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数式記号・略称 

PWM ···················· パルス幅変調 (Pulse Width Modulation) 

PSM ····················· 位相シフト変調 (Phase Shift Modulation） 

PFM ····················· 周波数変調 (Pulse Frequency Modulation） 

ZVS ······················ ゼロ電圧スイッチング (Zero Voltage Switching） 

ZCS ······················ ゼロ電流スイッチング (Zero Current Switching） 

PSU ····················· 電源ユニット (Power Supply Unit） 

G ························· LLC共振回路のゲイン 

F ·························· 規格化スイッチング周波数 

Vi ························· 直流入力電圧     V 

vac ······················· 交流入力電圧     V 

Vo ························ 出力電圧      V 

vb ························ インバータ出力電圧     V 

vi,ac ····················· 共振回路の入力電圧の交流成分   V 

vo,ac ····················· 共振回路の出力電圧の交流成分   V 

Vi,ac ····················· 共振回路の入力電圧の実効値    V 

Vo,ac ···················· 共振回路の出力電圧の実効値    V 

vgsn ····················· ゲートソース間電圧     V 

ir ························· 1次側共振電流     A 

im ························ 1次側励磁電流     A 

io ························· 2次側電流      A 

Io ························· 負過電流      A 

Tc ························ 2次側電流の導通時間    s 
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Imp ······················ 励磁電流のピーク値     A 

Ipeak ···················· 2次側電流のピーク値    A 

fs ························· スイッチング周波数     Hz 

Ton ······················ 1次側ドライブ信号のオン時間   s 

Ts ························ 1次側ドライブ信号の 1周期    s 

Dp ························ 1次側デューティ比 

Qn ························ スイッチ 

Dn ························ ダイオード 

T ·························· トランス 

n ·························· トランスの巻き数比 

Lr ························ 共振インダクタ/インダクタンス   H 

Lm ······················· 励磁インダクタ/インダクタンス   H 

Cr ························ 共振キャパシタ/キャパシタンス   F 

Csr ······················· 直列共振キャパシタ/キャパシタンス   F 

Cpr ······················ 並列共振キャパシタ/キャパシタンス   F 

Ca ························ 補助共振キャパシタ/キャパシタンス   F 

Lf ························· 出力平滑インダクタ/インダクタンス   H 

Lp ························ 1次側インダクタ/インダクタンス   H 

Co ························ 出力平滑キャパシタ/キャパシタンス   F 

R·························· 出力抵抗      Ω 

Cn ························ シャントキャパシタ/キャパシタンス   F 

Lc ························ 入力インダクタ/インダクタンス   H 

VL ························ 共振インダクタの両端電圧    V 

Vcr ······················· 共振キャパシタの両端電圧    V 
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td ························· デッドタイム     s 
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第 1 章 緒論 

 

1.1 まえがき 

近年，スマートフォンやパソコン，さらにタブレット端末などの情報通信機器の普及

に伴い，世界のデータ通信量は飛躍的に増加してきた。図 1-1 に米国の調査会社 IDC

のレポートによるデータを示す。世界のディジタルデータ量は，2005 年の 1230 エク

サバイトから 2020 年にはその 300 倍の 40,000 エクサバイトへ増加すると予測されて

いる[1]。 

 

図 1-1 世界のデータ量の推移 

 

 このようなデータ処理量の増加に対応するため，データセンタの大規模化がさらに続

いていくと考えられる。データセンタの大規模化に伴い，これまで以上に電源システム

の小形化，高効率化が求められる。電源システムの小形化は，電源を高いスイッチング

周波数で動作させることにより実現可能である。スイッチング電源の小型化のための重

要な要素としてスイッチング周波数が挙げられる。1980 年ごろまでは，そのスイッチ
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ング周波数の高周波化により電源の小形化が実現されてきた[2]。高周波化によりイン

ダクタやキャパシタなどの受動部品，さらにトランスやフィルタ回路の小型化が可能と

なる。しかしスイッチング周波数を高くすることでスイッチング損失が増える。スイッ

チング損失はスイッチのターンオンおよびターンオフ時に発生し，そのスイッチング損

失がスイッチング周波数に比例して増加する。従来の PWMコンバータでは，そのスイ

ッチング損失が大きいため，高周波では大きな損失となる。またトランスの漏れインダ

クタによるサージ増大などによりさらに電力効率が低下し，その損失が熱となりヒート

シンクなどの放熱部品の大型化が必要となる。また高周波スイッチングによるノイズの

問題も重要な課題であり，電源の各部の電圧および電流の時間変化 dv/dt，di/dtの増加

がノイズ源となる。これらの問題を解決し，電源を小型化する手法として，共振形コン

バータが注目を集めた[3]-[7]。 

1970年に F. C. Schwarzらにより直列共振形コンバータが提案され高周波化により

回路の小型化が可能であることが報告された[3]-[4]。その後，ソフトスイッチング技術

によりスイッチング時の損失を小さくすることで高いスイッチング周波数を実現する

手法が多く検討されてきた[5]-[7]。 

共振形コンバータの特徴はスイッチング損失の低減により高周波での動作に適して

おり，回路の小型化が可能となる。またスイッチングノイズが小さく，ノイズ対策が容

易となる。このように共振形コンバータは従来のハードスイッチングのコンバータに比

べて，優れた特徴を持つ一方で欠点もある。 

 電圧波形を共振させた電圧共振形コンバータの場合，スイッチの電圧が共振波形で

あることからピーク電圧が大きく，耐圧の大きな素子が必要となる。耐圧の大きな素子

はコストも高く，オン抵抗も大きいため導通損失も増大する。電流波形を共振させた電

流共振形コンバータの場合は，ピーク電流が大きくなることにより，定格電流の大きい

素子が必要となり，さらにスイッチの導通損失や巻き線ロスが増大する。共振形コンバ
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ータは周波数制御で動作するため，周波数の変化幅が大きい場合，フィルタの設計が難

しくなる。共振要素や補助スイッチの追加のためにコストが増大することも問題である。

解析の面では従来の PWM コンバータに比べて複雑になる。従来の PWM コンバータ

の場合は，状態平均化法が用いられるが，共振形コンバータの場合は，スイッチング周

期と共振周期がほぼ等しいことから，状態平均化法[8]では大きな誤差が生じる[9]。 

1985 年に K.-H. Liu らにより共振スイッチが提案された[10]-[11]。従来の PWM コ

ンバータのスイッチをこの共振スイッチに置き換えることで，ゼロ電流スイッチングが

可能となる。1990年にはゼロ電圧スイッチングが可能な共振スイッチが発表された[12]。

これもゼロ電流スイッチングの共振スイッチと同様に，従来の PWMコンバータのスイ

ッチを置き換えることで，従来の PWMコンバータを共振形コンバータにすることがで

きる。 

また 1980年代後半に D.M. Divanらにより，共振 DCリンクコンバータも発明され

ていた[13]-[15]。この方式は DCリンク部分に共振回路をおくことで DCリンクを振動

させることで，後段のブリッジ回路の全てのスイッチをソフトスイッチングさせるため

の方式である。1相のコンバータに対しては追加部品も多く，この方式は 3相以上のイ

ンバータで主に使用されている。 

E級増幅器が 1975年にN. O. Sokalらにより発表された[16]。その後，1988年には

アメリカのベル研究所のW. C. Bowmanらによって 22MHzで動作する E級共振形コ

ンバータが発表された[17]-[18]。E級スイッチングは超高周波動作に適していることか

ら，高周波 DC-DC コンバータとして研究が行われてきた [19]-[21]。E 級スイッチン

グとはスイッチがターンオンする瞬間にスイッチの両端がゼロとなるだけでなく，その

時間変化もゼロとなる条件でのスイッチングのことである。しかし E 級共振形コンバ

ータは E 級動作する条件が厳しく，入力電圧や負荷変動といった回路条件の変化への

対応が難しい。 
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したがって，DC-DC コンバータの用途では共振スイッチによりソフトスイッチング

が研究の中心となった。共振スイッチを用いた手法の中でも整流方式が半波および全波

で 2 種類あり，電圧共振と電流共振の 2 種類あるため，計 4 種類の共振形コンバータ

に１つの従来 PWMコンバータから変化させることができる。それら 4方式の特徴につ

いて文献[22]で比較され高周波用途においては電圧半波共振形コンバータが最適な方

式であるとされた。しかし，その電圧半波共振形コンバータは電圧が共振波形であるた

めスイッチの両端電圧が大きなピーク値を持つという欠点への対策として，多くの研究

が行われてきた[23]-[28]。文献[23]ではスイッチの両端にかかる電圧のピークを抑える

ためにスイッチの両端電圧をクランプする手法が提案された。ほかにも電流，電圧を短

形波のままゼロ電圧スイッチングをする試みがされてきた。1988 年の文献[24]で補助

スイッチを用いない ZVS 動作の PWM コンバータも報告されている。また電圧共振形

コンバータを含む共振形コンバータはスイッチング周波数が変動するという欠点に対

して，PWM 制御が可能でゼロ電圧スイッチングが可能な方式も 1980 年代から報告さ

れてきた[25]-[28]。 

位相シフト変調を用いたフルブリッジ方式のコンバータも追加部品が必要なく，ゼロ

電圧スイッチング可能な方式として注目を集めた。この位相シフト変調フルブリッジ方

式コンバータはトランスの漏れインダクタンスやスイッチの寄生容量を有効活用する

ことで追加部品なしに 1次側スイッチのゼロ電圧スイッチングが可能である。さらに従

来の PWM 方式のフルブリッジコンバータで必要であったスナバ回路も削減可能であ

る。この方式は従来の PWM方式のフルブリッジコンバータに代わり，通信用電源をは

じめとする用途で現在でも広く用いられている[28]。この方式はトランスの漏れインダ

クタンスと 2 次側出力フィルタのインダクタンスに蓄えられたエネルギーでスイッチ

の寄生容量に蓄えられたエネルギーを放電することでゼロ電圧スイッチングを行うこ

とができる。しかし，軽負荷ではスイッチの寄生容量を放電するエネルギーが不足する。
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したがって，位相シフト変調フルブリッジ方式の DC-DCコンバータが軽負荷までゼロ

電圧スイッチングするため追加の受動素子を用いて，ZVS を行う手法が研究されてき

た[29]-[34]。能動素子を用いることにより循環電流を増加させずに軽負荷でのゼロ電圧

スイッチングを実現する手法も提案されてきた[35]-[39]。 

アクティブクランプ回路が 1981年に B. Carstenらによって発表された[40]。アクテ

ィブクランプは様々な PWMコンバータに対して研究が行われ，その改良型も多く報告

されてきた[41]-[44]。アクティブクランプを用いた回生制御型のフライバックコンバー

タはゼロ電圧スイッチングが可能であり，スイッチに印加される電圧は従来のフライバ

ックコンバータと同等であることが特徴である[41]。この方式ではトランスを逆励磁に

よりゼロ電圧スイッチングが可能となる。回生型フライバックコンバータはトランスを

逆励磁する回生電流を 2次巻線から得る方法と 1次巻線から得る手法がある。1次側回

生方式はトランスのリーケージインダクタンスに蓄えられたエネルギーが損失になら

ないという利点を持つ。しかし 2次側の整流ダイオードが 1次側のメインスイッチのタ

ーンオンと同時にオフ状態となるため，ターンオフリカバリが発生する欠点があった。

そこで，2次側電流を共振波形とすることで 2次側整流ダイオードがゼロ電流ターンオ

フしリカバリが発生しない手法が吉田幸司らによって提案された[42]。この方式は 2次

側整流ダイオードのゼロ電流スイッチングによりリカバリノイズがなくスパナ回路の

容量が小さくでき，高速のダイオードが必要ないため，より低い順方向電圧降下のダイ

オードが使えるなど多くの利点を持つ。一方で 2次側電流が共振電流であるため 2次側

のピーク電流が大きいという欠点も持つ。文献[45]では励磁電流によりゼロ電圧スイッ

チング可能なプッシュプル方式の DC-DCコンバータが提案された。この方式では追加

のキャパシタもインダクタも必要がなく，PWM制御が可能である。 

絶縁型コンバータとして負荷共振形コンバータに関する研究を行われてきた

[46]-[52]。負荷共振形コンバータの基本回路として，共振キャパシタが負荷に直列に接
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続されている直列共振形コンバータ[46]と共振キャパシタが負荷に対して並列に接続

されている並列共振形コンバータ[47],[48]が検討された。しかしどちらも解決すべき問

題点があった。直列共振形コンバータの場合は軽負荷での出力電圧の制御が難しい。一

方，並列共振形コンバータは無負荷でも出力電圧の制御が可能であるが，無負荷でも大

きな循環電流が流れるという問題があった。またどちらの方式も循環電流は入力電圧が

高くなるにつれて増加する。 

そこで直並列共振形コンバータが提案された[49]-[52]。直並列共振形コンバータは直

列共振形コンバータと並列共振形コンバータの問題点が解決され，循環電流は並列共振

コンバータに比べ少なく，軽負荷での制御も可能であるため注目を集めた。しかしこの

方式においても，入力電圧が高くなると循環電流は増加する。これらの方式は入力電圧

が高くなるにつれて増加するため，高い入力電圧時に最適化して設計ができない。そこ

で，それらの問題点を解決した LLC共振形コンバータが提案された[53]。LLC共振形

コンバータの電流は共振波形で低ノイズであり電圧はスイッチング時のみ共振する部

分共振であることから，電圧共振のコンバータに比べ，耐圧の大きなスイッチは必要と

されないという特徴を持つ。さらに LLC 共振回路の二つのインダクタンスはトランス

の漏れインダクタンスと励磁インダクタンスを用いることができるため，回路の部品点

数も多くない。従来の共振形コンバータは広い入力電圧範囲に対応する設計場合，通常

運転時に高い循環電流が流れるなどの問題があったが，LLC 共振形コンバータは高い

入力電圧時に効率を最適化できる。急な入力電圧の低下が考えられる用途でも LLC 共

振形コンバータは高い入力電圧時に最適に設計で昇圧動作が可能であるため，AC-DC

コンバータの後段の DC-DCコンバータとして多くの研究が行われてきた[54]-[57]。こ

れまでデータセンタ用の PSU (Power Supply Unit) の AC-DC コンバータの後段の

DC-DC コンバータには倍電流回路を用いた位相シフト変調フルブリッジコンバータや

直並列共振形コンバータが多く用いられてきた[58]が，複数の文献で LLC 共振形コン
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バータがより高い電力効率に設計することが可能であることが報告されている

