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第1章 序章 

1.1 研究の背景 

パワーデバイスを用いたインバータによるドライブシステムは、家電機器などの民生用

途から車両などの産業用途まで需要が増加しており、特に電気自動車や太陽光発電への応

用に向けて盛んに研究が行われている。ここでハイサイド側およびローサイド側がそれぞ

れコントローラ・アイソレータ・ゲートドライバ・パワーデバイスによって構成された一般

的なインバータドライブシステムを図 1-1 に示す。このようなシステムではコントローラ

が生成したゲート波形がアイソレータを通過し、ゲートドライバがハイサイド側およびロ

ーサイド側の二つのパワーデバイスをスイッチングすることで負荷を駆動している。ここ

でハイサイド側パワーデバイスのエミッタまたはドレインは負荷に直接されているため、

その電位は 0Vから数 kVまで変動することになる。よって低電圧領域で動作するコントロ

ーラと高電圧領域で動作するゲートドライバの間の通信においてアイソレータによる電気

絶縁が必要不可欠である。またローサイド側パワーデバイスにおいても高電圧領域で発生

する高レベルのノイズがグラウンド線を通してコントローラ側に流入するのを防ぐために

アイソレータによる信号の絶縁が必要である [1]。 

 

 

 

図 1-1 インバータドライブシステムの全体構造 
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パワーエレクトロニクス向けアイソレータは従来パワーデバイスのスイッチング時のオ

ンオフ波形そのものの伝達を役割としていたため、通信速度は製品群においても最高

150Mbps ほどであった。しかし近年大きく二つの技術的発展によってアイソレータに要求

される通信速度が高まっていくと考えられる。 

一つ目の要因としては Active Gate Driver (AGD)とよばれるプログラマブルゲート波形

生成を行うゲートドライバの研究が進んでいることである [2] [3] [4]。従来パワーデバイス

のスイッチングは単純なオンオフ制御でありゲートドライバの出力抵抗を一意に決めるこ

とでよってその駆動力を設定していたが、駆動力を弱くするとパワーデバイスのスイッチ

ング損失が増え、駆動力を強くすると大きな電圧ノイズが発生してしまうという強いトレ

ードオフに悩まされていた。AGD はパワーデバイスの状態をフィードバックするなどして

駆動波形をデジタル信号でプログラマブルに変化させることで、従来の損失とノイズに関

するトレードオフを解消しパワーデバイスのスイッチング特性を改善する技術である。 [4]

のAGCでは図 1-2のように SiC-IGBTのスイッチング時のゲート波形を 20nsごとに合計

6bitの精度でゲート波形を制御していることからアイソレータには瞬間的に最大 300Mbps

もの通信速度が要求されることになる。しかし、一般に販売されているアイソレータでは最

も通信速度が高いものでも 150Mbps であるため、現時点では Si-IGBT 一つを制御するの

にアイソレータを複数個用いて並列化して使用する必要がある。 

 

 

図 1-2 Active Gate Driverのブロック図 [4] 
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また二つ目の要因としては SiC や GaN などの化合物半導体を用いたパワーデバイスの

登場によって、パワーデバイスの高速スイッチングおよび高周波数動作が行われるように

なったことである。表 1-1に Si, 4H-SiC, GaNの物理特性を示す。4H-SiCと GaNは絶縁

破壊電界強度が Si と比べて約 10 倍程度高いことから高い不純物濃度でかつ薄膜のドリフ

ト層を作成できるため、オン抵抗が小さく高周波動作に向いている。また、SiCは高耐圧で

ありオン抵抗が小さいことから、多数キャリアデバイス構造であるMOSFET構造をとるこ

とができ、Si-IGBTと比べて数十 nsレベルの高速スイッチングが可能である。一般に高速

スイッチング化によりスイッチングロスが低減でき、高周波数動作化によって周辺受動部

品の小型化が可能であるが、これらのパワーデバイスの採用によりアイソレータに要求さ

れる通信速度はさらに増していくと考えられる。 

 

表 1-1 Si, 4H-SiC, GaNの物理特性 [5] 

 Si 4H-SiC GaN 

バンドギャップ(eV) 1.12 3.26 3.5 

絶縁破壊電界(MV/cm) 0.3 3 3 

電子移動度(cm2/Vs) 1400 900 1250 

ホール移動度(cm2/Vs) 600 100 200 

電子飽和速度(cm/s)×107 1 2.7 2.7 

 

以上の背景からアイソレータに要求される通信速度は従来に比べて何倍にも増加するこ

とになる。AGD の先行研究 [4]によれば Si-IGBT の制御時においても間欠的に 300Mbps

の通信を必要としているため、現在では市販のアイソレータを最低でも二つ以上並列化す

る必要がある。これはアイソレータのコストが増加し、さらに AGD全体を一つのパッケー

ジに集積することを難していることを意味している。 

さらに Si-IGBT に比べて圧倒的に高速な SiC/GaN デバイスの実用化により、高速スイ

ッチング化および高周波数動作化が推進されることが予想されるため、今後もアイソレー

タの高速通信化への需要は今後も高まると考えられる。 

 

1.2 研究の目的 

本稿では AGD によるパワーデバイスのデジタル制御や高速なパワーデバイスの制御が

要求する高速通信に対応できる高速デジタルアイソレータを提案する。この高速デジタル

アイソレータの開発によって、図 1-3 のように AGD 採用時に発生するアイソレータの並

列化を防ぐことができる。さらにアイソレータの面積コストを低減することで将来的に

MCU やアイソレータ、ゲートドライバが一つのパッケージに集積した小型・低遅延・高信

頼性なスマートゲートドライバーチップの開発に貢献することを本研究の目的とする。 
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図 1-3 提案する高速アイソレータを用いたゲートドライブシステム 

 

1.3 本論文の構成 

本論文は 5章で構成されている。2章では本研究で扱うアイソレータ回路について絶縁方

法や送受信プロトコルによる分類や要求される指標、および先行研究について説明する。3

章では本研究で提案するアイソレータ回路の詳細を説明する。４章では、提案回路のシミュ

レーションによる検証および試作した提案回路の測定結果を示し、先行研究との比較を行

う。最後に 5章を本研究の結論とする。 
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第2章 アイソレータ回路の概要 

2.1 絶縁方法によるアイソレータの分類 

アイソレータの絶縁方法は以下のように大きく三つに分類できる。 

① 情報を光信号に変調することで絶縁するフォトカプラ式 

② キャパシタの絶縁層を用いて絶縁を行う容量結合型 

③ カップリングインダクタ間の絶縁層を用いて絶縁を行う磁気結合型 

 

フォトカプラ式アイソレータの絶縁構造を図 2-1 に示す。フォトカプラ式アイソレータ

ではトランスミッタ回路において LEDを用いて伝送信号を光信号に変調し、レシーバ回路

ではフォトダイオードを用いて電気信号に復調することで絶縁された通信を実現している。

フォトカプラ式アイソレータはトランスミッタ回路とレシーバ回路の距離を空けることが

簡単なことから絶縁耐性を容易に獲得できるという点や、光信号で送信を行うためにアナ

ログ信号を伝送することにも適しているという点においても優位であり、長い間広く用い

られてきたアイソレータである。一方でフォトカプラ式アイソレータは LEDとフォトダイ

オードを用いていることから同一チップへの集積が難しいため低集積度であるという点や、

LED や内部プラスチックの経時劣化が避けられないため低寿命であるという点、さらに

LED の特性上通信速度が低く低速通信であるというデメリットを持っている。特に通信速

度に関しては製品 [6]や先行研究 [7]においても最大ビットレートが 50Mbps 程度と低く、

高速通信の実現が難しいことがわかる。 

 

 

図 2-1 フォトカプラ式アイソレータの絶縁構造 

 

フォトカプラ式アイソレータに対し、容量結合型アイソレータと磁気結合型アイソレー

タはデジタル信号を伝送することからデジタルアイソレータと呼ばれており、近年多くの
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製品が実用化されているアイソレータである。デジタルアイソレータは一般に CMOSプロ

セスを用いてオンチップで作成できるために高集積であり、寿命に関しても高信頼性を持

つという特徴を持っている。またアナログ信号を伝送したい場合にもトランスミッタ回路

において PWM 変調などデジタル変調を行うことで、アナログ信号を伝送することが可能

である。以上の理由から、近年デジタルアイソレータはフォトカプラ式アイソレータにとっ

てかわる存在として注目されている。 

デジタルアイソレータの一種である容量結合型アイソレータの絶縁構造を図 2-2 に示す。

容量結合型アイソレータはキャパシタに挿入された主に二酸化ケイ素の絶縁層で絶縁を行

っており、絶縁耐性を高めるために図 2-2 のようにキャパシタを二つ直列に挿入するよう

な二重絶縁型も存在している。図 2-2 のような容量結合による絶縁構造はオンチップで実

装でき簡易に絶縁耐性を得られる一方で、絶縁用容量と基板との間の寄生容量によって信

号が減衰するという課題を抱えている。図 2-3に絶縁用容量の等価回路を示す。Ccが絶縁

用容量、Cb及び Csが寄生容量、rが寄生抵抗である。先行研究 [8]ではレイアウトから抽

出した寄生容量値を用いて寄生容量と出力電圧の関係を図 2-4 のように、入力周波数と出

力電圧の関係を図 2-5のように示している図 2-4では埋め込み酸化膜厚 tBOXが薄いと寄

生容量が大きくなり、出力電圧が低下することを示している。また図 7 では入力周波数が

大きくなるほど寄生抵抗と寄生容量で形成されるローパスフィルタによって出力電圧が低

下し、出力波形がゆがんでいることがわかる。 

 

