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本論文の概要 

人類が取り組まなければならない最大の問題は、エネルギー資源確保と環境保護の同時解

決である。両問題の解決には、再生可能エネルギーと省エネルギーの最大限の利用が必要と

なる。太陽光エネルギーを直接電力に変換できる太陽光発電システムは、太陽光エネルギー

の電力への変換システムとしては、最も効率的であると考えられる[1]。今後は太陽光発電が

最も大きく伸びる見込みである。 

本研究では，再生可能エネルギーの高効率利用を可能とする電力変換装置に焦点をあてて

いる。本論文は全 6 章から構成され，その内容は以下に示す通りである。 

第 1 章は、緒論である。研究の動機としては、筆者は、2002 年から今日に至るまで、太

陽光発電や燃料電池用のパワーコンディショナーに「絶縁形」を採用する重要性を追及し、

これに搭載される LLC 共振回路を採用した「絶縁形」DC-DC コンバータの開発を行ってき

た。本論文では、実際の設計開発業務を通して、電力効率の最大化を目的とし確立した理論

的および実験的な回路設計手法の提案およびその有効性の検証を行なう。 

「絶縁形」の重要性の追及 

一般的に、太陽光発電用パワーコンディショナーには、高電力変換効率、低コスト化およ

び小型化が可能である「非絶縁形」の昇圧チョッパー回路が採用されている。一方で、最近

では、太陽電池パネルの PID 現象による劣化が多く確認されている。また、「非絶縁形」は、

回路が故障した場合、直流電力が系統に流出する危険性がある。これに対し「絶縁形」では、

その劣化が大きく低減されるとされており、安全性も高い。「絶縁形」の高電力効率化、低

コスト化および小型化が改めて強く要求されている。 

第 2 章では、太陽光発電用 LLC 共振型 DC-DC コンバータの効率改善手法として、倍電

圧整流回路の採用について述べる。 

 第 3 章では、第 2 章と同様に、太陽光発電用 LLC 共振型 DC-DC コンバータの効率改善

手法として、メイントランスの効率改善対策について述べる。 

 第 4 章では、LLC 共振型 DC-DC コンバータの制御範囲拡大手法について述べる。 

第 5 章では、低入力電圧、大入力電流仕様である PEFC 形燃料電池用 LLC 共振型 DC-DC

コンバータの効率改善手法について述べる。 

第 6 章は，以上を総括した結論である。 
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第 1 章 緒論 

1-1．研究の背景 

 21 世紀を生きる人類にとって、われわれが取り組まなければならない最大の問題は、エ

ネルギー資源確保と環境保護の同時解決である。エネルギー資源確保の問題の中心は、地球

の究極的な人口 100 億を支える化石燃料の枯渇であり、環境保護問題の中心は、化石燃料に

よる地球温暖化問題である。両問題の解決には、再生可能エネルギーと省エネルギーの最大

限の利用が必要となる[1]。地球温暖化は、人間の活動が活発になるにつれて温室効果ガスが

大気中に大量に放出され、地球全体の平均気温が急激に上がり始めている現象のことをい

う。大気中に微量に含まれる二酸化炭素(CO2)、メタン(CH4)、亜酸化窒素(N2O)、フロンなど

が、温室効果ガスといわれている。 

 地球規模で気温が上昇すると、海水の膨張や氷河などの融解により海面が上昇したり、気

候メカニズムの変化により異常気象が頻発するおそれがあり、ひいては自然生態系や生活

環境、農業などへの影響が懸念される[2]。 

 2015 年に採択されたパリ協定(付録 A1 参照)をきっかけに、温室効果ガスの削減に全世界

が真剣に取り組み、自然エネルギーの活用を加速させている[3]。課題は、再生可能エネルギ

ーをいかにうまく使いこなすかである。われわれの日常生活において、電力エネルギーは使

い勝手の良いエネルギーである。太陽光エネルギーを直接電力に変換できる太陽光発電シ

ステムは、太陽光エネルギーの電力への変換システムとしては、最も効率的であると考えら

れる[1]。世界的に見ると、今後は太陽光発電が最も大きく伸びる見込みである。国際エネル

ギー機関(IEA)は、図 1-1 に示す様に全世界の発電設備の増加量を電源別に集計して将来を

予想した。それによると、2010～2016 年は、5 割強が自然エネルギーが占める。さらに、

2017 年～2040 年を予測すると 7 割を自然エネルギーが占めて他を圧倒する。特に太陽光発

電の増加が著しく、全体の 3 割以上を占める。これに対して温室効果ガスの排出量が多い石

炭火力は増加量が従来の 4 分の 1 に縮小する。世界は自然エネルギーによる脱炭素化へ着

実に動いていくと予想される[3]。 
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図 1-1. 電源別に見た全世界の発電設備の増加量(年平均、純増分)[3] 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 1-2. ZEH の定義[4] 

一方で、ZEH (Net Zero Energy House)と ZEB (Net Zero Energy Building)の用語が世間で普通

に使用されるようになってきた。個人住宅や集合住宅の省エネルギー・創エネルギー化の技

術は、現在から 10 年以内に大きく変わることは確かである。図 1-2 に、個人住宅、集合住

宅に導入される技術を示す。その技術は、高気密・断熱性能を高める高断熱壁パネル、窓の

高断熱化でエネルギー消費を大幅に抑える技術、太陽光発電、燃料電池あるいはコージェネ

レーションによる電力と熱の供給、HEMS (Home Energy Management System) による電力利
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用効率と買電管理システムである。高気密・高断熱は、冷暖房負荷が半分以下になる。電力

スマートメーターに熱管理機能を加えることにより、集合住宅における各戸のエネルギー

は総合的に管理される。この技術により、熱を集中的に管理する太陽熱＋大型蓄熱槽＋燃料

電池、コージェネレーションなどの導入が進むと言える[5]。 

NEDO(国立研究開発法人 新エネルギー・産業技術総合開発機構)においては、水素社会

の実現に向け、水素エネルギー利用拡大に向けた技術開発等を推進している。その中の家庭

向け燃料電池技術分野について述べる。家庭用燃料電池は、既に国内での普及が開始されて

おり、固体高分子形燃料電池（PEFC）及び固体酸化物形燃料電池（SOFC）それぞれのタイ

プのシステムが市場に存在している。2020 年頃迄の導入支援期と 2020 年頃以降の自立的な

普及拡大に分かれており、2020 年頃の普及台数は 140 万台、2030 年頃には、530 万台と推

定している。普及シナリオは、以下に示す通りである。 

(1)2020 年頃 

・性能及び耐久性を向上しつつ、更なる低コスト化を進めた製品投入が最優先課題。低コス

ト化に向けては、PEFC と SOFC の区別はなく、双方が成し遂げなくてはならない。 

 ・2016 年 4 月の電力の小売全面自由化に合わせて、余剰電力の買取制度が開始されたこと

を受け、ユーザー側から見て更なる光熱費の削減や CO2 排出量の削減に寄与する付加価

値を提供。余剰電力の買取のメリットを促進するための更なる高発電効率製品の投入。 

 ・集合住宅・戸建既設住宅向けへの製品投入(小型化・省スペース化、既存給湯器への接続)

によるユーザー層の拡大。 

(2)2030 年頃以降 

 ・2030 年頃の累計 530 万台達成に向けて小型化の追及による設置条件への大幅緩和(設置

工事費の低減)に加え、更なる高発電効率化・高耐久性化と低コスト化の全てが成立する

次世代製品の開発と市場投入が鍵。 

 ・PEFC と SOFC それぞれの特徴をいかしながら技術発展と低コスト化を進めることで、各

家庭の電力・熱需要パターン等に応じた製品の選択肢の拡大、製品の多様化。 

・2030 年頃以降には、省エネルギー、低炭素水素の実現が加速、我が国の家庭用燃料電池

が世界市場を牽引。また、地域限定的な純水素供給パイプラインの普及による高効率純

水素型 PEFC、高発電効率 SOFC によるモノジェネレーションへの適用も拡大[6]。 

以上に述べた様に、創エネルギーである燃料電池も、今後、普及することが見込まれる。燃

料電池の種類を表 1-1 に示す。燃料電池は、電解質(燃料極と空気極を隔てているもの)や、

作動温度によって様々な種類に分けられる。家庭向け燃料電池は、PEFC と SOFC が用いら
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れている。PEFC は触媒に白金が使用され高価になる為、セル数を増やすことが出来ず、出

力電圧が低くなる。15 V～35 V 程度である。従って、後段の DC-DC コンバータの 1 次側入

力電流が過大になり、高電力効率化が困難となる。SOFC は、電解質にセラミックが使用さ

れる為、安価であり出力電圧は、100 V～200 V 程度である。PEFC より、高電力効率化が容

易である。また、作動温度は、PEFC が比較的低温(常温から 90 ℃程度)であり、SOFC は、

高温(700～1000 ℃)である。この為、発電の応答性は、SOFC の方が劣る。しかし、発電効

率は SOFC が 45～65 %、PEFC が 35~40 %であり SOFC の方が優れる。りん酸形燃料電池

(PAFC) と溶融炭酸塩形燃料電池(MCFC)は、大電力が必要な業務用や、工業用に使用され

る。 

表 1-1. 燃料電池の種類[7]  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

1-2．研究の動機 

1-1 節で述べた背景の通り、地球温暖化が人類共通の解決すべき重要課題となった今日で

は、CO2 削減効果が大きい発電装置の開発が急務である。筆者は、2002 年から今日に至る

まで、太陽光発電や燃料電池用のパワーコンディショナーに「絶縁形」を採用する重要性を

追及し、これに搭載される LLC 共振回路を採用した「絶縁形」DC-DC コンバータの開発を
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行ってきた。本論文では、実際の設計開発業務を通して、電力変換効率の最大化を目的とし

確立した理論的および実験的な回路設計手法の提案およびその有効性の検証を行なう(第 2

章, 第 3 章)。また、高入力電圧時の安定動作および起動時において素子のバラツキにより

発生する問題に対し、それぞれ解決が可能な回路トポロジーを提案し、その有効性の検証を

行なう(第 4 章)。さらに、太陽光発電に対し、大きく設計仕様が異なる燃料電池用への設計

手法の提案及びその有効性の検証を行なった(第 5 章)。 

1-2-1.「絶縁形」の重要性の追及 

一般的に、太陽光発電用パワーコンディショナーには、高電力変換効率、低コスト化およ

び小型化が可能である「非絶縁形」の昇圧チョッパー回路が採用されている。一方で、最近

では、太陽電池パネルの PID 現象(付録 A2 参照)による劣化が多く確認されている。また、

「非絶縁形」は、回路が故障した場合、直流電力が系統に流出する危険性がある。これに対

し「絶縁形」では、その劣化が大きく低減されるとされており、安全性も高い。「絶縁形」

の高電力効率化、低コスト化および小型化が改めて強く要求されている。これに基づき、

様々な回路を検討した結果、非対称ハーフブリッジ LLC 共振回路が一番要求仕様に適して

いることが分かった。本論文では、太陽光発電用のパワーコンディショナーに搭載される

LLC 共振回路を採用した DC-DC コンバータの電力効率改善手法について述べる。 

1-2-2.「燃料電池」への応用 

さらに、2008 年 4 月～2010 年 3 月に、NEDO による PEFC 形燃料電池用のパワーコンデ

ィショナーの開発を行った。要求仕様は、低入力電圧、大入力電流、高電力効率仕様であっ

た。燃料電池用のパワーコンディショナーも「絶縁形」が要求される。その理由は、回路が

故障した場合の系統への直流電力流出による危険性、及び回路故障時、系統電力が印加され

ることによる高価な燃料電池の破損である。回路方式は、種々の回路を検討した結果、倍電

圧整流回路を採用したフルブリッジ LLC 共振回路が一番適していることが分った。本論文

では、特に PEFC 型燃料電池用の LLC 共振型 DC-DC コンバータの電力効率改善手法につ

いて述べる。 

1-3. 研究の目的 

1-3-1．太陽光発電用 LLC 共振型 DC-DC コンバータの電力効率改善手法 

LLC 共振型 DC-DC コンバータ回路の電力効率の改善手法として、2 次側に半波倍電圧整

流回路を採用した非対称ハーフブリッジ LLC 共振型回路(以下 LLC 共振回路という)を採用
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した。一般的には、センタータップ方式が採用されている。センタータップ方式は、ダイオ

ードの接合容量とトランスの漏れインダクタンスによる共振電圧波形が重畳される為、定

格電圧の高いダイオードが必要となる。この為、順電圧降下が高くなり、導通損失やリカバ

リー損失が増大する。一方、半波倍電圧整流回路は、ダイオードに印加される逆電圧は、ほ

ぼ出力電圧にクランプされる為、センタータップ方式に比べて、定格電圧の低いダイオード

が使用出来る。その為、導通損失やリカバリー損失は低減される。本論文では、LLC 共振回

路に、倍電圧整流回路を使用した場合とセンタータップ整流回路を使用した場合のダイオ

ードでの損失、及び印加される逆電圧波形の比較を行う。また、基本波近似法 FHA(First 

Harmonic Approximation)を用いた特性解析を行う。さらに、センタータップ整流回路のダイ

オードに逆電圧が印加される要因解析をする為に、理論解析とその検証として電気シミュ

レーションを行った。 

LLC 共振回路に使用するトランスは、安全規格として、絶縁階級(付録 A4 参照)が要求さ

れる。開発したトランスの絶縁階級はＦ種であり、電気用品安全法の場合、トランスの巻き

線温度は、155 ℃以内に抑える必要がある。トランス巻き線温度を上昇させる要因解析をす

る為に、磁界シミュレーション JMAG(付録A5参照)によりトランス内の磁界解析を行った。

その結果、漏れ磁束が巻き線に鎖交することにより、巻き線に渦電流損が誘導されることが

分かった。さらに、簡単なモデルを考え理論による磁界解析を行うことにより、渦電流損は、

スイッチング周波数の 2 乗及びリッツ線素線の半径の 2 乗に比例することが分った。この

結果を応用して、最適なトランス設計を行なった結果、入力電圧 270 V、出力電圧 380 V、

出力電力 1.2 kW、素線径 0.03 φの条件下で、最大電力効率 98.0 %が達成できた。併せて、ト

ランスの最適化設計による小型軽量化について述べる。また、さらなる電力効率改善策とし

て、漏れインダクタンスと励磁インダクタンスを分離させる方法が考えられる。本論文では、

その実験結果及び理論、今後の課題について述べる。 

1-3-2．太陽光発電用 LLC 共振型 DC-DC コンバータの制御範囲拡大手法 

LLC 共振回路は、高入力電圧、軽負荷の条件下では、一部の条件を除き出力電圧が上昇

し、出力電圧を制御することが困難となる。対策として、一般的には、バースト発振制御が

用いられる。バースト発振の起動時は、休止期間が長い場合、LC 素子にエネルギーが溜ま

っていないので共振動作が出来ない。この為、ハードスイッチングとなり素子のバラツキに

よって、過大なスパイク性の電流が、1 次側パワー回路に流れる。その結果、制御系が誤動

作し、High 側と Low 側のスイッチング素子を同時に ON させるパルスがマイコン等より出

力され、スイッチング素子が破壊する事例が市場で発生した。 
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対策として、バースト発振を行うことなく、制御可能な回路と制御方法、及び理論解析手

法について提案する。提案する回路は、スイッチング素子 1 個を追加することにより、倍電

圧整流用のコンデンサへの充電電圧を制御し、出力電圧を制御する。この提案回路により、

入力電圧範囲 85 V～400 V、負荷変動範囲 無負荷～2 kw 迄、バースト発振制御を行なうこ

となく、出力電圧の制御が可能となることが確認できた。又、追加した素子のスイッチング

損失は、位相制御を行なうことにより低減可能となる。提案回路は、比較的高周波帯域で動

作させる。高周波帯域に限り成り立つ解析手法を提案する。具体的には、鳳テブナンの定理

を敢えて電源に矩形波を含む LLC 共振回路に使用し、回路を簡素化した等価回路へ置き換

える。その等価回路において、過渡解析が可能となることが分かった。 

一方で、DC-DC コンバータの起動時は、LC 素子にエネルギーが溜まっていない為、共振

動作が出来ない。従って、素子のバラツキにより、過大なスパイク性の電流が 1 次側に流

れ、マイコン等の誤動作によりスイッチング素子が破壊に到る場合がある。対策として、メ

インスイッチング素子のゲート駆動電圧をかなり緩やかに立ち上げ、過大電流が流れるの

を低減させる回路を提案する。この回路を実際に実装した結果、市場では、今のところ破損

は確認されていない。 

1-3-3．PEFC 形燃料電池用 LLC 共振型 DC-DC コンバータの電力効率改善手法 

 燃料電池は、電解質や作動温度により、様々な種類に分けられる。本論文では、特に、低

入力電圧・大入力電流仕様(15 V、30 A)である PEFC 形燃料電池用パワーコンディショナー

に搭載される LLC 共振型 DC-DC コンバータの電力効率改善手法について述べる。 

 種々の回路を検討した結果、半波倍電圧整流回路を使用したフルブリッジ LLC 共振型回

路が一番、高電力効率が得られた。FHA による特性解析、センタータップ方式に対する電

力効率の違い、ダイオードに印加される電圧波形の違い、及び損失分析について述べる。入

力電圧 19 V で出力電力 340 W の時、最大電力効率 97.4 %を実現した。 

1-4．論文の構成 

本論文は全 6 章から構成され，その内容は以下に示す通りである。 

第 1 章は緒論である。研究の背景としては、人類が取り組まなければならない最大の問題

は、エネルギー資源確保と環境保護の同時解決である。両問題の解決には、再生可能エネル

ギーと省エネルギーの最大限の利用が必要となる[1]。本論文では、再生可能エネルギーの高

効率利用を目的とする電力変換装置に焦点をあて研究を行なったので、その成果について

述べる。研究の動機としては、筆者は、2002 年から今日に至るまで、太陽光発電や燃料電
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池用のパワーコンディショナーに「絶縁形」を採用する重要性を追及し、これに搭載される

LLC 共振回路を採用した「絶縁形」DC-DC コンバータの開発を行ってきた。本論文では、

実際の設計開発業務を通して、電力効率の最大化を目的とし確立した理論的および実験的

な回路設計手法の提案およびその有効性の検証を行なう。 

第 2 章では、太陽光発電用 LLC 共振型 DC-DC コンバータの電力効率改善手法として、

倍電圧整流回路の採用について述べる。一般的には、センタータップ整流回路が使用される

が、ダイオードに高い振動電圧波形が重畳される。その要因解析を行ない、対策として、倍

電圧整流回路を使用した LLC 共振型 DC-DC コンバータを提案する。提案回路の回路構成、

動作原理、及びセンタータップ整流回路との比較データについて述べる。入力電圧 250 V、

入力電力 1 kw で最大電力効率 97.5 %を達成した。 

第 3 章では、太陽光発電用 LLC 共振型 DC-DC コンバータの電力効率改善手法として、

トランスの電力効率改善手法について述べる。LLC 共振用のトランスは、積極的に漏れ磁

束を共振動作に利用している。トランスの磁界シミュレーション（JMAG）による磁界解析、

及び巻き線に漏れ磁束が鎖交している簡単なモデルを考える。その理論解析により、電力効

率を悪化させている要因の一つに、漏れ磁束による巻き線への渦電流損の誘導が要因であ

ることが分かった。本章では、解析方法とその検証及び実験データについて述べる。第 2 章

で述べた倍電圧整流回路を使用し、最適なトランス設計を行なった結果、入力電圧 270V、

出力電圧 380 V、出力電力 1.2 kW、リッツ線の素線径 0.03 φの条件下で、最大電力効率 98.0 %

が達成できた。併せて、トランスの最適化設計による小型軽量化について述べる。また、今

後の研究テーマとして、さらなる電力効率改善策について述べる。 

 第 4 章では、LLC 共振型 DC-DC コンバータの制御範囲拡大手法について述べる。太陽電

池の入力電圧範囲(85 V～400 V)及び出力電力範囲(無負荷～2 kw)は広い。ところが、LLC 共

振回路は制御範囲が狭い。再生可能エネルギーを有効利用する為に、本章では、LLC 共振回

路の制御範囲拡大手法について提案し、さらに、提案回路の解析手法及びその検証について

述べる。最大入力電圧及び無負荷の条件下において、共振外れ、バースト発振制御を行なう

こと無く、出力電圧を制御出来ることが確認出来た。また、LLC 共振回路の起動時は、LC

素子にエネルギーが溜まっていない為、ハードスイッチングとなる。その結果、素子のバラ

ツキにより、過大なスパイク性の電流が 1 次側パワー回路に流れ、制御系が誤動作を起こす

場合がある。素子のバラツキを吸収する対策として、起動時のみに動作する対策回路の提案

と実験結果について述べる。 

第 5 章では、PEFC 形燃料電池用 LLC 共振型 DC-DC コンバータの電力効率改善手法につ
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いて述べる。PEFC 型燃料電池に使用する DC-DC コンバータは、低入力電圧、大入力電流

仕様となる。従って、高電力効率を達成することが困難である。高電力効率を達成する為の

回路方式、回路解析、実験結果、及び従来回路との比較について述べる。回路方式は、フル

ブリッジ型 LLC 共振回路を採用し、太陽光発電用 DC-DC コンバータと同じく、倍電圧整

流回路を使用することにより高電力効率が達成出来ることが分かった。入力電圧 19 V、出

力電力 340 W の時、最大電力効率 97.4 %を実現した。 

第 6 章は，以上を総括した結論である。 
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第 2 章 太陽光発電用 LLC 共振型 DC-DC コンバータの電力

効率改善手法 

― 倍電圧整流回路の使用 ― 

2-1．緒言 

 われわれの日常生活において、電力エネルギーは使い勝手の良いエネルギーである。太陽

光エネルギーを直接電力に変換できる太陽光発電システムは、太陽光エネルギーの電力へ

の変換システムとしては、最も効率的であると考えられる[1]。 

本章では、太陽光発電用パワーコンディショナーに搭載される LLC 共振回路を使用した

DC-DC コンバータにおいて、電力効率を改善する方法について述べる。DC-DC コンバータ

の仕様は、入力電圧 85 V～400 V、入力電力 0 W～2 kW、出力電圧 380 V である。 

LLC 共振回路は、様々な回路[8-12]が提案されているが、一般的には、図 2-1 に示すセンタ

ータップ整流回路[13],[14]が多く用いられる。センタータップ整流回路は、トランスの漏れイ

ンダクタンスとダイオードの接合容量が共振して過大なサージ電圧がダイオードに印加さ

れる。その為、ダイオードのリカバリー損失が増加し、電力効率が悪化する。又、定格電圧

の高いダイオードが必要な為、順電圧降下が高くなり、損失も増加する。この為、電力効率

改善策として、倍電圧整流回路を採用した。倍電圧整流回路は、ダイオードに印加される電

圧は、出力電圧にクランプされる為、サージ電圧が殆ど印加されない。本章では、LLC 共振

回路に、倍電圧整流回路を使用した場合とセンタータップ整流回路を使用した場合のダイ

オードでの損失比較、及びダイオードに印加される逆電圧波形の違いについて述べる。また、

FHA によるスイッチング周波数 VS.出力電圧特性の解析、及び各モードでの動作解析を行

う。さらに、センタータップ整流回路において、ダイオードに逆電圧が印加される要因につ

いての理論解析とその検証として電気シミュレーションを行った。 

 

図 2-1. 従来のセンタータップ整流回路を使用した LLC 共振回路 
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2-2. 倍電圧整流回路を使用した LLC 共振回路の構成 

図 2-2 に倍電圧整流回路を使用した LLC 共振回路を示す。トランス T は等価回路で表し

ている。 Lmは励磁インダクタンス、Lr1は 1 次側の漏れインダクタンス、Lr2は 1 次側に変換

された 2 次側の漏れインダクタンスである。 これらは共振インダクタンスとして使用され、

式(2-1)に示す関係がある。 

Lr1 � Lr2 ≜ Lr (2-1) 