[59],[60]。しかし，その LLC共振形コンバータにも幾つか問題点がある。したがって，

それら問題点に対処する手法が求められる。 
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1.2 電源システムの構成 

図 1-2 に低周波トランスを用いた電源システムの構成図を示す。電源システムは

50Hz または，60Hz の交流を低周波トランスで絶縁し，ダイオードおよび平滑キャパ

シタで構成される整流器によって直流電圧に変換しレギュレータによって任意の電圧

を得ていた。 

 

図 1-2 低周波トランスを用いた電源システム 

 

高周波トランスを用いた電源システムの構成を図 1-3に示す。現在では，低周波トラ

ンスは用いられず，絶縁は整流回路の後段の DC-DCコンバータで行うのが一般的にな

った。後段の DC-DCコンバータは数十 kHz~数百 kHzで動作するため，絶縁に用いる

トランスを 50Hz または，60Hz の低周波トランスに比べて大幅に小さくできる利点が

ある。 

 

図 1-3高周波トランスを用いた電源システム 
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1.3 絶縁型 DC-DCコンバータの種類および特徴  

絶縁型コンバータにはいくつかの種類がある。絶縁型コンバータについて文献[61]で

特徴がまとめられている。代表的なのがフライバックコンバータ，プッシュプル方式，

フォワード方式，ハーフブリッジ方式，フルブリッジ方式である。フライバック方式の

回路構成を図 1-4に示す。本章の回路では，わかりやすく統一するためにすべてダイオ

ード整流の回路図を用いていが，2次側のダイオードはスイッチに代え同期整流を行う

ことで，低損失にすることが可能である。同期整流フライバック方式は制御するメイン

スイッチが一つであり，補助インダクタが必要ないため低コストである。小容量の電源

に多く用いられる。欠点としては，入出力の電流リップルが大きいため大きな容量のキ

ャパシタが必要となる。またトランスの片方向にのみ電流が流れるため，トランスの利

用効率が悪いシングルエンド型である。 

図 1-5にフォワード方式の回路構成を示す。フォワード方式も制御されるメインスイ

ッチは一つである。欠点としては，補助インダクタが必要となるやシングルエンド型で

あることが挙げられる。プッシュプル方式の回路図を図 1-6に示す。プッシュプル方式

の利点はトランスにプラス方向およびマイナス方向のどちらにも電流を流し電力を伝

送するダブルエンド型であり，トランスの利用効率はシングルエンド型であるフライバ

ック方式やフォワード方式の 2倍である。欠点は１次側スイッチのオフ時のピーク電圧

が高いことである。ハーフブリッジ方式の回路図を図 1-7に示す。ハーフブリッジ方式

もプッシュプル方式と同様にダブルエンド型であるためトランスの利用効率が良い。プ

ッシュプル方式に対する利点は１次側スイッチのオフ期間にかかる電圧が入力電圧を

超えないことや１次側巻線がひとつであるためトランスの利用効率が高いことが利点

である。 
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図 1-4 フライバック方式 

 

図 1-5 フォワード方式 

 

図 1-6 プッシュプル方式 
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図 1-7 ハーフブリッジ方式 

図 1-8にフルブリッジ方式の回路図を示す。フルブリッジ方式の利点はハーフブリッ

ジ方式と同様にダブルエンド型であり１次側巻線が一つであるため，トランスの利用効

率が高いことである。また 1 次側スイッチのオフ期間にかかる電圧も入力電圧を超え

ず，ハーフブリッジ方式に対する優位点はフルブリッジ方式の入力電流はハーフブリッ

ジ方式の入力電流の半分となるため，入力キャパシタに小さいものが使えることによる

コスト低下。また半分の電流であるため，大電流用途で高効率となる。欠点としては，

4つのスイッチとその駆動回路が必要なことによるコスト増加である。 

またフルブリッジ方式ではトランスにプラスの電圧がかかる期間とマイナスの電圧

がかかる期間のアンバランスによる偏磁を避けなければならず，偏磁対策として一般的

に 1次側のトランスと直列にキャパシタを挿入することも多い。 
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図 1-8 フルブリッジ方式 
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1.4 ソフトスイッチング 

 スイッチング電源の小型化や高効率化は大きな課題の一つである。スイッチング電

源の小型化のためには，スイッチング周波数を高くする必要がある。高いスイッチング

周波数によりインダクタンスやキャパシタンスなどの受動部品が値の小さいものが使

用できるため，回路全体の小型化につながる。小型化と高効率化を同時に実現できる技

術として，ソフトスイッチングの研究が広く行われてきた。 

まずハードスイッチング電源の損失について図 1-9で説明する。スイッチがオンする

と，スイッチの両端電圧がゼロになる前にスイッチに電流が流れ始める。そのスイッチ

の両端電圧とスイッチに流れる電流の重なりが損失となる。スイッチがオンしている間

は導通損失が発生する。さらにスイッチがオフするとき，スイッチの電流がゼロになる

前にスイッチの両端電圧が上昇するためそこでもスイッチング損失が生じる。導通損失

はスイッチング周波数に依存しないが，スイッチング損失はスイッチング周波数に比例

して増加する。したがって，このスイッチング損失はスイッチング電源の高周波化およ

び高効率化への障害となる。 
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図 1-9 ハードスイッチング 
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ソフトスイッチングの動作原理を以下に示す。ゼロ電流スイッチングとは，ターンオ

ンまたはターンオフ時にスイッチに流れる電流がゼロであることを指す。またゼロ電圧

スイッチングとはターンオンまたはターンオフ時にスイッチの両端電圧がゼロである

ことを指す。まず図 1-10 に電流共振形のゼロ電流スイッチングの動作説明図を示す。

スイッチがオンすると，電流が正弦波状に増加し減少する。電流がゼロになった後にス

イッチをオフすることでオフ時のスイッチング損出は発生しない。 

 

図 1-10電流共振形ゼロ電流スイッチング 
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図 1-11 に電圧共振形波形のゼロ電圧スイッチング動作を示す。電圧共振形ではスイ

ッチの両端電圧がオフ時に正弦波状に増加し減少する。スイッチの両端電圧がゼロにな

った後にスイッチがオンすることでスイッチオン時のスイッチング損失が発生しない。 

 

図 1-11電圧共振形ゼロ電圧スイッチング 
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次に部分電圧共振によるゼロ電圧スイッチングについて図 1-12 を用いて説明する。

部分電圧共振とは，スイッチング時に電圧を共振させる手法である。スイッチング時に

スイッチの寄生キャパシタンスにたまったエネルギーを放電させることでゼロ電圧ス

イッチングを実現する。 

 

図 1-12部分電圧共振形ゼロボルトスイッチング 
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1.5 準共振形変換回路 

 電圧共振スイッチおよび電流共振スイッチを用いたコンバータは準共振形変換回路

に分類される。半波電流共振スイッチおよび全波電流共振スイッチの回路図を図 1-13

および図 1-14に示す。従来の PWMコンバータのスイッチをその電流共振スイッチに

変更することでスイッチに流れる電流が共振波形となりゼロ電流スイッチングが可能

となる。これら電流共振スイッチを降圧型コンバータに適用した場合の回路図を 

図 1-15および図 1-16に示す。 

 

図 1-13半波電流共振スイッチ 

 

 

図 1-14全波電流共振スイッチ 
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図 1-15半波電流共振形降圧コンバータ 

 

 

図 1-16全波電流共振形降圧コンバータ 
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図1-137および図1-148に半波電圧共振スイッチおよび全波電圧共振スイッチの回路図

を示す。従来の PWMコンバータのスイッチをこの電圧共振スイッチに置き換えること

でスイッチの両端電圧が共振波形となりゼロ電圧スイッチングが可能となる。例として

ゼロ電圧スイッチを用いた降圧型コンバータの回路図を図 1-159および図 1-1620に示

す。 

 

図 1-17半波電圧共振スイッチ 

 

 

図 1-18全波電圧共振スイッチ 
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図 1-19半波電圧共振形降圧コンバータ 

 

 

図 1-20全波電圧共振形降圧コンバータ 
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1.6 部分共振形変換回路 

位相シフト変調を用いたフルブリッジコンバータや負荷共振形コンバータはデータ

センタなどで比較的大きな容量のスイッチング電源として，広く使われている。負荷共

振形コンバータは周波数変調であるが，位相シフト変調を用いたフルブリッジコンバー

タの利点として固定周波数で動作し部分電圧共振によりゼロ電圧スイッチング（ZVS）

があげられる。しかし軽負荷で ZVS するためには１次側に追加のインダクタが必要と

なる。また還流期間に導通損失が増大することが欠点である。 

 

図 1-21位相シフト変調フルブリッジコンバータの回路構成 
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1.7 負荷共振形変換回路 

 電源に対する要求は，高効率，高密度，大電力，小型化，低コスト化，低ノイズなど

様々である。これらの要求を満たす候補として共振形コンバータがあげられる。共振形

コンバータはソフトスイッチングによりスイッチング損失を低減することができるか

ら高効率が期待できる。スイッチング損失が少ないことにより高周波動作においても，

効率の低下が少なく回路の小型化に適している。高周波動作により受動素子の値および

サイズを小さくでき，コストの低減や回路の小型化ができ高密度化が可能であり，また

電流または電圧が共振波形であることから低ノイズでもある。 

 インバータ回路の出力端子に共振回路を接続した共振形回路を負荷共振形変換回路

と呼ぶ。共振回路の接続方法は様々な組み合わせがあり，LC共振回路を負荷に直列に

接続したもの[46]を直列共振形コンバータ(Series-loaded resonant converters)，共振キ

ャパシタンスを負荷に並列に接続したもの [47],[48]が並列共振形コンバータ

(Parallel-loaded resonant converters)と呼ばれる。直列共振形コンバータは軽負荷時の

制御が難しい問題がある。それに対して並列共振形コンバータは軽負荷から重負荷まで

制御可能であるが，循環電流が大きいことから軽負荷での効率が低くなるという欠点が

ある。そこで直並列共振形コンバータ(Series-parallel-loaded resonant converters)が

検討されてきた。この直並列共振形コンバータは直列共振形コンバータと並列共振形コ

ンバータの双方の利点を持つ[49]-[52]。またそれらを固定周波数で動作させる研究とし

て，1987年に直列共振形コンバータを固定周波数で動作させる手法が提案された[62]。

その後，他の共振形コンバータも固定周波数で動作させる試みが 1980 年代後半から

1990年ごろに多く発表されてきた[63]-[65]。 
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1.7.1 直列共振形 DC-DCコンバータ 

直列共振形コンバータの回路図を図 1-22 に示す。直列共振形コンバータの共振回路

は共振インダクタンス Lr および共振キャパシタンス Cr で構成される。その LC 共振

回路は負荷に直列に接続されているため，直列共振形と呼ばれる。入力側のインバータ

のスイッチング周波数を変化させることによりLC共振回路のインピーダンスが変化す

る。共振回路と負荷の分圧によって，出力電圧が変化する。直列共振形コンバータが

LC 共振周波数で動作するとき，LC 共振回路のインピーダンスがゼロとなり入力電圧

Ei がトランスの 1 次側に印加される。ゲイン特性は LC 共振周波数で 1 となり，共振

周波数より高いスイッチング周波数で動作させることで共振電流の位相が共振回路の

入力電圧の位相に対して遅れる。それにより，スイッチに流れる電流はスイッチがオン

する瞬間はマイナス方向に流れている。そのマイナス方向の電流がスイッチをオンする

直前にスイッチの寄生容量にたまったエネルギーを放電させることでゼロ電圧スイッ

チングを行うことができる。また逆にスイッチング周波数を LC共振周波数より低くす

ることで，共振電流の位相が共振回路の入力電圧の位相に対して進む。位相が進んだこ

とにより共振回路の入力電圧がゼロになる前に共振電流はゼロとなる。したがって，こ

の領域を ZCS領域と呼ぶ。図 1-23に示されるように直列共振形コンバータの共振回路

のゲイン特性は常に１より小さい。横軸および縦軸は式(1-1)および(1-2)のように規格

化している。 

(1-1)  

(1-2)  

通常，LC共振周波数より高いスイッチング周波数領域である ZVS領域が使われる。

理由としてはゼロ電流スイッチ領域ではオフ時はゼロ電流でスイッチング可能である

が，オン時はハードスイッチングとなる。 
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スイッチング周波数が LC 共振周波数より低い領域では ZCS(ゼロ電流スイッチング)

動作になる。直列共振形コンバータは 2次側の整流回路が容量性フィルタであるため，

ダイオードにかかる逆電圧は出力電圧の 2 倍であることが利点である。さらに ZVS 領

域での動作ではスイッチング周波数が共振周波数より高いため，電流が連続であり，ピ

ーク電流が小さい。また，ゲイン特性の図からわかるように，負荷が軽くなるにつれて

スイッチング周波数を変えたときのゲイン G の変化幅が小さくなっていることがわか

る。このため軽負荷の場合スイッチング周波数は出力電圧を一定にするために極めて高

くする必要があり，軽負荷時の制御が困難であることがこの直列共振形コンバータの問

題点ある。また直列共振形コンバータの動作点は入力電圧が最も低い時に最も LC直列

共振周波数に近づく。したがって，許容瞬時停電時間（Hold up time）のために入力電

圧の最低値を低く対応できるように設計すると，通常動作時の動作周波数は LC共振周

波数から離れることにより共振電流の位相は共振回路の入力電圧の位相から大きく遅

れるため，オフ時の電流が大きくなりスイッチング損失も増加する。このように，広い

入力電圧範囲へ対応するために通常動作時の電力効率を犠牲にする必要がある。 

 

図 1-22直列共振形コンバータ 

R

T

Cr

Lr
D1

D2 Co Vo

Q1

Q2

Vi

n:1



26 

 

 

図 1-23直列共振形コンバータのゲイン特性 
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1.7.2 並列共振形 DC-DCコンバータ 

並列共振形コンバータの回路図を図 1-24 に示す。並列共振形コンバータは共振コン

バータ同様に共振インダクタンスと共振キャパシタンスで構成されるが，共振キャパシ

タンスが負荷に並列に接続されているためこう呼ばれる。並列共振形コンバータのゲイ

ン特性を図 1-25に示す。また直列共振形コンバータと同様に ZVS動作のために動作領

域は LC共振周波数の通常右側になるように設計される。軽負荷においてもゲイン特性

が平坦にならないため，直列共振形コンバータで問題となる軽負荷のレギュレーション

の問題は並列共振形コンバータではないが，循環電流が大きく軽負荷での効率が低下す

ることが問題である。並列共振形コンバータは負荷が共振キャパシタンスと並列である

ので，無負荷でも入力側から見た共振回路のインピーダンスはかなり小さくなる。した

がって無負荷でも大きな循環電流が流れる。また直列共振形コンバータと同様に，入力

電圧が高い時に LC共振周波数に近づき，入力電圧が低下すると動作領域は LC共振周

波数に近づく。直列共振形コンバータと同様に並列共振形コンバータでは，コンバータ

は低い入力電圧では共振周波数の近くで動作し，高い入力電圧になると動作する領域が

共振周波数から離れる。 

 

