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1  ハイサイド側パワー・トランジスタのゲート駆動条件 
 

エンハンス駆動（端子間の電圧降下を最小化）の

ハイサイド・スイッチ（図1のようにドレインを高

い方の電源電圧に接続）として使われるパワー

MOSFETまたはIGBTのゲート駆動条件を以下にま

とめました。 
 1） ゲート電圧は、ソース電圧よりも10V～15V
高くします。一般的には、電源電圧がシステム内で

最も高い電圧であることが多いですが、ハイサイ

ド・スイッチでは、ゲート電圧をこの電圧よりも高

くします。 
2） ゲート電圧は、一般的には接地電位を基準

とする論理信号で制御できなければなりません。ハ

イサイド側のパワー・トランジスタ（パワー

MOSFETまたはIGBT）では、論理信号をソース電

位までレベルシフトしなければなりません。多くの 
図1 ハイサイド構成のパワーMOSFET   用途では、論理信号は、2つの電源電圧間で変化す 

ることになります。 
3）ゲート駆動回路で消費される電力は、全体の効率に大きく影響しないことが大切です。 
以上の制約のもとに、この機能を実現するために、現在、複数の技術が使われています。表1

（p.24参照）に原理を示します。各基本回路は、さまざまな構成で実現できます。 
インターナショナル・レクティファイアー（IR）社のゲート駆動ICシリーズは、ハイサイド

とローサイドのパワーMOSFET（またはIGBT）のゲートの駆動に必要なほとんどの機能を内蔵

してあり、高性能な小型パッケージに収めています。数個の外付け部品の追加により、高速な

スイッチング特性が得られます。IR社のゲート駆動ICの代表例として、低消費電力のIRS2110の
スイッチング特性を表2（p.25参照）に示しました。これらのゲート駆動ICは、ブートストラッ

プ構成、すなわちフローティング電源（接地電位に対して浮いた状態）として動作します。ブ

ートストラップ・モードで使うと、周波数が数十Hz～数百kHzのほとんどの用途で使えます。 
 
2 一般的な回路ブロック図 
 

ほとんどのゲート駆動

ICの一般的な回路構成の

例を、IRS2110の回路ブロ

ック図を使って説明しま

す（図2）。この図は、接

地電位を基準とするパワ

ー・トランジスタを駆動

する回路、すなわちロー

サイド側の駆動回路、そ

してハイサイド側のパワ

ー・トランジスタを駆動

するもう1つの駆動回路に

加えて、レベルシフト回 
図2 IRS2110の回路ブロック図             路や入力論理回路で構成 
                          されています。 
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2.1 入力論理 
 
ハイサイドとローサイドの両チャネルは、TTL／CMOS互換の入力信号によって制御されます。

遷移のしきい電圧は、デバイスによって異なります。いくつかの駆動IC（例えば、IRS211x）の

しきい電圧は、論理回路の電源電圧VDD（3V ～ 20V）に比例します。さらに立ち上がり時間の

長い入力信号に対処するために、VDDの10%に相当するヒステリシスを備えるシュミット・トリ

ガ・バッファを内蔵しています。他の駆動IC（例えば、IRS210x、IRS212x、IRS213x）では、し

きい電圧は、論理の“0”と“1”との間の電圧（1.5V～2V）に固定されています。 
駆動ICによっては、ハイサイドのパワー・トランジスタだけを駆動するものもあります（例

えば、IRS2117、IRS2127、IRS21851）。ハイサイドとローサイドのパワー・トランジスタをそ

れぞれ1個駆動するもの、あるいは3相ブリッジすべてを駆動できるもの（例えば、IRS213xや
IRS263xシリーズ）もあります。もちろん、すべてのハイサイド駆動ICはローサイド・トランジ

スタだけを駆動することもできます。 
2つのゲート駆動チャネルを備える駆動ICは2種類あり、独立した2つの入力端子を備えるもの

と、2チャネルの相補駆動機能と所定のデッドタイムを備える入力端子が1つのものがあります。 
デッドタイムを短くしたい用途では、デッドタイム発生回路を内蔵した駆動IC（ハーフブリ

ッジ駆動回路）、またはハイサイドとローサイドの駆動回路と受動部品とを組み合わせて必要

なデッドタイムを発生するようにした駆動IC（p.20の「12 電流モード制御機能を備えるフルブ

リッジ回路」参照）を使ってください。 
一般に、入力端子とゲート駆動出力との間の伝搬遅延時間は、オン／オフに対して両チャネ

ルともほぼ等しくなっています（データシートで定格化されているように温度依存性がありま

す）。正のハイ・シャットダウン機能（例えばIRS2110）を備えるゲート駆動ICの場合、シャッ

トダウン入力に論理“1”の信号を入力すると、周期の残りの区間の出力は内部的にシャットダ

ウンされます。 
シャットダウン信号が解除された後の最初の入力コマンドにより、ラッチが解除されて、チ

ャネルが動作可能になります。このラッチ付きシャットダウンにより、周期ごとの電流制御が

実現されています（p.20の「12 電流モード制御機能を備えるフルブリッジ回路」参照）。入力

論理回路からの信号は、雑音耐性の高いレベルシフト回路を経由して各チャネルに供給されま

す。この構成により、論理回路の電源（VSS）の接地の基準が、電源の接地（COM）に対して±

5V変化しても許容されます。この機能は、一般的な安定化電源回路の最適な接地レイアウトに

比べて所要面積を少なくすることに役立っています。さらに雑音耐性を強化する方法として、

パルス幅弁別器によって50 ns以下のパルスを選別しています。 
 
2.2  ローサイド・チャネル 
 

駆動回路の出力段は、トーテムポール構成の2個のnチャネルMOSFET（電流吐き出し用のソ

ース・ホロワーのMOSFETと電流吸い込み用のソース接地のMOSFET）により、またはnチャネ

ルとpチャネルのMOSFETから成るCMOSインバータ段により構成されます。ゲート駆動ICは、

各MOSFETのゲート電流を、0.12 A～4 Aで吸い込み／吐き出しが可能です。ローサイドの駆動

回路のソースは、ゲート駆動電流の戻り用としてパワーMOSFETのソースに直接接続できるよ

うに、独立にCOMピンに接続されています。これについては、p.8の「5 VSピンの負の過渡電

圧の扱い方」で説明します。UVLO（低電圧ロックアウト）機能は、VCCが規定値（一般に8.6V
／8.2V）よりも低いときに、いずれかのチャネルの動作を停止させます。 
ローサイド・チャネルの入力ピンにパルスを入力すると、UVLOが解除された瞬間からパワ

ー・トランジスタがオンします。これは、ハイサイド・チャネルの動作と異なります。これに

ついては以下に説明します。 
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2.3  ハイサイド・チャネル 
 

ハイサイド・チャネルは、電源の接地（COM）に対して200V／500V／600V／1200Vから－5V
までのフローティング（基板に対して電位が浮いている状態）を可能にする「アイソレーショ