図 2-2 容量結合型アイソレータの絶縁構造 [8] 
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図 2-3 絶縁用キャパシタの等価回路 [8] 

 

 

図 2-4 寄生容量と出力電圧レベルの関係 [8] 図 2-5 入力周波数と出力電圧の関係 [8] 

 

このように容量結合型アイソレータはデジタルアイソレータの特徴である高集積度、高

信頼性、高速通信といった特徴を持つ一方で、性能向上のためにしばしば埋め込み酸化膜

や高い絶縁耐性をもった材料などの特殊なプロセスを用いて寄生抵抗を減らすことが行わ

れていることがわかる。特に通信速度に関しては製品群における 150Mbpsが最高速度と

なっている。 

次に磁気結合型アイソレータの絶縁構造を図 2-6に示す。トランスミッタ回路の出力と

レシーバ回路の入力がそれぞれインダクタにつながれているような構造をとっている。ま

た、図 2-6のように磁気結合型アイソレータではカップリングインダクタ間の二酸化ケイ

素絶縁層によって絶縁を行っている。カップリングインダクタはトランスミッタ側基板と

レシーバ側基板のどちらかにまとめて作成され、トランスミッタ側インダクタに印加され

た電流の di/dtに比例した電圧がレシーバ側インダクタに発生することで通信を行うこと

ができる。 
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図 2-6 磁気結合型アイソレータの絶縁構造 [1] 

 

ここでカップリングインダクタの等価回路を図 2-7 に示す。この等価回路を用いてカッ

プリングインダクタのゲインを計算すると以下 2-1式のようになる。 

𝑽𝟐

𝑽𝟏
≅ 𝒌√

𝑳𝟐

𝑳𝟏

𝒋𝝎

𝒋𝝎𝑳𝟏 + 𝑹𝟏 + 𝑹𝑫𝒓𝒊𝒗𝒆𝒓
 

=
𝒋𝝎𝒌√𝑳𝟏𝒍𝟐

𝒋𝝎𝑳𝟏 + 𝑹𝟏 + 𝑹𝑫𝒓𝒊𝒗𝒆𝒓
2-1 

        

この 2-1 式を用いてカップリングインダクタのゲインの周波数特性を示すと図 2-8 のよ

うになる。一般に入力周波数が大きいほどインダクタのインピーダンスが増加するため、イ

ンダクタに印加される正味の電圧も増加し、カップリングインダクタのゲインは上昇する

ことがわかる。一方で磁気結合型アイソレータではトランスミッタ回路とインダクタを絶

属するボンディングワイヤの寄生インダクタンスによってゲインが低下してしまうという

問題を抱えている。ここでボンディングワイヤの寄生インダクタンスを𝐿𝑝とし、さらに簡単

のため𝐿1 = 𝐿2 = 𝐿𝑖𝑛𝑑としてゲインを計算しなおすと以下の式 2-2のようになる。 

 

𝑽𝟐

𝑽𝟏
≅=

𝒋𝝎𝒌𝑳𝒊𝒏𝒅

𝒋𝝎𝑳𝒊𝒏𝒅 + 𝑹𝟏 + 𝑹𝑫𝒓𝒊𝒗𝒆𝒓
×

𝑳𝒊𝒏𝒅

𝑳𝒊𝒏𝒅 + 𝑳𝒑
2-2 

磁気結合型アイソレータも容量結合型アイソレータと同様に高集積度、高信頼性、高速

通信という特徴を持っている。通信速度に関しては製品群では [9]などの 150Mbps、先行

研究では [1]の 250Mbpsが最高速度であり、特に [1]の 250Mbpsアイソレータは全ての
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タイプのアイソレータの中で 1チャネル当たりの通信速度が最も高くなっている。 

以上の三種類のアイソレータを比較した上で本研究の目的である高速通信を実現するた

めには磁気結合型アイソレータが適していると考えられる。よって本稿では磁気結合型ア

イソレータに焦点を当てて考察するものとする。 

 

 

図 2-7 ドライバ抵抗を含めたカップリングインダクタの等価回路 [1] 

 

 

図 2-8 カップリングインダクタのゲインの周波数特性 [1] 
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2.2 Common Mode Transition Immunity (CMTI) 

アイソレータに要求される指標としては通信速度や絶縁耐性、消費電力など様々である

が、EMI耐性を示す重要な指標として Common Mode Transition Immunity (CMTI)があ

る。CMTI はアイソレータのトランスミッタ側およびレシーバ側に印加された急峻な過渡

電圧によって発生する CMTノイズに対する耐性を表しており、kV/µsの形で表される。以

下において磁気結合型アイソレータにおけるノイズの発生原理を説明する。 

磁気結合型アイソレータのカップリングインダクタを形成する二つのインダクタ間には

カップリング容量𝐶𝑐が存在しており、𝐶𝑐を含む寄生カップリングインダクタの等価回路を図 

2-9 に示す。ここでトランスミッタ側インダクタのインダクタンスと寄生抵抗をそれぞれ

𝐿1,𝑅1とおき、レシーバ側インダクタのインダクタンスと寄生抵抗をそれぞれ𝐿2,𝑅2とおいて

いる。またトランスミッタ側グラウンドとレシーバ側グラウンドの電位差を Common-

Mode Voltage (𝑉𝐶𝑀)とおいた。仮に𝐶𝑐がなければ𝑉𝐶𝑀にどんな時間的変化が起こったとして

もレシーバ側インダクタの両端子は即座にグラウンド電位の変化に追従し𝑉2にノイズは発

生しない。しかし、図 2-9 に示されている𝐶𝑐および𝑅2によってレシーバ側インダクタのグ

ラウンド電位の変化に対する追従が遅れることでインダクタの両端子間に電位差が発生し、

ノイズとなる。 

 

図 2-9 カップリング容量を含めたカップリングインダクタの等価回路 [1] 
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ここでトランスミッタ側インダクタに電流𝐼1が印加され、グラウンド間に電圧𝑉𝐶𝑀が印加

された時にレシーバ側インダクタに発生する電圧𝑉2を計算すると以下の 2-3式になる。 

𝑽𝟐 ≅ 𝐤√𝑳𝟏𝑳𝟐

𝒅𝑰𝟏

𝒅𝒕
+ 𝑪𝑪

𝑹𝟐

𝟐

𝒅𝑽𝑪𝑴

𝒅𝒕
+ 𝑪𝑪

𝑳𝟐

𝟐

𝒅𝟐𝑽𝑪𝑴

𝒅𝒕𝟐
2-3 

式 2-3 の右辺第一項はドライバによってトランスミッタ側インダクタに印加された電流

𝐼1に起因する項であり、アイソレータが伝達すべきシグナル成分を表している。第二項及び

第三項は𝑉𝐶𝑀の時間変化に起因する CMT ノイズ項であり、𝐿2の値は数 nHと𝑅2と比べて非

常に小さい値であるため、主に第二項が支配的である。この第二項はインダクタの寄生抵抗

と寄生カップリング容量による時定数
𝐶𝐶𝑅2

2
にグラウンド間電圧の時間変化

𝑑𝑉𝐶𝑀

𝑑𝑡
の積となっ

ており、トランスミッタ側インダクタのグラウンドに設置されていない方の端子の電位が、

グラウンド電位の変化に遅れて追従することでノイズが発生していることを示している。 

以上の議論をもとに、𝑉𝐶𝑀によってシグナルに CMTノイズが重畳している様子を図 2-10

に示す。トランスミッタ側インダクタに印加された電流𝐼1に起因して𝑉2にシグナル電圧が発

生している一方で、パワーデバイスのスイッチングにあわせて𝑉𝐶𝑀が変動し𝑉2にノイズが発

生していることがわかる。CMTIはアイソレータが誤作動しない最大
𝑑𝑉𝐶𝑀

𝑑𝑡
を表しており、ア

イソレータの CMTノイズに対する堅牢性を示す重要な指標である。特に
𝑑𝑉𝐶𝑀

𝑑𝑡
はパワーデバ

イスのスイッチングスピードと一致することを考えると、第一章で説明したような SiC-

mosfet などの高速スイッチング可能なデバイスを駆動する際には、50kV/µs 以上の非常に

高い CMTIがアイソレータに求められるということが言える。 

 