図 1-24並列共振形コンバータ 
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図 1-25並列共振回路の周波数に対するゲイン特性 
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1.7.3 直並列共振形 DC-DCコンバータ 

直並列共振形コンバータは図 1-26 に示されるように，直列共振形コンバータと並列

共振形コンバータを組み合わせた回路構成になっている。直並列共振形コンバータのス

イッチング周波数に対するゲイン特性を図 1-27 に示す。直並列共振形コンバータのゲ

イン特性は並列共振形コンバータと直列共振形コンバータを合わせたような特性を示

す。直並列共振形コンバータの循環電流は並列共振形コンバータと比べ小さく，また並

列キャパシタCpがあることによって直並列共振形コンバータは無負荷の状態でも出力

電圧を制御することができる。直列共振形コンバータや並列共振形コンバータと同じよ

うに直並列共振形コンバータでもゼロ電圧スイッチングで動作させるために共振周波

数より高いスイッチング周波数で動作させる。図 1-27 から直並列共振形コンバータは

直列共振形コンバータと比較して狭いスイッチング周波数範囲で出力電圧を制御可能

であることがわかる。直列共振形コンバータや並列共振形コンバータと同様に入力電圧

が低い時では直列並列共振形コンバータは共振周波数の近くで動作するが，入力電圧が

高くなるとコンバータは共振周波数から離れ，高いスイッチング周波数領域で動作す

る。直列共振形コンバータや並列共振形コンバータと同様に入力電圧が高い場合，循環

エネルギーやスイッチのターンオフ時の電流が増加する。 

 

 

図 1-26直並列共振形コンバータ 
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図 1-27直並列共振形コンバータのゲイン特性 
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1.7.4 LLC共振形 DC-DCコンバータ 

LLC共振形コンバータの回路構成を図 1-28に示す。LLC共振形コンバータの共振回

路は共振インダクタンス Lr と共振キャパシタンス Cr および励磁インダクタンス Lm

で構成される。Lrおよび Crは直列共振回路を構成するため，直列共振形コンバータの

一種に分類されることが多いが，励磁インダクタンス Lmは負荷に対して並列に接続さ

れるため直並列共振回路と呼ぶこともある。LLC 共振形コンバータのゲイン特性を図

1-29 に示す。LLC共振形コンバータには二つの共振周波数があり，Lrおよび Cr の直

列共振週数 fr1 および Lr，Cr および Lm の共振周波数 fr2 である。共振周波数 fr1 お

よび fr2はそれぞれ式(1-3)および(1-4)で表される。 

LLC 共振コンバータの利点の一つは軽負荷のときの狭いスイッチング周波数範囲で

あり，もう一つの利点は無負荷でさえゼロ電圧スイッチングできるという点である。1

次側のスイッチの励磁インダクタンスに流れる励磁電流によって，無負荷から前負荷ま

でゼロ電圧スイッチングが可能である。LLC 共振コンバータの動作領域は他の共振形

コンバータと同様に ZVS領域と ZCS領域にわけられる。二つの共振周波数のうち高い

ほうの共振周波数 fr1はゼロ電圧スイッチングの範囲内にあり，コンバータがこの周波

数のあたりで動作するように設計できる。 

 LLC 共振回路のゲイン特性がピークとなるスイッチング周波数は無負荷の場合

は，スイッチング周波数が共振周波数 fr2と一致した場合であり，また負荷が重くなる

にしたがって，LLC 共振回路のピークは高い周波数領域へシフトし，負荷短絡条件に

おいてはゲインのピークが共振周波数 fr1と一致する。このように重負荷では直列共振

形コンバータと似たゲイン特性を持ち軽負荷では励磁インダクタンスの共振の影響で

並列共振形コンバータにより昇圧動作が可能となる。負荷の変化と共にゼロ電圧スイッ

チングできる動作領域は変化する。そのため，最大負荷電流かつ最低入力電圧の時が最
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低動作周波数となる。また最大入力電圧かつ無負荷時が通常動作の最大動作周波数とな

る。 

(1-3)  

(1-4)  

 

またLLC共振形コンバータのゲイン特性はZVS領域の中でもさらに二つに分類する

ことができる。スイッチング周波数が fr1 以下の ZVS 領域では 2 次側電流は不連続で

あり 2次側スイッチはゼロ電流スイッチング可能である。一方，スイッチング周波数が

fr1 以上の ZVS 領域では，2 次側電流は連続となる。fr1 以下の動作領域の利点は 2 次

側電流が正弦波状であり，低ノイズかつゼロ電流スイッチング可能であることであるこ

とや，狭い周波数変化幅で大きくゲイン特性を変えることができることである。この領

域においては励磁インダクタンス Lmも Lrおよび Crの直列共振に加わる。 

スイッチング周波数が fr1 以上の動作領域の利点は 2 次側電流が連続であるため，2

次側電流のピークが小さく，2次側電流が連続であるため同期整流の実装が容易である

などの利点がある。またこの領域においては，励磁電流は流れるが，励磁インダクタン

ス Lmは共振インダクタンス Lrおよび共振キャパシタンス Crと共振しない。 

動作は 2つの期間に分けられ，初めの期間では Lmは出力電圧によってクランプされ

ている状態で Lr は Cr と共振する。共振電流 ir が励磁電流 im と同じ大きさになる時

に Lr と Cr の共振期間が終了する，そして二つ目の期間が始まる。この二つ目の期間

では，共振する部分が Crと Lrと直列の Lmに変わる。このことから LLC共振コンバ

ータは複合共振コンバータと呼ばれている。Lm と Cr の間の共振のため，ゲインのピ

ークは Lm，Lrおよび Crによる共振周波数のときに現れる。  
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2 次側の整流回路についても，ダイオードに流れる電流が正弦波の電流になっている

ためダイオードのリカバリである逆回復時間はほとんどなくゼロ電流スイッチングが

可能である。整流回路は容量性フィルタでありインダクタンスを含まないため，ダイオ

ードまたはスイッチにかかる電圧も出力電圧の 2倍と小さいため，低耐圧のダイオード

またはスイッチを使うことができそれらの点でも高い効率が期待できる。さらに LLC

共振形コンバータは電流共振形であるため電流が正弦波状であり，電圧も部分共振して

いるため高調波成分が含まれておらずノイズも小さい。 

  

 

図 1-28 LLC共振型コンバータ 
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図 1-29 LLC共振回路のゲイン特性 
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1.8 その他の共振形変換回路 

 

1.8.1 共振リンク形変換回路 

共振リンク形変換回路には共振ACリンク形変換回路と共振DCリンク形変換回路が

ある。共振 ACリンク形変換回路は ACリンク部に共振回路を用いて，全てのスイッチ

がソフトスイッチングを行う方式である。一方，共振 DCリンク形変換回路は，インバ

ータ回路の直流部に共振回路を挿入し，DCリンク部の電圧がゼロとなる期間をつくり，

インバータを構成する全てのスイッチがソフトスイッチングを行う方式である。共振

DC リンク方式も 3 相以上のインバータ回路に主に使用され，AC-DC コンバータでの

使用した研究もある[66]。 

以下に共振 DCリンク形変換回路の例を示す。 

 

 

図 1-30 電圧共振 DC リンク単相 SMR 
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図 1-31 共振 DC リンク電圧 
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1.8.2 E級共振形変換回路 

 E級増幅器の回路図を図 1-32 に示す。E級増幅器はチョークコイル Lf，メインスイ

ッチ Q1 および Q1 に並列接続されたシャントキャパシタ C1，直列共振インダクタ Lr

および直列共振キャパシタ Crで構成される。E級増幅器は E級動作条件を満足するス

イッチングを行う。図 1-33 に E級スイッチの動作説明図を示す。E級スイッチングと

はスイッチがターンオンする瞬間にスイッチの両端電圧がゼロであり，さらにその電圧

の時間変化がゼロであるスイッチングのことを指す。 

 

図 1-32 E級増幅器 

 

 

 

図 1-33 E級スイッチング 
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E 級共振形変換回路は DC-DC コンバータとしても広く使われてきた。E 級共振形

DC-DCコンバータの用途では E級インバータが高効率であっても，整流器側で電力効

率が下がる。したがって，E 級スイッチングが可能なインバータと E 級スイッチング

可能な整流器で構成されるE2級DC-DCコンバータが用いられる。E2級共振形DC-DC

コンバータの回路図を図 1-34に示す[67]。 

2  

3 図 1-34 E2級共振形 DC-DCコンバータ 
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3.1 LLC共振形コンバータの研究動向 

LLC 共振形コンバータの最適動作点は Lr と Cr の共振周波数 fr1 である。この共振

周波数 fr1においては，2次側電流が臨界モードで流れ，スイッチがオフする瞬間に電

流がゼロとなる。そのため，循環電流も小さく，ゼロ電流スイッチングにより 2次側整

流回路における損失も小さい。最適な動作点である共振周波数 fr1がゲイン特性のピー

クでなく ZVS領域に位置することから，LLC共振形コンバータは最適動作点である共

振周波数 fr1で動作し，入力電圧が低下した際はスイッチング周波数を下げることによ

り昇圧動作を行うことが可能である。LLC共振形コンバータは AC-DCコンバータの後

段のコンバータとして広く使われている理由はAC-DCコンバータの出力は一定であり，

急な停電時でも上で述べたように通常時の効率を犠牲にすることなく昇圧動作を行い，

出力電圧を一定にすることが可能であるためである [53]-[57]。さらに，LLC共振形コ

ンバータは以下のような利点を保持している。電流波形は正弦波状の共振波形であり，

電圧波形も部分共振している。それにより 1次側スイッチはゼロ電圧スイッチング動作

し，2次側スイッチはゼロ電流スイッチング動作する。また 2次側の出力平滑フィルタ

にインダクタが用いられないことから 2 次側整流スイッチは低耐圧のものを使用可能

である。 このように LLC共振形コンバータは従来の共振形コンバータに比べ多くの利

点を有するが，欠点も多く存在する。 

1次側スイッチのゼロ電圧スイッチおよび 2次側スイッチのゼロ電流スイッチにより

高効率であるが，軽負荷においては，ゼロ電圧スイッチングのための循環電流のために，

効率は低下する。軽負荷の効率の改善のためには，基本回路である降圧コンバータにお

いても検討されてきた。パルス幅変調だけでなく周波数変調も取り入れることで，軽負

荷から広い負荷範囲で高効率が実現された[68]-[71]。PFM 制御により軽負荷の周波数

を下げることにより，軽負荷における効率低下の要因であるスイッチングロスなどを削

減することができる。またディジタル制御においても，それらの検討は行われてきた
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[72]-[74]。 

LLC 共振形コンバータにおいては，周波数制御であるため，スイッチング周波数を

下げることは動作点が移動することになる。またパルス幅を変えずに周波数を下げると

ソフトスイッチングができないなどの問題も生じる。そのため，LLC 共振形コンバー

タの軽負荷の効率の改善のためには駆動パルスを一定周期でスキップする間欠制御が

検討されてきた[75]-[80]。 

また LLC 共振形コンバータは無負荷でもゼロ電圧スイッチングができることから，

LLC 共振形コンバータと他の回路方式を組み合わせて，より高性能なコンバータを実

現する研究も行われてきた[81]-[83]。 

 ソフトスタートおよび過電流時にはスイッチング周波数を共振周波数の数倍にしな

ければならない。過電流保護のための補助回路なども提案されたが，昇圧のゲイン幅を

制限するなどの問題がある[84]-[86]。またソフトスタートについては，スイッチング周

波数が十分に高くない場合，大きな電圧および電流ストレスがかかる。文献[87]で軌跡

制御が提案された。軌跡制御では，最適な共振キャパシタ電圧および共振キャパシタを

流れる電流が制御され，突入電流のないソフトスタートが実現された。たとえば，過電

流やソフトスタートは LLC 共振形コンバータの大きな課題であった。また過電流や容

易なソフトスタートが可能な方式として LLC 共振形コンバータのゲイン特性を変化さ

せた LCCL 共振形コンバータや LCLCL 共振形コンバータも提案された[88]-[90]。図

1-35および図 1-36に LCCL共振形コンバータおよび LCLCL共振形コンバータの回路

構成を示す。この LCLCL共振形コンバータは電流ピークも小さいなどこれまでの共振

形コンバータに対して利点を多く有する。 
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図 1-35 LCCL共振形コンバータの回路構成 

 

 

図 1-36 LCLCL共振形コンバータの回路構成 

 

LLC共振回路をベースに回路方式などに改良を加えていく動きもある。文献[91]-[98]

では LLC 共振形コンバータの昇圧手法が提案されている。この手法ではパルス幅に工

夫することで昇圧動作を実現している。文献[94],[95]では補助スイッチを用いることで

共振インダクタにエネルギーをためることにより昇圧動作が可能となっている。図1-37

に補助回路を用いた LLC共振形コンバータの回路図を示す。 

 

図 1-37補助スイッチを用いた，固定周波数で昇圧可能な LLC共振形コンバータ 
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LLC 共振形コンバータの欠点の一つとして挙げられるのが周波数変調であることか

ら，固定周波数で動作するための技術も多く提案されてきた。また追加部品を用いない

手法として，図 1-38 に示されるように 2 次側にフルブリッジの同期整流回路を用い，

パルス幅に工夫することで昇圧動作する手法が提案された[96]-[98]。こちらも補助スイ

ッチを用いた方式と同様に，共振インダクタにエネルギーをためることで昇圧動作を実

現しており，その昇圧動作で出力電圧を可変させることにより，固定周波数動作を実現

している。補助回路やパルスへの工夫，また位相シフト変調以外にも 3レベル LLC共

振形コンバータによる固定周波数動作も検討されてきた[99],[100]。 

 

 

図 1-38 フルブリッジ同期整流回路により昇圧動作可能な LLC共振形コンバータ 

  

