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内容梗概 

 

IoT や分散電源，再生可能エネルギーの普及に伴い，スイッチング電源を用いた機器が急

速に増加している。スイッチング電源は，パワーエレクトロニクスの要素を集合させたもの

であり，パワーエレクトロニクスが電源の特性を決定するといっても過言ではない。従来の

パワーエレクトロニクス要素技術を用いたスイッチング電源は，受動制御などの古典的手

法を使っているため，大型かつ大重量であり，その小型化が急務である。また，半導体デバ

イスの発展も目覚ましく，1960 年代に開発されたサイリスタから始まったスイッチングデ

バイスの開発は，現在まで発展の勢いが衰えることなく，盛んに進められている。現在では，

次世代半導体材料である炭化ケイ素(SiC)や窒化ガリウム(GaN)を用いたスイッチングデバ

イスが広く普及し始め，その普及とともにスイッチング電源の性能も大きく向上している。

ただし，次世代スイッチングデバイスをただ単に適用するだけでは，その性能が真に発揮さ

れないため，適用効果を最大限に発揮できる回路・手法・制御を検討する必要がある。 

 

本研究では，GaNを用いた次世代スイッチングデバイスの一つである GaN-HFET(Gallium 

Nitride Hetero-junction Field Effect Transistor)の回路に対する適用効果を最大限に発揮するた

め，Φ2 級インバータ回路を対象として，適用のための手法や制御について検討した。Φ2

級インバータ回路は，高性能かつ小型・軽量化が可能な 1石形インバータである。本回路は

E 級インバータ回路をベースに，スイッチングデバイスのドレイン-ソース間に第 3 次高調

波を注入するための共振タンクを追加した構成をとる。Φ2級インバータ回路では，その回

路トポロジーより，ソフトスイッチングが達成される。スイッチング電源の大部分の体積・

重量を占める受動部品の小型・軽量化を目的としたスイッチング周波数の増加に伴う，スイ

ッチング損失の増加は問題とならない。また，スイッチングデバイス 1つでインバータ回路

が実現されることから，ハーフブリッジインバータやフルブリッジインバータで困難とさ

れる，高周波領域における上下アームのデッドタイム挿入や調整が不要となる。そのため，

数十MHz程度の高周波でも容易にスイッチングが可能である。 

 

GaN-HFETはその物理的特性から，低オン抵抗，高速スイッチング特性を有する。そのた

め，Φ2級インバータ回路のような本質的に高速スイッチングが可能な回路に対して適用す

ることが，GaN-HFETの適用効果を最大限に発揮できると考えられる。Φ2級インバータ回

路では，スイッチング損失が発生せず，熱損失が抑えられるため，電力変換効率の向上が可

能になるだけでなく，ヒートシンクの体積削減も可能である。GaN-HFETは低オン抵抗特性

を有するため，スイッチング損失削減に加え，導通損失の削減も可能である。また，一般的

に，GaN-HFETのドレイン-ソース間耐電圧は，従来のシリコン(Si)MOSFETと比べ，やや低

い。E級インバータ回路では，入力電圧の約 3.6倍がスイッチングデバイスのドレイン-ソー



ス間に印加される。一方で，Φ2級インバータ回路では約 2倍に抑えられ，同じスイッチン

グデバイスを適用した場合，入力電圧を E 級インバータと比べ約 1.8 倍まで増加可能であ

る。 

 

本論文では，Φ2級インバータ回路に対して GaN-HFETを適用し，アプリケーションを含

めたその適用効果および必要な要素技術について述べた。はじめに，Φ2級インバータ回路

の構成および特性を示し，その設計法を示した。Φ2級インバータ回路は直流から交流へ変

換するインバータ回路であるが，本回路を一般的なスイッチング電源で他用される回路の

一つである絶縁型DC-DCコンバータ構成に拡張する手法およびその設計法についても示し

た。また，GaN-HFET適用時と従来の Si-MOSFET適用時を比較し，GaN-HFET適用の優位

性を明らかにした。さらに，絶縁 DC-DCコンバータ構成とするΦ2級インバータ回路を含

め，静特性・動特性を含んだ負荷特性についても検証した。また，さらなる応用として，始

動時におけるピーク電圧抑制手法や，インターリーブ方式の適用，Φ2級インバータ回路を

用いた絶縁型双方向構成とする DC-DCコンバータ回路についても検討した。 

 

本論文では以上の内容について述べており，その構成は以下のとおりである。 

第 1章では，半導体スイッチングデバイスの開発動向やその性能について紹介し，次世代

スイッチングデバイスである GaN-HFET の有用性を示し，本研究の目的と位置づけを明ら

かにした。 

第 2章では，Φ2級インバータ回路の構成および特性と，様々な電力変換回路の動作方式

をそれらのメリット・デメリットを含めて示し，Φ2級インバータ回路の有用性を明らかに

した。 

第 3 章では，絶縁形 DC-DC コンバータ構成とするΦ2 級インバータ回路の設計法につい

て示したほか，GaN-HFETを同回路に適用する効果を示した。また，実器による動作検証の

結果を述べた。 

第 4 章では，Φ2 級インバータ回路を用いた DC-DC コンバータをアプリケーションに適

用するために必要な，負荷特性について検討した結果を示した。 

第 5章では，Φ2級インバータ回路の応用における課題として，始動時に発生するピーク

電圧抑制手法や，インターリーブ構成とした場合および，双方向絶縁型 DC-DCコンバータ

構成とした場合における動作およびその特性を，実験結果とともに示した。 

第 6 章では，本研究の総括を行い，残存する課題とこれからの取り組みについて述べた。 
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第1章 緒論 

1.1 研究背景 

現在，再生可能エネルギーや分散電源，IoTの普及などに伴い，スイッチング電源を用い

た機器が急速に増加している。スイッチング電源はパワーエレクトロニクスの要素を集合

させたものであり，スイッチング電源の性能はパワーエレクトロニクス技術によって決定

される。そのため，広く一般に普及するにあたって，電力変換効率の向上および変換器の小

型化などの高性能化が求められており，様々な研究や技術開発が進められている。電力変換

効率の向上は，エネルギー利用効率を高めるという観点からも重要であるほか，高効率化に

伴う損失の低減は，スイッチング電源に内蔵される放熱器や，インダクタやキャパシタを含

む受動部品の小型化だけでなく低コスト化にも寄与する。これらを達成するためには，スイ

ッチング電源に必ず用いられるスイッチング半導体の性能向上が欠かせない。従来，スイッ

チング半導体はシリコン(Si)をベースとしたものが主流であったが，シリコンの有する材料

物性に起因する性能限界に達しつつあり，これ以上の性能向上は困難であると考えられて

いる[1],[2]。 

そのため，従来のシリコンを用いたスイッチング半導体デバイスに代わり，窒化ガリウム

(Gallium Nitride:GaN)や炭化ケイ素(Silicon Carbide:SiC)など，ワイドバンドギャップ(Wide 

Band Gap:WBG)材料を用いたスイッチング半導体デバイスの開発・適用が急速に進んでい

る。一般的にWBG材料を用いるスイッチング半導体は，Si半導体と比べ，高機能かつ高性

能である[3]-[5]。これは，WBG 材料が持つ物理特性に起因するためである。表 1-1 に Si，

SiC，GaNそれぞれの材料物性を示す[6]。 

 

表 1-1 各材料の素子特性 

物性 単位 Si SiC GaN 

バンドギャップ eV 1.1 3.3 3.4 

電子移動度 cm2/Vs 1350 700 1500 

絶縁破壊 MV/cm 0.3 3.0 3.3 

性能指数 εμ0Ec3 1 440 1130 

 

 表 1-1 に示すように，WBG 材料である SiC および GaN は Si と比べて，高バンドギャッ

プ，高破壊電界を有する。GaN においては，高電子移動度特性も有する。高バンドギャップ

および高破壊電界を有することによって，スイッチング半導体の高耐圧化が達成される。高

電子移動度を有する場合，半導体内部の抵抗が小さくなるため，低オン抵抗のデバイスが実

現される。そのため，SiC や GaN を用いた半導体デバイスが，半導体メーカから多数発売

されている。図 1-1 や図 1-2は市販されている GaN デバイスの例である。 
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GaN を用いた半導体の一種である Gallium Nitride – Hetero-junction Field Effect Transistor 

(GaN-HFET)は，異なる半導体の接合であるヘテロ接合を有するスイッチング半導体である。

GaN-HFET はその構造上，2次元電子ガスと呼ばれる接合界面と並行に高濃度かつ高移動度

を有する電子雲を形成する。GaN-HFET はその電子雲領域をチャネルとして利用するため，

低オン抵抗が実現される。また，GaN-HFET の横型デバイスではゲート酸化膜付近におい

て，チャネルを遮断する断面積が小さいため低入力容量特性を有し，高速スイッチングが可

能である。 

 

