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초   록 

최근 실리콘 카바이드(Silicon Carbide, SiC)를 이용한 MOSFET과 

쇼트키 다이오드가 생산, 판매되고 있다. 실리콘보다 우수한 실리콘 

카바이드의 전기적 물성으로 인해 SiC MOSFET과 쇼트키 다이오드는 

동급의 실리콘 IGBT와 PN접합 다이오드보다 우월한 전력반도체적 

특성을 가진다. 하지만 SiC MOSFET의 높은 dv/dt 또는 di/dt로 인한 

소자의 과전압과 전압, 전류의 진동현상이 실제품 적용을 어렵게 하는 

문제로 알려져 있으며 이를 해결하기 위해 SiC MOSFET의 스위칭 특성 

개선 연구가 최근 많이 수행되고 있다. 하지만 이러한 연구보다 선행 

되어야 할 SiC MOSFET의 스위칭 과도에 대한 연구는 미흡한 실정이다. 

본 논문은 SiC MOSFET의 스위칭 과도 분석을 통해 SiC MOSFET의 

스위칭 특성이 기존에 잘 알려진 일반적인 MOSFET의 경우와 다르다는 

사실을 규명하였다. 특히 게이트 저항이 매우 작은 경우 기생 

인덕턴스와 소자의 기생 캐패시터의 상호작용에 의해 부하전류가 

증가함에 따라 과전압의 크기가 증감을 반복하는 주기적인 과전압 

특성을 가지는 것을 보였으며 SiC MOSFET과 역병렬로 연결된 SiC 

쇼트키 다이오드의 과전압은 2배의 DC단 전압이 나타남을 규명하였다. 

이러한 결과는 SPICE 시뮬레이션과 실험을 통해 분석의 타당성을 

입증하였다. 또한 기존의 실리콘 IGBT와는 달리 SiC MOSFET의 스위칭 

과도 계측을 위해서는 특별한 주의를 기울여야 한다는 사실을 밝히고,  

SiC MOSFET의 빠른 스위칭 과도를 측정하기 위한 계측 장치에 대해 

고찰하였으며, 측정 위치 사이에 존재하는 기생 성분들에 의한 측정 

오차를 분석하고 이를 제거하기 위한 후처리 방안을 제시했다. 본 

논문의 분석 결과는 향후 실리콘 카바이드 MOSFET을 사용하는 전력 

변환 장치 설계의 최적화에 유용하게 활용 될 수 있으리라 생각된다. 

주요어: 실리콘 카비이드, MOSFET, Diode, 스위칭 특성, 게이트 저항, 

기생 인덕턴스, 기생 캐패시턴스, 과전압, 공진 

학   번: 2014-30300 
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제 1장  서    론 

  

최근 실리콘 반도체에 비해 우월한 성능을 지니는 와이드밴드갭 

반도체 소자가 오랜기간의 연구개발 끝에 상용화 되었다.  

전력변환장치를 구성하는 핵심 부품인 전력반도체를 기존의 실리콘 

반도체에서 와이드밴드갭 반도체로 대체하게 되면 효율과 출력밀도를 

대폭 상승시킬 수 있을 것이라 기대되기 때문에 와이드밴드갭 반도체 

소자를 전력변환장치에 적용하려는 시도가 최근 이루어 지고 있다. 

하지만 와이드밴드갭 반도체를 전력변환장치에 적용할 경우 기존의 

실리콘 반도체를 사용한 전력변환장치에서 볼 수 없었던 과도한 EMI 

발생과 SOA(Safe Operating Area)를 준수하지 못하는 문제가 발견되었다. 

주된 원인은 와이드밴드갭 반도체의 빠른 동특성을 기존의 

전력변환장치가 뒷받침 하지 못하기 때문이다. 따라서 이를 해결하기 

위한 많은 연구가 최근 활발하게 이루어 지고 있다. 본 논문은 그러한 

문제해결을 위한 첫 단계로서 전력변환장치에 적용된 와이드밴드갭 

반도체의 스위칭 특성과 적용방안에 관한 연구이다.  

1.1절에서는 연구의 대상이 되는 와이드밴드갭 물질과 이를 이용한 

반도체 소자에 대한 내용을 소개한다. 또한 와이드밴드갭 소자인 

실리콘카바이드 전력반도체를 전력변환장치에 적용시 나타나는 알려진 

문제와 이를 해결 하기 위한 기존의 접근들을 소개한다. 

1.2절에는 1.1에서 언급한 기존의 접근들이 근거로 하는 와이드밴드갭 

반도체의 스위칭 특성이 잘못된 가정을 기반으로 하고 있다는 문제 

제기를 하며, 와이드밴드갭 반도체의 스위칭 특성에 대한 심도있는 

연구의 필요성을 제기한다.  

1.3절에는 1.2절에서 제기한 문제를 해결하기 위해 본 논문이 수행할 

연구의 내용과 구성에 대해 설명한다.  
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본 연구의 주제는 와이드밴드갭 반도체 소자중 하나인 고전압, 

고전류의 실리콘카바이드 전력반도체의 전력변환장치에서의 스위칭 특성 

분석 및 적용이다. 이 연구의 대상과 연구를 수행하게 된 배경을 

설명하기 위해 본 절은 아래와 같이 구성되었다.  

1.1.1절에서는 와이드밴드갭 반도체에 대한 전반전인 내용을 소개하며 

1.1.2절에서는 본 논문의 대상인 중, 고압에서 사용되는 와이드밴드갭 

반도체인 실리콘카바이드 MOSFET과 쇼트키 다이오드에 대해 소개한다.  

1.1.3절에서는 실리콘카바이드 전력반도체를 전력변환장치에 적용시 

나타나는 알려진 문제에 대해 언급하며, 

1.1.4절에서는 1.1.3절에서 언급한 문제점을 해결하기 위한 기존의 

접근방법에 대해 소개한다.  

 

1.1.1 와이드밴드갭 반도체 

실리콘반도체의 성능을 뛰어넘는 와이드밴드갭 반도체 물질에 대한 

연구는 1950년대부터 시작되어 최근까지 연구되어 왔다[1],[7]. 그 연구의 

결실로, 와이드밴드갭 물질인 실리콘카바이드(Silicon Carbide, SiC)와 

갈륨나이트라이드(Gallium nitride, GaN)로 만든 새로운 반도체 소자들이 

최근 양산, 판매되고 있다. 

와이드밴드갭 반도체는 밴드갭(energy bandgap)의 크기가 실리콘 

반도체와 부도체의 사이에 있는, 2~4eV 가량 되는 반도체 소재를 

의미한다. 표 1-1에는 대표적인 와이드밴드갭 반도체 물질인 

실리콘카바이드(SiC)와 갈륨나이트라이드(GaN), 그리고 이상적인 반도체 

물질이라 생각되는 다이아몬드의 물성을 비교하여 나타내었다. 표 1-1에 

비교된 각각의 물성들이 반도체 소자로서 의미하는 바는 다음과 같다[2].  

- 밴드갭(energy bandgap) : 밴드갭이 넓을수록 반도체 소자의 

누설전류가 작고, 고온 동작이 가능해 진다.  

- 절연파괴전계(critical electric field) : 이 값이 클수록 반도체 소자의 

차단 층의 두께를 더 얇게 만들 수 있으며, 이로 인해 낮은 턴-
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온 저항값을 가질 수 있다.  

- 포화전자속도(electron saturation velocity) : 이 값이 높을수록 

반도체 소자의 고속(고주파수)운전이 가능하다. 

- 열전도율(thermal conductivity) : 이 값이 높을수록 열을 빨리 

발산할 수 있으며, 이로 인해 전력변환장치의 출력밀도를 높힐 

수 있다. 

표 1-1. Si와 WBG 반도체 소자의 물성 비교[2] 

 Si 4H-SiC GaN Diamond 

밴드 갭[eV] 1.1 3.3 3.4 5.5 

절연파괴전계 [MV/cm] 0.25 2.2 3 10 

열전도율 [W/cmK] 1.5 4.9 1.3 22 

포화전자속도 [107cm/s] 1.0 2.0 2.2 2.7 

녹는점 [°C] 1,414 2,730 2,500 3,600 

 

 표 1-1을 참고하였을때, 실리콘 반도체와 비교하여 와이드밴드갭 

반도체가 가지는 장점을 요약하면 다음과 같다.  

- 작은 누설전류 

- 높은 동작온도 

- 고속 운전 

- 얇은 소자두께와 이로인한 낮은 손실 

 

위 특성들의 시각적 비교를 위해, 표 1-1의 수치를 방사형 그래프로 

표현한 것이 그림 1-1이다. 그림에서 알 수 있듯이 와이드밴드갭 

반도체인 실리콘카바이드와 갈륨나이트라이드는 다방면에서 실리콘 

반도체를 압도하는 성능을 가지고 있음을 확인할 수 있다. 
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그림 1-1. WBG 반도체 소자와 Si 의 물성 비교[3] 

 

그림 1-1의 수치상으로는 와이드 밴드갭 반도체 중 하나인 SiC는 

GaN에 비해 약간 낮은 고전압, 고속운전 성능을 보인다. 하지만 실제로 

SiC는 600V 이상의 고전압, 고전류 반도체 소자에 주로 사용되며, GaN은 

오히려 600V 이하의 저압, 저전류 반도체 소자에 주로 사용된다. 

SiC가 고전압, 고전류 소자 제작에 많이 사용되는 이유는 GaN에 비해 

높은 열전도율과 상대적으로 좋은 반도체기판(wafer) 생산성에 기인한다. 

고전압의 반도체 소자를 만들기 위해서는 수평구조(lateral)의 반도체 

보다는 수직구조(vertical) 구조의 반도체가 유리하다. 수직 구조의 

반도체를 제작하기 위해서는 고품질의 벌크 반도체기판이 필요한데, 

GaN의 경우, 벌크기판 제작의 기술적 어려움으로 인해 표 1-2와 같이 

기판의 생산단가가 실리콘이나 실리콘카바이드에 비해 매우 비싸다. 

따라서 수직구조 반도체 제작을 위한 벌크 기판의 생산성이 실리콘 

카바이드가 상업적으로 더 유리하기 때문에 고전압, 고전류에서는 

실리콘카바이드가 주류를 이루고 있다. GaN의 경우, 실리콘 또는 

사파이어 기판과 같은 이종기판 위에 얇은 GaN 결정을 성장시키는 

헤테로 에피택시(Hetero-epitaxy)방법으로 제작한 웨이퍼를 이용하기 

때문에  저압의 수평구조 반도체가 주로 제작되고 있다[1],[4]-[6].  
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표 1-2. Si와 WBG 기판의 크기와 생산단가 [1] 

 Si 4H-SiC Bulk GaN 

기판크기*[inch] ~12 4~6 2~3 

생산단가*[€/cm2] 0.1 10 100 

*2014년 출판된 참고문헌 [1] 인용 

 

1.1.2  실리콘카바이드 반도체 소자(MOSFET 과 쇼트키 다이오드) 

일반적으로 수십~수백볼트의 저압에서 많이 사용되는 실리콘 금속 

산화막 반도체 전계효과 트렌지스터(Metal Oxide Semiconductor Field Effect 

Transistor, 이하 MOSFET)는 수백~수천 볼트의 고전압에서는 잘 

사용되지 않는다. 고전압의 MOSFET을 만들기 위해서는 수직 구조를 

지니는 MOSFET의 두께가 두꺼워져야 하는데, 이는 소자의 

도통저항(Rdson)을 증가시키기 때문이다. 도통저항이 크다는 것은 

대전류에서 도통손실이 크다는 것을 의미하기 때문에 고전압, 고전류 

실리콘 MOSFET은 효율 측면에서 사용성이 떨어진다. 이러한 이유로 

600V 이상의 고압, 고전류 실리콘 전력반도체는 대부분 MOSFET이 아닌 

절연 게이트 양극성 트랜지스터(Insulated Gate Bipolar Transistor, 이하 

IGBT)를 사용한다.  

IGBT는 구조적으로 MOSFET과 BJT가 결합된 반도체로, 입력특성은 

MOSFET, 출력특성은 BJT와 유사하다. MOSFET의 턴-온시의 소자의 정적 

특성이 저항이라면, IGBT는 마치 다이오드와 같아 큰 전류에도 

전압강하가 비교적 일정하기 때문에 고전류에 적합하다. 하지만 이러한 

IGBT의 정적특성은 스위칭특성을 다소 희생한 결과이다. IGBT는 

MOSFET과 달리 정공(hole)의 주입과 소멸에 의해 턴-온, 턴-오프가 

일어나기 때문에 MOSFET에 비해 턴-온, 턴-오프시간이 길다. 그 

영향으로 IGBT 턴-오프시 MOSFET에는 없는 후미전류(tail current)가 

나타난다. 후미전류는 턴-오프시간을 길어지게하고 턴-오프 손실을 

증가시키기 때문에 스위칭 주파수를 높힐 수 없게 하는 주요 요인 중 

하나이다[8]-[9]. 따라서 고전압, 고전류, 비교적 낮은스위칭 주파수에서는 
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IGBT가 선호되고, 저전압, 저전류 높은 스위칭 주파수에서는 MOSFET이 

선호된다. 이러한 이유로 1200V~3300V급의 고전압 고전류의 전력용 

반도체 시장은 전통적으로 실리콘 IGBT가 주도하고 있다.  

실리콘 MOSFET과 IGBT의 경우와 유사하게, 고전압, 고전류의 

다이오드는 스위칭 특성이 우수한 쇼트키 다이오드(Schottky Barrier Diode) 

대신 PN접합 다이오드를 사용한다. 고전압의 실리콘 쇼트키 다이오드는 

실리콘 MOSFET의 문제와 동일하게, n형 반도체층의 두께가 두꺼워 

지면서 다이오드의 저항과 문턱전압(Thresh-hold Voltage)이 매우 높아지는 

문제가 있다. 이러한 이유로 100~200볼트 이상의 실리콘 다이오드는 

주로 PN접합 다이오드를 사용한다.  

PN접합 다이오드는 쇼트키 다이오드에 비해 고전압, 고전류에서 사용 

가능하지만, 스위칭 특성측면에서는 쇼트키 다이오드보다 열등하다.  

PN접합 다이오드는 쇼트키 다이오드와 달리 캐리어 축적 효과(carrier 

storage effect)로 인한 역회복 전류(reverse recovery current)와 역회복 

시간(reverse recovery time)을 가진다. 이러한 특성은 다이오드의 턴-오프 

시간을 길어지게하고, 스위칭 손실을 증가시킨다. 또한 이 역회복 전류는  

같은상의 반대편에 있는 스위치 소자를 통해 도통하기 때문에 같이 

사용하는 반도체 스위치 소자의 턴-온 손실을 증가시킨다. 스위칭 

특성면에서 불리함에도 불구하고, 다이오드의 우수한 정적 특성으로 

인해 고전압, 고전류의 전력 다이오드는 대부분 PN접합 다이오드가 

사용되며, 저전압, 저전류의 다이오드는 스위칭 특성이 우수한 쇼트키 

다이오드가 주로 사용된다[8]-[9].  

하지만 최근 실리콘카바이드 반도체의 개발로 인해 이러한 반도체의 

전통적인 판도가 바뀌고 있다. 저전압에서 많이 사용되었던 MOSFET과 

쇼트키 다이오드가 실리콘 카바이드로 인해 중,고전압 시장에 등장하고 

있기 때문이다. 와이드밴드갭 물질인 실리콘카바이드는 실리콘에 비해 

표 1-1와 같이 10배 큰 절연파괴전계(Break down Electric Field)를 가지기 

때문에 동급의 고전압 MOSFET 제작시, 실리콘 MOSFET에 비해 두께를 

1/10 가량 얇게 만들 수 있다. 이는 실리콘 사용으로는 어려웠던 작은 
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도통저항을 지니는 고전압 MOSFET 제작이 가능하다는 의미이다. 

쇼트키 다이오드 또한 실리콘카바이드로 제작하게 되면서 고전압에서 

전도손실이 적으면서 동시에 문턱 전압이 거의 없는 고속 쇼트키 

다이오드를 제작 할 수 있게 되었다[1]-[12]. 중고압의 실리콘카아비드 

반도체의 특징을 요약하면 아래와 같다.  

 SiC MOSFET 

- 고전압, 낮은 턴-온 저항을 가지는 고출력 MOSFET 

- IGBT의 후미전류가 없어 빠른 스위칭 속도와 낮은 스위칭 손실 

- IGBT에 비해 저전류에서의 낮은 도통 손실 (턴-온 저항특성) 

- 고온 동작 가능 

- 높은 열전도율로 인한 큰 출력밀도 

SiC 쇼트키 다이오드 

- 고전압, 낮은 문턱전압을 가지는 고출력 쇼트키 다이오드 

- 역회복전류가 없어 빠른 스위칭 속도와 낮은 스위칭 손실 

- 고온 동작 가능 

- 높은 열전도율로 인한 큰 출력밀도 
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그림 1-2. 실리콘과 실리콘카바이드 반도체의 차단전압영역에 따라 상용화된 

반도체 종류. SiC IGBT와 PN 다이오드는 아직 상용화 되지 않았다. 

 



 

８ 

 

그림 1-2는 앞서 설명한 실리콘과 실리콘카바이드 반도체의 

차단전압영역에 따른 상용화된 반도체 종류를 도식화 하였다. 그림에서 

볼 수 있듯이 600~3300V 의 실리콘 전력반도체는 스위칭 특성이 우수한 

실리콘카바이드 반도체로 대처될 수 있음을 보여준다.  

하지만 실리콘카바이드 반도체 상업화의 가장 큰 걸림돌은 가격이다. 

실리콘카바이드 기판가격은 표 1-2와 같이 실리콘에 비해 100배 가량 

비싸다. 실리콘카바이드 반도체가 동급의 실리콘 반도체에 비해 작은 

크기를 가짐을 고려하여도 실리콘카바이드 반도체 소자는 실리콘 소자의 

가격보다 2~5배 가량 비싸다. 그럼에도 불구하고 실리콘카바이드 

반도체인 Full SiC MOSFET은 Si IGBT - PN다이오드에 비해 빠른 

스위칭(낮은 스위칭 손실), 낮은 전도 손실을 보장하기 때문에 중고압 

전력변환장치의 효율을 대폭 상승시킬 수 있다. 이러한 효율의 상승은 

방열설계의 간소화로 인해 전체 제품 크기 축소가 가능하다. 또한 높은 

스위칭 주파수를 이용할수 있기 때문에 필터 회로에 사용 되는 

인덕터/캐패시터의 크기 또한 대폭 줄일 수 있다. 따라서 

실리콘카바이드 반도체 소자의 비싼 가격에도 불구하고, 전체 시스템 

차원에서 경제적 이점들을 가지기 때문에 충분한 상업적 가치가 있다고 

평가된다[13]-[18].  

따라서 최근의 1200~3300V급 중고전압 전력반도체 시장은 Si IGBT – Si 

PN 다이오드의 조합이 스위칭 특성이 우수한 SiC MOSFET – SiC 

쇼트키다이오드의 조합(이하 Full SiC MOSFET)으로 변화하는 과정에 

있으며 향후 실리콘카바이드 기판 가격 하락에 따라 이러한 변화는 더욱 

가속되리라 생각된다. 
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1.1.3   SiC 를 이용한 고전압, 고전류 전력변환장치 적용 문제 

Full SiC MOSFET을 전력변환장치 적용시 나타날수 있는 문제는 크게 

두 가지로 분류할 수 있다. 하나는 소자의 과전압, 과전류에 의한 

SOA(Safe operating Area) 준수 문제, 나머지 하나는 EMI(Electromanetic 

Interference) 준수 문제이다. SOA 준수 문제는 소자의 안전성과 신뢰성의 

문제와 결부되고, EMI 문제는 전자기 간섭에 의한 제품의 안정적인 

작동과 제품 출시를 위한 규제 만족의 문제와 결부된다. 두 문제가 

직접적으로 의미하는 바는 서로 다르지만, 두 문제의 원인은 소자의 

빠른 전압, 전류의 기울기와 스위칭 회로상의 공진현상으로 같다. 이번 

절에서는 실리콘카바이드 소자 이용시 나타나는 SOA 준수 문제와 EMI 

문제에 대해 소개한다. 

 일반적으로 소자의 스위칭 시간이 짧을수록, 또는 스위칭 속도(dv/dt, 

di/dt)가 빠를수록 스위칭 손실은 작아진다. 그림 1-3는 dv/dt, di/dt와 

스위칭 손실의 관계를 설명하기 위한 턴-온시의 스위칭 파형 개념도이다.  

크기

t

V(t)

i(t)

작은 dv/dt, 
di/dt에서의
턴-온 손실

큰 dv/dt, 
di/dt에서의
턴-온 손실

 

그림 1-3. 턴-온시의 dv/dt, di/dt와 스위칭 손실의 관계 설명을 위한 인덕터 

부하에서의 하드 스위칭(hard switching) 파형 개념도 

 

 그림 1-3에서 확인 할 수 있듯이 전압, 전류 기울기(dv/dt, di/dt)의 

크기가 클수록 스위치의 상태변동에 걸리는 시간이 짧아져, 턴-온, 턴-

오프시의 스위칭 손실이 줄어듬을 유추 할 수 있다. 이러한 개념적인 

설명은 스위칭 소자의 물리적 특성을 생략한 설명이지만, 실제 IGBT나 

MOSFET의 스위칭 속도와 스위칭 손실 사이의 이러한 관계는 여러 
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문헌을 통해 잘 알려져 있다[19]-[22]. 

이러한 스위칭 속도와 스위칭 손실과의 관계는 실리콘카바이드 

소자에서도 다르지 않다. 그림 1-4는 Full SiC MOSFET에서 실험을 통해 

측정된 평균 dv/dt와 스위칭 손실과의 관계를 표시하였다. dv/dt의 변동은 

게이트 저항의 변동을 통해 달성 하였으며, 실험에 사용된 외부 게이트 

저항의 값을 같이 도시 하였다. 그림에 표시된 붉은 점선은 6kV/s 를 

표시한 기준선이며, 일반적으로 실리콘 IGBT의 dv/dt는 이 선 아래에 

위치한다.  
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그림 1-4. Full SiC MOSFET(CAS120M12BM2)의 스위칭 손실과 부하전류에 따른 

평균 dv/dt 값 

 

즉, 와이드밴드갭 반도체 소자의 낮은 스위칭 손실은 빠른 스위칭 

속도에 기인한 것이며, 더 낮은 스위칭 손실을 달성하기 위해서는 더 

빠른 스위칭 속도가 필요함을 의미한다. 이는 스위칭 속도(dv/dt, di/dt)와 

스위칭 손실이 트레이드오프(trade off) 관계에 있다고 표현 할 수 있다.  

하지만 이러한 Full SiC MOSFET의 빠른 스위칭 특성은 스위칭 

파형상의 고주파수 성분들의 함량을 높이게 한다. 이를 정량적으로 표현 

한 것이 그림 1-5 이다. 임의의 사다리꼴 형태의 구형파의 주기를 Ts 

(스위칭 주파수 fs=1/Ts), 상승시간과 하강시간을 r, 듀티비(duty ratio)를 
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D라 하였을 때, 이 파형을 푸리에 급수(Fourier series)의 계수의 크기로 

표현하면 식 (1.1)와 같으며, 이를 그림 1-5에 그래프로 도시하였다[23]-

[25]. 식 (1.1)의 n은 1이상의 양의 정수로서, 스위칭 주파수 fs=1/Ts 의 

정수배의 주파수에 대해 정의된다. 

|cn| ≡ S(n ∙ fs) = 2 ∙ 𝐴 ∙ 𝐷
sin(𝜋∙𝑛∙𝐷)

𝜋∙𝑛∙𝐷

sin(𝜋∙𝑛∙𝜏𝑟 𝑇𝑠⁄ )

𝜋∙𝑛∙𝜏𝑟 𝑇𝑠⁄
   n = 1,2,3…  .   (1.1) 
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그림 1-5. 상승시간 갖는 사다리꼴 구형파의 주파수 구성 

 

 그림에서 확인 할 수 있듯이, 구형파의 주기와 (또는 주파수가 

높을수록), 상승, 하강 시간이 짧을수록 주파수 구성 그래프상의 절점 

주파수가 고주파수 영역으로 이동하여 구형파가 더 많은 고주파수 

성분들을 포함함을 알 수 있다. 

위 분석을 이용하여 동급의 실리콘 IGBT와 Full SiC MOSFET의 스위칭 

파형이 가지는 주파수 함량의 크기를 서로 비교하여 보았다. 비교의 

대상은 본 논문에서 집중적으로 다룰 예정인 1200V 전력반도체 

소자이다. 그림 1-5는 비슷한 용량대의 실리콘 IGBT와 실리콘카바이드 

MOSFET의 스위칭 시간을 보여주고 있다. 그림에서 실리콘카바이드 
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MOSFET은 실리콘 IGBT에 비해 4~10배 가량 짧은 스위칭 시간을 

가진다. 이는 곧 실리콘카바이드 소자가 실리콘 소자에 비해 4~10배 

가량 큰 dv/dt, di/dt를 갖는 것을 의미한다. 

1.5s

SiC-MOS(CAS120M12BM2)

0.02~0.1s

IGBT(PM300CLA120)

 

그림 1-6. 동급의 실리콘 IGBT와 Full SiC MOSFET의 스위칭 시간 비교 

 

 식 (1.1)을 이용하여 아래와 같은 조건의 실리콘카바이드 MOSFET과 

실리콘 IGBT의 주파수 함량을 비교하여 그림 1-7에 도시하였다.  

- Full SiC MOSFET(r=50ns) 의 스위칭 주파수 : 10kHz, 30kHz  

- 실리콘 IGBT(r=200ns)의 스위칭 주파수 : 10kHz 

Conductive  EMI Radiative EMI IGBT(r : 200ns, 10kHz, D=0.5)

SiC(r : 50ns, 10kHz, D=0.5)

SiC(r : 50ns, 30kHz, D=0.5)
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그림 1-7. 스위칭 시간에 따른 동급의 실리콘 IGBT와 Full SiC MOSFET의 

스위칭 시간 비교 
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그림 1-7에서 확인 할 수 있듯이, 3배의 스위칭 주파수 증가는 

대부분의 주파수 범위(f>
1

𝜋𝐷𝑇𝑠
 )에서의 성분 크기가 3배 증가한 것을 확인 

할 수 있으며, 4배 빠른 스위칭 시간은 수MHz 이상의 고주파수 

영역(f>
1

𝜋𝜏𝑟
 )에서의 성분 크기를 4배 증가시키는 것을 확인할 수 있다. 

따라서 실리콘 IGBT에 비해 3배의 스위칭 주파수와 4배의 스위칭 

속도를 지니는 Full SiC MOSFET은 고주파수 영역에서의 성분크기가 12배 

증가하는 것을 알 수 있다. 만약 Full SiC MOSFET의 게이트 저항을 작게 

조정하여 스위칭 속도를 실리콘 IGBT 대비 10배로 증가시키면 고주파수 

성분이 30배 증가함을 예상 할 수 있다[19]. 이러한 경향을 요약하여 

도시하면 그림 1-8와 같다.  

102 103 104 105 106 107 108 109

Conductive  EMI Radiative EMI

100kHz 30MHz 1GHz

Si IGBT
스위칭 주파수 범위

Si IGBT
상승,하강시간에 의한 
고주파수 성분 범위

WBG 소자의
스위칭 주파수 범위

WBG 소자의
상승,하강시간에 의한 
고주파수 성분 범위

 

그림 1-8. 와이드밴드갭 소자와 실리콘 IGBT의 스위칭 파형의 주파수 구성[33] 

 

하지만 위에서 분석한 Full SiC MOSFET의 고주파수 성분 함량은 

이상적인 구형파의 스위칭 파형을 가정한 결과이며, 현실은 더욱 더 

심각하다. 그림 1-9과 그림 1-10는 Full SiC MOSFET의 턴-오프, 턴-온 

실험파형이다. 
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(56 / )dI A div

(154 / )dsV V div

333V

600Vdc

 

그림 1-9. 1200V, 120A의 Full SiC MOSFET(CAS120M12BM2)의 턴-오프 실험 

파형 

(154 / )dsV V div

(56 / )dI A div170A

145A

 

그림 1-10. 1200V, 120A의 Full SiC MOSFET(CAS120M12BM2)의 턴-온 실험 파형 

 

 위 파형에서 확인 할 수 있듯이, Full SiC MOSFET의 스위칭 파형에는 

매우 큰 과전압과 과전류가 관찰되며 과전압, 과전류가 비교적 긴 

시간동안 지속되는 진동(ringing) 현상을 관찰 할 수 있다. 이러한 현상은 

전력변환장치 내에 존재하는 기생 캐패시턴스와 기생 인덕턴스 성분에 
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의한 공진(Resonance)현상으로 분석된다[26]-[27]. 이러한 공진에 의한 

오버슈트(overshoot)와 진동(ringing)은 특정 주파수의 크기를 증가시키게 

된다.  

그림 1-11은 그림 1-9과 그림 1-10의 스위칭 파형의 푸리에 변환의 

결과이다. 좌측 상하단의 그림은 전압, 전류 파형의 주파수 구성이며, 

우측 상하단은 전압의 미분(dv/dt) 파형의 주파수 구성이다. dv/dt의 

주파수 구성을 도시한 이유는, 해당 그래프가 접지사이의 기생 

캐패시턴스에 의한 Cdv/dt의 크기를 갖는 전도성 EMI를 가늠할 

정보이기 때문이다[28].  

 그림 1-11에서 확인할 수 있듯이, 공진 주파수에 해당하는 특정 

주파수의 성분의 크기가 커지는 것을 확인 할 수 있다. 이는 그림 

1-7에서 확인한 이상적인 구형파의 주파수 함량에 비해 더욱더 커진 

모습이다.  

 

전류, 전압 FFT 결과
(상단: log scale 하단 : linear scale)

전압 미분 FFT 결과
(상단: log scale 하단 : linear scale)

전압

전류

  

  

공진 성분
공진 성분

V,I

(dB)

V,I

(V,A)
 

그림 1-11. Full SiC MOSFET(CAS120M12BM2)의 턴-온, 턴-오프 실험 파형의 

주파수 구성(상단 : y축의 로그 표현, 하단 : y축의 선형 표현) 
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이러한 고주파수 성분의 증가는 EMI의 증가와 직결된다. 왜냐하면 

고주파수 성분의 전압원은 주변 회로에 의해 해당 주파수 성분의 전류가 

흐르게 되어 전도성 EMI를 유발하기 때문이다[28]-[32]. 예를들어 

전력소자의 방열판 또는 변압기, 필터 인덕터, 전동기에 존재하는 기생 

캐피시턴스 또는 이들 기기와 접지 사이에 존재하는 기생 캐패시턴스 

성분은 전도성 EMI의 경로가 되어 Cdv/dt의 공통모드와 차동모드 

전류가 흐르게 된다. 이러한 고주파수의 전류는 전자기에너지 형태로 

방사되어 방사성 EMI 또한 유발한다. EMI 규정에서 정의하는 전도성 

EMI의 주파수 범위는 100kHz~30MHz, 방사성 EMI의 주파수 범위는 

30MHz~1GHz이며, 그림 1-7에서 10배 이상 증가되는 고주파수 성분이 

이 주파수 범위에 걸쳐있다. 또한 그림 1-11에서 나타나는 공진 주파수 

성분이 10~40MHz 주파수 범위에 존재하기 때문에 Full SiC MOSFET은 

실리콘 IGBT에 비해 전도성, 방사성 EMI 모두 심각하게 악화됨을 예상 

할 수 있다[19],[22]-[23],[29],[33]-[35]. 

 특히, EMI 규정은 하나의 주파수 성분이라도 기준 크기를 초과하지 

않도록 설정되어 있기 때문에 그림 1-11에서 나타나는 특정 공진 주파수 

성분의 크기 증가는 EMI 규제 통과의 입장에서 더욱 더 어려운 

현상이라 할 수 있다[26]-[27],[40]. EMI의 규제 만족의 문제 뿐만 아니라 

여기서 발생되는 노이즈는 전력변환장치를 제어하는 제어보드, 게이트 

드라이버, 통신 케이블 등에 영향을 주어 전력변환장치의 오동작을 

유발할 수도 있다.  

그림 1-9과 그림 1-10에서 나타난 과전압과 과전류는 EMI 문제와 

별개로, 소자의 안정적인 동작을 위한 SOA 준수 문제를 야기한다. 

SOA란 그림 1-12에 나타난 전압-전류 영역으로, 소자가 안정적으로 

동작하기 위한 소자의 전압과 전류 범위를 의미한다.  
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그림 1-12. 1200V, 120A의 실리콘카바이드 MOSFET(CAS120M12BM2)의 SOA  

 

과전압, 과전류가 발생하게 되면, 소자의 DC링크전압/부하전류 보다 

더 큰 전압/전류가 소자에 가해지게 된다. 만약 이러한 과전압, 과전류가 

SOA의 범위를 넘어서게 된다면, 사용자는 과전압, 과전류를 억제하기 

위해 스위칭 손실을 희생하여 스위칭 속도를 감소시키거나, 최대 

부하전류 또는 DC링크 전압의 크기를 낮추어야 한다[36]-[39].  

또한, 전력변환장치를 이용하여 전동기를 구동 경우, 실리콘카바이드 

소자의 빠른 스위칭 속도는 전동기 단자에 큰 과전압을 유기 하기도한다. 

특히 전동기와 전력변환장치간에 긴 케이블을 사용하는 경우, 케이블의 

기생 임피던스에 의해 전동기 단자에 큰 과전압을 유기하며 이러한 

전동기 단자의 과전압은 전동기의 절연 신뢰성 악화를 초래한다[41]-[43].  

앞선 내용들을 요약하면, Full SiC MOSFET을 전력변환장치 적용시 

나타나는 문제의 원인은 소자의 빠른 스위칭 속도 때문이다. 낮은 

스위칭 손실을 달성하기 위해서는 빠른 스위칭 속도가 필요하며, 

이로인해 스위칭 파형에 의해 발생되는 EMI의 크기가 증대 될수 밖에 

없는 문제가 있다. 특히 공진에 의해 발생하는 특정 주파수의 크기 

증대는 SOA에서 소자가 동작하지 못하게 하며, EMI 문제를 더욱 더 

악화시킨다.  

만약 실리콘카바이드 전력변환장치가 SOA 또는 EMI 규정을 만족 
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하지 못한다면 사용자는 규정만족을 위해 스위칭 손실을 희생해야 한다. 

하지만, 이 경우 실리콘카바이드 소자의 최대 성능을 제한하여 사용하게 

되므로 바람직하지 않다. 그러한 상황을 보여주는 것이 그림 1-13이다.  

 

스위칭손실

전도성, 방사성
EMI 정도

규제치

도달 가능한
최소치

 

그림 1-13. 스위칭 손실과 EMI의 관계를 나타내는 개념도 

 

그림 1-13에는 주어진 전력변환장치에서 스위칭 속도 변동을 통해 

달성 할 수 있는 ‘스위칭 손실 - EMI 정도’ 조합을 파랑색 그래프로 

표시하였다. 일반적으로 스위칭 손실과 EMI 발생 정도가 트레이드 

오프(trade off)관계를 가지기 때문에 반비례 그래프로 표현하였다[19]. 

그림 1-13에서 볼 수 있듯이 EMI 규제치를 만족하기 위해서는 스위칭 

손실을 일정수준 이하로 가져 갈 수 없다. 이러한 상황이 Full SiC 

MOSFET의 최대성능이 제한되는 경우이다.  

Full SiC MOSFET의 최대 성능을 사용하기 위해서는 ‘스위칭 손실 - 

EMI 정도’ 의 관계를 개선 시켜야 하며, 이를 표현 한 것이 그림 1-13의 

초록색 그래프이다. 따라서 실리콘카바이드 소자를 전력변환장치에 

적용하고자 하는 연구들의 목표는  ‘스위칭 손실 - EMI 정도’ 의 관계를 

개선하는데 있다.  
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1.1.4  문제해결을 위한 기존의 접근 

실리콘카바이드 소자의 전력변환장치 적용을 어렵게 하는 것들은 

소자에 의해 발생하는 과도한 EMI와 소자의 과전압, 과전류, 

진동현상이다. 이 현상들이 발생하는 원인은 실리콘카바이드 소자의 

빠른 스위칭 속도이다. 하지만 낮은 스위칭 손실을 가지기 위해서는 

빠른 스위칭 속도는 필수적이기 때문에 근본 원인인 스위칭 속도를 줄일 

수는 없다. 따라서 문제를 해결하기 위해서는 빠른 스위칭 속도에도 

불구하고, EMI 발생을 낮추고, 과전압, 과전류, 진동의 발생을 억제하는 

방안을 찾는 것이다. 그러한 문제해결을 위한 기존의 접근방법들은 

아래와 같이 정리 할 수 있다.  

- 1. 게이트 전압의 동적 제어(Active Gate Driver) [49]-[58] 

- 2. DC단 회로의 최적화 [63]-[71] 

- 3. 실리콘카바이드 전력소자 모듈(패키지)의 최적화 [72]-[81]  

- 4. 스너버의 사용 [86]-[92] 

- 5. EMI 필터 [93]-[100] 

 

1. 게이트 전압의 동적 제어 

게이트 전압의 동적 제어 방법은 게이트-소스 전압을 동적으로 

제어하여 소자의 전압 상승, 하강 기울기를 부드러운 S 형태의 

고차 함수로 성형하는 방법이다. 이러한 S 형태의 전압파형은 그림 

1-14과 같이 파형의 고주파수 성분의 크기를 감소시키며, 이를 

통해 EMI의 크기를 줄일 수 있다고 알려져 있다[44]-[48]. 게이트 

전압의 동적 제어는 DC단 회로의 변경이나 다른 필터장치 없이 

EMI와 소자의 과전압을 억제하는 좋은 접근방법이다.  

 하지만 20~50ns의 짧은 스위칭 시간안에 게이트 출력전압 

제어와 피드백 제어(feed-back control)를 위한 MOSFET 소자의 전압/ 

전류의 측정, 그리고 측정된 전압/전류를 이용한 게이트 전압 지령 

생성이 이루어 져야 하기 때문에 현실적으로 구현의 어려움이 

있다. 
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이러한 이유로, 대부분의 동적 게이트 드라이버(Active gate 

driver)들은 출력 게이트 전압을 2~3개의 전압레벨을 사용하거나 

하나의 전압레벨을 가지는 전원에 수개의 게이트 저항을 스위칭 

하는 방법을 사용하며, 되먹임(feed-back)을 하지 않는 오픈루프 

제어(open-loop control)를 시도 한다[49]-[53]. 최근에는 이를 극복하기 

위해 많은수의 게이트 저항들을 가지는 게이트 드라이버를 하나의 

IC(Integrated Circuit)로 만들어 사용하는 경우도 있다[54]-[55]. 일부 

되먹임 제어(feed-back)를 시도하는 논문들이 있으나, 게이트 전압 

또는 게이트 저항을 변경하는 지점을 특정하기 위한 용도로만 

사용한다[56]-[57].  

능동게이트 드라이버 기술은 EMI 억제가 아닌 두개 이상의 

전력소자의 직렬 또는 병렬 구동을 위해 사용하기도 한다. 이 경우, 

비교적 느린 스위칭 속도의 dv/dt, di/dt 제어를 시도하므로, 소자의  

전류, 전압을 되먹임 받아 제어하는 경우도 있다[58].    

 

그림 1-14. 다양한 차수로 표현되는 전압 상승 파형과 주파수 구성[45] 

 

2. DC단 회로의 최적화 

DC단 회로란, 전력변환장치에 DC전압을 공급하는 회로로, 벌크 

캐패시터, 스너버 캐패시터와 같은 디커플링 캐패시터(decoupling 

capacitor)로 구성되어 있다. 비교적 소용량의 전력변환장치에서는 

DC단 회로를 PCB(Printed Circuit Board)로 제작하며 대용량에서는 

금속 판(plate)을 이용한 버스 바(bus bar) 또는 버스 플레이트(bus 

plate)로 제작된다. DC단 회로의 최적화란, DC 전압을 전달하는 
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PCB의 레이아웃, 또는 버스 플레이트 구조의 최적화와 DC단을 

구성하는 디커플링 캐패시터의 최적화를 의미한다. 

DC링크 회로 최적화의 목적은 DC단의 인덕턴스 최소화이다. 

이는 소자의 과전압이 DC단 인덕턴스에 의해 발생한다는 분석을 

근거로 하고 있다. 그림 1-15는 일반적으로 잘 알려진 MOSFET의 

턴-오프 파형을 나타내고 있다. 그림에서 확인 할 수 있듯이, 

소자의 전압이 먼저 상승하고 소자의 전류가 하강하며, 전류의 

하강 기울기에 의해 Ldi/dt의 과전압이 발생된다. 따라서 소자의 

과전압을 억제하기 위해 DC단의 기생 인덕턴스 성분이 최소화 

되어야 한다[59]-[62].  

시간

Turn 
off

MOSFET

di
L

dt

Id(t)
Vds(t)

+

-

Vds(t)
 

그림 1-15. 소자의 턴-오프시의 전압, 전류 파형 

 이러한 연구들의 접근은 PCB나 버스 플레이트의 형상에 따른 

전자기 또는 등가회로 분석을 통해 기생 인덕턴스 성분을 최소화 

하기 위한 설계를 제안하거나[63]-[66], 디커플링 캐패시터의 선정 

및 배치를 제안한다[67]-[71].  

 

3. 실리콘카바이드 전력소자 모듈(페키지)의 최적화 

전력소자의 모듈 패키지의 최적화는 DC단 회로 최적화와 

맥락을 같이 한다. DC단에 존재하는 기생 인덕턴스 성분을 

과전압의 주요 요인으로 보았듯이, 소자의 패키지 내부에 존재하는 

기생 인덕턴스 성분 또한 과전압의 주요 요인으로 보기 때문이다.  

따라서 모듈 최적화의 방법은 DC단 최적화 방법과 매우 
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유사하다. MOSFET이나 쇼트키 다이오드 다이(Die)의 위치를 

기생인덕턴스 성분이 최소가 되도록 배치하거나[72]-[73], 다이들 

사이를 전기적으로 연결하는 와이어 본딩 대신, 버스 플레이트 

구조와 유사한 평행한 판을 이용하여 기생 인덕턴스를 최소화 

한다[74]-[75]. 

이러한 구조적 최적화 이외에 모듈 외부에 있어야 할, 스너버 

캐패시터나 게이트 드라이버를 모듈 내부에 부착하는 방식이 있다. 

일반적으로 모듈 외부에 부착되는 스너버 캐패시터는 모듈내의 

기생 인덕턴스 성분을 가려주지 못하기 때문에 DC단 최적화의 

효과가 제한되는 문제가 있다. 이와 유사하게, 게이트 드라이버 

또한 모듈 내부에 존재하는 게이트-소스 단의 기생 인덕턴스 

성분으로 인해 스위칭 속도가 저하되는 문제가 있다. 이를 

해결하기 위해 모듈 최적화의 일환으로, 스너버 캐패시터를 모듈내 

DBC(Direct Bond Copper)위에 전력소자와 같이 장착하거나[76]-[77], 

스너버 캐패시터와 게이트 드라이버 소자를 동시에 장착하는 

연구도 있다[78]-[81].  

실리콘카바이드 MOSFET은 실리콘 IGBT에 비해 5~10배의 빠른 

스위칭 속도를 가지기 때문에 패키지내 기생성분에 의한 과전압 

효과가 더 크게 발생한다[82]-[83]. 따라서 위에서 언급한 선행 

연구의 수준은 아니지만, 실리콘카바이드 전력소자 제조사에서는 

기생 인덕턴스 성분을 최소화한 실리콘카바이드 전력반도체 

모듈제품을 출시하려는 시도가 지속적으로 이루어 지고 있다[84]-

[85]. 

 

4. 스너버의 사용 

스너버를 사용하여 과전압을 억제하는 방법은 고전적인 

방법이다. 일반적으로 잘 알려진 스너버 회로로는 스위치 소자 

양단에 부착하는 RC 스너버와 RDC 스너버가 있다. 일반적으로 

RC, RDC 스너버는 과전압 억제 효과가 크지만, 스너버 손실로 
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인한 전체 손실이 커지는 단점이 있다[86]-[88]. 소자양단에 

부착하는 RC 스너버와 RDC 스너버의 가장 큰 단점은 두 개의 

스위치 소자로 구성된 레그(Leg) 구조의 회로에 적용하기 어럽다는 

점이다. 레그(Leg) 구조의 회로에는 위 아래 스위치가 교번하여 

스위칭을 하게 되는데, 이때, RC 또는 RDC 회로에서 원하지 않는 

스너버 캐패시터의 충방전이 일어나 추가적인 손실을 야기한다. 

이를 해결하기 위한 몇몇 방법들이 제안되지만, 스너버 회로의 

복잡도가 증가하는 단점이 있다[8].  

다른 방식으로는 DC단에 RC 스너버를 부착하는 방법이 있다. 

이 방법은 스너버 캐패시터의 충방전이 일어나지 않기 때문에 

손실이 작고 과전압 이후로 나타나는 진동의 감쇄를 빠르게 하는 

장점이 있다. 하지만 과전압의 크기는 거의 감소시키지 못하는 

것이 단점이다[88]-[91]. 

이러한 전통적인 스너버 이외에 DC단에 페라이트 비드를 

소자와 직렬로 삽입하여 스너버 효과를 얻는 방식이 

제안되었다[91]. 페라이트 비드로 인해 과전압과 진동이 획기적으로 

줄어들지만, 전체 스위칭 손실을 증가시키는 단점이 있다.  

앞선 스너버 회로들은 스위칭 소자 또는 모듈 양단에 복잡한 

회로를 삽입해야 하기 때문에 조립성이 떨어진다. 이런 단점을 

보완하기 위해 그림 1-16처럼 PCB로 제작된 스너버 회로를 

삽입하는 방법이 제안되었다[92]. 이 스너버 회로는 다른 스너버 

회로에 비해 조립성이 좋은 장점이 있지만, DC단 RC 스너버와 

같이 과전압 억제 기능보다 진동의 감쇄를 빠르게 하는 효과만을 

가진다는 단점이 있다. 
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그림 1-16. [92]의 PCB 스너버 회로의 모습  

 

5. EMI 필터 사용 

EMI 필터는 실리콘 IGBT에서 이미 사용되는 기술이며, 

실리콘카바이드에 의해 발생되는 EMI는 억제에도 동일하게 

적용된다[93]-[100]. 다만, 실리콘카바이드의 빠른 스위칭 속도와 

높은 스위칭 주파수로 인해 EMI 필터의 크기가 커지는 경향이 

있다[93]. [100]에서는 EMI 필터 사용과 더불어, 공통모드 전류가 

도통하는 경로인 방열판을 전력변환장치의 레그(leg) 별로 분리할 

경우, EMI 발생정도가 감소하였다고 보고한다. 

