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はじめに  

地球環境問題を解決するための重要な要素として、省エネルギー化が挙げ

られる。今日特に注目されている自動車や情報通信分野においては、電気自

動車や IoT（ Internet of  Things、 モノのインターネット）機器の増加が予

想されており、走行に必要な電力や情報（データ）を処理する機器の電力使

用量も増加することになる。電気自動車では商用電源から駆動用バッテリに

電力を供給する充電器が必要であり、情報（データ）を扱うデータセンタや

通 信 ビ ル で は 商 用 電 源 か ら 非 常 用 バ ッ テ リ と 、 ICT （ Information and 

Communication Technology、情報通信技術）関連装置に電力を供給する整

流装置が必要であるため、充電器や整流装置の低損失化が不可欠である。こ

れらに用いられる商用電源を入力とするスイッチング電源では、高効率化が

重要で、そのためにはソフトスイッチング化、低損失のスイッチング素子の

利用が設計上重要である。 

そのような観点から商用電源を入力とするスイッチング電源を見ると、構

成要素として不可欠である力率改善を行う PFC（力率改善、 Power factor 

correction）部と、その後段で絶縁と電圧変換を行う DC-DC 部には、ソフ

トスイッチング化に適した昇圧型電流臨界 PFC と LLC 回路が広く利用され、

高効率化が進んでいる。しかしながら、今後更に高効率化を進める上で寄生

キャパシタンスの影響が顕在化してきているが、この問題はまだ十分には解

決がされておらず課題となっている。 

このような背景から、本研究では電気自動車や情報通信などの分野で広く

活 用 さ れ る 商 用 電 源 を 入 力 と し た ソ フ ト ス イ ッ チ ン グ 電 源 の 寄 生 キ ャ パ シ

タンスの影響と高効率化に関する研究をテーマとし、昇圧チョッパ型電流臨

界 PFC におけるスイッチ寄生キャパシタンスによる力率低下の改善と、LLC

回路のトランスの巻線の寄生キャパシタンスに起因する損失解析、ノイズフ

ィルタ接続時の損失影響調査、およびその改善方法の提案を目的とした。 

具体的な実施内容としては、昇圧型電流臨界 PFC におけるスイッチング素

子の寄生キャパシタンスによる力率低下の改善である。この改善策としてゼ

ロクロス付近でオン時間を拡張する方法があるが限界がある。また、現在開

発 が 進 ん で い る 寄 生 キ ャ パ シ タ ン ス が 小 さ い 素 子 に 変 更 す る こ と で 力 率 低
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下を抑制する報告もあるが、それらの素子の量産レベルのオン抵抗特性は従

来 の Si-MOSFET （ Sil icon -Metal  Oxide Semiconductor Field Effect  

Transistor）に及んでおらず、 Si-MOSFET を前提とした寄生キャパシタン

スによる力率低下の改善が必要になっている。本研究では Si-MOSFET を前

提とし、整流スイッチ寄生キャパシタンスの電圧依存性改善、昇圧回路のマ

ルチフェーズ化、低電流振幅時の昇圧回路切り替え、の 3 つの方法による効

果を検証し、それぞれの効果を示した。 

また、LLC 回路においては、ソフトスイッチング化によりスイッチ素子の

損失が低減される一方で、回路を構成するその他のデバイス（特にトランス）

などの損失を含めても、他の回路方式と比較して低損失であるのかが十分明

らかになっていない。この問題に対し、まず LLC 回路とともにソフトスイ

ッチングに適している位相シフト回路との損失比較を行い、トランスの損失

が占める割合が高く損失改善が不可欠である特徴を明らかにした。次に、ト

ラ ン ス の 低 損 失 化 方 法 と し て 研 究 が 行 わ れ て い る 巻 線 間 結 合 が 高 く 交 流 抵

抗が小さい積層（プレーナ）トランスにおいて、巻線間寄生キャパシタンス

の増加による損失影響が十分解明されていないという課題に対し、損失の調

査を行い、損失を計算で求める方法を新たに提案し、実験値との比較により

妥当性の検証を行った。さらに、巻線間の動作電圧を考慮し巻線間の結合度

を 変 化 さ せ る こ と に よ り 巻 線 間 キ ャ パ シ タ ン ス に 起 因 す る 損 失 を 低 減 す る

新たな手法を示し、試作機において効果の確認を実施した。さらに、ノイズ

フ ィ ル タ を 接 続 し た 場 合 に 発 生 す る ト ラ ン ス 巻 線 間 キ ャ パ シ タ ン ス に 起 因

する損失影響を示し、新たな損失低減方法としてトランス巻線間に橋絡キャ

パシタを追加する方法を提案し、効果の検証を行った。 

本論文は、第 1 章から第 6 章で構成されている。以下に各章の概要を示す。 

第 1 章では、本研究の社会的背景と、本研究分野である商用電源を入力と

するスイッチング電源の技術動向と課題を示し、本研究の意義について述べ

た。 

第 2 章では、昇圧チョッパ型電流臨界 PFC における寄生キャパシタンス

による力率低下に対する、3 つの改善方法による効果を検証し、それぞれの

効果を述べた。 
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第 3 章では、 LLC 回路のすべての素子の損失を位相シフト回路と比較し、

LLC 回路の損失発生の特徴とトランス損失の割合の高さを示し、両方式の損

失差が 2 次側整流素子のオン抵抗、およびトランスの 1 次巻数の違いによっ

て決定づけられることを述べた。 

第 4 章では、LLC 回路トランス巻線間寄生キャパシタンスに起因する損失

が発生することを示し、その損失が増減する特徴を実験結果から示した。さ

らに、トランス巻線の動作電圧を考慮し層構成を変えることで、寄生キャパ

シタンスに起因する損失を減少させることが出来る新たな手法を述べた。 

第 5 章では、LLC 回路のトランス巻線間寄生キャパシタンスとノイズフィ

ルタの対接地コンデンサとの間に循環電流が生じ、ノイズフィルタの損失が

増加する影響を示し、トランス巻線間に橋絡コンデンサを追加しこの損失を

低減する新たな方法を述べた。 

第 6 章では、本研究報告における成果と、本研究の課題と将来展望につい

て述べた。  
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数式記号・略称  

 

CPS ·········· ト ラ ン ス １ 次 、 2 次 間 キ ャ パ シ タ ン ス

（ Primary-Secondary Capacitance）  

EMI ·········· 電磁障害（ Electro Magnetic  Interference） 

ESR ·········· 等価直列抵抗（ Equivalent Series  Resistance） 

FG ··········· フレームグランド（ Frame Ground） 

FFT ·········· 高速フーリエ変換（ Fast Fourier  transform）  

GaN-HEMT ··· 窒 化 ガ リ ウ ム 高 電 子 移 動 度 ト ラ ン ジ ス タ （ Gall ium 

Nitride High Electron Mobil ity  Transistor） 

ICT ··········· 情 報 通 信 技 術 (Information and Communication 

Technology) 

IoT ··········· モノのインターネット（ Internet  of  Things） 

IT ············ 情報技術（ Information technology） 

LISN ········· 疑似電源回路網（ Line Impedance Stabi l ization Network） 

LTspice ······· 高 性 能 SPICE（ Simulation Program with Integrated 

Circuit  Emphasis）シミュレーションソフトウエア 

PCB ·········· プリント基板（ Printed Circuit  Board）  

PFC ·········· 力率改善（ Power Factor Correction） 

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

PSIM ········· パ ワ ー エ レ ク ト ロ ニ ク ス シ ミ ュ レ ー シ ョ ン （ Power 

electronics  Simulator） 

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

RCC ·········· リ ン ギ ン グ チ ョ ー ク コ ン バ ー タ （ Ringing Choke 

Converter） 

Si-MOSFET ··· シ リ コ ン 電 界 効 果 ト ラ ン ジ ス タ （ Sil icon -Metal  Oxide  

Semiconductor Field Effect  Transistor） 

SiC ダイオード·· シリコンカーバイドダイオード（ Sil icon Carbide Diode） 
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SiC-MOSFET ·· シ リ コ ン カ ー バ イ ド 電 界 効 果 ト ラ ン ジ ス タ （ Sil icon 

Carbide -  Metal  Oxide Semiconductor Field Effect  

Transistor） 

SJ-MOSFET ··· 超接合電界効果トランジスタ（ Super Junction -  Metal  

Oxide Semiconductor Field Effect  Transistor） 

UPS ·········· 無停電電源（ Uninterruptible  Power Supply）  

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

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

 

𝐶௢ ············ 出力キャパシタ/キャパシタンス F 

𝐶௢௦௦ ··········· スイッチまたはダイオードの出力キャパシタ /キャ

パシタンス F 

𝐶௥ ············ 共振キャパシタまたは変励磁防止キャパシタ /キャ

パシタンス F 

𝐶௧௡ ············ トランス１次、2 次間キャパシタ/キャパシタンス F 

𝐶௬ ············ Y キャパシタ/キャパシタンス F 

𝐷 ············· 整流ダイオード  

𝐷ሺ௠௔௫ሻ ········· 最大デューティ比  

𝑓௦௪ ············ スイッチング周波数 Hz 

𝐼௖௧ଵሺ௧ଵሻ ·········  時間 t1 におけるトランス１次、2 次間キャパシタン

ス電流 A 

𝐼ௗ௡ ············ スイッチドレイン電流 A 

𝐼ி௡ ············ ダイオード電流 A 

𝐼௜ሺ௥௠௦ሻ ········· 入力電流実効値 A 

𝐼௜ሺ௧ሻ ··········· 入力電流瞬時値 A 

𝐼௅௡ ············ インダクタ電流 A 

∆𝐼௅ெ஺ீ ········· トランス励磁電流の振幅 A 

∆𝐼௅ை௎் ········· 出力インダクタのリップル電流の振幅 A 

𝐼௅ሺ௣௘௔௞ሻ ········· インダクタ電流の最大値 A 

𝐼௢ ·············  出力電流 A 

𝑘 ·············  LLC 回路の励磁インダクタと共振インダクタの比  
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𝐿 ············· インダクタ /インダクタンス H 

𝐿ெ஺ீ ·········· トランス励磁インダクタ/インダクタンス H 

𝐿௢ ············ 出力インダクタ/インダクタンス H 

𝐿௥ ············ 共振インダクタ/インダクタンス H 

𝑛 ············· トランス巻数比  
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第1章 緒論  

本章では、研究の社会的背景と本研究分野の商用電源を入力とするスイッ

チング電源の技術動向と課題を示し、本研究の意義について述べる。 

 

1.1. 研究の社会的背景  

18 世紀の産業革命以降現在に至るまで、経済の発展と豊かな生活を追い求

めてきた結果、図 1-1 に示すような様々な地球環境の問題が起きている ( 1 )。

この中でも 1980 年代になって、石油、石炭などの化石燃料の大量消費によ

る二酸化炭素の増加により、大気中の温室効果ガスの濃度が上昇し、地球温

暖化の問題が特に深刻になっている。  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 図 1-1 地球環境問題の相互関係 ( 1 )  
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地球温暖化に対する国際的な取り組みとしては、 1992 年に大気中の温室

効果ガスの濃度を安定化させることを目標とする「国連気候変動枠組条約」

が採択され、 1995 年から同条約に基づき国連気候変動枠組条約締約国会議

（ COP）が毎年開催され、定められた温室効果ガス排出削減の数値目標に対

し、各国が取り組みを行っている。  

 図 1-2 に示されている温暖化の緩和策・対応策 ( 2 )の中でも、積極的な対策

として重要となるのが温室効果ガスの排出削減で、例に挙げられている「省

エネルギー対策」、「再生可能エネルギーの普及拡大」の具体的な取り組みが

求められると言える。  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 2020 年以降の温室効果ガス削減に向けた日本の約束素案は、裏付けある

対策・施策や技術の積み上げによる実現可能な削減目標として、 2030 年度

に 2013 年度比 26.0%減の水準となっている。これに対する実際の各温室効

果ガスの排出量の推移は図 1-3 の通りで減少傾向にはあるものの継続した削

減の取り組みが必要であることが分かる。また、ほとんどがエネルギー起源

図 1-2 温暖化の緩和策・適応策 ( 2 )  
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の（燃料の燃焼で発生・排出される） CO2 となっている ( 3 ) ( 4 )。  

 

 

図 1-3 温室効果ガスの排出量の推移 ( 3 ) ( 4 )  

 

 図 1-4 の CO2 の部門別排出量（電気・熱配分後）の推移を見ると製造業、

運輸部門（自動車等）などの割合が高いが、図 1-5 の 2017 年度の産業部門

エネルギー源別 CO2 排出量を見ると、電気の占める割合が多く今後更に化石

燃料から電気への転換が図られた場合、電力使用量の削減はもとより電力変

換部の変換効率の向上も必要とされてくることが予想される ( 3 ) ( 4 )。  
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図 1-4 CO2 の部門別排出量（電気・熱配分後）の推移 ( 3 ) ( 4 )  



4 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 ここで今日特に注目されている電気自動車や IoT 分野での電力変換に着目

すると、電気自動車では図 1-6 に示す通り車載充電器で商用電源から駆動用

バッテリに電力変換が行われ ( 5 ) ( 6 )、データセンタや通信ビルでは図 1-7 およ

び図 1-8 に示す通り商用電源から非常用バッテリと、ICT 装置や通信装置に

電力変換が行われており ( 7 ) ( 8 )、この部分の変換効率の向上が求められること

になる。電気自動車はコスト、航続距離、充電時間、充電場所の数などの課

題解決が進められており、今後急速に普及していくことが予想されている ( 9 )。

IoT の市場では高度 IT 社会の本格的な到来に伴い今後社会で扱う情報量が

爆発的に増加する傾向で ( 1 0 )、図 1-9 に示す通り IT 機器の消費電力量の増加

が予想されている ( 11 )。  

このような背景から、これらに用いられる“商用電源を入力とするスイッ

チング電源の高効率化に関する研究”を研究テーマとした。スイッチング電

源（レギュレータ）とは半導体スイッチ素子のオン・オフ時間比率をコント

ロールすることにより負荷に安定した電力を供給できる電源で、従来のシリ

ーズレギュレータ（負荷に直列に電圧制御素子が接続された電源）と比べ、

スイッチ素子に発生する電力（＝電流×電圧）を大幅に抑制し電力変換効率

を向上させることが出来 ( 1 2 )、多くの分野で幅広く利用されている ( 1 3 )。  

 電気自動車、データセンタや通信ビルでは、その機能、負荷の違いによっ

石炭, 39

石炭製品, 89

石油製品, 53

天然ガス・都

市ガス, 17

電力, 160

熱, 55

2017年度

（百万トン）

図 1-5 産業部門エネルギー源別 CO2 排出量（ 2017 年度） ( 3 ) ( 4 )
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ていくつもの電力変換が行われているが ( 1 4 )、商用電源を入力としたスイッチ

ング電源では商用電源の高調波規制に対応し力率改善を行う AC-DC 部 ( 1 5 )と、

負荷が必要とする電圧変換と絶縁を行う DC-DC 部 ( 1 6 )の組み合わせが必要と

なる。特に高い力率が得られる AC-DC 部の回路は PFC（力率改善、 Power 

Factor Correction）と呼ばれている。この PFC 部と DC-DC 部で構成され

た ス イ ッ チ ン グ 電 源 は 商 用 電 源 を 入 力 と す る 幅 広 い 分 野 の 機 器 で 使 用 さ れ

ている。例えば、近年再生可能エネルギーの有効利用の重要性がさらに増し

ており、実用化が広く進められているが、再生可能エネルギーが AC バスを

介 し て 複 数 の 負 荷 に 供 給 さ れ る グ リ ッ ド の 場 合 は 、 負 荷 側 に PFC 部 と

DC-DC 部で構成された電源が必要となる ( 1 7 )。この再生可能エネルギーを効

率よく利用するには電力変換の高効率化も合わせて必要である。このような

背景から、研究テーマとしては PFC 部と DC-DC 部で構成された商用電源を

入力とするスイッチング電源を対象とした。  

 また、スイッチング電源において半導体スイッチ素子の電力（＝電流×電

圧）が発生する時間を短縮し、さらに電力変換効率を向上させることが出来

るソフトスイッチング ( 1 8 )という技術が、現在多くの分野で幅広く採用され始

めているため、研究テーマはスイッチング電源の中でソフトスイッチングを

行う電源を対象とした。  

 なお、PFC 部と DC-DC 部構成される商用電源を入力とするスイッチング

電源およびソフトスイッチングに関しては、 1.2 章の研究の技術的背景で詳

しく説明する。  
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図 1-6 電気自動車のシステム構成図と車載充電器の構成 ( 5 )  

図 1-7 データセンタ給電システムと UPS の構成 ( 7 )  
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図 1-8 通信ビルの給電システムと整流装置の構成 ( 8 )  
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図 1-9 データセンタ（ DC）市場、消費電力量の推移予想 ( 11 )  



8 

 

 

1.2. 研究の技術的背景  

電 気 自 動 車 や 情 報 通 信 装 置 用 に 利 用 さ れ て い る 商 用 電 源 を 入 力 と し た ス

イッチング電源の基本構成は、図 1-10 に示す通り主に PFC（力率改善、Power 

Factor Correction）部と、絶縁と電圧の変換を兼ねた DC-DC 部で構成され

ている ( 5 ) - ( 8 )。スイッチング電源に求められる技術は、商用電源から負荷に電

力を供給する回路技術やそこに用いらせるデバイスのほか、出力を安定化す

る制御、温度上昇を抑制する放熱、ノイズを抑制する回路（フィルタ）、小

型・軽量化する実装や構造といった技術が必要で、これらはそれぞれ密接に

かかわっており最適化されることになるが、本研究では効率に直接関係する

電力変換部に焦点をあて、まず 1.2.2 項で電力変換部の主な回路構成例とそ

の特徴および課題を示す。  

 次に、 1.2.3 項にてスイッチング電源を高効率化するためにソフトスイッ

チング化が進められている現状を示し、その実現方法として昇圧チョッパ型

電流臨界 PFC 回路＋ LLC 回路の構成が優位であることを示す。  

さらに、 1.2.4 項にてソフトスイッチングに伴い寄生成分の影響が顕在化

してきている課題を提示し、その改善がソフトスイッチング電源の高効率化

に不可欠であるという本研究の技術的背景を示す。寄生成分の影響とは、具

体的には PFC 部におけるスイッチング素子の寄生容量による力率低下と、

DC-DC 部のトランス巻線の寄生キャパシタンスによる影響である。  

 

 

 

 

  

 
図 1-10 商用電源を入力としたスイッチング電源の基本構成  
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1.2.1. 力率改善の必要性  

 まず、商用電源を入力としたスイッチング電源における力率改善の必要性

について説明する。  

 図 1-12 に示すように、入力電圧と入力電流が歪みのない正弦波で位相が

等しい理想的な場合に力率はもっとも高くなり 1 となる。力率は有効電力と

皮相電力の比で表される。負荷側で消費される電力（有効電力）が一定とす

ると、入力電流波形の歪みが少なく実効値が低いと力率が高くなるなり、商

用電源の給電設備への負担が少なくなる。しかし、電気自動車や情報通信装

置が動作するには直流電圧が必要なため、商用電源の交流電圧を直流電圧に

変換する必要がある。  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

有効電力 ൌ
1

周期
න ൫入力電圧の瞬時値 ൯ ∙ ൫入力電流の瞬時値 ൯ dt

周 期

଴
 

         （ 1-1）  

皮相電力 ൌ ൫入力電圧の実効値 ൯ ∙ ൫入力電流の実効値 ൯  （ 1-2）  

力率 ൌ
有効電力

皮相電力
       （ 1-3）  

 