 

図 1-1 Transphorm社の GaN デバイス[7] 

 

 

図 1-2 Panasonic社の GaN デバイス[8] 

 

 

図 1-3 WBG 半導体デバイス適用時における電源回路の小型化例[9] 

 

スイッチング電源に使用されている Siスイッチング半導体を GaN-HFETに置き換えた場

合，GaN-HFET の有する低オン抵抗特性，高速スイッチング特性により，電力変換効率向上，

周辺機器を含めた電源の小型化など，図 1-3 に示すように，スイッチング電源の高性能化

が期待可能である。ただし，ただ単に GaN-HFET を適用するのみでは，GaN-HFET の有す
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る特性を完全に発揮できず，宝の持ち腐れとなってしまう。よって，GaN-HFET の適用効果

が最大限に発揮できる回路やアプリケーションに適用するのが望まれる。 

また，スイッチングデバイスの急速な発展・進化に伴い，スイッチング電源に使用される

回路についても新たな回路構成および適用手法の提案が数多くなされている。従来のスイ

ッチングデバイスでは実現しえなかったが理論的には可能であった技術・アイディアが，新

型スイッチングデバイスの登場により，徐々に実現されつつある。近年では，高周波領域で

特性が発揮されるWBG半導体デバイスの開発および適用拡大に従って，E級インバータ回

路や Φ2 級インバータ回路などの共振形電力変換回路が注目され，各研究がなされている。

共振形電力変換回路はその名の通り，回路動作にインダクタとキャパシタの共振現象を用

いており，一般的にターンオンおよびターンオフ時の片方もしくは双方において，スイッチ

ング損失が発生しないソフトスイッチングが達成される。そのため，スイッチング電源の小

型化を目的として，スイッチング周波数を増加させた場合においても，スイッチング損失は

増加せず，高効率な電力変換が実現される。 

本研究では，共振形電力変換回路の一種である Φ2級インバータ回路に着目し，その回路

に対し GaN-HFET の適用を検討する。Φ2級インバータ回路は，スイッチングデバイス 1つ

のみで直流から交流へと電力変換が可能なインバータ回路であり，ターンオンおよびター

ンオフの双方においてソフトスイッチングが達成されることから，容易に高周波領域で動

作が可能である。また，他の共振形電力変換回路と比較して，スイッチングデバイスに印加

される電圧ストレスが小さいことから，他のスイッチングデバイスと比較して一般的に耐

電圧が低い GaN-HFET であっても適用が可能である。そこで，本論文では，Φ2級インバー

タ回路を対象として，その設計法と有用性の評価，Si-MOSFET 適用時との比較，絶縁形 DC-

DC コンバータの提案と構成および動作検証など，GaN-HFET を用いた Φ2 級インバータ回

路の特性と絶縁形 DC-DCコンバータへの応用について研究した結果について報告する。 

 

1.2 本研究の目的と位置づけ 

本研究の目的は，Φ2級インバータ回路に対して GaN-HFET を適用し，その有用性が真に

発揮されているかを確認し，また，Φ2 級インバータ回路を絶縁形 DC-DC コンバータ回路

へと発展させ，より実用的な回路構成および使用法について提案する。また，実用化に必要

不可欠な負荷特性の検証や，実用上における様々な問題点を解決し，Φ2 級インバータ回路

は高性能かつ実用に優れた回路であることを検証する。本研究における検討内容を以下に

まとめる。 

 

Φ2級インバータにおける GaN-HFETの有用性評価 

 Φ2 級インバータに対して GaN-HFET を適用し，真に GaN-HFET の特性が最大限に発揮

されているかについて，その回路動作および構成からの観点に加え，シミュレーションおよ
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び実器を用いて，従来のスイッチングデバイスである Si-MOSFET 適用時と比較し，評価す

る。特に，スイッチング周波数として 1MHzの他に 13.56MHzでの評価を行う。 

 

Φ2級インバータを用いた絶縁形 DC-DCコンバータ回路の提案および動作検証 

 Φ2 級インバータ回路は直流から交流に電力を変換するインバータ回路であるが，実際の

アプリケーションでは，直流から直流に電力を変換する DC-DC コンバータの適用が多い。

よって，Φ2 級インバータ回路を DC-DC コンバータへ発展させる。さらに電圧変換や電位

の分離により回路の多角性を向上させるため，絶縁トランスを挿入した絶縁形 DC-DC コン

バータ回路を提案する。また，コンピュータシミュレーションおよび実器を用いて，絶縁形

DC-DC コンバータ回路の動作検証を行う。 

 

インバータ構成を含む絶縁形 DC-DCコンバータの負荷特性の検証 

 Φ2 級インバータ回路は共振形電力変換回路であるため，負荷の変化を含む回路設計時と

異なる条件で動作させた場合，理想的な動作が達成されない可能性がある。そのため，負荷

抵抗に対する制約がどの程度か，回路設計時と異なる負荷抵抗でも理想的な動作が達成可

能であるか否かについて，さまざまな負荷抵抗を適用しながら検証する。 

 

実用化に向けた各種課題の解決 

 Φ2 級インバータ回路は運転開始の過渡時にピーク電圧が発生する，また，定常状態にお

いて大きな三角波状入力電流リプルを有するなど，実用化する際に解決しなければならな

い問題が多数存在する。本論文では，Φ2級インバータ回路が有する実用化に向けた各課題

について列挙し，それらの解決方法を提案する。また，提案方法が有効であるか否か，コン

ピュータシミュレーションおよび実器にて検証を行う。 

 

1.3 論文の構成 

本論文の構成は以下のとおりである。 

2 章では，Φ2 級インバータ回路の構成および特性を，他のインバータ回路や共振形イン

バータ回路と比較して述べる。また，Φ2級インバータ回路の設計法についても示し，スイ

ッチング周波数 1MHz 時と 13.56MHz 時それぞれの場合におけるパラメータの設計例を示

す。さらに，コンピュータシミュレーションおよび実器それぞれを用いて，設計した回路パ

ラメータの妥当性を検証するほか，Si-MOSFET および GaN-HFET それぞれの素子を適用し

た場合における差異について検証を行う。 

 3章では，Φ2級インバータ回路の発展形として，より実用的な回路構成である絶縁形 DC-

DC コンバータの回路構成について，整流回路や絶縁トランスを含めた総合的な検討を行い，

適する絶縁形 DC-DC コンバータ回路の提案を行う。また，コンピュータシミュレーション



5 

 

および実器を用いて，絶縁形 DC-DC コンバータの動作検証を行い，理想的な動作が達成さ

れているか否か，検証を行う。 

4章では，Φ2級インバータ回路の静的負荷特性について，絶縁形 DC-DC コンバータ構成

とする場合を含め，調査した結果について示す。また，絶縁形 DC-DCコンバータ構成とす

る場合において，動的負荷特性について動作検証した結果についても示す。 

 5 章では，Φ2 級インバータ回路を実用化する上で問題となる，運転開始時の高いピーク

電圧，適用可能な負荷抵抗の範囲制限，大きな入力電流リプル，出力電力に上限が存在など

の各問題点について解決手法を提案し，その有効性をコンピュータシミュレーションおよ

び実器を用いて確認する。また，Φ2級インバータ回路のさらなる発展形として，絶縁形双

方向 DC-DC コンバータとする Φ2級インバータ回路を提案し，その動作確認を行う。 

 6章では，本研究の総括を行う。 
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第2章 Φ2級インバータ回路の構成および特性 

2.1 インバータ回路の種類および特性 

インバータ回路は，直流から交流へ電力を変換する回路である。インバータ回路は電圧

形・電流形に大別されるが，その制御の容易さおよび重量・体積ともに軽量・小型であるキ

ャパシタが適用可能であることから，電圧形インバータ回路が広く一般的に用いられてい

る[1],[2]。本節では，代表的なインバータ回路として，ハーフブリッジインバータ回路・フ

ルブリッジインバータ回路・プッシュプルインバータ回路の 3つを挙げ，それぞれの回路構

成および特性を述べる。 

 

2.1.1 ハーフブリッジインバータ 

 図 2-1にハーフブリッジインバータの回路図を示す。 

 

S1

VIN

S2

R

VOUT

 

図 2-1 ハーフブリッジインバータ回路 

 

 図 2-1 に示すように，ハーフブリッジインバータ回路はスイッチ 2 個を上下に並べた構

成である。ハーフブリッジインバータは，上下のスイッチを交互にオンし，抵抗に交流状電

圧を出力する。図 2-2にハーフブリッジインバータ回路の各波形を示す。 

 

0

VIN

VOUT

S1 Signal

S2 Signal

 

図 2-2 ハーフブリッジインバータ回路の各波形 
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 図 2-2 に示すように，ハーフブリッジインバータの出力電圧𝑉𝑂𝑈𝑇波形は，𝑉𝐼𝑁の波高値を

