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In this paper, we apply a slew rate control (SRC), which is a method of active gate drive, to SiC-MOSFET for further reduction 

of the switching loss. In SRC, the switching speed can be finely controlled by active adjustment of the gate current with input 

signals. Switching tests up to 20 A were performed under two input voltage conditions of 120 and 280 V. It was verified that SRC 

gate drive reduces the turn-on loss by 30% to 50% compared with the conventional gate drive method with only gate resistor. 
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1. 序論 

効率 99.72%のインバータの実現が先行研究にて報告され

ている(1)。提案回路方式である HEECS インバータの実験結

果では，パワーデバイスのスイッチング損失が全損失の 3割

以上を占め効率に多大な影響を及ぼしている。HEECS イン

バータを構成する SiC-MOSFET は，一般的な抵抗のみを用

いたゲート回路により駆動されているが，誤点弧を生じる

可能性があるためゲート抵抗の低減によるスイッチングの

高速化に限界があり，更なる高効率化の障壁となっている。 

本論文では，HEECS インバータにおける SiC-MOSFET の

更なるスイッチング損失低減を目的として，アクティブゲ

ート駆動の一方式であるスルーレート制御を適用する。ス

ルーレート制御とは，入力信号によりゲート電流を能動的

に調整し，スイッチング速度を詳細に制御する方式である。

まず，各回路パラメータのスイッチング特性への影響につ

いて検討を行い，設計指針を明らかにした。HEECS インバ

ータ回路方式の構成要素となる直流チョッパ回路を用いた

スイッチング試験を行ったところ，従来のゲート駆動回路

を用いた場合と比較し，3～5 割のターンオン損失の低減を

確認した。 

2. ゲート駆動方式の検討 

〈2･1〉 抵抗のみを用いた単純なゲート駆動（GR 方式）  

最も一般的なゲート駆動方式として，ゲート抵抗を介して

パワーデバイスのゲート-ソース間にパルス電圧を加える方

式が広く用いられている。パワーデバイスのスイッチング

時のミラー期間には，ドレイン-ソース電圧の変化に伴う変

位電流により，ミラー容量CGDが充電される。ミラー電圧

VMillerが一定であればゲート-ソース容量CGSには電流は流れ

ず，ゲートに流れる電流はCGDに流れる電流IGDとなり，電圧

変化率dVDS/dtは(1)式のように表せる。 

dVDS

dt
 = 

1

CGD

IGD (1) 

ただし，ミラー容量CGDには電圧依存性があることに注意

する。ゲート容量を充放電する電流は，ゲート駆動回路の出

力に接続されたゲート抵抗によって制限され，ゲート容量

の充放電は，等価的にゲート抵抗・容量によって構成される

RC 直列回路の応答となる。ミラー期間中にCGDを充放電す

る電流IGDは，ゲート駆動回路の出力電圧Vggとゲート抵抗

RGateによって(2)式で与えられる。 

IGD = 
Vgg－VMiller

RGate

(2) 

実際のスイッチングにおけるdVDS/dtは(1)，(2)式を共に満

たすように定まる。これらの式によればdVDS/dtはRGateに反比

例する。ドレイン電流の変化率dID/dtもまた，ミラー期間以

前にゲート-ソース容量を充電する電流IGSに影響を受ける。

本手法では，ゲート抵抗をその動作中に変更することは出

来ず，dVDS/dt，dID/dtは共に同一のゲート抵抗によって定ま

り，スイッチング特性を調整する自由度は少ない。 



 