図 1-11 純抵抗負荷の回路  

図 1-12 純抵抗負荷の入力電圧、電流波形（力率＝１）  
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 商 用 電 源 の 交 流 電 圧 を 直 流 電 圧 に 変 換 す る 方 法 と し て キ ャ パ シ タ イ ン プ

ット半波整流回路がある。  

 図 1-12 で示した理想的な電流波形との比較として、図 1-13、図 1-14 にキ

ャパシタインプット半波整流回路と、入力電圧に対する入力電流波形の概略

図を示す。商用電源を平滑する整流回路としては非常にシンプルであるが、

入力電流の流れる時間が狭まるため、入力電流の実効値が増加し力率低下に

つながり、商用電源の給電設備への負担が大きくなる。  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 したがって、電気自動車や情報通信装置に利用される商用電源を入力とし

たスイッチング電源には、力率を改善し商用電源の交流電圧を直流電圧に変

換する回路が必要であり、力率を１に近づけられる回路として利用されてい

るのが PFC（力率改善、 Power Factor Correction）回路である。  

力率が低く歪んだ入力電流波形は、商用電源の 50Hz もしくは 60Hz 以外

の周波数の高調波電流を含むため、これが入力側の商用電源に帰還すると、

送 配 電 設 備 の 損 傷 や 同 じ 商 用 電 源 を 入 力 と し て い る 機 器 の 動 作 に 影 響 を 及

図 1-13 キャパシタインプット半波整流回路  

図 1-14 キャパシタインプット半波整流回路の入力電圧・電流波形
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ぼす恐れがある。  

 高調波に対する規制は、 1980 年代の主に蛍光灯や空調、パソコンなどの

消費電力量の増加にともなう高調波の問題に対し、IEC（国際電気標準会議）

が 1982 年に家庭用機器による高調波の発生を寄生する IEC555-2 を策定し、

多くの国で採用された。その後 1995 年に 1 相当たり 16 アンペア以下のすべ

て の 電 気 機 器 を 対 象 と し た IEC1000-3-2 が 発 表 さ れ 、 そ の 後 の

IEC61000-3-2 をもとに各国で国内法に反映されている ( 1 9 )。  

 IEC61000-3-2 による機器のクラス分けを表 1-1 に示す。電気自動車や情

報通信装置に利用される商用電源を入力としたスイッチング電源の多くは、

規制値の最も厳しいクラス A に分類される。クラス A の最大許容高調波電

流の限度値を図  1-15 に示す。  

 

表 1-1  IEC61000-3-2 による機器のクラス分け  

クラス A 平衡三相機器、家庭用器具（クラス D の機器を除く）、

工具（ポータブル工具を除く）、白熱ランプ用調光器、

オーディオ機器、他の 3 つのクラスに規定されない機器

クラス B ポータブル型工具、汎用アーク溶接機器  

クラス C 照明装置  

クラス D 消費電力 600W 以下の次の機器  

•パーソナルコンピュータ及びそのモニター  

•テレビ受信機  
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［

A］

高調波次数

図  1-15 クラス A 限度値（ 13 次以下）  
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 近 年 で は ス イ ッ チ ン グ 電 源 が 商 用 電 源 を 入 力 と す る 機 器 に 幅 広 く 利 用 さ

れており、力率改善とともに高調波の抑制も不可欠となっているため、スイ

ッチング電源メーカーを含む業界団体でも IEC の高調波規制に準拠してい

る ( 2 0 )。  
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1.2.2. 商用電源を入力としたスイッチング電源の回路

構成例  

 商 用 電 源 を 入 力 と し た ス イ ッ チ ン グ 電 源 の 主 な 回 路 構 成 例 と そ の 特 徴 に

ついて説明する ( 1 5 ) ( 1 8 ) ( 2 1 )。  

 

 図 1-16 はキャパシタインプット全波整流回路 ( 2 2 )と RCC（リンギングチョ

ークコンバータ、Ringing Choke Converter）回路 ( 2 3 )を組み合わせた AC-DC

電源である。回路構成は非常にシンプルのため、低コストで出力電力が比較

的小さい用途に使用される。  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 キ ャ パ シ タ イ ン プ ッ ト 全 波 整 流 回 路 の 構 成 要 素 お よ び 入 力 電 圧 に 対 す る

入力電流波形の概略図を図 1-17 に示す。整流ブリッジダイオードで全波整

流されるため、図 1-13 で示した半波整流回路よりも高調波電流は減少する

が、それでも入力電流波形は入力電圧の周波数以外の高調波成分を多く含ん

だ波形となる。また、半波の入力電流に対ダイオードが 2 個直列に挿入され

ることになるため、半波整流時と比較しダイオードの導通損失が 2 倍となる。

整流ブリッジダイオードは全波整流用に一つのパッケージに 4 個の整流ダイ

オードが入った素子である。  

 ダイオードには古くは真空管、セレン、ゲルマニウムなどが使われてきた

が、安価で小型にできるシリコンダイオードが広く使用されるようになって

いる。  

図 1-16 キャパシタインプット全波整流回路＋ RCC 回路  
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RCC 回路の構成要素および入力電圧に対する入力電流波形の概略図を図

1-18 に示す。平滑キャパシタは整流ダイオードから電流が供給されない期間

は、すべての負荷電流を供給しなければならないためリップル電流が大きく

なり、損失増加やキャパシタの大型化につながる。整流ダイオードの電流も

導通期間（主スイッチがオフの期間）に負荷電流に相当する電流が流れ導通

損失が大きいため、高効率化には不向きである。  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

次に、図 1-19 はチョークインプット全波整流回路 ( 2 2 )とフライバック回路

( 2 4 )を組み合わせた AC-DC 電源である。キャパシタインプット全波整流回路

と RCC 回路を組み合わせた構成と同様に、回路は非常にシンプルのため、

低コストで出力電力が比較的小さい用途に使用される。  

図 1-17 キャパシタインプット全波整流回路と入力電圧・入力電流波形

図 1-18 RCC 回路と動作波形  
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チ ョ ー ク イ ン プ ッ ト 全 波 整 流 回 路 の 構 成 要 素 お よ び 入 力 電 圧 に 対 す る 入

力電流波形の概略図を図 1-20 に示す。挿入されたインダクタでキャパシタ

に流入する電流の導通期間が広がるため、キャパシタインプット回路よりも

高調波電流は減少するが、それでも入力電流波形は入力電圧の周波数以外の

高調波成分を多く含んだ波形となる。また、インダクタは大型のものが必要

になる。  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

フ ラ イ バ ッ ク 回 路 の 構 成 要 素 お よ び 入 力 電 圧 に 対 す る 入 力 電 流 波 形 の 概

略図を図 1-21 に示す。 RCC 回路と同様に、平滑キャパシタは整流ダイオー

ドから電流が供給されない期間は、すべての負荷電流を供給しなければなら

ないためリップル電流が大きくなり、損失増加やキャパシタの大型化につな

がる。整流ダイオードの電流も導通期間（主スイッチがオフの期間）に負荷

図 1-20 チョークインプット全波整流回路と入力電圧に対する

入力電流波形  

図 1-19 チョークインプット全波整流回路＋フライバック回路  
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電流に相当する電流が流れるが、波形は RCC 回路が三角波であるのに対し、

フライバック回路では矩形波になるため、ダイオードと主スイッチの導通損

失は改善される。  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

次に図 1-22 は、昇圧チョッパ型電流連続 PFC 回路 ( 2 5 )とフォワード回路 ( 2 6 )

を組み合わせた AC-DC 電源である。力率が高く高効率化も可能なため、こ

れまで広く利用されている回路構成である。  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

昇圧チョッパ型電流連続 PFC 回路の構成要素を図 1-23 に示す。また、入

力電圧に対する入力電流波形と半導体の動作波形（スイッチング周期で拡大）

の概略図を図 1-24 に示す。  

主 ス イ ッ チ を 商 用 周 波 数 よ り も 高 い 周 波 数 で オ ン と オ フ を 繰 り 返 さ せ る

ことで、インダクタに流れる電流の平均値を正弦波状に調整し、この電流を

入力キャパシタで平滑すると入力電流が正弦波に近づけることが出来る。ま

図 1-21  フライバック回路と動作波形  

図 1-22 昇圧チョッパ型電流連続 PFC 回路＋フォワード回路  
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た、入力キャパシタは入力電流の高周波成分のみ平滑するため静電容量は小

さい。このためキャパシタインプット回路やチョークインプット回路と比較

し、大幅に力率を改善することが可能となる。図 1-24 で示したインダクタ

の電流波形は、正弦波状の電流に高周波のリップル電流が重畳された連続波

形で、電流連続モードの PFC と呼ばれる。スイッチング周波数は常に固定

となる。  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

半導体スイッチにはバイポーラトランジスタが使われてきたが、よりスイ

ッチング時間が短くオン電圧が低い Si-MOSFET（シリコン電界効果トラン

ジスタ、 Sil icon -Metal  Oxide Semiconductor Field Effect  Transistor）が

広く使用されるようになっている。  

図 1-23 昇圧チョッパ型電流連続 PFC 回路  

図 1-24 昇圧チョッパ型電流連続 PFC 回路の入力電圧・電流波形と

半導体の動作波形（スイッチング周期で拡大）の概略図  
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出 力 キ ャ パ シ タ に 接 続 さ れ て い る ダ イ オ ー ド は 、 半 導 体 ス イ ッ チ と 同 期

（半導体スイッチがオンの時、ダイオードはオフ）して高周波でオンとオフ

を繰り返すため、スイッチングスピードの速い特性が必要となる。具体的に

はオフ時に逆電圧が印加されたときのリカバリ電流が少ない（逆回復特性が

優れている）ものが求められ、ファーストリカバリなどと呼ばれるダイオー

ドがこれに当たる ( 2 7 )。  

昇圧チョッパ型電流連続 PFC 回路の高効率化を大きく阻害する課題とし

ては、半導体スイッチがオンまたはオフするときに電流と電圧が重なる領域

で大きなスイッチング損失が発生する点である。一般的な半導体スイッチの

スイッチング波形と損失の模式図を図 1-25 に示す ( 2 8 )。このようにスイッチ

ング損失が発生する単純なオン・オフ動作をハードスイッチングという。  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

特に半導体スイッチがオンしたとき、ダイオードに逆電圧が印加され大き

なリカバリ電流が流れ（図 1-26）、半導体スイッチのスイッチング損失とな

る点である。  

 

 

 

 

 

 

 

 

図 1-25 一般的な半導体スイッチのスイッチング波形と損失の模式図  

図 1-26 スイッチターンオン時に発生する整流ダイオードリカバリ

による短絡電流  
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また、 Si-MOSFET はバイポーラトランジスタと比較し、ドレイン－ソー

ス間の出力キャパシタンスが大きいため ( 2 9 )、オフ時に出力キャパシタンスに

蓄えられた電荷がオン時に Si-MOSFET 自身で放電されるため（図 1-27）、

これによるスイッチング損失増加の課題がある。  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

こ れ に 対 し 、 シ リ コ ン ダ イ オ ー ド と 比 較 し リ カ バ リ 電 流 が 非 常 に 小 さ い

SiC ダイオード（シリコンカーバイドダイオード、 Silicon Carbide Diode）

が実用化されたため ( 3 0 )、電流連続モードでもスイッチング損失を小さく抑え

ることが可能となった。また、インダクタの電流の振幅は後述する電流臨界

モード比較し約 1/2 となるため、半導体スイッチの実効電流が小さく、導通

損失も抑制できる利点がある。  

半導体スイッチについては、 Si-MOSFET と比較し出力キャパシタンスの

小さい SiC-MOSFET（シリコンカーバイド電界効果トランジスタ、 Sil icon 

Carbide -  Metal  Oxide Semiconductor Field Effect  Transistor）が実用化さ

れたため ( 3 1 )、オン時のドレイン－ソース間出力キャパシタンスを放電する損

失の発生を抑制する効果が得られるようになった。さらに、その後さらにス

イッチングスピードが速い GaN-HEMT（窒化ガリウム高電子移動度トラン

ジスタ、 Gall ium Nitride High Electron Mobil i ty  Transistor）が実用化さ

れたため ( 3 2 )、スイッチング損失を大幅に抑制することが可能となっている。

しかしながら、SiC-MOSFET や GaN-HEMT は Si-MOSFET よりも理論上オ

ン 抵 抗 を 低 く 出 来 る が 、 現 状 量 産 レ ベ ル の オ ン 抵 抗 特 性 は 従 来 の

Si-MOSFET に及んでおらずコストも高いため、汎用的に使用しにくいとい

った課題がある。  

図 1-27 スイッチターンオン時に発生するスイッチ出力キャパシ

タンスの電荷放電による短絡電流  
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 ここで、昇圧チョッパ型電流連続 PFC 回路の制御動作を簡単に説明する。

図 1-28 に昇圧チョッパ型電流連続 PFC 回路の制御ブロック図を示す。  

   

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

ス イ ッ チ ン グ 周 波 数 を 決 定 し て い る 発 振 器 か ら の ト リ ガ 信 号 に て ス イ ッ

チ Q がオン状態となる。電流コンパレータにて、スイッチ Q のドレイン電

流レベルが、出力電圧 𝑉௢と目標電圧 𝑉ோாிとを比較する電圧誤差アンプの出力と

入 力 電 圧 の 全 波 整 流 波 形 と を 掛 け 合 わ せ た レ ベ ル に 到 達 す る ま で 出 力 さ れ

る。スイッチのオフ状態は、発振器からの次のトリガ信号まで継続する。  

 

次にフォワード回路の構成要素および動作波形の概略図を図 1-29 に示す。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 図 1-29  フォワード回路と動作波形  

図 1-28 昇圧チョッパ型電流連続 PFC の制御ブロック図  
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平滑キャパシタはインダクタのリップル電流のみが流れるため、キャパシ

タの小型化が可能である。整流ダイオードの電流は出力電流にインダクタの

リップル電流が重畳された波形となるため、RCC 回路やフライバック回路よ

り電流ピーク値を抑えられる。  

フォワード回路の高効率化を大きく阻害する課題としては、図 1-25 で示

し た よ う に 半 導 体 ス イ ッ チ が オ ン ま た は オ フ す る と き の ス イ ッ チ ン グ 損 失

が発生する点である。図 1-30 に示す通り特に半導体スイッチがオンしたと

き、ダイオードに逆電圧が印加され大きなリカバリ電流が流れ、半導体スイ

ッチのスイッチング損失となる点である。  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

また半導体スイッチがオンしたとき、 Si-MOSFET はバイポーラトランジ

スタと比較し、ドレイン－ソース間の出力キャパシタンスが大きいため、オ

フ時に出力キャパシタンスに蓄えられた電荷がオン時に Si-MOSFET 自身で

放電されるため（図 1-31）、これによるスイッチング損失増加の課題がある。  

 

 

 

 

 

 

 

図 1-30 スイッチターンオン時に発生する転流ダイオード

リカバリによる短絡電流  

図 1-31 スイッチターンオン時に発生するスイッチ出力キャパ

シタンスの電荷放電による短絡電流  
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次に、図 1-32 は昇圧チョッパ型電流臨界 PFC 回路 ( 3 3 )とハーフブリッジ回

路 ( 3 4 )を組み合わせた AC-DC 電源である。力率が高く高効率化も可能なため、

これまで広く利用されている回路構成である。  

 

 

 

 

 

 

 

 

 昇圧チョッパ型電流臨界 PFC 回路の構成要素を図 1-33 に示す。また、入

力電圧に対する入力電流波形と、半導体の動作波形（スイッチング周期で拡

大）の概略図を図 1-34 に示す。なお、回路構成は電流連続タイプと同一で

あるが、制御の方法が異なる。  

半 導 体 ス イ ッ チ を 商 用 周 波 数 よ り も 高 い 周 波 数 で オ ン と オ フ を 繰 り 返 さ

せることで、インダクタに流れる電流の平均値を正弦波状に調整し、この電

流を入力キャパシタで平滑すると、入力電流を正弦波に近づけることが出来

るため、キャパシタインプット回路やチョークインプット回路と比較し、大

幅に力率を改善することが可能となる。ただし、インダクタの電流の振幅は

電流連続タイプと比較し約 2 倍となるため、半導体スイッチの実効電流が大

きく、導通損失が増加する。なお、図 1-34 で示したインダクタの電流波形

は、 0A で半導体スイッチがオンするように制御されており、電流臨界モー

ドの PFC と呼ばれる。詳しくは後述するが、スイッチング周波数は入力の

正弦波の波高値に応じて変化する。  

 

 

 

 

 

 

図 1-32 昇圧チョッパ型電流臨界 PFC 回路＋ハーフブリッジ回路  

図 1-33 昇圧チョッパ型電流臨界 PFC 回路  
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昇圧チョッパ型 PFC 回路の高効率化を大きく阻害する課題としては、半

導 体 ス イ ッ チ が オ ン ま た は オ フ す る と き の ス イ ッ チ ン グ 損 失 が 発 生 す る 点

である。電流連続 PFC では半導体スイッチのオンしたとき、ダイオードに

逆電圧が印加され大きなリカバリ電流が流れ、半導体スイッチのスイッチン

グ損失となる点が大きな課題であったが、電流臨界 PFC ではスイッチング

ダイオードの電流が 0A で半導体スイッチがオンするため、リカバリ電流に

よるスイッチング損失を抑制する効果がえられる。しかし、電流連続 PFC

同様に、図 1-27 に示した出力キャパシタンスの電荷を放電する損失は発生

する。  

 

次にハーフブリッジ回路の構成要素および動作波形の概略図を図 1-35 に

示す。前述したフォワード回路との大きな違いは、主スイッチがターンオフ

した後のドレイン電圧が入力電圧の 1/2 となるため、スイッチング損失を大

幅に低減できる。また、主スイッチのオフ時に印加される最大電圧がほぼ入

力電圧となるため、ドレイン耐圧が低い素子を使用できる。ドレイン耐圧が

低い素子が使用できるとオン抵抗が低く出来るため、導通損失を低減できる

ことになる ( 3 5 )。またトランスは RCC 回路、フライバック回路およびフォワ

ー ド 回 路 の よ う に ス イ ッ チ オ ン 期 間 に 励 磁 さ れ た 磁 束 を オ フ 期 間 に リ セ ッ

図 1-34 昇圧チョッパ型電流臨界 PFC 回路の入力電圧・電流波形と

半導体の動作波形（スイッチング周期で拡大）の概略図  
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トする必要が無いため、正負に電圧が発生している期間、電流をトランス２

次側に伝達できるため、トランスの利用率を上げられる利点がある。なお、

トランスに印加される正負の電圧と印加時間が一致していないと、トランス

が偏励磁されトランスコアが飽和する恐れもあるため、偏励磁を防止するた

めのキャパシタをトランス１次巻線に直列に挿入されていることが多い。  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 フォワード回路の課題として図 1-30 に示したスイッチターンオン時に発

生するダイオードリカバリによる短絡電流や、図 1-31 で示したスイッチタ

ー ン オ ン 時 に 発 生 す る ス イ ッ チ 出 力 キ ャ パ シ タ ン ス の 電 荷 放 電 に よ る 短 絡

電流の影響は、ハーフブリッジ回路でも同様に課題となる。  

 