LPは、1 次側の自己インダクタンスで、式(2-2)で表される。 

Lr1�Lm�LP (2-2) 

Q
1
とQ

2
は MOSFET スイッチである。 CrおよびCvはそれぞれ電流共振コンデンサ、電圧共

振コンデンサである。 倍電圧整流回路は、ダイオードD1、D2とコンデンサCd、Coで構成さ

れている。MOSFET スイッチQ
1
とQ

2
は交互にオンとオフを繰り返す。 上下スイッチング素

子の同時 ON 防止及び共振動作維持の為、デッドタイムと呼ばれる上下スイッチング素子

の休止時間が、Q
1
およびQ

2
のオン時間の間に存在する。 

 

図 2-2. 倍電圧整流回路を使用した LLC 共振回路 

2-3. 倍電圧整流回路を使用した LLC 共振回路の動作モード 

倍電圧整流回路を使用した LLC 共振回路において、図 2-3 に各部動作波形を示し、図 2-

4 に各動作状態での電流経路を示す。表 2-1 に各スイッチ素子の ON/OFF 状態を示す。以下

に各動作状態での動作説明を行なう。高入力電圧・軽負荷の条件下では、スイッチング周波

数が上がる。共振周波数は、回路定数で決まる為、State ΙV と State Х は、現われない場合

がある。 
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State Ι   : 漏れインダクタンスLl= LP�1-k2�と電流共振コンデンサCt [式(2-11)で定義され

る合成容量]との共振により、スイッチ素子Q1のソースからドレインへ向かっ

て電流が流れている。この間に、スイッチ素子Q1を ON させ, スイッチング損

失を低減可能にしている。State Ι は、Q1が ON してから、共振現象により、ド

レイン電流が反転する迄の期間である。同時に倍電圧用コンデンサCdを充電す

る。 

State ΙΙ   : LlとCtの共振により、Q1のドレイン電流の向きが State Ι に対して反転し、ドレ

インからソースに向かって流れる。励磁電流は、減少方向にある。引き続き、

倍電圧用コンデンサCdを充電している。 

State ΙΙΙ   : State ΙΙΙ の始点では、State ΙΙ に対して、励磁電流の極性が反転する。State ΙΙΙ の

終点には、2 次側の共振電流が 0 A になりLlとCtとの共振が終了する。 

State ΙV   : 引き続き、2 次側電流が不導通の状態を維持し、励磁電流は増加し続ける。こ

の状態は、2 次側に電流が流れていないので、1 次側の自己インダクタンスLP

とCrが共振している。 

State V  : Q1が OFF する。Q1を流れていた電流は、電圧共振用コンデンサCvを流れる様

になり、充電完了まで流れる。CrとCvとの直列合成容量とLPが共振している。 

State VΙ  : State V の終点で、Cvへの充電が完了した為、State VΙ では、共振電流は、入力

電源側及び負荷側に流れ始める。LlとCtが共振している。Q2は OFF 状態である

ので、共振電流は、Q2のダイオードを通って電源側へ流れる。2 次側では、State 

ΙΙΙ の終点で倍電圧用コンデンサCdへ充電された電圧と同方向に電圧が現わ

れ、倍電圧整流を行い負荷に電力を供給する。 

State VΙΙ : 電流がQ2のダイオードを通って流れている。State VΙΙ では、この間に、Q2を ON

にし、スイッチングロスを低減可能にしている。State VΙΙ は、Q2が ON してか

ら、共振現象により、ドレイン電流が反転する迄の期間である。また、引き続

き、負荷に電力を供給している。 

State VΙΙΙ  : LlとCtの共振により、Q2のドレイン電流の向きが反転しドレインからソースへ

向かって流れる。励磁電流は、減少方向にある。引き続き、負荷に電力を供給

する。 

State ΙХ  : State ΙХ の始点では、励磁電流の極性が反転する。State VΙΙΙ の終点では、2 次

側の共振電流が、0 A になりLlとCtの共振が終了する。 
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State Х  : 2 次側の電流が、不導通の状態を維持し、励磁電流は増加し続ける。2 次側に

電流が流れていないので、1 次側の自己インダクタンスLPとCrが共振している。 

State ХΙ : Q1が OFF する。Q2を流れていた電流は、電圧共振用コンデンサCvを流れる様

になり、充電完了まで流れる。この状態では、CrとCvとの直列合成容量とLPが

共振している。 

State ХΙΙ  : State ХΙ の終点で、Cvへの充電が完了後、State ХΙΙ ではQ1が、まだ OFF してい

る為、Q1のダイオードに共振電流が流れる。同時に、Cdを充電し始める。2 次

側に電力が供給されている為、LlとCtにより共振動作を行なう。 
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図 2-3. 倍電圧整流回路を採用した LLC 共振回路の各部動作波形 
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図 2-4. 各動作状態での電流経路  
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表 2-1. 各スイッチ素子の ON/OFF 状態 

 Q1 Q1 

の寄生 

ダイオード 

Q2 Q2 

の寄生 

ダイオード 

D1 D2 

State Ι ON OFF OFF OFF OFF ON 

State ΙΙ ON OFF OFF OFF OFF ON 

State ΙΙΙ ON OFF OFF OFF OFF ON 

State ΙV ON OFF OFF OFF OFF OFF 

State V OFF OFF OFF OFF OFF OFF 

State VΙ OFF OFF OFF ON ON OFF 

State VΙΙ OFF OFF ON OFF ON OFF 

State VΙΙΙ OFF OFF ON OFF ON OFF 

State ΙХ OFF OFF ON OFF ON OFF 

State Х OFF OFF ON OFF OFF OFF 

State ХΙ OFF OFF OFF OFF OFF OFF 

State ХΙΙ OFF ON OFF OFF OFF ON 

2-4. FHA による回路解析 

LLC 共振回路は、一般的には、周波数制御を行なう。図 2-2 に示す LLC 共振回路におい

て、基本波近似法 FHA(First Harmonic Approximation)を用いて、スイッチング周波数 VS.出

力電圧特性の解析を行なう。 

解析を単純にする為、全ての部品は、1 次側に配置する。図 2-5 に、FHA で解析する為の

等価回路を示す。図 2-5 中のRacは、図 2-2 中の電圧eoから負荷側を見た時の負荷抵抗を 1 次

側に置き換えた時の等価 AC 抵抗である。FHA は、共振回路に印加される矩形波電圧を、

フーリエ級数展開し、第 1 項を用いて、近似的に解析を行う。図 2-2 中の矩形波einの基本要

素ein1は、式(2-3)で表される。 

ein1 � 2Vin

π
sin�ωt� (2-3) 

同様に、矩形波eoを 1 次側に換算したneo(図 2-5 に記載)の基本要素eo1は、式(2-4)で表され

る。 

eo1 � 2nVo

π
sin�ωt� (2-4) 

電圧変換率 M は、式(2-3)、式(2-4)より、式(2-5)で表わされる。 
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M� eo1

ein1
� nVo

Vin
 (2-5) 

次に、等価 AC 抵抗の電力損失は、負荷抵抗RLの電力損失に等しく、次式で表される。 

Vo
2

RL
� �2

π
nVo

1√2

2

Rac
 

(2-6) 

式(2-6)を整理すると、Racは、次式より求められる。 

Rac � 2n2RL

π2
 (2-7) 

又、図 2-5 より、電圧変換率 M は、式(2-8)により求められる。但し、式(2-9)～(2-18)に各

定数、変数の定義を示す。 

 

M� kF3

��F�F2 − ωra
2 ��2 � �Q 1 − k

2

k
�F2 − 1��F2 − ωrb

2 ��2
 

(2-8) 

n�NP

NS
 (2-9) 

C�Cd

n2
 (2-10) 

Ct � CCr

C+Cr
 (2-11) 

ωr1 � 1√2� 1�1 − k
2

k
�CtLm

�1��1 − 4Ct
2

CCr
�1 − k

2�� (2-12) 

ωr2� 1√2� 1�1 − k
2

k
�CtLm

�1 −�1 − 4Ct
2

CCr
�1 − k

2�� (2-13) 

ωra�ωr0

ωr1
 (2-14) 

ωrb�ωr2

ωr1
 (2-15) 
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ωr0� 1�LPCr

 (2-16) 

F� ω

ωr1
 (2-17) 

Q�ωr1Lm

Rac
 (2-18) 

図 2-2 に示す出力電圧Voは、式(2-5)と式(2-8)式から、式(2-19)に示す様に計算される。 

Vo�MVin

n
 (2-19) 

 

 

図 2-5. LLC 共振回路の FHA 解析用等価回路 

2.5. 回路解析結果 

図 2-6 に FHA、電気シミュレーション(PSIM)及び実測によるスイッチング周波数 VS. 出

力電圧Voの解析結果を示す。それぞれの解析条件は、表 2-2 に示す。 

 

 

 

 

 

Cd

n2
≜ C 

neo 

Lr Lr Cr 

Lm ein Rac 
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          表 2-2. FHA 解析、PSIM 解析及び実測における各定数 

 FHA 解析 PSIM 及び実測 

Vin 入力電圧 [V] 270 270 

LP 1 次側自己インダクタンス [µH] 64.7 64.7 

k 結合係数  0.863 0.863 

Lr=LP�1-k� 漏れインダクタンス [µH] 8.86 8.86 

NP 1 次巻き線数 [T] 12 12 �� 2 次巻き線数 [T] 17 17 

RDC�NP� 1 次巻き線の直流抵抗 [mΩ] 0 9.19 

RDC�NS� 2 次巻き線の直流抵抗 [mΩ] 0 31.2 

Cr 電流共振用コンデンサ [µF] 1.564 1.564 

Cd 倍電圧用コンデンサ [µF] 1.1 1.1 

Cv 電圧共振用コンデンサ [nF] 未実装 36 

RL 負荷 [Ω] 72 72 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 2-6. FHA 解析、PSIM 及び実測におけるスイッチング周波数 VS. 出力電圧��特性 

ここで、LLC 共振回路の動作領域について説明する。LLC 共振回路は、図 2-6 に示す様

に、動作上、領域 Ι、ΙΙ、ΙΙΙ に別れる。図 2-7 に、シミュレーションによるそれぞれの領域

での動作波形(Q
2
ドレイン電流波形、ドレイン・ソース電圧間波形)を示す。領域 Ι, ΙΙ は、
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入力インピーダンスの虚数部が誘導性となり、ZVS モードで共振している。領域 Ι は、主

にリーケージンダクタンスLP�1-k
2�と式(2-11)で示される容量Ctで共振している。領域 ΙΙ は、

2 つの区間に分けられる。最初の区間は、リーケージンダクタンスとCtで共振している区

間、2 つ目の区間は、1 次側自己インダクタンスLPと電流共振用コンデンサCrで共振して

いる区間である。この 2 つ目の区間は、2 次側に電流は流れていない。領域 Ι と領域 ΙΙ の

間は、臨界モードと呼ばれ、式(2-12)で示される角周波数で表される。臨界モードは、トラ

ンスの 1 次巻き線及び 2 次巻き線に流れる電流は、正弦波となる。領域 ΙΙΙ は、入力イン

ピーダンスが容量性となり、ZCS モードで共振している。この動作領域は、ハードスイッ

チングとなり制御系の誤動作により、スイッチング素子が破壊する可能性があり、スイッ

チング損失も大きくなるので、通常は使用しない。 

 

 

 

 

 

 

 

 

(a)領域 Ι 動作周波数 50 kHz 

 

 

 

 

 

 

 

(b)動作周波数 f
r1
＝39.7 kHz 

 

 

 

 

 

 

 

 

(c)領域 ΙΙ 動作周波数 30 kHz 

 

 

 

 

 

 

 

点線内：ハードスイッチング 

(d)領域 ΙΙΙ 動作周波数 18 kHz 

図 2-7. 領域 Ι、ΙΙ、ΙΙΙ でのQ
2
ドレイン電流波形及びドレイン・ソース間電圧波形 

0A 

0V 

idl 

 

vdsl 

0A 

0V 

idl 

 

vdsl 

idl 

vdsl 

idl 

vdsl 

0A 0A 

0V 0V 
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2.6. 回路解析結果の考察 

実測結果とシミュミレーション(PSIM)結果との比較を行う。実測値は、定格出力電力を超

える為、出力電圧 400 V 迄、測定を行った。シミュレーション結果とほぼ同等の結果が得ら

れた。 

次に実測結果と FHA 解析の比較を行う。LLC 共振回路は、非線形であるが FHA は、線

形として解析する。また、FHA は矩形波電圧を正弦波として近似するので、共振角周波数

ωr1(f
r1

=39.7 kHz)から離れると矩形波が歪み、誤差が大きくなる[55]。f
r1
より高い周波数では、

FHA による近似解析と実測値が比較的あっていることが図 2-6 より分かる。従って、実使

用上の周波数では、FHA による解析手法は概ね使用可能と判断する。 

2-7. 倍電圧整流回路とセンタータップ整流回路の相違点 

倍電圧整流回路とセンタータップ整流回路において、整流ダイオードに印加される逆電

圧の相違について、説明する。 

2 次側整流回路は、図 2-8(a)に示すセンタータップ整流回路が採用される場合が多い。本

章で倍電圧整流回路を採用している理由は、電力効率改善の為である。センタータップ整流

回路の場合、トランスの 2 次巻き線に発生する電圧をv2とすると、ダイオードD1に印加され

る逆電圧は、図 2-8 (a)より、v2＋Voとなる。ところが、実際に印加される電圧波形は、v2＋

Voに高電圧の振動波形が重畳される。この振動波形は、ダイオードの接合容量とトランスの

漏れインダクタンスが共振することにより発生する。その為、リカバリー損失も増大する。

一方で、図 2-8 (b)に示す倍電圧整流回路のダイオードD2に印加される逆電圧は、Vo＋VFと

なり、ほぼ出力電圧Voにクランプされる。センタータップ整流回路と倍電圧整流回路におい

て、ダイオードに実際に印加される電圧波形をそれぞれ、図 2-9 (a)、図 2-9 (b)に示す。セン

タータップ整流回路を使用した場合、DC-DC コンバータの入力電圧 210 V、出力電圧 180 

V、入力電力 1 kW の時に、ダイオードに印加される電圧は、定格である 600 V を超えた。

DC-DC コンバータに要求される本来の仕様では無いが、センタータップ整流回路と倍電圧

整流回路に印加される電力損失を比べる為に、同条件でリカバリー損失を求めた。その結果、

センタータップ整流回路では、ダイオード 1 本あた 0.94 W, 倍電圧整流回路では、およそ

0.42 W であった。実仕様(最大入力電圧 400 V、定格入力電力 1.5 kw、出力電圧 380 V)で、

測定が可能であるならば、センタータップ整流回路は、相当の損失になると考えられる。表

2-3 に本節で検討を行なったセンタータップ整流回路と倍電圧整流回路の仕様を示す。 

尚、倍電圧整流回路と同じく、ダイオードに印加されるサージ電圧が出力電圧にクランプ
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される回路としてダイオードブリッジ整流回路があるが、ダイオードが 4 つ必要であり、ヒ

ートシンクに取り付けるクランパー、絶縁シート等の部材と工賃が増加する為、倍電圧整流

回路を採用した。 

 

表 2-3.センタータップ整流回路と倍電圧整流回路の仕様 

 センタータップ 

整流回路(図 2-1) 

倍電圧 

整流回路(図 2-2) 

LP 
1 次側自己 

インダクタンス 
[µH] 66 66 

LS 
2 次側自己 

インダクタンス 
[µH] - 133 

LS1 
2 次側自己 

インダクタンス 
[µH] 560 - 

LS2 
2 次側自己 

インダクタンス 
[µH] 560 - 

 k 結合係数  - 0.866 

k1 1 次巻き線（NP）と 

2 次巻き線（NS1）間

の結合係数 

 
0.853 - 

k2 1 次巻き線（NP）と 

2 次巻き線（NS2）間

の結合係数 

 
0.859 - 

NP 1 次巻き線数 [T] 12 12 

NS 2 次巻き線数 [T] - 17 

NS1,NS2 2 次巻き線数 [T] 34 - 

RDC�NP� 1 次巻き線 

の直流抵抗 
[ mΩ] 5.6 5.6 

RDC�NS� 2 次巻き線 

の直流抵抗 
[ mΩ] - 14 

RDC�NS1� 2 次巻き線 

の直流抵抗 
[ mΩ] 90.0 - 

RDC�NS2� 
（NS1の上層に巻く）

2 次巻き線 

の直流抵抗 
[ mΩ] 130.0 - 

Cr 電流共振用 

コンデンサ 
[µF] 0.84 0.84 

Cd 
倍電圧用 

コンデンサ 
[µF] 

- 1.1 

Cv 
電圧共振用 

コンデンサ 
[nF] 

36 36 
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(a)センタータップ整流回路 

 

 

 

 

 

(b)倍電圧整流回路 

図 2-8. センタータップ整流回路と倍電圧整流回路の場合のダイオードに印加される逆電圧 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

       

 

図 2-9. センタータップ整流回路と倍電圧整流回路のダイオードに印加される逆電圧波形 

の比較 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

(a)センタータップ整流回路 D1に印加される逆電圧波形 

 

 

 

 

 

 

 

(b)倍電圧整流回路 D2に印加される逆電圧波形 

0V, 0A 

繰り返しピーク逆電圧 

リカバリー電流 

 

200 V/div 

200 mA/div 

200 ns/div 

 

50 V/div 

500 mA/div 

200 ns/div 

0V, 0A 
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繰り返しピーク逆電圧 
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2-8. 電力効率特性 

 図 2-10 に倍電圧整流回路を使用した場合の電力効率特性を示す。入力電圧 250 V, その

他定数は、表 2-2 倍電圧整流回路の欄に記載。入力電力 1 kw で最大電力効率 97.5 %を達成

した。但し、DC-DC コンバータは、最大入力電力が、1.5 kW 仕様である。 

 

図 2-10. 倍電圧整流回路を採用した LLC 共振回路の電力効率特性 

2-9. センタータップ整流回路のダイオードに印加される逆電圧の要因解析 

センタータップ整流回路のダイオードに印加される逆電圧の要因を解析する。図 2-1 にお

いて、ダイオードD2の接合容量をCjとし、ダイオードD2に逆電圧が印加された時の等価回

路を、図 2-11 に示す。但し、Co>> Cjであるので、出力電解コンデンサCoの高周波成分のイ

ンピーダンスは、0 Ω として近似している。尚、vinは、0V と電圧���を周期的に繰り返す矩

形波とする。  

 

図 2-11. センタータップ整流回路を使用した LLC 共振回路のサージ電圧解析回路 
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図 2-11 に示す 3 回路のトランスにおいて、式(2-20)が成り立つ[15]。 

Miiは、自己インダクタンス、Mijは、相互インダクタンスを表し、それぞれ式(2-21), 式(2-22)

に示す。 

M11�LP、M22�M33�LS (2-21) 

M12�M21�M13�M31�k�LPLS,          M23�M32�KLS (2-22) 

但し、 k：1 次巻き線(M11)と 2 次巻き線(M22)及び 1 次巻き線と 3 次巻き線(M33)間の結合係

数とする。 

    K : 2 次巻き線と 3 次巻き線間の結合係数とする。 

図 2-11 において、式(2-23)～式(2-26)が成り立つ。 

 v1

v2

v3

! � " LP k�LPLS k�LPLS

k�LPLS LS KLS

k�LPLS KLS LS

#
$%
%&

di1

dt
di2

dt
di3

dt'(
() (2-23) 

vin� 1

Cr
* i1dt�v1 (2-24) 

v2�0 (2-25) 

v3� 1

Cj
* i3dt�0 (2-26) 

式(2-23)～式(2-26)をそれぞれラプラス変換し、まとめると、ダイオードの接合容量Cjを通

して流れる電流i3は、式(2-27)となる。但し、共振に係わる要因を求めることが目的であるの

で、初期値は 0A, 0V とした。 

 v1

v2

v3

! �  M11 M12 M13

M21 M22 M23

M31 M32 M33

!
$%
%&

di1

dt
di2

dt
di3

dt'(
() (2-20) 
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I3=
kVin�LPLS�2k

2 − K − 1� ∙  

s2

s4+
CrLP�1 − k

2�+�1− K2�CjLS�K − 1�CrCjLPLS�2k
2 − K − 1� s2+

1

CrCj�K− 1�LPLS�2k
2 − K − 1� (2-27) 

また、式(2-27)をラプラス逆変換する為に、分母を因数分解し部分分数に展開すると、式(2-

28)となる。 

I3� kVin�LPLS�2k
2 − K − 1� 1

ω1
2 − ω2

2
� ω1

2

s2�ω1
2
− ω2

2

s2�ω2
2
� (2-28) 

但し、 

ω1=
1√2
� CrLp�1− k

2�+�1 − K2�CjLS�K − 1�CrCjLPLS�2k
2 − K − 1�"1+,1 − 4�K − 1�CrCjLPLS�2k

2 − K − 1��CrLp�1 − k
2�+�1− K2�CjLS�2 #			 (2-29) 

ω2=
1√2
� CrLp�1− k

2�+�1 − K2�CjLS�K − 1�CrCjLPLS�2k
2 − K − 1�"1 −,1 − 4�K− 1�CrCjLPLS�2k

2 − K − 1��CrLp�1 − k
2�+�1− K2�CjLS�2 #	 (2-30) 

式(2-28)をラプラス逆変換すると、式(2-31)を得る。 

i3� kVin�LPLS�2k
2 − K − 1� 1

ω1
2 − ω2

2
�ω1sin�ω1t� − ω2 sin�ω2t�� (2-31) 

また、K が比較的 1 に近い場合、式(2-29)で示される角周波数は、式(2-32)に近似される。 

ω1 ≅ � 1

2�1 − K�LSCj
			 (2-32) 

式(2-32)より、ダイオードに印加される電圧は、2 次巻き線と 3 次巻き線の結合状態の影響を

大きく受けることが分る。それについて以下に、検討を行なった。 

ダイオードD2に印加される振動波形は、式(2-29)、式(2-30)で表される 2 つの周波数が重

畳される。本論文で述べた回路では、ω1は数 MHz、ω2は数十ｋHz になる。M11-M22間の結

合係数(=M11-M33間の結合係数) k とM22-M33間の結合係数 K を変化させた時の周波数f
1
 [＝
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ω1/(2π)]を式(2-29)により求め、図 2-12 に示す。各定数は, LP＝66 µH, LS＝560 µH, Cr＝0.84 

µF とした。但し、Cjは印加される逆電圧により異なるがCj＝30 pF に固定した。実使用上、

k は, およそ 0.9 max 以下であり、その範囲内では、D2に印加される振動波形は、k よりも K

の影響を受けていることが明らかに分かる。 

 

 

図 2-12. ダイオードに印加される逆電圧の振動周波数 VS. 結合係数特性(計算値) 

実測で結合係数を変化させ、図 2-12 を検証することは困難である。図 2-1 に示すセンタ

ータップ方式の LLC 共振回路において、シミュレーション(LTspice)を行い、ダイオードD2

に印加される振動電圧波形の周波数を求めた。その結果を図 2-13 に示す。併せて、式(2-29)

による算出結果を示す。シミュレーション条件は、 k＝0.5～0.95, K=0.8, 0.9, 0.99, Cj=30 pF

とした。 LTspice による解析結果と計算結果は、傾向性は似ているがずれている。ダイオ

ードの接合容量は、印加される逆電圧と反比例の関係にあるため、逆電圧の立ち上がり時は、

接合容量が大きい。この事項が関係しているかどうかは不明であるが、今後の研究課題とす

る。図 2-12, 図 2-13 から分かることは、ダイオードに印加される逆電圧は、1 次巻き線と 2

次巻き線、及び 1 次巻き線と 3 次巻き線間の漏れインダクタンスにも影響されるが、主に 2

次巻き線と 3 次巻き線間の漏れインダクタンスに影響される傾向にあることが分かる。 

また、式(2-31)より、ダイオードに印加される電圧v3（Cjの両端電圧）を求めると、式(2-33)を

得る。 
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v3=
kVin�LPLS�2k

2 − K − 1� 1

ω1
2 − ω2

2
�cos�ω2t� − cos�ω1t�� (2-33) 

v3を式(2-33)により求め、図 2-14 に示す。図 2-14 より、実使用範囲内（k が、およそ 0.9max

以下の範囲）では、ダイオードに印加される逆電圧は、k よりも K の影響を受けていること

が明らかに分る。以上の検討結果より、2 次巻き線と 3 次巻き線の結合を良くする構造にす

れば、ダイオードに印加される逆電圧は低減されると考えられる。例えば、3 層絶縁ワイヤ

ーを用いて、2 次巻き線と 3 次巻き線をバイファイラ巻きにすれば、結合が改善され、ダイ

オードに印加される逆電圧は低減されると考えられる。今後の研究課題とする。 

 