 

 위에서 언급한 대부분의 기존 연구들의 직접적인 목표는 빠른 

스위칭 속도를 가지는 실리콘카바이드 MOSFET의 과전압, 과전류 

억제이다. 낮은 스위칭 손실을 유지하기 위해서는 빠른 스위칭 속도를 

가져야만 하며, 이 경우 EMI의 크기를 줄이는 현실적이고 직접적인 

방안은 과전압, 과전류의 크기를 최대한 억제하는 것이기 때문이다. 

과전압, 과전류의 억제는 과전압 이후로 나타나는 진동의 크기도 줄일 

수 있기 때문에 EMI 감소에 큰 도움이 된다.  
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실리콘카바이드 MOSFET의 스위칭 과도 분석은 그림 1-17과 같이 

기생 인덕턴스 성분을 고려하여 분석한다[101]-[106]. 이러한 분석의 

특징은 전류와 전압이 동시에 바뀌지 않고, 어느 한쪽이 완전히 변할 

때 다른 한쪽이 변화하는 것이다. 이러한 분석을 토대로, 턴-오프시의 

소자의 과전압은 (1.2)와 같이 계산된다. 이 식에 대한 유도는 본문의 

2장에 설명되어 있다. 그 결과, 소자의 과전압은 게이트 저항값에 

반비례하며, 부하전류와 기생 인덕턴스 성분에 비례한다. 

Vpeak ∝ 𝐿
IL+gmVth

𝑅𝑔(𝐶𝑔𝑠+𝐶𝑔𝑑)
  .                (1.2) 

시간

Turn 
off

MOSFET

di
L

dt

Id(t)
Vds(t)

+

-

Vds(t)
 

그림 1-17. MOSFET의 기생 인덕턴스를 고려한 스위칭 파형 

 이러한 MOSFET의 스위칭 과도 분석 내용은 1.3절에서 언급했던, 

실리콘카바이드 소자의 전력변환장치 적용을 위한 연구에도 사용되었다. 

[49],[51]-[53],[55]-[56]의 경우 엑티브 게이트 드라이버를 이용한 MOSFET 

스위칭 특성 개선을 위해 그림 1-17의 분석 결과를 사용 하였으며, 

[61],[76],[104]의 경우, DC 버스바의 성능 개선을 위해 위의 분석결과를 

이용하여 과전압의 크기를 예측하고 기생인덕턴스 최소화의 근거로 

삼았다.  

  하지만 실제 Full SiC MOSFET의 스위칭 파형을 관찰하면, 이러한 

경향이 게이트 저항이 클 경우에 성립한다는 것을 발견할 수 있다. 그림 

1-18은 CREE의 Full SiC MOSFET(CAS120M12BM2)을 이용한 스위칭 파형 

실험 결과이다. 파형에서 볼 수 있듯이 게이트 저항이 매우 큰 경우에는 

그림 1-17의 분석처럼 전압과 전류가 따로 움직이지만, 게이트 저항이 
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작을수록 전압과 전류는 동시에 움직이며, 외부 게이트 저항을 0으로 

하였을 때는 전압과 전류가 동시에 움직는 것을 관찰 할 수 있다.  

Rg_ext=47 Rg_ext=8

Rg_ext=0Rg_ext=2.5

 

그림 1-18. Full SiC MOSFET(CAS120M12BM2)의 게이트 저항에 따른 턴-오프 

실험 파형  

 

 그림 1-18와 같은 스위칭 과도 파형의 경향성은 실험에 사용한 특정 

소자에 국한되지 않는다. 실제로 실리콘카바이드 MOFSET의 과도 

특성을 확인하는 [107]-[111]의 실험 파형에서도 발견되는 현상이기 

때문이다. 이러한 관찰 결과를 근거로 하였을 때, 실리콘카바이드 

MOSFET의 과도현상은 게이트 저항의 크기(또는 스위칭 속도)에 따라 

다르게 분석됨을 유추 할 수 있다.  

따라서 본 논문은 작은 게이트 저항을 가질 때의 스위칭 과도현상에 

대해 연구하고자 한다. 실리콘카바이드 소자를 사용하는 이유는 낮은 

스위칭 손실 때문이며, 이를 달성하기 위해서는 빠른 스위칭 속도가 

필수적이다. 따라서 본 연구는 실리콘카바이드 소자의 최대 성능을 
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발휘될때의 현상을 정확하게 해석할 수 있게 하며, 빠른 스위칭 속도에 

의해 야기되는 과전압 현상에 대한 새로운 해석을 제공해 줄 수 있다. 

또한 본 논문의 연구 결과는 빠른 스위칭 속도를 지니는 능동 게이트 

드라이버 설계나 DC단 설계에 이용될 수 있을것이라 기대된다.  

 

 

본 논문의 대상은 와이드밴드갭 소자인 실리콘카바이드 MOSFET과 

실리콘카바이드 쇼트키 다이오드로 구성된 600~3300V, 수십~수백A의 

대용량 Full SiC MOSFET의 스위칭 과도현상이다. 연구의 대상이 되는 

스위칭 과도가 일어나는 스위칭 회로는 그림 1-19와 같이 인덕터 부하가 

환류 다이오드에 의해 잡혀있는 스위칭 회로(Diode-Clamped Inductive 

Switching Circuit)이다. 이 회로는 대부분의 전력변환장치의 스위칭 

회로의 구조와 유사하기 때문에 소자의 스위칭 과도분석을 위한  

더블펄스시험(Double Pulse Test)에 사용된다[112]-[113].  

+
-  

그림 1-19. 인덕터 부하를 가지는 다이오드-클램프드 스위칭 회로(Diode-Clamped 

Inductive Swtiching Circuit) 

 

본 논문의 목적은 소자의 게이트 저항이 비교적 작을 때 나타나는 

Full SiC MOSFET의 과도 현상 분석이다. 일반적으로 잘 알려진 

MOSFET의 과도에 대한 분석이 1.2절의 실험 결과로부터 게이트 저항이 

작을시에는 성립하지 않는 다는 것을 발견하였다. 이는 스위칭 속도에 

따라 소자의 스위칭 과도현상 변동한다는 것을 의미한다. 기존의 

MOSFET 스위칭 과도현상 분석 연구[101]-[106],[114]-[116]들에서는 이러한 
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조건에서의 분석이 미흡하며, 실리콘카바이드 MOSFET의 빠른 스위칭 

특성을 고려하면 게이트 저항이 작을시의 스위칭 과도현상에 대한 

연구는 반드시 필요하다.  

이러한 연구의 목적 달성을 위한 논문의 구성은 다음과 같다.  

- 1장에서는 논문의 동기와 목적을 밝힌다.   

- 2장에서는 기존에 잘 알려진 실리콘 MOSFET에 대한 스위칭 

과도분석을 검토한다. 이러한 검토를 통해 기존의 분석과정에서 

사용한 가정이 무엇인지 파악한다. 

- 3장에서는 빠른 스위칭 속도를 지니는 실리콘카바이드 

MOSFET의 스위칭 과도를 분석한다. 1장의 기존의 과도분석에서 

가정한 조건이 빠른 스위칭 속도 조건에서는 성립하지 않음을 

보이고, 이를 시뮬레이션을 통해 검증한다.  

- 4장에서는 3장의 분석을 실험을 통해 검증한다. 실리콘카바이드 

MOSFET은 실리콘 IGBT에 비해 스위칭 속도가 5~10배가량 

빠르기 때문에 정밀한 계측환경 조성이 필요하다. 따라서 스위칭 

과도 계측에서 발생하는 왜곡에 대해 고찰하고, 이를 최소화 

하기 위한 계측 환경조성과 데이터 처리 방법을 제안한다. 이 

방법을 이용하여 3장에서 분석한 스위칭 과도현상을 검증하도록 

한다.  

- 5장에서는 3~4장에서 분석한 스위칭 과도 분석 결과의 

전력변환장치에의 적용에 대해 고찰한다. 그 일환으로, 연속적인 

스위칭에 대해서도 동일한 과전압 분석이 유효한지 검토하고, 

분석 결과에 대한 3상 2레벨 인버터의 적용가능성과 한계를 

고찰해 본다. 또한 빠른 스위칭 속도 위한 게이트 단의 조건을 

기울기(slew rate)를 가지는 게이트 드라이버를 가정하여 고찰해 

본다. 또한 기존의 실리콘 MOSFET과 IGBT 전력변환장치에서는 

이러한 현상이 잘 나타나지 않는 원인에 대해 고찰해 본다. 

- 6장에서는 본 논문의 내용을 요약하고, 실리콘카바이드 과도분석 

연구에 기여하는 바가 무엇인지 설명한다.   
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제 2장 Si MOSFET의 스위칭 과도 분석 

 Si 반도체 기반의 MOSFET의 스위칭 과도 현상에 대한 분석은 오랜 

역사를 지닌 연구분야이다. 하지만 Full SiC MOSFET에 대해서는 좀더 

세심한 접근이 필요하다. 기존의 Si MOSFET의 스위칭 과도 분석에서는 

기생성분에 대한 영향을 고려하지 않거나 제한적으로 적용하여 

분석하였다. 하지만 Full SiC MOSFET의 경우 이러한 기생성분에 대한 

영향이 극대화되므로 스위칭 회로에 포함되는 모든 기생 성분을 

적극적으로 반영된 분석모델이 필요하다.  

본 장에서는 본격적인 SiC MOSFET의 과도현상 분석을 시작하기전에, 

기존의 Si MOSFET의 과도현상 분석 방법에 대해 정리해 본다. 먼저 

일반적으로 MOSFET 스위칭 과도분석을 위한 MOSFET 등가회로를 

정의하고, 기존에 제시된 Si MOSFET의 과도 현상 대해 정리한다[8]-

[9],[117]. 이를 통해 기존 분석에서 어떤 점을 생략되었는지 고찰한다.  

 

 

MOSFET의 동작을 표현하는 등가회로는 분석 목적에 따라 다양하게 

표현된다. 예를들어 높은 dv/dt에 의한 턴-온 현상을 설명하기 위한 기생 

Bipolar Junction Transistor (BJT)가 포함된 회로모델이 있을수 있으며, 

정적(static)인 현상을 분석하는데 의미가 있는 기생 JFET을 포함하는 

모델도 있다. 하지만 일반적으로 MOSFET의 스위칭 현상을 분석하기 

위해서는 JFET나 BJT를 포함하지 않고 오직 기생 캐패시터 성분만을 

고려한다. 이는 일반적인 스위칭 과도 분석에 있어서는 기생 캐패시터의 

역할이 가장 중요하기 때문이다.  

따라서 스위칭 과도상태와 같이 동적(dynamic)인 거동을 설명하기 

위한 MOSFET 등가회로는 MOSFET의 정적인 특성을 표현하는 

등가회로에 각 터미널에 기생하는 캐패시턴스 성분을 추가하여 표현한다.  
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2.1.1  정적 모델 

MOSFET의 동작 영역에 따른 대신호 정적(Large signal static) 등가회로 

모델은 다음과 같다. 

1. 차단(Cut-off) 영역 : Vgs < Vth 

Drain과 source 사이의 채널 전류가 0이며, MOSFET은 회로적으로 

완전히 개방된다. 

G D

S

+

-

+

-
gsV dsV

gs thV V

 

그림 2-1. 차단영역의 MOSFET 등가회로 

 

2. 선형(Triode, Ohmic, linear) 영역 : Vgs-Vth > Vds, Vgs > Vth 

이 영역은 채널이 형성되어 전류가 도통하는 영역이다. (Vgs −

𝑉𝑡ℎ) ≫ 𝑉𝑑𝑠  인 경우 채널은 저항처럼 보인다. Vgs > 𝑉𝑡ℎ  이고 Vgs −

𝑉𝑡ℎ > 𝑉𝑑𝑠  인 경우에는 Triode 영역에서 saturation 영역으로 

넘어가는 경계로 MOSFET은 전류원으로 보인다.  
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그림 2-2. 선형영역의 MOSFET 등가회로 

 

 위 등가회로에서의 채널 전류 Ich는 아래의 수식에 의해 정의된다. 
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Ich = 𝐾[2(𝑉𝑔𝑠 − 𝑉𝑡ℎ)𝑉𝑑𝑠 + 𝑉𝑑𝑠
2 ] .            (2.1) 

𝐾 =
1

2
μn𝐶𝑜𝑥

𝑊

𝐿
 .                     (2.2) 

Ron =
𝑉𝑑𝑠

𝐼𝑐ℎ
≅

1

2𝐾(𝑉𝑔𝑠−𝑉𝑡ℎ)
 .  𝑖𝑓 𝑉𝑔𝑠 − 𝑉𝑡ℎ ≫ 𝑉𝑑𝑠          (2.3) 

μn: 𝑒𝑙𝑒𝑐𝑡𝑟𝑜𝑛 𝑚𝑜𝑏𝑖𝑙𝑖𝑡𝑦 

𝐶𝑜𝑥: 𝑜𝑥𝑐𝑖𝑑𝑒 𝑐𝑎𝑝𝑎𝑐𝑖𝑡𝑎𝑛𝑐𝑒 𝑝𝑒𝑟 𝑢𝑛𝑖𝑡 𝑎𝑟𝑒𝑎 

L: length of channel 

W:width of channel 

 

3. 포화( Saturation, Active) 영역 : Vds > Vgs-Vth, Vgs>Vth 

채널의 핀치오프(Pinch-off) 현상이 일어나 채널이 끊어지는 

시점이다. 이때의 채널전류는 Vds전압과 상관없이 게이트 전압에 

의존적으로 변화한다. 실제로는 channel-length-modulation 현상에 

의해 Vds가 증가함에따라 채널전류가 선형적으로 증가한다. 

G D
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-
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ds gs thV V V 

gs thV V

chI  

그림 2-3. 포화영역의 MOSFET 등가회로 

 

위 등가회로에서의 채널 전류 Ich는 아래의 수식에의해 정의된다. 

Ich = 𝐾 [(𝑉𝑔𝑠 − 𝑉𝑡ℎ)
2
(1 + 𝜆𝑉𝑑𝑠)] .             (2.4) 

𝜆: channel − legnth − modulation coefficient 

 

포화 영역에서의 채널 전류 Ich 는 소신호 모델(Small signal model) 

에서 transconductance ‘gm’ 과 channel-length-modulation 효과를 

고려한 저항 ‘r0’ 로 표현 되기도 한다.  
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<Small signal model>

 

그림 2-4. 포화영역의 MOSFET 소신호 등가회로 

 

위 등가회로에서의 채널 전류 Ich는 아래의 수식에 의해 

정의된다. 

Ich = gm𝑉𝑔𝑠 +
𝑉𝑑𝑠

𝑟0
  .                     (2.5) 

gm =
𝜕𝐼𝑐ℎ

𝜕𝑉𝑔𝑠
= 2𝐾(𝑉𝑔𝑠 − 𝑉𝑡ℎ)(1 + 𝜆𝑉𝑑𝑠) .           (2.6) 

r0 = (
𝜕𝐼𝑐ℎ

𝜕𝑉𝑑𝑠
)
−1

=
1

𝐾𝜆(𝑉𝑔𝑠−𝑉𝑡ℎ)
2 .                 (2.7) 

 앞에서 정의한 MOSFET의 동작 영역별 등가모델의 거동을 Ich-Vds 

평면으로 표현하면 그림 2-5와 같다.  
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그림 2-5. MOSFET의 I-V 곡선 
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Ich는 채널의 전류를 의미하며, MOSFET의 Drain 단자 전류는 Id 라 

표현하는게 더 일반적이다. 하지만, 본 논문에서는 채널에 흐르는 전류와 

단자 전류에 포함되는 기생 캐패시턴스에 의한 변위전류(displacement 

current)를 구분하기위해 좀더 엄밀한 표현인 채널전류 ‘Ich’ 를 

사용하고자 한다.  

 

2.1.2  동적 모델  

스위칭 과도상태와 같이 동적인 거동을 설명하기 위한 MOSFET 

등가회로는 그림 2-6과 같이 MOSFET 기생 캐패시턴스 성분들을 

고려해야한다. MOSFET에 존재하는 3개의 터미널 사이에 존재하는 

등가적인 캐패시터를 정의하고 이를 표현하면 그림 2-6과 같다.  

MOSFET
Static Model

+

-

+

-

+

-
Cds

Cgd

Cgs

S

D

G  

그림 2-6. 기생 캐패시터를 고려한 MOSFET의 동적 모델 

 

 각 단자간에 정의된 캐패시터는 MOSFET 제조사에 의해 측정되어 

그래프로 제공해 준다. 그림 2-7는 한 예로 CREE사의 1200V, 120A SiC 

MOSFET인 ‘CAS120M12BM2’의 기생캐패시턴스 성분을 Vds에 따라 

측정한 값이다.  
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그림 2-7. 1200V, 120A SiC MOSFET(CAS120M12BM2)의 Vds전압에 따른 기생 

캐패시턴스 곡선 

 

 제조사에서 제공하는 캐패시턴스 값은 위에서 정의한 Cgs, Cgd, Cds가 

아닌, Ciss, Crss, Coss 로 정의되어 제공된다. 각 제정수가 의미하는 바는 

아래와 같다. 

Ciss = 𝐶𝑔𝑠 + 𝐶𝑔𝑑 .                       (2.8) 

Crss = 𝐶𝑔𝑑 .                            (2.9) 

Coss = 𝐶𝑑𝑠 + 𝐶𝑔𝑑  .                      (2.10) 

 제조사에서 제공하는 Ciss, Crss, Coss 는 특정한 측정방법에 따른 

결과값으로 아래의 방법에 의해 측정되어 진다.  

- Ciss : drain 과 source 를 단락 시킨 이후 측정하는 AC 캐패시턴스  

- Crss : source 를 접지 시킨 이후, 측정하는 drain 과 gate 사이의 AC 

캐패시턴스  

- Coss : gate 와 source 를 단락시킨 이후 측정하는 AC 캐패시턴스  

여기서 AC 캐패시턴스란, drain과 souce 사이에 DC 전압을 걸고, 

수백kHz의 작은 AC 전압을 인가했을때의 임피던스(캐패시턴스)를 

의미한다. 즉, 소신호 회로에 사용하는 캐패시턴스라 할수 있다. AC 

캐패시턴스에 대한 정의는 아래와 같다. 

Cac =
𝑑𝑄

𝑑𝑉
  .                         (2.11) 
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그래프에서 확인할 수 있듯이, 기생 캐패시턴스 값은 Vds에 

의존적으로 변화하며, 주로 전압이 높아질수록 낮아지는 경향이 있다. 

이는 물리적으로 drain 과 source 사이에 형성되는 공핍영역(depletion 

region)의 너비가 Vds에 의해 변화하기 때문이다. 그림 2-8은 MOSFET의 

물리적 구조 안에서 Cds, Cgs, Cgd의 위치를 표시하였다. 해당 그림의 

어두운 부분은 공핍영역을 표현하고 있으며, 이 영역은 Vds 전압이 

커짐에 따라 넓어진다. 따라서 공핍영역을 경계로 존재하는 기생 

캐패시터인 Cds, Cgd는 Cgs에 비해 Vds에 따른 캐패시터 감소 효과를 크게 

받으며, 위 그래프에서 이를 확인 할수 있다.  

G

S

D

n+ n+

n+

n-

SiO2

p p

Cds

Cgd

Cgs

공핍영역  

그림 2-8. MOSFET의 물리적 구조와 기생 캐패시턴스의 위치 
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 스위칭 과도 분석은 오래된 연구분야이다. 본 절에서는 MOSFET 

스위칭 과도 분석을 대상으로 하고 있지만, IGBT나 BJT와 같은 다른 

전력소자의 거동을 해석하는 데에도 유사하게 적용된다. 기존의 

스위치의 거동을 설명하는 방식은 스위치나 스위칭 회로의 기생성분을 

얼마만큼 포함시켜 분석하느냐에 따라 여러 단계로 나누어진다. 

일반적으로 BJT나 IGBT의 경우, 스위치의 거동이 매우 느리기 때문에 

기생성분에 대한 영향을 거의 무시하고 분석하는 경향이 있다. 또한 

기생성분을 포함한다 하더라도 소자의 상태에 따라 제한적으로 적용하여 

해석한다[8]-[9],[117].  

 기존 연구중에 Si MOSFET의 과도상태 해석에 대한 경우도 

기생성분에 대한 고려를 많이 하지 않는 경향이 있는데, 이는 기존의 Si 

MOSFET이 비교적 작은 전류, 전압에서 사용되었고, 그러한 전류 

전압범위에서는 기생성분의 영향이 크지 않았기 때문이다. 반면 SiC 

MOSFET은 대용량 시스템에서 사용되기 때문에 이러한 기생성분의 

크기가 상대적으로 크고, 실제 스위칭 과도에 큰 영향을 미친다[101],[103]

-[106].  

이번 절에서는 기존의 Si MOSFET 스위치의 과도상태 해석에 대해 

정리해본다. 스위칭 과도상태를 정확하게 분석하기 위해서는 MOSFET의 

기생성분을 고려한 동적 모델을 이용하여 분석하여야 한다. 기존의 

접근법은 이러한 기생 성분들을 MOSFET의 동작 구간마다 다르게 

정의하여 사용하며 일부 기생성분들은 해석의 편리함을 위해 무시되기도 

한다. 

스위칭 과도를 분석하기위해 MOSFET 소자의 정적 모델을 아래와 

같이 간소화하여 사용한다.  

- 차단(Cut-off) 영역에서는 MOSFET은 개방(open)회로로 간주한다.  

- 선형(Triode) 영역에서는 MOSFET은 (2.12)와 같이 일정한 도통 

저항(Ron) 으로 간주한다.  

Ich(𝑡) =
𝑉𝑑𝑠(𝑡)

𝑅𝑜𝑛
 .                   (2.12) 
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- 포화(Sturation) 영역에서 MOSFET은 (2.13)과 같이 일정한 gm을 

가지며 channel length modulation 효과는 무시한다.  

Ich(𝑡) = 𝑔𝑚(𝑉𝑔𝑠(𝑡) − 𝑉𝑡ℎ) .               (2.13) 

 동적 모델중 하나인 기생 캐패시터 성분은 다음과 같이 두가지 가정중 

하나를 사용한다.  

- Cgs, Cgd, Cds는 고정된 일정한 값이다. 

- Cgs, Cgd, Cds는 특정 Vds를 기점으로 급격히 변화하므로, 그림 2-9와 

같이 2가지 값을 지니는 함수이다. 

C

Vds

실제 값

단순화한 값
CH

CL

 

그림 2-9. MOSFET의 Vds전압에 따른 기생 캐패시턴스 함수와 단순화 함수 

 

 다이오드의 경우 아래 가정들을 적용한다. 

- 다이오드는 쇼트키 다이오드를 상정할시 역회복전류가 없다. 

- 다이오드 양단에는 기생 캐패시턴스 Cd가 있으며. 그 크기는 

MOSFET의 경우처럼, 고정된 값이거나 전압구간에 따라 두가지 

값으로 모델링 될 수 있다.  

기생 캐패시터를 전압에 따라 2가지 값으로 따로 사용한다 하더라도, 

결국에는 스위칭 구간을 나누어 각각의 해당 구간에서는 하나의 고정된 

캐패시턴스 값을 사용한다. 따라서 해석 자체는 2가지 값을 지니는 가변 

C를 사용하거나 고정된 하나의 C 값을 사용하거나 관계 없이 스위칭 

과도는 모두 같은 수식으로  표현될 수 있다. 

기존 분석에서는 위에서 언급한 기생 성분들중, MOSFET의 Cds, 

다이오드의 Cd를 무시하고 진행한다. 기생 인덕턴스 성분은 적용하지 
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않은채 분석하며, 추후에 스위칭 구간별로 나누어 적용하여 해석한다. PN 

접합다이오드에서 나타나는 역회복 전류 또한 초기에는 적용하지 않으며, 

추후 해석에 별도로 적용하여 해석한다.  

 

2.2.1 턴-오프 과도해석 

 먼저 그림 2-10와 같은 기생 인덕턴스 성분이 없는 더블펄스 시험 

회로에서 MOSFET의 기생성분인 Cgd, Cgs만 고려한 경우를 해석한다. 

게이트 단의 전원은 턴-온시 Vg 전압을 가하며, 턴 오프시에는 

0전압(단락, short)을 가정한다.  

+
-  

그림 2-10. 턴 오프 과도 해석을 위한 기생 성분이 없는 더블 펄스 시험회로 

 

 위 회로에서 환류 다이오드는 이상적인 다이오드로 가정한다. 

MOSFET의 Vds(t) 전압은 기생 캐패시터 Cgd, Cgs에 의해 정의되기 때문에 

Vds(t)가 Vdc가 되기전에는 다이오드는 턴-온 되지 못한다. 만약 Vds(t)와 

Vdc의 크기가 다를 때 다이오드가 턴-온 되면 기생 캐패시터 Cgd, Cgs에 

계단전압이 인가되며 이는 회로 방정식에 모순을 발생시킨다. 따라서 

이상적인 다이오드가 있는 한 MOSFET의 Vds(t)가 Vdc가 될때까지 

다이오드는 턴-온 되지 않는다. 

이를 참고하여 그림 2-11와 같은 분석구간을 정의하여 턴-오프시 

과도해석을 전개한다. 
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그림 2-11. MOSFET의 시간에 따른 턴-오프 과도 파형 

 

구간1 [0≤t<t0] :  스위치가 턴-온 된 상태. MOSFET은 선형 영역에서 

작동하며 부하전류 ‘IL’ 전부를 도통시키고 있다. 다이오드는 턴-오프 

되었다. 구간 1의 등가회로는 그림 2-12와 같다.  

+
-
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Cgd
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Vdc
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그림 2-12. 구간1 에서의 MOSFET 턴-오프 등가회로 
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 이때 각 부분의 초기 물리량들은 아래와 같다.  

- Id(𝑡) = 𝐼𝐿 

- 𝐼𝑔(𝑡) = 0 

- Vds(𝑡) = 𝐼𝐿𝑅𝑜𝑛 

- 𝑉𝑔𝑠(𝑡) = 𝑉𝑔 

- 𝑉𝑔𝑑(𝑡) = 𝑉𝑔 − 𝐼𝐿𝑅𝑜𝑛 

 

구간2 [t0≤t<t1] : t=t0에서 게이트 전압이 0으로 되었다. MOSFET은 선형 

영역에서 작동하며 부하전류 ‘IL’ 전부를 도통시키고 있다. 다이오드는 

턴-오프 상태다. 구간 2의 등가회로는 그림 2-13와 같다. 

+
-
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-
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그림 2-13. 구간2 에서의 MOSFET 턴-오프 등가회로 

 

MOSFET은 선형 영역을 벗어나기까지 Vgs(t) 전압이 하강한다. 이때 

게이트 전류는 (2.14), (2.15)와 같다.  

ig(𝑡) =
−𝑉𝑔𝑠(𝑡)

𝑅𝑔
= Cgd

𝑑𝑉𝑔𝑑(𝑡)

𝑑𝑡
+ Cgs

𝑑𝑉𝑔𝑠(𝑡)

𝑑𝑡
 .         (2.14) 

Vds(𝑡) = 𝑉𝑔𝑠(𝑡) − 𝑉𝑔𝑑(𝑡) .                 (2.15) 

선형 영역에서 동작하기 때문에 Ron이 고정되며 다음 전압 방정식이 

성립한다. 

Vds(𝑡) = 𝑅𝑜𝑛 (𝐼𝐿 + Cgd
𝑑𝑉𝑔𝑑(𝑡)

𝑑𝑡
) .              (2.16) 

 부하전류 IL은 Cgd를 통과하는 전류보다 크다는 가정하에 아래와 
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같이 근사할 수 있다.  

Vds(𝑡) = 𝑅𝑜𝑛𝐼𝐿  if  𝐼𝐿 ≫ Cgd
𝑑𝑉𝑔𝑑(𝑡)

𝑑𝑡
 .           (2.17) 

Vds(t)가 일정(constant)하기 때문에 위 식은 아래와 같이 변환된다.  

ig(𝑡) =
−𝑉𝑔𝑠(𝑡)

𝑅𝑔
= (Cgs + Cgd)

𝑑𝑉𝑔𝑠(𝑡)

𝑑𝑡
 .            (2.18) 

   위 식으로부터 Vgs(t)는 다음과 같이 구해진다. 

𝑉𝑔𝑠(𝑡) = 𝑉𝑔𝑠(𝑡0)𝑒
−

𝑡−𝑡0

(Cgs+Cgd)𝑅𝑔  .              (2.19) 

MOSFET이 선형 영역을 벗어나 포화 영역에 진입하는 시점이 t1 

이며, 이때의 Vgs(t1) 전압은 아래와 같이 표현 될 수 있다.  

Vgs(𝑡1) =
𝐼𝐿

𝑔𝑚
+ 𝑉𝑡ℎ = Vmiller .               (2.20) 

위의 t1 정의에 의해 턴-오프 지연 시간 toff_d 는 다음과 같다.  

t𝑜𝑓𝑓_𝑑 = 𝑡1 − 𝑡0 = (Cgs + Cgd)𝑅𝑔 × ln (
𝑉𝑔𝑠(0)

𝑉𝑔𝑠(𝑡1)
) .      (2.21) 

 이를 다음의 근사를 이용하여 간단히 표현하면 아래와 같다. 

Vmiller =
𝐼𝐿

𝑔𝑚
+ 𝑉𝑡ℎ ≅

𝐼𝐿

𝑔𝑚
 .                  (2.22) 

∴ t𝑜𝑓𝑓_𝑑 = 𝑡1 − 𝑡0 = (Cgs + Cgd)𝑅𝑔 × ln (
𝑔𝑚𝑉𝑔

𝐼𝐿
) .        (2.23) 

 

구간3 [t1≤t<t2] : 이 구간 동안에 MOFSET은 선형 영역을 벗어나 포화 

영역에서 동작한다. 앞서 설명한 대로 이상적인 다이오드가 있는한 

MOSFET의 Vds(t)가 Vdc가 될때까지 다이오드는 턴-온되지 않는다. 

따라서 이 구간에서는 Id(t)의 크기가 IL로 유지된채 Vds가 상승하게 

된다. 구간 3의 등가회로는 그림 2-14와 같다. 

이 구간에서의 채널 전류는 다음과 같다.  

𝐼𝑐ℎ(𝑡) = 𝐼𝐿 + Cgd
𝑑𝑉𝑔𝑑(𝑡)

𝑑𝑡
 .                  (2.24) 

 

이 구간에서도 아래와 같은 가정을 이용하면 채널전류는 IL로 

고정된다.  

𝐼𝑐ℎ(𝑡) = 𝐼𝐿,   𝑖𝑓  𝐼𝐿 ≫ Cgd
𝑑𝑉𝑔𝑑(𝑡)

𝑑𝑡
 .             (2.25) 
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+
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그림 2-14. 구간3 에서의 MOSFET 턴-오프 등가회로 

 

따라서 Vgs(t)전압은 Vgs(t1)전압으로 유지된다.  

Vgs(𝑡) = Vgs(𝑡1) =
𝐼𝐿

𝑔𝑚
+ 𝑉𝑡ℎ = Vmiller .             (2.26) 

Vgs전위는 Vmiller 로 고정되어 있기 때문에 게이트 전류 Ig는 모두 

Cgd로 도통하게 되며, 이 전류로 인해 Vds(t) 전압이 상승한다. 이를 

표현하면 다음과 같다.  

Vgs(𝑡) = 𝑉𝑔𝑠(𝑡1) = 𝑉𝑚𝑖𝑙𝑙𝑒𝑟 .                  (2.27) 

Ig(𝑡) = −
𝑉𝑚𝑖𝑙𝑙𝑒𝑟

𝑅𝑔
= Cgd

𝑑𝑉𝑔𝑑(𝑡)

𝑑𝑡
= −Cgd

𝑑𝑉𝑑𝑠(𝑡)

𝑑𝑡
 .           (2.28) 

Vds(𝑡) = 𝑉𝑔𝑠(𝑡) − 𝑉𝑔𝑑(𝑡) .                    (2.29) 

 위를 정리하면 다음과 같은 식을 얻을 수 있다. 

𝑑𝑉𝑑𝑠(𝑡)

𝑑𝑡
=

𝑉𝑚𝑖𝑙𝑙𝑒𝑟

Cgd𝑅𝑔
  .                       (2.30) 

 따라서 이 구간에서 Vds는 선형적으로 증가하며 그 기울기는 위 식과 

같으며 Vds(t)는 다음과 같이 표현된다. 

Vds(𝑡) = Vds(𝑡1) +
𝑉𝑚𝑖𝑙𝑙𝑒𝑟

Cgd𝑅𝑔
(𝑡 − 𝑡1) .                (2.31) 

Vds는 Vdc와 같아질때까지 증가한다. 따라서 t2에서의 Vds는 Vdc로 

정의된다. 

Vds(𝑡2) = 𝑉𝑑𝑐 .                        (2.32) 

위 정의로부터 전압상승시간 trv는 아래와 같게 구해진다. 
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trv = t2 − 𝑡1 = Cgd𝑅𝑔
𝑉𝑑𝑐−𝑉𝑑𝑠(𝑡1)

𝑉𝑚𝑖𝑙𝑙𝑒𝑟
  .                (2.33) 

  위를 좀더 간편하게 표현하면 아래와 같다.  

Vmiller =
𝐼𝐿

𝑔𝑚
+ 𝑉𝑡ℎ ≅

𝐼𝐿

𝑔𝑚
  .                     (2.34) 

𝑉𝑑𝑐 − 𝑉𝑑𝑠(𝑡1) = 𝑉𝑑𝑐 − 𝑅𝑜𝑛𝐼𝐿 ≅ 𝑉𝑑𝑐  .                 (2.35) 

∴ trv ≅ Cgd𝑅𝑔𝑔𝑚
𝑉𝑑𝑐

𝐼𝐿
  .                      (2.36) 

 

구간4 [t2≤t<t3] : Vds전압이 Vdc가 되었으므로, 다이오드는 턴-온 된다. 

MOSFET은 여전히 포화 영역에 있다. 따라서 이 구간에서 drain 전류 

‘Id’는 게이트전압 ‘Vgs’가 하강함에 따라 같이 감소한다. 이 구간은 

MOSFET이 포화 영역을 벗어나 선형 영역에 들어갈 때까지 지속된다. 

구간 4의 등가회로는 그림 2-15와 같다. 

+
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그림 2-15. 구간4 에서의 MOSFET 턴-오프 등가회로 

 

  게이트 전류 Ig는 다음과 같이 표현된다. 

ig(𝑡) =
−𝑉𝑔𝑠(𝑡)

𝑅𝑔
= Cgd

𝑑𝑉𝑔𝑑(𝑡)

𝑑𝑡
+ Cgs

𝑑𝑉𝑔𝑠(𝑡)

𝑑𝑡
= (Cgs + Cgd)

𝑑𝑉𝑔𝑠(𝑡)

𝑑𝑡
 .  (2.37) 

Vds(𝑡) = 𝑉𝑑𝑐 = 𝑉𝑔𝑠(𝑡) − 𝑉𝑔𝑑(𝑡) .              (2.38) 

위 식으로부터 Vgs(t)는 다음과 같다.  

𝑉𝑔𝑠(𝑡) = 𝑉𝑔𝑠(𝑡2)𝑒
−

𝑡−𝑡2

(Cgs+Cgd)𝑅𝑔 .                 (2.39) 

여기서 채널전류 Ich는 다음과 같다. 
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Ich(𝑡) = 𝑔𝑚(𝑉𝑔𝑠(𝑡) − 𝑉𝑡ℎ)  .                   (2.40) 

 Drain 단자전류 Id는 다음과 같다.  

Id(𝑡) = 𝐼𝑐ℎ(𝑡) − Cgd
𝑑𝑉𝑔𝑑(𝑡)

𝑑𝑡
 .                     (2.41) 

여기서도 다음과 같은 가정으로 단자 전류를 간략화할 수 있다. 

Id(𝑡) ≅ 𝐼𝑐ℎ(𝑡)  𝑖𝑓 𝐼𝑐ℎ(𝑡) ≫ Cgd
𝑑𝑉𝑔𝑑(𝑡)

𝑑𝑡
 .               (2.42) 

MOSFET은 포화 영역을 벗어나  선형 영역에 진입하는 순간이 t3 

시점이며, 이때의 Vgs(t3) 전압은 아래와 같다.  

Vgs(𝑡3) = 𝑉𝑡ℎ .                        (2.43) 

위의 t3 정의에 의해 전류 하강시간 tfi 는 다음과 같다.  

t𝑓𝑖 = 𝑡3 − 𝑡2 = (Cgs + Cgd)𝑅𝑔 × ln (
𝑉𝑔𝑠(𝑡2)

𝑉𝑔𝑠(𝑡3)
)  .         (2.44) 

이를 다음의 근사를 이용하여 간단히 표현하면 아래와 같다. 

Vmiller =
𝐼𝐿

𝑔𝑚
+ 𝑉𝑡ℎ ≅

𝐼𝐿

𝑔𝑚
  .                   (2.45) 

∴ t𝑜𝑓𝑓_𝑑 = 𝑡1 − 𝑡0 = (Cgs + Cgd)𝑅𝑔 × ln (
𝐼𝐿

𝑔𝑚𝑉𝑡ℎ
)  .       (2.46) 

 

구간5 [t3<t] : Vgs 전압이 문턱전압 Vth 이하로 떨어지면서 채널전류가 

0이 되고 MOSFET의  Drain 단자와 Source 단자는  개방(Open)된다. 

구간 5의 등가회로는 그림 2-16과 같다. 
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그림 2-16. 구간5 에서의 MOSFET 턴-오프 등가회로 

앞선 구간에서와 같이 Vgs(t)는 아래의 함수를 따르며 0으로 감소한다. 

𝑉𝑔𝑠(𝑡) = 𝑉𝑔𝑠(𝑡2)𝑒
−

𝑡−𝑡2

(Cgs+Cgd)𝑅𝑔  .            (2.47) 
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2.2.2 턴-온 과도 해석 

턴-오프와 마찬가지로 그림 2-17와 같이 기생 인덕턴스 성분은 없고, 

이상적인 다이오드가 사용된 더블펄스 실험 회로를 대상으로 턴-온 

과도를 해석한다. MOSFET의 기생성분으로는 Cgs, Cgd 만을 고려한다.  

+
-  

그림 2-17. 턴-온 과도 해석을 위한 기생 성분이 없는 더블 펄스 시험회로 

 

 턴-온 과정은 턴-오프 과정의 반대과정이다. 따라서 그 전개과정이 

매우 유사하다. 이를 참고하여 그림 2-18와 같은 분석구간을 정의하여 

턴-온 과정을 분석한다. 

시간

Turn on

MOSFET

Id(t)
Vds(t)

시간

+

-

V I

Vgs(t)
Vg

Vmiller

Vth

t0 t1 t2 t3

 

그림 2-18. 기생성분이 없는 MOSFET의 시간에 따른 턴-온 과도 파형 
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구간1 [0≤t<t0] : 스위치가 턴-오프 된 상태. MOSFET은 차단 영역에서 

작동하며 drain-source는 개방되어 있다. 다이오드는 턴-온 되어 있다. 

구간 1의 등가회로는 그림 2-19와 같다. 

+
-
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그림 2-19. 구간1 에서의 MOSFET 턴-온 등가회로 

 

이때 각 부분의 초기 물리량들은 아래와 같다.  

- Id(𝑡) = 0 

- 𝐼𝑔(𝑡) = 0 

- Vds(𝑡) = 𝑉𝑑𝑐 

- 𝑉𝑔𝑠(𝑡) = 0 

- 𝑉𝑔𝑑(𝑡) = 𝑉𝑑𝑐 

 

구간2 [t0≤t<t1] : 게이트 드라이버가 Vg를 인가하여 Vgs 전압이 0V에서 

문턱전압 Vth 으로 상승하고 있다. MOSFET은 차단 영역에서 동작하며 

회로적으로는 여전히 개방되어 있다. 구간 2의 등가회로는 그림 

2-20와 같다. 

Ig(𝑡) =
𝑉𝑔−𝑉𝑔𝑠(𝑡)

𝑅𝑔
= Cgd

𝑑𝑉𝑔𝑑(𝑡)

𝑑𝑡
+ Cgs

𝑑𝑉𝑔𝑠(𝑡)

𝑑𝑡
= (Cgs + Cgd)

𝑑𝑉𝑔𝑠(𝑡)

𝑑𝑡
 . (2.48) 

Vds(𝑡) = 𝑉𝑑𝑐 = 𝑉𝑔𝑠(𝑡) − 𝑉𝑔𝑑(𝑡) .          (2.49) 

𝑉𝑔𝑠(𝑡0) = 𝑉𝑔 .                     (2.50) 

𝑉𝑔𝑠(𝑡) = 𝑉𝑔 (1 − 𝑒
−

𝑡−𝑡0

(Cgs+Cgd)𝑅𝑔)  .           (2.51) 
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+
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그림 2-20. 구간2 에서의 MOSFET 턴-온 등가회로 

 

Vgs 전압이 Vth가 될때를 t1으로 정의하면 다음과 같다.  

𝑉𝑔𝑠(𝑡1) = 𝑉𝑡ℎ .                    (2.52) 

 게이트전압이 문턱전압을 넘어서기까지 걸린 시간을 턴-온 지연시간 

‘ton_d’라 정의하면 다음과 같다.  

ton_d = 𝑡1 − 𝑡0 = (Cgs + Cgd)𝑅𝑔 × 𝑙𝑛 (
𝑉𝑔

𝑉𝑔−𝑉𝑡ℎ
) .      (2.53) 

 

구간3 [t1≤t<t2] : Vgs 전압이 문턱전압 Vth 이상으로 상승하면서 

MOSFET은 포화 영역에서 동작한다. Vgs가 상승함에따라 채널전류가 

IL이 될때까지 상승한다. 이때 다이오드 전류는 0이 아니므로 

다이오드는 턴-온 상태를 유지한다. 다이오드가 턴-온 상태이므로, 

MOSFET의 Vds 전압은 Vdc로 고정된다. 구간 3의 등가회로는 그림 

2-21과 같다. 

 게이트 전류 Ig는 다음과 같이 표현된다. 

ig(𝑡) =
𝑉𝑔−𝑉𝑔𝑠(𝑡)

𝑅𝑔
= Cgd

𝑑𝑉𝑔𝑑(𝑡)

𝑑𝑡
+ Cgs

𝑑𝑉𝑔𝑠(𝑡)

𝑑𝑡
= (Cgs + Cgd)

𝑑𝑉𝑔𝑠(𝑡)

𝑑𝑡
 . (2.54) 

Vds(𝑡) = 𝑉𝑑𝑐 = 𝑉𝑔𝑠(𝑡) − 𝑉𝑔𝑑(𝑡) .              (2.55) 

위 식으로부터 Vgs(t)는 다음과 같다.  

𝑉𝑔𝑠(𝑡1) = 𝑉𝑡ℎ .                      (2.56) 

𝑉𝑔𝑠(𝑡) = 𝑉𝑔 − (𝑉𝑔 − 𝑉𝑡ℎ)𝑒
−

𝑡−𝑡1

(Cgs+Cgd)𝑅𝑔   .          (2.57) 
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그림 2-21. 구간3 에서의 MOSFET 턴-온 등가회로 

이때 채널전류 Ich는 다음과 같다. 

Ich(𝑡) = 𝑔𝑚(𝑉𝑔𝑠(𝑡) − 𝑉𝑡ℎ) .                 (2.58) 

  Drain 단자전류 Id는 다음과 같다.  

Id(𝑡) = 𝐼𝑐ℎ(𝑡) − Cgd
𝑑𝑉𝑔𝑑(𝑡)

𝑑𝑡
  .             (2.59) 

다음과 같은 가정으로 단자전류 Id를 간략화 할 수 있다. 

Id(𝑡) ≅ 𝐼𝑐ℎ(𝑡)  𝑖𝑓 𝐼𝑐ℎ(𝑡) ≫ Cgd
𝑑𝑉𝑔𝑑(𝑡)

𝑑𝑡
  .        (2.60) 

MOSFET의 drain 전류 Id(t)가 IL이 되는 순간을 t2라 정의하면 다음 

식들이 성립한다. 

Ich(𝑡2) = 𝑔𝑚(𝑉𝑔𝑠(𝑡2) − 𝑉𝑡ℎ) = IL .           (2.61) 

Vgs(𝑡2) =
𝐼𝐿

𝑔𝑚
+ 𝑉𝑡ℎ = Vmiller  .            (2.62) 

위의 t2 정의에 의해 전류 상승시간 tri 는 다음과 같다.  

t𝑟𝑖 = 𝑡2 − 𝑡1 = (Cgs + Cgd)𝑅𝑔 × ln (
𝑉𝑔−𝑉𝑡ℎ

𝑉𝑔−𝑉𝑚𝑖𝑙𝑙𝑒𝑟
) .     (2.63) 

  이를 부하전류 IL에대한 식으로 표현하면 다음과 같다. 

∴ t𝑟𝑖 = 𝑡2 − 𝑡1 = (Cgs + Cgd)𝑅𝑔 × ln (
𝑔𝑚(𝑉𝑔−𝑉𝑡ℎ)

𝑔𝑚(𝑉𝑔−𝑉𝑡ℎ)−𝐼𝐿
) .    (2.64) 

 

구간4 [t2≤t<t3] : MOSFET 전류 Id 가 IL과 같아졌으므로, 다이오드 

전류가 0이 된다. 따라서 이 구간에서는 다이오드는 턴-오프 상태가 

되며 부하전류 IL은 MOSFET으로 모두 도통하게된다. MOSFET은 
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여전히 포화 영역에서 동작하며 게이트 전류에 의해 Vds는 Vdc에서 

0V로 감소하기 시작한다. 이 구간은 MOSFET이 선형 영역으로 

진입하게 되면 끝나게 된다. 구간 4의 등가회로는 그림 2-22와 같다. 
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그림 2-22. 구간4 에서의 MOSFET 턴-온 등가회로 

이 구간에서의 채널 전류는 다음과 같다.  