 ここで図 1-33 に示した昇圧型電流臨界 PFC の動作を、詳しく説明する。

図 1-36 に昇圧型電流臨界 PFC の制御ブロック図を示す。  

 スイッチのオン状態は、電流コンパレータにて、スイッチ Q のドレイン電

流レベルが、出力電圧 𝑉௢と目標電圧 𝑉ோாிとを比較する電圧誤差アンプの出力と

入 力 電 圧 の 全 波 整 流 波 形 と を 掛 け 合 わ せ た レ ベ ル に 到 達 す る ま で 出 力 さ れ

る。スイッチのオフ状態は、インダクタ電流がゼロになりインダクタの２次

巻 線 電 圧 が 低 下 す る の を ゼ ロ 電 流 検 出 コ ン パ レ ー タ が 検 知 す る ま で 継 続 さ

れる。  

図 1-35 ハーフブリッジ回路と動作波形  
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［スイッチオン時］  

昇 圧 チ ョ ッ パ の ス イ ッ チ オ ン 時 の イ ン ダ ク タ に 印 加 さ れ る 電 圧 と 電 流 の

関係から、（ 1-4）式が成り立つ。  

dt
dt

dI
LdtV

onon T
L

T

ti  
00 )(

       （ 1-4） 

 スイッチング周期内では入力電圧はほぼ一定、スイッチオフ時のインダク

タ電流の最大値を 𝐼௅ሺ௣௘௔௞ሻとすると、電流臨界モードではインダクタ電流の最

大値とインダクタ電流の振幅が等しくなるため（ 1-5）式となる。  

on

peakL
ti T

I
LV )(

)( 
        （ 1-5） 

ただし 𝑉௜ሺ௧ሻを t の関数で表しているのは、商用周期で正弦波状に変化する

ことを表している。  

 

［スイッチオフ時］  

同 様 に 昇 圧 チ ョ ッ パ の ス イ ッ チ オ フ 時 の イ ン ダ ク タ に 印 加 さ れ る 電 圧 と

電流の関係から、（ 1-6）式が成り立つ。  

図 1-36 昇圧型電流臨界 PFC の制御ブロック図  
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  dt
dt

dI
LdtVV

T

T

L
T

T tio
onon
  )(

       （ 1-6） 

出力電圧 𝑉௢は出力平滑キャパシタ 𝐶௢によりほぼ一定とすると電流臨界モー

ドでは、（ 1-7）式が成り立つ。  

off

peakL

on

peakL
tio T

I
L

TT

I
LVV )()(

)( 



 

off

peakL
tio T

I
LVV )(

)( 
        （ 1-7） 

インダクタ電流は連続で定常状態では（ 1-5）（ 1-7）式の 𝐼௅ሺ௣௘௔௞ሻは等しいた

め、（ 1-8）式の関係が得られる。  

  offtioonti TVVTV )()(   

)(ti
off

offon
o V

T

TT
V 




        （ 1-8） 

こ こ で ス イ ッ チ ン グ 周 期 で の イ ン ダ ク タ 電 流 の 平 均 は 入 力 電 流 と 等 し く

なるため、（ 1-9）式が得られる。  

2
)(

)(
peakL

ti

IT
IT




 

)()( 2 tipeakL II 
        （ 1-9） 

（ 1-5）（ 1-9）式の 𝐼௅ሺ௣௘௔௞ሻは等しいため、（ 1-10）式が得られる。  

on

ti

on

peakL
ti T

I
L

T

I
LV )()(

)(

2


 

on
ti

ti T
L

V
I

2
)(

)( 
                      （ 1-10） 

入力電圧の瞬時値 𝑉௜ሺ௧ሻは商用周期で正弦波状に変化するため、入力電流の

瞬時値 𝐼௜ሺ௧ሻとの関係が（ 1-11）式で表される。  

 

on
rmsi

on
ti

ti T
L

tV
T

L

V
I

2

sin2

2
)()(

)(



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t
L

VT
I rmsion

ti sin
2

2 )(
)( 

      （ 1-11）  

このことから、𝑇௢௡を一定に制御すれば入力電流を正弦波状に制御できるこ

とになる。これは図 1-36 の制御ブロック図の電圧誤差アンプの出力レベル

に相当する。以上が動作原理となる。  

 次に入出力条件と操作量（オン時間、周波数）の関係について説明する。 

（ 1-11）式を変形すると次式が求まる。  

)(

)(

)(

)(

)(

)( 2

sin2

sin22

sin2

2

rmsi

rmsi

rmsi

rmsi

rmsi

ti
on V

LI

tV

tIL

tV

LI
T 





    （ 1-12）  

入力電流の実効値を 𝐼௜ሺ௥௠௦ሻ、出力電力を 𝑃௢、効率を 、入力電圧実効値を 𝑉௜ሺ௥௠௦ሻ

とすると、力率がほぼ１とした場合（ 1-13）式が成り立つ。（ 1-12）（ 1-13）

式から、入力電圧とオン時間 𝑇௢௡の関係が（ 1-14）式で求められる。  

)(
)(

rmsi

o
rmsi V

P
I


         （ 1-13）  

2
)()(

)( 2
2

rmsi

o

rmsi

rmsi

o

on
V

LP

V

V

P
L

T





         （ 1-14）  

これを簡易的にグラフで表すと図 1-37 のようになる。  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

出力電力の変化は出力電圧の変動として図 1-36 の制御ブロック図の電圧

誤差アンプによりフィードバックされ、オン時間が制御されることで常に入

図 1-37 昇圧チョッパ型 PFC 回路の入力電圧とオン時間

の関係（電流臨界モード）  
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力電流が正弦波状に制御されることになる。  

 また、（ 1-5）（ 1-7）（ 1-8）式より以下の関係が得られる。  

 )()(

)(

)(

)(
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)( 2
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outtin
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
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
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
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
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

 

（ 1-13）式から、入力電圧と周波数 𝑓௦௪の関係が（ 1-15）で表される。  

 )(
2

)()()(

)( 22

tinoutrmsin

outout

tinout

out

rmsin
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VVV
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V
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
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 
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2
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2
)( 




      （ 1-15）  

これを簡易的にグラフで表すと図 1-38 のようになる。オン時間 𝑇௢௡は一周

期内で一定に制御されるため、オフ時間（インダクタ電流がゼロになるまで

の時間）の変化により、この周波数変化の特性が示されることになる。  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 次にインダクタのインダクタンスと動作周波数について説明する。  

 式（ 1-15）はインダクタのインダクタンス値を変えることで、任意に動作

周波数を決定できることを示している（図 1-39）。動作周波数はスイッチン

グ素子やインダクタの特性を考慮し、一般的に数 10kHz から数 100kHz で

設定されている。  

図 1-38 昇圧チョッパ型 PFC 回路の入力電圧と周波数の関係

（電流臨界モード）  
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 なお、制御の周波数特性について補足説明をしておく。  

 図 1-33 で示した昇圧チョッパ型電流臨界 PFC 回路では、ダイオード 𝐷の

電流はスイッチ Q のオフ期間に電流が流れる（図 1-40）。この電流は出力キ

ャパシタで平滑されるが商用交流周期に同期した（実際には 2 倍の周波数）

の電圧変動が生じる。図 1-36 の制御ブロック図で示した通り、出力電圧は

一周期内のスイッチのオン時間を一定に制御するために利用するため、商用

交流周期に同期した電圧変動はこれに影響を及ぼすことになる。したがって、

出力電圧 𝑉௢と目標電圧 𝑉ோாிとを比較する電圧誤差アンプの周波数特性は、商用

交流周波数よりも低くする必要がある。図 1-41 にトランスコンダクション

アンプを用いた周波数特性設定例を示す ( 3 6 ) ( 3 7 )。  
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1 商用周波数


 ZZ RC

図 1-40 昇圧チョッパ型電流臨界 PFC のダイオードの

スイッチング電流波形  

Rz

VI(+)
VI(-)
=VSENSE

Io

Cz

Cp

+

-
gm

Io＝(VI(+)－VI(-)）×gm

図 1-41 電圧誤差アンプの周波数特性設定例  

図 1-39 インダクタのインダクタンスと周波数の関係

（電流臨界モード）  
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 こ こ ま で で 説 明 し た 商 用 電 源 を 入 力 と し た ス イ ッ チ ン グ 電 源 の 主 な 回 路

構 成 例 に お い て 、 そ の 主 な 特 徴 で あ る 力 率 と ス イ ッ チ 損 失 を 比 較 す る と 表

1-2 の通りとなる。  
 

表 1-2 商用電源を入力としたスイッチング電源の主な回路構成例における

力率とスイッチ損失の比較  

種類  力率
PFC 部  

主スイッチ  

DC-DC 部  

主スイッチ  

キャパシタインプット  

全波整流回路  

＋  

RCC 回路  

×  －  

電流実効値大  

ハードスイッチング

損失大 × 

チョークインプット  

全波整流回路  

＋  

フライバック回路  

△  －  
ハードスイッチング

損失大 × 

昇圧チョッパ型  

電流連続 PFC 回路  

＋  

フォワード回路  

〇  

ハードスイッチング  

ダイオードリカバリ大

損失大 × 

ハードスイッチング

損失大 × 

昇圧チョッパ型  

電流臨界 PFC 回路  

＋  

ハーフブリッジ回路  

〇  

ハードスイッチング  

ダイオードリカバリ小

損失大 △  

ハードスイッチング

オフ時電圧小  

損失大 △  

 

 キ ャ パ シ タ イ ン プ ッ ト 全 波 整 流 回 路 ＋ RCC 回 路 は 力 率 が 大 幅 に 低 く 、

DC-DC 部の主スイッチの電流実効値が大きくハードスイッチングのため損

失も大きい。  

チョークインプット全波整流回路＋フライバック回路は、キャパシタイン

プ ッ ト 全 波 整 流 回 路 よ り 入 力 電 流 導 通 期 間 が 広 が り 力 率 は 改 善 さ れ る が 十

分ではない。DC-DC 部の主スイッチについても電流実効値は RCC 回路より

小さくなるがハードスイッチングのため損失は大きい。  

 このほかにも PFC 部を用いず力率を改善し、かつ絶縁と電圧変換を兼ね

る回路（ワンコンバータ方式と呼ばれる）が複数存在するが、いずれも力率
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は低いため高調波規制の制限値の高くない一部の機器（表 1-1 のクラス D 対

の象のもの）などに使用が制限される ( 3 8 )。  

 昇圧チョッパ型電流連続 PFC 回路＋フォワード回路は、入力電流が正弦

波状に制御されるため力率は改善される。PFC 部主スイッチについてはスイ

ッチング損失が大きい。 DC-DC 部の主スイッチもハードスイッチングのた

め損失は大きい。  

 昇圧チョッパ型電流臨界 PFC 回路＋ハーフブリッジ回路も入力電流が正

弦波状に制御されるため力率は高い。PFC 部主スイッチについては電流臨界

動作の効果でダイオードのリカバリ電流が抑制されるため、スイッチング損

失は抑制されるが、ハードスイッチング動作のため損失低減は十分ではない。

DC-DC 部の主スイッチは、オフ時に印加される電圧が他の回路と比較し半

分になるため、スイッチング損失は低減されるが、ハードスイッチング動作

のため損失低減は十分ではない。  

 し た が っ て さ ら な る 高 効 率 化 の た め に は ス イ ッ チ ン グ 損 失 の 低 減 が 不 可

欠である。  
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1.2.3. スイッチング電源のソフトスイッチング化  

 1.2.2 項の商用電源を入力としたスイッチング電源の回路構成例で示した

通り、構成要素である PFC 回路および DC-DC 回路において、さらなる高効

率化のためにはスイッチング損失の低減が不可欠である。このスイッチング

損失の低減に大きな効果が期待できるのがソフトスイッチング化である。  

さらに、近年情報通信市場の拡大に伴いデータ量が増加するとともに、サ

ーバー、ストレージ装置の消費電力が増加しており、これに用いられる電源

の更なる高効率化が求められているため ( 3 9 ) ( 4 0 )、ソフトスイッチング化に最

適な回路の選択が重要となる。以下にソフトスイッチングが可能な主な回路

構成例とその特徴を示す。  

 

図 1-42 は昇圧チョッパ型電流臨界 PFC 回路 ( 4 1 )と位相シフト回路 ( 4 2 )  ( 4 3 )を

組み合わせた AC-DC 電源である。ソフトスイッチング化により高効率化が

可能なため、これまで広く利用されている回路構成である。  

 

 

 

 

 

 

 

 

 昇圧チョッパ型電流臨界 PFC 回路については 1.2.2 項で説明した（図 1-34

他）とおりのため、ここでは ZVS（ゼロ電圧スイッチング、 Zero Voltage  

Switching）によるソフトスイッチング動作と制御方法について説明する。  

 図 1-43 に昇圧チョッパ型電流臨界 PFC 回路の ZVS 動作波形（スイッチン

グ周期で拡大）の概略図を示す。図 1-34 の電流臨界 PFC 回路の動作波形と

比較すると、主スイッチがオンするタイミングが遅くなっており、この間に

昇 圧 イ ン ダ ク タ を 介 し て 整 流 ダ イ オ ー ド の 出 力 キ ャ パ シ タ ン ス が 充 電 さ れ

図 1-42 昇圧チョッパ型電流臨界 PFC 回路＋位相シフト回路  



33 

 

るとともに、主スイッチの出力キャパシタンスに充電されていた電荷が放電

される。このため主スイッチがターンオンするときは、主スイッチのドレイ

ン－ソース間電圧はゼロボルトになっているため、図 1-27 に示した出力キ

ャ パ シ タ ン ス の 電 荷 を 放 電 す る 短 絡 電 流 の 発 生 を 抑 制 す る こ と が 出 来 る 利

点がある。また、整流ダイオードに逆電圧が印加される直前のダイオードの

電流も小さいため、リカバリによる短絡電流の発生も抑制できる。  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

次に位相シフト回路の構成要素および動作波形の概略図を図 1-44 に示す。 

図 1-35 で示したハーフブリッジ回路と同様に主スイッチのオフ時に印加

される電圧がほぼ入力電圧となるため、ドレイン耐圧が低くオン抵抗が低い

素子が使用出来るため、導通損失を低減できることになる。  

位相シフト回路の最大の特徴はソフトスイッチングが可能な点である。図

1-44 で示した動作波形において、主スイッチ Q1 がターンオンするときの

ZVS 動作波形を図 1-45 に示す。図 1-45 のａ）で示した時間領域では、 Q2

と Q3 がオン状態で、トランスを介し負荷側に供給されている電流が部分共

振用インダクタにも流れている。部分共振とはスイッチがターンオン／オフ

するときのみ共振を行うというものである ( 1 5 )。その後 Q2 がオフすると、部

分共振用インダクタと Q1、 Q2 の出力キャパシタンスの共振により Q1 の出

力キャパシタンスが放電されるとともに、 Q2 の出力キャパシタンスが充電

される（ t1～ t2）。その後 Q1 の出力キャパシタンスが入力電圧まで充電され

ると、 Q1 のボディーダイオードが導通する（ t2～ t3）。この状態で Q1 がオ

ンするとゼロボルトスイッチングとなる。  

図 1-43 昇圧チョッパ型電流臨界 PFC 回路の ZVS 動作波形

（スイッチング周期で拡大）の概略図  
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なお、整流スイッチのオフ時に印加される電圧は出力電圧の 2 倍以上とな

る。これは入力電圧最小時にトランスの２次巻線電圧が出力電圧と同等にな

るようにトランスの巻数が設定されるため、入力電圧定格時ではトランスの

２次巻線電圧が出力電圧よりも高くなるためである。  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 図 1-44  位相シフト回路と動作波形  
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同様に、主スイッチ Q4 がターンオンするときの ZVS 動作波形を図 1-46

に示す。図 1-46 のａ）で示した時間領域では、 Q1 と Q3 がオン状態で、ト

ラ ン ス を 介 し 負 荷 側 に 供 給 さ れ て い る 電 流 が 部 分 共 振 用 イ ン ダ ク タ に も 流

れている。その後 Q3 がオフすると、部分共振用インダクタと Q3、 Q4 の出

力キャパシタンスの共振により Q3 の出力キャパシタンスが充電されるとと

もに、 Q4 の出力キャパシタンスが放電される（ t4～ t5）。その後 Q3 の出力

キャパシタンスが入力電圧まで充電されると、 Q4 のボディーダイオードが

導通する（ t5～）。この状態で Q4 がオンするとゼロボルトスイッチングとな

る（ t6）。  

位相シフト回路の主スイッチの ZVS 動作は、トランス１次側巻線と部分

共振用インダクタに流れる電流を利用しているため、軽負荷時には ZVS 動

作から逸脱しスイッチング損失が増加することになる。したがって、軽負荷

領域の損失を低減する場合は課題となる。  

 

 

図 1-45 位相シフト回路の ZVS 動作波形（ Q1 ターンオン時）  
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次に図 1-47 は昇圧チョッパ型電流臨界 PFC 回路 ( 4 1 )と LLC 回路 ( 4 4 ) ( 4 5 )を組

み合わせた AC-DC 電源である。位相シフト回路と LLC 回路では主回路部品

の構成はほぼ同等であるが、位相シフト回路ではスイッチがターンオン／オ

フするときのみ共振を利用するのに対し、LLC 回路ではスイッチング周期す

べてで共振動作を行う。LLC 回路で高効率化が可能となる理由としては、１

次側スイッチ素子が、１次スイッチ素子の出力キャパシタンス、共振電流、

トランスの励磁電流を利用し、全ての負荷電流範囲で ZVS 動作することが

出来るためである。  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 1-46 位相シフト回路の ZVS 動作波形（ Q4 ターンオン時）  

図 1-47 昇圧チョッパ型電流臨界 PFC 回路＋ LLC 回路  
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LLC 回路の構成要素および動作波形の概略図を図 1-48 に示す。共振用イ

ン ダ ク タ と キ ャ パ シ タ の 共 振 周 波 数 と ス イ ッ チ ン グ 周 波 数 が 一 致 し て い る

と、トランス２次側の整流スイッチには正弦半波の電流が流れる。主スイッ

チには整流スイッチと同様に正弦半波の電流が流れるとともに、トランスの

励磁電流が流れるため、電流波形は三角波に正弦半波が重畳した波形となる。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

主スイッチのオフ時に印加される電圧は、図 1-44 で示した位相シフト回

路と同様にほぼ入力電圧となるため、ドレイン耐圧が低くオン抵抗が低い素

子が使用出来るため、導通損失を低減できることになる。また、スイッチン

グ の 一 周 期 内 で ト ラ ン ス が ２ 次 側 に 電 流 を 供 給 し て い る 期 間 は 位 相 シ フ ト

回路より広いため、トランスの利用率をさらに上げられる利点がある。さら

に整流スイッチのオフ時に印加される電圧は常に出力電圧の 2 倍で、位相シ

フト回路と比較し低く抑えられるため、ドレイン耐圧が低くオン抵抗が低い

素子が使用出来き、導通損失を低減できる利点がある。  

LLC 回路の最大の特徴はソフトスイッチングが可能な点である。図 1-48

で示した動作波形において、主スイッチ Q1、 Q4 がターンオンするときの

ZVS 動作波形を図 1-49 に示す。図 1-49 のａ）で示した時間領域では、 Q2

と Q3 がオン状態で、共振用のインダクタとキャパシタによる共振電流が流

図 1-48 LLC 回路の構成要素および動作波形の概略図  
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れており、トランスを介し負荷側に電流が供給されている。その後、時間 t1