ン・タブ（図3）」に組み込まれています。このタブは、VSの電位で浮いています。一般にVSピ

ンは、図2のようにハイサイド・トランジスタのソースに接続され、2つの電源電圧の間で変化

します。 

     図3 高耐圧ゲート駆動ICの断面図  寄生容量も示してあります。 
 
 

VBとVSの間に絶縁された電源を接続すると、ハイサイド・チャネルは入力コマンドに従って、

この電源の正の電位とこの電源の接地との間で出力（HO）をスイッチングします。 
MOSFETの重要な特性は、入力が容量性ということです。すなわち、バイポーラ・トランジ

スタのように連続電流で制御するのではなく、ゲートに電荷を供給してオンさせます。ハイサ

イド・チャネルがこのようなデバイスを1個駆動する場合、絶縁した電源をブートストラップ・

コンデンサ（CBOOT）に置き換えることができます（図2）。 
ハイサイドMOSFETのゲートに、ブートストラップ・コンデンサから電荷が供給されます。

このコンデンサは、MOSFETがオフの間にブートストラップ・ダイオードを介して15V電源から

充電されます（ほとんどの用途と同様に、その間にVSが接地になるものと仮定します）。コン

デンサが低い電圧源から充電されるため、ゲート駆動で消費される電力は小さくなります。 
ハイサイド・チャネルの入力コマンドを、COMを基準とする電位からタブがフローティング

している電位（1200Vにもなります）までレベルシフトしなければなりません。図2に示すよう

に、入力コマンドの立ち上がりエッジと降下エッジで狭いパルスを作り、オン／オフのコマン

ドとして送信します。これらのパルスは、フローティング電位を基準とするセット／リセッ

ト・フリップフロップによってラッチされます。 
パルスの使用により、レベルシフトによる電力消費は大幅に低減されます。VS端子が高速に

電圧変化（dv／dt）している状況の中でパルス幅弁別器を使ってセット／リセット・パルスを選

別します。これによって、パワー・トランジスタの50V／nsにも達する高いスイッチング速度が、

ゲート駆動ICの動作に悪影響を与えないようにします。ゲート駆動ICの中には、チャネル内に

UVLO機能を備えているものもあります。UVLO機能は、VBとVSの間の電圧（すなわち、上側の

トーテムポール間の電圧）が規定値よりも低い場合にゲートの駆動を阻止します。 
UVLOの動作は、細かい点でVCCのロックアウト動作と異なります。すなわち、UVLO機能が

そのチャネルで解除された後の最初のパルスで、出力の状態が変化します。高耐圧のレベルシ

フト回路は、データシートに規定されたCOMピンの電圧よりも低い電圧（一般に5V）までVS端

子が振れても、正常に機能するように設計されています。この現象は、低消費電力ダイオード

の順方向回復やLdi／dtによって生じる過渡電圧によって起こります。p.8の「5 VSピンの負の

過渡電圧の扱い方」に、負の過渡電圧を制限する方法を示します。 
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2.4 電源クランプ 
 

多くのゲート駆動 IC は、電源の過渡電圧から IC を保護するため、20V または 25V の電源クラ

ンプを内蔵しています。このクランプ電圧を長時間超えると、IC に回復不能な損傷を与えます。 
 
3  ブートストラップ部品の選択方法 
 

図 2 に示すように、標準的な PWM の動作では、ブートストラップ用のダイオードとコンデン

サだけが必要とされる外付け部品です。VCC（およびデジタル回路の）電源に対して配置するデ

カップリング・コンデンサは、電源ラインのインダクタンスを補償する有効な手段です。 
ブートストラップ・コンデンサから見える電圧は VCC 電源だけです。その容量値は以下の項目

を考慮して決めます。 
1） MOSFET のエンハンス駆動に必要なゲート電圧。 
2） Iqbs：ハイサイド駆動回路の静止電流。 
3） 駆動 IC 内部のレベルシフト回路の電流。 
4） MOSFET のゲート-ソース間の順方向漏れ電流。 
5） ブートストラップ・コンデンサの漏れ電流。 
上記の 5）は、ブートストラップ・コンデンサが電解コンデンサの場合だけに関係するため、

他の種類のコンデンサを使うときには無視できます。従って、可能なら電解コンデンサを使わな

い方が良いでしょう。ブートストラップ部品の選択の詳細については DT98-2a“Bootstrap 
Component Selection for Control IC's”を参照してください。 
 ブートストラップ・コンデンサの最小値は次式で計算できます。 
 
 
 
 
 
 
Qgはハイサイド MOSFET のゲート電荷、f は動作周波数、ICbs (leak)はブートストラップ・コンデン

サの漏れ電流、Iqbs (max)は VBS の最大静止電流、VCC は論理回路の電源電圧、Vf はブートストラッ

プ・ダイオードの順方向電圧降下、VLS はローサイド MOSFET または負荷の電圧降下、VMin は

VB と VS との間の最小電圧です。Qls は各周期ごとに必要とされるレベルシフト電荷です。500V
／600V のゲート駆動 IC では標準値で 5 nC、1200V のゲート駆動 IC は標準 20 nC です。 
 

ブートストラップ・ダイオードは、特定の回路に加わる電圧を阻止しなければなりません。

図26、図29A、図30の回路では、上のトランジスタがオンして、電源電圧にほぼ等しくなります。

ダイオードの電流定格は、ゲート電荷とスイッチング周波数の積になります。100 kHzで動作す

るHEXFETパワーMOSFET（IRF450）の場合、約12 mAになります。このダイオードの高温時の

逆方向漏れ電流特性は、コンデンサが電荷を長時間保持しなければならない用途では重要なパ

ラメータです。同じ理由から、ブートストラップ・コンデンサから電源へ戻される電荷量を減

らすために、このダイオードの回復時間は超高速でなければなりません。 
 
4 ゲート駆動 IC の消費電力の計算方法 
 

ゲート駆動 IC の損失は使用状態により異なります。低電圧条件（静特性および動特性）と高

電圧条件（静特性および動特性）に分類できます。 
 a）低電圧の静止時の損失（PD,q(LV)）は、低電圧電源（例えば VDD 、VCC 、VSS ）からの静止電

流によって生じます。一般的な 15V 電源の用途では、この損失は、25℃で約 3.5 mW、TJ 
＝ 125℃では約 5 mW に増えます。 
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 b）VCC電源の低電圧の動作時の損失（PD,SW(LV)）には、次の 2 つの成分があります。 