 

図 2-10 グラウンド間に過渡電圧が発生した場合の各波形 [1] 
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2.3 送受信プロトコルの比較 

2.3.1 On-off keying 方式 

On-off keying 方式ではトランスミッタ回路において、入力が low の時は 0V を入力が

high の時は一定のキャリア周波数をもった搬送波をインダクタに印加する。レシーバ回路

ではレシーバ側インダクタに印加された電圧を平滑化しホールドすることで復調を行って

いる。On-off keying方式の場合レシーバ回路で複数パルスをセンシングする必要があるた

め、通信速度を高めにくいという特徴を持つ。一方で on-off keying方式の場合はトランス

ミッタ回路およびレシーバ回路を差動構造で構築することによって高い CMTI を得られる

という特徴を持つ。さらに一般にグラウンド間電圧𝑉𝐶𝑀はパワーデバイスの出力電圧に等し

く、𝑉𝐶𝑀によってインダクタに発生するノイズレベルは式 2-3のように時間微分で表される

ことから、CMTノイズは主に DC成分を多く含み搬送波の周波数と比べて低周波数帯であ

る。よってレシーバ回路においてフィルターのカットオフ周波数を適切に選定することで

周波数領域におけるノイズの削減が容易である。 

実際に先行研究の中でも最も高い CMTI をもつ [10]は On-off keying 方式を用いて

200kV/µs以上の CMTIを実現している。また製品についても Analog Devices社の磁気結

合型アイソレータ [9]は 150Mbps の高速通信を実現しつつ、100kV/µs の高 CMTI を実現

している。一方で先行研究においても製品群においても on-off keying 方式で 150Mbps 以

上の通信速度を実現するアイソレータは存在していない。 

 

図 2-11 on-off keying方式の基本構造 

 

 

2.3.2 Edge Detect 方式 

Edge Detect方式ではトランスミッタ回路において、入力波形の立ち上がりと立ち下がり

を検出し、それぞれ正負のパルス電流をトランスミッタ側インダクタに印加する。レシーバ

回路ではレシーバ側インダクタに発生したパルス電圧をセンシングし、パルス電圧の正負

に応じて出力を遷移させ復調を行う。この時レシーバ側インダクタに発生するインダクタ
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には CMTノイズが発生するため、一定のしきい電圧値を用いることで電圧領域にてノイズ

を除去する。Edge Detect方式の特徴としては伝送データを単パルスのみで伝送するため、

1bit の送信に必要なサイクルタイムが短く高速通信を行いやすいという点が挙げられる。

一方でキャリア周波数を任意に設定できる On-off keying方式と異なり、レシーバ回路で受

信する単パルスが様々な周波数帯を含むことから、Edge Detect方式では周波数領域におけ

るノイズの削減が十分でない場合が多い。よって一般的に Edge Detect 方式ではレシーバ

回路において、しきい電圧値を用いた電圧領域でのノイズの除去を行う。しかし電圧領域に

おけるノイズ除去はしきい電圧値の高さの設定に関して、大きなシグナルを生成するため

の消費電力とノイズ耐性との間に大きなトレードオフを発生させる。さらに後の 2.4章で述

べるように、磁気結合型アイソレータで Edge Detect 方式を行う場合には、カウンターパ

ルスと呼ばれるノイズが原理上発生してしまうため、ノイズマージンを低下させる要因の

一つとなる。 

先行研究では [1]が 1チャネルあたり 250Mbpsという先行研究や製品群の中でも最も高

い通信速度を実現している。しかし [1]の研究では CMTI が 35kV/µs と比較的低い値であ

り、SiCデバイスなど高い CMTIが要求されるアプリケーションには不向きである。 

本研究ではアイソレータの高速通信を目的としているため、本研究では磁気結合型アイ

ソレータを用いた Edge detect方式に焦点を当てて議論するものとする。 

 

図 2-12 Edge Detect方式の基本構造 

 

2.3.3 同期通信方式 

チップ間通信用トランシーバー [11]において、高速な同期通信方式が提案されている。

このトランシーバーでは図 2-13のようにクロックとデータを別々に伝送しており、各チッ

プは一つのクロックトランシーバーと 64並列されたクロックトランシーバーで成り立って

いる。 

ここでデータおよびクロックトランシーバーについてそれぞれの回路図と送受信プロト

コルを図 2-15および 

図 2-14に示す。データトランシーバーでは BPSK変調を行っており、クロックを用い

て復調・同期を行っているため、データトランシーバーの通信速度はクロックの速度に律

速されることとなる。 
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一方でクロックトランシーバーの TX 回路では入力に応じて三角波状の電流を流してお

り、on-off keying 方式や Edge detect 方式ような変調を行っていない。よって TX 回路で

は通信速度に関係なく平均してピーク電流の半分電流が流れており、消費電力が大きくな

っている。 

 

図 2-13 チップ間トランシーバーにおける同期通信のアーキテクチャ [11] 

 

 

図 2-14 データトランシーバーの回路図と送受信プロトコル 
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図 2-15 クロックトランシーバーの回路図と送受信プロトコル 

 

チップ間トランシーバーのアーキテクチャをアイソレータに応用する場合、絶縁耐性や

ノイズ耐性を持たせるためにインダクタ径が大きくなるため、 [11]のようにデータトラン

シーバーを並列化することが難しくなる。よってデータトランシーバーの多数並列化によ

って相対的に無視できていたクロックトランシーバーの大きな消費電力が、逆に支配的に

なることが予想される。この場合、従来の on-off keying方式や Edge detect方式と比べて

消費電力が大きくなり、特に高速通信化する際には発生する熱も無視できなくなると予想

される。よってパワーエレクトロニクス向けアイソレータにチップ間トランシーバーのア

ーキテクチャを応用することは難しい。 

またチップ間トランシーバーの中で Clock Data Recovery (CDR)を行うことで、一つの

トランシーバーで高速通信を実現した研究 [12]も存在する。しかし、パワーエレクトロニ

クス向けアイソレータにおいては TX 回路と RX 回路の間の通信距離は数 mm と短く、従

来のような CDR の採用による長い配線コストの低減というメリットの恩恵を受けること

ができない。さらに AGD を採用した場合に発生する通信は間欠的であるが、CDR を採用

すれば常にエッジを持ったデータを送り続けなければいけないため、電力の大幅な増加も

予想される。よって本研究のアプリケーションであるパワーエレクトロニクス向けアイソ

レータへ [12]における CDR方式を応用することは難しいことがわかる。 
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2.4 高速アイソレータの先行研究 

本章では先行研究及び製品群の中でも最も通信速度の高い [1]の研究について説明する。

この先行研究は磁気結合型アイソレータであり、Edge Detect方式を用いている。またプロ

セスは standard 5VCMOS プロセスであるが、トランジスタの最小ゲート長は耐圧のため

に 0.54µmに設定されている。 

2.4.1 先行研究のトランスミッタ回路 

先行研究のトランスミッタ回路の回路構造を図 2-16に動作ダイアグラムを図 2-17に示

す。トランスミッタ回路の基本的な役割は Positive Edge Detector (PED)を用いて入力伝送

波形の立ち上がりをセンシングした後に正極性の電流をインダクタに流し、同様に

Negative Edge Detector (FED)を用いて立下りをセンシングした後に負極性の電流をイン

ダクタに流すことである。 

 

 

図 2-16 先行研究のトランスミッタ回路の回路構造 [1] 

 

ここで図 2-17 の𝐼1と𝑉2に着目すると、𝐼1の立ち上がり時の
𝑑𝐼1

𝑑𝑡
に比例してシグナルパルス

が、𝐼1の立ち下がり時の
𝑑𝐼1

𝑑𝑡
に比例してシグナルパルスと逆極性のカウンターパルスが発生す
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ることがわかる。この先行研究ではレシーバ回路ではシグナルパルスを用いて復調を行う

ため、一般にカウンターパルスはノイズとなる。よってトランスミッタ回路ではシグナルパ

ルスを高いレベルで発生させ、カウンターパルスの発生を低レベルに抑えるために、𝐼1の電

流波形を立ち上がりが鋭く立下りが緩やかになるように駆動力を調整する機能を持たせて

いる。 

 

以上の機能によりシグナルパルスは電圧レベルが 2V で時間幅が 200~300ps のパルスと

して生成され、カウンターパルスは電圧レベルが 250mV で時間幅が 4~5ns のパルスとし

て生成されることとなる。ここで重要なのはカウンターパルスを抑制するために𝐼1の立ち下

り時間を 4~5ns に設定していることで、1bit のデータを伝送するためのサイクルタイムが

4~5ns と長くなってしまっているということである。カウンターパルス対策によってサイ

クルタイムが長くなれば通信速度が低くなってしまう一方で、カウンターパルス対策を十

分行わなければレシーバ回路におけるノイズマージンを大きく損なってしまうということ

から、通信速度とノイズ耐性のトレードオフが存在していることがわかる。 

 