の時点で共振電流がゼロになるタイミングで Q2、Q3 がオフするとともにト

ランス２次側の整流スイッチがオフするため共振電流が流れなくなり、これ

以降はトランスの励磁電流のみが流れる。この励磁電流とスイッチの出力キ

ャパシタンスの共振により Q1、Q4 の出力キャパシタンスが放電されるとと

もに、 Q2、 Q3 の出力キャパシタンスが充電される（ t1～ t2）。その後 Q1、

Q4 の出力キャパシタンスが入力電圧まで充電されると、Q1、Q4 のボディー

ダイオードが導通する（ t2～ t3）。この状態で Q1、 Q4 がオンすると ZVS 動

作となる。  

主スイッチ Q1、 Q4 がターンオンするときの ZVS 動作波形は、主スイッ

チ Q1、 Q4 がターンオンするときと同様である。  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

また LLC 回路の２次側整流部は、図 1-48 で示したスイッチング周波数と

共振周波数が同一の場合（電流臨界条件）、またはスイッチング周波数が共

振周波数より低い場合（電流不連続条件）、スイッチング時の電流は常にゼ

ロである。したがって２次側のスイッチは ZCS（ゼロ電流スイッチング、Zero 

Current Switching）を行うことが出来る。このため、高効率かつ低ノイズ

図 1-49 LLC 回路の ZVS 動作波形（ Q1,Q2 ターンオン時）  
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の電源を実現できるため以前から多くの研究がされている ( 4 5 ) - ( 4 8 )。  

近年 LLC 回路は再生可能エネルギー機器の電源としても非常に有効な手

法となっている。再生可能なエネルギー源を電気に変換する効率は十分高く

なっていないため、再生可能なエネルギーの有効活用にはスイッチング電源

を高効率化することが必要となっている。また、再生可能エネルギーの電力

は不安定のため、コンバータがこの電力を安定な電圧に維持することが求め

られる。この点で LLC 回路は、共振回路の 𝑄ファクタを高くするか、または

共 振 イ ン ダ ク タ と 励 磁 イ ン ダ ク タ の 比 を 小 さ く す る こ と に よ り 入 力 電 圧 範

囲を広く設計することが可能で、設計の自由度が高い ( 4 9 )。したがって、コン

バータを高効率化する回路方式としては、LLC 回路は最良の方式と言え、上

記の特徴から情報通信用電源としても研究が行われている ( 5 0 ) - ( 5 4 )  。  

図 1-50 に 𝑄ファクタを変化させた場合のスイッチング周波数に対する出力

電圧特性例を示す ( 5 5 ) ( 5 6 )。位相シフト回路などが PWM（パルス幅変調、Pulse  

Width Modulation）制御を行うのに対し、 LLC 回路は PFM（周波数変調、

Pulse Frequency Modulation）制御で出力を安定化する動作となる。  

𝑄値は共振インダクタ 𝐿௥、共振キャパシタ 𝐶௥、トランス１次側における実効

負荷抵抗 𝑅௘௙௙により（ 1-16）で表される。 

𝑄 ൌ
ට𝐿௥

𝐶௥
ൗ

𝑅௘௙௙
        （ 1-16）  

ただし、実効負荷抵抗 𝑅௘௙௙は負荷抵抗 𝑅௢、トランス巻数比 𝑛と次式の関係に

ある。  

𝑅௘௙௙ ൌ
8𝑛ଶ

𝜋ଶ 𝑅௢        （ 1-17）  

𝑄値が高くなるとスイッチング周波数に対する出力電圧の変化が大きくな

るため、幅広く出力電圧を制御できることが分かる。なお、図 1-50 中の 𝑘は

トランス励磁インダクタ 𝐿ெ஺ீと共振インダクタ 𝐿௥の比である。 

 

𝑘 ൌ
𝐿ெ஺ீ

𝐿௥
        （ 1-18） 

次に図 1-51 に励磁インダクタダと共振インダクタの比 k を変化させた場

合のスイッチング周波数に対する出力電圧特性を示す。励磁インダクタの値
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が共振インダクタの値に近づくと（ k 値が小さくなると）、スイッチング周波

数に対する出力電圧の変化が大きくなるため、幅広く出力電圧を制御できる

ことが分かる。  
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図 1-50 Q ファクタを変化させた場合のスイッチング周波数に対する

出力電圧特性  

図 1-51 励磁インダクタダと共振インダクタの比 k を変化させた場合

のスイッチング周波数に対する出力電圧特性  
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なお、図 1-48 に示した LLC 回路は、トランスの１次側がフルブリッジ、

２次側がセンタータップの構成となっているが、この他に図 1-52 に示すよ

うに１次側がハーフブリッジ、２次側がフルブリッジという構成も選択可能

である。  

 

 

 

 

 

 

 

 

 こ こ ま で で 説 明 し た ソ フ ト ス イ ッ チ ン グ 化 が 可 能 な 主 な 回 路 構 成 例 に お

ける損失低減効果を比較すると表 1-3 の通りとなり、昇圧チョッパ型電流臨

界 PFC 回路＋ LLC 回路の構成が高効率化に優位と言える。  

共振回路には LLC 回路のほかに、トランスの励磁インダクタンスを用い

ない直列共振回路、共振キャパシタがトランスと並列に接続される並列共振

回路、両者を組み合わせた直並列共振回路があるが、スイッチング素子の電

圧・電流ストレスや、軽負荷の損失と制御性、回路構成部品の個数などの点

から、 LLC 回路が最も優位という研究がされている ( 5 7 )。  
 

表 1-3 ソフトスイッチング化が可能な主な回路構成例における効果  

種類  
PFC 部  

主スイッチ  

DC-DC 部  

スイッチ  

昇圧チョッパ型  

電流臨界 PFC 回路  

＋  

位相シフト回路  

ソフトスイッチング  

（オン時のみ）  

損失小〇  

ソフトスイッチング  

損失小〇  

昇圧チョッパ型  

電流臨界 PFC 回路  

＋  

LLC 回路  

ソフトスイッチング  

（オン時のみ）  

損失小〇  

ソフトスイッチング  

損失小〇  

整流スイッチ：低耐

圧・低オン抵抗  

損失小〇  

図 1-52 １次側ハーフブリッジ＋ 2 次側フルブリッジ LLC 回路  
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こ の よ う に ス イ ッ チ ン グ 電 源 を 高 効 率 化 す る た め に ソ フ ト ス イ ッ チ ン グ

化が進められている一方で、それに伴い寄生成分の影響が顕在化している問

題がある。具体的には、PFC におけるスイッチング素子の寄生容量による力

率低下と、 DC-DC コンバータのトランス巻線の寄生キャパシタンスによる

影響があり、 1.2.4 項で具体的にその内容を説明する。  
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1.2.4. ソフトスイッチング化に伴う寄生キャパシタン

スによる影響と高効率化の課題  

 1.2.3 項で電気自動車や IoT、および再生可能エネルギーなどの広い分野で

利用される商用電源を入力とするスイッチング電源において、高効率化に不

可欠なソフトスイッチン化に適した PFC 部と DC-DC 部の回路は、昇圧チョ

ッパ型電流臨界 PFC 回路と LLC 回路であることを示したが、さらに高効率

化を進めるにあたり、ソフトスイッチング化に伴う寄生キャパシタンスによ

る影響が課題となってきている。  

 具体的には、以下の 4 つの課題が挙げられる。  

（ 1） 昇圧チョッパ型電流臨界 PFC 回路において、さらなる高効率化のため

整流素子を同期整流化する場合や、オン抵抗が低い素子を使用した場

合の、スイッチ素子の寄生（出力）キャパシタンスの影響による力率

低下の問題。  

（ 2） LLC 回路において、ソフトスイッチング化によりスイッチ素子の損失

が低減される一方で、その他の回路を構成するデバイス（特にトラン

ス）などを含めても、他の回路（位相シフト回路）と比較して低損失

であるのか明らかではない問題。  

（ 3） LLC 回路のトランスについては、流れる電流の実効値が他の回路（例

えば位相シフト回路）と比較し大きくなるため、トランス巻線の銅損

増加の懸念があるが、巻線間のカップリング（結合）が高いインター

リーブ構造のプレーナトランスを利用すると銅損を低減できることが

報告されている。ところが、カップリング（結合）が高いインターリ

ーブ構造のプレーナトランスは巻線間の寄生キャパシタンスがあり、

損失増加の影響については明らかになっていない課題がある。  

（ 4） LLC 回路において損失の割合が高いトランスの銅損を低減する目的と

して、巻線の交流抵抗の低減可能な巻線間結合が高く寄生キャパシタ

ンスが大きい構造のトランスを採用した場合で、さらにノイズ対策と

して LLC 回路に入出力ノイズフィルタが接続されている場合において、

巻線間キャパシタンスに起因する損失影響の懸念がある。  
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上記の（ 1）から（ 4）の内容について以下に詳しく説明する。  

昇圧チョッパ型電流臨界 PFC 回路では、主スイッチがターンオンする前

に イ ン ダ ク タ 電 流 を 利 用 し 整 流 素 子 の 出 力 キ ャ パ シ タ ン ス を 充 電 す る こ と

で、ターンオン時の短絡電流を抑制する ZVS が可能なため、低損失を実現

することが可能な方法として広く利用されているが ( 5 8 ) ( 5 9 )、整流素子の寄生

（出力）キャパシタンスを充電する電流はインダクタを介して入力に回生さ

れるため、入力正弦波電圧のゼロクロス付近では、インダクタ電流の平均値

に相当する入力電流波形が入力正弦波電圧と相似にならず、力率を低下させ

る弊害がある ( 6 0 )。  

これに対しては、ゼロクロス付近で主スイッチのオン時間を拡張し対策す

る報告があるが ( 6 1 ) - ( 6 3 )、整流素子の損失をさらに低減するために同期整流化

した場合やオン抵抗の小さな素子を採用した場合では、整流素子の出力キャ

パシタンスはさらに増加するため対策は十分でない。  

この問題に対しては、従来から使用されている Si-MOSFET を、出力キャ

パシタンスが小さい SiC-MOSFET もしくは GaN-HEMT に変更することで、

力率低下を抑制する報告がされている ( 6 4 ) ( 6 5 )。 SiC-MOSFET や GaN-HEMT

は Si-MOSFET よりも理論上オン抵抗を低く出来るが、現状の量産性能レベ

ルは Si-MOSFET に及んでおらず、コストも高いという課題がある。  

したがって、PFC 部に使用される昇圧チョッパ型電流臨界 PFC 回路では、

現 状 の 量 産 性 能 レ ベ ル で オ ン 抵 抗 が 低 く 、 か つ コ ス ト も 安 価 な 汎 用 的 な

Si-MOSFET の採用を前提とした出力キャパシタンスによる力率低下の影響

を低減することが必要となっている。  

一方、 DC-DC 部のソフトスイッチング化に優位な LLC 回路では、半導体

スイッチの損失を小さく抑えることが出来るが、実際にはスイッチ以外のト

ランスなどでも損失は発生しており、 DC-DC 部の回路方式の違いにより例

え ば ト ラ ン ス の 巻 数 や そ の 他 の 条 件 に 違 い が あ る と そ の 影 響 が 生 じ る こ と

になる。また実際の製品ではサイズ（体積）の制約を満足する必要がある。

これらを考慮すると、必ずしも従来の回路方式と比較し LLC 回路全体の効

率が改善されるとは言い切れない。従って、サイズ、入出力仕様など同一条

件で回路方式の効率比較が必要となる。  

 さらに、LLC 回路では小型、高電力密度化のためスイッチング周波数の高
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周波化が検討されているが ( 6 6 )、トランスの損失低減が大きな課題となってお

り ( 6 7 ) ( 6 8 )、さらなる高効率化にはトランス巻線の銅損（交流抵抗）低減が不

可欠である ( 6 9 ) ( 7 0 )。 LLC 回路のトランスの１次側電流波形は正弦波状である

が、トランス２次側にセンタータップ巻線が採用されている場合、トランス

の２次側電流波形は正弦半波で、位相シフト回路よりも実効電流値が高い。

加えて LLC 回路では、主スイッチの FET や２次側整流ダイオードもしくは

整流 FET などのスイッチングデバイスは ZVS または ZCS 条件でスイッチン

グするため、スイッチング損失は減少することから、LLC 回路のトランスの

銅損は、LLC 回路内の他のデバイスの損失と比較し相対的に高くなる。巻線

の銅損低減の課題については、巻線のカップリングの高いインターリーブ構

造にすることで交流（ AC）抵抗の低減が可能であるため ( 7 1 ) ( 7 2 )、積層（プレ

ーナ）トランスの採用が効果的である ( 6 7 ) ( 7 3 ) - ( 7 5 )。しかしながら、カップリン

グ が 高 い イ ン タ ー リ ー ブ 構 造 で は １ 次 と ２ 次 の 巻 線 間 の 寄 生 キ ャ パ シ タ ン

スを増加させることになり ( 7 6 ) ( 7 7 )、その巻線間キャパシタンスが損失をどの

程度増加させるのかは現状明らかとはなっていない。実際、LLC 回路に積層

トランスを使用したところ、通常の巻線トランスでは見られなかった高周波

振動がトランス２次側電流に現れ、電源としての損失も増加する現象が起こ

ることを確認している。  

 したがって積層（プレーナ）トランスを利用し LLC 回路のさらなる損失

低減を行うには、巻線間寄生キャパシタンスの影響を明らかにすることが不

可欠である。  

 加えて、 LLC 回路において損失の割合が高いトランスの銅損を低減する目

的として、巻線の交流抵抗の低減可能な巻線間結合が高い構造のトランスを

採用した場合、巻線間の寄生キャパシタンスの増加による影響を考慮する必

要があることを述べたが、さらに LLC 回路に入出力ノイズフィルタが接続

さ れ て い る 場 合 に お い て も 巻 線 間 キ ャ パ シ タ ン ス に 起 因 す る 損 失 影 響 の 懸

念がある。ただし、このような場合の損失影響についてもこれまで明らかに

なっていないという課題がある。  

 以上の通り、ソフトスイッチング化に伴う寄生キャパシタンスによる影響

は、高効率化と密接に関係がある重要な課題と言える。  
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1.3. 研究の意義  

1.2.4 項で示したソフトスイッチング化に伴う寄生キャパシタンスによる

影響と高効率化の課題について、本研究における具体的取り組みとその意義

について以下に示す。  

（ 1）  昇圧型電流臨界 PFC において、整流スイッチング素子の出力キャパ

シタンスの影響により入力電圧のゼロクロス付近で入力電流波形が歪

み、力率が低下する改善として、整流スイッチ寄生キャパシタンスの

電圧依存性 ( 2 9 )の改善、昇圧回路のマルチフェーズ化、低電流時の昇圧

回路切り替え、の 3 つの方法による効果を検証し、それぞれの効果を

明らかにした。  

 この結果は、現在量産されているスイッチング素子の中でオン抵抗

が低く、かつ低コストで汎用的ではあるが、出力キャパシタンスが大

きい Si-MOSFET を使用しても、出力キャパシタンスの力率低下の影

響を回避できる改善策を提示しており、実用上意義があると考える。  

（ 2）  情報通信機器用に製品化されている電源を使用し同一サイズ条件に

て LLC 回路と位相シフト回路の比較を行い、回路各部の損失の差異と

その要因について明らかにしている。さらに、主要な損失発生源であ

るトランス巻線について改善を行った場合の損失差がどのように変化

するかを示した。  

この結果は、LLC 回路のスイッチ素子の損失がソフトスイッチング

化で低損失になる一方で、 LLC 回路で特に損失低減が不可欠な素子が

トランスであることとその要因について明らかにしており、 LLC 回路

をさらに高効率化することに大きく貢献すると考えられる。  

（ 3）  トランス銅損低減が期待できるプレーナトランスを採用した LLC 回

路による実験にて、厳密な損失分析により、巻線間キャパシタンスに

起因する損失の特性（巻線間キャパシタンスや出力電力などの条件に

より損失がどのように変化するのか）について明らかにした。また、

巻線間キャパシタンスに起因する損失を計算で求める方法を新たに提

案し、実験値との比較により妥当性の検証を行った。この損失計算に

必要な巻線間キャパシタンスの測定方法について提案を行っている。



47 

 

さらに、巻線間の動作電圧を考慮し巻線間の結合度を変化させること

により巻線間キャパシタンスに起因する損失を低減する新たな手法を

示し、試作機において効果の確認を実施した。  

 この結果は、今後 LLC 回路の高効率化のために更にプレーナトラン

スが利用されていった場合や、小型化のためスイッチング周波数の高

周波化が行われていった場合に、巻線間キャパシタンスに起因する損

失増加の抑制に大きく貢献すると考えられる。  

（ 4）  実際に入出力ノイズフィルタを接続した LLC 回路にて、トランス巻

線間の寄生キャパシタンスにより入出力ノイズフィルタの Y キャパシ

タ ( 1 5 )を介して流れる電流と、電源損失を測定し、フィルタのコモンモ

ードチョークの損失が増加する影響があることを検証した。さらに、

巻線間キャパシタンスに起因するコモンモードチョークの損失を低減

する新たな方法として、トランス 1 次、 2 次間に橋絡キャパシタを追

加する提案をし、その効果の検証を行った。車載充電器や ICT 装置の

給電設備に用いられる LLC コンバータのトランスは、安全規格上の絶

縁境界となり、この絶縁境界をまたがるキャパシタは、橋絡キャパシ

タと定義されているため ( 7 8 )、本論文でも橋絡キャパシタという名称を

用いる。  

 この結果は、今後 LLC 回路の高効率化のために、巻線間の結合が高

く寄生キャパシタンスが大きいトランスがより多く利用されていった

場合に、ノイズフィルタを含めた損失影響の把握とその抑制に大きく

寄与すると考えられる。  

 以上の内容は、今後更に市場が拡大する電気自動車や情報通信、および再

生 可 能 エ ネ ル ギ ー 分 野 に お い て 広 く 利 用 さ れ る 商 用 電 源 を 入 力 と す る 昇 圧

型電流臨界 PFC 回路と LLC 回路で構成されるソフトスイッチング電源にお

いて、さらに高効率化する上で阻害要因となる寄生キャパシタンスの影響を

低減することに貢献するため、最終的に省エネ化や省資源化、環境負荷の低

減に寄与すると考える。  

 本論文の構成は以下の通りである。  

 第 1 章では研究の社会的背景、本研究の技術分野である商用電源を入力と

したスイッチング電源回路の主な種類と特性比較、高効率化に不可欠なソフ
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トスイッチング化に適した回路、ソフトスイッチング化に伴う寄生キャパシ