図 2-13. ダイオードに印加される逆電圧の振動周波数 VS. 結合係数特性 

(シミュレーションと計算値の比較) 
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図 2-14. ダイオードに印加される逆電圧 VS. 結合係数特性 (計算値) 

2-10. 太陽光発電用 LLC 共振型 DC-DC コンバータの外観 

図 2-15 に、本論文で述べた太陽光発電用パワーコンディショナーに搭載される倍電圧整

流回路を使用した変形ハーフブリッジ LLC 共振型 DC-DC コンバータの外観図を示す。モ

ジュール上部にパワー部品を配置し、モジュール内部に制御基板が実装されている。スイッ

チング素子はベアチップでアルミ基板上に実装されている。また、モジュールタイプとした

理由は、屋外設置の為、信頼性向上を目的としている。 

仕様 

・入力電圧 : 80 V～400 V 定格電圧：250 V 

・入力電力 : 0 W～2 kW 

・出力電圧 : 380 V 
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図 2-15. 太陽光発電用パワーコンディショナーに搭載される DC-DC コンバータの外観 

 

2-11. 結言 

 本章では、太陽光発電用 LLC 共振型 DC-DC コンバータの電力効率改善手法を提案し

た。従来は、センタータップ方式が使用されていたが倍電圧整流回路を採用することにより、

電力効率が改善されることが分かった。動作説明、FHA による回路解析結果、実験結果に

ついて述べた。センタータップ整流回路を使用した場合、DC-DC コンバータの入力電圧 210 

V、出力電圧 180 V、出力電力 1 kW の時に、ダイオードに印加される電圧は、定格の 600 V

を超えた。DC-DC コンバータに要求される本来の仕様ではないが、センタータップと倍電

圧整流回路に印加される電力損失を比べる為に、同条件でリカバリー損失を求めた。その結

果、センタータップ整流方式では、ダイオード 1 本あたり、0.94 W, 倍電圧整流回路では、

0.42 W であった。実仕様(DC 最大入力電圧 400 V、定格入力電力 1.5 kw, 出力電圧 380 V)

で、素子が耐圧オーバーにより破損しないと仮定すれば、センタータップ整流方式は、相当

な損失が発生すると考えられる。一方で、倍電圧整流回路を採用することにより、入力電圧

250 V、入力電力 1 kw で最大電力効率 97.5 %を達成した。 

さらに、センタータップ方式において、2 次側整流ダイオードに過大な振動電圧が印加さ

れる要因を究明する為に、理論解析及び電気シミュレーション(LTspice)による解析を行なっ

た。その結果、ダイオードの接合容量とトランスの漏れインダクタンスが共振することが要

因であることが分かった。実使用上、特に 1 次-2 次巻き線間の漏れインダクタンスよりも 2
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次巻き線間の漏れインダクタンスの方が支配的であった。この結果から、2 次側巻き線に 3

層絶縁ワイヤーを使用しバイファイラ巻きをすれば、ダイオードに印加される逆電圧は低

減される可能性がある。今後の研究課題とする。 
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第 3 章 太陽光発電用 LLC 共振型 DC-DC コンバータの電力

効率改善手法 

―トランスの電力効率改善― 

3-1. 緒言 

本章では、太陽光発電用パワーコンディショナーに搭載する LLC 共振型 DC-DC コンバー

タに使用する絶縁トランスの最適化設計による電力効率改善手法について提案する。一般

的に、LLC 共振トランスの 1 次巻き線と 2 次巻き線は、磁束を強制的に漏らす為に、距離

を離して配置している。磁束が漏れるとそれに相当する漏れインダクタンスが生じる。LLC

共振回路は、この漏れインダクタンスを積極的に共振用インダクタンスとして利用してい

る。一方で、漏れ磁束が、1 次巻き線及び 2 次巻き線に鎖交すると、巻き線に渦電流損が誘

導される。この損失低減策として、巻線に磁性めっき線を用いる技術[16]が提案されている

が、コスト高となる。また、ヒステリシス損が影響し、その効果が現われるのはＭＨｚ帯で

ある。他に、漏れ磁束が巻線に鎖交しない様に、パスコアを設ける方法[17]があるが、トラン

ス構造が複雑になる。 

本章では、磁界シミュレーション(JMAG)により、トランス内の磁束密度分布と電流密度

分布を解析することにより、漏れ磁束により巻き線に、渦電流損が誘導されていることを確

認する。同時に、簡単な磁界モデルを考え、渦電流損を発生させる要因を分析し、渦電流損

の低減対策を行なう。理論解析の結果、渦電流損は、スイッチング周波数の 2 乗及びリッツ

線の素線径の半径の 2 乗に比例することが分かった。従って、損失低減の改善策として、リ

ッツ線の素線径に着目し、この径の最適化による損失低減手法について提案する。周波数の

変更は、部品の大型化、コアの飽和等の問題があり避けたい。 

最適なトランス設計を行なった結果、入力電圧 270 V、出力電圧 380 V、出力電力 1.2 kW、

素線径 0.03 φの条件下で、最大電力効率 98.0 %が達成できた。 

3-2. JMAG による磁界解析 

LLC 共振回路は、漏れ磁束による漏れインダクタンスを共振動作に使用する。巻線の交流

損失は、次に示す 3 つの要因が考えられる。(ⅰ)巻き線に漏れ磁束が鎖交することにより、

巻き線に渦電流が誘導され損失が生じる。(ⅱ)表皮効果による損失。(ⅲ)巻き線同士の近接

効果による損失。表皮効果については、提案する DC-DC コンバータの最大スイッチング周

波数は、約 120 kHz であり、表皮の深さは、約 0.2 mm である。従って、本論文で使用した
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素線径 0.1 φ以下のリッツ線においては、表皮効果による損失は、無視出きる。また、近接

効果による損失は、周波数 100 kHz 程度以下及び 0.1 φ程度の銅線では、殆ど無視できる[18]–

[21]。 

 漏れ磁束により、巻き線に渦電流損が誘導されることを確認する為に、巻き線及びコア

を含むトランス内の漏れ磁束分布、巻き線の電流密度分布を磁界シミュレーション(JMAG)

により解析する。JMAG による解析は、図 3-1 に示す様に、実際のトランスの 1/4 に相当す

る赤線内の領域で解析を行った。コアは、TDK 製 PQ 71、PC 95 材を使用し、センターギャ

ップ 1.5 mm とした。又、実験に使用するリッツ線構成で、磁界解析をするべきところ、リ

ッツ線の本数が多く、メッシュ数がオーバーし、解析が出来なかった。従って、リッツ線の

本数を減らし、リッツ線の素線径を太くし、磁界解析シミュレーションを行った。JMAG 解

析によるリッツ線構成を次に示す。 

・リッツ線素線径：1 次側、2 次側とも 0.5 φ (実際 0.03 φ) 

・リッツ線本数 ：1 次側 38 本、2 次側 15 本 (実際 1 次側 1350 本、2 次側 810 本) 

図 2-2 に示す LLC 共振回路で、JMAG によるシミュレーションを行った。シミュレーシ

ョン条件は、次に示す通りである。 

・入力電圧：270 V 

・出力電圧：350 V 

・入力電力：2150 W 

・動作モード：臨界条件 

・動作周波数：39.7 kHz 

・その他の回路定数：表 2-2 実測の欄に示す。 

 

図 3-1. LLC 共振用トランスの外観と JMAG による解析領域 
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3-3. JMAG による磁界解析結果 

 JMAG による磁界解析の結果を図 3-2、図 3-3、図 3-4 に示す。図 3-2 は、トランス内の磁

束分布及び磁束の向きを示す。1次及び 2次巻き線に鎖交している磁束が、漏れ磁束である。

図 3-3 は、巻き線内の磁束密度分布、図 3-4 は、巻き線内の電流密度分布を示す。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

注）図中の矢印の向きは、ある時刻の磁束の向きを示す。 

図 3-2. トランス内の磁束分布と磁束の向き 
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図 3-3. 巻き線内の磁束密度分布       図 3-4. 巻き線内の電流密度分布 

3-4．JMAG による磁界解析結果の考察 

 図 3-4 に示す上側の巻き線は、1 次巻き線内の電流密度分布を示す。図 3-4 に示す A と B

は、同じ巻き線なので、電流密度は同じ筈である。ところが、B の方が明らかに電流密度が

高い。又、図 3-3 に示す上側の巻き線は、1 次巻き線内の磁束密度分布を示す。図 3-3 に示

す B の方が、A より磁束密度が高い。図 3-3 及び図 3-4 に示す A と B を比較すると、明ら

かに、磁束密度が高い程、電流密度が高くなっていることが分かる。この結果は、漏れ磁束

が巻き線に鎖交することにより、巻き線内に渦電流が発生していると考えられる。 

3-5. 巻き線に発生する渦電流損の理論解析 

  巻き線に漏れ磁束が鎖交した時、巻き線内に発生する渦電流損を、簡単なモデル図 3-5

を用いて理論解析[22]を行う。その結果より、渦電流損に影響する要因を分析し、渦電流損の

低減対策を行う。図 3-5 に示すように、断面が円形で、z 軸方向に分布する長さ L、半径 a
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の 1 本の銅線があり、x 軸方向に外部磁界Hoが鎖交している場合のモデルを考える。以下に

渦電流損の理論解析を行う。 

 銅線の導電率を σ、透磁率を µ、時間因子をejωt 

とすると、マックスウェルの方程式を組み合わせることにより、磁気ポテンシャルの z 成分

Azは、式(3-1)で表される。尚、式(3-1)の導出方法及びその解法は、付録 A6. に示した。本文

では、途中式のみ抜粋して記載した。 

∂
2
Az

∂r2
� 1

r

∂Az

∂r
� 1

r2

∂
2
Az

∂θ
2 �jωµσAz (3-1) 

式(3-1)の解は、式(3-2)、式(3-3)で表される。 

Az�CJ1�λr�sinθ     (r<a) (3-2) /�：第 1種ｎ次ﾍﾞｯｾﾙ関数 

Az�0Dr� E

r
1 sinθ   (r>a) (3-3) 

λ
2�− jωµσ (3-4) 

上記式中の C、D、E は、次に示す境界条件より求められる。算出結果をそれぞれ、式(3-5)

から、式(3-7)に示す。 

(ⅰ) r=a では、接線方向の磁界成分Hθが連続及び法線方向の磁束密度成分Brが連続である。 

(ⅱ) r→∞では、式(3-3)は、外部磁界(=µH0r sin θ)と一致する必要がある。 

C� 2µHo

λJ0�λa� (3-5) 

D�µH0 (3-6) 

E� a2µHoJ2�λa�
J0(λa)

 (3-7) 

長さ L の銅線に外部磁界Hoが鎖交した場合、銅線表面から銅線内部に入り込むパワーフロ

ーPP
222は、式(3-8)のように表される。 

PP
222� 1

2
aL* EzHθ

*
2π

0

|
r�a

dθ (3-8) 

但し、(＊)は、共役複素数を示す。 

銅線の渦電流損PLは、式(3-8)の実数部を計算することにより、式(3-9)より求められる。 

PL�Re4PP
2225� − 2πL

σ
|H0|2Re �λa

J1�λa�J1
7 �λ*

a�|J0�λa�|2 � (3-9) 

式(3-9)より、銅線の単位体積当たりの渦電流損PLlを近似計算すると、式(3-10)を得る。 
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PLl� PL

πa2L
� π

2
�πa2�f8σµ2|H0|2 (3-10) 

但し、  

 f：スイッチング周波数 

 

 

 

渦電流の方向  

 
 
 

 
 

 

 

(a)渦電流損の解析モデル 

 
 
 
 
 
 
 
 
 

 

 

 

 

(b)円筒座標表示 

図 3-5. 簡単な渦電流損の解析モデル 

3-6. 巻き線に発生する渦電流損の低減対策 

 渦電流損の理論解析結果 式(3-10)より、渦電流損は、リッツ線素線の半径の 2 乗及び発振

周波数の 2 乗に比例することが分かる。周波数を低くすると、部品の大型化、コアの飽和

等、問題が生じる可能性があるので避けたい。従って、リッツ線の素線径を細くし、損失の

低減を検討する。 

9:9; < 0 ∶ 赤矢印（上方向） 9:9; ? 0 ∶ 青矢印（下方向） 
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3-6-1. リッツ線の素線径の違いによる 1 次巻き線の温度上昇値測定結果 

 直流抵抗を、ほぼ同一にして、リッツ線の素線径を変化させた場合の 1 次巻線温度上昇値

の測定結果を図 3-6 に示し、リッツ線の構成を表 3-1 に示す。DC-DC コンバータの入力電

圧は、定格入力電圧 270 V 及び最大入力電圧 400 V、出力電力は、2150 W で測定を行った。

実験風景を、図 3-7 に示す。スイッチング周波数は、DC 入力 270 V、出力電力 2150 W、リ

ッツ線素線径 0.03 φの時、49.7 kHz、同じく DC 入力 400 V の時、77.8 kHz であった。図 3-

6 より、リッツ線の素線径が細い程、又、入力電圧が低い程、トランス 1 次巻線の温度上昇

が低いことが分かる。特に 400 V 入力では、1 次巻線温度上昇値は、リッツ線素線径 0.03 

φ (49 deg)に対して、0.10 φ (99 deg)は、約 2 倍温度上昇している。 

表 3-1. リッツ線の構成(実験) 

リッツ線の 

素線径 [φ] 

リッツ線の構成 [本] 直流抵抗 [mΩ] 

1 次側巻き線 

(断面積 [mm2]) 

2 次側巻き線 

(断面積 [mm2]) 
1 次巻き線 2 次巻き線 

0.03 
3900 

(2.76) 

1440 

(1.02) 
9.19 31.2 

0.06 
990 

(2.80) 

360 

(1.02) 
8.76 31.6 

0.10 
351 

(2.76) 

130 

(1.02) 
8.48 30.5 

 

 

図 3-6. リッツ線の素線径の違いによる巻き線温度上昇値の実測値と計算値の比較 
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図 3-7．実験風景 

3-6-2. リッツ線の素線径による温度上昇値測定結果の考察 

 渦電流損の算出式(3-10)と実験結果(図 3-6)の検証を行う。但し、計算を単純にする為に、

損失の増加と温度上昇値は、比例すると考えた。 

式(3-10)は、簡単なモデルで考えている為、実際の温度上昇を理論解析するに際して、誤差

が大き過ぎる。従って、図 3-6 に示す X 印の実測値 2 ポイン(X1, X2)を用いて、他の実測値

の推定を行った。その結果を図 3-6 に示す。図 3-6 より、渦電流損による 1 次巻き線の温度

上昇が、比較的小さいポイントでは、式(3-10)と実験結果は、概ね一致することが分かる。

温度上昇が大きいポイントでは、計算値は、実験値よりも大きくなっている。この結果は、

次に示す様に考えられる。渦電流による損失の計算結果は、巻き線に均等に分布していると

考えているが、実際は、均等では無い。この為、巻き線の温度上昇が局所的に高い程、熱が

低い巻き線へ多く伝わると考えられる。尚、1 次巻き線の温度上昇測定ポイントは、巻き線

底部のギャップ付近(磁束密度が大きいポイント)で測定している。 

実験結果の推定方法は、次に示す様に概算で行った。(図 3-8．参照。) 
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(ⅰ) ∆T1及び∆T2を次に示す様に定義する。 

∆T1：実験ポイント X1(DC 入力 270 V、リッツ線素線径 0.03 φ)において、1 次巻き線に

誘導される渦電損による温度上昇分を∆T1とする。 

∆T2：渦電流を除く 1 次巻き線に流れる電流によって生じるジュール熱及びあおり熱(2

次巻き線及びコアの鉄損によるあおり熱)を加えた 1 次巻き線の温度上昇分 

を∆T2とする。 

 (ⅱ)DC-DC コンバータの入力電圧が高くなるとスイッチング周波数が高くなり、コアの鉄損

が増加する。従って、コアからのあおり熱は、高くなるが、計算上、無視している。も

し、あおり熱が高ければ、リッツ線素線径に係らず、DC 入力が 270 V から 400 V にな

った時、1 次巻き線の温度上昇が高くなるはずである。0.03 φと 0.06 φの時、計算値と実

験値には、著しい差異は無い。 

(ⅲ)式(3-10)より渦電流損は、リッツ線素線の半径の 2 乗に比例し、周波数の 2 乗に比例す

るので、図 3-6 に示す測定ポイント X1、X2 の温度上昇データより、0.03 φ、270 V 時の

渦電流損による温度上昇分∆T1及び∆T2を求める。 

(ⅳ)	∆T1及び∆T2 の求め方 

ポイント X2 は、X1 に対して、リッツ線素線径のみが倍になっている為、渦電流損は、

式(3-10)より、4 倍になるので、渦電流による温度上昇分も 4 倍になると考える。∆T2 

は、変化無しと考え、測定ポイント X1 及び X2 において、式(3-11)、式(3-12)に示す連

立方程式を立てる。 

ポイント X1：DC 入力 270V、リッツ線素線径 0.03 φ 

∆T1�∆T2�41 deg (3-11) 

ポイント X2：DC 入力 270V、リッツ線素線径 0.06 φ 

4∆T1�∆T2�52 deg (3-12) 

(3-11)、(3-12)式を解いた結果を次に示す。 

∆T1�3.7 deg、∆T2�37.3 deg (3-13) 

(ⅴ)式(3-13)及び式(3-10)を用いて、図 3-8 に示す様に、他の実験ポイントも同様に推定する。

例えば、入力電圧 400 V では、スイッチング周波数が高くなる。式(3-10)より、周波数

の 2 乗に比例して、渦電流による損失が増加するので、それに比例して、∆T1も増加す

ると考える。 
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∆T2+11.1∆T1 

∆T2+4∆T1 
(X2) 

∆T2 +∆T1 
(X1) 

∆T2+0.44∆T1 

∆T2 

0.06 0.02 0.03 

リッツ線素線径 [φ] 

 

図 3-8. リッツ線における渦電流損による温度上昇値の計算例 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

(a)入力電圧 270 V 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

(b)入力電圧 400 V 

0.03 0.06 0.10 

リッツ線素線径 [φ] 

∆ T2+2.45∆T1 

∆ T2+9.8∆T1 

∆T2+27.2∆ T1 

1 次巻き線温度上昇値 [deg.] 

∆ T2+1.09∆T1 

∆T2 

0.02 

0.01 

1 次巻き線温度上昇値 [deg.] 
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3-6-3. 巻き線に発生する渦電流損の低減対策 

 巻き線に発生する渦電流損は、リッツ線素線の半径の 2 乗及び発振周波数の 2 乗に比例

することが分かった。周波数を低くすると、部品の大型化やコアの飽和等の問題が生じるの

で避けたい。従って、素線径を細くし、渦電流損を低減させる。但し、細すぎると、コスト

高及び製造上、半田上げ時、リッツ線が溶けて消失するので、0.03 φが適切と判断する。又、

図 3-6 に、式(3-10)を用いて、リッツ線素線径 0.02 φの場合の温度上昇値を推定した。0.02 φ

では、DC 入力 400 V の時、0.03 φに対して、およそ 4 deg の低減効果が見込めるが、製造

上、0.02 φの使用は困難である。将来、製造技術が確立出来れば、リッツ線素線径を細くす

ることは、有効な対策と考える。 

3-6-4. 電力効率の測定結果 

DC-DC コンバータの電力効率測定結果を、図 3-9 (DC 入力電圧 270 V) 及び図 3-10 (DC 入

力電圧 400 V) に示す。リッツ線の素線径を細くすることにより、最大電力効率 98.0 %が達

成できた。測定条件は、素線径 0.03 φ、入力電圧 270 V、出力電圧 380 V、出力電力 1.2 kW

の時である。 

又、他論文[23]–[29]との電力効率比較を表 3-2 に示す。本論文で提案する DC-DC コンバー

タが、最高電力効率が得られている。 

 
 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

図 3-9. リッツ線素線径の違いによる DC-DC コンバータの電力効率測定結果 

(入力電圧 270 V) 
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図 3-10. リッツ線素線径の違いによる DC-DC コンバータの電力効率測定結果 

(入力電圧 400 V) 

表 3-2. 他の論文との比較 

参考文献 No. 
入力電圧 

[V] 

出力電圧 

[V] 

出力電力 

[W] 

最大電力効率 

[%] 

提案回路 80～450 380 2150 98.0 

[23],[24] 200～400 360 1440 95.2 

[25] 240～400 110/220 1100 96.4 

[26] 320～370 35～165 495 94.0 

[27] 400 200/50 420 96.5 

[28] 90～264 250～450 6000 93.7 

[29] 269～352 320～420 1000 97.5 

3-7. トランスの最適設計による小型軽量化及び電力効率改善 

太陽光発電用のパワーコンディショナーは、小型化も要求される。小型化の一環として、

LLC 共振回路に使用されるトランスの小型化及び電力効率改善検討を行なった。量産では、

コア形状が TDK 製 PQ 71、PC95 材のカスタムコアを使用しているが、既製品の最大形状で

ある PQ 50 を用いて検討を行なった。施策として、前述した細線化したリッツ線を用いて、

トランスの製作を行った。表 3-3 に、最適化したトランス仕様、従来トランス仕様及び回路

定数を示す。表 3-4 に、最適化したトランスと従来トランスを DC-DC コンバータに実装し
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た場合の損失分析を示す。トランスの小型化により、巻線の銅損は増加するが、鉄損と巻き

線の渦電流損を加えた損失は、ほぼ半分になった。 その結果、定格入力電圧 250 V, 定格出

力電力 2150 W の条件下において、従来トランスを実装した DC-DC コンバータの電力効率

97.2 %に対して、97.3 %の電力効率が得られた。また、最適化されたトランスの体積および

重量は、従来のものに比べて 57 %低減させることができた。トランスの最適化を行うこと

で、DC-DC コンバータの小型化と僅かであるが電力効率の向上が実現できた。  

図 3-11 に、最適化設計をしたトランスを実装した DC-DC コンバータの電力効率特性を

示す。電力効率測定は、図 2-2 に示す回路で行った。 

表 3-3. 最適化したトランスと従来トランス実装時の回路定数 

 最適化トランス 従来トランス 

トランス形状  PQ50 PQ71 

ギャップ [mm] 1.2 1.5 

1 次巻き線のリッツ線構成  0.06 φ / 1350 本 0.12 φ/ 504 本 

2 次巻き線のリッツ線構成  0.06 φ / 810 本 0.12 φ / 252 本 

LP  1 次側自己インダクタンス [µH] 66.0  64.7 

LS  2 次側自己インダクタンス [µH] 132.0 130.0 

k 結合係数  0.864 0.863 

Lr=Lp(1-k2) 漏れインダクタンス [µH] 16.7 16.5 

NP 1 次巻き線数 [T] 12 12 

NS 2 次巻き線数 [T] 17 17 

Cr 電流共振用コンデンサ [µF] 1.160 1.564 

Cd 倍電圧用コンデンサ [µF] 1.1 1.1 
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表 3-4. 最適化したトランスと従来トランスを LLC 共振回路に実装した場合の損失分析 

 最適化トランスを実装 

[W] 

従来トランスを実装  

[W] 