 

図 2-17 先行研究のトランスミッタ回路の動作ダイアグラム [1] 
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2.4.2 先行研究のレシーバ回路 

先行研究のレシーバ回路の回路構造を図 2-18に動作ダイアグラムを図 2-19に示す。レ

シーバ回路の基本的な役割はしきい電圧を用いて CMT ノイズとカウンターパルスを除去

しつつ、シグナルパルスを用いて復調を行うことである。図 2-18に示すようにインダクタ

に発生した電圧𝑉2は上下二つのパスに分岐した後にまず HPF に入力される。この HPF は

低周波数帯を多く含む CMT ノイズやカウンターパルスを抑制しシグナルパルスを劣化な

く伝送する役割を持っている。HPFを通過した後は上下の両方ともに𝑉𝐵𝐼𝐴𝑆1, 𝑉𝐵𝐼𝐴𝑆2, 𝑉𝐵𝐼𝐴𝑆3

の三つのアナログバイアス電圧によって逆バイアスされたダイオードに入力される。この

ダイオードは逆バイアス電圧をしきい電圧として持つことになり、図 2-19における𝑉2のダ

イアグラムに書かれているようにHPFによって抑制された CMTノイズとカウンターパル

スを完全に除去する役割を持っている。さらにダイオード通過後にある RC 並列フィルタ

ーは 200ps~300psの時間幅を持ったシグナルパルス𝑉2を、図 2-19の𝑉𝑃𝑒𝑎𝑘および𝑉𝐵𝑜𝑡𝑡𝑜𝑚の

ような時間幅が 4~5ns のパルス引き伸ばすことで、図 2-19 のアンプがセンシング可能な

信号帯域になるように処理を行っている。シグナルパルスはアンプによってセンシングお

よび増幅されたのち、シュミットトリガによってレベルホールドを行うことで復調を行っ

ている。 

 

 

図 2-18 先行研究のレシーバ回路の回路構造 [1] 

 



19 

 

 

図 2-19 先行研究のレシーバ回路の動作ダイアグラム [1] 

 

2.4.3 先行研究の課題 

先行研究の課題は大きく分けて三つ存在する。一つ目は先述したとおりトランスミッタ

回路においてカウンターパルス抑制のためにトランスミッタ側のインダクタに印加する電

流𝐼1の立下り時間が 4~5ns とながく、通信速度とノイズ耐性との間に大きなトレードオフ

を生んでいることである。結果として先行研究では250Mbpsと高い通信速度を持つ一方で、

CMTIは 35kV/µsと低い値になっている。本研究では高い通信速度と高い CMTIの両立を

目的としているため、先行研究の送受信プロトコルでは本研究の目的が達成できないこと

がわかる。 

二点目としてレシーバ回路においてアンプを用いてシグナルパルスをセンシングしてい

るために、通信速度がアンプの動作帯域によって制限されてしまっている点である。パワー

エレクトロニクス向けアイソレータは一般に 5VCMOSを使用するために、0.18µmプロセ

スを用いていてもトランジスタの最小ゲート長は 0.5~0.6µm 程度である。よってアンプを

作成した場合にもパルス幅が 2ns 以下のシグナルパルスをセンシングすることは難しい。

よってシグナルパルスを RC 並列回路で引き伸ばす必要があり、通信速度を制限すること

になっている。 

三つ目の問題点は CMT ノイズとカウンターパルスが重畳してレシーバ回路に入力され

た場合、ノイズがレシーバ回路のしきい電圧値を超えることでビットエラーを起こす可能
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性を先行研究において検討されていないことである。さらに CMTノイズがシグナルに逆極

性で重畳した場合、シグナルが破損することによるビットエラーも考えられるが、先行研究

では正極性で重畳した場合のみ考察されているため、この点も検討されていない。以上の二

点から先行研究では実用時に、対応可能な CMTI 以内でもビットエラーを起こす可能性が

ある。 
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第3章 提案するアイソレータ回路 

3.1 提案する送受信プロトコル 

提案回路の全体構造を図 3-1 に送受信プロトコルを図 3-2 に示す。ここで提案回路は

Edge Detect方式を採用した磁気結合型アイソレータである。提案回路はトランスミッタ

回路とレシーバ回路にそれぞれ二つずつインダクタを用いて、トランスミッタ回路では差

動磁気信号を生成しレシーバ回路では差動電圧信号として受信している。この提案手法で

は先行研究と同様にトランスミッタ回路が入力波形の立ち上がりエッジおよび立ち下がり

エッジをセンシングし、図 3-2の𝐼𝑇𝑋のようなパルス幅が 2ns以下の非常に短い電流パルス

をインダクタに印加している。この短電流パルスは立ち上がり時と立ち下がり時ともに急

峻であることから大きな
𝑑𝐼𝑇𝑋

𝑑𝑡
を持つことになり、結果としてレシーバ側インダクタに発生す

るシグナルパルスとカウンターパルスはともに高い電圧レベルをもって発生する。 

2.4章で説明した通り、先行研究ではシグナルパルスを用いて復調を行い、カウンターパ

ルスはノイズとして除去されていた。それに対し提案手法ではシグナルパルスとカウンタ

ーパルスの両方を用いて復調を行っている。シグナルパルスは𝐼𝑇𝑋の立ち上がり時の
𝑑𝐼𝑇𝑋

𝑑𝑡
に比

例して発生し、カウンターパルスは𝐼𝑇𝑋の立ち下がり時の
𝑑𝐼𝑇𝑋

𝑑𝑡
に比例して発生するため、シグ

ナルパルスとカウンターパルスは常に逆極性となる。この性質を利用して提案手法の送受

信プロトコルではレシーバ回路において、シグナルパルスと追随して発生するカウンター

パルスが”high-low”の時は SET 信号を生成し”low-high”の時には RESET 信号を生成する

ことで復調を行っている。 

 

図 3-1 提案回路の全体構造 
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図 3-2 提案回路の送受信プロトコル 

 

図 3-2 に示されている提案回路の送受信プロトコルは、先行研究と比べて通信速度とノ

イズ耐性の両点において優れている。通信速度に関しては、提案手法では先行研究と異なっ

てカウンターパルスの発生を抑制する必要がなく𝐼𝑇𝑋のパルス幅を短く設定できることから、

1bit のデータを伝送するためのサイクルタイムが大幅に改善され高速通信が可能になる。

さらにノイズ耐性に関しては、レシーバ回路においてカウンターパルスを除去する必要が

ないことから先行研究と比べてノイズマージンが大きく、同じしきい電圧値を用いてより

大きな CMT ノイズに耐えることができるため、結果として高い CMTI を得ることができ

る。 



23 

 

この送受信プロトコルを実装するにあたっては、入力波形に応じて短電流パルスを生成

するトランスミッタ回路と、2nsの短い電圧パルスを引き伸ばすことなくセンシングしつつ

シグナルパルスとカウンターパルスの両者を用いて復調を行うレシーバ回路が必要である。

以下の 3.2章において提案するトランスミッタ回路を、3.3章において提案するレシーバ回

路を説明する。 

 

3.2 提案するトランスミッタ回路 

3.2.1 トランスミッタ回路の動作方式 

インダクタに印加する電流の制御方式について、先行研究と提案手法を比較したものを

図 3-3 に示す。ここで電流経路におけるバッファの出力抵抗の大きさを𝑅𝑑𝑟𝑖𝑣𝑒𝑟、トランス

ミッタ側インダクタのインダクタンスを𝐿𝑖𝑛𝑑、インダクタに流れる電流を𝐼𝑇𝑋としている。先

行研究における制御方式は簡便な ON-OFF制御であり、電流を駆動したいときは出力抵抗

の小さいバッファを用いてインダクタの両端に電源電圧を印加することで電流を印加し、

電流を切りたいときはインダクタの両端をグラウンド電圧にショートさせることで電流を

立ち下げている。先行研究における印加する電流の立ち上がり時と立ち下がり時の
𝑑𝐼𝑇𝑋

𝑑𝑡
をそ

れぞれ 3-1式および 3-2式になる。 

|
𝑑𝐼𝑇𝑋

𝑑𝑡
| =

𝑉𝑉𝐷𝐷

𝐿𝑖𝑛𝑑
−

𝟐𝑅𝑑𝑟𝑖𝑣𝑒𝑟𝐼𝑇𝑋

𝐿𝑖𝑛𝑑
3-1 

|
𝑑𝐼𝑇𝑋

𝑑𝑡
| =

𝟐𝑅𝑑𝑟𝑖𝑣𝑒𝑟𝐼𝑇𝑋

𝐿𝑖𝑛𝑑
3-2 

 