𝐼𝑐ℎ(𝑡) = 𝐼𝐿 + Cgd
𝑑𝑉𝑔𝑑(𝑡)

𝑑𝑡
 .                 (2.65) 

이 구간에서도 아래와 같은 가정을 이용하면 채널전류는 IL로 

고정된다.  

𝐼𝑐ℎ(𝑡) = 𝐼𝐿,   𝑖𝑓  𝐼𝐿 ≫ Cgd
𝑑𝑉𝑔𝑑(𝑡)

𝑑𝑡
  .          (2.66) 

 따라서 Vgs(t)전압은 Vgs(t2)전압으로 유지된다.  

Vgs(𝑡) = Vgs(𝑡2) =
𝐼𝐿

𝑔𝑚
+ 𝑉𝑡ℎ = Vmiller .          (2.67) 

Vgs전위는 Vmiller 로 고정되어 있기 때문에 게이트 전류 Ig는 모두 

Cgd를 통해 도통하게 되며, 이 전류로 인해 Vds(t) 전압이 하강한다. 

이를 표현 하면 다음과 같다.  

Vgs(𝑡) = 𝑉𝑔𝑠(𝑡2) = 𝑉𝑚𝑖𝑙𝑙𝑒𝑟 .                (2.68) 

Ig(𝑡) =
𝑉𝑔−𝑉𝑚𝑖𝑙𝑙𝑒𝑟

𝑅𝑔
= Cgd

𝑑𝑉𝑔𝑑(𝑡)

𝑑𝑡
= −Cgd

𝑑𝑉𝑑𝑠(𝑡)

𝑑𝑡
 .          (2.69) 

Vds(𝑡) = 𝑉𝑚𝑖𝑙𝑙𝑒𝑟 − 𝑉𝑔𝑑(𝑡)  .               (2.70) 

 위를 정리하면 다음과 같다.  

𝑑𝑉𝑑𝑠(𝑡)

𝑑𝑡
= −

𝑉𝑔−𝑉𝑚𝑖𝑙𝑙𝑒𝑟

Cgd𝑅𝑔
 .                   (2.71) 
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 따라서 이 구간에서 Vds는 선형적으로 감소하며 그 기울기는 위 식과 

같으며 Vds(t)는 다음과 같다.  

Vds(𝑡) = Vds(𝑡2) −
𝑉𝑔−𝑉𝑚𝑖𝑙𝑙𝑒𝑟

Cgd𝑅𝑔
(𝑡 − 𝑡2) .          (2.72) 

Vds(𝑡2) = 𝑉𝑑𝑐 .                       (2.73) 

Vds(t)는 MOSFET이 선형 영역으로 진입하여 Ron×IL과 같아질때까지 

감소한다. 따라서 t3에서의 Vds는 Ron×IL로 정의된다. 

Vds(𝑡3) = 𝑅𝑜𝑛𝐼𝐿 .                      (2.74) 

위 정의로부터 전압하강시간 tfv는 아래와 같다. 

tfv = t3 − 𝑡2 = Cgd𝑅𝑔
𝑉𝑑𝑐−𝑅𝑜𝑛𝐼𝐿

𝑉𝑔−𝑉𝑚𝑖𝑙𝑙𝑒𝑟
  .               (2.75) 

 

구간5 [t3≤t] :  스위치가 턴-온 된 상태. MOSFET은 선형 영역에서 

작동하며 부하전류 ‘IL’ 전부를 도통시키고 있다.  Vgs전압은 

지속적으로 상승하여 Vg가 될때까지 상승한다. 구간 5의 등가회로는 

그림 2-23와 같다. 
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그림 2-23. 구간5 에서의 MOSFET 턴-온 등가회로 

Ig(𝑡) =
𝑉𝑔−𝑉𝑔𝑠(𝑡)

𝑅𝑔
= Cgd

𝑑𝑉𝑔𝑑(𝑡)

𝑑𝑡
+ Cgs

𝑑𝑉𝑔𝑠(𝑡)

𝑑𝑡
= (Cgs + Cgd)

𝑑𝑉𝑔𝑠(𝑡)

𝑑𝑡
 . (2.76) 

Vds(𝑡) = 𝑅𝑜𝑛𝐼𝐿 = 𝑉𝑔𝑠(𝑡) − 𝑉𝑔𝑑(𝑡)  .           (2.77) 

𝑉𝑔𝑠(𝑡3) = 𝑉𝑚𝑖𝑙𝑙𝑒𝑟 .                   (2.78) 

𝑉𝑔𝑠(𝑡) = 𝑉𝑔 − (𝑉𝑔 − 𝑉𝑔𝑠(𝑡3))𝑒
−

𝑡−𝑡3

(Cgs+Cgd)𝑅𝑔   .         (2.79) 
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2.2.3 기생 인덕터를 포함한 과도 해석 

앞 절에서 살펴본 턴-온, 턴-오프의 파형은 다음을 가정하였다. 

- 회로상 기생 인덕턴스 성분 무시 

- MOSFET의 기생 Cds 무시 

- 다이오드의 기생 Cd 무시 

- 이상적인 다이오드를 가정 

- 부하전류 IL 은 항상 gate-drain의 기생 캐패시턴스에 의한 변위 

전류보다 훨씬 크다 (𝐼𝐿 ≫ Cgd
𝑑𝑉𝑔𝑑(𝑡)

𝑑𝑡
) 

 이러한 가정하에 얻은 결론은 다음과 같다. 

- 전류와 전압은 동시에 변동하지 않는다.  

- 전압이 변동할 때 게이트 전압은 고정되며, 이때 흐르는 gate-

drain 전류로 인해 drain-soure 전압이 상승 또는 하강한다. 

 

  앞 절에서 분석한 결론은 게이트와 연관된 기생 캐패시터 성분인 

Cgs, Cgd를 고려한 결론이다. 이러한 결론은 아래의 MOSFET의 I-V 

특성곡선을 이용하면 비교적 쉽게 이해 할 수 있다. 이번 절에서는 

MOSFET의 특성곡선을 이용하여 MOSFET의 동작을 유추하고 더 

나아가 기생 인덕턴스의 영향에 대해 알아본다.  

  앞절과 마찬가지로 그림 2-24와 같이 기생성분이 전혀없는 회로에, 

이상적인 다이오드와 아래의 특성곡선을 지니는 스위치 회로에 대해 

먼저 해석한다. 

+
-  

그림 2-24. 기생 성분이 없는 더블펄스 시험 등가회로 
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  전류는 회로로 들어오는 방향을 양으로 정의하고, 아래상에 위치한 

스위치가 턴-오프(turn-off)와 턴-온(turn-on)을 반복 한다고 가정한다. 

소자를 통해 부하전류가 아래상으로 흐르는 상태를 초기상태로 한다. 

이상적인 다이오드를 상정하였기 때문에 MOSFET의 전압이 Vdc가 

되기 전에는 다이오드는 턴-온될 수 없다. 따라서 MOSFET의 전압이 

0V에서 상승하여 Vdc가 될때까지 부하전류 IL을 채널로 계속 흘려줄수 

밖에 없다. 이를 I-V곡선에서 살펴보면 그림 2-25와 같다.  
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그림 2-25. 기생성분이 없는 더블 펄스 시험회로에서의 MOSFET 턴-온, 턴-

오프의 I-V 곡선상 경로 

 

MOSFET이 턴-온 상태에서 턴-오프시, MOSFET은 부하전류를 유지한 

채로 Vds 전압을 상승시키기 때문에 아래의 I-V 곡선에서 수평으로 

이동한다. 이 수평 지점이 바로 Vgs 전압이 일정하게 유지되는 밀러 

효과 (Miller effect)구간이다.  

Vds가 Vdc가 되었을때는 다이오드의 양단전압이 0이 되므로, 

다이오드가 턴-온된다. 이때부터 MOSFET의 Vds전압은 Vdc로 고정되며, 

게이트 전압의 감소에따라 채널전류, 즉 MOSFET의 drain 전류는 

0으로 감소하게 된다. 이를 다이오드와 MOSFET의 전압 전류곡선으로 

표현한 것이 그림 2-26이다.  
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그림 2-26. 기생 성분이 없는 MOSFET의 시간에 따른 턴-오프, 턴-온 과도 파형 

 

여기서 앞 절의 분석에 따라 MOSFET전압의 기울기(dv/dt)는 

일정하며, 전류의 상승 하강은 지수(Exponential)함수 형태로 감소한다. 

이때 다이오드의 전압은 Vdc 전압에서 MOSFET의 전압을 뺀 것이며, 

다이오드의 전류는 정전류원인 IL에서 MOSFET의 전류를 뺀 값이다. 

위 그림에서 MOSFET의 전류는 지수함수적으로 감소하며, 이때 

지수함수의 시정수는 Rg×Ciss 이다. Rg값을 비교적 큰 값이라고 

가정하면 시정수가 길어져 해당 구간의 전류기울기(di/dt)를 

일정하게(직선으로) 묘사할 수도있다.  

턴-온의 과정은 턴-오프와 완전히 반대의 과정이다. 이상적인 

다이오드에 의해 Vds전압이 Vdc에 고정이 된 상태로 전류가 상승하며, 

전류가 모두 IL로 상승하면 다이오드가 턴-오프되어 MOSFET은 정 

전류원을 마주하게된다. 이때 게이트 전압 Vgs는 고정되며, gate-drain 

으로 흐르는 전류에 의해 전압이 일정 기울기로 하강한다.  

다음 단계로 DC단에 기생 인덕턴스 성분을 포함하는 회로를 

분석한다. 이를 회로에 넣어 표현하면 그림 2-27과 같다. 
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+
-  

그림 2-27. 기생 인덕턴스 성분을 포함한 더블펄스 시험 등가회로 

  앞의 분석과 유사하게, MOSFET이 턴-온에서 턴-오프될 때, 

다이오드는 턴-오프 상태이므로, 부하전류가 고정된 상태로 

MOSFET의 양단전압이 상승한다. 전류의 변동이 없으므로 

기생인덕턴스에 의한 Ldi/dt 전압강하는 발생하지 않는다. 반면, 

MOSFET의 전압이 Vdc가 되어 다이오드가 턴-온되면, 회로에는 

DC전원과 인덕터, MOSFET이 직렬로 연결된 형태가 된다. 이때 

MOSFET은 포화 영역에 있고, Vgs전압에의해 MOSFET 전류가 

결정된다. 이때 전류 기울기에 의한 Ldi/dt 전압 강하분이 생기며, 

이로인해 MOSFET의 양단전압이 Ldi/dt만큼 증가하게된다. MOSFET은 

포화 영역에 있으므로, MOSFET 전압 변동과 상관없이 Vgs 감소에따라 

Id는 지수적으로 감소한다. 이를 나타낸 것이 그림 2-28이다.  
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그림 2-28. 기생 인덕턴스 성분을 포함한 MOSFET의 시간에 따른 턴-오프, 턴-온 

과도 파형 
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 턴-온 과정도 턴-오프 과정과 유사하다. 전류가 상승하는 구간에서 

Ldi/dt에 의한 전압 강하가 MOSFET 양단전압에 나타나지만, 

MOSFET은 포화 영역에서 동작하므로, MOSFET의 전류는 Vgs 증가에 

따라 여전히 지수적으로 상승한다. MOSFET 전류가 부하전류와 

같아지면 다이오드는 턴-오프 되며, 이때 MOSFET의 전압은 선형으로 

감소한다. 이를 MOSFET의 I-V 곡선에서 표현하면 그림 2-29와 같다.  
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그림 2-29. 기생인덕턴스 성분을 포함한 더블 펄스 시험회로에서의 MOSFET 턴-

온, 턴-오프의 I-V 곡선상 경로 

 MOSFET의 턴-오프에서 발생하는 과전압은 회로의 기생성분 L과 

전류의 기울기 di/dt에 의해 결정된다. 턴-오프시 전류의 기울기는 앞 

절에서 구한 식을 바탕으로 전개하면 다음과 같다. 

𝑑Id(𝑡)

𝑑𝑡
= −

IL+gmVth

𝑅𝑔(𝐶𝑔𝑠+𝐶𝑔𝑑)
𝑒
−

𝑡−𝑡2
𝑅𝑔(𝐶𝑔𝑠+𝐶𝑔𝑑)              (2.80) 

해당 시간 구간내 최고 전류기울기는 다음과 같다.  

𝑑Id(𝑡2)

𝑑𝑡
= −

IL+gmVth

𝑅𝑔(𝐶𝑔𝑠+𝐶𝑔𝑑)
                  (2.81) 

따라서 기생 인덕터에의해 발생하는 과전압 Vpeak는 부하전류가 

클수록, 기생 인덕터의 크기가 클수록 커지며, 게이트 저항이 클수록 

작아지는 경향이 있다.  

Vpeak ∝ 𝐿
IL+gmVth

𝑅𝑔(𝐶𝑔𝑠+𝐶𝑔𝑑)
                  (2.82) 

마지막으로 환류 다이오드의 역회복 특성을 고려할 수 있다. 

일반적으로 사용하는 PN접합 다이오드는 캐리어 축적 효과로 인해 
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그림 2-30와 같은 역회복 전류(reverse recovery current, Irr)와 역회복 

시간(reverse recovery time, trr)을 가진다. PN 다이오드의 이러한 특성은 

다이오드의 턴-오프 손실을 증가시키고, 고속 스위칭을 어렵게 한다. 

이 역회복 전류는 MOSFET 턴-온시 전류 최대치(peak)를 만드는 주요 

요인이 된다. 물론 SiC 쇼트키 다이오드에서는 해당 현상이 일어나지 

않지만, 일반적으로 많이 언급되는 현상이므로 이를 언급한다.  

I
PN Diode

t

Forward Current

IL

Irr

Irr/4

trr

 

그림 2-30. PN접합 다이오드의 역회복 전류 파형 

 이러한 다이오드의 역회복 특성을 고려한 스위칭 파형은 그림 2-31와 

같다. 다이오드의 역회복 전류에 의해 MOSFET의 전류가 증가하여 

전류 최대값(peak)이 발생한다.  

시간

Turn 
on

Turn 
off

시간

DIODE

MOSFET

di
L

dt

Id(t) Id(t)
Vds(t)

Idiode(t)
Vdiode(t)

+

-

Vdiode(t)

+

-

Vds(t)

 

그림 2-31. 기생 인덕턴스 성분과 다이오드 역회복 특성을 포함한 MOSFET의 

시간에 따른 턴-오프, 턴-온 과도 파형 
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 이를 MOSET의 I-V 특성곡선에서 표현하면 그림 2-32와 같다.  
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그림 2-32. 기생인덕턴스 성분과 다이오드의 역회복 특성을 포함한 더블 펄스 

시험회로에서의 MOSFET 턴-온, 턴-오프의 I-V 곡선상 경로 

 

    하지만 이 분석에서는 세심하게 고려되지 못한 부분이 있다.  

다이오드의 역회복이 끝난 다음 나타나는 전류의 기울기이다. 역회복 

전류가 최대치에 이르고 다시 0A로 돌아 갈때에는 전류의 미분값의 

부호가 반대가 되며, 이때 기생인덕턴스에 의한 전압강하분이 통상 

제대로 고려되지 못했다. 이는 실제로 Ldi/dt에 따른 전압 강하를 턴-

오프된 다이오드가 감당할지, 턴-온 중인 MOSFET이 감당할지 결정 

할 수 없기 때문이다.  해당 전압강하분을 어떤 소자가 감당하느냐는 

다이오드와 MOSFET의 기생 캐패시턴스 성분을 고려해야 하기 때문에 

이를 고려하지 않는 해당 모델에서는 이를 결정하지 못한다.  

따라서 스위칭 과도에서의 현상을 분석하기위해서는 기생 인덕턴스 

성분 뿐만 아니라 기생 캐패시턴스 성분도 함꼐 고려되어야 한다. 

이에 관해서는 다음 장에서 분석해 보도록 한다.   
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제 3장  SiC MOSFET의 고속 스위칭 과도 분석 

  2장의 분석은 기생 캐패시턴스 성분(Cds, Cd) 성분에 대한 고려 없이 

도출한 결과이다. 이 결과에 의하면 기생 인덕턴스 성분의 존재 여부와 

상관없이 항상 전압과 전류는 동시에 변동하지 않으며, 어느 한쪽의 

물리량 변동이 끝났을 때 다른 물리량이 변동한다는 결론을 얻었다. 

이와 같은 결론은 Si IGBT나 MOSFET의 실험에서도 잘 관찰되며, 

분석한 이론이 실제와 잘 부합함을 확인할 수 있다. 이와 같이 기생 

캐패시턴스 성분의 누락에도 불구하고 실험과 분석 결과가 일치하는 

이유는 기생 캐패시턴스에 의한 전류 Cds × dv/dt가 비교적 작아 전체 

거동에 큰 영향을 주지 않을 것이기 때문이라고 예상할 수 있다. 또한 

앞의 분석에서도 Cgd × dv/dt가 부하전류의 크기에 비해 작다는 가정을 

사용하기도 하였다.  

하지만 SiC MOSFET의 실험 파형에 대해서는 해당 분석결과가 잘 

맞지 않는다. 아래는 1200V 120A의 Full SiC MOSFET의 실제 턴-온, 턴-

오프 파형이다. 아래 파형을 살펴보면 전류와 전압이 동시에 변동하는 

것을 확인 할 수 있다. 이와 같은 경향은 게이트 저항이 작아 질수록 

두드러 진다. 반면 게이트 저항이 커지면 전류와 전압은 동시에 

변동하지 않게 되어 앞장의 분석결과와 유사한 파형이 나타난다.  

 

그림 3-1. 1200V, 120A의 Full SiC MOSFET(CAS120M12BM2)의 게이트저항 

0일때의턴-온, 턴-오프 실험 파형 
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그림 3-2. 1200V, 120A의 Full SiC MOSFET(CAS120M12BM2)의 게이트저항 

5일때의턴-온, 턴-오프 실험 파형 

 

그림 3-3. 1200V, 120A의 Full SiC MOSFET(CAS120M12BM2)의 게이트저항 

10일때의턴-온, 턴-오프 실험 파형 

이와 같이 실험과 이론이 맞지않는 부분이 나타나는 이유는 이론에서 

가정한 것들이 실제로는 성립되지 않기 때문이다. 이러한 차이의 가장 

큰 이유는 기생 캐패시터의 역할을 충분히 고려하지 못한데 있다. 이번 

절에서는 스위칭 과도에서 기생 캐패시터의 역할에 대해 자세히 고찰해 

본다.  

실제로 기생 캐패시턴스와 기생 인덕턴스를 동시에 고려하여 앞 절과 

같이 해석적인 분석을 하기는 어렵다. 이는 기존의 분석보다 높은 

차원(order)의 미분방정식을 풀어야 하기 때문이다. 본 논문에서 목표로 

하는 것은 정확한 해를 구하기 보다는 기생 성분들이 전체 스위칭 

과도에 미치는 영향을 정성적(Qualitative)으로 분석하는데 있다. 따라서 

본 논문에서는 기생 캐패시터와 기생 인덕터가 전체 거동에 미치는 

경향에 대해 고찰하고, 이를 시뮬레이션을 통해 검증해 보도록 한다.  
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그림 3-4와 같이 다이오드와 MOSFET 양단에 크기가 C인 같은 

크기의 기생 캐패시터가 존재한다고 가정한다.  

+
-  

그림 3-4. 기생 인덕터와 기생 캐패시터를 포함하는 더블펄스 실험 등가회로 

 

이 경우, 앞 절에서 살펴보았던 기생 인덕턴스가 존재하는 파형에 

기생 캐패시터의 동작을 대입하여 고찰해 본다. 기생 인덕터만 

고려되었을때는, 전압이 선형적으로  상승하고 하강하는 구간에서 

MOSFET에 흐르는 전류는 IL로 동일하였다. 이제 기생 캐패시터가 

존재한다고 가정하면 변동하는 전압 기울기에 의해 변위전류 Ic(t)가 

존재하고 이로인해 MOSFET의 채널전류 Ich와 drain 단자 전류 Id 의 

크기가 변동한다. 이를 회로로 표현하면 그림 3-5와 같다.  

 

+
-

Id(t)

Ich(t) Ic(t)

Idiode(t)

Ic(t)

 

그림 3-5. 더블펄스 실험 등가회로에서의 MOSFET의 채널전류, 변위전류, 단자 

전류의 정의 
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 MOSFET이 턴-온에서 턴-오프시, 다이오드는 턴-오프상태를 

유지하고 있으므로, 다이오드 전류는 다이오드 기생 캐패시터 C에 

의한 변위전류와 같다.  

𝐼𝑑𝑖𝑜𝑑𝑒(𝑡) = 𝐼𝑐(𝑡)= 𝐶
𝑑𝑉𝑑𝑠(𝑡)

𝑑𝑡
 .               (3.1) 

따라서 정전류원인 IL에서 다이오드 전류를 뺀 나머지가 MOSFET의 

drain 단자 전류가 된다.  

IL = 𝐼𝑑𝑖𝑜𝑑𝑒(𝑡) + 𝐼𝑑(𝑡) .                   (3.2) 

𝐼𝑑(𝑡) = 𝐼𝐿 − 𝐶
𝑑𝑉𝑑𝑠(𝑡)

𝑑𝑡
 .                   (3.3) 

즉, 이 때의 MOSFET 단자 전류는 Cdv/dt 만큼 감소된 전류가 된다. 

반면, MOSFET의 채널전류는 다음과 같이 표현될 수 있다.  

Id(𝑡) = 𝐼𝑐ℎ(𝑡) + 𝐼𝑐(𝑡) .                   (3.4) 

𝐼𝑐ℎ(𝑡) = 𝐼𝐿 − 2𝐶
𝑑𝑉𝑑𝑠(𝑡)

𝑑𝑡
 .                  (3.5) 

즉, MOSFET의 단자 전류는 Cdv/dt 만큼 감소되어 들어오지만, 채널 

전류는 2× Cdv/dt 만큼 감소되어 도통한다. 이는 Vmiller 전압이 2장에서 

계산한 전압보다 더 낮은전압에서 형성된다는 의미이다. 위의 설명을 

파형으로 표현 하면 아래와 같다.  

 

시간

Turn 
on

Turn 
off

시간

DIODE

MOSFET

di
L

dt

Id(t) Id(t)
Vds(t)

Idiode(t)
Vdiode(t)
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그림 3-6. 기생 인덕터와 기생 캐패시터가 존재하는 더블펄스 시험회로에서의 

시간에 따른 MOSFET과 다이오드의 턴-오프, 턴-온 파형 
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 같은 논리로, MOSFET의 턴-온 파형에도 기생 캐피시터의 역할이 

적용될수 있다. 이를 I-V 커브에 나타내면 아래와 같다. 
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그림 3-7. MOSFET의 턴-온, 턴-오프시 I-V 특성 곡선에서의 스위칭 경로 

 

하지만 이와 같은 분석은 비교적 부정확하다. 왜냐하면 전류가 

변동하는 시점에서 Ldi/dt가 적용되어 MOSFET의 단자 전압에 영향을 

주기 때문이다. 따라서 정확한 해석을 위해서는 기생 인덕터와 기생 

캐패시터와의 상호작용을 고려해야 한다. 그럼에도 위의 파형 해석이 

의미가 있는 것은 기생 캐패시터 성분으로 인해 다음의 현상이 

발생하는 것을 알수 있기 때문이다. 

- 기생 캐패시터의 영향으로 전류와 전압이 동시에 변동한다. 

- MOSFET 단자 전류는 기생 캐패시터의 변위전류와 MOSFET의 

채널전류로 이루어진다.  

위와 같은 인식을 기반으로 기생 캐패시터와 기생 인덕터를 고려한 

회로 고찰을 진행해보도록 한다.  
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기생 캐패시터와 기생 인덕터를 고려한 스위치 과도를 분석하기 전에 

MOSFET의 등가회로를 해석하기 좋은 간단한 등가회로로 치환 하고자 

한다. 등가변환할 MOSFET 등가회로는 포화영역에서의 모델이다. 

스위치의 과도 현상은 I-V 곡선에서 확인할 수 있듯이 대부분 

포화영역에서 이루어진다. 따라서 포화영역의 기생성분을 모두 포함한 

MOSFET 모델을 대상으로 하여 비교적 간단한 회로로 등가변환하여 

해석하고자 한다.  

Gate 와 drain 사이에 있는 기생 캐패시터 Cgd는 밀러 캐패시터라고도 

불리운다. 밀러 캐패시터라 불리는 이유는 이 캐패시터가 MOSFET의 

되먹임(feedback) 경로를 제공하여 밀러효과(Miller effect)를 유발하기 

때문이다. 이러한 밀러효과가 나타나는 구간은 앞 절에서 분석한 전압이 

상승 또는 하강하는 구간이다. 이 구간에서 게이트 전압 Vgs는 Vmiller 로 

고정되며 MOSFET의 단자전류는 유지되고, MOSFET의 Vds전압은 

변동한다. 이 구간은 밀러플레토(Miller plateau)라 불리기도 한다.  

이러한 되먹임을 제공하는 밀러 캐패시터 Cgd 의 역할은 아래의 

예시로부터 그 역할을 간단히 고찰해 볼수 있다. 아래 그림은 Cds가 없는 

MOSFET 등가회로이다. MOSFET은 포화영역에서 동작하고 있다. 여기서 

각 전류들의 관계는 다음과 같다. 
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그림 3-8. Cgd, Cgs만을 고려한 MOSFET의 등가회로 
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Ig(𝑡) + 𝐼𝑑(𝑡) − 𝐼𝑐ℎ(𝑡) = 𝐶𝑔𝑠
𝑑𝑉𝑔𝑠(𝑡)

𝑑𝑡
 .           (3.6) 

채널 전류 Ich(t)를 아래로 근사하여 정리하면 다음과 같다. 

Ich(𝑡) = gm(𝑉𝑔𝑠(𝑡) − 𝑉𝑡ℎ) ≈ gm𝑉𝑔𝑠(𝑡) .         (3.7) 

𝑉𝑔−𝑉𝑔𝑠(𝑡)

𝑅𝑔
+ 𝐼𝑑(𝑡) − gm𝑉𝑔𝑠(𝑡) = 𝐶𝑔𝑠

𝑑𝑉𝑔𝑠(𝑡)

𝑑𝑡
  .       (3.8) 

𝑉𝑔−𝑉𝑔𝑠(𝑡)

𝑅𝑔
+ 𝐼𝑑(𝑡) = 𝐶𝑔𝑠

𝑑𝑉𝑔𝑠(𝑡)

𝑑𝑡
+

𝑉𝑔𝑠(𝑡)

1/𝑔𝑚
  .         (3.9) 

위 식을 등가회로로 표현하면 다음과 같다.  

Cgs

Rg
Id(t)

Ig(t)

+
-Vg 1/gm

Vgs(t)

Cgs

Rg

Ig(t)

+
-Vg

1/gm

Vgs(t)

+
-

Id(t)/gm

 

그림 3-9. Cgd, Cgs만을 고려한 MOSFET의 등가회로 변환 

 

만약 Rg>>1/gm 이면 Vgs(t) 전압은 Id(t)/gm 과 거의 같아지며, 이 경우 

Vgs(t)전압에 의한 채널전류는 다음과 같다.  

Vgs(𝑡) ≈
𝐼𝑑(𝑡)

𝑔𝑚
  .                       (3.10) 

Ich(𝑡) ≈ 𝐼𝑑(𝑡) .                       (3.11) 

즉, 이 경우 밀러전압 ‘Vmiller’ 보다 큰 게이트 전압 Vg가 Vgs 에 

인가되어도, 채널전류는 되먹임 경로로 인해 입력 전류 Id 와 비슷한 

수준으로 제한(regulation) 된다. 실제로 이 조건은 앞 절에서 분석한 

스위칭 과도에서 사용했던 분석과 동일하다. 반면 만약 Rg가 1/gm 보다 

충분히 크지 않다면 Vgs 값은 다음과 같은 범위안에 존재하게 된다.  

Vg > 𝑉𝑔𝑠(𝑡) >
𝐼𝑑(𝑡)

𝑔𝑚
 .                     (3.12) 

 따라서 채널전류는 다음의 범위내에 존재한다.  

𝑔𝑚Vg > 𝐼𝑐ℎ(𝑡) > 𝐼𝑑(𝑡) .                  (3.13) 

 즉, Rg가 작아질수록 Cgd에 의한 되먹임에대한 영향은 작아지고, 

Vg에의한 영향이 커짐을 짐작할수 있다.  

되먹임을 제공하는 밀러 캐패시터 Cgd 의 역할을 MOSFET 

등가회로로부터 좀더 자세히 고찰해 보도록 한다. 아래 그림은 

포화영역에서 동작하는 MOSFET 등가회로 이다. 여기서 채널 전류에 
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영향을 주는 요인은 게이트 전원 Vg, drain-source 전원 Vds(t) 이다. Vds(t)의 

변동은 CgddVgd/dt를 유발하여 Vgs 전압에 영향을 준다. 따라서 Vgs 

전압은 Vg 전압과 Vds 전압이 Vgs 전압에 의해 서로 결합(couple)되어 

있다. 
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그림 3-10. Cgd, Cgs, Cds를 고려한 MOSFET의 등가회로 

 

Cgd 경로로의 되먹임에 의한 채널전류분과 게이트 전원 Vg에 의한 

채널전류분은 아래의 가정을 이용하면 서로 분리(decouple) 가능하다. 

 I𝑐ℎ(𝑡) = gm(𝑉𝑔𝑠(𝑡) − 𝑉𝑡ℎ) ≈ 𝑔𝑚𝑉𝑔𝑠(𝑡) .           (3.14) 

먼저 위 MOSFET 등가회로의 Vgs 노드에서의 KCL을 적용하여 미분 

방정식을 유도하면 아래와 같다.  

Vg(𝑡)−𝑉𝑔𝑠(𝑡)

𝑅𝑔
= 𝐶𝑔𝑠

𝑑𝑉𝑔𝑠(𝑡)

𝑑𝑡
− 𝐶𝑔𝑑

𝑑(𝑉𝑑𝑠(𝑡)−𝑉𝑔𝑠(𝑡))

𝑑𝑡
 .         (3.15) 

위 식의 Vgs(t) 전압을 임의의 함수 Vgs1(t) 와 Vgs2(t)의 합으로 정의하면 

다음과 같다.  

Vgs(𝑡) ≡ 𝑉𝑔𝑠1(𝑡) + 𝑉𝑔𝑠2(𝑡) .                    (3.16) 

Ich(𝑡) ≡ Ich1(𝑡) + 𝐼𝑐ℎ2(𝑡) .                     (3.17) 

Ich1(𝑡) = 𝑔𝑚𝑉𝑔𝑠1(𝑡) .                       (3.18) 

Ich2(𝑡) = 𝑔𝑚𝑉𝑔𝑠2(𝑡) .                       (3.19) 

여기서 채널전류 Ich1 은 게이트 전압 Vg에 의한 전류분이며, 채널전류 

Ich2는 Vds 전압에 의한 전류분이다. 이를 (3.15)에 대입하여 정리하면 

다음과 같다. 



 

６６ 

 

Vg(𝑡)−(𝑉𝑔𝑠1(𝑡)+𝑉𝑔𝑠2(𝑡))

𝑅𝑔
= 𝐶𝑔𝑠

𝑑𝑉𝑔𝑠(𝑡)

𝑑𝑡
− 𝐶𝑔𝑑

𝑑(𝑉𝑑𝑠(𝑡)−(𝑉𝑔𝑠1(𝑡)+𝑉𝑔𝑠2(𝑡)))

𝑑𝑡
  . (3.20) 

위 식은 아래의 두 식의 합으로 분리, 표현할 수 있다.  

Vg(𝑡)−𝑉𝑔𝑠1(𝑡)

𝑅𝑔
= (𝐶𝑔𝑠 + 𝐶𝑔𝑑)

𝑑𝑉𝑔𝑠1(𝑡)

𝑑𝑡
  .            (3.21) 

−
𝑉𝑔𝑠2(𝑡)

𝑅𝑔
= Cgs

𝑑𝑉𝑔𝑠2(𝑡)

𝑑𝑡
− Cgd

𝑑(𝑉𝑑𝑠(𝑡)−𝑉𝑔𝑠2(𝑡))

𝑑𝑡
  .        (3.22) 

이를 도식화한 등가회로는 아래와 같다.  
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그림 3-11. Cgd, Cgs, Cds를 고려한 MOSFET의 등가회로 변환 

 

여기서 Vgs2에 대한 (3.22)을 채널전류 Ich2 의 정의 (3.19)을 대입하면 

다음과 같다.  

(Cgd𝑔𝑚𝑅𝑔)
𝑑

𝑑𝑡
(𝑉𝑑𝑠(𝑡) − (1 +

Cgs

Cgd
)

1

𝑔𝑚
 𝐼𝑐ℎ2(𝑡)) = 𝐼𝑐ℎ2(𝑡) .  (3.23) 

위 식을 등가회로로 표현 하면 다음과 같은 R-C 직렬 회로로 

등가화가  가능하다. 여기서 Req, Ceq는 다음과 같다.  

Req = (1 +
Cgs

Cgd
)

1

𝑔𝑚
 .                     (3.24) 

Ceq = Cgd𝑔𝑚𝑅𝑔 .                        (3.25) 

따라서 밀러 캐패시터 Cgd에의해 발생하는 종속전원 채널전류 Ich2 는 

R-C 회로로 등가 가능하다. 이를 적용하여 회로를 수정하면 그림 3-12와 

같은 MOSFET 등가회로를 다시 그릴 수 있다.  
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그림 3-12. Cgd, Cgs, Cds를 고려한 MOSFET의 등가회로에서 전류원의 RC 

임피던스로의 변환 

 여기서 특별한 점은 좌측의 게이트 전압의 시정수와 RC 스너버의 

시정수가 동일하다는 것이다. 이 특성은 다음 장에서 활용될 예정이다. 

Rg(𝐶𝑔𝑠 + 𝐶𝑔𝑑) = 𝐶𝑒𝑞𝑅𝑒𝑞 .                (3.26) 

여기서 위 등가회로가 아래 조건을 만족하면 위의 등가 회로를 더욱 

간략화할 수 있다.  

Cds ≫ 𝐶𝑔𝑑   𝑜𝑟  1 ≫
𝐶𝑔𝑑

Cds
  .               (3.27) 

Cds

Cgd

Cgs
Rg

Cds

Cds>>Cgd

 

그림 3-13. Cgd, Cgs, Cds, Rg 임피던스의 Cds 임피던스 근사 

 

위 그림의 임피던스를 표현하면 아래와 같다  

(𝐶𝑔𝑠+𝐶𝑔𝑑)𝑠+
1

𝑅𝑔

(𝐶𝑔𝑠(1+
𝐶𝑔𝑑

𝐶𝑑𝑠
)+𝐶𝑔𝑑)𝑠+(1+

𝐶𝑔𝑑

𝐶𝑑𝑠
)
1

𝑅𝑔

×
1

𝐶𝑑𝑠𝑠
≈

1

𝐶𝑑𝑠𝑠
  .      (3.28) 

실제로 MOSFET 의 Cds 값은 거의 모든 Vds 영역에 대해 Cgd보다 크기 

때문에 위의 근사는 항상 성립한다. 따라서 최종적인 MOSFET의 

등가회로는 아래와 같이 표현될 수 있다. 
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그림 3-14. Cgd, Cgs, Cds를 고려한 MOSFET의 간략화된 등가회로 

 

 위 등가회로가 의미하는 바는, 게이트 저항 Rg가 증가함에 따라 

Ceq( = Cgd𝑔𝑚𝑅𝑔 )가 증가하기 때문에 소자 양단의 RC 스너버 효과가 

강화되는 것이다. 즉, 게이트저항이 증가하는 것은 Cgd에 의한 

밀러효과를 강화하는 것과 같으며, 이 효과는 RC 스너버를 장착하는 

효과와 등가화될 수 있다. 다만 Rg 값의 증가는 좌측의 게이트 

드라이버의 시정수 (Rg×Ciss)를 증가시키기 때문에, 스너버 강화 효과와 

게이트 드라이버 저항 효과를 독립적으로 분리할 수는 없다. 만약 이 

둘을 분리하고자 한다면 게이트 드라이버의 전원 Vg(t)를 가변하여 

게이트 드라이버의 시정수를 빠르게 해야 한다.  

또한 이 RC 스너버 효과를 고려할 때 생각해야 할 점은 MOSFET의 

동작영역이다. 위 등가회로는 MOSFET이 포화영역에서 동작할 때의 

등가회로이다. 스위칭 과도는 대부분 포화영역에서 이루어지지만, 과도가 

끝나고 나타나는 전압/전류의 진동 현상은 대부분 차단 영역이나 

선형영역에서 일어난다. 따라서 앞서 설명한 RC 스너버 효과는 과도가 

끝나고 나타나는 진동을 감쇄시켜주는 역할은 하지 못하며, 오직 스위칭 

과도에서만 작용한다는 점을 생각해야 한다. 

위에서 언급한 그림 3-15의 두 회로의 등가 변환이 성립하는 것을 

확인하기 위해 그림 3-16와 같은 더블펄스 시험 회로에서 두가지 

MOSFET 모델을 삽입하여 턴-오프 과정에 대한 컴퓨터 시뮬레이션을 

수행하였다.  
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그림 3-15. Cgd, Cgs, Cds를 고려한 MOSFET의 등가회로 변환 

 

+
-  

그림 3-16. 기생 인덕터와 기생 캐패시터를 고려한 더블펄스 실험 등가회로 

 

이때 사용한 파라미터는 1200V, 120A Full SiC MOSFET 모델에서 대표 

파라미터를 선정하여 수행하였다. 사용한 파라미터는 아래와 같다.  

<Vdc=600V, IL=100A, L=40nH, Cd=1nF, Cds=1nF, Cgs=7nF, Cgd=40pF, gm=10> 

앞에서의 가정( I𝑐ℎ(𝑡) = gm(𝑉𝑔𝑠(𝑡) − 𝑉𝑡ℎ) ≈ 𝑔𝑚𝑉𝑔𝑠(𝑡) )을 준수하기 위해 

Vth=0 으로 하여 컴퓨터 회로 모의실험을 수행하였다. 모의실험 결과는 

아래와 같다. 

 

그림 3-17. 게이트 저항 Rg=1 일 때, MOSFET 등가회로 비교 
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위 파형으로 부터 원본 MOSFET 모델과 위 그림의 등가 모델이 

동일한 Vds, Id 파형을 보임을 알 수 있다.  

 그림 3-18은 Cds ≫ 𝐶𝑔𝑑  조건을 이용하여 등가모델을 간략화한 

MOSFET 모델이다. 해당 모델에 대한 컴퓨터 모의실험 결과는 그림 

3-19와 같다.  
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그림 3-18. Cgd, Cgs, Cds를 고려한 MOSFET의 간략화된 등가회로의 근사 

 

 

그림 3-19. 게이트 저항 Rg=1 일 때, MOSFET 등가회로와 근사회로의 비교 

 

근사화 하였기 때문에 완벽히 같지는 않지만 전압, 전류파형이 거의 

동일함을 알수 있다. 특히 본 논문에서 관심있어 하는 전압 최대치가 

발생하는 0~50ns 의 범위에서는 상당히 일치함을 알수 있다. 

아래 파형은 극단적으로 작은 Rg 저항(0.001)과 큰 저항(20)에서의 

스위칭 과도에서의 비교파형이다. 저항값의 범위가 변동하여도 여전히 

잘 일치하는 것을 알수 있다.  
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그림 3-20. 게이트 저항 Rg=0.001좌 일 때와, Rg=20우 일때의 MOSFET 

등가회로와 근사회로의 비교 

 

위 시뮬레이션이 실제 MOSFET 실험 파형을 그대로 모사하는 것이 

아님을 유의하여야 한다. 가장 큰 이유는 위 컴퓨터 모의실험이 

MOSFET의 포화영역의 모델만을 사용하였기 때문이다. 따라서 위의 

파형에서 전압 전류가 모두 스위칭에 따라 급격히 변할 때만 유효한 

모의실험이다. 그 증거로, 해당 모의실험에서는 더블 펄스 실험 회로상 

저항성분을 0으로 하였기 때문에 차단영역에 들어서고 난 다음의 

공진에 의한 전압, 전류 진동은 감쇄하지 않는다. 하지만 

시뮬레이션에서는 진동이 큰 폭으로 감쇄되는 것을 볼 수 있는데, 이는 

포화영역에서 보이는 RC 스너버 효과로 인한 것이다. 반면, 큰 

저항(Rg=20)을 사용하는 경우, MOSFET의 전류가 0으로 감소하는 

시간이 길어지게 되는데, 이때는 MOSFET이 포화영역에서 동작 하므로, 

이 구간동안의 전압/전류의 감쇄효과는 MOSFET에 의한 효과라 말할 수 

있다. 

실제 실험을 모사하지 못하는 두번째 이유로는 MOSFET 파라미터를 

고정된 값으로 사용했기 때문이다. 특히 기생 캐패시턴스의 Vds에 의한 

비선형성은 실제 스위칭 파형에 큰 영향을 미친다. 따라서 위의 

등가회로와 이에 대한 모의실험의 목적은 스위칭 현상을 분석하여 

경향성을 파악하기 위함이지 정확한 MOSFET 모델을 만드는데 있지 

않다. 
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 본 절에서는 앞 절의 MOSFET 등가회로를 이용하여 기생 캐패시터와 

기생 인덕터를 고려한 스위칭 과도를 분석한다. 기생 성분을 고려한 

스위칭 과도를 분석하기 어려운 이유는 다이오드의 턴-온, 턴-오프로 

인한 스위칭 회로의 변동과 MOSFET의 동작영역에 따른 모델의 변화 

때문이다. 따라서 단일한 선형 회로 해석이 아닌, 각 소자의 전류, 전압 

조건을 검토하고 해당 조건에 맞도록 능동소자의 등가회로를 

변경해주어야 한다.  

기존의 분석의 경우, 그러한 동작 영역별 구분이 비교적 단순하여 

해석적 분석이 가능하였지만, 기생 L과 C를 고려해야 하는 회로에 

대해서는 같은 게이트 저항을 사용해도 L과 C의 값에 따라, 또는 

동일한 기생 L, C 값을 사용한다 하더라도, 게이트 저항값에 따라 

능동소자의 동작 영역이 변화하기 때문에 분석이 어려워진다. 

이번 절에서는 매우 작은 게이트 저항을 가질때의 MOSFET 턴-오프 

과도를 분석해본다. 매우 작은 저항을 고려하는 이유는 회로를 최대한 

단순화하여 한 극단의 면을 살펴보기 위함이다. 게이트 저항이 매우 

작은 영역에서는 스위칭회로가 단순해지며, 해석이 비교적 쉬워진다. 

근사회로에 기반한스위칭 과도 분석을 통해 매우 빠른 스위칭 

영역에서의 스위칭 특성을 분석하고 회로상의 기생성분인 L,C와 

부하전류 IL 의해 MOSFET의 과전압이 어떻게 형성되는지 분석해 본다. 

먼저 그림 3-21의 MOSFET 등가회로의 근사회로를 고려한다. 여기서 

Req와 Ceq는 아래와 같다. 

Req = (1 +
Cgs

Cgd
)

1

𝑔𝑚
 .                  (3.29) 

Ceq = Cgd𝑔𝑚𝑅𝑔  .                  (3.30) 

만약 (3.31)의 부등호가 만족된다면 위 회로는 아래 회로와 같이 

근사될 수 있다. 

Cds ≫ 𝐶𝑒𝑞  또는  1 ≫
𝐶𝑒𝑞

𝐶𝑑𝑠
  .              (3.31) 
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그림 3-21. MOSFET의 근사회로 

 

Cds

Ceq

Req

Cds

Cds>>Ceq

 

그림 3-22. Ceq, Req, Cds 임피던스의 Cds 임피던스 근사 

 

위 회로의 근사과정을 임피던스 식으로 표현하면 (3.32)와 같다. 

𝑅𝑒𝑞+
1

𝐶𝑒𝑞𝑠

𝑅𝑒𝑞+(1+
𝐶𝑒𝑞

𝐶𝑑𝑠
)

1

𝐶𝑒𝑞𝑠
 
×

1

𝐶𝑑𝑠𝑠
≈

1

𝐶𝑑𝑠𝑠
  .               (3.32) 

따라서 (3.33)의 조건을 만족하는 작은 Rg에 대해서 그림 3-22의 

MOSFET 등가회로는 그림 3-23의 회로와 같이 근사 가능하다. 

Cds ≫ Cgd𝑔𝑚𝑅𝑔  또는   
Cds

Cgd𝑔𝑚
≫ 𝑅𝑔 .            (3.33) 

그림 3-23의 근사회로는 사실상 MOSFET의 등가회로에 기생 

캐패시턴스 성분만이 존재하는 회로이다. 또한 Rg가 매우 작기 때문에 

채널전류는 부하전류 IL에서 0으로 급격이 감소한다. 이런 조건에서의 

회로 해석을 단순화 하기 위해 Rg를 0으로 보내어 회로의 과도 상태를 

분석해 본다.  
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그림 3-23. 작은 Rg를 가지는 MOSFET 등가회로의 근사회로 

대상이 되는 턴-오프 스위칭 회로는 그림 3-24과 같다. 

+
-  

그림 3-24. 기생 인덕터와 기생 캐패시터를 가지는 더블펄스 실험의 등가회로 

 

여기서 Rg가 0으로 근접하면 MOSFET 등가회로는 아래와 같이 

단순화가 가능하다.  

Rg → 0 .                        (3.34) 

+
-

+
-

IL IL

IL

VdcVdc

Vdc

+

-
Vdc

+

-

 

그림 3-25. 기생 인덕터와 기생 캐패시터를 가지는 더블펄스 실험의 등가회로 

변환 



 

７５ 

 

 Rg가 매우 작기 때문에 t=0 에서 채널전류는 0으로 즉시 차단되게 

되어 그림 3-24의 회로는 그림 3-25과 같이 초기 조건을 가진 L-C-

다이오드 회로로 근사된다. 따라서 MOSFET의 모델을 일부 생략할 수 

있으므로, 좀더 편리한 해석이 가능하다. 이 회로는 5장에서 소개할 

등가회로 변환의 원리를 이용하여 그림 3-25의 우측 그림과 같이 

부하전류의 위치를 아래 상으로 이동시키는 것이 가능하다. 그림 3-25의 

두 회로 중에, 해석하기 편리한 회로를 선택한다. 턴-오프 과도분석의 

경우 좌측의 회로가 더 편리하다. 이는 다이오드 턴-온 이후, 정 

전류원이 모두 다이오드를 통해 도통하기 때문에 사실상 회로에서 

정전류원을 제거할수 있기 때문이다.  