〈2･2〉 抵抗と外部ゲートキャパシタを併用したゲート

駆動（GRC 方式）  dVDS/dtやdID/dtが急峻な場合，その影

響がゲート回路側へ波及し，ゲート-ソース間の過電圧や誤

点弧が発生する可能性がある。これを対策するため，パワー

デバイス直近のゲート-ソース間にキャパシタを外付けし，

代わりにゲート抵抗を小さくする手法が知られている。こ

れにより，ゲート駆動回路が他から受ける影響は軽減され，

ゲート電圧の安定性を向上することが可能となる。 

〈2･3〉 スルーレート制御アクティブゲート駆動（SRC

方式）  動作中にスイッチング速度を変更することが出

来ない上記の従来ゲート駆動方式に対し，能動的にスイッ

チング速度の選択・変更が可能なアクティブゲート駆動が

様々な先行研究により提案されている(2)~(5)。特に，近年デジ

タル回路により制御を行うアクティブゲート駆動の研究が

盛んに報告されている。本論文では，ミラー期間におけるド

レイン-ソース電圧のスルーレートdVDS/dtを制御するスルー

レート制御(SRC)アクティブゲート駆動(6)~(7)について検討

する。図 1 に SRC ゲート駆動の動作を示す。 

SRC ゲート駆動は，三段階の動作フェーズによって説明

できる。初めに，ゲート-ソース容量CGSをゲート-ソース電圧

のしきい値VGS(th)付近まで，振幅のみ調整可能なゲート電流

（プリブースト電流）により素早く充電する。これをプリブ

ースト期間とする。次にミラー期間中，CGDを一定のゲート

電流により充電することで，dVDS/dtを制御する。これをター

ンオン期間とする。最後に，ゲート電圧を駆動回路の電源電

圧にクランプする（クランプ期間）ことで，ゲート駆動は完

了する。 

Infineon 社は SRC 駆動方式を実装した専用ドライバ IC

（EiceDRIVER™）を開発しており，図 1(b)のようなターンオ

ン期間の一定ゲート電流は，この IC によって 11 段階に制

御される(8)。ただし，本 IC における SRC ゲート駆動はター

ンオンにのみ適用可能で，ターンオフは別の方法で駆動す

る必要がある。 

3. 従来方式ゲート駆動回路の設計 

文献 (1)の HEECS インバータで用いられている SiC-

MOSFET である SCT3017AL(Rohm)に対し，前章で示した 3

種類の内，本章では従来方式である GR 方式および GRC 方

式ゲート駆動の適用を検討する。表 1 に SCT3017AL のパラ

メータを示す。本検討では，ダブルパルス法を用いたスイッ

チング試験により評価することとし，各方式のゲート駆動

回路とハーフブリッジ回路を同一基板に設計した。ゲート

駆動パラメータの調整は回路の寄生成分を考慮して行う必

要があり，解析的に行うことは難しいため実験的に決定し

た。各回路パラメータ設計の詳細を以下に述べ，表 2 にそれ

らの最終設計値を示す。 

〈3･1〉 抵抗のみを用いた単純なゲート駆動回路（GR 方

式）  ゲートドライバ IC である BM6105FW-LBZ(Rohm)

を用い，抵抗のみを用いたゲート駆動回路を構成する。ゲー

ト抵抗によりスイッチング速度を調整したところ，ゲート

抵抗RGate =5.0 ]未満では誤点弧によりパワーデバイスが破

損する現象が確認された。そのため，設計した基板の実装状

態ではRGate=5.0 ]が最適と判断し，これを設計値とした。 

〈3･2〉 抵抗と外部ゲートキャパシタを併用したゲート

駆動回路（GRC 方式）  上記で設計した GR 方式に加え

て外部キャパシタを用い，ゲート抵抗も改めて調整するこ

とで，スイッチングの高速化，損失の低減を図った。外部キ

ャパシタの静電容量Cextをパワーデバイスのゲート容量に

対して 0.5~3 倍の範囲で変化させ，いくつかのゲート抵抗・

外部キャパシタの組合せを試したところ，RGate =1.8 ]，

Cext=1000 pF]とするとゲート駆動の安定性を維持しつつGR

方式よりもスイッチング損失を低減することが出来たた

め，これらを設計値とした。 

 

(a) 動作フェーズ 

 

(b) ゲート電流のレベル例 

図 1 スルーレート制御アクティブゲート駆動(6) 

Fig. 1. Active Gate Drive with Slew Rate Control. 
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表 1 SiC-MOSFET(SCT3017AL)のパラメータ 

Table 1. Parameters of SCT3017AL. 

