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This paper investigates a switching operation when a current-source gate drive circuit is used for large gate capacitance. The 

current-source gate drive circuit consists of a voltage source, an input inductor, and switching devices such as an H-bridge inverter. 

The power consumption of this circuit is reduced in comparison with that of a conventional voltage source gate drive circuit because 

the energy of the capacitor between a gate and a source is not consumed in gate resistance, which is not required for the current 

source gate drive circuit. The switching operation of the proposed current source gate drive circuit in the high-frequency inverter 

is evaluated experimentally. In addition, the power consumption is measured when the switching frequency is changed from 100 

kHz to 1 MHz. As a result, it is confirmed that the power consumption of the current-source gate drive circuit is reduced by 62% 

compared with that of the voltage source gate drive circuit at 1 MHz. 
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1. はじめに 

近年，SiC や GaN を用いた半導体素子が普及し始め，高

周波スイッチングによる大容量電力変換器の小型化が盛ん

に研究されている (1-8)。特に，SiC-MOSFET は従来の Si-

MOSFET と比較して高速スイッチングが可能である。さら

に，素子の特性の一つとして低オン抵抗であることから，電

力変換器の小型化に有効な半導体素子として注目されてい

る。 

しかし，MOSFET は高耐圧化に伴ってゲート容量が増加

し，加えて SiC-MOSFETは構造上 Si-MOSFETと比較してゲ

ート容量が大きくなる(9)。そのため，従来の電圧形ゲート駆

動回路の場合，ゲート容量の増加により駆動損失の増加が

懸念される。この時，駆動周波数も増加すると，さらに駆動

損失が大きくなるため，結果として電力変換器の小型化を

阻む一因となる。 

また，実際に SiC や GaN を用いた半導体素子を電力変換

器へ応用した際，Si-MOSFET と比較してゲート閾値電圧

Vgs(th)が低いため，意図しない誤点弧や誤消弧の問題がある
(10-14)。特に，大きな dv/dtに伴い，ゲート帰還容量を通して，

ゲート駆動回路に電流が流れ込むことでゲート電圧が変動

する。このゲート電圧変動を抑制する方法として，半導体素

子のゲート・ソース間にコンデンサを接続し，ゲート駆動回

路から見た見かけ上のゲート容量を大きくする方法や，接

続するゲート抵抗の値を大きくする方法が挙げられる(12)。

しかし，これらの対策を施した場合，ゲート駆動回路の損失

増加やスイッチング速度の低下に伴うスイッチング損失の

増加につながる。 

これまで，ゲート駆動回路の低損失化のため，ゲート容量

に対して直列，または並列に共振用インダクタを挿入する

ことで共振によりゲートを駆動する回路が提案されている
(15-16)。一般的な LC共振を用いたゲート駆動回路は，駆動電

力を低減できるが，ゲート電圧が正弦波状でありパルス幅

（デューティ比）が 50%に制限される。一方で，文献[15]，

[16]の方法ではゲート容量に充電された電力がゲート駆動

a) Correspondence to: Jun-ichi Itoh. E-mail: itoh@vos.nagaokaut.ac.jp 
 ＊ 長岡技術科学大学 

〒940-2188 新潟県長岡市上富岡町 1603-1 
Nagaoka University of Technology. 
1603-1, Kamitomioka, Nagaoka Niigata 940-2188, Japan 

 ＊＊ 北海道大学 
〒060-0814 北海道札幌市北区北 14条西 9丁目 
Hokkaido University 
2, Kita14-jonishi, Kita-ku Sapporo Hokkaido 060-0814, Japan 

