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まえがき 

 

近年, エレクトロニクスの発展によって様々な用途で電子機器が使われ, 電力の需要が高まっている. その

電子機器の電源装置としてスイッチング電源が使用されている. 一方, 地球温暖化や燃料枯渇により電子

機器の省エネルギー化が求められている. この, 電子機器の省エネルギー化のために, 電子機器の内部のスイ

ッチング電源の回路やシステムを高性能化する必要がある. 更に, 電子機器の小形化・低電力化・軽量化

などに伴い, 電源回路にも更なる高効率化・小形化・低ノイズ化が求められている.  

スイッチング電源の小型化には高周波化が必要であるが, スイッチング損失はスイッチング周波数の高周波

化に伴って増加するという問題がある. この損失を軽減する方法としてソフトスイッチング動作をするスイッチン

グ電源を用いる方法があり, その代表的なものとして LLC 電流共振形コンバータがある. LLC 電流共振形

コンバータはトランスの漏れインダクタンスを共振インダクタンスとして使用できるため, 回路構成パーツも少なく

低コストである. また 1 次側スイッチの ZVS ターンオンと 2 次側整流ダイオードの ZCS ターンオフをする条件を

広く取れるため, 入力と負荷の設定もしやすい上に電力変換効率が高くノイズ発生も少ない等の特徴から注

目を集め, 製品化が進んでいる.  

しかし LLC 電流共振形コンバータは PWM コンバータと異なり電流波形が共振波形であり, 従来の解析

方法である状態平均化法を用いることができない. また, 回路の動作が複雑でるため拡張状態平均化法を

用いても数式的な解析が困難であるという難点がある. そのため伝達関数の式が未だに明らかではなく, 古く

に予測されていた伝達関数が参考にされている. LLC 電流共振形コンバータのモデリングとして過去に様々な
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文献において, その予測式が有効であるかが議論され続けているが, 導出根拠がなく伝達関数は分かってい

ないという現状がある. そのため, 制御系をモデル化し, 試作前に設計検証をすることが出来ず, 近年導入さ

れ始めた電源のモデルベース開発のようなシミュレーションに基づいて試作前に十分に検証する開発手法を用

いることが出来ない.  

そこで, 本稿では, LLC 電流共振形コンバータの動作について示し, 予測されていた伝達関数に変わる伝

達関数の導出を手掛けた. 従来の解析法である状態平均化法の考え方を用いた新たな導出法を考案し, 

その導出法によって全てのコンバータの伝達関数の導出を可能とした.  

 

 

第 1 章 PWM コンバータの回路方式 

1 節 スイッチング電源の構成 

スイッチング電源は半導体トランジスタをスイッチ素子とし, その半導体スイッチのオン・オフの時比率またはス

イッチング周波数を制御することによって, 電力の流れを調整する電源方式である. この方式では半導体素

子における損失が少なく電力変換効率が高い. また, 絶縁用のトランスおよび平滑用のインダクタ, コンデン

サなどの部品はスイッチング周波数を上昇させることにより小型化できる. そのため, スイッチング電源は軽量・

小形かつ高効率の電源として従来のシリーズドロッパ電源の代わりに, あらゆる電子機器に使用されている.  

 スイッチング電源はスイッチングレギュレータを電力調整部分とし, それに起動回路, 過電流・過電圧保護

回路, ノイズフィルタなどの機能を付加したものである.  

図 1.1 にスイッチングレギュレータの基本構成を示す. 入力の直流電圧がスイッチング方式の DC-DC コンバー



3 

 

タにより, 任意の直流出力電圧に変換される. その出力電圧が帰還回路によって検出され, 基準電圧と比

較されてその誤差電圧が増幅される. その誤差電圧によってパルス幅変調回路(PWM)または周波数変調

回路(PFW)が駆動回路を通して半導体スイッチのオン・オフ時間比・周波数を変調させ, 誤差電圧を抑える

ように出力電圧を調整する. DC-DC コンバータは電力を取り扱う回路で, スイッチング電源の中でも最も重要

な部分である. それには様々な回路方式があるが, 大別すると方形波で動作する PWM コンバータと, 正弦

波で動作する共振形コンバータに分けられる.  

いずれの方式でもスイッチのターンオン・ターンオフ時に電力損失やサージ電流・電圧が発生し, 効率低下など

の原因となる. これらをそれぞれスイッチング損失・スイッチングサージという. 次節ではこの二つの方式の大まか

な説明の後に, スイッチング損失・スイッチングサージについて説明する.  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 1.1 スイッチングレギュレータの基本構成 
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第 2 節 PWM コンバータの回路要素とスイッチング波形 

PWM コンバータでは, 半導体スイッチによって直流電圧・電流がスイッチのオン・オフを繰り返し, いったん高

周波方形波電圧・電流に変換される. 出力は整流ダイオードで整流し, 平滑リアクトルと平滑コンデンサで平

滑することによって得られる. 入力と出力の間に電気的な絶縁が必要なときは, トランスを用いて, 高周波方

形波電圧･電流をトランスに通して出力側に伝送する. 図 1.2 に PWM コンバータを構成する基本要素を示

す. 平滑コンデンサ素子や, 磁気部品である絶縁トランスや平滑リアクトルは, スイッチのオン･オフ動作周波

数を上げることで, 軽量化・小形化される.  

PWM コンバータの場合, スイッチにかかる電圧とスイッチを流れる電流の波形は近似的に方形波であり, 

図 1.3 にスイッチに流れる電流 is, スイッチにかかる電圧 vs の波形を示す. オンの時比率を D, オフの時比率

を D’とおく. このとき,  

 

on on

s on off

off off

s on off

T T
D

T T T

T T
D

T T T


   


  
 

                      …(1.1) 

時比率の定義により,  

1D D                       …(1.2) 

が成り立つ.  

 図 1.3 に示したスイッチング波形を持つコンバータでは, 時比率を制御する方法として, スイッチング周期 Ts
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を固定し, オン期間 Tonを制御するパルス幅変調方式と, オン期間 Tonを固定し, スイッチング周期 Tsを制御

する方式がある. このうち, スイッチング周期 Ts を制御することはスイッチング周波数変調方式となり, 最低の

スイッチング周波数に対し, コンバータの絶縁トランス, 入出力フィルタを設計する必要があり, トランスとフィル

タが大形になることが欠点となる.  

そのため, 図 1.3 に示す動作波形を持つコンバータでは, スイッチング周波数を十分高く固定し, パルス幅

変調方式を用いて, 時比率制御を行うことが多い. すべてのコンバータに対して, 次に示す出力電圧対入力

電圧の比を電圧変換比 M と定義する.  

         

o

i

V
M

V
             …(1.3) 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 1.2 PWM コンバータの構成要素 
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図 1.3 スイッチの状態とスイッチング波形 

 

第 3 節 降圧形・昇圧形・昇降圧形コンバータ 

DC-DC コンバータのうちで最も基本的な回路はトランスを除く基本要素を１個ずつ用いて構成された, 降

圧形, 昇圧形, 昇降圧形 DC-DC コンバータである. 図 1.4 にこれらの基本回路を示す. 以下, これら基本

的なコンバータ回路についてリアクトル電流が連続する場合の動作原理を明らかにし, 電圧変換率を求める. 

簡単化のため, スイッチを理想的のスイッチとし, その他のすべてにおける回路要素の内部抵抗を無視する. 

また, 入力電圧 Vi, 出力電圧 Vo をとし, リアクトルおよびコンデンサの値が十分大きく, リアクトル電流とコン

ON OFF ON

T
on

T
off

T
s

S

i
s
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s
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デンサ電圧に含まれるリプルが十分小さいと仮定する.  

 

第 1 項 降圧形コンバータ 

 図 1.4(a)に示す回路は降圧形コンバータである. スイッチがオンのとき, リアクトル L に電圧(Vi-Vo)を加える. 

この期間に, リアクトル L は電圧(Vi-Vo)で励磁エネルギーをため, 磁束の増加分は,  

0
( )

on i on
V V T                …(1.4)  
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スイッチがオフのとき, リアクトル電流が連続のため, ダイオードがオンとなる. 出力電圧 Vo がオン時と逆方

向にリアクトル L に加えられる. この間, リアクトル L の磁束はリセットされ, 磁束の減少分は,  

0off off
V T              …(1.5) 

となる. 定常状態では, リアクトル L の磁束の増加分と減少分が等しくなり, 降圧形コンバータの電圧変換

率 M は次式のように求められる.  

M D                    …(1.6) 

時比率 D が１より小さいため, このコンバータは直流電圧を降圧させる変換器となる.  

 

第 2 項 昇圧形コンバータ 

図 1.4(b)は昇圧形コンバータの回路である. スイッチがオンのとき, 入力電圧 Vi がリアクトル L に加えられ

る. リアクトル L は入力電圧 Viで励磁され, オンの期間における磁束の増加分は,  

on i on
VT                  …(1.7) 

となる. スイッチがオフのとき, リアクトル電流が連続のため, ダイオードがオンとなる. 電圧(Vo-Vi)がオン時と逆

方向にリアクトル L に加えられ, リアクトルの磁束はリセットされる. オフ期間における磁束の減少分は 

( )
off o i off

V V T            …(1.8) 

となる. 定常状態では, リアクトル磁束の増加分と減少分が等しいとし, 昇圧形コンバータの電圧変換率は

次式のように求められる.  

1
M

D
                       …(1.9) 
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時比率 D は１より小さいため, このコンバータは直流電圧を昇圧させる変換器となる.  

 

第 3 項 昇降圧形コンバータ 

 図 1.4(c)に示す回路は昇降圧形コンバータである. スイッチがオンのとき, 入力電圧 Vi がリアクトル L に加

えられ, リアクトル L は励磁される. オンの期間にリアクトル磁束の増加分は 

on i on
VT                  

となる.  

スイッチがオフのとき, リアクトル電流が連続のため, ダイオードがオンとなる. 出力電圧 Vo がオン時と逆方

向にリアクトル L に加えられる. この間, リアクトル L の磁束はリセットされ, 磁束の減少分は 

0off off
V T                 …(1.11) 

となる. 定常状態では, リアクトル磁束の増加分が減少分と等しいとおくことにより, 昇降圧形コンバータの電

圧変換率は,  

D
M

D



                       …(1.12) 

となる.  

このコンバータでは, 直流電圧の降圧と昇圧が両方とも可能であり, 出力電圧を任意のレベルに設定する

ことができ, 昇降圧形変換器となる.  

 以上求めた降圧形, 昇圧形, 昇降圧形コンバータの電圧変換率を図 1.5 に示す.  

図 1.5 より, スイッチの時比率 D を制御することによって, 出力電圧を調整できることがわかる.  
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降圧形, 昇圧形, 昇降圧形コンバータについて, エネルギーの蓄積と放出の観点からも動作原理を説明で

きる. リアクトルの励磁はエネルギーの蓄積, リアクトル磁束のリセットはエネルギーの放出と同意味を持つ. よ

って, 以上の基本コンバータ回路では, スイッチがオンのとき, エネルギーが入力電源からリアクトルに蓄積され, 

スイッチがオフのとき, 蓄積されたエネルギーが負荷に放出されるという形態になる. 以上のコンバータはスイッチ

の時比率でエネルギーの蓄積と放出を制御し, 所用の直流出力を得る方式となり, エネルギー蓄積形とも呼

ばれる. リアクトルはエネルギー蓄積用リアクトルとなる.  
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図 1.4 DC-DC コンバータの基本回路 
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第 2 章  スイッチング回路解析の手法 

 

第 1 節 状態平均化方程式 

スイッチング方式 DC-DC コンバータはスイッチがオン・オフを繰り返しているため, 回路は非線形となり, その

動作解析は非常に複雑になる. しかし, DC-DC コンバータは直流電力を得るために低域周波数フィルタを用

いており, 通常スイッチング周波数が回路の固有周波数に比べて十分高く選ばれる. そのため 1 スイッチング

周期当たりにおいて, リアクトル電流及びコンデンサ電圧の変化は折れ線近似できる. この様な場合, 電流

または電圧の 1 スイッチング周期当りの平均値を変数とすることによりスイッチを含む非線形回路に対しても, 

0.0 0.2 0.4 0.6 0.8 1.0
0

1

2

3

4

5

 

 M

D

図 1.5 PWM コンバータの制御特性 

昇圧型 昇降圧型 

降圧型 



13 

 

線形的な取扱いが可能となる. このような DC-DC コンバータの線形近似による動作解析法を状態平均化

法という.   
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第 1 項 状態平均化方程式 

コンバータを構成する半導体スイッチが図 2.1 に示すように, オン・オフ動作を繰り返すとする. それぞれの状

態に対する回路が線形回路であり, 各回路に基づき, 次のような状態方程式と出力方程式が得られる.  