持つ矩形波であり，厳密な交流波形ではない。ただし，電圧𝑉𝐼𝑁/2を基準とする場合，交流

電圧波形となる。よって，ハーフブリッジ回路から交流電圧を出力する場合，直流電源を 2

分割した図 2-3 に示すような回路構成がよく用いられる。図 2-4 に図 2-3 に示す回路を用

いた場合における各波形を示す。 

 

S1
VIN/2

S2

R

VOUT

VIN/2

 

図 2-3 交流電圧を出力するハーフブリッジインバータ回路 
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-VIN/2

 

図 2-4 交流電圧を出力するハーフブリッジインバータ回路の各波形 

 

 図 2-4 に示すように入力電圧を 2 分割し，その中点を GND(0V，基準電位)とした場合，

スイッチ S1がオンしている場合は𝑉𝐼𝑁/2，スイッチ S2がオンしている場合は−𝑉𝐼𝑁/2が出力

され，0V に対して交流電圧が出力される。ただし，交流電圧を出力するためには，電源を

2 個直接接続にするなど，入力電源𝑉𝐼𝑁を 2 分割する必要があり，入力電源に一工夫が必要

となり，アプリケーションによっては適用が困難となる。また，交流電圧を出力する場合，

その波高値は𝑉𝐼𝑁/2となることから，高振幅の交流電圧は出力できない。 

 本回路の特徴として，スイッチが 2個で構成が簡単，上下のスイッチをオンする比率変更

により，出力する電圧波形の形が容易に変更可能であるという点が挙げられる。基本的に，

ハーフブリッジインバータ回路は上下のスイッチを交互にオンオフするだけで問題なく動

作する。それぞれのスイッチングデバイスがオフ時に印加される電圧は，入力電圧𝑉𝐼𝑁であ

り，電圧利用率が高いことも特徴の一つとして挙げられる。ハーフブリッジ中の下側のスイ

ッチ𝑆2は GND基準で動作するため，スイッチの駆動や各波形測定は容易であるが，上側ス

イッチ𝑆1の基準電位はスイッチ𝑆2のオンオフ状態によって変化する。そのため，スイッチ𝑆1
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を駆動させるにはスイッチング信号や駆動電源を絶縁する必要があり，周辺回路は煩雑化

してしまう。 

 本回路は上下のスイッチをオンオフするタイミングについて同期をとる必要があり，仮

に両方のスイッチがオンする場合，電源は短絡され大電流が流れてしまう。スイッチング周

波数 1MHz 以下のような低周波領域では，上下のスイッチのオンオフタイミングを調整す

ることは容易であるが，数MHz以上の高周波領域ではその調整は困難となり，本インバー

タ回路を高周波領域で動作させるのは容易ではなくなる。また，スイッチをオンオフさせる

ために必要なコントローラやゲートドライバも，高速演算および高速スイッチングが可能

な高性能のものを使う必要がある。 

 また，ハーフブリッジ回路はハードスイッチングで動作するため，スイッチング周波数の

上昇に比例してスイッチング損失が増加する。特に，インダクタやキャパシタなどの周辺受

動回路の小型化を目的としてスイッチング周波数を引き上げた場合，スイッチングデバイ

スで大きな熱損失が発生する。熱損失を放熱するために放熱器を設けた場合，受動部品小型

化のメリットが打ち消されるだけでなく，発熱量によっては逆に回路が大型化してしまう

可能性がある。スイッチング損失による発熱を抑制するためには，補助回路を設けてソフト

スイッチングを達成させる場合があるが，周辺回路の追加や制御の煩雑さが増大する。 

 よって，ハーフブリッジインバータ回路はスイッチ 2 個のみを有する構成が容易な回路

であるが，交流を出力するためには入力電源を 2分割する必要や，高周波領域での動作は困

難，スイッチング損失が発生するなどのデメリットを有する。 

 

2.1.2 フルブリッジインバータ 

 フルブリッジインバータ回路は，ハーフブリッジインバータ回路を 2 個並列接続したよ

うな回路構成をとる。図 2-5 にフルブリッジインバータ回路の回路図を，図 2-6 にフルブ

リッジインバータ回路の各波形を示す。 
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図 2-5 フルブリッジインバータ回路 
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図 2-6 フルブリッジインバータ回路の各波形 

 

 図 2-5 に示すように，フルブリッジインバータ回路はスイッチ 4 個で構成される。負荷

抵抗𝑅は，スイッチ上下間の中点同士に接続されるため，負荷は GND から切り離される。

そのため，負荷を GNDにつなげる必要があるアプリケーションへの適用は困難である。ま

た，図 2-6に示すようにフルブリッジインバータ回路では，通常の構成において GND基準

の波高値𝑉𝐼𝑁を有する交流電圧が出力される。ハーフブリッジインバータ回路と同様に，上

下スイッチのオン時間を調整することにより通流率が変わり，所望の出力電圧波形を出力

することが可能である。 

 フルブリッジインバータ回路はスイッチ 4 個で構成されるため，コスト増大の問題はも

ちろん，スイッチの駆動にリソースをとられてしまう問題を有する。また，上下アーム間で

のスイッチングタイミングを同期させる必要や，上側スイッチ𝑆1，𝑆3の駆動回路も煩雑とな

る，スイッチング損失が発生する事象も，ハーフブリッジインバータ回路と同様に存在する。 

 フルブリッジインバータ回路は制御の自由度が高いこと，入力電圧に応じた高い波高値

を有する交流電圧を容易に出力が可能などのメリットを有するため，広く用いられている。 

 

2.1.3 プッシュプルインバータ 

 図 2-7にプッシュプルインバータ回路の回路図を示す。 

S1

VIN
S2

R

TR

VOUT

 

図 2-7 プッシュプルインバータ回路 

 

 図 2-7 に示すように，プッシュプルインバータ回路はスイッチ 2 個とトランスで構成さ

れる。トランスが挿入されていることにより絶縁が確保されており，回路は 1次側および 2
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次側に分けられる。プッシュプルインバータ回路は，スイッチ𝑆1およびスイッチ𝑆2を交互に

オンオフさせ，トランスに電流を流し 2 次側へ電力を送る。図 2-8 にプッシュプルインバ

ータ回路の定常時における各波形を示す。 

 

0 VOUT

S1 Signal

S2 Signal

 

図 2-8 プッシュプルインバータ回路の各波形 

 

 図 2-7および図 2-8に示すように，スイッチ𝑆1がオンしている間，1次側において電流は

入力電源𝑉𝐼𝑁→トランス𝑇𝑅→スイッチ𝑆1の経路で流れる。トランスに電流が流れるため，2次

側には励磁電流を打ち消すように電流が流れる。一方で，スイッチ𝑆2がオンしている間，ス

イッチ𝑆1オン時と同様に，電流は入力電源𝑉𝐼𝑁→トランス𝑇𝑅→スイッチ𝑆2の経路で流れるが，

トランスを流れる電流の向きが異なる。よって，トランスの 2次側に流れる電流の向きは，

スイッチ𝑆1および𝑆2によって異なるため，負荷には交流の電流が流れ，交流電圧が出力され

る。 

 本回路はスイッチ 2 個の制御のみで入力電源を分割する必要なく負荷に交流電圧が出力

されるが，多巻線トランスを用いる必要があり，汎用性はあまり高くない。また，双方のス

イッチの通流率を同一にする必要があり，通流率が同一ではない場合，トランスが偏磁し大

電流が流れる可能性がある。 

 

2.2 共振形インバータ回路の種類および特性 

インバータ回路には，インダクタとキャパシタの共振現象を利用した共振形インバータ

回路が存在する。前節にて述べたインバータ回路は，いずれも共振現象を利用していない。

共振形インバータ回路はいずれも共振現象を利用しており，スイッチング周波数によって

インダクタやキャパシタのパラメータが固定されるため，回路の設計条件を決定してから

回路パラメータを設計する場合が多い。そのため，動作条件とは大きく異なる条件では，理

想的なインバータ回路の動作が達成されない場合がある。以降，共振形インバータ回路の代

表例として，LLC インバータ回路，E 級インバータ回路について，それぞれの構成と特性を

述べる。 
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2.2.1 LLCインバータ 

図 2-9に LLC インバータの回路図を示す。図 2-9に示すように，LLC インバータ回路は

ハーフブリッジインバータ回路に対して，負荷として抵抗だけでなくインダクタとキャパ

シタを接続した構成をとる。 

 

 

(a) 負荷抵抗と直列にインダクタおよびキャパシタを接続する場合 

 

(b) 負荷抵抗と直列にインダクタを，直並列にキャパシタを接続する場合 

図 2-9 LLC インバータ回路[3] 

 