MOSFET(High＋Low)導通損失 11.0 10.0 

MOSFET(High＋Low)スイッチング損失 1.2 0.8 

整流ダイオードの導通損(D1 +D2) 12.0 11.2 

整流ダイオードのリカバリー損失

(D1+D2) 
0.7 0.9 

1 次巻き線の銅損 4.5 2.3 

2 次巻き線の銅損 6.5 2.2 

コア鉄損＋巻き線の渦電流損 13.7 24.3 

ＥＭＣフィルターでの損失 5.5 5.5 

その他の損失 3.0 3.0 

損失合計 58.1 60.2 

電力効率 

（ＤＣ入力：250 V、入力電力：約 2150 W）
97.3 % 97.2 % 

 

 

 

図 3-11. 最適化したトランスを DC-DC コンバータに実装した場合の電力効率特性 
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3-8. 今後の開発目標 

 さらなる LLC 共振回路の電力効率を改善する方法を今後の研究課題とし、その研究方針

について簡単に述べる。LLC 共振回路は、漏れ磁束を積極的に共振動作に使用しているの

で、漏れ磁束を無くすことは出来ない。この漏れ磁束が巻き線に鎖交することにより、渦電

流損が巻き線に誘導されることが、電力効率悪化の一要因であった。さらなる電力効率改善

策として、漏れ磁束が巻き線に鎖交しないトランス構造を考える。つまり、漏れインダクタ

ンスと励磁インダクタンスを別々のトランスに分ければ良い。又、従来の LLC 共振用トラ

ンスでは、漏れインダクタンスを調整することは困難であったが、分離することにより容易

に調整ができ、最適設計が可能となる。励磁インダクタンスに相当する巻き線は、サンドイ

ッチ巻構造にして、出来る限り結合係数を 1 に近づける。その結果、磁束の漏れが激減する

ので、渦電流損も激減すると考えられる。また、周辺回路への漏れ磁束による悪影響が激減

すると考えられる。DC-DC コンバータ同士の磁束の干渉による唸りの発生、EMI への影響、

周辺板金への渦電流損の誘導による電力効率低下等に対しても改善されることが期待出来

る。現状量産では、アルミ板金をトランス周辺に設置し、磁束を遮断する対策を行っている

機種がある。 

3-8-1. 漏れインダクタンスと励磁インダクタンスを分離したトランス構造開発

と電力効率改善検討 

 漏れインダクタンスLrと励磁インダクタンスLmを分離したトランス構造を提案する。そ

の外形を図 3-12 に示す。 

 

図 3-12. 漏れインダクタンスLrと励磁インダクタンスLmを分離したトランス外観 
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漏れインダクタンスLrの分離前後の電力効率比較結果を、図 3-13 に示す。定格入力電力

2150 W、及び 1200 W の条件で測定した。一部条件を除き、Lrを分離する方が電力効率が改

善している。巻き線の渦電流損低減効果と定数変更による電力効率改善効果のどちらが支

配的であるかは不明であるが、今後の研究課題とする。 

表 3-5 に従来トランスとLrを分離したトランスを実装した DC-DC コンバータの回路定数

を示す。表 3-6 に分離した漏れインダクタンスの仕様を示す。 

  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

(a)入力電力 2150 W 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

(b)入力電力 1200 W 

図 3-13. 漏れインダクタンスLr分離トランスと従来トランスの電力効率の比較 
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表 3-5. 従来トランスと漏れインダクタンスLr分離トランス実装時の回路定数 

 従来トランス Lr分離トランス 

1 次巻き線のリッツ線構成  0.06 φ/1350 本 
0.06 φ/810 本 

  2 本持ち 

2 次巻き線のリッツ線構成  0.06 φ/810 本 0.06 φ/1350 本 

LP 
1 次側自己 

インダクタンス 
[µH] 63.4 68.4 

LS 
2 次側自己 

インダクタンス 
[µH] 134.0 135.3 

k 結合係数  0.868 0.986 

NP 1 次巻き線数 [T] 12 12 

NS 2 次巻き線数 [T] 17 17 

RDC (NP) 
1 次巻き線 

の直流抵抗 
[mΩ] 7.41 7.35 

RDC (NS) 
2 次巻き線 

の直流抵抗 
[mΩ] 16.78 13.39 

Cr 
電流共振用 

コンデンサ 
[µF] 1.72 1.87 

Cv 
電圧共振用 

コンデンサ 
[µF] 0.036 0.036 

Cd 
倍電圧用 

コンデンサ 
[µF] 1.12 1.51 

 

表 3-6．漏れインダクタンスLrの仕様 

巻線構成  0.12 φ/721 本 

Lr 漏れインダクタンスに相当 [µH] 12.3 

Nr 巻き数 [T] 6 

RDC 直流抵抗 [mΩ] 2.18 

 次に、Lr分離トランスと従来トランスをそれぞれ DC-DC コンバータに組み込み、1 次巻

き線の温度上昇を測定した。その結果を、表 3-7 に示す。入力電圧が 270 V から 330 V 迄上

昇した時、従来トランスの温度上昇値は、21 deg に対して、Lr分離トランスは、マイナス 1deg

であった。また、270 V の時は、Lr分離構造の方が 24 deg 低い結果となった。コアの鉄損等

が影響している可能性もあるので、今後の検討課題とする。 
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表 3-7. 漏れインダクタンス	Lr分離トランスと従来トランスの 1 次巻き線温度上昇値の比較 

 

 

 

                                  

3-8-2. 1 次側漏れインダクタンスと 2 次側漏れインダクタンスを別トランスで磁

気結合させた場合の効果 

     漏れ磁束が巻き線に鎖交しない様に、漏れインダクタンスを分離させる構造を提案した。

一方で、漏れ磁束は、1 次側と 2 次側に存在する。従って、1 次側の漏れインダクタスと 2

次側の漏れインダクタンスが存在する。この 2 つの漏れインダクタンスを磁気的に結合さ

せた時の理論解析を行なう。図 3-14 に示す様に、回路を構成する。但し、LrとLrsの極性を

逆にして接続する。各定数は、次に示す通りである。 

 

 

 

 

 

 

従来トランスの 1 次側自己インダクタンス、2 次側の自己インダクタンスをそれぞれ

LP、LSとすると次に示す関係がある。 

LP�Lm�Lr (3-14) 

LS�Lms�Lrs (3-15) 

 

  

項目 1 次巻き線温度上昇値 

DC 入力電圧 270 [V] 330 [V] 

従来トランス 89 [deg] 110 [deg] 

Lr分離トランス 65 [deg] 64 [deg] 

Lr ： 従来トランスの 1 次側漏れインダクタンスに相当 

Lrs ： 従来トランスの 2 次側漏れインダクタンスに相当 

Lm ： 従来トランスの 1 次側励磁インダクタンスに相当 

Lms ： 従来トランスの 2 次側励磁インダクタンスに相当 

Mm ： 励磁インダクタンス間の相互インダクタンス 

Mr ： 漏れインダクタンス間の相互インダクタンス 

km ： 励磁インダクタンス間の結合係数 

kr ： 漏れインダクタンス間の結合係数 



50 

 

図 3-14. 漏れインダクタンスを結合させた時のトランス回路 

 電圧、電流の向きを、それぞれ図 3-14 に示す様に決めると、式(3-16)～式(3-21)に示す回

路方程式が成立つ。 

vr1�Lr

di1

dt
�Mr

di2

dt
 (3-16) 

−vr2�Mr

di1

dt
�Lrs

di2

dt
 (3-17) 

vm1�Lm

di1

dt
− Mm

di2

dt
 (3-18) 

AB8�Mm

di1

dt
− Lms

di2

dt
 (3-19) 

vP�vr1�vm1 (3-20) 

vS�vm2�vr2 (3-21) 

式(3-16)～式(3-21)より、式(3-22), 式(3-23)を得る。 

vP��Lr�Lm� di1

dt
− �Mm − Mr� di2

dt
 (3-22) 

vS��Mm − Mr� di1

dt
− �Lms�Lrs� di2

dt
 (3-23) 
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ここで、Mm、Mrは、それぞれ、式(3-24), 式(3-25)に示す関係にある。 

Mm�k
m�LmLms (3-24) 

Mr�k
r�LrLrs (3-25) 

従って、式(3-22), 式(3-23)から、1 次、2 次の漏れインダクタンスを磁気結合させた時の等

価回路は、図 3-15 に示す様になる。 

 

図 3-15. 漏れインダクタンスを磁気結合させた場合の等価回路 

 図 3-15 に示す様に、漏れインダクタンスを磁気結合させた場合の等価回路における相互

インダクタンスＭは、式(3-26)で現される。 

M�Mm − Mr �km�LmLms − kr�LrLrs (3-26) 

また、結合係数を k*は、式(3-27)で現される。 

k
*� km�LmLms − kr�LrLrs�(Lm+Lr)(Lms+Lrs)

 (3-27) 

ここで、図 3-14 に示すトランスは、結合係数km, krを 1 に近づける様に設計するので、式(3-

27)式は、式(3-28)に近似される。 

k
∗ ≅ �LmLms −�LrLrs�(Lm�Lr)(Lms�Lrs)

 (3-28) 

一方で、従来トランスの結合係数 k は、式(3-29)で表される。 

D � �LmLms�(Lm�Lr)(Lms�Lrs)
 (3-29) 

式(3-28)と式(3-29)から分かることは、1 次、2 次の漏れインダクタンスを結合させれば、見

かけ上、結合係数が小さくなることが分かる。つまり、見かけ上、漏れインダクタンスが増

加することを意味する。 

また、漏れインダクタンスを結合させる前のトランスの結合係数をk
'として、必要なトラン
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スの結合係数を k とすると、k とk
'の間には、式(3-30)に示す関係式が成り立つ。 

つまり、漏れインダクタンスを半分にすることが出来る。但し、1 次側及び 2 次側の自己

インダクタンスは、漏れインダクタンスの調整前後で同じとする。 

k
'=

1+k

2
 (3-30) 

以上に述べた理論を用いて、今後トランスの電力効率改善に向けて、今後、研究を行う。 

式(3-30)の証明は、付録 A8 で示す。 

3-9. 結言 

本章では、LLC 共振型 DC-DC コンバータに使用されるトランスの電力効率改善手法につ

いて述べた。LLC 共振回路は、トランスの漏れインダクタンスを共振動作に積極的に使用

する。トランス内の磁界シミュレーション解析(JMAG)、及び 1 本の直線的な電線に漏れ磁

束が直角に鎖交するという簡単なモデルを考えた場合の磁界解析(理論解析)により、漏れイ

ンダクタンスが巻き線に鎖交すると巻き線に渦電流損が誘導されることが分かった。渦電

流損は、リッツ線素線の半径の 2 乗及びスイッチング周波数の 2 乗に比例することが分っ

た。また、その検証を行なった。周波数を低くするとコアの飽和や部品が大型化するので、

出来れば避けたい。リッツ線素線を細くすることが適切である。但し、細すぎると製造時、

半田上げする際、電線が溶けるので 0.03 φ 程度が適切である。入力電圧 270V、出力電圧 380 

V、出力電力 1.2 kW、素線径 0.03 φ の条件下で、最大電力効率 98.0 %が達成できた。 

また、トランスの小型軽量化及び電力効率改善検討を行なった。その結果、現在量産され

ているコア形状 PQ 71(カスタム製品)に対して、PQ 50(既製品)が使用可能であり、電力効率

は 0.1 %改善した。 

また、以上に示した解析結果から、次に示す課題を今後の研究テーマとする。 

(ⅰ)LLC 共振回路は、積極的に漏れ磁束を共振動作に使用するので、無くすことは出来ない。

対策として、漏れインダクタンスLrと励磁インダクタンスLmを別トランスで巻く構造を

提案した。双方を分離するとLrは調整出来るので、最適な設計が可能となり、より高電力

効率化が期待出来る。 

(ⅱ) 漏れインダクタンスは、1 次側及び 2 次側に存在する。それらの極性を反転させ磁気結

合させると見かけ上、漏れインダクタンスが増加することが理論解析上分かった。高電力

効率化を検討する際の今後の研究課題とする。 
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第 4 章 太陽光発電用 LLC 共振型 DC-DC コンバータの制御

範囲拡大手法 

4-1. 緒言 

エネルギー資源確保と環境保護の同時解決の為には、再生可能エネルギーと省エネルギ

ーの最大限の利用が必要となる。すなわち太陽光や風力等の持続可能な自然エネルギーへ

の転換が必要である。太陽光エネルギーを直接電力に変換できる太陽光発電システムは、太

陽光エネルギーの電力への変換システムとしては、最も効率的であると考えられる[1]。 

太陽光発電用のパワーコンディショナーは、安全性及び最近では太陽電池パネルの PID

対策の為、絶縁形の要求がある。市場では、太陽光発電用のパワーコンディショナーは非絶

縁形が多く、電力効率は、出来る限り非絶縁形に近い高効率が求められる。    

現在、様々な絶縁形スイッチング電源回路方式が存在するが、ハードスイッチング方式の

電源回路は、スイッチング損失も大きく、サージ電圧やサージ電流により EMI ノイズが発

生する。この為、比較的少ない部品で構成され、高電力効率及びソフトスイッチングが実現

可能な LLC 共振型 DC-DC コンバータが普及している。太陽光発電用のパワーコンディシ

ョナーに使用した場合、絶縁形である為、インバータ回路から太陽電池パネル側へ伝導する

ノイズも低減でき、EMI 規格も満足しやすい。 

一方で、LLC 共振回路は、低入力電圧、重負荷の条件下で出力仕様を満足する様に設計す

ると高入力電圧、軽負荷の条件下になる程、出力電圧を所望する電圧に制御することが困難

となる。対策として、通常、バースト発振制御が用いられる。バースト発振の起動時は、コ

ンデンサ及びコイル間でエネルギーのやり取りが無い為、ハードスイッチングとなる。その

為、素子のバラツキにより、スパイク性の過大電流が 1 次側パワー回路に流れる。その結

果、制御系が誤動作を起こし、最悪、スイッチング素子が破壊される事例が市場で発生して

いる。LLC 共振回路の制御範囲拡大方法については、様々な回路及び制御方法[30]～[44]が提案

されている。それらの特徴と本章で提案する回路の比較を表 4-1 に示す。[30]、[31]に示す

論文は、無負荷時の出力電圧の制御は可能、部品点数は同じであるが、入力電圧範囲が狭い。

[32]-[36]については、無負荷時の制御が可能であるが、部品点数が多く、[34]を除き入力電

圧範囲が狭い。[37]、[38]については、無負荷時の制御は困難である。[39]-[44]については、

無負荷時の制御可否については、明確な記載が無いが、入力電圧範囲が狭く、[41]を除き部

品点数が多い。本章では、太陽光発電用のパワーコンディショナーに搭載され、幅広い入出

力変動範囲の仕様が要求される LLC 共振型 DC-DC コンバータにおいて、無負荷時も含め
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た制御範囲を拡大する回路について提案する。開発にあたっては、出来る限り少ない部品で

低コスト及び小型化を考慮した。使用するパワー半導体の数量も取り付け用部材及び工賃

が必要となる為、出来る限り少なくした。現在量産されている LLC 共振型 DC-DC コンバ

ータは、電力効率改善の為、半波倍電圧整流回路を採用している。提案する回路は、2 次側

にスイッチング素子を 1 個追加することにより、倍電圧用コンデンサへの充電電圧を制御

する。その結果、高入力電圧及び無負荷の条件下において、バースト発振制御を行うこと無

く、所望する出力電圧に制御出来ることが確認できた。提案する回路は、出力電圧が 0 V 近

く迄制御可能である。無負荷の条件下においても十分マージンを持って制御可能であるの

で、設計の自由度が改善出来る。また、追加した素子は、位相制御を行うことにより、スイ

ッチングロスを低減させることが出来る。但し、電力効率の悪化を防ぐ為、提案回路は、高

入力電圧、軽負荷の条件下で制御が不可能となる高域の周波数帯域で動作させることが望

ましい。 

1 次側のスイッチング動作に加えて、2 次側を位相制御する為、理論解析が困難となる。

そこで、LLC 共振回路の様な電源に矩形波が含まれる回路において、敢えて鳳テブナンの

定理を用いて、提案回路を簡素化した等価回路に置き換えた。等価回路に置き換える際、鳳

テブナンの定理の使用可否について検討を行なった。その結果、スイッチング周波数が比較

的中帯域以上で、理論計算式の導出が可能となった。本章では、その解析手法について提案

する。 
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表 4-1. 他論文との比較 

参考文献 
No. 

回路構成部品数 
(提案回路との比較) 

入力電圧 
[V] 

出力電圧 
[V] 

出力電力 
[W] 

無負荷での制御 

提案回路 - 85–400 380 2000 制御可能 

[30] 同じ 320–370 40–165 500 制御可能 

[31] 同じ 320–370 35–165 500 制御可能 

[32] 多い 240–480 30–60 1200 制御可能 

[33] 多い 200–400 48 1000 制御可能 

[34] 多い 100–400 24–48 800 制御可能 

[35] 多い 15–55 320 300 制御可能 

[36] 多い 360–400 50 200 制御可能 

[37] 多い 20–40 400 300 制御不能 

[38] 多い 85–340 20 50 制御不能 

[39] 多い 390–410 150–500 1000 不明 

[40] 多い 
250–400 
220–320 

250 
400 

700 
1000 

不明 

[41] 少ない 24–48 380 200 不明 

[42] 多い 48–85 3.3–10 Max 80 不明 

[43] 多い 120–240 24 480 不明 

[44] 多い 390–410 100–500 1500 不明 

4-2. LLC 共振型 DC-DC コンバータの制御範囲拡大回路  

提案する LLC 共振型 DC-DC コンバータの制御範囲拡大回路を図 4-1 に示す。トランス T

は，等価回路であり、漏れインダクタンスLrは、2 次側に換算して示している。Lmは、2 次

側の励磁インダクタンスである。Tiは、理想トランスである。Q1及びQ2は、MOSFET スイ

ッチ、Q3は IGBT スイッチである。Cr、Cv、Cdはそれぞれ電流共振用コンデンサ、電圧共振

用コンデンサ、倍電圧用コンデンサである。半波倍電圧整流平滑回路は、D1、D2、Q3、Cd、

Coから構成される。Q1及びQ2の MOSFET スイッチは、交互にオン、オフを繰り返し、Q1及
びQ2の ON 時間の間にデッドタイムが存在する。尚、4-4 項に LLC 共振回路を簡素化した

等価回路への置き換え手順を示す。1 次側の ON duty は、0.5 である必要がある。等価回路

の理論式を算出する課程で、Dead Time が含まれると方程式に三角関数と指数関数が含まれ、

解けない。提案回路の動作原理の説明上は問題無いので、以下の説明においては、1 次側の

ON duty は、0.5 とする。また、図 4-1 に示す矢印の方向が電圧、電流ともプラス方向として

説明をする。     

提案する回路は、スイッチング素子Q3を設けて、2 次巻き線電圧v2
7がマイナスになった時、

倍電圧用コンデンサCdへの充電電圧vcdを制御することにより、出力電圧を制御する。v2 ?0、	vcd ? 0とすると、Q3が全周期 ON 状態の時、出力電圧Voは、式 (4-1)となる。OFF 状態
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の時は、式(4-2)となり、0 V 近くになる。 

Vo�v2�vcd (4-1) 

vcd≅-v2,        Vo�v2+vcd≅0		 (4-2) 

つまり、ON 時間を制御することにより、出力電圧を制御することが出来る。但し、Cdへ

の充電電流が流れている途中でQ3を OFF させると 2 次巻き線に過大な逆起電力が発生す

る。その結果、Q3及びD1に過大な耐圧が印加され素子が破壊する。これを防ぐ為に、Q3の
制御方法について提案する。図 4-2 に示す様にQ1が ON してからQ3を ON させる迄の時間ta

を制御する。Q3が ON すると、Cdへの充電電流id3が流れ始め、Q1が OFF する迄、充電電流

が増加し続ける。この時間をtbとする。Q1が OFF すると、充電電流は減少に転じ、やがて 0 

A になる。この時間をtcとする。Q3を ON させておく時間t3ONは、tb＋tc以上に設定する必要

がある。但し、入出力条件によりtaを長く制御する必要がある場合、時間td内で、再度i2がプ

ラスに転じる場合がある。それ迄にQ3を OFF させなければ、充電電流を途中で切ることに

なるので、過大な逆起電圧が、2 次巻き線に発生する。又、Q3は、2 次巻き線電圧v2がプラ

スに転じてから OFF させるので、Q3に印加される電圧は、ほぼ 0 V になっている。従って、

Q3が OFF する時のスイッチングロスを低減させることが出来る。Q3が ON する時は、Q3の
ドレイン電流id3は、共振動作により 0 A から始まるので、ON 時のスイッチングロスも、低

減させることができる。以上に述べた様に、Q3は、時間taに相当する位相を制御することに

より、出力電圧を制御する。その結果、高入力電圧及び軽負荷の条件下で、共振動作を維持

し、出力電圧を制御することが出来る。但し、無負荷時は、位相制御と併せて、Q3の ON duty

を制御する必要がある。また、提案する回路は、出力電圧が 0 V 近く迄制可能である。この

為、無負荷の条件下においても十分マージンを持って制御可能であるので、設計の自由度が

改善出来る。 

次に、部品選定時の注意事項について述べる。2次巻き線電圧v2がマイナスに転じた瞬間、

Q3及びD1に耐圧が印加される。その時、Q3の出力容量とLrが共振し、スパイク性の電圧が

Q3に印加される。ノイズ発生の原因にもなるので、低減対策として、Q3は、IGBT を使用し

た。GaN MOSFET を用いても低減可能である。また、図 4-3 に示す従来回路では、ダイオ

ードD1に印加される逆耐圧は、およそ出力電圧V�にクランプされる。提案回路では、Q3が
OFF 時、D1の接合容量とLrの共振電圧� v2 � vcd � V�が印加される。この為、従来回路では、

D1の定格電圧は、600 V を使用したが、提案回路は、1200 V を使用した。D1に SiC を用い

ると、D1の接合容量とLrの共振によるスパイク性電圧の発生は、低減出来る。 

尚、提案回路を動作させると電力効率の低下を招く為、制御が不可能となる高入力電圧、
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軽負荷時の条件下で、70 kHz～100 kHz 程度が適切である。電力効率低下の要因については、

4-6-4 項で述べる。 

 

図 4-1. LLC 共振型 DC-DC コンバータの制御範囲拡大回路 
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図 4-2. 提案回路の制御シーケンス 
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図 4-3. 従来の LLC 共振型 DC-DC コンバータ回路 