먼저 초기 상태의 다이오드가 턴-오프 상태이기 때문에 위 회로를 

그림 3-26와 같이 다이오드를 제거하여 단순화할 수 있다.  

+
-

IL

IL

Vdc

Vdc

+

-dC

dsC

L

( )i t

( )dv t

( )dsv t
+

-
0

 

그림 3-26. 작은 Rg를 가지는 더블펄스 실험의 등가회로 근사회로 중 다이오드 

턴-오프 회로 

 

다이오드 양단의 기생 캐패시터를 Cd, MOSFET 양단의 기생 

캐패시터를 Cds 라 할 때 위 회로에대한 전압과 전류의 방정식을 세우면 

아래와 같다. 

Vdc = 𝐿
𝑑𝑖(𝑡)

𝑑𝑡
+ 𝑣𝑑(𝑡) + 𝑣𝑑𝑠(𝑡) .            (3.35) 

𝑖(t) = IL + 𝐶𝑑
𝑑𝑣𝑑(𝑡)

𝑑𝑡
  .                 (3.36) 

𝐶𝑑
𝑑𝑣𝑑(𝑡)

𝑑𝑡
+ IL = 𝐶𝑑𝑠

𝑑𝑣𝑑𝑠(𝑡)

𝑑𝑡
  .               (3.37) 
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각 함수의 초기값은 다음과 같다. 

𝑖(0) = 𝐼𝐿 

𝑣𝑑(0) = 𝑉𝑑𝑐 

𝑣𝑑𝑠(0) = 0 

위 미분 방정식들의 해는 다음과 같다. (3.38) (3.41) 

𝑣𝑑(𝑡) =
1

𝜔0

1

𝐶𝑑+𝐶𝑑𝑠
𝐼𝐿 sin(𝜔0𝑡) −

1

𝐶𝑑+𝐶𝑑𝑠
𝐼𝐿𝑡 + 𝑉𝑑𝑐 .      (3.38) 

𝑣𝑑𝑠(𝑡) =
1

𝜔0

𝐶𝑑

𝐶𝑑𝑠

1

𝐶𝑑+𝐶𝑑𝑠
𝐼0 sin(𝜔0𝑡) +

1

𝐶𝑑+𝐶𝑑𝑠
𝐼𝐿𝑡 .        (3.39) 

𝑖(𝑡) =
𝐶𝑑

𝐶𝑑+𝐶𝑑𝑠
𝐼𝐿 cos(𝜔0𝑡) +

𝐶𝑑𝑠

𝐶𝑑+𝐶𝑑𝑠
𝐼𝐿  .         (3.40) 

𝜔0 =
1

√𝐿𝐶𝑒𝑞
,  𝐶𝑒𝑞 = (

1

𝐶𝑑
+

1

𝐶𝑑𝑠
)
−1

 .             (3.41) 

다이오드의 기생 캐패시터 Cd와 MOSFET의 기생 캐패시터 Cds는 같은 

C라고 가정한다. 이 가정이 유효한 이유는 대부분의 Leg 구조의 

컨버터는 윗상과 아래상이 대칭적으로 이루어져 있기 때문이다. 여기서 

분석하는 회로의 윗상에는 다이오드만 존재하지만, 실제로는 턴-오프된 

MOSFET이 병렬로 존재하는 경우가 대부분이다. 따라서 두 소자의 기생 

캐패시터 성분은 동일하다는 가정은 타당하다. 아래와 같이 캐패시터를 

동일한 값으로 변환하면 위 식은 좀 더 간단해 진다.  

Cds = 𝐶𝑑 = 𝐶  .                      (3.42) 

𝑣𝑑(𝑡) =
1

𝜔0

1

2𝐶
𝐼𝐿 sin(𝜔0𝑡) −

1

2𝐶
𝐼𝐿𝑡 + 𝑉𝑑𝑐 .            (3.43) 

𝑣𝑑𝑠(𝑡) =
1

𝜔0

1

2𝐶
𝐼𝐿 sin(𝜔0𝑡) +

1

2𝐶
𝐼𝐿𝑡 .             (3.44) 

𝑖(𝑡) =
1

2
𝐼𝐿 cos(𝜔0𝑡) +

1

2
𝐼𝐿  .                 (3.45) 

𝜔0 =
1

√𝐿𝐶𝑒𝑞
,  𝐶𝑒𝑞 =

1

2
𝐶  .                 (3.46) 

그 다음 과정으로는 다이오드 전압 vd(t)가 0이 될 때의 시간 t0를 

구하고, 그때의 MOSFET 전압 vds(t0), 와 전류 i(t0)을 구해야 한다. 해당 

값들은 다이오드가 턴-온 되고 난 뒤의 회로의 초기값으로 활용되며, 

해당회로의 미분방정식의 해를 구하면 된다.  

먼저 다이오드가 턴-온 되고 난 이후의 회로를 표기하면 그림 3-27과 

같다.  
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+
-

IL
Vdc
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-

 

그림 3-27. 작은 Rg를 가지는 더블펄스 실험의 등가회로 근사회로 중 다이오드 

턴-온 회로  

 

다이오드가 턴-온 되었으므로, 전류원은 회로에서 제외시켜도 

무방하다. 따라서 위 회로는 t0에서의 초기값을 가지는 LC 공진 회로가 

된다. 위의 공진회로에서는 저항이 존재하지 않으므로 회로상 공진에 

의한 전류/전압 진동은 감쇄되지 않고 지속된다. 만약 회로상의 작은 

저항성분이 존재하면 해당 진동은 점차적으로 감쇄할 것이다. 여기서는 

MOSFET의 전압 최대값이 주 관심사이므로, 공진 회로에서의 Cds의 전압 

최대 값을 계산해 본다.  

공진회로에서의 캐패시터의 전압 최대값은 에너지 식을 통해 쉽게 

도출할수 있다. 식 (3.47)의 좌측은 DC 전원이 t0~t1의 시간동안 공급하는 

에너지와, t0 에서 L과 C에 저장된 에너지를 의미하며, 우측은 t1이라는 

시간에 L과 C에 저장된 에너지를 의미한다.  

∫ 𝑉𝑑𝑐 × 𝑖(𝑡)𝑑𝑡
𝑡1
𝑡0

+
1

2
𝐿𝑖(𝑡0)

2 +
1

2
𝐶𝑣𝑑𝑠(𝑡0)

2 =
1

2
𝐿𝑖(𝑡1)

2 +
1

2
𝐶𝑣𝑐(𝑡1)

2 . (3.47) 

공진 회로이기 때문에 캐패시터의 전압과 전류의 위상은 항상 90도 

차이가 있다. 또한 전류, 전압이 공진을 하며 상태를 유지하고 있으므로, 

전압의 평균값은 Vdc 이며, 전류의 평균값은 0이다. 따라서 캐패시터의 

전압이 최대가 될 때의 전류의 값은 0임을 쉽게 추정할수 있다.  

전압이 최대가 될때의 시간을 t1이라 하면 위 식은 아래와 같이 다시 

쓸수 있다.  

𝑉𝑑𝑐 ∫ 𝑖(𝑡)𝑑𝑡
𝑡1
𝑡0

+
1

2
𝐿𝑖(𝑡0)

2 +
1

2
𝐶𝑣𝑑𝑠(𝑡0)

2 =
1

2
𝐶𝑣𝑐(𝑡1)

2 .   (3.48) 
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여기서 DC전원의 공급 에너지항에서 전압은 Vdc로 고정되어 있으므로, 

적분식 외부로 빠저 나올 수 있다. 여기서 전류의 t0~t1까지의 적분은 

전원이 공급한 전하량과 같으며, 이 전하량은 모두 캐패시터로 

흘러들어가기 때문이 아래 식이 성립한다. 

∫ 𝑖(𝑡)𝑑𝑡
𝑡1
𝑡0

= ∆𝑄𝑐 = 𝐶{𝑣𝑑𝑠(𝑡1) − 𝑣𝑑𝑠(𝑡0)}  .        (3.49) 

위 적분식을 (3.48)에 대입하여 MOSFET의 전압 최대값인 vds(t1)에 

대해 정리하면 아래와 같다.  

𝑣𝑑𝑠(𝑡1) = 𝑉𝑑𝑐 ±√(𝑉𝑑𝑐 − 𝑣𝑑𝑠(𝑡0))
2
+

𝐿

𝐶
𝑖(𝑡0)

2  .         (3.50) 

위 식의 vds 는 두가지 값이 나오는데, 공진하는 전압 전류 파형에서 

전류가 0이 되는 시점에서의 전압은 최대 값과 최소 값, 두 값이 

존재하기 때문이다. 따라서 위 값의 큰 값은 vds(t)의 최대 값이며, 작은 

값은 vds(t)의 최소 값이다.  따라서 MSOFET의 전압 최대 값 Vpeak는 

아래와 같이 표시된다.  

𝑉𝑝𝑒𝑎𝑘 = 𝑉𝑑𝑐 +√(𝑉𝑑𝑐 − 𝑣𝑑𝑠(𝑡0))
2
+

𝐿

𝐶
𝑖(𝑡0)

2  .           (3.51) 

위 식에서 알 수 있듯이 Vpeak 값이 최소가 되면, 즉, Vdc 가 되어 

과전압이 전혀 없는 상태가 될수 있는데, 이 조건을 만족하기위한 전압, 

전류의 초기값은 다음과 같다.  

𝑣𝑑𝑠(𝑡0) = 𝑉𝑑𝑐 .                      (3.52) 

𝑖(𝑡0) = 0 .                        (3.53) 

 즉, 다이오드가 턴-온 될때의 MOSFET의 전압이 Vdc, 전류는 0일 때 

과전압이 전혀 발생하지 않는다는 것이다. 해당 조건을 만족하는 해가 

존재하는지 검토해 보도록 한다.  

 먼저 전류가 0이 되기 위한 조건은 위 식의 전류 해를 통해 다음과 

같이 표시된다. 

𝑖(𝑡0) =
1

2
𝐼𝐿 cos(𝜔0𝑡0) +

1

2
𝐼𝐿 = 0 .              (3.54) 

𝑡0 =
1

𝜔0
𝜋(2𝑘 + 1),  𝑘 = 0,1,2,…. .           (3.55) 

이 t0를 MOSFET 전압 Vds(t0)에 대입하면 다음과 같다.  
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𝑣𝑑𝑠(𝑡) =
1

𝜔0

1

2𝐶
𝐼𝐿 sin(𝜔0𝑡) +

1

2𝐶
𝐼𝐿𝑡 .             (3.56) 

𝑣𝑑𝑠(𝑡0) =
1

2𝐶
𝐼𝐿𝑡0 .                     (3.57) 

 위 식의 값이 Vdc가 되어야 하므로, vds(t0)가 Vdc가 되기 위한 t0의 

조건을 구하면 다음과 같다.  

𝑣𝑑𝑠(𝑡0) =
1

2𝐶
𝐼𝐿𝑡0 = Vdc .                (3.58) 

𝑡0 = 2𝐶
𝑉𝑑𝑐

𝐼𝐿
 .                      (3.59) 

위의 t0는 전류가 0이 되기 위한 t0와 같아야 하므로 아래식을 

만족해야 한다.  

𝑡0 = 2𝐶
𝑉𝑑𝑐

𝐼𝐿
=

1

𝜔0
𝜋(2𝑘 + 1),  𝑘 = 0,1,2,…. .       (3.60) 

위식을 부하전류 IL에 대해 정리하면 아래와 같다.  

𝐼𝐿 = √
𝐶

𝐿

2√2𝑉𝑑𝑐

𝜋(2𝑘+1)
,     𝑘 = 0,1,2,…. .         (3.61) 

위 식이 의미하는 바는, 회로상의 기생 L, C 값과 Vdc 값에 대해 위 

식을 만족하는 부하전류 IL 에 대해 매우 작은 저항으로 MOSFET을 턴-

오프 하여도 과전압이 전혀 발생하지 않는다는 것을 의미한다. 또한 

과전압이 발생하지 않는 전류는 임의의 양의 정수 k에 대해서도 항상 

성립하므로, k=0 인 전류 기준으로, 해당 전류의 1/3, /15, 1/7.. 의 

부하전류에 대해서도 과전압이 전혀 발생하지 않을 것임이 예상된다. 

여기서 k=0 일때의 IL을 기준전류 I0라 정의하면 다음과 같다.  

𝐼0 ≡ √
𝐶

𝐿

2√2𝑉𝑑𝑐

𝜋
 .                     (3.62) 

위의 정의를 이용하여 위의 미분방정식의 해를 다시 표현하면 다음과 

같다.  

𝑣𝑑(𝑡) =
𝑉𝑑𝑐

𝜋

𝐼𝐿

𝐼0
sin(𝜔0𝑡) −

𝑉𝑑𝑐

𝜋

𝐼𝐿

𝐼0
𝜔0𝑡 + 𝑉𝑑𝑐 .       (3.63) 

𝑣𝑑𝑠(𝑡) =
𝑉𝑑𝑐

𝜋

𝐼𝐿

𝐼0
sin(𝜔0𝑡) +

𝑉𝑑𝑐

𝜋

𝐼𝐿

𝐼0
𝜔0𝑡 .           (3.64) 

𝑖(𝑡) =
1

2
𝐼𝐿 cos(𝜔0𝑡) +

1

2
𝐼𝐿 .              (3.65) 

  

앞의 식들에서 스위치의 과전압이 발생하지 않는 조건을 찾았다. 



 

８０ 

 

지금부터는 모든 부하전류에 대해 스위치 과전압이 어떻게 발생하는지 

분석해 본다. 앞에서 언급했듯이, 스위치 과전압을 계산하기 위해서는 

다이오드가 턴-온되는 시간 t0 에서의 전압, 전류 값을 구해야 한다.  

다이오드 전압이 0이 되는 시점 t0를 표현하면 다음과 같다. 

𝑣𝑑(𝑡0) =
𝑉𝑑𝑐

𝜋

𝐼𝐿

𝐼0
sin(𝜔0𝑡0) −

𝑉𝑑𝑐

𝜋

𝐼𝐿

𝐼0
𝜔0𝑡0 + 𝑉𝑑𝑐 = 0 .     (3.66) 

위식을 간단히 하기 위해 아래와 같이 치환한다.  

𝜃0 ≡ 𝜔0𝑡0  .                     (3.67) 

sin(𝜃0) = 𝜃0 −
𝐼0

𝐼𝐿
𝜋 .                   (3.68) 

위 방정식을 만족하는 해는 단일함수로 간단하게 표현할 수 없다. 

하지만 정현 함수와 선형 함수의 교점위 위치를 고려하면 해당 방정식의 

해의 형태를 유추할수 있다. 위 식의 변수는 부하전류 IL 이며, 이에따른 

다이오드 턴-온시간 t0 또는 치환된 변수 𝜃0  에 대한 해는 주기적임을 

유추할 수 있다. 예를 들어 정현 함수의 한 주기 내에서 1/IL이 증가함에 

따라 방정식의 해 𝜃0  도 같이 증가하며, 이러한 해는 주기가 반복될수록 

계속하여 반복됨을 알 수 있다. 또한 이러한 주기중에 (3.61)을 만족하는 

전류 IL에 대해서는 과전압이 0이므로, 실제 부하전류에 따른 과전압의 

형태는 주기성을 가질 것이라고 예상할 수 있다.  

다이오드가 턴-온될때의 시간을 수식적으로 표현할 수는 없지만, 해를 

𝜃0라 표현하고 (3.63)~(3.65)에 대입하여 다이오드가 턴-온 될때의 전압 

전류 값을 구하면 다음과 같다.  

𝑣𝑑(𝑡0) = 0 .                       (3.69) 

𝑣𝑑𝑠(𝑡0) =
𝑉𝑑𝑐

𝜋

𝐼𝐿

𝐼0
sin(𝜃0) +

𝑉𝑑𝑐

𝜋

𝐼𝐿

𝐼0
𝜃0  .            (3.70) 

𝑖(𝑡0) =
1

2
𝐼𝐿 cos(𝜃0) +

1

2
𝐼𝐿 .               (3.71) 

위 값을 앞에서 구한 과전압 식에 대입하면 다음과 같다.  

𝑉𝑝𝑒𝑎𝑘 = 𝑉𝑑𝑐 +√𝑓(𝜃0) .                  (3.72) 

𝑓(𝜃0) ≡ 2𝑉𝑑𝑐
2 (1+cos (𝜃0))(3−cos (𝜃0))

(𝜃0−𝑠𝑖𝑛(𝜃0))
2   .          (3.73) 

식 (3.72)의 제곱근에 해당하는 값은 실제 Vdc를 넘어서는 과전압을 

의미한다. 제곱근 안의 식인 𝑓(𝜃0)에서 분모는 미분값이 항상 양수인 
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단조(Monotonic)증가 함수이고, 분모는 주기함수이기 때문에 과전압이 

주기적인 함수의 형태를 가진다는 것을 예상할 수 있다. 이 주기성 

안에서의 최대, 최소값을 찾기위해 𝑓(𝜃0)  를 𝜃0  에 대해 미분하면 

다음과 같다. 

𝑓′(𝜃0) =
𝑑𝑓(𝜃0)

𝑑𝜃0
= sin(𝜃0) × [2𝜃0(cos(𝜃0) − 1) − 4sin (𝜃0)] .  (3.74) 

위 미분함수가 0 이되는 조건은 정현 항과 정현 항을 제외한 항에서 

찾을 수가 있다. 정현 항에 의해 0이 되는 조건은 다음과 같다.  

𝜃0 = 𝜋𝑛,   𝑛 = 1,2,3,…  .              (3.75) 

정현 항을 제외한 항에의해 0이 되는 필요 조건은 다음과 같다. 필요 

조건인 이유는 아래 해 이외의 표현되지 않는 해가 존재하기 때문이다.  

𝜃0 = 2𝜋𝑛,   𝑛 = 1,2,3,…  .             (3.76) 

따라서 과전압의 최소 또는 최대값은 𝜃0  가 𝜋 의 배수인 경우 

발생한다. 𝜃0는 아래 식을 만족해야 하므로, 아래 식을 이용하여 𝜃0  를 

𝜋 의 짝수배와 홀수배의 해로 나누어 Vpeak  값을 구하면 다음과 같다.  

sin(𝜃0) = 𝜃0 −
𝐼0

𝐼𝐿
𝜋 .                    (3.77) 

1. 𝜽𝟎 = 𝟐𝝅𝒏,   𝐧 = 𝟏, 𝟐, 𝟑… 인 경우 

𝜃0 = 𝜋(2𝑛) =
𝐼0

𝐼𝐿
𝜋 .                   (3.78) 

𝐼𝐿 =
𝐼0

2𝑛
  .                        (3.79) 

𝑓(𝜃0) =
2𝑉𝑑𝑐

2

𝜋2𝑛2
 .                      (3.80) 

𝑉𝑝𝑒𝑎𝑘 = 𝑉𝑑𝑐 +
√2

𝜋𝑘
𝑉𝑑𝑐 .                 (3.81) 

 

2. 𝜽𝟎 = 𝝅(𝟐𝒏 − 𝟏),   𝐧 = 𝟏, 𝟐, 𝟑… 인 경우 

𝜃0 = 𝜋(2𝑛 − 1) =
𝐼0

𝐼𝐿
𝜋 .                (3.82) 

𝐼𝐿 =
𝐼0

2𝑛−1
  .                    (3.83) 

𝑓(𝜃0) = 0 .                     (3.84) 

𝑉𝑝𝑒𝑎𝑘 = 𝑉𝑑𝑐 .                    (3.85) 
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따라서 기준전류 I0에 대해 I0의 1/2,1/4,1/6..의 전류에 대해서는 

과전압이 √
2

𝜋
𝑉𝑑𝑐,

√2

𝜋2
𝑉𝑑𝑐 ,

√2

𝜋3
𝑉𝑑𝑐 , … 으로 발생하며, 기준전류 I0의 1/3, 1/5, 1/7 , 

1/9에 대해서는 과전압이 전혀 발생하지 않는다.  

위의 해석이 타당한지 확인하기 위해 (3.68)을 만족하는 해를 

수치해석적 방법으로 구하여 (3.72)의 과전압을 도시한 것이 그림 

3-28이다.  

 

그림 3-28. 작은 Rg를 가지는 더블펄스 회로에서 수치해석적 방법으로 구한 

부하전류에 따른 MOSFET의 과전압 경향 

 

 위 그래프의 X축은 부하전류를 기준전류 I0로 나누어 

정규화(nomalize)한 것이며, Y축은 Vpeak를 DC링크 전압 Vdc로 나누어 

정규화하였다. 해당 그래프에서 확인할수 있듯이 I0를 기준으로 1/2, 1/4, 

1/6…에서 과전압의 최대치가 발생하며 I0의 1/3,1/5,1/7…에서 과전압이 

전혀 발생하지 않는 것을 확인 할수 있다. 이때의 최대 과전압의 크기는 

앞에서 분석한 크기와 정확하게 일치한다. 또한 기준전류 I0보다 큰 

부하전류 IL에 대해서는 과전압이 선형적으로 증가하는 것을 알 수 있다.   
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위의 분석결과는 여러 의미를 지닌다. 첫째로는 앞절에서 분석 

하였듯이 Vpeak 전압이 부하전류에 비례하여 커진다고 알려져 있었지만, 

본절에서 유도된 바와 같이 작은 게이트 저항을 사용할 경우에는 

비례관계가 성립하지 않으며, 심지어 과전압이 발생하지 않는 

전류범위가 존재한다는 것이다. 두번째로는 기준전류 I0에 대해 정규화가 

가능하기 때문에 어떤 기생 인덕턴스 L 과 기생 캐패시턴스 C의 

조합에도 적용 가능하다. 셋째로는 기준 전류 I0 이후에는 전류에 

비례하여 과전압이 발생하므로, 기준 전류 I0를 최대한 큰 값으로 

가져가도록 전력변환장치를 설계하는 것이 유리하다. 따라서 아래의 

기준전류 수식을 이용하여 전력변환장치가 가져야할 적절한 범위의 기생 

인덕턴스 값과 DC 링크 값의 범위를 제단할 수 있다. 

𝐼0 ≡ √
𝐶

𝐿

2√2𝑉𝑑𝑐

𝜋
 .                      (3.86) 

앞에서 분석한 내용에 대한 검증 차원에서 아래의 회로에 대한 컴퓨터 

모의실험을 수행하였다.  

+
-

IL

IL

Vdc

Vdc

+

-

 

그림 3-29. 컴퓨터 모의실험을 위한 스위칭 등가회로 

 

컴퓨터 모의실험에서 사용한 파라미터 값은 다음과 같다.  

<Vdc=600V, L=30nH, C=1nF, IL=1~200A> 

위의 회로를 부하전류 1~200A까지 변경하며 총 200번의 시뮬레이션을 

수행하였고, 각각의 시뮬레이션에서 MOSFET의 전압 최대값은 아래와 

같이 도시된다.  
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그림 3-30. 컴퓨터 모의실험을 통해 구한 부하전류에따른 MOSFET 과전압 경향 

 

분석에서 예상한 대로 기준전류 100A 근처에서 최소 전압이 

발생하였고, 그러한 경향은 1/3,1/5,1/7… 지점에서도 동일하게 나타나는 

것을 확인 했다. 

𝐼0 ≡ √
𝐶

𝐿

2√2𝑉𝑑𝑐

𝜋
= 98.624A .                (3.87) 

또한 I0의 1/2, 1/4, 1/6.. 지점에서 과전압의 최대값이 발생함을 

확인하였다. 그중 I0/2 전류에서 발생하는 과전압은 분석에서 예상한 

값인 870V에 근접한 값으로 관찰된다.  

𝑉𝑝𝑒𝑎𝑘 = 𝑉𝑑𝑐 +
√2

𝜋
𝑉𝑑𝑐 = 870.09V .            (3.88) 

앞의 분석과 모의실험은 모두 캐패시터값이 일정한 캐패시터 모델을 

사용한 결과이다. 하지만 실제 MOSFET의 기생 캐패시터는 Vds에 따라 

비선형적으로 그 값이 바뀐다. 그림 3-31은 1200V, 120A Full SiC 소자의 

Vds에따른 Coss의 변화 추이를 보여준다.   
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그림 3-31. 1200V, 120A Full SiC 소자의 Vds 크기에 따른 기생 캐패시턴스 변화 

 

실제 MOSFET에서는 비선형적인 기생 캐패시터를 가지고 있다. 

따라서 고정된 값의 캐패시터가 아닌 위와 같은 비선형적인 캐패시터를 

사용해도 비슷한 경향이 나타나는지 확인해 보고자 한다. 아래는 위의 

그래프를 이용하여 비선형 캐패시터 성분을 앞절의 회로 시뮬레이션에 

포함하여 수행한 결과이다. 시뮬레이션 조건은 아래와 같다. 

<Vdc=600V, L=30nH, C=비선형 조건, IL=1~200A> 

 

그림 3-32. 컴퓨터 모의실험을 통해 구한 비선형 기생 캐패시터를 가지는 

MOSFET의 부하전류에따른 과전압 경향 
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그림 3-32는 1nF의 고정된 캐패시터를 사용한 경우와 비선형 기생 

캐패시터를 사용한 경우를 같이 도시하였다. 비선형 캐패시터를 사용할 

경우, 고정된 값을 사용한 경우와 비교하여 그 크기와 주기가 달라짐을 

확인할 수 있다. 하지만 전체적으로 주기를 가지는 경향은 유지되고 

있음을 확인 할 수 있다. 

해당 현상이 위와 같은 간략화한 모델에서가 아닌 SPICE 모델에서도 

나타나는지 확인해 보았다. 검증에 사용한 SiC MOSFET과 SiC 쇼트키 

다이오드는 CREE의 1200V, 30A의 SiC MOSFET 소자인 C2M0080120D 와 

SiC 쇼트키 다이오드 소자인 CPW41200S020B 를 사용하였다. SPICE 

모델에서는 인덕턴스 변동에따른 기준전류 I0의 변화도 같이 관찰하기 

위해 기생 인덕턴스가 20nH인 경우와 50nH인 경우에 대해 각각 

시뮬레이션을 수행하였다. 시뮬레이션 조건은 다음과 같다.  

<Vdc=600V, Rg=0.1ohm, IL=0~40A, L=20nH or 50nH> 

 

이때 SiC MOSFET인 C2M0080120D 의 600V 근처에서의 Cds 는 약 

80pF 이며, SiC 쇼트키 다이오드인 CPW41200S020B의 600V 근처의 기생 

캐패시턴스 Cd는 약 75pF 이다. 이 값을 이용하여 앞서 정의한 기준전류 

I0를 각각의 기생 인덕턴스에 따라 계산하면 다음과 같다.  

C = Cds + 𝐶𝑑 = 155𝑝𝐹 .                 (3.89) 

I0_20nH = √
𝐶

𝐿

2√2𝑉𝑑𝑐

𝜋
= 47.73A  if L = 20nH .         (3.90) 

I0_50nH = √
𝐶

𝐿

2√2𝑉𝑑𝑐

𝜋
= 30.07A  if L = 50nH .         (3.91) 

시뮬레이션 결과는 그림 3-33과 같다. 

게이트 저항을 0.1으로 하고, 기생 인덕턴스 성분을 20nH 와 50nH 

각각에 대해 전류를 0~40A까지 변동하여 총 80번의 시뮬레이션한 

결과를 그림 3-33에 도시하였다. SPICE 모델에서도 역시 과전압의 

주기성이 나타남을 확인 하였으며, 기생 인덕턴스가 증가할 때 기준전류 

I0 는 식 (3.90)와 (3.91) 에서 예상한대로 감소함을 위의 시뮬레이션 

결과로부터 확인 할 수 있다. 



 

８７ 

 

 

 그림 3-33. SPICE 컴퓨터 모의실험을 통해 구한 DC단 기생 인덕턴스 성분이 

20nH, 50nH 일때의 MOSFET의 부하전류에 따른 과전압 경향 

 

 

앞서 살펴본 바와 같이 게이트 저항이 매우 작은 경우는 부하전류에 

따른 과전압의 경향이 주기적임을 확인했다. 이번 절에서는 

게이트저항을 점진적으로 증가시켜나갈 때의 부하전류에대한 과전압의 

경향에 대해 알아본다.  

게이트 저항이 매우 큰 경우, 기존의 과전압에 대한 분석과 같이 

부하전류가 증가하면 그에 비례하여 과전압이 증가하리라 예상할수 있다. 

반면 게이트 저항이 작을 경우에는 과전압의 경향이 주기성을 나타낸다. 

따라서 게이트 저항이 매우 작은 값에서 큰값으로 변동시키면 주기성을 

가지는 과전압 경향이 점점 부하전류에 비례하는 형태로 변화할 것이라 

예상할 수 있다.  

이러한 중간 크기 정도의 게이트 저항에 대한 분석은 게이트 저항이 
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매우 작은 경우와 매우 큰경우와 달리 까다롭기 때문에 이번  절에서는 

저항변화에따른 과전압 경향을 컴퓨터 모의실험을 통해 알아보고자 한다.  

컴퓨터 모의실험은 앞에서 정의한 MOSFET의 포화영역 등가회로와 

SPICE 모델을 이용하여 수행한다. 등가회로 모의실험의 경우 

기생캐패시터를 고정된 값으로 사용하는 경우와 비선형 캐패시터를 

사용하는 경우 모두 수행하여 어떤 차이점이 있는지 확인해 본다.  

 

3.4.1.1 MOSFET 등가회로를 이용한 회로 시뮬레이션 

먼저 MOSFET의 포화영역 등가회로를 이용한 회로 시뮬레이션을 

수행한다. 모의실험에 사용한 시뮬레이션 회로 모델은 아래와 같다.  

D

S

G

Cgd

Cgs

Rg Ich(t) Cds

+
-

IL

IL

Vdc

Vdc

+

-

 

그림 3-34. 컴퓨터 모의실험을 위한 더블펄스 실험 회로와 MOSFET의 등가회로  

Ich(𝑡) = gm(𝑉𝑔𝑠(𝑡) − 𝑉𝑡ℎ)  .             (3.92) 

 위 회로 시뮬레이션에서 사용한 파라미터는 1200V, 120A Full SiC 

MOSFET 모듈을 참고하여 다음과 같이 설정하였다. 

<Vdc=600V, L=30nH,gm=22S, Cds=1nF, Cgd=40pF, Cgs=7nF Cd=1nF, 

Rg=0.1~5, IL=0~200A> 

회로 시뮬레이션의 결과는 아래와 같다.  
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그림 3-35. 컴퓨터 모의실험통해 구한 게이트 저항값 변동에 따른 부하전류에 

따른 과전압 경향 

 

앞의 분석을 통해 (3.93)의 부등식을 만족하는 작은 게이트 저항을 

사용할 경우 부하전류에 따른 과전압의 형태가 주기성을 보이는 

것으로 확인 되었다. 식 (3.93)의 부등식에 해당하는 값들을 대입하면 

(3.94)와 같다.  

Cds

Cgd𝑔𝑚
≫ 𝑅𝑔 .                       (3.93) 

1.13Ω ≫ 𝑅𝑔 .                       (3.94) 

 위 그래프에서 확인할수 있듯이 게이트 저항이 0.5 이하에서는 

과전압의 경향이 앞서 분석한 주기적인 형태와 매우 흡사하다. 또한 

1.13 이하의 매우 작은 저항에 대해서는 과전압의 발생형태가 아래 

수식에 의해 예측한 값과 일치하는 것을 확인할수 있다.  

𝐼0 ≡ √
𝐶

𝐿

2√2𝑉𝑑𝑐

𝜋
= 98.624A                 (3.95) 

𝑉𝑝𝑒𝑎𝑘 = 𝑉𝑑𝑐 +
√2

𝜋
𝑉𝑑𝑐 = 870.09V             (3.96) 

게이트 저항이 1~1.5이 범위부터는 부하전류에대해 과전압의 
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최고점은 낮아지고, 최저점은 높아지는 경향을 보이며 게이트 저항이 

2 보다 커질 때는 과전압은 거의 직선형태를 보인다. 2 보다 더 큰 

경우 부하에따른 과전압의 크기가 점점 작아지는 것을 확인 할수 있다.  

이러한 경향을 하나의 부하전류에 대한 게이트 저항별 과전압 

그래프로 살펴보면 특이한 현상을 발견할수 있다.  

 

그림 3-36. 기준전류(I0) 100A 에서의 게이트 저항에 따른 MOSFET의 과전압 

경향 

 

그림 3-36는 기준전류(I0)인 100A 에서의 게이트 저항에따른 과전압 

그래프이다. 앞선 기존의 과전압 분석에 의하면 게이트 저항을 

증가시키면 과전압의 크기가 줄어드는 것으로 알려져 있다. 하지만 

작은 게이트 저항 범위에서는(0~2.2) 오히려 게이트 저항을 

증가시키면 과전압이 증가하는 것을 발견할 수 있다. 이러한 현상은 

기존의 IGBT 소자에서는 존재하지 않으며, 저전압의 Si 

MOSFET에서는 잘 알려져 있지 않는 사실이다.    

기준전류 근처인 60~140A의 부하전류에 대해 게이트 저항에따른 

과전압을 도시하면 그림 3-37과 같다.  
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그림 3-37. 기준전류(I0) 주변에서의 게이트 저항에 따른 MOSFET의 과전압 경향 
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그림 3-38. 비선형 기생 캐패시터를 가지는 MOSFET의 저항에따른 부하전류에 

따른  과전압 경향 

그림 3-37에서 볼수 있듯이 게이트 저항이 2 이후부터는 게이트 
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저항 증가시 과전압이 감소하지만, 그 이하의 저항에서는 그러한 

경향이 완전히 사라지는 것을 관찰 할 수 있으며, 오히려 저항이 

적어질수록 과전압이 줄어드는 경향을 발견할 수 있다.  

다음으로 같은 모의시험을 비선형 캐패시터를 사용하는 경우에 대해 

시뮬레이션을 수행 하였다. 시뮬레이션 조건은 위와 동일하다. 

<Vdc=600V, L=30nH,gm=22S, Cds=비선형, Cgd=40pF, Cgs=7nF Cd=비선형, 

Rg=0.1~5, IL=0~200A> 

기생 캐패시터를 비선형으로 하였어도 그 경향 자체는 크게 

달라지지 않는다. 작은 게이트 저항을 사용하였을때의 과전압의 

최고값은 고정값을 사용하였을때보다 낮아지는 경향이 있으며, 게이트 

저항이 증가함에따른 곡선이 변화가 좀더 부드럽게 변화하는 것으로 

보인다.  

위와 마찬가지로 기준전류 I0에서의 게이트 저항에따른 과전압을 

도시하면 그림 3-39와 같다. 과전압의 최고점의 크기가 선형 기생 

캐패시터를 사용한 경우와 비교했을 때 낮아졌지만, 그 경향은 

유지되고 있다.  

 

그림 3-39. 기준전류(I0) 100A 에서의 비선형 기생 캐패시터를 가지는 MOSFET의 

저항에따른 과전압 경향 

그림 3-40은 기준전류 근처인 60~140A 근처에서의 게이트 
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저항에따른 과전압을 도시하였다. 선형 기생 캐패시턴스의 경우와 

마찬가지로 비선형 캐패시터의 경우에도 유사한 경향이 나타난다.  

 

그림 3-40. 기준전류(I0) 근처 부하전류에서 비선형 기생 캐패시터를 가지는 

MOSFET의 저항에따른 과전압 경향 

 

3.4.1.2 SPICE model을 이용한 모의실험 

게이트저항에 따른 과전압의 경향을 SPICE 모델을 통해 확인해 

보았다. SPICE 모의 실험에서 사용한 소자는 CREE의 1200V, 30A SiC 

MOSFET ‘C2M0080120D’ 와 SiC 쇼트키 다이오드 ‘CPW41200S020B’ 

이다. 앞에서 사용한 120A Full SiC MOSFET은 작은 용량의 

MOSFET소자 6개를 병렬 구성한 모듈이기 때문에 SPICE 모델이 

존재하지 않는다. 대신 120A 모듈을 구성하고 있다고 추정되는 30A 

소자를 선정하여 SPICE 모의 실험을 수행했다. 이러한 추정은 모듈과 

개별소자의 Ron 저항값과 기생 캐패시턴스 값으로부터 근거하였다.  

아래는 SPICE 모의 실험조건이다.  

<Vdc=600V, Rg=0.1, IL=0~40A, L=50nH > 
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그림 3-41. 게이트 저항 크기에 따른 턴-오프 SPICE 시뮬레이션 결과  

 

 그림 3-41은 게이트 저항 크기에 따른 턴-오프 SPICE 시뮬레이션 

결과파형이다. 게이트 저항을 2.5으로 할 때와 100으로 할때의 

파형을 비교하였다. 그림에서 확인할 수 있듯이 게이트 저항이 클 

때는 전압이 상승하고 난 뒤 전류가 하강하는 것을 관찰 할 수 있으며, 

게이트 저항이 작을 경우에는 전압과 전류가 동시에 상승, 하강 하는 

것을 관찰할 수 있다. 

 

 

그림 3-42. DC단 기생 인덕턴스가 50nH 일때 SPICE 컴퓨터 모의실험을 통한 

저항에 따른 부하전류에따른 MOSFET의 저항에 따른 과전압 
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그림 3-42은 게이트 저항값과 부하전류에 따른 과전압을 도시한 

그래프이다. 회로 시뮬레이션과 마찬가지로 게이트 저항이 작을 때는 

부하전류에 따른 과전압이 부하전류에 대해 주기성을 가지지만, 

저항이 커지면서 그러한 경향이 사라지는 것을 확인할 수 있다. 

따라서 앞의 분석과 마찮가지로, 기준전류 근처에서는 게이트 저항이 

증가할수록 MOSFET의 과전압이 증가하는 구간이 생가는 것을 

관찰할수 있다.  

위와 같은 SPICE 시뮬레이션에서 기생 인덕턴스 성분을 50nH 에서 

20nH로 변경했을때의 부하전류와 게이트 저항에따른 과전압 양상을 

그림 3-43에 표시하였다. 기생 인덕턴스 성분이 줄어들어 기준전류의 

위치가 더 높은 전류로 이동하여 모의실험의 전류범위 밖으로 밀려난 

것을 확인 할 수 있다.  

 

 

그림 3-43. DC단 기생 인덕턴스가 20nH 일때 SPICE 컴퓨터 모의실험을 통한 

저항에 따른 부하전류에따른 MOSFET의 저항에 따른 과전압  
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이번 절에서는 매우 작은 게이트 저항을 가질 때의 턴-온 과도를 

분석해본다. 앞의 턴-오프때와 마찬가지로, 게이트 저항이 매우 작을 

때를 기준으로 회로를 극단적으로 단순화하여 부하전류에 따른 턴-온 

특성을 분석해 보도록 한다. 

턴-온 파형의 경우, 유의하여 보아야 할 것은 MOSFET 전류의 

최대치와 다이오드의 최대 전압이다. 이중에서도 다이오드의 과전압은 

일반적인 MOSFET의 과도분석에서는 고려하지 않지만, 본 논문에서는 

이를 중점적으로 다루고자 한다. 왜냐하면, 기존의 MOSFET 과도 

분석에서는 2장에서의 분석처럼 이상적(Ideal)인 다이오드이기 때문에 

0전류에서 다이오드의 턴-오프가 일어난다. 따라서 다이오드 턴-

오프에서는 다이오드 과전압이 발생하지 않는 것이 일반적 해석이다. 

하지만 다이오드의 기생 캐패시턴스 성분을 고려할 경우, 다이오드가 

턴-오프될 때 큰 전류가 흐를수 있기 때문에 다이오드 턴-오프 과전압이 

발생한다.  

이번 절에서는 MOSFET이 매우 빠른 속도로 턴-온 될 때의 

다이오드의 과전압과 MOSFET의 과전류에 대해 분석해 본다. 분석의 

대상 회로는 앞의 분석에서 사용한 더블펄스 실험 회로이다. 이때 

MOSFET은 턴-오프된 상태이고, 모든 부하전류는 다이오드를 통해 

순환하고 있다고 가정한다. 따라서 다이오드 기생 캐패시터의 

초기전압은 0이며, MOSFET의 기생 캐패시터의 초기전압은 Vdc 이다.  

+
-

Vdc

Vdc

+

-

 

그림 3-44. 기생인덕터와 기생 태패시터가 있는 더블펄스 테스트 등가회로  
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MOSFET의 등가회로는 턴-오프 때와 마찬가지로 아래 가정을 통해 

등가회로를 단순화한다.  

I𝑐ℎ(𝑡) = gm(𝑉𝑔𝑠(𝑡) − 𝑉𝑡ℎ) ≈ 𝑔𝑚𝑉𝑔𝑠(𝑡) .         (3.97) 

Cds ≫ 𝐶𝑔𝑑   or  
Cds

Cgd𝑔𝑚
≫ 𝑅𝑔  .            (3.98) 
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+
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Vgs1(t)  

그림 3-45. 기생인덕터와 기생 태패시터가 있는MOSET의 등가회로 근사  

 

 여기서 앞절과 마찬가지로 게이트 저항을 0으로 보낸 극단적인 

경우를 살펴보도록 한다. 

Rg → 0 .                       (3.99) 

게이트 저항이 0으로 근접할수록 gate-source 전압은 게이트 전압 Vg와 

같게 된다.  

Vgs(𝑡) ≅ 𝑉𝑔(𝑡) .                    (3.100) 

따라서 채널전류는 다음과 같이 정의된다.  

Ich(𝑡) ≅ 𝑔𝑚𝑉𝑔(𝑡)  .                 (3.101) 

이를 회로에 적용하면 그림 3-46과 같다.  

채널전류는 게이트 전압에 의해 직접적으로 제어되므로 채널전류는 

게이트 전압의 함수이다. 일반적으로 게이트 전압은 Vg로 고정된 값을 

사용하기 때문에 채널전류는 아래와 같이 정 전류원이다.  

Ich(𝑡) = 𝑔𝑚𝑉𝑔 .                    (3.102) 

따라서 위 더블 펄스 실험 회로는 아래의 두가지 형태의 등가회로로 

표현될 수 있다. 등가회로에 대한 증명은 본 논문 5장에서 수행하였다.  
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그림 3-46. 작은 게이트 저항을 가지는 더블펄스 실험 회로의 턴-온 등가회로 

근사 
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그림 3-47. 더블펄스 실험 회로의 턴-온 등가회로 변환 
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그림 3-48. 더블펄스 실험 회로의 턴-온 등가회로의 근사 회로 정리 
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그림 3-47의 두 회로 중 우측 회로의 정전류원 두개는 하나로 

합쳐질수 있기 때문에 풀이가 좀 더 간편해질 수 있다. 우측 회로의 

정전류원을 합치면 그림 3-48과 같다. 

여기서 MOSFET의 채널 전류 최대치는 부하전류보다 큰 소자를 

선정하여 사용하므로 위 그림의 정전류원은 항상 양수이다.  

gm𝑉𝑔 − 𝐼𝐿 > 0 .                       (3.103) 

위 회로에서 인덕터의 초기 전류로 인해 다이오드는 턴-온 상태이다. 

다이오드의 상태는 인덕터에 흐르는 전류가 0이 될 때까지 유지되며,  

전류의 방향이 뒤바뀌는 순간 다이오드는 턴-오프 되어 기생 캐패시터가 

회로에 나타난다.  

먼저 다이오드가 도통하고 있는 회로를 다시 그리면 아래와 같다.  
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그림 3-49. 더블펄스 실험 회로의 다이오드 턴-온시 근사회로 정리 

전압원에서 나가는 방향을 양으로한 전류 i(t)에 대한 미분방정식은 

아래와 같다.  

Is = 𝐿𝐶𝑑𝑠
𝑑2𝑖(𝑡)

𝑑𝑡2
+ 𝑖(t) .                     (3.104) 

Is ≡ 𝑔𝑚𝑉𝑔 − 𝐼𝐿 .                       (3.105) 

Vdc = 𝐿
𝑑𝑖(𝑡)

𝑑𝑡
+ 𝑣ds(𝑡) .                   (3.106) 

i(0) = −IL .                          (3.107) 

vds(0) = 𝑉𝑑𝑐 .                          (3.108) 

 위 방정식의 해는 다음과 같다. 
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i(t) = (i(0) − Is)cos (𝜔0𝑡) + Is .                 (3.109) 

i(t) = −(𝑔𝑚𝑉𝑔)cos (𝜔0𝑡) + 𝑔𝑚𝑉𝑔 − 𝐼𝐿 .               (3.110) 

 위의 해에 초기값을 대입하면 다음과 같다. 

𝑣ds(𝑡) = 𝐿𝜔0(𝑖(0) − Is)𝑠𝑖𝑛 (𝜔0𝑡) + Vdc  .              (3.111) 

𝑣ds(𝑡) = −𝐿𝜔0(𝑔𝑚𝑉𝑔)𝑠𝑖𝑛 (𝜔0𝑡) + Vdc .              (3.112) 

𝜔0 =
1

√𝐿𝐶𝑑𝑠
                             (3.113) 

여기서 두가지 가능성이 있는데, 인덕터 전류가 먼저 0이 되어 

다이오드가 턴-오프 하는 경우와 MOSFET 전압이 먼저 0이 되어 

MOSFET이 먼저 턴-온하게 되는 경우이다. Vds(t)의 전압값이 먼저 0이 

되면, MOSFET이 선형영역으로 동작한다고 간주할 수 있으므로 Vds 

전압은 0으로 유지하게 되며 이후로는 기생캐패시터가 보이지 않게된다. 

인덕터 전류가 먼저 0이 되는 경우, 다이오드가 먼저 턴-오프하여 기생 

캐패시터가 나타나게 된다. 따라서 MOSFET 턴-온시에는 두가지 경우를 

모두 고려하여야 한다.  

