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大電力昇圧型コンバータへの代替的なアプローチ
— By David Baba, Product Applications Engineer
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大電力昇圧型コンバータでは、FET、ダイオードおよびインダク

タの電力損失を最小にし、温度上昇を最小限に抑えるために、

特別な配慮が必要です。FETに関しては、多くの設計者が導通

損失を低減させるためFETを並列に配置する方法を選んでい

ます。しかし、FETを並列に配列すると遷移損失の増加を招く

ことがあります。本稿では、昇圧型FETの全損失を低減させる

ために考慮すべき、いくつかのアプローチについて検討します。

アプローチとしては、低ゲート電荷量FETの選択、ゲート駆動電

流がより高い代替コントローラの選択、あるいはLM5112の

ようなゲート･ドライバの使用などがあります。代替アプローチ

として、ナショナルセミコンダクターのPowerWise®LM25037

デュアル出力ゲート駆動コントローラを使用した場合と、その

利点を、LM5020などのシングル･ゲート駆動コントローラを

使用した場合との比較で、検討します。まず、本稿では全FET

損失の近似値を求める方法を検討し、次に、さまざまなアプロ

ーチの中からアプリケーション要件に最適なアプローチ選択に

ついて検討します。

昇圧型コンバータの概要

Figure 1 は、(a)基本的なコンポーネントを内蔵した昇圧型

コンバータ、(b)オン周期D中の昇圧型コンバータの動作、および

(c)オフ周期(1-D)中の動作を示しています。

Figure 2 の3つの波形はすべて、1つの完全なスイッチング･

サイクル上での挙動を示しています。(a)はインダクタ電流、

(b) はスイッチ電流、(c)はFET両端間の電圧を示しています。
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Figure 2. 昇圧型コンバータの基本的な挙動波形

Figure 1. Dおよび(1-D)スイッチング周期中の
昇圧型コンバータ



LM25037 PWMコントローラを使用した代替アプローチの

利点が特に顕著なのは、出力電圧が入力電圧に比べ何倍も大

きなアプリケーションです。入力電圧と出力電圧の関係は、デュー

ティ比とも関連しており、次の式で表されます。

 

式 1からは、最大デューティ比に制約があるシングル･チャネル･

ゲート駆動ソリューションの場合は、大きな昇圧比は不可能な

ことが明らかです。いくつかのコントローラの場合は、最大デュー

ティ比が80%で、これにより昇圧比は入力の5倍に制約され

ます。しかしながら、LM25037コントローラを使うと、こうした

制約を解消できます。その理由はLM25037ゲート･ドライバの

交流出力は2つの出力間のデッドタイムが極めて小さく、それ

により80%を上回る最大デューティ比が可能だからです。これ

により、入力の10倍の出力電圧を得ることが可能になります。

昇圧型FETにおける損失
昇圧型FETによる損失は、導通、遷移およびスイッチング損失

の3つのカテゴリに分類できます。熱特性に影響を与えるFET

内で、導通損失と遷移損失が直接発生することから、この2つ

の損失について検討します。

導通損失

昇圧型FETの導通損失は、昇圧型コンバータの出力電力、入力

電圧、出力電圧(Dと関連)およびFETのRDSONと直接関連し

ています。

IがRMSスイッチ電流、RがFETのRDSONで、導通損失はI2R

項です。昇圧型コンバータの導通損失は次式で表されます。

大電力昇圧型コンバータへの代替的なアプローチ

昇圧型コンバータはソース電圧より常に大きな電圧を提供し

ます。D周期にインダクタLの電圧-時間積バランスを(1-D)周

期中に入力電圧を加え、ダイオードにより出力に整流します。D

周期が長くなれば、1-D周期は短くなり、それにより電圧時間

バランスを維持するためにオフ時間中の電圧が高くなります。
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ここでは

注: 式 3と4は平均入力電流の50%であるピーク･ツー･ピーク･

インダクタ電流に関連しています。
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TransLOSSES 2 x VOUT x IINAVE x TTRANS x FSW =

式 8

VIN

(1 - D)
VOUT =式 9

IOUT

(1 - D)
IINAVE =式 10

VDS

VGS

VGS

ID

(TH)