4-3. 制御範囲拡大回路の動作モード 

 LLC 共振回路の制御範囲拡大回路において、図 4-4 に代表的な各部動作波形を示し、図

4-5 に各動作状態での電流経路を示す。表 4-2 に各スイッチ素子の ON/OFF 状態を示す。以

下に各動作状態での動作説明を行なう。説明文中の記号は、回路図 4-1 に記載された回路

記号を使用している。 

State Ι : スイッチ素子Q
3
が ON していないので、負荷電流は流れていない。従って、

電流共振コンデンサCrと 1 次側自己インダクタンスLPが共振することによ

り、スイッチ素子Q
1
のソースからドレインへ向かって電流が流れている。こ

の間に、スイッチ素子Q
1
を ON させ、スイッチング損失を低減可能にしてい

る。State Ι は、Q
1
が ON してから共振現象により、ドレイン電流が反転する

迄の期間である。State Ι では、励磁電流が減少し、終点では、0 A になる。 

State ΙΙ   : State Ι に対して、LPとCrの共振電流の極性が反転する。Q
1
のドレインからソ

ースに向かって電流が流れる。この時、Q
3
は、まだ OFF 状態である。励磁電

流も同じく極性反転し増加する。 

State ΙΙΙ   : Q
3
の OFF 時間を制御してCdの充電電圧を制御することにより、出力電圧を制

御するので、Q
3
を ON させた時が、State ΙΙΙ の始まりとする。Q

3
を ON させる

時は、2 次側巻き線電圧v2
7がマイナスになっている状態で ON させる為、	

Q
3
が ON するとCdへ充電電流が流れ始める。State ΙΙΙ は、式(2-11)で示すコン

デンサ容量Ctと漏れインダクタンスLl= LP�1-k
2�との共振動作となる。 



60 

State ΙV   : Q1が OFF する。Q1に流れていた電流は、電圧共振用コンデンサCvに流れる。

この時、引き続きCdには充電電流が流れている。Cvへの充電電流が 0 A にな

った時、次のモードに移る。Cvへの充電電流は、Cv、Cr、及び式(2-10)に示す

コンデンサ容量 Cの 3直列合成容量[CCrCd/(CCr+CCd+CrCd]とLlとの共振電流

が流れる。 

State V : State ΙV の終点でCvへの充電が完了した為、電流は、Q2のダイオードを通っ

て電源側へ流れる。引き続き、Cdには、充電電流が流れている。励磁電流は、

State ΙV の終点をピークにその後、減少し続ける。 

State VΙ : State V に引き続き、電流がQ2のダイオードに流れている間にQ2を ON させて

スイッチング損失を低減可能にしている。引き続き、Cdには、充電電流が流

れている。State VΙ の終点には、Cdへの充電が終了する。 

State VΙΙ : State VΙ の終点にCdへの充電が終了すると、State VΙΙ では、2 次電流i2の極性

が反転し、負荷へ電力を供給する様になる。この状態は、式(2-11)に示すコン

デンサ容量CtとLlが共振している。 

State VΙΙΙ : 共振現象により 1 次巻き線電流の極性が反転する。負荷には、引き続き電力

を供給している。励磁電流は、減少し State VΙΙΙ の終点には、0 A になる。 

State ΙХ : State ΙХ のスタート時に励磁電流の極性が反転し、増加に転じる。State ΙХ の

終点にQ3を OFF させる。Q3を OFF させるタイミングは、Cdへの充電電流が

0 A になったポイントつまり State VΙΙ のスタート時以降で 2 次巻き線電流i2

が負荷に電力を供給している間に OFF させれば良い。Cdに充電電流が流れて

いる間にQ3を OFF させると、2 次巻き線に過大な逆起電力が発生する。 

State Х : 励磁電流は増加し続ける。State Х の終点には、負荷電流i2が 0 A になり、Llと

Ctの共振は停止する。 

State ХΙ : i2が 0 A の状態を維持する。励磁電流は増加し続ける。 

State ХΙΙ : State ХΙΙ のスタート時にQ2が、OFF となる。Q2を流れていた電流は、Cvに流

れる。Cvの電圧が、Q2のダイオードの順方向電圧に達するまで流れる。この

電流は、CrとCvの直列合成容量とLlとの共振電流になる。引き続き、i2は流れ

ていない。 

State ХΙΙΙ : Cvの電圧が、Q2のダイオードの順方向電圧以上になった時に、State ХΙΙΙ が始

まり、Q2のダイオードに電流が流れる。 
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図 4-4. LLC 共振回路の制御範囲拡大回路の各部動作波形 
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State Ι 
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State ΙΙΙ 

 

 

 

 

 

State ΙV 

 

 

 

 

 

State V 

 

 

 

 

 

State VΙ 

 

 

 

 

 

State VΙΙ 

 

 

 

 

 

State VΙΙΙ 

 

 

 

 

 

State ΙХ 

 

 

 

 

 

State Х 

図 4-5. 各動作状態での電流経路 
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State ХΙ 

 

 

 

 

 

State ХΙΙ 

 

 

 

 

 

               State ХΙΙΙ 

 

図 4-5. 各動作状態での電流経路 (前ページ続き) 

表 4-2. 各スイッチ素子の ON/OFF 状態 

 

 

 

 

 Q
1
 Q

1 

の寄生  

ダイオード 

Q
2
 Q

2
 

の寄生  

ダイオード 

Q
3
 Q

3
 

の寄生  

ダイオード 

D1 D2 

State Ι ON OFF OFF OFF OFF OFF OFF OFF 

State ΙΙ ON OFF OFF OFF OFF OFF OFF OFF 

State ΙΙΙ ON OFF OFF OFF ON OFF OFF ON 

State ΙV OFF OFF OFF OFF ON OFF OFF ON 

State V OFF OFF OFF ON ON OFF OFF ON 

State VΙ OFF OFF ON OFF ON OFF OFF ON 

State VΙΙ OFF OFF ON OFF ON OFF ON OFF 

State VΙΙΙ OFF OFF ON OFF ON OFF ON OFF 

State ΙХ OFF OFF ON OFF ON OFF ON OFF 

State Х OFF OFF ON OFF OFF OFF ON OFF 

State ХΙ OFF OFF ON OFF OFF OFF OFF OFF 

State ХΙΙ OFF OFF OFF OFF OFF OFF OFF OFF 

State ХΙΙΙ OFF ON OFF OFF OFF OFF OFF OFF 
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4-4. 制御範囲拡大回路の理論計算式の導出 

提案回路を動作させる周波数帯域において、従来の LLC 共振回路の等価回路を簡素化す

る。それを基に、提案回路の等価回路を簡素化することにより、各動作モードでの理論計算

式の導出が可能となる。前述した通り、理論計算式の導出及びシミュレーションにおいては、

1 次側の ON duty を 0.5 とした。 

4-4-1. 従来の LLC 共振回路の等価回路の簡素化 

現在量産されている LLC 共振型 DC-DC コンバータは、電力効率改善の為、2 次側に半波

倍電圧整流回路を採用している。提案回路は、2 次側をスイッチングするので、全部品を等

価的に 2 次側に配置し、順次、等価回路を簡素化する。その手順について説明する。 

ステップ 1. 従来の LLC 共振回路を等価回路へ変換 

従来の LLC 共振回路を図 4-3 に示す。トランス T は、等価回路で現している。Tiは、理

想トランスである。各定数は、次に示す通りである。図 4-3 において、式(4-3)～式(4-10)が

成り立つ。 

  

 

 

Lm�k
2
LS (4-3) 

Lr�LS�1 − k
2� (4-4) 

NS
7�NPkGLS

LP
 (4-5) 

Lr ： 2 次側に換算した漏れインダクタンス 

Lm : 2 次側励磁インダクタンス 

LS : 2 次側自己インダクタンス 

LP : 1 次側自己インダクタンス D : 結合係数 

NS : 2 次巻き線数 

NS
7  : Tiの 2 次巻き線数 

NP : 1 次巻き線数 

n7 : Tiの巻き数比 
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n7� 1

k
GLP

LS
 (4-6) 

v1�n7v2
7  (4-7) 

iP=
1

n7 iS (4-8) 

vi � 1

Cr

* iPdt +v1  

																	� 1

n7Cr

* iSdt +n7v2
7 					 (4-9) 

∴v2
7= 1

n7 vi − 1

Cr�n7�2
* iSdt (4-10) 

式(4-10)より、図 4-3 は、図 4-6 に示す等価回路に変換することが出来る。 C及びv7	は、

次に示す通りである。 

C=Cr�n7�2 (4-11) 

v7= 1
n7 vi (4-12) 

 

 

図 4-6. 図 4-3 の等価回路 

ステップ 2. 図 4-6 に示す回路を等価回路へ変換 

図 4-6 は、4-4-2 項で述べる周波数帯域に限り、図 4-7 に示す等価回路へ変換することが

出来る。提案する回路を動作させる周波数帯域(およそ 70 kHz～100 kHz)は、十分この範囲

内にある。 	 v2s	及びIは、次に示す通りである。 
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v2s=
1

n7 ω2LmC

ω2LmC − 1
vi (4-13) 

Z�Lm∥C  � 1

jωC �1 − 1

ω2LmC

 

(4-14) 

  

 

 

 

 

 

(a)図 4-6 の等価回路 

 

 

 

(b)	v2s電圧波 

図 4-7. 図 4-6 の等価回路 

ステップ 3. 従来の LLC 共振回路を簡素化した等価回路へ変換 

提案回路を動作させる周波数帯域においては、式(4-14)に示すIは、容量成分となる。誘導

成分となるのは、15.8 kHz 未満である。従って、図 4-7 において、IとCdを纏めると式(4-15)

が得られる。また、図 4-3 に示す 2 次巻き線電圧v2
7の波形は、プラス/マイナスの矩形波であ

る。一方、図 4-7 (a)に示す等価電圧源v2sは、図 4-7 (b)に示す様に 0 V/V2smの矩形波である。

また、v2sと直列にコンデンサCdが挿入されている。従って、Cdにより直流分V2sm/2 が遮断さ

れると考えると、図 4-8 (b)に示す(�V2sm/2)/(−/	V2sm2)の矩形波と等価である。以上より、従

来の LLC 共振回路は、図 4-8 に示す様に簡素化出来る。 

Cdt� Cd�ω2LmC − 1��Cd�C�ω2Lm − 1
 (4-15) 
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V2sm � 1

n7 ω2LmC

ω2LmC − 1
Vin (4-16) 

 

 

 

 

 

 

 

 

(a)従来の LLC 共振回路の簡素化された等価回路 

 

 

 

 

 

 

(b) v の電圧波形 

図 4-8. 従来の LLC 共振回路の簡素化された等価回路 

4-4-2. 鳳テブナンの定理を用いた等価回路の考察 

鳳テブナンの定理より、電源を含む線形な直流回路網及び交流回路網は、簡単な等価回路

に置き換えることが出来る。しかし、電源が矩形波である場合は、不明である。ここで、図

4-6 を図 4-7 に示す等価回路へ変換するに際して、敢えて鳳テブナンの定理を用いて、その

使用可否についての検討を以下に行った。尚、念の為、図 4-7 から図 4-8 への置き換えは、

回路シミュレーション PSIM により同等であることを確認した。 

下記(1)～(4)に示す解析条件について、(a)～(c)に示す解析を行う。解析は、スイッチング

周波数 VS.出力電圧特性を比較することにより、鳳テブナンの定理の使用可否について判断

を行う。回路定数は、表 4-3 に示す。 

 

解析条件 

(1)高入力電圧、重負荷(Vin � 400	V、RL � 72.2Ω , 図 4-9 参照) 

(2)高入力電圧、軽負荷(Vin � 400	V、RL � 1	k Ω  , 図 4-10 参照) 



68 

(3)低入力電圧、重負荷(Vin � 150	V、RL � 120 Ω , 図 4-11 参照) 

(4)低入力電圧、軽負荷(Vin � 150	V、RL � 1 kΩ  , 図 4-12 参照) 

解析手段 

(a)図 4-3 に示す従来の LLC 共振回路の PSIM による解析 

(b)図 4-3 に示す従来の LLC 共振回路の FHA 解析 

(c)図 4-8 に示す従来の LLC 共振回路の等価回路の PSIM による解析 

 

表 4-3. 各種解析及び実測における定数  

 

(a) 図. 4-3 (PSIM) 

(b) 図. 4-3 (FHA) 

(c) 図. 4-8 (PSIM) 

(d) 理論計算 

(e)実験結果 

(提案回路) 

(f)実験結果 

(従来回路) 

LP 
1 次側自己 

インダクタンス 
[µH] 64.5 64.5 64.5 

k 結合係数  0.865 0.865 0.865 

NP 1 次巻き線数 [T] 12 12 12 

NS 2 次巻き線数 [T] 17 17 17 

RDC�NP� 
1 次巻き線 

の直流抵抗 
[mΩ] 0 9.19 9.19 

RDC�NS� 2 次巻き線 

の直流抵抗 
[mΩ] 0 31.2 31.2 

Cr 
電流共振用 

コンデンサ 
[µF] 1.56 1.56 1.56 

Cd 
倍電圧用 

コンデンサ 
[µF] 1.12 1.12 1.12 

Cv 
電圧共振用 

コンデンサ 
[µF] 未実装 0.036 0.036 

RON�Q1,Q2� ON 抵抗 [mΩ] 0 30 �STW88N65M5) 
30 �STW88N65M5) 

VF�Q1,Q2� 寄生ダイオード 

の順電圧降下 
[V] 0 1 1 

VF�D1,D2� ダイオード 

の順電圧降下 
[V] 0 

D1:1.2 
(STTH3012W) 

D2:1.0 
(STTH30L06W) 

1.0 
(STTH30L06W) 

VCE�sat�(Q3) 飽和電圧 [V] 0 1.6 
(IKW40N120H3) 

- 
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解析結果 

スイッチング周波数 VS.出力電圧特性の解析結果を図 4-9～図 4-12 に示す。 

 

図 4-9. 高入力電圧、重負荷(Vin � 400 V、		RL � 72.2 Ω) 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 4-10. 高入力電圧、軽負荷(Vin � 400	V、RL � 1 kΩ) 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

(a) 25 kHz～110 kHz 
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(b) 15 kHz～40 kHz 

図 4-10. 高入力電圧、軽負荷(Vin � 400	V、RL � 1	kΩ) (前ページの続き) 

 

図 4-11. 低入力電圧、重負荷 (Vin � 150	V、RL � 120	Ω) 
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(a) 25 kHz～110 kHz 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

(b) 15.5 kHz～30 kHz 

図 4-12. 低入力電圧 軽負荷(Vin � 150	V、	RL � 1 kΩ) 
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解析結果の考察 

図 4-9～図 4-12 に示す解析結果より次に示すことが分かる。 

(ⅰ)重負荷では、およそ 25 kHz 以上、軽負荷では、およそ 17 kHz 以上の周波数帯域で、鳳

テブナンの定理を用いた等価回路のPSIMによる解析結果(各図の(c))と従来回路のPSIM

による解析結果(各図の(a))は、概ね合っている。ここで、式(4-17)に示す様に α を定義す

ると式(4-16)は、式(4-18)で現される。 等価電圧源V2smの周波数特性を調べる為に、α の

周波数特性を図 4-13 に示す。 

α ≜ ω2LmC

ω2LmC − 1
 (4-17) 

V2sm� 1

n7 αVin (4-18) 

Lmと式(4-11)に示す C が共振時、α は無限大となり、その共振周波数f
r
は、15.8 kHz で

ある。軽負荷ではf
r
付近以上、重負荷では、f

r
より少し高目の周波数以上で、鳳テブナン

の定理は概ね使用可能である。この結果は、他の例 (例えば、Crを 0.8 µF に変更すると

f
r
=22.2 kHz となる。) においても同様の傾向性を示す結果が得られた。 

(ⅱ)重負荷では、およそ 25 kHz 以上、軽負荷では、およそ 50 kHz 以上の周波数帯域で、鳳

テブナンの定理を用いた等価回路の PSIM による解析結果 (各図の(C))の方が、従来の

FHA による解析結果(各図の(b))より、従来回路の PSIM による解析結果(各図の(a))と概

ね合う結果となった。 

 (ⅲ)提案する回路を動作させる適切な周波数帯域は、70 kHz～100 kHz 程度である。鳳テブ

ナンの定理が使用可能な周波数帯域は、およそ 25 kHz 以上であるので、電圧源が矩形

波の場合、鳳テブナンの定理は、十分使用可能と判断する。 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 4-13. |P|の周波数特性 

 

 



73 

4-4-3. 制御範囲拡大回路の等価回路 

以上より、提案回路の等価回路は、図 4-8 において、スイッチング素子Q
3
を付け加えること

により、図 4-14 に示される。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 4-14. 提案する回路の等価回路 

4-4-4. 制御範囲拡大回路の理論計算式の導出 

図 4-14 に示す等価回路の解析は、図 4-2 に示すta～tdの各動作モード別に理論計算式を導

出する。尚、図 4-2 に示すteの区間は、解析に対する影響度がさほど高く無く、方程式に指

数関数と三角関数を含み理論算出が困難である為、解析から除外した。解析定数は、表 4-3

に示す(d)理論計算 に記載した。数値解析は、初期値 0 A 或いは 0 V からスタートし、各モ

ードの計算結果を次のモードの初期値に代入する手法で算出を行なう。計算ソフト(Basic)を

用いて、繰り返し計算を行なった。次に、各モードでの理論計算式を導出する。 

(ⅰ) ;=taの区間での理論計算式の導出 

   ;=taの区間は、図 4-15 に示す等価回路となり、理論計算式は、式(4-19)～式(4-23)とな

る。尚、図 4-15～図 4-18 に示すVSは、式(4-19)で表わされる。 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 4-15. ;=taの区間での等価回路 
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Vs�V2sm

2
 (4-19) 

t�ta (4-20) 

Vda0�vdd (4-21) 

Voa0�Vod (4-22) 

 (4-23) 

 

 

(ⅱ) ;=tbの区間での理論計算式の導出 ;=;Qの区間は、図 4-16 に示す等価回路となり、理論計算式は、式(4-24)～式(4-29)とな

る。 

 

 

図 4-16. ;=;Qの区間での等価回路 

t�tb  

�T

2
− ta (4-24) 

Vdb0�Vda0 (4-25) 

Vob0�Voa (4-26) 

Vob�Vob0e
R 1

CoRL
t
 (4-27) 

ib��VS�Vdbo�GCdt

Lr
sin � 1�LrCdt

t
 (4-28) 

vdb�VS − �VS�Vdbo� cos � 1�LrCdt

t
 (4-29) 

 

                  Voa�Voa0e
R 1

CoRL
t
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(ⅲ) ;=tcの区間での理論計算式の導出 ;=tcの区間は、図 4-17 に示す等価回路となり、理論計算式は、式(4-30)～式(4-36)とな

る。 

 

 

 

 

図 4-17. ;=tcの区間での等価回路 

 

Voc0�Vob (4-30) 

Vdc0�vdb (4-31) 

Ic0�ib (4-32) 

Voc�Voc0e
R 1

CoTUt
 (4-33) 

t�tc 

=�LrCdt tan-1 �0 IVW
VS+Vdc0

1G Lr

Cdt
� (4-34) 

ic�− �VS�Vdc0�GCdt

Lr
sin � 1�LrCdt

t
�Ico· cos � 1�LrCdt

t
 (4-35) 

vdc��VS�Vdc0� cos � 1�LrCdt

t
�IcoG Lr

Cdt
sin � 1�LrCdt

t
 − VS (4-36) 

 

 

 

 

(ⅳ) ;= tdの区間での理論計算式の導出 ;=tdの区間は、図 4-18 に示す等価回路となり、理論計算式は、式(4-37)～式(4-41)とな

る。 
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図 4-18. ;=tdの区間での等価回路 

 

t�td  

� T

2
− tc (4-37) 

Vod0�Voc (4-38) 

Vdd0�vdc (4-39) 

vdd�VS − V
od0

CoRL�LrCdt

LrCdt
+RL

2Co
2
sin � 1�LrCdt

t
 

−�VS�Vdd0��LrCdt
�RL

2Co
2�RRL

2Co
2
Vod0

LrCdt
�RL

2Co
2

cos� 1�LrCdt

t�−Vod0
RL

2Co
2

LrCdt
+RL

2Co
2
e
X 1

CoRL
t
 (4-40) 

Vod� CdtRL�LrCdt

LrCdt
�RL

2Co
2
�VS�Vdd0 − Vod0� sin � 1�LrCdt

t
  

+
Vod0�LrCdt+RL

2Co
2RCdtCoRL

2�+CdtCoRL
2�VS+Vod0�

LrCdt
+RL

2Co
2

e
X 1

CoRL
t
  

− CdtCoRL
2

LrCdt
�RL

2Co
2
�VS�Vdd0 − Vod0� cos � 1�LrCdt

t
 (4-41) 
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4-5. シミュレーションによる理論計算式の検証 

4-5-1. 理論計算式の検証(位相=0 の場合) 

図 4-2 において、位相=0 (ta=0)の時、つまり、図 4-8 に示す従来回路の等価回路において、

理論計算式(4-19)～(4-41)が成り立つかを検証する。解析条件は、4-4-2 項 解析条件(1)～(4)、

回路定数は、表 4-3 (d)理論計算 に示す。 

理論計算式の解析結果は、図 4-9～図 4-12 (d)等価回路の理論計算結果 に示す。重負荷

ではおよそ 40 kHz 以上、軽負荷では、およそ 30 kHz 以上で、理論計算式(各図の(d))と PSIM

によるシミュレーション結果(各図の(a)、(c))は、概ね合っていることが分かる。図 4-2 に示

す 2 次巻き線電流波形i2に対して、理論計算式を導出した。それぞれの周波数以下では、i2

の波形が計算式に合致しなくなった為、計算式と PSIM によるシミュレーション結果が合わ

ない。提案する回路を動作させる周波数帯域は、およそ 70 kHz～100 kHz 程度なので、理論

計算式(4-19)～(4-41)式は、概ね使用可能と判断する。 

4-5-2. 理論計算式の検証(位相を変化させた場合) 

従来の LLC 共振回路(図 4-3)において、出力電圧 VS.スイッチング周波数特性を PSIM に

よる解析、及び実測により求めた。その結果を図 4-19 に示す。回路定数は、それぞれ、表

4-3 (a), (f)に示す。高入力電圧Vin=400 V、負荷RL=150 Ω、1 次側 ON Duty=0.3、スイッチング

周波数 113.5 kHz の条件下で、実測を行った結果、出力電圧仕様 380 V は制御可能であった

が、それ以上、周波数を上げると共振が外れた。この実測結果をもとに、理論計算式の検証

と提案回路の制御性能改善効果の確認を行う。効果を顕著に示す為に、スイッチング周波数

は、やや低めの 89.5 kHz に固定し、Vin=400 V、RL=150 Ω の条件下で、式(4-19)～式(4-41)に

より出力電圧 VS.位相特性を算出した。その際、式(4-20)のtaに相当する位相を変化させた。

その結果(▲)を図 4-20 に示す。図 4-1 に示す提案回路の PSIM による解析結果(■)、及び図 4-

14 に示す提案回路の等価回路の PSIM による解析結果(◆)を合わせて図 4-20 に示す。回路

定数は、表 4-3 (d)に示す。これらの解析結果は、概ね合っていることが分かる。従って、等

価回路及び理論算出式は、妥当性があり、提案回路は、taに相当する位相を制御することに

より、制御範囲を拡大することが可能であることが分かる。 
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図 4-19. 従来回路の出力電圧 VS.スイッチング周波数特性 

 

 

図 4-20. 提案回路の出力電圧 VS.位相特性 

(理論計算式による算出結果, シミュレーション結果及び実測結果) 
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4-6. 実験結果 

4-6-1. 従来回路の出力電圧 VS.スイッチング周波数特性の実測 

図 4-3 に示す従来回路の出力電圧 VS.スイッチング周波数特性の実測結果を図 4-9～図 4-

12 (e)実験結果に示す。解析条件は、4-4-2 項 解析条件(1)～(4), 回路定数は、表 4-3 (f) 実

験結果(従来回路)に示す。出力電圧は、最大入力電流 10 A、定格出力電力 2 kW、出力電圧

380 V を著しく超えない程度まで測定した。図 4-12 (a)において、高域で実測値が低くなっ

ているのは、共振が外れる為、Dead Time を大きくした為である。実測可能な範囲内では、

シミュレーション結果(各図の(a)、(c))と概ね合っていることが分かる。 

4-6-2. 制御範囲拡大回路の出力電圧 VS.位相特性 

(ⅰ) 比較的重負荷の場合 

提案回路において、4-5-2 項に示すVin=400 V、RL=150 Ω、スイッチング周波数 89.5 kHz、

1 次側 ON Duty を 0.244 に固定した時の実測の出力電圧 VS.位相特性を図 4-20(破線)に示

す。回路定数は、表 4-3 の(e)実験結果(提案回路)に示す。 

図 4-20 に示すシミュレーション結果及び理論計算式による解析は、1 次側の ON duty

を 0.5 としている。実測は、共振が外れる為、0.244 としている。従って、出力電圧は、

実測結果の方が低くなっている。従来回路では、380 V が制御の限界であったが提案す

る回路は、およそ 0 V 迄、制御可能であることが分かる。 

(ⅱ)軽負荷の場合 

提案回路において、高入力電圧Vin=400 V、軽負荷RL=3 kΩ の条件下で、スイッチング

周波数を 72.5 kHz、1 次側 ON duty=0.262 に固定した時の実測の出力電圧 VS.位相特性を

図 4-21 に示す。出力電圧の制御仕様は、380 V である。回路定数は、表 4-3 (e)実験結果

(提案回路)に示す。Q3の位相が 96 度の時、出力電圧を 380 V に制御出来る。さらに位相

をずらし、144 度の時、出力電圧は、19.6 V となり、それ以上、位相をずらしても、出

力電圧は、殆んど下がらなかった。従って、位相を 156 度に固定し、Q3の ON duty を 0

度にすると、ほぼ 0 V まで、制御が可能であった。また、比較の為、従来回路のスイッ

チング周波数 VS. 出力電圧特性を併せて図 4-21 に示す。但し、部品に印加される電圧が

定格を越える為、シミュレーションにより求めた。およそ 105 kHz で出力電圧は、461 V

であった。それ以上の周波数では、共振が外れた。提案回路は、Q3の位相および ON duty

を制御することにより、ほぼ 0 V 迄、制御可能である。 
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図 4-21. 軽負荷の場合の出力電圧特性 