文献[101]では，補助共振キャパシタンスおよび二つのスイッチを追加することで，

共振周波数を制御することにより出力電圧を制御する手法が提案された。図 1-39 に共

振周波数制御による固定周波数で動作する LLC共振形コンバータの回路構成を示す。 
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図 1-39固定周波数動作が可能な LLC共振形コンバータの共振キャパシタ制御 

 

 近年は AC-DCコンバータの後段の用途だけでなく，POLコンバータ[102]-[106]，再

生可能エネルギー [107]-[113]，バッテリー充電器 [114]や双方向性のコンバータ

[115]-[120]など幅広い用途で応用が試みられている。このように LLC 共振形コンバー

タの研究は様々なアプリケーションで応用が研究されている回路方式である。 

 POLコンバータにおいては 48V入力の POLや 380Vから Vまで LLC共振形コンバ

ータ一段で降圧することも検討されている。双方向への応用の用途では LLC 共振回路

は逆方向動作では，LLC 共振形コンバータとして動作しない。LLC 共振形コンバータ

は入力側から見た共振回路と出力側から見た共振回路が非対称であり，逆方向に電力を

送る際には LLC共振形コンバータとして動作しない。LLC共振形コンバータの逆方向

動作についてその解析が行われた[115],[116]。 

さらにシームレスな順方向動作および逆方向動作の切り替えも詳細に検討された

[117]。また双方向の電力伝送に対して LLC共振形コンバータの特性を得る研究も多く

行われてきた。共振回路を左右対称にすることで，どちらの電力伝送においても LLC

共振形コンバータと同等のゲイン特性を持つ方式として，CLLC共振形コンバータが検

討された[118]。図 1-40に入力側から見ても，出力側から見ても対象である双方向 LLC

共振形コンバータを示す。従来の双方向デュアルアクティブブリッジコンバータ(DAB)

に対して，低いターンオフ電流と小さな循環電流を実現できる。また従来の DABでは
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降圧動作のみしかできず広い入力電圧範囲に対応できない。この回路方式では二つの共

振回路により回路の部品点数が増加し，さらに通常の LLC 共振形コンバータに対して

昇圧範囲が小さくなる。さらに出力側を流れる電流がスイッチの寄生ダイオードを流れ

るため損失が増加する。それらの問題を解決するためにインダクタを一つ追加すること

で順方向および逆方向のどちらも LLC 共振形コンバータの特性が得られる回路方式が

提案された[119],[120]。図 1-41にその回路構成を示す。 

 

 

図 1-40逆方向も LLC共振回路として動作する CLLC共振形コンバータ 

 

 

図 1-41 インダクタを追加した両方向 LLC共振形コンバータ 
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には通常基本波による解析が行われる。基本波近似解析を用いた ZVS 条件の考察や設

計手法の考察などについても研究が行われきた[121-124]しかしLLC共振形コンバータ

は共振インダクタンスと共振キャパシタンスの直列共振周波数以下では 2 次側電流が

不連続になり，1 次側電流も励磁電流の影響で基本波の波形からの誤差が大きくなる。

したがって，そこでより，正確なゲイン特性を得るために，基本波近似解析の理論は同

じであり，高調波も考慮にいれることでゲイン特性の誤差が改善されるという報告がさ

れた[125]。他の共振形コンバータにおいても同様に，基本派近似の誤差は指摘されて

きた[126]。また文献[127]では LLC 共振形コンバータの 2 次側電流の不連続期間も考

慮したモデルを使用することで従来の基本波近似解析を改善する手法も提案された。不

連続期間も考慮したモデルを用いた基本波近似解析が行われた。基本波近似解析では正

確なゲイン特性が得られないことから，基本波近似以外の手法で正確なゲイン特性を得

られないことにより，LLC 共振形コンバータの設計時にゲイン特性に余裕をもって設

計する必要がでてくるため文献 [128]-[130]では基本波近似解析に比べより正確なピー

クゲインを得ることができる手法を提案しその解析結果によるコンバータの設計手法

を提案された。高い周波数領域でのゲイン特性の上昇なども報告され改善策が提案され

ている。解析による最適なデットタイムについての議論も[131]で議論された。 

過渡応答の改善のための手法も多く検討されてきた。文献[132]-[133]ではディジタル

フィルタを用いた LLC 共振形コンバータの動特性改善が検討された。文献[134]-[135]

では低コスト化のための 1 次側トランス電圧のフィードバックによる出力電圧制御が

行われた。文献[136]-[138]では LLC 共振形コンバータの電流モードが提案され，文献

[138]-[140]で LLC 共振形コンバータの制御回路の設計手法も検討された。文献

[141]-[142]では共振キャパシタから負過電流の平均値を計算する電流モードも提案さ

れている。また文献[143]では軌跡制御を用いた過渡応答の改善も行われている。

DC-DCコンバータの出力電圧の過渡応答は大変重要な改善すべき点であり，第 2章で
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LLC共振形コンバータの制御手法について説明する。 

 2次側電流のリップルを改善するための手法も多くの研究がされてきた。電流リップ

ルを改善するための回路構成の変更も検討された[144]-[146]。文献[147]では周波数制

御により行っており，並列した各相の周波数が同期されていない。文献[148]-[155]では

パラメタータ誤差を考慮していないインターリーブが検討されている。文献[156]-[168]

では製造時のパラメータ誤差がインターリーブの電流バランスに与える影響への対策

を検討している。文献[169]-[171]では位相シフト変調を用いた誤差対策を提案した。詳

しくは 3章で述べる。また位相シフト変調を LLC共振形コンバータに用いる研究も近

年活発になってきた[172]-[178]。また LLC 共振形の同期整流についても多くの研究が

されてきた[179]-[189]。また検出回路も用いない同期整流も文献[188],[189]で検討され

た。さらに負過電流は多くの用途で検出され[190]-[193]負荷電流の平均値も共振キャパ

シタから演算する手法も提案された[194]。そのような研究背景から負荷電流の平均値

を用いた新しい同期整流専用の検出回路を必要としない位相シフト変調 LLC 共振形コ

ンバータの同期整流手法を提案する。詳しくは 4章で述べる。 
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3.2 本研究の目的および意義 

  LLC 共振形コンバータは従来の共振形コンバータの問題点などがなく，電流共振お

よび電圧部分共振で低ノイズである絶縁型コンバータとして広く用いられてきた。また

容量として LLC 共振形コンバータはこれまで 1kW より大きな容量では用いられてこ

なかった。その主要な要因として，2 次側のピーク電流が大きいことが挙げられる。2

次側のピーク電流が大きいことから，損失および定格電流の大きな素子も必要となる。

さらに大きなピーク電流により，出力平滑キャパシタも大容量のものが用いられる必要

がある。これらの問題を解決する手法としてインターリーブ制御という手法がある。こ

れまでインターリーブ制御は PWM制御で広く用いられてきたが，PWM制御の場合は

周波数が固定であるためインターリーブ動作が容易であった。しかし LLC 共振形コン

バータの場合は周波数制御であるため，共振回路のパラメータに誤差があった場合に共

振回路間のゲイン特性に誤差が生じ，電流のバランスが不均等になってしまう問題があ

る。これまで，LLC 共振形コンバータのインターリーブ制御に関しては，回路パラメ

ータの誤差があった場合の対策案が提案されてきたが，どの方式も補助回路が必要とな

るものや，冗長運転ができないなどの問題があった。本研究の目的は，補助回路を必要

としないインターリーブ方式の提案である。第 3章では LLC共振形コンバータの大容

量化の際に直面する問題であるインターリーブ制御に関して新しい解決策を提案し説

明を行う。LLC 共振形コンバータ特有の問題である同期整流手法について新しい方式

を提案する。提案する手法では，定電流モードや台数切り替えや過渡応答の改善のため

などに負荷電流が検出されることに着目し，負荷の平均電流から演算を行い，最適なパ

ルス幅を導出するため同期整流用の検出回路を省略できる。第 4章でその位相シフト変

調を用いた LLC共振形コンバータのための新しい同期整流手法について説明を行う。 
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第 2 章 LLC共振型コンバータの制御 

 

2.1 まえがき 

DC-DC コンバータの制御手法は大きくわけて，パルス幅変調  (Pulse Width 

Modulation) および周波数変調 (Pulse Frequency Modulation) に分けられる。パルス

幅変調はDC-DCコンバータのドライブ信号のパルス幅を変えることで出力電圧を変化

させる。一方，周波数変調の場合は主に，共振形コンバータに用いられ，ドライブ信号

の周波数を変化させることで共振回路のインピーダンスを変化させ出力電圧を変化さ

せる。LLC 共振形コンバータにもこの周波数変調が用いられる。図 2-1 に示すように

共振形 DC-DC コンバータは一般的に，DC-AC 変換部，共振回路，整流回路の 3 つの

部分で構成される。入力段の DC-AC変換部は直流-交流変換の役割をする。この入力段

は一般的に2つのスイッチで構成されるハーフブリッジまたは4つのスイッチで構成さ

れるフルブリッジで構成される。この 2つまたは 4つのスイッチのドライブ信号の周波

数を変化させることで，次段の LLC 共振回路のインピーダンスを変化させる。図 2-2

にスイッチング周波数を変化させた場合のゲイン特性の概略図を示す。共振回路のゲイ

ン特性は負過電流に依存にして大きく特性が変化する。 

LLCのゲイン特性のピークは重負荷になるにつれて，高い周波数領域へ移動する。そ

のため，全負荷時のゲイン特性のピークとなるスイッチング周波数が最低動作スイッチ

ング周波数となるため，そのスイッチング周波数で制限をかける。LLC 共振形コンバ

ータの動作領域は大きく ZVS領域と ZCS領域に分けられる。ZCS領域では，スイッチ

のターンオンはハードスイッチングとなり，通常は ZVS領域が用いられる。ZVS領域

の中でもさらに 2 つの動作領域に分けて議論される。ZVS 領域内に直列共振インダク

タおよび共振キャパシタの共振周波数が存在する。その直列共振周波数が LLC 共振形
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コンバータの最適動作点となる。 

直列共振形コンバータの場合，励磁インダクタンスは十分に大きく無視できる。LLC

共振形コンバータの fr1 以上の ZVS 領域についても，励磁インダクタンスが共振に参

加する期間がないため，この領域では直列共振形コンバータの動作とほぼ同一である。

この動作領域においては，スイッチング周波数の変化に対するゲイン特性の変化が小さ

いため，動作領域としてはあまり使われない。 

fr1以下のZVS領域においては励磁インダクタがンス共振インダクタンスおよび共振

キャパシタンスと共振する。励磁電流により出力電圧を昇圧することができる。LLC

共振形コンバータの fr1 以下の ZVS 領域においてはスイッチング周波数の変化に対す

るゲイン特性の変化が大きい。小さなスイッチング周波数の変化で広い入力電圧範囲に

対応できる。  



50 

 

 

図 2-1 LLC共振形コンバータ 

 

 

図 2-2 LLC共振回路の動作領域 
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2.2 LLC共振形コンバータの基本波近似によるゲイン特性 

基本波近似による解析を以下に示す。LLC 共振形コンバータの基本構成図を図 2-3

に示す。LLC共振形コンバータの入力段のインバータ部分は直流電圧 Viをピーク電圧

が Vi および-Vi の交流電圧に変換する。共振形コンバータは電流波形などが共振波形

であり，基本波成分に近いことから，インバータの出力電圧を基本波であると過程する

と共振回路の入力電圧の基本波 vi,ac(t)は以下の式で表すことができる。 

(2-1)  

したがって，その実効値 Vi,acは 

(2-2)  

共振回路の出力電圧 vo,ac(t)は以下の式で表すことができる。 

(2-3)  

したがって，その実行値 Vo,acは 

(2-4)  

したがって，2次側整流回路は以下の等価抵抗で表現できる。 

(2-5)  

図 2-4にそのモデルを示す。その入出力特性は以下のように導出できる。 

(2-6)  

整理すると次式のように表現できる。 
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(2-7)  

 

 

図 2-3 LLC共振形コンバータの構成 

 

図 2-4 LLC共振回路のゲイン特性導出のためのモデル 
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2.3 LLC共振形コンバータの動作原理 

 図 2-5に LLC共振形コンバータの動作原理を示す。図 2-6から図 2-15に各期間の電

流の流れを示す。 

期間 1(t0～t1) 

t = t0の直前はスイッチ Q1の寄生タイオードに電流が流れており，t = t0でスイッ

チ Q1がゼロ電圧スイッチングでターンオフして始まる。この期間は，共振インダクタ

ンスと共振キャパシタンスの共振期間であり，共振インダクタンス Lr には負の電流が

流れている。この期間，2 次側電流が流れる。2 次側電流は正弦波状に増加する。この

期間励磁インダクタンス Lm には出力電圧が印加され，励磁電流は線形的に増加する。

そして 1次側電流 irがゼロになった時，この期間が終了する。 

期間 2 (t1~t2) 

この期間もLrとCrの共振期間で1次側から2次側へエネルギーを送る期間である。

この期間も励磁インダクタンスには出力電圧が印加されており，線形的に増加する励磁

電流がゼロになった時，この期間は終了する。 

期間 3 (t2～t3) 

この期間も 1 次側から 2 次側へエネルギーを送る期間である。この期間は励磁電流

imが正になった時に始まる。この期間も励磁インダクタンスには出力電圧が印加され，

共振インダクタンスと共振キャパシタンスが共振している。この期間は共振電流 ir が

励磁電流 imと一致したときに終了する。またこの瞬間に 2次側電流もゼロとなる。 

期間 4 (t3~t4) 

この期間は励磁電流 imと共振電流 irが一致し，2次側電流がゼロとなった時に始ま
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る。この期間は 2次側の電流がゼロであり，1次側から 2次側へ電力が送られていない

期間である。励磁インダクタンスが共振キャパシタンスおよび共振インダクタンスが共

振する。 

期間 5 (t4~t5) 

この期間はスイッチ Q1がオフした時開始する。1次側の二つのスイッチがどちらも

オフ状態であり，この期間にスイッチの寄生容量にたまったエネルギーの充放電を行う

ことでゼロ電圧スイッチング動作を行う。スイッチの寄生容量の充放電が終わるとスイ

ッチの寄生ダイオードが導通する。この期間にスイッチ Q2をオンさせることでゼロ電

圧スイッチングできる。 

期間 6 (t5～t6) 

この期間はスイッチＱ2がゼロ電圧スイッチングでオンするときに始まる。共振電流が

正弦波状に減少し共振電流 irがゼロになった時に，この期間が終わる。この期間の間，

励磁インダクタンス Lm には出力電圧-n*Vo が印加されており，線形的に励磁電流 im

が減少する。 

期間 7 (t6～t7) 

