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第 1 章 序言  

 

1.1 研究背景  

航空宇宙産業から家電民生機器に至るまで，ありと あら ゆる分 野に スイッ チン

グ電源が採用されており，電力機器の小型軽量化や高性能化だ けでなく省 電力化

にも貢献している。ここで，スイッチング電源とは出力電力を スイッチの オン時

間とオフ時間にて調整する電源装置の総称である (1)。2000 年代 初頭 では電 子機 器

用 DC-DC コン バータの狭義の意味として用いられていたが，昨 今では AC-DC コ

ンバータ , AC-AC コン バータやイ ンバータも 含めてスイッチング電源と呼ばれて

いる。図 1. 1 にス イッ チング 電源 におけ るス イッチング 周波数と出 力電力の関係

を示す。図 1. 1 からスイッチ ング電源は 出力電力の 大電 力化に とも なって ，ス イ

ッチング周波数は小さくなり，スイッチング周波数の高周波化 にともなっ て，出

力電力が小さくなるため，出力電力とスイッチング周波数は相 反の関係に ある。  

一般的に，ス イッ チン グ電源 のス イッチ ング 素子には Si MOSFET や IGBT とい

った Si 素子が使用されており，その小型軽量 化はス イッ チング 周波 数の高 周波 化

によって実現される。これはスイッチング電源の主要部品であ るキャパシ タ，イ

ンダクタやトランスといった受動素子へ蓄積する電界エネルギ ーと磁界エ ネルギ

ーに，スイッチング周波数が大きく関係しているからである。 通常，キャ パシタ

 
図 1. 1 スイ ッチ ング電 源における 出力電力とスイッチング周波数の関係  
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やインダクタは電圧や電流の安定化のためにスイッチング電源 に搭載され る。低

スイッチング周波数では 1 周期におけるキャパシタの充放電電 流量が大き く，そ

の電圧脈動を吸収して一定の電圧を維持するためには，大容量 キャパシタ が必要

となる。高スイッチング周波数では 1 周期における キャパシタ の充放電電 流量 が

小さくなるため，一定電圧の維持には低容量キャパシタで十分 となる。こ れはイ

ンダクタでも同様で，低スイッチング周波数では 1 周期 におけるイ ンダクタに 流

れるインダクタ電流の脈動が大きいため，コ ア内部 の最 大磁束 密度 も大き くな り，

大型コアを使用せざるを得なくなる。高スイッチング周波数で は 1 周期における

インダクタ電流の脈動が小さいため，コア内部の最大磁束密度 も小さくな り，小

型のコアが使用できる。しかしながら，スイッチング周波数の 高周波化に は限界

がある。これはスイッチング素子自身の損失が増大し，特に数 kW 以上の電力容

量かつ数 100kHz スイ ッチング周 波数ではス イッチング素子の発熱が顕著となっ

て，冷却器の体積が大型化してしまうためである。実際，大容 量かつ高周 波を実

現する超高電力密度のスイッチング電源は技術的ハードルが高 く，日々研 究開発

が進められている。つまり，図 1. 1 の通 り， スイッ チン グ電源 の超 高電力密度 化

実現には大容量かつ高周波だけでなく，スイッチング素子自身 の低損失化 も要求

される。  

 この課題に対して，マルチレベル技術やインターリーブ技術 といった回 路技術

による解決方法が提示されている (2)(3)。マルチレベ ル技術は例 えば 2 レベルイン

バータの出力波形が入力電圧 E in の±E in にな るのに対し，3 レベルインバータであ

れば±E in/2 および±E in となり，インバータ出力波形がより正弦波に近づくため，

出力 LC フィルタ の小 型化が 達成 できる 。ま た，イ ンバ ータ内 のパ ワー半導体 素

子が負担する電圧も軽減され，低耐圧で高速なスイッチング素 子も使用で きる。

さらに，1 スイッチング素子あたりの電圧変動幅も抑制できるため，比較 的ノイ

ズも抑え易い。インターリーブ技術は回路内のキャパシタやイ ンダクタが 負担す

る電流や電圧の周波数を見た目上，スイッチング周波数の 2 倍や 3 倍で動作させ

ることができ，さらに各素子の電流や電圧の負担も軽減される ため，それ ら脈動

ピークや損失の低減が可能である。実際に昇圧コンバータや降 圧コンバー タなど

に適用され，装置の小型化が達成されている (4)(5)。  

一方，SiC（Sillcon Carbide）や GaN（Gallium Nitride）といった WBG（Wide Band 

Gap）半 導体 によって スイ ッチ ング 電源 の小 型軽 量化を 実現 する手法 もある (6) (7)。

この手法は低オン抵抗で高速スイッチング可能なスイッチング 素子を利用 し，高

効率かつ小型軽量化が実現できるため，非常にシンプルである 。表 1. 1 に半 導体

材料の物性定数を示す (8)(9)。例 えば ，SiC は Si の約 10 倍の 絶縁 破壊 電界を 有し て

おり，ドリフト 領域の⾧さが 1/10 となる上，本領域の不純物濃度を 100 倍に でき
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る。そのため，Si 素子 と SiC 素子 を同 耐圧で 比較した場 合，オ ン抵 抗を 2 桁か ら

3 桁程度低減すること が可能 であ る。さらに，熱伝 導率が Si と比べて約 3 倍で あ

り，高温環境下においても安定した動作が期待できる。すでに 電力変換器 へ搭載

されており，電力損失を約 70 %低減でき るといった報告もある (10)。GaN 素子は

横型の HEMT（High Electron Mobility Transistor）が 主流 であ り，Si 素子と同耐圧

で比較してオン抵抗を 2 桁から 3 桁程 度低 減できる。ま た電子飽和 速度が Si の 2

倍以上であるため，高周波駆動に向いている。近年，結晶成⾧ 技術 の進歩 により

従来では困難とされてきた Si 基板 上へ GaN のエピタキシャル成⾧が可能となり，

大口 径の Si 基板 上に 厚い エピタキ シャ ル膜 を形 成できる よう にな った 。その た

め ， GaN 素 子 は 低 コ ス ト 化 に 向 け た 流 れ に 進 ん で い る 。 一 方 で ， 酸 化 ガ リ ウ ム

（Ga2O3）やダイヤモンドなどの素子開発 も進んでお り，次々世 代を 担う素子と し

て将来を期待されている (8)。  

 ところで，前述した半導体材料の物理定数からスイッチング 素子として の性能

を比較するために，表 1. 2 のような性能指数（FOM : Figure of Merit）が提案され

ている。Baliga 氏に よって提 案された BFOM はスイッチング素子のオン抵抗に関

連しており，実回路ではスイッチング素子おける導通損失の目 安として利 用でき

る (11)。さ らに，BHFOM は高周波時における スイッ チン グ素子の損 失がオン抵 抗

Ron と素 子の 入力 容量 C iss で決 定されると して ，スイッチング素子の高周波性能を

比較する際に利用される (12)。Kim 氏によって提案された NHFFOM もスイッチン

グ素子の高周波性能を比較する際に利用されるが，本性能指数 は入力容量 C iss の

損失だけでなく，出力容量 Coss の損 失を 考慮 した性 能指 数とな って いる (13)。Huang

氏によって提案された HMFOM はスイッチン グ損失 がゲ ート -ソース間電荷 量 Qgd

に大きく影響するとした性能指数を提案している (14)。ス イッチング素子の高周波

化には BFOM だけ でな く，BHFOM，NHFFOM および HMFOM の比 較が重要で あ

り，それらの FOM は値 が大きいほ ど良いとさ れる 。ただし  NHFFOM や HMFOM

はスイッチング素子の出力容量損失やスイッチング損失に関連 するため， ハード

スイ ッチング方式 の回路トポ ロジ ーに，BHFOM はス イッチン グ素 子の駆 動に 必

表 1. 1  半導 体材 料の 物性定 数 (8)(9) 

GaN GAN

(バルク) (2DEG)

バンドギャップ (eV) 1.12 3.26 3.39 3.39 4.5~4.9 5.47

電子移動度 (cm2/Vs) 1500 1000 900 2000 300 2200

正孔移動度 (cm2/Vs) 500 120 900 900 - 1600

最大電界強度 (MV/Vs) 0.3 3 3.3 3.3 8 10

熱伝導率 (W/cm･K) 1.5 4.9 2 2 0.23 20

電子飽和速度 (cm/s)×107 1 2.2 2.7 2.7 1.8 ~ 2.7 2.7

比誘電率 11.8 9.7 9 9 10 5.7

項目 Si 4H-SiC β-Ga2O3 ダイヤモンド
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要なドライブ損失に関連するため，ソフトスイッチング方式の 回路トポロ ジーに

適用するのが望ましく，それぞれに応じた性能指数の使い分け が必要であ る。表

1. 3 に 各半導 体材 料の性能指 数を Si の性能指数を 1 として規格化 したも のを 示

す。BHFOM と NHFFOM はゲ ート 駆動電 圧とドレ イン -ソース間電圧が同じと仮

定しているため，Si の性能指 数で 規格化 した 場合に 同値 となる 。次々世代として

期待される酸化ガリウムはそれら性能指数がダイヤモンドに劣 るものの，SiC や

GaN と比較し て BFOM が大 きく，低ス イッ チング 周波 数での応用 が期待でき る。

高周波という観点ではダイヤモンドに次いで GaN（2DEG）の性能 指数が大きく，

さら に GaN 素子 は SiC 素子より も BHFOM, NHFFOM, HMFOM で優れて いる た

め，高周波スイッチン グ向きの素 子であると 言える。図 1. 2 の通り ，実際に 600V

から 650 耐圧品で 市販 されて いる GaN と SiC のスイッチング素子を，高速 スイ ッ

チングの性能指数であるオン抵抗 Ron×ゲー ト電荷量 Qg（以 下，Ron×Qg）で比 較

すると，GaN の Ron×Qg が SiC の Ron×Qg よりも小 さい 。この 性能 指数は 小さ い

ほど高速スイッチング性能が優れており , GaN 素子は高速スイッチ ングに 向き で

あると示唆している。近年では，回路トポロジーの特性とスイ ッチング素 子数を

表 1. 2  ス イッ チング 素子におけ る性能指数  

性能指数  関連要素  
3
GBFOM E (11) 

ε:比誘電 率 μ:飽和速 度 EG:最大電界強度 
導通損失  

2 G
C 3

B

BHFOM
2

V
E

V
 (12) 

μ:飽和速 度 EC:最大電 界強度  

VG:ゲート駆動電圧 VB:最 大許容 電圧  

導通損失  

ドライブ損失  

2 D
C 3

B

NHFFOM
4

V
E

V
 (13) 

μ:飽和速 度 EC:最大電 界強度  

VＤ :ドレイン-ソ ース間 電圧 VB:最 大許容電圧 

導通損失  

出力容量損失  

CHMFOM E  (14) 

μ:飽和速 度 EC:最大電 界強度  

導通損失  

スイッチング損失 
 

表 1. 3  Si の性能指 数で規格化した各材料における性能指数  

BFOM 1 548 609 1354 3214 26240

BHFOM 1 67 73 161 142 1630

NHFFOM 1 67 73 161 142 1630

HMFOM 1 8 9 13 12 40

項目 Si 4H-SiC β-Ga2O3 ダイヤモンドGaN
(バルク)

GAN
(2DEG)
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考慮した性能指数 X-FOM も提案されており (15)，今後は回路ト ポロ ジーご とに ス

イッチング素子のパラメータを関連付けた性能指数の提案も盛 んになると 予測さ

れる。  

大容量かつ高周波におけるスイッチング電源のアプリケーショ ンとして，図 1. 

1 に 示 す 通 り ， 高 周 波 ワ イ ヤ レ ス 電 力 伝 送 装 置 や 半 導 体 製 造 装 置 が 挙 げ ら れ る
(17)(18)。前 者，高周 波ワ イヤレ ス電 力伝送 装置 では磁界共 鳴方式や電 界共鳴方式と

いったトランスやキャパシタの電気特性を利用する伝送方式が 提案されて おり，

1 次側の高周波スイッ チング 電源 によって供 給された電 力がカプラを介して 2 次

側に供給される。この電源の電力は数 100Ｗから 10kW 程度で，スイッチング周

波数には 13.56MHz 帯や 27.12MHz 帯が 適用 される 。磁 界共鳴 方式 や電界共鳴 方

式はある一定の距離から伝送距離が⾧くなればなるほど，距離 に比例して カプラ

間伝送効率が低下するため，スイッチング電源には高効率なも のが求めら れる。

後者，半導体製造装置にも高周波スイッチング電源が搭載され ている。例 えば，

CCP（Capacitively Coupled Plasma ）エッチン グ装置 のプ ラズマ 生成 用電源とし て

は 27.12MHz から 100MHz の高 周波 スイ ッチング電 源が利用さ れて おり， プラ ズ

マとウェハ間電圧の制御には 0.4MHz から 13.56MHz の周波数帯の 高周波 スイ ッ

チング電源が広く利用されている。これ らの 電力容 量は数 100Ｗ~数 10kW であ る。

13.56MHz で使 用さ れている高周波スイッチング電 源は CCP エッ チング装置 にお

いて大きな使用電力割合を占めているが，そ の効率は 75％程度であり，効率改善

が要 求さ れ る (18)。 さら に近 年， 半 導 体製 造 装 置 には プロ セス の実 現 だ けで なく ，

利便性向上のために小型軽量化も求められる。半導体製造装置 には高効率 かつ小

 
図 1. 2  GaN HEMT と SiC MOSFET におけるオン抵抗 Ron×ゲート電荷量 Qg の

比較  

1
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型軽量な高周波スイッチング電源が求められる (19)(20)。本論文では半導体製 造装置

の CCP エッチン グ装置 を一例とし て取り上げ ，大容 量かつ 高周 波が要求さ れる高

周波スイッチング電源について議論を進めていく。  

CCP エッチング 装置 における高周波スイ ッチング電 源の構成を 図 1. 3 に示す。

高周波スイッチング電源では三相交流電圧 が AC-DC コンバータを経て，一度直

流に平滑され，DC-DC コンバータで昇圧あるいは降圧される。そ の後，DC-RF コ

ンバータを介して，高周波電力が出力される  

図 1. 4 に高 周波 スイッ チング電源 における電力容量とスイッチング周波数の関

係を示す。この図には WBG 半導体の 応用領 域も図示し ている。CCP エッチング

装置にはエッチングによる高アスペクト比の実現や高密度プラ ズマによる エッチ

ングレートの向上が要求されており，前者にはスイッチング電 源の大電力 化，後

者にはスイッチング電源の高周波化が必須となる。図 1. 4 に示 す通 り，1MHz 以

下の領域では Si や SiC の素子が主流である 。これ は 1200V 以上 の高耐圧 素子が

必要となるアプリケーションにて，横型 構造の GaN-HEMT では 耐圧が不 足してお

り，現状では縦型 構造 の Si や SiC の素子が主戦場となっているためである。一方

で，高電圧でのスイッチングはスイッチング損失が大きくなり ，スイッチ ング電

源の冷却器が大型化するため，スイッチング周波数は 1MHz 以下が主流と なる。

したがって，低耐圧領域では GaN の領 域と なり， 0.4MHz から 27.12MHz の高 周

波スイッチング電源には GaN のスイッチン グ素子 であ る GaN HEMT が有 用で あ

る。現在では，縦型構造の GaN スイッチ ング素子の開発も進んでおり， 数 MHz

のスイッチング周波数における大容量電源での応用が期待され ている (21)。  

図 1. 5 に市販されている 600V から 650V 耐圧 品 GaN HEMT の出力電荷量とオ

ン抵抗の関係を示す。GaN GIT（Gate Injection Technology）とはゲ ート電極 直下 に

ｐ -GaN 層を配置した 非絶縁 ゲー トのス イッ チング素子 である。こ の GaN GIT は

駆動時にゲート -ソース間にダ イオード特 性が現れる ため，駆動周波 数帯は数 MHz

 

図 1. 3 半導 体エ ッチン グ装置にお ける高周波スイッチング電源の構成  
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までと限られるものの，出力電荷量とオン抵抗が小さいため， 昇降圧コン バータ

などの低電圧かつ低周波で駆動するスイッチング電源に適して いる。この ため，

高周波スイッチング電源では入力電圧の昇圧や降圧を実現する DC-DC コンバー

タでの応用が期待できる。一方 で，ノーマリオンタ イプの GaN HEMT と低オン抵

抗かつ低ゲート電荷量の低耐圧 Si MOSFET を組み合わせたカスコード GaN は絶

縁ゲートのスイッチング素子であり，ゲート -ソース間最大定格電圧も大きく，ゲ

ート周辺回路もユーザー側で任意に変更できる。このため，高 周波スイッ チング

電源では直流の入力電圧か ら RF 周波数を出力する DC-RF コンバー タでの応用 が

期待できる。したがっ て，本論文 でこ れら 非絶縁ゲートおよび絶縁ゲートの GaN 

 
図 1. 4 高周波スイッ チング電源 における電力容量とスイッチング周波数の関係  

 
図 1. 5 600V~650V 耐圧品における GaN HEMT の出力電荷容量とオン抵抗の

関係  
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HEMT に焦点を 当てて 議論を進め ていく。  

 スイッチング素子のスイッチング特性はその物性定数だけで なくそれ自 身を駆

動するゲート駆動回路の影響を大きく受ける。図 1. 6 に一般的 なゲ ート駆 動回 路

の構成を示す。ゲート 駆動回路は CPU や FPGA といったコ ントローラーから出力

された制御信号がキャパシタ，トランスや光などで電気的に絶 縁され，バ ッファ

部にて電圧を増幅し，主スイッチの SiC MOSFET や GaN HEMT など を駆動する。

この制御信号を増幅するエネルギーには 1 次側と 2 次側が絶縁さ れた AC/DC コ

ンバータや DC/DC コンバー タが 使用さ れる 。SiC MOSFET や GaN HEMT のスイ

ッチング周波数は Si MOS FET の数 10kHz から数 100kHz 以上に引 き上げ られ る。

主スイッチのオン /オフ は入力容量 C is s の電荷の充放 電によって 行われ，この 充放

電回数に比例した損失がゲート駆動回路で生じる。これはドラ イブ 損失と 呼ば れ，

数 100kHz 以上 の高周波駆動時にゲート駆動回路の受動素子やドライブ IC に顕 著

な発熱をもたらす。つまり，高周波領域では可能な限りドライ ブ損失の小 さいゲ

ート駆動回路が要求される。また，数 MHz 以上の領 域で はプリ ント 基板の 寄生 イ

ンダクタの影響が無視できなくなる。このため，積極的に寄生 インダクタ を取り

入れたゲート駆動回路も必要となる。したがって，GaN HEMT の高 周波駆動では

ゲート駆動回路技術も大きな課題である。  

 

 

図 1. 6 一般的なゲー ト駆動回路 の構成  

 

1.2 研究目的  

 本研究ではスイッチング電源の大電力化および高周波化を目 的として， 非絶縁

および絶縁ゲート GaN HEMT 用駆動回路を 提案し ，そ れぞれ の GaN HEMT にお

ける低損失駆動と高周波駆動を目指す。  

非絶縁ゲート GaN HEMT である GaN GIT は Si MOSFET や SiC MOSFET と比 較

して①低閾 値電圧で，②ゲー ト -ソー ス間 にダ イオー ド特 性を有 し，③オフ 時の ド

レイン -ソース間負電圧がゲート -ソー ス間 負電 圧に依 存す る。詳 細は 第 2 章で述

べるが，下記にそれら①から③の要点を 述べ る。  
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①低閾 値電 圧  

Si MOSFET や SiC MOSFET の閾値電 圧が約 1.8~6.5V に対 して ，GaN GIT はの

閾値電圧は 0.9V から 1.6 V と低く，ゲート -ソース間にノイズが回り込んだ場合

に誤動作し易い。  

 

②ゲー ト -ソー ス間 のダ イオー ド特 性  

GaN GIT はゲート -ソー ス間が非絶 縁であり ，等価的に入力容量とダイオード

で表現される。GaN GIT は高速ス イッチング 実現の ため にター ンオ ン時に 入力

容量を急速充電し，オ ン期間 中は GaN GIT の低オン 抵抗 を維持 する ために ダイ

オードへ所望の電流を流さなければならない。  

 

③オフ 時の ソース -ドレ イン間電圧がゲート -ソース間 負電 圧に依 存  

誘導性負荷では 還流電流がスイッチのオフ時にソースからドレインに流れ る。

Si MOSFET の場合，この電流は内部ボディダイオードに流れ，その電流と オン

電圧 に比 例し た損 失が 生じる 。GaN GIT ではオフ 時に環流 電流が流れ た場 合，

内部ボディダイオードは存在しない一方で，ドレイ ン -ソー ス間 負電 圧はゲ ート

-ソー ス 間の 電圧 に連 動し て変 化 す る。 し た が って ，オ フ時 にお け るゲ ート -ソ

ース間電圧の管理が重要となる。  

 

絶縁ゲー ト GaN HEMT であ るカスコー ド GaN の高周波駆動に は①ゲート駆

動回路の損失，②駆動 時のゲート -ソース間電圧波形，③回路の寄生インダクタ

に焦点を当てる。詳細は第 2 章で 述べ るが， 下記にそれ ら①から③の要点を述

べる。  

 

①ゲー ト駆 動回路 の損 失  

ゲート駆動回路ではスイッチング毎に入力容量 C iss の充 放電 に応 じた損失が

生じる。数 MHz 以上 のスイッチ駆動ではこの損失によってゲート抵抗や IC の

発熱が顕著になり，それらの放熱が無視できない。つまり，高 周波では低 損失

でスイッチング素子を駆動可能なゲート駆動技術が要求される 。  

 

②駆動 時の ゲート -ソー ス間電圧波形，  

スイ ッチ 駆動 時の ゲー ト -ソー ス間 電圧 波形 は主 回路 効率 にも 影響 を及 ぼす。

高周波駆動でもターンオン時に低オン抵抗を瞬時に達成するた め，ゲート -ソー

ス間電圧波形には矩形波に近い電圧波形が望まれる。  
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③回路 の寄 生イン ダク タ  

数 MHz 以上の高周波 では回 路上 の寄生イン ダクタの影 響が 無視 できない。

そのため，これら寄生パラメータを積極的に取り込んだゲート 駆動回路が 求め

られる。  

 

以上より，高 周波ス イッチング電源での GaN HEMT 応用に向 けて，これら 2 タ

イプの GaN HEMT に適 したゲート 駆動技術の 研究を遂行する。  

 

1.3 論文の全体構成  

1.2 節に て， 非絶 縁ゲートで ある GaN GIT を効率的に活用するためにはデバイ

ス特有の特性を考慮したゲート駆動回路が必要であること，絶 縁ゲートで あるカ

スコ ード GaN の高 速ス イッ チン グ特 性を 有効 利用 する には 回路 の寄 生イ ンダク

タを積極的に回路動作に取り入れた低損失なゲート駆動回路が 必要である ことを

述べた。そこで 本研究では非絶縁ゲートおよび絶縁 ゲート GaN HEMT のゲート駆

動回路に焦点を当てて以下の 2 項目に関 して 主に取 り扱 う。  

 

i) 低損失駆動を実現する  

非絶縁ゲート GaN HEMT 用駆動回路の提案と実機検証  

 

ii) 高周波駆動を実現する  

絶縁ゲート GaN HEMT 用駆動回路の提案と実機検証  

 

本論文の全体構成を図 1. 7 に示す。  

第 1 章では，研究背景と研究目的につい て述べ，本 論文の構成 を示 す。  

第 2 章では，SiC MOS FET と GaN HEMT の構造の 違いを述べ て，後章で コア

技術となるゲート駆動回路の基礎について説明する。その後， 非絶縁ゲー トおよ

び絶縁ゲート GaN HEMT 用駆動回路の先行研究と課題を述べ ，それらの 課題 を解

決するために，スイッチング周波数の基本波成分と高調波成分 に着目した ゲート

駆動回路提案に向けた基本概念を示す。  

第 3 章では，スイッチング周波数の基本 波成分と高 調波成分が 均一 に含ま れる

インパルス波形に着目し，ゲートキャパシタ を有し ない GaN GIT 用ゲート 駆動 回

路を提案する。また，(1)ドライブ損失 ，(2)逆導通損 失，(3)スイ ッチ ング特 性，(4)

起動時のゲート -ソース間電圧 波形，(5)誤点呼耐性の 観点から既 存方式と比 較し，

その有用性を確認する。  

第 4 章では， スイッチング周波数の基本 波成分と 2 次高調波成分， あるいは 3
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次高調波成分に着目し，複合共振現象を利用した絶 縁ゲート GaN HEMT 用駆動回

路を提案する。ま ず，スイッチング素子の入力容量とゲート回路 部の共振器 にて，

複数の直列共振や並列共振を構成するための複合共振ネットワ ークについ て説明

する。スイッチング周波数の基本波成分と 3 次高調波を利用したゲート駆動回路

はゲート -ソー ス間 に台 形波電 圧を 生成し ，正弦波駆動のゲート駆動回路に対して，

主回路損失を低減する。また，スイッチング周波数（制御信号 の周波数）と 2 次

高調波を利用したゲート駆動回路は制御信号の 2 倍周波数の正弦波電圧を主スイ

ッチのゲート -ソー ス間 に生成 し，バ ッフ ァ部 の損失 と発 熱を大 きく 低減す る。本

章の最後ではこれらのゲート駆動回路を E 級インバ ータ に搭載 し，実動作 からそ

れぞれの有用性を述べる。  

第 5 章では，本研究の成果と今後の展望 について述 べて総括と する 。  

 

 

図 1. 7 本論 文の 構成  
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第 2 章 スイッチング素子とゲート駆動回路  

ＷＢＧ半導体の登場でスイッチング速度の高速化や低オン抵抗 が実現して いる。

スイッチング速度の高速化はスイッチング周波数の高周波化に 繋がり，電 力機器

内部の受動素子の小型化に結び付く。スイッチング周波数の高 周波化には ＷＢＧ

半導体の技術革新だけでなく，それ自身を駆動するゲート駆動 回路も大き な根幹

要素である。本章で は MOSFET や GaN HEMT の内 部構 造に触 れ， スイッ チン グ

素子における駆動方法の基礎を述べた後，非絶縁ゲ ート GaN HEMT の低損失化に

向けた課題と絶縁ゲート GaN HEMT の高周波 化に向 けた 課題を 述べ る。ま た最 後

には，これらの課題を解決するスイッチング周波数の基本波成 分と高調波 成分に

着目したゲート駆動回路提案に向けて，その基本概念を説明す る。  

 

2.1 スイッチング素子の構造  

2.1.1 MOSFET の内部構造と寄生パラメータ  

図 2. 1 に MOSFET の内 部構造を示 す。MOSFET は p 型半導体，n 型半導体，酸

化膜および各電極から形成される。ゲート -ソース間 にゲ ート側 を正 電圧，ソ ース

側を負電圧として電圧を印加することで， 図 2. 1 の赤 鎖線 部分 に電荷 が移 動し，

チャネルが形成され，スイッチとしてのオン /オフ動作が可能となる。また内部に

はボディダイオードと呼ばれる意図的に形成された PN ダイオードがあるため，

オフ時にはこのダイオードが導通してソース側からドレイン側 に電流が流 れる。

ただし，このダイオードには導通後，急激に逆電圧が印加され ると，ダイ オード

内部の各半導体を移動していた電子やホ ール が急峻 に吐 き出さ れる ため， 大き な

電流がドレイン側からソース側に流れてしまう。これはリカバ リー電流と 呼ばれ

ており，スイッチング電源の効率低下を招く。  

 図 2. 2(a)に MOSFET に寄生する寄生容量 を示す (22)。寄 生容 量は MOSFET のオ

ン /オフ 動作の理解 に非 常に重 要な パラメータ となる。まず，MOSFET のゲート 部

とソース部の容量であるゲート -ソー ス間 容量 Cgs はゲート 電極 とソース電極の容

量 Cgs1，ゲ ート 電極 とソース領域容量 Cgs2 とゲート 電極 とチャ ネル 領域容 量 Cgs3

によって構成される。また，ゲート -ドレイン 間容量 Cgd はゲ ート電極とその直下

の容 量 Cgd とゲート電極直下の空乏層領域に関連す る容量 Cgd2 によ って構成され

る。Cds は内 部ダイオ ードに 関連 する容量で ある。ここ で， ゲー ト -ドレイン容量

Cgd とドレイン -ソース間容量 Cds は電圧依存性があり非線形である。ゲー ト -ソー

ス間容量 Cgs とゲート -ドレイン間容量 Cgd は MOSFET のス イッチン グ速度 とド ラ

イブ損失に影響するため，なるべく小さいものが望まれる。た だし，パワ ー系で

使用される MOSFET は縦型素子であるため，ゲート -ドレ イン 間容 量 Cgd は大 き
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くなる。  

次に図 2. 2(b)に MOSFET 内部の抵 抗を示 す (22)(23)。Rs はソ ース 抵抗 ，Rch はチャ  

ネル抵抗，RA は蓄積層 抵抗，Rdrift はド リフ ト層の抵 抗，Ｒ sub は基 板抵抗で ある。 

Si MOSFET で 500Ｖ以 上の素子で はドリフト 層の抵抗 Rdrift が支 配的 で，数 100Ｖ

ではチャネル抵抗 Rch とドリフト層の抵抗 Rdrift が，それ以下の電圧 ではチ ャネ ル

抵抗 Rch や描写し ない がワイ ヤー ボンデ ィン グの抵 抗あ るいは リー ドフレーム ，

ドレイン電極やソース電極およびシリコンの接触抵抗が大きく なる (22)(24)。一方 で ,  

WBG 半導体の SiC を材料と して 使用した SiC MOSFET は高 耐圧 でもドリフト層

の抵抗 Rdri ft を劇的に小さくできる。そ のため，高耐圧時でも 低オン抵抗の素子と

なり，導通損失が大幅に低減され，高電圧大電力用途で冷却器 の体積を削 減でき

る。  

 

図 2. 1 MOSFET の内 部構造  

 

    

(a) 寄 生容 量       (b) 寄生抵抗  

図 2. 2 MOSFET の寄生容量と寄生抵抗  
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2.1.2 GaN HEMT の内部構造と寄生パラメータ  

GaN HEMT は GaN 結晶上に薄い AlGaN 層を成⾧させて，GaN と AlGaN の界面

に生成される 2 次元電子ガス （2DEG：dimensional electron gas）を 使用したスイ

ッチング素子である (25)。2 DEG とは電子が蓄 積した 層で あり，高い 電子移 動度 を

有するため高速スイッチングに適している。GaN HEMT のスイッ チオフ動作実現

には 2DEG の一部を 枯渇させて，非導通状態を達成する。従来では，図 2. 3 の通

り，AlGaN 層の上にゲート電極を設置して，ゲート -ソース間に負電圧を印加し，

2 次元電子ガスが枯渇 させて いた。しか し，この手 法では GaN HEMT がノーマリ

オンデバイスとなるため，ゲート -ソース間に負電圧を印加しない限りオフ動作と

ならない。そこで，GaN HEMT のノーマ リオフデバ イスの実現 に向 けて図 2. 4 な

どの手法が提案されている (16)(25)。図 2. 4(a)のゲートリセス MIS HEMT 構造 では

ゲート電極直下の AlGaN 層をプラズ マエ ッチ ングに よっ て薄く し，さらにゲート

絶縁膜を挟むことによって 2DEG を枯渇さ せ，ノ―マリオフ 動作 を実現している。

この絶縁膜の選定は 2DEG のチャネル 移動 度やデバイスの閾値 に直接影響 を及ぼ

すため，非常に重要となる。図 2. 4(b)ではゲート直 下の AlGaN 層に フッ素イオ ン

を注 入し てノ ーマ リオ フデ バイ スを 達成 する (16)(26)。AlGaN 層に 注入 され たフ ッ

素イオンによって，ゲート直下の表面電位を変化し，GAN HEMT の V th が負 電圧

から正電圧にシフトする。しかし，高温および高電界でのアニ ーリング後 の閾値

電圧の安定性やフッ素と電流コラプスの課題がある。図 2. 4(c)の手 法では p-GaN

層をゲート電極直下に配置にし，ゲート電極直下の 2DEG も枯 渇さ せてい る (27)。

AlGaN 層と GaN 層の 上部に p-GaN 層がある ため，PIN ダイオー ドが形成されて

おり ，あ る一 定の電圧 からゲ ート電流 が大 きくな る。 また ，図 2. 4(d)のように，

特性の良いノーマリオン GaN HEMT と低電圧 MOSFET を直 列に 組み合 わせ て，

カスコード接続とする手法も取られる。この手法では Si MOSFET のゲート -ソー

ス 間 で ス イ ッ チ の オ ン /オ フ を 制 御 し ， そ の Si MOSFET の 動 作 に て ノ ー マ リ オ  

 

 

図 2. 3 ノーマリオン デバイスし ての GaN HEMT 
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ン GaN HEMT を駆動する。Si MOSFET のゲート -ソース間にその閾値電圧 V th を

越える正電圧を印加すると，Si MOSFET がオ ンして GaN HEMT のゲ ート -ソー ス

間電圧は 0 となる。こ れにより ，ノーマリオ ンの GaN HEMT もオンとなる。一方

で，Si MOSFET のゲート -ソース間に負電圧が 印加される と，Si MOSFET がオ フ

となり，そのドレイン -ソース間に電圧が生じる。Si MOSFET のド レイン -ソー ス

間は GaN HEMT のゲート -ソース間であり，Si MOSFET のド レイ ン -ソース間に正

電圧が生じると，GaN HEMT のゲート -ソース間には 負電圧が生 じることと なる。

この動作により，ノ ーマリオン GaN HEMT がオフと なり，カスコー ド接続 され た

デバイスとしてのオフ動作が実現される。  

 図 2. 5 に参 考文 献 (28)を参 考に して ，GaN HEMT の寄生容 量を示す。GaN HEMT

のゲート -ソー ス間 容量 Cgs はゲート 電極 とソース電極の容量 Cgs1 とゲート電極と

2DEG 部の容量 Cgs2 で構成さ れる 。また ，ゲ ート -ドレ イン 間容 量 Cgd はゲ ート 電

極とその直下の容量 Cgd1 と Cgd2 によって 構成 される 。ドレイン -ソー ス間容量 Cds

はソース -ドレ イン 間で 構成さ れる 容量と なる 。GaN HEMT は構造上 ，MOSFET と

異なっており，ボディダイオードがないため，オフ時にソース 側からドレ イン側

へ電流が流れた後に急峻な逆電圧が印加されたとしてもリカバ リー電流は 発生し

ない。また，横型構造であるため，各寄生容量が小さく高速ス イッチング 可能と

   