 

状態Ⅰ：(スイッチがオン，
onss

TkTtkT  )  

UBtxA
dt

tdx
11

)(
)(


  …(2.1)  

Uetxcty
11

)()(   …(2.2) 

状態Ⅱ：(スイッチがオフ，
sons

TktTkT 1 ) 

UBtxA
dt

tdx
22

)(
)(

   …(2.3) 

Uetxcty
22

)()(    …(2.4) 

 

ここで, 状態ベクトル x(t )の各要素となる状態変数には, リアクトル電流やコンデンサなどの連続量が選ばれ

る. y(t )はコンバータの出力を表している.  

 

U は動作点を与える入力量ベクトルであり, その要素には互いに独立した物理量を選ぶ必要がある.  

出力は状態変数の要素そのものと一致しないこともあり, そのとき, 式(2.2), (2.4)のように, 出力は状態

変数の各要素の線形的な結合で表せる. また, A1, B1, c1, e1, A2, B2, c2, e2 はそれぞれ回路パラメータにより

決定される係数行列である.  
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図 2.1 スイッチの動作とコンバータの状態変化 

 

コンバータ回路の固有周波数に比べてスイッチング周波数が十分高い時には, 各微小期間 Ton, Toff にお

ける状態変数の変化を図 2.1 に示すように, 直線で近似することができ, 各期間の最終値は 

 

( )
( ) ( )

s

s on s on
t kT

dx t
x kT T x kT T

dt 

      …(2.5) 

( )
( 1 ) ( )

s on

s s on off
t kT T

dx t
x k T x kT T T

dt  

       …(2.6) 

 

と表される. 式(2.5), (2.6)の微分係数に式(2.1), (2.2)を用いると,  

)1( sTkx 

)1( sTkx 

)( skTx

)1( sTkx 

)1( sTkx 

)( skTx

)1( ss DTTkx 

)( ss DTkTx 
)(tx

)(tx

sTk 1 skT sTk 1

T
on

T
off

T
on

T
off
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      

    UBDTkTxADTI

UBkTxADTkTxDTkTx

SSS

SSSSS

11

11



   …(2.7) 

 

      

    UBTDDTkTxATDI

UBDTkTxATDDTkTxTkx

SSSS

SSSSSS

22

22

''

'1



   …(2.8) 

 

が得られる. 式(2.8)において, 1k を k に置き換えると,  
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      UBTDDTTkxATDIkTx
SSSSS 22

'1'    …(2.9) 

 

となる. これを式(2.7)に代入し, 2 次の微小項を無視して整理すると,  

 

      UBDTTkxATDADTIDTkTx
SSSSSS 121

1'    …(2.10) 

 

が得られる. 同様に, 式(2.7)を式(2.8)に代入し, 2 次の微小項を無視して整理すれば, 次式が得られる.  

 

       UbTDbDTkTxATDADTITkx
SSSSSS 2121

''1    …(2.11) 

 

この式において, 1k を k に置き換えると,  

       UbTDbDTTkxATDADTIkTx
SSSSSS 2121

'1'    …(2.12) 

 

となる. そこで式(2.12)と式(2.10)との和に D / 2, を, 式(2.10)と式(2.11)との和に 

D’/ 2 を掛けて, 両者の和を取れば,  

 

         

 
         

 UbTDbDT
kTxDTTkxDDTTkxTkxD

ATDADTI

TkxDTkTxDDTkTxkTxD

SS

SSSSSS

SS

SSSSSS

2121
'

2

1'11
'

2

1'






  

     …(2.13) 

 

が求まる. 一方, 状態変数を図 2.1 に示すように線形近似し, 1 スイッチング周期 Ts において状態変数の平

均値を求めると,  
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1

{ ( 1 ) ( 1 )} { ( 1 ) ( )}1
( ) ( )

2

S

S

kT
s s s s s s

s
k T

s

D x k T x k T DT D x k T DT x kT
x kT x t dt

T 

       
   ...(2.14) 

1 { ( ) ( )} { ( ) ( 1 )}1
( 1 ) ( )

2

s

s

k T
s s s s s s

s
kT

s

D x kT x kT DT D x kT DT x k T
x k T x t dt

T

      
     …(2.15) 

 

が得られる. したがって, 式(2.13)は状態変数の平均値に関する方程式 

 

       UbTDbDTkTxATDADTITkx
SSSSSS 2121

''1     …(2.16) 

 

となる. これはまた線形差分方程式 

 

   
     UbTDbDTkTxATDADT

T

kTxTkx
SSSSS

S

SS

2121
''

1


   …(2.17) 

 

に整理される. ここで, 図 2.1 の太い破線で示されるように, 離散変数 kTsを連続変数 t に置き換え, この

差分方程式を微分方程式 

 

 
  BUtxA

dt

tdx


  …(2.18) 

により近似する. ここで 









21

21

'

'

BDDBB

ADDAA  …(2.19) 

 

この方程式はスイッチのオン・オフの状態方程式(2.1), (2.3)をオン・オフ時間に応じて平均した形で表されて

おり, そのため, 状態平均化方程式と呼ぶ. これは PWM コンバータの動作解析の上で基本的な方程式と

なる.  
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ここで, 式(2.5)と式(2.6)が得られたように, 状態変数はオン・オフ期間の境界で連続であることが必要である. 

一方, コンバータの出力に関して, その平均値は 

       UeDDedttxcdttxc
T

kTy SS

S

S

SS

DTTk

Tk

kT

DTTk
S

S 21

1

1 1 21 '
1










  


 
  …(2.20) 

 

となる.  

オン･オフ期間の状態変数を平均値で近似すれば, 式(2.20)は 

       UeDDekTxcDDckTy
SS 2121

''   …(2.21) 
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となる. したがって,  

eUtxcty  )()(  …(2.22) 

 

となる. ここで,  

 









21

21

'

'

eDDee

cDDcc
 …(2.23) 

 

出力もスイッチのオン･オフ時間に応じて平均した形で表される.  

 

第 2 項 定常状態 

 

 定常状態では, リアクトル電流とコンデンサ電圧の平均値には変化がなく, 直流値 X となり, 次式が成り

立つ.  

 

( )
0

dx t

dt
  …(2.24) 

 

上式を式(2.18)に用いれば, 定常状態におけるリアクトル電流とコンデンサ電圧は次式で求められる.  

BUAX 1  …(2.25) 

ここで, 
1A は A の逆行列である. また, コンバータの出力は式(2.22)より,  

 

  UeBcAeUcXY  1  (2.26) 
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と求められる. 式(2.25), (2.26)より, コンバータの電圧変換率, 負荷特性, リプル率などの静特性が求めら

れる.  

 

 

 

 

第 3 項 動特性 

 

 前項で述べた定常状態において, 入力量, 時比率などの微小変動が生じた場合の低周波小信号動特

性を解析する.  

入力量ベクトル U, 時比率 D などにそれぞれ微小変動が生じる . 式 (2.18)と式 (2.22)におい て

)(tUUU  , ( )D D D t  に対し ( )x X X t  , ( )y Y Y t  とすると,  

 

 
   UUD

D

B
BXXD

D

A
A

dt

XXd































 …(2.27) 

   UUD
D

e
eXXD

D

c
cYY 



























  …(2.28) 

 

となる. 時比率 D に対する行列 A, B, c, e の偏微分は式(2.19), (2.23)より次式が得られる.  
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  

  

  

   























































2121

2121

2121

2121

1

1

1

1

eeeDDe
DD

e

cccDDc
DD

c

BBBDDB
DD

B

AAADDA
DD

A

 …(2.29) 

 

上式及び定常状態を式(2.27), (2.28)に代入し, さらに, 線形近似（2 次の微小項を無視）すると, 下の

ような式になる.  

 

     UBDUBBXAAXA
dt

Xd



2121      …(2.30) 

     UeDUeeXccXcY  2121  …(2.31) 

 

この式にラプラス変換を施せば, 平均値の微小変動分に対し, 次の結果が得られる.  

             sUBsDUBBXAAAsIsX 


2121
1  …(2.32) 

            sUesDUeeXccsXcsY  2121  …(2.33) 

 

これらの式に, 降圧形・昇圧形・昇降圧形の各回路の対応した係数行列 A1, B1, c1, e1, A2, B2, c2, e2 を代

入し, 出力電圧変動に着目すると, コンバータの伝達関数が求められる.  

 以上求めた小信号特性は, 式(2.17)に示すスイッチング周波数でサンプリングする離散モデルを式(2.18)

に示す連続モデルで近似した平均化に基づくものである. 微小変動の周波数がスイッチング周波数より十分

低い場合(一般的にはスイッチング周波数の 10 分の 1 以下)に, 小信号特性が正確になる.  
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第 5 節  拡張状態平均化法 

 スイッチングコンバータは回路の応答を支配する固有振動周波数がスイッチング周波数に比べて十分に低い

ために, 1 スイッチング周期内の電圧および電流波形を折れ線で近似する, いわゆる線形化近似の解析手法

を用いることができることを前節の状態平均化法で述べた. しかし, 電流不連続モードでの動作および共振形

コンバータの場合には, 上記のような電圧・電流波形の折れ線近似が適用できない.  

 本節では, 状態平均化法の本質が折れ線近似ではなく, 高周波信号の 1 スイッチング周期間の平均値

にあることに着目し, PWM 形および共振形を含む一般のスイッチングコンバータすべてに適用できる拡張状態

平均化法を説明する.  

 図 2.2 は, 一般的なスイッチングコンバータの構成図を示しており, 高周波でスイッチング動作する回路にス

イッチング周波数より十分低い遮断周波数の低減フィルタを構成するインダクタンス L およびキャパシタンス C

が接続されている. このとき, 次式が成り立つ.  

 

   
























C

L
Givyvix

Gy
dt

dx

T
CL

T
CL

/10

0/1
,,

 …(2.34) 

この式から, 1 周期での x の差分が次のように表される.  

 

1

( 1 ) ( )
s

s

k T

s s
kT

x k T x kT G ydt


     …(2.35) 
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さらに, この式の両辺をスイッチング周期 Ts で割れば,  

 

1( 1 ) ( ) s

s

k T
s s

kT
s s

x k T x kT G
ydt Gy

T T

 
   …(2.36) 

 

が導かれる. ただし, y は 1 周期 Ts 内での y の平均値を示している. 一般に LC フィルタの遮断周波数はス

イッチング周波数より十分低く, したがって, コンバータの低周波領域での特性はほとんどこれらの低周波用の

L, C で支配されるので, コンバータの低周波領域での特性を理解するには, L, C に関する状態変数 x の振

舞いを決定すればよい. 通常, 図 2.3 に示すように x の高周波成分は十分小さいのでこれを無視し, x の低

周波成分をとする. 一方, 補助変数はおもに高周波成分で構成されている. そこで, 式（2.36）差分方程

式を次のような低周波領域での微分方程式で近似する.  

 

ˆdx
Gy

dt
  …(2.37) 

  

ただし, 1 周期の x̂ の変化は十分小さいと仮定し, x̂ を一定として y を求めることにする. この式がスイッチング

コンバータの低周波領域における一般の基礎方程式である. 以上の解析手順をまとめて次に示す.  

 

手順Ⅰ： 低周波用のインダクタ電流およびキャパシタ電圧を直流電源で置き換え 

る.  

手順Ⅱ： 残りの高周波部のコンバータ回路に対して, その定常状態を求め, 1 周期の動作を決定する.  

手順Ⅲ： 低周波用のインダクタの電圧とキャパシタの電流の 1 周期の平均値を求め, それを手順①で置き
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換えた直流電源の関数として表す.  