Drain-Source voltage VDS(max) 650 V 

Gate-Source voltage VGS(max) -4 to 22 V 

Gate threshold voltage VGS(th) 2.7 to 5.6 V 

Static on-state resistance RDS(on) 17 m (VGS =18 V, TJ=25 ℃) 

Gate input resistance RG(int) 4  

Input capacitance Ciss 2884 pF (VDS =300 V) 

Output capacitance Coss 148 pF (VDS =300 V) 

Reverse capacitance Crss 65 pF (VDS =300 V) 

 



 

4. SRC 方式ゲート駆動回路の設計 

前章と同様に，SCT3017AL(Rohm)に対し SRC 方式ゲート

駆動の適用を検討する。各回路パラメータ設計の詳細を以

下に述べ，表 2 にそれらの最終設計値を示す。ただし，<2・

3>節で述べたプリブースト機能に関しては，他方式との比

較の観点から本論文では使用していない。 

〈4･1〉 センス抵抗の設計  図 2 に示す SRC ゲート駆

動では，センス抵抗RSenseの両端電圧VRSが一定になるように，

ゲートドライバ IC(1EDS20I12SV)が外付け MOSFET 

(BSD314SPE)を制御することで，ターンオン期間に一定ゲー

ト電流を実現する。RSenseによらず，ゲート電流のレベルごと

に表 3 のように定められたVRSの目標値は変わらない。例え

ば，ゲート電流レベルを Lv.10 に設定したときには，

VRS=1.0 V]となるように制御される。図 1(b)に見られるター

ンオン期間の一定ゲート電流IG(on)は(3)式で与えられる。 

IG(on) = 
VRS

RSense

(3) 

IG(on)およびRSenseは，パワーデバイスが高速にターンオン

できるように選択する必要がある。いくつかのRSenseを試し

たところ，一次試作回路(SRC1)においてRSense=0.5 ]，ゲー

ト電流 Lv.10 と設定したとき，従来法においてRGate=1.8 ]，

Cext =1000 pF]と設定した場合と同等のターンオン損失とな

った。一次試作回路では，部品配置が最適化されておらず，

ゲート駆動電流が流れる配線ループの寄生インダクタンス

が問題となり，これ以上のスイッチングの高速化が不可能

であった。それを踏まえ，二次試作では，ターンオン・ター

ンオフそれぞれに関する部品を基板の片面ごとにまとめて

配置することで，基板面積および寄生インダクタンスの低

減を図った。その結果，二次試作回路 (SRC2)において

RSense=0.33 ]，ゲート電流 Lv.10 のとき，他方式を上回るタ

ーンオン損失の低減が確認できた。 

〈4･2〉 RC ダンパの設計  パワーデバイスが高速に

ターンオンされるとき，図 2 の赤矢印の経路でミラー容量

に変位電流が生じる。この変位電流によるRSenseの電圧変動

は，ゲート電流制御に対しポジティブフィードバックとし

て機能し，寄生インダクタンスによりゲート電流が発振す

る恐れがある。この影響を低減するために，外付け MOSFET

とRSenseに対して並列に RC ダンパを接続する必要がある。

この RC ダンパは，ゲート電流のうち特に高周波成分を取り

除くように機能する。 

SRC2 回路に対しダンパ容量CDampを 100~470 pF]の範囲で

変化させ，ターンオン特性のチューニングを行った。実験条

件は，次章で説明する図 3 および表 4 に準ずる。図 4(a)によ

れば，CDampが小さいほどダンパに分流するゲート電流が小

さいため，ターンオン損失は低減された。また図 4(b)では，

ミラー期間のゲート電圧に発生するアンダーシュートのピ

ークについて評価する。アンダーシュートのピークが低く

ゲート電圧のしきい値以下に達する時，パワーデバイスが

誤点弧する可能性があるため，図 4(b)では電圧が高いほど安

定的な動作となることを示している。これによれば，CDamp

が大きいほどアンダーシュートを抑制でき，ターンオンす

る電圧・電流が小さいほど，アンダーシュートは大きい傾向

表 2 各ゲート駆動回路のパラメータ 

Table 2.  Parameters of each gate-drive circuit. 