ここでは

充電は時間に関係しており、FETのゲートに供給されるゲート

駆動電流に比例しています。電流が増加するほど、FETのターン

オンは迅速になります。逆にFETをターンオフするためには、

ゲート･ドライバがゲートから電流をシンクさせることが必要で、

ゲート･ドライバのシンク電流が増加すれば、FETのターンオフ

がそれだけ速くなります。説明を簡単にするため、ターンオン時間

がターンオフ時間と等しく、ゲート･ドライバが同じソースおよび

シンク電流能力を提供していると仮定します。

FETに関する多くのデータシートには、VGSをY軸に、電荷量をX

軸にとったグラフが掲載されています。Figure 3 には本稿での
検討項目との関連のVDSおよびID曲線が追加されています。

FETを完全にスイッチオンするために必要な電荷量を推定す

るため、ミラー電荷量として示される差動充電を推定しなけ

ればなりません。他に近似値を得る方法としては、ミラー電荷量

を代表的なゲート電荷量の約60%と推定する方法もあります。

MOSFETゲート･ドライバのゲート駆動抵抗は通常、データ

シートに記載されています。バイポーラ接合トランジスタ(BJT)

の出力段に対しては、それは抵抗としては記載されていません。

BJT出力ドライバ段に対してはVSATが記載されています。しかし

次の式に示すように、VSAT情報は駆動抵抗の近似値を得るため

利用できます。VG DROPはトランジスタ出力段のVSATです。

遷移損失

遷移損失はFETのターンオン時あるいはターンオフ時に発生

します。FETのターンオン前の定常状態動作中には、出力電圧

はFETのドレインとソース間にあります。FETのターンオンが

始まると、電流はドレインからソースの方向に流れ始め、その後

に電圧の降下が始まります。この間、電圧はFET両端間に留

まっており、電流が増加し、損失が発生します。

ターンオフ時にはまったく逆の現象が発生します。

周波数が増加するにつれ、秒当たりの遷移回数が増え、遷移損

失が増加します。

また、遷移時間が増加すれば、FETにとって上記の損失周期が

長くなり、遷移損失が増加します。遷移損失の近似値は次の式

により計算できます。

FSWはスイッチング周波数で、TTRANSは遷移スイッチング時間

です。

Figure 3 はFET両端間のドレイン電流と電圧を示したグラフ
で、FETを完全にオンにするためにはどの程度の充電が必要か

を示しています。

Figure 3. 遷移スイッチング時間の近似値

ミラー電荷量(Q)

プラトー
電圧

電圧/
電流

電荷量(nC)



前述の仕様を考慮すると、設計者にとってナショナル セミコンダ

クターのLM5020 PWMコントローラが選択肢の1つとなり

ます。LM5020コントローラは、多くの昇圧型アプリケーション

で一般的に選択されており、代表的な設計シナリオで良い比較

例として使用されています。

2つのFETを並列に配置すると、ゲート充電が2倍になり、それに

よりスイッチング遷移時間が2倍になることから、スイッチング損

失が増加します。高いRMSスイッチ電流とゲート電荷量の倍増

により、低RDSON、低ゲート電荷量のFETを選択することが重

要になります。 こうしたタイプのFETは、ゲート電荷量がより高く

RDSONが同じFETと比較し、コストが高くなる傾向があります。

こうした遷移損失問題に対応するため、ここではFETの代表例と

してVishay社のSiR472DP FETを選びました。

FETの駆動に利用できる電圧を決定する必要があります。これ

は単純に、ゲート駆動時の全出力電圧からミラープラトー電圧を

引くことにより計算できます。しきい値に達した後のFETの駆動

に利用可能な電圧は次の式で求められます。

式 11はゲート･ドライバの抵抗を計算します。この計算から、ゲー

ト駆動電流は次のようになります。

ここでRGはFETのゲート抵抗です。

ゲート駆動電流が決定されれば、遷移時間の計算が可能にな

ります。

さらに遷移損失の評価(式 8 )も可能です。

1つの例として、2スイッチ･アプローチを使用し、シングル･ゲー

ト駆動、並列スイッチアプローチとの比較で、昇圧仕様を検討し

てみます。
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Figure 4. 2つの並列FETのスイッチングを行う
シングル･ゲート駆動コントローラ