この期間は共振電流がマイナスになった時開始する。この期間も共振インダクタンスと

共振キャパシタンス Cr が共振しており，励磁電流 im には出力電圧-n*Vo が印加され

ている。この期間は励磁電流 imがゼロになった時，終了する。 

期間 8 (t7～t8) 

この期間も励磁インダクタンス Lm には出力電圧-nVo が印加されており，共振インダ

クタンス Lrと共振キャパシタンス Crの共振期間である。電力は 2次側に伝送される。 
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期間 9 (t8～t9) 

この期間は励磁電流 im と共振電流が一致した時に始まり，この時，2 次側電流がゼロ

となる。この期間中，励磁インダクタンス Lmは共振キャパシタンス Crおよび共振イ

ンダクタンス Lrと共振する。この期間 1次側から 2次側への電力の移動はない。 

間である。励磁インダクタンスが共振キャパシタンスおよび共振インダクタンスと共

振する。 

期間 5 (t9~t10) 

この期間はスイッチ Q2がオフした時開始する。1次側の二つのスイッチがどちらも

オフ状態であり，この期間にスイッチの寄生容量にたまったエネルギーの充放電を行う

ことでゼロ電圧スイッチング動作を行う。スイッチ Q1の寄生容量のエネルギーが放電

されると，寄生ダイオードが導通する。この期間にスイッチ Q1をオンさせることでゼ

ロ電圧スイッチングできる。 
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図 2-5 LLC共振型回路の動作波形 

 

 

図 2-6 LLC共振回路の期間 1 (t0-t1) 
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図 2-7 LLC共振回路の期間 2 (t1-t2) 

 

 

図 2-8 LLC共振回路の期間 3 (t2-t3) 

 

 

図 2-9 LLC共振回路の期間 4 (t3-t4) 
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図 2-10 LLC共振回路の期間 5 (t4-t5) 

 

図 2-11 LLC共振回路の期間 6 (t5-t6) 

 

 

 

図 2-12 LLC共振回路の期間 7 (t6-t7) 
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図 2-13 LLC共振回路の期間 8 (t7-t8) 

 

図 2-14 LLC共振回路の期間 9 (t8-t9) 

 

図 2-15 LLC共振回路の期間 9 (t9-t10) 
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2.4 LLC共振形コンバータのディジタルフィルタを用いた制御 

前章で一般的な共振型コンバータおよび LLC 共振型コンバータについて述べた。共

振形コンバータは負荷の状態により，ソフトスイッチングに必要なデッドタイム期間が

異なり，それを調整できるという点からも特に共振型 DC-DC コンバータではディジタ

ル制御が理想である。DC-DC コンバータにおいては，アナログ制御回路が低価格など

の利点から広く使われている。しかし，ディジタル制御はモニタリング機能，通信機能

の付加が有利であり，制御パラメータを変更でき，制御性の優れた特性を期待できる。

さらに近年，DSPなどの低価格化が進み，ディジタル制御に注目が集まってきている。  

本章ではディジタルフィルタを用いた LLC 共振型コンバータの動特性について検証

する。ディジタル制御方式においては，A-D変換および制御部の演算により，遅れ時間

が生じる。それため，アナログ方式に比べ動特性に問題がある。ここでは，従来のディ

ジタルフィルタ方式と比較し，優れた過渡特性を示すディジタルフィルタ制御方式

LLC共振型コンバータを提案する。  

ディジタルフィルタ制御方式 LLC 共振型 DC-DC コンバータにおいて直列共振周波

数周波数を約 100 kHzと設定した場合，前章で述べた LLC共振型コンバータにディジ

タルフィルタ制御を適用した場合の出力電圧の過渡応答について検討を行った。 

図2-16にディジタル制御方式LLC共振型DC-DCコンバータの回路構成を示す。 Ei

は入力電圧，Rを負荷抵抗，eoは出力電圧，Q1，Q2は1次側スイッチ，Tはトランス，

Lm，Lrはそれぞれトランスの励磁インダクタと共振インダクタ，D1，D2はダイオー

ド，Coは出力平滑用キャパシタである。 LLC共振型DC-DCコンバータは3つの部分か

ら構成される。2つのスイッチで構成されるパルス発生部，共振回路部，そして整流回

路部で構成される。 パルス発生部ではデューティ比がデッドタイムを含むほぼ50%の

パルスが作られる。そしてそのパルスの周波数によって共振回路部のゲインが変えられ

る。共振回路部は共振キャパシタンスCr，共振インダクタンスLrおよび励磁インダク
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タンスLmで構成される。そして直流電圧を得るために整流回路部で整流が行われるの

が共振形DC-DCコンバータの一連の流れである。  

図2-17にLLC共振回路の周波数―ゲイン特性を示す。LLC共振回路には2つの共振周

波数fr1，fr2がある。fr1は共振キャパシタンスCrと共振インダクタンスLr，励磁イン

ダクタンスLmによる共振周波数であり，fr2は共振キャパシタンスと共振インダクタン

スによる共振周波数である。共振周波数fr1とfr2の間の領域では，負荷の大きさにより

ZVS領域かZCS領域になる。またfr2より高い周波数領域はZVS領域となる。通常，ZCS

領域はオン時がハードスイッチングであり素子への負荷も損失も大きいため，LLC共振

形コンバータはZVS領域である共振周波数fr1より大きい領域で動作させる。共振周波

数fr1，fr2はそれぞれfr1=50kHz，fr2=100kHzである。  

 

 

図 2-16ディジタル制御方式 LLC共振型コンバータの構成 
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図 2-17 LLC共振形コンバータの動作領域 
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図2-18に従来方式のディジタルフィルタ制御の構成を示す。図2-18の従来方式では，

DC-DCコンバータの出力電圧 eoをA-Dコンバータによりサンプリングを行う。なお，

A-D 変換のサンプリング周期はスイッチング周期と同期をして行う。出力電圧 eo は

A-D 変換器により A-D 変換を行いディジタル量 Nn に変換される。ディジタル量に変

換された出力電圧 Nn は演算器に入力することによりディジタルフィルタによる演算

が行われる。演算器によりディジタル量Nnを用いて PFMパルスのオン幅を決定する

量 NTonを計算する。計算されたディジタル量NTsで PFM生成回路により PFMパル

スを生成する。これを DC-DCコンバータのドライブに入力することによりフィードバ

ックを行う。これらの一連の計算はサンプリング周期 Tsampおよびスイッチング周期

Ts 同期して一つのシーケンスで行う。従来方式では，この一連の流れをシリアルに行

われる。 

図 2-19 に従来方式のサンプリング方式のタイムチャートを示す。図で示されるとお

り，従来方式ではスイッチング周期に同期してサンプリングを行う。ディジタルフィル

タの演算を直列処理で演算を行い，その値がパルスPFMパルス生成回路へと送られる。

そして１周期の周波数を決定される。 
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図 2-18ディジタル制御回路の構成 

 

 

図 2-19従来方式のサンプルタイミング図 
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図 2-20に新提案方式のディジタル制御回路の回路構成を示す。提案方式では演算部

を PD制御部がディジタルフィルタに加えられる。PD制御演算に対しては，1周期期

間に複数回のサンプリングを行う。ディジタル制御部に関しては従来と同様 1周期に 1

度だけ演算する。図 2-21に提案方式ディジタル制御回路のサンプリングタイミングチ

ャートを示す。ディジタル制御の演算は従来方式と同様のサンプリング方式である。そ

れに対し，PD制御演算部では１スイッチング周期にM個のサンプリングを行う。その

ため，1スイッチング周期でオン幅 TonはM回の計算を行われる。これにより，PD

制御演算部では，PFMパルスのターンオン時間 Tonにより近いサンプリング点が有効

となる。その結果，従来方式では 1スイッチング周期以上の遅れが存在していたのに対

し，新提案方式では PD制御の演算に限り，Ts / M程度の遅れに短縮することが可能と

なる。  

 

 

 

 

図 2-20提案方式ディジタル制御回路の構成 
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図 2-21新提案方式ディジタル制御回路のサンプリングタイミングチャート 
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2.5 シミュレーション結果 

今回のシミュレーションで使用した回路パラメータは入力電圧 Vi = 50 V，出力電圧

の目標値 eo = 5 V，励磁インダクタ Lm = 270 H，漏れインダクタ Lr = 80 H，共振

キャパシタンス Cr = 30 nF，出力平滑キャパシタンス Co = 100 F であり，A-D 変換

器のビット数は 10ビットである。 

提案する方式を用いたディジタル制御方式DC-DCコンバータの動作をPSIMにより

シミュレーションを行い，従来のディジタルフィルタ制御方式との比較を行った。

DC-DC コンバータの負過電流が 0.1 A から 1 A へステップ変化させ，その時の収束時

間 Tcv を計測した。図 2-22 から図 2-25 に FIR フィルタと提案制御方式の出力電圧の

過渡応答を示す。条件 1では FIRのゲイン Kfは 1である。FIRは通過帯域が 20 kHz

から 25 kHz としている。定常偏差は 4%でアンダーシュートと収束時間はそれぞれ

1.8%，230 s である。FIR フィルタのゲインを大きくすることで定常偏差を小さくで

きる。条件 2では FIRのゲイン Kfは 3とした。通過域は条件 1と同じである。定常偏

差は 2.2%に減った。アンダーシュートは条件 1とほぼ同じであるが，収束時間が 2 倍

になった。条件 3では通過域を 17 kHから 22 kHz として設計し遮断周波数を小さく

した。FIRのゲイン Kfは 2とした。定常偏差およびアンダーシュートはそれぞれ 2.1%

および 1.9%であり，収束時間は 550 sとなった。図 2-25に提案手法の出力電圧の過

渡応答を示す。提案手法では高速 PDがディジタル制御と組み合わさっている。提案手

法を用いることで制御定常偏差およびアンダーシュートはそれぞれ 1.1%および 1.6%

となった。収束時間も大幅に改善され 80 sとなった。 
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図 2-22 FIRフィルタによる出力電圧の過渡応答（条件 1） 

 

 

図 2-23 FIRフィルタによる出力電圧の過渡応答（条件 2） 
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図 2-24 FIRフィルタによる出力電圧の過渡応答（条件 3） 

 

 

図 2-25提案手法による出力電圧の過渡応答 
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2.6 むすび 

本章では LLC 共振形コンバータの制御手法について議論した。ディジタルフィルタ

制御と比例微分制御を組み合わせた手法を提案した。本研究ではシンプルな構成である

ディジタル FIRフィルタを用いた。ディジタル FIRフィルタはシンプルな演算式であ

るが，高速な応答は実現できない。FIRフィルタの遮断周波数を変え，3種類のフィル

タを設計し，その出力電圧の応答を確認した。ディジタル FIR フィルタと比例微分制

御を組み合わせることで，ディジタルフィルタ特有の負荷電流に対する出力電圧特性に

傾きを持たせ，出力電圧の応答が改善可能となった。 

以上，提案のディジタル制御方式 LLC 共振形 DC-DC コンバータの動作原理，過渡

応答について議論し要約すれば次のようになる。 

（1） ディジタルフィルタによる LLC共振形コンバータの過渡応答を確認し，共振形コ

ンバータであるため，ゲイン特性が負荷に依存し，定常偏差も得やすいことがわ

かった。 

（2） 提案方式は制御の回路構成もシンプルで過渡応答の改善にも効果がある。 

（3） これらの結果により，提案方式は負荷電流に対する出力電圧特性に傾きを持たせ，

高速な過渡応答を同時に実現することができる。 
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第 3 章 LLC共振形コンバータのインターリーブ 

 

3.1 まえがき 

直列共振形コンバータや並列共振形コンバータが用いられてきた。しかしそれらには

それぞれ欠点があった。直列共振形コンバータは軽負荷時の出力電圧の制御に問題があ

り，並列共振形コンバータは循環電流が大きいという問題点があった。LLC 共振形コ

ンバータは少ない循環電流で 1次側のスイッチのゼロ電圧スイッチングも可能であり，

軽負荷時の出力電圧制御の問題も見られない。 

また LLC 共振形コンバータの特徴として，通常動作時に共振形コンバータの最適動

作点で動作が可能である。LLC 共振回路の共振インダクタと共振キャパシタの直列共

振周波数が ZVS 領域にある。したがって，通常動作時はその最適動作点である LC 共

振周波数で動作し，入力電圧が上昇した際はスイッチング周波数をあげることで出力電

圧を低下させ，逆に入力電圧が減少した際はスイッチング周波数を下げることで出力電

圧を上昇させることが可能である。近年，情報社会においてデータ量の飛躍的な増加に

より通信機器の基盤となる電源システムの重要性が増してきた。その電源システム内に

おいて絶縁トランスを用いた共振形コンバータをはじめとする絶縁型DC-DCコンバー

タが用いられる。ソフトスイッチングコンバータである LLC 共振形コンバータは従来

の共振形コンバータに比べ多くの利点を保持している。1次側スイッチはゼロ電圧スイ

ッチング (ZVS) 動作し，2次側のスイッチはゼロ電流スイッチング (ZCS) 動作する。

しかしながら，2次側電流のピークが大きく大容量のキャパシタが必要とされる。出力

電流のピークを抑えるために 2 次側にインダクタを有する回路も提案された

[144]-[146]。その回路図を図 3-1に示す。しかし，この方式は 2次側スイッチがゼロ電

流スイッチングできず，LLC共振形コンバータの特徴を失う。 
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3.2 従来制御の問題点 

出力電流ピークを抑えるためにインターリーブ制御もこれまで検討されてきた。LLC

共振形コンバータでは，大きな電流ピークを防ぎ，2次側電流のリプルを低減するため

にインターリーブ動作が検討されている。LLC 共振形コンバータは低ノイズであるこ

とから広く用いられているが，PWM制御のインターリーブ制御と異なり，LLC共振形

コンバータのインターリーブ制御の実装には問題がある。PFM制御である LLC共振形

コンバータでは PWM制御と異なり，周波数が変化するため，周波数の同期が難しい。

ある周波数において，回路パラメータ誤差により各相の共振回路が異なるゲイン特性を

持つため，スイッチング周波数を同期した場合，電流のバランスが回路パラメータによ

り不均等になる。 

インターリーブ制御は，コンバータの各相が同一周波数で動作することが必要であ

り，共振回路の誤差の影響を受けないインターリーブ制御が多く研究されている

[156]-[168]。追加部品が必要のない周波数制御方式による電流バランスが提案された

[157],[158]。この方式は，並列した各相の LLC共振回路のパラメータを設計する際に，

各相の LLC 共振回路のゲイン特性の傾きが異なるように設計することで，ゲイン特性

に交点を作る。その交点で動作させることにより，スイッチング周波数を同期した条件

で，並列した LLC 共振回路が同じゲイン特性を得ることができることから，並列した

共振回路にパラメータ誤差があった場合でも，良好な電流のバランスが実現できる。し

かしこの手法では，動作点がゲイン特性の交点のみに固定されてしまうため，出力電圧

の制御を行うことができず，広い入力電圧範囲に対応することができない。LLC 共振

形コンバータの前段に用いられている力率改善回路の出力電圧を制御することで，回路

のパラメータ誤差が電流バランスにあたえる影響を改善する手法も提案された

[159]-[161]。その回路構成を図 3-2に示す。図からわかるように力率改善回路の相と同
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じ数の LLC 共振形コンバータが必要になる。入力側を直列接続し，出力側をパラレル