Circuit name Gate drive method Gate drive parameters Gate driver IC 

GR Only Gate Resistor RGate = 5.0  
BM6105FW-LBZ 

GRC Gate Resistor and Capacitor RGate = 1.8 , Cext = 1000 pF 

SRC1 
Slew Rate Control 

RSense = 0.5 , Cext = 680 pF, RDamp = 0.5  
1EDS20I12SV 

SRC2 RSense = 0.33 , Cext = 300 or 100 pF, RDamp = 1.0  

 
表 3 SRC 方式におけるゲート電流レベル 

Table 3. Gate Current Level in SRC Method 

Level VRS[V] Gate current 

Lv. 1 0.197 20% 

Lv. 2 0.287 28.9% 

Lv. 3 0.376 37.8% 

Lv. 4 0.466 46.7% 

Lv. 5 0.556 55.6% 

Lv. 6 0.645 64.4% 

Lv. 7 0.735 73.3% 

Lv. 8 0.825 82.2% 

Lv. 9 0.912 91.1% 

Lv. 10 1.003 100% 

Lv. 11 1.543 157% 

 

 

図 2 SRC 方式によるゲート駆動回路(8) 

Fig. 2. Gate Drive Circuit with Slew Rate Control. 



 

にあることが判明した。一方で，小電流のターンオンでもド

レイン-ソース電圧が高ければ，アンダーシュートは小さい

ことも判明した。ドレイン-ソース電圧が高いほど，より小

さいCDampでもゲート電圧がしきい値を下回らないため，ス

イッチング損失を低減することが可能である。特に SRC2 で

は，ダンパ容量による特性変化を考慮し，VDS =120 V]の時

CDamp=300 pF]，VDS=280 V]の時CDamp=100 pF]を実装した。 

5. ターンオン特性の測定 

〈5･1〉 測定システム  図 3 に，測定システムの構成

を示す。オシロスコープにより，ゲート -ソース電圧

VGS(Ch1)，ドレイン-ソース電圧VDS(Ch2)，ゲート電流IG(Ch3)，

ドレイン電流IDまたはソース電流IS(Ch4)を観測し，ターンオ

ン損失および動作の安定性評価のためミラー期間のゲート

電圧に発生するアンダーシュートのピークを評価した。ダ

ブルパルス試験におけるゲート駆動回路の入力信号は，無

線で制御可能なパルス発生器により生成した。表 4 に，測定

に用いた機器の詳細を示す。 

〈5･2〉 測定電流データの補正とスイッチング損失の算

出方法  SRC 方式の回路ではドレイン電流IDを測定出来

るようにせず，代わりにソース電流ISとゲート電流IGを測定

し，換算によりドレイン電流IDを求めた。電流測定に用いた

ロゴスキーコイルは，測定電流の変化率を内蔵された積分

器で時間積分しているため，直流的な誤差が残る。これを補

正するために測定あるいは計算によって得られたドレイン

電流に対し，ターンオン以前の電流値がゼロ点となるよう

全測定点に同一の値を加算または減算した。 

本論文におけるスイッチング期間を，ドレイン-ソース電

圧およびドレイン電流の積で求められる損失波形におい

て，最大のピークを持つ山に対して初めて最大値の 5%以上

になる時点から次に 5%以下になる時点までと定義する。各

測定波形は，1 ns]の精度でデスキューを行った。 

 

図 3 スイッチング特性の測定システム 

Fig. 3. Measurement System of Switching Characteristics. 

 

表 4 測定システムの詳細 

Table 4. Measurement System Details. 