(a) リセス構 造         (b) フッ素イオン 注入  

 

   
(c) p-GaN ゲー ト構 造           (d) カス コー ド接続  

図 2. 4 ノー マリ オフ手 法  

 

ソース
電極

ドレイン
電極
Al GaN

GaN

2DEG

Si 基板など

p-GaN

ゲート
電極
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なる。GaN HEMT のオ ン抵抗は図 2. 5(b)の通 り，AlGaN 層と電極 のコンタクト抵

抗 RC1 と RC2 および 2DEG 部の抵抗 R2DEG1 と R2DEG2 で決定される (25)。ゲート直 下

の抵抗 R2DEG1 はゲート構造 によって， その値が異 なる ことに 注意 が必要 であ る。 

 

2.2 ゲート駆動回路の基礎  

2.2.1 ゲート駆動回路の基本要素  

図 2. 6 にゲート駆動回路の基本構成を示す。CPU や FPGA などのコ ントロ ーラ

ーから出力された矩形波電圧の制御信号 vs ig1 は絶縁部を介して制御側と電位の異

なる信号 vs ig2 とな り，スイッ チン グ素子 前段 のバッ ファ 部（増幅段 ）に入力され

て電圧が増幅される。その後，この増幅された電圧により，ス イッチング 素子の

SiC MOSFET や GaN HEMT が駆動さ れる。本論文ではバッファ部以降を主にゲー

ト駆動回路として取り扱う。以下に，絶縁部およびゲート駆動 回路におけ る各部

の役割とそれらの動作を考える上で必要となる基本要素を説明 する。  

 

図 2. 6 ゲート駆動回 路の基本構 成  

・絶縁部  

スイッチング素子のソース電位が GND 電位にあれ ば， 制御信号を そのまま増

幅するだけでよいため，スイッチング素子の絶縁は不必要とな る場合もあ る。た

     

(a) 寄 生容 量      (b) 導通時抵 抗  

図 2. 5  GaN HEMT の寄生容 量と導通時 抵抗  

ソース
電極
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だし，ノイズの影響を受けないゲート駆動回路を実現するため に絶縁部を 挿入す

る。例えば，装置故障による高電圧部からの感電保護や制御部 と主回路部 の不用

意な電流ループを避けるためなどである。この絶縁には表 2. 1 の光 絶縁方式， 磁

気結合方式や容量結合方式が使用される (29)。前者はフォ トカプラと 言われ，LED

を利用して電気信号を光に変換し，フォトトラジスタなどで出 力側の電流 を増幅

する。また，光の強度によって出力側電力を調整できるため， アナログ信 号の伝

送も可能である。表 2. 1 の図の通り，フォト カプラ はそ の構造上， 送信側と受 信

側の距離を簡単に設けられるため，絶縁性能が容易に向上でき る。光絶縁 方式に

おける送受信間の絶縁部には一般的に空気，エポキシやシリコ ンゲルが利 用され

る。ただし ，IC パッ ケージでは 1 次 -2 次間の距離が ある程度決 定するため ，磁気

結合方式や容量結合方式と比較して絶縁性能は低い。また，応 答速度もそ れらよ

り数倍程度は遅くなる。後者の磁気結合方式や容量結合方式は デジタルア イソレ

ータと言われ，トランスやキャパシタを介した絶縁方式である 。この 2 方式は同

形状 の IC パッケージで比較した場合，フォトカプラ方式と比較して高絶 縁性能

であり，数倍程度の応答速度をもつ。デジタルアイソレータに おける信号 伝送の

1 方式では 1 次側 矩形 波信号 の立 ち上り と立 ち下りのエ ッジ部をパ ルス波形に変

換し，トラン ス部 やキャパシ タ部 を通過 させ る。このパルスを 2 次側で検 出し て，

再度矩形波信号に戻す。この手法では連続的な電力変換を実施 しないため ，低消

費 電 力 と な る 。 さ ら に ， デ ジ タ ル ア イ ソ レ ー タ は 高 い CMTI （ Common Mode 

Transient Immunity）を 持つため，高速スイッチング用途にも優れている。1 次 -2

次間の絶縁は一般的に磁気結合方式でポリイミドが，容量結合 方式では二 酸化ケ

イ素が使用される。容量結合方式では絶縁性能をさらに高める ためにキャ パシタ

を 2 直列する方法も採用されている (29)。これ らは高コストであるが，現在では多

出力を持つものも登場しており，設計次第ではコスト的にも優 位になる可 能性が

ある。  

表 2. 1 絶縁 方式 の種類 (29) 

絶縁方式  回路図  内部構造（イメージ）  

光 絶 縁 方 式  

 
 

磁 界 結 合 方 式  

  

容 量 結 合 方 式  
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・バッファ部  

バッファ部では絶縁された制御信号が多段の TTL や CMOS を介して電圧の増

幅を実現し，その増幅された電圧がスイッチング素子に供給さ れる。例え ば，図

2. 7 に示 す通り，制 御信号 3.3V~5V の矩形波 電圧信 号は バッフ ァ部 を介して， 正

電圧ピーク 12V~18V，負電圧ピーク -3V~-6V の矩形波電圧に変換される。ところ

で，この矩形波電圧はゲート駆動電源 VDP から生成 され る。ゲ ート 駆動電 源電 圧

VDP は制 御信 号とは別 経路 で絶 縁型 DC-DC コン バー タからバ ッフ ァ部 に供 給さ

れ，主としてトランスにて絶縁された絶縁型コンバータから供 給される。  

・ゲート駆動電源 VDP 

前記の図 2. 7 に示 すゲ ート駆 動電源 VDP もゲ ート駆動回路を担う大きな要素で

ある。ゲート駆動電源 VDP の負側電位＝バ ッファ部 の負側電位 をス イッチ ング 素

子のソース電位にあるいはその周辺電位と同電位にするため， 絶縁型 DC-DC コ

ンバータを介して図 2. 8 のよ うな ゲー ト駆動 電源 VDP1 や VDP2 が生 成される。図

 

図 2. 7 バッファ部の 入出力  

 
図 2. 8 ゲート駆動電 源 VDP1 と VDP2 へのエネルギ ー供給の流 れ  

 

AC/DCコンバータ 絶縁型DC/DCコンバータ
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2. 8 はゲ ート駆動電源 VDP からバッファ部にエネル ギーを供給 する までの 電力 変

換の流れを示している。系統の交流電流が絶縁型 AC-DC コン バー タにて 直流 に

なり，その 後，絶縁型 DC-DC コンバータを介 して，スイ ッチング素 子を駆 動す る

所望の電圧となる。複数のゲート駆動電源がスイッチング素子 の駆動で必 要な場

合は絶縁 型 AC-DC コンバー タの 後段で 図 2. 8 よう に DC-DC コン バータを 並列活

用する。ところで，高電圧動作では DC-DC コンバータが 1 次 -2 次間のト ラン ス

部寄生容量を通過す 第 2 章_スイッチ ング 素子と ゲー ト駆動 回路 コモン モー ドノ

イズで誤動作するため，トランスには可能な限り寄生容量の小 さいものが 要求さ

れる。寄生容量の低減には限界があるため，一般的には図 2. 9 のよ うに直流ラ イ

ンにコモンモードチョークを追加するなど対策を講じる。  

 

・スイッチング素子のゲート -ソース間等価回路  

 MOSFET などのスイッチング素子を取り扱う上で，その素 子を等価回路にする

と回路動作として理解し易く，便利である。図 2. 10 に一 例として MOSFET の回

路図記号と等価回路を示す。回路記号の Drain 部はドレ イン 電極へ ，Source 部は

ソース電極へ，Gate 部はゲー ト電 極へつ なが ってい る。MOSFET は絶縁ゲ ート 構

造であり，内 部ゲ ート抵抗 Rg, int，内部 ダイオ ード Dds，ゲー ト -ドレ イン間容 量 Cgd，

ゲート -ソース間容量 Cgs，ドレイン -ソー ス容 量 Cds およびオン抵抗 Ron にて 構成

される。ゲート -ドレイン間容量 Cgd やドレイ ン -ソース容量 Cgd は電 圧依存性が あ

る 。 ゲ ー ト 駆 動 回 路 で ス イ ッ チ ン グ 素 子 の オ ン /オ フ 動 作 を 実 現 す る に あ た り ，

MOSFET のゲ ート -ソース間 を等 価回路 で表 現する と，図 2. 10(b)の通り，内部ゲ

ート抵抗 Rg, int と入力容量 C iss で表 現さ れる 。入力 容量 C iss はゲート -ドレイン間

容量 Cgd とゲート -ソー ス間容量 Cgs の和 で表 現され ，図 2. 10(b)の通り， ゲー ト -

ドレイン間容量 Cgd が含まれ るの で電圧 依存 性があ る。  

 

図 2. 9 コモ ンチ ョーク 挿入の一例  
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・スイッチング素子のオン /オフ  

ス イ ッ チ ン グ 素 子 の オ ン / オ フ を 理 解 す る た め に ， こ こ で も 一 例 と し て ，

MOSFET を取 り上 げる 。ま ず，MOSFET の電 圧と電流の 定義を示す 。図 2. 11(a)に

ゲート ‐ソース間電圧 vgs，ドレイン -ソース間 電圧 vds とドレイン -ソース間 電流 ids

の対応を記載する。ゲート -ソー ス間 電圧 vgs は MOSFET のゲート とソース間に印

加される電圧で ，ソー ス側電 位を 低い電 圧と 捉えて いる 。同様に ，ドレイ ン -ソー

ス間 電圧 vds もド レイ ンと ソー ス間に 印加される電圧 であり， ソー ス側 電位を 低

い電圧と捉えている。また，ドレイン -ソース間電流 は図 2. 11(a)の通り， ドレ イ

ンからソース側に流れる電流が正である。例えば，ソース側か らドレイン 側に 1A

の電流が流れた場合はドレイン ‐ソー ス間 電流 ids の値に負記号が付き，ids＝ -1A と

なるか，図 2. 11(b)のように ソー ス -ドレ イン 間電流 isd と表現し， isd=1A となる。 

次にスイッチング動作遷移期間のターンオンとターンオンにつ いて述べる 。図

2. 12 にス イッ チング 動作の遷 移期間にお ける ゲート -ソース間電圧 vgs とドレイン

-ソー ス間 電圧 vds の波 形を示す。ゲート -ソー ス間電圧 vgs がドレイ ン -ソース間電

圧 vds の上昇中や下 降中に一定 電圧とな って いるが，こ れは ミラー効果 の影 響で

あり，等価的にゲート -ドレイン間容量 Cds が大きく 見え る現象 であ る。  

 

(a) MOSFET の電 気的 等価回 路  

 
(b) MOSFET のゲ ート -ソース間の電気的等価回路  

図 2. 10 MOSFET の電 気的等価回 路  
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以下に，図 2. 12 の電 圧波形と時間の定義を示す (23)。  

 

ライズ時間 tr: 

ドレイン -ソー ス間 電圧 vds の電 圧値が 90％から 10％まで降下した時間である。  

 

ターンオン時間 ton: 

ゲート -ソース間電圧 vgs の電圧値が 10%に上 昇してから，ドレイン -ソース間電圧

vds の電 圧値が 10％ま で降下した 時間である 。  

 

ターンオン遅延時間 td(on): 

ゲート -ソース間電圧 vgs の電 圧値 が 10%に上 昇して，ドレイン -ソー ス間電圧 vds

の電圧値が 90％ま で降 下した 時間 である 。  

 

  (a) ドレイン -ソー ス間電流  (b) ソー ス -ドレイン 間電 流  

図 2. 11 スイッチの電 圧と電流の 定義  

 

 

(a) ターンオ ン時       (b) ター ンオ フ時  

図 2. 12 スイ ッチ ング 遷移期 間中 おける 時間 の定義  

 

tr
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フォール時間 tf: 

ドレイン -ソー ス間 電圧 vds の電 圧値が 10％から 90％まで上昇した時間である。  

 

ターンオフ時間 toff: 

ゲート -ソース間電圧 vgs の電圧値が 90%に下 降してから，ドレイン -ソース間電圧

vds の電 圧値が 90％ま で上昇した 時間である 。  

 

ターンオフ遅延時間 td(off): 

ゲート -ソース間電圧 vgs の電 圧値 が 90%に下 降して，ドレイン -ソー ス間電圧 vds

の電圧値が 10％ま で上 昇した 時間 である 。  

 

最後 に MOSFET のオ ン /オフ 動作，つま りド レイン 側と ソース側を 導通および

非導通にさせる方法を回路の観点から述べる。図 2. 13 に MOSFET のオン /オフに

おける閾値電圧 V th とゲート -ソース間電圧 vgs を示す。 一般 的に MOSFET をオン

させるためにはゲート -ソース間に閾値電圧 V th より高い電圧を印加 する。閾値 電

圧Ｖ th とは MOSFET がオンし始める電圧であり，この電圧よりゲート -ソー ス間

電圧が少し大きくなると MOSFET のオン抵 抗が小さくなり，MOSFET が導通状 態

となる。実際の高耐圧 MOSFET のドレイン -ソース間オン抵抗は数 10mΩ から 数

100ｍΩ 程度 である。 ゲート -ソース間電圧が閾値電圧 V th を下回る と MOSFET が

オフ し て， ド レ イン -ソー ス 間電 流 が ほぼ 流 れない 非 導通 状態 と な る。 こ のオ ン /

オフの動作を理想スイッチで表現すると図 2. 13 の緑破線と青破 線の 通りと なる。 

 

 

図 2. 13 MOSFET のオ ン /オフ と閾値電圧 V th 
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2.2.2 バッファ部における出力段の構成  

ここでは MOSFET を主 スイッチ SM の一例と して， その 駆動に 必要 な前段回路

であるバッファ部に関して述べる。図 2. 7 や図 2. 14 の通り，バッ ファ部 は制 御

信号 vs ig2 ある いは vs ig を主スイッチ SM が駆 動可能とな る電圧レベ ルに増幅しな

ければならない 。本項 では図 2. 14 の通り，バッファ部出力の高電位側（主スイッ

チのゲート側）を a 出力，低電位側（MOSFET のソース 側）を GND あるいは b 出

力とする。このバッファ部には抵抗や低耐圧 MOS FET が使 用さ れ，矩形波電圧

を主スイッチ SM のゲ ート -ソー ス間 に出 力する。以 下には，バ ッフ ァ部と して 取

りうる基本構成に関して述べる。  

 

オープンドレイン構成  

オープンドレイン構成によるバッファ部の構成を図 2. 15 に示す。こ こで図中 a

出力はバッファ部の出力である。図 2. 15(a)の手法では n 型 MOSFET のスイッ チ

Sn_od が使 用さ れてお り，ゲー ト駆動電圧 VDD に抵抗 Rup が吊 られ ている。制御信

号としてハイレベル信号（主スイッチ SM をオフさ せる 信号） がス イッチ Sn_od の

ゲート -ソース間に入力されると，スイッチ Sn_od がオ ンし て，a 出力の電位が GND

電位に固定される。この場合，a 出力が直接 GND に接続されるため，a 出力 に主

スイッチ SM のゲート 部，GND に主スイ ッチ SM のソ ース 部を接 続すると高 速な

ターンオフを実現できる。こ れはス イッ チ SM の入力容量 C iss が GND と接続され，

その入力容量 C iss の電 荷が瞬時に GND を介して放 電さ れるためで ある。一方 で，

制御信号として ロー レベル信号（主スイッチ SM をオンさせる信号）がスイッチ

Sn_od のゲート -ソース間に入 力されると ，スイッチ Sn_od はオフし ，a 出力が抵抗

Rup を介してゲート駆 動電源Ｖ DD に接続される。ここ で， ハイ レベル信号の入力

時と異なり，ゲート駆動電源Ｖ DD と出力側 a の間に抵抗 Rup が出力側に接続され

るため，出力側にスイッチ SM のゲ ート 部が 接続さ れた 場合は 抵抗 Rup とス イッ

チ SM の入力容量 C is s の時定数によって，その入力 容量 C is s の充電される 電荷の速

度が決定する。抵抗 Rup はハ イレ ベル 信号が スイッ チ Sn_od に入 力された 際，VDD

 
図 2. 14 主 MOSFET 駆動のためのバッファ部の入出力  
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と GND 間で大きな電流を流 さないため ，数 kΩ 以上 の抵抗値を 使用する 。その た

め，RC の時定数は大 きくな り， 主スイ ッチ SM のターンオン 時間が 遅くなる。  

図 2. 15(b)の手 法では p 型 MOSFET のスイッ チ Sp_od が使 用さ れて おり，GND

側に抵抗 Rdown が接続されている。制御信 号として ロー レベル信号 （主ス イッ チ

SM をオンさせる 信号）がスイ ッチ Sp_od のゲート -ソース間に入力され ると，スイ

ッチ Sp_od がオンし て，a で示す出力側 電位がゲー ト駆動電位 VDD に固定される。

この場合，a 出力にゲ ート駆動電位 VDD が直 接接続され るため，a 出力に主スイッ

チ SM のゲ ート 部，GND に主スイ ッチ SM のソース 部を 接続す ると 高速な ター ン

オンを実現できる。こ れは主 スイ ッチ SM の入力容量 C iss がゲ ート 駆動電位 VDD と

接続され，その入力容量 C iss の電 荷が瞬時に 充電される ためである。一方で，制

御信号としてハイレベル信号（主スイ ッチ SM をオフさせる信号）がスイッチ Sp_od

のゲート -ソー ス間 に入 力され ると，スイッチ Sp_od はオフし，出 力側 a が抵抗 Rdown

を介して GND に接続される。ここで，ローレベル 信号の入力 時と異なり ，GND

と出力側 a との 間に抵抗 Rdown が接続さ れる ため，出力 側に主 スイ ッチ SM のゲ ー

ト部が接続された場合は抵抗 Rdown と主スイ ッチ SM の入 力容 量 C is s の時 定数に

よって，その 入力容量 C iss の放電される電 荷の速度 が決定する 。抵 抗 Rdown はロー

レベル信号がスイッ チ Sp_od に入 力さ れた際 ，ゲート 駆動電位 VDD と GND 間で大

きな電流を流さないため，数 kΩ 以上の抵抗値を使用する。そのため，それらの  

RC の時定数は 大き くなり，主スイッチ SM のターンオフ時間が遅くなる。した が

って，スイッチ Sn_od やスイッ チ Sp_od のオ ープンドレ イン構成を 使用すると主ス

イッ チ SM のターンオンあるいはターンオ フのどち らか 一方が高速 になり ，ま た

どちらか一方は低速となる。  

 

 

 

  

(a) n 型 MOSFET            (b) p 型 MOSFET 

図 2. 15 オ ープ ンドレ イン構成  
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オープンソース構成  

オープンソース構成による電力増幅の構成を図 2. 16 に示す。この 構成は 先の

オープンドレイン構成と逆の構成となり，動 作も同 様で あるた め説 明は省 略す る。

ただし，n 型 MOSFET のスイッチ Sn_os の駆 動には制 御信号の GND 側電位を出力

a の電位にする，あ るいは p 側 MOSFET のス イッチ Sp_os の駆動には制 御信号 の高

電位側を出力 a の電位にする必要がある。また，オープ ンド レイン 構成と同様で，

スイッチ Sn_os やス イッ チ Sp_os のオ ープンソー ス構成を主 スイッチ SM の駆動に使

用するとターンオンあるいはターンオフのどちらか一方が高速 になり，ま たどち

らか一方が低速となる。  

 

プッシュプル構成（トーテムポール構成）  

プッシュプル構成の回路を図 2. 17 に示す。 この回 路は トーテ ムポ ール構成と

も呼ばれ，図 2. 15 や図 2. 16 の抵抗 Rup や Rdown に代わって，おの おの n 型 MOSFET

のスイッチ Sn_pp や p 型 MOSFET のスイッ チ Sp_pp が接続されている。この回路の

動作は次の通り であ る。まず，ローレベル信 号（主 スイ ッチ SM をオンさ せる 信

号）が入力されると，図 2. 17 のスイッチ Sp_pp がオンし，スイッチ Sn_pp のスイッ

 

図 2. 17 プ ッシ ュプル 構成  
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GND

a
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(a) n 型 MOSFET           (b) p 型 MOSFET 

図 2. 16 オ ープ ンソー ス構成  
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チがオフする。これにより出力側の a はゲ ート駆動 電源 VDD に接続される 。スイ

ッチ Sp_pp のオン抵 抗は数 mΩ から数 100mΩ 程度なので，出 力側 の a に主スイッ

チ SM のゲート部，GND 側に主スイ ッチ SM のソース部が接続されたとき，その入

力容量 C iss とスイッチ Sp_pp におけるオン抵抗の時定 数は非常に 小さ いため ，主ス

イッチ SM の高速タ ーンオンが実現できる。一方で，ハイ レベ ル信 号（主ス イッ チ

SM をオフさせる 信号）が入力 され ると，ス イッチ Sp_pp がオ フ，ス イッチ Sn_pp が

オンするため，出 力 a はスイッ チ Sn_pp のオン抵 抗を介して GND 側に 接続される。

このオン抵抗も数 mΩ から数 100mΩ である。その ため，主ス イッチ SM の入 力容

量 C iss とス イッチ Sn_pp のオン抵抗における RC の時定数 が小さく， 出力 a にス イ

ッチ SM のゲ ート部，GND 側にスイッチ SM のソース 部が 接続さ れた とき，主スイ

ッチ SM の高 速タ ーン オフが 実現 できる。し たがって， プッ シュ プル構成であれ

ば，出力 a に主スイッチ SM のゲート部，GND に主スイッチ SM のソース 部が 接続

されると高速ターンオンおよび高速ターンオフが実現できる。  

 

ハーフブリッジインバータの構成  

図 2. 18 にハーフブリ ッジイ ンバ ータの バッ ファ段 の構 成を示 す。 この構成で

はプッシュプル構成の p 型 MOSFET のスイッ チ Sp_hb，n 型 MOSFET のスイッチ

Sn_hb およ びゲート駆 動電源 VDD にゲ ート 駆動 電源 VEE が追 加さ れて おり， 主ス イ

ッチ SM のゲ ート 部を 出力 a に， ソース部を 出力 b に接続すること で，ゲート -ソ

ース間に負電圧を印加できる。この回路構成の動作は次の通り である。ま ず，主

スイッチ SM をオ ンさ せるた めの ロー レベル 制御信号が入力 され ると，スイッチ

Sp_hb がオンし，スイ ッチ Sn_hb がオフする。こ の際に ，ゲート駆動電 源 VDD がス イ

ッチ Sp_hb を介 して，ス イッチ SM のゲート 部に繋がるため，その ゲート -ソー ス間

には電圧 VDD が印加さ れる。次に ，主スイッ チ SM をオフさせるためのハイレベ

ル制御信号が入力されると ，スイッチ Sp_hb がオフし ，スイッチ Sn_hb がオンする。

この際に，ゲ ート駆動電源 VEE がスイッチ Sn_hb を介 して ，主スイッ チ SM のゲー

ト部に繋がるため，そ のゲー ト -ソー ス間 には 電圧 -VEE が印加される 。これにより，

 
図 2. 18 ハ ーフ ブリッ ジインバー タ構成  
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オン状態では主スイッチ SM のゲート -ソース間に電 圧 VDD が， オフ 状態で はス イ

ッチ SM のゲ ート -ソー ス間に電圧 -VEE が印加される 。主スイッ チ SM のゲ ート -ソ

ース間に印加できる正電圧と負電圧の値をそれぞれ異なった電 圧値にでき るのも

特徴である。  

 

フルブリッジインバータの構成  

図 2. 19 にフルブリッ ジイン バー タのバ ッフ ァ段の 構成 を示す 。こ の構成は並

列のプッシュプル構成であり，2 つの p 型 MOSFET である Sp1 と Sp2，2 つの n 型

MOSFET である Sn1 と Sn2 およびゲート駆動 電源 VDD で構 成されて いる。 主スイ

ッチ SM のゲ ート 部を 出力 a にソ ース部を出 力 b に接続す るこ とで，その ゲート -

ソース間に±VDD の電圧を印加できる。回路動 作は次の通りである 。主スイ ッチ SM

をオンさせるための制御信号 vs ig1 にロ ーレ ベル信号，制 御信号 vs ig2 にハイレベル

信号が入力されると，スイッチ Sp1 とスイッ チ Sn2 がオンし ，スイ ッチ Sp2 とスイ

ッチ Sn1 がオ フす る。 この際 に， ゲート 駆動 電源 VDD がス イッチ Sp1 とス イッ チ

Sn2 を介して ，主スイッ チ SM のゲート部に 繋がるため，その ゲー ト -ソース間に電

圧 VDD が印 加さ れる。 次に，主ス イッチ SM をオフさせるための制御信号 vs ig1 に

ハイレベル信号，制御信号 vs ig2 にローレ ベル 信号が 入力 される と， スイッチ Sp1

とスイッチ Sn2 がオ フし，スイ ッチ Sp2 とス イッチ Sn1 がオ ンす る。この際 に，ゲ

ート駆動電源 VDD の正 側がスイッチ Sp1 とス イッチ Sn2 を介して，主スイッチ SM

のソース部に繋がるため，そのゲート -ソース間に電 圧 -VDD が印加さ れる。これ に

より，オン状態では主スイッチ SM のゲート -ソース間に電圧 VDD が，オフ 状態 で

は主スイッチ SM のゲ ート -ソー ス間 に電 圧 -VDD が印 加さ れる 。  

 

 

 

 

 

図 2. 19 フ ルブ リッジ インバータ 構成  
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デッドタイム  

プッシュプル構成，ハーフブリッジインバータ構成やフルブリ ッジインバ ータ

構成のようにゲート駆動電源と直列に p 型 MOSFET と n 型 MOSFET が接続さ れ

る場合，適 切に それ らのスイッチがオン /オフ しないとゲ ート駆動電 源が短絡する

可能性がある。そのため，図 2. 20 の通り，p 型 MOSFET のスイッ チ Sp1 と n 型

MOSFET のスイッチ Sn1 がど ちら もオ フして いる期 間が 必要となる 。この時間 を

デッドタイムと呼ぶ。  

 

2.2.3 ゲート回路  

図 2. 21 にバッファ段 以降の ゲー ト駆動 回路 の詳細 な構 成を示 す。 制御信号は

バッファ段を介してゲート駆動電源 VDP によ って電圧が 増幅され， 増幅された電

 
図 2. 21 バッ ファ 段以 降の詳 細ゲ ート駆 動回 路の構 成  

 

図 2. 20 デ ッド タイム の定義  
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圧はゲート回路を通過して，主スイッチ SM のゲート -ソー ス間 に印 加され る。 こ

こでは，新しく“ゲート回路”を定義する。ゲート回路の役割は非 常に重要で ある。

ゲート回路のゲート抵抗 Rg を小さくすれば ，主スイッチ SM のス イッチング 速度

は速くなり，その損失は低減する。一方で，主スイッチ SM のド レイン -ソー ス間

電圧の電圧振動が大きくなり，高周波ノイズが発生する。その ため，これ らスイ

ッチング損失とノイズの兼ね合いによって，最終的 なゲ ート抵 抗値 は決定 され る。

以下に，ゲート回路にゲート抵抗 Rg が適用さ れた場 合に 関して 説明 する。  

 

ゲート抵抗 Rg による主 スイッチ SM のゲート -ソース間電圧への影響  

図 2. 22 に Rg=Rg, int=0Ω にお ける理想の ゲー ト -ソース間電圧と，Rg, int が小さく

てゲート抵抗 Rg が小 さいときあるいは大きいときのゲート -ソース間電圧 の波形

を示す。バッ ファ 部の 出力は 矩形 波電圧 とな るため， MOSFET を 1 例として，ゲ

ート回路と主スイッチ SM のゲ ート -ソース間 を電気的等 価回路にて 表現すると，

図 2. 22 (a)の回 路と なり，実際の寄生インダクタを考慮した等価回路は図 2. 22 (b)

の回路となる。Rg=Rg, int=0Ω ではバッファ 部出力の矩 形波電圧源 が MOSFET のゲ

ート -ソー ス間 に直 接接続され たと同義で ある ため， 図 2. 22 (a)下部 に示す通り，

MOSFET のゲート -ソース間 電圧 vgs は理想的な矩 形波電圧と なる。一方 で， 図 2. 

22 (b)は寄 生イ ンダク タが存在す るため，ゲート抵抗 Rg が小 さいときはゲート -ソ

ース間電圧の立ち上りや立ち下りにリンギング（高周波の電圧 振動）が生 じる。

ゲート抵 抗 Rg が大 きいとき はゲート -ソース間電圧 の立ち上り や立ち下り にリ ン

ギングは生じないが，ゲート -ソース間電圧 vgs の立ち上りと立 ち下 りが遅 くな る。

また，ゲート回路 のイ ンピーダン スも大きく なるため，ゲート 部に ゲート -ドレイ

 

（a）Rg=Rg, int=0Ω     （b）Rg が小 さい ときと大きいとき   

図 2. 22 Rg のゲート -ソース間電圧に対する影響  
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ン間容量を介してノイズ電流が回り込む際に，ゲート -ソース間 電圧 が上昇 し易 い

ため，ターンオフ時に誤点呼が生じ易くなる。  

 

ゲート抵抗 Rg による主 スイッチ SM のドレイ ン -ソース間電圧への影 響  

図 2. 23 にゲ ート 抵抗 Rg の抵抗値の大小 にお ける主 スイ ッチ SM のドレイ ン -ソ

ース間電圧 vds を示 す。この 波形はター ンオフ時の 波形 である 。ゲ ート抵 抗 Rg が

小さい場合，ドレイン -ソース間電圧におけるリンギングのピーク電圧は大きくな

り，この大きさに応じた高周波ノイズが生じる。立ち上り速度 が速ければ 早いほ

ど，電圧立ち上がりに含まれる高調波成分も大きくなり，実際 では装置外 部で別

機器と接続される配線を介して放射ノイズとなって，装置外部 に放射され る。た

だし，スイッチング損失は小さいため，スイッチング素子の冷 却器は小型 化でき

る。一方 で，ゲ ート抵 抗 Rg が大きい場合，立 ち上り速度 が遅ければ 遅いほど高 調

波成分も小さくなり，装置外部に放射されるノイズも低減でき る。したが って，

実際には冷却器の小型化とノイズの抑制の観点から，最適なゲ ート抵抗 Rg の抵 抗

値が選定される。  

 

 

主スイッチ SM のゲ ート -ソース間に接続され る保護用素 子  

図 2. 24 に示す通 り， 主スイ ッチ SM の駆 動にはそ のゲート -ソース間に保 護用

ツェナーダイオードと保護用放電抵抗が挿入される。保護用チ ェナーダイ オード

は主スイッチ SM のゲ ート -ソー ス間 電圧 が絶対定格 を超過しな いよ うに挿 入さ れ

る。保護 用放電抵抗は ノイズ によ る意図 しな い電荷 がゲ ート -ソース間に蓄 積する

ことを避けるために挿入され，一般的に数 kΩ から数 10kΩ のものが使用 される。 

 

 

図 2. 23 バッ ファ 段以 降の詳 細ゲ ート駆 動回 路の構 成  
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ドライブ損失  

主スイッチ SM の SiC MOSFET や GaN HEMT を高速に 駆動させる ため， 一般 的

にプッシュプル構成，ハーフブリッジインバータ構成やフルブ リッジイン バータ

構成のものが使用される。ここではプッシュプル構成の損失を 考える。ま た，そ

の矩形波電圧の出力は 0V から VDD とす る。プッシュ プル構成の p 型 MOSFET や

n 型 MOSFET で損失が 生じないと すると，主 スイッチ SM の入力容 量 C iss の充放

電で使用されるエネルギーはすべて図 2. 21 のゲート抵抗 Rg で消費される 。その

損失 PD はドライブ損 失と呼 ばれ ，スイ ッチ ング周 波数を fsw，主スイッチ 駆動に

必要なゲート電荷量を Qg，ゲート 駆動 電源電 圧を VDD とすると下式 で求め られ る  

D sw g DDP f QV  (2. 1) 

この数式からドライブ損失はスイッチング周波数に比例するこ とが確認で きる。  

 

ゲート駆動回路の変形  

ゲート抵抗で生じる損失の低減やスイッチング速度を調整する ため，次の よう

なゲート駆動回路の変形が考えられる。図 2. 25 ではオープンド レイン構 成を応

用して，プッシュプル構成に類似した構成にし，2 つの ゲート抵抗 を用いるこ と

ができる。これにより，デッドタイム不足が生じた祭の短絡電 流を低減で き，ド

ライブ損失もターンオン時とターンオフ時で分散できる。また ，ターンオ ン速度

やターンオフ速度が各ゲート抵抗 Rg_on と Rg_off でそれぞれ変更でき る。プッシュ

プル構成に関しても 図 2. 26 の通り， ダイ オード の追 加によ り， ターン オン 速度

やターンオフ速度の可変が可能となる。  

 

オン抵抗  

前述した通り，MOSFET はゲート -ソース間電圧がスイッチの閾値電圧を超 過す

ると ，ドレイ ン -ソース間が導通状態となってオン抵 抗が小さく なる。た だし ，実

 
図 2. 24 主 スイ ッチ SM の保護回 路  
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際には閾値電圧を越えてすぐにオン抵抗が小さくなるわけでは なく，ゲート -ソー

ス間電圧の大きさに依存して，オン抵 抗の大きさが変化する。例えば，図 2. 27 に

示す SiC MOSFET とド レイン -ソース間電圧とドレイン -ソー ス間 電流 のグラ フを

確認 する と， オン 抵抗 が微 小区 間の ドレ イン -ソー ス間 電圧 の上 昇値 Δvds とドレ

 

図 2. 25 オー プン ドレ イン構 成の 応用  

 

 

図 2. 26 プッ シュ プル 構成の 応用  

 

 

図 2. 27 SiC MOSFET の出力特性  
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イン -ソー ス間 電流 の上昇値 Δids の商と定義す れば，ゲート -ソー ス間 電圧 vgs が小

さいときは低いドレイン -ソース間電圧時にオ ン抵抗が大 きくなっている 。一 方で，

ゲー ト -ソ ー ス 間 電 圧 vgs が 大き いと きは 低 いド レ イ ン -ソ ー ス 間 電 圧時 に オ ン 抵

抗が小さくなっている。したがって，オン抵 抗を小 さく するた めに はゲー ト -ソー

ス間電圧 vgs を大きく する必 要が ある。  

 