 図 2-9 に示すように，インダクタとキャパシタの接続法は種々あるが，基本的な特性は

同一である。図 2-9(a)に示す回路は，負荷と直列にインダクタとキャパシタが接続されてい

る。インダクタとキャパシタの共振周波数において，インダクタとキャパシタの直列接続部

のインピーダンスは理論上 0となり，負荷抵抗成分のみが現れる。つまり，スイッチング周

波数を共振周波数と合わせて動作させた場合，スイッチング周波数における出力インピー

ダンスは負荷抵抗のみとなる。ハーフブリッジ回路で出力される矩形波は，基本周波数成分

に加え各高調波成分も含む波形であるため，負荷抵抗には基本周波数成分のみが印加され，

基本周波数の正弦波電圧が観測される。一方で，共振周波数とは異なるスイッチング周波数

で動作させた場合，共振周波数における出力インピーダンスと異なるため，その回路動作も

異なる。また，LLC インバータにおいてスイッチ𝑆1およびスイッチ𝑆2のオンデューティは

0.5であり，それぞれのスイッチが交互にオンオフする。 

図 2-10に LLC インバータ回路の各波形を示す。なお，図 2-10において，(a)はスイッチ

ング周波数が共振周波数よりも高い場合，(b)はスイッチング周波数と共振周波数が同じ場

合，(c)はスイッチング周波数が共振周波数よりも低い場合をそれぞれ示す。 
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(a) 𝑓𝑠 < 𝑓𝑟の場合 (b) 𝑓𝑠 = 𝑓𝑟の場合 (c) 𝑓𝑠 > 𝑓𝑟の場合 

図 2-10 LLC インバータ回路における各波形[3] 

 

 図 2-10に示すように，LLC インバータ回路はそのスイッチング周波数によって各波形が

異なる。スイッチング周波数が共振周波数と同じ場合，図 2-10(b)に示すようにターンオン

およびターンオフ時双方において，電流が 0 A であることからソフトスイッチングが達成

される。スイッチング周波数が共振周波数と異なる場合においても，ターンオン時およびタ

ーンオフ時にソフトスイッチングが達成されるため，高効率かつ EMI ノイズの小さい動作

が可能となる。また，ソフトスイッチングが達成されることから，高周波でスイッチングさ

せた場合においてもスイッチング損失の増加は問題とはならないが，ハーフブリッジ回路

と同様に，上下のスイッチをそれぞれ同期をとってスイッチングしなければならず，高周波

領域での動作は困難である。 
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2.2.2 E級インバータ 

 図 2-11に E級インバータの回路図を示す。E級インバータ回路は負荷抵抗と 1つのスイ

ッチに加え，インダクタ 2つとキャパシタ 2つを有する。図 2-12に E級インバータ回路の

各波形を示す。 
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図 2-11 E級インバータ回路 

 

 

図 2-12 E級インバータの各波形[4] 

 

 図 2-12 の各波形は，𝐷𝑟(𝑉)はゲート電圧，𝑣𝑠(𝑉)はドレイン-ソース間電圧，𝑣𝑜(𝑉)は出力

電圧をそれぞれ表す。図 2-11 に示すように，E 級インバータ回路は 1 つのスイッチングデ

バイスのみでインバータ回路を実現している。また，図 2-12 に示すように，E 級インバー

タ回路はその回路トポロジより，ゼロ電圧スイッチングが達成されるため，他の共振形イン

バータ回路と同様にソフトスイッチングが達成される。そのため，スイッチング周波数増加

に伴うスイッチング損失の増大は問題とならない。また，ハーフブリッジインバータ，フル

ブリッジインバータとは異なり，スイッチが 1つしか存在しないため，他のスイッチと同期

をとる必要がない。そのため，高速演算が可能なコントローラは不要であり，またスイッチ

ング遅延時間を考慮することなく動作可能である。ただし，スイッチングデバイスのドレイ

ン-ソース間に印加される電圧のピーク値は，入力電圧の約 4 倍となるため，入力電圧を引

き上げるためには，ドレイン-ソース間の耐電圧が高いスイッチングデバイスを用いる必要

がある。 
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2.3 Φ2級インバータ回路の構成 

前節まで，共振形を含む各インバータの構成および特徴を述べた。表 2-1 表 1-1 に各イ

ンバータの特徴を示す。 

 

表 2-1 各インバータ回路の特徴 

 ハーフブリッジ 

インバータ 

フルブリッジ 

インバータ 

プッシュプル 

インバータ 

LLC 

インバータ 

E 級 

インバータ 

スイッチ数 2 4 2 2 1 

インダクタ数 0 0 0 1 2 

キャパシタ数 0 0 0 1 2 

トランス数 0 0 1 0 0 

ソフト 

スイッチング 

未達成 

(補助回路の適

用により達成) 

未達成 

(補助回路の適

用により達成) 

達成 達成 達成 

制御の容易さ やや容易 困難 容易 やや容易 とても容易 

周辺回路の 

煩雑さ 
やや煩雑 煩雑 簡略 やや煩雑 とても簡略 

スイッチングデバ

イス電圧利用率 
高い 高い 高い 高い とても低い 

適用可能負荷範囲 制限なし 制限なし やや制限あり やや制限あり 制限あり 

 

 表 2-1 に示すように，各インバータ回路は一長一短の特性を有する。ハーフブリッジイ

ンバータやフルブリッジインバータはスイッチングデバイスのみで構成されるため，部品

点数は少なくなるが，ソフトスイッチングは未達成となるほか，ハイサイド側専用のスイッ

チングデバイスの駆動回路を設ける必要がある。一方で，共振形インバータ回路では，イン

ダクタやキャパシタなどの受動部品を設ける必要はあるものの，ソフトスイッチングが達

成される。ただし，適用可能な負荷範囲に制限があるほか，E 級インバータではスイッチン

グデバイスの電圧利用率が低い問題も有する。 

 これらの各インバータ回路が有する問題を解決するために，新しいインバータ回路とし

て Φ2 級インバータ回路が提案されている[5][6]。図 2-13 に Φ2 級インバータ回路の回路図

を示す。図 2-13 に示すように，Φ2 級インバータ回路は E 級インバータと同様に，スイッ

チングデバイスを 1 つのみ有する 1石形のインバータ回路である。Φ2級インバータ回路の

特徴として，以下の事柄が挙げられる[5][6]。 
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・スイッチデバイスが 1つのみで，直流から交流への電力変換が可能 

・ターンオン時およびターンオフ時双方において，ソフトスイッチングが達成 

・スイッチングデバイスのドレイン-ソース間(D-S 間)にかかるピーク電圧が， 

E 級インバータと比較して約半分まで抑えられる 
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CP’

LMR1

CMR

CS LS

RLOAD

XS

G
a
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図 2-13 Φ2級インバータ回路 

 

 Φ2 級インバータ回路の最も大きな特徴の一つとして，1 つのみのスイッチングデバイス

を有することが挙げられる。フルブリッジインバータやハーフブリッジインバータなどは，

最低 2つ以上のスイッチングデバイスを用いる必要がある。前述したように，これらの回路

では，上下アームの同期をとってスイッチングさせる必要がある。スイッチング周波数が

1MHz 以下のような周波数領域では問題とならないが，数 MHz 以上の高周波領域では，上

下アームのスイッチングタイミングを揃えることが困難になる。特に，上下アームの短絡を

防ぐために挿入されるデッドタイムも考慮すると，きわめて高度な制御技術および高速演

算が可能な信号入力制御器が必要となる。Φ2 級インバータ回路はスイッチングデバイス 1

つのみ有するため，スイッチングタイミングの同期をとる必要がなく，スイッチング周波数

を数MHzに設定した場合でもこのような問題は発生しない。 

 また，Φ2 級インバータ回路はターンオン時およびターンオフ時にソフトスイッチングが

達成される。インダクタやキャパシタなど受動素子の小型化を目的として，スイッチング周

波数を上げる場合，ソフトスイッチングが達成されない回路では，スイッチング周波数に比

例してスイッチング損失も増加する。そのため，受動素子の小型化とスイッチング損失は反

比例関係にある。スイッチング損失の増加は，損失で発生する熱の放熱方法など，回路に対

する新たな懸念事項となる。一方で，ソフトスイッチングが達成される回路の場合，スイッ

チング周波数を引き上げても，スイッチング損失は増加しないため，受動素子の小型化が容

易となる。また，スイッチング損失で発生する熱を放熱させるためのヒートシンクを小型化

できるため，電力変換回路はより小型化される。 

 Φ2 級インバータ回路のスイッチングデバイスには，入力電圧の約 2倍の電圧が印加され

る。図 2-14 に入力電圧および出力電力を同一条件とした場合における，Φ2 級インバータ

回路と E級インバータ回路それぞれのドレイン-ソース間電圧 VDSを示す。なお，図 2-14に

示す波形は入力電圧，負荷抵抗，出力電力の条件を揃えている。 
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(a) Φ2級インバータ (b) E 級インバータ 