1）コンデンサが抵抗を介して充放電されるとき、容量の充電に使われるエネルギの半分が

抵抗で消費されます。従って、1周期の間のゲート駆動抵抗（ゲート駆動ICに内蔵また

は外付け）での損失は次のようになります。 
 

PG = V × QG × f 
 

f ＝100 kHz、Vgs ＝ 15Vで動作する2個のIRF450の場合、 
 

PG ＝ 2×15 V×120 nC×100 kHz ＝ 0.36 W 
 
    となります。上式の係数の 2 は、2 個の MOSFET が 1 チャネルごとに 1 個駆動されると

したときに有効です。VSS がブートストラップ用のコンデンサとダイオードによって発

生される場合、この電力は VCC から得られます。ゲート駆動 IC 内部で消費されるゲー

ト駆動電力は、ゲート抵抗を使うと、各抵抗の比率の分だけ小さくなります。内部抵抗

が 6Ωで吐き出し／吸い込みを行うとき、ゲート抵抗が 10Ωとすると、PGの 6／16 がゲ

ート駆動 IC 内で消費されます。この損失は温度に依存しません。 
2）内部 CMOS 回路のスイッチングに対応する動作時の損失は、次式で近似できます。 

 
PCMOS = VCC × QCMOS × f 

 
ここで、QCMOSは、ゲート駆動ICによって異なり、5 nC ～ 30 nCの範囲です。一般的な

100 kHzの用途の損失は数十mWになります。この損失はほとんど温度に依存しません。 
c）高電圧の静止時の損失（PD,Q(HV)）は、主にレベルシフト段の漏れ電流によって発生します。

これらは VSピンに加えられた電圧に依存し、ハイサイドのパワー・トランジスタがオンの

ときにだけ発生するため、デューティ比に比例します。VS が連続的に 400V に維持された

場合、この値は一般に 25℃で 0.06 mW、125℃では約 2.25 mW に増えます。これらの損失

は、プッシュプルまたは同様の回路構成の場合と同じように、VS が接地のときはゼロにな

ります。 
 d）高電圧のスイッチング損失（PD,SW(HV)）の式は、レベルシフト回路（図2）に起因する項と、

ハイサイドのp型ウエル容量（図3のCb-sub）の充放電に起因する項の2つの項から成ります。 
1）ハイサイドのフリップフロップがリセットされると、ハイサイドのトランジスタをオフ

（すなわちフリップフロップをセット）するコマンドにより、レベルシフト回路に電流

が流れます。この電荷は、高電圧バスからパワー・トランジスタとブートストラップ・

コンデンサに移動します。ハイサイドのフリップフロップがセットされて、ローサイド

のパワー・トランジスタがオンになると、それをリセットするコマンドにより、VCCか

らダイオードを経由して電流が流れます。このため、レール電圧VRで動作するハーフブ

リッジの場合、組み合わせた消費電力は次のようになります。 
 

（VR ＋ VCC） × QP × f 
 

ここで、QP はレベルシフト回路で吸収される電荷、f はハイサイド・チャネルのスイッ

チング周波数です。QPは、レール電圧 VR ＝ 50V のときに約 4 nC です。VRが 500V に上

昇すると 7 nC に増えます。一般に 400V、100 kHz の用途では、これらの損失は約 0.3 W
になります。これには Cd-subの充放電も含まれます。 
ハイサイドのフリップフロップのリセット動作中（すなわちパワー・トランジスタが

オンするとき）で、かつローサイドのパワー・トランジスタがオフのとき、QP に対する

3 つ目の電源が存在します。この場合、電荷はトランジスタの容量や漏れを経由して、 
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または負荷を経由して高電圧バスから得られます。消費電力は、上式による計算値より

もある程度大きくなります。VS が接地レベルになるプッシュプルなどの回路構成では、

両方のレベルシフト回路の電荷は VCCから供給され、損失は大幅に小さくなります。 
2）ハイサイド／ローサイドのパワー回路では、VSが VRと COM の間で変化するたびに、ウ

エル容量 Cb-subが充放電されます。充電電流は、パワー・トランジスタとエピタキシャル

層の抵抗を経由して高電圧レールから供給されます。放電は、下側のトランジスタとエ

ピタキシャル層の抵抗を経由して行われます。抵抗を経由するコンデンサの充放電で発

生する損失は、抵抗値とは無関係に、QV／2 になります。ただし、スイッチング時のパ

ワー・トランジスタの内部抵抗に比べると、エピタキシャル層の抵抗は無視できるため、

これらの損失の多くはブリッジ駆動回路の外側で発生します。電荷を 450V で 7 nC、動

作周波数を 100 kHz と仮定すると、この容量の充放電で発生する全損失は、次のように

なります。 
 

PTotal ＝ V × Q × f ＝ 450 V×7 nC×100 kHz＝ 0.31 W 
 

VSが接地レベルの場合、コンデンサは固定電圧に充電され、これらの損失はゼロになり

ます。Cb-sub （Cd-subと同様に）は逆バイアスされた接合になるため、容量は電圧の関数

になります。これらの電荷は温度に依存しません。 
損失についての以上の説明は、次のようにまとめることができます。 

  ● 支配的な損失はスイッチングであり、100 kHz 以上の高電圧の用途では、a）と c）の静

止時の損失は無視できます。 
  ● スイッチング損失の温度依存性は大きくありません。 
  ● 結合損失は、制御モード、電気パラメータ、温度の関数になります。 

  ゲート駆動 IC 内の電力損失を知ると、次式から最大周囲温度を計算できます（逆も可）。 
 
   TA,max ＝ TJ,max － PD × Rth,JA 
 
ここで、Rth,JAはチップから周囲までの熱抵抗です。 
次の例に、電源電圧400V、スイッチング周波数100 kHz、無負荷、ゲート抵抗なしのときに、

IRF830を2個使ってハーフブリッジ回路を構成したときの損失の一般的な内訳を示します。 
 
 PD,q(LV) ＝ 0.004 W 
 
 PD,SW(LV) ＝ PCMOS＝ 15 V×16 nC×100 kHz ＝ 0.024 W 
 

PG ＝ 2×15 V×28 nC×100 kHz ＝0.084 W 
 
 PD,q(HV) ＝ 0.002 W 
 
 PD,SW(HV) ＝ （400 V + 200 V）×7 nC×100 kHz ＝ 0.42 W 
 
 全電力損失 ＝ 0.534 W 
 

PD,SW(HV)を計算する式の中の値 200V は無負荷に該当します。すなわち、ハーフブリッジの出

力は 2 つの電源電圧レールの間の電圧に設定します（上記の d）の 1）を参照）。 
実際の接合部の温度は、調整可能な電流源を使ってシャットダウン・ピンから 1 mA を流出さ

せることにより、動作中に測定できます（LM334 など）。ピン電圧は 25℃で 650 mV。2 mV
／℃で減少します。この電圧の変化は、チップの温度を良く表しています。 
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5 VSピンの負の過渡電圧の扱い方 
 

寄生成分によって発生する問題の中で、制御 IC にとって重要な問題の 1 つは、スイッチング

後に VS 端子が接地に対してアンダーシュートしやすいことです（図 4）。逆に、オーバーシュ

ートの問題はありません。これは、IR 社の高耐圧 IC 技術の高い差動電圧能力によります。 
IR 社の制御 IC では、COM に対して測定したとき、少なくとも 5V の VS端子のアンダーシュ