論 文 



電流形ゲート駆動の実機検証（提橋郁人，他） 

 2 IEEJ Trans. ●●, Vol.●●, No.●, ●●● 

用電源に回生されるため，ゲート駆動回路の損失を低減で

き，デューティ比を変更できる。しかし，ゲート容量の充放

電動作において共振を用いるため，スイッチング速度はゲ

ート駆動回路の共振周波数に制限される。 

さらに，駆動回路内において，インダクタ電流の遮断によ

り発生するインパルス電圧を利用して高速スイッチングす

る方法(17)や，主回路側に補助スイッチを挿入し，ゲート容量

の充電時間を短縮することで MOSFET のゲート容量を高速

に充放電する手法(18)も提案されている。しかし，主回路に対

して駆動補助用に追加の半導体スイッチが必要となる。 

本論文では，大ゲート容量を持つ半導体素子の高速駆動

が可能であり，かつゲート抵抗が不要な電流形ゲート駆動

回路を提案し，本駆動回路を適用した MHz級の高周波イン

バータの実機検証を行う。本駆動回路は電圧源に直列にイ

ンダクタをもち，電流形インバータとして駆動するため，ゲ

ート容量が大きくても高速スイッチングが可能である。ま

た，設計パラメータにもよるが，パルス幅（デューティ比）

も任意に設定することができ，パルス幅変調（PWM）が可

能である。 

論文の構成は以下のようになっている。はじめに，提案す

る電流形ゲート駆動回路の回路構成，動作モードおよびス

イッチングパターンの詳細について説明する。その後，主回

路 MOSFETのゲート容量を変化させた際の高周波インバー

タ動作を検証する。さらに，主回路 MOSFETの各ゲート容

量を駆動した際の駆動電力を測定する。最後に各ゲート容

量の主回路 MOSFETを駆動した際のスイッチング波形につ

いて確認し，電圧形と比較して低損失かつデューティ比が

可変であり，高速スイッチング動作が可能であることを示

す。 

2. ゲート駆動回路 

〈2･1〉 電圧形駆動回路  図 1 に電圧形駆動回路構成

を示し，図 2に提案する電圧形駆動回路として，フルブリッ

ジ型駆動回路 (15)のスイッチングパターンおよびゲート電

圧，電流波形を示す。一般にはプッシュプル型駆動回路が使

用されるが，ここでは電源電圧や駆動素子を提案方式と合

わせて比較しやすいフルブリッジ型を従来回路としてい

る。本回路の動作は，入力電圧 Vinを基に主回路 MOSFETの

ゲート容量 Cgsに正負の電圧を印加することで，MOSFETの

オン/オフを切り替える。電圧形駆動回路では，ゲート抵抗

Rg並びにゲート容量 Cgsの構成による RC直列回路と等価に

みなせる。その結果，ゲート抵抗 Rgにより，ゲート電圧の

立ち上がり速度を調節することで，主スイッチのスイッチ

ング速度を調整できる。しかし，電圧形駆動回路では，ゲー

ト容量 Cgs に蓄積されたエネルギーはすべてゲート抵抗 Rg

により損失となる。従って，電圧形駆動回路における駆動電

力は(1)式より計算できる。 

swiningsswgsgsdrivevoltage fVVCfVCP 22

_ )(44   .......... (1) 

ここで，fswは駆動回路のスイッチング周波数，Cgsはゲート

容量，Vinは入力電圧，Vgsはゲート電圧振幅の最大値および

最小値の合計である。(1)式より，駆動損失は駆動対象となる

主回路 MOSFET のゲート容量 Cgs，印加すべきゲート電圧

Vgs並びに駆動周波数 fswにより，一意に決定される。 

〈2･2〉 電流形駆動回路  図 3 に提案する電流形ゲー

ト駆動回路の回路構成を示す。電流形インバータでは，スイ

ッチング素子に逆電圧が印加されるため，駆動用 MOSFET
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Fig. 1. Conventional gate drive circuit. 
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Fig. 2. Switching patterns of the conventional gate drive circuit. 
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Fig. 3. Current source gate drive circuit. 
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にはダイオードを直列に接続している。なお，駆動回路は低