図 2-14 各インバータにおける𝑉𝐷𝑆波形 

 

 図 2-14に示すように，Φ2級インバータ回路のスイッチングデバイスには，入力電圧(100 

V)の約 2倍である約 220 V が印加されている。一方で，E級インバータ回路のスイッチング

デバイスには，入力電圧の約 4倍である 400 V程度が印加されている。よって，スイッチン

グデバイスの電圧ストレス削減の観点から，Φ2級インバータ回路は有利である。 

 一般的に，GaN-HFETのドレイン-ソース間電圧は，Si-MOSFET や SiC-MOSFET と比べて

低い。これは，GaN-HFET が横型デバイスであるため，同じ性能を保ちながら耐圧を高くす

るのが困難であるためである。GaN-HFET を適用する場合，ドレイン-ソース間にかかる電

圧ストレスが小さいほうが望ましいため，Φ2級インバータ回路への適用が望ましい。 

 よって，前節で述べた各インバータ回路と比較して，Φ2 級インバータ回路は優れた特性

を有し，さまざまなアプリケーションへの適用が期待される。 

 

 一方で，Φ2級インバータ回路には下記のようなデメリットも存在する。 

 

・回路中において，制御可能なパラメータは入力電圧のみである 

・各回路パラメータは負荷抵抗や入力電圧などの動作条件に大きく依存する 

 

 Φ2 級インバータ回路の基本動作では，同一スイッチング周波数において，同一デューテ

ィ比でスイッチングデバイスを駆動させる必要がある。次節で述べるように，Φ2級インバ

ータ回路は，動作するスイッチング周波数を定めて各回路パラメータを決定するため，スイ

ッチング周波数に対する余裕度がほぼ存在しない。また，デューティ比も回路トポロジより

0.25 から 0.35 程度の一定値に固定されるため，自由度は限られる。つまり，スイッチング

周波数やデューティ比で，変換電力量や出力電圧を制御することはできない。これらを逆説

的に考える場合，一定スイッチング周波数において，一定デューティでスイッチングデバイ

スを動作させるだけで回路は動作する，ということになる。つまり，フィードフォワード制

御やフィードバック制御なしに，回路は正常に動作し，能動的制御なしにインバータ回路が

実現される。 
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 また，Φ2 級インバータ回路の各回路パラメータは負荷抵抗およびその動作条件に依存す

る。これは他の共振形電力変換回路でも同様である。よって，所望とする動作条件を設定し

たのち，回路パラメータを設計する必要がある。よって，負荷抵抗値が設計時の条件より変

わる場合，同じ回路パラメータでの条件下では動作が困難であるため，後段に追加の電力変

換回路を接続し，負荷インピーダンスを変更する必要がある。 

2.4 Φ2級インバータ回路の設計法と特性 

Φ2 級インバータ回路の各回路パラメータは前節で述べたように，運転条件や負荷抵抗に

依存する。Φ2級インバータ回路の動作原理は文献[5]および[6]で記述されているが，本論文

では詳細に述べない。Φ2 級インバータ回路の設計手順を以下に示す。各回路パラメータの

設計手順は文献[5]および[6]を参考にした。 

 

i. 負荷𝑅，入力電圧𝑉𝐼𝑁，出力電力𝑃𝑂𝑈𝑇，動作周波数𝑓𝑠を決定する。 

ii. 式(2-1)から式(2-3)に従って，リアクタンス𝑋𝑠を算出する。 

 

 𝑋𝑆 = 𝑅 ∙ √(𝑣𝑑𝑠1,𝑅𝑀𝑆 𝑣𝑙𝑜𝑎𝑑1,𝑅𝑀𝑆⁄ )
2

− 1 (2-1) 

 𝑣𝑑𝑠1,𝑅𝑀𝑆 = (4 𝜋√2⁄ ) ∙ 𝑉𝐼𝑁 (2-2) 

 𝑣𝑙𝑜𝑎𝑑1,𝑅𝑀𝑆 = √𝑃𝑂𝑈𝑇 ∙ 𝑅 (2-3) 

ここで，𝑣𝑙𝑜𝑎𝑑1,𝑅𝑀𝑆は所望する出力交流電圧の実効値，𝑣𝑑𝑠1,𝑅𝑀𝑆はドレイン-ソース間に印加さ

れる電圧の実効値，𝑃𝑂𝑈𝑇は所望する出力電力，𝑅は負荷抵抗値，𝑉𝐼𝑁は入力電圧，𝑋𝑆は図 2-13

中の点線部で囲われているインピーダンスを表す。 

 

iii. リアクタンス𝑋𝑆を構成するキャパシタ𝐶𝑆の値を任意に選択し，インダクタ𝐿𝑆の値を決

定する。キャパシタ𝐶𝑆は直流成分阻止の役割を持つため，負荷抵抗に直流成分が印加

されない適切な値を選択する。 

 

iv. スイッチングデバイスと並列に配置されるキャパシタ𝐶𝑃のパラメータを選択する。キ

ャパシタ𝐶𝑃のキャパシタンスは，スイッチングデバイスの出力容量が持つ可変特性に

よる回路への影響を緩和するため，その出力容量よりも大きくすることが望ましい。 

 

v. 式(2-4)から式(2-6)に従ってインダクタ𝐿𝐹，𝐿𝑀𝑅およびキャパシタ𝐶𝑀𝑅の各パラメータを

算出する。ここで，𝐶𝑓のキャパシタンスは任意に決定して問題ないが，以下の設計で

は，キャパシタ𝐶𝑃と同様の値を選択する。 
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 𝐿𝑀𝑅 = 1 (15𝜋2 ∙ 𝑓𝑠
2 ∙ 𝐶𝐹)⁄  (2-4) 

 𝐶𝑀𝑅 = 15 ∙ 𝐶𝐹 16⁄  (2-5) 

 𝐿𝐹 = 1 (9𝜋2 ∙ 𝑓𝑠 ∙ 𝐶𝐹)⁄  (2-6) 

ここで，𝑓𝑠はスイッチング周波数を表す。 

 

vi. 計算によって求められた各値を用いて，ドレイン-ソース間のインピーダンスの大きさ

およびインピーダンス位相を求める。 

 

vii. ソフトスイッチングを達成するため，基本スイッチング周波数(𝑓𝑠)におけるインピーダ

ンス位相がおおむね 40°，かつ 3倍スイッチング周波数(3𝑓𝑠)におけるインピーダンス強

度の差が 4~8 dBΩとなるように，各パラメータの値を調節する。 

 

以上が Φ2級インバータ回路の各回路パラメータ設計法である。 

 

2.4.1 スイッチング周波数 1MHzの場合 

2.4.1.1 GaN-HFET 適用時における設計 

はじめに，負荷𝑅，入力電圧𝑉𝐼𝑁，出力電力𝑃𝑂𝑈𝑇，動作周波数𝑓𝑠を決定する。表 2-2にス

イッチング周波数を 1MHzに設定した場合における各動作条件を示す。使用するデバイス

は Panasonic社製 GaN-HFET PGA26C09DVである。表 2-3に本デバイスの回路パラメータ

を，図 2-15に PGA26C09DV のデータシートより抜粋したドレイン電圧に対する入力容量

𝐶𝑖𝑠𝑠・出力容量𝐶𝑜𝑠𝑠・帰還容量𝐶𝑟𝑠𝑠の特性を示す。なお，図 2-15に示す図は，共同研究先の

パナソニック株式会社からご提供いただいた資料をベースに記載している。 

 

表 2-2 スイッチング周波数 1MHz時における動作条件 

電源電圧𝑉𝐼𝑁 100 V 出力電力𝑃𝑂𝑈𝑇 100 W 

動作周波数𝑓𝑠 1 MHz 負荷𝑅 50 Ω 

 

表 2-3 Panasonic PGA26C09DV の主要パラメータ 

最大ドレイン-ソース間電圧 600 V 最大ドレイン電流 15 A 

ゲート閾値電圧 1.2 V オン抵抗 71 mΩ 

 



19 

 

 

図 2-15 Panasonic PGA26C09DVのドレイン電圧に対する各寄生容量 

 

 図 2-15に示すように，GaN-HFET の寄生容量のうち，出力容量および帰還容量はドレイ

ン電圧に依存して，その値が変化する。入力容量のドレイン電圧に対する依存性は小さく，

出力容量もその依存性は高くない。前述したように，Φ2級インバータ回路の設計において

重要であるのは出力容量である。表 2-2に示すように，Φ2級インバータ回路の入力電圧は

100V に設定している。そのため，動作中にドレイン-ソース間に印加される電圧は，入力電

圧の 2倍である 200Vである。ドレイン-ソース間電圧が 200Vの場合，GaN-HFET の出力容

量は図 2-15より約 100pFである。よって，本設計において GaN-HFET の出力容量は 100pF

に設定する。 

 つづいて，式(2-1)から(2-3)に従って，リアクタンス𝑋𝑆を算出する。 

 