 

1. Vds가 먼저 0이 되어 MOSFET이 턴-오프 하는 경우 

MOSFET의 전압이 0이 될 때의 시간을 tv 라 하면 다음과 같은 

전압 식이 성립한다.  

𝑣ds(𝑡𝑣) = −𝐿𝜔0(𝑔𝑚𝑉𝑔)𝑠𝑖 𝑛(𝜔0𝑡𝑣) + Vdc = 0  .        (3.114) 

𝑠𝑖 𝑛(𝜔0𝑡𝑣) =
𝑉𝑑𝑐

𝐿𝜔0(𝑔𝑚𝑉𝑔)
  .                (3.115) 

여기서 해 tv의 범위는 항상 아래와 같다. 

𝜔0𝑡𝑣 ≤
𝜋

2
 .                          (3.116) 

    이 범위가 되는 이유는 Vds가 그림 3-50와 같이 삼각 함수이기 

때문이다. 아래 그림에서 확인할 수 있듯이 해당 함수가 0을 지나는 

순간은 위상이 /2 이하에서만 발생하기 때문이다. 인덕터 전류도 

동일한 주파수를 가지는 삼각함수이기 때문에 인덕터 전류가 0이 되는 

시간 ti도 /2 위상 이하에서 존재한다. 
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그림 3-50. 턴온 과도시, MOSFET의 전압과 전류의 관계 

 

인덕터 전류가 0이 될 때의 시점을 시간 ti 라하면 다음과 같은 전류 

방정식이 성립한다. 

i(t𝑖) = −(𝑔𝑚𝑉𝑔) cos(𝜔0𝑡𝑖) + Is = 0 .             (3.117) 

cos(𝜔0𝑡𝑖) =
𝑔𝑚𝑉𝑔−𝐼𝐿

𝑔𝑚𝑉𝑔
 .                    (3.118) 

𝜔0𝑡𝑖 ≤
𝜋

2
  .                        (3.119) 

 여기서 아래의 정현 함수와 여현(cosine) 함수 관계식을 이용하여  

sin(𝜔0𝑡𝑖) 을 구하면 다음과 같다.  

𝑠𝑖 𝑛2(𝜔0𝑡0) + cos2(𝜔0𝑡0) = 1 .               (3.120) 

sin(𝜔0𝑡𝑖) =
√2𝐼𝐿𝑔𝑚𝑉𝑔−𝐼𝐿

2

𝑔𝑚𝑉𝑔

 .                  (3.121) 

0~/2 범위의 정현 함수는 단조증가 함수이기 때문에 아래 

부등식은 정현 함수에 대해서도 동일하게 적용할수 있다.  

𝑡𝑣 ≤ 𝑡𝑖 .                          (3.122) 

sin(𝜔0𝑡𝑣) ≤ sin(𝜔0𝑡𝑖)  .                   (3.123) 

  위 부등식에 각각의 식을 대입하면 다음과 같다.  

Vdc

𝐿𝜔0
≤ √2𝐼𝐿𝑔𝑚𝑉𝑔 − 𝐼𝐿

2  .                   (3.124) 

(3.124) 식을 기준 전류 I0(식 (3.62))를 이용하여 정리하면 다음과 

같다. 
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𝐼0

𝐼𝐿
≤

2√2

𝜋
√
2𝑔𝑚𝑉𝑔

𝐼𝐿
− 1 .                   (3.125) 

위 조건은 대부분의 부하전류 영역에서 만족되는 조건이다. 

왜냐하면, 2𝑔𝑚𝑉𝑔  값이 일반적으로 사용하는 부하전류 𝐼𝐿  보다 10배 

이상 크기 때문에 위 식의 우변은 비교적 매우 큰 값을 지니게 된다. 

따라서 부하전류 IL이 매우 작아 위 식의 좌변이 매우 커지는  경우를 

제외한 나머지 대부분의 부하전류 영역에서는 식 (3.125)의 조건이 

만족할 것이라 예상 할 수 있다. 

위 조건을 만족할 경우 언제나 MOSFET이 다이오드보다 먼저 턴-

온된다. MOSFET이 턴-온 되고 난 뒤는 그림 3-51과 같이 정전류원은 

회로에서 사라지고, 전압원과 인덕터만 남게된다. 이때 인덕터의 초기 

전류방향은 정전압원으로 들어가는 방향이므로, 이 전류는 점점 

작아져 결국에는 0이 된다.  
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그림 3-51. 다이오드가 먼저 턴-온시 스위칭 등가회로 

전류가 0이 되고 나서부터는 다이오드가 턴 오프되어 초기전압이 

0인 기생 캐패시터가 나타난다. 이는 그림 3-52와 같다. 

인덕터의 초기전류 𝑖(𝑡0)는 0, 다이오드의 기생 캐패시터의 초기전압 

𝑣𝑑(𝑡0)이 0이면, 어떠한 L과 C의 조합에도 상관없이 항상 캐패시터는 

0~2Vdc의 전압으로 진동하게 된다. 이는 앞 절에서 증명한 아래 식을 

통해 알 수 있다.  

𝑉𝑝𝑒𝑎𝑘 = 𝑉𝑑𝑐 ±√(𝑉𝑑𝑐 − 𝑣𝑑(𝑡0))
2
+

𝐿

𝐶
𝑖(𝑡0)

2  .       (3.126) 
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따라서 Vpeak 의 최대 값은 2Vdc 이다. 

D

S

gmVg-IL+
- Vdc

( )i t

 

그림 3-52. 다이오드 턴-오프시 스위칭 등가회로 

 

 

2. 인덕터 전류가 먼저 0이 되어 Diode가 턴-오프 하는 경우 

다이오드가 먼저 턴-오프할 조건은 MOSFET가 먼저 턴-온할 조건의 

반대이므로, 아래와 같다.  

Vdc

𝐿𝜔0
> √2𝐼𝐿𝑔𝑚𝑉𝑔 − 𝐼𝐿

2  .                  (3.127) 

이 때의 MOSFET 양단 전압은 아래와 같다.  

𝑣ds(𝑡𝑖) = Vdc − 𝐿𝜔0√2𝐼𝐿𝑔𝑚𝑉𝑔 − 𝐼𝐿
2 .             (3.128) 

 i(t) = −(𝑔𝑚𝑉𝑔)cos (𝜔0𝑡) + 𝑔𝑚𝑉𝑔 − 𝐼𝐿 .           (3.129) 

𝑣ds(𝑡) = −𝐿𝜔0(𝑔𝑚𝑉𝑔)𝑠𝑖𝑛 (𝜔0𝑡) + Vdc .           (3.130) 

이 때의 회로는 다음과 같다.  
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그림 3-53. 다이오드가 먼저 턴-오프시 스위칭 등가회로 
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 이 회로는 턴-오프 과도를 분석할 때 사용한 그림 2-26, 그림 2-27의 

회로와 동일한 형태의 회로이다. 턴-오프 회로 분석때와 다른 점은 

Vds(ti)전압의 초기값이 그림 3-52 회로의 초기값을 사용해야하기 때문에 

0의 초기값을 사용하던 턴-오프 때 보다 상황이 더 복잡하다. 또한 그림 

3-52의 회로에서 MOSFET의 전압 Vds(ti)이 0 이 되어 완전 도통하게 

되면 그림 3-54의 회로로 변경되기 때문에, 그 순간의 초기값을 

이용하여 다이오드 전압의 최대치를 계산해야 하는 복잡함이 있다.  
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그림 3-54. 다이오드가 먼저 턴-오프 이후, MOSFET의 턴-온 될때의 스위칭 

등가회로 

 

따라서 위 회로에 대한 일반해를 구하는 과정이 복잡하여 큰 의미를 

가지지 못한다. 이 경우에 대한 분석은 3.6절의 컴퓨터 모의실험을 통해 

경향성을 확인해 보도록 한다.  

 

 

앞서 살펴본 바와 같이 게이트 저항이 매우 작은 경우, MOSFET의 턴-

온에 의한 다이오드의 과전압의 경향은 아래 조건을 만족할 시에 항상 

DC링크 전압의 2배인 2Vdc 의 큰 과전압이 유기된다.   

𝐼0

𝐼𝐿
≤

2√2

𝜋
√
2𝑔𝑚𝑉𝑔

𝐼𝐿
− 1                     (3.131)                  

위 조건식의 우변에 있는 부하전류 IL은 부등식의 우변이 있으므로, 

특정 부하전류 이상이 되면 부하전류의 크기와 상관없이 항상 2Vdc의 
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과전압을 유기시키는 것으로 분석할 수 있다. 

게이트 저항이 매우 큰 경우는 기생 캐패시터의 영향이 작아지므로,  

기존의 분석과 같이 다이오드는 0전류 근처에서 턴-오프하게 되므로 

과전압이 거의 발생 하지 않을 것으로 예상된다. 따라서 게이트 저항이 

매우 작은 값에서 큰값으로 변동시키면 DC링크 전압의 2배인 2Vdc의 

전압을 가지는 경향에서부터 점점 과전압이 사라지게 될것이라 예상 할 

수 있다.  

중간 크기 정도의 게이트 저항에 대한 분석은 게이트 저항이 매우 

작은 경우와 매우 큰 경우와 달리 까다롭기 때문에 이번 절에서는 저항 

변화에 따른 과전압 경향을 컴퓨터 모의실험을 통해 알아보고자 한다.  

컴퓨터 모의실험은 앞서 정의한 MOSFET의 포화영역 등가회로를 

이용하여 수행하였다. 등가회로 모의실험의 경우 기생캐패시터를 고정된 

값을 사용하는 경우와 비선형 캐패시터를 사용하는 경우 모두 수행하여 

어떤 차이점이 있는지 확인해 본다.  

 

3.6.1.1 MOSFET 등가회로를 이용한 회로 시뮬레이션 

먼저 MOSFET의 포화영역 등가회로를 이용한 회로 시뮬레이션을 

수행한다. 모의실험에 사용한 시뮬레이션 회로 모델은 아래와 같다.  

 

D

S

G

Cgd

Cgs

Rg Ich(t)

Cds

+
-

IL
Vdc

+
-

Vg

Vdc

+

-

 

그림 3-55. 컴퓨터 모의실험을 위한 턴-온 더블펄스 실험 회로와 MOSFET의 

등가회로  
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위 회로 시뮬레이션에서 사용한 파라미터는 1200V, 120A Full SiC 

MOSFET 모듈을 참고하여 다음과 같이 설정하였다. 

<Vdc=600V, L=30nH, gm=22S, Cds=1nF, Cgd=40pF, Cgs=7nF Cd=1nF, 

Rg=0.1~5, IL=0~200A> 

회로 시뮬레이션의 결과는 아래와 같다.  

















 

그림 3-56. 1nF의 기생 캐패시턴스를 갖는 MOSFET 턴-온시, 게이트 저항에따른 

부하전류에 따른 다이오드 턴-오프 과전압 경향 

 예상 했던 대로 게이트 저항이 작을 경우에는 특정전류 이상에서는 

항상 DC링크 전압의 2배인 1200V의 과전압이 Diode에 유기됨을 

확인할수 있다. 게이트 저항이 증가하면 다이오드 과전압이 점점 

줄어듬을 확인 할 수 있다. 저항이 증가할수록 나타나는 과전압의 

주기성은 3.5절의 마지막에 언급하였던 그림 3-53, 그림 3-54의 회로에 

의해 발생한다. 그림 3-53, 그림 3-54의 회로는 턴-오프 과전압을 구하기 

위한 등가회로인 그림 2-26, 그림 2-27의 회로와 동일하기 때문에 턴-

오프 과전압의 해와 이 상황에서의 턴-온 과전압의 해가 동일한 형태를 

지닐것으로 예상된다. 턴-오프 과전압의 해가 부하전류에 대해 

주기적이기 때문에 이 상황에서의 턴-온 과전압의 해 또한 부하전류에 
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대해 주기적일 것으로 추정이 가능하다. 

다음으로 기생 캐패시터의 비선형성 적용시의 회로 시뮬레이션 결과가 

그림 3-57에 나타나 있다. 

 

















 

그림 3-57. 비선형적인 기생 캐패시턴스를 갖는 MOSFET 턴-온시, 게이트 

저항에따른 부하전류에 따른 다이오드 턴-오프 과전압 경향 

 

기생 캐패시턴스의 비선형성으로 인해 다이오드 턴-오프 과전압의 

크기가 선형 캐패시턴스의 경우인 2Vdc를 넘는 1600V 가량 큰 전압이 

발생하였다. 하지만 게이트 저항 증가에 따른 부하전류에따른 과전압 

경향은 선형 캐패시터를 사용했을경우와 일치함을 알수 있다.  

다음으로 SPICE 모델 시뮬레이션 대신 수행하는 모의실험으로, Cds 

뿐만 아니라, Cgs, Cdg, gm 까지 비선형 특징을 넣어 회로 시뮬레이션을 

수행했다. 모의실험 결과는 아래와 같다. 
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















 

그림 3-58. 비선형 기생 캐패시턴스와 gm을 갖는 MOSFET 턴-온시, 게이트 

저항에따른 부하전류에 따른 다이오드 턴-오프 과전압 경향 

 

다른 모든 비선형 요소를 넣었을 경우, 게이트 저항 증가에 따른 

다이오드 과전압 감소 정도가 작아진 것을 확인 할수있다. 이는 앞선 

회로 시뮬레이션에서 사용한 gm값을 평균적인 값을 사용하기 위해 22 

정도의 값을 사용하였지만, 실제로는 게이트 전압에따라 최대 2배이상 

커지는 요소이기 때문에 gm의 비선형성을 고려하면 (3.131) 부등식의 

우변이 커지게 되므로, 2Vdc의 과전압이 발생하는 부하전류의 크기가 더 

작아졌기 때문이라 예상된다.   
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제 4장  Full SiC MOSFET의 스위칭 과도 실험 

  4장에서는 실제 Full SiC MOSFET 스위칭 과도 실험을 통하여 앞서 

분석했던 내용들이 실제와 일치하는지 검증해 보도록 한다.  

 이번장에는 실험 결과 뿐만 아니라 계측과 관련된 많은 내용들을 

포함하였다. 왜냐하면 Full SiC MOSFET이 빠른 스위칭 과도를 가지고 

있기 때문에 해당 현상을 정확하게 계측하기 위해서는 계측장비 선정과 

계측 환경 조성에 많은 주의를 기울여야하기 때문이다. Full SiC 

MOSFET은 IGBT의 경우보다 5~10배이상 빠른 과도를 보이기 때문에 

적절하게 선정되지 못한 계측장비는 큰 측정 오차를 유발할 수 있기 

때문이다. 

 따라서 4장에는 Full SiC MOSFET 스위칭 특성 관찰을 위한 계측환경 

조성에 대한 내용과 측정 범위내에 있는 기생 성분이 계측에 미치는 

영향을 분석하여 이를 제거하기 위한 방법을 소개 한다. 이들을 토대로 

스위칭 손실 측정시, 이러한 기생 성분들이 손실측정에 어떤 영향을 

끼치는지 분석하고, 이를 실제 실제 스위칭 과도 계측에 적용해 본다.  

 이를 토대로 3장에서 분석했던 MOSFET의 턴-온, 턴-오프 과도에서의 

소자 과전압의 경향이 이론적 분석과 일치하는지도 검토해 본다.  

 

 

Full SiC MOSFET의 특성을 정확하게 측정하기 위해서는 정밀한 계측 

장비들이 요구된다. 전류나 전압의 스위칭 시간이 수십ns 범위안에 

있으면서, 전류와 전압 역시 수십~수백A, 수백~수천V의 크기를 가지는 

매우 빠르게 변화하는 신호이기 때문이다. 실제로 1200V, 120A 소자의 

경우, 0~600V의 스위칭 시간이 약 20ns 밖에 걸리지 않는다. 이를 

아래의 일반적인 1차(First order) 저역통과(Low pass) 필터 시스템의 

상승시간-대역폭의 관계식을 이용하여 주파수 대역을 추정하면 약 

17MHz 정도이다.  

f(Hz) =
0.34

τr(𝑠)
 .                      (4.1) 
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 측정하고자 하는 신호를 시지연(Time delay)이나 신호 왜곡(Distortion) 

없이 충분히 잘 측정하려면 계측장비의 대역폭은 신호의 대역폭의 약 

10배 정도일 필요가 있다. 따라서 17MHz의 신호에 대해서는 170MHz 

이상의 대역폭을 가지는 계측시스템이 필요하다. 스위칭 파형에는 

상승시간 뿐만 아니라 LC 공진에 의한 전압,전류의 진동 또한 포함하고 

있으며 이들 주파수 또한 수십MHz(본 논문의 실험에서는 20~30MHz 

대역) 대역에 존재한다. 따라서 앞서 언급한 것 보다 더 높은 대역폭의 

계측 장비가 필요하다.  

 아래는 잘못된 계측장비 선정으로 인해 Full SiC MOSFET의 스위칭 손실 

측정에 큰 오차가 발생하는 경우를 보여준다.  

 

그림 4-1. 잘못 선정된 전류 프루브로 인한 턴-온 손실 감소와 턴-오프 손실의 

증가 현상 

t

v
i

Turn on

t

v
i

Turn off

 

그림 4-2. 전류 상승, 하강 시간 증가로 인한 턴-온 손실 감소와 턴-오프 손실 

증가 설명 

 

 그림 4-1에서 확인할 수 있듯이 턴-온 손실은 거의 0이며, 턴-오프 

손실만이 크게 계측되었다. 이 현상은 비교적 낮은 대역폭인 16MHz 

로고스키 코일(전류 프루브(Probe))을 사용했기 때문이다. 낮은 대역폭의 

전류 프루브는 전류의 지연을 발생시키며, 이로 인해 전압과 전류의 
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위상이 왜곡되게 된다. 그림 4-2는 턴-온, 턴-오프시, 전류의 상승 하강 

시간 변동이 스위칭 손실 측정에 어떤 영향을 미치는지 보여준다. 

그림 4-2에서 실선은 실제 전류신호이고, 점선은 계측 시스템의 

주파수 대역 제한으로 인해 위상지연이 발생하여 상승, 하강시간이 

늘어나게 계측된 전류 신호이다. 이때 사용자가 측정하는 스위칭 손실은 

점선의 전류와 전압신호의 곱의 적분으로 나타나므로, 턴-온시에는 

실제보다 작게, 턴-오프시에는 실제보다 크게 스위칭 손실이 측정된다.  

 

 

그림 4-3. 16MHz 1차 저역통과필터의 시지연 

 

그림 4-3는 16MHz의 주파수 대역을 갖는 저역통과 필터에 50ns의 

상승시간을 갖는 신호를 통과시켰을 때의 파형이다. 이경우, 신호가 거의 

50ns 지연이 되어 실질적인 상승시간이 거의 2배가량 늘어난 것을 확인 

할 수 있다. 따라서 앞에서 언급한 예시에서 전류의 상승 하강시간의 

지연이 턴-온 손실을 크게 줄이고 턴-오프 손실을 크게 늘리게 된 

것이다.  

따라서 SiC MOSFET의 스위칭 특성을 보기 위해서는 계측환경 조성이 

매우 중요하기 때문에 SiC MOSFET의 스위칭 특성을 정확하게 측정하기 

위한 장비와 사용법에 대해 서술하고자 한다.  
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4.1.1 전압 측정 

일반적으로 수백~수천볼트의 고압을 측정하기 위해서는 아래 

사진과 같은 고전압 차동(Differential) 프루브가 널리 사용된다. 이 

프루브는 비교적 높은 대역폭과 절연 기능을 제공하기 때문에 

전력전자 분야에서 많이 사용된다. 하지만 일반적으로 판매되는 

고전압 차동 프루브는 그 대역폭이 100~120MHz 수준에 머물고 있어 

SiC MOSFET의 스위칭 과도를 측정하기에는 부적합하다.  

 

그림 4-4. 고전압 차동 프루브 HVD3106의 모습 

 

아래 그림은 120MHz의 대역폭을 가지는 고전압 차동프루브 

HVD3106의 주파수별 이득(Gain)과 Common Mode Rejection Ratio(CMMR) 

그래프이다. 아래 그래프에서 볼수 있듯이 이미 10MHz 부터 이득의 

변화가 생기며, 최대 ± 1.5dB의 계측 오차를 유발한다. 이는 119%~84% 

정도의 계측오차이며 이 오차는 주파수가 증가할수록 늘어난다. 또한 

CMRR 또한 1MHz 이상부터 그 성능이 약화되며 10MHz이상부터는 -

20dB~-30dB(약 3%~10%)정도로만 동상 모드 신호를 제거한다.  

  

그림 4-5. 고전압 차동 프루브 HVD3106의 주파수에 따른 이득과 CMRR 그래프 

 따라서 일반적인 고전압 차동프루브는 SiC MOSFET의 스위칭 특성을 
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측정하기에 부적합하기 때문에 실질적으로 사용할 수 있는 것은 고전압 

수동프루브(passive porbe)이다. 고전압 수동 프루브는 측정장치와의 

전기적 절연을 할수 없기 때문에 단락, 감전 위험이 따르지만, 넓은 

범위의 측정 대역폭을 가지고 있기 때문에 SiC MOSFET의 스위칭 

특성을 측정하기에 적합하다.  

 

그림 4-6. 고전압 수동 프루브 PPE6KV에 스피링 리드를 장착한 모습 

 

 위 사진에는 1000:1의 감쇄비를 가지는 고전압 수동 프루브의 외관이 

나타나 있다. 측정범위는 DC 에서는 6천 볼트까지 측정할수 있는 전압 

프루브다. 대역폭은 400MHz로 앞서 언급한 스위칭 파형을 측정하는데 

적합하다.  

 이 프루브를 사용할때는 위 사진과 같이 스프링 리드(Lead)를 사용하는 

것이 바람직하다. 아래는 수동 프루브의 등가회로이다. 모든 수동 

프루브는 수~수십pF의 입력 캐패시터가 존재하는데, 길이가 긴 그라운드 

선은 큰 기생 인덕턴스를 만들게 되므로, LC에 의한 고주파 공진이 

유발된다. 따라서 프루브와 측정 단자 사이의 기생 인덕턴스를 최소화 

할 수 있는 스프링 리드를 사용해야 수동 프루브의 측정대역폭을 보장할 

수 있다.   

probe

GND lead

 

그림 4-7. 접지 리드와 수동 프로브 등가회로 

스프링 리드는 프루브 내부 임피던스와의 공진 뿐만 아니라 자기 
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결합(Magnetic coupling)에 의한 노이즈 픽업(Pick-up) 또한 줄여주기 

때문에 스위칭 전압을 측정하는데에는 필수적이다. 아래 사진은 고전압 

수동 프루브와 스프링 리드를 이용하여 SiC MOSFET의 양단전압을 

측정하는 사진이다. 

 

그림 4-8. 고전압 수동 프로브의 장착 모습 

 

 스프링 리드와 비슷한 측정 방법으로 아래 그림과 같은 테스트 포인트 

부품을 사용하기도 한다.  

 

 

그림 4-9. 수동 프로브의 접지 리드 최소화를 위한 테스트 포인트 부품 

 

  아래 파형은 120MHz의 고전압 차동 프루브와 400MHz의 고전압 수동 
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프루브를 이용하여 소자의 양단 전압을 동시에 측정한 결과이다. 아래 

그래프에서 확인할 수 있듯이 두 계측 장비에 의해 측정된 신호에는 

확연히 차이가 나며, 특히 전압 최대치에 대한 측정오차는 약 50V 가량 

나타는 것을 확인할 수 있다. 이는 DC 링크 전압 300V 대비하여 약 

16%에 해당하는 수치이다.  

 

그림 4-10. 고전압 수동 프로브와 고전압 차동 프로브의 Full SiC MOSFET의 턴-

온 턴-오프시 MOSFET 양단 전압 측정값 비교  

 

 

 

4.1.2 전류 측정 

고속의 전류 신호를 측정하는 것은 매우 어려운 일이다. 왜냐하면 

신호를 측정하기 위한 기본 물리량은 일반적으로 전압이기 때문이다. 

디지털 오실로스코프의 경우, 입력 터미널로 들어오는 전압신호를 

디지털로 변환하여 보는 것이기 때문에, 전류를 측정하기 위해서는 

전류를 전압 신호로 변환하는 과정이 필요하다. 이 과정에서 신호의 

왜곡과 지연이 발생하기 때문에 높은 대역폭의 전류측정이 어렵다.  

아래는 대표적으로 사용하는 전류 측정 방법들이다.  
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그림 4-11. 전류 계측을 위한 장비. 좌측 상위부터 시계방향으로, 폐루프 타입 

전류 프루브, 로고스키 코일 전류 프루브, 전류 측정 저항(CVR), 전류 변류기  

 

 폐루프(Closed loop) 타입 전류 프루브는 홀 효과(hall effect)를 이용한 

전류 프루브로서, 대부분의 오실로스코프 제조사에서 전류 프루브로 

판매되는 제품이다. 수~수십 암페어의 저전류 전류 프루브의 경우 

100MHz 정도의 비교적 높은 대역폭을 갖는 제품이 있지만, 일반적으로  

수백 암페어의 대전류 프루브의 경우 수~10 MHz의 낮은 대역폭을 

가진다. 따라서 이 러한 전류프루브는 100MHz 정도의 측정 대역폭이 

필요한 Full SiC MOSFET의 스위칭 과도를 측정하기에는 적합하지 않다.  

 전류 변류기(current transformer, CT)는 코어에 유도된 자기장의 변화를 

전압으로 변환시겨 측정하는 방식이다. 앞선 폐루프 방식과는 다르게 

수동적으로 측정하는 방식이다. 따라서 DC 전류는 측정이 불가능한 

단점이 있다. 이 방식 또한 저전류에서의 대역폭은 수백MHz 까지 

가능하나, 통상 수백 암페어의 고전류 변류기 의 경우 수십MHz 정도의 

대역폭을 가진다.  

 로고스키(Rogoski) 코일은 앞서 설명했던 변류기와 유사하게 자기장의 

변화를 전압으로 변환시켜 측정하는 장치이다. 변류기와 다른 점은 
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자성코어를 사용하지 않아 선형성이 보장된다는 장점이 있다. 로고스키 

코일의 가장 큰 장점은 코일의 개폐가 용의하기 때문에 큰 지름의 

대용량 전선에 쉽게 부착할수 있다는 장점이 있다. 하지만 이런 

로고스키 코일도 대역폭이 수십MHz에 불과하여 SiC MOSFET의 

전류측정에는 적합하지 않다.  

 마지막으로 저항에 의한 전류 측정 방법이 있다. 일반적으로 션트(shunt) 

저항으로 불리우는 것으로, 저항에 흐르는 전류에 의한 전압 강하를 

측정하는 방식이다. 이 방식의 경우 저항자체가 가지고 있는 기생 

인덕턴스 성분에 의한 Ldi/dt 전압 성분이 측정의 오차를 유발하기 

때문에 측정 대역폭을 증가시키기 위해서는 기생 인덕턴스 성분을 

최소화 하는 것이 매우 중요하다. 여기에 특화된 션트 저항이 T&M 

research product에서 제작하는 CVR(current viewing resistor, CVR)이다. 

CVR은 동축(Coaxial) 형태의 저항이기 때문에 이론상 최소한의 기생 

인덕턴스를 가진다. 이런 형태의 저항을 Coaxial shunt 라 명명하기도 

한다. 이 제품은 오직 하나의 회사에서만 생산하기에 제조사와 제품명을 

언급한다. CVR의 경우 고전류에서도 대역폭이 수백MHz에 달하기 

때문에 SiC MOSFET의 스위칭 파형을 관찰하기에 가장 적합하다.  

아래는 앞서 언급한 4가지 전류 계측장치들에 대한 특성을 아래 표로 

정리하였다.  

표 4-1. 4가지 전류 계측장비의 특성 비교 

전류측정장치 대표기업 측정방식 측정신호 종류 최대대역폭(*) 

전류 프루브 
오실로스코프 

제조업체(Lecroy) 유도전압 이용 

(비접촉식) 

Hall 효과를 이용한 

closed loop 방식 
AC/DC 10MHz 

CT Pearson 자성 core 사용 AC 20MHz 

Rogoski 전류 센서 PEM Rogoski coil 사용 AC 30MHz 

CVR T&M research products Shunt 저항 원리 Coaxial Shunt AC/DC 400MHz 

*300A급 pule 전류 측정을 위한 제품중 최대 대역폭 

 CVR은 아래 사진과 같이 한쪽 끝은 BNC 케이블을 결선하도록 되어 

있고, 반대편은 전류를 도통시킬 2개의 터미널이 존재한다. 저항체는 

내부의 중심 도체와 중심 도체를 둘러싸는 외부 원형 도체 사이에 

존재한다.  

 이 제품은 PCB 보드에 직접 납땜하여 사용 가능하지만, 고전류를 
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측정하기 위해서 버스바 직접 결합될 수도 있다. 아래 그림의 우측 

그림이 버스바에 직접 결합된 모습을 도식화하여 보여주고 있다.  

 

그림 4-12. 전류 측정 저항인 CVR과 CVR의 버스 플레이트 장착도  

 

아래 사진은 PCB 보드에 부착된 CVR 이다. 아래 제품은 납땜용도의 

CVR이 아닌 버스바 타입의 CVR 이지만, PCB에 나사 결합하여 

사용하였다. 

 

 

그림 4-13. 더블 펄스 실험 보드에 장착된 CVR 모습  
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CVR은 그 자체로 순수한 저항이며, 저항 양단에 강하되는 전압을 

측정하여 전류를 측정한다. 이때 오실로스코프(입력 임피던스 50 

사용)와 CVR 사이는 BNC 케이블로 연결되게 된다. BNC케이블은 동축의 

치수, 형태, 절연물질의 재료, 쉴드(Shield)선의 쉴딩 방법등에 따라 

여러가지 종류의 BNC 케이블들이 존재한다. 본 논문에서는 BNC 

케이블에 따른 측정 오차를 확인하기 위해 범용적으로 많이 사용하는 

RG58 케이블과 비교적 전기적 특성이 우수한 RG400 케이블을 사용하여 

CVR로 측정한 전류파형을 비교해 보았다. 또한 비교군으로써 아래와 

같이 10:1 수동 프루브에 BNC 어댑터(Adapter)를 연결하여 CVR의 

전압을 측정하였다.  

 

 

그림 4-14. CVR에 결합될 RG58, RG400 BNC 케이블  

 

 

그림 4-15. CVR에 결합될 BNC 어답터를 장착한 10:1 수동 프루브 

 

 아래는 CVR을 RG58, RG400, 10:1 수동 프루브로 측정한 결과와 

로고스키 코일을 이용하여 전류를 측정한 결과를 보여준다. 로고스키 

코일을 이용한 측정 파형의 경우, 해당 위치에 측정장치 삽입이 
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불가능하여 공진 전류의 경향만을 확인할 목적으로 윗상 다이오드 

전류를 측정하였다.  

 

 

그림 4-16. 좌측 상위부터 시계방향으로, CVR -RG-400, CVR-RG58, CVR-10:1 

프루브, 로고스키 코일 로 측정한 MOSFET 턴온 전류 파형 

 

 4가지 파형 모두 공진 전류의 형태가 모두 다른 것을 확인 할수 있다. 

이 중에서 어떤 장치로 측정한 전류가 실제 전류에 가까운지는 판단하기 

쉽지 않다.  하지만 고전압 수동 프루브(대역폭: 400MHz)로 측정한 전압 

파형이 실제와 매우 유사하다고 신뢰할 경우, CVR을 RG400 BNC 

케이블로 측정한 결과가 가장 정확하다고 말할 수 있다. 왜냐하면 

이렇게 측정한 전류의 진동성분은 전압 파형과 유사하게 비교적 단일한 

주파수로 구성된 반면, CVR-RG58, CVR-10:1 프루브, 로고스키 코일은 

매우 다양한 주파수가 섞여서 나타나기 때문이다. 따라서 전압파형이 

가지는 주파수 구성과 유사한 전류 파형을 보여주는 CVR - RG400 

장치가 가장 신뢰성 있다고 판단할 수 있다.   
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4.1.3 전압, 전류 신호 지연보상 (deskew) 

모든 측정 장치는 측정에 있어 시지연(Time delay)이 발생한다. 같은 

제조사의 같은 제품군의 프루브라도 제품 편차에 의해 두 제품의 

시지연은 서로 달라질수 있다. 따라서 SiC MOSFET 스위칭 과도를 

정확히 동기시켜 측정하기 위해서는 모든 전류, 전압 측정 장치들의 

시지연을 미리 확인하고 보상해야 한다.  

일반적으로 전압 프루브 또는 BNC 케이블에서 발생하는 신호의 

시지연은 케이블에서 비롯된다. 일반적으르 케이블 길이 1m당 신호의 

시지연이 4~5ns 가량 발생하기 때문에 전반적인 신호의 시지연을 

없애기 위해서는 가능한 짧은 길이의 케이블을 가지는 전압 프루브 

또는 BNC 케이블을 사용해야 한다. 하지만 신호의 동기를 고려하면 

개별적으로 최단 길이의 케이블을 사용하는 것보다. 두 장치의 케이블 

길이를 동등하게 맞춰주는 것이 더 중요하다. 따라서 고전압 

수동프루브와 CVR-BNC 케이블을 이용한 전류, 전압 측정시, 가능한 

두 장치의 케이블 길이를 동일하게 맞춰 주는 것이 신호의 시지연 

차이를 줄이는데 유효하다. 본 논문에서 사용한 고전압 수동 프루브의 

경우 길이가 2m 이기 때문에 BNC 케이블 또한 2m 로 선정하여 

사용하였다.  

전압 측정장치들의 시지연을 보상하기 위하여 빠른 상승 기울기를 

가지는 하나의 구형파 전원을 서로 다른 전압 측정 장치들에 같이 

부착하여 신호를 측정한 후  그 시지연을 확인/보상하는 방법을 

사용한다. 아래 사진은 차동 고전압 프루브와 RG400, RG58 케이블로 

같은 전압원을 측정하기 위해 BNC 트리 커넥터(BNC tree connector)를 

이용하여 구성한 사진이다. 여기서 사용한 전원은 오실로스코프에서 

제공하는 신호를 사용하였지만, 다른 상승시간이 빠른 외부 구형파 

전원을 사용하여도 무방하다.  



 

１２２ 

 

 

그림 4-17. Deskew 작업을 위한 계측장비 설치 사진과 자동 deskew 기능 화면 

 

 최근에 출시된 디지털 오실로스코프는 시지연 보상을 위한 

디스큐(deskew) 기능을 제공하는 장비가 있어 몇번의 설정만으로 

프루브간의 지연보상을 쉽게할 수 있다. 그 기능을 이용하여 지연보상을 

하는 모습을 위 그림에 첨부하였다. 만약 그러한 자동화 기능이 없다 

하더라도, 사용자가 파형을 확인하고 개별적으로 지연시간을 입력하여 

사용할 수도 있다.  

 

 

그림 4-18. 서로 다른 2개의 BNC 케이블과 고전압 차동프루브의 신호 지연 차이 

 

 그림 4-18의 파형은 하나의 전원에 3가지 다른 전압 프루브를 연결하여 
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측정한 결과이다. 위 파형은 전압 프루브마다 시지연이 다르기 때문이 

이를 보정해야 한다는 것을 명확히 보여준다.  

 하지만 이러한 시지연 보상을 하기 힘든 경우가 종종 있다. 하나는 

측정장치들 간의 측정범위 차이가 큰 경우이다. 예를 들어 고전압 수동 

프루브는 6000V까지 측정하는 1000:1 프루브이지만, CVR을 이용하여 

전압을 측정하는 BNC 케이블은 사실상 1:1 이기 때문이다. 따라서 

측정범위가 낮은 BNC 케이블에 신호의 크기를 맞추게 되면, 1000:1 

프루브 입장에서는 분해능이 너무 떨어져 신호의 지연과 그 주변에서 

측정되는잡음(Noise)의 영향을 구분하기 어려울 수도 있다. 그림 4-18이 

그러한 상황을 보여주고 있다. 노란색 파형이 고전압 차동 프루브의 

전압 측정 파형이며, 나머지 두개는 BNC 케이블의 전압 측정 파형이다. 

고전압 차동프루브와 BNC 케이블과의 지연이 눈에 보이기는 하지만, 

노란색 파형에는 고주파수의 잡음이  섞여 있는 것이 확인된다.  

 신호의 시지연을 보상하기 가장 어려운 것은 전류, 전압파형에 대한 

시지연의 동시 보상이다. 만약 CVR이 아닌, 다른 전류프루브를 

이용하여 전류를 측정하는 경우, 전류와 전압의 측정 신호 시지연을 

확인하기 위해서는 동상의 전류원과 전압원이 필요하다. 오실로스코프 

제조사에서는 이를 위해 동상의 전류,전압원 신호를 발생하는 장치를 

판매하고 있다. 아래 사진이 르크로이와 테크트로닉스에서 판매하는 

디스큐 장비이다.  

 

 

그림 4-19. 전류, 전압 프루브의 시지연 보상을 위한 deskew 장비 

 하지만 이런 장비 또한 전류, 전압의 범위가 작기 때문에 고전압, 
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고전류의 전압, 전류 프루브의 시지연 보상은 어려울 수 있다. 따라서 

지연 보상의 관점에서 전류의 측정은 전압신호를 바로 측정하는 션트 

저항을 이용하는 방식이 비교적 적합하다.  

 

4.1.4 계측환경조성시 고려할 점 

앞서 언급한 주요 문제외에도 스위칭 과도를 측정함에 있어 주의할 

점을 아래에 기술한다. 주요 주제는 오실로스코프의 접지(Grounding)와 

전원공급, 오실로스코프의 선정 및 측정범위 설정, 오실로스코프의 온도 

교정(calibration)이다. 

- 오실로스코프의 접지와 전원공급: 앞서 언급한 수동 고전압 

프루브와 션트 저항을 이용하여 전압, 전류를 측정할 경우, 

오실로스코프와 측정 장비간에 접지를 공유하게 된다. 따라서 

안전상의 문제로 가능한 DC 전원을 부동접지(Floating ground)를 

제공하는 DC전원 장치를 사용하는 것이 추천된다. 계통-

다이오드를 이용하여 만든 DC전원은 오실로스코프의 전원 

접지를 통해 상간 단락(short)이 일어날 수 있기 때문에 피해야 

한다. 만약 대상 실험 장비의 DC전원을 부동시킬 수 없다면, 

노이즈 억제 변압기(Noise Cut Tranformer, NCT)를 사용하여 

오실로스코프의 접지를 분리 시킬 수도 있다. 다만 주의할 점은 

NCT의 기본구성은 접지라인을 공유하는 것이기 때문에 접지 

분리를 원한다면 NCT 내부 결선을 변경하여 접지 라인 분리를 

수행하야 한다. NCT는 전원의 노이즈를 차단해 주는 역할을 하기 

때문에 접지분리의 목적이 아니더라도 측정 잡을 억제하기 위해 

사용하는것을 권장한다. 가장 바람직한 구성은 부동접지 

DC전원과 NCT를 통해 전원을 공급받는 오실로스코프의 

조합이다. 만약 부동접지 전원이 없다면 베터리로 동작하는 

오실로스코프를 사용하는 것도 좋은 방법이다. 
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그림 4-20. NTC의 결선도, 기본적으로 접지선이 서로 연결되어 있다. 

- 오실로스코프의 선정 및 측정 범위 설정 : 디지털 오실로 

스코프에서는 양자화(Quantization)에 의한 노이즈가 항상 

존재한다. 양자화에 의한 노이즈는 그림 4-21에서 확인할 수 

있다. 이런 양자화 노이즈를 최소화 하기 위해서는 

오실로스코프의 분해능(bit수)이 높은 제품을 사용하는 것을 

권장한다. 일반적으로 8bit 제품이 주로 있으며, 최근에 12bit 

제품도 출시되고 있다.  제품이 결정되고 나서는 오실로스코프의 

측정범위(V/div)를 가능한 최소치로 설정하여 측정하는 것이 좋다. 

측정범위를 오실로스코프의 화면에 가득차게 설정하면 좀더 높은 

분해능을 얻을 수 있다. 

시간(s)

전압(V)

 

그림 4-21. 디지털 오실로스코프의 양자화에 의한 노이즈 파형 
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그림 4-22는 전압 측정범위를 조정한 뒤 측정한 전압 파형이다. 

그림 4-21 에서는 Y축의 범위가 약 25V임에도 양자화 노이즈가 

관찰되었지만, 그림 4-22에서는 Y축 범위가 10V여도 양자화 

노이즈가 거의 보이지 않는다. 

전압(V)

시간(s)

    

그림 4-22. 측정 범위 조정후의 디지털 오실로스코프의 양자화에 의한 노이즈 

파형 

또한 샘플링 주파수에따른 측정 주파수의 한계가 결정되기 

때문에 가능한 높은 샘플링 주파수를 갖는 스코프를 선정해야 

한다. 나이퀴스트(Nyquist) 주파수 이론의 관점에서 뿐만 아니라, 

측정 파형의 후처리(Post-processing)를 위해서도 높은 샘플링 

주파수의 데이터가 유리하다. 일반적으로 측정 데이터의 노이즈 

제거를 위해 높은 차수의 FIR 필터를 사용하게 되는데, 이때 

샘플링 주파수가 높으면 고차수 필터를 사용하기 수월하다. 본 

논문에서는 8bit 20Gsample/s 오실로스코프를 사용하였다.  

- 오실로스코프의 온도 교정(calibration) : 오실로스코프는 정밀한 

계측장비이기 때문에 온도에 따른 교정이 필요하다. 최근의 

오실로스코프들은 온도변화를 감지하면 자동으로 해당온도에 

따른 교정을 수행하기 때문에 크게 신경쓸 필요는 없다. 하지만 

측정 중에 오실로스코프의 온도가 계속 바뀌는 것은 바람직 하지 

않으므로, 오실로스코프는 계측 시작 20분정도 전에 미리 

켜두어(warm up) 열 평형을 만들어 두는 것이 좋다. 
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Full SiC MOSFET의 스위칭 특성을 관찰하기 위해서는 소자 양단의 

전압과 소자에 흐르는 전류를 측정하여야 한다. 일반적으로 스위칭 

소자는 안전과 보호의 목적으로 다이(Die) 레벨의 소자를 절연 물질로 

감싸고, 소자의 터미널을 외부로 빼내어 사용한다. 즉 스위칭 소자는 

반도체의 패키지(package)에 싸여 있다.  

아래 그림의 왼쪽은 TO-247 패키지로 주로 수~수십 A의 스위칭 

소자에 사용된다. 비교적 작은 전류를 도통시키기 때문에 패키지 

뒷면에 있는 히트싱크(heat sink)를 부착하기위한 금속 면(metal plate)이 

작고, PCB(printed circuit board)에 납땜하기 편리하게 터미널이 구성되어 

있다. 반면 수백A 이상의 큰 전류를 도통시키는 스위치 소자는 오른쪽 

사진과 같은 62mm 패키지를 사용한다. 이들은 큰 전류용량을 가지는 

만큼 히트싱크를 위한 금속면의 면적이 넓고, 부피또한 크다 이정도 

크기의 모듈은 단자(terminal)를 DC전위를 가지는 금속판(bus plate)에 

부착시켜 사용하기 때문에 단자의 크기가 크고, 나사를 이용하여 

금속판에 결합할 수 있게 설계된다. 언급한 패키지 이외에도 다양한 

종류의 패키지가 존재하며 대부분, 전류용량이 증가할수록 패키지의 

크기가 커지고, 소자와 터미널사이의 거리가 길어지는 것이 일반적이다.  

 

그림 4-23. TO-247 PCB 용 반도채 패키지와 대용량의 62mm 반도체 패키지  

 

 대용량의 Full SiC MOSFET의 경우도 위와 같이 부피가 큰 패키지를 

주로 사용하게 된다. 하지만 부피가 큰 패키지는 소자와 단자사이의 

거리가 길어지기 때문에 기생 인덕턴스 성분이 증가한다. 이러한 기생 
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인덕턴스 성분의 증가는 스위칭 특성에 큰 영향을 끼치기 때문에 

대부분의 SiC MOSFET 제조사들은 작은 패키지를 개발하여 기생 

인덕턴스 성분의 영향을 최소화하려 한다. 아래 사진은 최근 CREE에서 

판매하는 Full SiC MOSFET용으로 특화된 62mm 최적화 패키지이다. 앞서 

언급한 기존의 패키지에 비해 높이가 1/3로 줄어 기생 인덕턴스성분이 

약 1/3으로 줄어들었다. 하지만 위와 같이 기생 성분을 최소화 한다 

하더라도 측정범위내의 기생 성분을 완전히 제거하는 것은 불가능하다. 

 

그림 4-24. Full SiC MOSFET 전용으로 제작된 62mm 최적화 반도체 패키지  

 

 이러한 기생 성분들은 소자의 양단 전압을 측정하는데 큰 영향을 

끼친다. 사용자는 패키지 내부의 소자 레벨의 단자에 직접 접근할수 

없으므로, 패키지 외부에 마련된 단자를 통해 소자의 전압을 측정한다. 

특히 대용량으로 갈수록 소자와 단자 사이의 거리가 길어지기 때문에 

측정 범위내의 기생 인덕턴스 성분이 커지게 된다. 대용량으로 갈수록 

비교적 큰 기생 성분이 측정 범위내에 존재하기 때문에 단자에 측정된 

전압은 기생 인덕턴스에 의한 Ldi/dt 전압을 포함할 수 밖에 없다. 

이렇게 측정된 단자전압은 실제 스위치의 과전압(Vpeak)보다 작게 

측정되며, 단자 전압기준으로 측정한 스위칭 손실은 실제보다 크거나 

작게 측정되어 정확한 소자의 특성을 평가하는 데 방해 요소가 된다.  

 이번 절에서는 소자의 전압측정시, 측정범위 내에 존재하는 기생 

인덕터 성분이 측정결과에 미치는 영향을 고찰하고 이를 이용하여 

기생성분의 추정 및 실제 소자 전압의 복원방법에 대해 논의한다.  
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4.2.1 측정 데이터의 노이즈 제거 

오실로스코프로 수집된 전압, 전류 데이터에는 노이즈 성분들이 

포함되어 있다. 이러한 노이즈 성분들은 겉으로 보기에는 큰 문제가 

없지만, 소자의 상승 및 하강 시간, dv/dt 및 di/dt 등을 측정할 때 

데이터 처리의 어려움을 일으킨다. 따라서 실제 파형과 관계가 없다고 

판단되는 노이즈 성분을 제거할 필요가 있다. 아래는 실제 측정한 

소자의 단자 전압과 해당 데이터를 후처리(post processing)한 결과이다.  