ートを許容することが保証されています。アンダーシュートがこのレベルを超えると、ハイサイ

ド出力が一時的にラッチします。与えられた VS が絶対最大定格内に収まれば、IC は損傷を受け

ませんが、アンダーシュートが 5V を超えている間、ハイサイド出力のバッファは入力の変化に

応答しません。このモードには注意が必要ですが、

ハイサイドはスイッチング後、直ちに状態を変え

る必要がないため、多くの用途で無視できます。 
下記に示す信号は、通常動作、および短絡や過

電流シャットダウンなどの高いストレスがかかっ

たときで、かつ di／dt が大きいときに観測されま

す。駆動結合における寄生成分が測定に含まれる

ようにするため、図 4 に示すように、常に、IC の

ピンで直接測定してください。 
 1）COMに対するハイサイド駆動回路のオフセ

ット電圧：VS－COM 
図 4 逆回復時の Vs スパイク雑音の考察    2）フローティング電源電圧：VB－VS  

                      次のガイドラインは、制御 IC 回路内での実践事

項や観測されるラッチアップのマージンにかかわらず注意すべき事項を示しています。 
 
5.1 寄生成分の最小化  
 

a）プリント回路基板でスイッチ間をつなぐときは、ループや迂回がないようにして、太くて

最短のパターンで配線してください。 
b）1 本の配線による相互接続を避けてください。インダクタンス成分が大きくなるのを防止

するためです。 
c）プリント回路基板上のパッケージの高さを

低くして、リードのインダクタンス成分の影響

を低減してください。 
 d）プリント回路基板のパターン長を短くする

ために、両パワー・スイッチを近くに配置して

ください。 
 
5.2 制御 IC をパワー・スイッチの近くに配置 
 

2a）VSと COM を図 5 のように接続します。 
 2b）プリント回路基板の配線パターンを最短

にして、ゲート駆動回路内の寄生成分を小さく 
図 5 接地との接続およびレイアウト例   してください。 

2c）制御ICをできるだけパワー・スイッチの 
近くに配置してください。 
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5.3 局所的なデカップリングの改善 
 

3a）ブートストラッ

プ・コンデンサ（CB）

の値を 0.47μF より大き

くし、少なくとも低

ESR（等価直列抵抗）の

コンデンサを 1 個使いま

す（図 6）。これにより、

VSのアンダーシュート

による深刻な過充電を低

減します。 
 3b）VCC と COM の間

に 2 つ目の低 ESR のコ

ンデンサ（C1）を接続し

ます。C1 がローサイド

出力バッファとブートス

トラップの再充電をサポ

ートするので、CB の少

なくとも 10 倍の容量値 
図 6 標準的なハーフブリッジ回路の浮遊インダクタンス   にしてください。 

 3c）図 7 に示すように、 
該当するピン間に直接、 

デカップリング・コンデンサを接続します。 
 3d）ブートストラップ・ダイオードと直列に抵抗が必要な場合、特に起動時と、周波数やデュ

ーティ比の限界値で VBが COM よりも下がらないことを確認します。 
 

 
 
 
 
 
 
 
 

図 7 電力のバイパス・コンデンサ 
 
 

上記ガイドラインに従う用途では、ソースでのVSのアンダーシュートの影響を小さくできます。

それでもアンダーシュートが大きい場合には、dv／dtを小さくしなければなりません。 

外付けのゲート駆動抵抗を調節することにより、効率の向上とスイッチング速度の低速化との

間のトレードオフを行うことができます。システムでこれを許容できないときは、高速なアンチ

パラレル・クランプ・ダイオードの使用が適していると思います。この目的には、HEXFRED ダ

イオードが最適です。 
 
過渡電圧対策の詳細については、技術資料 DT97-3“Managing Transients in Control IC Driven 

Power Stages”を参照してください。 
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6 レイアウトなどの一般的なガイドライン 
 

図 6 のハーフブリッジ回路には、電流の大きい経路に存在する重要な浮遊インダクタンスを示

してあります。これらの浮遊インダクタンスは回路動作に影響を与えることがあります。LD1 と

LS2 は「直流の経路」にあり、MOSFET とデカップリング・コンデンサとの間の配線インダクタ

ンスに起因します。LS1 と LD2 は「交流の経路」にあり、MOSFET 間の配線インダクタンスに起

因します。直流経路の浮遊インダクタンスはコンデンサを使って相殺することができますが、交

流経路の浮遊インダクタンスは相殺できません。  
電源とテスト回路との間の配線のインダクタンスの影響をなくすために、100μF／250Vの電

解コンデンサCFをQ1D端子とQ2S端子の間に接続しました（図8）。これにより、直流経路の浮

遊インダクタンスは実質的になくなりました。 
 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

図8 テスト回路 ＋15V RTNは正電源（＋15V）に対する負電源の意味。 
 

 
Q1 がオフするとき、Q2 のボディ・ダ

イオードをフリーホイール電流が流れま

す。この波形を図 9 に示します。上の

トレースに示すように、フリーホイー

ル・ダイオードのスパイク電圧は約 10V
です（図 9 の上の波形）。これはダイオ

ードの順方向回復現象とパッケージ内部

のインダクタンスによって発生します。 
ただし、IR2110のVSピンでの負のス

パイク電圧は50Vです（図9の下の波

形）。これは、交流経路内の浮遊イン 
ダクタンス（LD2とLS2）のdi／dtに起因 

図9 20Aの誘導性負荷のときのQ1のオフ時の波形  し、さらにフリーホイール・ダイオー 
横軸は20 ns／div、縦軸20 V／div。      
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ドのクランプ動作からインダクタンスが VS ピンを絶縁しているということにも起因しています。 
問題の深刻さを理解するための例を挙げると、例えば、50 nHの浮遊インダクタンスのもとで、

20 ns以内に10 Aでスイッチングすると、25Vのスパイク電圧が発生します。ちなみに、小型のペ

ーパ・クリップのインダクタンスは50 nHです。 
このスパイク電圧に対する最も効果的な対策は、交流経路内の浮遊インダクタンスを低減する

ことです。これは、図 10 のレイアウトに示すように、ハイサイド・トランジスタのソースまた

はエミッタを、ローサイド・トランジスタのドレインまたはコレクタに近づけて配置することに

よって実現できます。 
このインダクタンスを実用限界まで小さくした後、ゲート抵抗を使ってスイッチング速度を低

下させて di／dt を小さくします。パワーMOSFET をゲート駆動 IC から直接駆動すると、スイッ

チング速度が大きくなり過ぎます。図 8 に示した回路では、直列ゲート抵抗が 0Ωのとき、オフ

時間は 4 ns となります。直列ゲート抵抗が 0Ωのときの VS ピンでの負のスパイク電圧は 90V で

す（図 11）。 
 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

図 10 IR（S）2110 のテスト回路  図 11 直列ゲート抵抗に対する負のスパイク電圧と 
オフ時間の関係 

 
 

直列ゲート抵抗の値を大きくすると、負のスパイク電圧の振幅が急速に小さくなり、オフ時間

は直列ゲート抵抗に対してほぼ線形関数になります。図 11 から適切な抵抗値を選択することに

より、スパイク電圧の振幅とオフ時間との間のトレードオフを考察できます。テスト回路には

27Ωのゲート抵抗を選択し、スパイク電圧振幅 18V、オフ時間 48 ns を得ています。 
並列ダイオードをアノードからゲートへ向かってゲート抵抗をまたいで接続することも推奨さ