𝑋𝑆 = 𝑅 ∙ √(𝑣𝑑𝑠1,𝑅𝑀𝑆 𝑣𝑙𝑜𝑎𝑑1,𝑅𝑀𝑆⁄ )
2

− 1 

𝑋𝑆 = 𝑅 ∙ √((4 𝜋√2⁄ ) ∙ 𝑉𝐼𝑁 √𝑃𝑂𝑈𝑇 ∙ 𝑅⁄ )
2

− 1 

𝑋𝑆 = 50 ∙ √((4 𝜋√2⁄ ) ∙ 100 √100 ∙ 50⁄ )
2

− 1 

𝑋𝑆 = 39.41 [Ω] 

 

  

よって，リアクタンス𝑋𝑆は 39.41 Ωに設定される。ここで，直流成分阻止の役割を持つキ

ャパシタ𝐶𝑆は 20nFに設定する。よって，インダクタ𝐿𝑆は下記のように計算される。 

 

 

𝐿𝑆 = (𝑋𝑆 + 1 𝜔𝐶⁄ )/𝜔 

𝐿𝑆 = {39.41 + 1/(2π ∙ 1 × 106 ∙ 20 × 10−9)} 2𝜋 ∙ 1 × 106⁄   

𝐿𝑆 = 7.538 [𝜇𝐻] 
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 つづいて，キャパシタ𝐶𝑃のキャパシタンスを決定する。今回の設計では，GaN-HFET の出

力容量よりも十分に大きい 1000 pFとした。 

 

 式(2-4)～式(2-6)を用いて，共振タンクの各回路パラメータおよびインダクタ𝐿𝐹のパラメ

ータを算出する。式(2-5)および式(2-6)中に含まれるキャパシタ𝐶𝐹の値は，キャパシタ𝐶𝑃と同

一に設定した。 

 

 

𝐿𝑀𝑅 = 1 (15𝜋2 ∙ 𝑓𝑠
2 ∙ 𝐶𝐹)⁄  

𝐿𝑀𝑅 = 1 (15𝜋2 ∙ (1 × 106)2 ∙ 1000 × 10−12)⁄  

𝐿𝑀𝑅 = 6.755 [𝜇𝐻] 

 

 

𝐶𝑀𝑅 = 15 ∙ 𝐶𝐹 16⁄  

𝐶𝑀𝑅 = 15 ∙ 1000 × 10−12 16⁄  

𝐶𝑀𝑅 = 937.5 [𝑝𝐹] 

 

 

𝐿𝐹 = 1 (9𝜋2 ∙ 𝑓𝑠 ∙ 𝐶𝐹)⁄  

𝐿𝐹 = 1 (9𝜋2 ∙ 1 × 106 ∙ 1000 × 10−12)⁄  

𝐿𝐹 = 11.26 [𝜇𝐻] 

 

 

 表 2-4 に上記の手順で算出された回路パラメータを示す。ただし，この回路パラメータ

はドレイン-ソース間のインピーダンス調整前のパラメータであり，設計手順 viiに示すイン

ピーダンス条件を満たす必要がある。図 2-16 に表 2-4のパラメータにおけるインピーダン

ス𝑍𝐷𝑆の大きさおよび位相を示す。 

 

表 2-4 算出された Φ2級インバータ回路の各パラメータ(インピーダンス調整前, 1MHz) 

スイッチング周波数 𝑓𝑠 1 MHz 負荷抵抗 𝑅 50.Ω 

入力電圧 𝑉𝐼𝑁 100 V 出力電力 𝑃𝑂𝑈𝑇 100.W 

インダクタ 𝐿𝐹 11.26 µH キャパシタ 𝐶𝑃 1000 pF 

インダクタ 𝐿𝑀𝑅 6.755 µH キャパシタ 𝐶𝑀𝑅 937.5 pF 

インダクタ 𝐿𝑆 7.538 µH キャパシタ 𝐶𝑆 20 nF 

- - 出力容量 𝐶𝑂𝑆𝑆 100 pF 
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図 2-16 インピーダンス𝑍𝐷𝑆の大きさおよび位相 (調整前, 1MHz) 

 

 図 2-16 より，インピーダンス𝑍𝐷𝑆の大きさおよび位相は，スイッチング周波数 1MHz 時

において[36.30 dBΩ，36.40°]，3倍スイッチング周波数 3MHz時において[46.09 dBΩ，63.70°]

である。これらの各値は，前述した Φ2級インバータ回路におけるインピーダンス条件を満

たさない。よって，各回路パラメータを調整し，インピーダンス条件を満足する必要がある。

今回の設計では，インダクタ𝐿𝐹およびキャパシタ𝐶𝑃の各パラメータを 5.900µH および 2900 

pF へとそれぞれ調整する。表 2-5 にインピーダンス𝑍𝐷𝑆調整後における各回路パラメータ，

図 2-17にインピーダンス𝑍𝐷𝑆の大きさおよび位相を示す。 

 

表 2-5 算出された Φ2級インバータ回路の各パラメータ(インピーダンス調整後, 1MHz) 

スイッチング周波数 𝑓𝑠 1 MHz 負荷抵抗 𝑅 50.Ω 

入力電圧 𝑉𝐼𝑁 100 V 出力電力 𝑃𝑂𝑈𝑇 100.W 

インダクタ 𝐿𝐹 5.900 µH キャパシタ 𝐶𝑃 2900 pF 

インダクタ 𝐿𝑀𝑅 6.755 µH キャパシタ 𝐶𝑀𝑅 937.5 pF 

インダクタ 𝐿𝑆 7.538 µH キャパシタ 𝐶𝑆 20 nF 

- - 出力容量 𝐶𝑂𝑆𝑆 100 pF 

 

 

図 2-17 インピーダンス𝑍𝐷𝑆の大きさおよび位相 (調整後, 1MHz) 

 

 図 2-17 に示すインピーダンス𝑍𝐷𝑆調整後の大きさおよび位相は，スイッチング周波数

1MHz時において[35.19.dBΩ，59.26°]，3倍スイッチング周波数 3MHz時において[29.43.dBΩ，

-88.79°]である。各周波数において，インピーダンスの大きさの差は 5.76 dBΩであり，前述

のインピーダンス条件を満たす。スイッチング周波数時における位相は 59.26°であり，これ
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も同様に条件を満たす。よって，上記にて Φ2 級インバータ回路の主回路パラメータ設計が

完了する。 

 

2.4.1.2 Si-MOSFET 適用時における設計 

 前項と同様の算出法を用いて，Si-MOSFET 適用時における各回路パラメータを設計する。

今回使用する Si-MOSFET は Toshiba TK31E60W である。本 Si-MOSFET を選定した理由と

して，Panasonic 社製 GaN-HFET PGA26C09DV と比較してドレイン-ソース間耐電圧が同じ

であるほか，オン抵抗が近い値であるためである。表 2-6に Toshiba TK31E60Wの主要パラ

メータを，図 2-18に Toshiba TK31E60W のデータシートより抜粋したドレイン電圧に対す

る入力容量𝐶𝑖𝑠𝑠・出力容量𝐶𝑜𝑠𝑠・帰還容量𝐶𝑟𝑠𝑠特性を示す。 

 

表 2-6 Toshiba TK31E60Wの主要パラメータ 

最大定格電圧 600 V 最大ドレイン電流 30 A 

ゲート閾値電圧 2.7 V オン抵抗 73 mΩ 

 

 

図 2-18 Toshiba TK31E60W のドレイン電圧に対する各寄生容量[7] 

 

 図 2-18に示すように，GaN-HFET とは異なり Si-MOSFET の各寄生容量はドレイン-ソー

ス間電圧により大きく変化する。他の寄生容量と比べ入力容量のドレイン-ソース間電圧に

対する依存性は低いが，出力容量は数 100 倍レベルで変化する。本図より，Si-MOSFET の

出力容量を推定する。表 2-2 より，Φ2 級インバータ回路の入力電圧は 100V であることか

ら，Si-MOSFET には 200V が印加される。Toshiba TK31E60W のドレイン-ソース間電圧が

200V の場合，出力容量はおよそ 80pFである。よって，本設計において Si-MOSFET の出力

容量は 80pFに設定する。 

 つづいて，各式に基づいて各主回路パラメータを設計するが，一部を除いた基本的な設計

法は GaN-HFET 適用時と同一であるためここでは省略する。GaN-HFET 適用時と比べて異
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なるのは出力容量である。Si-MOSFETの持つドレイン電圧に対する各寄生容量特性は，GaN-