 

 

그림 4-25. Full SiC MOSFET 턴-오프(상), 턴-온(하) 실험의 Vds 전압 계측 

파형(청색)과 노이즈 제거 이후의 파형(적색)   
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 그림 4-25의 그래프는 소자의 양단 전압이 상승 또는 하강 할때의 

실험 데이터와 실험 데이터를 후처리한 결과이다. 두 그래프가 거의 

일치하여 사실상 구분할 수는 없지만, 측정상의 노이즈라 판단되는 

주파수 영역을 1652tap 의 FIR 필터로 후처리 하였다. 필터의 효과로 

인해 파형에서 보이는 노이즈 요소들이 제거되아 파형이 매끄럽게 

펴진 것(smoothing)을 확인할 수 있다. 

 

 

그림 4-26. Full SiC MOSFET 턴-온 실험의 Vds 전압의 진동 계측 파형(청색)과 

노이즈 제거 이후의 파형(적색)   
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그림 4-26의 그래프는 스위칭으로 인해 발생하는 전압 진동 성분을 

확대하여 보여 주고있다. 작은 전압범위에서는 노이즈 또는 양자화에 

의해 발생하는 측정 오차가 눈에 띄게 보이지만, 이를 노이즈 필터를 

통해 제거하면  파형이 매끄럽게 펴진 것을 확인 할 수 있다. 

 

그림 4-27. 노이즈 제거용 FIR필터 특성(상단: 전체특성, 하단: 통과대역 확대) 

 

노이즈 필터의 설계는 측정된 데이터의 신호 성분을 고려하여 

설계해야 한다. 본 논문에서 사용한 노이즈 필터의 정보는 다음과 

같다. 총 1692차 FIR 필터를 사용하였고, 차단 시작 주파수는 

나이퀴스트 주파수의 0.02 이며, 끝 주파수는 0.03이다. 위 실험에서는 
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샘플링 주파수가 10GHz 이므로, 노이즈 제거를 위해 사용한 

저역통과필터의 대역폭은 -3dB 기준 130MHz가 된다. 그림 4-27은 

노이즈 필터의 주파수에 따른 진폭응답을 보여준다. 아래 그림에서 

확인할 수 있듯이 Equi-ripple FIR 필터로 설계되었고, 통과대역에서의 

이득의 진동크기는 약 ±2 × 10−3dB  이며 차단 영역에서의 감쇄폭은 

약 -166dB가 된다.  

위에서 사용한 노이즈 필터의 대역폭이 130MHz인것으로 인해 

측정장치의 대역폭을 수백MHz까지 요구하는 것이 과도하거나 

불필요하지는 않다. 노이즈제거를 위해 사용한 FIR 필터는 차수가 

매우 높은 저역통과필터(1692차 FIR 필터)로, 해당 통과대역의 주파수 

성분을 완벽하게 잘라낼수 있다. 하지만, 측정 장비의 대역폭은 매우 

낮은 차수의 저역통과필터라 간주할수 있으므로, 대역폭 근처의 

주파수에서 왜곡이 나타난다. 따라서 바람직한 계측 방법은 높은 

대역폭의 높은 샘플링 주파수로 데이터를 수집하고, 이를 적절하게 

후처리 하는 것이다. 

 

4.2.2  측정 범위내 기생 인덕턴스 추정 및 소자 전압 복원 

 +

-

,ds mV

pakage

di

 

그림 4-28. 더블펄스 실험을 위한 실험 장치와 전압, 전류 측정 위치 

 

그림 4-28은 더블 펄스 실험장치의 모습과 측정 위치를 표시하였다. 

더블펄스 실험을 위한 보드는 스프링 리드를 장착한 수동 프로브의 

장착과 CVR을 적절한 위치에 부착시키기 위해 설계되었다. 그림 
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4-28의 우측은 더블펄스 테스트 회로의 회로도이다. 녹색 테두리가 

소자의 패키지를 의미하며, 사용자는 붉은색 점 위치에서 단자전압을 

측정한다. 이때 하단에 표시한 접지표시는 오실로스코프의 측정접지를 

의미한다.  

하단 스위치의 전압을 측정하기위해 Leg 모듈의 출력단자와 

음(-)단자 사이의 전압을 측정한다. 이때 출력단자 바로 아래에 있는 

기생 인덕턴스는 부하 인덕턴스에 의해 DC 전류만이 흐른다고 

가정하면 사실상 소자 내부의 분기점(점선 화살표)과 음(-)단자 사이의 

전압을 측정한다고 볼 수있다. 이를 간단하게 표시하면 그림 4-29와 

같다.  

di

,ds mV  

그림 4-29. Full SiC MOSFET의 전압, 전류 측정 위치와 전압측정위치 사이에  

존재하는 기생 성분  

 

이때 위 회로에 나타난 전체 기생 인덕턴스 성분을 Lp 라 정의하면 

측정전압 Vds,m 과 실제 소자 전압 Vds와의 관계는 아래와 같이  표현 될 

수 있다.  

Vds,m(𝑡) = 𝑉𝑑𝑠(𝑡) + 𝐿𝑝
𝑑𝑖𝑑(𝑡)

𝑑𝑡
  .                (4.2) 

 기생 인덕턴스 Lp의 추정은 MOSFET이 완전히 턴-온 될 때의 상태에서 

측정 가능하다. 그 상태에서 Vds는 사실상 0 전압이라 가정할 수 있으며, 

이 경우 단자 전압은 아래 수식과 같이 기생 인덕턴스에 의한 

전압강하뿐이다.  

Vds,m(𝑡) = 𝐿𝑝
𝑑𝑖𝑑(𝑡)

𝑑𝑡
,   if 𝑉𝑑𝑠(𝑡) ≈ 0  .             (4.3) 

 이때 측정된 전류와 전압의 크기와 위상을 이용하면 기생 인덕턴스 
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Lp를 추정 할수있다. 또한 이 구간에서의 임피던스는 순수 인덕턴스라 

할 수 있으므로, 측정된 전압과 전류의 위상차는 90도가 되어야 한다. 이 

사실을 이용하면 앞서 언급한 전류와 전압 프로브의 지연차이에 따른 

deskew의 후보상(Post-compensation)이 가능하다. 이를 아래 실험 파형의 

예시에서 확인해 본다.  

 

 

그림 4-30. Full SiC MOSFET의 턴-온 전압, 전류 측정 파형과 지연보상된 

전압파형(상)과 확대 파형(하) 
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 그림 4-30의 그래프는 SiC MOSFET의 턴-온 파형이다. 턴-온이 완전히 

끝나고 나서도 전압파형에 큰 진동이 관찰된다. 완전히 턴-온된 

MOSFET은 사실상 매우 작은 저항으로 보이기 때문에 위 실험 파형처럼 

수백 V의 전압 진동이 관찰될 수 없다. 더구나 MOSFET에는 병렬로 SiC 

쇼트키 다이오드가 연결되어 있기 때문에 음의 전압이 소자 양단에서 

만들어 질 수 없다. 따라서 위 그래프에서 턴-온이 완전히 끝나고 난 

순간에 나타나는 전압 진동은 측정 범위안에 있는 Lp에 의한 전압강하 

성분임을 추측할 수 있다.  

 

그림 4-31. Full SiC MOSFET의 턴-온 전압(청색), 전류(적색) 측정 파형 

기생인덕터에 의한 전압강하 성분 복원 파형(황색)(상단)과 확대 파형(하단) 
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먼저, 측정된 전류데이터를 미분하여 Lp를 곱한 파형을 그림 4-31의 

그래프에 표시하였다. Lp의 대략적인 값은 파형에 나타나는 주파수와 

전류, 전압의 크기 비율로서 결정하고, Lp의 미세 조정을 거치면 그림 

4-31의 파형을 도출할 수 있다. 

  그림 4-31에서 노란색 그래프는 추정된 Lp와 측정 전류를 이용하여 

재구성한 인덕터 전압이다. 이 전압은 실제 단자 전압인 파랑색 

그래프와 거의 일치함을 확인할 수 있다. 두 그래프의 크기조정이 

끝나면 Ldt/dt 전압과 단자 전압사이의 위상오차를 최소화하기 위한 전압 

지연 시간을 결정한다. 이는 앞 절에서 언급한 측정장치간의 지연 

보상(deskew)에 해당된다. 1000:1 의 고전압 프로브와 션트 저항의 전압을 

측정하기 위한 BNC 케이블간의 전압 감쇠비율 차이로 인해 완벽한 

deskew 작업은 불가능하다. 하지만 이와 같은 데이터 처리를 통해 미처 

보정되지 못한 전류, 전압 신호의 시지연 차이를 보상할 수 있다. 이 

조정을 거친 파형이 위 그림의 오른쪽 파형에서 노랑색과 파랑색의 

파형이다. 시지연 시간은 약 1ns(10 samples)로 계산되었다.    

 그림 4-32는 계산된 Ldi/dt 성분을 측정한 Vds 전압에서 뺀 값을 

도시하였다. 파랑색 전압이 실제 측정한 전압이며, 노랑색 전압은 복원된 

소자 양단 전압이다. 그림 4-32의 하단 그래프의 노란색 파형이 복원된 

턴-온 전압 파형이다. 노랑색 그래프의 진동 성분이 거의 사라진 것을 

확인 할수 있다. 이를 통해 소자양단전압 복원이 성공적임을 알수 있다. 

앞에서 구한 기생 인덕턴스 성분 Lp와 지연시간 보상은 같은 계측장치와 

같은 모듈을 사용하는한 같은 값으로 사용할 수 있다. 따라서 이 작업은 

계측 시스템을 구축하고 초기에 한번만 수행하면 된다. 

이와 같은 전압복원이 중요한 이유는 스위치 소자의 스위칭 손실 

계산과 과전압의 정확한 측정치를 제공해 주기 때문이다. 실제로 소자의 

과전압 크기는 단자전압 기준으로 869V 이지만, 복원된 소자 양단 최대 

전압은 약 980V로 110V 가량 차이가 난다. 특히 이 방식은 소자 내부를 

측정하기 어렵고 단자와 소자 사이의 기생 성분이 큰 대용량 전력소자의 

소자 특성 분석에 요긴하게 쓰일 수 있다. 
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그림 4-32. Full SiC MOSFET의 전압(청색), 전류(적색) 측정 파형과 Vds 전압 

복원 파형(황색) (상단: 턴-온, 하단 : 턴-오프) 

 

4.2.3 소자의 기생 캐패시턴스 추정 및 채널전류 복원 

소자의 기생 캐패시터 성분은 소자의 데이터 시트에 표기되어 

있지만, 아래의 방법으로 측정이 가능하다. 물론 모든 전압 범위에 

대한 측정은 아니며, Vdc 전압 근처에서의 AC 캐패시턴스 성분을 

추정할 수 있다. 이런 기생 캐패시턴스 성분 추정을 통해 소자의 

채널전류와 기생 캐패시턴스에 의한 변위전류 구분 또한 가능하다. 
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이번 절에서는 소자의 기생캐패시터 성분 값 추정과 이를 이용한 

채널전류 복원에 대해 서술한다.  

di

,ds mV
 

그림 4-33. Full SiC MOSFET의 전압, 전류 측정 위치와 전압측정위치 사이에  

존재하는 기생 인덕터와 기생 캐패시터 

 

   만약 위와 같은 측정위치에 대해 소자가 턴-오프될 경우, MOSFET은 

완전 개방되고, 이때 소자 양단에 보이는 임피던스는 LC 직렬 

임피던스이다. 이 경우 전압과 전류 사이의 관계식은 다음과 같다. 

Vds,m(𝑡) = 𝐿𝑝
𝑑𝑖𝑑(𝑡)

𝑑𝑡
+ 𝑉𝑑𝑠(𝑡) .                  (4.4) 

icap(𝑡) = 𝐶𝑑𝑠
𝑑𝑉𝑑𝑠(𝑡)

𝑑𝑡
 .                     (4.5) 

id(𝑡) = 𝑖𝑐𝑎𝑝(𝑡), if ich(𝑡) = 0  .                 (4.6) 

앞절에서 기생 인덕턴스에 의한 영향을 제거한 Vds 전압을 

복원하였기 때문에 MOSFET의 턴-오프 이후의 복원된 전압과 전류는 

기생 캐패시턴스에 의한 전압, 전류로 간주할 수 있다. 이를 바탕으로 

앞에서 언급한 신호 처리 방법과 유사한 방식으로 측정 전압, 전류를 

처리하여 기생 캐패시터 성분을 추정할 수 있다. 

  그림 3-34는 4.2.2절에서 복원한 소자 양단 전압과 전류, 그리고 

소자 양단 전압을 미분하여 Cds를 곱한 변위전류 파형이다. 이때 

사용한 Cds값은 1.05nF이다. 전압, 전류 위상 보상은 이미 Vds 전압 

복원시에 결정되었기 때문에 변위전류 복원시 따로 조정하지 않았다.  

그림 3-34 그래프의 적색 파형이 계측된 소자 전류이며, 노랑색은 
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복원된 변위전류 파형이다. 두 파형이 매우 유사함을 확인할 수 있다. 

또한 아래 복원과정으로 부터 얻어진 캐패시턴스값은 소자의 

데이터시트에서 제시하는 값과 매우 유사한 값임을 확인할 수 있다. 

Cds 값은 전압에 따라 변동하는 값이지만, 그림 4-35에서 확인할 

있듯이 소자 양단전압이 Vdc 전압인 600V에 달했을때는 Cds값은 약 

1nF으로 거의 일정하다. 따라서 본 논문에서 추정한 Cds값과 

제조사에서 제공하는 Cds값이 매우 잘 일치함을 확인 할 수 있다.  

 

그림 4-34. Full SiC MOSFET의 턴-오프시, 복원된 Vds 전압(청색), 계측전류 

파형(적색)과 복원된 변위 전류 파형(황색)(상단)과 확대파형(하단) 
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그림 4-35. Full SiC MOSFET의 Vds 전압에 따른 기생 캐패시터스의 비선형 특성 

그래프 

 

  위 복원과정에서는 1.05nF으로 단일한 값을 사용하였지만, 데이터 

시트에 제시된 비선형 캐패시턴스 값을 테이블로 대입하여 변위전류를 

좀더 정확하게 추정할 수 있다. 이를 보여주는 것이 그림 4-36의 

파형이다. 

  그림 4-36에서 보라색 파형이 비선형 캐패시터를 이용하여 복원한 

변위전류이며, 노랑색 파형은 1.05nF의 단일 값의 캐패시터를 이용하여 

복원한 변위전류 파형이다. 대부분의 영역에서 두 변위전류는 서로 

일치하나 소자의 전압이 급격하게 상승하는 턴-오프 초기의 경우, 

비선형 캐패시터로 복원한 변위전류의 크기가 더 큰 것을 확인할 수 

있다. 이는 비선형 Cds의 값이 저전압에서 급격히 커지기 때문이다.   



 

１４１ 

 

 

그림 4-36. Full SiC MOSFET의 턴-오프시, 복원된 Vds 전압(청색)을 이용한 

복원된 변위 전류 파형(황색: 1.05nF, 보라색: 비선형 기생 캐패시터) (상단)과 

확대파형(하단) 

 

그림 4-37 파형은 위에서 구한 변위전류와 아래 전류 관계식을 

이용하여  채널전류를 복원한 파형이다.  

id(𝑡) = 𝑖𝑐ℎ(𝑡) + 𝑖𝑐𝑎𝑝(𝑡) .                  (4.7) 

 소자 전압을 복원했던 것과 마찬가지로, MOSFET의 소자가 완전히 턴-

오프가 되고 난 뒤의 복원된 채널 전류는 전류의 진동성분이 없는 0에 
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가까운 값임을 확인 할수있다. 이를 통해 채널전류 복원의 신뢰도를 

확인할 수 있다.  

 

그림 4-37. Full SiC MOSFET의 턴-오프시, 복원된 Vds 전압(청색)을 이용한 

복원된 채널 전류 파형(황색: 1.05nF, 보라색: 비선형 기생 캐패시터) 과 계측 

전류 파형(적색) (상단)과 확대파형(하단) 

 

 그림 4-37의 하단 파형은 턴-오프시 소자양단 전압이 상승할 때를 

확대한 파형이다. 이 파형에서 전압과 채널 전류의 곱의 적분이 실제 

MOSFET에 열로 소비되는 스위칭 손실이다. 반면 터미널 전류와 전압의 
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곱의 적분은 기생 캐패시터의 충전에너지를 포함하고 있으므로, 열로 

발산되는 손실이 아니다. 파형에서 보이는 채널전류와 단자 전류의 

차이가 상당히 크기 때문에 이 둘을 구분할 필요성이 있다. 손실에 대한 

논의는 다음절에서 다루도록 한다. 

 

 

앞절에서 살펴본 바와 같이 단자전압을 기준으로 하는 손실 계산이 

실제 열손실로 이어지는 손실 값과는 달라질 수 있다는 것을 

확인하였다. 이를 좀 더 일반화 하여 표현하고자 한다. 아래는 소자의 

on 상태와 off 상태에 따른 전압, 전류 값을 표시하였다.  

0di 

Off state On state

,ds mV ds dcv V

d Li I

0dsv + +

Turn on

Turn off

,ds mV
 

그림 4-38. Full SiC MOSFET의 턴-온, 턴-오프시의 전류, 전압 상태 

 

 에너지 보존 법칙에 의해 계에 투입된 에너지는 열손실 에너지와 계에 

저장된 에너지 변동량의 합으로 표현할수 있다. 이를 소자의 턴-온 

과정에 대해 전개하면 다음과 같다.  

Eon,m +
1

2
𝐶𝑑𝑠𝑉𝑑𝑐

2 = 𝐸𝑜𝑛,ℎ𝑒𝑎𝑡 +
1

2
𝐿𝑝𝐼𝑓𝑖𝑎𝑛𝑙

2  .           (4.8) 

 위 수식에서 좌변의 Eon,m은 단자 전압과 단자 전류로 계산된 투입된 

에너지이고, 
1

2
𝐶𝑑𝑠𝑉𝑑𝑐

2 은 이미 캐패시터에 저장된 에너지이다. 우변에 있는 

𝐸𝑜𝑛,ℎ𝑒𝑎𝑡  은 실제 MOSFET에서 열로 발산되는 에너지를 의미하며, 

1

2
𝐿𝑝𝐼𝑓𝑖𝑎𝑛𝑙

2   은 턴-온이후 인덕터에 흐르는 전류에 의해 저장되는 에너지를 

의미한다. 이 인덕터 에너지 계산시 사용되는 전류는 부하전류인 IL 아닌 

Ifinal 값을 사용하는데 유의해야 한다. 이를 실제 스위칭 과도 파형과 

스위칭 손실 계산을 위한 적분범위를 비교하여 설명하면 다음과 같다. 
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finalV

 

그림 4-39. Full SiC MOSFET의 턴-온시, 턴-온 손실 측정 범위와 실험 계측된 

MOSFET 전압(적색), 전류(청색) 파형 

 

 턴-온 손실 계산을 위한 손실 적분 범위는 일반적으로 부하전류의 10% 

에서 Vdc전압의 2% 사이로 정해진다[118]. 따라서 그림 4-39와 같이 적분 

구간의 시작점에서의 소자 양단 전압은 Vdc, 적분 구간 마지막의 전류는 

Ifinal 값이 된다. 위 스위칭 파형에서 확인할 수 있듯이 스위칭 과전류로 

인해 해당 적분 구간의 마지막 전류는 부하전류보다 더 큰 값을 가진다. 

따라서 위 수식의 우변의 전류는 부하전류 IL 이 아닐수 있다. IGBT와 
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같이 비교적 느린 스위칭 특성으로 인해 전류의 최대치가 부하전류값과 

거의 동일하다면 이러한 구분은 불필요할 수 있다. 하지만 SiC 

MOSFET의 경우, 이러한 전류 최대치가 부하전류 IL 과 다른 경우가 

대부분이기 때문이 이를 구분하여야 한다.  

 위에서 언급한 에너지 관계식을 측청치 기준 투입 에너지로 정리하면 

다음과 같다.  

Eon,m = 𝐸𝑜𝑛,ℎ𝑒𝑎𝑡 + [
1

2
𝐿𝑝𝐼𝑓𝑖𝑎𝑛𝑙

2 −
1

2
𝐶𝑑𝑠𝑉𝑑𝑐

2 ] .          (4.9) 

 위 수식에서 알 수 있듯이 단자 전압과 전류를 기준으로 한 턴-온 

손실은 실제 열손실만을 포함하는 것이 아닌, 측정 단자 사이에 

존재하는 기생 캐패시터와 기생 인덕터에 의한 에너지 변동분을 

포함한다.  

 유사하게 턴-오프 손실에 대한 에너지 식을 만들면 아래와 같다.  

Eoff,m +
1

2
𝐿𝑝𝐼𝐿

2 = 𝐸𝑜𝑓𝑓,ℎ𝑒𝑎𝑡 +
1

2
𝐶𝑑𝑠𝑉𝑓𝑖𝑛𝑎𝑙

2  .           (4.10) 

Eoff,m = 𝐸𝑜𝑓𝑓,ℎ𝑒𝑎𝑡 + [
1

2
𝐶𝑑𝑠𝑉𝑓𝑖𝑛𝑎𝑙

2 −
1

2
𝐿𝑝𝐼𝐿

2] .           (4.11) 

 턴-오프 손실의 경우도 단자전압과 전류를 기준으로 한 손실에는 실제 

열손실과 기생 성분들에 의한 저장에너지 변동분이 표함되어 있음을 알 

수 있다. 위의 측정치 기준으로 전체 스위칭 손실을 계산하면 다음과 

같다.  

 Eon,m + Eoff,m = 𝐸𝑜𝑛,ℎ𝑒𝑎𝑡 + 𝐸𝑜𝑓𝑓,ℎ𝑒𝑎𝑡                       

 + [
1

2
𝐿𝑝(𝐼𝑓𝑖𝑎𝑛𝑙

2 − 𝐼𝐿
2) −

1

2
𝐶𝑑𝑠(𝑉𝑓𝑖𝑛𝑎𝑙

2 − 𝑉𝑑𝑐
2 )] .    (4.12) 

 만약 스위칭 손실 계산을 위한 적분 구간상의 마지막 전압이나 전류가 

부하전류와 DC링크 전압과 유사하다면 전체 스위칭 손실은 단자전압과 

단자전류를 기준으로 한 손실로 계산하여도 실제 열손실과 일치함을 알 

수 있다. 하지만 스위칭속도가 빠른 SiC MOSFET의 경우는 대부분의 

경우 그렇지 않기 때문에 손실 계산에 있어 주의를 기울여야 한다.  

 식 (4.12)의 대괄호 안에 위치한 저장된 에너지의 변동분에 대해서도 

고찰이 필요하다. 소자가 빠른 스위칭 속도로 턴-오프하게 되면 턴-오프 

이후 소자의 기생 캐패시터 ‘Cds’와 DC단의 등가 인덕턴스 ‘Ldc’ 사이의 
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공진으로 인해 소자 양단 전압에는 Vdc 전압을 중심으로 하는 전압 

진동과 0을 기준으로 전류 진동이 발생한다. 이들 진동은 DC단 등가 

인덕턴스의 전류 경로를 통해 기생 캐패시터와 에너지를 주고받으며  

경로에 포함된 저항 성분에 의해 감쇄된다. 이렇게 감쇄되어 사라지는 

에너지는 전류 경로상에 존재하는 고주파 저항, 접촉 저항등에 의해 

열로 발산되며 일부 에너지는 전자기파 형태로 공기중에 방사된다. 이들 

에너지중 일부가 위에서 언급한 저장된에너지의 변동분이다.  

 턴-오프 과정에서 공진으로 인해 열로 사라지는 에너지는 앞선 에너지 

보존 법칙에 의해 다음과 같이 표현 할 수 있다.  

Eoff,loop =
1

2
𝐶𝑑𝑠𝑉𝑓𝑖𝑛𝑎𝑙

2 −
1

2
𝐶𝑑𝑠𝑉𝑑𝑐

2  .               (4.13) 

 캐패시터에 저장된 에너지는 결국에는 Vdc 전압으로 수렴하기 때문에 

적분구간의 마지막 Vds 전압인 Vfinal 값을 사용하면 상위의 수식으로 

공진 경로를 통해 손실되는 에너지를 구할수 있다.  

 반대로 턴-온 과정에서 공진으로 인해 소실되는 에너지는 다음과 같이 

쓸 수 있다.  

Eon,loop =
1

2
𝐿𝑑𝑐𝐼𝑓𝑖𝑛𝑎𝑙

2 −
1

2
𝐿𝑑𝑐𝐼𝐿

2  .               (4.14) 

 위의 수식을 사용하기 위해서는 DC단의 등가 인덕턴스 값이 필요하다. 

다음 장에서 등가 인덕턴스 값을 추정하는 방법을 언급할 예정이기 

때문에 해당 값을 사용할 수 있다.  

  다른 방법으로는 MOSFET의 턴-온시 상단에 위치한 환류 다이오드의 

턴-오프 전압 VD,final 을 측정하면 같은 방식으로 공진으로 소실되는 

에너지를 계산할수있다. 

Eon,loop =
1

2
𝐶𝑑𝑉𝐷,𝑓𝑖𝑛𝑎𝑙

2 −
1

2
𝐶𝑑𝑉𝑑𝑐

2  .               (4.15) 

 캐패시터에 저장된 에너지를 기준으로 공진 손실에너지 계산에는 기생 

캐패시터의 비선형성을 고려하여야 한다. 실제 기생 캐패시터는 

비선형적으로 캐패시턴스값이 바뀌기 때문에 일정한 C 값을 사용하여 

위와 같이 계산할 수 없다. 이 경우, 데이터 시트에서 제공하는 Vds에 

따른 기생캐패시터에 저장된 에너지 그래프를 통해 그 값을 찾을 수 
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있다. 아래는 CREE의 Full SiC MOSFET 데이터 시트에서 제공하는 

기생캐패시터의 전압과 저장에너지의 관계을 보여준다.  

 

그림 4-40. Full SiC MOSFET의 Vds에 따른 Coss에 저장된 에너지 그래프 

 

 위 그래프를 함수 Eds(𝑉𝑑𝑠)로 표현하면 공진에 의한 손실은 다음과 

같이 표현될 수 있다.  

Eoff,loop = Eds(𝑉𝑓𝑖𝑛𝑎𝑙) − Eds(𝑉𝑑𝑐) .             (4.16) 

Eon,loop = Eds(𝑉𝐷,𝑓𝑖𝑛𝑎𝑙) − Eds(𝑉𝑑𝑐) .            (4.17) 

 만약 제조사에서 위의 에너지 데이터를 제공하지 않는다면 Vdc에 따른 

AC 캐패시턴스 성분을 이용하여 아래와 같이 에너지를 구할 수도 있다. 

먼저 아래의 AC 캐패시턴스의 정의를 이용하여 Vds 과 Q에 대한 함수 

f를 구한다. 

𝑑𝑄𝑑𝑠

𝑑𝑉𝑑𝑠
= 𝐶𝑜𝑠𝑠 = 𝑔(𝑉𝑑𝑠)  .                 (4.18) 

𝑓(𝑉) = ∫ 𝑔(𝑉𝑑𝑠)𝑑𝑉𝑑𝑠 
𝑉

0
= 𝑄𝑜𝑠𝑠  .             (4.19) 

 위 함수의 역함수를 아래와 같이 정의한다.  

V = 𝑓−1(𝑄𝑜𝑠𝑠) .                      (4.20) 

 위 함수와 (4.21)의 에너지 식을 이용하여 캐패시터에 저장된 에너지 

함수를 구하면 다음과 같다.  

𝐸𝑑𝑠(𝑉) = ∫ 𝑓−1(𝑄0𝑠𝑠)𝑑𝑄𝑜𝑠𝑠
𝑓(𝑉)

0
 .              (4.21) 

 위 수식들을 그래프로 표현하면 아래와 같다.  
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Vds

Coss

Vds

Qoss

( ) oss
ds oss

ds

dQ
g V C

dV
 

( )dsg V

( ) ( )ds ds OSSf V g V dV Q 

1( ) ( )ds OSS OSSE V f Q dQ 

 

그림 4-41. 비선형 캐패시터의 AC캐패시턴스 함수와 에너지 함수와의 관계 

 

 만약 전체 소자의 열손실이 아닌 전체 컨버터에서 소비되는 스위칭 

손실을 계산하고자 한다면 아래와 같이 계산할 수 있다.  

Eon,total = 𝐸𝑜𝑛,ℎ𝑒𝑎𝑡 + 𝐸𝑜𝑛,𝑙𝑜𝑜𝑝  .                (4.22) 

Eoff,total = 𝐸𝑜𝑓𝑓,ℎ𝑒𝑎𝑡 + 𝐸𝑜𝑓𝑓,𝑙𝑜𝑜𝑝 .                (4.23) 

 만약 앞 절에서 복원한 기생 인덕턴스 Lp의 영향을 제외시킨 전압과 

전류를 이용하여 에너지를 계산하면 다음과 같이 Lp의 영향이 제거된 

손실을 구할 수 있다.  

Eon,m = 𝐸𝑜𝑛,ℎ𝑒𝑎𝑡 + [−
1

2
𝐶𝑑𝑠𝑉𝑑𝑐

2 ]  .             (4.24) 

Eoff,m = 𝐸𝑜𝑓𝑓,ℎ𝑒𝑎𝑡 + [
1

2
𝐶𝑑𝑠𝑉𝑓𝑖𝑛𝑎𝑙

2 ] .             (4.25) 

 위 식에서에서 MOSFET에서 열로 손실되는 에너지는 앞서 사용한 기생 

캐패시터의 에너지 함수를 이용하여 구할수 있다.  

𝐸𝑜𝑛,ℎ𝑒𝑎𝑡 = Eon,m + Eds(𝑉𝑑𝑐)  .                 (4.26) 

𝐸𝑜𝑓𝑓,ℎ𝑒𝑎𝑡 = Eoff,m − Eds(𝑉𝑓𝑖𝑛𝑎𝑙)  .               (4.27) 

 따라서 전체 스위칭 손실은 다음과 같이 구할수 있다.  

𝐸𝑡𝑜𝑡𝑎𝑙 = 𝐸𝑜𝑛,𝑡𝑜𝑡𝑎𝑙 + 𝐸𝑜𝑓𝑓,𝑡𝑜𝑡𝑎𝑙  .               (4.28) 
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4.3.1 스위칭 손실 측정 결과 

 그림 4-42는 외부 게이트 저항 0, 2.5, 8에 대한 SiC MOSFET의 

턴-온 손실, 턴-오프 손실, 전체 손실(턴-온 손실 + 턴-오프 손실)의 

그래프이다. 실험에 사용한 전력소자는 CREE의 “CAS120M12BM2” 

으로, 1200V의 전압 내압과, 케이스 온도 25도 기준 193A, 90도 기준 

138A의 최대 전류용량을 가지는 레그(Leg)구조의 62mm 패키지를 

가지는 Full SiC MOSFET 모듈이다. 
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그림 4-42. 외부 게이트 저항 0, 2.5, 8에 따른 부하전류(X축, [A])에 따른 턴-

온, 턴-오프, 전체 스위칭 손실(Y축, [J]) 실험 결과 

 

그림 4-42의 각각의 손실 그래프에는 앞선 절에서 정의했던, 

MOSFET의 열로 발산되는 순수손실 𝐸𝑜𝑛,ℎ𝑒𝑎𝑡 , 𝐸𝑜𝑓𝑓,ℎ𝑒𝑎𝑡 와 공진전압, 
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전류에 의해 발산되는 루프손실 𝐸𝑜𝑛,𝑙𝑜𝑜𝑝, 𝐸𝑜𝑓𝑓,𝑙𝑜𝑜𝑝 와 이 둘을 합친 

전체손실 𝐸𝑜𝑛,𝑡𝑜𝑡𝑎𝑙 , 𝐸𝑜𝑓𝑓,𝑡𝑜𝑡𝑎𝑙을 표시하였고, 턴-온, 턴-오프 전체 스위칭 

손실 𝐸𝑡𝑜𝑡𝑎𝑙  을 우측에 도시했다. 여기서 표면적인 손실은, 단자전압, 

전류를 이용하여 계산한 𝐸𝑜𝑛,𝑚, 𝐸𝑜𝑓𝑓,𝑚 을 의미한다.  

그림 4-42에서 주의깊게 보아야 할 것은 게이트 저항 0과 

8에서의 루프손실이 차지하는 비율이다. 게이트 저항이 매우 작은 

0의경우, 전체 손실에서 MOSFET의 열로 발산되는 에너지인 순수 

손실과 공진에 의해 발산되는 루프 손실이 거의 비슷한 수준임을 관찰 

할 수 있다. 반면, 비교적 큰 게이트 저항인 8의 경우, 전체손실에서 

루프 손실이 차지하는 비중이 미미함을 알 수 있다.  

따라서 게이트 저항이 매우 작은 고속 스위칭의 영역에서는 공진에 

의한 손실을 고려하여 스위칭 손실을 계산해야 MOSFET 소자의 

손실을 정확히 평가 할 수 있다. 그림 4-42에서 볼 수 있듯이, 이러한 

손실 계산법은 게이트 저항이 매우 작은 고속스위칭에서 큰 의미를 

가진다.  
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이번 절에서는 3장에서 분석한 부하전류에 따른 과전압의 경향을 

실험을 통해 검증해 본다. 앞절에서 언급한 측정방법을 이용하여 Full 

SiC MOSFET의 전압, 전류를 측정하고, 손실을 계산하였다. 이를 통해 

이론적으로 분석한 것과 실제 현상을 비교해 보았다. 실험으로 

검증하고자 하는 항목은 다음과 같다.  

- 외부 게이트 저항을 매우 작은 값을 사용하였을때 MOSFET의 턴-

오프 과전압의 크기가 부하전류에 대해 주기성을 갖는지 확인한다.  

- 게이트 저항을 작은 저항에서 큰 저항으로 증가시켰을 때 

부하전류에 따른 과전압 크기의 경향이 어떻게 바뀌는지 확인한다.  

- DC단의 기생 인덕턴스 성분을 증가 시켰을 때, 작은 게이트 

저항을 사용하였을 때 나타나는 기준전류의 크기가 3장의 분석에서 

예측한 크기로 변동하는지 확인한다. 

- 작은 게이트 저항을 사용했을 때, Vdc전압 변동에 따른 기준 전류 

변동이 3장의 분석과 일치하는지 확인한다.  

실험에 사용한 전력 소자는 CREE의 “CAS120M12BM2” 으로, 

1200V의 전압 내압과, 케이스 온도 25도 기준 193A, 90도 기준 138A의 

최대 전류용량을 가지는 레그(Leg)구조의 62mm 패키지를 가지는 Full 

SiC MOSFET 모듈이다. 아래의 실험 결과들은 모두 해당 모듈을 

이용하여 측정한 결과이다. 

  

4.4.1 게이트 저항의 영향 

게이트 저항변동에 따른 부하전류에 따른 MOSFET의 턴-오프 

과전압의 경향을 확인하기 위해 0Ω, 1.25Ω, 2.5Ω, 4Ω, 8Ω, 20Ω, 47Ω의 

7가지 외부 게이트 저항 조건과 0~150A까지 총 27개의 부하전류에 

대한 MOSFET 턴-오프 스위칭 파형을 계측하였다. 측정된 전압 

파형은 4.1~4.2절에서 소개한 계측 방법을 이용하여 측정범위내 

기생인덕터의 영향을 제거하여 분석에 사용하였다. 

그림 4-43는 189개(게이트 저항 조건7개 ×  전류조건 27개)의 측정 
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조건의 MOSFET 턴-오프 전압 파형에서 과전압(최고 전압; Vpeak) 값 

만을 부하전류에 따라 도시한 그래프이다. 

그림 4-43에서 확인할 수 있듯이 게이트 저항이 0Ω일 경우, 

부하전류에 대한 과전압 크기의 경향이 주기성을 가지는 것으로 

나타났다. 이러한 경향은 게이트 저항이 증가할수록 점점 사라진다.  

 

그림 4-43. 측정범위내 기생 인덕턴스의 영향을 제거한 부하전류에 따른 

저항에따른 Full SiC MOSFET의 턴-오프 과전압 실험 결과 

 

3장에서 분석한 게이트 저항에 따른 과전압 경향 분석 결과와 

동일하게, 외부 게이트 저항을 0Ω에서 4Ω까지 증가시킬 경우, 

기준전류( I0 ≅ 93.2A ,4.4.2절에서 계산) 근처에서의 과전압은 오히려 

증가하며, 4Ω 보다 큰 게이트 저항에 대해서는 과전압의 크기가 

감소하는 것을 확인할 수 있다.  

기준전류에서의 과전압의 경향을 자세히 관찰하기 위해 기준전류 

근처에서의 턴-오프 스위칭 실험 파형을 그림 4-44에 표시하였다.  
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Rg_ext=0
Rg_ext=1.25
Rg_ext=2.5
Rg_ext=4.0

 

Rg_ext=47

Rg_ext=20

Rg_ext=8.0
Rg_ext=4.0

 

그림 4-44. 측정범위내 기생 인덕턴스의 영향을 제거한 기준전류 근처에서의 

외부 게이트 저항에 따른 Full SiC MOSFET의 턴-오프 과전압 실험 파형 

 



 

１５４ 

 

그림 4-44에서 확인할 수 있듯이 외부 게이트 저항이 0~4Ω 로 

증가할 수록, 전압 기울기(dv/dt)와 전류 기울기(di/dt)가 작아지지만, 

소자의 과전압은 점점 커짐을 관찰 할 수 있다. 이는 일반적으로 

알려진 MOSFET의 턴-오프 과전압의 경향과 다르다. 

반면 외부 저항의 크기가 4Ω~47Ω으로 증가할 경우, 전압 

기울기(dv/dt)와 전류 기울기(di/dt)가 작아지며, 동시에 과전압의 크기도 

점점 작아지는 것을 관찰할 수 있다. 
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그림 4-45. 측정범위내 기생 인덕턴스의 영향을 제거한 기준전류(93.2A) 

근처에서의 외부 게이트 저항에 따른 Full SiC MOSFET의 턴-오프 과전압과  턴-

오프 손실 

 

그림 4-45는 그림 4-44의 외부 게이트 저항에 따른 과전압과 턴-

오프 손실을 하나의 그래프로 표현 하였다. 그림에서 확인할 수 

있듯이, 게이트 저항이 증가함에 따라 턴-오프 손실은 증가하지만, 

소자의 과전압은 외부 게이트 저항이 4Ω인 경우 까지 증가하다 

감소하는 것을 관찰할 수 있다. 단적인 예로, 외부 저항 0Ω일 경우와 

외부 저항 20Ω일 경우의 과전압은 731V와 737V로 서로 유사하지만, 
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턴-오프 손실은 0.12mJ, 2.93mJ로 24.4배 차이가 난다.  

외부 게이트 저항값이 0Ω 일 경우에 3장의 분석처럼 기준 

전류에서의 과전압이 0이 되지 못하는 이유는 모듈 내부에 있는 내부 

게이트 저항의 영향으로 인한 것으로 생각된다. 아래 사진은 실험에 

사용한 Full SiC MOSFET 모듈의 내부 모습이다. 사진에 보이는 것처럼 

약 10Ω의 저항이 연결되어 있다. 모듈 내부에는 총 6개의 MOSFET이 

병렬 연결되어 있으므로, 등가적으로 약 1.6Ω의 내부 게이트 저항이 

모듈 내부에 있는 것으로 간주할 수 있다.  

 

 

그림 4-46. 1200V 120A Full SiC MOSFET 모듈 내부에 위치한 내부 게이트 저항의 

모습 

  

모듈 내부에 내부 게이트 저항이 있는 이유는 병렬 연결된 

MOSFET간의 게이트 전압 평형을 맞춰주기 위함과 병렬 연결된 

MOSFET간에 발생할 수 있는 게이트-소스단의 공진의 감쇄를 위한 

것으로 보인다. 이러한 모듈 내부의 게이트 저항에 의한 스위칭 

속도의 한계를 제거하려면 새로운 게이트 드라이버 설계가 필요하다.  
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MOSFET의 턴-온시, MOSFET의 게이트 저항 변동에 따른 

부하전류에 따른 SiC 쇼트키 다이오드의 턴-오프 과전압의 경향을 

확인하기 위해 0Ω, 1.25Ω, 2.5Ω, 4Ω, 8Ω, 20Ω, 47Ω의 7가지 외부 

게이트 저항 조건과 0~150A까지 총 27개의 부하전류에 대한 MOSFET 

턴-온시 쇼트키 다이오드의 스위칭 파형을 계측하였다. 측정된 전압 

파형은 4.1~4.2절에서 소개한 계측 방법을 이용하여 측정범위내 

기생인덕터의 영향을 제거하여 분석에 사용하였다. 

그림 4-47은 게이트 저항 변동과 부하전류에 따른 MOSFET 턴-온 

시 상단 SiC 쇼트키 다이오드의 과전압 경향에 대한 실험 결과이다.  

 

그림 4-47. 측정범위내 기생 인덕턴스의 영향을 제거한 부하전류와 저항에 따른 

Full SiC MOSFET의 턴-온시 SiC 쇼트키 다이오드의 과전압 실험 결과 

 

 3장의 이론적 분석에서 예상하였듯이, 작은 게이트 저항을 가질 때는 

부하전류와 상관없이 2Vdc 값에 달하는 높은 과전압이 발생함을 관찰 할 

수 있다. 이러한 다이오드 과전압의 경향은 게이트 저항값이 증가함에 

따라 점점 작아진다.  
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그림 4-48. 측정범위내 기생 인덕턴스의 영향을 제거한 부하전류에 따른 Full SiC 

MOSFET의 외부 게이트 저항 0Ω 턴-온시 MOSFET의 턴-온 실험 파형 

 

그림 4-49. 측정범위내 기생 인덕턴스의 영향을 제거한 부하전류에 따른 Full SiC 

MOSFET의 외부 게이트 저항 0Ω 턴-온시 SiC 쇼트키 다이오드의 턴-오프 

과전압 실험 파형 
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그림 4-48과 그림 4-49은 0~150A사이의 27개의 부하전류 중,  3A, 35 A, 

74 A, 111 A, 153 A의 부하전류에 대한 외부게이트 저항 0Ω의 Full SiC 

MOSFET의 턴-온 스위칭 실험파형이다. 그림 4-48은 MOSFET의 턴-온시, 

MOSFET의 전압,전류 실험 파형이며, 그림 4-49은 MOSFET의 턴-온시의 

다이오드의 전압,전류 실험 파형이다. 

그림 4-49에서 관찰 할 수 있듯이, 게이트 저항이 매우 작은 경우에는 

부하전류의 크기와 상관없이 MOSFET의 턴-온시, 다이오드의 턴-오프 

과전압이 2Vdc에 근접한 값으로 일정함을 관찰할 수 있다. 
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그림 4-50. 측정범위내 기생 인덕턴스의 영향을 제거한 외부 게이트 저항에 따른 

부하전류에 따른 Full SiC MOSFET의 턴-온시 SiC 쇼트키 다이오드의 턴-오프 

과전압 크기와 턴-온 손실의 실험 결과 

 

 그림 4-50는 3A, 35 A, 74 A, 111 A, 153 A의 부하전류에 대한 Full SiC 

MOSFET의 턴-온 스위칭시의 턴-온 스위칭 손실과 다이오드의 과전압을 

0Ω, 1.25Ω, 2.5Ω, 4Ω, 8Ω, 20Ω, 47Ω의 외부게이트 저항에 따라 

도시하였다. 턴-온 스위칭 손실은 부하전류가 증가함에 따라 증가하며 
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게이트 저항이 작아질수록 부하전류 증가에 따른 손실의 증가 폭이 

감소하는 것과 동시에, 과전압 크기가 대부분의 부하전류 범위에서 

2Vdc에 근접한 값으로 수렴하는 것을 알 수 있다. 

 

4.4.2 기생 인덕턴스의 영향 

DC단 기생 인덕턴스의 영향을 확인하기 위해 아래 사진과 같이 

Full SiC MOSFET 모듈의 단자에 8mm 높이의 구리 원기둥을 삽입하여 

인위적으로 기생 인덕턴스를 증가 시키며 스위칭 파형을 계측하였다.  

 

 

그림 4-51. Full SiC MOSFET 모듈과 DC단 기생 인덕턴스의 증가를 위해 8mm 

구리 원기둥의 장착 모습(좌부터 2단, 1단, 0단)  

 

  구리 원기둥의 장착 개수에 따라 0단, 1단, 2단으로 표현 한다. 구리 

원기둥의 장착 높이가 증가함에 따라 DC단 기생 인덕턴스 성분이 

증가함을 예상할 수 있다. 증가한 기생 인덕턴스 성분은 스위칭 

파형의 진동(ringing) 주파수에 반영된다. 스위칭 파형의 진동 주파수는 

DC단 인덕턴스와 소자의 기생 캐패시턴스의 공진 주파수로 결정 

되므로, 이를 이용하면 DC단 기생 인덕턴스 성분의 크기를 추정할 수 

있다.  

공진 주파수의 측정에 유의할 사항은, MOSFET의 턴-오프 시의 Vdc 

전압을 기준으로 진동하는 소자전압의 주파수를 측정해야 한다. 

왜냐하면 소자의 기생 캐패시턴스는 Vds 전압이 높아질수록 AC 
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캐패시턴스의 변동폭이 작아지기 때문에 공진주파수계산에서 기생 

캐패시턴스의 비선형성을 배제할 수 있다.  

그림 4-52은 구리기둥 단수에 따른 Full SiC MOSFET의 턴-오프 

과전압 실험 파형이다. 그림에서 관찰할 수 있듯이, 턴-오프시, 

MOSFET 전압의 진동 주기가 구리 단수가 높아짐에 따라 달라짐을 

관찰할 수 있다. 여기서, 소자전압의 진동 주파수를 측정하기 

위해서는 가능한 전압변동 폭이 작은 구간에서 측정하는 것이 좋다. 

따라서 실제 공진 주파수의 측정은 공진의 진동이 어느 정도 감쇄된, 

그림 4-52의 파형보다 시간적으로 더 이후의 소자전압파형을 이용하여 

측정하였다. 