れます。ダイオードはオンしたときに逆バイアスされますが、オフ時とオフ状態中はゲートを低

い電圧に維持します。オン速度の低下により、逆回復のスパイク電圧は、p.20 の「12 電流モー

ド制御機能を備えるフルブリッジ回路」の説明通りに小さくなります（参考文献 2 も参照）。デ

バイスの過電圧と VS ピンの負のスパイク電圧に関しては、可能な限りゲート抵抗の値を小さく

するようにレイアウトしてください。 
 レイアウトでは、ゲート駆動の充放電ループの浮遊インダクタンスを小さくして発振を減ら

し、スイッチング速度と雑音耐性（特に「dv／dtによるオン」への対策）を向上しなければなり

ません。 
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また、ゲート駆動信号の戻りとして、各MOSFETにゲート駆動ICのピンに直接向かう専用接

続を設けてください。ツイスト・ペア線の一方をゲートとソースに、他方をゲート駆動とゲー

ト駆動の戻りに使ったとき、最適な結果が得られます（図12）。 
 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

       図12 テスト回路 
 
 

図10のレイアウトでは、交流経路と直流経路の浮遊インダクタンス、およびゲート駆動ルー

プの浮遊インダクタンスが低減されています。プリント回路基板の並列パターンが使われてい

ます。この回路では、高速な過渡電圧時にパワーMOSFETのゲート・ピンとIR2110のゲート駆

動ピンとの間で測定された電位差は2Vを超えています。 
 
7 モジュールを駆動するゲート駆動電流の増やし方 
 

モジュールなどが並列接続されたパワーMOSFETには、一般にゲート駆動ICが提供できる値

よりも大きな電流と小さいゲート駆動インピーダンスが必要なことがあります。図12の高入力

インピーダンスのパワー・バッファ（Q1、Q2、Q3、Q4、R1）は、ピーク出力電流が8 Aです。

パワー・モジュールの近くに実装できるため、ゲート駆動ループのインダクタンスを減らして、

dv／dtにより発生するオンに対する耐性を向上できます。静止電流は無視できるほど小さいため、

ブートストラップ・コンデンサから供給することもできます。 
このバッファは、IRS2110またはゲート駆動能力が小さいゲート駆動ICからの駆動信号を入力

して、全ゲート電荷が600 nCのIGBTモジュールを駆動します。Q1とQ2は、ピーク出力電流条件

に合わせて大きさを決めることができるQ3とQ4の低電流駆動回路です。 
入力信号状態が変わるとR1は、Q1とQ2がオンしている数nsの間、Q1とQ2を流れる電流を制限

します。入力が新しい状態に安定すると、駆動用トランジスタが導通している出力トランジス

タのゲート容量を直ちに放電させて、オフ状態にします。他方の出力トランジスタのゲートが

R1を介して充電される間、R1と出力トランジスタの入力容量で決まる時定数RCにより、オンが

遅延します。 
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図 13A と図 13B に、60 A の誘導性負荷を電流駆動するときの一般的なスイッチング特性を示

します。オンとオフの遅延は 50 ns です。立ち上がり時間と降下時間は 40 ns 未満です。バッファ

は 0.1μF の容量性負荷でテストしました。図 14 にバッファの入出力波形を示します。リンギン

グは、容量性負荷と浮遊インダクタンスで構成される出力の共振回路によって発生します。図

15 は、静止時の消費電流と周波数の関係です。ブースタ段にこれより低いオン抵抗と低い電圧

の MOSFET を使うことができますが、オン抵抗を大幅に下げると、大きなピーク電流が発生し

て、回路に大きな雑音とリンギングを発生させることが分かりました。 
 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

 
図13A  IGBTモジュールのオン特性       図13B IGBTモジュールのオフ特性 

60Aの誘導性負荷をスイッチングするとき。   伝播遅延時間50 ns、降下時間は40 ns以下、 
横軸は50 ns／div。              ゲート電荷Qg は600 nC。横軸は50 ns／div。 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

                    図15 静止時の消費電流と周波数の関係 
 
                     
図14 0.1 μFのコンデンサを駆動したときの波形 

横軸は250 ns／div。 
 
 
 
 
 
 
 
 

 
IGBT collector current (20A/div.) 

 

Buffer input (5V/div.)

Buffer output (5V/div.)

 
7.0 
6.0 
5.0 
4.0 
3.0 
2.0 
1.0 
 
0.1  10 

Frequency (kHz) 

Buffer driving module at 400V 
Buffer driving module at 0V 
Buffer only 

Quiescent Current Consumption (mA)

IR2110 Output (5V/div.)

Buffer Output (5V/div.)



 

www.irf-japan.com 14AN-978 RevD

 

 
 
 
8 連続ゲート駆動の実現方法 
 

ブラシレス DC モー

ターなどの用途では、

ハイサイド・トランジ

スタが常時オンしてい

なければなりません

（図 16）。この条件下

では、ブートストラッ

プ・コンデンサの電荷

は、ハイサイド出力の

オンを維持するために

不十分です。このため、

絶縁された電源が使わ

れます。 
 ただし、絶縁された

電源はコストアップ要

因になり、しばしば、

トランス巻線間容量を

通したスイッチング時

のdv／dtの混入によって

パワー・トランジス 
図16 応用回路例                 タが擬似的にオンしてし 

       まう原因にもなります。 
絶縁された電源に対する安価な代

替回路は、図17に示すチャージ・ポ

ンプ回路を利用することです。ゲー

ト駆動ICのIR2125を例に、チャー

ジ・ポンプ回路とブートストラップ

回路の連携動作を説明します。 
IR2125には線形の電流制限機能と

タイムアウトシャットダウン機能が

あり、MOSFETの保護機能を提供し

ています。IR2125の低電流動作条件

を提供するために、チャージ・ポン

プ回路にはCMOS版の555タイマIC
を採用しています。 

IGBTがオフのとき、ブートスト

ラップ・ダイオードと負荷抵抗を

介してブートストラップ・コンデ

ンサが充電されます。IGBTがオン

のとき、接地に接続された100 kΩ 
図17 ハイサイド駆動回路は高速にスイッチングし、 の抵抗が、555タイマの1番ピン 

連続でオンし、スイッチング素子を保護                 （GND）と8番ピン（V＋）の間に接 
続された100 nFのコンデンサを充電

して、IR2125の5番ピンを基準とする－15Vを発生します。2個のダイオード（lN4148）と10 nF
のコンデンサで構成されたチャージ・ポンプ回路が555タイマの3番ピンの7.5 kHzの矩形波を、

VSを基準とする＋15Vに変換し、ブートストラップ・コンデンサを充電します。 
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 図 18 は起動時の回路波形です。

IGBT がオンすると、ブートストラッ

プ・ダイオードが IR2125 の 8 番ピン

を＋12V 電源から切り離すため、ブー

トストラップ・コンデンサにかかる電

圧が降下し始めます。同時に、555 タ

イマの 1 番ピンと接地（HV RTN）と

の間に接続された 100 kΩの抵抗が、

それに接続された 100 nF のコンデン

サの充電を開始し、タイマ（マキシム

社の ICM7555IPA）の電源電圧を発生

します。 
チャージ・ポンプ回路の出力電圧は、

電源電圧の上昇と共に上昇します。チ

ャージ・ポンプ回路はブートストラッ

プ・コンデンサの電圧を保持して、 
図 18 起動時の波形            IR2125 の低電圧のしきい電圧レベル 
                    よりも上に電圧を保持します。 