接続にする方式[162]-[163]を図 3-3に示す。この提案された方式を用いることで，入力

コンデンサでバランスがとられることにより出力電流のリップルは改善されるが，入力

側が直列接続であるため，入力電流は単体運転の LLC 共振コンバータと同等である。

スター接続によるインターリーブ手法[164]を図 3-4に示す。論文でも 3相の LLC共振

形コンバータが用いられているが，ここでは簡素化のため 2 相の LLC 共振形コンバー

タを図に示す。この方式では追加部品が必要ないが台数切り替えを行うことができな

い。片方の相のコンバータを駆動していない場合でも，共振キャパシタの接続部を通し

て，電流が流れる。駆動していない相の LLC 共振形コンバータにも電流が流れること

により，駆動している相の LLC共振形コンバータも通常の LLC共振形コンバータとし

ての動作ができない。 

共振インダクタの制御による共振周波数制御[165]の回路図を図 3-5に示す。この方式

では補助インダクタで共振インダクタの値が制御される。しかし，補助インダクタを共

振インダクタとして使用するため，トランスの漏れインダクタンスを共振インダクタと

して利用できない欠点がある。追加の共振キャパシタの両端に FET をスイッチングす

ることで共振周波数を制御する手法[166]の回路図を図 3-6 に示す。各相の共振回路の

誤差の影響をなくす手法である。提案された手法は各相に電流が循環する経路はなく，

台数切り替えも可能であり，軽負荷でコンバータの台数を切り替えて少なくしている。

しかし共振インダクタを制御する手法および共振キャパシタを制御する手法はどちら

も補助回路が必要となる。 
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図 3-1 2次側にインダクタをもつ新しい共振形コンバータ 

 

図 3-2 PFCを LLC共振形コンバータの各相に配置したインターリーブ 

 

図 3-3入力側が直列接続で出力側のみ並列接続のインターリーブ 
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図 3-4 スター接続によるインターリーブ LLC共振形コンバータ 

 

図 3-5可変インダクタによるインターリーブ LLC共振形コンバータ 
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図 3-6共振キャパシタ制御によるインターリーブ LLC共振形コンバータ 
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3.3 位相シフト LLC共振形コンバータの動作原理 

3.3.1 共振点付近での動作 

 本章では補助回路を必要としない位相シフト変調を用いた LLC 共振電源のインター

リーブ制御の動作原理を示し，位相シフト変調が LLC 共振形コンバータの動作に与え

る影響の検討および考察を行う。 

 位相シフト共振形コンバータの主回路の構成を図 3-8 に示す。LLC 共振形コンバー

タは入力段のフルブリッジ回路で DC-AC 変換を行いその電圧が共振回路の入力とな

る。最終段の整流回路で AC-DC 変換を行い，DC-DC コンバータとして動作する。vb

は 1次側フルブリッジ回路の出力電圧を示す。Q1-Q4はフルブリッジ回路を構成する 1

次側スイッチを示す。Lr，Lm，Crは共振インダクタ，励磁インダクタ，共振キャパシ

タを示す。D1-D2は 2次側整流ダイオードを示す。Coは出力平滑キャパシタ，Viおよ

び Voはそれぞれ入力電圧および出力電圧を示す。ioは 2次側電流を示す。 

 図 3-7 に周波数変調による LLC 共振形コンバータのゲイン特性を示す。本章で用い

る回路方式はフルブリッジ方式の LLC 共振形コンバータである。共振回路の入力電圧

の実効値がハーフブリッジタイプの 2倍であるため，以下のように縦軸を規格化する。 

(3-1)  
i

o
f

V

Vn
G



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図 3-7 LLC共振形コンバータのゲイン特性 

 

図 3-9に LLC共振形コンバータの動作原理を示す。 

[t0 - t1]: 共振インダクタ Lrと共振キャパシタ Crが共振する。励磁インダクタは出

力電圧にクランプされている。共振電流 irと励磁電流 imが一致した時に 2次側電流 io

がゼロとなる。 

[t1 - t2]: この期間，共振キャパシタと共振インダクタおよび励磁インダクタが共振す

る。入力からエネルギーが共振回路に移動する。 

[t2 - t3]: スイッチ Q1～Q4がオフの期間である。この期間にスイッチ Q1, Q3および

Q2，Q4の寄生容量がそれぞれ充放電される。t = t3でスイッチ Q2および Q4が ZVS

動作する。 
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図 3-10に位相シフト制御を用いた LLC共振形コンバータの動作原理を示す。位相シ

フト制御を用いた LLC共振形コンバータの動作原理を以下に示す。 

[t0 - t1]: この期間の動作は位相シフトなしの LLC共振形コンバータと同様である。

2次側電流が t = t1でゼロとなる。 

[t1 - t2]: 動作原理は位相シフトなしの LLC共振形コンバータと同様であり，この期

間の幅はデューティ比 Dpにより決定される。この期間はスイッチ Q3がオフすること

で終わる。 

[t2 - t3]: スイッチ Q3と Q4の寄生容量が充放電され，スイッチ Q4が ZVSでオンす

る。スイッチ Q1および Q4がオンとなり，共振回路の入力電圧はゼロとなり，入力か

ら共振回路へのエネルギーの移動はない。 

[t3 - t4]: スイッチ Q1と Q2がオフしている。スイッチ Q1および Q2の寄生容量が

充放電される。t = t4でスイッチ Q2が ZVSでオンする。期間 t = t4 - t8は期間 t0 - t4

の対象動作であり，動作原理は同様である。 
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図 3-8 フルブリッジ LLC共振形コンバータの回路構成 

 

 

図 3-9高入力電圧時の位相シフトなし LLC共振形コンバータの動作 
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図 3-10高入力電圧時の位相シフトを用いた LLC共振形コンバータの動作 
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3.3.2 共振点から離れた昇圧領域における動作 

図 3-11に共振周波数での LLC共振形コンバータの動作波形を示す。 

[t0 - t1]: 共振回路の共振インダクタンス Lr1と共振キャパシタンス Cr1が共振する

期間である。励磁インダクタンス Lm1は出力電圧でクランプされ共振しない。 

[t1 - t2]: スイッチ Q1 - Q4がオフの期間であり，この期間にスイッチ Q2および Q4

の寄生容量が放電され，スイッチ Q1および Q3の寄生容量が充電される。t2 - t4の期

間は，前半周期 t0 - t2と同様に動作する。 

図 3-12 に共振周波数または共振周波数以上の入力電圧が高い時の動作領域で位相シ

フト制御を用いた場合の動作原理を示す。 

[t0 - t1]: この期間の動作は周波数制御を用いた LLC 共振形コンバータと同様であ

る。共振回路の共振インダクタンス Lr1 と共振キャパシタンス Cr1 が共振する期間で

ある。励磁インダクタンス Lm1 は出力電圧でクランプされ共振しない。位相シフト制

御では，スイッチ Q3，Q4 のドライブ信号の位相をずらす。周波数制御においては，

スイッチ Q1および Q3のオフするタイミングは同じである。位相シフト制御により t1

のタイミングでスイッチ Q3がオフする。 

[t1 - t2]: t1でスイッチQ3がオフし，1次側フルブリッジ回路出力電圧がゼロとなる。

この期間は周波数制御の LLC 共振形コンバータと異なる期間である。共振電流が減少

するが，2次側へ電力は伝送され続ける。t = t2 で共振電流 irは励磁電流 iLmと等し

くなる。 

[t2 - t3]: この期間は 2次側への電力の伝送は行われない。この期間は共振インダク

タ Lrおよび共振キャパシタンス Crの共振に励磁インダクタンス Lmも加わる。 
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[t3 - t4]: この期間はスイッチ Q1，Q2ともにオフしている。この間にスイッチ Q1，

Q2の寄生容量のエネルギーを充放電する。t4-t8の期間は，前半周期 t0 - t4と同様に

動作する。 

 

 

 

図 3-11低入力電圧時の位相シフトなしの動作 
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図 3-12低入力電圧時の位相シフトを用いた場合の動作原理 
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3.4 位相シフトの与える影響 

図 3-13に入力電圧 Vi = 30 Vの時のデューティ比が変化した際の効率の変化を示す。

軽負荷である Io = 1 Aの時，デューティ比が小さくなるほど，効率が高い。重負荷であ

る Io = 4 Aの時は，逆の傾向がありデューティ比が小さくなると効率が下がっている。

図 3-14 にデューティ比が変化した際の周波数の変化を示す。デューティ比が小さくな

ると，出力電圧が減少するため動作周波数が低くなる。図 3-15 にデューティ比が変化

した際のピーク電流の変化を示す。この動作領域では位相シフトが 2次側電流の形に影

響を与えず正弦波状に流れる。したがってピーク電流はデューティ比が変化してもほぼ

一定となっている。 
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図 3-13 入力電圧 Vi = 30 Vの時の位相シフトが電力効率に与える影響 

 

 

図 3-14 入力電圧 Vi = 30 Vの時の位相シフトがスイッチング周波数に与える影響 
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図 3-15 入力電圧 Vi = 30 Vの時の位相シフトが 2次側電流のピークに与える影響 
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図 3-16に入力電圧Viが 50 Vの時のディーティ比の変化に対する効率の変化を示す。

入力電圧 Viが 50 Vの場合も入力電圧 Viが 30 Vの時と同様に，重負荷ではデューテ

ィの減少に伴い効率が下がり，軽負荷では逆にデューティ比の減少とともに効率が上昇

している。図 3-17 にデューティ比の変化に対する周波数の変化を示す。入力電圧

Vi = 30 V の時と同様にデューティ比が小さくなると出力電圧が低下するため，動作周

波数がデューティ比の小さい領域では低い。図 3-18 にデューティ比の変化に対するピ

ーク電流の変化を示す。この動作領域では，2次側電流が位相シフトにより直接制御さ

れる。デューティ比が小さくなると 2次側電流の不連続期間が長くなりピーク電流の増

加につながる。したがって，この動作領域ではデューティ比の変化に対するピーク電流

の増加が大きい。 
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図 3-16 入力電圧 Vi = 50 Vの時の位相シフトが電力効率に与える影響 

 

 

図 3-17 入力電圧 Vi = 50 Vの時の位相シフトがスイッチング周波数に与える影響 
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図 3-18 入力電圧 Vi = 50 Vの時の位相シフトが 2時側ピーク電流に与える影響 
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3.5 インターリーブ LLC共振形コンバータの構成 

図 3-19にインターリーブ LLC共振形コンバータの回路構成を示す。入力側および出

力側どちらも並列接続されている。vb1，vb2 は１相目および 2 相目のフルブリッジ回

路の出力電圧を示す。共振キャパシタンス Cr1 および Cr2 は 47 nF。共振インダクタ

ンス Lr1 および Lr2はそれぞれ 36 H，34 H。励磁インダクタンス Lm1，Lm2は

それぞれ 135 H，147 H。ir1および ir2 は 1相目および 2 相目の 1次側共振電流を

示す。io1および io2は 1相目および 2相目の整流回路の出力電流を示す。 
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図 3-19 インターリーブ LLC共振形コンバータ 
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図 3-20 インターリーブ LLC共振形コンバータの動作原理 
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図 3-21実験回路のパラメータでの基本波近似より導出したゲイン特性 
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3.6 シミュレーションおよび実験結果 

図 3-22 に入力電圧 Vi = 50 V の時のシミュレーション波形を示す。負荷電流は 4 A

である。図 3-22(a) に単相の LLC共振形コンバータのフルブリッジ回路の出力電圧, 1

次側共振電流 irおよび 2次側電流のシミュレーション波形を示す。負荷電流は 4 Aで

あるが，2次側電流のピークは 6.5 Aとなっている。 

図 3-22(b) にインターリーブ時の LLC 共振形コンバータのシミュレーション波形を

示す。周波数変調においては，デューティ比が最大であるためフルブリッジ回路の出力

電圧がゼロとなる期間はない。回路パラメータによる誤差から 2次側電流のバランスが

悪く，インターリーブの効果が制限されている。 

図 3-22(c) に位相シフト変調を適用したインターリーブ動作のシミュレーション波形

を示す。図 3-22(b) に示したように 1相目の LLC共振形コンバータが多くの電流を流

しているため，1相目に位相シフト変調を適用した。その結果，各相のスイッチング周

波数を同期した状態で電流バランスを改善することができた。電流バランスが改善でき

ることによりピーク電流も 3.4 Aとなった。 
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(a) 単相 

 

(b) 位相シフト変調なしのインターリーブ 
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(c) 位相シフト変調を用いたインターリーブ 

図 3-22入力電圧 Vi = 50 Vの時のシミュレーション波形 

 

 

 

 

 

 

  

3.4A

ir1 ir2

io1
io2

vb1

vb250

0

-50

2

0

-2
10

2010

5

0

0
t (s)

v b
1

,v
b

2
(V

) 
i r

1
, 
i r

2
(A

)
i o

1
, 
i o

2
(A

)



102 

 

図 3-23に実験結果を示す。図 3-23(a) に共振回路の入力電圧，2次側電流を

示す。図に示されるように実験結果においても負荷電流 4 Aであるが，ピーク

電流は 6.2 A である。次に並列動作の一相目の共振回路の入力電圧，2 次側電

流および 2 相目の 2 次側電流の実験波形を図 3-23(b) に示す。ピーク電流は

4.1 A でている。次に位相シフトを適用した場合の実験波形を図 3-23(c) に示

す。周波数を同期した状態でも電流のバランスを変化させることができること

が確認できた。 
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(a) 単相 

 

(b) 位相シフト変調を用いないインターリーブ 

 

(c) 位相シフト変調を用いたインターリーブ 

図 3-23入力電圧 Vi = 50 Vの時の観測波形 

  

9.0A

io1(2A/div.)

vb1(100V/div.)2s/div.