2.2.4 ハードスイッチングとソフトスイッチング  

ハードスイッチングとソフトスイッチングはスイッチの損失に 直接関係す る。

スイッチング損失はターンオンやターンオフの遷移期間で発生 する損失で ，ドレ

イン -ソー ス 電圧 と ド レイ ン -ソ ース 電流 の 積 で発 生す る 損 失で あ る。 端的 に述 べ

ると，スイッチング損失が大きいスイッチングがハードスイッ チングで， スイッ

チング損失の小さいスイッチングがソフトスイッチングである 。ソフトス イッチ

ングは数 100kHz 以上 の高周波コ ンバータで 広範に使用されており，コンバータ

全体の変換効率を改善する。高周波領域になると主回路側だけ でなく，ゲ ート駆

動回路にもドライブ損失の低減や受動素子の発熱抑制のために ソフトスイ ッチン

グ技術が適用されている。ここではハードスイッチングとソフ トスイッチ ングの

定義を説明する。  

 図 2. 28 にハードスイッチングとソフトスイッチングの定義を示す。こ の図は

縦軸に電流（例：MOSFET のド レイ ン -ソー ス間電流 ids），横軸 に電圧（ 例：ドレ

イン -ソー ス間 電圧 vds）を 描写してい る。ソ フトスイッ チングは図 2. 28 の青色で

示す 領 域で あり ，”ス イッ チ ン グ 過 程 にお け る 半導 体バ ル ブ デ バ イ ス (a)の電 圧 -電

 

図 2. 28 ハードスイッチングとソフトスイッチングの定義  

(a) 整 流 ダ イ オ ー ド・サ イ リ ス タ・GTO・パ ワ ー ト ラ ン ジ ス タ な ど の 総 称 。逆 導 通 サ イ リ

ス タ の よ う に 二 つ の 半 導 体 バ ル ブ デ バ イ ス が 逆 並 列 接 続 さ れ た も の と 同 等 の も の を 区 別

し て 呼 ぶ と き は ， 複 合 〔 半 導 体 〕〔 バ ル ブ 〕 デ バ イ ス と 呼 ぶ (3 0)。  
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流平面上の軌跡が最大電圧点 Voff，最大電流 点 Ion およ び原点を結ぶ三角形の領域

内で 動 くス イ ッ チ ン グ 動作”と 定義 され る (30)。ス イ ッチ ン グ 過 程 と はター ン オン

とターンオフ時のことある。また，この定義を言い換えると， 理想スイッ チと純

粋な抵抗負荷でのスイッチング軌跡を境目にハードスイッチン グとソフト スイッ

チングは分断されている。誘導負荷ではサージ電流やサージ電 圧が発生し なけれ

ば赤破線の軌跡を辿り，これがハードスイッチングと呼ばれる 。理想的な ソフト

スイッチングではドレイン -ソー ス間 電圧 が 0 ある いは ドレイ ン -ソース間 電流 が

0 に到 達 して から ドレ イン -ソ ース 間電 流や ドレ イン -ソー ス 間電 圧が 立ち 上 が る

ため，緑破線の軌跡を辿ることとなる。ところで，サージ電圧 やサージ電 流が発

生する場合は厳密に言うと電気学会の定義を外れることになる (31)。  

 

2.3 非絶縁ゲート GaN HEMT の基本特性とゲート駆動回路  

本論文で取り扱う非絶縁ゲート GaN HEMT，つまり GaN GIT はゲ ート -ソー ス

間の電気的等価回路が内部ゲート抵抗，ダイオードと入力容量 で構成され る。絶

縁ゲートのスイッチング素子と比較して，単に入力容量に電荷 を蓄積する だけで

なく，低オン抵抗を実現するためにオン期間中はゲート部に電 流を供給し 続けな

ければならない 。ここ では GaN GIT の特 性を 述べ，一般的なゲート駆動回 路を 適

用した場合の課題と先行研究で提案されているゲート駆動回路 の課題を明 らかに

する。  

 

2.3.1 GaN GIT におけるゲート -ソース間のダイオード特性  

GaN GIT はゲ ート 部に p 型の AlGaN 層を 導入し，pn 接合の空乏層を生成する

ことで，2 次元 電子 ガスを枯渇させている (25)(27)。そのため ，ゲー ト -ソース間が非

絶 縁 構 造 と な り ， ゲ ー ト -ソ ー ス 間 に ダ イ オ ー ド 特 性 を 有 す る 。 図 2. 29 に SiC 

MOSFET と GaN GIT に お け る ゲ ー ト -ソ ー ス 間 の 等 価 回 路 の 違 い を 示 す 。 SiC 

MOSFET はゲート -ソ ース間 の等 価回路 が内 部ゲー ト抵抗 Rg, int と 入力容量 C is s で

表される。SiC MOSFET をオン状 態とするに は入力 容量 C is s に電荷を充電 し，SiC 

MOSFET の閾 値電 圧以 上の電 圧を 入力容 量の 両端に 発生 させる 。一 方で，GaN GIT

は内部ゲート抵 抗 Rg, int と入力容 量 C iss に加 えて，内部 ダイオー ド DGaN で表 され

る。GaN GIT をオ ン状 態とす るには SiC MOSFET と同 様に 入力 容量 C iss に電荷を

充電して入力容量の両端電圧を GaN GIT の閾 値電圧以上 とすればよ いが ，さらに

オン状態で低オン抵抗を実現するために，所望のゲ ート電流 iG をダ イオード DGaN

に 流 す 必 要 が あ る (32) 。 一 例 と し て ， 図 2. 30 に SiC MOSFET（ Infineon 社 製

IMZA65R048M1H）と GaN GIT（ Infineon 社製 IGOT60R070D1）の 出力特 性の 違い

を示す。両図から，SiC MOS FET はゲート -ソース間 電圧 が大き けれ ば，線形領域
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にて ドレ イン -ソー ス 間電 圧を ドレ イン -ソ ース 間電 流で 割っ た商 で表 され るオ ン

抵抗の低減が確認できる。一方で，GaN GIT はゲート電流 iG が大きいほど，ドレ

イン -ソー ス 間電 圧 を ドレ イン -ソー ス間 電 流で 割っ た商 で表 現さ れる オン 抵抗 が

小さくなっている。つまり，GaN GIT のオン抵抗低 減にはオン 状態にて所 望の ゲ

ート電流 iG が要求され，このゲート電流 iG の注入が SiC MOSFET の駆動手法と

大きく異なる点となる。GaN GIT を高速でターンオンさせて，オン時に低オン抵

抗を維持するには図 2. 31 の 2 つのステップ が必要 とな る。ま ず， ステップ 1 で

 

(a) SiC MOSFET          (b) GaN GIT 

 図 2. 29 各デバイ スにお ける ゲート -ソー ス間の等価回路  

 

(a) SiC MOSFET            (b) GaN GIT 

図 2. 30 各デバイス におけ る出 力特性  

 

 
図 2. 31 GaN GIT の高速タ ーン オンと オン 抵抗低 減に 必要な ステ ップ  
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は瞬間的に大きな電流を GaN GIT のゲ ート に流し込んで入力容量 C is s を高 速で充

電し，GaN GIT のダイオード DGaN のオ ン電 圧まで その 両端電 圧す る到達させ る。

ステップ 2 ではオン 抵抗の低減 のために所 望のゲート電流 iG をゲート に流 し込

む。結果として，このゲート電流 iG は内 部ダ イオード DGaN に流 れる。この 2 つ

のステップが GaN GIT のターンオン時には必須となり，ゲート駆動 回路で 実現 す

べき機能となる。  

 

2.3.2  オフ時におけるドレイン -ソース間電圧の特性  

GaN GIT は構 造上 ，ド レイン -ソース間に内部ボディダイオードを持たないが，

ゲート -ドレイン間にドレイン側を負電圧として電位差を持たせると，ドレイン部

が代替のソース部となり，GaN GIT がオ ン状 態とな る。 これに より ，GaN GIT の

ゲート -ソース間に負電圧を入力していても ，ソース 側か らドレ イン 側に電 流が 流

れる 。こ の状 態 では ゲ ー ト -ソー ス 間負 電 圧 に依 存し てド レイ ン -ソー ス間 負電 圧

が決定し，ソース側からドレイン側に電流が流れる際の損失（ 以下，逆導 通損失

と呼ぶ）が大きくなる。これは図 2. 32 に示 す GaN GIT の逆 導通 特性により生じ

る。主回路がハーフブリッジやフルブリッジインバータなどで スイッチの オフ時

に還流電流が循環するモードがあると，GaN GIT のゲート -ソース間 負電圧 が大 き

い場合，GaN GIT では 逆導通損失が増大する。ゲート -ソー ス間 電圧 を 0V にすれ

ば逆導通損失の増大は免れるが，GaN GIT の高速ス イッ チング によ るアー ム間 短

絡を防ぐためにはそのゲート -ソース間に負電圧は必須となる 。した がって，GaN 

GIT の駆動には逆 導通損失を 低減するた め，ゲート -ソース間負電圧の取り扱いが

重要となる。  

 

図 2. 32 GaN GIT の逆導通 特性  
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2.3.3 GaN HEMT の閾値電圧  

表 2. 2 に 600~650V 耐圧の Si MOSFET，SiC MOSFET およ び GaN GIT を含む

GaN HEMT の閾値電 圧を示す。この 表の 閾値 電圧は 市販 されて いる デバイスか ら

選定し，ドレイン -ソー ス電流が 18A から 50A 品の素子 を抜粋 して いる。表 2. 2

の通り，Si MOSFET や SiC MOSFET は GaN GIT と比 較し て，明 らかに数 V 以上

閾値電圧が高い。閾 値電圧の最大値が高 い GaN HEMT もあるが，こ れはカ スコ ー

ド GaN で Si MOSFET の閾値電 圧となる。 カスコ ード GaN を除 いた場合，GaN 

HEMT は軒並み 低閾値 電圧を示し ている。これはオフ時の GaN HEMT がゲート -

ソースにノイズが回り込んで，ゲート -ソース間電圧 が上昇した 際に誤点呼 が生 じ

やすいことを意味している (33)(34)。この ゲー ト -ソー ス間 電圧 の上昇はゲート -ソー

ス間インピーダンスで決定される。したがっ て，GaN HEMT はオフ時のゲート -ソ

ース間インピーダンスに配慮した設計が必要である。  

 

2.3.4 一般的なゲート駆動タイプ (35) 

図 2. 33 に一 般的な MOSFET に使 用さ れるゲ ート駆動回 路を示す。このゲート

駆動回路はゲート駆動電源として VDD と VEE を有しており，ターンオン時にスイ

ッチ S1 がオン，スイ ッチ S2 がオフするこ とで， ゲー ト電源 電圧 VDD がス イッチ

 

図 2. 33 MOS FET に適用さ れる 一般的 なゲ ート駆 動回 路  

表 2. 2 スイッチング 素子と閾値 電圧  

スイッチング素子  
閾値電圧 [V] 

最小値  最大値  

Si MOSFET 3.0 6.5 

SiC MOSFET 1.8 5.7 

GaN GIT 0.9 1.6 

Cascode GaN 1.6 4.8 

他の GaN HEMT 1.0 2.6 
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ング素子のゲート -ソー ス間に印加される。ターンオ フ時 にはス イッ チ S2 がオ ン，

スイッチ S1 がオフす ること で， 電圧 VEE がスイッ チン グ素子 のソ ース -ゲー ト間

に印加される。ス イッ チＳ 1 のドレイン側 にターンオン用ゲート抵抗 Rg1 が接 続さ

れ，スイッチ S2 のド レイン側に ターンオフ 用ゲート抵抗 Rg2 が接 続されてい る。

このゲート駆動回路を GaN GIT に適用する場 合，ターンオン 用ゲ ート抵抗は大き

い値か小さい値かの二者択一となる。大きなゲート抵抗値の場 合，ターン オン時

に GaN GIT の入力容 量 C iss へ電荷が低速で 充電される ため ，ス イッチング速度が

低速となるが，ダ イオ ード DGaN に流れる電流が小さくなるためドライブ 損失が低

減できる（図 2. 34）。一方で小さなゲート抵抗値の 場合，スイ ッチング速 度は 高

速となるが，ダイ オー ド DGaN に流 れる 電流 も大き くな るため ドラ イブ損 失が 増大

する（図 2. 35）。したがって，高速スイッチングかつ低ドライブ損失が満 足でき

ないため，GaN GIT 用ゲート 駆動 回路と して 適切で はな い。  

 

2.3.5  RC タイプ (36)(37)(38) 

RC タイプは図 2. 36 の通り，一般的なタイプにゲートキャパシタ Cg と電流制

限抵 抗 Rss が追 加さ れている。ゲート駆動電源 VDD のみ でゲ ート -ソース間 に負 電

圧を印加できるため，ゲート駆動電源 VEE が削減で きる 。ゲー トキ ャパシタ Cg は

GaN GIT の高 速ターン オンと ター ンオフ 実現 のため ，ま た，電 流制 限抵 抗 Rss は

 

(a) ターンオ ン時            (b) ター ンオン後  

図 2. 34 大 きな ゲート 抵抗値の場 合  

 

(a) ターンオ ン時            (b) ター ンオン後  

図 2. 35 小 さな ゲート 抵抗値の場 合  
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ダイオード DGaN に流 れ込む電流を制限するために追加されている。RC タイ プは

スイッチ S1 がオ ンし た直後にゲートキャパシタ Cg を介して GaN GIT の入力容 量

C iss に電荷が高速に 充電され る（図 2. 37（a））。入力容量 C is s の両 端電圧が ダイオ

ード DGaN のオン電圧まで充電されるとダイオード DGaN がオ ンす る。そ の後 ，ゲ

ートキャパシタ Cg の両端電 圧は ゲート 駆動 電源の 電圧 VDD とダイオード DGaN の

オン電圧の差分電圧になる。一方で，GaN GIT のオン期 間中ではそ の差分 電圧 が

電流制限抵抗 Rss に印 加され，GaN GIT のゲ ート部へ低オン抵抗維持のための電

流が流れ込む（図 2. 37（b））。ター ンオ フ時 には図 2. 38 に示 す通 り，ゲートキャ

パシタ Cg の両端電 圧が GaN GIT のゲート -ソース間の負電圧として印加されるた

 

図 2. 36 RC タイプ  

 

 

(a) ターンオ ン時            (b) ター ンオン後  

図 2. 37 RC タイプの ターン オン 動作  

 

 

図 2. 38 RC タイプの ゲート -ソース間波形  
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め，GaN GIT のゲ ート -ソース間には大きな負電圧が印加される。こ の図において，

vgs は GaN GIT のゲ ート -ソース間電圧，vds は GaN GIT のドレイン -ソー ス間 電圧

である。こ の負 電圧は GaN GIT の逆導通損失 の増大 を招 くばか りで なく，ター ン

オフ直後の負電圧とその動作によって生じたスパイク電圧によ って，GaN GIT の

ゲート負電圧の最大絶対定格電圧を超過することも起こりうる 。さらに， ゲート

キャパシタ Cg の放 電はゲー ト駆動回路 内 RC の時定数 に依存 する ため，ター ンオ

ン時 のゲ ート -ソー ス間 負電 圧が 変化 し，Duty やス イッ チン グ周 波数 が可変す る

アプリケーションではターンオン速度を変えてしまう。オフ時 間が⾧い場 合はゲ

ート -ソー ス間 電圧が 0 となるので，PDM（Pulse Density Modulation）のアプリケ

ーションには不向きとなる。これは PDM ではオフ 期間からオ ン期間にな る瞬 間

にハードスイッチング状態から開始するため，ゲート -ソース間 に負 電圧が ない 場

合は，主スイッチが誤点呼してしまい，破損する恐れがあるか らである。 また，

Duty 比や スイッチング 周波数 が変 化する 場合 は図 2. 39 のように 顕著にオフ時の

ゲー ト -ソー ス間 負電圧が 大きくな るた め，これ らを考 慮し た設 計が 必要 であ る。 

 

2.3.6 アクティブ放電タイプ (39)(40)（AD タイプ）  

図 2. 40 のア クテ ィブ 放電タ イプ （以下 ，AD タイプ）は RC タイ プに補助抵 抗

Ra1，補 助キャ パシタ Ca1，補 助ダイ オード Da1，補 助スイ ッチ Sa1 が追加さ れた も

のであり，RC タイ プのゲー ト -ソー ス間 負電 圧によ って 増大す る逆 導通損 失を 低

減する目的で考案された。こ のタイプはター ンオン 時に ゲート キャ パシタ Cg を介

して，高速で GaN GIT の入力容量 C is s を充電する。 オン期間中 には RC タイプと

同様に電流制限抵抗 Rss を介 して ダイ オード DGaN に電 流を 供給 する。また， ター

ンオフ時にはスイッチ S1 がオフしてスイ ッチ S2 がオンした後に ，補助スイ ッチ

Sa1 がオンすることでダイオ ード Da1 が導 通し，ゲ ートキャパ シタ Cg と入 力容量

 

 

(a) Duty 比が 変化した 場合   (b) スイッチング 周波数が変 化  

     した場合  

図 2. 39 RC タイプに おける ゲー ト -ソー ス間 電圧波 形の 変化  
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C iss の電荷を 引き 抜くため， ゲート -ソー ス間 電圧が 即座に 0V 付近 に到達する 。

そのため，GaN GIT のゲート 波形 は図 2. 40 (b)の通りになる 。しか しながら，ス

イッチング毎にゲートキャパシタの全電荷が放電するため，ド ライブ損失 が大き

くなる。また，オ フ時 にはゲ ート -ソース間電圧が常に 0V 付近であ るため ，ノイ

ズによる誤点呼が発生し易く，ハードスイッチング方式の回路 での応用は 困難と

なる 。そのため ，参考文献（39）ではソフトスイッチング方式の回路に適 用され，

その有用性が示されている。  

 

2.3.7 ETH Zurich タイプ (41) 

図 2. 41 に示す ETH Zurich のタ イプは RC タイプに おけ るオフ 時の 大きな 負電

圧と RC 時定数へ の依存を大 きく改善し た回 路とな って いる。 この タイプ は一 般

的なゲートタイプに見られるゲート駆動電源 VEE とは別に，容量 の小さな ゲート

駆動電源をキャパシ タ Cs で担い， オフ 時に一定の負電圧をゲート -ソース間に印

加可能な回路となっている。また，このキャパシタ Cs は同 時に RC タイプや AD

タイ プのゲー トキ ャパ シタ Cg の役 割も 担っ てい る。ター ンオ ン時 はキ ャパシタ

  

            (a) 回路図          (b) ゲー ト -ソース間の波 形  

図 2. 41  ETH Zurich のタイプ  

 
    (a) 回路 図        (b) ゲート -ソー ス間 の波 形  

図 2. 40 ア クテ ィブ放 電タイプ  
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Cs を介 して GaN GIT の入力容量 C iss へ高 速に 電荷が 充電 され ，ター ンオン 後は ダ

イオード DGaN にツェナーダイオード ZD1 と R3 を介 して ，電流 量の 制限さ れた 電

流が ゲー ト部 に供 給さ れる。 ダイオー ド D1 はタ ーン オフ とタ ーン オフの スイッ

チン グ速 度を 変更 する ために 挿入され ており，ダ イオ ード Dk はゲ ート 部の 起動

前に GaN GIT のノ イズ による 誤動 作を防 止す るために挿 入されてい る。この回路

では ZD1 と ZD2 のツェナー電 圧の選定が 重要であり ，ゲート駆動電圧 VDD が大 き

い場合にツェナーダイオード ZD1 と ZD2 のツ ェナー降伏 電圧を小さ な値に設定し

てしまうと，キャパシ タ Cs の充 放電 量が大 きくなっ てしまい，ド ライブ損失が増

大する。また，起動時 からゲ ート -ソース間負電圧が安定するまでの定常状 態に到

達するまで時間を要する。一方で，これらのツェナー降伏電圧 を大きな値 に設定

すると，見か け上 ，過渡期がないようにゲート -ソース間電圧が振る 舞うが，オフ

時の ゲー ト -ソー ス間 負電 圧が大き くな るので逆 導通損失 が増大 する 。そ のた め，

ゲート駆動電圧や回路方式に応じて，ツェナ ーダイ オード ZD1 と ZD2 のツ ェナ ー

降伏電圧の値を変える必要がある。ETH Zurich タイプではスイッチ ング周 波数 が

変化してもスイッチング毎に安定したゲート負電圧を供給する ために，ツ ェナー

ダイオード ZD1 のツェナー降 伏電圧とツ ェナーダイ オー ド ZD2 のツ ェナー降伏 電

圧が同値に選定されている。また，その時の波形を図 2. 41(b)に示 しておく。  

 

2.4 絶縁ゲート GaN HEMT のゲート駆動回路  

絶 縁 ゲ ー ト GaN HEMT は ゲ ー ト - ソ ー ス 間 の 簡 易 的 な 電 気 的 等 価 回 路 が

MOSFET 同様 に内 部ゲ ート抵 抗と 入力容 量で 表現さ れる。しかし，スイッ チン グ

周波数の増加に伴って，入力 容量の 充放 電回 数も増 加し，ドライブ損失も増える。

ここでは，一般的な絶縁ゲートスイッチン素子のゲート駆動回 路とスイッ チング

周波数の高周波化を目的とした先行研究におけるゲート駆動回 路の問題点 を明ら

かにする。  

 

2.4.1 一般的なゲート駆動タイプ  

一般的なゲート駆動回路を図 2. 42 に示 す。 この駆 動回 路は図 2. 33 に示す駆動

回路と同様であるが，1 つのゲート抵抗 Rg の みで構 成さ れる (42)-(46)。ゲート抵抗

Rg は絶縁ゲート のスイ ッチング素 子（ 主スイ ッチ SM）に おいて ，ターンオ ンとタ

ーンオフのスイッチング速度調整に利用され，ゲート -ソース間 電圧 は矩形 波に 近

くなる。最速 で主 スイッチ SM を駆動させる 場合は Rg＝0 と設 定す べきで ある が，

主スイッ チ SM のドライブ損 失がすべて内部 ゲート 抵抗 で消 費され るため，高 周

波では主スイッチ SM 内部での発熱が大きくなる。したが って，高 周波駆 動時 でも

ゲート抵抗 Rg は設置し，発 熱を内部ゲ ート抵抗と 外部 ゲート 抵抗 Rg で分散すべ
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きであるが，入力容 量 C iss との 時定 数や 回路パター ンの寄生イ ンダ クタに より ，

主スイッ チ SM の立上り速度が遅くなる。また，バ ッファ部最 終段スイッ チ Scon1

や Scon2 はハ ード ス イ ッ チン グと なる ため ， 高 周波 では この 損失 に よ るバ ッフ ァ

部，例えばドラ イバ IC の発熱が許容できなくなる 。ゲート抵 抗で 構成される一般

的なゲート駆動回路は内外部のゲート抵抗やドライバ IC での 発熱 ，バッ ファ 部

を含むドライバ損失の観点から課題解決が求められる。  

 

2.4.2 部分共振形ゲート駆動回路  

こ こ で 部 分 共 振 形 ゲ ー ト 駆 動 回 路 と は ゲ ー ト -ソ ー ス 間 電 圧 の 立 上 り と 立 下 り

にインダクタとキャパシタの共振を部分的に利用したゲート駆 動回路と定 義する。

図 2. 43 に 1 石か つタ ーンオ ンで 部分共 振を 実現する共 振形ゲート 駆動回路を示

す (47)。このゲート駆動 回路は ダイ オード Dq1，インダ クタ Lq1，1 つのスイ ッチ Sq1

で構成されており，インダクタ Lq1 と入 力容 量 C iss の共 振を 利用 して，インダク

タ Lq1 の電流を 緩や かに立ち上げ，スイ ッチ Sq1 のターン オン 時にソフト スイッチ

ング動作を実現する 。スイッチ Sq1 がオフす ると ，インダクタ Lq1 に流れていた電

流が入力容量 C iss に流 れるため，この電流 値に依存したゲート -ソー ス間電圧波形

の立ち上りとなる。非常にシンプルであるが，1 石であるために 主スイッチ SM の

オフはスイッチ Sq1 をオンし 続け る必要 があ る。ゲート駆動電源 Vq1 が立ち上がっ

ている状態であれば，そのオン時間が⾧ い場合に， スイ ッチ Sq1 に大電流 が流 れ

るため，ゲート電源起動時の取り扱いには配慮が必要である。 また，主ス イッチ

SM のタ ーンオフに はそ の入力 容量 C iss に蓄積されて いた電荷が スイッチ Sq1 を介

して放電し，スイッチ Sq1 がハード スイ ッチングと なるため，ス イッチ Sq1 で損失

が発生する。ターンオフに同様のソフトスイッチング技術を適 用した 2 石の部分

共振形ゲート駆動回路は参考文献 (48)で示されてい る。図 2. 44 で提 案されている

ゲート駆動回路ではプッシュプル構成のスイッチ Sq2，Sq3 と直 列に ダイオード Dq2，

Dq3 が挿 入さ れ，ス イッチ SM の入力容量と 直列に イン ダクタ Lq2 が挿入されてい

る (49)。主スイッチ のタ ーンオ フや ターン オフ の速度 を変 化させ たい 場合はイン ダ

 

図 2. 42  プッシュプル構成の一般的なゲート駆動回路  
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クタを図 2. 45 の通り 2 つに分割し，ゲート -ソース間電圧の立上りと立下りでイ

ンダクタ Lq3 あるいは Lq4 と入 力容 量 C is s の共 振周波数を変化させる (50)。しかし，

スイッチ Sq2 から Sq5 のターンオン時はハードスイッチングとなり，ダイオード

Dq2 から Dq5 のオン電 圧でも損失 が生じる。また，主スイッチ SM のゲート -ソー ス

間電 圧 vgs のピーク 電圧がインダ クタに 敏感 であ るため ，実 使用時はゲート 駆動

電源電圧とインダクタの調整が必要である。図 2. 46 では図 2. 44 の回路か らダ イ

 
図 2. 43  1 石の部分 共振形ゲー ト駆動回路  

 

 

図 2. 44 プ ッシ ュプル 構成のスイ ッチと直列にダイオードを挿入した部分共

振形ゲート駆動回路  

 

 
図 2. 45  図 2. 44 にて ターンオン速度とターンオフ速度の調整を可能とした  
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オードを取り外し，制御信号の Duty を絞って低 Duty とすることで，インダクタ

Lq5 の電流を 調整 し，ゲート駆動回路の低損失化を実現している (51)。ただし ，オ ン

とオフ時にスイッチ Sq6，Sq7 がオ ン状 態を 維持していないため，入力容量に蓄積

された電荷が徐々に放電し ，ゲート -ソース間 電圧が 低下 する 。ま た，高 周波にな

ればなるほど制御信号の Duty が小 さく なる ため， 制御 信号の 調整 が難し くな る。

スイッチ Sq6，Sq7 も出 力容量を放 電するモー ドがないため，ターンオン時にハー

ドスイッチングとなる。  

図 2. 47 は主 スイッチ SM のゲ ート 部とゲ ート 電源電 圧 V fd1 の正側お よび主スイ

ッチ SM のゲ ート部と ゲート 電源 電圧の 負側 にダイ オード D fd1，D fd2 を接続した部

分共 振 形 ゲ ート 駆 動 回 路を 示す (52 )。 こ の 回 路 で は ゲ ー ト -ソ ー ス 電 圧 が ダイ オー

ド D fd1，D fd2 によ って クラン プさ れ，ク ラン プ時のエネ ルギーはゲ ート電源に回

生される。しかし，実 際はダ イオ ード D fd1，D fd2 の導通損失が生 じる上，ゲート -

ソース間電圧クランプ後はスイッチ S fd1 や S fd2 がオ フするため ，入 力容量 C iss に

蓄積された電荷が徐々に放電してしまう。また，スイッチ S fd1 や S fd2 のタ ーン オ

ン時はハードスイッチングとなる。ハードスイッチングによる ドライブ損 失を改

善するために，ダイオードを MOSFET に置 き換えた 手法も図 2. 48 で提案されて

 

 
図 2. 46 低 パルス Duty を利用した部 分共振 形ゲート駆 動回路  

 

 

図 2. 47 ダ イオ ードク ランプ型部 分共振形ゲート駆動回路  
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いる。図 2. 48 の回路ではゲ ート駆動回 路内スイッチ S fq1 から S fq4 の制御信号を

巧みに調整し，各スイッチでソフトスイッチングが実現される ため，ドラ イブ損

 

図 2. 48 低 損失 駆動を 実現するフ ルブリッジ部分共振形ゲート駆動回路  

 
図 2. 49  主スイッチのスイッチング損失を低減す る部分共振 形ゲート駆 動

回路  

 

図 2. 50 低 ドラ イブ損 失を実現す る直列共振型部分共振ゲート駆動回路  
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失が低減される (52)。し かし，スイッチ ング素子と制御信号が多くなる。派生型と

してゲート部の寄生インダクタと内部ゲート抵抗を考慮した図 2. 49 のゲート駆

動回路が提案さ れて おり，主スイッ チ SM のスイッ チン グ損失低減 が実現 され て

いるが，スイッチング素子数が多くなる (53)。図 2. 50 では直列共振 を利用 し， ド

ラ イ ブ 損 失 が 低 減 す る 手 法 が 提 案 さ れ て い る (54 )。 オ ン 時 や オ フ 時 に は ス イ ッ チ

S fq7 とい S fq8 がそれぞ れオン状態 を維持する ため，ゲート -ソー ス間 電圧が ゲー ト

駆動電源電圧に固定される。そのため，不用 意な入 力容量 C iss の放 電がなく，安

定した電圧が主スイッチ SM のゲート -ソース間で維 持される。 また，必要 なエ ネ

ルギーだけゲート駆動電源から供給されるため，高効率動作 も実現 する 。図 2. 50

と同様の考えを用いて，誤点呼耐性を有する並列共振形ゲート 駆動回路や バイポ

ーラトランジスタなどを追加して同様の効果を得るゲート駆動 回路も図 2. 51 や

図 2. 52 の通 り提 案さ れてい る (55)(56)。ただし，部 品点数や制 御信号は多 くな る。

図 2. 53 ではイン パル ス電流 を主 スイッ チ SM の C iss に流 し込 み， 高速ス イッ チ  

 

図 2. 51 低 ドラ イブ損 失を実現す る並列共振形ゲート駆動回路  

 

 

図 2. 52 バイ ポー ラト ランジ スタを利用した共振形ゲー ト駆動回路  
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図 2. 53 電 流を 利用し た高速スイ ッチングゲート駆動回路  

 

 
図 2. 54  E 級イ ンバ ータの 原理 を応用 した 部分共振ゲ ート駆動回 路  

 

 
図 2. 55  2 級イ ンバ ータの 原理 を応用 した 部分共振ゲ ート駆動回 路  
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ングを実現する 手法 が提案されており，4MHz の駆 動が 実現 されて いるが，素子

数が増大する (56)。図 2. 54 と図 2. 55 では E 級インバータや  2 級イ ンバータの動

作を利用した 1 石のゲート駆 動回路が提 案されてお り，その動作検 証が 6.78MHz，

7MHz と 13.56MHz のスイッ チン グ周波 数で 確認さ れて いる (58)(59)。本ゲート駆動

回路もゲート -ソー ス間 電圧を ダイ オード によ り，ゲー ト駆動電源 電圧でク ランプ

することで高速動作が実現されている。ただし，1 石の 駆動方法で あるため， 起

動時における主スイッチ SM のオンやオフ には配慮が必要となる。図 2. 56 ではゲ

ート回路内のインダクタに連続的に三角波電流を流し ，ゲート -ソー ス間電圧を 高

速に立ち上げる手法が提案されている (60)-(62)。ただ し，図 2. 56(a)でゲート 正電 圧

のみであれば電源電圧までゲート -ソース間電圧が上昇するが，一方 で負電 圧を 印

加させようとした場合には Duty に依 存し てゲート -ソース間電圧のピーク電圧が

変化してしまう。また，図 2. 56(a)と (b)では Duty 比 0.5 おいて入力電圧の±Vc1/2

あるいは Vc2/2 がゲ ートソー スにかかる ため，オフ 時の ゲート -ソー ス間負電圧は

オン時のゲート -ソース間正電 圧ピークの 負値となる 。図 2. 56(c)も同 様であるが，

フ ル ブ リッ ジ 方 式 の 電 流 源 駆 動 は ゲ ー ト -ソ ー ス 間 電圧 に ±Vc3 の 印 加 が 可 能 で あ

る。ただし，フルブリッジ回路であれば素子数や制御信号が増 える。  

以上から，部 分共振形 ゲート 回路 はゲー ト -ソース間 電圧 の立上 りと 立下り に着

目し，イ ンダ クタと キャパシ タの 共振現 象を 利用し て，主スイッチ SM の高速スイ

 
 (a) 連続電流駆動型 A         (b) 連続 電流駆動型 B 

 

 
 (c) 連続電流駆動型 C        (d) ゲート -ソー ス間 電圧 波形  

 

図 2. 56  電流源駆動型部分共振形ゲート回路  
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ッチングと高効率動作を実現している。ただ し，10MHz 付近のスイッチング周波

数では 1 石の場合が多 く，2 石以上で の駆 動周波数は数 MHz まで が多い。また，

2 石部 分共 振形ゲ ート 駆動回 路で はゲート駆 動回路内ス イッチがハードスイッチ

ングとなっている。フルブリッジ方式の部分共振はその動作を 実現するた めにス

イッチング素子数や制御信号が多くなるので，高周波駆動で扱 いづらくな る。  

 

2.4.3 2 石正弦波共振形ゲート駆動回路  

図 2. 57 に正弦波共振 形ゲー ト駆 動回路 を示 す (63)-(66)。こ のゲ ート 駆動回 路は 入

力容量 C iss に対 して 直列にインダクタ Ls1 が挿入さ れて おり， これ らの固 有振 動

数を利用して正弦波電圧をゲート -ソース間電圧に発生させる。インダクタ Ls1 は

回路パターンの寄生インダクタと一体化あるいは代替可能であ り，シンプ ルな制

御信号と 2 石のプッ シュプル構成であるため，高周 波時でも主 スイッチ SM の駆

動が可能である。またこのゲート駆動回路は，トランスを用い てハーフブ リッジ

の高周波駆動に使用されることが多い。しか しながら，ゲート -ソー ス間電圧の波

形が正弦波電圧となるため，ゲート -ソース間 電圧の立上 りが遅く，矩形波 電圧 と

比較して，主スイッチ SM のオン抵抗低 減まで に時間を要 する。  

 