圧のため，逆耐圧特性を持つ JFET等使用時はダイオードが

不要となる。通常の電流形インバータの場合，インバータの

入力電流を電力変換器で一定に制御するなどして，電流源

を実現する。しかし，電流源の電流が一定の場合，常に循環

電流を流すことになり，駆動用 MOSFET の導通損失が増加

する。 

そこで本論文で提案する回路では，電圧源に小容量の入

力インダクタ L を直列接続し，入力インダクタ L の電流を

不連続モードとすることでゲート駆動を実現する。 

駆動回路を定常状態で動作させるためには，回路内に蓄

積されるエネルギーが一周期内でゼロ，すなわち電源から

供給されるエネルギーと回路内で損失となるエネルギーの

収支が一致していなければならない。いま，駆動回路の部品

が全て理想部品とすると，ゲート・ソース間に接続した抵抗

Rsで消費するエネルギーでバランスが取れる。よって，理想

条件における駆動電力は(2)式で表すことができる。 

s

gs

drivecurrent
R

V
P

2

_   .......................................................... (2) 

ここで，Vgs はゲート電圧である。実際には，ゲート・ソー

ス間に接続した抵抗 Rsで生じる損失に加え，ほかの素子に

も損失があるため，エネルギーの収支が一致する動作点で

ゲート電圧が決定する。なお，ゲート駆動回路の起動時はゲ

ート電圧がゼロであるため，過渡現象により徐々にゲート

電圧が増加する。その後，エネルギー収支が一致するとゲー

ト電圧が設計値である±Vgsに収束する。 

本駆動回路では，ゲート容量 Cgsに蓄えられている電荷は

並列抵抗 Rsにより徐々に放電する。しかし，スイッチング

周期に対して時定数= CgsRsを十分大きく設定すれば，放電

によるゲート電圧低下は回路動作に影響しない。なお，ゲー

トブロック動作等によって長時間にわたりゲートオフ状態

が継続した場合，並列抵抗 Rsによってゲート容量が徐々に

放電され，最終的にゼロとなる。しかし，並列抵抗 Rsによ

りゲート電位は不定（開放）とはならないため，ゲートブロ

ック動作を継続可能である。また，起動時には起動に伴う過

渡現象によってゲート電圧には所望のゲート電圧Vgs 以下

の電圧が印加される。これについては，ゲート駆動回路の動

作を確立してから主回路電圧が印加される起動シーケンス

にするなどして回避できる。 

図 4 に提案する電流形ゲート駆動回路の動作モードを示

し，図 5にスイッチングパターン並びにゲート電圧，入力イ

ンダクタ電流波形を示す。本回路はゲート容量 Cgsに対して

入力インダクタ Lと駆動用MOSFETのオン時間比率を適切

に設計し，入力インダクタ電流 IL を調整することでゲート

電圧の dv/dt を変更できる。入力電流は，入力インダクタ L

の充電時間 (Mode I, IV)およびゲート容量の充放電時間

(Mode III, VI)の時のみ流れる。したがって，電流連続で動作

する電流形ゲート駆動回路を用いた場合と比較して，駆動

用 MOSFETの導通損失を低減でき，ゲート駆動回路の損失

を低減できる。なお，受動素子やゲート容量数値のばらつき

による影響は，入力インダクタ L の充電時間の設定により

抑えることができる。また，本駆動回路は正負対称のゲート

電圧出力となるが，ツェナーダイオードをゲート・ソース間

に接続することで，正負非対称のゲート電圧を得ることが

可能である。 
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Fig. 4. Operation modes of the current source gate drive circuit 
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Fig. 5. Switching patterns of the current source gate drive circuit.  
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3. 駆動回路のパラメータ設計 

図 6 に電流形ゲート駆動回路の設計フローチャートを示

す。本駆動回路を設計するために必要なパラメータは，与え

るべきゲート電圧 Vgs，ゲート容量 Cgs，スイッチング周波数

fsw，ゲート駆動回路の電源電圧 Vin，駆動回路に用いるスイ

ッチングデバイスの最大電流値 Ipeak である。これらのパラ

メータをもとに，図 6 の手順でゲート駆動回路のパラメー

タを設定する。なお，ここでは Rs以外に駆動回路で損失が

発生しないものとする。なお，正負非対称の駆動電圧を得る

ため，ツェナーダイオードをゲート・ソース間に接続する

と，本設計手法とはエネルギーのバランスする条件が異な

り，設計方法が複雑化する。正負の電圧を非対称化した際の

設計方法については，今後の課題として稿を改めて報告す

る。 

〈3･1〉 駆動回路の動作解析  図 7 に電流形駆動回路

の等価回路を示し，図 8に動作波形を示す。図 7において，

Cgsに蓄えられている初期電圧を-Vgs，インダクタの初期電流

をゼロとし，スイッチ S1を閉じたときに流れるインダクタ

電流 iLは(3)式で表される。 

t
L

V
ti in

L )(  .................................................................. (3) 