(ⅲ)無負荷の場合 

提案回路において、高入力電圧���=400 V、無負荷の条件下で、スイッチング周波数を

81.8 kHz、1 次側 ON duty=0.166 に固定した時の実測の出力電圧 VS.	Q
3
の ON Duty 特性を

図 4-22 に示す。回路定数は、表 4-3 (e)実験結果 (提案回路)に示す。Q
3
の位相は、図 4-2

に示すtd内の任意の位相までずらす。実測は、80.6 度とした。図 4-22 に示す様に、Q
3
の

ON duty を 0.013 にした時、出力電圧を 380 V に制御出来た。さらに ON duty を制御する

ことにより 57 V 迄、制御可能であった。同様に比較の為、シミュレーションによる従来

回路のスイッチング周波数 VS. 出力電圧特性を併せて図 4-22 に示す。およそ 105 kHz で

出力電圧は、499 V であった。それ以上の周波数では、共振が外れた。図 4-22. A 点での

Q
1
, Q

2
のドレイン電流波形を図 4-23 に示す。提案回路は、無負荷時でも正常に共振動作

を行なっていることが分かる。Q
3
が全周期 OFF の状態で、出力電圧が、0 V にならない

理由は、次に示す様に考えられる。 

無負荷の状態でQ
3
を取り外すと、出力電圧は、57 V からおよそ 3 V になった。この結

果から、Q
3
の出力容量CoesおよびD1の接合容量Cdjにより、Cdが充電された為と考えられ

る。図 4-1 において、v2 ? 0、	vcd ? 0とするとCoes, Cdjが無い場合、 式(4-2)となり、出

力電圧はほぼ 0 V となる。一方、Coes、Cdjが有る場合、Cdが充電され、式(4-42)に示す関

係となり、出力電圧が 0 V にならないと考えられる。 

 

  

 

 

v2 ? -vcd	, Vo � v2+vcd ? 0 (4-42) 
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図 4-22. 無負荷の場合の出力電圧特性 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 4-23. 無負荷の場合のQ
1
、Q

2
のドレイン電流実測波形 

4-6-3. 制御範囲拡大回路の各部実測波形の確認 

各部実測波形を図 4-24 に示す。測定条件は、入力電圧Vin=400 V、負荷RL=130 Ω、スイッ

チング周波数 77 kHz、1 次側の ON Duty＝0.295、Q
3
の位相は、58 度である。Q

3
のドレイン・

ソース電圧波形vds3及びドレイン電流波形id3より、スイッチング損失は、低減可能である。

又、Q
1
、Q

2
のドレイン電流波形から共振外れは認められない。 
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図 4-24. 各部実測波形 

4-6-4. 電力効率特性 

図 4-25 に、入力電圧Vin=330 V 時の従来回路と提案回路の電力効率特性を示す。提案回

路は、スイッチング周波数を 58.9 kHz に固定した。周波数が高い場合、電力が取れないた

め、敢えて周波数を低く設定した。尚、提案回路の電力効率測定ポイントは、図 4-25 内の

A 点のみ位相制御は行なっていない。無負荷時は、位相制御と併せて、Q
3
の ON duty 制御を

行なっている。提案回路の電力効率は、従来回路よりも若干悪化しているが従来回路の制御

可能な最低出力可能電力は 57W であるのに対して、提案回路は無負荷迄、制御可能である。

提案回路の方が、電力効率が悪化する主な原因は、次に示す様に考えられる。提案回路は、

2 次側に流れる電流の通電期間を制御する為、従来回路に対して、トランスのコア内の磁束

がキャンセルされる期間が短くなる。その結果、磁束密度が増加し、鉄損が増加すると考え

られる。提案回路は、なるべく制御が不可能となる周波数帯域で動作させることが望ましい。 
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(a)電力効率特性の比較 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

(b)軽負荷領域の拡大 

 

図 4-25. 提案回路と従来回路の電力効率特性の比較 
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4-7. DC-DC コンバータの電源投入時の共振外れ軽減対策 

一般的に、LLC 共振型 DC-DC コンバータの電源投入時は、コンデンサ及びコイル間でエ

ネルギーのやり取りが無い為、ハードスイッチングとなり、素子のバラツキによって、1 次

側にスパイク性の過大電流が流れる。その為、制御系が誤動作し、最悪、スイッチング素子

が破損される事例が市場で発生している。本論文で提案する回路は、バースト発振制御を行

うこと無く制御可能であるが、電源投入時の共振外れを防ぐことは出来ない。従って、図 4-

26 に示す回路を提案する。ゲートにダイオードD1と時定数の大きなコンデンサC2及び抵抗

R2を実装し、起動時のみゲート電圧を非常に緩やかに立ち上げる。その結果、スイッチング

素子Q
1
、Q

2
が緩やかに ON するので、スパイク性の電流が軽減される。D1がある為、連続

発振状態では、スイッチングスピードに対して、C2及び R
2
の影響は受けない。スイッチン

グ周期が、およそ 10 µs～50 µs に対して、C2R2の時定数は、5 msec 程度とした。 

 

 

図 4-26. 提案するゲート駆動回路 

ゲート駆動回路の実験結果 

図 4-27 と図 4-28 にそれぞれ提案したゲート駆動回路を実装しない場合と実装した場合

の起動時のドレイン電流波形idlを示す。提案したゲート駆動回路を実装した場合、明らかに

起動時、スパイク性の過大電流は認められない。測定条件は、図 4-3 に示す従来回路におい

て、入力電圧Vin＝400 V、負荷RL=300 Ω の条件下で起動させた。 
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(a)ドレイン電流波形idl 

 

 

 

 

 

 

(b) A 部の拡大波形 

図 4-27. 提案するゲート駆動回路実装無しの場合のドレイン電流波形idl 

 

 

 

図 4-28. 提案するゲート駆動回路実装有りの場合のドレイン電流波形idl 
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4-8. 結言 

本章では、LLC 共振回路の制御範囲拡大回路、動作説明、制御方法、理論解析方法の提案

と検証、従来回路との違いについて述べた。 

LLC 共振回路は、比較的少ない部品で構成でき、超低ノイズが実現できるが、制御範囲が

狭い。太陽光発電用の LLC 共振型 DC-DC コンバータは、太陽電池の幅広い出力電圧範囲

及び無負荷から定格負荷まで出力電圧を制御する必要がある。入力電圧が高く、軽負荷の条

件下では、出力電圧を制御することが出来ず、対策として一般的には、バースト発振制御を

使用する。バースト発振の起動時は、LC 素子にエネルギーが溜まっておらず、ハードスイ

ッチングとなる。その結果、素子のバラツキにより過大なスパイク性の電流が 1 次側パワー

回路に流れ、制御系が誤動作し、スイッチング素子が破壊するという不具合が市場で発生し

た。対策として、幅広い入出力条件においても、バースト発振制御を行なうことなく、出力

電圧が制御可能な回路を提案した。 

以下に、本章での研究成果を簡単にまとめる。 

(ⅰ)制御範囲拡大回路として、2 次側にスイッチング素子を 1 個追加することにより、倍電

圧用コンデンサの充電電圧を位相制御する。入力電圧 85 V～400 V、負荷 0 ～2 kW、

出力電圧 380 V の仕様において、共振外れを起こすことなく、バースト発振制御無しで、

出力電圧が制御出来ることを確認した。提案回路と従来回路の制御可能電圧の比較を表

4-4 に示す。従来回路に対して、提案回路の方が、劇的に制御範囲を拡大することが出来

た。 

表 4-4. 提案回路と従来回路の制御範囲の比較 

(ⅱ)2 次側励磁インダクタンスと 2 次側に換算した電流共振用コンデンサ容量との共振周波

数付近以上で成り立つ LLC 共振回路の等価回路を提案した。その際、鳳テブナンの定理

を使用した。検討の結果、鳳テブナンの定理は、電源が矩形波であっても、中帯域以上

出力電圧 

入出力条件 提案回路 従来回路 

入力電圧 
Vin=400 V 

負荷 3 kΩ 
位相制御; 19.6 V 

Q3の ON Duty 制御併用; 0 V 
461 V 

無負荷 
Q3の位相制御及び 

ON Duty 制御併用；57 V 
499 V 
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で十分使用出来ることが確認出来た。 

(ⅲ)求めた等価回路を用いて、提案回路の理論計算式を導出した。提案回路を動作させる周

波数帯域は、比較的高帯域である為、理論計算式は、十分成立つことが確認出来た。 

(ⅳ)LLC 共振回路において、起動時の共振外れを軽減出来るゲート駆動回路を提案した。 
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第 5 章 PEFC 形燃料電池用 LLC 共振型 DC-DC コンバータ

の電力効率改善手法 

5-1．緒言 

近年、化石燃料の代用として再生可能エネルギーや新エネルギーの導入が促進されてい

る。燃料電池は、二酸化炭素の排出を減らすことが出来るエネルギー源として普及しつつあ

る。特に燃料電池システムは、家庭で使用される電力や給湯を供給するシステムとして導入

されている[45]。家庭用として使用される燃料電池の種類は、個体高分子形 Polymer electrolyte 

fuel cell (PEFC)、個体酸化物形 Solid oxide fuel cell (SOFC)の 2 種類がある。PEFC は触媒に

白金を使用する為、高価となりセルの枚数を多く出来ない。従って，燃料電池の出力電圧が

低くなる。SOFC は触媒が不要である為、セルの枚数を多くし、出力電圧を高くすることが

出来る。しかし、運転温度が高く、起動時間も長くなる問題がある。 現在、低温で扱いや

すい PEFC と高発電効率である SOFC の開発が注目を浴びている。この背景の中、NEDO プ

ロジェクトで PEFC 型燃料電池用パワーコンディショナーの開発を行った。PEFC 用の DC-

DC コンバータは、低入力電圧、大入力電流となり、SOFC に比べ、高電力効率化が難しい。 

本論文では，PEFC 形燃料電池用のパワーコンディショナーに搭載する為に開発した LLC

共振型フルブリッジ DC-DC コンバータの電力効率の改善について述べる。開発にあたり、

様々な従来回路や新しい回路の検討を行った。また、様々な回路[46-54]が提案されているが、

倍電圧整流方式を採用した LLC 共振型フルブリッジ DC-DC コンバータ回路が少ない部品

で、高い電力効率が得られた。第 2 章で述べた太陽光発電用 LLC 共振回路と同じく、2 次

側に倍電圧整流回路を使用した方が、一般的に使用されるセンタータップ方式に比べて、電

力効率が改善された。2 次側整流器のダイオードに逆電圧が印加されるとダイオードの接合

容量とトランスのリーケージンダクタンスが共振し、高いスパイク状の電圧が発生し、リカ

バリー損失が増大する。この為、電力効率は、著しく低下する。又、印加される逆電圧が高

くなる為、高耐圧のダイオードが必要となる。その結果、順電圧降下も高くなり導通損失が

増大する。倍電圧整流回路は、2 次側整流器のダイオードに印加される逆電圧は、およそ出

力電圧にクランプされ、逆電流も小さい。従って、電力効率は、センタータップ方式に比べ、

著しく改善される。倍電圧整流方式を使用した 400 W コンバータの原型を作製し実験を行

った。その結果、入力電圧 19 V で出力電力 340 W の時、最大電力効率 97.4 %を実現した。

主な仕様は，次に示す通りである。 
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PEFC 用 DC-DC コンバータの主な仕様 

・入力電圧範囲：12.75 V～22.0 V (定格 15.0 V) 

・入力電力：0 W～800 W  

DC-DC コンバータ 2 台並列運転 (400 W+400 W) 

・出力電圧：350 V 

5-2. センタータップ整流方式 LLC 共振型フルブリッジ DC-DC コンバータ 

5-2-1. 回路構成 

図 5-1 に、一般的に使用されるセンタータップ整流方式 LLC 共振型フルブリッジ DC-

DC コンバータ回路を示す。Q
1
～Q

4
は、MOSFET スイッチである。Cv1~Cv4は電圧共振用コ

ンデンサ、Crは電流共振用コンデンサである。LPは 1 次巻き線の自己インダクタンス、LS1

とLS2は、2 次巻き線の自己インダクタンスである。漏れインダクタンスLrが変圧器 T 内に

存在し、共振インダクタンスとして使われる。センタータップ整流回路は，ダイオードD1、

D2と出力キャパシタCoから構成される。 MOSFET スイッチQ
1
、Q

4
の組が ON している時

は、Q
2
、Q

3
の組は、OFF という様に、それぞれの組が、 ON/OFF を繰り返す。但し、上下

素子の同時 ON の防止及び共振動作維持の為、Dead Time を設ける。 

 

 

 

 

 

 

図 5-1. センタータップ整流方式 LLC 共振型フルブリッジ DC-DC コンバータ回路 

 

5-2-2. 電力効率特性 

図 5-2 に、従来のセンタータップ整流方式 LLC 共振型 DC-DC コンバータの電力効率特性

を示す。表 5-1 に、各定数を示す。但し、共振動作維持及び軽負荷時の電力効率改善の為、

およそ 180 W 以下は、バースト発振をさせている。  
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図 5-2 からセンタータップ整流方式を採用した DC-DC コンバータの電力効率は、入力電

圧が高くなる程、改善され、19 V の時に急に悪化している。この結果は、整流ダイオード

D1、D2のリカバリー損失によって引き起こされていると考えられる。図 5-3 (a)、図 5-3 (b)

に、出力電力 400 W, 入力電圧Vinが、それぞれ、17 V、19 V の時のダイオードD1に印加さ

れる逆電圧とリカバリー電流波形を示す。入力電圧が 17 V から 19 V になった時、リカバリ

ー損失は、ダイオード 1 本あたり、2 W から 3.7 W まで増加している。およそ、0.8 %の電

力効率低下となる。DC-DC コンバータの電力効率低下は、図 5-2 より 1.2 %であるので、リ

カバリー損失増加による影響が大きいと考えられる。 

 

 

 

図 5-2. センタータップ整流方式 LLC フルブリッジ DC-DC コンバータの電力効率特性 
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表 5-1. センタータップ整流方式 LLC 共振型フルブリッジ DC-DC コンバータの各定数 

 定数 

LP 1 次側自己インダクタンス [µH] 9.4 

LS1 2 次側自己インダクタンス [mH] 3.25 

LS2 2 次側自己インダクタンス [mH] 3.28 

k1 
1 次巻き線(NP)と 2 次巻き線 

(NS1� 間の結合係数 
 0.920 

k2 
1 次巻き線(NP)と 2 次巻き線 

(NS2) 間の結合係数 
 0.919 

NP 1 次巻き線数 [T] 4 

NS 2 次巻き線数 [T] 72 

RDC�NP� 1 次巻き線の直流抵抗 [mΩ] 0.6 

RDC�NS1� 2 次巻き線の直流抵抗 [mΩ] 274 

RDC�NS2� 2 次巻き線の直流抵抗 [mΩ] 397 

Cv1~Cv4 電圧共振用コンデンサ [µF] 0.1 

Cr 電流共振用コンデンサ [µF] 13.2 

RON�Q1~Q4� ON 抵抗 [mΩ] 3.5 

VF�Q1~Q4� 寄生ダイオードの順電圧降下 [V] 0.6 

VF�D1,D2� ダイオードの順電圧降下 [V] 1.1  
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(a)入力電圧Vin=17 V 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 5-3. 整流ダイオードD1に印加される逆電圧とリカバリー電流波形 

(センタータップ整流方式 出力電力 400 W) 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

(b)入力電圧Vin=19 V 

繰り返しピーク逆電圧 

リカバリー電流：700 mA peak 

350 V/div  
500 mA/div 
1 µsec/div 

0V  
0A 

リカバリー損失：3.7 W 

リカバリー電流：300 mA peak 

繰り返しピーク逆電圧 

0 V  
0 A 

350 V/div  
200 mA/div 
2 µsec/div 

リカバリー損失：2.0 W 



93 

5-3．倍電圧整流方式 LLC 共振型フルブリッジ DC-DC コンバータ 

5-3-1. 回路構成 

 図 5-4 に倍電圧整流方式を採用した LLC 共振型フルブリッジ DC-DC コンバータの回路

を示す。Q
1
～Q

4
は、MOSFET スイッチである。Cv1～Cv4は電圧共振コンデンサ、Crは電流

共振コンデンサである。トランス T は、等価回路で示してある。Lmは，励磁インダクタン

ス、LPは、1 次巻き線の自己インダクタンス、Lr1は、1 次側リーケージンダクタンス、Lr2は，

2 次側のリーケージンダクタンスを 1 次側に換算した場合のリーケージンダクタンスであ

る。但し、式(5-1)に示す関係がある。 

Lr1�Lr2 ≜ Lr (5-1) 

漏れインダクタンスLr1、Lr2は，共振インダクタンスとして使われる。倍電圧整流回路は、

ダイオードD1、D2とキャパシタンスCd，	Coから構成される。 MOSFET スイッチQ
1
、Q

4
の

組が ON している時は、Q
2
，	Q

3
の組は OFF という様に、それぞれの組が ON/OFF を繰り返

す。但し、上下素子の同時 ON の防止及び共振動作維持の為、Dead Time を設ける。 

燃料電池システムは、出力容量が 800 W である。高電力効率の実現の為、400 W の DC-

DC コンバータ 2 台を、並列運転させる。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 5-4. 倍電圧整流方式 LLC 共振型フルブリッジ DC-DC コンバータ回路 
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5-3-2. 動作モードと波形 

倍電圧整流回路を使用した LLC 共振型フルブリッジ DC-DC コンバータにおいて、図 5-5

に各部動作波形を示し、図 5-6 に各動作状態での電流経路を示す。表 5-2 に各スイッチ素子

の ON/OFF 状態を示す。以下に各動作状態での動作説明を行なう。高入力電圧、軽負荷の条

件下では、スイッチング周波数が上がる。共振周波数は、回路定数で決まる為、State ΙV と

State Х は、現われない場合がある。  

State Ι : 漏れインダクタンスLl= LP�1-k2�と Ct [式(5-10)に示す合成容量]の共振に

より、Q1, Q4のソースからドレインに向かって電流が流れている。この間

に、Q1及びQ4を ON させ、スイッチング損失を低減可能にしている。State 

Ι は、Q1及びQ4が ON してから、共振現象により、ドレイン電流が反転す

る迄の期間である。同時に、2 次側巻き線には、倍電圧用コンデンサCdに

充電された電圧と同方向に電圧が発生し、倍電圧整流を行い、負荷に電力

を供給する。 

State ΙΙ : LlとCtの共振により、State Ι に対してQ1及びQ4のドレイン電流の向きが反転す

る。励磁電流は、減少方向にある。引き続き、倍電圧整流を行い、負荷に電力

が供給される。 

State ΙΙΙ : State ΙΙΙ の始点では、励磁電流の極性が反転し増加に向かう。引続き倍電圧整

流を行い負荷へ電力を供給する。State ΙΙΙ の終点では、2 次側の共振電流が 0 

A になりLlとCtの共振が終了する。 

State ΙV : 引き続き、2 次側が不導通の状態を維持し、励磁電流は増加し続ける。この状

態は、2 次側に電流が流れていないので、1 次側の自己インダクタンスLPとCr

が共振している。 

State V : Q1及びQ4が OFF する。従って、Q1、Q4を流れていた電流は、電圧共振用コン

デンサCv2を放電、及びCv1を充電する。同様に、Cv4を充電、Cv3を放電する。

この電流は、充放電完了まで流れる。2 次側電流は、State ΙV に引き続き流れ

ていない。この状態では、Cv1、Cv2, (Cv3,Cv4)及びCrの直列合成容量とLPが共

振している。 

State VΙ : State V の終点で、電圧共振コンデンサへの充放電が完了した為、共振電流は、

入力電源側及び負荷側に流れ始める。この状態では、LlとCtが共振する。Q1及

びQ4は OFF 状態であるので、共振電流は、Q2、Q3のダイオードを通って、電



95 

源側へ流れる。負荷側では、Cdを充電し始める。 

State VΙΙ : 電流がQ2及びQ3のダイオードを通って流れている。その間に、Q2及びQ3を ON

させて、スイッチングロスを低減可能にしている。State VΙΙ は、Q2及びQ3が

ON してから、共振現象により、ドレイン電流が反転する迄の期間である。ま

た、同時に倍電圧用コンデンサCdを充電する。 

State VΙΙΙ : LlとCtの共振により、Q2のドレイン電流の向きが反転しドレインからソースに

向かって流れる。励磁電流は、減少方向にある。引き続き、倍電圧用コンデン

サCdを充電する。 

State ΙХ : State ΙХ の始点では、励磁電流の極性が反転し増加方向に向かう。引き続き、

倍電圧用コンデンサCdを充電する。State ΙХ の終点では、2 次側の共振電流が

0 A になりLlとCtの共振が終了する。 

State Х : 2 次側が不導通の状態を維持し、励磁電流は増加し続ける。この状態は、2 次

側に電流が流れていないので、1 次側の自己インダクタンスLPとCrが共振して

いる。 

State ХΙ : Q2及びQ3が OFF する。従って、Q2、Q3を流れていた電流は、電圧共振用コン

デンサCv1を放電、及びCv2を充電する。同様に、Cv3を充電、Cv4を放電する。

この電流は、充放電完了まで流れる。2 次側電流は、引き続き流れていない。

この状態は、Cv1、Cv2, (Cv3,Cv4)及びCrの直列合成容量とLPが共振している。 

State ХΙΙ : State ХΙ の終点で、電圧共振コンデンサへの充放電が完了し、State ХΙΙ では、

Q1及びQ4が、まだ OFF している為、Q1及びQ4のダイオードに共振電流が流れ

る。同時に、2 次側へも電力を供給し始める。2 次巻き線には、State ΙХ で、

倍電圧用コンデンサCdに充電された電圧と同方向に電圧が発生し、倍電圧整

流を行い負荷に電力を供給する。LPとCtが共振動作を行なっている。 
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図 5-5. 倍電圧整流回路を使用した LLC 共振型フルブリッジ DC-DC コンバータの各部動作

波形 
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図 5-6. 各動作状態での電流経路 
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State ХΙ 

 

 

 

 

 

State ХΙΙ 

図 5-6. 各動作状態での電流経路(全ページからの続き) 

 

表 5-2. 各スイッチ素子の ON/OFF 状態 

LLC 共振回路は、動作モードとして、大きく分けて、モード 1 とモード 2 の 2 つのモー

ドが存在する。図 5-7 (a)と図 5-7 (b)にそれぞれ、モード 1 とモード 2 の実測波形を示す。モ

ード 1 では、スイッチング素子が ON 期間中に、動作が異なる 2 つの期間が存在する。最初

の期間は、2 次側へ電力を伝送する期間(図 5-7 A)である。この期間は、漏れインダクタンス

Ll= LP�1-k
2�と電流共振用コンデンサCrと倍電圧用コンデンサCdを 1 次側に置換した場合の

直列合成容量Ct[式(5-10)に示す]で共振動作を行う。2 次側に流れる共振電流が 0 A になった

時(図 5-7 A1)、LlとCtの共振は停止し、2 番目の期間(図 5-7 B)に移行する。この期間では、

2 次側に電力が伝送されず、CrとLPで共振を行う期間である。モード 1 は、入力電圧が低く、

重負荷の条件下で、スイッチング周期が長くなった場合に現われる。モード 2 は、スイッチ

 Q
1
,		Q

4
 Q

1
, Q

4
 

の寄生 

ダイオード 

Q
2
,	Q

3
 

 