 

그림 4-52. 측정범위내 기생 인덕턴스의 영향을 제거한 0Ω의 게이트 저항을 

가지는 구리 기둥 단수에 따른 Full SiC MOSFET의 턴-오프 과전압 실험 파형 
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위의 공진 주파수 측정 방법을 이용하여 각각의 단수에 따른 기생 

인덕턴스 성분을 추정하면 다음과 같다.  

ω =
1

√𝐶𝑑𝑠𝐿𝑑𝑐
  .                 (4.29) 

- 0단 : Ldc = 33.58nH 

- 1단 : Ldc = 41.12nH 

- 2단 : Ldc = 47.51nH 

  

위 값을 기준으로 아래의 공식을 이용하여 기준전류 값을 계산하면 

다음과 같다.  

𝐼0 ≡ √
𝐶

𝐿

2√2𝑉𝑑𝑐

𝜋
 .                (4.30) 

- 0단 : I0 = 93.2A 

- 1단 : I0 = 84.2A 

- 2단 : I0 = 78.3A 

그림 4-53은 게이트 저항을 0Ω으로 고정하고, 8mm 구리 원기둥을 

0단, 1단, 2단으로 했을때의 MOSFET 턴-오프 과전압 실험 결과이다. 

 

그림 4-53. 측정범위내 기생 인덕턴스의 영향을 제거한 부하전류와 구리 기둥 

단수에 따른 0Ω의 게이트 저항을 가지는 Full SiC MOSFET의 턴-오프 과전압 

실험 결과 
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 그림 4-53에서 기준전류라 추정되는 부하전류 70A~100A 범위에서의 

과전압 최저점에서의 전류를 정리하면 아래와 같다.  

- 0단 : I0 = 92.8A (예측값 : 93.2A) 

- 1단 : I0 = 86.1A (예측값 : 84.2A) 

- 2단 : I0 = 80.4A(예측값 : 78.3A) 

 

위의 결과를 비교해 보면, 기준전류의 예측값과 실험값이 거의 

동일함을 알 수 있다. 일부 오차의 원인은 내부 게이트 저항의 

영향으로 인한 느린 스위칭 속도와 스위칭 실험에서의 부하전류 변동 

간격이 3A 가량 되기 때문에 생기는 낮은 분해능이라 추정된다.  

그림 4-54은 0단, 1단, 2단에서의 MOSFET 턴-온시 다이오드의 과전압 

실험 결과이다. 이때 외부 게이트 저항은 0Ω을 사용 했다.  

 

 그림 4-54. 측정범위내 기생 인덕턴스의 영향을 제거한 부하전류와 구리 기둥 

단수에 따른 Full SiC MOSFET의 턴-온시 다이오드의 과전압 실험 결과 

 

 그림 4-54의 실험 결과, 구리 원기둥의 단수가 높아짐에 따라 약 20V 

가량의 과전압의 크기가 줄어 들지만, 부하전류의 값과 관게없이 거의 
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2Vdc값에 가까운 일정한 과전압이 발생하는 것을 확인할 수 있다. 20V의 

과전압 강하분은 3장의 이론 분석에서는 규명하지 못하였지만, 

부하전류와 기생 인덕턴스 성분의 크기와 상관없이 2Vdc의 과전압을 

가진다는 경향은 실험에서 관찰할 수 있었다. 

  아래는 비교적 큰 저항인 8Ω의 게이트 저항을 가질 때의 MOSFET 

턴-오프 과전압 실험 결과이다. 비교적 큰 게이트 저항이기 때문에 

일반적으로 잘 알려진 과전압의 경향에 따라 부하전류 크기에 비례하여 

과전압의 크기가 증가하는 것을 관찰할 수 있다. 또한 구리기둥의 

단수가 높아짐에 따라(기생 인덕턴스의 크기가 커짐에 따라) 과전압의 

크기도 비례하여 증가함을 관찰 할 수 있다. 이는 기존에 잘 알려진 

MOSFET의 과전압 경향과 일치한다.  

 

그림 4-55. 측정범위내 기생 인덕턴스의 영향을 제거한 부하전류와 구리 기둥 

단수에 따른 8Ω의 게이트 저항을 가지는 Full SiC MOSFET의 턴-오프 과전압 

실험 결과 

아래는 8Ω의 게이트 저항을 가질때의 MOSFET 턴-온시, 다이오드의 

과전압 실험 결과이다. 게이트 저항값이 비교적 크기 때문에 다이오드 

과전압의 크기 자체는 그리 크지 않다. 하지만 부하전류가 증가함에 
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따라 다이오드의 과전압 크기가 조금 씩 증가하며, 단수 높아 기생 

인덕턴스 성분이 증가할수록 과전압의 크기가 증가하는 경향을 보여준다.  

 

그림 4-56. 측정범위내 기생 인덕턴스의 영향을 제거한 부하전류와 구리 기둥 

단수에 따른 8Ω의 게이트 저항을 가지는 Full SiC MOSFET의 턴-온시 다이오드 

과전압 실험 결과 

 

4.4.3  DC링크 전압의 영향 

3장의 이론 분석에서 기준전류는 Vdc 전압에 비례한다고 예측하였다. 

아래 수식을 이용하여 Vdc 전압에 따른 기준전류를 계산하면 아래와 

같다.  

𝐼0 ≡ √
𝐶

𝐿

2√2𝑉𝑑𝑐

𝜋
 .                (4.31) 

- 600Vdc : I0 = 93.2A 

- 450Vdc : I0 = 69.9A 

- 300Vdc : I0 = 46.6A 

 이러한 경향이 실험에서도 동일하게 나타나는지 확인하였다. 아래 

그래프는 Vdc 전압을 600V, 450V, 300V 로 하고 게이트 저항을 0Ω으로 

하였을 때의 실험 결과이다.  
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그림 4-57. 측정범위내 기생 인덕턴스의 영향을 제거한 부하전류와 DC링크 

전압에 따른 0Ω의 게이트 저항을 가지는 Full SiC MOSFET의 턴-오프 과전압 

실험 결과 

 

 이론 분석에서 예측 하였듯이 Vdc 전압이 감소함에 따라 기준전류의 

위치도 이동하는 것을 볼 수 있다. 실험에서 나타난 기준전류의 크기와 

이론분석으로 예측한 기준전류의 크기를 비교하면 아래와 같다.  

- 600Vdc : I0 = 92.8A (예측값 : I0 = 93.2A) 

- 450Vdc : I0 = 73.8A (예측값 : I0 = 69.9A) 

- 300Vdc : I0 = 55.3A (예측값 : I0 = 46.6A) 

 

  이론적으로 예측한 값과 다소 차이는 있지만 유사한 경향이 있음을 

확인할 수 있다.  

 그림 4-58은 0Ω의 외부 게이트 저항 사용시, Vdc 전압 변동에 따른 

다이오드 과전압의 실험 결과이다. 그림 4-58에서 Vdc 전압의 크기와  

상관없이 다이오드 턴-오프 과전압의 크기는 부하전류의 크기와 

상관없이 일정함을 알 수 있다. 다만, 저전압에서는 과전압의 크기가 

2Vdc가 아닌 좀 더 작은 비율로 형성됨을 관찰 할 수 있었다.  
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그림 4-58. 측정범위내 기생 인덕턴스의 영향을 제거한 부하전류와 DC링크 

전압에 따른 0Ω의 게이트 저항을 가지는 Full SiC MOSFET의 턴-온시, 다이오드 

과전압 실험 결과 

 

 

3장의 분석에서 유도한 기준전류 I0는 아래의 식과 같이 기생 

인덕턴스와 기생 캐패시턴스, DC링크 전압으로 표현 된다.  

𝐼0 ≡ √
𝐶

𝐿

2√2𝑉𝑑𝑐

𝜋
 .                    (4.32) 

  따라서 실리콘 IGBT나 MOSFET 또한 매우 빠른 속도의 스위칭이 

가능하다면, 위 식의 기준전류를 중심으로한 주기적인 과전압 경향이 

나타나야 한다. 하지만 최근까지의 연구에서 실리콘 기반의 반도체 

소자에서 주기적인 과전압의 특성이 보고된 바는 없다. 이에 저자는 

실리콘 IGBT, MOSFET에 본 논문의 분석결과가 적용되지 않고, SiC 

MOSFET의 경우에만 적용되는지에 대해 고찰해 보았다. 저자가 

생각하는 그 이유는 다음과 같다. 

- 3장에서는 SiC 쇼트키 다이오드를 고려하여 이상적인 다이오드를 

가정하여 분석하였다. 실리콘 기반의 다이오드는 PN접합 

다이오드를 주로 사용하기 때문에 스위칭 속도가 느리고, 역회복 
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전류가 있어 그 특성 이상적인 다이오드와 다르다. 

- 일반적으로 Si IGBT는 SiC MOSFET 보다 스위칭 속도가 느리고, 

후미전류(tail currrent)가 존재하기 때문에 매우 빠른 스위칭 

속도에서만 보이는 주기적인 과전압 특성이 Si IGBT에서는 

관찰하기 어려울 것이다.  

- [122]에 따르면, 일반적으로 SiC MOSFET의 출력 캐패시턴스 

(Coss)는 SiC MOSFET의 높은 도핑 농도(doping concentration)로 

인해 동급의 Si IGBT 보다 크다고 한다. [122]에서 예시로 제시한 

Si IGBT와 SiC MOSFET의 Coss의 크기를 비교하면, SiC MOSFET이 

약 7.2배 더 큰 캐패시턴스를 지닌다. 따라서, 식 (4.32)의 

기준전류의 경우, Si IGBT의 기준전류가 SiC MOSFET보다 더 

작을것이기 때문에 과전압의 주기성을 파악하기 어려울 것이다. 

- 600V~3.3kV의 고압의 Si MOSFET의 경우, 전류용량이 매우 작기 

때문에 수백A의 SiC MOSFET에 비해 기생 캐패시턴스의 크기가 

작을 것이다. 따라서 IGBT의 경우와 유사하게, 기준전류의 

크기가 매우 작을것이기 때문에 과전압의 주기성을 파악하기 

어려울 것이다.  

 따라서 Full SiC MOSFET에서만 주기적인 과전압 특성이 나타나는 가장 

큰 원인은 빠른 스위칭 속도와 큰 기생 캐패시턴스 성분이라 할 수 있다. 

기생 인덕턴스 성분은 패키지 설계에 의해 좌우되기 때문에 Si IGBT와 

SiC MOSFET이 유사한 값을 가지며, 사용하는 DC전압도 비슷하기 

때문이다. 이러한 상황에서 SiC MOSFET의 기준전류 값이 600V~3.3kV 

소자에서 많이 사용되는 수백A의 소자의 정격전류 근처에 위치하기 

때문에 과전압의 경향이 쉽게 관찰되는 것으로 생각된다.  

소자의 정격전류가 증가함에 따라 소자의 면적(기생 캐패시턴스)이 

넓어지기 때문에 식 (4.32)의 기준전류 또한 증가함을 기대 할 수 있다. 

따라서 실험에서 사용한 120A의 Full SiC MOSFET소자 뿐만 아니라, 다른 

전류 용량대의 Full SiC MOSFET에서도 이러한 현상이 관찰 될 것이라 

예상한다.   
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제 5장 과도분석결과의 전력변환장치 응용 

 5장에서는 작은 저항을 지니는 스위칭 과도 분석결과의 전력변환장치 

적용 가능성에 대해 검토하고, 적력변환장치 응용방안을 고찰한다.  

3장에서의 Full SiC MOSFET의 과도현상 분석에서는 스위칭 회로를 

더블펄스 시험 회로로 한정하고, 스위칭이 일어나는 초기조건을 정적인 

상황으로 가정하여 분석하였다. 또한 게이트 드라이버의 전압을 

기울기(slew)가 없는 이상적인 계단(step)파형으로 가정하였다. 이와 같은 

가정들이 실제 전력변환장치에 적용될 수 있는지 고찰해본다. 또한 

게이트 저항이 작을 경우 나타나는 소자 과전압의 전류에 대한 주기성이 

실리콘 IGBT나 실리콘 MOSFET의 스위칭에서 잘 관찰되지 않은 이유에 

대해 고찰해 본다. 마지막으로, 본 논문에서 분석한 SiC MOSFET의 

과전압 분석결과의 응용방안에 대해 고찰해 보도록 한다.  

5장의 각 절에서 검토할 내용을 서술하면 아래와 같다.  

- 5.1절에서는 더블펄스 테스트 회로에서 검토한 스위칭 

과도분석이 실제 전력변환장치에 적용이 가능한지 검토한다. 이 

검토를 통해 어떤 종류의 전력변환장치에 본 논문의 연구결과가 

응용될 수 있는지 고찰한다.  

- 5.2절에서는 스위칭이 연속적으로 이루어질 경우의 소자의 

과전압 경향을 분석한다. 스위칭이 연속적으로 이루어질 경우, 

스위칭 직전 회로의 전압,전류의 상태가 달리질 수 있다. 이처럼 

초기상태가 변화할 경우, 본 논문의 분석이 어느 범위까지 적용 

가능 할지 고찰한다.  

- 5.3절에서는 기울기를 가지는 실질적인 게이트 드라이버가 본 

논문의 과도상태 분석에 어떤 영향을 줄지 고찰한다.  

- 5.4절에서는 실리콘카바이드 MOSFET에서 관찰되는 과전압의 

부하전류에 대한 주기성이 실리콘 IGBT와 MOSFET에서는 잘 

관찰되지 못한 이유를 고찰한다. 

- 5.5절에서는 SiC MOSFET 과전압 분석결과가 어떤 방식으로 

응용이 가능할지 고찰한다.  
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스위칭 과도분석을 위해 아래 그림 5-1과 같은 스위치-다이오드-

인덕터의 조합을 이용하여 스위칭 과도 분석을 수행하였다.  

+

-

 

그림 5-1. 더블펄스 시험 회로의 등가회로 

 

 여기서 제기할수 있는 의문은 위의 회로에서 관찰한 현상이 실제 

전력변환 장치를 구성하고 있는 스위치 소자에서도 발생하느냐이다. 

만약 대상으로 하고 있는 전력변환 장치의 스위치 소자에서 나타나는 

현상이 위의 더블펄스 테스트 회로에서 나타나는 현상과 다르다면 더블 

펄스 테스트로부터 얻어지는 자료는 실제상황에 적용되기 어렵다.  

먼저 Full SiC MOSFET이 가장 많이 적용되는 3상 투레벨(2-level) 

인버터 구조로부터 위의 더블 펄스 테스트 회로가 등가임을 알아 본다. 

그림 5-2은 투레벨 3상 인버터의 어느 한 동작 상황을 모의하고 있다.  

 

그림 5-2. 투레벨 삼상 인버터의 구조와 스위칭 동작 상황 
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 빨간색 박스안의 회로는 레그(leg) 단위로 구성된 Full SiC MOSFET 

모듈(module)이며, 각각의 모듈의 DC단 터미널에는 스너버(snubber) 

캐패시터가 부착되어 있다고 가정한다. 다음으로 각 leg 모듈들은 DC 

버스 플레이트(bus-plate) 또는 DC 버스 바(bus-bar) 구조로 용량이 큰 

벌크(bulk) 캐패시터에 연결된다. 위 구조에서는 leg 모듈과 벌크 캪 

사이의 연결이 대칭적으로 이루어져 있지만, 3개의 leg가 하나의 

모듈안에 통합되어 있는 3상 Full SiC module의 경우는 벌크캪과의 

연결구조가 비대칭적으로 이루어진다. 이 경우, 각 leg별로 서로 다른 

스위칭 특성이 나타날 수 있다. 위에서 설명한 DC단 구조는 일반적으로 

많이 사용되는 구조이다. DC단 구조는 Full SiC MOSFET의 스위칭 특성에 

큰 영향을 미치기 때문에 매우 중요하다.  

위 회로에 대한 등가회로는 크게 두가지 원리에 의해 만들어 진다.  

하나는 테브난 정리(Thevenin's theorem)와 노턴 정리(Norton's theorem)의 

원리를 이용한 등가회로 변환이며, 다른 하나는 전체 시스템의 주파수 

대역에 따른 분리이다. 등가회로 변환의 과정을 정리하면 다음과 같다. 

1. 테브난 정리와 노턴 정리를 이용하여 회로의 단순화 

2. 가장 빠른 시스템 주파수(또는 시정수)를 기준으로 하여 느린 

시스템의 단순화 

먼저 등가회로를 구하는데 있어 사용될 몇가지 경우에 대한 등가회로 

변환을 정의한다. 그림 5-3과 그림 5-4의 등가회로 변환은 테브난 

정리(Thevenin's theorem)와 노턴 정리(Norton's theorem)의 원리를 이용 

변환되었다. 

I0 I0  V0
+
-

+
-V0

 

그림 5-3. 초기전류가 있는 인덕터와 초기전압이 있는 캐패시턴스의 등가변환 
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I(t) V(t)+
-

+
-V(t)  

그림 5-4. 전압원을 임의의 전류원+전압원과의 등가변환 

 

 먼저 단상 전원, 인덕턴스를 그림 5-5과 같이 전류원으로 등가한다. 

+
-V(t)

I0
0

0

1
( )

t

I v t dt
L

  0I 0I  

그림 5-5. 단상 전원+인덕터의 등가회로 변환 

 

 스위칭 회로의 동작이 수십~수백ns안에 일어나기 때문에 전원 전압에 

의한 전류원의 변동이 매우 작다고 가정할 수 있다. 실제 필터 인덕터의 

설계가 스위칭 한주기 동안 일어나는 전류의 변동을 기본파 대비 수% 

이하로 줄이기 위한 설계를 하기 때문에 이러한 가정은 합리적인 

가정이라 할수 있다. 이를 수식적으로 표현하면 (5.1)과 같다. 

I0 +
1

𝐿
∫ 𝑣(𝑡)𝑑𝑡
𝑡

0
≅ I0 (when t < 1us)           (5.1) 

 반대로 만약 인덕터가 아닌 캐패시턴스 부하라 가정하게 되면 짧은 

시간내에 큰 전류 변동을 가져올 수 있기 때문에 위와 같은 등가변환은 

불가능하다. 따라서 분석대상인 전력변환회로는 출력단이 인덕턴스 

부하에 연결된 것을 가정한다. 또한 인덕터 부하임에도 불구하고, 

인버터와 부하 인덕터간의 연결을 수십 m의 긴 전선을 이용하는 경우도 

위와 같은 등가변환은 불가능하다. 2YSLCY 4× 4mm2케이블의 경우, 선간 

캐패시턴스가 약 90pF/m, 쉴드선과 전선과의 캐패시턴스가 약 150pF/m 

정도 존재하기 때문에 순수한 인덕터 부하로 보기 힘들다. 실제로, 일부 

연구에 의하면, 전선의 기생 캐패시턴스 성분으로인해 전선의 길이가 

길어질수록 스위칭 손실이 짧은 전선일때에 비해 수~수십% 

증가한다[41]. 그러나 그 영향이 지배적이지 않기 때문에 전체적인 

거동의 경향이 크게 달라지지 않을것이라 예상된다. 또한 인버터 출력단 
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바로 앞에 L 또는 LCR 필터로 구성된 dv/dt 필터를 설치하면 어느정도 

인덕터 부하로 고려할수 있기 때문에 분석결과가 해당 전력변환 장치에 

무리 없이 적용 될 수 있다[119]-[120].  

삼상 인덕터와 전원은 스위칭 과도와 같은 매우 짧은 시간을 가정하면 

그림 5-6와 같이 삼상 전류원으로 단순화 될 수 있다.  

+ -
Vb(t)Ib

+ -

Vc(t)Ic

+ -

Va(t)Ia

Ia

Ib

Ic

 

그림 5-6. 삼상 전압원+인덕터의 삼상 전류원 등가변환 

 

위의 삼상 전류원 모델을 투레벨 3상 인버터의 부하로 가정하고, 

스위칭이 일어 나는 레그를 제외한 나머지 두 레그에서의 스위칭 상태는 

고정되어 있다고 상정한다. 이 경우, 다른 두상의 레그의 스위칭 상태에 

따라 아래의 여섯가지 경우의 수가 나타난다. 그림 5-7의 빨간색 경로는 

레그의 윗상 스위치를 통해 부하전류가 도통하고 있는 상태이며, 그림 

5-8의 파랑색 경로는 아래상 스위치를 통해 부하전류가 도통하고 있는 

상태이다.  

+

-

+

-
+

-  

그림 5-7. 투레벨 삼상 인버터에서 윗상 스위치로 부하전류가 도통하는 경우 
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+

-

+

-
+

-  

그림 5-8. 투레벨 삼상 인버터에서 아래상 스위치로 부하전류가 도통하는 경우 

 

이 모든 경우의 수는 그림 5-9, 그림 5-10의 4가지 경우로 등가 

가능하다. 등가 과정은 앞에서 언급하였던, 초기전류가 있는 인덕터의 

등가변환과 전압원의 등가 변환 방법을 사용하였다. 경로상에 있는 기생  

인덕턴스에 인덕턴스의 손실을 표현하는 아주 작은 저항이 직렬로 

있더라도 이러한 등가변환은 유효하다. 그 이유는 부하전류에 의한 기생 

저항성분의 전압강하가 매우 작기 때문이다. 반면, 이러한 작은 크기의 

저항이더라도 전체 시스템의 감쇄(damping)에는 크게 관여 하기 때문에 

진동의 감쇄의 관점에서는 다소 차이가 발생할 수 있다. 하지만, 소자의 

과전압, 과전류 발생에 대한 기생 저항이 작용하는 효과는 미미하기 

때문에 과전압, 과전류, 전압/전류 진동 발생의 관점에서는 기생 

저항성분은 없다고 가정하여도 무방하다.  

+

-

+

-  

그림 5-9. 투레벨 삼상 인버터에서 윗상 스위치로 부하전류가 도통하는 경우의 

등가회로 
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+

-

+

-
 

그림 5-10. 투레벨 삼상 인버터에서 아래상 스위치로 부하전류가 도통하는 

경우의 등가회로 

 

 위의 등가변환이 의미하는 바는, 어떠한 경로로 부하전류가 흘러도 

결국에는 부하 전류는 기생인덕턴스 성분을 포함하지 않는, 스위치와 

병렬 경로에 위치한 전류원으로 모델링 가능하다는 것이다. 이러한 

등가변환이 편리한 이유는 기생 인덕턴스의 초기전류를 고려하지 않고 

회로해석을 할 수 있기 때문에 해석에 편리함을 제공한다는 것이다.  

다음으로 DC단 회로의 등가회로를 구해 본다. DC단 회로는 위 회로와 

같이 다양한 DC 캐패시터, 인덕터와 등가적으로 연결되어 이루어져 

있기 때문에 상당히 복잡한 시스템이다. 하지만, 스너버와 벌크 

캐패시터의 캐패시턴스 설계 지침을 고려하면 DC단 회로의 단순화가 

가능하다. 4장에서 따로 정의하겠지만, 벌크 캐패시터의 캐패시턴스는 

스위칭 전류에의한 전압 변동폭을 일정 이하로 제한하기 위한 크기로 

설계되고, 스너버 캐패시터는 벌크캐패시터와 스너버캐패시터 사이에 

존재하는 기생 인덕턴스에의해 발생하는 전압 변동폭을 충분히 억제하기 

위한 값으로 설계된다. 간단히 말하면, 본 논문에서 연구하고 있는 

수십~수백 ns 간격에서 발생하는 전류 변동에 대해서는 스너버 캪과 

벌크캪의 전압변동은 거의 없도록 대부분의 전력 변환 장치가 설계되기 

때문에 상기의 초기전압이 있는 캐패시터의 등가회로 변환과 같이 

초기전압을 가지는 캐패시터는 그림 5-11와 같이 전압원으로 등가 

가능하다. 
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+
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+
-V0

+
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그림 5-11. 초기전압을 가지는 캐패시터의 등가변환 

+

-
        

+

-

+

-

+

-

 

그림 5-12. 투레벨 삼상인버터에서 초기전압을 가지는 캐패시터의 등가변환 

 

그림 5-12은 등가변환을 통해 스위치 소자와 전류원을 우측으로 

모으고, 나머지 기생성분들을 좌측으로 이동시면 그림 5-13과 같은 

간단한 등가회로를 얻을 수 있다.  

eqL

+

-

eqL

 

그림 5-13. 투레벨 삼상인버터의 스위칭 과도 분석을 위한 등가회로 
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 그림 5-13의 등가 회로는 스위칭 과도를 분석하는데 사용한 그림 

1-19의 더블펄스 시험 회로와 일치한다. 이 회로를 이용하여 분석가능한  

시간범위는 시스템의 가장 빠른 시정수가 적용되는 시간 영역이며 약 

수십~수백ns의 시간 간격에서 일어나는 현상의 분석에 유효하다. 그 

이상의 시간 영역에서는 앞에서 생략했던 스너버 캪과 벌크캪에 의한 

비교적 저주파수의 공진현상이 관찰된다[121].  

따라서 본 논문에서 분석한 더블펄스 시험 회로는 2레벨 삼상 

인버터에서도 적용 가능함을 알 수 있다. 또한 위의 유도과정을 

고려하였을 때, 2레벨 인버터와 같이 레그(Leg)구조를 지니는 대부분의 

전력변환장치에도 적용 가능함을 알 수 있다. 따라서 본논문의 

스위칭과도 분석은 아래의 여러 전력변환장치에도 동일하게 적용할 수 

있다.  

- Buck 컨버터 

- Boost 컨버터 

- Buck boost 컨버터 

- Half or Full bridge 인버터 
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본문의 분석에서는 스위칭 직전의 상태가 정적(Static)이라 가정하였다. 

예를 들어 턴-오프시의 MOSFET의 양단전압은 0V, 다이오드의 

양단전압은 DC링크 전압 Vdc, 기생인덕터에 흐르는 전류는 부하전류 

IL이라 가정 하였다. 하지만 연속적으로 스위칭 한다고 가정하면, 

스위칭 직전의 초기상태가 앞에서 가정한 정적인 상태가 아닐 수 있다. 

그림 5-14와 그림 5-15는 그러한 상황에 대한 하나의 예이다. 

Diode 
voltage

MOSFET 
voltage

MOSFET
current

Turn-off Turn-on

 

Turn-off Turn-on

 

그림 5-14. 스위칭 주파수 500kHz, 50% duty(턴-온 시간:1000ns)로 연속 스위칭 

하는 경우(상단; 다이오드 전압 ‘Vd’, MOSFET 전압 ‘Vds’, MOSFET 전류 ‘Id’, 

하단; PWM 신호) 
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Diode 
voltage

MOSFET 
voltage

MOSFET
current

Turn-off Turn-on

 

Turn-off Turn-on

 

그림 5-15. 스위칭 주파수 500kHz, 1% duty(턴-온 시간:20ns)로 연속 스위칭 하는 

경우(상단; 다이오드 전압 ‘Vd’, MOSFET 전압 ‘Vds’, MOSFET 전류 ‘Id’, 하단; 

PWM 신호) 

 

그림 5-14와 그림 5-15는 스위칭에 의해 발생하는 과도현상(과전압, 

과전류, 진동)이 500ns 안에 사라지지는 경우의 스위칭 회로 시뮬레이션 

결과이다. 그림 5-14는 턴-온 시간이 1000ns인 연속 스위칭 파형이며, 

그림 5-15는 턴-온 시간이 20ns인 PWM 펄스 폭이 매우 작은 연속 

스위칭 파형이다.  

턴-온 시간이 1000ns인 경우, 스위칭 과도가 500ns 안에 모두 

사라지므로, 첫번째 턴-오프 MOSFET 과전압과 두번째 턴-오프 
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MOSFET의 과전압의 크기가 일정하며, 그 크기 또한 3장에서 예측한 

값과 일치한다. 반면, 턴-온 시간이 20ns 인 PWM 펄스 폭이 매우 작은 

경우, 턴-온 스위칭 과도가 끝나기 전에 턴-오프 스위칭이 발생한다. 

따라서 그림 5-15에서 두번째 턴-오프 스위칭 직전의 MOSFET 전압, 

전류, 다이오드 전압의 상태가 첫번째 턴-오프 스위칭 때와 다르며, 그 

결과 두번째 스위칭에서의 소자의 과전압의 크기가 첫번째 스위칭의 

과전압의 크기와 다름을 관찰 할 수 있다. 

이러한 시뮬레이션이 의미하는 바는, 전력변환장치가 매우 짧은 

펄스을 생성할 때에는 정적인 초기값을 가정하고 있는 본 논문의 과전압 

분석 결과가 성립하지 않을 수 있다는 의미이다. 따라서 이번 절에서는 

턴-오프 스위칭 직전의 전압, 전류와 같은 초기조건이 턴-오프 과전압에 

어떤 영향을 끼치는지 고찰하도록 한다.  

 

5.2.1 초기 조건 변동에 따른 턴-오프 과전압 계산 

턴-오프 스위칭 직전의 전류와 전압, 즉, 턴-오프 스위칭 초기값이 

정적인 값을 가지지 못하는 경우는 MOSFET의 턴-온시 나타나는 공진의 

진동이 감쇄되기 전에 턴-오프 스위칭을 시작할 때이다. 그림 5-16는 

MOSFET의 턴-온시의 다이오드 전압과 MOSFET 전류파형이다. 이를 I-V 

평면상에 도시하면 그림 5-17과 같다. 그림에서 알 수 있듯이, MOSFET의 

턴-온시의 다이오드 전압, MOSFET 전류는 I-V 평면상에서 원을 그리며 

정적인 턴-오프 초기값인 부하전류 IL과 DC링크 전압 Vdc를 중심으로 

수렴한다. 이는 턴-오프 스위칭 초기값인 턴-온 스위칭의 전류, 전압들은 

시간이 지나면서 그 크기가 정적인 상태를 중심으로 작아지는 

방향으로만 변화함을 의미한다.  

따라서, 다음 분석에서 사용될 전류, 전압 초기조건들은 식 (5.2)와 

같이 부하전류 IL과 DC링크 전압 Vdc를 기준으로 한 비율로서 정의하고, 

이 비율이 특정 범위 안에 존재할 때의 최악 조건을 찾는 방법으로 

접근하고자 한다.  

i(0)

𝐼𝐿
≡ α,   

Vd(0)

𝑉𝑑𝑐
≡ β .                   (5.2) 
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Vdc

IL

 

그림 5-16. MOSFET 턴-온시의 다이오드 전압과 MOSFET 전류   

IL

Vdc

 

그림 5-17. MOSFET 턴-온시의 다이오드 전압과 MOSFET 전류의 I-V 

평면에서의 궤적(Trajectory) 

 

먼저, 임의의 초기조건을 가질때의 MOSFET의 과전압을 해석적으로 

유도해 보도록 한다. 3장에서 유도한 턴-오프 MOSFET 과전압을 구하기 

위한 다이오드의 전압, 소자의 전압, 소자의 전류의 식인 (3.38)~(3.41)을 

아래의 초기조건을 가질때의 식으로 다시 쓰면 다음과 같다.  

- 인덕터의 초기전류 : 𝑖(0) 
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- 다이오드의 초기전압 : 𝑉𝑑(0) 

- MOSFET의 초기전압 : 𝑉𝑑𝑠(0) 

Cds = 𝐶𝑑 = 𝐶  .                      (5.3) 

𝑣𝑑(𝑡) =
1

𝜔0𝐶
𝑨𝟏 sin(𝜔0𝑡) −

1

𝜔0𝐶
𝑨𝟐 cos(𝜔0𝑡) −

1

2𝐶
𝐼𝐿𝑡 −

1

𝐶
𝑩𝟏 + 𝑉𝑑𝑐 .    (5.4) 

𝑣𝑑𝑠(𝑡) =
1

𝜔0𝐶
𝑨𝟏 sin(𝜔0𝑡) −

1

𝜔0𝐶
𝑨𝟐 cos(𝜔0𝑡) +

1

2𝐶
𝐼𝐿𝑡 +

1

𝐶
𝑩𝟏 .     (5.5) 

𝑖(𝑡) = 𝑨𝟏 cos(𝜔0𝑡) + 𝑨𝟐 sin(𝜔0𝑡) +
1

2
𝐼𝐿  .                 (5.6) 

𝜔0 =
1

√𝐿𝐶𝑒𝑞
,  𝐶𝑒𝑞 =

1

2
𝐶  .                 (5.7) 

𝑨𝟏 = −
1

2
𝐼𝐿 + 𝑖(0) .                  (5.8) 

𝑨𝟐 =
𝑉𝑑𝑐−𝑉𝑑(0)−𝑉𝑑𝑠(0)

𝐿𝜔0
 .                  (5.9) 

𝑩𝟏 = 𝐶𝑉𝑑𝑠(0) +
1

𝜔0
𝑨𝟐 .                  (5.10) 

  

소자의 턴-오프는 MOSFET이 완전히 턴-온된 이후라 가정하면, 아래와 

같은 초기조건을 설정할 수 있다. 

𝑉𝑑𝑠(0) = 0 .                     (5.11) 

위 가정을 이용하면 다이오드의 전압과, 기생인덕터의 초기전류가 턴-

오프 과전압을 결정짓는 두가지 변수가 된다. 이를 수식으로 표현하면 

아래와 같다.  

𝑣𝑑(𝑡) =
1

𝜔0𝐶
𝑨𝟏 sin(𝜔0𝑡) −

1

𝜔0𝐶
𝑨𝟐 cos(𝜔0𝑡) −

1

2𝐶
𝐼𝐿𝑡 −

1

𝜔0𝐶
𝑨𝟐 + 𝑉𝑑𝑐 .  (5.12) 

𝑣𝑑𝑠(𝑡) =
1

𝜔0𝐶
𝑨𝟏 sin(𝜔0𝑡) −

1

𝜔0𝐶
𝑨𝟐 cos(𝜔0𝑡) +

1

2𝐶
𝐼𝐿𝑡 +

1

𝜔0𝐶
𝑨𝟐.     (5.13) 

𝑖(𝑡) = 𝑨𝟏 cos(𝜔0𝑡) + 𝑨𝟐 sin(𝜔0𝑡) +
1

2
𝐼𝐿  .                 (5.14) 

𝜔0 =
1

√𝐿𝐶𝑒𝑞
,  𝐶𝑒𝑞 =

1

2
𝐶  .                 (5.15) 

𝑨𝟏 = −
1

2
𝐼𝐿 + 𝑖(0) .                  (5.16) 

𝑨𝟐 =
𝑉𝑑𝑐−𝑉𝑑(0)

𝐿𝜔0
 .                    (5.17) 

 

 위 수식을 식 (5.18), (5.19)의 정의를 이용하여 재정리하면 다음과 

같다.  
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𝐼0 ≡ √
𝐶

𝐿

2√2𝑉𝑑𝑐

𝜋
 .                    (5.18) 

i(0)

𝐼𝐿
≡ α,   

Vd(0)

𝑉𝑑𝑐
≡ β .                   (5.19) 

𝑣𝑑(𝑡) = 2
𝑉𝑑𝑐

𝜋

𝐼𝐿

𝐼0
(𝛼 −

1

2
) sin(𝜔0𝑡) −

𝑉𝑑𝑐

2
(1 − 𝛽) cos(𝜔0𝑡) −

𝑉𝑑𝑐

𝜋

𝐼𝐿

𝐼0
𝜔0𝑡 −

𝑉𝑑𝑐

2
(1 − 𝛽) + 𝑉𝑑𝑐. (5.20) 

𝑣𝑑𝑠(𝑡) = 2
𝑉𝑑𝑐

𝜋

𝐼𝐿

𝐼0
(𝛼 −

1

2
) sin(𝜔0𝑡) −

𝑉𝑑𝑐

2
(1 − 𝛽) cos(𝜔0𝑡) +

𝑉𝑑𝑐

𝜋

𝐼𝐿

𝐼0
𝜔0𝑡 +

𝑉𝑑𝑐

2
(1 − 𝛽).   (5.21) 

𝑖(𝑡) = (𝛼 −
1

2
) 𝐼𝐿 cos(𝜔0𝑡) +

𝜋𝐼0

4
(1 − 𝛽) sin(𝜔0𝑡) +

1

2
𝐼𝐿 .          (5.22) 

𝜔0 =
1

√𝐿𝐶𝑒𝑞
,  𝐶𝑒𝑞 =

1

2
𝐶 .                 (5.23) 

 

턴-오프 과전압을 구하기 위해서, 3장에서 계산했던 것과 같이 

다이오드 전압 ‘vd(t)’의 식(5.20)의 값이 0이 되는 시간 t0를 구하고, 

이때의 MOSFET의 전압 ‘vds(t0)’과 전류 ‘i(t0)’를 아래의 식 (5.24)에 

대입하여 MOSFET소자의 과전압을 연산한다.  

𝑉𝑝𝑒𝑎𝑘 = 𝑉𝑑𝑐 +√(𝑉𝑑𝑐 − 𝑣𝑑𝑠(𝑡0))
2
+

𝐿

𝐶
𝑖(𝑡0)

2  .       (5.24) 

 

먼저 (5.20)의 값이 0이 되기 위한 시간 t0를 아래와 같이 표현할수 

있다.  

0 =
4

𝜋

𝐼𝐿

𝐼0
(𝛼 −

1

2
) sin(𝜔0𝑡0) − (1 − 𝛽) cos(𝜔0𝑡0) −

2

𝜋

𝐼𝐿

𝐼0
𝜔0𝑡0 + (1 + 𝛽) . (5.25) 

식 (5.26)의 정의를 이용하여 (5.25)를 다시 쓰면 (5.27)과 같다. 

θ0 ≡ ω0𝑡0 .                   (5.26) 

𝜋
𝐼0

𝐼𝐿
{(1 − 𝛽) cos(θ0) − (1 + 𝛽)} = 4 (𝛼 −

1

2
) sin(θ0) − 2θ0 . (5.27) 

식 (5.27)이 의미하는 바는, 3장에서의 과전압 분석 결과와 유사하게, 

𝛼와 𝛽로 정의된 초기 전류, 초기 전압에 대해서 기준전류와 부하전류의 

비율 ‘
𝐼0

𝐼𝐿
’에 따른 정규화된 해 θ0가 존재한다는 것을 의미한다.  

식(5.27)에 의해 결정된 θ0  를 식(5.24)에 대입하여 전개하면 다음과 

같다.  

𝑉𝑝𝑒𝑎𝑘 = 𝑉𝑑𝑐 + 𝑉𝑑𝑐√((1 + 𝛽) −
2

𝜋

𝐼𝐿

𝐼0
θ0)

2

+ (
2√2

𝜋

𝐼𝐿

𝐼0
(𝛼 −

1

2
) cos(θ0) +

1

√2
(1 − 𝛽) sin(θ0) +

√2

𝜋

𝐼𝐿

𝐼0
)
2

 .  (5.28) 

 위 식의 과전압 Vpeak를 DC링크 전압 Vdc에 대해 정규화하여 표현 
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하면 다음과 같다.  

𝑉𝑝𝑒𝑎𝑘

𝑉𝑑𝑐
= 1 +√((1 + 𝛽) −

2

𝜋

𝐼𝐿

𝐼0
θ0)

2

+ (
2√2

𝜋

𝐼𝐿

𝐼0
(𝛼 −

1

2
) cos(θ0) +

1

√2
(1 − 𝛽) sin(θ0) +

2√2

𝜋

𝐼𝐿

𝐼0
)
2

 .  (5.29) 

식 (5.29)에 포함하는 변수는 식 (5.27)의 해 θ0  와 부하전류와 

기준전류의 비율 
𝐼0

𝐼𝐿
와 𝛼 , 𝛽로 정의된 정규화된 초기 전류, 초기 전압 

이다. θ0가 
𝐼0

𝐼𝐿
 , 𝛼 , 𝛽  세 변수에 의해 유일하게 결정되는 해이므로, DC링크 

전압에 대한 과전압의 비율인 식 (5.29)는 변수 θ0에 의존적인 값임을 알 

수 있다. 이를 함수를 표현하면 3장의 식(3.72)와 같이 θ0  에 의존적인 

함수 g 로 표현할수 있다. 이를 (5.30) 에 표시하였다. 

𝑉𝑝𝑒𝑎𝑘

𝑉𝑑𝑐
= 1 + √𝑔(θ0) .                    (5.30) 

이는 초기값이 다를 경우의 턴-오프 과전압 또한 기준전류 I0에 의해 

정규화하여 표현할 수 있음을 의미한다. 따라서 아래의 특정 경우의 

시뮬레이션 예시를 통해 일반화된 초기값에 대한 과전압의 값을 역으로 

도출 가능하다.  

 

5.2.2 초기값 반경 kr에 따른 턴-오프 과전압 계산 

턴-오프 스위칭 직전의 전류와 전압, 즉, 턴-오프 스위칭 초기값은 턴-

온 스위칭의 과도에 의해 결정된다. 턴-온 스위칭의 다이오드 전압, 

전류의 과도현상은 3장의 분석에 의해 다음과 같이 가정 할 수 있다. 

- 매우 작은 게이트 저항을 지닐때의 MOSFET의 턴-온은 전 

부하전류 영역에서 2Vdc의 다이오드 과전압을 야기한다. 

과전압이 공진에 의한 것이므로, 다이오드 전압의 최대 최소는 

3장의 식 (3.126)에 의해 아래와 같이 표현 가능하다. 

𝑉𝑑_𝑝𝑒𝑎𝑘 = 𝑉𝑑𝑐 ± 𝑉𝑑𝑐.                    (5.31) 

- 2Vdc의 과전압이 발생할때의 다이오드의 과전류의 최대, 최소는 

전압의 최대 최소를 구하는 것과 동일하게, 공진 회로의 에너지 

식에 의해 유도가 가능하다. 전류의 최대, 최소는 다음과 같이 

표현 될 수 있다.  
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𝐼𝑝𝑒𝑎𝑘 = 𝐼𝐿 ±√
𝐶

𝐿
𝑉𝑑𝑐 .                    (5.32) 

위 식을 기준 전류 I0로 표현 하면 아래와 같다.  

𝐼𝑝𝑒𝑎𝑘 = 𝐼𝐿 ±
𝜋

2√2
𝐼0 .                    (5.33) 

 위의 턴-온 스위칭시의 과전압, 과전류의 최대치들은 게이트 저항이 

매우 작을때의 경우이며, 이 경우가 최악의 경우임을 3장을 통해 알고 

있다. 따라서 게이트 저항의 크기가 점점 커진다면, 식 (5.31)과 (5.33)의 

범위내에서 전압, 전류의 최대, 최소가 결정된다.  

Vdc
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0
2 2

rk I


r dck V
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0
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
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과전압

 

그림 5-18. 전압,-전류 평면 상에서 MOSFET 턴-온시의 다이오드 전압과 

MOSFET 전류 과도 그래프와 kr로 정의된 과도의 범위   
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그림 5-18은 부하전류 150A 에서의 MOSFET 턴-온 이후의 다이오드 

전압과 전류를 전압-전류 평면상에 도시한 그래프이다. 이 그래프에서 

볼 수 있듯이, 식 (5.31)의 최대 최소 전압과 식 (5.33)의 최대, 최소 

전류를 지나는 원 내부에 과전압, 과전류가 존재함을 확인 할 수 있다. 

과전압과 과전류 이후에는 LRC 공진 회로에 의해 전압-전류 평면 

상에서 원을 그리며 전류는 부하전류 IL로, 전압은 DC링크 전압 Vdc로 

수렴한다.  

따라서 그림 5-15와 같이 PWM의 턴-온 스위칭 구간이 매우 짧은 

경우, 턴-오프 직전의 전압, 전류는 그림 5-18과 같이 아래 식의 턴-오프 

초기값 반경 ‘kr’에 의해 정의된 전압, 전류의 최대 최소 지점을 지나는  

단위 원 위의 한 지점에서 턴-오프 스위칭이 시작 된다고 가정 할 수 

있다. 

𝑉𝑑_𝑝𝑒𝑎𝑘 = 𝑉𝐷𝐶 ± 𝑘𝑟𝑉𝐷𝐶 .                    (5.34) 

𝑖𝑝𝑒𝑎𝑘 = 𝐼𝐿 ± 𝑘𝑟
𝜋

2√2
𝐼0 .                    (5.35) 

식 (5.31)과 (5.33)에 의해 턴-온 다이오드 과전압, 과전류의 최대는 

kr=1일 때이고, kr=0 인 경우가 수렴점이기 때문에 kr의 범위는 1과 0 

사이의 양수로 정의된다. 

0 ≤ 𝑘𝑟 ≤ 1 .                    (5.36) 

 

실제로 턴-오프 스위칭이 kr로 정의된 단위원 위의 어떤 점에서 

시작될 지는 턴-온 구간의 시간, 게이트 저항의 크기, DC링크 전압, 

스위칭 회로의 DC단 기생 L과 C값에 의해 결정되기 때문에 모든 

경우의 수에 대해 분석하기에는 경우의 수가 너무 많다. 따라서 본 

논문에서는 V-I 평면상에서 kr로 정의된 원 위의 점들을 (5.37)와 같은 

초기값 집합 𝐾(𝑘𝑟)로 정의하고, 해당 집합을 초기값으로 가지는 턴-오프 

과전압의 범위를 구하도록 한다.  

𝐾(𝑘𝑟) = {[𝑉𝑑0, 𝑖0]
𝑇 ∶ [

𝑉𝑑0
𝑖0
] = [

𝑉𝑑𝑐 + 𝑉𝑑𝑐𝑘𝑟 cos(𝜃)

𝐼𝐿 +
𝜋

2√2
𝐼0𝑘𝑟 sin(𝜃)

]  𝑓𝑜𝑟 0 ≤ 𝜃 ≤ 2𝜋}.(5.37) 
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먼저, 5.2.1절의 일반화된 식을 이용하여 정규화된 과전압 (Vpeak/Vdc)을 

구해 보도록 한다. 식 (5.2)에서 정의한 정규화된 초기값 α , β 를 

이용하여 정규화된 초기값 집합 𝐾𝑛(𝑘𝑟)을 재정의하면 아래와 같다 

𝐾𝑛(𝑘𝑟) = {[β, α]𝑇 ∶ [
β
α
] = [

1 + 𝑘𝑟 cos(𝜃)

1 +
𝜋

2√2

𝐼0

𝐼𝐿
𝑘𝑟 sin(𝜃)

]  𝑓𝑜𝑟 0 ≤ 𝜃 ≤ 2𝜋}.(5.38) 

  

초기값 집합 Kn(kr)에 대해 정규화된 과전압의 크기를 식(5.29) 를 

이용하여 구하면 그림 5-19와 같다.  