ここで，Vinは入力電圧，Lは入力インダクタ，tは S1を閉じ

てからの経過時間である。Ti経過後，S1を開放し，S2を閉じ

ることで，Cgs に電荷を Vgs まで充電する。この時発生する

インダクタ電流 iLおよびゲート電圧 vgsは(4)，(5)式で表され

る。 

  )(sin)(cos)()( i

gs

gsiniiLL Tt
L

C
VVTtTiti    

 ....................................................................................... (4) 

  inigsiniiings VTtVVTtTVtv  )(cos)(sin)(   

 ....................................................................................... (5) 

ここで，Tiは入力インダクを充電した時間，固有角周波数

は(6)式で与えられる。 

gsLC

1
  .................................................................. (6) 

〈3･2〉 並列抵抗 Rs の設定  本駆動回路では，図 5 の

MODE III，IV および MODE VI，Iのゲート電圧が一定とな

る期間において，電源とゲート容量 Cgsが切り離された状態

となる。この期間中はゲート容量 Cgs および並列抵抗 Rs で

構成される RC回路と等価であり，ゲート容量の放電により

ゲート電圧が低下する。しかし，スイッチング周期に対して

十分大きな時定数を設定することでゲート電圧低下を防止

できる。そのため，並列抵抗 Rsは(7)式より設計する。 

gs

s
C

R


  ....................................................................... (7) 

ここでは時定数であり，スイッチング周期に対して倍

以上の値を設定する。なお，式より設計した並列抵抗 Rs

はゲート電圧の減衰が十分小さいとみなせるため，以降の

設計ではゲートに印加される電圧は一定とする。 

〈3･3〉 初期充電時間 Ti の設定  提案する電流形駆動

回路では初期充電時間を設けることで，ゲート電圧の dv/dt

を共振周波数で決まる値より大きく設定することが可能と

なる。しかし，Tiを大きく設定しすぎると，デューティ比の

可変範囲が狭くなる。そのため，Tiはデューティ比を考慮し

て(8)式より計算する。 

sw

i
f

D
T max1
  ................................................................. (8) 

ここで，Dmaxはデューティ比である。 

なお，デューティ比の可変範囲は初期充電時間 Ti および

入力インダクタ L とゲート容量 Cgs の共振周波数の半周期

分を除いた期間で調整可能なため，制限期間 TLimt は，詳細

には(4)式より電流がゼロとなる時間を求めれば良いが，電

Start

Eq. (7)

End

Eq. (6)

Calc. L

Calc. Ti

Dec. Rs

Eq. (9)

Specifications

Main circuit:Vgs, Cgs, fsw

Gate drive circuit:Vin, Ipeak

 

Fig. 6. Flowchart for design of the current source gate drive circuit. 
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Fig. 8. Equivalent circuit waveforms of Fig. 7. 
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流がゼロになる時間は共振の半周期以内であるから，余裕

を持って(9)式を目安とすれば良い。 

gsiLimit LCTT   ..................................................... (9) 

〈3･4〉 入力インダクタ L の設計  あらかじめ設定し

たパラメータおよび初期充電時間 Ti を用いて入力インダク

タ Lを設計する。このとき，入力インダクタ Lは(10)式より

設計できる。 

   
2

222242

2

4

peak

iinpeakgsgsingsgsin

I

TVICVVCVV
L


  ........... (10) 