タンスの影響と対策の必要性を示し、本研究の意義について述べる。  

 第 2 章では、電気自動車や情報通信装置用に利用される商用電源を入力と

したスイッチング電源の高効率化を目的とし、その構成要素である PFC 回

路をソフトスイッチン化するのに適した昇圧チョッパ型電流臨界 PFC 回路

を採用した場合に、整流スイッチング素子の寄生キャパシタンスの影響によ

り、入力電流のゼロクロス付近で波形が歪み、力率が低下する問題に着目し、

力率低下の改善として、整流スイッチ出力キャパシタンスの電圧依存性改善、

昇圧回路のマルチフェーズ化、低電流時の昇圧回路切り替え、の 3 つの方法

による効果を検証し、それぞれの効果を述べる。  

 第 3 章では、電気自動車や情報通信装置用に利用される商用電源を入力と

したスイッチング電源の高効率化を目的とし、その構成要素である DC-DC

回路をソフトスイッチン化するのに適した LLC 回路を採用した場合の、従

来使用されていた位相シフト回路に対する優位性を示す。具体的には、情報

通 信 機 器 用 に 製 造 さ れ た 電 源 を 使 用 し て 同 じ サ イ ズ の 条 件 下 で の 損 失 比 較

の結果から、LLC 回路の全損失に対するトランスの損失の割合の高さを示し、

その要因が２次側整流素子のオン抵抗と、トランスの１次巻数の差によって

決定づけられることを述べる。また補足として、トランスの巻線間の結合を

高くし銅損を低減した場合の、両回路方式の損失の比較結果を示す。  

 第 4 章では、LLC 回路において損失の割合が高いトランスに対し、銅損の

低減が期待できる積層（プレーナ）トランスを適用した場合に、巻線間キャ

パシタンスに起因する損失が発生することを示し、その損失が増減する特徴

を実験結果から示す。さらに、トランス巻線の層レイアウトを変えることで

巻線間キャパシタンスに起因する損失を減少させる新しい手法を述べる。ま

た、損失の大きさに関係する巻線間のキャパシタンス値を測定する方法を提

案する。  

 第 5 章では、LLC 回路の高効率化に必要不可欠なトランス銅損低減として、

積層（プレーナ）トランスなどのように巻線間の結合を高くした場合に、巻

線 間 キ ャ パ シ タ ン ス が 増 加 し こ の 寄 生 キ ャ パ シ タ ン ス と 入 出 力 ノ イ ズ フ ィ

ルタの Y キャパシタを介して循環電流が生じ、フィルタのコモンモードチョ

ークの損失が増加する影響があることを示す。さらに、トランス巻線間に橋
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絡キャパシタを追加して、コモンモードチョークの損失を低減する新たな方

法を述べる。  

 第 6 章では、本研究報告における成果をまとめ、本研究の課題と将来展望

について述べる。  
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第2章 昇圧チョッパ型電流臨界 PFC におけるスイ

ッチ寄生キャパシタンス影響と力率改善  

電 気 自 動 車 や 情 報 通 信 装 置 用 に 利 用 さ れ る 商 用 電 源 を 入 力 と し た ス イ ッ

チング電源の高効率化を目的とし、その構成要素である PFC 回路をソフト

スイッチン化するのに適した昇圧チョッパ型電流臨界 PFC 回路を採用した

場合に、整流スイッチング素子の寄生キャパシタンスの影響により、入力電

流のゼロクロス付近で波形が歪み、力率が低下する問題がある。  

これに対し本章では、現在量産されているスイッチング素子の中でオン抵

抗が低く、かつ低コストで汎用的ではあるが、出力キャパシタンスが大きい

Si-MOSFET の使用を前提とした力率低下の改善として、以下の 3 つの方法

による効果の検証結果について述べる。  

（ 1） 整流スイッチ出力キャパシタンスの電圧依存性改善  

Si -MOSFET の出力キャパシタンスは印加電圧依存性があるため、出

力キャパシタンスを充電する電圧変化による出力キャパシタンス特性

が力率に深く関係する ( 7 9 )。この点に着目し、素子の出力キャパシタン

スの電圧依存特性を最適化させることによる力率低下の抑制効果。  

（ 2） 昇圧回路のマルチフェーズ化  

整流素子の出力キャパシタンスは電流定格に比例（オン抵抗に反比例）

する点に着目し、昇圧回路をマルチフェーズ化し出力キャパシタンス

の小さい素子を使用することによる力率低下の抑制効果。  

（ 3） 低電流時の昇圧回路切り替え  

高 効 率 化 の た め 低 オ ン 抵 抗 の ス イ ッ チ を 選 定 し た 場 合 、 Si-MOSFET

の出力キャパシタンスはオン抵抗に反比例し大きくなる傾向を示す点

に着目し、低入力電流領域で出力キャパシタンスが小さいスイッチを

使用した昇圧回路に切り替えることによる力率低下の抑制効果。  
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2.1. 整流スイッチング素子の出力キャパシタンスによ

る力率低下  

まず昇圧チョッパ型電流臨界 PFC における整流スイッチング素子の出力キ

ャパシタンスによる力率低下について、実際の事例をもとに説明する。 

図 2-1 は電流臨界 PFC の回路図である。Q1 から Q4 は高周波でスイッチン

グする素子で、 Q5、 Q6 は商用周期でオン/オフする素子である。 

この回路に表 2-1 に示す高周波スイッチング用デバイスを使用した場合の

出力電力と力率の関係を示したグラフが図 2-2 で、出力キャパシタンス 𝐶௢௦௦の

大きいものほど力率が低下していることが分かる。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

種類 デバイス名 Coss Ron(typ.) 

SiC-MOS SCT3080AL 39pF 80mΩ 

SiC-MOS SCT3030AL 89pF 30mΩ 

SJ-MOS IPW65R041CFD 400pF 37mΩ 

 

図 2-1 電流臨界 PFC 回路図  

図 2-2 スイッチング素子別の力率  

表 2-1 高周波スイッチング用デバイス  
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一方、図 2-3 は表 2-1 の 3 素子を使用した場合の効率特性で、軽負荷領域

ではオン抵抗 𝑅௢௡の小さい素子を使用した場合の効率が低いため、出力キャパ

シタンスの影響が大きいことが分かる。 

図 2-4 は整流スイッチ（図 2-1 の Q1 または Q3）の入力電流のゼロクロス

付近の動作波形である。出力キャパシタンスの大きい素子ではターンオフ後

に出力キャパシタンスを充電する電流が逆方向（ソースからドレイン）に流

れる。この電流はインダクタを介して入力側に流れるが、インダクタの平均

電流が入力電流となるため、入力電流のゼロクロス付近の電流値が減少し、

力率低下につながることになる。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 2-3 スイッチ素子別の効率特性  

図 2-4 整流スイッチ波形（ゼロクロス付近）  

Q1 Id  

Q1 Vd s  
C H 2 _  

C H 1 _  

SCT3080AL IPW65R041CFD 

CH1:1A/d iv,  CH2:100V /d iv

1ms /d iv

CH1:2A/d iv,  CH2:100V /d iv

2ms /d iv

C H 2 _  

C H 1 _  

Q1 Id  

Q1 Vd s  
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ここで、整流スイッチの出力キャパシタンスによる力率低下を、回路シミ

ュレータ PSIM( 8 0 )を用いて再現した。回路は単純化のため図 2-5 に示す通り

単相の昇圧型 PFC とした。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

整流スイッチの出力キャパシタンスの影響のみを把握するため、整流スイ

ッチは理想ダイオードと出力キャパシタンス 𝐶௢௦௦の並列接続とし、ローサイ

ド側の Q2 は理想 FET とした。 

Q2 のゲートパルス、インダクタ電流、Q1、Q2 のドレイン電流およびドレ

イン電圧の関係は図 2-6 の通りで、ローサイド側の Q2 は整流スイッチの出

力キャパシタンスが充電された後（t2 以降）にターンオンするため、ローサ

イド側の Q2 は ZVS 動作するように駆動される。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 2-5 シミュレーション回路図 
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図 2-6 ZVS 動作波形 
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整 流 ス イ ッ チ に つ い て は 、 表 2-2 に 示 す 出 力 キ ャ パ シ タ ン ス の 異 な る

SJ-MOSFET と SiC-MOSFET について、図 2-7 の通り電圧依存特性を再現

した。 

 

表 2-2 使用デバイス  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

PFC 動作をさせた場合の入力電流波形と、力率値の解析結果を図 2-8 に示

す。力率は PSIM の VI・力率メータにて算出される値で、有効電力 P、皮相

電力 S から算出式（ 2-1）から（ 2-3）の通り求められる。 

 

𝑃 ൌ
1
𝑇

න ൫𝑉௜ሺ௧ሻ ∙ 𝐼௜ሺ௧ሻ൯𝑑𝑡
்

଴
       （ 2-1）  

𝑆 ൌ 𝑉௜ሺ௥௠௦ሻ ∙ 𝐼௜ሺ௥௠௦ሻ       （ 2-2）  

𝑃𝐹 ൌ
𝑃
𝑆
         （ 2-3）  

 

この結果から、出力キャパシタンスが大きい SJ-MOSFET ではゼロクロス

付近の電流値が減少し、力率も低下することが確認出来た。  

 

種類 デバイス名 Coss Ron(typ.) 

SJ-MOS IPW65R019C7 160pF 17mΩ 

SiC-MOS SCT3080AL 89pF 30mΩ 

図 2-7 出力キャパシタンス 𝐶௢௦௦電圧依存特性  
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図 2-9、図 2-10 は正弦波のゼロクロス付近のインダクタ電流と整流スイッ

チ（ Q1）の電流波形で、ターンオフ後に出力キャパシタンスを充電する電流

が逆方向（ソースからドレイン）に流れ、インダクタにも同じ電流が流れて

いることが分かる。インダクタ電流の平均電流が入力電流となるが、出力キ

ャパシタンスの大きい SJ-MOSFET で逆方向の電流が大きく、平均電流がほ

ぼゼロになっており入力電流波形と一致していることが分かる。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 2-8 入力電流波形（シミュレーション）  

SiC-MOS、 PF=0.997 SJ-MOS、 PF=0.980 

図 2-9 インダクタ電流波形（ゼロクロス付近）  

SiC-MOS SJ-MOS 

IL 
IL  

I i n  I i n  

SiC-MOS SJ-MOS 

図 2-10 整流スイッチ波形（ゼロクロス付近） 

IQ 1  IQ 1  
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2.2. 出力キャパシタンスの電圧依存特性と力率  

Si-MOSFET の出力キャパシタンスは印加電圧依存性があるため、出力キ

ャ パ シ タ ン ス を 充 電 す る 電 圧 変 化 に よ る 出 力 キ ャ パ シ タ ン ス 特 性 が 力 率 に

深く関係する点に着目し、素子の出力キャパシタンスの電圧依存特性を変更

することで力率低下の抑制に効果があるのかを確認した。 

図 2-11 に比較を行った電圧依存性の異なる 2 つの出力キャパシタンス特性

を 示 す 。 1 つ 目 は SiC-MOSFET と 比 較 し 出 力 キ ャ パ シ タ ン ス が 大 き い

SJ-MOSFET、2 つ目は電圧依存性が一定で SJ-MOSFET と平均キャパシタ

ンスが同一のものとした。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 2-12 は電圧依存性が一定の出力キャパシタンス特性を持つ整流スイッ

チ を 使 用 し た 場 合 と の 入 力 電 流 波 形 と 力 率 の シ ミ ュ レ ー シ ョ ン に よ る 比 較

で、図 2-13 が入力電圧のゼロクロス付近の拡大波形である。平均キャパシ

タンスが同じだと、入力電流、力率、逆流電流はほぼ同等で、力率低下の抑

制効果は無いことが確認出来る。 

 

 

 

 

 

 

 

図 2-11 比較した 2 種類の出力キャパシタンス電圧依存性  

図 2-12 出力キャパシタンス電圧依存性の違うスイッチの入力電流波形

SJ-MOS、 PF=0.980 CO S S：一定、 PF=0.980 
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図 2-14 は入力電圧 0V（ゼロクロス付近）条件での図 2-6 の時間 t1 から

t2 の期間における ZVS 動作波形をシミュレーションした回路で、図 2-15 は

Q2 ドレイン電圧、インダクタ電流、Q1 の出力キャパシタンス充電電荷量 𝑄஼௢௦௦

を表した波形である。 

Q2 の出力キャパシタンスの電圧依存特性が異なるため、Q2 ドレイン電圧

の減少カーブは異なるが、 400V からゼロボルトになるまでの Q1 の出力キ

ャパシタンス充電電荷量は 1.33uC で等しいことが分かる。 

この結果から、素子の出力キャパシタンスの電圧依存特性が変っても、整

流スイッチの出力キャパシタンスを充電する総電荷量が同じであれば、逆流

電流は同じであるため、力率改善の効果が得られないということが確認出来

た。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 2-13 出力キャパシタンス一定時のインダクタと整

流スイッチ波形（ゼロクロス付近）  
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図 2-14 入力電圧 0V（ゼロクロス付近）条件での ZVS 動作波形

シミュレーション回路 



58 

 

  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

2.3. 多相化による力率改善  

次に、 Si-MOSFET の出力キャパシタンスは電流定格に比例（オン抵抗に

反比例）する点に着目し、昇圧回路をマルチフェーズ化し出力キャパシタン

ス の 小 さ い 素 子 を 使 用 す る こ と で 力 率 低 下 の 抑 制 に 効 果 が あ る の か を 確 認

した。  

2 相化、 3 相化それぞれの回路を図 2-16、図 2-17 に示す。多相化する場

合各回路電流は相数分割されるため、表 2-3 に示す通り、オン抵抗が電流に

反比例するような素子を選定する。各相のスイッチングタイミングは一般的

なインターリーブ回路と同様に、 2 相時は 180deg、 3 相時は 120deg という

ように位相をずらす。  
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図 2-16 2 相化 PFC 回路図  
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図 2-15 入力電圧 0V（ゼロクロス付近）条件での ZVS 動作波形  
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 整流スイッチについては、表 2-3 に示す通り回路相数と出力キャパシタン

ス 𝐶௢௦௦が反比例するものを選定した。  

 

表 2-3 回路相数と使用デバイス  

 

回 路 シ ミ ュ レ ー シ ョ ン に よ る ２ 相 化 時 の 入 力 電 流 波 形 お よ び 力 率 値 を 図

2-18 に、スイッチ波形を図 2-19 に示す。負電流分は正電流分とほぼ同等で

力率は改善されなかった。回路相数を増やすと 1 相あたりのインダクタ電流

が減ることになる。素子の出力キャパシタンスが減少すると充電に必要な電

荷も減少するが、インダクタ電流の減少と相殺されてしまうため、マルチフ

ェーズ化しても力率は抑制されないと言える。  

 

 

 

 

 

 

 

 

回路相数 デバイス名 Coss Ron(typ.) 

1 相 IPW65R041CFD 400pF 37mΩ 

2 相 IPW65R080CFD 215pF 72mΩ 

3 相 IPW65R110CFD 160pF 99mΩ 

‐6A

‐4A

‐2A

0A

2A

4A

6A

0ms 5ms 10ms 15ms 20ms

図 2-17 3 相化 PFC 回路図  

単相、 PF=0.980 2 相化、 PF=0.981 

図 2-18 相数の違いによる入力電流波形  
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2.4. 低電流時昇圧回路切り替えによる力率改善  

整流スイッチ出力キャパシタンスの影響による力率低下の改善として、低

電 流 時 に 出 力 キ ャ パ シ タ ン ス が 小 さ い ス イ ッ チ を 使 用 し た 昇 圧 回 路 に 切 り

替えによる効果の検討を行った。回路図を図 2-20 に、使用するスイッチの

特性を表 2-4 に示す。Q1 と Q2 が商用周期内の電流振幅が大きい領域で動作

するスイッチで、出力キャパシタンスは大きいがオン抵抗小さい特性となっ

ている。一方、Q3 と Q4 が電流振幅の小さい領域で動作するスイッチで、オ

ン抵抗は大きいが出力キャパシタンスが小さい特性となっている。  

 

 

 

 

 

 

 

‐3.0A

‐2.0A

‐1.0A

0.0A
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3.0A
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‐3.0A

‐2.0A

‐1.0A

0.0A

1.0A

2.0A

3.0A

8.122ms 8.125ms 8.127ms 8.130ms 8.132ms

図 2-20 低電流時切り替え機能付き PFC 回路図  

図 2-19 相数の違いによるインダクタと整流スイッチ波形

単相  2 相化  

IL  IL 1  

I i n  I i n  

IQ 1  

IQ 1  

IL 2  

IQ 1  
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表 2-4 使用デバイス  

 

このため入力電流の振幅の小さいゼロクロス付近で、出力キャパシタンス

が小さいスイッチが動作するため、力率低下を改善する効果が期待できる。 

低 電 流 時 に 出 力 キ ャ パ シ タ ン ス が 小 さ い ス イ ッ チ を 使 用 し た 昇 圧 回 路 に

切 り 替 え た 場 合 の 回 路 シ ミ ュ レ ー シ ョ ン に よ る 入 力 電 流 波 形 と 力 率 値 を 図

2-21、インダクタ電流波形を図 2-22 に示す。  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

スイッチ デバイス名 Coss Ron(typ.) 

Q1, Q2 IPW65R019C7 160pF 17mΩ 

Q3, Q4 SCT3080AL 89pF 30mΩ 

‐6A

‐4A

‐2A

0A

2A

4A

6A

0ms 5ms 10ms 15ms 20ms

図 2-21 低電流時回路切り替え有無の入力電流波形  

低電流時切り替え無し  

PF=0.980 

低電流時切り替えあり  

PF=0.984 

図 2-22 低電流時回路切り替え有無のチョーク電流波形  

低電流時切り替え無し  

低電流時切り替えあり  

IL  

IL 1  

IL 2  
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 また、入力電圧のゼロクロス付近のインダクタと整流スイッチ電流波形を

図 2-23 に示す。  

切り替わり点のインダクタ電流の波高値はほぼ同等で、力率は 0.980 から

0.984 に改善が確認された。ただし昇圧回路の切り替わり点で出力キャパシ

タンスが小さい側は平均電流としての入力電流が上昇し段差が生じるため、

力率改善量が少なくなっていると考えられる。  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

2.5. まとめ  

電 気 自 動 車 や 情 報 通 信 装 置 用 に 利 用 さ れ る 商 用 電 源 を 入 力 と し た ス イ ッ

チング電源の高効率化を目的とし、その構成要素である PFC 回路をソフト

スイッチン化するのに適した昇圧チョッパ型電流臨界 PFC 回路を採用した

場合に、整流スイッチング素子の寄生キャパシタンスの影響により、入力電

流のゼロクロス付近で波形が歪み、力率が低下する課題に対し、現在量産さ

図 2-23 低電流時回路切り替え有無のインダクタと整流スイッチ

電流波形（ゼロクロス付近）  

低電流時切り替え無し  低電流時切り替えあり  

IL  IL

I i n  
I i n  

IQ 1  IQ 3  
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れているスイッチング素子の中でオン抵抗が低く、かつ低コストで汎用的で

はあるが、出力キャパシタンスが大きい Si-MOSFET の使用を前提とした力

率低下の改善として、実施した 3 つの方法による効果の検証結果は以下の通

りである。  

（ 1） 整流スイッチ出力キャパシタンスの電圧依存性を改善する方法では、

素子の出力キャパシタンスの電圧依存特性が変っても、整流スイッチ

の出力キャパシタンスを充電する総電荷量が同じであれば、逆流電流

は同じであるため力率改善の効果が得られない。  

（ 2） 昇圧回路の多相化については、昇圧回路 1 回路当たりの電力が分割さ

れる分、整流スイッチに電流定格が小さく出力キャパシタンスが小さ

い素子を使用出来ても、整流スイッチの出力キャパシタンスを充電す

る電流（負電流）と、負荷側に供給される電流それぞれが小さくなる

ため、平均電流は増加せず力率が改善されない。  

（ 3） 高効率化のため低オン抵抗のスイッチを選定した場合、出力キャパシ

タンスはオン抵抗に反比例し大きくなる傾向を示す点に着目し、低入

力 電流 領域 で出 力キ ャパ シタ ンス が小 さい スイ ッチ を使 用し た昇 圧

回路に切り替えることで力率低下を改善することが出来る。  
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第3章 LLC 回路の損失評価及び高効率化  

本章では、電気自動車や情報通信装置用に利用される商用電源を入力とし

たスイッチング電源の高効率化を目的とし、その構成要素である DC-DC 回

路をソフトスイッチン化するのに適した LLC 回路を採用した場合の、従来

使用されていた位相シフト回路に対する優位性を明らかにしている。  

具体的には、情報通信機器用に製造された電源を使用して同じサイズの条

件下での損失比較の結果から、LLC 回路の全損失に対するトランスの損失の

割合は、位相シフト回路のそれよりもはるかに高く、その要因がトランスの

巻数の違いによることを明らかにしている。さらに、位相シフト回路と LLC

回路のどちらが低損失の点で優位になるかは、２次側整流素子のオン抵抗と、

トランスの１次巻数の差によって決定づけられることを示している。  

 

 

3.1. 損失評価の条件  

図 3-1 に、損失評価に使用する情報通信機器用の電源の外観を示す。太線

で囲まれた部分は DC-DC コンバータ部である。  

表 3-1 に、入力電圧、出力電圧、出力電力、および DC-DC コンバータ部

のサイズの仕様を示す。入力電圧は PFC（力率改善）部の出力電圧に相当す

る。  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 図 3-1 情報通信機器用の電源の外観  

DC-DC コンバータ部  
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表 3-1 DC-DC コンバータ部の入力電圧、出力電圧、出力電力およびサイズ

の仕様  

 
Input  vo l tage .  Output  

vol tage  

Output  

power.  