Q2, Q
3
 

の寄生 

ダイオード 

D1 D2 

State Ι ON OFF OFF OFF ON OFF 

State ΙΙ ON OFF OFF OFF ON OFF 

State ΙΙΙ ON OFF OFF OFF ON OFF 

State ΙV ON OFF OFF OFF OFF OFF 

State V OFF OFF OFF OFF OFF OFF 

State VΙ OFF OFF OFF ON OFF ON 

State VΙΙ OFF OFF ON OFF OFF ON 

State VΙΙΙ OFF OFF ON OFF OFF ON 

State ΙХ OFF OFF ON OFF OFF ON 

State Х OFF OFF ON OFF OFF OFF 

State ХΙ OFF OFF OFF OFF OFF OFF 

State ХΙΙ OFF ON OFF OFF ON OFF 
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ング素子が ON の期間中(図 5-7 C)、2 次側に電力が伝送される。モード 2 は、入力電圧が高

く、負荷が軽い時、スイッチング周期が短くなるので、2 次側の共振電流は 0 A にならない。 

又、図 5-7 から分かる様に、ダイオードD2に印加される逆電圧は、出力電圧にクランプさ

れる為、モード 1 及びモード 2 とも、高電圧波形は印加されていない。 

モード 1 測定条件  

・入力電圧:  15 V  

・出力電力: 400 W 

・出力電圧: 350 V 

モード 2 測定条件  

・入力電圧:  19 V  

・出力電力: 400 W 

・出力電圧: 350 V 

 

 

 

 

 

 

 

 

 



100 

図 5-7. 倍電圧整流回路を使用した LLC 共振型フルブリッジ DC-DC コンバータの各部実測

波形 
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5-3-3. FHA による回路解析  

FHA を用いて、スイッチング周波数と出力電圧Voの関係について解析を行う。負荷抵抗

RLは、定格出力電圧 350 V 時、定格出力電力 400 W となる様に、306 Ω とした。又、1 次側

及び 2 次側巻き線の直流抵抗は、それぞれ、0 mΩ、電圧共振コンデンサCv1~Cv4は、未実装

として解析を行った。その他定数は、表 5-3 に示す。解析を単純にする為、全ての部品は、

1 次側に配置する。図 5-8 に、FHA で解析する為の等価回路を示す。図 5-8 中のRacは、図 5-

4 中の電圧vD2から負荷側を見た時の負荷抵抗を 1 次側に置き換えた時の等価 AC 抵抗であ

る。FHA は、共振回路に印加される矩形波電圧をフーリエ級数展開し、第 1 項を用いて近

似的に解析を行う。図 5-4 中の矩形波ein の基本要素ein1は、式(5-2)で表される。 

ein1� 4Vin

π
sin�ωt� (5-2) 

同様に、矩形波vD2を 1 次側に換算した電圧 nvD2 (図 5-8 に記載)の基本要素eo1は、式(5-3)

で表される。 

eo1� 2nVo

π
sin�ωt� (5-3) 

電圧変換率 M は、式(5-2)、式(5-3)より、式(5-4)で表わされる。 

M� nVo

2Vin
 (5-4) 

次に、等価 AC 抵抗の電力損失は、負荷抵抗RLの電力損失に等しく、式(5-5)で表され

る。 

Vo
2

RL
��2

π
nVo

1√2

2

Rac
 

(5-5) 

式(5-5)を整理するとRacは、式(5-6)より求められる。 

Rac� 2n2RL

π2
 (5-6) 

又、図 5-8 より、電圧変換率 Mは 、式(5-7)により求められる。但し、式(5-8)～式(5-17)

に各定数、変数の定義を示す。 	M � kF3

��F�F2 − ωra
2 ��2+ �Q 1 − k

2

k
�F2 − 1��F2 − ωrb

2 ��2
 

(5-7) 
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n�NP

NS
 (5-8) 

C�Cd

n2
 (5-9) 

Ct� CCr

C�Cr
 (5-10) 

ωr1� 1√2� 1�1 − k
2

k
�CtLm

�1 ��1 − 4Ct
2

CCr
�1 − k

2�� (5-11) 

ωr2� 1√2� 1�1 − k
2

k
�CtLm

�1 −�1 − 4Ct
2

CCr
�1 − k

2�� (5-12) 

                                                                   

ωra�ωr0

ωr1
 (5-13) 

ωrb�ωr2

ωr1
 (5-14) 

ωr0� 1�LpCr

 (5-15) 

F� ω

ωr1
 (5-16) 

Q�ωr1Lm

Rac
 (5-17) 

 式(5-4)、式(5-7)を用いて出力電圧Voは、式(5-18)より求められる。 

Vo� 2MVin

n
 (5-18) 
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図 5-8. 倍電圧整流方式 LLC フルブリッジ DC-DC コンバータ FHA 解析用等価回路 

 

5-3-4. 回路解析結果 

図 5-9 に FHA、シミュレーション(PSIM)、実測によるスイッチング周波数 VS. 出力電圧

Voの解析結果を示す。それぞれの解析条件を、表 5-3 に示す。実測におけるリッツ線の構成

は、1 次側 0.03 φ、3900 本、2 次側 0.03 φ、1440 本とした。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

RL＝306  Ω (400 W at Vo=350 V) 入力電圧=15 V 

 

図 5-9. スイッチング周波数 VS. 出力電圧Vo 

(倍電圧整流方式 LLC フルブリッジ DC-DC コンバータ) 
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表 5-3. 倍電圧整流方式 LLC 共振型フルブリッジ DC-DC コンバータの FHA 解析、PSIM に

よる解析、実験時の各定数 

 FHA 解析 
シミュレーション

（PSIM） 
実験結果 

Vin 入力電圧 [V] 15 15 15 

LP 
1 次側自己 

インダクタンス 
[µH] 9.4 9.4 9.4 

k 結合係数  0.923 0.923 0.923 

NP 1 次巻き線数 [T] 4 4 4 

NS 2 次巻き線数 [T] 36 36 36 

RDC�NP� 1 次巻き線 

の直流抵抗 
[mΩ] 0 0.6 0.6 

RDC�NS� 2 次巻き線 

の直流抵抗 
[mΩ] 0 43 43 

Cr 
電流共振用 

コンデンサ 
[µF] 13.2 13.2 13.2 

Cd 
倍電圧用 

コンデンサ 
[µF] 4.7 4.7 4.7 

Cv1~Cv4 
電圧共振用 

コンデンサ 
[µF] 未実装 0.1 0.1 

RON�Q1~	Q4� ON 抵抗 [mΩ] 0 1.8 1.8 

VF�Q1~	Q4� MOSFET 

の順電圧降下 
[V] 0 0.6 0.6 

VF�D1,D2� ダイオード 

の順電圧降下 
[V] 0 1.2 1.2 

RL 負荷 [Ω] 306 306 306 

5-3-5. 回路解析結果に対する考察 

FHA 解析は、正弦波近似であるので、動作周波数が共振周波数f
r1
�=ωr1/(2π)=37.6 kHz)に

近い範囲では、回路電流(トランスの 1 次、及び 2 次巻線電流：ip, i2)は、正弦波となるので

誤差は少ないが、動作周波数がf
r1
から離れると、正弦波から大きくひずみ、誤差が大きくな

る[55]。図 5-9 より、動作周波数が、共振周波数f
r1
近辺では，FHA 解析とシミュレーション

(PSIM)による解析は，概ね一致しているが、f
r1
から離れると、誤差が大きくなっている。実

測値と PSIM 解析結果を比べると、実測値の方が、低めになっている。コアの鉄損及び第 3

章で述べた巻き線の渦電流損は、PSIM 解析に含めていない為、それらが原因の可能性があ

る。今後の検討課題とする。 
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5-3-6. 電力効率特性 

図 5-10 に倍電圧整流方式を使用した DC-DC コンバータの電力効率特性を示す。図 5-10

より、入力電圧Vinが高くなると、電力効率が改善され、入力電圧 19 V、入力電力 340 W の

時、97.4 %の最大電力効率が得られた。又、従来のセンタータップ整流方式でのリカバリー

損失は、入力電圧 19 V、出力電力 400 W 時、図 5-3 (b)より、3.7 W であった。これに対し

て、倍電圧整流方式でのリカバリー損失は、図 5-11 より、0.25 W となり、劇的に改善され

ている。 

入力電圧が高い時や出力が軽負荷の時、共振動作が出来ず、ハードスイッチングとなり電

力効率が低下する。これを避ける為、およそ 180 W 以下よりバースト発振制御を採用した。

図 5-12 にバースト発振制御を行った場合の電力効率特性を示す。図 5-10 と図 5-12 よりバ

ースト発振制御をすると電力効率が改善されることが分かる。出力電力 100 W では、バー

スト発振制御の有無で、0.8～2.1 % 電力効率が改善されている。 

図 5-13 に、入力電圧 19 V、出力電力 400 W、出力電圧 350 V 時の倍電圧整流回路を使用

したコンバータとセンタータップ整流回路を採用したコンバータの電力効率の比較を示す。

この結果から倍電圧整流回路を採用したコンバータの電力効率は、センタータップ整流回

路を採用したコンバータの電力効率より 1.1～1.8 %高いことが分かる。 

図 5-10 に示す電力効率特性から、入力電圧 13 V、出力電力 250 W 近辺より電力効率が著

しく低下している。これは、表 5-4 に示す様に、主にメインスイッチング素子 MOSFET の

ON 抵抗による電力損失が支配的になる為である。  

又、他論文[49]、[56]～[62]との電力効率比較を表 5-5 に示す。 

一般的に、入力電圧が低い程、入力電流が大きくなる為、電力効率は、低下する傾向にあ

る。他論文を調査すると電力効率が優れているものがあるが[58]-[60]、入力電圧が高い。本論

文で提案した低入力、大入力電流対応の DC-DC コンバータは、高電力効率が実現出来たと

考える。 
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200 V/div  
100 mA/div 
0.5 µsec/div 

0V  
0A 

リカバリー損失：0.25 W 

リカバリー電流：170 mA peak 繰り返しピーク逆電圧 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 5-10. 倍電圧整流方式 LLC フルブリッジ DC-DC コンバータ 

電力効率特性 (バースト発振無し) 

 
 
 
 
 

 

 

 

 

 

 

 

図 5-11. 整流ダイオードD1の逆電圧とリカバリー電流波形 

    (倍電圧整流方式 入力電圧 19 V, 出力電力 400 W) 
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図 5-12. 倍電圧整流方式 LLC 共振型フルブリッジ DC-DC コンバータ 

電力効率特性 (バースト発振有り) 

 

 

 

 

 

図 5-13. 倍電圧整流方式とセンタータップ整流方式の電力効率特性の比較 
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表 5-4. 倍電圧整流方式 LLC フルブリッジ DC-DC コンバータの損失分析 

出力電力 [W] 120 190 240 330 400 

入力電圧 [V] 13 

電力効率 [%] 95.2 96.6 96.8 96.4 95.4 

損失合計 [W] 6.1 6.7 7.9 12.3 19.3 

ダイオードの損失 (D1 , D2) [W] 0.7 
(11.0 %) 

1.1 
(16.0 %) 

1.6 
(20.0 %) 

2.4 
(20.0 %) 

3.2 
(17.0 %) 

MOSFET の ON 抵抗RONによる

損失(�Q1~Q4� [W] 0.5 
(8.2 %) 

1.0 
(15.0 %) 

1.9 
(24.0 %) 

4.9 
(40.0 %) 

7.3 
(38.0 %) 

MOSFET のVF による損失�Q1~Q4� 

[W] 3.0 
(49.0 %) 

2.2 
(33.0 %) 

1.3 
(16.0 %) 

0.5 
(4.0 %) 

0.1 
(0.5 %) 

パワーラインの直流抵抗RDCに

よる損失 
[W] 0.4 

(7.0 %) 
0.6 

(9.0 %) 
0.9 

(11.0 %) 
1.8 

(14.0 %) 
2.9 

(15.0 %) 

その他の損失 
 

[W] 1.5 
(25.0 %) 

1.8 
(27.0 %) 

2.2 
(28.0 %) 

2.7 
(20.0 %) 

5.8 
(30.0 %) 

（注）括弧内の数字は、全体の損失に対する比率 

 

 

表 5-5. 他論文との比較 

 

 

 

参考文献 No. 
入力電圧 

[V] 
出力電圧 

[V] 
出力電力 

[W] 
最高電力効率 

[%] 

提案回路 12.75～22.0 350 400 
97.4 

(Vin=19 V) 

[49] 200～400 360 1.44kw 
95.15 

(Vin=400 V) 

[56] 24～48 400 1kw 
90.24 

(Vin=48 V) 

[57] 240～400 110/220 1.1kw 
96.4 

(Vin=400 V) 

[58] 30～50 400 1.5kw 
98.0(Vin=50 V) 
97.5(Vin=30 V) 

[59] 320～400 180～200 460 
97.8 

(Vin=400 V) 

[60] 20～50 

360 
(DC-DC コンバ

ータ 3 台動作) 
828 

98.0 
(Vin=40 V) 

[61] 320～370 35～165 740 94.0 

[62] 400 50/200 420 96.5 
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5-4. 燃料電池用 DC-DC コンバータの外観 

      図 5-14 に、本論文で述べた燃料電池用パワーコンディショナーに搭載される DC-DC

コンバータ(倍電圧整流回路を使用した LLC 共振型フルブリッジ回路)の外観を示す。

DC-DC コンバータは、電力効率仕様満足の為、2 台並列運転を行っている。 

仕様 

・入力電圧 : 12.75 V～22 V 定格電圧：15 V 

・入力電力 : 0 W ～ 800 W ( 400 W+400 W) の並列運転 

・出力電圧 : 3350 V 

 

 

図 5-14. 倍電圧整流回路を使用した LLC 共振型フルブリッジ DC-DC コンバータの外観 

 

 

 

 

 

320 mm 

182 mm 

52 mm 

電流共振用コンデンサ 

倍電圧用コンデンサ 

入力電解コンデンサ 

電圧共振用コンデンサ 

トランス 出力電解コンデンサ 
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5-5．結言 

本章では、PEFC 形燃料電池用 LLC 共振型 DC-DC コンバータの電力効率改善手法につい

て述べた。PEFC 型燃料電池に使用する DC-DC コンバータは、低入力電圧、大入力電流仕

様となる。従って、高電力効率を達成することが困難である。高電力効率を達成する為の回

路方式、FHA によるスイッチング周波数ＶＳ．出力電圧特性解析、実験結果、及び従来回

路との比較について述べた。回路方式は、フルブリッジ型 LLC 共振回路を採用し、太陽光

発電用 DC-DC コンバータと同じく、倍電圧整流回路を使用することにより高電力効率が達

成出来ることが分かった。 

従来のセンタータップ整流回路でのダイオードに印加されるリカバリー損失は、入力電

圧 19 Ｖ、出力電力 400 W の条件下で、ダイオード 1 本あたり 3.7 W であった。倍電圧整

流回路では、0.25 W であった。DC-DC コンバータとして、およそ、1.6 %電力効率が改善で

きた。その結果、入力電圧 19 V で出力電力 340 W の時、最大電力効率 97.4 %を実現した。 
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6 章 総括 

本論文では，再生可能エネルギーの高効率利用を目的とする電力変換装置に関する研究を

行なった。 

第 1 章は、緒論である。地球温暖化が人類共通の解決すべき重要課題となった今日では、

CO2 削減効果が大きい発電装置の開発が急務である。筆者は、2002 年から今日に至るまで、

太陽光発電や燃料電池用のパワーコンディショナーに「絶縁形」を採用する重要性を追及し、

これに搭載される LLC 共振回路を採用した「絶縁形」DC-DC コンバータの開発を行ってき

た。本論文では、実際の設計開発業務を通して、電力効率の最大化を目的とし確立した理論

的および実験的な回路設計手法の提案およびその有効性の検証を行なった。「絶縁形」の重

要性は、次に示す通りである。 

一般的に、太陽光発電用パワーコンディショナーには、高電力効率、低コスト化および小

型化が可能である「非絶縁形」の昇圧チョッパー回路が採用されている。一方で、最近では、

太陽電池パネルの PID 現象による劣化が多く確認されている。また、「非絶縁形」は、回路

が故障した際、直流電力が系統に流出する危険性がある。これに対し「絶縁形」では、その

劣化が大きく低減されるとされており、安全性も高い。「絶縁形」の高電力効率、低コスト

化および小型化が改めて強く要求されている。 

第 2 章では、太陽光発電用 LLC 共振型 DC-DC コンバータの電力効率改善手法として、

倍電圧整流回路の採用について述べた。一般的には、センタータップ整流回路が使用される

が、ダイオードに高い振動電圧波形が重畳される。その結果、リカバリー損失が増大し、高

耐圧のダイオードを選定する必要があり、順電圧降下が高く、導通損失が増大する。対策と

して、倍電圧整流回路を採用した LLC 共振型 DC-DC コンバータを提案した。入力電圧 250 

V、入力電力 1 kw で最大電力効率 97.5 %を達成した。 

また、センタータップ整流回路において、ダイオードに印加される高い振動電圧波形の要

因は、ダイオードの接合容量とトランスの漏れインダクタンスが共振することが要因であ

った。実使用上、特に、1 次―2 次巻き線間の漏れインダクタンスよりも 2 次巻き線間の漏

れインダクタンスの方が支配的であることが理論解析とシミュレーションにより分った。

今後の研究課題として、その検証実験を行なう。 

第 3 章では、太陽光発電用 LLC 共振型 DC-DC コンバータの電力効率改善手法として、

トランスの電力効率改善対策について述べた。LLC 共振用トランスは、積極的に漏れ磁束

を共振動作に利用している。トランスの磁界シミュレーション（JMAG）による磁界解析、
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及び巻き線に漏れ磁束が鎖交する簡単なモデルの磁界解析(理論解析)により、電力効率を悪

化させている要因の一つは、漏れ磁束による巻き線への渦電流損の誘導であることが分か

った。また、渦電流損は、リッツ線素線の半径の 2 乗及びスイッチング周波数の 2 乗に比例

することが分った。最適なトランス設計を行なった結果、入力電圧 270V、出力電圧 380 V、

出力電力 1.2 kW、素線径 0.03 φの条件下で、最大電力効率 98.0 %が達成できた。併せて、ト

ランスの最適化設計による小型軽量化及び電力効率改善について述べた。コア形状が PQ71

から PQ50 への小型化が可能になり、電力効率は 0.1 %改善できた。また、今後の研究課題

として、漏れインダクタンスと励磁インダクタンスを分離するトランス構造を提案し、さら

なる電力効率改善策について述べた。 

 第 4 章では、LLC 共振型 DC-DC コンバータの制御範囲拡大手法について述べた。太陽電

池の出力電圧範囲は広く、負荷は、無負荷から定格負荷まで、出力電圧を制御する必要があ

る。ところが、LLC 共振回路は制御範囲が狭い。再生可能エネルギーを有効利用する為に、

本章では、LLC 共振回路の制御範囲拡大回路及び制御方法を提案した。さらに、提案回路の

解析手法を提案し、その検証を行なった。最大入力電圧及び無負荷の条件下においても、共

振外れ、バースト発振制御無しで、出力電圧を制御出来ることが確認出来た。また、LLC 共

振型 DC-DC コンバータの起動時は、LC 素子にエネルギーが溜まっていない為、ハードス

イッチングとなり素子のバラツキにより過大なスパイク性の電流が 1 次側パワー回路に流

れ、制御系が誤動作を起こす場合がある。起動時のみに動作する対策回路の提案と実験結果

について述べた。 

第 5 章として、PEFC 形燃料電池用 LLC 共振型 DC-DC コンバータの電力効率改善手法に

ついて述べた。PEFC 型燃料電池に使用する DC-DC コンバータは、低入力電圧、大入力電

流仕様となる。従って、高電力効率を達成することが困難である。倍電圧整流回路を採用し

たフルブリッジ型 LLC 共振回路が、高電力効率仕様を満足出来ることが分かった。従来の

センタータップ整流回路でのダイオードに印加されるリカバリー損失は、入力電圧 19Ｖ、

出力電力 400 Ｗの条件下で、ダイオード 1 本あたり 3.7 W であった。 倍電圧整流回路で

は、0.25 W であった。DC-DC コンバータとして、およそ、1.6% 電力効率が改善できた。

その結果、入力電圧 19 V で出力電力 340 W の時、最大電力効率 97.4 %を実現した。 

 以上、本研究「再生可能エネルギーの高効率利用を目的とする電力変換装置に関する研究」

の結論要約について述べた。LLC 共振回路は、少ない部品点数で高電力効率、超低ノイズが

実現できる。太陽光発電用パワーコンディショナーの DC-DC コンバータに採用すると、安

全性、超低ノイズ、高電力効率、絶縁されているのでインバータから太陽電池パネルに向か
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って伝導するノイズの低減(EMI 対策)、最近では、太陽電池パネルの PID 対策等の様々な利

点がある。これらの研究は、近年、環境保護問題解決の為に、盛んに進められている。今後、

本研究で開発した技術、知見をさらに発展させて、さらなる電源の性能向上に向け研究を行

ないたい。 
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付録 

付録 A1. パリ協定 

2015 年にパリで開かれた第 21 回国連気候変動枠組み条約締約国会議で合意して、2016

年に発効された。パリ協定の画期的なところは、ほぼ全世界の国々が、自国の CO2 排出量

削減目標を自主的、定量的に掲げ、それを実行し、5 年毎に、その目標達成の評価と新たな

目標を設定して CO2削減を継続実行することである。また、世界の先進国や中国、インド、

インドネシアなどの人口大国を含む 188 カ国において 2030 年までの CO2 削減目標として、

2005 年の排出量を基準として 20～30 %以上の削減目標を掲げている。 

付録 A2. 太陽電池パネルの PID 現象 

 PID(Potentical Induced Degradation)現象とは、昼間にパワーコンディショナーが系統連系動

作を行なうと太陽電池の内部回路とフレーム間に大きな電位差が発生することにより、太

陽電池の発電能力が急激に劣化する現象である。2005 年に中国の太陽電池パネルメーカー

が始めて報告し、その後、欧米のメガソーラーで大幅に出力が低下する現象が報告され問題

となってきた。2010 年頃からドイツの研究機関などで研究が本格化した。発生メカニズム

については、まだ完全に解明されているわけでは無いが、最近の研究から徐々に原因が分か

ってきた。最も有力な説では、比較的、高温高湿の条件下で、太陽電池モジュールに高電圧

が印加されると、ガラス基板からナトリウムイオンが封止材中に拡散して、シリコンセルの

表面や内部に侵入することが原因とされている。また、最近では、蓄電システムが普及しつ

つあり 24 時間、太陽電池を系統に接続するので太陽電池の内部回路とフレーム間の電位差

が持続し、PID 現象が発生する恐れがある。 

付録 A3. ストリング方式 

 本論文で対象としたパワーコンディショナーは、最大 2 kW 程度であるが、実際には、設

置先の容量に合わせたシステムが必要であり、ストリング方式を採用している。ストリング

方式とは、図 A3-1 に示す様に、1 組の太陽電池パネル(ストリング)に 1 台の MPPT 制御機

能付き DC-DC コンバータが対応している。従って、太陽電池ストリングの枚数による電圧

の違いや、影の影響による発電電力に差があっても、常に最大電力が取り出せることを特徴

とする。これに対して、従来の方式は、図 A3-2 に示す様に、接続箱(突合せのダイオードが
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実装されている。)で並列接続され、その出力がまとまって昇圧回路に入力される為、最大

電力を取り出すことが出来ない。また、ストリング電圧が低いものは、昇圧回路が必要とな

る。 

 

 

 

 

 

 

 