2.4.4 1 石半波共振形ゲート駆動回路  

図 2. 58 に 1 石半 波ゲ ート駆 動回 路を示 す (67)(68)。この回路は正弦波 の半波を主

スイッチ SM のゲ ート -ソース間に出力する。スイッチ Ssh1 はソ フト スイッ チン グ

するため，低損失駆動が可能となる。また，ゲート駆動回路内 部のスイッ チが 1

つであるため，主スイッチ SM の駆 動用制御 信号が 1 つで よくシン プルで ある 。

しかし，正弦 波の半波 である ため ，ゲート -ソース間 電圧 の立上 りが 遅く，矩 形波

電圧と比較して主スイッチ SM のオ ン抵抗低 減まで に時 間を要 する 。また，主スイ

ッチ SM のソ ース 電位 がゲー ト駆 動電源電圧 の負側に接 続さ れて いるため，オフ

時のゲート -ソース間電圧に負電圧が印加できない。こ れにより，オ フ時に主回 路

部から主スイッチのゲート部にノイズが回り込んだ場合，ゲート -ソース間 電圧 が

 
図 2. 57  2 石正弦波 共振形ゲー ト駆動回路  
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持ち上がると誤動作し易い。さらに，ゲート駆動回路のスイッ チ Sh1 が動作して

おらず，ゲート駆動電源電圧が主スイッチの閾値電圧以上であ ると，自動 的にゲ

ート -ソー ス間 電圧 にその電圧 Vsh1 が印 加されるため，主スイッチ SM がオンした

状態となる。したが って，意図しない主スイ ッチ SM のオ ン状態と なる可 能性 があ

る。一方 で，主スイッ チ SM をオフさせる ためにスイッチをオンさせた状態にする

と，ゲート駆動電源電圧がインダクタ L th3 に印加さ れ続 けるた め， インダ クタ の

寄生抵抗とスイッチ Ssh1 のオ ン抵抗およ びゲ ート電 源電 圧 V th1 にて 決定される 電

流がスイッチ Ssh1 に流 れてしまい ，大きな損 失が生じてしまう。そのため，当該

ゲート駆動回路の使用では起動時の主スイッチの状態をオフす るための配 慮が必

要である。  

 

2.4.5 1 石複合共振形ゲート駆動回路  

図 2. 59 に示す 1 石複 合共振形ゲート駆動回路はゲート -ソース間電圧波形にス

イッチング周波数の基本波成分だけでなく，3 次高 調波 成分も 利用 して， その 立

上り 速 度を 改善 し た 回 路とな っ て い る (69)-(71)。こ の 回路 はス イ ッ チ ング周 波 数 の

 
図 2. 58 1 石半 波共 振形ゲート駆動回路  
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基本波成分と 3 次高調波成分 のゲインと 位相を調整 して ，ゲ ート -ソース間 電圧 に

台形波を生成する。また，ゲート駆動回路内部のスイッチ S th1 はタ ーンオンと タ

ーンオフ時にゼロ電圧スイッチングのためソフトスイッチング 動作となり ，ドラ

イブ損失が低減される。ただし，先のゲート駆動回路と同様で ，ゲート駆 動内部

にス イッ チが 1 つで あ るた め， 主ス イッ チの オン /オフ 状態 には 考 慮が 必要 であ

る。また，ソース電位もゲート駆動電源電圧の V th1 負側 に固定され るため，ゲ ー

ト -ソース間に負電圧が 印加できず ，オフ時 に主回路 側から主ス イッ チのゲ ート 部

にノイズが回り込んだ際は，誤動作し易くなる。  

 

2.4.6 自励方式のゲート駆動回路  

図 2. 60 に自 励方 式ゲ ート駆 動回 路を示 す (72)。この回路は主回路の E 級インバ

ータと自励方式 のゲ ート駆動回路が一体化さ れてい るた め，主スイ ッチ SM 駆動

用スイッチは存在しない。30MHz 以上の高周波ではドライブ損失より，高 周波 ス

イッ チ ング を実 現 す る 自励方 式 の ゲ ート 駆動 回路 が 多く 散見 さ れ る (73)-(76)。 ただ

し，自励方式の電源では使用環境や経年劣化等で出力電圧の周 波数も変化 してし

まうので，一定の周波数を出力したい場合は適さない。ところ で，低周波 でも自

励発振型ゲート駆動回路が見受けられる。これらは AC アダプタ ー，LED ドライ

バ，誘導加熱などに応用され，高周波化よりは低コスト化の観 点から研究 開発さ

れている (77)-(79)。  

 

2.5 スイッチング周波数の高調波成分に着目したゲート駆動回路  

現在，提案され てい る非絶縁 ゲートおよ び絶縁ゲート GaN HEMT 用駆動回 路は

以下の課題がある。  

 

絶縁ゲート GaN HEMT の低損失駆動に向けた課題  

・ゲートキャパシタにて高速スイッチングが実現されているが ，キャパシ タの充

放電にともなってドライブ損失が増加する。また，ターンオン 後も非絶縁 ゲート

 
図 2. 60 自 励方 式のゲ ート駆動回 路を含む回路 (72) 
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GaN HEMT の低オン 抵抗を維持するために，オン期 間中 には一 定の 電流をゲー ト

部に流し続けなければならない。   

 

・ゲートキャパシタを有するゲート駆動回路ではターンオン時 にその両端 に電荷

が蓄積されるため，ターンオフ時には非絶縁ゲート GaN HEMT のゲート -ソース

間に大きな負電圧が発生する。非絶縁ゲート GaN HEMT はボディ ダイオードを持

たないが，ゲート -ソー ス間の負電圧に依存したオン電圧が生じるため，オフ 時に

おける電流還流時に逆導通損失が増加する。   

 

・ゲートキャ パシタの 充放電 によ り，オ フ時 のゲー ト -ソー ス間 電圧 が決定 され る

ため，ゲート駆動回路内部の RC 時定数に依存する。そのため，オフ時の負電圧

がスイッチング周波数や Duty によ って変化 し，PFM，PDM や PWM では ゲート -

ソース間負電圧が変化してしまう。  

 

・PDM のアプリケーシ ョンでオフ 期間が⾧い 場合，従 来の ゲート 駆動回路ではゲ

ート -ソー ス間 負電 圧が 0 になってしまい ，オン期間 1 発目のスイッチングがハー

ドスイッチングの場合は誤動作し易くなる。   

 

絶縁ゲート GaN HEMT の高周波駆動に向けた課題   

・ゲート抵抗のみで構成されるゲート駆動回路ではスイッチン グ毎に主ス イッチ

の入力容量（厳密にはゲート電荷量）に比例したドライブ損失 が内外部の ゲート

抵抗にて発生し，ゲート抵抗が発熱するため，冷却器が必要と なる。   

 

・1 石で構成され るゲート駆 動回路はシ ンプ ルであ るが ，ゲー ト電 源電圧 の起 動

時に主スイッチが意図せずオン状態とならないため，あるいは ゲート駆動 回路内

部で損失増加を招かないために起動シーケンスを考慮する必要 がある。ま た，ソ

ース電位がゲート駆動電源の負側となるため，0V 以下の電 圧を ゲート -ソー ス間

に印加できない場合もある。  

 

・2 石の 部分 共振形 ゲート駆 動回路は 1 石の 次にシンプルであるが，各スイッチ

がハードスイッチング動作になる。したがって，2 石に よってさら なる高周波 を

実現するにはソフトスイッチング動作が求められる。  

 

・4 石，あるいは それ以上の スイッチン グ素 子を有 する 部分共 振形 ゲート 駆動 回

路は高速な立上りを実現する一方，スイッチング素子が多く， それにとも なって

制御信号も多くなるため，ゲ ート駆 動回 路が 煩雑化 し，高周波駆動には向かない。  
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・主スイッチ の低オン 抵抗を 瞬時 に実現 する ため，高周 波駆動 でも ゲート -ソース

間電圧には可能な限り矩形波電圧に近い波形が求められる。し かしながら ，回路

パターンの寄生インダクタやスイッチング素子の配線インダク タにより矩 形波電

圧の生成は困難となる。   

 

・自励発振型ゲート駆動回路は制御信号などが不要であるため ，シンプル となる

が，周辺環境や経年劣化により発振周波数が変化するため，出 力周波数が 変動す

る。  

 

2.5.1. バッファ部とゲート回路部の役割  

本論文では前記課題を解決するために，バッファ部とゲート回 路部を別々 の機

能を有する要素として考え，それぞ れに 適し たゲー ト駆 動回路 を提 案する 。まず，

図 2. 61 のよ うにバッ ファ部 は任 意 Duty の 矩形波 電圧 を出力 する 要素で あり ，

様々な大きさの基本波成分と高調波成分を有する要素となる。 ゲート回路 はその

矩形波成分に含まれる基本波成分および高調波成分を増幅，減 衰や通過さ せる一

種のフィルタ要素と考えることができる。一般的に Duty 比 D に依 存した矩形 波

電圧のフーリエ級数展開は以下の通り導出され，それをゲート 駆動電源の 電源電

圧 VDP＝1V で図 表現 すると図 2. 62 の通りと なる。  

ここで，n は高調波 の次数，T は周 期，t は時 間である。この 図で の縦軸は Duty 比

における基本波成分および各高調波成分の正弦波電圧ピークの 絶対値を取 得して

おり，矩形波電圧のピークトゥピークは 1V を仮定している。Duty 比が小さな矩

形波電圧ではインパルス電圧に近づくため，基本波成分と各高 調波成分の 大きさ

がそれぞれ同じに近づく。また Duty 比にともなっ て各周波数 成分の大き さが 異

なることも確認できる。Duty 比自 身は ゲー ト駆動回路の直流成分を決定する。し

たがって，制御信号 の Duty 比を選択 する とバッ ファ 部から 出力 される 矩形 波電

圧に任意の高調波成分を含む電圧を出力することが可能となる 。さらに， ゲート

回路にて，任意の高調波成分のみを取り出せば，期待される形 の電圧を主 スイッ

チの ゲー ト -ソー ス 間 に 生成 でき る 。 任意 の ゲ ート -ソ ース 間電 圧 波 形生 成に は 次

のステップを踏んで回路を考案する。  

 

ステップ 1 

コ ン バ ー タ の 動 作 条 件 で 必 要 と さ れ る ス イ ッ チ ン グ 素 子 の ゲ ー ト -ソ ー ス 間 電 圧

をスイッチの特性を考慮して考える。  

D P
D P

1,2 ,3 ...

2 2
sin( ) cos

n

V n t
DV n D

n T








   
 

  (2. 2) 
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ステップ 2 

ゲート -ソース間電圧の波形が決定したら，そのゲート -ソー ス間 電圧 波形が Duty

比に依存した矩形波あるい は Duty 比に 含ま れる基 本波 成分お よび 高調波成分 で

実現できるか考える。  

 

ステップ 3 

各矩形波，基本波あるいは高調波波を増幅，減衰，通過させるためのゲート回路

を考える。  

 
図 2. 61  基本波成分と高調波成分を利用した波形 の変形  

 
 

 
 

図 2. 62  Duty 比お よび矩形 波電圧に含 まれる基本 波成 分と高 調波 成分  
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以上のステップを踏んで，非絶縁ゲートおよび絶縁 ゲート GaN HEMT のそれぞれ

の目的に応じたゲート駆動回路を提案する。  

 

2.5.2 スイッチング周波数の高調波成分に着目したゲート駆動回路の適用  

(a) インパル ス波 形の高調波 成分に着目 した 非絶縁 ゲート GaN HEMT 用駆動回路   

 第 3 章で インパルス 波形に含ま れる基本波成分と高調波成分に着目して，非絶

縁ゲート GaN HEMT の低損失 駆動 を目的 とし たゲー ト駆 動回路 を提 案する 。こ の

回 路 は ス イ ッ チ ン グ 周 波 数 の 基 本 波 成 分 と 高 調 波 成 分 が 均 一 に 含 ま れ る 低 Duty

比の矩形波電圧 と Duty に依 存し た矩形波電 圧の組み合 わせにて実現する。これ

により，ターンオン時 に高速スイ ッチングが実現され，非絶縁ゲー ト GaN HEMT

のスイッチング特性が改善される。従来回路ではターンオン時 にゲート部 に流し

込むインパルス電流を CR 回路にて近 似的 に生成していたが， 提案回路では p 型

MOSFET のオ ープ ンド レイン 構成 によっ てシ ンプル に実 現する 。ゲ ートキ ャパ シ

タが不必要となるため，オフ時においてゲー ト -ソース間には一定の 負電圧が印 加

され ，逆導 通損 失も 低減される。さら に，オフ時のゲート -ソー ス間 負電圧が PDM

や PFM に依存し ない ゲート 駆動 回路と なる 。また ，非 絶縁ゲ ート GaN HEMT は

閾値電圧が低いため，誤点弧耐性のよいゲート駆動回路が望ま れる。提案 ゲート

駆動回路は容量の大きなゲート駆動電源に直接接続されるため ，低次の高 調波成

分を抑制でき，結果としてハードスイッチング時おけるオフ時 の持ち上が り電圧

を抑制できる。   

 

(b) 基本波成 分と 3 次高調波 成分 に着目 した 絶縁ゲ ート GaN HEMT 用駆動回路   

  第 4 章の 前半ではド ライバ IC 出力がプッシュプル構成であることを利 用して，

絶縁ゲート GaN HEMT 用 2 石複合共振形ゲート駆動回路を実現 する。ここ では 複

合共振ネットワークと入力容量にて複数の共振周波数を有する 共振器を実 現し，

バッファ部出力に含まれる矩形波電圧の基本波成分と 3 次高調波成分を意図的に

取り出す 。こ れにより ，ゲ ート -ソース間に台 形波電 圧を 出力し ，スイッチング素

子のターンオンとターンオフが加速され，主回路損失が低減さ れる。また 共振現

象により ，オフ時のゲ ート -ソー ス間 には 正のゲート 電源電圧か ら負 電圧の 印加 が

可 能 で あ る 。  複数 の ス イ ッ チ ン グ 素 子 を有 す る 部 分 共 振 ゲ ー ト駆 動 回 路 と 比 較

して，スイッチング素子や制御信号も少なく，高周波用ゲート 駆動回路と して取

り扱い易い。  

 

(c) 2 次高調波 成分 に着目した 絶縁ゲート GaN HEMT 用駆動回 路   

 第 4 章の後半では高周波駆動時におけるバッファ部のドライバ IC の損失と 発

熱を抑制するゲート駆動回路を提案する。これはバッファ部出 力に含まれる 2 次
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高調波成分のみをスイッチング素子のゲート -ソース間で取り出し ，制御信 号に 含

まれる周波数成分の 2 倍の周波数をゲート -ソース間 電圧 として 出力 する（周 波数

逓倍）。こ こで も複 合共 振ネッ トワ ークを 利用 する 。複 合共振ネット ワーク と入 力

容量で構成される共振器の基本波成分に対するインピーダンス を可能な限 り大き

くし，単一の高調 波成 分のみを主 スイッチの ゲート -ソース間に抽出する。これに

より，バッファ部に使用されるドライバ IC の損失と発熱を大きく低減する。   

 

2.6 本研究の位置づけ  

本研究では非絶縁ゲート GaN HEMT の低損失 駆動お よび 絶縁ゲ ート GaN HEMT

の高周波駆動を目的とする。両目的の達成に向けて，スイッチ ング周波数 に含ま

れる基本波成分と高調波成分に着目し，それぞれの目的に適し たゲート駆 動回路

を提案する。バ ッファ 部出力の矩 形波電圧は Duty 比に 応じ て，その波形に含まれ

る基本波成分と高調波成分が大きく異なる。またゲート回路部 は一種のフ ィルタ

と考えて，バ ッフ ァ部出力の 矩形 波電圧 に含 まる基 本波 成分や 高調 波成分 を増 幅，

減衰および通過させる回路とみなせる。非絶縁ゲート GaN HEMT 用駆動回 路は ゲ

ートキャパシタを有するものが一般的であるが，本論文では高 調波成分が 多く含

まれるインパルス電圧とインパルス電流に着目して，p 型 MOSFET とその寄生容

量による高速スイッチング手法を実現し，ゲートキャパシタを 有しない新 しい駆

動方法を考案する，これによ り，ゲート駆動 回路のドラ イブ損失低減と GaN HEMT

の逆導通損失低減を図る。  

絶縁ゲート GaN HEMT 用駆動回 路では各 Duty の矩 形波 電圧 に含ま れる基 本波

成分と高調波成分に着目し，取り扱い易い 2 石のプッシュプル構成にて新しい駆

動手法を提案する。1 つ目の手法ではバッファ部出力の矩形波電圧から，ゲート

回路によって基本波成分と 3 次高 調波成分を 取り出し ，ゲート -ソー ス電圧を台 形

波にしてスイッチング周波数の高周波化と主スイッチの導通損 失低減を図 る。ま

た 2 つ目の手法ではドライバ IC の損失と発熱に焦点を当て，任意の Duty にて 基

本波成分を減衰し，2 次高調波あるいは 3 次高調波 を積 極的に 活用 するこ とで ，

ドライバ損失を大幅に低減する手法を提案する。  

以上より，バッファ部出力の矩形波電圧に含まれる高調波利用 して，主ス イッ

チのゲート -ソース間で意図した電圧波形を生成させ ることで，非絶縁ゲート GaN 

HEMT を用いた 電力変 換器の損失 低減だけで なく，絶縁ゲート GaN HEMT を用い

た電力変換器の高周波駆動の方法を明示する。本論文で提案す るゲート駆 動回路

の位置づけは図 2. 63 と図 2. 64 の通 りと なる。提案 する非 絶縁 ゲート GaN HEMT

用駆動回路は主回路損失とドライブ損失を同時に低減できる。 また，提案 する絶

縁ゲート GaN HEMT 用駆動回 路は 2 石の プッ シュプ ル構 成であ るた め，主スイ ッ

チのオフはプッシュプル構成のローサイド側をオンしておけば よく，1 石のよう
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にゲート駆動電源電圧が立ち上がっている場合でも大電流が流 れず，損失 が発生

することもない。また，ドライバ IC の損 失も低減 するため， 従来の  2 石正弦波

駆動回路に取って代わると考えられる。  

 

 

2.7 まとめ  

本 章 で は 最 初 に MOSFET と GaN HEMT の 内 部 構 造 を 述 べ た 。 縦 型 素 子 の

MOSFET は高 耐圧 を実 現で きる 一方 で， ゲー ト -ドレ イン 間容 量 Cgd が大 きくな

 
図 2. 63 提 案す る非絶 縁ゲート GaN HEMT 用駆動回 路の 位置づ け  

 
 

 
図 2. 64  提案する絶縁ゲート GaN HEMT 用駆動回 路の 位置づ け  

（先行研究は参考文献ベース）  
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るため，高 速ス イッ チング性能が横型素子の GaN HEMT より も劣 る。GaN HEMT

は移動度の大きい 2DEG を有するため，さら なる高 速ス イッチ ング が可能 であ る。 

次にゲート駆動回路とその周辺技術ついて述べた。バッファ部 前段の絶縁 部は

光絶縁方式のフォトカプラや磁気結合方式や容量結合方式のア イソレータ が使用

されており，装置故障による高電圧部からの感電保護や制御部 と主回路部 の不用

意な電流ループを避けるため設けられる。バ ッファ 部は 制御信 号の 小さな 電圧 を，

スイッチング素子が駆動可能な電圧まで増幅するために必要と なる。この 増幅用

電圧には制御信号とは別経路でエネルギー供給され，絶縁型コ ンバータが 使用さ

れる。  

スイッチング素子の駆動を考えるため，一例 として ，MOSFET のゲ ート -ソー ス

回路の等価回路を示した。MOSFET における ゲート -ソース間の等価回路は内部抵

抗 R_int と入力容 量 C is s で表現され，そのオン /オフには MOSFET の入力容 量を 閾

値電圧まで充電する。さらに，ここでは後章の理解を深めるた め，ターン オン時

間やターンオフ時間，さらには低損失なスイッチングを実現す るソフトス イッチ

ングの定義も示した。  

3 つ目 には バッフ ァ段 出力の 構成 を述べた。 バッファ段 出力の構成にはプッシ

ュプル構成，ハーフブリッジインバータ構成，フルブリッジイ ンバータ構 成が主

に使用されており，これらの 構成 によっ て，主スイッチ のゲート部は p 型 MOSFET 

や n 型 MOSFET を介 して直接 ゲート駆動 電源に接続 され るため，スイッチング素

子の高速ターンオンやターンオフを実現する。  

4 つ目にはバッファ部 以降の 詳細 回路を示し た，図 2. 21 に示 す通 り，スイッチ

ング素子の駆動にはバッファ段，ゲート駆動電源，ゲート回路 の構成を考 慮する

必要がある。ゲート回路は簡単にはゲート抵抗で構成されてお り，スイッ チング

素子のスイッチング速度を調整する。  

続いて，非絶縁 ゲー トおよび 絶縁ゲート GaN HEMT のゲート 駆動回 路について

述べた。まず，非絶縁ゲート GaN HEMT の GaN GIT は駆動時にお けるゲート -ソ

ース間の電気的等価回路が内部ゲート抵抗，ダイオードと入力 容量で構成 される

ため，ゲート回路に一般的なゲート抵抗のみが設置された回路 を適用する と，そ

の性能を生かしきれない。そのため，ゲートキャパシタを有す るゲート駆 動回路

は提案されているが，ドライブ損失の増加，逆導通損失の増加 ，オフ時の ゲート

負電圧が回路内 RC 時定数に 依存，さら には誤点弧 し易 いとい った 課題が ある 。  

絶縁ゲート GaN HEMT はゲート -ソース間の電気的等価回路が内部ゲート抵抗

と入力容量で構成されるため，ダイオードによる損失がなく， 高周波波駆 動に向

いている。ところで，高周波駆動では入力容量の充放電回数が スイッチン グ周波

数に比例するため，ゲート駆動回路の損失が大きくなる。これ ら課題の解 決に向

けて，様々な共振形ゲート駆動回路が提案されている。1 石の ゲー ト駆動 回路 で
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構成される共振形ゲート駆動回路は構成がシンプルになる一方 で，ゲート 駆動電

源電圧の立上りに配慮が必要となる。2 石の ゲート駆動 回路ではゲ ート回路内ス

イッチがハードスイッチングとなる回路もあり，さらなる改善 が求められ る。ま

た，ゲート -ソー ス間 電圧が正弦波になる 2 石のゲー ト駆 動回路 は，主回路 損失が

増大するなど高周波用途に適したものはまだ提案されていない 。4 石，あるいは

それ以上のスイッチング素子を有するゲート駆動回路では回路 内スイッチ ング素

子や制御信号が多く，高周波では不向きとなる。インパルス電 流にて主ス イッチ

のスイッチングを高速化する手法も提案されているが，部品点 数が多く煩 雑化す

る。  

最後にはそれら課題を解決するために，バッファ段出力に含ま れる基本波 成分

と高調波成分に着目したゲート駆動回路の提案方法を述べた。3 章と 4 章で はバ

ッファ部の出力矩形波に含まれる基本波成分と高調波成分に着 目した非絶 縁ゲー

トおよび絶縁ゲート GaN HEMT 用駆動回 路を提案す る。  
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第 3 章 低損失駆動を実現する非絶縁ゲート GaN HEMT 用駆動回路  

非絶縁ゲート GaN HEMT の GaN GIT は第 1 章で示した通り，出力容量とオン

抵抗が他の GaN HEMT と比較し て小さい。GaN GIT はそのゲート -ソー ス間 ダイ

オード特性を考慮しても，数 MHz まで のス イッチ ング 周波数 領域 に適応でき る。

本章では GaN GIT の電気的 特性 を議論 し， 低損失 駆動 を実現 する GaN GIT 用ゲ

ート駆動回路を提案する。  

 

3.1 提案ゲート駆動回路  

3.1.1 インパルス波形に含まれる高調波成分に着目したゲート駆動回路  

図 3.1 に低損失駆動実 現に向けた 非絶縁ゲート GaN GIT のゲ ート -ソース間電

圧波形とそのゲート電流波形を示す。非絶縁 ゲート GaN GIT の駆動では入 力容量

C iss を瞬 時に 充電 し， そ の後 のオ ン期 間で は 低 オン 抵抗 を実 現す る た め， 所望の

電流をゲート部に流し込まなければならない。図 3.1 によればゲー ト -ソース間電

圧波形はインパルス電圧と Duty に依存した矩形波電圧の足し合わせで構 成され

ていると考えることができる。インパルス電圧はターンオン時 にインパル ス電流

をゲート部に注入し，その後 ，矩形波電圧に よって GaN GIT のゲート部に 矩形波

       

 
図 3. 1 GaN GIT に必 要なゲート -ソース間電圧 vgs とゲ ート 電流 ig 

 

vgs

t

ig

t

t t t
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電流を注入している。従来回路ではインパルス電圧やインパル ス電流を RC 回路

で担い，矩形波電圧をプッシュプル構成やオープンドレイン構 成によって 実現し

ている。一方で，インパルス電圧に着目すると，この電圧はス イッチング 周波数

の基本波成分とすべての高調波成分の大きさが等しい状態で得 られる。図 3. 1①

と式（2. 2）の VDP=VDD とすると，図 3. 2 に示 す Duty と正 弦波 の大 きさ（絶 対値 ）

が得られ，低 Duty 矩形波電 圧で あれば スイ ッチン グ周 波数の 基本 波成分 と高 調

波成分は限りなく同じになるため，イン パル ス電圧 に近 い矩形 波電 圧が実 現す る。

これは図 3. 1①の通り，p 型 MOS FET のオープンドレイン構成でスイッチ のオン

時間を限りなく短くし，ゲート回路は主スイッチのゲート部と 短絡させる ことで

達成できる。この p 型 MOSFET で限 りな く小 さいオ ン状 態を実 現す るため に，低

Duty 比の 制御 信号 にて直接 p 型 MOSFET を制御す れば 良いが ，制 御信号 が増 え

るため，シ ンプ ルにゲ ート回路で実現することを考える。p 型 MOSFET を低 Duty

比で駆動させるためにはこ の p 型 MOSFET のゲート -ソー ス間 容量 Cpa に低 Duty

 

図 3. 2 インパルス電 圧と低 Duty 比  

 

（a）充電時     (b) 放電時  

図 3. 3 p 型 MOSFET のゲート -ソー ス間 容量 Cpa の充放電  

0

0.2

0.4

0.6

0.8

0 0.2 0.4 0.6 0.8 1A
bs

ol
ut

e 
m

ax
im

um
 v

ol
ta

ge
 o

f 
si

nu
so

id
al

 w
av

ef
or

m
 [

V
]

Duty ratio
1th 2nd 3rd 4th 5th

6th 7th 8th 9th 10th

1st 2nd 3rd 4th 5th

10th9th8th7th6th

低Duty比

0.8VDD

0.6VDD

0.4VDD

0.2VDD

Cpa Cpa

Cp1 Cp1

VDD VDD

Rg1



第 3 章 低損失駆動を実現する非絶縁ゲート GaN HEMT 用駆動回路 

 

63 

 

比で得られるインパルス電圧を印加した後，瞬時にその電荷を 放電させる 回路を

設ければよい。このとき，両回路は図 3. 3 のような Rg1 と Cp1 の組 み合わせで 構

成される。充電 時はキ ャパシタ部に電流が流れるため，瞬時に p 型 MOSFET のゲ

ート -ソー ス間 容量 Cpa の電圧が上昇し，キャパシタ Cpa と Cp1 の充 電が完了す る

と，ゲート -ソース間容量 Cpa と抵抗 R1 にて瞬時に放 電する。オン 時における図 3. 

1②の矩形波 部は p 型 MOSFET+抵抗で，図 3. 1③のオフ時は n 型 MOSFET+抵抗

で構成できる。したが って，図 3. 1 と図 3. 3 を組み合わせると，次 節の図 3. 4 (a)

で示 すゲ ート キャ パシ タを用 いない非 絶縁ゲート GaN GIT 用駆 動回路が 実現す

る。  

 

3.1.2 提案するゲート駆動回路の構成と動作  

提案するゲート駆動回路の構成を図 3. 4 (a)に示す。提 案タ イプは ゲート駆 動電

源 VDD と VEE からエネ ルギーが供 給され，ス イッチ S1 のドレイン側 にある 電流制

限抵抗 Rss，ソ ース 側に ある高 速タ ーンオ ン実 現用ゲ ート 抵抗 Rg1 と補助ス イッ チ

Sa，ス イッチ S2 のドレイン側にあるターンオフ用ゲ ート抵抗 Rg2 によって 構成 さ

れている。抵抗 Rg1 は補助ス イッチ Sa をオンさせる ために挿入 されている 。 図 3. 

4 (b)に示す通 り， ゲート -ソース間波形は ETH Zurich タイプとほぼ 同じと なる 。

 
(a) 提案回路  

 

(a) 回路図  

(b) ゲート -ソー ス間 の波形  

図 3. 4 提案するゲー ト駆動回路  
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表 3. 1. 1, 表 3. 1. 2 および  表 3. 2. 1 に提案回路動 作モードを 示す。ただ し， ここ

では簡単のために寄生インダクタや内部ゲート抵抗は考慮しな いものとす る。  

 

表 3. 1. 1 ローレベル 信号（ オン 信号） にお ける動作モ ード  

 

Mode1:  

GaN GIT をオンさせる ために ，ロ ーレベ

ル信号がスイッチ  S1 と Sa をターンオン

およびスイッチ S2 をタ ーンオフさせるた

めに入力される。 この 際，ゲート駆 動電

源  VDD と  VEE からゲート抵抗 Rg1，スイ

ッチ  S1 と Sa のゲ ート キャパ シタ  Cp1 と

Cpa に向けて電流が 流れ，それらのキャ パ

シタに電荷が充電される。  

 

Mode2:  

ゲート・ソース間容量 Cp1 と Cpa の両 端電

圧がスイッチ  S1 と Sa の閾値電圧を超え，

スイッチ  S1 と Sa がオ ンする。  ゲート・

ソース間容量 Cpa の両 端電圧  Vpa は，ゲ

ート・ソース間容量 Cp1 と Cpa が瞬時に

充 電 さ れ る と 仮 定 す る と ， 次 の 式 で 表 さ

れる。  

 p1
pa DD EE

pa p1

C
V V V

C C
 


 (3. 1) 

このとき，GaN GIT のゲート 部は スイッ

チ Sa を介して直接駆動電源 VDD に接続さ

れているため，GaN GIT の入力容量 C iss は

瞬 時 に 充 電 さ れ て GaN GIT が オ ン と な

る。  一方，ゲート・ ソース間容 量 Cpa は

ゲー ト抵 抗 Rg1 が ある ため に放 電を 開 始

し，スイ ッチ Sa のゲート・ソー ス間 容量

Cp1 は充 電を 継続す る。  

 

 

 

 

 

S1

S2

VDD

Rg2

Sa

Rg1

Rss

Cpa

DGaNCiss
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VEE

Low-level signal
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表 3. 1. 2 ロ ーレ ベル 信号（ オン 信号） にお ける動 作モ ード（ 続き ）  

 

Mode3:  

GaN GIT の ゲ ー ト -ソ ー ス 間 電 圧 が ダ イ

オード DGAN のオン電 圧に到 達す ると，ダ

イオード DGAN が導通する。  スイ ッチ Sa

のキャパシタ Cpa はゲ ート抵抗 Rg1 を介し

て放電を継続し，スイッチ S1 のキ ャパ シ

タ Cp1 は充 電を 続ける 。  

 

Mode4: 

キャパシタ Cpa の放電により スイッチ Sa

の ゲ ー ト ・ ソ ー ス 間 電 圧 が そ の 閾 値 電 圧

に達するため，スイッチ Sa はオフする。  

スイッチ S1 のオ ン状 態が維持され，ゲー

ト駆動電源 VDD からの電流が スイッチ S1

および電流制限抵抗 Rss を介 して GaN GIT

の ゲ ー ト 部 に 流 れ 込 む 。  し た が っ て ，

GaN GIT は低オン 抵抗 状態を 維持 する。  

 

Mode5: 

キャパシタ Cp1 およ び Cpa の充電および放

電がそれぞれ完了する。 引き続き，ゲ ー

ト駆動電源 VDD からの電流が スイッチ S1

および電流制限抵抗 Rss を介 して GaN GIT

の ゲ ー ト 部 に 流 れ 込 む 。  し た が っ て ，

GaN GIT は低オン 抵抗 状態を 維持 する。  
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表 3. 2. 1 ハイレベル 信号（ オフ 信号） にお ける動作モ ード  

※ハ イ レ ベ ル 信 号 の 電 圧 は GaN GIT 駆 動 用 電

源 VDD と  VE E か ら 供 給 さ れ る 。  

Mode6:  

GaN GIT をオ フするた めに， ハイ レベル

信号  (VDD + VEE) が入 力される。スイ ッチ

S2 の ゲ ー ト -ソ ー ス 間 容 量 は 充 電 を 開 始

し，スイッチ S1 のキ ャパシタ Cp1 は放 電

を開始する。 ゲート駆 動電源 VDD から の

電流はスイッチ S1，電 流制限抵抗 Rss を介

し て GaN GIT の ゲ ー ト に 流 れ 続 け る た

め，GAN GIT はオン状 態を維持し ている。 

 

Mode7:  

キャパシタ Cp1 の両端電圧がスイッチ S1

の閾値電圧に達するため，スイッチ S1 は

オフする。 また ，スイ ッチ S2 のゲ ート・

ソース間電圧がスイッチ S2 の閾 値電 圧に

達するため，スイッチ S2 はオンする。 そ

の後，GaN GIT の入力容量 C iss はゲ ート

抵抗 Rg2 とスイッチ S2 を介して放電を開

始する。  

 

Mode8:  

スイッチ S2 の入力容 量が充電を終了し，

スイッチ S1 のキャパ シタ Cp1 は放 電を 終

了する。 GaN GIT はし きい値電圧に到達

しオフ状態となる。  

 

 

 

Mode9:  

GaN GIT の入力容量 C iss の放 電が完了す

る。動作モードは，表 3. 1. 1 の Mode1 に

戻る。  
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3.1.3 高速ターンオン実現用ゲート抵抗 Rg1 の決定方法  

ゲート抵抗 Rg1 の役 割は補助 スイッチ Sa を適 切な時間で ターンオン およびター

ンオフすることである。提案ゲート駆動回路にローレベル信号 （オン信号 ）が入

力されたとき，補助スイッチ Sa のゲート -ソース間 電圧 は表 3. 1. 1 の Mode2 の式

(3. 1)の通 りと なる 。ここで，スイッチ S1 と補 助スイッチ Sa のゲ ート -ソー ス間 容

量は補助スイッチ Sa を確実に ター ンオン させ るため にほ ぼ同値 ，あ るいは補助 ス

イッチ Sa の入 力容量がスイッチ S1 の入 力容量よ りも下回る ように選定 しな けれ

ばならない。表 3. 1. 1 の Mode2 において，ゲート抵抗 Rg1 とキャパ シタ Cpa の両

端には同じ電圧が印加されるため，次の数式が成り立つ。  

pa paC g1 C
pa

1
i R i dt

C
   (3. 2) 