ON-OFF 制御ではシグナルパルスの発生レベルを高くするために、3-1 式より𝑅𝑑𝑟𝑖𝑣𝑒𝑟を

できるだけ小さい値に設定することで
𝑑𝐼𝑇𝑋

𝑑𝑡
を高くし、電流の立ち上がりを急峻にすることが

できる。一方で,𝑅𝑑𝑟𝑖𝑣𝑒𝑟を小さく設定すると 3-2式より電流は立ち下がり時の
𝑑𝐼𝑇𝑋

𝑑𝑡
が小さい値

となり、非常に緩やかな電流の立ち下がりとなる。結果として図 3-3 のようにパルス電流

の時間幅が大きくなってしまい、短電流パルスを生成することができない。 

次に提案回路で用いる印加電流の H ブリッジ制御では図 3-3 のように電流を駆動する

場合は電源電圧をインダクタの両端に印加し、電流を切るときは瞬時的にインダクタの端

子に駆動時と逆方向から電源電圧を印加することで素早い電流の立ち下がりを実現してい

る。実際に電流の立ち上がり時と立ち下がり時の
𝑑𝐼𝑇𝑋

𝑑𝑡
をそれぞれ3-3式および3-4式になる。 



24 

 

|
𝑑𝐼𝑇𝑋

𝑑𝑡
| =

𝑉𝑉𝐷𝐷

𝐿𝑖𝑛𝑑
−

𝟐𝑅𝑑𝑟𝑖𝑣𝑒𝑟𝐼𝑇𝑋

𝐿𝑖𝑛𝑑
3-3 

|
𝑑𝐼𝑇𝑋

𝑑𝑡
| =

𝑉𝑉𝐷𝐷

𝐿𝑖𝑛𝑑
+

𝟐𝑅𝑑𝑟𝑖𝑣𝑒𝑟𝐼𝑇𝑋

𝐿𝑖𝑛𝑑
3-4 

ON-OFF 制御時の 3-2 式と比較すると、H ブリッジ制御時の 3-4 式では新たに右辺第一

項が追加されていることがわかる。よって H ブリッジ制御では𝑅𝑑𝑟𝑖𝑣𝑒𝑟をできるだけ小さい

値に設定することで、電流の立ち上がり立ち下がり共に高い
𝑑𝐼𝑇𝑋

𝑑𝑡
を得ることができ、結果と

して図 3-3のようにパルス電流の時間幅を非常に短くすることが可能である。 

 

 

図 3-3 インダクタに印加する電流の制御方式 

 

3.2.2 トランスミッタ回路の回路構成 

提案するトランスミッタ回路に用いるエッジセンシング回路を図 3-4に示す。トランス

ミッタ回路では、図 3-4に示されているようにエッジセンシング回路として Rise Edge 

Detector (RED), Fall Edge Detector (FED), Programable Fall Edge Detector (P-FED)を

用いた。REDと FEDは出力のパルス幅が約 1.2nsになるように回路内のインバータチェ

インの遅延時間を調整しており、P-FEDは 2bitの制御信号に応じて出力のパルス幅を

0ps.300ps.500ps,700psの四段階に調整できるように設計されている。 

次にトランスミッタ回路の詳細な回路構成を図 3-5に、トランスミッタ回路の動作ダイ

アグラムを図 3-6に示す。ここで𝐿𝑤𝑖𝑟𝑒はボンディングワイヤの寄生インダクタンスを表し

ている。まずトランスミッタ回路に伝送波形の立ち上がりが入力されると、その立ち上が

りは REDによってセンシングされて図 3-6中の信号𝐴1のように 1.2nsのパルスに変換さ

れる。この 1.2nsの時間幅をもったパルス信号𝐴1は、電流を立ち上げるための信号として
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OR回路と通った後信号𝐺1としてバッファに入力され、1.2nsの時間だけ電流を駆動す

る。ここで信号𝐴1の立ち下がりは図 3-5中の P-FEDによってセンシングされ、図 3-6の

信号𝐵2のような 2bitで時間幅が調整されたパルスが生成される。この信号𝐵2は電流を立

ち下げるための信号として OR回路と通った後信号𝐺2としてバッファに入力され、インダ

クタを逆駆動する。提案するトランスミッタ回路はシンメトリックな構造をとっているた

め、伝送波形の立ち下がりが入力された場合も同様に回路が動作し、インダクタに負極性

の電流が印加されることとなる。 

 

図 3-4 トランスミッタ回路で用いるエッジセンシング回路 

 

 

図 3-5 提案するトランスミッタ回路の回路構成 
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図 3-6 提案するトランスミッタ回路の動作ダイアグラム 

 

前述のように P-FED は 2bit デジタル値で調整された時間幅をもったパルスを生成し、

そのパルス幅はインダクタに印加する電流を立ち下げるために逆駆動する時間を決定する。

提案回路で適用した H ブリッジ制御では電流の駆動時間を 1.2ns と固定値に設定している

が、適切な逆駆動時間はボンディングワイヤの寄生インダクタンス𝐿𝑤𝑖𝑟𝑒によって微妙に変

化する。よって P-FED に与える 2bit デジタル値は𝐿𝑤𝑖𝑟𝑒が小さい時は逆駆動時間が短くな

るように、𝐿𝑤𝑖𝑟𝑒が大きい時は逆駆動時間が長くなるように設定する。 
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3.3 提案するレシーバ回路 

提案するレシーバ回路ではインダクタに発生する電圧のセンシング回路としてシュミッ

トトリガを採用している。シュミットトリガは図 3-7 に示されている回路図で構成されて

おり、入出力特性にヒステリシス特性を持った回路である。本研究で用いるインバータの論

理しきい値は 2.43V であるのに対し、ヒステリシス特性を持つシュミットトリガの論理し

きい値は 2.1V および 2.76V の二つである。よってシュミットトリガの入力を 2.43V でバ

イアスすれば、正方向および負方向に 330mVのしきい電圧値をもったセンシング回路とし

て活用することができる。 

シュミットトリガの小信号特性や大信号特性はインバータ回路と類似しており、通常の

アンプ回路と比べて一般的に小信号ゲインは低いが出力抵抗が小さい。出力抵抗が小さい

シュミットトリガは大信号帯域幅が広く、シュミットトリガを用いることで図 3-2 におけ

る𝑉𝑅𝑋のように電圧レベルが高く時間幅が短いパルスをセンシングすることが可能である。

先行研究ではアンプの帯域が通信速度の上限を決める要因の一つとなっていたが、提案手

法のようにシュミットトリガを用いたセンシングを採用することでより高い通信速度の実

現が可能になる。 

 

 

図 3-7 シュミットトリガ回路の回路図と入出力特性 

 

シュミットトリガを用いたセンシングを行うレシーバ回路の回路構成を図 3-8 に示す。

トランスミッタ回路のインダクタが発生させた磁気信号はレシーバ回路のインダクタによ

って受信され、𝑉𝐿1と𝑉𝐿2に差動電圧信号として発生する。差動信号𝑉𝐿1,𝑉𝐿2は CMT ノイズ除

去およびDCレベルのバイアス調整のためのHPFを通過した後にシュミットトリガに入力

される。ここで HPF はバイアス生成回路の出力抵抗が約 1kΩであることを考慮して、カ

ットオフ周波数が約 50MHzになるように設計されている。シュミットトリガの後段にはプ

ルアップ用の PMOSが設置されており、ENABLE=lowのスタンバイ状態では PMOSがオ
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ンすることでシュミットトリガの出力は highの状態に初期設定されることになる。 

図 3-6に対応するレシーバ回路の動作ダイアグラムを図 3-9に示す。図 3-6において入

力𝐼𝑁の立ち上がりに応じて𝐼𝑇𝑋に正極性の電流パルスが流れた場合、図 3-9の𝑉𝐿1,𝑉𝐿2にはそ

れぞれ”high-low”および”low-high”パルスが発生する。シュミットトリガの出力が初期状態

において highに設定されていることを考えると、𝑉𝐿1の”high-low”パルスは上側のシュミッ

トトリガによって信号𝑆1のような反転パルスに変換される。さらにこの反転パルスはその

ままインバータを通った後に𝑆𝐸𝑇信号として RSフリップフロップに入力され、出力を high

に遷移させることで復調を行う。一方で信号𝑆1の立ち下がりは FED によって検出され、

FEDの出力パルス𝑃1は下側のシュミットトリガの出力をプルアップする。このプルアップ

によって下側のシュミットトリガの出力が入力𝑉𝐿2によって反転するのを防いでいる。 

レシーバ回路はシンメトリックな構造をとっていることから、図 3-6 において入力𝐼𝑁の

立ち下がりに応じて𝐼𝑇𝑋に正極性の電流パルスが流れた場合も同様に動作する。𝑉𝐿2の”high-

low”パルスががシュミットトリガによってセンシングされ、𝑅𝐸𝑆𝐸𝑇信号として出力を lowに

遷移させる一方で、上側のシュミットトリガの出力はプルアップされ出力を highに保つこ

とになる。 

 

 