 

  

手順Ⅳ： その直流電源を低周波の状態変数とみなし、式（2.30）を用いて、基礎方程式を

求める。 

 

 ここで述べた解析手法を、前節の状態平均法と区別するために、拡張状態平均化法と呼ぶ。 
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図 2.2  一般のスイッチングコンバータの構成図 
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図 2.3  平滑フィルタの変数 x と y の概念波形 
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3 章 共振コンバータの回路方式 

 

１節 スイッチング損失とダイオードの電圧 

1 項 スイッチング損失 

半導体スイッチ素子がスイッチング動作を行う際, 一定のスイッチング時間, すなわちターンオン時間 ton とタ

ーンオフ時間 toff  が存在し, その間, スイッチの電圧と電流はいずれも零にならない. 接合形のパワートランジ

スタの場合, だいたい数𝜇s ～数十𝜇s 程度のターンオン・ターンオフ時間がある. パワートランジスタの場合, タ

ーンオフの蓄積時間が特に長い. これに対し, パワーMOSFET のスイッチング時間は数十 ns ～数百 ns に

短縮されている. パワーMOSFET の場合, ターンオフ時の蓄積時間はないが, 数百 ns 程度のターンオフ遅

延時間が存在する.  

 スイッチングコンバータの場合, スイッチング時におけるスイッチの電流波形と電圧波形は, 回路方式によって

異なるが一般には主として線形的に変化するとされる. 図 3.1 は非絶縁型の PWM コンバータにおけるスイッ

チング波形を, PWM スイッチを用いて示したものである. ただし, スイッチのターンオン・ターンオフ遅延時間を無

視し, ダイオードが理想的であると仮定している.  

 ターンオンの際, ベース電流またはゲート・ソース間電圧の増加とともに, スイッチの電流 ir が電流上昇時間

tir をもって上昇する. しかし, この間ダイオードにまだ電流が流れているため, ダイオードの電圧降下が零であり, 

電圧 VAP がスイッチに降下し, オフ電圧 VOFF ( =VAP ) はそのままスイッチにかかる.  

 スイッチを流れる電流 is が上昇し, Ic に達すると, ダイオードの電流が零となり, ダイオードはオフ状態になる. 
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この後, スイッチの電圧 vs は電圧降下時間 tvf をもって零まで降下する. スイッチが完全にターンオンされると, 

電圧 VAP はダイオードに降下する.  

ターンオフの際, ベース電流またはゲート・ソース間電圧の減少とともに, スイッチの等価的な抵抗が大きくなり, 

スイッチにかかる電圧は電圧上昇時間 tvr をもって上昇する. この間, ダイオードがまだ逆バイアスされているた

め, ダイオードはオフのままであり, オン電流 Io (=Ic ) はそのままスイッチを流れ続ける. スイッチの電圧 vs 

が上昇し, に達すると, ダイオードがターンオンされ, 電流がダイオードに流れ 

出す. スイッチの電流 is は電流降下時間 tif をもって零まで減少する. スイッチが完全にターンオフされると, 電

流 Ic がダイオードを通って流れる.  

 その結果, スイッチング波形は図 3.1(b)のようになり, スイッチングの際, 電流と電圧の重なりが生じ, スイ

ッチ素子に電力損失が発生する. これはスイッチング損失となり, 熱として放散される. 図 3.1(b)の波形 ps

はその電力損失を表す. １スイッチング周期につき, スイッチ素子で消費されたエネルギーは図 3.1(b)の ps の

面積となり,  

 

ターンオン：  

ターンオフ：   

 

と求められる. 消費されたエネルギーはターンオン時間 ton とターンオフ時間 toff と正比例しており, 高速のスイ

ッチング素子を用いることにより, 低減できることが分かる.   

このエネルギーはスイッチングを行うたびに消費され, 電力損失はスイッチング周波数と正比例し, スイッチン

APV

)1.1(
2

1
　　　onONOFFton tIVW 

)2.1(
2

1
　　　offONOFFtoff tIVW 

…(3.1) 

…(3.2) 
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グコンバータの高周波化に際して大きな障害となる. スイッチング損失としては, スイッチング時に発生する電流

と電圧の重なりによる損失のほか, 次の項で述べるスイッチの寄生容量によってターンオン時に発生する損失

と, 寄生インダクタンスによってターンオフ時に発生する損失などが存在する.  

 

  

(a) 

 

(a) 
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2 項 寄生容量と寄生インダクタンス 

ダイオードや接合形トランジスタスイッチや MOSFET スイッチなどの半導体素子には, pr 接合に空乏層が

生じるため, 寄生容量が存在する. MOSFET スイッチのドレイン・ソース間容量は特に大きい. また, トランス

には励磁インダクタンスや漏れインダクタンスなどの寄生インダクタンスが存在する. さらに, 半導体素子のリー

ド線にも, 回路接続線にも寄生的なインダクタンスが存在する. 高周波スイッチングコンバータでは, これら寄

生リアクタンスはコンバータの動作に大きな影響を与える. 例として, 図 3.2 にフォワードコンバータの回路図を

 

図 3.1 PWM スイッチのスイッチング波形 

 

(b) 
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示す. ここで, LM はトランスの励磁インダクタンス, L1, L2, L3 はトランスの漏れインダクタンスを表す. Cs は半導

体スイッチの寄生容量, Cd1, Cd2, Cd3 はダイオードの寄生容量である. 図 3.2 では, 半導体のリード線, コン

バータの接続線によるインダクタンスはそれぞれ L1, L2, L3 に含まれているとする. これらの寄生容量, 寄生イン

ダクタンスのほかにトランス１次側の巻線間, ２次側の巻線間, そして１次側と２次側の巻線の間に巻線に

よる寄生容量が存在する.  

さらに, 平滑インダクタには巻線による寄生容量, 平滑コンデンサには等価直列インダクタンスなどがあるが, 

ここではこれらを無視する.  

一般的にいえば, 図 3.3 に示すように, 寄生容量 Cp はスイッチまたはダイオードと並列に, 寄生インダクタ

ンス Lp はそれと直列に接続される形になる. これらの寄生インダクタンスと寄生容量によって, スイッチングを行

う際多大な電圧サージ, または電流サージが発生する. 以下, そのサージの発生機構を明らかにする.  

 

  

 

iV

S
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1L
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T
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1D

2L

2D 2DC

L
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図 3.2 フォワードコンバータにおける寄生リアクタンス 
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3 項 ダイオード逆回復による電圧サージ 

ダイオードを順方向バイアスの状態から逆バイアスにさせたとき, 蓄積電化のため, 逆方向に電流が流れる. 

図 3.4 は逆回復の状態を示す等価回路である.  

 ダイオードに定常電流 が流れているオン状態で, スイッチの動作によって逆電圧 がダイオードに加えら

れるとする. このとき, 直列の寄生インダクタンスのため, ダイオードの電流は瞬間に零にはならず, オン状態が

続く. 等価回路は図 3.4(b)となる. 規制インダクタンスに逆電圧 が加えられ, 規制インダクタンスの電流

は 

 

 

そしてダイオードの電流は急速に減少し零となる. ダイオードの蓄積電化のため電流が零になっても, 逆電流

を阻止する状態には入らず, ダイオードはオン状態のままであり, 逆電流が流れる. この逆電流によって, 蓄積

電化がすべて引き出されると, ダイオードに空乏層が生じ, 逆電流を阻止する状態となる. そのときのダイオー

ドの逆電流 IRR をとする. この時点で寄生インダクタンス LP に蓄積されるエネルギーは 

 

である.  

ダイオードが逆電流を阻止する状態になると, 寄生インダクタンスに蓄積されたエネルギーはダイオードの空乏層

容量を充電し, 等価回路は図 3.4(c)となる.  

DI RV

RV

 20.1
2

1 2
　　　RRPL ILW 

 19.1　　　t
L

V
Ii

P

R
DL  …(3.3) 

…(3.4) 



33 

 

  図では, 𝐶𝑝  はダイオードの空乏層容量などの寄生容量, 𝑅𝑑𝑜𝑓𝑓  は蓄積電荷が引き出された状態のダイ

オードの等価抵抗を表す. この抵抗も小さな値(ダイオードオン抵抗)から大きな値(ダイオードオフ抵抗)までに変

化するが, ここでは定数と仮定する. また, 回路の寄生損失抵抗にもこの𝑅𝑑𝑜𝑓𝑓  は含まれているものとする. 

この等価回路は図 3.4(b)に示したスイッチターンオフ時の等価回路とまったく同一である. したがってダイオード

の逆電圧vcと電流 iL はそれぞれ 

 

 

 

 

  

 

 

ダイオードの逆電流が大きいことに加え、寄生インダクタンスが大きく、寄生容量が小さいとき、この電圧

サージのピーク値が大きくなる。逆回復が遅いダイオードの場合、逆電流が大きくなり、その結果、高い電圧

サージが発生する。式(3.4)に示す寄生インダクタに蓄積されたエネルギーはダイオードのオフの間、回路内部

の寄生抵抗で消費される。これによる電力損失もスイッチング周波数に正比例する。ダイオードが逆バイア

スの状態から順方向バイアス状態にされるときは、まずダイオードオフの状態で空乏層容量を放電する。空

乏層容量が放電されてから、ダイオードに順方向の電圧がかかり、ダイオードはオン状態になる。 

 

と求められる。ただし、 

 

である。ここで、 
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したがって, ダイオードがターンオンの場合, スイッチターンオン時のような電流サージはない. 次節では, 本節で

述べたスイッチング損失を大幅に低減するソフトスイッチングについて説明する.  

 

 

2 節 ソフトスイッチング 

 

一般に, スイッチング周波数を高周波化することでトランスやインダクタなどの磁気素子及びキャパシタを小

型化することができる. しかしスイッチング周波数を高くするということはスイッチング回数が多くなってしまう. ス

イッチのオン・オフ動作は半導体スイッチを用いて行うが, 半導体スイッチは瞬時にオン・オフすることが出来ない

ためオン時からオフ時になる時に多少の時間がかかる. このとき, スイッチの電圧・電流が値を持っているため, 

スイッチング損失が発生する. また, スイッチの寄生容量に蓄積された電荷, 及び回路内の寄生インダクタン

スの蓄積エネルギーによりスイッチング時にサージ電圧が発生する事を考慮して, スイッチの破壊を避けるために

スイッチの耐圧を大きくする必要が生じてくる. サージ電圧はスイッチングノイズの原因となるうえ, スイッチの耐

圧を大きくするとスイッチの導通損も増加してしまう. これらの損失やノイズはスイッチング周波数が高いほど大

きくなってしまうため, スイッチング周波数をあげることでこういった問題が大きく影響してしまう.  

 そこで, このスイッチング損失やノイズを低減するためにスイッチング時の電流または電圧を零としてスイッチン

グ損失を零とするソフトスイッチングという方式を用いる. 零電流で行うスイッチング動作を ZCS 動作, 零電

圧で行うスイッチング動作を ZVS 動作と呼ぶ. これらのソフトスイッチングを実現するためには, 電流または電

圧の共振現象を利用するのが一般的である. まず, スイッチの零電圧スイッチングについて説明する.  
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図 3.5(a)に示すようにスイッチの寄生容量が充電されていると仮定する. この状態で MOSFET をオン状態に

すると, 寄生容量の両端が短絡して非常に大きいサージ電圧が発生し, スイッチング損失及びスイッチングノイ

ズが発生してしまう.  

そこで図 3.5(b)のように, 共振電流を用いて寄生容量に蓄積された電荷を放電し,  

寄生容量の両端の電圧が零になったところで図 3.5 (c) のように MOSFET をオン状態にすることによって, サ

ージ電圧を発生することなくスイッチをターンオンできる. このように, 共振現象を利用することにより, 電流また

は電圧の急激な変化が抑制されるため, スイッチング時に発生するサージ電圧を低減することが可能となる.  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

同様に, スイッチング素子を流れる電流が零となったときにスイッチをオフすることによって零電流スイッチング

 

図 3.5 零電圧スイッチング 
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が行われる. 次に, このソフトスイッチング技術を使用した共振形コンバータについて説明する.  

 

3 節 共振コンバータ 

 

PWM スイッチにインダクタとキャパシタとの共振回路を結合し, スイッチに流れる電流またはスイッチにかかる電

圧の波形を正弦波の一部にするコンバータ回路方式を共振形コンバータと呼ぶ. PWM スイッチと共振回路を

組み合わせたものを共振スイッチと称する. 図 3.6 に電流共振スイッチと電圧共振スイッチの基本回路および

原理的な波形を示す.  
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図 3.6 共振スイッチの回路と原理波形 

(a)電流共振スイッチ、ゼロ電流スイッチング 

 

(b)電圧共振スイッチ、ゼロ電圧スイッチング 
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 図 3.6(a)の電流共振スイッチでは, 共振用インダクタがスイッチと直列に接続され, スイッチを流れる電流

の波形が正弦波の一部となる. 図 3.6(a)の波形に示すように, スイッチがターンオンされると, スイッチの電流

が零から正弦波状に上昇する. 電流がピーク値に達すると, また除々に零に減少する. スイッチのターンオフは, 

電流が零になった後行われる. スイッチは零電流でターンオン・オフされ, このようなスイッチング動作を零電流

スイッチングという.  