部品の選択には次の事項を考慮してください。 
 ● ツェナー・ダイオードの選択では、555 タイマの絶対最大電源電圧が 18V であることを考

慮してください。 
 ● 100 kW（500V＋HV 電源の場合）抵抗の値は、IR2125 のハイサイドの最大電源電流、動

作最小電源電圧、タイミング条件に従って決定します。 
 ● IR2125 の VBピン（Iqbs）の電源電流は温度上昇と共に増加します。 
 
9 ゲートの負バイアス発生方法 
 

本来、MOSFET も IGBT もゲートに負バイアスを必要としません。オフ時にゲート電圧をゼロ

に設定すると、正常な動作が保証され、実質的にデバイスのしきい電圧に対して負バイアスを提

供します。ただし、以下のように、負のゲート駆動または別の方法が必要となることもあります。 
 ● 半導体メーカーが、デバイスのゲートの負バイアスを規定しているとき。 
● 回路で発生する雑音によって、ゲート電圧をしきい電圧より低く安全に保持できないとき。 
● スイッチング速度を最大限、速くしたいとき。 

 ここでは、IGBT を例に説明しますが、ここに記載する内容は、そのままパワーMOSFET にも

当てはまります。IR 社の IGBT は、負バイアスを必要としません。ディスクリート品やモジュ

ール品に対してデータシートに公表されたスイッチング時間とエネルギ損失値は、ゲート電圧

がゼロのときのオフ状態で測定されています。「dv／dt によって発生するオン」の問題は、

IGBT のコレクタ端子とエミッタ端子の間で電圧が急速に上昇するときに発生します。 
過渡電圧では、ゲート-コレクタ間容量（ミラー容量）が電荷をゲートに供給して、ゲート電

圧を上昇させます。ゲートにおける電圧変化の振幅と時間は、ゲート-コレクタ間容量とゲート-
エミッタ間容量の比率、ゲートに接続された駆動回路のインピーダンス、コレクタ端子-エミッ

タ端子間に加えられる dv／dt によって決まります。 
 dv／dt の大きい用途でのしきい電圧と直列ゲート抵抗の影響を調べるために、次のテストを

行いました。テスト回路が次頁の図 19 です。下側の IGBT のスイッチング損失が大きな貫通

（シュートスルー）電流を示すまで、上側の IGBT に対する正バイアスを上昇させました。オン

するときの損失を、コイルの電流 15 A、スイッチング速度 6V/ns で測定しました。その結果を

次頁の図 20 に示します。 
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図 19 テスト回路        図 20 オンするときの損失とバイアス電圧 Vgの関係 
 
 

オンするときの損失が大きくなるしきい電圧は、直列ゲート抵抗 RG が 47 Ω、10 Ω、0 Ωの

ときに、それぞれ 4V、5V、5.6V です。直列ゲート抵抗に並列接続したダイオード（アノードか

らゲートへ）は、ゲートを低くクランプするためのものなので、所望のオン条件によって直列

ゲート抵抗の大きさを決められます。 
IGBTの出力容量（COES）を充電するために発生する電流変化は、導通電流と誤認されること

があります。dv／dt  ＝ 20 V／nsでのIGBT（IRGPC50F）の電流変化の振幅は約5 Aです。この変

化の振幅は、加えられる負バイアスによって変わりません。 
基本バッファ回路と負のチャージ・ポンプ回路を図 21 に示します。バッファ回路では、2 個

の p チャネル MOSFET と 2 個の n チャネル MOSFET を使っています。Q3のゲートと Q4のゲー

トとの間の抵抗 R1は、出力トランジスタのオンを遅くし、駆動 IC の貫通電流を制限します。 
D1 は、Q3 と Q4 のゲートの電位差を作ります。D2、C2、R2 は、Q2 へのレベルシフト回路を構

成します。C3、C4、D3、D4 は、入力信号を負の直流電圧に変換します。オンした後、負電圧は

極めて小さいか、または大きいデューティ比（1～99％）であっても、数周期以内に安定します。

負電圧のセトリング時間と安定性は信号源の出力インピーダンスに影響されます。 
 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

図 21 負のチャージ・ポンプ回路とバッファ回路 
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図22に示す回路では、

IR2110の高耐圧レベルシフ

ト機能と駆動機能に加えて、

図21に示すMOSFETで構成

したバッファの負バイアス

を使っています。 
この回路は、ゲート電荷

が600 nCで定格電流270 A の
IGBTモジュールを2個使って

テストしました。波形を図

23に示します。回路がオン

するときの遅延時間は1 ms
で、オフするときの遅延時

間は0.2 msです。 
負バイアス電圧のセトリ

ング時間は、スイッチング

周波数 5 kHz、デューティ比

50％のときに約 10 ms です。

起動時、この回路は最初の

周期の後でも、いくらかの 
図 22 負バイアスのハーフブリッジ駆動回路      負ゲート電圧を供給します。 

停止時、ゲート電圧はリザー 
バ・コンデンサが放電するま 
で、負のままです。 

 
 
重要）IR 社の IGBT と IGBT モジュールに

は負のゲート駆動が不要です。NPT（ノン

パンチスルー）型 IGBT の場合、Ccgと Cge

の容量比の変化が大きいことを考えると

負のゲート駆動が必要な場合があります。

ゲート容量を追加すれば、負のゲート駆

動は不要になります。ゲート容量を追加

すると Ccgと Cge の比が小さくなるため、

ミラー効果の影響が少なくなり、ゲート

に誘導されるミラー電圧によって発生す

る擬似的なオンがなくなります。 
図23 負バイアスの波形 

横軸は1 ms ／ div。 
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10 バック・コンバータの駆動方法 
 

図 24 に、IR2117 を使って構成

したハイサイド駆動機能を備える

一般的なバック・コンバータを示

します。電源の接地（COM）に

接続されたダイオードは、負のス

パイク雑音が IC の動作に影響し

ないように、雑音耐性をさらに強

化します。前述のように、COM
は一緒に接続しないようにします。 

ブートストラップ・コンデンサ

は、起動時に放電し、ほとんどの

用途ではコイルとフィルタ・コン

デンサを経由して充電されます。

フリーホイール・ダイオードが 
図24 IR2177を使って構成したバック・コンバータ  導通しないときには、無負荷状態 

でも同じです。フィルタ・コンデ

ンサの値が、ブートストラップ・コンデンサの値よりも少なくとも10倍大きい限り、この代替

経路は機能します。 
この共振回路のQは、ブートストラップ・コンデンサがVSSの規定値（20V）を超えて充電され

ないように、十分小さくしてください。もし、そうできないときは、ブートストラップ・コン

デンサと並列にツェナー・ダイオードを接続すると過電圧の問題に対処できます。これは、DC-
DCコンバータを使って、DCモーターの電源や速度の制御を実行する場合にも当てはまります。 
 ただし、次の2つの場合、ブートストラップ・コンデンサの再充電電流がダイオードや負荷を