LM5020コントローラを使用したシングル･ゲート駆動並列
FETアプローチ

DriveR=
VG DROP

GateCURRENT

式 11

Charge Miller

IGATE

TTRANS =式 14

VG AVAIL

DriveR + RG
IGATE =式 13

VG AVAIL VGATE - VGS (MP)=式 12

VIN   = 12V

VOUT   = 24V

IOUT   = 6A

Fsw   = 300 kHz

L   = 3.6 µH

VIN

C

D

Q2Q1
R

LM 5020

OUT 1
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LM5020 はBJT出力段を持つことから、ゲート駆動抵抗データ

がデータシートに記載されていませんが、ゲート駆動のソース抵

抗の推定は可能です。LM5020のデータシートの5ページに記載

された表は、所定のソーシング電流(0.05A)に対するゲート駆動

出力の電圧降下(0.25V)が示されています。ゲート駆動からの

電流を電圧降下で割ると、ゲート抵抗を推定できます。

式 1 1を使うと

 

LM5020コントローラでは、VCCレギュレータから提供される出

力ゲート駆動電圧は7.6Vです。

式 1 2:

 

1.8Ω(代表値)のゲート抵抗はSiR472DPのデータシートに記

載されています。式13を使い、ゲート駆動電流を次のように計算

できます。

 

式 1 4を使い、遷移時間は次のようになります。

 

式 8を使い、遷移損失の近似値を次のように求めることがで

きます。

Figure 4 は、2つの並列FETのスイッチングを行うシングル･

ゲート駆動コントローラを使用した従来からの方式を示して

います。

式 7の計算から、

 

そして、式 6から平均入力電流を次のように計算できます。

 

平均入力電流の50%をインダクタのピーク･ツー･ピーク電流

として選び、式 4と5を使用すると、ピーク値とトラフ値は以下の

ようになります。

 

式 3を使い、スイッチRMS電流を以下のように計算できます。

 

また、導通損失も計算できます。SiR472DP に対するRDSONは

10Vのゲート駆動電圧時に0.012Ωです。これらの2つのFETは

並列に配置されることから、有効RDSO Nはこの値の半分

(0.006Ω)となります。

 

式 8を評価するためには、遷移スイッチング時間を推定しなけれ

ばなりません。データシートからSiR472DPのVGS(th)は

1.85V(代表値)とみなすことができます。SiR472DP のデータ

シートを参照し、Figure 3 で示したものと同じようなグラフで

VGS vs. 総ゲート電荷量(nC)を使用すると、ミラー電荷量は24V

のVDSに対し4nCであることがわかります。2つのFETの並列配

置により、有効ミラー電荷量は倍増します(8nC)。

national.com/powerdesigner
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D   = 0.5

ISWITVHRMS   = 8.57A

SWCOND   = 0.441W

IINAVE   = 12V

IPEAK   = 15A

ITROUGH   = 9A

VG AVAIL   = 4.6V

IGATE   = 0.68A

TTRANS   = 11.76 ns

TransLOSSES   = 2W

DriveR   = 5Ω



SiR468DPのRDSONは0.0057Ωです。各FETに対するデューティ

比(D)は、FETの独立したスイッチングにより25%に低下します。

式 2を使い、修正された有効Dを使用した場合は、次の通りです。

上記の導通損失を発生させているFETが2つあります。全導通

損失はこの数字の2倍となり、そのことから2つのFETの全導通

損失は次の通りです。

 

LM25037コントローラの各ゲート駆動は、LM5020コントロー

ラと同じゲート電流駆動能力を備えています。データシートの仕

様から、さらに詳細を知ることができます。

1.1Ω(代表値)のゲート抵抗はSiR468DPのデータシートに記

載されています。式 13を使い、ゲート駆動電流は次のように計算

できます。

 

データシートから、SiR468DPのVGS(th)は2V(代表値)と推定

できます。SiR468DPのデータシートからは、Figure 3に示す
グラフと同じVGS vs.総ゲート電荷量を使用することにより、ミ

ラー電荷量が22.5VのVDSに対して6nCとなることがわかりま

す。独立したFETのスイッチングを行うデュアル･ゲート駆動コン

トローラを使用すると、有効ミラー電荷量の半減により遷移ス

イッチング時間が減少し、遷移損失が低減します。式 14を使い、

遷移スイッチング時間を計算できます。

遷移損失に導通損失を加えることにより、全FET損失を得ること

ができます。シングル･ゲート駆動並列FET方式を使用した場合

の全FET損失は以下の通りです。

 