零電流スイッチングでは, スイッチング時に電圧と重なる電流が小さいため, 電流と電圧の重なりによるスイッ

チング損失が低減される. さらに, 電流共振スイッチでは, 寄生インダクタンスが共振回路に取り組まれるため, 

寄生インダクタンスによるターンオフサージが低減できる. このようにスイッチを流れる電流が制限波形の一部と

なるコンバータを電流共振形コンバータと呼ぶ.  

電流共振スイッチでは, スイッチオン時の電流パルスの時間幅𝑇𝑜𝑛は共振回路によって決められ, パルス幅制

御をするためにオン時間を固定し, スイッチのオフ時間を変える必要がある. 一方, 電圧共振スイッチの場合, 

スイッチオフ時の電圧パルスの時間幅𝑇𝑜𝑓𝑓は共振回路によって決められ, パルス幅制御を行うには, スイッチの

オフ時間を固定しスイッチのオン時間を変えなければならない.  

全波か半波によって, 共振スイッチは全波形と半波形に分けられる. 結果として, 両者の場合ともスイッチ

ング周期を変化することになり, 共振形コンバータは周波数変調によって制御されることになる. 図 3.6 では, 

スイッチの電流・電圧波形は半波形となっているが, その波形を全波形にすることも可能である. スイッチの電

流・電圧の波形が全波か半波によって, 共振スイッチは全波形と半波形に分けられる.  
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次章では共振コンバータであり, 今回の研究の対象となったLLC電流共振コンバータの解析について述べる.  
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  第 4 章 LLC 電流共振形コンバータ 

 

 

 

 

第１節 LLC 電流共振形コンバータの使用背景 

 

共振形コンバータは高効率、低ノイズという特徴を持っているが、直列共振形コンバータにはいくつかの問

題がある。例として軽負荷の状態では共振電流が減少され、零電圧スイッチング（ZVS）動作が出来な

くなるため、効率が減少する。また、負荷変化による制御のため広い周波数範囲が必要である。 

このような問題を解決するため、簡単な回路で電流共振形とソフトスイッチングの ZVS を組み合わせた

方式である LLC 電流共振形コンバータが開発された。LLC 電流共振形コンバータの回路を図 4.1 に示

す。 

このコンバータはデッドタイムの時、逆方向に流れる 1 次側の共振電流によりメインスイッチがターンオンす

る前に寄生容量に溜まっていた電荷を放出することで ZVS 動作を実現することができる。さらに、2 次側の

整流ダイオードは、ターンオンする前には電流が零であるため、ZCS 動作ができる。こういった特徴から LLC

電流共振コンバータはスイッチング損失が非常に少なく高効率なものとなる。 

また、トランスは 1 次側と 2 次側巻線間の漏れインダクタンスを共振用インダクタとして利用するため、1

次側と 2 次側の巻線を分離して巻くことで浮遊容量を少なくすることができる。このため、部品点数が削

減でき、ノイズが発生しても発生したノイズが外部に伝わりにくいという特徴を持っている。 

 

図 4.1 LLC 共振形コンバータの基本回路 
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第 2 節 LLC 共振コンバータの回路動作  

 

回路動作はハーフブリッジ方式で 2 個の MOSFET Q1、Q2 が約 50%のデューティサイクルで交互にオ

ン・オフし、切り替わる途中にソフトスイッチングするためのデッドタイムを設けている。回路の動作状態は 1

周期の間で 10 個に分けられる。図 4.3 に各部の動作波形を示し、回路の動作を図 4.3(a)~(j)に示し

た。 

 

 

 

      

 

 

 

図 4.2  LLC 共振コンバータ基本動作波形 
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Mode(a) Q1 がON Q2 はOFF 

Q1 がターンON すると, D1 が導通しているのでn2 巻線には出力電圧（Cd 電圧）がそのまま印加される. 

n1 巻線電圧は「出力電圧×N1/N2」となり, 正の電圧となる. この電圧が励磁インダクタンスLm に印加さ

れるので励磁電流は図4.2のLm 電流に示すように直線的に増加し, やがて0A となり, Mode(a’) に移行す

る.  

Mode(a’) Q1 がON Q2 はOFF 

図のように負荷電流が流れる. これはCr とLr の共振電流であり, 図4.3のD1 電流波形から分かるように正

図 4.3 回路の動作 

(g) 

(h) 
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弦波的に変化する. n1 巻線電圧は「出力電圧×N1/N2」となり, この電圧がLm に印加されるので励磁電

流は図4.3のLm 電流波形に示すように直線的に増加する. Cr とLr の共振が終了するとMode(b) に移る.  

Mode(b) Q1 がON, Q2 はOFF 

Cr とLr の共振は終了しているので負荷電流はゼロであり, 励磁電流だけが流れ続ける. Q1 がターンOFF, 

つまり図4.3でQ1 のId が流れ終わり, Mode(c)に移る.  

Mode(c) Q1 Q2 共にOFF 

Q1 がOFFしても励磁電流は流れ続ける. 図4.2に示すように, 2つの径路で流れる.結果, Q1のコンデンサは

充電され, Q2 のコンデンサは放電するので図4.3に示すようにQ1 のVDSは増加し, Q2 のVDSは減少する. 

Q1 とQ2 のコンデンサの充放電が完了するとMode(d)に移行する.  

Mode(d) Q1 Q2 共にOFF 

Q1 とQ2 のコンデンサの充放電が完了しても励磁電流は流れ続けます. 励磁電流は最も流れやすい径路

を流れます. 図4.3でQ2のダイオードに短い時間だけ流れているが, これがMode(d)の特徴である. Q2 がター

ンONしてMode(e)に移行する. Q2のターンONはZVSである.  

Mode(e) Q2がON Q1はOFF 

Q2 がターンON する時点ではCr は大きな電圧で充電されている. そこでCr が電源となり, 図4.2に示した

径路で負荷電流が流れる. これはCr とLr の共振電流であり, 図4.3のD2 電流から分かるように正弦波的

に変化している. D2 が導通しているのでNS巻線には出力電 

圧が負方向に印加される.励磁電流が減少して0Aになると, Mode(e’)に移行する.  
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Mode(e’) Q2 がON Q1 はOFF 

Mode(e)から引き続きNP巻線電圧は負であり, 励磁電流は図4.3に示すように減少を続ける. また, 負荷

電流はMode(e)と同じ径路で流れる. やがてCr とLr の共振が終了し, 負荷電流が流れ終わってMode(f)

に移行する. 図4.3でD2電流がゼロとなった所でこのModeの終了である.  

Mode(f) Q2 がON Q1 はOFF 

負荷電流はゼロであり, 励磁電流だけが流れ続ける. Q2がターンOFFしてMode(g) に移行する. 図4.3で

Q2のIdが流れ終わった所がこのModeの終了となる.  

Mode(g) Q1 Q2 共にOFF 

Q2 がOFFしても励磁電流は, 図4.3(g)に示すような2つの径路で流れ, その結果Q1のコンデンサは放電し, 

Q2のコンデンサは充電されるので図4.2に示すようにQ1のVDSは減少し, Q2 のVDSは増加する. Q1とQ2 

のコンデンサの充放電が完了するとMode(h)に移行する. 

Mode(h) Q1 Q2 共にOFF 

Q1 とQ2 のコンデンサの充放電が完了しても励磁電流は図4.3に示すように最も流れやすい径路で流れる. 

図4.2でQ1のダイオードに電流が短い時間だけ流れているが, これがMode(h)である. Q1がターンONして次の

Modeに移行する. Q1 のターンON はZVSでおこなわれる.  
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第 3 節 LLC 電流共振形コンバータの静特性 

 

LLC 電流共振形コンバータの MOSFET スイッチ Q1、Q2 は 50％デューティで動作し、出力電圧はコン

バータのスイッチング周波数を変化させることで制御される。つまりこのコンバータは、デューティによって電圧変

換率が変化する PWM コンバータとは違い、周波数によって電圧変換率を制御することができる。 

LLC 電流共振形コンバータはコンバータには 2 種類の共振周波数がある。 1 つは低い共振周波数𝑓m

（励磁インダクタンス Lm、共振インダクタンス Lr、共振コンデンサ Cr と負荷で決まるもの）で、もう 1 つ

は固定のより高い直列共振周波数𝑓𝑟 (Lr と Cr のみで決まるもの)である。 

図 4.4 に一般的な LLC 共振コンバータの代表的な電圧変換率 M と周波数の関係の図を示す。 

 

 

第 1 項 LLC 電流共振形コンバータの設計 

 

図 4.4 LLC 共振コンバータの周波数ゲイン特性 

 

 

 

  

fr2fr1

0.00

1.00

2.00

3.00

4.00

5.00

電
圧
変
換
率

M

スイッチング周波数   (Hz)

ZVS領域ZCS領域

ZCS(整流素子)

軽負荷

短絡



48 

 

で表される。 

この等価回路により電圧変換率 M の式を導出できる。 

 ここで LLC 共振コンバータの設計を、文献を参考に述べる。回路の分析をおこなう上で、トランスの 2 次

側の電圧と電流を 1 次側に換算する基本波近似法によって得られた等価回路を図 4.5 に示す。分析の

単純化のためにすべての部品を 1 次側に配置してある。負荷はトランス 1 次側励磁インダクタンスに並列

接続している抵抗𝑅𝑎𝑐となる。𝑅𝑎𝑐は 

 

①の領域、つまりスイッチング周波数が直列共振周波数𝑓mを下回る領域では、LLC 共振型ハーフブリ

ッジ･コンバータは容量負荷モード（ZCS 領域）で動作し、スイッチは二つともハードスイッチングになり、スイ

ッチング損失が大きくなる。したがって、ZCS の動作を避けるためにこの領域で動かすことはない。 

 

②領域(桃色の網掛け部分)は、スイッチング周波数が低いほうの共振周波数𝑓mよりも高く、もう一つの

共振周波数𝑓rよりも低い領域である。低い共振周波数𝑓mは負荷と共に変化するため、 ② の領域と③

の領域の境界線は、負荷-周波数ゲイン曲線の頂点を結んだところとなる。この領域ではソフトスイッチング

も出来る上にゲインの取れる値の範囲が広いため、設計する際には一番重要な部分となる。 

 

③領域は、スイッチング周波数が直列共振周波数𝑓𝑟より高い領域で、このとき、励磁インダクタ Lm と

共振コンデンサ Cr は共振しない。出力電圧でクランプされ、直列共振タンクの負荷としての機能を果たす。

これは誘導負荷の領域で、コンバータは負荷の状態にかかわらず、常に ZVS 動作をする。ただしゲインが取

りにくいためあまり用いない。 

 

𝑅𝑎𝑐 = 𝑅𝑜𝑢𝑡 ∗ n2 ∗
8

𝜋2
 (𝑁𝑝 : 𝑁𝑠 = 𝑛 : 1) …(4.1) 
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ここで式の整理のために文字を以下のように置き換える。 

この文字を使って M を書き換え、絶対値をはずした式は、 

M =
1

√[1 +
1
𝑘 (1 −

1
𝑥2)]

2

+ [𝑄 (𝑥 −
1
𝑥)

]
2
 

 

  

 

図 4.5 交流等価回路の図 

M = ተ
𝑗ωLm ∗

Rac

jωLm + 𝑅𝑎𝑐

𝑗𝜔𝐿𝑟 +
1

𝑗𝜔𝐶𝑟
+ 𝑗𝜔𝐿𝑚 ∗

𝑅𝑎𝑐

𝑗𝜔𝐿𝑚 + 𝑅𝑎𝑐

ተ 

 

= ተ
1

(1 +
𝐿𝑟

𝐿𝑚
−

1
𝜔2𝐿𝑚𝐶𝑟

+
𝑗𝜔𝐿𝑟

𝑅𝑎𝑐
−

𝑗
𝜔𝐶𝑟𝑅𝑎𝑐

)
ተ 

 