流れることはできません。 
 1）図 25 に示す一般的なバッテリ充電の用途では、出力の＋12V が VS ピンに現れ、起動時の

ブートストラップ・コンデンサ CBの電圧が低下し、ゲート駆動 IC 内の低電圧保護機能が動作を

禁止します。 
 2）出力の電圧が高くなり過ぎて、バック・コンバータの通常のPWM動作が停止する場合。こ

れは通常、出力の重い負荷を突然取り除いたとき発生し、制御ループの速度限界とコイル

（L1）に蓄積された大きなエネルギによって、設定値よりも出力電圧が高くなります。出力の

負荷がないか、または軽いとき、フィルタ・コンデンサは出力をハイ・レベルに長時間維持で

きます。一方、CB はハイサイド駆動回路の漏れ電流によって高速に放電します。 
 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

図25 バッテリ充電用途に高耐圧ICを使った回路構成 
 

 



 

www.irf-japan.com 19AN-978 RevD

 

 
 
 

図26に示すよう

に、R1を追加する

と、ブートストラ

ップ・コンデンサ

への充電経路がも

う１つ構成できま

す。VINがVOより高

いため、VSピンが

VO電位になっても、

いくらかの充電電

流がR1を流れます。

CBの充電を維持す

るため、R1を流れ

る平均電流を最悪

時の漏れ電流より

も大きく維持しな 
図26 R1を追加して充電経路を構成              ければなりません。 

D3は、低電流で

急峻な特性の低電圧レベルのツェナー・ダイオードにしてください。12Vと15Vに対する推奨部

品は、それぞれlN4110とlN4107です。 
バック・コンバータの出力電圧が10 V ～ 20 Vの場合、この技術はPWM制御回路、さらに

IR2110、その他の補助回路の専用電源として使うことができます。 
 
11 デュアル・フォワード・コンバータと 

スイッチド・リラクタンス・モーター駆動 
 

図 27 に、スイッチ

ド・リラクタンス・モ

ーターの巻線やデュア

ル・フォワード・コン

バータのトランスの巻

線を駆動するときによ

く使われるブリッジ構

成を示します。 
 IR2110を使用すると

きは、2個のダイオード

と2個のMOSFETを追加

してください。これら

を追加すると、オンす

るときと後続周期でブ

ートストラップ・コン

デンサが確実に充電さ

れ、フリーホイール・

ダイオードの導通 
   図27 デュアル・フォワード・コンバータと                                   時間が非常に短くなり 

スイッチド・リラクタンス・モーター                ます。 
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12 電流モード制御機能を備えるフルブリッジ回路 
 

図28に、各周期ごとの電流制御機能を備えるHブリッジ（フルブリッジ）回路を示します。こ

のブリッジでは、IR2110のシャットダウン（SD）・ピンと組み合わせてローサイド側に電流検

出デバイスが使われています。電流検出回路は、出力電圧、精度、負電源、帯域幅など所望の

特性にするために使うPWM技術に依存します（詳細は参考文献3、4、5参照）。p.3の「2.1 入

力論理」で説明したように、負荷電流が内部ダイオードを通して減衰するとき、パワー

MOSFETがオフ状態を維持できるように、シャットダウン機能がラッチされます。パワー・ト

ランジスタがいったんオン・コマンドを受け取ると、次の周期の初めにこのラッチがリセット

されます。図6と図7に示すように、デカップリング・コンデンサがL1の悪影響を軽減します。 
一方、図10に従って、L2を小さくするように注意深くレイアウトします。IR2110のオンとオ

フの伝搬遅延時間は、ほぼ整合しており（ズレは最悪の場合でも10 ns）、オンの伝搬遅延時間

は、オフのそれよりも25 ns長くなっています。このため、入力のオン・コマンドとオフ・コマ

ンドが一致した場合でも、パワー・トランジスタのオンが重なることはありません。 
 

図28 各周期ごとの電流モード制御機能を備えるHブリッジ回路の一般的な構成 
 
 

抵抗とダイオードで構成する回路網をゲートの入力に追加すると、マージンを増やすこと

ができます（図29A）。この回路網を追加する目的は、オフに影響を与えずに、オンを遅延させ

ることです。これ

によってデッドタ

イムが追加されま

す。 
抵抗-ダイオード

回路網も逆回復時

間中のスパイク電

流のピークを低減

するときに有効で

す。 
 
 
 

図29A パワーMOSFET（IRF450）を約100 kHzで動作 
コイルのインダクタンスは100 mH。 
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参考文献2で説明しているように、この

回路は電力損失、dv／dt、EMI雑音に影響

を与えます。図29Aの回路で、図10に示

すレイアウトのテスト回路から得た波形

を図29Bに示します。 
図 29C から分かるように、パワー

MOSFET（IRF830）の500 kHzでの動作で

は、問題がなく、IR2110の目立った温度

上昇もありませんでした。 
 
 
 
 

図29B 図29Aの回路の波形 
 

 
 
 
 
 
 
図29C 図29Aの回路の波形 
 
 
 
 
 
 
 

 
13 ブラシレス・モーターと誘導モーターの駆動 
 

モーター駆動用の 3 相ブリッジでは、波形に di／dt の大きい成分が含まれるため、レイアウト

には注意が必要です（図 30）。特に、共通接地（COM）点から最も離れた駆動回路では、COM
と接地基準との間の電位差が大きくなります（参考文献 1）。 
 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

図30 6個のIGBTを駆動する3個のIRS2110を使った3相インバータ回路 
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IR213x のような 3 相駆動回路の場合、p.8 の「5 VSピンの負の過渡電圧の扱い方」と p.10 の

「6 レイアウトなどの一般的なガイドライン」に示したガイドラインに以下を補足します。 
まず、各ゲート駆動 IC の COM ピンを、それぞれに対応する 3 個のローサイド・トランジスタ

に別々に接続してください。このとき、潜在的な問題として気をつけなければならない動作状態

があります。すなわち、ブリッジ回路の一部をオフにしてローターを長時間ロックするブラシレ

ス DC モーターを動作させるときに発生します。この状態では、長時間ロックの間に VS から見

える電圧に応じて、ブートストラップ・コンデンサが実質的に放電してしまうことがあります。

その結果、上側のパワー・トランジスタがオフして、コマンドで指示しても動かなくなります。 
多くの場合、これは不具合にはなりません。下側のトランジスタが次のコマンドによってオン

になり、ブートストラップ・コンデンサが充電されて次の周期に備えるからです。一般に、設計

で、この種の動作を許容できないときは、次の 4 つの方法のいずれかで回避できます。 
 a） p.14の「8 連続ゲート駆動の実現方法」で説明したチャージ・ポンプ回路を使うこと。 

b）数μs の最小パルス幅の短い「通常」のデューティ比を持つように制御回路を構成すること。 
 c）1 つの極が、限られた既知の時間、動作を停止することがあるとき、ブートストラップ・コ