計算した電力の半分(1.24W)の損失が各FETで発生します。

シングル･ゲート駆動方式によりFETの電力損失が大きくなりす

ぎる場合には、複数の代替的なアプローチを利用できます。例え

ば、高い駆動電流を持つシングル･ゲート駆動コントローラ(もし

利用可能であれば)を使うこともできるし、ゲート･ドライバ

(LM5112)を追加ICとして使うこともできます。 もう1つのアプ

ローチは、デュアル･ゲート･ドライバ方式の検討です。

2つのFETのゲートのスイッチングを独立して行うLM25037

デュアル･ゲート･ドライバの基本回路をFigure 5に示します。

デュアル･ゲート駆動コントローラから2つの独立したFETのス

イッチングを行うことにより、高ゲート電荷量、低RDSONのFET

の選択が可能になります。高ゲート電荷量FETは、低ゲート充電

製品に比べコストが低くなる傾向があります。

独立してスイッチングを行うために選択した2つのFETは

SiR468DPです。すでに述べたように、2つの並列FETを駆動す

ると、RDSONが50%低下します。しかしながら、FETを独立して

スイッチングする場合、RDSONの50%の低下は発生しません

が、遷移損失が低減します。
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Figure 5. 2つのFETのスイッチングを独立して行う
LM25037デュアル出力ゲート･ドライバ

SWCOND TOTAL   = 0.42W

ISWITCHRMS   = 6.06A

SWCOND   = 0.209W

FETLOSS TOTAL   = 2.47W

IGATE   = 0.75A

TTRANS   = 7.96 ns

VIN

C

D

Q2

Q1

R

LM 25037
OUT 1

OUT 2

LM25037コントローラを使用した
デュアル出力ゲート･ドライバによるアプローチ
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大電力昇圧型アプリケーション向けにLM25037コントローラを

使用することは、シンプルで、わかりやすいアプローチであり、典型

的なシングル･ゲート駆動コントローラを使用する場合に比べて、

いくつかのメリットを提供します。そのメリットとしては高い昇圧比

と、遷移損失の減少によるFET損失の低減があります。大電力昇

圧型コンバータにおける全FET損失を低減するために、多数のア

プローチが存在しますが、本稿で紹介した式は多数の異なるアプ

ローチでの昇圧型FETの全損失の計算にも使用できます。150W

の昇圧型コンバータを例にとると、LM25037デュアル出力ゲート

駆動コントローラをLM5020シングル出力ゲート駆動コントロー

ラと比較したときに、FETの全損失が低減することがわかります。

式 8からは

 

導通損失を含めると、2つのFETの全損失は、

 

2つの独立したゲート駆動を使用して回収される全FET損失は、

 

各FETの電力損失は0.34W減少します。

Figure 6は検討した昇圧例の回路図例を示しています。
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Figure 6. 6A時に12VIN、24VOUTのアプリケーション例

TransLOSSES   = 1.37W

FETLOSS TOTAL   = 1.79W

FETLOSS REC   = 2.47W - 1.79W = 0.675W
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アナログ回路設計、製作、検証がオンラインで完了。
開発期間を短縮する設計/プロトタイプ製作ツール。
national.com / webench

アナログに関する知識と理解を深めるオンライン･トレーニング。
ご利用は無料。
national.com / training

アナログ設計に関するナショナル セミコンダクターの技術情報誌。
毎月発行。
national.com / edge

エネルギー効率の高い設計を実現する支援ツール
PowerWise®製品およびシステムに関するホワイト･ペーパー、リファレンス･デザイン、
およびアプリケーション･ノートを提供。
national.com / powerwise  

ナショナル セミコンダクターの
日本語サイト：
www.national.com /jpn

お問い合わせ：
jpn.feedback@nsc.com

Power Designerのバックナンバーは
ナショナル セミコンダクターのサイトで
ご覧いただけます｡
www.national.com/powerdesigner

Signal Path Designerもオンラインで
提供しています。ぜひお読みください。
www.national.com/spdesigner

どの号もお見逃しなく!

電源回路設計ツール
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