図 3-8 提案するレシーバ回路の回路構成 
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図 3-9 提案するレシーバ回路の動作ダイアグラム 
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3.4 オンチップインダクタの解析 

3.4.1 インダクタのレイアウトおよび等価回路 

本研究で用いるインダクタは図 3-10 に示すように 250µm 径であり、トランスミッタ側

インダクタは extra thick metal M5を用いて、レシーバ側のインダクタはM1を用いて作

成した。また巻き数は両者とも六回巻であるがデザインルールにおけるメタル間ピッチ幅

の違いから、トランスミッタ側インダクタの配線幅は 7.8µm レシーバ側インダクタの配線

幅は 10µmに設定されている。またM1とM5の間には SiO2層が 5.5µm挿入されており、

SiO2 の絶縁耐性は [13]より 700kV/µm 以上であるということから、カップリングインダ

クタにおける絶縁耐性は 3.85kV以上であることが推定される。 

 

図 3-10 インダクタのレイアウト図(左側が TX用、右側が RX用) 

 

次に本研究で用いるカップリングインダクタの等価回路を図 3-11に示す。𝐿𝑇𝑋および𝑅𝑇𝑋

はトランスミッタ側インダクタの寄生抵抗およびインダクタンス、𝐿𝑅𝑋および𝑅𝑅𝑋はレシー

バ側インダクタの寄生抵抗およびインダクタンス、k はカップリングインダクタの結合係

数、𝐶𝐶はインダクタ間の寄生カップリング容量でありπ型の等価回路で表現している。 

 

図 3-11 カップリングインダクタの等価回路 
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本研究では 2.5次元プレーナー型電磁界シミュレーションツールMomentumを用いてイ

ンダクタの解析を行った。Momentumでは本研究で用いる tsmc0.18µmBCDプロセスにお

けるレイヤー情報を基板モデルとして用いて検証を行った。 

 

 

3.4.2 シングルインダクタのパラメータ抽出 

図 3-10 のレイアウトを用いて、TX 側インダクタと RX 側インダクタのインピーダンス

を解析した結果を表 3-1 および表 3-2 に示す。ここでインピーダンスはインダクタレイア

ウトをmomentumシミュレーションにかけることによって得られた sパラメータをインピ

ーダンスに変換したものである。図 3-11よりシングルインダクタの等価回路を寄生抵抗と

インダクタの直列回路と定義すると、インピーダンスの実部が寄生抵抗を表しインピーダ

ンスの虚部がインダクタンスのもつインピーダンス j(2πf)L を表すことになる。よってこ

の等価回路を仮定すると、TX側インダクタの寄生抵抗𝑅𝑅𝑋が 3.575Ωでインダクタンス𝐿𝑇𝑋

が 8.46nH、さらに RX 側インダクタの寄生抵抗𝑅𝑅𝑋は 33.11Ωでインダクタンス𝐿𝑅𝑋は

8.41nH となる。ただし表 3-1 および表 3-2 から周波数が 1GHz 以上になるとインピーダ

ンスの実部及び虚部に変化が表れており、インダクタの寄生容量成分がインピーダンスに

影響を与え始めていると考えられる。 

 

表 3-1 TX側インダクタのインピーダンス解析結果 

 

 

表 3-2 RX側インダクタのインピーダンス解析結果 
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3.4.3 カップリングインダクタの結合係数 k の抽出 

カップリングインダクタの結合係数の評価を以下のような手順で行った。まず図 3-12の

ように入力端子として TX_PLUS 端子および TX_MINUS 端子を、出力端子として

RX_PLUS 端子と RX_MINUS 端子を定義し、カップリングインダクタを四端子網回路と

して定義を行う。なおこの四端子の配置は図 3-11と一致している。次にmomentumによ

るシミュレーションによって四端子網回路の s パラメータを得る。ここで𝑆12パラメータが

入力側である TX から出力側である RX へと透過するエネルギー量を表していることから、

インダクタ間カップリング容量𝐶𝐶が無視できる低周波数帯における𝑆12パラメータをインピ

ーダンス変換することで相互インダクタンスMを得る。相互インダクタンスMは次の 3-5式

のように表されることから、3.4.2章で得た𝐿𝑇𝑋および𝐿𝑅𝑋を用いて結合係数 kを算出するこ

とができる。 

M = k√𝐿𝑇𝑋𝐿𝑅𝑋 3-5 

以上の計算方法によってカップリングインダクタの解析を行った結果を表 3-3 に示す。

100MHz 以下の低周波数帯においてはインダクタ間カップリング容量𝐶𝐶を無視できるため、

各周波数において結合係数は一定の 0.879となっている。 

 

図 3-12 カップリングインダクタのレイアウトと各端子 
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表 3-3 四端子カップリングインダクタの S12パラメータを用いた結合係数の解析結果 

 

 

3.4.4 カップリングインダクタ間のカップリング容量の抽出 

カップリング容量𝐶𝐶は数百 fFと小さく、四端子網回路における sパラメータの解析では

結合係数との切り離しが難しい。よって図 3-12において TX_PLUS端子と TX_MINUS端

子をショートさせ、さらに RX_PLUS 端子と RX_MINUS 端子をショートさせることで図 

3-13 のように二端子回路を用いて検証を行った。この二端子回路において低周波数帯にお

ける𝑆12をインピーダンス変換し、その虚部を検証すればカップリング容量𝐶𝐶のインピーダ

ンスのみが表れるため、カップリング容量𝐶𝐶の解析が可能である。 

カップリング容量𝐶𝐶の検証結果を表 3-4に示す。低周波数帯における解析結果によると、

カップリング容量𝐶𝐶は 322fFであることがわかる。 

 

図 3-13 カップリング容量の解析のための等価回路 

 

表 3-4 インダクタ間寄生カップリング容量の解析結果 

 



34 

 

3.4.5 カップリングインダクタのモデルの検証 

3.4章ではカップリングインダクタを図 3-11のような等価回路で表し、表 3-1表 3-2表 

3-3 表 3-4 にて 100MHz 以下の低周波数帯における等価回路の各素子のパラメータの抽出

を行った。ここでこの等価回路がmomentumによるシミュレーションから得られた結果と

一致するかどうかの検証を行う。 

レイアウトからMomentumによって抽出された sパラメータと、図 3-11の等価回路か

ら spectre によって抽出した s パラメータを比較した結果を図 3-14 に示す。Momentum

から抽出された sパラメータは赤い点で、spectreから抽出された sパラメータは青い線で

描かれている。図 3-14より 1GHz以下の周波数帯では各 sパラメータはおよそ一致してお

り、図 3-11の等価回路はよいモデルとして扱えることがわかる。 

 

図 3-14 momentumから得られた Sパラメータ(赤い点)と等価回路から得られた Sパラメ

ータ(青い線)の比較 
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第4章 提案回路の実証 

4.1 シミュレーションによる検証 

4.1.1 通信速度の検証 

本研究ではゲートドライバとの集積化を見据え、ゲートドライバと同様の tsmc 0.18µm 

BCDプロセスを用いて実装した。 

通信速度の検証を行うための回路構成を図 4-1 に示す。通信速度の検証においてはカッ

プリングインダクタを図 3-11 のような等価回路ではなく、momentum によって得られた

S パラメータを用いてカップリングインダクタをブラックボックス四端子網で表現するこ

とにより、Sパラメータに忠実な正確な検証を行った。またボンディングワイヤの寄生イン

ダクタンス𝐿𝑤𝑖𝑟𝑒は 1mm あたりおよそ 1nH であり、ボンディング距離を 1mm と仮定する

とボンディングワイヤの長さは高々2mm であると推測されるため、各𝐿𝑤𝑖𝑟𝑒を 2nH に設定

した。 

 

 

図 4-1 通信速度の検証に用いる提案回路の構成 

 

提案回路について spectreを用いて 500Mbps高速通信時の動作をシミュレーションした

結果を図 4-2 に示す。ここで入力は 5ns 周期で Duty 比が 50%の方形波を入力しており、

TX 回路と RX 回路の電位差はなく、カップリングインダクタは 3.4章で検証した s パラメ
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ータを用いて生成した四端子ブラックボックスを用いて検証を行った。また図 4-2 におけ

る信号名は図 3-5および図 3-8と一致している。シミュレーションの結果、提案回路は 2ns

のパルス信号を伝送することができ、これは 500Mbpsの通信速度に相当する。 

またアイソレータ回路における伝搬遅延は 3.49nsであり、さらに input IOおよび output 

IOにおける遅延がそれぞれ 0.46nsおよび 0.55nsであるため、全体の伝搬遅延は 4.5ns で

あった。 

 

図 4-2 シミュレーションによる 500Mbps通信時の検証結果 

 