ンデンサの容量値を、その間、電荷を維持できるような値にすること。 
d）ブートストラップ・コンデンサに加えて、ハイサイドに絶縁された電源を挿入すること。 

正弦波を合成する PWM 技術を採用した誘

導モーターの駆動回路にブリッジが含まれて

いるとき、低周波で各極はゼロまたは非常に

小さいデューティ比の長い時間を許容します。

ブートストラップ・コンデンサの値は、この

ような長い時間にリフレッシュなしで耐える

ように十分な電荷を保持できるような値にし

てください。図 31 のような回路では、高電

圧電源と論理回路の電流を分離することが、

安全対策として、またはインバータ故障時の

損害対策としてしばしば要求されます。 
 この機能を実現するために、光アイソレ 

図 31 IRS2110 はハイサイドの           ータまたはパルス・トランスがよく使われ 
p チャネル MOSFET を駆動可能   ます。5 kW までの駆動の場合、アプリケー

ション・ノート AN-985：”Six-Output 600V 
MGDs Simplify 3-Phase Motor Drives”の dv
／dt から光アイソレータをシールドし、

コスト削減と同時に高性能のゲート駆動

能力も提供します。 
 
14 プッシュプル 
 
高耐圧のゲート駆動ICは、一般的には

重要な高耐圧のレベルシフト機能とフロ

ーティング・ゲート駆動機能を必要とし

ない用途でも非常に有効です。 
便利さ、VSSとCOMとの間の雑音に対 

図32 プッシュプル駆動回路                                する弾力性、高速駆動機能は、多くの電  
力安定化の用途で魅力的な機能です。図 
32のように、デカップリング・コンデン

サを追加するだけで、インタフェース機能とゲート駆動機能を実現できます。 
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15  ハイサイド p チャネル 
 

図31に示すように、正の電源電圧を基準とする負電源が存在する場合、ゲート駆動ICはハイ

サイド・スイッチとしてのpチャネル・トランジスタも駆動できます。このモードで動作する場

合、HIN入力はアクティブ・ロー・レベルになります。すなわち、論理“0”を入力すると、pチ
ャネルMOSFETがオンします。VS（またはVB）が接地に対して一定の電位に固定されると、p.5
の「4 ゲート駆動ICの消費電力の計算方法」のd）の2）で説明した電力損失はゼロになります。 
 
16 トラブル・シューティングのガイドライン 
 

IR2110 のフローティング・チャネルの波形を解析するためには、差動入力を備えるオシロスコ

ープが必要です。この方法では、接地を基準としない電位差を測定することを意味します。ただ

し、次の項目の確認が済んでいるものとします。 
● ピンが正しく接続され、電源がデカップリングされていること。 
● ブートストラップ充電ダイオードは超高速で、電源電圧の定格を満たしていること。 
● シャットダウンピンがディセーブルされていること。 
● 回路構成上必要とされない限り、論理入力によって複数デバイスが同時に導通しないこと。 

 
 

現象 推定される原因 
ゲート駆動パルスを

出力しない VCC がUVLOの電圧を超えているか確認してください。 

ゲート駆動パルスが

下側のチャネルしか

出力しない 

ブートストラップ・コンデンサの電圧を測定します。この電圧はロッ

クアウト電圧よりも高くなければなりません。もし、そうでないな

ら、なぜコンデンサが充電されないのかを調べてください。オン時に

コンデンサが充電されることを確認してください。 

上側のチャネルの動

作が不安定 

• VS がCOMよりも5V～10 V以上下がっていないことを確認してく

ださい。 
• ハイサイド・チャネルがUVLO状態でないことを確認してくださ

い。 
• COMに対するVSのdv／dtが50V／nsを超えていないか確認してく

ださい。もし超えていたら、スイッチングを遅くしてください。 
• VSSに対して論理入力に雑音がないことを確認してください。 
• 入力論理信号が50 nsよりも長いことを確認してください。 

ゲート駆動信号の過

剰なリンギング 

ゲート駆動ループのインダクタンスを減らしてください。ツイスト・

ペア線を使い、長さを短くします。ループ・インダクタンスを減らし

てもリンギングが許容レベルに入らないときは、ゲート抵抗を追加し

てください。 
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表1 
手法 基本回路 重要な機能 

フローティング・ゲ

ート駆動回路の電源 

GATE
DRIVE

FLOATING
SUPPLY

LEVEL SHIFTER
OR

OPTO ISOLATOR

LOAD
OR

LOW SIDE
DEVICE

 

• 無限の期間、完全にゲートを制御する。

• 絶縁型電源は、コスト高の要因（各ハイ

サイドに対して1個必要）。 
• 接地を基準とした信号のレベルシフトが

難しい。レベルシフト回路は、電圧を維

持しなければならず、最小の遅延時間

で、低い消費電力でスイッチングしなけ

ればならない。 
• 光アイソレータは、比較的高価で、帯域

幅や雑音感度に限界がある。 

パルス・トランス 
LOAD

OR
LOW SIDE

DEVICE

 

• シンプルで安価。用途が限られる。 
• 広いデューティ比にわたって動作させる

ためには複雑な技術が必要。 
• 周波数が下がると、トランスが非常に大

きくなる。 
• 寄生成分により、高速スイッチング波形

が劣化する。 

チャージ・ポンプ 
LOAD

OR
LOW SIDE

DEVICE

OSCILLATOR

 

• レベルシフト回路によって電源電圧以上

の電圧を発生でき、MOSFETがオンのと

きにゲート電圧を持ち上げられる。 
• レベルシフト回路を設計しなければなら

ない。 
• オン時間がスイッチング用途には長過ぎ

る。 
• 無限の期間、ゲートをオンのままにでき

る。 
• 電圧を重ね合わせる回路の効率は、ポン

ピングが2段以上必要。 

ブートストラップ 
GATE
DRIVE

LEVEL
SHIFTER

LOAD
OR

LOW SIDE
DEVICE

 

• シンプルで安価。パルス・トランスに比

べて制限がある。すなわち、ブートスト

ラップ・コンデンサをリフレッシュしな

ければならないことが、デューティ比や

オン時間を制限する。 
• コンデンサが高電圧レールから充電され

るなら、消費電力が大きくなる。 
• レベルシフト回路が必要。それに伴う難

しさがある。 

搬送波駆動 
LOAD

OR
LOW SIDE

DEVICEOSCILLATOR

STOP

• 無限の期間、完全にゲートを制御する

と、スイッチング特性が制限されること

がある。これは改善できるが、回路が複

雑になる。 
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表 2 

 チップ寸法
立ち上がり

時間 降下時間 

 HEX-2 2.5 ns 17 ns 
HEXFET MOSFETの異なるチップ寸法に対する

標準的なスイッチング時間 
HEX-3 38 ns 23 ns 

 HEX-4 53 ns 34 ns 
（VCC＝15 V、図9のテスト回路、ゲート回路

網なし） 
HEX-5 78 ns 54 ns 

 HEX-6 116 ns 74 ns 
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