𝑓𝑟 =
1

2𝜋ඥ𝐿𝑟𝐶𝑟

 

 

x =
𝐹𝑠𝑤
𝑓𝑟

 

 

ω = 2πFsw =
x

LrCr
 

 

𝑘 =
𝐿𝑚

𝐿𝑟
 

 

Q =
1

Rac
ඨ
𝐿𝑟

𝐶𝑟
 

 

…(4.2) 

…(4.3) 
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第 2 項 詳細な電圧変換率の導出 

前項で示した一般的な電圧変換率の式には素子の内部抵抗が含まれていない。等価回路を用いると

きに 2 次側の抵抗はトランスを通して変換するので、もとの値よりとても大きな値となるため電圧変換率に

影響を与えると予測できる。そこで内部抵抗を考慮して電圧変換率を導出する。 

 

図 4.6 内部抵抗を含めた LLC共振コンバータの回路図 

1 次側の内部抵抗をまとめて r として表記した。2 次側はダイオードの内部抵抗を 

𝑟𝑑 = 𝑟𝑑1 = 𝑟𝑑2 とした。 

そしてこの回路の等価回路は、図 4.7 のようになる。 
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この等価回路より電圧変換率 Mの式は 

ȁ𝑀ȁ = ฬ
𝑛𝑉𝑜𝑢𝑡

𝑉𝑖𝑛
ฬ = ฬ

𝑍𝑚

𝑍𝑚 + 𝑍𝑟 + 𝑟
ฬ ∗

𝑅𝑎𝑐

𝑅𝑎𝑐 + 𝑅𝑑
 

となる。ここで 

である。 

この値を代入すると 

𝑍𝑚 =
𝑗𝜔𝐿𝑚（𝑅𝑎𝑐 + 𝑅𝑑）

𝑗𝜔𝐿𝑚 + (𝑅𝑎𝑐 + 𝑅𝑑)
 

𝑍𝑟 = 𝑗𝜔𝐿𝑟 +
1

𝑗𝜔𝐶𝑟
+ 𝑟 

𝑅𝑑 = 𝑟𝑑 ∗ n2 ∗
8

𝜋2
 

M =
1

√ቄ1+
1

𝑘
(1−

1

𝑥2)+
𝑟

𝑅𝑎𝑐
ቅ
2
+ቄ𝑄(𝑥−

1

𝑥
)−

𝑟

𝜔𝐿𝑚
ቅ
2
∗

𝑅𝑎𝑐

𝑅𝑎𝑐+𝑅𝑑
  

inV

rL rC

mL

acR

dR

rZ

mZ

nVout

r

図 4.7 交流等価回路の図 

…(4.4) 

…(4.5) 
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式(4.5)について、
𝑟

𝑅𝑎𝑐
 の項は r<<𝑅𝑎𝑐 かつ 1 +

𝐿𝑟

𝐿𝑚
(1 −

1

𝑥2
) >>  

𝑟

𝑅𝑎𝑐
 である。また、

𝑟

𝜔𝐿𝑚
につ

いても r<<𝜔𝐿𝑚  かつ 
1

𝜔𝐶𝑟𝑅𝑎𝑐
(𝑥 −

1

𝑥
)  >  

𝑟

𝜔𝐿𝑚
  である事から、1 次側の内部抵抗が電圧変換率

に与える影響は少ないと予想できる。 

また、2 次側ダイオードの内部抵抗は式より明らかに電圧変換率に大きな影響を与えることが分

かる。 

 

 

 

第 4 節 LLC 電流共振形コンバータの動特性 

LLC 電流共振形コンバータは PWM コンバータと異なり電流波形が共振波形であり, 従来の解析方法

である状態平均化法を用いることができないという難点があり, 伝達関数が未だに明らかではないため, 

制御系をモデル化して試作前に設計検証をする事ができず, 実際に試作してチューニングを行う他なく, どの

ような特性になるかを予測する事ができない。そのため、近年導入され始めた電源のモデルベース開発のよ

うなシミュレーションに基づいて試作前に十分に検証する開発手法を用いる事が出来ない。 

LLC 電流共振形コンバータのモデリングとして, 過去に文献[3]の報告により推測されていた直列共振

形コンバータの伝達関数が使えると書かれているが, その根拠が明かされていない。また, 文献[5]や文献

[6]など数多くの論文においてその伝達関数の有用性について検討されているが, 導出の過程が十分に示

されておらず, 未だはっきりとした伝達関数は導出されていない. 

また、シミュレーション回路においても、制御回路の VCO(Voltage Controlled Oscillator)部分が複雑で

あったり、逆にモジュール化されていて内部が不明であったりするものが多く、LLC 電流共振形コンバータ自

体の周波数応答特性をボード線図で表現している文献はない。 

そこで本稿では、LLC 電流共振形コンバータが直列共振形コンバータであるため Vorperian によって提

案された式の検証を行う。また、PSIM シミュレーションを用いて実測と一致するボード線図を測定できる回

路を考案し、比較を行った。 

第 1 項 LLC 電流共振形コンバータの伝達関数の現状 
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第 2 項 Vorperian の式を用いた伝達関数 

 LLC 電流共振形コンバータの動特性の式について参考文献を用いて述べる。制御伝達関数は、コン

バータのスイッチング周波数を低周波の正弦波状に微小変動させることで生じるコンバータの出力電圧の

変動分の比を表すので、 

∆vo

∆fsw
 

という形になる。 

この制御特性を数 Hzから数十 kHzの範囲で周波数を変動させて表したものを共振形コンバータの周波数特

性として扱う。 

 直列共振形コンバータの制御伝達関数は Vorperian の報告により、 

∆vo

∆fsw
=

𝐴

൬1 +
𝑠

𝜔 ൰൬1 +
𝑠

𝜔 +
𝑠2

൰
 

…(4.6) 

で表される。また、 

ωfs =
1

𝐶𝑜𝑅𝑜
      , ωo =

1

ඥ𝐶𝑟𝐿𝑟

   

である。 

分子の A の式には電圧変換率 M が含まれることから、前節で示した詳細な電圧変換率を代入すること

で正確性を向上することができる。 

 また、2 次側の出力平滑コンデンサの ESR を考慮すると、 

 

∆v

∆fs
=

𝐴(1 +
𝑟𝑐

𝜔𝑒𝑠𝑟
)

൬1 +
𝑠

𝜔𝑓𝑠
൰ ൬1 +

𝑠
𝜔0𝑄

+
𝑠2

𝜔0
2൰

 

となる。 

この式に各パラメータを代入することでボード線図を求めることができる。 

…(4.7) 
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第 3 項 PSIM を用いた LLC 電流共振形コンバータのボード線図測定 

前項で述べたように LLC 電流共振形コンバータにおいて, 周波数応答特性を測定できる単純なシミュレー

ション回路というものが存在しないため, PSIM を用いて制御部の特性がフラットなシミュレーション回路を考案

した. 図 4.8 にそのシミュレーション回路を示す.  

 

 

 

 

図 4.8 ボード線図測定用シミュレーション回路 

  

  図 4.8 のシミュレーション回路の VCO 回路の動作について説明する.  

 

まず VCO 回路の入力部分, つまり主回路の出力電圧を電圧制御電流源によって電流に変換する. す

ると, 電流とコンデンサの PI 制御回路のような働きをするため, 時定数に応じた傾きで電流が上昇する. 上

VCO 回路 
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昇した電流はコンパレータによって定められたある値に達すると電流値が 0 になるようなリセット回路を通すこと

で, 再び 0 から時定数に応じた傾きで電流が上昇する. また, この時リセットされる直前の電流値の半分の

値でオンするもう一つのコンパレータを使うことでデューティ比 50％の矩形波信号を作ることができる. 周波数は

PI 制御部の時定数を変更することで変えることが出来る.  

 このシミュレーション回路の AC sweep 機能を使って求めたボード線図と, ボルペリアンの推測式によって描

いたボード線図, 実機回路を用いて得られたボード線図を比較検討する.  

ここで, 測定方法について説明する. 図 4.8 のシミュレーション回路に示したように, LLC 電流共振形コンバ

ータは周波数制御コンバータであるため, VCO (Voltage Controlled Oscillator)により, 出力のフィードバッ

ク電圧を周波数に変換し, その周波数によりスイッチを駆動させる. また, このような LLC 電流共振形コンバ

ータとその制御部分についての概念図を図 4.9 に示した. シミュレーション回路や実機回路において周波数応

答特性を測定するには, フィードバック電圧に振幅の小さな正弦波電圧(AC 

電圧)を重畳させることで, VCO の出力である周波数を変動させ, それに対する出力電圧の変動分の比を見

ることで求められる.  

今回の測定では LLC 電流共振形コンバータのみの周波数応答特性, つまり図 6 に示す ∆𝑣𝑐𝑜̂/∆𝑓𝑠𝑤̂  

について測定する必要がある. ∆𝑣𝑐𝑜̂/∆𝑓𝑠𝑤̂ を求めるには, 電圧対電圧で表される伝達関数∆𝑣𝑐𝑜̂/∆𝑣𝑇̂ を求

めた後に, 周波数の変化に対して一定の値である VCO の直流ゲインの ∆𝑓𝑠𝑤̂/∆𝑣𝑇̂  を除くことにより求めら

れる.  
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AMP

VCO

G(s)

 

 

図 4.9 測定範囲の概念図 

 

 今回, 検討に当たって測定に用いた条件を下の表 4.1 に示す.  

また, この設計値での定常特性と今回検討した動作点を図 4.10 に示し, この条件において実機回路, 

PSIM シミュレーション回路, ボルペリアンによる予測式を比較した. そのボード線図を図 4.1 に示した.  

 

 

表 4.1 検討した設計値 

 

入力電圧 Vin 
380 V 

出力電圧 Vo 
12 V 

巻き数比 n (Np ∶ Ns = n ∶ 1) 
17 

共振周波数 fr 
223 kHz 
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共振コンデンサ Cr 
3.3 nF 

共振インダクタンス 𝐿𝑟 
401 μH 

励磁インダクタンス Lm 
155 μH 

出力コンデンサ  Co 
660 μF 

出力コンデンサの 

等価直列抵抗 rc 

0.007 Ω 

 

 

図 4.10 定常特性と検討した動作点 

 

 

 

201 
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図 4.11 ボード線図の比較 

 

 

 図 4.11 を見ると, 実機回路において測定したボード線図と, 今回考案したシミュレーション回路を用いて得

られたボード線図はよく一致していることが分かる.  

 また, ボルペリアンによる推測式では, 傾きや直流ゲインは近い値を取ることが分かったが, 折れ点周波数

が一致しないため, 少なくともこの条件では使えない不完全な式であることが分かった.  

 

 

第 4 項 LLC 電流共振形コンバータのボード線図の変化 

-140

-130

-120

-110

-100

-90

-80

f(Hz) 

G
a

in
(d

B
) 

P
h

a
s
e

(d
e

g
) 

実測 

PSIM 

0

30

60

90

120

150

180

210

10 100 1000 10000 100000

ボルペリアン

による推測式 



59 

 

 提案した PSIM によるシミュレーション回路を用いて, 違う動作点でのボード線図の測定を行い, 比較した. 

設計値は表 4.1 を用いた. 定常特性と検討した動作点を図 4.12 に示し, そのときのボード線図を図 4.13

に示す.  

 

  

図 4.12 定常特性と検討した動作点 

 

 

 

-140

-130

-120

-110

-100

-90

-80

-70

10 100 1000 10000 100000

f(Hz) 

G
a

in
(d

B
) 

P
h

a
s
e

(d
e

g
) 

実測 

PSIM 



60 

 

 

 

図 4.13 ボード線図の比較 

 図 4.11 のボード線図と比較すると, 折れ点周波数が低くなっており, 図 4.11 では 2 次遅れ系の傾き -

40dB/deg であったゲインの傾きも, 図 4.13 では -20dB/deg と, 緩やかになっていることが分かる. この

ように LLC 電流共振形コンバータのボード線図は設計値や動作点に応じて折れ点周波数だけでなく, 次数

も変わる事が確認できた. この次数の変化を表現するために, LLC 電流共振形コンバータの伝達関数の導

出が求められる.  

 

この章では PSIM シミュレーション回路において, 実機回路における LLC 電流共振形コンバータのボード線

図を求める事が出来るようになった. しかし, ボルペリアンの式が不十分であるため, 結局設計をする上で必

要な伝達関数自体は求められていないことが課題となった.  