Oscilloscope Wavesurfer 3024 (Lecroy) 

Analog bandwidth DC to 200 MHz 

Sample rate 2 GS/s on 4 Ch 

Passive prove 

(Ch1: VGS) 

±500 V, 500 MHz, 

10 M, 10 pF 

Differential prove 

(Ch2: VDS) 

±2000 V, 120 MHz, 

10 M, 2.5 pF 

Rogowski coil prove 

(Ch3: IG) 

200 mV/A, 30 A(peak), 

116 Hz to 30 MHz 

Rogowski coil prove 

(Ch4: ID or IS) 

100 mV/A, 60 A(peak), 

67 Hz to 30 MHz 

Load inductor 1.2 mH, 8.0 m(max) 

Bus capacitor 3900 F, 400 V 

Input DC source 320 V, 5 A, 400 W(max) 

Pulse generator Time resolution: 0.1 ns 

Gate drive source Vcc = 18 V, Vee = －2 V 
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(a) ターンオン損失 

 

(b) ミラー期間のゲート電圧アンダーシュート(ピーク) 

図 4 ダンパ容量別のターンオン特性 

Fig. 4. Turn-on characteristics by Damper Capacitor. 
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〈5･3〉 ゲート電流レベルによるターンオン特性の変化  

表 2 における SRC2 回路において，ゲート電流のレベルを

4~10 の範囲で変化させ，ターンオン特性の変化を調べた。

ただし，ダンパ容量による変化を考慮し，本実験ではドレイ

ンソース電圧によらずCDamp=300 pF]とした。実験結果を図 5

に示す。図 5(a)より，ゲート電流レベルが高いほどゲート電

流の最大値も大きいため，スイッチング損失は低減された。

また図 5(b)では図 4(b)と同様に，ミラー期間のゲート電圧に

発生するアンダーシュートのピークについて評価する。図

5(b)によれば，ゲート電流レベルが低いほど，ミラー期間の

ゲート電圧にアンダーシュートが大きく生じた。今回の動

作条件においてゲート電流が Lv.8 未満では，広範囲に誤点

弧の可能性があるため運用には適さない。ターンオン損失

の観点で考えれば大きなゲート電流でより高速に駆動する

ことが望ましいが，実装状態にも依存してVDSやIDが定格を

超える恐れがある場合，ゲート電流レベルを下げターンオ

ン速度を遅くする必要がある。 

〈5･4〉 従来手法と SRC ゲート駆動の特性比較  先行

研究である HEECS インバータには，従来法の GR 方式ゲー

ト駆動を採用してきた。それと比べ，GRC 方式や SRC 方式

によってターンオン損失がどの程度低減できるのか評価を

行った。各回路の名称とパラメータは，表 2 に準ずる。 

図 6 に各方式のターンオン損失をまとめる。主としてゲ

ート抵抗により駆動する GR や GRC と比べて，スルーレー

ト制御を適用した SRC1 や SRC2 はドレイン電流に対する

ターンオン損失の上昇率が低いため，SRC 方式はより大電

流のターンオンで有利と言える。また，VDS=120 V]の条件に

おいては，GR と比べ SRC2 は全電流範囲で 5 割以上，

VDS=280 V]の条件においては 3~4 割のターンオン損失低減

が確認できる。 

GRCと SRC2の 2種類の回路に関して，図 7にVDS=280 V]，

ID=2.5 A]，図 8 にVDS=120 V]，ID=20 A]におけるターンオン

波形を示す。SRC2 における高電圧・小電流のターンオンで

は，GRC と比べゲート電圧のアンダーシュートは大きいも

のの，しきい値に対して十分に余裕があり安定している。ま

たターンオン損失も，GRC と同程度に抑えられている。一

方で低電圧・大電流のターンオンでは，GRC と比べゲート

電圧のアンダーシュートは小さく，ターンオン損失も大き

く低減出来ていることが確認できる。以上の結果から，スル

ーレート制御を適用したアクティブゲート駆動は，従来法

と比較し，ゲート駆動の安定性を維持しつつ，特に大電流で

のターンオン損失の低減に効果的であることを実証した。 

 

 

 

 

(a) ターンオン損失 

 

(b)  ミラー期間のゲート電圧アンダーシュート(ピーク) 

図 5 ゲート電流レベル別のターンオン特性 

Fig. 5. Turn-on Characteristics by Gate Current Level. 
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図 6 ゲート駆動方式ごとのターンオン損失 

Fig.6. Turn-on Loss for Each Gate Drive Method. 
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〈5･5〉 HEECS インバータの効率向上に関する考察  