ゲート電圧の立ち上がり時間は，Cgsの充電電流の最大値に

依存するので，ゲート駆動回路の入力電流最大値に依存す

る。そのため，電流形駆動回路では，所望の最大電流値 Ipeak

を与えて Lを決定する。 

4. 駆動電力の解析 

図 9 に各ゲート駆動回路における駆動電力のシミュレー

ションを用いた解析結果を示し，表 1 に解析時に用いたパ

ラメータを示す。シミュレーションでは駆動素子の損失を

加味した。図 9より，各駆動回路を比較すると，解析したス

イッチング周波数の全領域で，電流形駆動回路は駆動電力

を低減できることがわかる。このとき，スイッチング周波数

1 MHz，ゲート容量 10000 pF の条件下において各駆動電力

を比較すると，電圧形では 6.2 Wであるのに対し，電流形は

1.7 W と電圧形と比較して駆動電力を 73%低減できること

を計算により確認した。この結果，ゲート駆動回路の低損失

化により小型化をはかることができ，ゲート駆動回路をス

イッチング素子の直近に配置することが可能となる。 

以下に提案回路が電圧形駆動回路にくらべて低損失とな

る理由について考察する。低損失となる理由は，各ゲート駆

動回路の接続された抵抗による消費電力の違いがあげられ

る。電圧形駆動回路では，ゲート容量に蓄積されたエネルギ

ーがゲート抵抗 Rgにより充放電時に全て消費される。一方

で，電流形駆動回路の場合，ゲート電圧が一定の期間に，並

列抵抗 Rsでエネルギーが消費される。そのため，回路が理

想素子状態（素子の損失を考慮しない場合）では，充放電時

にエネルギー消費はなく，並列抵抗 Rsの損失を小さくでき，

電圧形駆動回路と比較して低駆動電力となる。このとき，

(1)，(2)式の比は(11)式で表すことができる。 

s
R

sw
f

gs
C

drivecurrent
P

drivevoltage
P

r 4

_

_
  ................................... (11) 

この結果，提案する電流形駆動回路では Cgs，fsw，Rsが大き

いほど電圧形と比較して低電力駆動が可能となる。 

5. 実機検証 

図 10に電流形ゲート駆動回路を適用した高周波インバー

タの回路構成を示し，表 2 に本実機検証における実験条件

を示す。本実験では等価的なゲート容量調節のため，ゲー

ト・ソース間に対して並列にコンデンサを挿入する。また，

サージ電圧抑制用の RCスナバ回路を接続し，ゲート駆動動
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Fig. 10. Experimental circuit diagram. 

 

Table 2. Experimental conditions. 

MOSFET:IRLML2060TRPbF(IR)

Input capacitance C 5 mF

0.48 W

Main

circuit
±12 V

On resistance RDS

Switching

device

Lode reactor  L 0.8 mH

Diode 

Switching

device

MOSFET:IRF640NPbF(IR)

Input voltage Vin 48 V

1110 pFFET gate capacitance  Cgs

Gate voltage Vgs

RB161M-20TR(Rohm)

Forward voltage VF 0.42 V

5.1 WGate resistance Rg

Gate 

drive

circuit Initial charging time Ti 50 ns

Parallel resistance Rs 5 kW

Peak current  Ipeak 4 A
 

 

Switching frequency fsw [kHz]
100 200 500 1000

P
o
w

er
 c

o
n
su

m
p
ti

o
n
 o

f 

th
e 

g
at

e 
d
ri

v
e 

ci
rc

u
it

 P
 [

W
]

0

1

2

3

4

5

6

Voltage source

Cgs=3000 pF

Voltage source

Cgs=5000 pF

Voltage source

Cgs=10000 pF

Current source

Cgs=3000 pF

Current source

Cgs=5000 pF

Current source

Cgs=10000 pF

7

Reduced 

by 73%

Fig. 9. Comparison of power consumption among gate drive 

circuits by simulation results. 

 

Table 1. Conditions for loss comparison by simulation. 
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Forward voltage VF 0.42 V
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作を検証する。 