  図 A3-1. ストリング方式のパワーコンディショナー 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 A3-2. 非ストリング方式のパワーコンディショナー 

参考 

参考に太陽電池の呼称を次に示す。 

・太陽電池セル：最小構成単位であり、電池のいわば素子である。 

・太陽電池モジュール：セルを配列して、ある程度の電力が得られる単位にまとめたもの。

いわゆるソーラーパネルは、この太陽電池モジュールに相当する。 

・太陽電池ストリング：複数の太陽電池モジュールを直列に配線して、まとまった電力が

得られるように接続したもの。 

・太陽電池アレイ：さらに十分な出力を得るため、複数の太陽電池ストリングを並列に配

線し、架台などによって屋根などへ設置された太陽電池の集合。 

MPPT 
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付録 A4．絶縁階級 

絶縁階級は電気機械、エンジン、トランスのコイル間絶縁やハウジング、鉄心との絶縁に

適用される。 電気製品が発生する高温は、絶縁に影響を与え、絶縁破壊をもたらすことも

ある。絶縁材料は温度別にクラス分けされ、アルファベットが与えられている。装置の運転

時に各々の温度を越えてはならない。この温度は、運転時に許容される最高温度である。 

スイッチング電源用トランスに適応される主な絶縁階級の例  

A 種：105 ℃ 

E 種：120 ℃ 

B 種：130 ℃ 

F 種：155 ℃ 

付録 A5. リッツ線の撚りの JMAG による磁界解析手法 

 リッツ線の撚りの JMAG による解析は、図 A5-1 に示す様に、線を 3 次元でねじる代わり

に場をねじることで、2 次元で撚りを表現している。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 A5-1. リッツ線の撚りの JMAG による磁界解析手法 

 

付録 A6. 式(3-1)の導出方法及びその解法 

 式(3-1)の導出方法及びその解法を次に述べる。 

図 A6-1 に示すように、断面が円形で、z 軸方向に分布する長さ L、半径 a の 1 本の銅 

線があり、x 軸方向に外部磁界Heが鎖交している場合のモデルを考える。 



123 

He=H0ix (A6-1) 

 銅線の導電率を σ、透磁率を µ、時間因子をejωt とする。                 

ベクトルポテンシャル A を考える。 

A�Az(r,θ)iz (A6-2) 

式(A6-3)に示す外部ポテンシャルAzは、r → ∞	では、式(A6-1)で示された磁界を与える。 

Az�µ
0
 H0 r sin θ   �付録 A7.参照� (A6-3) 

磁束密度をBとすると、式(A6-4)が成り立つ。 

B�curl A (A6-4) 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 A6-1. 簡単な渦電流損の解析モデル 

 

電流密度をJ、磁場をHとすると、式(A6-5)が成り立つ。 

J�curl H (A6-5) 

従って、式(A6-6)が成立つ。 

式(A6-4)の両辺の curl をとると、式(A6-7)が成り立つ。 

curlB�curl curl A=grad divA − c8A   (A6-7) 

式(A6-6)を式(A6-7)に代入し、まとめると、式(A6-8)が成り立つ。 

µJ�grad div A − c8 A (A6-8) 

curl B�µ curl H�µJ (A6-6) 
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V を静電ポテンシャルとすると、式(A6-9)が成立つ。 

E�− grad V − ∂A

∂t
 (A6-9) 

V は、電荷分布から生じるが、準定常電流(変位電流が通常の電流に対して、無視出来る場

合)の場合、空間電荷は無いので、V=0 となる。従って、式(A6-9)より、式(A6-10)が成立つ。 

E�− ∂A

∂t
 (A6-10) 

クーロンゲージを適用すると、式(A6-11)となる。 

 div A�0 (A6-11) 

従って、式(A6-8)に、式(A6-11)を代入すると、式(A6-12)が成り立つ。 

µJ�−∇
2
A (A6-12) 

又、電界を E とすると、式(A6-13)が成り立つ。 

J�σE (A6-13) 

式(A6-10)を式(A6-13)に代入すると、式(A6-14)が成り立つ。 

J�− σ
∂A

∂t
 (A6-14) 

式(A6-14)を式(A6-12)に代入し、整理すると、式(A6-15)が成り立つ。 

∇
2
A � µσ

∂A

∂t
 (A6-15) 

式(A6-2)に示すベクトルポテンシャル A を、円筒座標系で表し、A の z 成分を算出すると、

式(A6-16)になる。 

 

�∇2
A�

z
� 1

r

∂

∂r
�r

∂Az

∂r

� 1

r2

∂Az

∂θ
2 � ∂

2
Az

∂z2
 

� 1

r
�∂Az

∂r
�r

∂
2
Az

∂r2
�� 1

r2

∂Az

∂θ
2  

� ∂
2
Az

∂r2
� 1

r

∂Az

∂r
� 1

r2

∂Az

∂θ
2  

 

 

 

 

(A6-16) 

式(A6-15),式(A6-16)より、式(A6-17)が成り立つ。 

∂
2
Az

∂r2
� 1

r

∂Az

∂r
� 1

r2

∂Az

∂θ
2 �µσ

∂Az

∂t
 (A6-17) 

ここで、 

Az�Az0ejωt (A6-18) 

と置くと、式(A6-19)が成り立つ。 

0 
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∂Az

∂t
�jωAz0ejωt�jωAz (A6-19) 

式(A6-19)を式(A6-17)に代入し、まとめると、式(A6-20)が成り立つ。 

式(3-1)が導出できた。 

∂
2
Az

∂r2
� 1

r

∂Az

∂t
� 1

r2

∂Az

∂θ
2 �jωµσAz (A6-20) 

式(A6-20)は、波動方程式である。境界条件を用いて、変数分離法で解く。その際、先に銅線

外(r	>	a)の波動方程式を求めて、式(A6-20)を解く為の境界条件を求める。 

銅線外であるので、式(A6-21)が成り立つ。 

J�0 (A6-21) 

式(A6-21)を式(A6-12)に代入すると、式(A6-22)が成り立つ。 

∇
2
A�0 (A6-22) 

式(A6-14)、式(A6-17)、式(A6-21)より、式(A6-23)が成り立つ。 

�∇2
A�

z
� ∂

2
Az

∂r2
� 1

r

∂Az

∂r
� 1

r2

∂Az

∂θ
2 �0 

 

(A6-23) 

式(A6-23)を、変数分離法を用いて解く。式(A6-23)の解Azを式(A6-24)に示す様に定義する。 

Az ≜ P�θ�R�r� (A6-24) 

式(A6-24)をそれぞれ、偏微分すると、式 A6-25)～式(A6-27)に示す様になる。 

∂Az

∂r
�P

∂R

∂r
 (A6-25) 

 

∂
2
Az

∂r2
�P

∂
2
R

∂r2
 (A6-26) 

 

∂
2
Az

∂θ
2 �R

∂
2
P

∂θ
2  (A6-27) 

式(A6-25)から式(A6-27)を 式(A6-23)に代入し、まとめると式(A6-28)が成り立つ。 

1

P

∂
2
P

∂θ
2 �− �r2

1

R

∂
2
R

∂r2
�r

1

R

∂R

∂r
� ≜ −l

2 (A6-28) 

但し、式(A6-28)において、 

1

P

∂
2
P

∂θ
2と−�r2 1

R

∂
2
R

∂r2
�r

1

R

∂R

∂r

は、独立しており、両辺が等しくなる為には、定数�−l

2�しかない。

従って、式(A6-29)、式(A6-30)を解くことになる。 
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1

P

∂
2
P

∂θ
2 �− l

2 (A6-29) 

r2
1

R

∂
2
R

∂r2
�r

1

R

∂R

∂r
�l

2 (A6-30) 

式(A6-29)を解くと、式(A6-31)に示す様になる。 

P(θ)=A cos (lθ)+B sin�lθ� (A6-31) 

境界条件により、式(A6-31)の定数(d、:、e�を求める。 

境界条件を当てはめる。 

式(A6-3)に示す外部ポテンシャルAzeは、r → ∞の時である。 

式(A6-32)に示す様に、式(A6-24)に式(A6-31)を代入し、それが、式(A6-3)に等しくなると考

える。 

Az�P�θ�R�r���A cos�lθ��B sin�lθ��R�r��µ
0
 H0 r sin θ (A6-32) 

式(A6-32)が、成立つ為には、式(A6-33)である必要がある。 

l�1,  A�0 (A6-33) 

従って、式(A6-31)は、式(A6-34)となる。 

P(θ) � B sin θ (A6-34) 

次に、式(A6-30)を解く。 

両辺にfをかけてr2で割り、整理すると式(A6-35)が成り立つ。 

∂
2
R

∂r2
� 1

r

∂R

∂r
− l

2

r2
R�0 (A6-35) 

式(A6-33)より、l	=	1 であるので、式(A6-35)は、式(A6-36)となる。 

∂
2
R

∂r2
� 1

r

∂R

∂r
− 1

r2
R�0 (A6-36) 

式(A6-36)を変形すると、式(A6-37)が得られる。 

∂
2
R

∂r2
� 1

r

∂R

∂r
− 1

r2
R� ∂

2
R

∂r2
� ∂

∂r
�R

1

r

� ∂

∂r
�∂R

∂r
� 1

r
R
�0 (A6-37) 

式(A6-37)を解くと、式(A6-38)が導かれる。 

R�Gr�H

r
 (A6-38) 

従って、r	>	aの時の式(A6-23)の解は、式(A6-24)に、式(A6-34)及び式(A6-38)を代入して、式

(A6-39)を得る。 
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Az��Gr�H

r

B sin θ (A6-39) 

但し、G,	H,	Bは定数であるので、改めて、式(A6-40)とした 

Az��Gr�H

r

 sin θ          �r>a� (A6-40) 

ここで、もとに戻り、銅線内(r	≤	a)の波動方程式 (A6-20)を変数分離法によって解く。 

式(A6-20)の解を式(A6-41)に示す様に定義する。 

Az�Az�r,θ� ≜ R�r�P�θ� (A6-41) 

式(A6-41)を式(A6-20)に代入すると、式(A6-42)が成り立つ。 

P
∂

2
R

∂r2
�P

1

r

∂R

∂r
� 1

r2
R

∂
2
P

∂θ
2 � jωµσRP�− λ

2
RP (A6-42) 

但し、式(A6-43)に示す様に定義する。 −λ
2�jωµσ (A6-43) 

式(A6-42)の両辺を PR で割り、整理すると、式(A6-44)が成り立つ。 

1

P

∂
2
P

∂θ
2 � − �λ

2
r2�r

1

R

∂R

∂r
�r2

1

R

∂
2
R

∂r2
� ≜ −k

2 (A6-44) 

式(A6-44)において 

1

P

∂
2
P

∂θ
2と−�λ

2
r2�r

1

R

∂R

∂r
�r2 1

R

∂
2
R

∂r2

は、独立しており、両辺が等しくなる為には、定数�−k

2�しか

ない。従って、式(A6-45)、式(A6-46)を解くことになる。 

1

P

∂
2
P

∂θ
2 � − k

2 (A6-45) 

λ
2
r2�r

1

R

∂R

∂r
�r2

1

R

∂
2
R

∂r2
�k

2 (A6-46) 

式(A6-45)を解くと、解は、式(A6-47)となる。 	P�θ��C cos�kθ��D sin�kθ� (A6-47) 

境界条件により、式(A6-47)の定数(C, D, k)を求める。 

境界条件を当てはめる。 

回転方向gに関するベクトルポテンシャルAzは、r	=	aの境界条件では、式(A6-40)になる。 

つまり式(A6-48)に示す様に、式(A6-41)に式(A6-47)を代入し、それが、式(A6-40)に等しくな

る。 
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Az�R�r�P�θ��R�r��C cos�kθ��D sin�kθ����Gr�H

r

 sin θ (A6-48) 

式(A6-48)が成立つ為には、式(A6-49)が成立つ必要がある。 

C�0,        k�1  (A6-49) 

従って、式(A6-50)が成り立つ。 

P�θ�	�D sin θ (A6-50) 

次に式(A6-46)を解く。式(A6-46)にk	=	1を代入し、 

式(A6-46)の両辺にRを掛けて両辺をr2で割って、整理すると式(A6-51)が得られる。 

∂
2
R

∂r2
� 1

r

∂R

∂r
��λ

2 − 1

r2

R�0 (A6-51) 

式(A6-52)に示す様に、z を定義すると、r は、式(A6-53)に示す様になる。 

z ≜ λr (A6-52) 

r� z

λ
 (A6-53) 

式(A6-54)、式(A6-55)に示す様に変形する。 

∂R

∂r
� ∂R

∂z

∂z

∂r
�λ

∂R

∂z
 (A6-54) 

∂
2
R

∂r2
� ∂

∂r
�∂R

∂r

�λ

∂

∂r
�∂R

∂z

�λ

∂ 0∂R
∂z
1

∂z

∂z

∂r
�λ

2 ∂
2
R

∂z2
 

(A6-55) 

式(A6-53)～式(A6-55)を式(A6-51)に代入し、整理すると式(A6-56)を得る。 

∂
2
R

∂z2
� 1

z

∂R

∂z
��1 − 1

z2

R�0 (A6-56) 

式(A6-56)の解は、式(A6-57)に示す様に、1 次の第 1 種ベッセル関数J1�z�となることが知ら

れている。 	R�J1�z��zm h �−1�m

22m�1m!�m�1�! z2m

∞

m=0

 (A6-57) 

従って、波動方程式(A6-20)の解は、式(A6-41)に 式(A6-50)と式(A6-57)を代入することによ

り、式(A6-58)が得られる。 

Az�DJ1�z� sin θ 																												r	 ≤ a             (A6-58) 

次に、定数 D, G, H を次に示す境界条件(ⅰ)、(ⅱ)より求める。 

(ⅰ) r	=	aでは、接線方向の磁界成分Hθが連続及び法泉方向の磁束密度Brが連続 

(ⅱ) r → ∞では、式�A6-3�に示す外部磁界と一致する必要がある。 



129 

ここで、Bを式(A6-59)に示す様に表す。 

 			B�Brir�Bθiθ�Bziz�µ�Hrir�Hθiθ�Hziz�z�curl A  

 ��1

r

∂Az

∂θ
− ∂Aθ

∂z

 ir��∂Ar

∂z
− ∂Az

∂r

 iθ��1

r

∂

∂r
�rAθ� − ∂Ar

∂θ

 iz� 1

r

∂Az

∂θ
ir − ∂Az

∂r
iθ (A6-59) 

式(A6-59)から、Hθは、式(A6-60)に示す様に表される。 

Hθ� − 1

µ

∂Az

∂r
 (A6-60) 

r	≤	a においては、Azは、式(A6-58)	で表されるので、式(A6-58)を式(A6-60)に代入し、変形す

ると、式(A6-61)を得る。   

Hθ�− 1

µ

∂

∂r
4DJ1�z� sin θ5� − Dλ

µ

∂

∂�λr� 4J1�z� sin θ5� − Dλ

µ

∂

∂z
4J1�z� sin θ5  

																																	 �− Dλ

µ
J1
7 �j� sin θ                          k ≤ l (A6-61) 

		また、r	>	aにおいては、Azは、式(A6-40)	で表されるので、式(A6-40)を式(A6-60)に代入し、

変形すると、式(A6-62)を得る。 

 

Hθ�− 1

µ
0

∂Az

∂r
� − 1

µ
0

∂

∂r
�Gr�H

r

 sin θ� − 1

µ
0

�G − H

r2

 sin θ (A6-62) 

また、式(A6-59)から、Brは、式(A6-63)に示す様に表される。 

Br� 1

r

∂Az

∂θ
 (A6-63) 

r	≤	aにおいては、Azは、式(A6-58)	で表されるので、式(A6-58)を式(A6-63)に代入し、整理す

ると、式(A6-64)を得る。 

 

Br� 1

r

∂

∂θ
4DJ1�z� sin θ5�D

r
J1�z� cos θ (A6-64) 		また、r	>	aにおいては、Azは、式(A6-40)	で表されるので、式(A6-40)を式(A6-63)に代入する

と式(A6-65)を得る。 

Br� 1

r

∂

∂θ
m�Gr�H

r

 sin θn� �G�H

r2

 cos θ (A6-65) 

 

0 0 0 0 
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ここで境界条件を当てはめる。r → ∞では、外部磁界と一致するので、 

式(A6-40)は、式(A6-3)と等しくなり、式(A6-66)が成り立つ。r → ∞であるので、
H

r
の項は、ゼ

ロになる。 �Gr�H

r

 sin θ�µ

0
H0r sin θ (A6-66) 

従って、定数Gは、式(A6-67)で表される。 

G�µ
0
H0 (A6-67) Gが求まったので、式(A6-40)、式(A6-62)、式(A6-65)それぞれに、式(A6-67)を代入すると、

式(A6-68)～式(A6-70)を得る。 

   Az��µ
0
H0r�H

r

 sin θ (r? a� (A6-68) 

Hθ�− 1

µ
0

�µ
0
H0 − H

r2

 sin θ �r ? a� (A6-69) 

Br��µ
0
H0�H

r2

 cos θ �r ? a� (A6-70) 

また、境界条件として、r	=	a では、接線方向の磁界成分Hθが連続であるので、 

式(A6-61)と式(A6-69)が等しくなり、式(A6-71)が成り立つ。 − λD

µ
Jp7 �λa� sin θ�− 1

µ
0

�µ
0
H0 − H

a2

 sin θ (A6-71) 

銅の透磁率µ ≅ µ
0
である。以降µ

0
� µとして算出する。式(A6-71)より、Hを求めると式(A6-

72)を得る。 	H�a2�µH0 − DλJp7 �λa�� (A6-72) 

次に法線方向の磁束密度成分Brが、r	=	a で連続であるので、式(A6-64)と式(A6-65)が等しい。

従って、式(A6-73)が成り立つ。 

D

a
J1�λa� cos θ��µH0� H

a2

 cos θ (A6-73) 

式(A6-73)から、Hを求めると式(A6-74)を得る。 	H�DaJ1�λa� − a2µH0 (A6-74) 

Hは、式(A6-72)で求まっており、式(A6-74)に代入し、D を求めると、式(A6-75)を得る。 	D� 2aµH0

J1�λa��aλJp7 �λa� (A6-75) 
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ここで、ベッセル関数の微分公式(A6-76)を当てはめる。 

Jp7 �λa��J0�λa� − J1�λa�
λa

 (A6-76) 

式(A6-76)の両辺に、λa を掛けて整理すると、式(A6-77)を得る。 

J1�λa�+λaJ1
7 �λa�=λaJ0�λa�	 (A6-77) 

式(A6-77)を式(A6-75)に代入し、まとめると、式(A6-78)を得る。 	D� 2µH0

λJ0�λa� (A6-78) 

式(A6-78)を式(A6-72)に代入し、Hを求めると、式(A6-79)を得る。 	H�a2µ H0 − 2H0

J0�λa� J1
7 �λa�! (A6-79) 

ここで、微分公式(A6-80)を当てはめる。 

Jn
7 �λa�� 1

2
�Jn-1�λa� − Jn+1�λa�� (A6-80) 

式(A6-80)において、n	=	1 とすると、式(A6-81)を得る。 

J1
7 �λa�� 1

2
�J0�λa� − J2�λa�� (A6-81) 

式(A6-81)を式(A6-79)に代入し、まとめると、式(A6-82)を得る。 	H� a2µH0J2�λa�
J0�λa�  (A6-82) 

次に外部磁界による銅線の渦電流損PLを求める。銅線表面から、銅線内部に入り込むパワ

ーフロー PP
222は、ポインティングベクトル Pを用いて、式(A6-83)より計算される。 

なお、∮ は、銅線表面における面積分を表す。 

PP
222� − rP ·nds�− 1

2
rEziz×Hθ

*
iθ·irds�− 1

2
rEzHθ

*�−ir�·irds 
 

� 1

2
rEzHθ

*ds� 1

2
* EzHθ

*
2π

0

Ladθ � 1

2
aL* EzHθ

*dθ

2π

0

 
(A6-83) 

ここで、電界Ezは、次に示す様に表される。式(A6-84)が成り立つ。 

curl E��1

r

∂Ez

∂θ
− ∂Eθ

∂z

 ir��∂Er

∂z
− ∂Ez

∂r

 iθ��1

r

∂

∂r
�rEθ� − ∂Er

∂θ

 iz 

 

� 1

r

∂Ez

∂θ
ir − ∂Ez

∂r
iθ (A6-84) 

0 0 0 0 
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また、式(A6-85)が成り立つ。 

curl E�− ∂B

∂t
 (A6-85) 

式(A6-59)、式(A6-84)、式(A6-85)より、式(A6-86)が成り立つ。 

1

r

∂Ez

∂θ
ir − ∂Ez

∂r
iθ�− ∂

∂t
�1

r

∂Az

∂θ
ir − ∂Az

∂r
iθ
 (A6-86) 

式(A6-18)を式(A6-86)に代入すると、式(A6-87)を得る。 

Ez�− jωAz (A6-87) 

式(A6-58)を式(A6-87)に代入すると、式(A6-88)を得る。 

Ez�− jωDJ1�z� sin θ (A6-88) 

式(A6-88)と式(A6-43)より、式(A6-89)を得る。 

Ez� λ
2

µσ
DJ1�z� sin θ (A6-89) 

また、式(A6-89)に、式(A6-78)を代入すると、式(A6-90)を得る。 

Ez� 2λH0

σJ0�λa� J1�z� sin θ (A6-90) 

また、式(A6-61)に、式(A6-78)を代入し、Hθを求めると、式(A6-91)を得る。 

Hθ= − 2H0

J0�λa� J1
7 �z� sin θ (A6-91) 

式(A6-90)及び式(A6-91)において、z	=	a として、式(A6-83)に代入し、まとめると、式(A6-92)

を得る。 

PP
222= − 2πaLλH0

2J1�λa�J1
' �λ*

a�
σJ0�λa�J0�λ*

a� * sin2
θdθ

2π

0

  

�− 2H0
2aLλJ1�λa�J1

7 �λ*
a�

σ|J0�λa�|2  (A6-92) 

銅線の渦電流損PLは、式(A6-93)により、算出される。 

 

PL�Re4PP
2225� − 2πL

σ
|H0|2Re sλa

J1�λa�J1
7 �λ*

a�|J0�λa�|2 t (A6-93) 

また、式(A6-93)を計算し、銅線の単位体積あたりの渦電流損PLlを計算すると、式(A6-94)に

示す通りとなる。 

PLl� PL

πa2L
� π

2
�πa2�f2µ2σ|H0|2 (A6-94) 
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付録 A7. 式(A6-3)の導出方法 

図 A7-1 を参照にして、式(A6-60)に、式(A7-1)を代入し整理すると、式(A7-2)を得る。 

Hθ� − H0 sin θ (A7-1) 

∂Az

∂r
�µ

0
r sin θ (A7-2) 

式(A7-2)の両辺を、r で積分すると、式(A6-3)が得られる。 

Az�µ
0
H0r sin θ (A6-3) 

 

 

 

 

 

 

 

図 A7-1. 各磁界成分 

 

付録 A8. 式(3-30)の導出方法 

 漏れインダクタンスを磁気結合させる前のトランスの結合係数をk
'とすると、式(A8-1)が成

り立つ。式(A8-1)に示す漏れインダクタンスを結合させた時のトランスの結合係数は、式(3-

28)に式(A8-1)を代入すると求まる。それが、必要な結合係数ｋと等しくなったとすると、式

(A8-2)が成り立つ。 

 

 

 

Lr�Lp�1 − k
7� 

Lrs�LS�1 − k
7� 

Lm�k
7
LP 

Lms�k
7
LS 

(A8-1) 

 k��k
7
LPk

7
LS − �LP�1 − k

7�LS�1 − k
7��LPLS

� 2k
7 − 1 (A8-2) 
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式(A8-2)より、式(3-30)が導かれる。但し、1 次及び 2 次の自己インダクタンスは、漏れイン

ダクタンス結合前後で同じとする。 

 

k
7 � 1�k

2
 (3-30) 

 

 

 