4.1.2 消費電流の検証 

消費電流の検証は 200bit を連続伝送したときに消費した電流を時間平均することで検証

を行った。提案回路において各通信速度における消費電流を表 4-1 に示す。表 4-1 の通信

を行っていない際の定常電流は 0bpsの結果から 780uAであり、100Mbps通信時結果を用

いると 1bit当たりの消費エネルギーは 1.33nJ/bitである。 

ここで消費電流の内訳をみると通信を行っていない際の定常電流のほとんどはレシーバ
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回路で発生しており、シュミットトリガの出力をバイアスするための回路から 98µA、シュ

ミットトリガにおける電源電圧から流れる定常電流が 12µA、シュミットトリガの NBIAS

から 670µA が流れている。これは定常状態においてシュミットトリガの入力が 2.43V、出

力が 5V になるため、NBIAS 端子からグラウンドにかけて定常電流が流れる経路が発生し

てしまっているためである。 

また通信時の消費電流の内訳をみると、大部分が TX 回路において電流を消費している。

TX 回路ではインダクタに瞬時的に 140mA 程度の電流が流れるように設計しているため、

通信時の消費電流のほとんどを TX回路が決定することになる。 

 

表 4-1 シミュレーションによる消費電流の検証結果 

 

 

4.1.3 CMTI の検証 

CMTI の検証に用いる提案回路の構成を図 4-3 に示す。CMTI の検証においては TX 側

と RX側のグラウンド電圧を時間的に変化させるため、図 3-11における RX_MINUS端子

間が出力端子であると同時に入力端子で定義する必要がある。Sパラメータを用いた四端子

網でカップリングインダクタを表現する場合には RX_MINUS 端子は出力端子として定義

しなければならないことから、図 4-1の回路構成では CMTIの検証を行うことができない。

よって図 4-3 のように 3.4 章で抽出したカップリングインダクタのパラメータを用いて、

カップリングインダクタを等価回路で表現する必要がある。 



38 

 

 

図 4-3 CMTIの検証に用いる提案回路の構成 

 

図 4-3 において TX 側と RX側のグラウンド電圧の電位差を Common-Mode Transition 

(CMT)と置いており、CMTはパワーデバイスの出力電圧と一致することから立ち上がり時

および立ち下がり時に一定の傾きををもった方形波を想定する。本研究では CMT波形をパ

ワーデバイスの出力電圧により近いものとするため、図 4-4 のように理想方形波を 5ns の

RCフィルターに通した波形として定義した。 

 

 

図 4-4 CMT波形の生成回路 

 

CMT波形の傾きを 130kV/µsに設定し CMTI検証を行った結果を図 4-5に示す。図 4-5

からインダクタに発生する CMT ノイズのピーク電圧は 697mV であり、HPF によって

CMT ノイズのピーク電圧は 220mV にまで低減されていることがわかる。この 286mV の

ノイズは、シュミットトリガのしきい電圧値 330mV 以下であることから提案回路は

130kV/µsの CMTIを持っていることがわかる。さらに CMTノイズがシグナルに逆位相で

重畳した場合においても正確に通信が行えていることから、シグナルの破損によるビット
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エラーも発生しないことがわかる。 

 

 

図 4-5 CMTが 130kV/µsの傾きを持つときの 200Mbps通信時の検証結果 

 

4.2 測定回路の実装 

本研究ではゲートドライバとの集積が可能な tsmc0.18µmBCD プロセスを用いて提案回

路を試作した。試作回路のチップ写真を図 4-6に示す。アイソレータ回路の試作に際し TX

回路と RX 回路のグラウンド電圧を分離する必要があることから、図 4-6 のように 2 チッ

プをワイヤボンディングすることによってアイソレータ回路を作成した。またこのチップ

セットは合計 3 チャンネルを含んでおり、測定の際は 3 チャンネルすべてに電力が供給さ

れるため、4.3章で述べるように消費電力の計算の際に動作させていない 2チャンネル分の

消費電力を差し引く必要がある。 

試作した提案回路のうち TX回路の面積は 13275µm2、RX回路の面積は 3350µm2、イン

ダクタは直径が 250µm の八角形のインダクタを二つ使用している。TX 回路と RX 回路で

絶縁をとるために、基板上においても TX側と RX側で 1mmの間隔をあけている。よって

空気の絶縁耐性は 3MV/m であることから、ポッティング材なしでも 3kV の絶縁耐性をも
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つことになる。 

 

 

図 4-6 試作回路のチップ写真 

 

試作回路を実装した測定用基板を図 4-7 に示す。アイソレータが伝送するデータの入力

と出力は SMA端子を用い、その他の電圧は DC電圧であるためピンで電圧を供給する。基

板に実装したチップの上には Henkel社 LOCTITE 5140 を用いてポッティングしており、

LOCTITE 5140の絶縁耐性が 16kV/mmであることから、TX側と RX側は基板上で 16kV

の絶縁耐性を持つことになる。 

 

 

図 4-7 測定用基板の全体写真 
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4.3 通信性能の評価 

4.3.1 測定系の構成 

通信性能の測定に用いた測定系のブロック図と写真をそれぞれ図 4-8 および図 4-9 に、

用いた測定器のリストを表 4-2 に示す。提案回路の入出力端子のうち入力となる伝送信号

および出力の伝送信号のみが AC信号であり、残りの六つの入力信号は DC電圧である。 

 

 

図 4-8 通信速度および消費電流の測定系のブロック図 

 

 

図 4-9 通信速度および消費電流の測定系の様子 
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表 4-2 通信速度および消費電流の測定に用いた測定器 

 

 

アイソレータの入力信号は一定の周波数 fをもった方形波としており、アイソレータの通

信速度は周波数の二倍のとして計算を行うものとする。 

 

4.3.2 通信速度の測定による評価 

提案回路において 2Mbps で信号を伝送した時の入出力波形を図 4-10 に、また伝搬遅延

の測定のために拡大した入出力波形を図 4-11 示す。図 4-10 より IO 部分における遅延を

含んだ伝搬遅延が 13nsであることがわかる。 

 

 

図 4-10 2Mbps伝送時の入出力測定波形 
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図 4-11 伝搬遅延の測定波形 

 

次に提案回路の通信速度の最高速度を測定したところ 500Mbpsであった。提案回路が

500Mbps通信を行っている際の入出力波形を 

図 4-12に示す。出力波形は入力波形と同様の 4ns周期の方形波であるが、最大 600ps

のパルスゆがみが観測された。 

 

4.3.3 通信速度に対する消費電流の測定による評価 

0bpsから 500Mbpsで提案回路を動作させたときの TX回路の電源が供給する電流、RX

回路の電源が供給する電流、シュミットトリガのバイアスである NBIASおよび PBIASか

ら供給される電流を表 4-3に示す。ここで測定チップは図 4-6のように 3チャネルを搭載

しており、電源投入時にはすべてのチャネルに電源が投入されることとなる。よって提案

回路の測定時には、まず電源を投入したときの 3チャネル分合計の定常電流を測定し、対

象チャネルの消費電流の測定においては測定電流から 2チャネル分の定常電流を差し引い

た電流を正味の消費電流として計算するものとする。 

測定結果では通信を行わない際に発生する定常電流が 865µAであった。また 1bitの伝

送に必要なエネルギーは 1Mbps時には 5.78nJ/bit、100Mbps時には 1.52nJ/bit、
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500Mbps時には 1.70J/bitであった。 

 

図 4-12 提案回路の 500Mbps通信時の入出力測定波形 

 

表 4-3 提案回路の各通信速度における消費電流の測定結果 
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ここで消費電流について表 4-1 および表 4-3 を用いてシミュレーションによる結果と実

測による結果を比較したものを図 4-13に示す。横軸は通信速度、縦軸は消費電流を示して

おり、ともに logスケールで表記されている。実測においても TX回路の消費電流は通信速

度にほぼ比例していることがわかるが、400Mbps 通信時および 500Mbps 通信時にはシミ

ュレーションと比べて 40%以上の消費電流が発生している。これは高速通信時に発生する

熱によってチップの特性が変化ことによるものと考えられる。具体的には高温下でトラン

ジスタの遅延時間が増加したことによってインダクタに電流を印加する時間も増加し、結

果として実測における消費電流がシミュレーションによる検証と比べて増加したと考えら

れる。 

 

図 4-13 通信速度に対する消費電流のシミュレーション結果と実測結果の比較 

 

4.4 高電圧測定 

4.4.1 絶縁耐性の評価 

絶縁耐性の評価のための高電圧測定の測定環境を図 4-14に示す。測定環境は松定プレシ

ジョン社の高電圧供給装置、九州計測器社の高電圧実験操作ボックスおよび高電圧実験放

電ボックスから成り立っている。また高電圧供給装置は最大 1kV までの高電圧を供給する

ことができ、供給電圧は高電圧供給装置におけるディスプレイおよび高電圧実験操作ボッ

クスの計測器にて確認することができる。 

次にアイソレータ回路の評価基板を高電圧実験放電ボックスに取り付けた様子を図 
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4-15に示す。図 4-15のように高電圧出力のマイナス端子およびプラス端子を、それぞれ提