HFET のものと比べて大きく異なるが，Φ2 級インバータ回路のパワー系において影響する

のは出力容量𝐶𝑂𝑆𝑆のみであるため，この差異だけ考慮すればよい。Φ2 級インバータ回路に

おいて，スイッチングデバイスには並列してキャパシタ𝐶𝑃が接続されている。よって，スイ

ッチングデバイスが有する出力容量𝐶𝑂𝑆𝑆はキャパシタ𝐶𝑃と合成して考えることができる。出

力容量𝐶𝑂𝑆𝑆とキャパシタ𝐶𝑃それぞれのキャパシタンスを合成したきの値を𝐶𝑃
′とした場合，

前目の GaN-HFET適用時において𝐶𝑃
′は𝐶𝑃

′ = 𝐶𝑂𝑆𝑆 + 𝐶𝑃 = 2900 [pF] + 100 [pF] = 3000 [pF]

となる。たとえ，スイッチングデバイスを変更した場合においても，𝐶𝑃
′が同一であれば回

路動作は同じとなる。よって，Si-MOSFET の出力容量𝐶𝑂𝑆𝑆を 80 pFに設定した場合，キャパ

シタ𝐶𝑃のキャパシタンスは 2920 pF に設定すればよい。よって，Si-MOSFET 適用時におけ

る各回路パラメータは表 2-7に示すものとなる。 

 

表 2-7 インピーダンス𝑍𝐷𝑆調整後の回路パラメータ 

スイッチング周波数 𝑓𝑠 1 MHz 負荷抵抗 𝑅 50.Ω 

入力電圧 𝑉𝐼𝑁 100 V 出力電力 𝑃𝑂𝑈𝑇 100.W 

インダクタ 𝐿𝐹 5.900 µH キャパシタ 𝐶𝑃 2920 pF 

インダクタ 𝐿𝑀𝑅 6.755 µH キャパシタ 𝐶𝑀𝑅 937.5 pF 

インダクタ 𝐿𝑆 7.538 µH キャパシタ 𝐶𝑆 20 nF 

- - 出力容量 𝐶𝑂𝑆𝑆 80 pF 

 

2.4.2 スイッチング周波数 13.56MHzの場合 

表 2-8にスイッチング周波数 13.56MHz時における設計条件を示す。使用するデバイス

はスイッチング周波数 1MHz時と同様に，Panasonic 製 GaN-HFET PGA26C09DV である。 

 

表 2-8 スイッチング周波数 13.56 MHz時における設計条件 

電源電圧𝑉𝐼𝑁 100 V 出力電力𝑃𝑂𝑈𝑇 100 W 

動作周波数𝑓𝑠 13.56 MHz 負荷𝑅 50 Ω 

  

つづいて，式(2-1)から(2-3)に従って，リアクタンス𝑋𝑆を算出する。 

 

𝑋𝑆 = 𝑅 ∙ √(𝑣𝑑𝑠1,𝑅𝑀𝑆 𝑣𝑙𝑜𝑎𝑑1,𝑅𝑀𝑆⁄ )
2

− 1 

𝑋𝑆 = 𝑅 ∙ √((4 𝜋√2⁄ ) ∙ 𝑉𝐼𝑁 √𝑃𝑂𝑈𝑇 ∙ 𝑅⁄ )
2

− 1 

𝑋𝑆 = 50 ∙ √((4 𝜋√2⁄ ) ∙ 100 √100 ∙ 50⁄ )
2

− 1 

𝑋𝑆 = 39.41 [Ω] 
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よって，リアクタンス𝑋𝑆は 39.41 Ωに設定される。ここで，キャパシタ𝐶𝑆は 1 nFに設定す

る。 

 

𝐿𝑆 = (𝑋𝑆 + 1 𝜔𝐶⁄ )/𝜔 

𝐿𝑆 =

{39.41 + 1/(2π ∙ 13.56 × 106 ∙ 2 × 10−9)} 2𝜋 ∙ 13.56 × 106⁄   

𝐿𝑆 = 600 [nH] 

 

 

 つづいて，キャパシタ𝐶𝑃のキャパシタンスを決定する。スイッチング周波数 13.56MHzの

場合における設計では 50 pFとした。 

式(2-4)～式(2-6)を用いて，共振タンクの各回路パラメータおよびインダクタ𝐿𝐹のパラメ

ータを算出する。式(2-5)および式(2-6)中に含まれるキャパシタ𝐶𝐹の値は，キャパシタ𝐶𝑀𝑅を

50 pFに設定するため，53.3 pFとする。 

 

 

𝐿𝑀𝑅 = 1 (15𝜋2 ∙ 𝑓𝑠
2 ∙ 𝐶𝐹)⁄  

𝐿𝑀𝑅 = 1 (15𝜋2 ∙ (13.56 × 106)2 ∙ 53.3 × 10−12)⁄  

𝐿𝑀𝑅 = 689.0 [nH] 

 

 

𝐶𝑀𝑅 = 15 ∙ 𝐶𝐹 16⁄  

𝐶𝑀𝑅 = 15 ∙ 53.3 × 10−12 16⁄  

𝐶𝑀𝑅 = 50 [𝑝𝐹] 

 

 

𝐿𝐹 = 1 (9𝜋2 ∙ 𝑓𝑠 ∙ 𝐶𝐹)⁄  

𝐿𝐹 = 1 (9𝜋2 ∙ 13.56 × 106 ∙ 53.3 × 10−12)⁄  

𝐿𝐹 = 1.531 [μH] 

 

 

 表 2-9 に上記の手順で算出された回路パラメータを示す。ただし，この回路パラメータ

はドレイン-ソース間のインピーダンス調整前のパラメータであり，設計手順 viiに示すイン

ピーダンス条件を満たす必要がある。図 2-19 に表 2-9のパラメータにおけるインピーダン

ス𝑍𝐷𝑆の大きさおよび位相を示す。 
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表 2-9 算出された Φ2級インバータ回路の各パラメータ(インピーダンス調整前, 

13.56MHz) 

スイッチング周波数𝑓𝑠 13.56 MHz 負荷抵抗𝑅 50.Ω 

入力電圧𝑉𝐼𝑁 100 V 出力電力𝑃𝑂𝑈𝑇 100.W 

インダクタ𝐿𝐹 1.531 µH キャパシタ𝐶𝑃 50 pF 

インダクタ𝐿𝑀𝑅 689.0 nH キャパシタ𝐶𝑀𝑅 50 pF 

インダクタ𝐿𝑆 600.0 nH キャパシタ𝐶𝑆 1 nF 

- - 出力容量 𝐶𝑂𝑆𝑆 100 pF 

 

 

図 2-19 インピーダンス𝑍𝐷𝑆の大きさおよび位相 (調整前, 13.56MHz) 

 

 図 2-19 より，インピーダンス𝑍𝐷𝑆の大きさおよび位相は，スイッチング周波数 1MHz 時

において[37.97.dBΩ，-12.71°]，3 倍スイッチング周波数 3MHz時において[32.06.dBΩ，-85.51°]

である。これは，スイッチング周波数時におけるインピーダンスの大きさが 3倍スイッチン

グ周波数時と比べて 4～8 dB ほど高く，スイッチング周波数時において位相は 30°から 60°

であるという条件を満たさない。よって，スイッチング周波数 1MHz設計時と同様に，前述

の条件を満たすように回路パラメータを調整する必要がある。インダクタ𝐿𝐹を小さくする

微調整を行う。表 2-10 に変更後の各回路パラメータを，図 2-20 にインピーダンスの大き

さおよび位相の計算結果を示す。 

 

表 2-10 算出された Φ2級インバータ回路の各パラメータ(インピーダンス調整後, 

13.56MHz) 

スイッチング周波数𝑓𝑠 13.56 MHz 負荷抵抗𝑅 50.Ω 

入力電圧𝑉𝐼𝑁 100 V 出力電力𝑃𝑂𝑈𝑇 100.W 

インダクタ𝐿𝐹 480.0 nH キャパシタ𝐶𝑃 50 pF 

インダクタ𝐿𝑀𝑅 689.0 nH キャパシタ𝐶𝑀𝑅 50 pF 

インダクタ𝐿𝑆 600.0 nH キャパシタ𝐶𝑆 1 nF 

- - 出力容量 𝐶𝑂𝑆𝑆 100 pF 
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図 2-20 インピーダンス𝑍𝐷𝑆の大きさおよび位相 (調整後, 13.56MHz) 

 

図 2-20に示すように，回路パラメータ調整後においてスイッチング周波数時におけるイ

ンピーダンスの大きさおよび位相は[38.01 dBΩ，34.33°]，3倍スイッチング周波数時におい

ては[32.96 dBΩ，-86.27°]である。回路パラメータを調整した場合，スイッチング周波数にお

けるインピーダンス位相は 34.33°であり，30°から 60°の範囲内である。また，スイッチング

周波数時および 3倍スイッチング周波数時とのインピーダンスの大きさの差は 5.05 dBΩで

あり，前述の条件を満たしている。上記の手順にて，スイッチング周波数を 13.56MHzに設

定した場合における，Φ2級インバータ回路の各回路パラメータ設計が完了する。 

 