 

 

그림 5-19. 정규화된 부하전류(IL/I0) 0.5와 초기값 반경 kr=0.2,0.4,0.6,0.8에 따른 

정규화된 과전압(Vpeak/Vdc) 

 

그림 5-19의 X,Y 평면은 그림 5-20의 좌측의 다이오드 전압, 전류 

평면을 초기값 반경 kr로 정규화 하여 표현한 그림 5-20의 우측 

평면이다. 이 평면의 X, Y축인 kv, ki의 정의는 아래와 같다. 

𝑘𝑣 ≡ 𝑘𝑟 cos(𝜃) = β − 1 .                 (5.39) 

𝑘𝑖 ≡ 𝑘𝑟 sin(𝜃) =
2√2

𝜋

𝐼𝐿

𝐼0
(α − 1)  .              (5.40) 

 따라서 그림 5-19는 정규화된 부하전류(IL/I0)가 0.5일때, 초기값 반경 

kr이 0.2, 0.4, 0.6, 0.8, 1인 경우의 정규화된 과전압(Vpeak/Vdc)의 크기를 표현 
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한것이다. 이와 같은 방법으로, 다양한 정규화된 부하전류, 초기값 

반경에 대해 정규화된 과전압(Vpeak/Vdc)의 크기를 3차원 그래프로 

도시하면 그림 5-21와 같다. 
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그림 5-20. 초기값 반경 kr을 가지는 전압, 전류 초기값 평면(좌측)과 ki, 

kv축에서의 정규화된 초기값 평면(우측) 비교 

 

그림 5-21을 살펴보면, 특정한 정규화된 부하전류에 대한 3차원 

그래프의 형태가 매우 다양하게 표현 됨을 알 수 있다. 그림 5-21의 

(IL/I0)=0 인 경우, 초기값 반경 kr을 지니는 초기값 집합 Kn(kr)의 

과전압의 크기는 동일하고, kr이 증가할수록 과전압의 크기가 증가하는 

원뿔 형태를 지닌다. 반면, (IL/I0)=0.5인 경우, 초기값 집합 Kn(kr)내의 

과전압의 크기는 매우 다양하며, 초기값 반경 kr이 증가함에 따라 

과전압의 크기가 줄기도 하고 커지기도 하는 등, 복잡한 형상을 가진다. 

이러한 복잡하고, 많은 정보를 축약하기 위해 그림 5-22와 같이 초기값 

집합 Kn(kr)에 대한 과전압의 변동 범위를 최대 값과 최소값으로 

표시하여 나타내어 보았다. 
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그림 5-21. 정규화된 부하전류(IL/I0) 0, 0.33, 0.5, 1, 1.5, 2와 0~1의 초기값 반경 kr에 

따른 정규화된 과전압(Vpeak/Vdc) 

 

모든 kr에 대한 초기값 집합 Kn(kr)의 Vpeak/Vdc의 최대,최소값을 X축이 

초기값 반경 kr, Y축이 부하전류 비율 IL/I0, Z축이 Vpeak/Vdc 인 3차원 

그래프를 그림 5-23에 표시하였다. 그림 5-23의 최대와 최소값 3차원 

그래프를 하나의 그래프에 동시에 도시하면 그림 5-24와 같다.  
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그림 5-22. 정규화된 부하전류(IL/I0) 0.5와 초기값 반경 kr=0.2,0.4,0.6,0.8에 따른 

정규화된 과전압(Vpeak/Vdc)과 kr=1일 경우의 Vpeak/Vdc의 최대 최소 

 

 

그림 5-23. 0~2의 정규화된 부하전류(IL/I0)와 0~1의 초기값 반경 kr에 따른 

정규화된 과전압(Vpeak/Vdc)의 최대값(상단)과 최소값(하단) 
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그림 5-24. 0~2의 정규화된 부하전류(IL/I0)와 0~1의 초기값 반경 kr에 따른 

정규화된 과전압(Vpeak/Vdc)의 최대,최소(좌측: 정면 모습, 우측:후면 모습) 

그림 5-24의 우측 그래프에서 볼수 있듯이, 같은 초기값 반경을 

지니는 초기값 집합 Kn(kr) 내에서도 정규화된 과전압의 크기의 변동 

폭이 매우 크다는 것을 알 수 있다. 심지어, 그림 5-23의 하단 

그래프에서 관찰 할 수 있듯이, 특정 초기값 조건에 대해서는 오히려 

과전압의 크기가 1인(Vpeak=Vdc) 경우 또한 존재한다. 

 그림 5-25는 0~2의 정규화된 부하전류에 대한 정규화된 과전압의 

최대값과 최소값을 초기값 반경 kr에 대해 도시한 2차원 그래프이다. 

이는 그림 5-23의 3차원 그래프를 XZ 평면에서 바라본 모습과 동일하다. 

그림 5-25에서 확인 할 수 있듯이, 초기값 반경이 10% 늘어날 때마다, 

대부분의 전류영역에서의 과전압의 최대치 또한 대략 10% 가량 

증가하는 것을 알 수 있다. 따라서 최악의 경우, 초기값이 10% 변할때 

마다 과전압의 크기가 kr=0 인 경우에 비해 약 10%씩 늘어 날 수 

있음을 의미한다.  

kr=0

kr=1.0

kr=0

kr=1.0  

그림 5-25. 0~2의 정규화된 부하전류(IL/I0)와 0~1의 초기값 반경 kr에 따른 

정규화된 과전압(Vpeak/Vdc)의 최대(좌측)과 최소(우측) 
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 하지만, 그림 5-25의 우측 그래프와 같이 과전압의 최소값이 kr=0 

그래프 보다 작아지는 영역 또한 존재하기 때문에 초기값 변동이 항상 

과전압의 크기를 증가시킨다고 생각 할 수는 없다.  

 

5.2.3 과전압 최대치 제한을 위한 최소 펄스폭 계산 

일반적으로 초기값 반경 𝐾(𝑘𝑟) 은 다음의 특징을 가진다.  

- 턴-온 시간(최소 펄스 폭)이 길어질수록, 회로의 저항성분이 

클수록  턴-오프 초기값 반경 ‘kr’은 줄어든다.  

- 게이트 저항의 크기가 커질수록, 과전압, 과전류의 크기가 줄어 

들므로, 초기값 반경 ‘kr’은 줄어든다. 

이와 같은 특징은, 일반적인 LRC 공진 회로의 감쇄 그래프를 통해 알 

수 있다. 댐핑 계수 ζ가 0과 1사이에 존재할때의 시간에 따른 신호의 

크기는 다음과 같이 표현 가능하다.   

C(t) = U0𝑒
−𝜁𝜔𝑛𝑡sin (√1 − 𝜁2𝜔𝑛𝑡 + tan−1

√1−𝜁2

𝜁
) .      (5.41) 

 이를 표현하면, 그림 5-26과 같다. 그림에서 볼수 있듯이, 감쇄파형의 

진폭은 지수 함수로 감소하는 것을 알 수 있다. 이를 표현하면 다음과 

같다.  

U(t) = U0𝑒
−𝜁𝜔𝑛𝑡 .                       (5.42) 

따라서 진동의 진폭이 초기값에 비해 kr배 만큼 감쇄되기 위한 시간 t0 

는 식 (5.44)로 계산 할 수 있다.  

kr =
U(𝑡0)

𝑈(0)
= 𝑒−𝜁𝜔𝑛𝑡0.              (5.43) 

𝑡0 =
ln (kr)

−𝜁𝜔𝑛
.                     (5.44) 

 이 시간은 진동의 주기 T로도 표현 가능하다.  

𝑇 ≡
2π

√1−𝜁2𝜔𝑛
.                     (5.45) 

그림 5-26에서 볼 수 있듯이 주기 T에 대해 C(t)는 항상 U(t) 와 

만나므로, 아래과 같이 표현할 수 있다.  

kr >
C(𝑇×𝑁0)

𝐶(0)
= 𝑒−𝜁𝜔𝑛𝑇×𝑁0.              (5.46) 
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𝑁0 >
ln (kr)

−𝜁𝜔𝑛𝑇
.                     (5.47) 

따라서 N0 번째 진동 이후의 진폭의 크기는 초기 크기의 kr배 보다 

항상 작아진다.  

 이와 같은 계산을 통해, 과전압의 크기를 특정 크기 이하로 제한하기 

위한 최소 펄스 폭을 계산 할 수 있다. 예를 들어, 10% 이하의 과전압 

오차를 보장하기 위한 최소 펄스 폭은 다음과 같이 계산된다. 

𝑡min =
ln (0.1)

−𝜁𝜔𝑛
.                     (5.48) 

만약 최소 펄스폭의 크기를 더 작게 하고자 하다면, 𝜁𝜔𝑛  의 값을 증가 

시켜야 한다. 𝜁𝜔𝑛의 증가를 위해서는 아래 (5.49)과 같이, 저항의 크기를 

늘리고, 인덕턴스의 크기를 줄여야 한다.  

𝜁𝜔𝑛 =
𝑅

2𝐿
.                     (5.49) 
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그림 5-26. 일반적인 LC공진 감쇄 그래프 

  

인덕턴스의 최소화는 서론에서 언급하였던 DC단 버스 플레이트 또는 

스너버 캐패시터의 최적화[63]-[71]를 통해 달성할 수 있으며, 저항의 

증가는 DC단 RC스너버[88]-[91]와 PCB 변압기 회로[92]를 통해 달성할 수 

있다.  



 

１９３ 

 

 

3장에서의 부하전류에 따른 과전압 분석에서는 게이트 드라이버의 

회로를 그림 5-27의 좌측과 같은 이상적인 계단(step)파형을 가지는 

전압전원과 게이트 저항만으로 표현 하였다. 하지만 실제 게이트 

드라이버의 출력 전압은 그림 5-27의 우측과 같이 기울기(slew)를 가지는 

전압원으로 등가하는 것이 일반적이다. 또한 게이트 드라이버와 SiC 

MOSFET 모듈 사이에는 모듈 또는 소자 내부 저항 (𝑅𝑖𝑛𝑡) 과 소자와 

게이트 드라이버 사이의 거리에 비례하는 기생 인덕턴스 성분(𝐿𝑙𝑜𝑜𝑝)이 

존재하기 때문에 실제 게이트 드라이버의 등가회로는 3장에서 가정 했던 

이상적인 게이트 드라이버 회로와 다르다.  

Rg Rext Rint

Lloop

moduleGate 
driver

moduleGate 
driver

Vg Vg

 

그림 5-27. 이상적인 게이트 드라이버(좌측)와 실제 게이트 드라이버(우측) 회로 

모델 

3장에서 실제 게이트 드라이버의 회로 모델이 아닌, 이상적인 게이트 

드라이버 회로를 사용한 이유는 다음과 같다.  

- 고속 스위칭(게이트 저항이 매우 작은 경우; 그림 5-28의 좌측 

파형)과 저속 스위칭(게이트 저항이 매우 큰 경우;그림 5-28의 

좌측 파형)에서의 과전압에 대한 해석적 분석은 가능 하였으나, 

그 사이의 스위칭 속도에서의 과전압 경향에 대한 해석적 분석은 

어려웠다. 

- 스위칭 속도 변동에 따른 과전압 경향 분석을 위해 이상적인 

게이트 드라이버 회로를 이용하였으며, 게이트 저항값의 증가는 

스위칭 속도(dich/dt)의 감소를 의미한다. 따라서 3장에서 사용한 

이상적인 게이트 드라이버 회로의 역할은 스위칭 속도를 게이트 

저항값에 의해 자유롭게 조절하는 것이다. 
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Rg_ext=47Rg_ext=0

 

그림 5-28. 고속 스위칭시의 스위칭 실험 파형(좌)과 저속 스위칭시의 스위칭 

실험 파형(우) 

이와 같은 이유로, 3장에서는 스위칭 속도의 변동을 대표하는 값으로서 

게이트 저항을 사용하였다. 단순히 스위칭 속도(dich/dt)의 변동을 

모의하기 위해 게이트 소스 전압 Vgs의 상승, 하강 기울기를 

변동시키거나, 채널 전류의 상승, 하강 기울기를 직접적으로 변동하는  

방법으로 고속~저속 스위칭 사이에서의 과전압 시뮬레이션을 수행할 

수도 있었으나, 그렇게 하지 않은 이유는 다음과 같다.  

- 그림 3-9와 같이 턴-온, 턴-오프의 속도는 게이트 드라이버의 

임피던스(그림 3-9에서는 게이트 저항)와 MOSFET의 

트랜스컨덕턴스 gm과 부하전류 크기에 의해 좌우된다. 이는 같은 

게이트 저항을 사용하였어도 부하전류의 크기가 변동하면 스위칭 

속도 또한 변동한다는 것을 의미한다.  

- 만약 게이트 소스 전압 또는 채널전류의 상승, 하강 기울기를 

직접 변동시키면서 부하전류에 따른 과전압의 경향을 확인한다면, 

과전압 현상의 이해에 있어서, 게이트 드라이버를 통해 스위칭 

속도를 조절하는 현실과 괴리가 발생한다. 이는 게이트 

드라이버의 임피던스(주로 게이트 저항)와 부하전류 크기에 의해 

게이트 소스 전압 또는 채널전류의 기울기가 어떻게 

변동하는지에 대한 변환이 한번 더 필요하기 때문이다. 

- 그러한 추가적인 변환과정은 결국에는 게이트 저항값과 

부하전류를 변동시킬때 나타나는 채널전류의 변화를 

시뮬레이션을 통해 알아 낼 수 밖에 없으므로, 그림 5-27의 
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좌측과 같은 가장 단순하고 이상적인 게이트 드라이버 회로를 

이용하여 게이트 저항 크기에 따른 과전압 경향을 확인하는 것이 

현실적이고 간단한 접근법이다.  

 

비록 부하전류에 따른 과전압의 경향성만을 알아보기 위해 구조가 

간단한 이상적인 게이트 드라이버를 이용하였지만, 실제적인 게이트 

드라이버 회로를 사용 하였을 때도, 그와 비슷한 경향성이 나타나는지에 

대한 검증은 필요하다.  

따라서 이번장의 목적은 이러한 실제 게이트 드라이버 구동 회로의 

경우에도 3장에서 분석하였던 부하전류에 따른 과전압의 경향이 

재현되는지 확인해 본다. 먼저, 실제 게이트 드라이버의 등가회로를 유도 

하고, 이를 통해 사용가능한 최소 게이트 저항의 크기와 실제 게이트 

드라이버의 게이팅 속도의 한계에 대해 고찰한다. 그리고 실제 게이트 

드라이버의 등가 회로를 3장에서 수행했던 스위칭 회로 시뮬레이션에 

적용하여 실제 게이트 드라이버 회로를 이용하였을 때의 MOSFET과 

다이오드의 과전압의 경향을 확인해 보도록 한다.  

 

5.3.1 실제 게이트 드라이버의 등가회로와 스위칭 속도의 한계 

3장에서 사용한 이상적인 게이트 드라이버 회로가 스위칭 속도 조절에 

제한이 없다고 한다면, 실제 게이트 드라이버에서는 스위칭 속도의 

한계가 존재한다는 것을 의미한다. 실제로, 일반적인 게이트 드라이버 

설계에서, 게이트 저항의 최소값은 다음과 같이 설계된다. 

- 게이트 전원을 이상적인 계단(step) 전압원으로 가정하고, 부하에 

해당하는 게이트 소스 단의 임피던스를 캐패시터( 𝐶𝑖𝑠𝑠 )로 

가정하여 게이트드라이버와 부하 회로를 그림 5-29와 같은 LCR 

회로로 등가한다. 이 등가회로에서 계단 입력 전압 𝑉𝑔 부터 

게이트-소스 전압 𝑉𝑔𝑠까지의 전달함수는 다음과 같다. 

𝑉𝑔𝑠

𝑉𝑔
=

1

𝐿𝑙𝑜𝑜𝑝𝐶𝑖𝑠𝑠

𝑠2+
𝑅𝑔

𝐿𝑙𝑜𝑜𝑝
𝑠+

1

𝐿𝑙𝑜𝑜𝑝𝐶𝑖𝑠𝑠

=
𝜔𝑛
2

𝑠2+2𝜁𝜔𝑛+𝜔𝑛
2 .          (5.50) 
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- 게이트 소스 캐패시터의 전압 Vgs가 공진에 의한 과전압이 

생성되지 않도록 하는 게이트 저항을 게이트 드라이버가 가질 수 

있는 최소 저항( 𝑅𝑚𝑖𝑛) 으로 정의하며, LCR 직렬 회로의 

감쇠비(식(5.51))가 임계감쇠( 𝜁 =1)되는 저항값을 전체 게이트 

저항(𝑅𝑔 = 𝑅𝑖𝑛𝑡 + 𝑅𝑒𝑥𝑡)의 최소치(식(5.52))로 계산한다[55]. 

𝜁 =
𝑅𝑔

2
√

𝐶𝑖𝑠𝑠

𝐿𝑙𝑜𝑜𝑝
.                     (5.51) 

𝑅𝑚𝑖𝑛 = 2√
𝐿𝑙𝑜𝑜𝑝

𝐶𝑖𝑠𝑠
.                     (5.52) 

- 게이트 소스 과전압의 관점에서 계단 전원입력은 기울기를 

가지는 전원 입력보다 악조건 이므로, 기울기를 가지는 

전원입력을 가지는 실제 게이트 드라이버에서의 최소 게이트 

저항 Rmin은 과전압이 생기지 않도록 결정 되어야하므로, 

최소저항 이상의 게이트 저항을 사용하기를 권장한다.  

Rext Rint

Lloop

moduleGate 
driver

Ciss

Rg=Rint+Rext

Vgs

+

-

Vg

 

그림 5-29. 게이트 소스단의 임피던스를 캐패시터로 등가한 게이트 등가회로 

 

 따라서 게이트-소스단 과전압 방지를 위해 LRC 회로의 응답특성을 

임계감쇠(critically damped) 또는 과감쇠(overdamped)로 설계하기를 

권장한다. 이 조건을 만족하기 위한 게이트 저항의 범위는 (5.53)와 같다. 

𝑅𝑖𝑛𝑡 + 𝑅𝑒𝑥𝑡 > 𝑅𝑚𝑖𝑛                    (5.53) 

LRC 회로의 임계감쇠에서의 전달함수 (5.50)의 극점은 (5.54)의 중근을 

가진다. 

극점: 𝜔𝑛 =
1

√𝐿𝑙𝑜𝑜𝑝𝐶𝑖𝑠𝑠
.                     (5.54) 
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식 (5.54)의 극점의 위치는 기생 인덕턴스 Lloop가 커질수록 원점 

방향으로 이동하기 때문에 Vgs 의 상승시간이 점점 느려짐을 예상할 수 

있다. 이와 같이, 실제 게이트 드라이버의 최대 스위칭 속도는 기생 

인덕턴스에 의해 제한된다.  

 와이드밴드갭 반도체의 경우, 게이트 드라이버의 기생 인덕턴스에 

의한 스위칭 속도 제한으로 인해 사용자가 원하는 충분한 속도의 

스위칭이 불가능한 경우가 있다. 이 경우, 기생 인덕턴스를 줄이기 위한 

최적화된 소자 패키지를 사용하거나, 게이트 드라이버 회로를 패키지 

안에 삽입하거나, 능동 게이트 드라이버 또는 전류형, 공진형 게이트 

드라이버와 같이 특별히 고안된 게이트 드라이버를 이용하여 기생 

인덕턴스로 인한 스위칭 속도 저하를 극복할 수 있다.  

부록 A는 기생 인덕턴스로 인한 스위칭 속도제한을 극복하기 위해 

저자가 제안한 새로운 게이트 드라이버이다. 이 게이트 드라이버는 

과충전된 캐패시터를 이용하여 소자의 게이트 전하(charge)를 공급하게 

되므로, 과전압 없이 빠른 스위칭이 가능하다.  

 

그림 5-30. OP-AMP(uA741C)의 슬루율 정보와 시험조건 

 

다음으로 그림 5-27의 우측과 같은 기울기를 가지는 출력전원(slew 

rate)의 등가회로를 고찰한다. 일반적으로, 슬루율(slew rate; 전압 상승 

기울기)의 개념은 그림 5-30과 같이 OP-AMP(Operational Amplifier)의 단위 

시간당 출력 전압의 상승 속도로서 정의되지만, 전자회로로 구성된 

게이트 드라이버의 구동기(Driver)의 경우, 출력전압의 상승 시간(10%~90% 

rise time)으로 확장 적용될 수 있다.  
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그림 5-31. 게이트 드라이버의 출력 구동기(IXDN630YI)와 구동기의 상승시간-

부하캐패시턴스의 관계 

 

그림 5-31은 실제 실험에 사용하였던 게이트 드라이버 회로와, 게이트 

드라이버에 사용했던 출력 구동기(IXDN630YI)의 사진과 해당 구동기의 

상승시간-부하 캐패시턴스 그래프이다. OP-AMP의 슬루율(slew rate)이 

그림 5-30과 같이 특정 부하 조건에서 정의 되듯이, 출력 구동기의 

상승시간 또한 부하조건에 의해 결정된다.  

그림 5-31의 상단의 그래프는 부하 캐패시턴스와 상승시간과의 관계를 

보여주며, 부하캐패시턴스의 크기가 증가함에 따라 상승시간이 비례하여 

증가하는 것을 보여준다. 이를 통해 출력 구동기의 내부 임피던스는 

RC로 구성된 회로로 등가할 수 있음을 추정할 수 있다. 이를 표현한 

것이 그림 5-32 이다. 그림 5-32의 RC 등가회로의 10%~90%의 

상승시간은 아래의 수식으로 표현할 수 있다. 

𝑇𝑟 = 2.2𝑅𝑑𝐶𝑑  .                  (5.55) 

 

Rd

Cd
 

그림 5-32. 출력 구동기(IXDN630YI)의 등가 회로 
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 그림 5-32에서 부하 캐패시터가 없을때의 상승시간이 10ns, 부하 

캐패시턴스가 50nF 일때의 상승시간이 40ns임을 이용하여 아래의 두 

방정식을 만들 수 있다. 

10𝑛𝑠 = 2.2𝑅𝑑𝐶𝑑 .                   (5.56) 

40𝑛𝑠 = 2.2𝑅𝑑(𝐶𝑑 + 50𝑛𝐹) .           (5.57) 

식 (5.56)와 (5.57)의 연립 방정식의 해를 구하면 (5.58)과 같다.  

𝑅𝑑 = 0.273Ω,   𝐶𝑑 = 16.65𝑛𝐹 .            (5.58) 

 식 (5.58)에서 구한 내부 저항의 값은 그림 5-33의 출력 구동기 

(IXDN630YI)의 내부 저항 값과 유사하며, 이를 통해 RC 등가회로 

변환을 신뢰할수 있음을 확인 할 수 있다. 

 

그림 5-33. 출력 구동기(IXDN630YI)의 내부 저항 

따라서 출력 전압의 기울기까지 고려한 실제 게이트 드라이버의 전체 

등가 회로는 그림 5-34와 같다.  
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그림 5-34. 실제 게이트 드라이버의 등가 회로 

그림 5-34의 등가회로를 검증하기 위해 실제 게이트 드라이버 

등가회로의 시뮬레이션 결과와 실험 결과를 비교하여 보았다. 

시뮬레이션에 조건은 아래와 같다.  

- 비선형 MOSFET(CAS120M12BM2) 모델 : 비선형 Cds, Cgs, Cgd, gm  

- 실제 게이트 드라이버 등가회로 사용 :  

      𝑅𝑑 = 0.273Ω, 𝐶𝑑 = 16.65𝑛𝐹, 𝐿𝑙𝑜𝑜𝑝 = 50𝑛𝐻  

- 등가 게이트 저항 Rg (𝑅𝑖𝑛𝑡 + 𝑅𝑒𝑥𝑡): 0.1Ω, 0.5Ω, 1Ω, 1.5Ω, 2Ω, 3Ω, 4Ω 

5Ω 
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게이트 드라이버 단의 기생 인덕턴스를 50nH로 가정한 이유는 4장의 

실험에 사용한 62mm 패키지의 게이트 소스단의 기생 인덕턴스의 값이 

대략 50~100nH의 범위에 있기 때문이다. 그림 5-35는 그림 5-34의 실제 

게이트 드라이버 등가회로의 게이트 저항 Rg에 따른 Vgs(t)를 도시하였다. 

















 

그림 5-35. 게이트 저항에 따른 실제 게이트 드라이버 등가회로의 Vgs(t) 도시 

 

식(5.52)을 이용하여 과전압이 발생하지 않는 최소 저항을 계산하면 

다음과 같다. 

𝑅𝑚𝑖𝑛 = 2√
𝐿𝑙𝑜𝑜𝑝

𝐶𝑖𝑠𝑠
= 2√

50𝑛𝐻

7𝑛𝐻
= 5.34Ω.           (5.59) 

그림 5-35에서 관찰 할 수 있듯이 게이트 저항이 5Ω  일 경우, 게이트 

소스단의 과전압이 발생하지 않으며, 게이트 저항이 작아지면 과전압은 

점점 커진다. 실제 실험에 사용한 소자는 게이트 소스전압의 최대 

허용전압이 25V이기 때문에, 이 소자가 사용 가능한 등가 게이트 저항의 

최소치는 약 2Ω 가량 됨을 알 수 있다.  

시뮬레이션에서 사용한 실제 게이트 드라이버 등가회로를 검증하기 

위해, 외부저항(Rext)을 0 Ω으로 하여 턴-온, 턴-오프시의 게이트 소스 

전압을 직접 측정하였다. 실험에 사용한 게이트 드라이버의 내부 

저항(0.273 Ω )과 모듈 내부 저항(1.7 Ω  (그림 4-46)) 때문에 등가적인 

게이트 저항이 약 2 Ω  이라 할 수 있다. 실제 다이(Die)위의 전압을 
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측정하기 위해 그림 5-36와 같이 패키지를 열어서 상단 충전 물질을  

제거한 후 다이에서 직접 측정하였다. 실험 결과는 그림 5-37과 같다.  

 

그림 5-36. Full SiC MOSFET의 게이트 소스 전압 측정 사진 

 

그림 5-37에서 관찰 할수 있듯이, 시뮬레이션 결과와 유사하게 턴-온 

과전압의 크기가 약 5V인 것을 확인 할 수 있다. 이를 통해 위에서 

유도한 실제 게이트 드라이버의 등가회로가 실제 게이트 드라이버의 

현상을 잘 반영한다고 할 수 있다.  

다음 절에서는 이 등가회로를 이용하여 부하전류에 따른 과전압의 

경향을 시뮬레이션을 통해 확인하고, 3장의 결과와 비교해 보도록 한다. 

 

10V/div

20s/div

Vgs(t)

 

그림 5-37. 외부 게이트 저항(Rext)가 0인 경우(등가 𝐑𝐠 ≅ 𝟐𝛀)의 게이트 소스전압 

턴-온, 턴-오프 실험파형 파형(ch2; 붉은색 파형, 10V/div) 
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5.3.2 실제 게이트 드라이버 등가회로를 이용한 스위칭 과전압 

시뮬레이션 

그림 5-34의 실제 게이트 드라이버의 등가회로와 이상적인 게이트 

드라이버 회로를 이용하여 3장의 턴-오프 과전압 시뮬레이션을 재현해 

보았다. 시뮬레이션 조건은 다음과 같다.  

- 비선형 MOSFET 모델 : 비선형 Cds, Cgs, Cgd, gm 사용 

- 실제 게이트 드라이버 등가회로 사용 :  

      𝑅𝑑 = 0.273Ω, 𝐶𝑑 = 16.65𝑛𝐹, 𝐿𝑙𝑜𝑜𝑝 = 50𝑛𝐻  

- 등가 게이트 저항 Rg (𝑅𝑖𝑛𝑡 + 𝑅𝑒𝑥𝑡): 0.1Ω, 0.5Ω, 1Ω, 1.5Ω, 2Ω, 3Ω, 4Ω 5Ω 

 시뮬레이션 결과는 그림 5-38과 같다.  

그림 5-38의 상단은 3장에서 사용하였던 이상적인 게이트 드라이버에 

대한 턴-오프 과전압 시뮬레이션 결과이며, 하단은 5.3절에서 유도한 

실제 게이트 드라이버의 등가회로를 이용한 턴-오프 과전압 시뮬레이션 

결과이다. 두 그래프를 비교해 보면, 두 그래프 모두 게이트 저항이 

커짐에 따라 부하전류에 따른 턴-오프 과전압이 부하전류에 비례하여 

커지는 경향으로 바뀌는 것을 관찰할 수 있다. 이를 통해, 전원의 

기울기와 기생 인덕턴스가 존재하는 실제 게이트 드라이버를 사용하여도, 

3장의 결과와 같은 과전압 경향을 얻을 수 있다는 것을 알 수 있다. 

두 시뮬레이션 결과의 다른점은 같은 게이트 저항값을 사용하여도 

과전압의 경향이 서로 다르다는 것이다. 게이트 저항 2Ω  의 경우를 서로 

비교해 보면, 이상적인 게이트 드라이버의 부하전류 100A에서의 

과전압은 630V로 과전압이 거의 발생하지 않았지만, 실제 게이트 

드라이버 등가회로를 사용한 우측의 그래프에서는 약 700V로 더 큰 

과전압이 발생하는 것을 관찰할 수 있다. 이와 같은 경향의 과전압은 

이상적인 게이트 드라이버가 3~4 Ω  사이의 게이트 저항을 가졌을때의 

경향과 유사하다. 이는 실제 게이트 드라이버 회로상에 존재하는 기생 

인덕턴스, 내부 저항, 기울기를 가지는 전원전압들이 게이트 소스 단의 

전압 Vgs의 상승 기울기를 느리게 한다는 것을 의미한다. 또한 앞절에서 

살펴보았듯이, 2 Ω  이하의 게이트 저항은 게이트 소스단에 과전압을 
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야기하므로, 시뮬레이션에서는 구현 가능하였지만, 실제 실험에서는 

도달할 수 없는 스위칭 속도이다. 그 결과로 4장의 그림 4-43를 

살펴보면, 외부 게이트 저항(𝑅𝑒𝑥𝑡 )이 0Ω  인 경우와 위 시뮬레이션의 등가 

게이트 저항(𝑅𝑔 )이 2Ω  인 경우의 과전압 경향이 서로 유사함을 알 수 

있다.  

















2, 100A

 

















2, 100A

 

그림 5-38. 등가 게이트 저항(Rg)변동에 따른 부하전류에 따른 턴-오프 과전압 

시뮬레이션 결과 (상: 이상적인 게이트 드라이버 회로, 하: 실제 게이트 드라이버 

회로) 
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이번 절에서는 본문의 SiC MOSFET의 과전압 분석결과가 어떻게 

응용될 수 있을지에 대해 고찰한다. 저자가 생각하는 본 논문의 

분석결과의 응용 가능성을 4가지로 요약하여 서술했다.  

 

1. SiC MOSFET 인버터의 DC단 설계 지침 제안 가능성 

본 논문의 과전압 경향의 분석은 기생 인덕턴스와 기생 캐패시턴스, 

DC링크 전압으로 정규화가 가능하기 때문에 인버터 DC단 설계의 

지침을 제공해 줄 수 있다. 예를 들어 과전압의 크기를 Vdc 전압의 

1.5배 이하로 제한하기 위한 기생 인덕턴스의 범위를 아래와 같이 

정의 할 수 있다.  

𝑳 ≤
𝑪

𝑰𝒓
𝟐

𝟖𝑽 𝒄
𝟐

𝝅𝟐
.                          (5.60) 

위 부등식은 그림 5-39에서 기준전류 I0의 1.5배의 부하전류 

이하에서는 과전압의 크기가 언제나 Vdc전압의 1.5배 이하로 제한되는 

특성을 이용하였다. 위 부등식의 사용 예로, 기생 캐패시턴스 𝑪가 2nF, 

정격 전류 𝐈𝐫이 200A, 𝐕 𝒄가 600V인 Full SiC MOSFET에 대해, 고속 

스위칭에서 과전압의 크기가 1.5Vdc 이하로 제한되기 위한 기생 

인덕턴스의 범위를 아래와 같이 계산 할 수 있다. 

𝑳 ≤ 𝟐𝟗. 𝟏𝟖𝒏𝑯.                          (5.61) 

 

그림 5-39. 게이트 저항이 매우 작은 고속 스위칭 조건에서의 기준전류 크기에 

따른 턴-오프 과전압의 경향 
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2. 능동 게이트 드라이버를 위한 지령 생성 가능성 

 과전압을 억제하기 위한 기존의 능동 게이트 드라이버 연구의 문제점은, 

과전압을 억제하기 위한 게이트 전압지령 생성에 대한 구체적인 지침이 

없다는 점이다. 본 논문의 5.2절에서 턴-오프 직전의 MOSFET의 상태와 

스위칭 과전압 크기와의 관계를 규명하였기 때문에, 턴-오프 직전의 

특정 초기조건을 목표로 한 구체적인 게이트 전압 지령 생성이 가능할 

것으로 예상된다.  

다른 접근으로 그림 5-40의 붉은색 그래프와 같이, 부하전류에 대해 

능동적으로 게이트 저항을 변경해 주면, 스위칭 손실 최소화와 턴-오프 

과전압 최소화를 동시에 달성하기 위한 최적의 턴-오프 스위칭이 가능할 

것으로 기대 된다.  
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그림 5-40. 게이트 저항 크기에 따른 부하전류에 따른 과전압의 크기와 최적 

스위칭 조건(붉은색 선) 

 

3. 턴-온 스너버의 제안 가능성 

게이트 저항이 매우 작은 고속 스위칭에서, MOSFET의 턴-오프 

과전압보다 MOSFET의 턴-온에 의한 다이오드의 턴-오프 과전압이 

심각하였다. 따라서, MOSFET의 고속 스위칭에서 다이오드의 과전압을 

억제하기 위한 연구가 필요하다. 
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그림 5-41. 턴-온 스너버의 형태(좌측)와 턴-온 스너버의 효과(우측) 

  

다이오드의 과전압 억제를 위해 그림 5-41의 턴-온 스너버를 제한 할 

수 있으며, 이에 대한 실험결과도 같이 도시 하였다. 하지만, 턴-온 

스너버의 설계방법론과 손실측면에서의 이점에 대한 추가적인 연구가 

필요하다. 

 

4. 기생 인덕턴스 변동을 통한 과도 억제 가능성 

 기생 인덕턴스의 크기 변동에 따른 기준전류 위치 이동 특성을 

이용하여 과전압을 억제할 수 있는 가능성이 있다. 그림 5-42는 상호 

인덕터의 2차단에 가변 인덕터를 이용하여 기준전류 I0의 위치를 

이동하는 실험결과를 보여준다. 실험에서는 2차단의 공심(air core) 

인덕터의 턴수를 하나씩 증가시키면서 기준전류의 이동을 관찰 하였다.  

 2차단의 가변 인덕터의 인덕턴스 변동 폭이 수십~수백nH 가량 밖에 

되지 않기 때문에 실현 가능성이 있을 것으로 예상된다.  
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그림 5-42. 가변 인덕터(좌)를 이용한 기준전류의 이동 실험 결과(우) 
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제 6장 결론 및 향후 과제 

 

본 논문은 SiC MOSFET이 작은 게이트 저항을 가질 때, 기존의 

MOSFET 스위칭 과도에서 미처 분석하지 못한 현상을 분석하였다. 

분석 결과 작은 게이트 저항을 가졌을 때, MOSFET 턴-오프 과전압은 

부하전류가 증가함에 따라 과전압의 크기가 증감을 반복하는 주기적인 

형태를 가짐을 보였고 이를 실험으로 증명하였다. 이를 통해 작은 

게이트 저항을 가질 때에는 게이트 저항을 증가시킨다 하더라도 

과전압을 억제시킬 수 없는 영역이 존재함을 보였다.  

 또한 일반적으로 스위칭 과도를 분석할 때 간과하였던 환류 

다이오드의 과전압에 대해 분석하였다. 분석 결과 작은 게이트 저항을 

가질 경우 환류다이오드에 Vdc 전압의 2배의 과전압이 유기될수 있음을 

분석하였고 실험을 통해 검증하였다. 따라서 작은 게이트 저항을 가질 

때, MOSFET의 과전압보다 환류다이오드의 과전압이 더 심각하며, 

여기에 대한 대안이 필요하다.  

마지막으로 빠른 과도를 보이는 Full SiC MOSFET의 전압, 전류 

계측을 위한 측정 환경 조성에 대해 고찰 했다. Full SiC MOSFET은 

기존의 IGBT의 스위칭 과도 계측보다 높은 수준의 전압, 전류 측정 

대역폭이 필요하며, 적절하지 못한 계측 장비의 선택은 잘못된 측정 

결과를 가져올 수 있음을 분석하였다. 이러한 분석 결과를 토대로 

측정범위내 기생성분의 영향을 이론적으로 분석하였으며, 이를 

이용하여 실제 소자의 전압과 전류를 복원하는 방법을 제안하였다.  

 

 

본 논문은 SiC MOSFET이 작은 게이트 저항을 가질 때에는 기존의 

과도 분석 방법과는 다르게 접근해야 함을 보였다. 특히 MOSFET과 

다이오드의 과전압 발생 경향에 특이함이 존재함을 보였다.  

따라서, 작은 게이트 저항을 가질 때 과전압의 억제를 위한 대책이 



 

２０９ 

 

기존과는 달라져야함을 의미하며, 본 논문의 분석이 SiC MOFET의 

스위칭 과전압 억제 기술 개발에 유효하게 활용될 수 있으리라 생각 

된다.한다.  

특히 기존의 관점에서 스너버 회로는 스너버의 손실은 소자의 

손실에서 부터 이동되어진 것이라 분석하였지만, 작은 게이트 저항을 

가질 때 에도 그러한 경향을 가지는지를 연구되어야 한다. 이러한 

분석을 토대로 SiC MOSFET의 과전압을 억제하기 위한 손실이 적은 

스너버 회로의 개발이 필요하다. 또 본 연구 결과를 바탕으로 보다 

효과적으로 소자 양단 과전압을 억제하면서도 빠른 스위칭이 가능한 

SiC MOSFET 의 게이트 드라이버 설계가 가능하리라 예상 된다.  또 본 

연구 결과를 활용하여 대용량 SiC MOSFET의 최적 패키지 설계와,  

패키지 내/외부에 스너버 회로를 부착하여 스위칭 시 발생하는 

전압/전류 공진을 감쇄 시킬 수 있는 회로의 설계도 가능하리라 

생각된다. 
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부 록 A  스위칭 속도 한계를 극복하기 위한 제안된 

게이트 드라이버 

 MOSFET의 게이트-소스 사이의 기생 인덕턴스와 모듈내 내부 게이트 

저항에 의해 스위칭 속도가 제한될 경우가 있다. 이 경우, 게이트 

드라이버 회로상에 직렬로, Vk 전압으로 충전된 캐패시터(Ck)와 

저항(Rk)이 추가된 게이트 드라이버로 이를 극복 할 수 있다. 새로운 

게이트 드라이버의 원리는 다음과 같다.  

일반적인 입력 전원에서부터 게이트 소스단의 전압의 전달 함수는 

아래와 같다.  

𝑉𝑔𝑠

𝑉𝑔
=

1

𝐿𝑙𝑜𝑜𝑝𝐶𝑖𝑠𝑠

𝑠2+
𝑅𝑔

𝐿𝑙𝑜𝑜𝑝
𝑠+

1

𝐿𝑙𝑜𝑜𝑝𝐶𝑖𝑠𝑠

=
𝜔𝑛
2

𝑠2+2𝜁𝜔𝑛+𝜔𝑛
2 .          (A.1) 

(A.2) 

 여기서 게이트-소스단의 전압 상승 기울기를 빠르게 하기 위해서는 

공진 주파수 𝜔𝑛과 감쇄비 𝜁를 증가시켜야 한다.  

𝜁 =
𝑅𝑔

2
√

𝐶𝑖𝑠𝑠

𝐿𝑙𝑜𝑜𝑝
.                       (A.3)                   

𝜔𝑛 =
1

√𝐿𝑙𝑜𝑜𝑝𝐶𝑖𝑠𝑠
.                     (A.4) 

 공진 주파수 𝜔𝑛을 증가시키기 위해서는 회로의 직렬 캐패시터 Ck 를 

연결하여 등가 캐패시터 값을 줄이고, 제타값을 증가시키기 위해서는 

직렬 저항 Rk 을 추가하여 등가 저항을 증가하여 달성 할 수 있다. 

사용자가 목표로 하는 게이트 전압의 전달 함수를 아래와 같이 가정하면 

다음과 같이 설계 할 수 있다.  

 
𝑉𝑔𝑠

𝑉𝑔
=

𝜔𝑛𝑟𝑒𝑓
2

𝑠2+2𝜁𝑟𝑒𝑓𝜔𝑛𝑟𝑒𝑓
+𝜔𝑛𝑟𝑒𝑓

2 .                  (A.5) 

Ck =
𝐶𝑖𝑠𝑠

𝜔𝑛𝑟𝑒𝑓
2

𝜔𝑛
2 −1

.                      (A.6) 

Rk = 𝑅𝑔 + 2𝐿𝑙𝑜𝑜𝑝𝜁𝑟𝑒𝑓𝜔𝑛𝑟𝑒𝑓 .           (A.7) 

 여기서, Ck에 충전될 전압 Vk는 MOSFET의 전체 게이트 전하량 Qgate 

값이 되도록 설계한다. 
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𝑉𝐾 =
𝑄𝑔𝑎𝑡𝑒

𝐶𝑘
.                      (A.8) 

  일반적으로, 게이트 드라이버 상에서 구현 가능한 추가전원 Vk가 

먼저 결정되고, 이에 따라 Ck가 결정된다. Ck가 결정되면, 임계감쇄(𝜁𝑟𝑒𝑓 =

1)가 되기 위한 Rk를 설계하는 순서로 설계과정이 이루어 진다. 그림 

A-1은 새로운 게이트 드라이버의 등가회로를 표시하였다.  

Rk Rg

Lloop

Ciss Vgs

+

-Vg

Vk
+

-

 

그림 A-1. 새로운 게이트 드라이버의 등가회로 

 

+
-

+
-

Rg

Ciss Vgs

+

-

Driver
IC

20V

5V

Lloop

 

그림 A-2. 일반적인 게이트 드라이버의 등가회로 구현 
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그림 A-3. 새로운 게이트 드라이버의 등가회로 구현 
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 그림 A-2는 일반적인 게이트 드라이버의 구현 회로 이며, 그림 A-3은 

제안된 게이트 드라이버의 구현 회로 이다. 이 회로를 실제 구현 한 

것이 그림 A-4이며, 실험 결과는 그림 A-5와 같다.  

 

그림 A-4. 일반적인 게이트 드라이버(좌측)과 새로운 게이트 드라이버(우측) 사진 

10V/div

20s/div

일반 게이트 드라이버 Vgs(t)

제안된 게이트 드라이버 Vgs(t)

 

그림 A-5. 일반적인 게이트 드라이버(좌측)과 새로운 게이트 드라이버(우측) 사진 

  그림 A-5의 붉은색 파형은 기존의 게이트 드라이버가 약 5V의 

게이트-소스단의 과전압이 생성될때의 게이트-소스 전압파형이며, 노랑색 

파형은 제안된 게이트 드라이버의 과전압이 없는 게이트-소스 전압 

파형이다. 그림에서 확인 할 수 있듯이 두 파형의 기울기는 동일하지만, 

제안된 게이트 드라이버는 과전압이 없는 임계감쇄의 파형을 지니는 

것을 확인 할 수 있다. 

그림 A-6은 외부게이트 저항이 0일때의 기존의 게이트 드라이버와 

제안된 게이트 드라이버를 이용하여 턴-오프 속도를 최대치로 

증가시켰을때의 부하전류에 따른 MOSFET의 과전압 실험 결과이다. 
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제안된 게이트 드라이버는 기존의 게이트 드라이버의 게이팅 속도의 

한계보다 더 빠르게 스위칭이 가능하기 때문에, 기준전류 근처에서의 

과전압의 크기가 더 작아지는 것을 확인 할 수 있다.  

 

 

그림 A-6. 일반적인 게이트 드라이버(붉은색)과 제안된 게이트 

드라이버(파랑색)의 턴-오프 과전압 실험 결과 
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Abstract 

Recently, MOSFETs and Schottky diodes based on silicon carbide (SiC) semiconductor 

materials have been produced and commercially available. Silicon carbide MOSFETs reveal 

better power semiconductor properties than equivalent silicon IGBTs due to higher dielectric 

breakdown fields and better thermal conductivity than silicon. However, when silicon carbide 

MOSFETs are applied to power converter as the switching devices, various problems arise. 

The largest problem is the overvoltage and overcurrent of the device due to high dv/dt or di/dt. 

Also, severe voltage and current oscillations due to parastic inductances and capacitors in the 

switching circuit would occur in conjunction with the overvoltage and overcurrent. In order 

to improve the switching characteristics of silicon carbide MOSFETs, it is necessary to study 

the switching transient of silicon carbide MOSFETs in detail. 

In this thesis, the switching transient characteristics of silicon carbide MOSFETs has been 

investigated and it is found that the switching characteristics of silicon carbide MOSFETs are 

much different from those of conventional Si MOSFETs. Especially, when the gate resistance 

is very small, the overvoltage due to parasitic inductance and capacitance resonence effect 

has the periodic characteristic depending on the conduction current, which is different from 

the conventional Si switching device. In this thesis from the switching charaterisctics of SiC 

MOSFET, it is shown that the voltage of the diode connected in parallel with the silicon 

carbide MOSFET in the switching circuit would experience twice of DC voltage regardless 

of the conduction current. And, the overvoltage to the diode in the SiC circuit would be issue, 

which is contrast to the voltage across the diode in Si MOSFET or Si IGBT circuit.  

Through SPICE simulation and experimental results, the validity of this analysis has been 

proven. Also, the measurement equipment for measuring the fast switching transient of 

silicon carbide MOSFETs have been reviewed and carefully selected. And, the measurement 

errors caused by the parasitic components in SiC MOSFET swiching cicuit have been 

discussed and a post-processing techinque to eliminate the errors has been prposed. The 

results of this thesis would be used to optimize the design of the power converter and the gate 

drive circuit of SiC MOSFET. 
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