案回路の TX側のグラウンドおよび RX側のグラウンドに接続している。絶縁耐性の評価に

おいてはアイソレータの通信は行わず、TX回路と RX回路のグラウンド電圧間に与えられ

た電圧に対しブレークダウンを起こすかどうかを測定する。ブレークダウンを起こした場

合は高電圧供給装置の出力が短絡するため、出力電圧が 0Vになる。 

1kV の絶縁耐性の評価を行っている際の高電圧実験放電ボックスおよび測定回路の様子

を図 4-16に、高電圧供給装置の様子を図 4-17に示す。1kVを測定基板の TX回路および

RX 回路間に印加してもブレークダウンは観測されず、提案回路は 1kV 以上の絶縁耐性を

持つことがわかった。 

 

 

図 4-14 絶縁耐性測定の測定環境の全体写真 
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図 4-15 高電圧放電ボックスに取り付けた提案回路の評価基板 

 

図 4-16 1kVの絶縁耐性評価時の高電圧実験放電ボックスおよび測定回路の様子 

 

 

図 4-17 1kVの絶縁耐性評価時の高電圧供給装置の様子 

 

4.4.2 CMTI の評価 

CMTIの評価のためには数十 kV/µsの高スルーレート過渡電圧を用意し、提案回路の TX

側のグラウンドと RX 側のグラウンド間に印加する必要がある。ここで CMTI 測定に用い
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る測定器のリストを表 4-4に、SiC-mosfetを用いて高スルーレート過渡電圧を発生させる

回路のブロック図を図 4-18 に示す。SiC-mosfet および SiC-mosfet のドライバ回路は

CREE 社の CRD-5FF0912P SiC MOSFET High-Frequency Evaluation Board for 7L 

D2PAK を使用した。図 4-18 において高電圧生成には絶縁耐性の評価時と同様の高電圧供

給装置、高電圧操作ボックス、高電圧実験操作ボックスを使用した。また使用する SiC-

mosfet はソースドレイン間の耐圧が 900V であることから、安全のため電源電圧には最大

450V まで-供給することとする。図 4-18 において生成された高スルーレート過渡電圧は、

提案回路の RX回路のグラウンドに接続されている 

次に提案回路を含む CMTI の測定系のブロック図を図 4-19 に示す。提案回路を実装し

た測定基板は図 4-7 と同様の基板を使用した。また TX 回路と RX 回路を絶縁するため、

RX 回路の電源供給は村田 power solutions 社の絶縁 DCDC コンバータを用いて行った。

以上の CMTI測定系全体の写真を図 4-20に示す。 

 

表 4-4 CMTI測定に用いる測定器のリスト 
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図 4-18 CMTI測定に使用する高スルーレート過渡電圧発生回路のブロック図 

パワーデバイスの電源電圧を 150V に設定した時の CMTI の測定結果を図 4-21 図 4-22

図 4-23に示す。まず図 4-21ではパワーデバイスを 1kHzでスイッチングさせながら、ア

イソレータで 1Mbps通信を行っている様子を示している。このとき、パワーデバイスがス

イッチングすることでアイソレータのグラウンド間に高スルーレート過渡電圧が印加され

ても、ビットエラーを起こさず通信を行えていることがわかる。 

次にパワーデバイスを同様にスイッチングさせながら、アイソレータには信号を入力し

ていないときの波形を図 4-22に示す。非通信時でも同様に CMTノイズによる出力の反転

は観測されず、ビットエラーを起こしていないことがわかる。 

またこの CMTI 評価時におけるパワーデバイスのスイッチング時の拡大波形を図 4-23

に示す。パワーデバイスの電源電圧が 150V であり、スイッチング時の dV/dt はおよそ

1.25kV/µsであることがわかる。 

以上を総合し、提案回路では 1.25kV/µs の CMTI を確認できた。しかし同時にパワーデ

バイスの電源電圧を 150V 以上に設定し、出力のスルーレートをさらに高めていくと提案回

路が電気的に破損し通信が行えないようになってしまうということが観測された。 

 

 

図 4-19 CMTI測定における提案回路を含む測定系のブロック図 
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図 4-20 CMTIの測定系の全体写真 

 

 

 

図 4-21 CMTI評価時におけるアイソレータの通信波形 
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図 4-22 CMTI評価時におけるアイソレータの非通信時の波形 

 

 

図 4-23 CMTI評価時におけるパワーデバイスのスイッチング波形 
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4.5 先行研究との比較 

測定によって得られた提案回路の性能と先行研究について比較したものを表 4-5 に示す。

本研究で用いたプロセスは先行研究とほぼ同様のプロセスである一方で、先行研究におい

て最も通信速度が高い [1]とくらべて二倍の高速通信を可能にしている。また CMTI では

実測においては測定系上の制約により 12.5kV/µs までしか実測による検証を行えなかった

が、シミュレーションでは 130 kV/µsの CMTIを実現しており、最も CMTIが高い製品 [9]

と同等の CMTIを獲得できることが予想される。 

 

 

表 4-5 提案回路と先行研究及び製品の性能比較表 
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第5章 結論    

5.1 結論 

近年AGDによるパワーデバイスのゲート電圧のデジタル制御化と高速スイッチング可能

なパワーデバイスの開発に伴い、信号絶縁を行うデジタルアイソレータの高速通信化が望

まれている。しかし現在提案または市販されている高速アイソレータでは通信速度の高速

化に対応するための並列化を余儀なくされており、アイソレータのコストを増加させ AGD

システムのワンパッケージ化の障害となっている。 

本稿ではパワーエレクトロニクス向けアイソレータの従来研究及び製品と比べて最高通

信速度を持つ 500Mbps 高速デジタルアイソレータを提案し、試作及び測定によって検証を

行った。また将来的にゲートドライバ等の周辺回路と集積することを見据え、ゲートドライ

バと同様の tsmc 0.18µm BCD プロセスを用いて試作を行った。 

第二章では現在提案されているアイソレータを絶縁方法および送受信プロトコルについ

て分類した後、最も通信速度が高い先行研究について詳しく紹介した。一方で先行研究は高

い通信速度を実現している一方で、通信速度とノイズ耐性との間にトレードオフがあるこ

とを説明し、さらなる高速通信が不可能であるという問題点を明らかにした。 

第三章ではまず提案する送受信プロトコルによって通信速度と CMTI のトレードオフが

解消され、高い通信速度と CMTIを両立することを示した。さらに提案する送受信プロトコ

ルの実現のために短パルス電流を発生させる TX 回路および短パルス電圧をセンシングす

る RX回路について説明した。また、提案回路にて使用するオンチップインダクタをモデル

化し各パラメータの抽出を行った。 

第四章ではまず提案回路のシミュレーションによる検証を行い、提案回路が 500Mbps 以

上の高速通信と 130kV/µs 以上の CMTI を持つことを実証した。さらに tsmc0.18µm プロセ

スを用いて提案回路を試作し、測定による性能の検証を行った。通信速度の測定では

500Mbpsの通信速度を確認し、1Mbps通信時の消費エネルギーは 1.33nJ/bitであった。また

高電圧測定では 1kV 以上の絶縁耐性と 12.5kV/µs以上の CMTIを持つことを確認した。 

 

5.2 今後の展望 

今後の展望としてはノイズ耐性の実測によるさらなる検証が求められる。本稿では CMTI

の実測において限定的な範囲までしか検証を行えず、試作チップにおける CMTI の上限が

不明である。CMTI 測定においてグラウンド間に印加するスルーレートを高くするとチッ

プが破壊されてしまう問題についてはまず原因を特定する必要がある。考えられる原因と

しては CMT発生時に RX回路の電源に発生する過渡電流が考えられる。大きな過渡電流が

発生した場合、チップと基板を接続しているボンディングワイヤの寄生インダクタンスに

よってチップに過電圧が印加されてしまうことで、チップが破壊されてしまうことが考え

られる。この場合チップをボールボンディングを用いて実装することで寄生インダクタン

スを減らすことができる。 

また本研究では通信速度の検証時に入力として方形波を選択していたが、先行研究 [1]と

同様に PRBSを用いて通信性能を測定することも今後の検討課題である。 
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さらに本研究の TX 回路にて採用した H ブリッジ制御についても改善の余地がある。今

回の H ブリッジ制御では電流の立ち下がりを逆駆動することで短いパルス電流を生成する

ことを可能にしている。しかし電流の立下り時間はインバータの遅延時間と同等の時間分

解能で制御しているため精度が低く、電流のオーバーシュートが発生する可能性がある。よ

って電流の立ち下がり時間をインバータチェインの負荷を細かに制御することによって、

インバータの遅延時間より高い分解能で制御を行う必要がある。さらに、制御のためには電

流のオーバーシュートを検知してフィードバックをかける必要があるため、フィードバッ

ク回路の作成も今後の検討課題である。 
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