6.8A

vb1(100V/div.)

io1(2A/div.)

io2(2A/div.)

2s/div

5.3A

vb1(100V/div.)

io1(2A/div.) io2(2A/div.)
2s/div.



104 

 

図 3-24に LLC共振形コンバータのシミュレーション波形を示す。入力電圧および出

力電圧はそれぞれ 30 V，5 V。負過電流は 4 Aである。以上の条件で単相 LLC共振形

コンバータに位相シフトを用いない場合と用いた場合のインターリーブ方式と比較を

行う。電流バランスの比較を行う。図 3-24(a) に単相の LLC 共振形コンバータのフル

ブリッジの出力電圧および 1次側電流，2次側電流を示す。負荷電流 Io = 4 Aの条件で

2次側電流のピークが 9.6 A出ている。 

図 3-24(b) に位相シフトを用いない場合の 2次側電流波形を示す。共振回路のパラメ

ータ誤差により，スイッチングを同期した状態ではゲイン特性の誤差から電流が不均等

になっている。したがって，電流ピークの改善幅が小さい。 

図 3-24(c) に位相シフトを用いた場合のインターリーブ LLC 共振形コンバータの波

形を示す。1次側電流および 2次側電流のバランスが改善され，2次側電流のピークは

5.5 Aとなった。 
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(a) 単相 

 

(b) 位相シフトなしのインターリーブ 
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(c) 位相シフトありのインターリーブ 

図 3-24入力電圧が Vi = 30 Vの時のシミュレーション波形 
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図 3-25(a) に単相の LLC 共振形コンバータの共振回路部の入力電圧およびトランス

の 2次側電流の観測波形を示す。条件は負荷電流が 4Aであるが，図に示されるように

２次側電流のピークは 9Aとなっている。図 3-25(b) および (c) に位相シフトがない場

合とある場合の 2次側の電流の観測波形を示す。インターリーブにすることで電流のピ

ークが小さくなっているが，各共振回路のパラメータ誤差から電流のバランスが悪く，

ピーク電流の改善幅が限定される。図 3-25(c) にゲイン特性の大きい相の LLC 共振形

コンバータのフルブリッジ回路に位相シフトを適用した場合の観測波形を示す。 
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(a) 単相 LLC共振形コンバータ 

 

(b) パラメータ誤差がある場合のインターリーブ LLC 

 

(c) 位相シフトを用いた LLCのインターリーブ 

図 3-25入力電圧 Vi = 30 Vの時の観測波形 
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図 3-26に単相 LLC共振形コンバータ，周波数変調のみのインターリーブおよび位相

シフト変調を用いたインターリーブの効率を示した。理想的にはある負荷 Io での 2 相

のインターリーブ LLC共振形コンバータの効率は各相の負荷電流は 1 / 2 Ioずつとな

るため，単相 LLC共振形コンバータの負荷 1 / 2 Ioの時の効率となる。Io = 4 Aのとき，

どちらの相も効率は約 79%である，一方インターリーブの効率は約 80%となっている。

単相 LLCの各相に流れる電流は単相 LLCの半分であるため，Io = 4 Aのインターリー

ブ LLCの効率は Io = 2 Aの単相 LLCの効率とほぼ等しい。周波数変調のみのインタ

ーリーブの Io = 2 Aの時の効率は Io = 1 Aの 2つの単相 LLCの効率の平均とほぼ同じ

である。図 3-13(a) で説明したように，Io = 1 Aの時の効率は PSMにより増加してい

る，図 3-14(b) に示されたように，位相シフト変調を用いた場合，動作周波数は位相シ

フト変調を用いない場合に比べて高い。したがって，1次側励磁電流および 2次側のピ

ーク電流は減っている。位相シフト変調を用いたインターリーブの負荷 Io = 1 Aの時の

効率は 2つの単相 LLC共振形コンバータの Io = 0.5 Aの時の効率よりも高い。 
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図 3-26電力効率の比較 
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3.7 むすび 

本章では位相シフト変調を用いたインターリーブ LLC 共振形コンバータの構成を提

案し，その動作原理および位相シフト変調の与える影響について議論した。提案方式は

補助回路が必要なく，位相シフト制御を用いることで周波数を同期し，電流バランスを

改善することが可能である。 

入力電圧が高い場合に LLC 共振形コンバータは共振インダクタンスと共振キャパシ

タンスの直列共振周波数付近で動作する。この条件においては，位相シフト変調により，

共振回路の入力電圧がゼロとなるとき，1 次側電流は励磁電流より大きな値であり，2

次側にも電流が流れている。位相シフト変調により共振回路の入力電圧がゼロとなるこ

とで，2 次側電流は，位相シフトを用いない場合と比べて減少する。この動作により 2

次側電流の導通期間が短くなるため，2次側電流のピーク値が増加する。 

一方，入力電圧が低い場合には LLC 共振形コンバータは共振インダクタンスと共振

キャパシタンスの共振周波数に比べて，低い周波数で動作するため，2次側電流は不連

続となる。したがって，位相シフトを適用した場合の 2次側電流ピークの増加はない。

また 2次側電流の波形も正弦波状を維持する。 

位相シフト変調により1次側ブリッジ回路のデューティ比が小さくなった場合の周波

数の変化では，共振周波数付近の動作では大きかった。したがって，共振周波数付近で

はデューティ比が小さくなると電流のピークの増加する割合が大きいが，出力電圧の変

化幅も大きいため，実際にインターリーブに位相シフトを適応した場合には，小さなデ

ューティ比にする必要がないため，大きな問題とならないことがわかった。以上の議論

から提案する手法は，周波数の低い昇圧領域でも周波数の高い降圧領域でも動作し，広

い入力範囲や出力範囲のアプリケーションにも使用できる。提案する手法の有効性を確

認するために，各相の共振回路の回路パラメータに誤差を作って実験を行った。提案手
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法をもちいることで補助回路を用いず，スイッチング周波数を同期した状態で電流のバ

ランスを改善できることを確認した。循環電流の流れる経路がないため，冗長運転での

動作も可能である。提案手法を用いることで電流のリップルを小さくすることができ

る。それらをシミュレーションおよび実験で確認した。 
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第 4 章 平均電流を用いた同期整流手法 

 

4.1 まえがき 

電源システムにおいて，直流電圧はインバータによって交流電圧に変換され，また交

流電圧は整流器によって直流電圧に変換される。DC-DC コンバータにおいても，絶縁

型の場合は一度交流電圧に変換される。通常のダイオードは 0.7~1Vほどの順方向電圧

降下がある。この順方向電圧降下と流れる電流の積はダイオードで消費される電力損失

となり，それは熱となって放出される。電力損失は流れる電流に比例するため，低電圧

の電源では高電圧の同じ電力の電源と比べ，流れる電流が大きいため，ダイオード整流

における損失が無視できなくなる。近年，電子機器の高性能，高機能化によって，電源

も大電力のものが用いられる。同じ駆動電圧の電子機器であるとすると，大電力化によ

って電流量が増加したことになる，また低電圧動作のCPUや ICなどの増加によって，

電源に流れる電流は増加傾向にある[195],[196]。したがって，整流器での順方向電圧降

下を下げることは，大変重要な課題である。ショットキーダイオードはより低い順方向

電圧降下であるが，0.3V ほどの順方向電圧降下がある。したがって，さらにその損失

を小さくするためには，等価的な順方向電圧降下をより小さくする必要がある。そこで

FET を用いた同期整流手法がその解決策となる。ダイオードの順方向電圧降下と異な

り，FET はオン抵抗が導通損失の原因となる。しかし，その等価的な順方向電圧降下

はダイオードに比べて，きわめて小さいため，電力効率の改善が実現できる。 

PWMコンバータの同期整流手法はすでに確立されている。例えば基本回路であるひ

とつのスイッチとひとつとダイオード，さらに LCフィルタで構成される降圧形コンバ

ータの同期整流は容易である。メインスイッチのオン期間にメインスイッチとインダク

タを通って負荷側に電流が流れる。またメインスイッチのオフ期間はダイオードを通っ
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てインダクタのエネルギーが放出される。したがってこのメインスイッチがオフの期間

にダイオードに電流が流れるため，メインスイッチのドライブ信号と対象のパルスを生

成することで同期整流が実現可能である。LLC 共振形コンバータの場合は降圧形コン

バータの同期整流と異なりオープンループでの同期整流の実装が困難となる。直列共振

形コンバータの場合は2次側トランス電圧や大電流の流れない1次側電流を検出するこ

とが考えられる。次に LLC共振形コンバータの同期整流を考える。LLC共振形と従来

の直列共振形の違いは励磁インダクタの大きさである。LLC 共振がたコンバータの励

磁電流は小さく設定されるため回路の 1次側には常に励磁電流が流れる。したがって 1

次側に流れる電流は 2次側に送られる電流と励磁電流の合成電流となるため，2次側に

流れる電流と異なる位相となる。またトランスの 2次側電圧も励磁インダクタの影響で

2次側電流の位相と異なる。 

位相シフト変調の LLC共振形コンバータの同期整流についても同様の問題がある。1

次側フルブリッジ回路がオフしたあとも 2次側へ電流が流れる期間がある。特にデュー

ティ比が小さい場合や重負荷の場合にその期間は長くなる。そのためオープンループで

の実装では重負荷やデューティ比が小さい領域で損失を増やす原因となる。 

LLC 共振形コンバータに関して同期整流に関しても多くの研究が行われてきた

[179]-[189] 。2 次側トランスの電圧の位相は 2 次側電流と一致しない 。さらに LLC

共振形コンバータは2次側に伝送される電流だけでなく1次側に循環する励磁電流が流

れているため，2次側電流の位相も 1次側電流の位相と異なる。そのため，2次側電流

の検出なしに同期整流のドライブ信号のパルス幅を決めることが難しい。このように 2

次側の電流検出が必要になる。しかし通常，LLC 共振形コンバータは高い降圧比の用

途で用いられ，1次側電流は小さく 2次側電流が大きい，2次側の電流検出は電力損失

の原因となる。 
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周波数制御の LLC 共振形コンバータの同期整流について説明する。図 4-1 に理想の

ドライブ信号を示す。2 次側スイッチ Q5 および Q6 同期整流パルスのドライブ信号の

オフのタイミングは１次側ドライブ信号 Q1～Q4と同期していないため，2次側電流の

検出回路が必要となる。 

 

図 4-1最適な同期整流パルス 

  

図 4-2 に同期整流パルス幅が最適値より長い場合のドライブ信号および２次側電流

の波形を示す。2次側電流が減少しゼロになったと後，逆方向に電流が流れる。この逆

方向の電流により，循環電流による損失さらにリップル電流が増加する。図 4-3にスイ

ッチ Q1および Q2が最適なタイミングより早くオフした場合のドライブ信号および２

次側電流の波形を示す。スイッチ Q1 および Q2 が早くオフすることで，スイッチ Q5

および Q6の寄生ダイオードに電流が流れ，導通損失が増大する。 
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図 4-2同期整流パルスが最適値に比べて長い場合 

 

 

 

図 4-3同期整流パルスが最適値に比べて短い場合 
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したがって共振インダクタンスと共振キャパシタンスの直列共振周波数以上で動作す

る同期整流が提案された[179]。2次側の導通損失を低減するために同期整流が用いられ

る。2 次側の同期整流スイッチの両端の電圧から同期整流を行う手法が提案された

[180]-[182]。参考文献[183],[184]では 1次側電流を検出し，励磁電流をキャンセルする

ことで 2次側に流れる電流の位相を得ている。倍電圧回路の LLC共振形コンバータの

ための同期整流が提案された。倍電圧回路の LLC 共振形コンバータでは検出回路が一

つであるが，センタータップタイプの場合は二つ必要となる。また複雑な回路が必要と

なる[185]。ダイオードの導通時間がゼロとなるように制御する同期整流手法も提案さ

れた[186],[187]。 

文献[188]では。オープンループ同期整流手法が提案されている。オープンループで

の同期整流パルス幅を固定としている。固定パルスであるため，検出回路は必要なく，

パルス幅は必要なパルス幅の最小値に合わせている。常に同期整流パルスが最適値より

早くオフするため検出回路ありの同期整流方式に比べると導通損失が大きいが，ダイオ

ード整流と比較して，大きな効率の改善が可能となる。この手法ではシンプルな制御で

ダイオード整流方式に比べ，大きな効率の改善が期待できる。文献[189]では出力電圧

とデューティ比の積が一定であるという関係からの同期整流手法が提案された。 

1980 年代に共振形コンバータを固定周波数で動作させる試みは行われ，研究が行わ

れてきた[62]-[64]。近年 LLC 共振形コンバータに位相シフト制御を用いる研究が多く

多く報告されてきた[169]-[178]。現在は当時と異なり，ディジタル制御が一般的に用い

られる状況になっていることから，位相シフト変調と周波数変調を組み合わせて用いる

手法も多く報告されている[169]-[177]。しかし，周波数変調の LLC 共振形コンバータ

で検討された非検出の同期整流手法[188],[189]はどちらも位相シフト制御 LLC 共振形

コンバータには適用できない。 



119 

 

本章では，位相シフト変調を用いた LLC 共振形コンバータのための専用の検出回路

を用いない同期整流手法を提案する。提案する手法では同期整流の最適なパルス幅は負

荷電流の平均値から演算される。負荷電流はさまざまな用途で用いられる。例えば，定

電流モードでも動作が必要となる充電器や，並列運転などである[190]-[193]。文献[194]

では負過電流が検出はされていないが。平均電流が共振キャパシタの両端電圧の変化か

ら演算されている。それは電流バランス制御にも使われ，その原理をもとに，過渡応答

の改善も行われている。提案する手法では，この負過電流の平均値を活用することで，

同期整流専用の検出回路が必要ない。次に位相シフト制御 LLC 共振形コンバータの問

題点について議論する。 
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4.2 位相シフト LLC共振形コンバータの同期整流 

図 4-4 に同期整流方式位相シフト LLC 共振形コンバータの回路図を示す。前章まで

の 2次側整流用のダイオードが FETに置き換わっている。図 4-5に位相シフト LLC共

振形コンバータの同期整流の動作を図に示す。周波数変調方式ではスイッチ Q1および

Q3 のドライブ信号，スイッチ Q2 および Q4 のドライブ信号がそれぞれ同期していた

が，スイッチ Q3 および Q4 のドライブ信号をスイッチ Q1 および Q2 のドライブ信号

に対してシフトさせることで 1次側ブリッジ回路のオン時間を変化させている。位相シ

フト LLC 共振形コンバータは固定周波数での動作も可能であり，近年研究が盛んに行

われている。スイッチ Q3がオフすると，ブリッジ回路の出力電圧がゼロとなる。しか

し電流は一定の傾きで減少する。したがって，最適な同期整流パルス幅は周波数制御の

LLC共振形コンバータと同様に，１次側スイッチと同期しない。 

 