〈5･1〉 インバータの動作検証  図 11 にゲート容量

3000 pF，スイッチング周波数 1 MHzにおける高周波インバ

ータ動作時の各動作波形を示す。図 11より，スイッチング

周波数 1 MHz において，電流形ゲート駆動回路を用いて上

下アームの MOSFETがスイッチングされており，ハーフブ

リッジインバータが駆動できることを確認した。また，上下

アームのゲート電圧を見ると，ゲート電圧の立ち上がり，立

ち下がりの際にゲート電圧が変動する現象が発生してい

る。これらは，帰還容量を抜ける電流による振動と思われる

が，いずれもゲート電圧の閾値より低く，誤点弧の恐れはな

い。 

図 12にスイッチング周波数 1 MHz，ゲート容量 10000 pF

時の高周波インバータ動作波形を示す。図 12の動作波形で

は，3000 pFと比較してゲート電圧の立ち上がり，立ち下が

りが遅くなっているが，スイッチング周波数 1 MHz の高周

波動作が実現できている。ゲート信号の立ち上がり，立ち下

がりが遅くなっている要因は，ゲート駆動回路の最大電流

値を 4 A としているためであり，最大電流を増加させれば

高速なスイッチングが可能である 

図 13，14にゲート容量 3000 pF 時における上下アームの

デューティ比を変更した際の各動作波形を示す。図 13並び

に図 14 の結果より，デューティ比 20%，80%におけるスイ

ッチング動作波形を確認した。ゲート容量に応じて回路設

計を適切に行えば，スイッチング速度はゲート容量に関わ

らず同じにできる。なお，デューティ比の可変範囲を広く設
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Fig. 11. Operation waveforms (Cgs=3000 pF). 
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定する場合，駆動回路の許容可能な最大電流値を大きくし，