ここで iCpa はスイッチ Sa のキ ャパシタ Cpa に流れ込 む電 流であ る。 電流制 限抵 抗

Rss に流 れる 電流 が十分 に小さ いと 仮定すると ，キャ パシタの電流 iCpa と電荷 QCpa

の関係から以下の式が導出される。  

pa

pa

C

C

dQ
i

dt
   (3. 3) 

式 (3. 1)， (3. 2)， (3. 3)に基づいて，電荷 QCpa の関係は次の通りとなる。  

 
pa

pa p1
C DD EE

pa p1 1 pa

1
exp

g

C C
Q V V t

C C R C

 
   

   
 (3. 4) 

以 上 か ら ，ス イ ッ チ Sa の キ ャ パ シ タ の Cpa の 両 端 電 圧 Vpa は 式 (3. 4)の 両 端 を キ ャ パ シ

タ ン ス Cpa で 割 る と 次 式 で 得 ら れ る 。  

 p1
pa DD EE

pa p1 1 pa

1
exp

g

C
V V V t

C C R C

 
   

   
 (3. 5) 

こ の 式 か ら 補 助 ス イ ッ チ Sa が オ フ す る ま で の 時 間  tSa_off 以 下 の 通 り ，導 き 出 さ れ る 。  

pa p1 Cth
Sa_off 1 pa

1 DD EE

lng

C C V
t R C

C V V

 
    

 (3. 6) 

ここで VCth は補助スイッチ Sa の閾 値電圧であ る。したがっ て，ゲート抵抗 Rg1 は

次の式で決定される。  

Sa_off
1

pa p1 Cth
pa

1 DD EE

ln
g

t
R

C C V
C

C V V

 
 

  

 
(3. 7) 

次に GaN GIT が完全にオン 状態となる までに，ス イッチ Sa がタ ーンオンし て

からオフするまでに必要な時間 tSa_off を導出する。 これは GaN GIT の内部ダイオ

ード DGaN がオンするまでに必要な時間である。この時間の計算にはゲート駆動回
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路内部の寄生インダクタの影響を考慮しなければならない。図 3. 5 に寄生インダ

クタを考慮した提案タイプの等価回路を示す。この等価回路にはスイッチ S1 と補

助スイッチ Sa のゲ ート -ソー ス間 容量と GaN GIT の等価回路も 含まれる。 高速タ

ーンオン動作に影響する寄生インダクタは図 3. 5 の赤 色で 示す Lp1 から Lp6 のイ

ンダクタである。表 3. 1. 1 の Mode2 における 回路方 程式 は  

 

 

iss
DD EE p iss Sa_on g_int iss

iss

2
iss iss iss

p Sa_on g_int2
iss

1C
C C

C

C C C

C

di
V V L i R R i dt

dt C

d Q dQ Q
L R R

dt dt C

    

   


 

(3. 8) 

となり Lp は Lp1 から Lp6 の和， iCiss は GaN GIT のゲート 部に流れ込 む電流 ，Rsa_on

は補助スイッチ Sa のオン抵 抗，QC is s は GaN GIT のゲ ート電荷で ある。こ の数式

より，GaN GIT のゲート -ソース間電圧に関し て，以下の 式が導かれる。  

   gs DD EE DD 1

1
sin

1
tv V V V e t  


   


 (3. 9) 

 2iss Sa_on _int

p4
gC R R

L



  (3. 10) 

1
1 tan




  (3. 11) 

 Sa_on g_int

2 p

R R

L



  (3. 12) 

2

Sa_on g_int

p iss p

1

2

R R

L C L


 
   

 

 (3. 13) 

 
図 3. 5 寄生インダク タを考慮し た提案タイプの等価回路  
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したがって，GaN GIT のゲート -ソー ス間 電圧 vgs が内 部ダ イオー ド DGaN のオ ン電

圧 VDGaN に到 達し た場 合には ，以 下の式 が与 えられ る。  

   Sa_off

DGaN DD EE DD Sa_off 1

1
sin

1

tV V V V e t  


   


 (3. 14) 

式 (3. 7)と式 (3. 14)から ，内部ダ イオード DGaN のオン電圧に到達するためのゲート

抵抗 Rg1 は tsa_off を数 値的に解 くことによ って求めら れる 。  

 

3.1.4 ドライブ損失の導出  

前項では GaN GIT をタ ーンオンす るために必 要なゲート抵抗値を導出した。こ

の項では提案タイプのドライブ損失を計算する。ま ず，内部ダイオ ード DGaN がオ

ンするまでの損失Ｐ 1 は表 3. 1. 1 の Mode2 と Mode3 から次の よう に導出 され る。 

 Sa_off

1 sw DD Ciss sw DD EE DGaN iss0

t
P f V i dt f V V V C    (3. 15) 

表 3. 1. 2 の Mode3 以降でゲ ート 抵抗 Rg1 と電流制 限抵抗 Rss で生 じる損失 P2 お

よび内部ダイオード DGaN で生じる損失 P3 は式 (3. 16)と式 (3. 17)の通 りとなり，提

案タイプのドライブ損失は最終的に式 (3. 18)の通りに導出される。ここで D はデ

ューティ比である。  

 
 

2

DD DGaN
2

g1 ss

V V
P D

R R





 (3. 16) 

 
 

DGaN DD DGaN
3

g1 ss

V V V
P D

R R





 (3. 17) 

   
 

DD DD DGaN
1 2 3 sw DD EE DGaN iss

g1 ss

V V V
P P P f V V V C D

R R


    


 (3. 18) 

この数式から，提案タイプはゲートキャパシタを有しないため ，ドライブ 損失の

式 (3. 18)にゲート キャ パシ タン スの 項が なく，低損 失駆動が 可能で ある と推 測さ

れる。  

 

3.1.5  ドライブ損失における計算式の妥当性検証  

提案タイプのドライブ損失における計算式の妥当性を検証する ため，図 3. 6 の

ような GaN GIT が搭載された プロトタイ プを試作し た。この プロ トタイプは主回

路部がハーフブリッジ回路であり，2 つの GaN GIT と 8µF のハイパ スキャパシ タ

で構 成さ れて いる。主 回路部 の上部に はゲ ート駆 動回 路が 搭載され る。GaN GIT

には Infineon 社製の GaN GIT： IGOT60R070D1 を使用し，ゲート駆 動回路 で使 用

される n 型 MOSFET と p 型 MOSFET には それぞれ台 湾セミコン ダクター社製の

TSM210N02CX と TSM650P02CX を用いた。  
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 まず，ゲート抵抗 Rg1 を決める式 (3. 7)と式 (3. 14)の妥 当性 を評 価するため，ゲ

ート抵抗 Rg1 の値を変 化させて，GaN GIT のドレイ ン -ソー ス間 電圧 の立上 り時間

と立下り時間を調査する。ま た，それらの時 間は RC タイプと ETH Zurich タイプ

と比較する。ここで，AD タイプは オフ時のゲート -ソース間電圧が０V とな り，

ハードスイッチングでは誤点呼が生じるため比較対象から除外 する。  

図 3. 7 にテスト回路と実験風景を，表 3. 3 にテスト 回路 で用い た定 数を示 す。

GaN GIT を高速ターン オンさ せる ために 必要 なゲート抵抗 Rg1 の計 算値は，30.8Ω

であったため，表 3. 3 に示す通り，実験では 30.1Ω から 3 種類の値 を用意 した。 

 

（a）  主回 路部 とゲー ト駆動回路 部  

 

（b）  主回 路部とゲー ト駆動回路 部の裏面  

図 3. 6 試作したプロ トタイプ  
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図 3. 7 スイッチング 速度測定用 試験回路  

表 3. 3 立上り時間と 立下り時間 を測定するための回路定数  

Parameter Value 

Driving voltage for RC type and ETH Zurich type (VDD) 12 V 

Driving voltage for proposed type(VDD) 8.7 V 

Driving voltage for proposed type(VEE) 3.3 V 

Resistor for RC type (Rg1) 51.1 

Resistor for ETH Zurich type (Rg1) 5 

Resistor for proposed circuit (Rg1) 30.1 

 39.2 

 75 

Parasitic inductor (Lp) 38 nH 

Current limiting resistor for RC type  (Rss) 710 

Current limiting resistor for ETH Zurich type (Rss) 162 

Current limiting resistor for proposed type  (Rss) 392 

Turn-off resistor for RC type，ETH Zurich type and Proposed 

type (Rg2) 
5 

Capacitor  (Cg) 10 nF 

Capacitor  (Cs) 10 nF 

Zener voltage of ZD1 and ZD2 3.3 V 

Input voltage  (V IN) 100 V 

Drain-source current for turn-on and turn-off 5 V 

Inductor (Ld) 117.6 µH 
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このテスト回路はバースト回路と呼ばれ，図 3. 8 のよ うに Mode1 と Mode2 を繰

り替えし，スイッチング特性の波形取得に必要な電圧と電流を 実現する。 今回，

スイッチ SGaN1 のゲート -ソース間は短絡し， スイッチ SGaN1 は常にオフ状 態とす

る。Mode1 ではスイッチ SGaN2 がオンし てい るため ，イ ンダ クタＬ d の電流が入力

電圧 VIN に比例して上 昇して いく。スイッチ SGaN2 にオ フ信 号が 入力された 際，こ

のスイッチの両端電圧を測定することで，ド レイン -ソース間電圧の立上り時間を

測定できる。また ，スイッチ SGaN2 がオ フし て，そのドレイン -ソー ス間電圧が V IN

に到達すると Mode2 に遷移し，インダクタ Ld に流れる電流はスイッチ SGaN1 を介

して還流する。その後，スイッチ SGaN2 に再 度オン信号 が入力され るとスイッチ

SGaN2 はタ ーンオンす る。この 際にスイッチ SGaN2 の両 端電 圧を 測定し ，ドレ イン

-ソー ス間 電圧 の立下り時間を測定する。本実 験では ター ンオンとタ ーンオフの 電

圧と電流はそれぞれ 100V と 5A に設定した 。  

 各 ゲ ー ト 駆 動 タ イ プ に お け る ド レ イ ン -ソ ー ス 間 電 圧 の 立 上 り 波 形 と 立 下 り 波

形を図 3. 9 に，ドレイン -ソース間電圧の立上 り時間と立 下り時間を表 3. 4 に示

す。ドレイン -ソース間 電圧の立上 り時間は，各ゲー ト駆 動タイ プと もほぼ同じ 時

間でゲート駆動における回路構造の影響は各ゲート駆動タイプ 間において 小さい。

一方で，ドレイン -ソー ス間電圧の立下り時間は ETH Zurich タイ プが最も 短く，

これはターンオン時に直接 VDD がゲ ートキャ パシタ Cg を介して GaN GIT のゲ ー

ト -ソース間に印加され るためと考 えられる。RC タイプは ETH Zurich タイプと同

様にターンオン時に直接 VDD がゲ ート キャパ シタ Cg を介 して GaN GIT のゲート -

ソース間に印加されるが，ゲ ート -ソース間 負電圧が大きいため，ETH Zurich タイ

プのタイプより立下り時間が⾧くなっている。一方で，提案タイプは抵抗 Rg1 の

値が大きいほど，立 下り時間が短くなる。これは補 助ス イッチ Sa のターン オン が

早くなると同時に GaN GIT のゲート部へ の電荷注入 量が多くな るた めであ る。と

 

図 3. 8 スイッチング 速度測定回 路の動作モード  
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ころで，Rg1＝75 Ω でも ETH Zurich タイ プよりも 立下り時間 が遅い。こ れは ゲー

ト駆動内の p 型 MOSFET を VDD の半値で 駆動しているため，それらのゲ ート -ソ

ース間電圧の上昇が遅くなり，制御信号が入力され てから補助 スイッチ Sa がオ ン

する時間が遅くなるためである。したがって，ゲート駆動電源 を同値とし て比較

した場合，ETH Zurich タイ プ→提案タイプ→RC タイプの順に高 速スイッチ ング

できる。ただし，RC タイプはゲート -ソース間負電 圧がターン オン時に大 きい と

している。  

次に，ゲート抵抗 Rg1 の影響を図 3. 10 と図 3. 11 に示 す。両図の 電圧波形 では

ゲート抵抗 Rg1 を 0 Ω から 4 段階 刻みで 75 Ω まで変化させて おり ，そ の際のゲー

 

(a) 立上り波 形  

 

(b) 立下り波 形  

図 3. 9 各ゲート駆動 タイプのド レイン -ソー ス間電圧波形  

 

表 3. 4 各ゲート駆動 タイプにお ける立上り時間と立下り時間の比較  

 
 

R g1＝30.1Ω R g1＝39.2Ω R g1＝75.0Ω

ドレイン-ソース間電圧の立上り時間 12.0 11.2 12.0 11.6 11.6

ドレイン-ソース間電圧の立下り時間 35.6 24.0 34.8 37.2 28.8

提案タイプRCタイプ
[ns]

ETH Zurichタイプ
[ns]

比較箇所
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ト -ソー ス 間電 圧と ド レ イン -ソ ース 間電 圧 を 測定 し， 比 較 して い る。 測定 回路 は

図 3. 7 と同じであり，ターン オン 時の電 流は 5Ａと している。図 3. 10 の波形から

明らかなように ，ゲ ート -ソース間電圧の立上 りはゲート 抵抗 Rg1 に大きく 依存し

ており，図 3. 11 の Rg1=24.9 Ω と Rg1=30.1 Ω の間でドレイン -ソース間電圧 波形に

顕著に表れている。したがって，提案回路はゲート抵抗 Rg1 でターンオン 速度が

調整でき，また ゲー ト抵抗 Rg1 はドレイン -ソース間 電圧 の傾き に大 きな影 響を 与

える。次に，ドライブ損失における計算値の妥当性を示すため ，計算値と 実験値

 

（a）ゲート -ソース間 電圧のオン 時間全体  

 

（b）ゲート -ソース電 圧立ち上が り電圧の拡 大波形  

 図 3. 10 提案タイプ のゲー ト -ソー ス間 波形  

 
 図 3. 11 提 案タ イプ のドレ イン -ソース間電圧の立下り波形  
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の比較を行った 。ドラ イブ損 失の 測定で はド レイン -ソース間電圧は印加せず測定

を実施した。そ の結 果を図 3. 12 に示 す。ゲート抵抗 Rg1 は 30.1Ω を使用する。こ

こで，式 (3. 18)で導出したド ライブ損失 は GaN GIT にお ける ゲート 部のダイオ ー

ドと入力容量みで発生する損失であり，図 3. 12 はこの損失の妥 当性を確 認して

いる。図 3. 12 のグ ラフ から実 験値 と計算 値の 損失差異は 小さく，最 大誤差は 6.2%

であり，式 (3. 18)は妥 当である。  

 

3.2 ゲート駆動回路の性能比較  

3.2.1 各ゲート駆動回路におけるドライブ損失の比較  

ゲート駆動時におけるドライブ損失の比較を図 3. 13 に示す。試験 回路定 数は

表 3. 3 および表 3. 5 の通りで ある 。また，ドライブ損失測定の 際はドレイ ン -ソー

ス間電圧の電圧は 0V で，デューティ比は 0.5 である。 提案タイプ のゲー ト抵 抗

Rg1 には 30.1Ω を選択した。と ころで，RC タイプの受動素子のパラメータは，ス

イッチング速度 が 3.2.4 項の比較 実験 にて他 のタイプと 同じになるように選択さ

れている。本 ドライブ 損失の 測定 には，GaN GIT，アイソレー タ，p 型 MOSFET や

n 型 MOSFET で生 じる 損失な ど，ゲート駆動 回路を 駆動 するた めに 生じる すべ て

の損失が含む。図 3. 13 から確認できる通り ，提案 タイ プは全ゲー ト駆動タイ プ

の中で最も損失が小さい。これは，ゲート駆動回路にゲートキ ャパシタが ない影

響である。また，RC タイプは 2 番目にド ライ ブ損失 が小 さい。高周波領域では，

RC タイ プの ゲー トキ ャパ シタ は完 全に は充 放電 しな いた め， その ドラ イブ 損失

は ETH Zurich タイプよ りも小 さく なる 。一 方，AD タイプと ETH Zurich タイプの

タイプは，損失が RC タイプと提案タイプと比較して約 2 倍大 きく なって いる 。

AD タイプはス イッチング毎にゲートキャパシタ Cg が完 全放電す るため ，ド ライ

ブ損失が大きくなる。ETH Zurich タイプで は，キャパシタ Cs がスイッ チング 毎に

 

図 3. 12 GaN GIT によ って生じる 損失の計算 値と実測値の比較  
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ツェナーダイオード ZD1 のツ ェナー降伏 電圧 に近づ くた めに放電し ，ツェナー ダ

イオードでも損失が生じるため，ドライブ損失が大きくなる。 スイッチン グ周波

数が 300 kHz を超 える と，提 案タ イプでは ETH Zurich タイプよりド ライブ 損失 を

約 50％低 減可 能と なる。以上から，提 案タ イプは実 験における スイッチン グ周波

数領域でドライブ損失を低減できる。  

 

3.2.2  誤点呼耐性の比較  

GaN GIT はスイッチン グ速度 が速 く，閾 値電 圧が低 いた め，オ フ時 に誤点呼が

発生しやすい。GaN GIT の立ち上 がりと立ち 下がり の時 間は数 10ns であるため，

スイ ッチ ング 周波 数が 低い場 合でも約 100 MHz までの周 波数帯域 を誤 点呼 の対

象領域として考慮しなければならい。まず，誤点呼耐性を調査 するための 各タイ

プにおけるシミュレーション回路図を図 3. 14 に，そのゲート・ソ ース間 電圧 の

 

図 3. 13 各 タイ プにお けるドライ ブ損失  

 

表 3. 5 AD タイプの 回路定 数  

Parameter Value 

Driving voltage for AD type (VDD) 12 V 

Resistor for AD type (Rg1) 51.1 

Resistor for AD type (Ra1) 1 k

Turn-off resistor for AD type (Rg2) 5 

Current limiting resistor for AD type  (Rss) 710 

Capacitor  (Cg) 10 nF 

Capacitor  (Ca1) 10 nF 
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ゲインと位相をそれぞれ図 3. 15 に示す。このシミュレーションではアナログ・

デバイセズ社の回路シミュレータ LTspice を使用し ，各 タイプ の GaN GIT のゲー

ト・ソース間電圧ゲインおよび位相を確認している。データシ ートから帰 還容量

Crss＝180pF，ゲ ート -ソース間 容量 Cgs＝245pF，提案回路のキャパシタ CB は 1μF

を使用した。その他の 回路定 数は表 3. 3 と表 3. 5 と同値である 。図 3. 15 (a) から

わ か る よ う に 低 周 波 領 域 に お い て ， 10MHz 以 下 の 領 域 で は RC タ イ プ と ETH 

Zurich タイプと もに ゲートキャパシタ Cg に依存す る。AD タイ プは 10kHz までは

ゲートキャパシタ Cg と補助キャパシタ Ca1 が大きく影響するが，それ以 降は RC

タイプや ETH Zurich タイプと同様でゲートキャパシタ Cg に影 響される 。提 案タ

イプのゲート -ソー ス間 電圧ゲ イン の大き さは 10 kHz 以下ではキャパシタ CB に

依存し，それ以降は 抵抗 Rg2，入 力容量 C iss に依存し てい る。提案タ イプのゲート

-ソー ス間 電圧 ゲインは他のタイプと比較 して，低周波 領域 では非常に小さい。つ

まり，キャパシタ CB が大きいほど，低周波でのゲート -ソース間電圧ゲインは小

さくなる。10MHz 以上 では，各タイプのゲート -ソース間インピーダ ンスは同じ と

なり，これはゲート抵抗 Rg2 および GaN GIT の入力容量 C is s の影響である 。  

次に，GaN GIT のドレイン -ソー ス間 電圧 に含まれる 高調波成分 を考 える。ま ず，

立ち上がり時間と立ち下がり時間は図 3. 9 から数 10ns オーダーである。したが

って，ゲート -ソース間 電圧の持ち 上がりにそ れらを考慮する必要がある。デュー

ティ比 D を考 慮し たス イッチ ング 周波数 fsw における矩形波電圧のフーリエ級数

展開は，次式で表される。  

 ds
ds sw

1,2 ,3...

2
sin( ) cos 2

n

V
D V n D n f t

n
 







   (3. 19) 

ここで，n は高調波の次数，Vds は GaN GIT のドレイン -ソース間電圧，t は時 間で

ある。(3. 19)から次数 にともなっ て，各 高調 波成分の大 きさは 1/n となる。また，

図 3. 15 より，提案タ イプでは 10 kHz から 6 MHz まで なだらかに 位相が変化 し，

他タイプと比較してゲート -ソー ス間 電圧 のゲインが 小さい。そのため，提案タイ

プを 数 100kHz 以上で駆動さ せた場合， ゲート -ソース間電圧の持ち 上が り ΔV は

他タイプよりも小さくなると考えられる。一 方で，RC タイ プ，AD タイプや ETH 

Zurich タイプは提案タ イプと比較 して，10kHz から 6 MHz までのゲート -ソース

間ゲインが大きく，高周波側で位相が大きく変化している。そ のため，ド レイン

-ソー ス電 圧が 上昇すると，ゲート・ソース 間電圧の 持ち 上がり 電圧 ΔV が提案タ

イプよりも大きくなると推測される。  

 最後に，プ ロト タイプにて 各タ イプの ゲー ト -ソース間電圧の持ち 上がり ΔV が

どの程度になるかをテストする。図 3. 16 を用いて ドレ イン -ソース間電圧 を 20V

から 100V まで 20V ずつ上昇 させ ，GaN GIT のドレイン -ソース間電流を 100V で

5A になるよ うに試験を行う。回路定数 は表 3. 3 と表 3. 5 であり， 提案回路の キ  
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(a) RC タイプ，  

ETH Zurich タイプ  

(b) AD タイプ  (c) 提案タイプ  

図 3. 14 シ ミュ レーシ ョン回路図  

 
(a) ゲ ート -ソース間 電圧位相  

 

(b) ゲ ート -ソース間 電圧ゲ イン  

図 3. 15 シ ミュ レーシ ョン結果  
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ャパシタ CB は 1μF で ある。この実験ではスイッチ SGaN2 のゲ ート・ソース間電圧

の持ち上がり ΔV を測 定している 。  

本実験の動作モードは以下の通りである。図 3. 17 において，まず Mode1 でス

イッ チ SGaN1 をオ ンに するこ とで インダ クタ Ld の電 流が上昇す る。 このと き， ス

イッチ SGaN2 はオ フで ある。次に，Mode2 でスイッチ SGaN1 がオフとなり，イン ダ

 
図 3. 16 ゲ ート -ソー ス間の電圧持ち上がり ΔＶ測定 回路  

 

図 3. 17 電 圧持 ち上が り ΔV の測定回 路にお ける動作モ ード  
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クタ Ld の電流がスイ ッチ SGaN2 に還 流す る。その後，Mode3 でス イッチ SGaN2 が

オンになる。このとき，インダクタ Ld の電 流はスイ ッチ SGaN2 を循 環し続ける 。

Mode4 ではスイッチ SGaN2 がオフするが ，インダクタ電流の循環 はスイッチ SGaN2

で変わらない。最後 に Mode5 ではスイ ッチ SGaN1 が再 びオ ンす るが， この瞬 間に

スイッチ SGaN2 のゲート -ソース間電圧の持ち 上がり ΔV を測 定す る。なお，スイ

ッチ SGaN2 のドレイン -ソース間立上り電圧は測定時でそれぞれ 10ns である。  

電圧持ち上がり ΔV を測定し た実験結果 を図 3. 18 に示 す。なお，AD タイプは

誤点呼が発生するため，今回の調査か ら除外している。図 3. 18 の結 果から，提 案

タ イ プ のゲ ー ト -ソ ー ス 間 電 圧 持 ち 上 が り ΔV は 他 タ イ プと 比 較 し て 小 さ く な っ

ている。図 3. 19 に 100V におけるゲ ート -ソー ス間電圧の持ち上がり ΔV の波形比

較を示す。ここで，RC タイプの持ち上がり電圧は，持ち 上が り後の 定常状態の 平

均電圧からいくら持ち上がったかを確認している。図 3. 19 に示 す通り， ゲート -

ソース間電圧の持ち上がりで ΔV は提 案タイプが最も低く，その次に ETH Zurich

 

図 3. 18 各 タイ プにお ける電圧持 ち上がり ΔV 

 

 

図 3. 19 ゲ ート -ソー ス間電圧波形の持ち上がりΔV 比較  
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タイプが続く。したがって，提案タイプは高い誤点呼耐性を有 すると言え る。  

 

3.2.3  起動時の動作比較  

PFM や PDM での誤動 作を防 ぐた めには 起動 前後や 周波 数可変 時で もゲート・

ソース間に安定した負電圧が供給されていなければならない。 そこで各タ イプの

起動前後の波形を比較し，それぞれの特徴を確認する。各タイ プの起動時 におけ

るゲート -ソー ス間 電圧 を図 3. 20 に示す．各タイプの回路定数は表 3. 3 と表 3. 5

である。ただし，提案タイプのゲート抵抗 Rg1 は 39.2 Ω であ る。 図 3. 20(a)， (b) 

に示すように，RC タイプと AD タイプでは起動前のゲート -ソース電圧は 0V で

ある。これはゲート駆動電源が正電源の みであり，ゲー トキャ パシ タ Cg と入力容

量 C iss に負 電圧が印加 されないた めである。また，オフ 時が⾧いと ゲートキャ パ

シタ Cg と入力容量 C is s の電荷が放電してし まうた め，  PFM や PDM とい った動

作には不向きである。一方，図 3. 20（c），（d）に示 すよ うに，ETH Zurich タイプ

や提 案タ イプ は起 動前 でも ゲー ト -ソー ス 間 に 負電 圧が 確認 でき るた め，PFM や

PDM に適用することができる。ただし ，ETH Zurich タイプは RC 定数の関 係で 定

常状態になるまでに一定の時間がかかる。これはツェナーダイ オードの降 伏電圧

とゲート駆動電源電圧の影響である。また ，ETH Zurich タイ プは ツェナーダイオ

ード ZD2+ダイオード SD2 のオ ン電 圧が あるた め，提案タイプと比 較して負電圧が

 

(a) RC タイプ  (b) AD タイプ  

 

(c) ETH Zurich タイプ  (d) 提案タイプ  

図 3. 20 各 タイ プの起 動時におけ るゲート -ソース間 電圧 波形  
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大きくなる。このダイオードのオン電圧を吸収するツェナーダ イオードの 降伏電

圧の選定も可能であるが，特殊な値であると部品としての入手 性が悪くな る。  

 

3.2.4  降圧チョッパ回路への搭載と効率比較  

降圧チョッパ回路に RC タイプ，ETH Zurich タイプお よび 提案タ イプ を搭載 し，

それぞれの電力変換効率を比較した。なお，ここでも AD タイプは 誤点呼 耐性 が

低いため，比較対象から除外する。図 3. 21 に実験の構成図，表 3. 6 に降 圧コ ン

バー タの 回路 定数 を示 す。  全タ イプ のス イ ッチ ング 速度 を同 じに する ため ，RC

タイプと ETH Zurich タイプのゲート抵抗は表 3. 6 の通りに設定 し，提案タイプ

の Rg1 は 39.2Ω に設定した。スイッチ SGaN2 のドレイン -ソース間電圧はパッシブ

プローブで，スイッ チ SGAN1 のド レイ ン・ ソース間電圧とスイッ チ SGaN1 と SGaN2

のゲート・ソース間電圧は図 3. 21 に示 す通 り，岩 通電 機株式 会社 の差動プロ ー

ブで測定した。効率測定には岩通電気株式会社のパワーアナラ イザーPPA5530 を

使用し，降圧コンバータの負荷には菊水電子株式会社製電子負 荷 PLZ405W を準

備した。  

各タイプのターンオンとターンオフのドレイン -ソース間電圧波形を 図 3. 22 に

示す 。これ らの 波形 はローサイドスイッチ SGaN2 のドレイン -ソース間電圧 である。

図 3. 22（a）のドレイン -ソース間電圧波形か ら確認でき る通り，各 タイプの立 ち

下がり時間はほぼ同じであるが，リンギング の大き さが 異なる ため ，RC タイプや

ETH Zurich タイ プは 提案タイプよりもわずかに高速 である。これ は，ハ イサイ ド

スイッチ SGaN1 のスイッチン グ速度に依 存しており ，提 案タイ プで はハイ サイ ド

スイッチ SGaN1 のスイッチング損失が RC タイプや ETH Zurich タイプよ りも 若干

大きくなることを意味する。一方で，図 3. 22（b）タ ーンオフに おけるドレイン -

ソース間電圧波形はほぼ電流依存であり，波形に大きな違いは 見受けられ ない。  

次に，図 3. 23 に出力 250W 時における降圧 コンバー タのスイッ チ波 形を示 す。

これは提案タイプ搭載時の各部電圧電流波形であり，スイッチ SGaN1 とスイッ チ

SGaN2 のデ ッド タイ ムは 200ns である。図 3. 23(a)における 紫色 の波形は SGaN1 のゲ

ート -ソー ス間 電圧 ，紺色の波形は SGaN1 のド レイン -ソース間電圧，緑色の波形 は

図 3. 21（a）の コイル L1 に流 れる 出力 電流で ある。 図 3. 23(b)にお ける紫色の 波

形は SGaN2 のゲート -ソース間 電圧，水色の波 形は SGaN2 のドレイン -ソース間電圧，

緑色の波形は図 3. 21 (a)のイ ンダ クタ L1 に流 れる出力電流を表している。ハイサ

イドスイッチ SGaN1 のターン オフ でハー ドス イッチ ング が確認 され る。こ の影 響

はス イッ チ SGaN2 のサ ー ジ電 圧と して ドレ イ ン -ソー ス間 電圧 と ゲ ー ト -ソー ス間

電圧に現れている。提 案タイ プで はゲー ト -ソース間 に負 電圧を 印加 してい るた め，

図 3. 23(b)に見られるように，誤点 呼は発 生してい ない。デッドタ イム期 間中，ス

イッチ SGaN1 および SGaN2 のド レイ ン -ソー ス間電圧 にはわずか な上昇また は下 降  
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(a) 主 回路 部  

 

 
(b) ゲ ート 駆動回 路部  

 

図 3. 21 実験の構成 図  
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表 3. 6 降圧チョッパ 回路での比 較における回路定数  

Parameter Value 

Driving voltage for RC type and ETH Zurich type (VDD) 12 V 

Driving voltage for proposed type(VDD) 8.7 V 

Driving voltage for proposed type(VEE) 3.3 V 

Resistor for RC type (Rg1) 51.1 

Resistor for ETH Zurich type (Rg1) 75 

Resistor for proposed circuit (Rg1) 39.2 

Current limiting resistor for RC type  (Rss) 710 

Current limiting resistor for ETH Zurich type  (Rss) 162 

Current limiting resistor for proposed type  (Rss) 392 

Turn-off resistor for RC type, ETH Zurich type and 

Proposed type (Rg2) 
5 

Capacitor  (Cg) 10 nF 

Capacitor  (Cs) 10 nF 

Zener voltage of ZD1 and ZD2 3.3 V 

Input voltage  (V IN) 100 V 

Input Capacitor (CIN) 448 µF 

Output Capacitor (COUT) 660.2 µF 

Inductor (Ld) 117.6 µH 

Switching frequency 150 kHz 

Duty ratio (D) 0.5  

Dead time 200 ns 

 100 ns 

Maximum output power 250 W 
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がある。これは，スイッチ SGaN2 のオフ期間中にソースからドレインに流れる逆

導通電流によって生じたドレイン -ソース間負電圧が原因である。  

RC タイプ，ETH Zurich タイプ，提案タ イプ による 降圧 コンバータ の電力変換

効率を図 3. 24 に示 す。デッドタイムの影響を確認するため，デ ッド タイム は 200ns

と 100ns でその効率を 取得す る。図 3. 24 の実 験結果より ，提案 タイプはデ ッドタ

イム 200ns と 100ns にて RC タイプや ETH Zurich タイ プのタイプ よりも効 率が向

上している。特に提案タイプは 250W 時に RC タイプと比較し て逆 導通損 失が 約

9.2%低減できること がわかっ た。RC タイ プではタ ーンオフ時 にゲート -ソー ス間  

 

 

(a) タ ーン オン におけ るドレ イン -ソース間電圧波形  

 

 

(b)  ターンオフにお けるドレイ ン -ソー ス間 電圧波 形  

図 3. 22 ス イッチ SGaN2 のドレイン -ソース間 電圧波 形  
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(a) ス イッチ SGaN１ の波形  

 

 

(b)  スイッチ SGaN2 の波形  

 

図 3. 23 各 スイ ッチの 電圧と電流 波形  

 

図 3. 24 各 タイ プの効 率比較  

 

96.8

97

97.2

97.4

97.6

97.8

98

98.2

0 50 100 150 200 250 300

E
ff

ic
ie

nc
y 

[%
]

Output power [W]

RC type
Ref. [16]
Proposed type

100 ns

200 ns

ETH Zurich type



第 3 章 低損失駆動を実現する非絶縁ゲート GaN HEMT 用駆動回路 

 

87 

 

で高い負電圧が発生し，スイッチ SGaN2 の逆 導通損失が すべてのデ ッドタイム条

件で最も大きくなる。そのため，3 つのタイプの中で最も効率が低くなっている。

ETH Zurich タイ プは ツェナーダイオード ZD2 とダイオード SD2 によ りターンオフ

時の負電圧が提案型よりも大きくなり，デッドタイム 200ns と 100ns で効率が提

案型よりも低くなっている。これもスイッチ SGaN2 の逆 導通 損失 が原因であ る。  

以上から，提案タイプではデッドタイムとスイッチング速度が 同じであれ ば，

効率の優位性が得られると言える。次に各タイプのゲート駆動 回路のドラ イブ損

失と主回路損失の割合を図 3. 25 に示 す。50W 時と 250W 時に おい て，各 タイ プ

とも に主 回路 損失 の割 合 が大 きく ，ゲ ート 駆 動 回路 のド ライ ブ損 失 は 40.43％以

下となっ ている。 また ，主回路 電力が 大き い場 合， ドラ イブ 損失 の割 合は 250W

で 11.04%以下 とな るた め，その 割合は小さ い。た だし ，アプリケーションによっ

ては時間経過とともに低電力時から高電力時で遷移するシステ ムも有るた め，両

損失の低減は求められる。  
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(a) RC タ イ プ  @ 50W (b) RC タ イ プ  @ 250W 

  
(c) ETH Zurich タ イ プ  @ 50W (d) ETH Zurich タ イ プ  @ 250W 

  