S ize .  

DC300V -  410V DC12V 1000W 42(H)×60(W)×200(D)mm 

 

図 3-2 に、位相シフト回路の回路図を示す。𝐿௥は部分共振用のインダクタ、

𝐶௥はトランスの偏励磁を抑制するキャパシタ、𝐿௢と 𝐶௢は平滑用フィルタ、𝑅ௌは

電流検出用の抵抗、 𝑄௢は電源冗長用の ORing FET である。 𝑁௉はトランスの

１次巻線である。 𝑁ௌはトランスの２次巻線である。  

図 3-3 に、 LLC 回路の回路図を示す。 𝐿௥と 𝐶௥は電流共振用インダクタとキ

ャパシタである。LLC 回路は出力側のリップル電流が大きいため、出力キャ

パシタ 𝐶௢は等価直列抵抗（ ESR）の小さいセラミックキャパシタが使用され

る。また、出力リップル電圧抑制用として 𝐿௢、 𝐶௢
ᇱが付加されている。位相シ

フト回路との比較のために、１次側回路はフルブリッジであり、２次側回路

はセンタータップ整流である。両回路は基本回路の構成が同じであるため、

構造を大きく変えることなく、実際の製品に適用しやすい利点がある。  
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図 3-2 位相シフト回路の回路図 

図 3-3 LLC 回路の回路図 
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図 3-4 は、スイッチング周波数の変動に対する LLC 回路の出力電圧を示し

ている。  低損失化のため定格入力電圧のスイッチング周波数は共振周波数

に近い値としている。  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

3.2. 損失評価の結果  

表 3-2 に各回路方式による部品の電圧と電流の値比較を示す。   

 

 

 

 

 

 

 

 

  

表 3-3 に各回路方式の効率と総損失値比較を示す。図 3-5 は、位相シフト

回路と LLC 回路の損失を示している。両回路の損失の詳細は、各部品の動

作電圧、電流、抵抗等によって求められている。スイッチ損失は、ドレイン

電流とドレイン電圧波形の時間積分、またはドレイン電流実効値とオン抵抗

から計算される。トランスまたはインダクタの銅損は、巻線電流の実効値と

0
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:Ro(mid)

:Ro(min)

図 3-4 スイッチング周波数の変動に対する LLC 回路の出力電圧  

Phase shift LLC
Voltage rating 600V 600V
Drain current 2.7Arms 2.3Arms
Primary current 3.9Arms 3.2Arms
Np : Ns 21 : 1 36 : 1
Magnetic flux density 0.15T 0.15T
Secondary current 57Arms 64Arms
Voltage rating 100V 40V
Drain current 57Arms 64Arms

Secondary SW

Primary SW

Transformer

表 3-2 各回路方式における部品の電圧と電流の値比較 



67 

 

交流抵抗から計算される。トランスまたはインダクタの鉄損は、動作電流ま

たは電圧から得られた磁束密度、およびコア材質固有の磁束密度と鉄損の関

係から計算される。各キャパシタの損失は、リップル電流の実効値と等価直

列抵抗（ ESR）から計算される。PCB（ Printed Circuit  Board）はプリント

基板の配線パターンの損失を示している。 𝑅்ିொೞ೐೎
はトランスの２次巻線から

２次側同期整流スイッチまでの配線の交流抵抗である。損失比較の結果、位

相シフトと比較し LLC 回路の２次側整流スイッチ損失は約 1/3 であるが、

トランス損失は約 1.3 倍で、総損失はほぼ同じであることが判明した。  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

位相シフト回路などの PWM 制御の場合、最小入力電圧でトランスの巻数

比を決める必要がある。最小入力電圧は PFC の出力電圧リップルや瞬時停

電時の電圧低下などが想定される。（ 3-1）式は、１次巻数 𝑁௉と最小入力電圧

𝑉௜ሺ௠௜௡ሻとの関係、２次巻数 𝑁ௌ、最大デューティ比 𝐷ሺ௠௔௫ሻ、出力電圧 𝑉௢の関係を

示している。  

Phase shift LLC
Efficiency 95.3% 95.4%
Total loss 49.0 W 47.0 W

0.1W

10.7W

5.1W

0.3W

1.0W

19.4W
1.1W

4.1W
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10.8W

2.2W
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Other

RT-Qsec
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Qo

Rs

Lo

Co

Cr

T

Lr

Q5,Q6

Q1-Q4

Loss (W)

:Phase shift

:LLCRT-Qsec

図 3-5 各回路方式における部品の損失比較  

表 3-3 各回路方式の効率と総損失値比較  
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𝑁௉ ൌ
𝑉௜ሺ௠௜௡ሻ𝑁ௌ𝐷ሺ௠௔௫ሻ

𝑉௢
       （ 3-1）  

 

入力電圧 𝑉௜時のトランスの２次電圧を式（ 3-2）により求める。  

 

𝑉ே௦ ൌ
𝑉௜𝑁ௌ

𝑁௣
        （ 3-2）  

𝑉ே௦ ൌ
𝑉௜𝑉௢

𝑉௜ሺ୫୧୬ሻ𝐷ሺ௠௔௫ሻ
       （ 3-3）  

 

このため、位相シフト回路では最小入力電圧が低くなるほど定格入力電圧

時の２次側スイッチに印加される電圧が上昇し、定格電圧の高い素子が必要

となる。  

一方、LLC 回路ではトランスの２次巻線電圧は出力電圧と常に等しくなり、

２次側スイッチに定格電圧の低い素子が使用可能になる。したがって、２次

側スイッチの導通抵抗が低下し、消費電力が大幅に低減される。  

しかしながら、LLC 回路を低損失で動作させるため定格入力電圧 𝑉௜時のス

イッチング周波数を共振周波数とすると、１次巻数は（ 3-4）式となり、ト

ランスの２次巻数が位相シフトの巻数と同じである場合、LLC 回路のトラン

ス１次巻数は位相シフトよりも増加することになる。  

 

𝑁௉ ൌ
𝑉௜𝑁ௌ

𝑉௢
        （ 3-4）  

 

図 3-6 に出力電圧 12V、最大デューティ比 1、２次巻数を最小１ターンと

した場合の１次巻数 𝑁௉と最小入力電圧 𝑉௜ሺ௠௜௡ሻの関係を示す。同じサイズのトラ

ンスを使用する場合、巻数が多い方の巻線の断面積を減少させる必要がある。

そのため、巻線の導通損失が増加し、高効率が阻害される。その結果、全損

失に対するトランスの損失率が高くなり、LLC 回路ではトランスの損失の低

減が不可欠であることが分かる。  
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実際の効率比較評価時のトランス１次巻数は、位相シフト回路では 21 タ

ーン、 LLC 回路では 36 ターンを選択したが、この時のトランス交流抵抗は

図 3-7 に示す通りで、巻数が多い LLC 回路が大きい結果となっている。 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 3-8 に両方式の２次側同期整流スイッチの駆動パルスとドレイン電流波

形を示す。 
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図 3-6 １次巻数 𝑁௉と最小入力電圧 𝑉௜ሺ௠௜௡ሻの関係  

図 3-8 両方式の 2 次側同期整流スイッチの駆動パルスとドレイン電流波形

図 3-7 両方式のトランス交流抵抗比較  
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位相シフト回路の２次側同期整流スイッチドレイン電流波形は図 3-9 の通

りで、実効値の計算値は（ 3-5）式の通り示される ( 8 1 )。∆𝐼௅ை௎்は出力インダク

タのリップル電流の振幅である。  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

𝐼ௌ௥௠௦ ൌ ට𝐼ௌ௥௠௦ଵ
ଶ ൅ 𝐼ௌ௥௠௦ଶ

ଶ ൅ 𝐼ௌ௥௠௦ଷ
ଶ     （ 3-5）  

𝐼ௌ௥௠௦ଵ ൌ ඨ൬
𝐷
2

൰ ቈ𝐼௉ௌ𝐼ெௌ ൅
ሺ𝐼௉ௌ െ 𝐼ெௌሻଶ

3
቉         ሺ𝑡: 𝑡0~𝑡1ሻ   （ 3-6）  

𝐼ௌ௥௠௦ଶ ൌ ඨ൬
1 െ 𝐷

2
൰ ቈ𝐼௉ௌ𝐼ெௌ ൅

ሺ𝐼௉ௌ െ 𝐼ெௌଶሻଶ

3
቉         ሺ𝑡: 𝑡1~𝑡2ሻ   （ 3-7）  

𝐼ௌ௥௠௦ଷ ൌ
∆𝐼௅ை௎்

2
ඨ൬

1 െ 𝐷
6

൰        ሺ𝑡: 𝑡3~𝑡4ሻ     （ 3-8） 

LLC 回路の２次側同期整流スイッチドレイン電流実効値の計算値は（ 3-9）

式の通り示される ( 5 5 )。  

 

𝐼ௌ௥௠௦ ൌ
𝜋
4

𝐼ை௎்        （ 3-9）  

図 3-10 に両方式の出力電流に対する２次側同期整流スイッチドレイン電

流実効値を示す。位相シフト回路の軽負荷時を除いて、今回実験値は計算値

と傾向は一致している。定格 82A 負荷時では位相シフト回路が 1 割程度の差

のため、前述した通り定格電圧と導通抵抗が低い素子を使用できる LLC 回

路が優位となることが分かる。  

図 3-9 位相シフト回路の 2 次側同期整流スイッチドレイン電流波形  
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図 3-11 に両方式のスイッチ駆動パルスとトランス１次電流波形を示す。  

 

 

 

 

 

 

 

位相シフト回路             LLC 回路 

 

 

位相シフト回路のトランス１次側巻線電流波形は図 3-12 の通りで、実効

値の計算値は（ 3-10）式の通り示される ( 8 1 )。  
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図 3-11 両方式のスイッチ駆動パルスとトランス１次電流波形  

図 3-12 位相シフト回路のトランス１次側巻線電流波形  

図 3-10 両方式の出力電流に対する 2 次側同期整流スイッチ

ドレイン電流実効値  
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𝐼௉௥௠௦ ൌ ට𝐼௉௥௠௦ଵ
ଶ ൅ 𝐼௉௥௠௦ଶ

ଶ      （ 3-10）  

𝐼௉௥௠௦ଵ ൌ ඨሺ𝐷ሻ ቈ𝐼௉௉𝐼ெ௉ ൅
ሺ𝐼௉௉ െ 𝐼ெ௉ሻଶ

3
቉         ሺ𝑡: 𝑡0~𝑡1ሻ   （ 3-11）  

𝐼௉௥௠௦ଶ ൌ ඨሺ1 െ Dሻ ቈ𝐼௉௉𝐼ெ௉ଶ ൅
ሺ𝐼௉௉ െ 𝐼ெ௉ଶሻଶ

3
቉         ሺ𝑡: 𝑡1~𝑡2ሻ   （ 3-12）  

LLC 回路のトランス１次側巻線電流実効値の計算値は（ 3-13）式の通り示

される ( 8 2 )。 ∆𝐼௅ெ஺ீは励磁電流の振幅、 𝑛 はトランス巻数比である。  

 

𝐼௉௥௠௦ ൌ ට𝐼௉௥௠௦ଵ
ଶ ൅ 𝐼௉௥௠௦ଶ

ଶ      （ 3-13）  

𝐼௉௥௠௦ଵ ൌ
𝜋

2√2𝑛
𝐼ை௎்       （ 3-14）  

𝐼௉௥௠௦ଶ ൌ ඨ∆𝐼௅ெ஺ீ
ଶ

12
       （ 3-15） 

図 3-13 に両方式の出力電流に対するトランス１次側巻線電流実効値を示

す。位相シフト回路においては（ 3-12）式で示した循環電流が流れるため、

LLC 回路と比較し実効値が大きくなるが、図 3-6 で示した通りトランス１次

巻数が位相シフト回路より多くなるため、損失が大きくなる結果となった。

なお、LLC 回路では図 3-4 で示したゲイン特性を実現するためと、ZVS 動作

のための励磁電流確保のため、位相シフト回路より励磁インダクタンスが小

さくなり、軽負荷時の実効値が高くなる傾向を示している。  
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図 3-13 両方式の出力電流に対するトランス１次側巻線電流実効値 
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なお、軽負荷時の実験結果が計算値と異なる理由について補足する。位相

シフト回路の軽負荷状態では、ZVS を達成するために必要な共振電流が不足

する ( 8 3 )。この対策として、より多くの共振電流を確保するために、デッドタ

イムを調整して循環電流を増やしている。このため、軽負荷での電流の実効

値が増加している。図 3-14、図 3-15、および図 3-16 に、位相シフト回路に

おけるデッドタイムを変えた場合の軽負荷での動作波形を示す。図 3-14 は 2

次 側 同 期 整 流 ス イ ッ チ の 駆 動 パ ル ス と ド レ イ ン 電 流 波 形 を 示 し て い る 。 図

3-15 は駆動パルスとトランスの一次電流波形を示している。 
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図 3-14 位相シフト回路におけるデッドタイムを変えた場合の軽負

荷でのスイッチ駆動パルスとトランス１次電流波形  
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図 3-15 位相シフト回路におけるデッドタイムを変えた場合の軽負

荷でのスイッチ駆動パルスと 2 次側同期整流スイッチ電流波形 
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図 3-16 は 1 次スイッチ Q3 の駆動パルスとドレイン電圧波形を示している。

循環電流が増加すると、1 次スイッチ Q3 がオンするときのドレイン電圧が

低下していることが分かる。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

3.3. トランス損失の改善  

損失の要因となったトランスの巻線抵抗は、スイッチング周波数における

交流（ AC）抵抗である ( 8 4 ) - ( 8 6 )。そこで、１次巻線と２次巻線の近接効果に着

目した。 図 3-17 に巻線構成の改良を示す。トランスの１次巻線および２次

巻線はインターリーブ構造となり、2 つの巻線の間の結合が向上されている。  

 

 

 

 

 

Low coupling.   High coupling. 

 

 
図 3-17 巻線構成の改良  
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図 3-16 位相シフト回路におけるデッドタイムを変えた場合の軽負

荷でのスイッチ駆動パルスと 1 次スイッチドレイン電圧波形 
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表 3-4 は、結合改善の前後のトランスの構成要素を示す。１次巻線の線径

は、ボビンの幅をちょうど占めるように調整される。また、カップリングの

改善と表皮効果を考慮して、２次巻線は薄い銅板としている。   

 

 

 

 

 

 

 

 

トランスのカップリング改善の内容を、位相シフト回路へも適用した場合

のトランス構造と構成要素を図 3-18、表 3-5 に示す。  

 

 

 

 

 

 

Low coupling.              High coupling. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 3-19 にトランスの巻線構成の改善前後の交流抵抗値のシミュレーショ

ン結果を示す。改善後のトランスでは、 100kHz 以上で交流抵抗が低下して

Low coupling High coupling
Core

Primary winding
Litz wire.

0.08φ×200pcs.
Litz wire.

0.08φ×168pcs.
Insulator thickness 1mm 1mm

Secondary winding
Foil wire

6(w)×2.5(t)

Foil wire
27(w)×0.1(t)×2parallel

EERS-35

表 3-4 結合改善の前後のトランスの構成要素  

図 3-18 位相シフトのトランス構造  

Low coupling High coupling
Core

Primary winding
Litz wire.

0.08φ×336pcs.
Litz wire.