 次章ではこの課題を解決すべく, 全てのスイッチングコンバータに適応できる新たな伝達関数の導出法につ

いて LLC 電流共振形コンバータを例にとって説明し, 伝達関数の変化について考察する.  
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第 5 章  

数値計算を援用したコンバータの伝達関数の導出 

第１節 伝達関数の導出法 

本稿第 1 章, 第 2 章で説明したようにスイッチングコンバータの動作解析法として状態平均化法という方法

がある.  

DCDC コンバータは直流電力を得るため, 低域周波数フィルタを用いており, スイッチング周波数が回路の

固有周波数に比べて十分高く選ばれる. そのためスイッチング一周期内のコンデンサ電圧およびリアクトル電

流波形を折れ線で近似できる. 電流または電圧のスイッチング一周期あたりの平均値を変数とすることによっ
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てスイッチを含む非線形回路に対しても線形的な取り扱いを可能としている.  

しかし, 電流不連続モードでの動作や共振形コンバータの場合には上述のような電圧電流波形の折れ線近

似ができない. このような場合は状態平均化法の本質を折れ線近似ではなく高周波信号のスイッチング一周

期間の平均値であることに着目する拡張状態平均化法を用いる. 拡張状態平均化法ではリアクトル電流と

コンデンサ電圧のスイッチング一周期あたりの平均値を状態変数 𝑥 として以下の状態方程式を考える.  

 

𝑑∆𝑥̂ 

𝑑𝑡
 =  𝐴∆𝑥̂ + 𝑏∆𝑢̂ 

 

ここで A と b はコンデンサやリアクトルによって決まる係数行列であり, コンバータによって異なる. ここでの ∆

は定常値からの変動分を示す.  共振形コンバータや電流不連続モードの動作の場合は, PWM コンバータの

場合と違い, 行列式を求める過程で用いる線形近似が適用できず, 係数を数式で表すことができないため

伝達関数を求められない. 今回提案する手法は, この係数部分をシミュレーションにおいて数値計算を施して

代入し, 伝達関数の係数を求める方法である.  

 

例として LLC 電流共振形コンバータについて説明すると, 変化させる対象である状態変数は共振リアクト

ル電流 𝑖𝐿𝑟
, 共振コンデンサ電圧 𝑣𝑐𝑟, 出力コンデンサ電圧 𝑣𝑐𝑜  である. ここで𝑖𝐿𝑟

の波形を例にとる. 図 5. 

1 に表すように, 回路が定常動作を行っている場合, スイッチング一周期後には定常値と同じ値になる. しか

し, 回路に微小変動が加わった場合には, 図 5.2 に示すようにスイッチング一周期後の値は定常値からわず

かに変化する. この変化のサンプル値をなめらかにつないだ波形を∆𝑖𝐿𝑟̂ (𝑡)とする.  

…(5.1) 
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図 5.1 定常状態における 𝑖𝐿𝑟
 の波形 

 

 

 

 

 

 

図 5.2 微小変動を与えた場合の 𝑖𝐿𝑟
 の波形 

 

0 t
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t0

1

0 t
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1
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定常動作している回路に微小変動を加えた場合のリアクトルの磁束量の変化について, ∆𝑖𝐿𝑟̂ (𝑡)を用いて

表すと下記の式になる.  

 

𝑇𝑠(k) ∗ 𝐿 ∗
𝑑∆𝑖Lr̂ 

𝑑𝑡
 =   ∫ 𝑣𝐿𝑟   𝑑𝑡

第𝑘周期

 

 

∴  
𝑑∆𝑖𝐿𝑟̂

 

𝑑𝑡
 =  

1

𝐿𝑇𝑠(𝑘)
∫ 𝑣𝐿𝑟   𝑑𝑡

第𝑘周期

 

 

残りの状態変数である共振コンデンサや出力コンデンサの電荷量の変化に対しても同様の考え方を用いて

下記の数式で表現することができる.  

 

 

 

𝑑∆𝑣𝑐𝑜̂  

𝑑𝑡
 =

1

𝐶𝑜𝑇𝑠(𝑘)
∫ 𝑖𝐶𝑜

  𝑑𝑡
第𝑘周期

 

 

こうして求められた数式は, 式 5.1 で示した状態平均化法の式と同じ形となっていることが確認できる.  

ここで図 5.3 を用いて, 共振コンデンサの持つ電荷量の変化について説明する.  

あるタイミングで出力コンデンサにかかる電圧𝑣𝑐𝑜を定常値から微小変化させる. このタイミングでの出力コン

デンサの電圧を初期値とする. 式(5.4)より, 共振コンデンサに蓄えられている電荷量の変化はスイッチング一

周期分の波形の変化の積分値で求められるため, 図 5.3 の波形の斜線部の面積を求める事で表すことが出

𝑑∆𝑣𝑐𝑟̂  

𝑑𝑡
 =

1

𝐶𝑟𝑇𝑠(𝑘)
∫ 𝑖𝐶𝑟

  𝑑𝑡
第𝑘周期

 

…(5.3) 

…(5.2) 

…(5.4) 

…(5.5) 
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来る. 初期値を定常値から変化させる対象は複数あるが, そのうち一つずつを変化させた時の電荷量の変化

を各々見て, その変化量の総和が電荷量の変化の総和とする. また, 状態変数ではないがスイッチング周波

数𝑓𝑠𝑤(= 1/𝑇𝑠)の変化に対する電荷量の変化も考慮する. ただし, 入力電圧と出力抵抗は一定とする.  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 5.3  波形の変化 

 

これらの変数に対して, 初期値をそれぞれ変化させた場合の共振コンデンサの電荷量の変化の総和を式で

まとめると, 下記の式で表される.  

Q1 Q2

定常動作の波形
変化後の波形

Q1 Q2

1

0

定常状態 積分期間
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𝑑∆𝑣𝐶𝑟̂

𝑑𝑡
=

1

𝐶𝑟𝑇𝑠

𝜕 ∫ 𝑖𝐶𝑟
𝑑𝑡

𝜕𝑣𝐶𝑟̂

∆𝑣𝐶𝑟̂
+

1

𝐶𝑟𝑇𝑠

𝜕 ∫ 𝑖𝐶𝑟
𝑑𝑡

𝜕𝑖𝐿𝑟̂

∆𝑖𝐿𝑟̂
 

+
1

𝐶𝑟𝑇𝑠

𝜕 ∫ 𝑖𝐶𝑟
𝑑𝑡

𝜕𝑣𝐶𝑜̂

∆𝑣𝐶𝑜̂
+

1

𝐶𝑟𝑇𝑠

𝜕 ∫ 𝑖𝐶𝑟
𝑑𝑡

𝜕𝑓𝑠𝑤̂
∆𝑓𝑠𝑤̂ 

 

同様に共振リアクトルと出力コンデンサについても数式で表現すると, 下記のように表すことが出来る.  

 

𝑑∆𝑖𝐿𝑟̂
𝑑𝑡

=
1

𝐿𝑟𝑇𝑠

𝜕 ∫𝑣𝐿𝑟𝑑𝑡

𝜕𝑣𝐶𝑟̂

∆𝑣𝐶𝑟̂
+

1

𝐿𝑟𝑇𝑠

𝜕 ∫ 𝑣𝐿𝑟𝑑𝑡

𝜕𝑖𝐿𝑟̂

∆𝑖𝐿𝑟̂
 

+
1

𝐿𝑟𝑇𝑠

𝜕 ∫ 𝑣𝐿𝑟𝑑𝑡

𝜕𝑣𝐶𝑜̂

∆𝑣𝐶𝑜̂
+

1

𝐿𝑟𝑇𝑠

𝜕 ∫ 𝑣𝐿𝑟𝑑𝑡

𝜕𝑓𝑠𝑤̂
∆𝑓𝑠𝑤̂ 

 

 

𝑑∆𝑣𝐶𝑜̂

𝑑𝑡
=

1

𝐶𝑜𝑇𝑠

𝜕 ∫ 𝑖𝐶𝑜
𝑑𝑡

𝜕𝑣𝐶𝑟̂

∆𝑣𝐶𝑟̂
+

1

𝐶𝑜𝑇𝑠

𝜕 ∫ 𝑖𝐶𝑜
𝑑𝑡

𝜕𝑖𝐿𝑟̂

∆𝑖𝐿𝑟̂
 

+
1

𝐶𝑜𝑇𝑠

𝜕 ∫ 𝑖𝐶𝑜
𝑑𝑡

𝜕𝑣𝐶𝑜̂

∆𝑣𝐶𝑜̂
+

1

𝐶𝑜𝑇𝑠

𝜕 ∫ 𝑖𝐶𝑜
𝑑𝑡

𝜕𝑓𝑠𝑤̂
∆𝑓𝑠𝑤̂  

 

この係数を用いて, 状態平均化法の導出に使う式変形を用いる.  

最初に述べたように, LLC 電流共振形コンバータの場合, 状態変数は共振リアクトル電流 𝑖𝐿𝑟
, 共振コンデ

ンサ電圧 𝑣𝑐𝑟, 出力コンデンサ電圧 𝑣𝑐𝑜 であるため, 状態ベクトル ∆𝑥 は式 5.9 のように表すことが出来る.  

 

a b 

c m 

d 

f n 

e 

g h 

p i 

…(5.6) 

…(5.7) 

…(5.8) 
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∆𝑥̂  =  [

∆𝑣𝑐𝑟̂

∆𝑖𝐿𝑟̂

∆𝑣𝑐𝑜̂

] 

 

 それぞれの変化量について式 5.6-5.8 に用いた係数と状態ベクトルを用いて表す. また, 得られた式をラプ

ラス変換を行い伝達関数の形へ式変形を行う.  

 

 

 

 

 

 

 

𝑠∆𝑥̂(𝑠) = 𝜶∆𝑥̂(𝑠) + 𝜷∆𝑓𝑠𝑤̂(𝑠) 

 

(𝑠𝑰 − 𝜶)∆𝑥̂(𝑠) = 𝜷∆𝑓𝑠𝑤̂(𝑠) 

 

∴    
∆𝑥̂(𝑠)

∆𝑓𝑠𝑤̂(𝑠)
= (𝑠𝑰 − 𝜶 )−1𝜷 

 

また, 求めたい式はコンバータの周波数応答特性, つまり ∆𝑣𝑐𝑜̂/∆𝑓𝑠𝑤̂ であるので, 状態変数 𝑥 の中で

 𝑣𝑐𝑜̂  の部分についてのみ考慮して式変形を施すと, 式(5.12)の伝達関数を求める事ができる.  

 

∆𝑣𝑐𝑜̂(𝑠)

∆𝑓𝑠𝑤̂(𝑠)

=
𝑠2𝑝 + 𝑠(𝑚𝑔 + 𝑛ℎ − 𝑒𝑝 − 𝑎𝑝) + 𝑑ℎ𝑚 + 𝑏𝑔𝑛 + 𝑎𝑒𝑝 − 𝑒𝑔𝑚 − 𝑎ℎ𝑛 − 𝑏𝑑𝑝

𝑠3 − 𝑠2(𝑎 + 𝑒 + 𝑖) + 𝑠(𝑎𝑒 + 𝑎𝑖 + 𝑒𝑖 − 𝑐𝑔 − 𝑓ℎ − 𝑏𝑑) − 𝑎𝑒𝑖 − 𝑐𝑑ℎ − 𝑏𝑓𝑔 + 𝑎𝑓ℎ + 𝑐𝑒𝑔 + 𝑏𝑑𝑖
 

 

 

 

 

𝑑∆𝑥

𝑑𝑡
 =   

𝑎 𝑏 𝑐
𝑑 𝑒 𝑓
𝑔 ℎ 𝑖

 ∆𝑥̂+  

𝑚
𝑛
𝑝
 ∆𝑓𝑠𝑤̂  

 α β 

𝑑∆𝑥̂ 

𝑑𝑡
 

…(5.9) 

…(5.10) 

…(5.11) 

…(5.12) 



68 

 

この a～p の係数は前述した通り, 微小変動を加えた後の一周期の電流や電圧を積分することによりそれ

ぞれ求められる. また, その値を代入することで伝達関数が求まる.    

ここで, 図 4.8 に提案手法を用いて伝達関数を求める際に用いたシミュレーション回路図を示し, 係数を求

める手順について説明する.  