(e) 提 案 タ イ プ  @ 50W (f) 提 案 タ イ プ  @ 250W 

図 3. 25 50W と 250W 時のドライブ損失と主回路損失の割合  
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3.3 まとめ  

インパルス波形に含まれる基本波成分と高調波成分に着目し， ゲートキャ パシ

タ有しない GaN GIT 用ゲート 駆動 回路を 提案 した。また，そ の有 効性は実験的に

証明された。  

まず本章では，RC 回路で実 現し ていた GaN GIT のゲ ート部にお けるイン パル

ス電圧とインパルス電流を p 型 MOSFET と抵 抗にて実現し，ゲート キャパ シタ な

しでも同様の動作が可能であるゲート駆動回路を提案した。そ の後，提案 タイプ

の回路動作を説明し，GaN GIT をオ ンさ せる ための ゲー ト抵抗 Rg1 の計算方法を

明らかにした。また，試作したプロトタイプにて実際にその計 算値の値と それ以

上の値のゲート抵抗 Rg1 を搭 載し，GaN GIT が高速で 駆動 できる こと を確認 した 。  

2 つ目 に提 案タイ プの ドライ ブ損 失を数式で 算出した。 このドライブ損失は，

GaN GIT のゲート 部に おける ダイ オード と入 力容量 で生 じる損 失で ある。計算 値

と実測値の差は，100kHz で 6.2％以内で あり ，計算 値は 妥当で ある と考え る。 さ

らに，ゲート駆動回路のすべての素子を含めて各タイプのドラ イブ損失を 比較し

たところ ，提案タイプ が最も ドラ イブ損 失を 低減で き，300kHz 以上 のスイッチン

グ周波数では ETH Zurich タイプよりも約 50%の損失低減が実現できた。  

3 つ目 には 各ゲー ト駆 動回路 の誤 点呼耐性を 比較した。 シミュレーションにお

いて ，提案タイプはオ フ時に GaN GIT のゲート部へ 大きなキャ パシタが接 続さ れ

るため，他タイプと比 較して ，6MHz まではゲート -ソース間電圧ゲインを低く抑

えることができる。ま た，ドレイン -ソース間 電圧を 20V から 100V まで変化させ

たときにゲート -ソース間電圧 の持ち上が り ΔV を比較す る実験も行 った。その結

果，提案タイプの持ち上がり電圧 ΔV は RC タイプや ETH Zurich タイプよりも小

さくなり，誤点呼耐性を有していることがわかった。  

4 つ目に起動時の ゲー ト -ソース間電圧波形を 比較した。RC タイプや AD タイ

プは起動前のゲート -ソース間 電圧が 0 であるため，PFM や PDM には不向 きであ

る。一方，提案タイプは起動前後で GaN GIT のゲ ート -ソース間 に安定したオフ

電圧が供給されため，PFM や PDM に適用で きる。  

最後に，提案タイプを降圧コンバータに搭載し，デッドタイム 200ns と 100ns

で動作を確認した。さらに，提案タイプを搭載した降圧コンバ ータの電力 変換効

率を，RC タイ プや ETH Zurich タイ プと 比較 し逆導 通損 失への 影響 を確認 した 。

提案型は RC タイ プに 比べ，250W の逆導通損失を約 9.2%低減 する ことができた。

また，提案タイプと ETH Zurich タイプの電力 変換効 率を 比較す ると ，デッ ドタ イ

ム 200ns と 100ns どち らでも提案タイプの効率は ETH Zurich タイ プの効率 を上回

った。したがって，提案タイプは逆導通損失の低減にも効果を 発揮する。  

以上より，提案タイプ は GaN GIT のゲート駆動回路として適していると判 断で



第 3 章 低損失駆動を実現する非絶縁ゲート GaN HEMT 用駆動回路 

 

90 

 

きる。表 3. 7 に総括と して GaN GIT のゲ ート 駆動回 路を 分類し ，そ の特徴 を示 し

ておく。  
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表 3. 7 GaN GIT 用ゲ ート駆動回 路の分類  
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第 4 章 高周波駆動を実現する絶縁ゲート GaN HEMT 用駆動回路  

MHz 帯 の 大 容 量 電 力 変 換 器 で は そ の 回 路 ト ポ ロ ジ ー が ハ ー ド ス イ ッ チ ン グ 方

式であれば，主スイッチのスイッチング損失は大きく，冷却器 が大型化す る。そ

のため，ソフトスイッチング方式の回路トポロジーが多く利用 されており ，スイ

ッチング損失が低減されている。一方で，主スイッチ駆動時の ドライブ損 失が大

きくなり，高周波駆動の主要課題の 1 つに挙げられ る。本章で はスイッチ ング 周

波数が高く，ドライバ損失が大きい場合に必要とされるゲート 駆動技術を 述べ，

高周波駆動の実現に向けたゲート駆動手法を提案する。  

 

4.1 高周波コンバータの駆動技術  

電力変換器の高周波動作はスイッチング素子のスイッチング損 失やゲート 駆動

回路のドライブ損失を増大させる。高周波動作時におけるスイ ッチング損 失を低

減するために，回路設 計者は LLC コンバータ (b)，E 級インバータ (c)，Φ2 級イ ンバ

ー タ (d)と い っ た共 振 ト ポ ロ ジー を 主 回 路 と し て 選 択す る 傾 向 に あ る (79)-(84)。 これ

らの 共振コン バー タは スイ ッチング 時に ゼロ 電圧 スイッ チン グ（ ZVS）や ゼロ 電

流ス イッ チン グ（ ZCS）と いっ たソ フト スイ ッチ ング 動作 を実 現す るた め， ター

ンオン時やターンオフ時に発生するスイッチング損失を大幅に 低減できる 。これ

は高周波のゲート駆動回路でも同じである。ゲート駆動回路の 最も基本的 なトポ

ロジ ー はハ ード ス イ ッ チング 方 式 の ゲー ト駆 動回 路 (42)-(45)と なり ， こ の回 路 は プ

ッシュプル出力にゲート抵抗 Rg を直列に接続 したも ので ある。この 方式は 立上 り

時間と立下り時間が早く，Duty 比が可変 でき るため ，数 MHz 以下 の周波数領 域

で頻繁に使用されている。しかし，このゲー ト駆動 回路 は数 MHz 以上の周波数領

域において，スイッチング素子の入力容量 C i ss の充放電によっ て生 じるド ライ バ

IC やゲート 抵抗 Rg の損失が 無視 できな くな り，発 熱が 許容で きな くなる 。そ の

ため，電力変換器の動作周波数が高くなると，ゲート駆動回路 でも共振ト ポロジ

ーが採用される。  

MHz 以 上 の ス イ ッ チ ン グ 周 波 数 で 動 作 す る 電 力 変 換 器 で は ソ フ ト ス イ ッ チ ン

グ技術が非常に有効であり，ゲート駆動回路の損失低減に一役 買っている 。その

(b)ソ フ ト ス イ ッ チ ン グ 方 式 の コ ン バ ー タ 。 ト ラ ン ス の 漏 れ イ ン ダ ク タ ， 励 磁 イ ン ダ ク タ

と 直 列 共 振 用 キ ャ パ シ タ を 利 用 す る た め ， LLC コ ン バ ー タ と 呼 ば れ る 。  

(c) ス イ ッ チ ン グ 周 波 数 の 基 本 波 成 分 を 利 用 し た イ ン バ ー タ 。主 回 路 ス イ ッ チ の ス イ ッ チ

ン グ 時 に 印 加 さ れ る 電 圧 と そ の 傾 き が 0V と な る イ ン バ ー タ 。  

(d) E 級 イ ン バ ー タ の 課 題 で あ る 主 ス イ ッ チ の ピ ー ク 電 圧 の 抑 制 に ， 3 次 高 調 波 成 分 を 使

用 し た 高 周 波 イ ン バ ー タ 。  
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ため，共振ト ポロ ジーを利用 した 共振ゲ ート 駆動回 路の 研究が 多く 行われ てい る。

参考 文献 (46)-(62)では タ ーン オン やタ ー ン オ フ 時に 部分 共振 技 術 を 適用 して ドラ

イブ損失の低減を可能としている。2 石部分共振形 ゲート駆動 回路は高効 率動 作

を実現するが，回路内スイッチがハードスイッチングとなる。 また，4 石以上の

部分 共振 形ゲ ート 駆動 回路 では MOSFET や ダイ オー ドと いっ たス イッ チン グ素

子を追加で搭載し，それに伴って，制御信号が追加されるため ，ゲート駆 動回路

が煩雑化している。参 考文献 (63)-(66)の正弦波共振形ゲート駆動回路はゲ ート -ソ

ース間に直流が重畳された正弦波電圧を印加して，主スイッチ SM を駆動す る。ま

た，ゲート駆動回路が誘導性であれば，ゲート駆動回路で使用 されるスイ ッチが

ソフトスイッチングとなり，スイッチング素子の低損失ドライ ブを実現す る。こ

の共振トポロジーは回路構成がシンプルである一方で，正弦波 電圧の立ち 上がり

は矩形波電圧や 台形 波電圧よりも遅いため， 主スイ ッチ SM の導通損失が 幾分か

大きくなる。E 級インバータや Φ2 級インバ ータの 技術 を応用 して ，ゲート駆動回

路を 1 石で ソフトスイ ッチングを 実現する手法もある (67)-(71)。1 石の 場合 ，制御信

号のエネルギーを増幅するゲート駆動電源の起動と停止タイミ ングを考慮 する必

要がある。例 えば，起 動時に は主 スイッ チ SM の予期せ ぬオ ン状態 を防止する ため

に，ゲート駆動内部のスイッチを先に動作させた後，ゲート駆 動電源の起 動が必

要になる。停止時には 主スイ ッチ に印加 され るドレ イン -ソース間電圧が 0V にな

った後，ゲート駆動電源を停止させてゲート駆動回路内部のス イッチを停 止させ

る必要がある。また，それら参考文献の一部の 1 石共振ゲート駆動回路はオフ時

に負電圧を印加できないといったデメリットもある。  

ところで，これまでの論文ではドライバ IC の最終段スイッチのソフトスイッ

チングを実現し，ドラ イブ損 失を 低減す る手 法が検 討さ れている (47)-(66)。しか し，

ドライバ IC 内部 にお けるバ ッフ ァ段の 損失 も発熱の要 因になりう る。図 4. 1 に

バッファ段の損失が大きいドライバ IC の損 失と発熱を 示す。ドラ イバ IC 自身 の

損失を測定するため，負荷は無負荷（何も接続しない）とした 。無負荷で ありな

がら，27.12MHz では 約 8W 程度の損失があ り，発熱も 100℃近い 。したがっ て，

 

図 4. 1 ドライバ IC での損失 と発 熱  

 



第 4 章 高周波駆動を実現する絶縁ゲート GaN HEMT 用駆動回路 

  

94 

 

ドライバ IC のバ ッフ ァ段の 損失 低減も 課題 となる。  

 

4.2 複合共振ネットワーク  

本章ではバッファ部出力に含まれる矩形波電圧の基本波成分と 高調波成分 に着

目し，ゲート回路部に複合共振ネットワークを設置して，主ス イッチのゲ ート駆

動に必要な基本波成分や高調波成分をゲート -ソース間に取り出す 。複合共 振ネ ッ

トワークはインダクタとキャパシタにより構成され，入力容量 C iss と共振器を形

成し，複数の直列共振動作や並列共振動作を実現する。  

一般的な単一の共振ネットワークとして図 4. 2 のような入力容量 C is s と直 列に

インダク タ Ls r1 を挿入した直 列共振器や 並列にイン ダク タ Lpr1 を挿 入した並列共

振器がある。直列共振器ではある周波数で最もインピーダンス が小さくな り，並

列共振器ではある周波数で最もインピーダンスが大きくなる。 複合共振ネ ットワ

ークでは入力容量と受動素子により共振器を構成して，複数の 直列共振周 波数や

並列共振周波数を利用し，ゲート -ソース間電圧に所望の周波数成分を取り出す手

法となる。図 4.3 に 3 つの共振周波数を有する複合共振ネットワークと入力容量

C iss の組 み合 わせ の一 例 を示 す。 この 複合 共 振 ネッ トワ ーク は主 ス イ ッチ の入力

容量 C iss と直 列に接続 され，2 つの直列共振 周波数と 1 つの 並列共振周波数を有

する。また，並列共振器の直列数を増やしていくと，複合共振 ネットワー ク内の

直列共振周波数と並列共振周波数の数も増加し，活用できる高 調波成分の 数も増

える。本論文では基礎検討として，図 4.3 に示す複 合共 振ネッ トワ ークに よっ て

基本波成分，2 次高 調波成分 および 3 次高 調波成分 を利用して ，主スイッ チの 導

通損失とドライブ損失を低減する手法を提示する。  

 

 

(a) 直列共振           (b)並列共振  

図 4. 2 単一共振器  

 

Ciss

Lpr1

CissLpr1

直列共振 並列共振
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4.3 基本波成分と 3 次高調波成分に着目したゲート駆動回路  

4.3.1 台形波を生成する 2 石複合共振形ゲート駆動回路  

主 ス イ ッ チ の 良 好 な ス イ ッ チ ン グ 特 性 を 実 現 す る た め に は ゲ ー ト -ソ ー ス 間 電

圧に矩形波電圧が望ましい。しかし，回路パターンの寄生イン ダクタによ り，理

想的な矩形波電圧の実現は困難である。また，ゲート駆動回路 にて主スイ ッチの

安定したオフ状態を鑑みるとプッシュプル構成など，ゲート駆 動電源があ る場合

でも問題なくオフできる 2 石以上のゲート駆動回路が求められ る。そこで ，ここ

ではバッファ部に 2 石のプッ シュ プル構 成を 利用し ，バ ッファ 部出 力に含 まれ る

基本波成分と 3 次高調波成分 を利用して ，ゲ ート -ソー ス間 電圧 を高速に立 ち上げ

る手 法 を検 討 す る 。 提 案する ゲ ート 駆動 回路 を図 4. 4 に ，提 案回 路で 使 用す る

Duty 比を図 4. 5 示す 。この回路 はインダク タ Lr1，L r2 およびキャパシタ C r1 で複

合共振ネットワークを形成する。キャパシタ C iss は主スイッチ Qm の入力容量で

ある。ドライバ IC は PWM 信号の電力をバ ッファ段 で増幅し， 主ス イッチ Qm を

 

(a) 複合共振 ネッ トワーク A と入力容 量 C iss 

 

(b) 複 合共 振ネッ トワ ーク B と入力容量 C is s  

 

図 4. 3 複合共振ネッ トワークと 入力容量  

 

Ciss

Lr1

Lr1 Cr1

直列共振並列共振
複合共振ネットワークA

Ciss

Lr1Lr1

Cr1

並列共振 直列共振

複合共振ネットワークB
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駆動するための IC である。 また ，スイ ッチ Q1 と Q2 によりドライ バ IC 出力 はプ

ッシュプル出力となるため，1 石の共振 形ゲ ート駆 動回 路の問 題は 解消で きる 。

このゲート駆動手法では図 4. 5 の通 り，Duty 比 0.5 周辺 を利 用して ，ドライバ IC

から矩形波電圧を出力し，ゲート回路の複合共振ネットワーク にて，基本 波成分

と 3 次高 調波成分を 主スイッ チ Qm のゲ ート -ソース間電圧として取り出す。これ

により，主スイッチ Qm のゲ ート -ソース間電圧波形は台形波となる。また ，複合

共振ネットワークと入力容 量 C iss の共振器を誘導性に設計することで，ドライバ

 

図 4. 4 提案する 2 石複合共 振形 ゲート 駆動 回路の 原理  

 

 
図 4. 5  2 石複 合共 振形ゲート駆動回路で使用する Duty 比  
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IC 内部のスイッチ Q1 と Q2 のソフト スイ ッチング動作が期待される。  

 

4.3.2 提案回路の設計方法  

ここでは提案回路の設計について説明する。まず，図 4. 6 に示すイ ンピー ダン

ス Z in を計算する。 インピーダンス Z in は次 式で与えられる。  

 
 

      
  

4 2
r1 r2 r1 iss r1 r1 r2 r1 r2 iss

in 2 2
iss r1 r1 r1 r2

4 2 2 2 2 2
11 22 12 22

2
iss 12

1

1

1/ 1/ 1/ 1

1 1/

L L C C L C L C L C
Z

C C L C L

C

 
  

     

  

    


 

   




 

 

 

 

(4. 1) 

ここで 

 11 12 22

r1 r1 r2 issr2 r1 1

1 1 1
, , and

r
L C L CL L C

    


 (4. 2) 

である。4 次方程式の 2 つの正の根を解くと，次の方程式が導き出される。 

 

(4. 3) 

ここで，  

 

(4. 4) 

ωs を 2πfs（ fs：スイ ッチング 周波 数）と して ，ω1＝k1ωs，ω3＝k2ωs を導入する。ゲ

イン係数として k1，k2 を導入することで，基本波と 3 高調波の 共振 点を左 右に ず

らす条件を設定する。これにより，以下の式に得る。  
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図 4. 6 提案ゲート回 路でのイン ピーダンス  
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(4. 5) 

これらの式から，下記のパラメータが導出され，共振用インダクタやキャパシタの値が

決定する。 
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(4. 10) 

 

4.3.3 提案回路のシミュレーション  

前述した導出式からプッシュプル部のスイッチがソフトスイッ チング動作 を実

現し ，ゲ ート -ソー ス間 に台形 波電 圧が生 成さ れるかをシ ミュレーシ ョンにて確認

する。回路シミ ュレータには PowerSim 社の PSIM を用い，理想 的なシミュ レーシ

ョンとする。提案 回路 は E 級インバ ータへの搭載する予定であ るため，Duty 比は

0.5 とす る。 スイッチ Q1 と Q2 の出 力容量は Cp1＝50 pF，Cp2＝50 pF に決定し た。

また，E 級インバータ は ZVS（Zero Voltage Switching）コン バー タであるため，タ

ー ン オ フ や タ ー ン オ ン 時 に 発 生 す る ス イ ッ チ ン グ 素 子 の ゲ ー ト -ド レ イ ン 間 容 量

のミラー効果は実質的に無視できる。このた め，入 力容量 C iss＝Cgd＋Cgs の値 はシ

ミュレーションにおいて固定値とする。   

シミュレーションにおける回路定数を表 4. 1 に，その結果を図 4. 7 と図 4. 8 に

示す 。ス イッチ ング 周波数 fs は 13.56 MHz とし，このスイッチング 周波数 に基づ

いて各回路定数を導出している。ゲイン係 数 k1 と k2 はド ライ バ IC から観測され

る負荷を誘導性にするため，シミュレーションから最終的に表 の値を選択 した。

この係数の設計指針はスイッチ Q1 と Q2 でソ フトスイッ チングを実 現するため，

基本波と 3 次高調波の位相は可能な限り同じとして誘導性負荷になるよう に選定
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し，またスイッチ ング 素子のゲー ト -ソー ス間 電圧を 台形 波に近 づけ るため，基本

波の大きさ 1 に対 して ，3 次高 調波 の大き さは 1/5~1/8 程度に設定する。図 4. 7(a)

は，スイッチ Q1 のド レイン -ソース間電圧波形と電流波形である。図 4. 7(b)は，

ターンオン時のスイッチ Q1 のドレイ ン -ソー ス間電圧波 形と電流波 形のターンオ

ン時 にお ける 拡大 波形 である 。スイッ チ Q1 はタ ーン オン 時に て電 流波形 が誘導

表 4. 1 2 石複 合共 振ゲート駆動回路のシミュレー ション定数  

Parameter Value 

Driving voltage(VDD) 12 V 

PWM signal frequency(fPWM) 13.56 MHz 

Resonant capacitor (C r1) 119 pF 

Resonant inductor(L r1) 291 nH 

Resonant inductor (L r2) 172 nH 

Input capacitor(C is s) 1060 pF 

Frequency coefficient(k1) 0.75  

Frequency coefficient(k3) 2.75  

Duty ratio(D) 0.5  

 

 

(a) ス イ ッ チ Q1 の 波 形  

 

(b) ス イ ッ チ Q1 の タ ー ン オ ン 拡 大 波 形  

図 4. 7 シミュレーシ ョン結果  

 

図 4. 8 主スイッチの ゲート -ソース間電圧  
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性の波形となり，負側から正側に上昇しているため，スイッチ Q1 の出力容 量の 電

荷を引き抜いてからターンオンし，ZVS 動作 している。電圧波形 と電流波 形は 省

略するが，これは同様にスイッチ Q2 でも 確認でき る。このた め，ドライ バ IC 内

の最終段スイッ チ Q1 と Q2 にてスイッチン グ損失の低 減が期待できる。次に，図

4. 8 の主スイ ッチ SM におけるゲート -ソース間電圧 波形から台 形波電圧が 確認 で

きる。また，正負のピーク電圧に到達後，約 10ns 後にゲート -ソー ス間電圧で窪

みが確認できるが，これは 3 次高調波 の影 響である。また，2 石の 複合共振ゲー

ト駆動回路は 1 石の複合共振 形ゲート駆 動回路 (70)と異 なり ，オ フ時に 0Ｖ以 下の

電圧出力が可能となり，閾値電圧の低いスイッチング素子でも オフ時に誤 点弧し

にくいゲート駆動方式となる。  

以上より，2 石複合共 振形ゲ ート 駆動回 路は スイッチ Q1 と Q2 がソ フトスイッ

チングするため，ドライブ損失が低減でき，スイッチ SM のゲート -ソース間に台

形波電圧を生成できるため，主回路効率の向上が期待される。 このゲート 駆動回

路の実装置における効果は後述する周波数逓倍ゲート駆動回路 と同時に確 認する。 

 

4.3.4 受動部品のばらつきによる影響  

 受動部品には許容誤差がある。共振形ゲート駆動回路は受動 部品の値の わずか

な変化に非常に敏感である。したがって，ここでは提案された ゲート駆動 回路に

対する受動部品のばらつきの影響を調査する。今回の調査では 受動部品の 値が最

大±20%変動する こと を想定し，スイッチ SM のゲート -ソース電圧波形の変化をシ

ミュレーションにより評価する。図 4. 9 は共振イ ンダ クタ L r1，共振キ ャパ シタ

Cr1 およ び共 振イ ンダク タ Lr2 が設 計か ら±20%，±10%変動 した場合を 示してい る。  

図 4. 9 (a) にお いて ，共振キャパシタ L r1 の -10%以上の変動が 生じた場合 ，提案の

ゲート駆動回路のゲート -ソース間電圧が脈動 し，台形 波から大き く形が崩 れてい

る。また，図 4. 9 (b)の通り， 共振 キャパ シタ Cr1 の値も設 計値 から -10%以上 ずれ

ると同様の結果となっている。これは共振イ ンダクタ L r1 と共 振キ ャパシタ C r1 の

変化が 3 次高調波 成分 のゲイ ンと 位相に 敏感 である こと を示し てい る。一方で ，

図 4. 9 (c)の通 り，共振インダ クタ L r2 の値が設計値 から±20%ずれ た場合で は台形

波のピーク電圧に変化が現れる。これは共振インダクタ L r2 が基本波成分 に敏感

 
(a) 共振イン ダクタ L r1    (b) 共振キャ パシ タ Cr1    (c) 共振 イン ダクタ L r2 

図 4. 9 部品 ばら つき による ゲー ト -ソー ス間 電圧の 波形 変化  
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であることを示しており，その変化分による ゲート -ソース間電圧の変化はスイッ

チング素子のゲート -ソース間 電圧 の絶対 定格 より小 ささ ければ ，許容できる範囲

である。したがって，実回路では共振インダクタ L r1 のばらつ きよ りも共 振イ ン

ダクタ L r1 と共振キャパシタ C r1 のば らつ きを低く抑える必要がある。  

 

4.4 2 次高調波成分に着目したゲート駆動回路  

高電圧電流定格のスイッチング素子を使用する場合，入力容量 C iss が大きくな

る。また，コンバータの大電力化に向けてスイッチング素子を 並列駆動す る場合

も同様である。そ のた め，ドライバ IC の最終段には 大きな電流 値を確保で きる p

型 MOSFET と n 型 MOSFET が必要と なる 。大きな電流を流す場合，ドライバ IC

の最終段の p 型 MOSFET と n 型 MOSFET は出力容 量と 入力容 量と もに大 きく な

る。そ の結 果，ドライ バ IC 内部の p 型 MOSFET や n 型 MOSFET の容量に て生じ

る充放電の損失が大きくなってしまう。今までに提案されてい るゲート駆 動回路

の多くはドライ バ IC の最終段スイッチの出力容量で発生する損失に着目してお

り，ドライバ IC 内部 の最終段の p 型 MOSFET や n 型 MOSFET の駆 動に必要 な電

力損失の低減には着目していない。ここではドライバ IC 内部 のバ ッファ 段の 損

失に着目し，この損失を低減するために高調波を利用したゲー ト駆動回路 を提案

する。  

 

4.4.1 ドライバ IC を含めたドライブ損失  

主スイッチ SM を駆 動するハ ードスイッ チング方式 のゲ ート駆 動回 路を図 4. 10

に示す。図 4. 10 に示す通り，コントローラーで PWM 信号が出力 された後 ，ドラ

イバ IC 内部のバ ッフ ァ段を 通過 してド ライ バ IC の最 終段にある スイッチ S1 と

S2 が駆動するこ とによ り，主スイ ッチ SM のオン /オフが実 現さ れる。ゲー ト抵抗

Rg は入 力容 量 C iss の主 スイッチ SM に流 入す るピー ク電 流の初 期値 を決定し， ス

イッチ SM のスイッ チング速度を調整するために使 用される。ドラ イバ IC 内部 で

損失がないと仮定すると，ゲート抵抗 Rg で発生す る損失 PD1 は次 式で求めら れ

る。  

D1 SW g DDP f Q V  (4. 11)  

ここで，VDD はゲ ート 駆動電圧 ， fSW はス イッ チン グ周 波数 ，Qg はスイッ チ  SM 

のゲート電荷量である。この 式か ら，ス イッ チング 周波数 fSW とゲ ート電荷 Qg の

増加に比例してゲート駆動損失が増加する 。ところで ，実際 はドラ イバ IC 内部 で

も損失は発生する。  

図 4. 11 にドライバ IC 内部の最終段スイッチ S1 と S2 のドレイン -ソース間 容量

CS1 と CS2 が考 慮されたゲート駆動回路を示す。ドライバ IC 内部 の損失は主にス
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イッチ S1 と S2 およびスイッチ S1 と S2 を駆 動させるた めに電力を 増幅するバッ

ファ段で発生する。このドライブ損失を PD2 とすると主スイッチ SM の駆 動で 生

じる損失は以下のように表現される。  

D2 SW g DD S12 BSP f Q V P P    (4. 12) 

ここで，PS12+PBS は fSWQgVDD で含 まれ る損 失以外 の損 失で， ドラ イバ IC 内部 で

発生する損失である。式 (4. 12)において，第 1 項は主スイッチ SM の入力容 量の 充

放電による損失，2 項はスイ ッチ S1 と S2 で発生す る損 失，3 項は ドライブ IC 内

部のバッファ段で発生する損失である。バ ッファ段は CMOS 技術を使用し ていて

おり，バッフ ァ段内 MOSFET の出 力容 量や入 力容量の充 放電による損失が主であ

るため，スイッチング周波数に比例すると想定される。したが って，主ス イッチ

SM を駆動するた めの総 損失の低減 には，主スイッチ SM に起因する第 1 項の損失

だけでなく，式 (4. 12)の右辺にあたる 2 項と 3 項の 損失 も考慮 しな ければ なら な

い。関連文献では，第 1 項と第 2 項の 損失 を低減する方法がいくつか提案 されて

いる (46)-(62)。ここ で提 案する 周波 数逓倍 ゲー ト駆動 回路 では ，式 (4. 12)の損失のう

 

図 4. 10 ハ ード スイッ チング方式 のゲート駆動回路とドライバ IC 

 

 
図 4. 11 ドライバ IC で生じる損失  
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ち 3 項の駆動損失の低減に焦点を当てて 議論する。  

 

4.4.2 ドライブ IC で生じる損失の測定  

スイッチ S1 と S2 を駆 動するため に，PWM 信号はドライバ IC 内のバッ ファ 段

を通過する。ここでは，それらで生じるドライバ IC の損失 PS12 と PBS を実 験的 に

検証する。まず ，ドラ イバ IC 自身 で生 じる 損失を 調査 するた め，表 4. 2 に示すよ

うに 5 種類 のドライバ IC を選定した。次に， ドライバ IC 自身 の損 失を比 較す る

た め の 等 価 回 路 を 図 4. 12 に 示 す 。 IXYS 社 （ リ ト ル ヒ ュ ー ズ ） 製 の ド ラ イ バ

IC:IXRFD615X2 は， IC 腹部の金属露出 が最 も大き く， 出力ピーク 電流も大き い。

さらに，電流掃き出し時の出力抵抗は 0.5Ω で電流吸い込み時の出力抵抗は 0.35Ω

であるため，主スイ ッチ SM のゲート部に 大電流を流すことができ，大容量のス イ

ッチやスイッチの並列駆動に適している。図 4. 12（a）に示す よう に，本 実験 で

はドライバ IC に PWM 信号 を入力して ，出 力が無 負荷 状態にてド ライバ IC 自身

の損失を測定する。この損失は入力電圧と入力電流の積にて求 める。その 後，図

4. 12 (b)に示 すよ うに ドライバ IC の出 力に 1nF のキャパシタを接続 してキャパ シ

タの有無による損失を測定し，その違いを比較する。  

表 4. 2 選定 した ドライ バ IC 

 

(a) 無 負 荷  (b) 1nF の 負 荷  

図 4. 12 ド ライバ IC の損失測定回路  

Driver IC Maker Peak current 
High output 
resistance 

Low output 
resistance 

Rise time Fall time 

IXDN609SI 
(Exposed Metal 

Back) 

IXYS 
(Littlefuse) 

9 A   7 ns @1.5 nF 5 ns @ 1.5 nF

NCP81074 ON Semiconductor 10 A    4 ns @ 1.8 nF 4 ns @ 1.8 nF

LTC4440 
ANALOG 
DEVICES 

2.4 A 
@pull up   10 ns @ 1 nF 7 ns @ 1 nF 

LM5114 
TEXAS 

INSTRUMENTS 
7.6 A   12 ns @ 1 nF 3 ns @ 1 nF 

IXRFD615X2 
(Exposed Metal 

Back) 

IXYS 
(Littlefuse) 

14 A   6 ns @ 2 nF 5.5 ns @ 2 nF
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キャパシタの有無における損失の比較結果を図 4. 13 に示す。図 4. 13 (a)は無 負

荷状態でドライバ IC を駆動した場合の損失で，図 4. 13 (b)はドライバ IC の出 力

に 1nF のキ ャパシタを 接続した場 合の損失である。ゲ ート駆動電源 VDD は 15V と

し，両損失とも強制空冷で測定している。例えば，図 4. 13 (a)， (b)のスイッチン

グ周波数 13.56MHz の点にお いて ，IXRFD615X2 の駆動損 失は他のドライバ IC の

約 4～6 倍となってい る。こ れは ， IXRFD615X2 内部 のバ ッフ ァ段やドラ イバ IC

の出力最終段 MOSFET に大きな駆動電力が必要となるからだと考えられる。図 4. 