0.08φ×168pcs.
Insulator thickness 1mm 1mm

Secondary winding
Foil wire

6(w)×2.5(t)

Foil wire
27(w)×0.1(t)×2parallel

EERS-35

表 3-5 位相シフト回路のトランス構成要素 
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いることが確認出来る。１次巻数が少なく出来る位相シフト回路の方が、ト

ランス巻線の交流抵抗は小さくなる。  

 

 

 

 

 

 

 

 

位相シフト回路 

 

 

 

 

 

 

 

 

LLC 回路 

 

 

トランス改善後の各回路方式の効率と総損失値比較を表 3-6 に、損失内訳

の比較を図 3-20 に示す。トランスの損失は巻線構成の改良前より約 50％減

少する。その結果、LLC 回路の効率が位相シフト回路より約 0.4 ポイント上

回ることを確認した。  

トランスの改善後、共振インダクタ損失が増加している。これは、トラン

スの高結合化によりトランスの漏れインダクタンスが小さくなり、共振イン

ダ ク タ の ギ ャ ッ プ を 調 整 し て イ ン ダ ク タ ン ス を 大 き く す る 必 要 が 生 じ た た

めである。このため、共振インダクタの鉄損が増加しているが、トランス損

失の低減効果はこれを上回っている。したがって、トランスの銅損の割合が
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図 3-19 トランスの巻線構成改善前後の交流抵抗値  
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高い条件下では、高結合トランスの導入が高効率に有効と言える。  

各部品の損失としては、位相シフト回路のトランスの損失が LLC 回路を

下 回 る が 、 ２ 次 側 整 流 ス イ ッ チ が 低 耐 圧 、 低 オ ン 抵 抗 の 素 子 を 使 用 で き る

LLC 回路が、総損失としては下回る。つまり、位相シフト回路と LLC 回路

のどちらが優位になるかは、２次側整流素子のオン抵抗、トランスの１次巻

数の差が大きくかかわることが明らかである。  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

3.4. まとめ  

電 気 自 動 車 や 情 報 通 信 装 置 用 に 利 用 さ れ る 商 用 電 源 を 入 力 と し た ス イ ッ

チング電源の高効率化を目的とし、その構成要素である DC-DC 回路をソフ

トスイッチン化するのに適した LLC 回路を採用した場合に、従来使用され

Phase shift LLC
Efficiency 95.8% 96.2%
Total loss 43.0 W 39.0 W
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:Phase shift

:LLCRT-Qsec

表 3-6 トランス改善後の各回路方式の効率と総損失値比較  

図 3-20 トランス改善後の各回路方式の損失内訳  
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ていた位相シフト回路に対する優位性を明らかにするため、情報通信機器用

に製造された電源を使用して同じサイズの条件下で LLC 回路と位相シフト

回路間の損失を比較した結果、以下の内容を明らかにした。  

（ 1） 位相シフト回路と LLC 回路の効率が約 95.3%で差がないことが判明し

た。また、損失分析により LLC は２次側整流スイッチに低オン抵抗素

子を使用できる利点がある一方で、全損失に対するトランスの損失の

割合が、位相シフト回路のそれよりもはるかに高く、その要因はトラ

ンスの巻数の違いである。  

（ 2） トランスの巻数の違いは、最小入力電圧時に出力電圧を確保する条件

から決まる。  

（ 3） （ 1）（ 2）の結果から、位相シフト回路と LLC 回路のどちらが低損失

の点で優位になるかは、２次側整流素子のオン抵抗と、トランスの１

次巻数の差によって決定づけられる。  

（ 4） トランスの１次巻線と２次巻線との間の結合を改善することによって

巻線抵抗を減少させトランス損失を効果的に改善させられれば、位相

シフト回路の効率 95.8%に対し LLC 回路の効率が 96.2%となり、LLC

回路が損失的に優位とすることが出来る。  
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第4章 積層トランスにおける巻線間キャパシタン

スに起因する損失解析と、巻線間電圧を考

慮した層レイアウトによる損失改善  

本章では、電気自動車や情報通信装置用に利用される商用電源を入力とし

たスイッチング電源の高効率化を目的とし、その構成要素である DC-DC 回

路をソフトスイッチン化するのに適した LLC 回路を採用した場合において

問題となる、積層（プレーナ）トランス巻線間キャパシタンスに起因する損

失解析の結果と、巻線間電圧を考慮した層レイアウト変更による損失改善効

果について述べる。  

具体的に検証を行った内容は以下の通りである。  

（ 1） 積層トランスを採用した LLC 回路による実験にて、厳密な損失分析に

より、１次、２次巻線間キャパシタンス（ CPS）に起因する損失（ CPS

ロス）の特性について明らかにしている。具体的には、入力 390V、出

力 12V 200W 電源を設計、製作して、巻線間キャパシタンスや出力電

力などの条件により損失がどのように変化するのか、その特性を提示

した。  

（ 2） 積層トランス巻線間キャパシタンスに起因する損失を計算で求める方

法を新たに提案し、実験値との比較により妥当性の検証を実施した。  

（ 3） 積層トランス巻線間キャパシタンスに起因する損失計算過程で必要な、

巻線間キャパシタンスの測定方法を提案した。  

（ 4） 積層トランス巻線間の動作電圧を考慮し巻線間の結合度を変化させる

ことにより巻線間キャパシタンスに起因する損失を低減する新たな手

法を示し、200W 12V 出力電源試作機において 98.1%の高効率を得た。  

 

4.1. LLC のトランスについて  

図 4-1 は 12V 200W 出力の LLC 回路の損失分析例である。  

近年の半導体素子の進歩により、主スイッチの FET や２次側同期整流回

路の FET のオン抵抗は非常に低くなっており、 ZVS 動作、 ZCS 動作と相ま
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って、LLC 回路におけるスイッチング素子の損失は非常に小さくなっている

( 8 7 ) ( 8 8 )。  

 

 

 

 

 

 

 

 

 また、LLC 回路のトランスの１次側電流波形は正弦波状であり、２次側電

流波形は、センタータップの場合正弦半波状となる。このため通常の電源と

比較して、LLC 回路のトランスを流れる電流の実効値は高くなる。そのため、

図 4-1 では主トランスの損失が全体の損失の 60%以上となっている。  

トランスの銅損を減らす方法としてプレーナトランスがある。図 4-2 に 3

種類の代表的なトランスの外観を示す。プレーナトランスは巻線部を銅パタ

ーン化し、１次２次を交互に積み重ねる構造にすることが可能で、近接効果

による交流抵抗の増加を抑えるものである。  

 

 

 

 

 

 

 

 

図 4-3 に、 3 種類の LLC 回路用トランスの交流抵抗を比較した例を示す。

それぞれのグラフは、１ kHz 時の交流抵抗を１として正規化したものである。 

１次２次セパレートトランスとは、１次と２次の巻線を分離することによ

って得られる漏れインダクタンスを共振成分として利用するものである。  

図 4-3 より、この例では 50kHz 以上でプレーナトランスの優位性がみられ

図 4-1  LLC 回路の損失分析例  

( a )  Usua l  t r ans .       (b )  Sepa ra ted  t r ans .      ( c )  P lana r  t r ans .  

図 4-2  3 種類の代表的なトランスの外観  
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る。  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

そこで LLC 回路にプレーナトランスを使用したところ、２次側電流に高

周波振動がみられ、効率も低下した。  

図 4-4 に高周波振動を伴う２次側電流波形例を示す。  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

  

 

この振動電流はトランスの１次２次間キャパシタンスによるもので、プレ

ーナトランスは１次巻線と２次巻線を積み重ねているために、通常の巻線ト

ランスと比べてキャパシタンスが非常に大きくなる。  

こ の １ 次 ２ 次 間 キ ャ パ シ タ ン ス に 伴 う 損 失 を 解 明 し な け れ ば プ レ ー ナ ト

ランスの LLC 回路への適用は不可能である。  

 

図 4-3 トランスの交流抵抗比較  

図 4-4 プレーナトランス使用時の 2 次側電流波形例  
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4.2. プレーナトランスの１次２次間キャパシタンスと

損失の関係  

図 4-5 に１次２次間キャパシタンスを考慮した等価回路を示す。  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

𝐶௡ଵと 𝐶௧ଶは１次巻線と２次巻線間のキャパシタンスである。これらのキャパ

シタンスはトランス内部の要素であり、分布容量として存在するが、図 4-5

では集中定数として表している。また検討を容易にするために１次２次を直

接接続している。  

 

CPS ロスは、実験値をもとに（ 4-1）式によって計算した。  

(CPS loss)= (transformer total  loss)  –  ( iron loss)  –  (copper loss)  

（ 4-1）  

 １次２次巻線の相間厚を変化させることにより、１次２次間キャパシタン

スの異なるプレーナトランスを数種類作成した。これらのプレーナトランス

は、相間厚以外は、積層構造、銅厚などすべて同じである。  

図 4-6 にプレーナトランスの１次２次間キャパシタンスを変化させたとき

の損失を示す。  

ここで、鉄損は BH アナライザで測定している。また、巻線の交流抵抗は

２次巻線をショートし、１次巻線側から見た抵抗値をインピーダンスアナラ

イザで測定している。この交流抵抗と巻線を流れる電流値により銅損を算出

している。  

図 4-6 より、プレーナトランスの１次２次間キャパシタンスの増加に伴っ

図 4-5 １次 2 次間キャパシタンスを考慮した等価回路
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て CPS ロスも増加することがわかる。一方、わずかではあるが１次２次間

キャパシタンスの減少に伴って銅損が減少している。これは、この実験にお

いては１次２次間厚によりキャパシタンスを変化させているので、１次２次

間キャパシタンスが小さいトランスは１次２次巻線間距離が近い。そのため

１次２次間のカップリングが良く、銅損が減少したと考えられる。  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 4-7 に LLC 回路の出力電力を変化させたときの損失の違いを示す。  

トランスの総合損失は、出力電力の減少に伴って減っているが、CPS ロス

はほとんど変化がない。そのため、全負荷だけでなく中間負荷時の効率を重

視する電源を設計する場合は、CPS ロスを考慮することは非常に重要である。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

また、プレーナトランスの基材の比誘電率 𝜀𝑟 を変化させた結果を図 4-8 に

示す。表 4-1 に基材の材質を示す。基材の比誘電率を小さくすることにより、

図 4-6 プレーナトランスの１次 2 次間キャパシタンスと損失  

図 4-7 出力電力とトランスの損失
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CPS ロスが減少している。ただし、比誘電率が小さな基材はコストが高く、

製造性も悪いことが多い。  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

次にトランスの１次２次間電圧をシミュレーション（ PSIM）により確認

した。図 4-9 にシミュレーション回路図を示す。  

また、図 4-9 の 𝑉௖௧ଵのシミュレーション波形を図 4-10 に示す。𝑉௖௧ଵは急峻に

変化する電圧波形となっている。この結果から 𝑉௖௧ଵ側の１次２次巻線を疎結

合にすれば CPS ロスを減らせると考えられる。そのため、プレーナトラン

スにおいて、層構成を変えて損失を測定する実験を行った。  

 

 

  

 

 

 

 

 

 

図 4-8  𝜀𝑟 の損失への影響  

Substrate
No.

Relative
permittivity

Tangent of the loss angle

1 3.5 0.0015

2 4.8 0.013

@1MHz

表 4-1 基材の材質  

図 4-9 シミュレーション回路図  
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図 4-11 に層構成を示す。青いブロックは１次巻線を示し、直列に接続され

ている。オレンジのブロックは２次巻線を示し、並列接続されている。今回

の LLC 回路は２次側センタータップのため、オレンジのブロック 1 個は 2

つの２次巻線を表している。巻線構成以外、各巻線のパターンなどは変えて

いない。各トランスの疎結合部分の１次２次間キャパシタンスは小さい。  

図 4-12 に層構成による損失の違いを示す。上部疎結合トランスの銅損はや

や大きいが、CPS ロスが小さいため、トランスの総合損失は 3.8W と最も小

さくなっている。１次２次巻線が完全なサンドイッチ構造になっているトラ

ンスの総合損失は 4.9W であったので、トランスの層構成を変えるだけで

1.1W もの損失低減ができたことになる。  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 4-10 𝑉௖௧ଵのシミュレーション波形  

(vert ical ,  100V/div;  horizontal ,  5μs/div) .  

図 4-11 トランスの層構成  



86 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

パルストランスで用いられる順巻キャパシタンス測定法と、この測定法で

種 々 の ト ラ ン ス の キ ャ パ シ タ ン ス と CPS ロ ス の 関 係 を 測 定 し た 結 果 を 図

4-13 に示す。良い相間が得られている。  

 

 

 

 

 

 

 

 

  (a) 測定法             (b) 測定結果  

 

 

 

4.3. 実験機による検証  

今までの結果をもとに実験機を作製した。  

プレーナトランスは、低誘電率基材を使用し、24 層で上部疎結合トランス

構成とした。図 4-14 に実験機の写真を示す。表 4-2 に実験機の主な仕様を

示す。  

図 4-12 トランスの層構成による損失の違い  

図 4-13 順巻のキャパシタンス測定  
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4.4. CPS ロスの計算  

次に図 4-9 の回路で、スイッチの切り替わり時に着目してシミュレーショ

ンを行った。図 4-15 にシミュレーション結果を示す。  

 １次２次間キャパシタンスに伴う損失である CPS ロスは、トランス２次

側に主電流が流れる瞬間の t2 における順巻キャパシタンス相当のキャパシ

タ ン ス に 蓄 積 さ れ た エ ネ ル ギ ー と 漏 れ イ ン ダ ク タ ン ス に 蓄 積 さ れ た エ ネ ル

ギーの合計値になると考えられる。  

 

  𝐶𝑃𝑆 𝑙𝑜𝑠𝑠 ൌ 𝐶௧ଵ𝑉௖௧ଵ
ଶ𝑓௦௪ ൅ 𝐿௟𝐼௖௧ଵ

ଶ𝑓௦௪      （ 4-2） 

 

図 4-14 実験機の写真  

Input  vo l tage :  390 V d c  

Output :  12  V,  200 W 

Transformer  winding number :  32 :2 :2  

Magnet iz ing  inductance :  1  mH 

Resonant  inductance :  100 μH 

表 4-2 実験機の主な仕様  
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図 4-16 に各期間の等価回路を示す。  

［期間 1（ ~t0）］  

２次側に電流が流れている。  

 

［期間 2（ t0~t2）］  

t0 でトランスの２次電流が流れなくなり、出力が切り離される。  

この期間中 t1 で主スイッチがオフになり、 ZVS 動作を行う。  

 

［期間 4（ t2~）］  

t2 でトランスの２次電圧が出力電圧に達すると、２次電流が流れ、電流振動

が始まる。  

 

 

 

図 4-15 シミュレーション波形例  
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𝐼௖௧ଵሺ௧ଵሻの 導出は難 しいので シミュレ ーション にてキャ パシタン スに伴う 損

失の割合を算出した。表 4-3 に結果を示す。  

 

 

 

 

 

 

 

 

シミュレーションによる検討の結果、漏れインダクタンスによる損失はキ

ャパシタンスに伴う損失の 20%程度以下のため、簡易的な評価では漏れイン

ダクタンスに蓄積されたエネルギーは無視できる。  

図 4-17 に実験値と計算値のグラフを示す。計算値と実測値はよく一致して

coupling
No. of
trans.

A
inductance
loss (W)

B
capacitance
loss (W)

A+B
（W)

A/(A+B)
(%)

C
copper
loss (W)

A+B+C
(W)

high 1 0.105 1.086 1.191 8.8 1.100 2.291
2 0.080 0.772 0.852 9.4 1.177 2.029
3 0.061 0.481 0.542 11.3 1.297 1.839
4 0.046 0.284 0.330 13.9 1.497 1.827

low 5 0.046 0.176 0.222 20.9 1.755 1.977

Period 1 (~t0)  Period 2 (t0~t2)  

Period 3 (t2~)  

図 4-16 各期間の等価回路  

表 4-3 キャパシタンスに伴う損失割合  
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いる。  

 

  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

なお表 4-3 ではトランス #４の損失が最も小さいが、 LLC 回路搭載実験で

はトランス #3 の方が全体損失が小さかったため、効率測定にはトランス #3

を使用した。  

 図 4-18 にトランス #1 の２次電流波形とトランス #3 の２次電流波形を示す。 

 図 4-19 にトランス #1 の振動部を拡大した２次電流波形とトランス #3 の振

動部を拡大した波形を示す。  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 4-17 実験値と計算値  

(a)  Transformer #1.              (b)  Transformer #3.  

(vertical ,  4A/div;  horizontal ,  4μs/div. )  

図 4-18 トランス 2 次側電流
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疎結合であるトランス #3 のほうが振動の振幅が小さい。トランス #5 のほ

うがさらに疎結合なのでキャパシタンスに伴う損失は減少するが、交流抵抗

増加に伴う銅損が増大するため、総合損失はトランス #3 が最も低くなる。図

4-20 にトランス #3 の効率グラフを示す。出力 200W の時に効率 98.1%とな

った。  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

(a)  Transformer #1.           (b)  Transformer #3.  

(vertical ,  4A/div. ;  horizontal ,  400ns/div. )  

図 4-19 トランス 2 次側電流拡大波形  

図 4-20 トランス #3 使用時の効率  
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4.5. まとめ  

 電気自動車や情報通信装置用に利用される商用電源を入力としたスイッ

チング電源の高効率化を目的とし、その構成要素である DC-DC 回路をソフ

トスイッチン化するのに適した LLC 回路を採用した場合において問題とな

る、積層（プレーナ）トランス巻線間キャパシタンスに起因する損失解析と、

巻線間電圧を考慮した層レイアウト変更による損失改善検討を行い、以下の

結果を得た。 

（ 1） 巻線間キャパシタンスに起因する損失（ CPS ロス）が発生すること

を示した。 

（ 2） 巻線間キャパシタンスに起因する損失が増減する特徴を実験結果か

ら示した。 

（ 3） トランス巻線間寄生キャパシタンスを減少させるために、トランス巻

線間の動作電圧を考慮し、各層の結合度合いを変える新しい手法を示

した。この改善の結果、 12V 200W 試作機において、効率 98.1%を実

現した。 

（ 4） 損 失の 大き さに 関係 する 巻線 間の キャ パシ タン ス値 を測 定す る方 法

として、順巻きキャパシタンスという方法を新たに提案した。 
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第5章 LLC 回路における橋絡キャパシタを利用し

た損失改善  

第 4 章では電気自動車や情報通信装置用に利用される商用電源を入力とし

たスイッチング電源の高効率化を目的とし、その構成要素である DC-DC 回

路をソフトスイッチン化するのに適した LLC 回路を採用した場合において

問題となる、積層（プレーナ）トランス巻線間キャパシタンスに起因する損

失解析の結果を示した。    

本章では、さらに LLC 回路に入出力ノイズフィルタが接続されている場

合において、トランス巻線間の寄生キャパシタンスと入出力ノイズフィルタ

の Y キャパシタを介して循環電流が生じ、フィルタのコモンモードチョーク

の損失が増加する課題があることを詳しく示し、トランス巻線間に橋絡キャ

パシタを追加して、コモンモードチョークの損失を低減する新たな方法を述

べる。  

 

5.1. トランスの結合と銅損低減  

実験に使用した LLC 回路を採用した情報通信機器用電源装置の DC-DC コ

ンバータ部の回路図を図 5-1 に、入出力電圧と出力電力、動作周波数仕様を

表 5-1 に示す。出力電力が 5000W で大電力のため、ハーフブリッジ回路を

並列としている。  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 
 

図 5-1 実験に使用した LLC 回路の基本回路図  
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表 5-1 LLC 回路の仕様  

 

LLC 回路は、トランスの励磁電流を利用することによって全ての負荷電流

範囲でゼロ電圧スイッチング（ ZVS）を実現することが出来る。また LLC

電流共振方式の出力整流部は、電流臨界条件または電流不連続条件で動作す

るため、スイッチング時の電流は常にゼロである。したがって２次側のスイ

ッチはゼロ電流スイッチング（ ZCS）を行うことが出来るため ( 4 5 ) - ( 4 8 )、高効

率化に適した回路方式とされている。  

 

しかしながら、LLC 回路は例えば位相シフト回路と比較し全体の損失に対

するトランス損失が占める割合が高く、高効率化にはトランス損失（特に銅

損）の低減が不可欠である ( 8 9 )。トランスの銅損を低減する方法の 1 つは、ス

イッチング周波数での交流（ AC）抵抗を下げることで、最良の方法はプレ

ーナトランスを使用することである。プレーナトランスはインターリーブ構

造を実現することができるが、インターリーブ構造は、１次巻線と２次巻線

を交互に配置することができるので、トランス巻線の近接効果が大きく低下

し、 LLC トランスの交流抵抗が減少できる ( 7 5 ) ( 7 6 ) ( 9 0 )。  

図 5-1 に示した LLC 回路で採用したプレーナトランスにおいて、図 5-2 の

ようにトランス巻線構造を変化させた場合の交流抵抗は図 5-3 の通りで、イ

ンターリーブ構造ほど交流抵抗が低減できることが確認出来ている。  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

入力電圧  出力電圧  出力電力  動作周波数  

D C 40 0 V  D C 383V  5000W  600kHz  

P1

S

P1

S

P1

S

P2

S

P2

S

P2

S

S

S

S

P1

P1

P1

P2

P2

P2

S

S

S

P1

P1

P1

P2

P2

P2

S

S

S

S

S

S

図 5-2 トランス巻線構造  

分割  インターリーブ１  インターリーブ２  
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5.2. トランスの寄生キャパシタンスと損失影響  