ゲート容量の電荷を急峻に充放電する必要がある。 

図 15，図 16 にゲート容量 10000 pF におけるデューティ

比を変更した際の各動作波形を示す。図 15 および図 16 よ

り，上アームのデューティ比 30%，70%におけるスイッチン

グ動作を確認した。なお，この場合もゲート電流最大値の制

約により可変できるデューティ比の範囲は制限される。 

これらの結果から，ゲート容量の大きな MOSFETを用い

た場合でも高周波動作かつデューティ比の変更が可能であ

ることを確認した。 

〈5･2〉 駆動電力評価  図 17に電流形駆動回路の駆動

電力測定結果を示す。また，比較のため，電圧形駆動回路に

おける駆動電力の測定結果を図 17 に記載する。図 17 より

スイッチング周波数 100 kHz から 1 MHz の間において，駆

動電力が低減できていることが分かる。特にゲート容量

5000 pF，10000 pF駆動時，スイッチング周波数 1 MHzでは

電圧形と比較してそれぞれ 62%，58%と駆動電力が低減でき

ることを確認した。 

〈5･3〉 スイッチング波形の測定  図 18，19に各ゲー

ト容量における上側アームのスイッチング波形を示す。な

お，電流はドレイン電流ではなく，ドレイン電流とスナバ電

流の和となるアーム電流 Isである。ここでは，容量に応じて

ゲート電流最大値を調整し，高速スイッチングが実現でき

ることを実証する。それぞれのドレイン・ソース間電圧の立

ち下がり速度を見ると，3000 pF では 3.4 ns，10000 pFでは

4.9 nsと非常に高い dv/dtを実現できた。これらの結果から，

電流形駆動回路の適用により，ゲート容量が大きい

MOSFETでも，低損失の駆動回路で高い dv/dtを実現できる

ことを確認した。一方，提案回路は入力インダクタ充電時間

の設定でもゲート電圧の最大値が増減するが，立ち上がり

および立ち下がり時間を改善できる。そこで，初期充電時間

Tiを変化させた際のゲート電圧波形を比較する。この時，駆

動回路のインダクタは同等の物を使用した。 

図 20 に Ti=50 ns，200 ns とした際のゲート電圧波形を示

す。なお，充電時間の増加に伴い，ゲート電圧も増加するた

め，200 ns時は Rs調整することでゲート電圧を 12 V として

いる。以上の結果から，入力インダクタ充電時間の設定によ

り，立ち上がり，立ち下がり時間を調整可能であることを検

証した。 

〈5･4〉 ゲート電圧変動  通常高速にスイッチングす

ると，帰還容量を経路として駆動回路内に電流が流入し，ゲ

ート電圧が変動する。最悪の場合ゲート電圧値の変動によ

り誤点弧が発生し，主回路を破壊する。この場合，対策とし

てゲート容量を追加する方法が簡単である。しかし，従来の

駆動方法で本対策を適用すると，駆動電力が増加する。 

図 21 にスイッチング試験回路を示し，図 22 に各ゲート

容量の違いによる動作波形および図 23にスイッチング波形

の拡大図を示す。図 22より，(a)では誤点弧する恐れがある

電圧変動が発生しているが，(b)の波形においては電圧変動

が抑えられていることがわかる。加えて，図 23の各スイッ

P
o
w

er
 c

o
n
su

m
p
ti

o
n
 o

f 

th
e 

g
at

e 
d
ri

v
e 

ci
rc

u
it

 P
 [

W
]

0

1

2

3

4

5

6

100 200 500 1000
Switching frequency fsw [kHz]

Voltage source

Cgs=3000 pF

Voltage source

Cgs=5000 pF

Voltage source

Cgs=10000 pF

Current source

Cgs=3000 pF

Current source

Cgs=5000 pF

Current source

Cgs=10000 pF

Reduced 

by 58%

Reduced 

by 62%

Fig. 17. Comparison of power consumption among gate drive 

circuits by experimental results. 

 

Time  [5 ns/div]

0

0

Q1 Drain-Source voltage [20 V/div]

Q1 Gate voltage

[10 V/div]

Arm current Is  [2 A/div]

VDS:10%

VDS:90%

3.4 ns

Constant value 48 V

Fig. 18. Switching waveforms (Cgs=3000 pF). 

 

Time  [5 ns/div]

0

0

Q1 Drain-Source voltage [20 V/div]

Q1 Gate voltage

[10 V/div]

Arm current Is  [2 A/div]

VDS:10%

VDS:90%

4.9 ns

Constant value 48 V

Fig. 19. Switching waveforms (Cgs=10000 pF). 

 

34.4 ns 40.7 ns

33.1 ns 31.9 ns

Q1 Gate voltage [10 V/div]

Ti=50 ns

Ti=200 ns

Time [100 ns/div]

0

0
12 V

12 V

 
Fig. 20. Rise time and fall time of the gate voltage. 

 



電流形ゲート駆動の実機検証（提橋郁人，他） 

 8 IEEJ Trans. ●●, Vol.●●, No.●, ●●● 

チング波形において，スイッチング時間の差が 0.1 ns であ

り，同等のスイッチング速度を実現出来ている。これらの結

果より，提案する電流形ゲート駆動回路では，ゲート容量増

加によるゲート電圧変動対策を行うと同時に，MOSFET の

高速駆動が実現できることを確認した。 

6. 結論 

本論文では，半導体スイッチの更なる高速スイッチング

化とゲート駆動回路の低損失化を目的として，高周波イン

バータを用いた電流形ゲート駆動回路の実機検証を行なっ

た。電流形ゲート駆動回路を用いて高周波インバータの動

作を確認し，最大スイッチング周波数 1 MHz において，大

ゲート容量の上下アーム主回路の MOSFETをスイッチング

することが可能であることを確認した。また，駆動電力を測

定した結果，従来の駆動回路と比較して，スイッチング周波

数 1 MHz時に最大 62%低減できることを確認した。さらに

各ゲート容量におけるデューティ比変更動作を確認し，電

力変換器のデューティ比が変更可能な高周波駆動が実現で

きることを確認した。本回路はスイッチング周波数が高く

なるほど優位になるので，今後は 1 MHzを超えるスイッチ

ング回路で効果を確認していく予定である。 
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Fig. 21. Circuit diagram for switching test. 
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付   録 

1. オン抵抗 RDS を考慮した動作解析  理論的な見通

しをよくするため，本稿の設計ではゲート駆動回路の条件

を理想状態として設計を行なった。しかし，実際には駆動素

子にオン抵抗が存在し，無視できない。ここでは，オン抵抗

RDS を考慮したときのゲート電圧および入力電流を求める

と(付 1)，(付 2)となる。 
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ここで固有各周波数，インダクタの初期電流 i(0)，係数 k1

～k3は(付 3)～(付 7)式で与えられる。 
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なお，VFはダイオードの順方向電圧である。 
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