13 (b)に示すように 1nF のキャパ シタ をドラ イバ IC の出 力に 接続 した場 合， 各ド

ライバ IC の総電力損失は 13.56MHz にて おのおの 約 3～4W 増加 する。このキャ

パシタの影響が大きいのは IXDN609SI，NCP81074，LTC4440 や LM5114 といった

小型パッケージ品のドライブ IC である。小 型パッケージ品の場合 13.56MHz では

無負荷時に比べて損失が 2 倍以上になる。また， IXRFD615X2 のキ ャパシタ負 荷

ありの損失は無負荷時の損失と比較して，13.56MHz で最大 3.92W 増加するが，

全体の割合としては 20%程度 であ る。従 って ， IXRFD615X2 のよ うな大容 量ドラ

イバ IC を駆 動す る場 合では ドラ イバ IC 内部の損 失低 減も非 常に 重要と なる 。  

  

4.4.3 提案回路の構成  

 提案する周波数逓倍ゲート駆動回路を図 4. 14 に示す。この提 案するゲ ート駆

動回路はキャパシタ C r1，2 つの インダクタ L r1，L r2 にて 複合共振ネ ットワーク が

構成されている。基本概念は 2 石複合共振形 ゲート 駆動 回路同 様で あるが ，2 石

複合共振形ゲート駆動回路が図 4. 14 の f1 と f3 を基本波成分と 3 次高調波 成分 に

設定するのに対して ，周波数逓倍ゲート駆動回路は f2 と f3 を基 本波 成分と 高次 高

調波成分（2 次高調波 あるい は 3 次高 調波 成分）に設定する。これにより ，ゲー

ト回路の複合共振ネットワーク通過後，ドライバ IC 出力にお ける 矩形波 電圧 の

基本波成分が減衰され， f3 で決定される 高調波成分 の正弦波電 圧の みが主 スイ ッ

チ SM のゲート -ソース間に残る。提案 するゲートドライブ回路の概念を図 4. 15 に  

 

(a) 無負荷     (b) 1nF の負荷  

図 4. 13 キ ャパ シタの 有無におけ る損失比較  
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図 4. 14 周 波数 逓倍ゲ ート回路の 原理  

 

 
図 4. 15 周 波数 逓倍ゲ ート駆動回 路の概念  

 

周波数ダブラー

t t t

6.78MHz 6.78MHz 13.56MHz

S1

S2

VDD

PWM 
信号

ドライバIC内部

SM

Lr1

Cr1 Lr2

vgs

VDD

Vsig VIC

Vsig VIC vgs

周波数を2倍

t t t

6.78MHz 6.78MHz 20.34MHz

VDD

Vsig VIC vgs

周波数を3倍
周波数トリプラー

Duty比0.5周辺

Duty比0.33周辺

バッファ段

複合共振
ネットワーク
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示す。提案するゲート駆動回路は，PWM 信号周波 数の 2 倍または 3 倍の周波数

の正弦波電圧で主スイッチ SM を駆 動できる 。図 4. 15 に見られるよ うに，PWM 信

号の 6.78MHz がド ライ バ IC に入 力され，ゲ ート駆動電 源の電圧 VDD をピークと

する 6.78MHz の矩形波電圧 がドライバ IC から出力される。例えば図 4. 15 の通

り，PWM 信号の周波数が 6.78MHz の場 合，ドライバ IC 出力 電圧 V IC は複 合共 振

ネットワークを通過すると，スイッチ SM のゲート -ソース間波形 は 13.56MHz ま

たは 20.34MHz の正弦波電圧 に逓倍され る。複合共 振ネ ットワ ーク にてＰ ＷＭ 信

号の 周波 数を 逓倍 すれ ば， ゲー ト -ソー ス間 正 弦波電 圧の 周波 数は その  2 倍また

は 3 倍になる ため，ドライバ IC 内部のスイッチング回数は低減し，ドラ イバ IC

で生じる損失が低減可能となる。  

図 4. 16 に提案するド ライバ IC の出力電圧 V IC と Duty 比 0.01～1 に関する 高調

波成分の大きさ（絶 対値）を示す。ここで ，ドライバ IC の出 力電 圧 VIC に含 まれ

る矩形波成分の最大値は 0.5VDD V，最小値は -0.5VDD V であ り，この図には 直流成

分が含まれていない。PWM 信号周波数の 2 倍あるは 3 倍の 周波数で主スイッチ

SM を駆動するため には ドライ バ IC 出力電圧 VIC に含まれる基 本波成分の 減衰と

高調波成分の抽出が非常に重要である。図 4. 16 から確認できる 通り ，Duty 比 0.5

では 2 次高 調波成分が なく，矩形 波全体では基本波成分が最も大きい。したがっ

て，PWM 信号の 2 倍周 波数で主ス イッチ SM を駆動するためには Duty 比 0.5 は使

用できない。そのため ,  2 次高 調波成分が 多く含ま れる Duty 比 0.5 以下の矩形波

電圧をドライバ IC 出力電圧 V IC に使用しなければならない。また，3 倍周波数 で

主スイッチ SM を駆動する場合は Duty 比 0.5 を使用する。これは 3 次高調波成分

が多く，2 次高調波成分は全く含まれていないため，原理通り，基本波だ けを減

衰すればよいためである。つまり，周波数逓倍ゲート駆動回路 では PWM 信号の

 

図 4. 16  周波数逓倍ゲート駆動回路で使用する Duty 比  
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基本波成分は可能な限り抑制し，所望の高調波を含む Duty 比を選択する 必要が

ある。適切な Duty 比を選択 する ことで ，主 スイッ チ SM を PWM 信号の周波数よ

りも高い周波数で駆動でき，ドライバ IC の損失を 低減 できる 。  

 

4.4.4 提案回路の設計方法  

周波数逓倍手法のゲート駆動回路設計において，主スイッチ SM のゲート -ソー

ス間容量は入力容量 C iss と同じ値 であ ると仮 定する。図 4. 17 にお いて，共振 ネッ

トワークの入力インピーダンス ZGD は，次式 で与えられ る。  

 
 

      
  

4 2 2
r2 r1 r1 iss r1 r2 iss r1 r1

GD 2
iss r1 r1

4 2 2 2 2 2
11 22 11 12

2 2
iss 11

1

1

1/ 1/ 1/ 1

1/ 1

L L C C L L C C L
Z

j C L C

j C

  
 

     

  

    




   




 
 

 

(4. 13) 

 11 22 12

r1 r1 r2 iss r1 r2 iss

1 1 1
, ,

L C L C L L C
    


 

(4. 14) 

式 (4. 13)の分母が 0 になると ，イ ンピー ダン ス ZGD は無限大となる。これは，イ

ンダクタ L r1 とキ ャパ シタ Cr1 が共振（つまり，並列 共振）し，入 力キャパ シタ C is s

に流れる電流が小さくなることを意味する。式 (4. 13)の分子が 0 になると ，イ ン

ピーダンス ZGD＝0Ω となる。 これ はキャ パシ タ Cr1 と入 力容量 C iss がインダクタ

Lr1，イン ダクタ L r2 と共振し（ つま り，直列 共振），入 力容量 C iss に流れる 電流 が

大き くな るこ とを 意味 し てい る。 例え ば，PWM 信号 の周 波数 でイ ン ピー ダン ス

ZGD を無 限 大に す る こ と で， 基本 波 の ゲー ト -ソー ス間 電 圧ゲ イ ン を抑 制で きる 。

さらに，PWM 信号 周波数の 2 倍（周波 数を 2 倍にする場合）ある いは 3 倍（周波

数を 3 倍にする場合 ）といった所望の周波数でインピーダンス ZGD＝0 Ω とす る

ことで，高調波に おけ るゲート -ソー ス間 電圧 ゲイン を大 きくで きる 。インピ ーダ

ンス ZGD =0 Ω とす るた めには ，式 (4. 13)の分 子より，以下の式が得られる。  

 

図 4. 17 共 振ネ ットワ ークの入力 インピーダンス ZGD 
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4 2 2 2 2 2
11 22 11 12

4 2 2 2 2 2
11 22 11 12

1/ 1/ 1/ 1 0

1/ 1/ 1/ 1 0

     

     

    

   
 

 

(4. 15) 

2 次方程式の公式より  

 
2 2 2 2

2 11 22 11 12
2 2 2 2 2 2
11 12 11 12 11 22

2 2
11 12

21 1 1
1 1

2 1 1
2

(1 1 )

(1 1 )

   
     

 




 


  
                              

  

   

 

 

 

 

 

 

 

(4. 16) 

2 2 2 2
11 22 11 12

2 2 2 2
11 12 11 12

21 1
,

2

    
   
 

     
 (4. 17) 

式 (4. 16)の周 波数 は正 である べき なので ，直 列共振 時の 各周波 数 ωS1，ωS3 は次の

ように与えられる。  

S1 S3(1 1 ), (1 1 )
    
 

       (4. 18) 

PWM 信号の周 波数に おける角周 波数を ωs と定義す ると，ω11 は ωs に等しく なる 。

ここで，周 波数 係数 k1 と k3 を導 入する。周 波数係数 k1 と k3 を適 切に選択 すると，

提案するゲート駆動回路の共振点をスイッチング周波数からシ フトでき， プッシ

ュプル出力から観測する負荷は誘導性となって，スイッチ S1 と S2 のターンオン

やターンオフ時に発生する損失が低減される。共振周波数に対す る係数 k1 と k3 の

効果については後述する。ここで ω11＝ωs，ωS1＝k1ωs，ωS3＝k3ωs とするこ とに よ

り，ωs＝ 2πfs（ fs はスイッチン グ周波数） とすると，α と β は  

 2 2 2 2
1 3 2 2 1 3

s s 2 2
1 3

, 2
2

k k k k

k k
   


 


 (4. 19) 

となり，各パラメーターは以下のように導出される。  

 
2 2 2
s 1 3

12 2 2 2 2
1 3 1 3

k k

k k k k

 
 

 

(4. 20) 

 
2 2

2 2 11 12
22 1 3 2 2

11 12

k k
 
 
 

      

(4. 21) 
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r1 r22
12 iss

1
L L

C
   (4. 22) 

r1 2
s r1

1

4
C

L
  (4. 23) 

 

4.4.5 提案回路のシミュレーション  

設 計 方 法 の 妥 当 性 を シ ミ ュ レ ー シ ョ ン に て 検 証 す る 。 回 路 シ ミ ュ レ ー タ は

Powersim 社の PSIM を使用し，ＰＷＭ信号の周波数を 2 倍するゲ ート駆 動回 路

（以下，周波数ダブラー回路）とＰＷＭ信号の周波数を 3 倍す るゲ ート駆 動回 路

（以下，周波 数ト リプ ラー回 路）の 動作を評価する。また，周波 数係数 k1 と k3 の

影響も調査する。  

 

・周波数ダブラー回路  

周波数を 2 倍す るゲート駆動回路の概念は，PWM 信号の 2 次高調波成分を利

用して，ゲート -ソース間電圧 の周波数を PWM 信号の周波数の 2 倍にする こと で

ある。周波数ダブラー回路の設計値を表 4. 3 に示す。提案するゲート駆動回路に

は Tranphorm 社製の GaN HEMT TPH3212PS を選択した。シミュレーションで使

用する入力容量と内部ゲート抵抗の測定に は Agilent 社製インピーダンスアナラ

イザ 4294A を使 用し，13.56MHz にて値を取得した。また，ゲート -ソース間電圧

ゲインには 0.33 の Duty 比を選択し，DC バイ アスはスイ ッチの閾値 電圧付近に設

定する。今回の確認では，TPH3212PS の閾値電圧は平均値が 2.1V であり，主ス

イッ チ SM のターンオン動作を保証するために，0.3 程度の Duty 比にした 。図 4. 

16 に示すように，2 次高調波 成分 が大き く， 基本波 以外 の高調 波成 分が小 さく な

表 4. 3 周波数ダブラ ー回路のシ ミュレーション定数  

Parameter Value 

Driving voltage(VDD) 12 V 

PWM signal frequency(fPWM) 6.78 MHz 

Resonant capacitor (C r1) 1.89 nF 

Resonant inductor(L r1) 291 nH 

Resonant inductor (L r2) 199 nH 

Input capacitor(C is s) 1.42 nF 

Internal gate resistor(R ing) 3.0 Ω 

Frequency coefficient(k1) 0.706  

Frequency coefficient(k3) 1.98  

Duty ratio(D) 0.33  
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るため，最終的な設計では Duty 比 0.33 を選 択している 。基本波成 分はインダク

タ Lr1 とキャパシタ C r1 の共振器で抑制されるため ，主 スイッチ SM のゲート -ソー

ス間には PWM 信号の 2 倍周波数の正弦波電 圧が得 られ る。  

シミュレーション結果を図 4. 18 に示す。 図 4. 18（a），（ b）は それ ぞれス イッ

 

(a)  

 

(b)  

 

(c)  

図 4. 18 周 波数 ダブラ ー回路のシ ミュレーション結果  
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チ S1 と S2 のド レイ ン -ソー ス間 電圧 波形およびドレイン -ソース間電流波形であ

る。図 4. 18（a），（b）からス イッチ S1 と S2 でソフトスイッチングが実現してお

り，スイッチング損失が低減できる。また図 4. 18（c）に，周 波数 の違い を確 認

するために主スイッチ SM のゲ ート -ソース電 圧と PWM 信号を示 す。これらの波

形から，提 案するゲー ト駆動 回路 により ゲー ト -ソース間電圧 vgs の周波数は PWM

信号の周波数の 2 倍に なり ，13.56MHz の正弦波振動 が得られて いる。こ のシ ミュ

レーションから提案するゲート駆動回路はドライバ IC 内部の損失を大幅に低減

することが期待される。  

次に，シミュレーションにより得られたスイッチ SM のゲ ート -ソー ス間電圧ゲ

インを図 4. 19 に示 す。図 4. 19 に示すよ うに，ω11，k1 および k3 を適切に選択す

ることで，PWM 周波 数の基本波 成分 6.78MHz に対する インピーダンスが大きく

なり，ゲート -ソー ス間 電圧ゲ イン は周波 数 6.78MHz で最も小さく なるた め， 基

本波成分が抑制されている。また ，2 次高 調波成分 のゲート -ソース間電圧 ゲイン

を大きくするために，インピーダンスの小さいポイントを 13.56MHz 付近に設定

している。したがって，提案するゲート駆動回路では低周波側 の直列共振 周波数

を使用せず，並列共振周波数と高周波側の直列共振周波数を使 用している ことが

確認できる。  

  

・周波数トリプラー回路  

周 波 数 ト リ プ ラ ー に お け る 設 計 値 を 表 4. 4 に 示 す 。  ス イ ッ チ ン グ 素 子

TPH3212PS は先の周 波数ダ ブラ ーのシ ミュ レーシ ョン と同様 に，本シミュレ ーシ

ョンでも使用する。こ のシミュレ ーションでは 3 次高 調波 成分 を抽出する ために  

0.5 の Duty 比を 選択 する。図 4. 16 に示す通 り，Duty 比  0.5 付近 では 奇数高 調波

成分が大きく，偶数高調波成分が小さくなっている。  提案手法ではこの Duty 比

0.5 を使 用し ，3 次高調波成分 以外の高調 波成分は抑 制し ，提 案されたゲート駆動

 
図 4. 19 周 波数 ダブラ ー回路のゲ ート -ソース間電圧 ゲインと周 波数の関係  
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回路を介して，PWM 信号の  3 倍周 波数 の正 弦波電 圧波 形をス イッ チ  SM のゲ ー

ト -ソース間に生成する 。  

図 4. 20(a)および (b)にそれぞ れス イッチ S1 と S2 のド レイ ン -ソー ス電圧およ び

ドレイン -ソー ス電 流波 形のシ ミュ レーシ ョン 結果を 示す 。図 4. 20(a)およ び (b)か

ら，ターンオンおよびターンオフ時にソフトスイッチングが実 現され，ス イッチ

S1 と S2 は低損失にな る。各 波形の周波数の違いを 確認するた め，主スイ ッチ  SM 

のゲート -ソー ス間 電圧 と  PWM 信号 を図 4. 20 (c)に示す。  これらの波形 から，

提 案 す る ゲ ー ト 駆 動 回 路 に よ っ て  PWM 信 号 の 周 波 数 が ゲ ー ト -ソ ー ス 間 電 圧  

vgs で  3 倍に なり ，20.34 MHz のゲ ート駆動 周波数 が得 られて いる 。   

シ ミ ュ レ ー シ ョ ン で 得 ら れ た ス イ ッ チ  SM の ゲ ー ト -ソ ー ス 間 電 圧 ゲ イ ン を 図

4. 21 に示す。 図 4. 21 に示すように，ω11，k1 および k3 を適切に選択 するこ とで ，

PWM 信号周波数 6.78 MHz への イン ピー ダンスが大 きくなり，6.78 MHz でス イ

ッチ  SM のゲート -ソ ース間 電圧 ゲイン が最 も低く なる ため ，基本 波成分 が抑 制さ

れる 。また ，3 次高調波成分 のゲート -ソース間電圧 ゲインを大 きくするた め，イ

ンピーダンスが低くなる点を  20.34 MHz 付近に設 定し ている 。  したがって，提

案されたゲート駆動回路では低周波側の直列共振周波数は使用 せず，並列 共振周

波数と高周波側の直列共振周波数が使用して，PWM 信号 の 3 倍周 波数がゲート -

ソース間に出力されていることを確認できた。  

 

 

 

表 4. 4 周波数トリプ ラー回路の シミュレーション定数  

Parameter Value 

Driving voltage(VDD) -3 to 12 V 

PWM signal frequency(fPWM) 6.78 MHz 

Resonant capacitor (C r1) 30.5 pF 

Resonant inductor(L r1) 1.81 nH 

Resonant inductor (L r2) 271 nH 

Input capacitor(C is s) 1.42 nF 

Internal gate resistor(R ing) 3.0 Ω 

Frequency coefficient(k1) 0.706  

Frequency coefficient(k3) 1.98  

Duty cycle(D) 0.5  
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(a)  

 

 

(b)  

 

 

(c)  

図 4. 20 周 波数 トリプ ラー回路の シミュレーション結果  
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4.4.6 周波数係数 k1 および k3 の影響  

ここでは周波数ダブラーにおける周波数係数 k1 と k3 の影響を 調査 する。  周波

数係 数 k1 と k3 の値を変化さ せたときの ゲート -ソース間電圧ゲイン の変化を図 4. 

22 に示す。  図 4. 22 に示通り，周波 数係 数  k1 が大 きくなると，低 周波側 の直 列

共振周波数が右側にシフトし，PWM 信号 周波数  6.78 MHz に対するゲー ト -ソー

ス間電圧ゲインが徐々に大きくなる。 すなわち，基本 波成分 を十 分に抑制するた

めには周波数係 数 k1 を低くする必要がある。また，周波数係数 k3 が小さくなる

と，最大共振周 波数 が左側にシフトし，PWM 信号 周波 数  6.78 MHz に対 するゲ

ー ト -ソ ー ス 間 電 圧 ゲ イ ン が 徐 々 に 増 加 す る 。  こ の シ ミ ュ レ ー シ ョ ン 例 で は

k1=0.706 および  k3=1.98 で  周波数 6.78 MHz におけるゲート -ソース間電圧 ゲイ

ンが最も抑えられる。 したがって，周波数係 数，6.78 MHz のゲート -ソー ス間 電

圧 ゲ イ ン を 抑 え る た め に 周 波 数 係 数 k 1 と k 3 は 慎 重 に 選 択 す る 必 要 が あ る 。  

 

 

図 4. 21 周波 数ト リプ ラー回 路の ゲート -ソー ス間電圧ゲインと周波数の  

関係  

 

 

図 4. 22 周 波数 係数 k1 と k3 の影 響  
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4.4.7 受動部品のばらつきによる影響  

周波数逓倍ゲート駆動回路は共振現象を利用しているため，受 動部品の値 のわ

ずかな変化に非常に敏感である。したがって，ここでは提案さ れたゲート 駆動回

路に対する受動部品のばらつきの影響を調査する。今回の調査 では受動部 品の値

が最大±20%変動 する ことを想定し，スイッチ SM のゲート -ソース電 圧波形 の変 化

をシミュレーションにより評価する。図 4. 23 は共振キャパシタ C r1，共振インダ

クタ Lr1 およ び共 振イ ンダク タ L r2 が±20%変動した 場合 を示し てい る。  図 4. 23 

(a) において ，共振 キャパシタ C r1 のパラメ ータ変動が 生じた場合 ，提案のゲート

駆動回路では 6.78 MHz のゲート -ソー ス間電圧ゲインを十分に抑制できていない。

共振キャパシタ C r1 の値が設 計値 から -20% ずれると，ゲート -ソー ス間電圧が大

きく減衰している。共振インダクタ Lr1 と共 振インダクタ Lr2 の値 が設計値か ら

±20%ずれ た場合も同 様の現象 が起こる。図 4. 23 (b) およ び  (c)で示 す通り，周 波

数 6.78 MHz のゲ ート -ソース間電圧ゲインが抑制できないため，ゲ ート -ソー ス間

電圧波形は減衰し，目的とする正弦波波形ではなくなる。これ らのシミュ レーシ

ョンからすべての受動部品の値変動により ，ゲート -ソース間電圧で基本波成分を

抑制できないことが確認された。共振キャパシタ C r1 のばらつ きの 影響は 共振 イ

ンダクタ L r1 およ び L r2 のばらつきの影響よりも大きいため，共振キャパシタ  C r1 

のばらつきはより重要な要素となる。したがって，共振ゲート 駆動回路の 実使用

時には受動部品の調整が必須となる。  

 

4.5 ゲート駆動回路の性能比較  

4.5.1 ドライブ損失と発熱の比較  

前述の設計方法に基づいて，4 つの異な るゲ ート駆 動回 路間の ドラ イブ損 失を

調査する。図 4. 24 に示すハ ード スイッ チン グ方式 ，正 弦波共振方 式，2 石複合共

振方式および周波数逓倍方式のゲート駆動回路で比較し，それ らの回路定 数は表

4. 5 に示す。こ のテストでは IXDN609SI，LM5114，NCP81074 およ び  IXRFD615X2 

 

(a) 共振キャ パシタ C r1   (b) 共振 インダク タ Lr1   (c) 共振 イン ダクタ L r2 

図 4. 23 受 動素 子のば らつきの影 響  
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のドライバ IC を使 用する。  PWM 信号の周 波数は ハー ドスイ ッチ ング方式， 正

弦波共振方式，2 石複 合共振方式にて  13.56 MHz，周 波数逓倍方 式で 6.78 MHz，

を使用する。主スイッチ SM には，Tranphorm 社製の TPH3212PS を使用す る。  

例として，IXRFD615X2 を使 用し た正弦 波共 振方式 およ び周波数逓 倍方式のプ

ロトタイプを図 4. 25 に示す。共振ゲート駆動回路には市販のセラミックキャパ

シタを使用する 。 ドライブ 損失 の測定 時，プローブ用のスプ リング GND は FET 

 

 
(a) ハードス イッ チング方式    (b) 正弦波共 振方 式  

 

(c) 2 石複合共 振方 式     (d) 周波数逓倍方式  

図 4. 24 比 較す るゲー ト駆動回路  

 

表 4. 5 各ゲート駆動 回路の回路 定数  

Parameter Value 

Driving voltage(VDD1) 12 V 

PWM signal frequency(fPWM1) 6.78 MHz 

PWM signal frequency(fPWM1) 13.56 MHz 

Resonant capacitor(C r1) 1.9 nF 

Resonant capacitor(Cmr1) 200 pF 

Resonant inductor(L r1) 288.6 nH 

Resonant inductor(L r2) 201.7 nF 

Resonant inductor(L ir1) 156.7 nH 

Resonant inductor(Lmr1)  89 nH 

Resonant inductor(Lmr2) 137.17 nH 

Gate resistor(Rg1) 0.33 Ω 
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のソースピンの近傍に配置され，短いグランドループにより明 確な波形取 得を目

指す。試作機のゲート -ソース間電圧 vgs とド ライバ  IC IXRFD615X2 の出力電 圧

vDO を図 4. 26 に示す。各ゲー ト駆 動回路 の駆 動電圧 は 12 V で，ピークト ゥピー

ク電圧は約 15 V であ る。ハー ドス イッ チング方式，正弦波共振方式，2 石複 合共  

振方式には Duty 比 0.5 を使用する。ま た，周波数逓 倍回 路では Duty 比 0.33 を使

用する。図 4. 26 では ハードスイ ッチング方 式，正弦波 共振 方式 ，2 石複合共振方

式のゲート -ソース間電圧  vgs の周波数は，ド ライブ IC の出力電圧 vDO と同 じ周

波数であり，これに対して周波数逓倍方式のゲート -ソース間電圧 vgs の周 波数 は

ドライブ  IC の出 力電 圧周波 数の 2 倍と なっ ている 。結 果とし て， PWM 信号の

2 倍周波数が周波数逓 倍方式 では 達成されて いる。  

ハードスイッチング方式，正弦波共振方式，2 石台 形波 複合共 振方 式およ び周

波数逓倍方式のドライブ損失の比較を図 4. 27 に示し，それらの測 定機器 と測 定

方法を  図 4. 28 に示す。入力 電圧と入力 電流の測定 には それぞ れ  Tektronix 製の

パッシブプローブ TPP0500B と電 流プローブ TCP0030A を使用する 。ドライブ損  

 

(a)  正弦波共振方式  

 
(b)  周波数逓倍方 式  

図 4. 25 製 作し たプロ トタイプ  
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(a) ハードス イッ チング方式  (b) 正弦波共 振方 式  

  
(c) 2 石複合 共振 方式 (d) 周波数逓 倍方 式  

図 4. 26 各ゲー ト駆 動回路 にお けるド ライ バ IC の出力 電圧波 形と主スイッチ

のゲート-ソー ス間 電圧波形 
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(a) IXDN609SI  (b) NCP81074  

  

(c) LM5114 (d) IXRFD615X2 

図 4. 27  各 ド ラ イ バ IC と ゲ ー ト 駆 動 回 路 損 失  

 

 
図 4. 28 ド ライ バ損失 測定回路  
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失はゲート駆動回路の入力電圧と入力電流を測定することによ って計算す る。LDC 

のインダクタンス値は定電流を保証するのに十分な大きさであ る。図 4. 27 にお

いて ，周波数逓 倍手法 は他のドラ イバ IC よりもド ライ ブ損失 が小 さく，ハ ードス

イッチング方式に対して 50%以上 ，2 石複合共振方 式に対して 41.9%以上 ，正 弦

波共振方式に対して 14.3% 以上の損失低減 を実現し ている。特に IXRFD615X2 は

バッファ段の損失が大きいため，正弦波共振方式でも 37.8%の損失改善が 可能と

なる。2 石複合共 振方 式は正 弦波 共振方 式と 比較し てド ライブ 損失 は大きくな る

が，ハードスイッチング方式と比較して，8.1%以上 の損 失低減 が可 能とな る。  

図 4. 29 に IXDN609SI と IXRFD615X2 に周波数逓倍回路におけるゲート駆 動回

路の損失の内訳を示す。この内訳では共振キャパシタの損失は 小さいため 考慮し

ない。まず，IXDN609SI では内部ゲー ト抵抗 の損失が大 きく，イン ダクタ とド ラ

イバ  IC の損失が 小さ い。 一方で IXRFD615X2 は，ド ライバ IC の損失と 内部 ゲ

ート抵抗の損失が大きく，インダクタの損失の割合が小さくな っている。 したが

って，ドライバ IC の内部損 失が 大きい 場合 は周波 数逓 倍方式 によ る損失 低減 は

有効である。  

IXRFD615X2 を使 用し た各ゲ ート 駆動回 路の 温度画像を図 4. 30 に示す。 ハー

ドスイッチング方式ではドライバ IC の発 熱が 97.43℃と最 も大 きくなる。誘導性

共振方式や 2 石複合共 振は PWM 信号の周波数が 13.56MHz であるため， ハード

スイッチング方式ほどではないが 70℃～80℃までドライバ IC の温 度上昇が確 認

できる。一方で ，周波数逓倍 回路 ではド ライ バ IC 内部の損失が大 幅に削減さ れる

ため，ドライバ IC の温度上 昇も 低減さ れて いる。  

各ドライバ IC とゲート駆動 回路の温度 比較を図 4. 31 に示す。  この比較 から

周 波 数 逓 倍 回 路 は す べ て の ド ラ イ バ  IC で 発 熱 を 低 減 で き ， IXDN609SI ，

NCP81074，LM5114 のおいて もそ の発熱 は他 のゲー ト駆 動回路 に比 べて 10℃以上

低減される。 これ はド ライバ  IC が小さく熱が拡散しにくいため ，周波数逓倍手

法の効果が顕著に表れたのだと考えられる。 以上から，2 石複合共 振回路 はハ ー

ドスイッチング方式よりもドライブ損失が低減でき，周波数逓 倍回路は他の 3 方

式よりもドライブ損失を低減できる上，発熱も大きく抑制でき る。  
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図 4. 29 各 ドラ イバ IC とゲート 駆動回 路の 温度比 較  

 

 

 

図 4. 30  IXRFD615X2 を使 用し た各ゲ ート 駆動回 路の 温度画像  

（右からハードスイッチング方式、2 石複合共振方 式 

正弦波共振方式、周波数逓倍方式）  

 

 

図 4. 31 各 ドラ イバ IC とゲート 駆動回 路の 温度比 較  
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4.5.2 E 級インバータでの効率比較と損失比較  

本論文で提案する共振形ゲート駆動回路を E 級インバータに搭載し，そ の動作

を評価する。E 級イ ンバ ータの プロ トタイ プと その回路図 を図 4. 32 と図 4. 33 に，

実験 回路 定数 を表 4. 6 に示 す。 この 実験で はド ライ バ IC:IXRFD615X2 と GaN 

HEMT:TPH3212PS を使用す る。本比較では 正弦波 共振 方式と 2 石複合共 振方 式の  

Ｅ級インバータの効率比較を実施し，ゲート -ソース間電圧の正弦波駆動と台形波  

駆動の違いを比較する。その後，2 石複 合共 振方式 と周 波数逓 倍方 式の効率比 較

を行う。  

2 石正弦波複合共振方 式にお ける スイッチ SM のゲート -ソー ス間電圧 vgs とドレ

イン -ソー ス間 電圧 vds および  E 級インバ ータの出力電圧  vOUT を図 4. 34 に示す。

出力電力は  50W であ る。図 4. 34 の波 形か らスイ ッチ ングに よる ノイズが多 少

重畳しているものの，主スイッチのゲート -ソース間 電圧 vgs に台 形波電圧 が確認

できる。したがって，2 石複合共振方式で E 級インバータを駆動できる。  

図 4. 36 に正弦波 共振 方式と 2 石複合共振方 式のＥ 級イ ンバー タに おける 効率

比較を示す。ここではドライブ損失は含めない。正弦波電圧駆 動から台形 波電圧

駆動への変更だけで，1.38％の効率改善が確認でき る。したがって，ゲート -ソー

ス間電圧波形は主回路効率に大きな影響を与える。  

次に E 級イ ンバータに 周波数逓倍 方式を搭載した波形を図 4. 36 に示す。 この

図からゲート -ソー ス間 電圧 vgs に正弦波電圧 が確認 でき る。ま た， 先ほど の結 果

よ り ゲ ー ト -ソ ー ス 間 電 圧 が 正 弦 波 の 場 合 ， 2 石 複 合 共 振 方 式 と 比 較 し て 効 率 が

1.38%低減 する が，ゲー ト駆動 損失 が大き い本 実験の 場合，ドライバ損失を含める

と 2.24W 程度の損 失低 減が可 能と なる。した がって，軽負 荷時など は 2 石複合共

振方式や周波数逓倍方式を組み合わせて使用するなどすれば， 軽負荷から 重負荷

まで広範囲で効率改善が達成できると考えられる。  

以上から，2 石複 合共 振方式 と周 波数逓 倍方 式は高周波 インバータ の駆動がで

き，2 石共 振共振方式 では主回路 を高効率で駆動でき，周波数逓倍方式はドライ

バ損失と発熱の低減が可能となる。  
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図 4. 32 試 作した E 級インバータ  

 

 
図 4. 33 E 級イ ンバータの回路図  

 

 

SM

CDS COUT ROUT

CMrLMrLIN

CINVIN vDS vOUT

表 4. 6 E 級インバータの回路定数  

Parameter Value 

Input voltage(V IN) 50 Ｖ  

Resonant inductor(LMr) 472.5 nH 

Input capacitor(L IN) 199.2 nH 

Input inductor(C IN) 8.67 nF 

Capacitor(CDS) 96.1 pF 

Resonant capacitor(CMr) 5.077 nF 

Output capacitor(COUT) 455.2 pF 

Load(ROUT) 50 W 
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図 4. 34 2 石複 合共 振方式  

 

 

 

図 4. 35 正 弦波 共振方 式と 2 石複 合共振方式 の効率比較  
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図 4. 36 周 波数 逓倍方 式  

 

 

 
図 4. 37  2 石複合共 振方式と周 波数逓倍方 式の効率比較  
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4.6 まとめ  

本章ではスイッチング周波数の基本波成分，2 次高調波および 3 次高調波 に着

目して 2 石複合共 振形 ゲート 駆動 回路と 周波 数逓倍 ゲー ト駆動 回路 を提案した 。

まず，スイッチング周波数の基本波成分と 3 次高調波成分を利用した 2 石複合共

振形ゲート駆動回路を提案し，その設計手法を述べた。また， 設計手法の 妥当性

はシミュレーションにて確認した。シミュレーションでは提案 ゲート駆動 回路の

スイッチがソフ トス イッチング動作すること を確認 し， また主スイ ッチ SM のゲ

ート -ソー ス間 にて 台形波電圧 も生成され た。  

次に，スイッチング周波数（制御信号周波数）の 2 次高 調波 成分を 利用した周

波数逓倍ゲート駆動回路を提案した。ここでは周波数逓倍ゲー ト駆動回路 の重要

性を示すために ，ドラ イバ IC 内部 の損 失を 実験的 に調 査した 。大容量用 ドラ イブ

IC はその内部損失が大 きいため ，ゲート駆動 回路の損失 低減には高 周波駆動に お

いて内部損失の低減が必要である。続 いて ， 周波数逓倍ゲート駆動回路の概念と

設計手法を説明した。その後，シミュレーションにて周波数ダ ブラー回路 と周波

数トリプラー回路の動作確認を行い，PWM 信号周波数の 2 倍および 3 倍の周波

数にゲート -ソース間電圧波形がなっていることが確 認できた。また，提案ゲート

駆動回路内部のスイッチが低スイッチング損失であることも示 した。  

2 つ目に，2 石複合共振形ゲート駆動回路，周波数逓倍ゲート駆動回路，ハー ド

スイッチング方式のゲート駆動回路と正弦波共振方式のゲート 駆動回路を ドライ

ブ損失の観点から比較した。2 石複合共 振形 ゲート 駆動 回路は ハー ドスイ ッチ ン

グ方式のゲート駆動回路と比較してドライブ損失が小さくなる 。周波数逓 倍ゲー

ト駆動回路は 4 方式の中で最 もドライバ 損失と発熱 を低 減でき る。 したが って ，

ゲート駆動回路のドライバ損失や発熱が問題となる場合，周波 数逓倍ゲー ト駆動

回路は効果的である。  

最後に，2 石複 合共 振形ゲート駆動回路と周波数逓 倍ゲート駆 動回路を E 級イ

ンバータに実装し，2 石複合共振ゲート駆動回路と周波数逓倍ゲート駆動回路の

動作確認を行った。2 石複合共振形ゲート駆動回路は正弦波共振形ゲート駆動回

路と比較して，効率 を 1.38%改善でき る。 また， 周波 数逓倍 ゲー ト駆動 回路 は軽

負荷時にドライバ損失を低減できるため，軽負荷時の効率改善 が可能とな る。  

以上より，両提案ゲート回路の有用性を証明できた。これらの 結果を表 4. 7 に

まとめておく。  
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表 4. 7 各共振ゲート 駆動回路の 分類  
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第 5 章 結言  

 
 本 論 文 で は ， ス イ ッ チ ン グ 電 源 の 低 損 失 化 や 高 周 波 化 に 重 要 な 非 絶 縁 ゲ ー ト

GaN HEMT（GaN GIT）と絶縁ゲート GaN HEMT のゲート 駆動技術について議論

した。本研究における要点と成果を各章ごとにまとめて総括と する。  

 

 第 1 章で はスイッチ ング電源が ありとあらゆる電力機器に搭載されており，高

電力密度化の要求があることを述べた。この目標達成には高周 波化による 受動素

子の小型軽量化だけでなく，WBG 半導体である GaN HEMT の活用も 必須である 。

本論文では半導体電力装置のエッチング装置を一例として取り 上げ，スイ ッチン

グ電源の大電力化および高周波化を向けた諸問題を述べた。特 に高周波ス イッチ

ングではゲート駆動回路技術も根幹要素になると説明した。  

 

第 2 章では縦型素子 の MOSFET と横型素 子の GaN HEMT の違 い述べた。GaN 

HEMT は横型素 子かつ 2DEG を利用して いる ため，Si MOSFET や SiC MOSFET と

比較して高速スイッチング可能である。次に，一般的な絶縁ゲ ートスイッ チング

素子のゲート駆動技術およびその周辺技術について説明した。 その後，非 絶縁ゲ

ートおよび絶縁ゲート GaN HEMT のゲート 駆動回路に言及し ，一般的なゲート駆

動回路と，現在まで提案されているゲート駆動回路の課題を述 べた。最後 には，

これら課題を解決するためにスイッチング周波数の基本波成分 と高調波成 分に着

目する意図を述べ，本論文で提案する非絶縁ゲート GaN HEMT 用駆 動回路（GaN 

GIT）と絶縁ゲート GaN HEMT 用駆動回 路の位置づ けを述べた 。  

 