HEECS インバータは最高効率 99.72%を記録しており，全て

の損失を 7 割削減することが出来れば効率 99.9%が達成可

能である(1)。本論文で得られた結果から，HEECS インバー

タにおける全損失の 3 割以上を占めるスイッチング損失の

うち，ターンオンのみではあるものの，SRC 方式を適用す

ることで最大で 5 割以上の低減が見込める。これは，全損失

に対し 1 割に相当する。このことから，SRC 方式を HEECS

インバータにおける前段チョッパに適用した場合，効率

99.75%程度に改善できることが予測できる。 

6. 結論 

効率 99.9%級電力変換器を実現する試みの一環として，

SiC-MOSFET のスイッチング損失低減を目指し，本論文で

はアクティブゲート駆動の一方式であるスルーレート制御

方式に関して検討を行った。スルーレート制御方式におけ

る，ゲート電流，ダンパによるターンオン特性への影響を調

査し，HEECS インバータへ適用する際の最適なゲート駆動

パラメータを明らかにした。また，120 V]と 280 V]の二通り

の入力電圧条件において，20 A]までのスイッチング試験を

行ったところ，従来法と比較し，3~5 割のターンオン損失の

低減を確認した。 

文   献 

(1) A. Kawamura, S. Nakazaki, S. Ito, S. Nagai and H. Obara, “Two-Battery 

HEECS Inverter with over 99.7% Efficiency at 2.2kW Output and 

Measurement Accuracy Based on Loss Breakdown,” IEEJ Journal of 

Industry Applications, Vol.9, No.6, pp.663-673, Oct. 2020. 

(2) H. Obara, K. Wada, K. Miyazaki, M. Takamiya and T. Sakurai, "Active Gate 

Control in Half-Bridge Inverters Using Programmable Gate Driver ICs to 

Improve Both Surge Voltage and Converter Efficiency," IEEE Transactions 

on Industry Applications, vol. 54, no. 5, pp. 4603-4611, Sept.-Oct. 2018. 

(3) H. C. P. Dymond et al., "A 6.7-GHz Active Gate Driver for GaN FETs to 

Combat Overshoot, Ringing, and EMI," IEEE Transactions on Power 

Electronics, vol. 33, no. 1, pp. 581-594, Jan. 2018. 

(4) M. Blank et al, “Digital slew rate and S-shape control for smart power 

switches to reduce EMI generation,” IEEE Transactions on Power 

Electronics, vol. 30, no. 9, pp. 5170-5180, Sep. 2015. 

(5) A. Schindler et al, “10ns Variable Current Gate Driver with Control Loop 

for Optimized Gate Current Timing and Level Control for In-Transition 

Slope Shaping,” in Proc. 2017 IEEE Applied Power Electronics Conference 

and Exposition (APEC), Mar. 2017. 

(6) W. Frank et al, “Real-time adjustable gate current control IC solves dv/dt 

problems in electric drives,” in Proc. of Power Conversion Intelligent 

Motion (PCIM), Nuremberg, Germany, May 2014. 

(7) W. Frank, “Slew rate control of discrete IGBT and CoolMOS reaches targets 

far beyond the gate resistor regime,” in Proc. of Power Conversion 

Intelligent Motion (PCIM), Nuremberg, Germany, May 2015. 

(8) Infineon, “ EiceDRIVER Safe -High voltage gate driver IC with reinforced 

isolation-,”  Online], Available: https://www.infineon.com,  Accessed: 17- 

Jan.- 2021]. 

 

(a) GRC: RGate=1.8 , Cext=1000 pF 

 

(b) SRC2: RGate=0.33 , CDamp=100 pF 

図 7  ターンオン波形(VDS=280 V, ID=2.5 A) 

Fig. 7. Turn-on Waveforms on VDS=280 V, ID=2.5 A. 

 

(a) GRC: RGate=1.8 , Cext=1000 pF 

 

(b) SRC2: RGate=0.33 , CDamp=300 pF 

図 8 ターンオン波形(VDS=120 V, ID=20 A) 

Fig. 8. Turn-on Waveforms on VDS=120 V, ID=20 A. 
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