LLC 回路の高効率化としてトランス巻線のインターリーブ構造が交流抵

抗を低減するのに有効であることが確認出来たが、インターリーブ構造は１

次巻線と２次巻線との間のキャパシタンスを増加させるため、このキャパシ

タ を 介 し た 循 環 電 流 の 発 生 に よ る 損 失 増 加 や 、 ゼ ロ ボ ル ト ス イ ッ チ ン グ

（ ZVS）動作をさせた場合にスイッチ出力キャパシタンスを充放電する時間

が増加し、デッドタイムを延長する必要が生じる弊害があることが報告され

ている ( 7 3 ) ( 9 1 ) ( 9 2 )。  

図 5-2 の各トランス巻線構造の１次、２次間キャパシタンスは図 5-4 の通

りで、インターリーブ数が多くなるほどキャパシタンス値が大きくなること

が確認出来ている。  

 

 

 

 

 

 

 

 

 
図 5-4 トランス１次、 2 次間キャパシタンス  

図 5-3 トランス巻線構造別交流抵抗 (600kHz) 
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トランス巻線の寄生キャパシタンスの影響は、FG（ Frame Ground を介し

て循環電流が生じ、入出力のコモンモードチョークの損失を増加させる懸念

がある。  

 図 5-5 に入出力フィルタを含む回路図を示す。入力フィルタは主に入力帰

還ノイズの抑制が目的で ( 9 3 )、LLC 回路の前段に PFC 回路が接続される場合

は入力端のフィルタで代用可能である。出力フィルタは主に負荷側に出力さ

れるノイズの抑制が目的である。入力フィルタ、出力フィルタ共に EMI（電

磁障害、Electro Magnetic  Interference）対策 ( 9 4 )としては一般的に不可欠で

ある。  

 このような回路において、トランスの１次巻線と２次巻線との間のキャパ

シタンスが大きくなると、入出力フィルタ内の対 FG 間に接続されている Y

キャパシタを介して循環電流が発生し、フィルタ内のコモンモードチョーク

に損失が発生することになる。インターリーブ２のトランスを用いた場合の

Y キャパシタを介して FG 部に流れる電流波形を示したのが図 5-6 である。  
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図 5-5 入出力フィルタを含んだ回路図 

図 5-6 FG 通過電流波形（トランス：インターリーブ２） 
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図 5-7 にトランス巻線構造がインターリーブ 2 における入出力フィルタの

コモンモードチョーク両端電圧を示す。コモンモード電流が通過しているた

めコモンモードチョーク両端に電圧が発生していることから、鉄損が生じて

いることが分かる。実際にコモンモードチョークコアの温度上昇も確認され

た。  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

5.3. Y キャパシタ接続位置による損失低減  

トランスの１次、２次間キャパシタンスに起因する循環電流によるコモン

モードチョーク損失を低減する方法として、図 5-8 に示す Y キャパシタ接続

方法の違いによる効果の比較を行った。トランスは交流抵抗の最も小さいイ

ンターリーブ 2 の構造としている。  
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図 5-8 Y キャパシタ接続位置  

フィルタ 1 フィルタ 2  

フィルタ 3  

入力側  出力側  

図 5-7 コモンモードチョーク両端電圧  
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各 フ ィ ル タ 回 路 に お け る コ モ ン モ ー ド チ ョ ー ク 両 端 電 圧 を 示 し た の が 図

5-9 で、Y キャパシタを介して FG に流れる電流値を示したのが図 5-10 であ

る。Y キャパシタ接続位置変更によりコモンモードチョーク両端に印加され

る電圧が低減されることが分かるが、 Y キャパシタを介して FG に流れる電

流値が増大するため、放射ノイズが増加する懸念があり、トランスの１次、

２ 次 間 キ ャ パ シ タ ン ス に 起 因 す る 循 環 電 流 に よ る コ モ ン モ ー ド チ ョ ー ク 損

失を低減する方法としてはふさわしくないことが分かった。  

  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

  

 

 

 

 

 

5.4. 橋絡キャパシタによる損失改善  

トランスの１次、２次間キャパシタンスに起因する循環電流がコモンモー

ドチョーク、 FG いずれにも流れにくく出来れば、コモンモードチョーク損
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図 5-9 コモンモードチョーク両端電圧  

図 5-10 Y キャパシタ接続位置と FG 通過電流  
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失や放射ノイズの増加を抑制できると推定し、トランスの１次、２次間に橋

絡キャパシタを追加する検討を行った。橋絡キャパシタによる EMI 対策の

研究報告は多いが ( 9 5 ) - ( 1 0 1 )、ノイズフィルタの損失低減に関してほとんど報告

がない。  

図 5-1 で示した LLC 回路の１次側ハーフブリッジ回路は並列回路で各部の

動作電流、電圧が同一のため、単純な回路で考えた場合の橋絡キャパシタの

接続位置としては、図 5-11 の V1～ V5 の 5 通りが考えられる。  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 5-11 の V1～ V5 の電圧波形を示したのが図 5-12 で、スイッチング周期

での電圧変化が大きい部位では、橋絡キャパシタを接続すると、かえって循

環電流を大きくしてしまう恐れがある。  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 5-11 橋絡キャパシタ接続位置の候補
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図 5-12 トランス両端電圧  
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実際に 470pF のキャパシタを追加したところ、表 5-2 の通り LLC 回路が

正常動作しないか無負荷時入力電力が増加する結果となったが、 V5 位置に

キャパシタを追加した場合は損失低減効果が得られることが分かった。 V5

位置の両端電圧は V1～ V5 の電圧波形と比較しても、電圧の変動は比較的小

さいことが分かる。  

 

表 5-2 橋絡キャパシタ位置と損失低減  

 

図 5-13 に示した 𝐶௬の位置（表 5-2 の V5 の位置）に追加するキャパシタン

スを変化させた場合の無負荷時の入力電力（≒損失）とキャパシタに流れる

電流の実効値を示したのが図 5-14 である。キャパシタを全く接続しない場

合と比較して 2200pF 追加時で 3.4W（全体損失の約 4.8%）の損失が低減可

能なことが確認出来た。橋絡キャパシタに流れる電流は、キャパシタンスに

比例して増加するが、 Y キャパシタを介して FG に流れないため、放射ノイ

ズの影響も少ないと考えられる。  

 

 

 

 

 

 

 

 

橋絡コンデンサ

追加位置(470pF)

無負荷時

入力電力

動作異常  

無し 70.4W 無し 

V1  －  正常動作せず  

V2 － 正常動作せず 

V3 73.5W 無し 

V4 － 正常動作せず 

V5 69.2W 無し 

 

図 5-13 提案の橋絡キャパシタ 𝐶௬接続位置
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 図 5-15 に橋絡キャパシタが無い場合と 2200pF 時の入力側コモンモード

チョークの電圧、電流、損失波形を示す。橋絡コンデンサ追加により、損失

が減少していることが分かる。この結果コモンモードチョークの温度も低下

することが確認出来た。 

図 5-16 に橋絡キャパシタが無い場合の出力側コモンモードチョークの電

圧、電流、損失波形を示す。出力側は橋絡コンデンサ無しでもコモンモード

電流が少なく損失が小さい。入力側とコモンモード電流波形が異なっている

のは、制御回路などに差分のコモンモード電流が流れている可能性があり、

さらに調査が必要である。 
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図 5-14 橋絡キャパシタに対する無負荷損失と

橋絡キャパシタ電流 
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図 5-15 入力側コモンモードチョークの電圧、電流、損失波形 
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図 5-17 に橋絡キャパシタが 470pF と 2200pF 時の電流波形を示す。橋絡

キャパシタに流れる電流は、図 5-12 に示した電圧波形が変化するデッドタ

イム期間 𝑡ௗに流れるが、追加するキャパシタンスが大きくなると、デッドタ

イム期間後にも電流の振動が継続する。図 5-18 に橋絡キャパシタが 4700pF

時の橋絡キャパシタとトランス１次巻線電流波形を示す。ここまで橋絡キャ

パシタ容量を増やすと、橋絡キャパシタに流れる電流が電流共振波形に重畳

されることが確認された（矢印部）。これは半導体スイッチ、共振回路素子

などに流れ損失を発生させることになるため、追加できるキャパシタンスに

は限度があり、損失低減を行うには最適化が必要となることが分かる。  
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図 5-17 橋絡キャパシタ電流波形（実測値） 
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橋絡 Cy：なし  

図 5-16 出力側コモンモードチョークの電圧、電流、損失波形 
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5.5. シミュレーションによる確認  

図 5-19 に示す回路にてシミュレーションによる再現性の確認を行った。シ

ミュレータには LTspice ( 1 0 2 )を用いている。図 5-20 に、フィルタに用いたコ

モンモードチョークモデルの、コモンモードとノーマルモード時の減衰特性

を示す。  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 5-19 シミュレーション回路  
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図 5-18 橋絡キャパシタとトランス１次巻線の電流波形 
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図 5-21 に橋絡キャパシタ容量変化時のコモンモードチョーク両端電圧の

シミュレーション値を示す。橋絡キャパシタ追加により、コモンモードチョ

ークに印加される電圧が抑制されていることが分かる。また、この傾向は図

5-15 の実測波形とも傾向が一致している。  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 5-22 に橋絡キャパシタ変化時の FG 通過電流の実測値とシミュレーショ

ン値を示す。橋絡キャパシタ追加により、 FG 通過電流も抑制されているこ

とが分かる。このため入出力フィルタを通過する電流も抑制され、コモンモ

ードチョークの損失を低減することが可能となる。  

 

 

図 5-20 コモンモードチョークモデルの減衰特性  
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図 5-21 コモンモードチョーク両端電圧  
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図 5-23 に橋絡キャパシタが 470pF と 2200pF 時の橋絡キャパシタ電流シ

ミュレーション波形を示す。図 5-17 で示した実測値と傾向が近い波形が得

られているが、図 5-17 の実測波形では振動の継続が確認されており、実測

と シ ミ ュ レ ー シ ョ ン に お け る 橋 絡 キ ャ パ シ タ に 流 れ る 電 流 ル ー ト 上 の 寄 生

インダクタの違いが影響していると推定される。  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 5-24 に橋絡キャパシタ電流の実測値とシミュレーション値を示す。追加

する橋絡キャパシタの静電容量が大きくなると、橋絡キャパシタに流れる電

流も大きくなる傾向は、実測と一致している。容量値が大きい場合に実測値

が大きくなっているのは、実測波形に見られる振動の継続による影響と考え

られる。  
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図 5-25 に橋絡キャパシタとコモンモードチョーク損失を示す。コモンモー

ド チ ョ ー ク 損 失 は コ モ ン モ ー ド チ ョ ー ク の 両 端 電 圧 と コ モ ン モ ー ド 電 流 と

の積分で求めている。  

橋絡キャパシタ容量増加により FG 通過電流が抑制され、コモンモードチ

ョーク両端電圧も減少するため、損失も低下することが確認出来る。  

  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

5.6. ノイズ影響  

図 5-26 に入力帰還ノイズ（雑音端子電圧） ( 1 0 3 )のシミュレーション回路を

示 す 。 入 力 部 に LISN（ 疑 似 電 源 回 路 網 、 Line Impedance Stabil ization 

Network） ( 1 0 4 )の等価回路を挿入し、検出したノイズ電圧の FFT（高速フー
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図 5-25 橋絡キャパシタ容量とコモンモードチョーク損失  

図 5-24 橋絡キャパシタ電流 
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リエ変換、Fast Fourier  transform）を行った。図 5-27 にスイッチング周波

数の基本波の 600kHz 成分について橋絡キャパシタ追加によるノイズ低減効

果を示す。橋絡キャパシタの静電容量の増加に伴いノイズ低減効果が増加す

ることが確認でき、 2200pF 時では、約 14dBuV の抑制効果が得られる。  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

5.7. まとめ  

電 気 自 動 車 や 情 報 通 信 装 置 用 に 利 用 さ れ る 商 用 電 源 を 入 力 と し た ス イ ッ

チング電源の高効率化を目的とし、その構成要素である DC-DC 回路をソフ

トスイッチン化するのに適した LLC 回路を採用した場合、 LLC 回路の高効

率化に必要不可欠なトランス銅損低減として、トランスの１次、２次巻線の

図 5-26 入力帰還ノイズシミュレーション回路 
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図 5-27 橋絡キャパシタによるノイズ低減効果 (600kHz 時 )  
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結合を高くして交流抵抗を低減する方法は最も有効な方法の一つであるが、

巻線の結合向上によりトランス１次、２次間の寄生キャパシタンスが増加し

た場合、この寄生キャパシタンスと入出力フィルタの Y キャパシタを介して

循環電流が生じ、フィルタのコモンモードチョークの損失が増加する影響が

あることを示した。  

さらに、トランス１次、２次間に橋絡キャパシタを追加してコモンモード

チョークの損失を低減する方法を新たに提示し、シミュレーションでの再現

性について確認した。  

また実際の電源にて最適な橋絡キャパシタを追加することで、無負荷時損

失を約 4.8%低減できることを確認した。  
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第6章 結論  

 電気自動車や IoT、および再生可能エネルギーなどの広い分野で利用され

る商用電源を入力とするスイッチング電源の高効率化を目的とし、ソフトス

イッチン化するのに適した昇圧チョッパ型電流臨界 PFC 回路と LLC 回路を

採用した場合に課題となる、寄生キャパシタンスの影響と高効率化に関する

本研究の成果は、以下のように要約できる。  

（ 1） ソフトスイッチングが可能な電流臨界モード昇圧型 PFC において、

整 流ス イッ チン グ素 子の 導通 損失 を低 減す るた め低 オン 抵抗 の素 子

を使用した場合、この素子の出力キャパシタンスの影響により入力電

流のゼロクロス付近で波形が歪み、力率が低下する問題に対し、現在

量産されているスイッチング素子の中でオン抵抗が低く、かつ低コス

トで汎用的ではあるが、出力キャパシタンスが大きい Si-MOSFET の

使用を前提とした力率改善方法として、以下の検討を行いその効果を

明らかにした。  

(ア )  整流 スイッチ 出力キャ パシタン スの電圧 依存性を 改善する 方法で

は、素子の出力キャパシタンスの電圧依存特性が変っても、整流ス

イッチの出力キャパシタンスを充電する総電荷量が同じであれば、

逆流 電流は同 じである ため力率 改善の効 果が得ら れないこ とが確

認出来た。  

(イ )  昇圧回路の多相化については、昇圧回路 1 回路当たりの電力が分割

される分、整流スイッチに電流定格が小さく出力キャパシタンスが

小さい素子を使用出来ても、整流スイッチの出力キャパシタンスを

充電する電流（負電流）と、負荷側に供給される電流それぞれが小

さくなるため、平均電流は増加せず力率が改善されないことが確認

出来た。  

(ウ )  高効率化のため低オン抵抗のスイッチを選定した場合、出力キャパ

シタンスはオン抵抗に反比例し大きくなる傾向を示す点に着目し、

低入 力電流領 域で出力 キャパシ タンスが 小さいス イッチを 使用し

た昇 圧回路に 切り替え ることで 力率低下 を改善出 来ること を確認
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した。  

（ 2） ソフトスイッチングが可能な DC-DC コンバータとして広く利用され

ている LLC 回路と位相シフト回路について、情報通信機器用に製造

された電源を使用して同じサイズの条件下で損失を比較し、 LLC 回

路の発生損失の特徴と位相シフト回路に対する優位性、さらなる損失

改善方法について以下の内容を明らかにした。  

(ア )  LLC 回路は２次側整流スイッチに低オン抵抗素子を使用できる利

点がある一方で、全損失に対するトランスの損失の割合が、位相シ

フト回路のそれよりもはるかに高く、両方式の効率の差が小さいこ

とを示した。  

(イ )  LLC 回路の全損失に対するトランスの損失の割合が高い要因が、

トランスの巻数の違いによることを明らかにし、この巻数の違いが

最小 入力電圧 時に出力 電圧を確 保する条 件から決 まること を示し

た。  

(ウ )  上記の結果から、位相シフト回路と LLC 回路のどちらが低損失の

点で優位になるかは、２次側整流素子のオン抵抗と、トランスの１

次巻数の差によって決定づけられることを明らかにした。  

(エ )  トラ ンスの１ 次巻線と ２次巻線 との間の 結合を改 善するこ とによ

って 巻線抵抗 を減少さ せトラン ス損失を 効果的に 改善させ られれ

ば、位相シフト回路の効率 95.8%に対し LLC 回路の効率が 96.2%

となり、 LLC 回路が損失的に優位とすることが出来ることを確認

した。  

（ 3） LLC 回路において損失の割合が高いトランスに対し、銅損の低減が

期待できるプレーナトランスを適用した場合の、寄生キャパシタンス

の影響と、その改善方法を以下の通り明らかにした。  

(ア )  巻線間キャパシタンスに起因する損失（ CPS ロス）が発生するこ

とを示した。  

(イ )  巻線 間キャパ シタンス に起因す る損失が 増減する 特徴を実 験結果

から示した。  

(ウ )  CPS ロスを減少させるために、トランス巻線間の動作電圧を考慮

し、各層の結合度合いを変える新しい手法を示した。この改善の結
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果、 12V200W 試作機において、効率 98.1%を実現した。  

(エ )  損失 の大きさ に関係す る巻線間 のキャパ シタンス 値を測定 する方

法として、順巻きキャパシタンスという方法を新たに提案した。  

（ 4） LLC 回路の高効率化に必要不可欠なトランス銅損低減として、巻線

間 の結 合が 高く 交流 抵抗 が低 いプ レー ナト ラン スな どを 使用 した 場

合において、トランス巻線の寄生キャパシタンスが入出力フィルタに

与える影響と、その改善方法を以下の通り明らかにした。  

(ア )  巻線 間キャパ シタンス が増加し この寄生 キャパシ タンスと 入出力

フィルタの Y キャパシタを介して循環電流が生じ、フィルタのコ

モンモードチョークの損失が増加する影響があることを示した。  

(イ )  トランス１次、２次間に橋絡キャパシタを追加して、このコモンモ

ードチョークの損失を低減する新たな方法を示した。この改善の結

果、無負荷時損失を約 4.8%低減できることを確認した。  

 

 以上の成果は、今後更に市場が拡大する自動車や情報通信、再生可能エネ

ル ギ ー 分 野 に お い て 広 く 利 用 さ れ る 商 用 電 源 を 入 力 と す る 昇 圧 型 電 流 臨 界

PFC と LLC 回路で構成されるソフトスイッチング電源において、さらに高

効 率 化 す る 上 で 阻 害 要 因 と な る 寄 生 キ ャ パ シ タ ン ス の 影 響 を 低 減 す る こ と

に貢献するため、省エネルギー化につながり地球環境問題を解決することに

も寄与すると信ずる。  

 本研究の今後の課題と将来展望としては、直接的または間接的に省エネル

ギー化に影響する機器のサイズや重量といった課題に対し、小型・軽量化が

可能となるスイッチング周波数の高周波化が今後予想されることから、さら

に 寄 生 キ ャ パ シ タ ン ス や 寄 生 イ ン ダ ク タ ン ス が 悪 影 響 を 及 ぼ す こ と を 抑 制

する研究が必要と考えられる。スイッチング素子についても、従来素子と比

較し高速スイッチングに適する SiC-MOSFET や GaN-HEMT といった素子

の高性能化が進められているため、このような側面からもスイッチング周波

数の高周波化と寄生成分による影響低減の期待は高まると予想する。  
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