例として式 5.6 の係数 c について考える. まず, 回路が定常状態になるまでシミュレーション回路を動かし, 

各素子にかかる電圧や流れる電流の定常値を求める. 次にスイッチングのタイミングでの各波形の値を初期

値として, その初期値に求めた定常値を代入する. そして出力コンデンサ電圧の初期値を, 定常値から微小

に変動させた値を代入して回路を動作させる. これにより変動した共振リアクトル電流( = 共振コンデンサ電

流)と, 定常状態でのスイッチング 1 周期分の共振リアクトル電流( = 共振コンデンサ電流)の面積差を求め

る. その値をスイッチング 1 周期の時間と共振コンデンサの容量で割った値が係数 c として求まる. 同様の操

作を全ての係数について行うことで係数を求めることができる. また, この求まった係数を式(5.12)に代入するこ

とで伝達関数を表すことが出来る.  

 

第 2 節 提案手法によって求めた伝達関数の検証 

第 1 項 バックコンバータにおける検討 

前章で述べたように, LLC 電流共振形コンバータをはじめとして, 共振形コンバータや, 電流不連続モードで

動作するコンバータの伝達関数を式で表現することが課題であった.  

今回提案した伝達関数の導出方法では, PWM コンバータはもちろん, 従来伝達関数を導出する事が困
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難であったこれらのコンバータに対しても適応できる. それを検証するために様々な動作条件において比較検討

を行うことにした.  

まずは通常の状態平均化法においても伝達関数を求める事のできるバックコンバータにおいて, 状態平均化

法により導出した伝達関数と, 提案した導出方法を用いた伝達関数を比較検討する.  

 

図 5.4 に検討に用いたシミュレーション回路を示す.  

 

 

図 5.4 検討に用いたバックコンバータの回路図 

 

 

バックコンバータの場合, 状態変数はリアクトル電流とコンデンサ電圧である. 入力電圧を一定とみなすとバ
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ックコンバータにおける状態ベクトルの式は下記のようにあらわすことができる.  

 

∆𝑥̂ = [
𝑖𝐿̂
𝑣𝐶𝑜̂

] 

 

𝑑∆𝑖𝐿̂
𝑑𝑡

=
1

𝐿𝑟𝑇𝑠

𝜕 ∫ 𝑣𝐿𝑑𝑡

𝜕𝑖𝐿̂
∆𝑖𝐿̂ +

1

𝐿𝑇𝑠

𝜕 ∫𝑣𝐿𝑑𝑡

𝜕𝑣𝐶𝑜̂

∆𝑣𝐶𝑜̂
+

1

𝐿𝑇𝑠

𝜕 ∫𝑣𝐿𝑑𝑡

𝜕𝑑̂
∆𝑑̂ 

𝑑∆𝑣𝐶𝑜̂

𝑑𝑡
=

1

𝐶𝑜𝑇𝑠

𝜕 ∫ 𝑖𝐶𝑜
𝑑𝑡

𝜕𝑖𝐿̂
∆𝑖𝐿̂ +

1

𝐶𝑜𝑇𝑠

𝜕 ∫ 𝑖𝐶𝑜
𝑑𝑡

𝜕𝑣𝐶𝑜̂

∆𝑣𝐶𝑜̂
+

1

𝐶𝑜𝑇𝑠

𝜕 ∫ 𝑖𝐶𝑜
𝑑𝑡

𝜕𝑑̂
∆𝑑̂ 

 

それぞれの変化量について式 5.14, 5.15 に用いた係数と状態ベクトルを用いて表す. また, 得られた式に

ラプラス変換を行い, 伝達関数の形へ式変形を行う.  

 

𝑑∆𝑥̂

𝑑𝑡
= [

𝐴 𝐵
𝐶 𝐷

] ∆𝑥 + [
𝐺
𝐻
] ∆𝑑 

∆𝑥(𝑠)

∆𝑑(𝑠)
= (𝑠𝑰 − 𝑷)−1𝑸 

また, 求めたい式はコンバータの周波数応答特性, つまり ∆𝑣𝑐𝑜̂/∆𝑑̂ であるので, 状態変数 𝑥 の中で

 𝑣𝑐𝑜̂  の部分についてのみ考慮して式変形を施すと 

 

∆𝑣𝑐𝑜(𝑠)

∆𝑑(𝑠)
=

𝐶𝐺 + 𝐻(𝑠 − 𝐴)

(𝑠 − 𝐴)(𝑠 − 𝐷) − 𝐵𝐶
 =  

𝐻𝑠 − (𝐻𝐴 − 𝐶𝐺)

𝑠2 − 𝑠(𝐴 + 𝐷) + 𝐴𝐷 − 𝐵𝐶
 

 

この係数にシミュレーションを用いて数値計算した値を代入することで伝達関数を求める. 今回検討したバッ

A B 

HD

i 

C 

G

…(5.13) 

…(5.14) 

…(5.15) 

…(5.17) 

P Q 
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クコンバータの素子の値を表 5.1 に示す. また定常特性と動作点を図 5.5 に示す.  

表 5.1 検討した設計値 

 

入力電圧 Vin 
12 V 

出力電圧 Vo 
5 V 

負荷抵抗 Ro 5 Ω 

インダクタンス L 
100 μH 

出力コンデンサ  Co 
47 μF 

時比率 d 
0.42 

スイッチング周波数 f 
50 kHz 
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図 5.5 定常特性と検討した動作点 

 

 この動作点において提案手法により得られたボード線図と, 状態平均化法によって得られたボード線図の

比較を図 5.6 に示す. また, その伝達関数を式 5.18 に示す.  
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図 5.6 動作点におけるボード線図 

 

 

∆𝑣𝐶𝑜(𝑠)

∆𝑑(𝑠)
=

2.56 ∗ 109

𝑠2 + 4260𝑠 + 2.13 ∗ 108
 

 

 図 5.6 に示した通り, 提案手法によって得られた伝達関数によって得られたボード線図は, 状態平均化

法によって求めた伝達関数と一致した. このことから提案手法の有用性が確認できる.  

 

 

第 2 項 LLC 電流共振形コンバータにおける検討 

 次に, 従来のやり方では伝達関数を求める事ができなかった LLC 電流共振形コンバータに今回提案した

手法を適応して伝達関数を導出する.  

 

前項ではバックコンバータという, 状態平均化法の解析方法が使用可能な PWM コンバータについて検討

したため, 比較対象は状態平均化法を解くことによって求められた伝達関数であったが, LLC 電流共振形コ

ンバータは前述した通り伝達関数を従来の解析法で求められないため, 同様の比較をすることができない.  

そこで今回は検討対象として, 提案した手法によって求めた伝達関数により描いたボード線図, シミュレーシ

ョンの AC sweep 機能によって描いたボード線図と, 実機回路を用いて描いたボード線図を比較する.  また, 

前章にて述べたように, LLC 電流共振形コンバータではボード線図の概形が動作条件によって一次系であった

…(5.18) 
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り二次系になったりと様々な形に変化することが分かっている. この次数の変化について検討するため, 伝達

関数に与える影響の大きな項のみを取り出した近似式を導出し比較した.  

 

比較用の検討に用いた素子の値を表 5.2 に示す. また, LLC 電流共振形コンバータの定常特性を図

5.7 に示す. この表 5.2 の設計値において, 負荷抵抗Ro1 = 2 Ω の動作点①で求めた伝達関数を式

5.19 に示す. またその近似式を式 5.20 に示し, それぞれのボード線図の比較を図 5.8 に描いた.  

また, 同様にこの表 5.1 の設計値において, 負荷抵抗Ro2 = 2 0Ω の動作点②で求めた伝達関数を式

5.21 に示す. またその近似式を式 5.22 に示し, それぞれのボード線図の比較を図 5.9 に描いた.  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

表 5.2 検討した設計値 

 

入力電圧 Vin 
380 V 

出力電圧 Vo 
12 V 

巻き数比 n (Np ∶ Ns = n ∶ 1) 
17 
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共振周波数 fr 
223 kHz 

共振コンデンサ Cr 
3.3 nF 

共振インダクタンス 𝐿𝑟 
401 μH 

励磁インダクタンス Lm 
155 μH 

出力コンデンサ  Co 
660 μF 

出力コンデンサの 

等価直列抵抗 rc 

0.007 Ω 

 

 

 

図 5.7 定常特性と検討した動作点 

 

201 
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図 5.8 動作点①でのボード線図の比較 

 

 

∆𝑣𝑐𝑜̂
(𝑠)

∆𝑓𝑠𝑤̂(𝑠)
=

−0.0437 𝑠2 −  4.13 ∗ 104 𝑠 +  2.03 ∗ 109

𝑠3 −   8.05 ∗ 103 𝑠2 −  1.129 ∗ 109 𝑠 −  3.08 ∗ 1013
 

                 ≅
2.03 ∗ 109

−  8.05 ∗ 103 𝑠2 −  1.129 ∗ 109 𝑠 −  3.08 ∗ 1013
 

 

 提案手法によって求めた伝達関数は, シミュレーションや実機回路の AC sweep 機能を用いて描いたボー

ド線図とよく一致していることが分かる. また, 二次遅れ系になることを近似式によって表現できている.  
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図 5.9 動作点②でのボード線図の比較 

 

 

 

∆𝑣𝑐𝑜̂
(𝑠)

∆𝑓𝑠𝑤̂(𝑠)
=

−0.0719 𝑠2 −  5.997 ∗ 104 𝑠 −  9.108 ∗ 109

𝑠3 +  3.184 ∗ 105 𝑠2 +  2.393 ∗ 1010𝑠 +  1.169 ∗ 1014
 

    ≅
− 9.108 ∗ 109

 2.393 ∗ 1010𝑠 +  1.169 ∗ 1014
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動作点②においても提案手法によって求めた伝達関数は, シミュレーションや実機回路の AC sweep 機

能を用いて描いたボード線図とよく一致していることが分かる. また, 1 次遅れ系になることを近似式によって表

現できている.  

 

 次に回路パラメータを大きく変化させて検討を行った. その時の素子の値を表 5.3 に示す. また, LLC 電

流共振形コンバータの定常特性を図 5.10 に示す. この表 5.3 の設計値において, 負荷抵抗Ro = 4Ω の動

作点③で求めた伝達関数を式 5.23 に示す. また, その近似式を式 5.24 に示し, それぞれのボード線図の

比較を図 5.11 に描いた.  

 

表 5.3 検討した設計値 

 

入力電圧 Vin 
380 V 

出力電圧 Vo 
12 V 

巻き数比 n (Np ∶ Ns = n ∶ 1) 
17 

共振周波数 fr 
81.3 kHz 

共振コンデンサ Cr 
44 nF 

共振インダクタンス 𝐿𝑟 
330 μH 

励磁インダクタンス Lm 
87 μH 

出力コンデンサ  Co 
330 μF 
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図 5.10 定常特性と検討した動作点 
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図 5.11 動作点③でのボード線図の比較 

 

 

 

∆𝑣𝑐𝑜̂
(𝑠)

∆𝑓𝑠𝑤̂(𝑠)
=

−1.56 𝑠2 −  4.04 ∗ 105 𝑠 − 1.90 ∗ 1010

𝑠3 −   1.16 ∗ 105 𝑠2 + 5.16 ∗ 109 𝑠 + 1.21 ∗ 1014
 

    ≅
− 4.04 ∗ 105 𝑠 − 1.90 ∗ 1010

𝑠3 −   1.16 ∗ 105 𝑠2 + 5.16 ∗ 109 𝑠 + 1.21 ∗ 1014
 

 

動作点③においても提案手法によって求めた伝達関数は, シミュレーションや実機回路の AC sweep 機

能を用いて描いたボード線図とよく一致していることが分かる. また, 2 次遅れ系になることを近似式によって表

現できている.  

 

第 3 節 LLC 電流共振形コンバータの伝達関数の変化 

第 1 項 伝達関数の極点零点とボード線図の関係 

 先に述べたように, LLC 電流共振形コンバータは負荷抵抗やスイッチング周波数, その他さまざまな素子の

変化によって, ボード線図の形が大きく変わる事が分かっている. 求めた伝達関数によって得られたこのボード

100 
1ｋ 10ｋ 

…(5.23) 

…(5.24) 
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線図の変化が何によって起こるかを調べることで, 設計をしていくうえで必要な特徴が求まる. そのために伝達

関数の極点と零点が負荷によってどう変化するかを調べる.  