図 4-4 同期整流方式位相シフト LLC共振形コンバータ 
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図 4-5最適なドライブ信号 
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図 4-6に同期整流パルスを１次側のオン時間と同期した場合のタイミング図を示す。

スイッチ Q5のオンはスイッチ Q1のオンするタイミングと同期しオフするタイミング

は Q3 と同期している。図からわかるように，スイッチ Q5 および Q6 がオフした後も

2次側にも電流が流れ，その期間電流が同期整流スイッチの寄生ダイオードに電流が流

れるため導通損失が増大する。図 4-7に同期整流パルス幅が長すぎる場合のタイミング

図を示す。周波数制御と同様に同期整流ドライブ信号が最適なパルス幅より長い場合に

は，逆方向に電流が流れ導通損失の増加およびリップル電流の増加につながる。 

 

 

図 4-6同期整流パルスが最適値に比べて短い場合 
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図 4-7同期整流パルスが最適値に比べ長い場合 
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4.3 提案手法の原理 

2次側電流の同期整流を行うために，2次側電流を 3つの状態に分類する。その分類

を図 4-8に示す。 

 

図 4-8位相シフト変調 LLC共振型コンバータの動作状態の分類 

 

状態 1 の期間は共振インダクタンス Lr および共振キャパシタンス Cr の共振期間で

ある。この期間の動作は周波数変調の LLC共振形コンバータと同一である。状態 1 の

期間は式(4-1)で表される共振周波数 fr1で変化する正弦波と仮定する。 
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ここで 

 

 

次に位相シフト制御を適用すると状態 2 の動作が始まる。状態 2 の共振電流 ir(t)お

よび励磁電流 im(t)は式(4-2)および式(4-3)のように表現できる。 

(4-2)  

(4-3)  

式(4-2)および(4-3)より 2次側電流 io(t)は式(4-4)で表される。 

(4-4)  

状態 3の期間は電流が流れない。したがって，出力電流は以下の式で表すことができる。 

(4-5)  

状態 2の期間 tcは状態 2において io (Dpπ+tc)=0とおくことで式(4-6)のように表すこ

とができる。 

(4-6)  

          

ここで出力電流の平均値 Ioは式(4-7)で表現できる。 

(4-7)  
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式(4-1), (4-4), (4-5), (4-7)より出力電流の平均値は以下のように計算できる。 

(4-8)  

i.  

ここで計算のために，式(4-9)から(4-12)のように定義する。 

(4-9)  

ここで 

(4-10)  

 

(4-11)  

 

(4-12)  

 

式(4-1)および式(4-10)より 

(4-13)  

 

式(4-4)および式(4-11)より 

(4-14)  
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式(4-5)および式(4-12)より 

(4-15)  

 

式(4-9), (4-13), (4-14), (4-15)より出力電流の平均値 Ioは以下の式で表せられる。 

 

 

(4-16)  

 

式(4-16)を Ipeakに関して整理すると， 

 

 

(4-17)  

 

したがって，Ipeak は以下の式で表現できる。 

(4-18)  
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状態 2 の期間の共振キャパシタの両端電圧 vcr を求めるために，状態２の期間は十分

に短くゼロと仮定する。その時の図を以下に示す。 

 

図 4-9状態 2における共振キャパシタの両端電圧の導出 

そのとき状態 2 (t = t1)におけるキャパシタ電圧は， 

 

(4-19)  

上式を計算すると 

(4-20)  

したがって，状態 2におけるインダクタ電圧は以下の式で表現できる。 
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(4-21)  

 

4.4 シミュレーションおよび実験結果 

シミュレーションおよび実験におけるパラメータを以下に示す。共振胃ダンク Lr は

36 μH, 励磁インダクタンス Lmは 66 μH, 共振キャパシタンス Crは 20 nFである。

トランスの巻き数比は 9 である。出力電圧は 5V でスイッチング周波数 fs は 192 kHz

である。シミュレータは PSIMを用いている。図 4-10にシミュレーションによる予測

した同期整流パルス幅，理想のパルス幅および一次側のオン幅の比較を示す。図に示さ

れるように，1次側のオン時間と 2次側の理想のオン時間には大きな差がある。デュー

ティ比Dpが減少すると理想のパルス幅は一次側オン時間と大きく異なっていることが

わかる。また負荷が大きくなると，1次側のオン時間と 2次側同期整流のオン時間の差

が大きくなっていることがわかる。 
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(b) Io = 1 A 

図 4-10 シミュレーションによる理想のパルス幅と予測したパルス幅の比較 

 

図 4-11 に負過電流が 4 A の時のオープンループによる同期整流と提案する同期整流

の効率の比較を示す。デューティを下げていくと，オープンループの同期整流では，ス

イッチの寄生ダイオードが導通する期間が増加する。したがって，効率が大きく低下す

るが，提案する同期整流を用いることで，寄生ダイオードの導通期間を大幅に小さくす

ることができるため，効率が改善されている。デューティ比 0.4 では部分 ZVS となっ

ている。負過電流の値からデッドタイム幅を制御することも可能である。図 4-12 に負

過電流が 3 Aの時の効率を示す。4 Aの時と同様にデューティ比が小さくなると，提案

手法の改善幅が大きくなる。図 4-13に Io = 2 Aの時の効率を示す。デューティ比が 0.4

の時，約 3%効率の改善が確認できた。図 4-14に Io = 1 Aの時の効率を示す。Io = 1 A

の時は位相シフトを適用することで効率が上昇している。しかし Duty比が 0.4となっ
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た時点で効率が低下している。これは部分 ZVS で動作していることが原因である。図

4-15および図 4-16にデューティ比ごとの効率の変化を示す。軽負荷では効率が上昇し，

重負荷では位相シフト幅によって効率が減少していることがわかる。 

 

図 4-11 Io = 4 Aの時の効率 
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図 4-12 Io = 3 Aの時の効率 

 

図 4-13 Io = 2 Aの時の効率 
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図 4-14 Io = 1 Aの時の効率 

 

図 4-15 オープンループ同期整流のデューティごとの効率の変化 
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図 4-16提案する同期整流のデューティ比ごとの効率の変化 
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提案する平均電流を用いた同期整流手法のシミュレーション結果を以下に示す。図

4-17(a)にデューティ比 Dp = 0.4，出力電流 Io = 4 Aの時の波形を示す。一次側フルブ

リッジ回路の出力がオフになった後も，2次側電流がほぼゼロになるまでスイッチ Q5

および Q6のドライブ信号がオンしていることがわかる。図 4-17(b)に出力電流 Io = 1 A

の時の波形を示す。 

図 4-18に実験結果を以下に示す。実験の条件もシミュレーションと同様に，デュー

ティ比 Dp = 0.4である。図 4-18(a)は Io = 4 Aの時であり，図 4-18(b)は Io = 1 Aの時

である。 
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(a)  Io = 4 A 

 

(b) Io = 1 A 

図 4-17提案する同期整流手法によるシミュレーション結果 
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(a)  Io = 4 A 

 

(b) Io = 1 A 

図 4-18提案する同期整流手法による実験波形 
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4.5 むすび 

LLC 共振形コンバータの同期整流の実装はシンプルな手法では実現が難しい。LLC

共振形コンバータは 1次側に励磁電流が循環するため，2次側の電流位相と 1次側の電

流位相が一致しない。また 2次側トランス電圧は 2次側同期整流用スイッチがオフした

後に変化するため，2次側トランス電圧も 2次側電流の位相と一致しない。したがって，

2次側同期整流のためには 2次側電流を検出する必要がある。本章では，位相シフト変

調を用いた LLC 共振形コンバータのための同期整流専用の検出回路を用いない手法を

提案した。LLC 共振形コンバータは共振インダクタンスと共振キャパシタンスが共振

している期間に 2次側に電流が流れる。したがって，提案方式では，2次側電流が共振

インダクタおよび共振キャパシタの共振周波数で変化する正弦波であると過程して同

期整流を行った。位相シフトを適用した場合の電流の変化は，負荷電流の平均値から演

算される。その提案する手法の有効性を確認した。軽負荷時はデッドタイム期間の電流

が小さいため，スイッチの寄生容量を充放電するために必要な期間が長く，ZVS 動作

のための遷移期間が長い。そのため，共振回路の入力電圧がすぐにゼロとならないこと

から，その期間は電流の減少する時間変化が小さい。したがって，軽負荷時に，演算に

よる最適なパルス幅と実際に必要なパルス幅の誤差が増加している。提案方式を用いる

ことで軽負荷から重負荷まで，効率の改善が確認できた。重負荷時には 3%の効率の改

善を確認した。 

以下にまとめを記述する。 

（1） 軽負荷時は ZVSの遷移期間も長く，スイッチがオフした後も電圧がすぐにゼロに

ならないため，その期間は２次側電流の減少する割合が小さい，したがって，計

算結果が実際に必要なパルス幅より小さくなってしまう。 

（2） シミュレーションおよび実験で提案する同期整流方式の有効性を確認した。 
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（3） 今後は軽負荷でも正確な同期整流パルスを出力する手法を提案する必要がある。 

（4） 重負荷で約 3%の効率改善を確認した。 
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第 5 章 結論 

本論文では LLC共振形コンバータの高性能化に関する研究を行った。第 1 章で，共

振形コンバータおよび LLC 共振形コンバータが注目を集めてきた背景について解説し，

その LLC 共振形コンバータの最新の研究動向および問題点をまとめた。第 2 章では

LLC 共振形の制御手法として，ディジタルフィルタと比例微分制御を組み合わせた手

法を提案した。ディジタルフィルタはコンバータの負荷電流に対する出力電圧の特性に

傾きを持たせるために用いられる。その中でもFIRフィルタは構成がシンプルであり，

設計も用意である。しかしその一方で出力電圧の制御の応答が悪い。そこでディジタル

FIRフィルタと比例微分制御を用いた制御により応答性も良く，負過電流に対する出力

電圧の特性に傾きを持たせる制御を提案した。 

LLC 共振形コンバータの重要な課題として，インターリーブ制御が挙げられる。イ

ンターリーブ制御のためには，それぞれの LLC 共振形コンバータが同期したスイッチ

ング周波数で動作する必要がある。並列した LLC 共振形コンバータのそれぞれの回路

パラメータ間に誤差があった場合に，その同期したスイッチング周波数においては，回

路パラメータ誤差により異なるゲイン特性を持つことになる。したがって，それぞれの

LLC 共振形コンバータが均等に分配された電力を伝送することができない。したがっ

て，これまで多くの研究が行われてきたが，そのどれも冗長運転ができないものや補助

回路が必要なものであった。第 2章ではその解決策として，周波数変調と位相シフト変

調を組み合わせることで回路パラメータの影響を軽減する手法を提案した。またその位

相シフト変調が LLC 共振形コンバータに与える影響およびその動作についても詳細に

議論した。本研究により，補助回路を追加することなく，信頼性の高いインターリーブ

LLC共振形コンバータを実現する手法を確立した。 

次に LLC 共振形コンバータの主要な課題の一つである同期整流に関しても新たな提

案を行った。同期整流手法は，2次側電流の位相が 1次側電流およびトランスの 2次側
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電圧と位相が一致しないため，多くの研究が行われてきた。近年は検出回路をなくすオ

ープンループでの検討も行われてきたが，どの手法も位相シフト変調を用いた方式には

対応できなかった。本論文では，多くの用途で検出または演算により用いられる負過電

流の情報をもとに，同期整流パルス幅を決定できる手法を提案し，その精度および有効

性を確認した。 

したがって，本研究により，LLC 共振形コンバータの電流リップルの改善手法を確

立し，近年適用が検討されている位相シフト変調方式の LLC 共振形コンバータの同期

整流手法の部品点数の削減する手法を確立することによって，より様々な用途で LLC

共振形コンバータの使用が期待でき，LLC 共振形コンバータの応用範囲をさらに広め

ることに貢献した。 

本論文の結論を要約すると以下のようになる。 

（1） LLC共振形コンバータの動特性の改善のために新しい制御手法を提案した。 

（2） LLC 共振形コンバータの回路パラメータに誤差があった場合に電流のバランス

が不均等になることを確認した。 

（3） 位相シフト変調方式を用いたインターリーブ LLC共振形コンバータを提案した。 

（4） 位相シフト変調方式を用いた LLC共振形コンバータの効率の変化について調べ，

軽負荷では効率が上昇するが，重負荷では効率が低下することから，周波数制御

との組み合わせによるインターリーブ制御を提案した。 

（5） 位相シフト変調を用いた LLC 共振形コンバータのための新しい同期整流手法を

提案した。 

（6） 提案する同期整流手法の誤差について検討した。 

（7） 位相シフトのデューティ比が大きい場合には，検出回路なしのオープンループの

同期整流でも効率の低下は見られないが，位相シフトのデューティ比が小さくな

った場合にはスイッチの寄生ダイオードに電流が流れる期間が増加し，効率の低
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下がみられた。 

（8） 提案する同期整流手法は，同じ同期整流検出回路なしのオープンループの同期整

流に対して大幅に効率も改善できることを確認した。 

（9） 重負荷やデューティ比が小さい領域で特に提案手法が有効であることを確認し

た。 

 第 1 章の研究動向で示したように，近年様々な用途に LLC共振形コンバータは応用

が試みられており，本研究の内容もそれらの応用への後押しとなるだろう。例えば，

LLC共振形コンバータは主に 1kW以下の用途で用いられてきたが，複数台の並列動作

により，さらなる大電力容量の用途でも応用が期待できる。並列運転だけでなく，スイ

ッチング周波数が同期し，インターリーブ動作することで，出力平滑キャパシタも小さ

い容量のものが使用でき，さらなる電力密度の増加も期待される。またこれから電気自

動車やスマートグリッドなどの普及が期待され，バッテリーの充電器としての動作が鍵

となると考えられる。バッテリーなど広い入出力電圧範囲が必要な用途では，周波数変

調だけでなく，パルス幅変調や位相シフト変調の組み合わせも検討すべき項目であり，

実際にいくつか報告されており，本研究含むこれら技術は今後，ディジタル制御の普及

に伴い，より身近な技術になっていくと期待する。 
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