第 3 章では低損失 駆動を実現 する非絶縁 ゲー ト GaN HEMT の GaN GIT に適 し

たゲート駆動回路を提案し，その有用性を述べた。  

3.1 節で はイ ン パル ス 波 形に 含ま れる 基本 波 成 分と 高調 波成 分に 着 目 し， 低損

失駆動を実現する GaN GIT に適したゲー ト駆動回路 を提案した 。ゲ ートキャパシ

タを有するゲート駆動回路ではこのゲートキャパシタにて，GaN GIT のゲート -ソ

ース間にインパルス電圧と電流を印加していたが，動作モード で示した通 り，提

案回路ではシンプルにバッファ部を p 型 MOSFET，ゲート回路 を 0Ωにて構 成し ，

ゲートキャパシタと同様の効果を発揮させることができる。提 案回路では 高速タ

ーンオンを実現するために ，ゲート抵抗 Rg1 の決定方法が重要であり，3.1 節では

この決定方法も述べ，実際にドレ イン -ソース間電圧 を比較して ，その有効性を示

した。また，ドライブ損失も計算し，計算式内にゲートキャパ シタの値が 含まれ

ていないため，低損失ドライブが可能であると示唆された。  
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3.2 節で は提 案 ゲー ト 駆 動回 路と ゲー トキ ャ パ シタ 有す るゲ ート 駆 動 回路 を各

視点から比較し，その有用性を証明した。提案ゲート駆動回路 はドライブ 損失を

ゲートキャパシタ型ゲート駆動回路と比較して最大 50％削 減で きる 。また，ゲー

トキャパシタがないため，RC の時 定数の影響 がなく，⾧期間のオフ 期間が 続い て

も安定したオフ電圧を維持できる。さらに，ハードスイッチン グ時におけ る誤点

呼耐性の調査では提案ゲート駆動回路は低周波側のインピーダ ンスが小さ く，位

相の回り方が緩やかであるため ，ゲート -ソー ス間電圧の 持ち上がり が抑制可能で

あることを実験より確認した。最後に降圧コンバータに搭載し て，その逆 導通損

失を比較した。条件を揃えるため，ターンオン時間とターンオ フ時間をほ ぼ同じ

にし，入出力の効率から逆導通損失の影響を確認した結果，提 案回路は最 も良好

な結果を示し，従来回路と比較して最大 9.2%の逆 導通 損失低 減が 可能で あっ た。 

以上から，本論 文で 提案する ゲート駆動 回路は非絶 縁ゲ ート GaN HEMT に対し

て有効であると結論づける。  

 

第 4 章では高周波駆動を実現する絶縁ゲ ート GaN HEMT 用駆動回路 を提案し，

その有用性を述べた。  

4.1 節で は高 周 波コ ン バ ータ に必 要な 駆動 技 術 に言 及し ，そ れら の 技 術が ゲー

ト駆動回路にも適用されている旨を述べた 。また ，高周波で はドラ イバ IC の損 失

と発熱の考慮が必要であると実験より明らかにした。  

4.2 節で は複 合 共振 ネ ッ トワ ーク につ いて 述 べ 、そ れら と入 力容 量 に よっ て構

成される共振器にて絶縁ゲート GaN HEMT 用駆動回 路を 提案す ると 述べた 。  

4.3 節ではスイッチング周波 数の基本波 成分 と 3 次高調波成分に着目した ゲー

ト駆動回路を提案した。まず，提案するゲート駆動回路の原理 を述べ，基 本波成

分と 3 次高 調波成分に て，主ス イッチのゲ ート -ソース間に台形波電 圧を生成す る

旨を説明した。その後，提案ゲート駆動回路の各パラメータ導 出方法を計 算し，

その妥当性はシミュレーションで確認した。また，提案ゲート 回路の受動 素子の

値がばらついた場合のシミュレーションも実施し，実使用では 部品ばらつ きに低

く抑えなければならないことを明らかにした。  

4.4 節で はス イッチ ング周波 数（ 厳密 には制御信号の周波数 ）に着 目した ゲー ト

駆動を提案した。まず，提案するゲート駆動回路の原理を述べ ，基本波成 分を減

衰し，2 次高調波成分 あるいは 3 次高調波成分を利用して，ゲ ート -ソース間に制

御信号の逓倍周波数の正弦波電圧を生成する旨を述べた。その 後，周波数 逓倍ゲ

ート駆動回路の各パラメータの導出方法を明らかにした。シミ ュレ ーショ ンに て，

その導出方法の妥当性を，周波数ダブラʷ回路と周 波数 トリプ ラー 回路に よっ て

確認し，主スイッチの ゲート -ソース間に制御信号周波数が逓倍された正弦波電圧

が出力されていることを確認した。また，駆動回路内の受動素 子の値ばら つきの
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シミュレーションも行い，キャパシタのばらつきが提案回路に 大きく影響 を与え

る旨を述べた。  

4.5 節では 2 石複合共 振形ゲ ート 駆動回 路と 周波数逓倍 ゲート駆動 回路を従来

の共振形ゲート駆動回路と比較して，まずドライブ損失や発熱 の観点から 議論し

た。その結果、周波数逓倍ゲート駆動回路は最もドライブ損失 が低減でき ，ドラ

イバ IC で発 熱が 問題 となっ た際 にも有 効的 な手法 であ ると確 認で きた。また ，2

石複合共振形ゲート駆動回路と周波数逓倍ゲート駆動回路を実 際の E 級インバ ー

タに搭載し，その動作を確認した。また，ここで 2 石複 合共振ゲー ト駆動回路 と

正弦波共振形ゲート駆動回路の主回路電力変換効率を比較した 結果、2 石複合共

振ゲ ー ト 駆 動 回 路 が 正 弦波 共 振 形 ゲ ー ト 駆 動 回路 と 比 較 し て ，1.38%の 効 率 改 善

が可能となった  

以上から，2 石複 合共 振形ゲ ート 駆動回 路は 主回路効率 の改善に， 周波数逓倍

ゲート駆動回路はドライブ損失やドライバ IC 発熱が問題とな る場 合に有 効で あ

る。  

 

今後，  3 章と 4 章の結果から 次の展開や 応用が期待 され る。  

第 3 章ではゲ ート -ソース間 にダ イオー ド特 性を有 する GaN GIT の高効率動作

をゲートキャパシタレスで実現し、ドライブ損失を 50％低 減し た。このた め、提

案ゲート駆動回路は集積化し易くなり、今後 は GaN GIT と提案ゲート駆動回路が

一体化した IC も研究テーマ になり得る 。  

第 4 章で 提案 した ゲー ト駆 動回 路で はゲ ート -ソー ス間 波形 に台 形波 を生成で

きるゲート駆動回路と周波数を逓倍するゲート駆動回路を提案 している。 今後こ

のゲート駆動回路をハイブリッド駆動させることで，周波数逓 倍手法でゲ ート駆

動損失も低減し，スイッチング台形波駆動で主回路損失も低減 できるゲー ト駆動

回路に応用できる。これにより、さらなる高周波ゲート駆動回 路の技術発 展が期

待される。  

将来，本研究で得られた技術や見識を活かし，上記で説明した 事項につい て研

究を進めることで，高周波スイッチング電源の信頼性向上や性 能向上がで きる。

また，本研究を促進していくことで，高周波スイッチング電源 が高効率で 駆動で

きるため，持続可能な社会に大きく貢献すると考えらえる。最 後に，我が 国にお

ける高周波スイッチング電源の発展に対し，本研究の成果が一 助となるこ とを期

待する。  



参考文献 

131 

 

参考文献  

 

(1) スイッチング電源技術用語辞典編集員会，“スイッチ ング 電源技 術用 語辞典 , ” 

日刊工業新聞社（2003）  

(2) 山本  真義 , 佐藤  伸二 , 中岡  睦雄 , “マル チレ ベルイ ンバ ータ 用低損 失電圧ク

ラ ン プ ス ナ バ 回路 の 実 験 的 評 価 , ” 電気 学 会 産 業 応 用 部 門 誌 , Vol. 123, No.9, 

pp. 995-1003 (2003) 

(3) 野下裕市 , 伊東 淳一 , “12 スイッチで構成 する 5 レベル PWM 整流 器の高周波

電 源 下 で の 動 作 検 証 , ” 電 気 学 会 産 業 応 用 部 門 誌 , Vol. 132, No. 1, pp. 35-41 

(2012) 

(4) 川島  崇宏 , 山 本  真義 , “昇圧 比 調整 を 用 いた トラ ンス リン ク 形マ ル チ フェ ー

ズ方式昇圧チョッパ回路の小型化 , ” 電気 学会産業 応用部門誌 ，Vol. 133, No. 

4, pp. 428-435 (2013) 

(5) Jun Imaoka, Masayoshi Yamamoto, Takahiro Kawashima, “High-Power-Density 

Three-phase Interleaved Boost Converter with a Novel Coupled Inductor, ” IEEJ 

Journal of Industry Applications, Vol. 4, Issue 1, pp. 20-30(2015) 

(6) 北村  達也 , 山田  正樹 , 原田  茂樹 , 小山  正人 , “SiC を用 いた 高パワ ー密度イ

ンタ ー リ ー ブ 型 DC/DC コン バ ー タ の 開 発”, 電 気学 会 産 業 応 用 部 門 誌 ，Vol. 

134, No. 11, pp. 956-961 (2014) 

(7) Huang, X., Lee, F.C., Li, Q., Du, W., “High Frequency High Efficiency GaN-Based 

Interleaved CRM Bi-directional Buck-Boost Converter with Inverse Coupled 

Inductor, ” IEEE Transaction on Power Electronics, Vol. 31, Issue 6, pp. 4343-4354 

(2015) 

(8) 岩室  憲 幸ほ か， “次世 代 パワ ー半 導 体 の 開発 ・評 価 と 実用 化， ” エ ヌ・ テ ィ

ー・エス（2022）  

(9) Xiaofeng Ding, Yang Zhou, Jiawei Cheng, “A review of gallium nitride power device 

and its applications in motor drive, ” CES Transactions on Electrical Machines and 

Systems, Vol. 3, Issue 1, pp. 54-64(2019) 

(10) 山川  聡 , “SiC パワ ーデバイ スの応用”, 応用 物理 , Vol. 85, No. 11, pp. 941-946 

(2016) 

(11) B. Jayant Baliga, “Semiconductors for high‐voltage, vertical channel field‐effect 

transistors, ” Journal of Applied Physics, Vol. 53, Issue 3, pp.1759-1764(1982) 

(12) B. Jayant Baliga, “Power Semiconductor Device Figure of Merit for High-Frequency 

Applications, ” in IEEE Electron Device Letters, Vol. 10, No. 10, pp. 455-457(1989) 

(13) Il-Jung Kim, S. Matsumoto, T. Sakai and T. Yachi, “New power device figure of 

merit for high-frequency applications, “ Proceedings of International Symposium on 



参考文献 

132 

 

Power Semiconductor Devices and IC's(ISPSD), pp. 309-314(1995) 

(14) A. Q. Huang, “New unipolar switching power device figures of merit, ” in IEEE 

Electron Device Letters, vol. 25, no. 5, pp. 298-301(2004) 

(15) J. Azurza Anderson, G. Zulauf, J. W. Kolar and G. Deboy, “New Figure-of-Merit 

Combining Semiconductor and Multi-Level Converter Properties, ” in IEEE Open 

Journal of Power Electronics, vol. 1, pp. 322-338(2020) 

(16) Matteo Meneghini, Carlo De Santi, Idriss Abid, Matteo Buffolo, Marcello Cioni, 

Riyaz Abdul Khadar, Luca Nela, Nicolò Zagni, Alessandro Chini, Farid Medjdoub, 

Gaudenzio Meneghesso, Giovanni Verzellesi, Enrico Zanoni, Elison Matioli, “GaN-

based power devices: Physics, reliability, and perspectives, ” Journal of Applied 

Physics, Vol. 130, Issue 18 (2021) 

(17) Fumiya Hattori, Jun Imaoka, Masayoshi Yamamoto and Mitsuru Masuda, 

“Fundamental Experiment of 3-phase Electric Resonant Coupling Wireless Power 

Transfer, ” International Conference on Renewable Energy Research and 

Applications (ICRERA), pp. 1417-1422 (2018) 

(18) 株式会社ダイヘン，“NEWS RELEASE,” [Online]. Available: 

https://www.daihen.co.jp/newinfo_2013/pdf/1202AVANCER_13MHz%20pulse.pdf 

(19) 東京 エ レ ク ト ロ ン 株式 会社 , “2022 年 サス テ ナ ビ リテ ィレ ポー ト , ” [Online]. 

Available: 

https://www.tel.co.jp/sustainability/report/hq95qj00000005xy-att/sr2022_all.pdf 

(20) Taiwan Semiconductor Manufacturing Company, Ltd., “TSMC 2021 Sustainability 

Report, ” [Online]. Available: 

https://esg.tsmc.com/download/file/2021_sustainabilityReport/english/e-all.pdf 

(21) 岡  徹ほか , “縦型 GaN パワーデバイス実現に向けた技術開発 , ” 豊田合成 技報 ,  

Vol. 57, pp. 34-39(2015) 

(22) Vrej Barkhordarian, “Power MOSFET Basics, ” Infineon Technologies AG, [Online]. 

Available: 

https://www.infineon.com/dgdl/mosfet.pdf?fileId=5546d462533600a4015357444e9

13f4f 

(23) 山崎  浩 , “よく わか るパワーMOSFET/IGBT 入門 , ” 日刊工業新聞 社  (2009) 

(24) Won-suk Choi and Dong-wook Kim, “New PowerTrench® MOSFET with Shielded 

Gate Technology Increases System Efficiency and Power Density in Synchronous 

Rectification Applications,” ON Semiconductor Corp., [Online]. Available: 

https://www.onsemi.jp/pub/collateral/an-6099jp.pdf 

(25) Alex Lidow, Johan Strydom, Michael de Rooij, David Reusch, “GaN Transistors for 

Efficient Power Conversion SECOND EDITION, ” John Wiley & Sons Ltd. (2015) 



参考文献 

133 

 

(26) Saleem Hamady, F. Morancho, B. Beydoun, P. Austin, M. Gavelle, “Normally-Off 

AlGaN/GaN HEMT using fluorine implantation below the channel, ” Proceedings of 

the Symposium de Gènie Electrique (SGE), hal-01955720 (2014). 

(27) 引田正洋，柳 原学，上 本康裕，上田 哲三，田 中毅，上田大輔，“GaN パワーデ

バイス，” Panasonic Technical Journal，Vol.55，No.2, pp.21-25 (2009) 

(28) Robert H. Caverly, Nikolai V. Drozdovski and Michael J. Quinn, “Gallium Nitride-

based Microwave and RF Control Devices, ” Microwave Journal, pp.112-124 (2001) 

(29) Tom Bonifield, “Enabling high voltage signal isolation quality and reliability, ” 

Texas Instruments Inc., [Online]. Available: 

https://www.ti.com/lit/wp/sszy028/sszy028.pdf?HQS=app-null-null-pwrbrand_isol 

ation_2q22-whip-whip-wwe&ts=1684663802390 

(30) 一般社団法人電気学会 , “電気専門 用語 集（WEB 版） , ” [Online].  

Available:https://jec-iee.org/jec_ev/New_Yougo_Teigi.php?yougo_no=3.01&yougo 

shuu_no=9 

(31) 平地克也 , “ソフトス イッチングの種類と定義”, 平地研究室技 術メモ ,  

[Online]. Available:http://hirachi.cocolog-nifty.com/kh/files/20150925-1.pdf 

(32) Eric Persson, “CoolGaN™ application note, ” Neubiberg, Germany, Infineon 

Technologies, Application Note, 2021. [Online]. Available:  

https://www.infineon.com/dgdl/Infineon-ApplicationNote_CoolGaN_600V_emode 

_HEMTs-AN-v01_00-EN.pdf 

(33) Y. Hatakenaka, K. Umetani, M. Ishihara and E. Hiraki, “Optimization of Common 

Source Inductance and Gate-Drain Capacitance for Reducing Gate Voltage 

Fluctuation after Turn-off Transition, “ IEEE Energy Conversion Congress and 

Exposition (ECCE), pp. 3155-3162(2022) 

(34) K. Umetani, K. Yagyu and E. Hiraki, “A design guideline of parasitic inductance for 

preventing oscillatory false triggering of fast switching GaN-FET, ” IEEJ Trans. 

Electr. Electron. Eng., vol. 11, no. S2, pp. S84-S90(2016) 

(35) Y. Ohnuma, S. Miyawaki, F. Hattori and M. Yamamoto, “Experimental Evaluation 

of Inverter System Consisting of 4-parallel GaN Devices Unit, “ International Power 

Electronics Conference (IPEC), pp. 2738-2742(2018) 

(36) R. Zhang, J. P. Kozak, M. Xiao, J. Liu and Y. Zhang, “Surge-Energy and Overvoltage 

Ruggedness of P-Gate GaN HEMTs, “ in IEEE Transactions on Power Electronics, 

vol. 35, no. 12, pp. 13409-13419(2020) 

(37) N. Nosaka, W. Okada, T. Uematsu and T. Zaitsu, “Novel GaN GIT Gate Driving 

Technique Using Two-Step Turn-Off Fashion, “ IEEE Energy Conversion Congress 

and Exposition (ECCE), pp. 3131-3138(2020) 



参考文献 

134 

 

(38) Diogo Varajao, Bernhard Zojer, “Gate drive solutions for CoolGaN™ GIT HEMTs, ” 

Neubiberg, Germany, Infineon Technologies, White Paper, 2021. [Online].  

Available: 

https://www.infineon.com/dgdl/Infineon-Gallium_nitride_Gate_drive_solutions_fo 

r_CoolGaN_600V_HEMTs-Whitepaper-v01_00-EN.pdf?fileId=5546d462766cbe86 

017684b68afc5360&da=t 

(39) H. Umegami, F. Hattori, Y. Nozaki, M. Yamamoto and O. Machida, “A Novel High-

Efficiency Gate Drive Circuit for Normally Off-Type GaN FET, ” in IEEE 

Transactions on Industry Applications, vol. 50, no. 1, pp. 593-599(2014) 

(40) Fumiya Hattori and Masayoshi Yamamoto, “Proposal and analysis of gate drive 

circuit suitable for GaN-FET, ” Conference on IEEE Industrial Electronics Society, 

pp. 685-690(2012) 

(41) D. Bortis, O. Knecht, D. Neumayr and J. W. Kolar, “Comprehensive evaluation of 

GaN GIT in low- and high-frequency bridge leg applications, ” International Power 

Electronics and Motion Control Conference (IPEMC), pp. 21-30(2016) 

(42) B. Sun, Z. Zhang and M. A. E. Andersen, “A Comparison Review of the Resonant 

Gate Driver in the Silicon MOSFET and the GaN Transistor Application, “ in IEEE 

Transactions on Industry Applications, vol. 55, no. 6, pp. 7776-7786(2019) 

(43) P. Anthony, N. McNeill and D. Holliday, “A First Approach to a Design Method for 

Resonant Gate Driver Architectures, “ in IEEE Transactions on Power Electronics, 

vol. 27, no. 8, pp. 3855-3868(2012) 

(44) S. H. Weinberg, “A novel lossless resonant MOSFET driver, ” IEEE Power 

Electronics Specialists Conference, vol.2, pp. 1003-1010(1992) 

(45) P. Dwane, D. O' Sullivan and M. G. Egan, “An assessment of resonant gate drive 

techniques for use in modern low power dc-dc converters, ” IEEE Applied Power 

Electronics Conference and Exposition, pp. 1572-1580 Vol. 3(2005) 

(46) B. Wang, N. Tipirneni, M. Riva, A. Monti, G. Simin and a. E. Santi, “An Efficient 

High-Frequency Drive Circuit for GaN Power HFETs, ” in IEEE Transactions on 

Industry Applications, vol. 45, no. 2, pp. 843-853(2009) 

(47) W. A. Tabisz, P. Gradzki and F. C. Lee, “Zero-voltage-switched quasi-resonant buck 

and flyback converters-Experimental results at 10 MHz, ” IEEE Power Electronics 

Specialists Conference, pp. 404-413(1987) 

(48) H. Jedi, A. Ayachit and M. K. Kazimierczuk, “Resonant gate-drive circuit with 

reduced switching loss, ” IEEE Texas Power and Energy Conference (TPEC), pp. 1-

6(2018) 

(49) I. D. de Vries, “A resonant power MOSFET/IGBT gate driver, ” IEEE Applied Power 



参考文献 

135 

 

Electronics Conference and Exposition, pp. 179-185(2002) 

(50) N. M. Ellis, E. Sousa and R. Amirtharajah, “A Resonant Gate Driver with Variable 

Gain and a Capacitively Decoupled High-Side GaN-FET, ” IEEE Energy Conversion 

Congress and Exposition (ECCE), pp. 3793-3797(2020) 

(51) Y. Long, W. Zhang, B. Blalock, L. Tolbert and F. Wang, “A 10-MHz resonant gate 

driver design for LLC resonant DC-DC converters using GaN devices, ” IEEE 

Applied Power Electronics Conference and Exposition, pp. 2093-2097(2014) 

(52) A. Grekov, H. A. Mohammadpour, E. Santi and A. Mantooth, “Design considerations 

for half- and full-bridge resonant gate drive topologies, ” IEEE International 

Symposium on Power Electronics for Distributed Generation Systems (PEDG), pp. 

1-5(2013) 

(53) X. Zhou, Z. Liang and A. Huang, “A new resonant gate driver for switching loss 

reduction of high side switch in buck converter, ” IEEE Applied Power Electronics 

Conference and Exposition (APEC), pp. 1477-1481(2010) 

(54) 石垣  将紀 , 藤田  英明 , “低損 失・高周波 動作 が可能な MOSFE 用共 振形ゲー ト

ドライブ回路 , ”電気 学会論文誌 D，Vol. 127，No. 10，  pp. 1090-1096 (2007) 

(55) H. Fujita, “A Resonant Gate-Drive Circuit With Optically Isolated Control Signal 

and Power Supply for Fast-Switching and High-Voltage Power Semiconductor 

Devices, ” in IEEE Transactions on Power Electronics, vol. 28, no. 11, pp. 5423-

5430(2013) 

(56) J. V. P. S. Chennu, R. Maheshwari and H. Li, “New Resonant Gate Driver Circuit 

for High-Frequency Application of Silicon Carbide MOSFETs, ” in IEEE 

Transactions on Industrial Electronics, vol. 64, no. 10, pp. 8277-8287(2017) 

(57) 野口  季彦 , 矢島  哲志 , 小松  宏禎 , “次世 代超 高速ス イッ チン グ素子 ゲート駆

動回路の開発 , ” 電気 学会論文誌 D，Vol. 129，No. 1，pp. 46-52 (2009) 

(58) H. Yogi, X. Wei, H. Sekiya and T. Hikihara, “Design of 6.78 MHz SiC MOSFET 

Class-E Inverter with a Class-Φ High-Speed Driver, ” IEEE Energy Conversion 

Congress and Exposition (ECCE), pp. 375-379(2019) 

(59) Y. Sun, R. Sugano, X. Wei, T. Hikihara and H. Sekiya, “High-speed driver for SiC 

MOSFET based on class-E inverter, ” IEEE International Symposium on Circuits 

and Systems (ISCAS), pp. 1-4(2017)  

(60) T. Lopez, G. Sauerlaender, T. Duerbaum and T. Tolle, “A detailed analysis of a 

resonant gate driver for PWM applications, ” IEEE Applied Power Electronics 

Conference and Exposition(APEC), pp. 873-878(2003). 

(61) D. Maksimovic, "A MOS gate drive with resonant transitions, “ IEEE Power 

Electronics Specialists Conference, pp. 527-532(1991) 



参考文献 

136 

 

(62) Z. Zhang, J. Fu, Y. -F. Liu and P. C. Sen, "Adaptive Current Source Drivers for 

Efficiency Optimization of High-Frequency Synchronous Buck Converters, “ in 

IEEE Transactions on Power Electronics, vol. 27, no. 5, pp. 2462-2470(2012) 

(63) B. Grzesik, Z. Kaczmarczyk and M. Kasprzak, “1 MHz sinusoidal gate driver for 

Class DE inverter operating with variable load and frequency, ” Power Electronics 

Specialists Conference, pp. 817-822(2000) 

(64) S.-A. El-Hamamsy, “Design of high-efficiency RF Class-D power amplifier, ” in 

IEEE Transactions on Power Electronics, vol. 9, no. 3, pp. 297-308(1994) 

(65) M. P. Theodoridis and S. V. Mollov, “Improved gate driver for a 13.56 MHz resonant 

inverter, ” International Conference on Power Electronics, Machines and Drives 

(PEMD) pp. 143-148(2004) 

(66) M. P. Theodoridis and S. V. Mollov, “Robust MOSFET Driver for RF, Class-D 

Inverters, ” in IEEE Transactions on Industrial Electronics, vol. 55, no. 2, pp. 731-

740(2008) 

(67) H. Jedi, M. K. Kazimierczuk and A. Reatti, “A Current-Source Sinusoidal Gate 

Driver for High-Frequency Applications, ” IEEE International Symposium on 

Circuits and Systems (ISCAS), 2018, pp. 1-5(2018) 

(68) J. Hu, A. D. Sagneri, J. M. Rivas, Y. Han, S. M. Davis and D. J. Perreault, “High-

Frequency Resonant SEPIC Converter With Wide Input and Output Voltage Ranges, ” 

in IEEE Transactions on Power Electronics, vol. 27, no. 1, pp. 189-200(2012) 

(69) J. M. Rivas, D. Jackson, O. Leitermann, A. D. Sagneri, Y. Han and D. J. Perreault, 

“Design considerations for very high frequency dc-dc converters, ” IEEE Power 

Electronics Specialists Conference, pp. 1-11(2006) 

(70) H. Jedi, T. Salvatierra, A. Ayachit and M. K. Kazimierczuk, “High-Frequency 

Single-Switch ZVS Gate Driver Based on a Class 2 Resonant Inverter, ” in IEEE 

Transactions on Industrial Electronics, vol. 67, no. 6, pp. 4527-4535(2020) 

(71) R. C. N. Pilawa-Podgurski, A. D. Sagneri, J. M. Rivas, D. I. Anderson and D. J. 

Perreault, “Very-High-Frequency Resonant Boost Converters, ” in IEEE 

Transactions on Power Electronics, vol. 24, no. 6, pp. 1654-1665(2009) 

(72) T. M. Andersen, S. K. Christensen, A. Knott and M. A. E. Andersen, “A VHF class 

E DC-DC converter with self-oscillating gate driver, ” IEEE Applied Power 

Electronics Conference and Exposition (APEC), pp. 885-891(2011) 

(73) M. P. Madsen, J. A. Pedersen, A. Knott and M. A. E. Andersen, “Self-oscillating 

resonant gate drive for resonant inverters and rectifiers composed solely of passive 

components, ” IEEE Applied Power Electronics Conference and Exposition(APEC), 

pp. 2029-2035(2014) 



参考文献 

137 

 

(74) J. R. Warren, K. A. Rosowski and D. J. Perreault, “Transistor Selection and Design 

of a VHF DC-DC Power Converter, ” in IEEE Transactions on Power Electronics, 

vol. 23, no. 1, pp. 27-37(2018) 

(75) A. Knott et al., “Evolution of Very High Frequency Power Supplies, ” in IEEE 

Journal of Emerging and Selected Topics in Power Electronics, vol. 2, no. 3, pp. 

386-394(2014) 

(76) S. -E. Adami, V. Marian, N. Degrenne, C. Vollaire, B. Allard and F. Costa, “Self-

powered ultra-low power DC-DC converter for RF energy harvesting, ” IEEE Faible 

Tension Faible Consommation, pp. 1-4(2012) 

(77) R. -L. Lin and S. -H. Hsu, “Design and Implementation of Self-Oscillating Flyback 

Converter with Efficiency Enhancement Mechanisms, ” in IEEE Transactions on 

Industrial Electronics, vol. 62, no. 11, pp. 6955-6964(2015) 

(78) A. Namadmalan and J. S. Moghani, “Tunable Self-Oscillating Switching Technique 

for Current Source Induction Heating Systems, ” in IEEE Transactions on Industrial 

Electronics, vol. 61, no. 5, pp. 2556-2563(2014) 

(79) D. O. Bamgboje, W. Harmon, M. Tahan and T. Hu, “Low Cost High Performance 

LED Driver Based on a Self-Oscillating Boost Converter, ” in IEEE Transactions on 

Power Electronics, vol. 34, no. 10, pp. 10021-10034(2019) 

(80) Y. Yanagisawa, Y. Miura, H. Handa, et al, “Characteristics of Isolated DC–DC 

Converter with Class 2 Inverter Under Various Load Conditions, ” in IEEE 

Transactions on Power Electronics, vol. 34, no. 11, pp. 10887-10897(2019) 

(81) J. M. Rivas, O. Leitermann, Y. Han and D. J. Perreault, “A Very High Frequency 

DC–DC Converter Based on a Class 2 Resonant Inverter, ” in IEEE Transactions 

on Power Electronics, vol. 26, no. 10, pp. 2980-2992(2011) 

(82) F. Musavi, M. Craciun, D. S. Gautam, et al., “An LLC Resonant DC–DC Converter 

for Wide Output Voltage Range Battery Charging Applications, ” in IEEE 

Transactions on Power Electronics, vol. 28, no. 12, pp. 5437-5445(2013) 

(83) Yilei Gu, Zhengyu Lu and Zhaoming Qian, “Three level LLC series resonant DC/DC 

converter, ” IEEE Applied Power Electronics Conference and Exposition(APEC), pp. 

1647-1652(2014) 

(84) H. Sekiya, T. Ezawa and Y. Tanji, “Design Procedure for Class E Switching Circuits 

Allowing Implicit Circuit Equations, ” in IEEE Transactions on Circuits and Systems 

I: Regular Papers, vol. 55, no. 11, pp. 3688-3696(2018) 

(85) R. C. N. Pilawa-Podgurski, A. D. Sagneri, J. M. Rivas, D. I. Anderson and D. J. 

Perreault, “Very-High-Frequency Resonant Boost Converters, ” in IEEE 

Transactions on Power Electronics, vol. 24, no. 6, pp. 1654-1665(2019)  



研究業績 

 

138 

 

研究業績  

  

本論文は以下の内容をまとめたものである。  

 

学術論文（査読あり）  

(1) Fumiya Hattori, Hirokatsu Umegami, Masayoshi Yamamoto, “A Multi-Resonant 

Gate Drive Circuit of Isolating-Gate GaN HEMTs for Tens of MHz, ” Journal of IET 

Circuits, Devices & Systems, Vol.11, No.3, pp. 261-266(2017) 

(2) Fumiya Hattori, Yasuhisa Ushida, Kengo Sumiya, Yuta Yanagisawa, Jun Imaoka, 

Mostafa Noah, Masayoshi Yamamoto, “Frequency Doubler Gate Drive Circuit 

Suitable for High-Frequency Applications, ” IEEE Journal of Emerging and Selected 

Topics in Power Electronics, Vol. 10, No. 1 pp. 617-631(2021) 

(3) Fumiya Hattori, Yuta Yanagisawa, Jun Imaoka, Masayoshi Yamamoto, “Gate Drive 

Circuit Suitable for a GaN Gate Injection Transistor,” in IEEE Access, Vol.11, 

pp43169-43182(2023) 

 

国際会議（査読あり）  

(1) Fumiya Hattori and Mayoshi Yamamoto, “Proposal and analysis of gate drive 

circuit suitable for GaN-FET, ” Conference on IEEE Industrial Electronics Society, 

pp. 685-690(2012) 

 

(2) Fumiya Hattori, Jun Imaoka, Masayoshi Yamamoto and Mitsuru Masuda, 

“Fundamental Experiment of 3-phase Electric Resonant Coupling Wireless Power 

Transfer, ” International Conference on Renewable Energy Research and 

Applications (ICRERA), pp. 1417-1422 (2018) 

 

 



研究業績 

 

139 

 

国内発表（査読なし）  

(1) 服 部 文 哉 , 今 岡 淳 , 山 本 真 義 , “GaN-HEMT 用 複 合 共 振 ゲ ー ト 駆 動 回 路 ”, 電

気・電子・情報関係学会東海支部連合大会  (2019)  

 



謝辞 

 

140 

 

謝辞  

 

 本研究は，名 古屋大 学未来材料・システム 研究所  附属未来エレクトロニクス集 

積研究センター 教授 山本 真義 博士のご指導のもとに遂行さ れたもので あり，

本研究に取り組む機会とともに，終始あたたかいご指導を戴き ました。こ こに深

謝の意を表します。名 古屋大学未 来材料・シ ステム 研究 所 附属未来エレクトロニ

ク ス集 積 研 究 セ ン タ ー  未 来 デ バイ ス 部 教 授  天 野  浩  博士 ， ⾧ 岡 技 術科 学 大学

大学院工学研究科技術科学イノベーション専攻 教 授 伊東 淳 一 博士には ，副査

としてご助言を戴くとともに本論文の細部にわたりご指導を戴 きました。 ここに

感謝の意を表します 。名古屋大学 未来材料・システ ム研 究所 附属未来エレクトロ

ニクス集積研究センター 准 教授 今岡 淳 博士には，本研究を 遂行するに あたり

多くのご指導とご助言を戴きました。また，ここに感謝の意を 表します。   

株式会社ダイヘン プラズマ シス テム事 業部 研究開 発部 ⾧ 福本 佳 樹 氏，並び

に同研究開発部 課⾧ 池成 達也 氏には本研 究の遂行にご理解とご支援を戴きま

した。こ こに 感謝 の意 を表し ます。また，同研究開 発部 河野 真吾  氏には，本 研

究を遂行するあたり，日常の議論を通じて多くのご示唆ととも に，研究開 発に取

り組む姿勢を教えていただきました。ここに感謝の意を表しま す。株式会 社オー

トリテール 代表 取締 役社⾧ 柳澤  佑太 氏には本研究を遂行 するにあた り，多く

のご支援をいただきました。ここに感謝の意を表します。株式 会社ダイヘ ンの関

係各位には，本研究を遂行するにあたりご助言とご支援を戴き ました。こ こに感

謝の意を表します。名古屋大学パワーエレクトロニクス研究室 の方々には ，多く

のご支援やご助言を戴きました。ここに感謝の意を表します。   

最後に，卒業まで の⾧ い間，温かく見守 り支えて頂 いた父 教昭，母 文子，妹  

愛および親族の方々に感謝申し上げます。また出産育児という 状況の中， 研究活

動に理解を示し支えてくれた妻と健やかに成⾧している息子と娘に感謝致 します。

皆様のご健康と益々のご多幸をお祈り致しまして謝辞とさせて いただきま す。 

 