 伝達関数の極点と零点の関係は, 下記の図 5.12 (a) (b)のような形となっている.  

 

 

 

 

図 5.12 極点零点とボード線図の関係 

 

(出典 : “Understanding Poles and Zeros” , The class of analysis and design of feedback control 

systems , MIT department of mechanical engineering)  

 

複素平面上に伝達関数によって得られた極点や零点をプロットして表す. ボード線図のゲインの傾きは, 零

点(図 a の丸印)が一つあると 1 次進み系, 極点(図 a のバツ印)が一つあると１次遅れ系となる. また, 折

れ点周波数の位置は, 複素平面上における原点から根の位置によって求まる. 複素共役な根が存在する

場合は, 同じ折れ点周波数からその特性を重畳した傾きでゲインが変化することが分かる.  
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第 2 項 LLC 電流共振形コンバータにおける極点零点とボード線図の関係 

 前項で述べた伝達関数の極点零点表示を LLC 電流共振形コンバータに適用した. LLC 電流共振形

コンバータでは, 素子の値を様々に変えることでボード線図の傾きが 1 次遅れ系であったり 2 次遅れ系となっ

たり, 時にはどちらとも言えないような中途半端な傾きとなる場合があり, 特徴を掴むことが難しかった.  

今回は例として, 傾きが 1 次遅れ系とも 2 次遅れ系とも言えないような形のボード線図となっているものに

ついて, その仕組みを極点と零点の表示によって解明する.  

 

下記の図 5.13 に, ある条件での伝達関数(式 5.25)によるボード線図のゲインを示す. 図を見て分かるよう

に, 折れ点周波数 10 kHz 付近から -30dB/decade ほどの傾きでゲインが落ちている. この傾きは 1 次遅

れ系でも 2 次遅れ系でもない.   

次に図 5.14 に, 式 5.25 の伝達関数の極点零点を複素平面上にプロットした. また, これにより分かった

極点と零点をボード線図上に対応する場所にプロットした図を図 5.15 に示す.  
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図 5.13 傾きが -30dB/decade となるボード線図のゲイン 

  

      
 ∆𝑣𝑐𝑜̂

(𝑠)

∆𝑓𝑠𝑤̂(𝑠)
=

−0.215 𝑠2 −  5.554 ∗ 104 𝑠 − 2.613 ∗ 109

𝑠3 +   1.37 ∗ 105 𝑠2 + 2.83 ∗ 109 𝑠 + 1.67 ∗ 1013
 

 

 

 

 

 

-30dB/decade 

周波数 (rad/sec) 

1M 

…(5.25) 
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図 5.13 式 5.25 の伝達関数の極点零点表示 

 

 

 

 

図 5.14 極点零点の位置をプロットしたボード線図 

 

図 5.13 の原点に近い極点は 1.21*10^4 rad/sec の距離にあるため, 図 5.14 のボード線図ではその点

から 2 次遅れ系の傾きでゲインが落ちることが分かる. しかし, 6.19*10^4 rad/sec 付近にて零点が存在す

るため, ゲインの傾きが持ち上がる. これにより, ゲインは -40dB/decade の傾きで落ちきる前に持ち上げられ

てしまい, -30dB/decade の中途半端な傾きをとることが説明できる.  

このように, 伝達関数の式を極点零点表示するとボード線図の傾きの変化についての議論をしやすくするこ

とが可能である.  

 

周波数 (rad/sec)
1M

周波数 (rad/sec)

100 1k 10k 100k 1M

-30dB/decade
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第 3 項 負荷変化による LLC 電流共振形コンバータの伝達関数の変化 

 負荷によってボード線図の形が変わる様を極点零点の複素平面表示によって表すため, 表 5.2 の動作

条件において, 負荷抵抗を 40 , 20 , 12 , 3 Ωと変化させた時のボード線図を図 5.15 に示す. またそれぞれの

式を 5.26 ~ 5.29 に示した.  

 

 

図 5.15 負荷変動によるボード線図の変化 

 ∆𝑣𝑐𝑜̂
(𝑠)

∆𝑓𝑠𝑤̂(𝑠)
=

−0.0624 𝑠2 −  5.01 ∗ 104 𝑠 − 9.035 ∗ 109

𝑠3 +   3.80 ∗ 105 𝑠2 + 4.165 ∗ 109 𝑠 + 1.042 ∗ 1014
 

                 =
−0.0624(𝑠 + 5.29 ∗ 105)(𝑠 + 2.74 ∗ 105)

(𝑠 + 2.56 ∗ 103)(𝑠 + 1.89 ∗ 105 + 7.11 ∗ 104𝑖)(𝑠 + 1.89 ∗ 105 − 7.11 ∗ 104𝑖)
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 ∆𝑣𝑐𝑜̂
(𝑠)

∆𝑓𝑠𝑤̂(𝑠)
=

−0.0719 𝑠2 −  5.997 ∗ 104 𝑠 − 9.108 ∗ 109

𝑠3 +   3.18 ∗ 105 𝑠2 + 2.39 ∗ 1010 𝑠 + 1.17 ∗ 1014
 

                 =
−0.0719(𝑠 + 6.34 ∗ 105)(𝑠 + 2 ∗ 105)

(𝑠 + 5.26 ∗ 103)(𝑠 + 2.03 ∗ 105)(𝑠 + 1.1 ∗ 105)
 

 

 ∆𝑣𝑐𝑜̂
(𝑠)

∆𝑓𝑠𝑤̂(𝑠)
=

−0.0793 𝑠2 −  7.926 ∗ 104 𝑠 − 1.18 ∗ 1010

𝑠3 +   3.35 ∗ 105 𝑠2 + 1.61 ∗ 1010 𝑠 + 1.42 ∗ 1014
 

                 =
−0.0793(𝑠 + 8.17 ∗ 105)(𝑠 + 1.82 ∗ 105)

(𝑠 + 2.79 ∗ 105)(𝑠 + 4.44 ∗ 1054)(𝑠 + 1.15 ∗ 104)
  

 

 ∆𝑣𝑐𝑜̂
(𝑠)

∆𝑓𝑠𝑤̂(𝑠)
=

−0.0663 𝑠2 −  7.661 ∗ 104 𝑠 − 1.365 ∗ 1010

𝑠3 +   3.49 ∗ 105 𝑠2 + 8.15 ∗ 109 𝑠 + 1.94 ∗ 1014
 

                =
−0.0663(𝑠 + 9.35 ∗ 105)(𝑠 + 2.2 ∗ 105)

(𝑠 + 3.26 ∗ 105)(𝑠 + 1.16 ∗ 104 + 2.15 ∗ 104𝑖)(𝑠 + 1.16 ∗ 104 − 2.15 ∗ 104𝑖)
 

 

 

軽負荷時, つまり負荷抵抗の値が大きい場合はボード線図のゲインの折れ点周波数が低く, 傾きが 1 次

遅れ系になることが確認できる. また, 重負荷時, つまり負荷抵抗の値が小さくなるにつれ折れ点周波数は

高くなり, ゲインの傾きは 2 次遅れ系に近づくことが分かる. 高周波では軽負荷時の場合も重負荷時の場合

もゲインも 2 次遅れ系となっていることが読み取れるが, どこを境にその形になるかという判断はボード線図から

読み取る事は難しい.  

 そこで, それぞれの場合について極点零点を表す. 図 5.16 (a) ~ (d) に式 5.26 ~ 5.29 に対応する極点零点

の複素平面表示を示す. LLC 電流共振形コンバータの伝達関数は式 5.12 に示したように, 極点が 3 つ, 

零点が 2 つになることが分かっている.  

…(5.28) 

…(5.29) 
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 この複素平面図は, 円状の補助線が原点からの等距離線としてひかれている. そのため, 距離の近い零点

と極点は打ち消しあうと判断できる.  

 

 

 

(a) 負荷抵抗 40Ω 
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(b) 負荷抵抗 20Ω 

 

 

(c) 負荷抵抗 12Ω 
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(d) 負荷抵抗 3Ω 

 

図 5.16 極点零点の位置の変化 

  

 図 5.16 (a) ~ (d)から見て分かるように一つの零点はどの負荷においてもかなり高周波にあるため, 無視す

ることができると考えられる.  

 5.16 (a) では原点付近に極点があるため, 低い周波数からゲインが 1 次遅れの傾きで落ちることが分か

る. その後, 2 つの極があらわれるため, 3 次遅れになるようにとらえられるが, その直後に零点がくることにより, 

１つの極が相殺され結果として２次遅れ系の形になる.  

また, 負荷抵抗が小さくなるにつれ, 極が原点に近づいていく事が分かる. そして(d)のケースでは極点が一

致したのち複素共役の項に分裂しているため, 最初の折れ点周波数に到達した時点で 2 次遅れ系になるこ
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とが分かる. これにより, 低い周波数から 2 次遅れ系の傾きでゲインが落ちていくボード線図に変わる事が説

明できる. 5.16 (a)に関しては極点が複素共役であるものがあり, (b),(c)は全て実軸上にあるため大きく形が

異なるように見えるが, ボード線図のように対数表示した場合その差は小さく, 形が変わる事自体の影響はさ

ほどない.  

 

 このようにボード線図のみでは詳しく分からない負荷に応じた伝達関数の変化を, 極点や零点が変化していく様

を複素平面上に表すことで説明が出来る. また, 今回は負荷抵抗を変動させた場合の伝達関数の変化について

考察したが, 他の素子や出力電圧値など様々な要素によって変化する伝達関数の変化も同様の操作によって極

点零点表示にて説明が可能となった. この極点零点がどのように移り変わるかという指標を作ることにより, より設

計をしやすくできると期待している.  
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第 6 章 総括 

本稿では LLC 電流共振形コンバータの回路動作と設計及び回路の特徴である静特性と動特性について

示し, 提案した新しい伝達関数の導出方法について説明した.  

 まず, 4 章では LLC 電流共振形コンバータにおいてスイッチやダイオードなどの素子の内部抵抗を考慮した

詳細な定常特性の式を導出した. これにより, 回路シミュレーションや実測回路の設計に近い値をとることが

できるようになった. 次に, 動特性として Vorperian によって推測された直列共振形コンバータの伝達関数が

LLC 電流共振形コンバータにおいても適用することができるかを考察した. そのために, 実測と一致するボード

線図を測定することのできるシミュレーション回路を PSIM にて作成した. この回路は従来の制御部が複雑で

あったり, 逆に単純なモジュール化されたりしていて内部が不明で特性が分からないという欠点を克服し, 単純

な特性で実現されているため, コンバータのみのボード線図の測定を容易にした. このシミュレーション回路の考

案により, 設計するたびに試作をする必要が無くなり作業効率を大幅に向上することができた. また, シミュレ

ーションと実測において AC sweep 機能を用いて測定したボード線図は一致したが, Vorperian によって推測

されていた伝達関数は一致しない条件があることを確認した.  

 5 章では, 伝達関数の導出がされていないという現状を踏まえ, 全てのコンバータにおいて伝達関数の導出可能

な方法を提案した. 例として, 従来の解析法である状態平均化法を用いても伝達関数を求められるバックコンバー

タにおいてこの手法を試し, ボード線図が一致することを確認した. また, 同様の方法で LLC 電流共振形コンバー

タにおいても伝達関数を数式によって表現し, 提案手法と実測やシミュレーション回路で AC sweep 機能を用いて

測定したボード線図が一致することを確認した. また, LLC 電流共振形コンバータが負荷やその他様々な条件によ
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ってボード線図のゲインの折れ点周波数や傾きが変わる事を確認し, その変化が何によって起きるかについて極点

零点を用いた複素平面によって説明することが可能となった.  
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	一般的にいえば, 図3.3に示すように, 寄生容量Cpはスイッチまたはダイオードと並列に, 寄生インダクタンスLpはそれと直列に接続される形になる. これらの寄生インダクタンスと寄生容量によって, スイッチングを行う際多大な電圧サージ, または電流サージが発生する. 以下, そのサージの発生機構を明らかにする.
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	全波か半波によって, 共振スイッチは全波形と半波形に分けられる. 結果として, 両者の場合ともスイッチング周期を変化することになり, 共振形コンバータは周波数変調によって制御されることになる. 図3.6では, スイッチの電流・電圧波形は半波形となっているが, その波形を全波形にすることも可能である. スイッチの電流・電圧の波形が全波か半波によって, 共振スイッチは全波形と半波形に分けられる.
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