2.5 シミュレーションを用いた動作検証 

本節では，2.4節で設計した Φ2級インバータ回路の各回路パラメータを用いて，Φ2級イ

ンバータ回路の基礎特性を確認する。シミュレーションソフトは LTSpice を用いる。以降，

GaN-HFET適用時および Si-MOSFET適用時それぞれの場合におけるシミュレーション結果

を示す。 

 

2.5.1 GaN-HFET適用時における結果 

本項では，Φ2 級インバータ回路に対して GaN-HFET を適用した場合の動作検証を行う。

図 2-21 にシミュレーションで用いる回路図を，表 2-11 にシミュレーションで用いる各回

路パラメータを示す。なお，GaN-HFET の特性をより詳細に分析するため，設計時に用いた

デバイスである Panasonic PGA26C09DVの特性を再現した Spiceモデルをシミュレーション

において用いた。 

 

2.5.1.1 スイッチング周波数 1MHz の場合 

図 2-22にスイッチング周波数 1MHz時における各種波形を示す。また，GaN-HFET をオ

ンするデューティ比は 0.35 に設定し，インダクタやキャパシタ，ゲートドライバなどは寄

生パラメータ，立ち上がり遅れなどを無視した理想素子を用いている。 
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図 2-21 シミュレーションにおける Φ2級インバータ回路(GaN-HFET) 

 

表 2-11 シミュレーションに用いる回路パラメータ(GaN-HFET, 1MHz) 

スイッチング周波数 𝑓𝑠 1 MHz 負荷抵抗 𝑅 50.Ω 

入力電圧 𝑉𝐼𝑁 100 V 出力電力 𝑃𝑂𝑈𝑇 100.W 

インダクタ 𝐿𝐹 5.900 µH キャパシタ 𝐶𝑃 2900 pF 

インダクタ 𝐿𝑀𝑅 6.755 µH キャパシタ 𝐶𝑀𝑅 937.5 pF 

インダクタ 𝐿𝑆 7.538 µH キャパシタ 𝐶𝑆 20 nF 

ゲート駆動電源電圧 𝑉𝐶𝐶 9.V キャパシタ 𝐶𝑠𝑝 1500 pF 

ゲート抵抗 𝑅𝑠1 27.27.Ω ゲート抵抗 𝑅𝑠2 600.Ω 

 

 

図 2-22 スイッチング 1MHzにおけるシミュレーション波形(GaN-HFET) 

 

図 2-22に示す波形は，上から順にゲート電圧𝑉𝐺𝑆，ドレイン-ソース間電圧𝑉𝐷𝑆，出力電圧

𝑉𝑂𝑈𝑇をそれぞれ示す。図 2-22に示すように，ドレイン-ソース間電圧波形はきれいな台形状

波形が観測される。Φ2 級インバータ回路中の共振タンクよりピーク値抑制用高調波が注入

されているためである。入力電圧 100V に対し，ドレイン-ソース間電圧のピーク値は入力

電圧の約 2 倍である約 200V となっている。よって，E 級インバータ回路に比べ，Φ2 級イ

ンバータ回路のドレイン-ソース間電圧のピーク電圧は正常に抑制されている。また，ゲー

ト電圧が立ち上がる瞬間であるターンオン時および，立ち下がる瞬間であるターンオフ時

に，ドレイン-ソース間電圧はそれぞれ 0V となっていることから，ソフトスイッチングが

達成されている。出力電圧もおおむね正弦波状電圧となっていることから，Φ2 級インバー

S
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タ回路の理想的な動作が確認される。 

 

2.5.1.2 スイッチング周波数 13.56MHz の場合 

つづいて，スイッチング周波数 13.56MHz 時における動作を確認する。図 2-23 にスイッ

チング周波数 13.56MHz時におけるシミュレーション波形を示す。なお，シミュレーション

に用いた Φ2 級インバータ回路の各回路パラメータは，前節にて設計した表 2-10 に示すも

のを用いた。 

 

 

図 2-23 スイッチング 13.56MHzにおけるシミュレーション波形(GaN-HFET) 

 

図 2-23に示すように，𝑉𝐷𝑆波形は台形状を示しピーク値が抑制されている。また，出力電

圧もおおむね正弦波状となっており，正常な Φ2級インバータ回路の動作が確認できる。ゲ

ート電圧はターンオンおよびターンオフ時に電荷の出し入れに起因すると考えられる振動

が発生しているが，スイッチングには影響のない範囲である。よって，スイッチング周波数

1MHz時と同様に，シミュレーションにおいて，設計パラメータの妥当性が確認できた。 

 

2.5.2 Si-MOSFET適用時における結果 

本項では，Si-MOSFET 適用時における Φ2 級インバータ回路の動作検証を行う。図 2-24

にシミュレーションで用いる回路図を，表 2-12にシミュレーションで用いる各回路パラメ

ータを示す。シミュレーションには GaN-HFET 適用時と同様に，設計に用いた MOSFET で

ある Toshiba TK31E60Wの特性を再現したスイッチングデバイスモデルを用いた。また，Si-

MOSFET をオンするデューティ比は GaN-HFET 適用時と同じ 0.35 に設定した。図 2-25 に

スイッチング周波数 1MHz時における各波形を示す。 
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図 2-24 シミュレーションにおける Φ2級インバータ回路(Si-MOSFET) 

 

表 2-12 シミュレーションに用いる回路パラメータ(Si-MOSFET, 1MHz) 

スイッチング周波数 𝑓𝑠 1 MHz 負荷抵抗 𝑅 50.Ω 

入力電圧 𝑉𝐼𝑁 100 V 出力電力 𝑃𝑂𝑈𝑇 100.W 

インダクタ 𝐿𝐹 5.900 µH キャパシタ 𝐶𝑃 2920 pF 

インダクタ 𝐿𝑀𝑅 6.755 µH キャパシタ 𝐶𝑀𝑅 937.5 pF 

インダクタ 𝐿𝑆 7.538 µH キャパシタ 𝐶𝑆 20 nF 

ゲート駆動電源電圧 𝑉𝐶𝐶 9.V ゲート抵抗 𝑅𝑔 16.07.Ω 

 

 

図 2-25 スイッチング 1MHzにおけるシミュレーション波形(Si-MOSFET) 

 

図 2-25に示すように，2.4.1.2節において設計した回路パラメータを用いた場合，理想的

な波形は観測されない。ゲート電圧𝑉𝐺𝑆は矩形波状とならず，ターンオンおよびターンオフ

いずれもなまった波形が確認できる。特に，ターンオフに時間を要しているため，ドレイン

-ソース間電圧𝑉𝐷𝑆の立ち上がりが遅くなっている。また，きれいな台形状波形とはならず，

ターンオン時にハードスイッチングが発生している。𝑉𝐷𝑆波形のなまりにより，出力電圧𝑉𝑂𝑈𝑇

波形も正弦波状にはなっていない。今回，Si-MOSFET 適用時においても理想的な動作を達

成するため，2.4.1.2節において設計した回路パラメータを変更する。はじめに，Si-MOSFET

のゲートを正しく駆動させるため，ゲート抵抗𝑅𝑔の値を変更する。ターンオンおよびターン

オフの速度を向上させるため，ゲート抵抗を 16.07 Ωから 6 Ωに変更し，より多くの電流を
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ゲートに流し込めるようにする。また，ターンオフ時間を考慮し，デューティ比を 0.35 か

ら 0.29 へ変更する。図 2-26 に各パラメータ変更後におけるシミュレーション波形を示す。 

 

 

図 2-26 スイッチング 1MHzにおけるシミュレーション波形(Si-MOSFET, パラメータ変

更後) 

 

図 2-26に示すように，ゲート抵抗およびデューティ比を変更した場合，Si-MOSFET 適用

時においても Φ2 級インバータ回路の理想的な動作が確認できる。ドレイン-ソース間電圧

は理想的な台形状波形となり，出力電圧も正弦波状交流電圧が出力されている。ゲート電圧

はターンオン時およびターンオフ時双方において，ミラー効果に起因すると考えられる波

形のなまりが観測されるが，正しくゲート電圧が印加されていることから問題とはならな

い。よって，Si-MOSFET 適用時においても，Φ2級インバータ回路の理想的な動作が確認で

きるが，設計した各回路パラメータを調整する必要がある。 

 

2.6 実器を用いた動作検証 

2.6.1 GaN-HFET適用時における結果 

本項では，実器を用いて GaN-HFET を適用した場合における Φ2 級インバータ回路の動

作検証を行う。 

 

2.6.1.1 スイッチング周波数 1MHz の場合 

はじめに，スイッチング周波数 1MHz時における結果を示す。表 2-13 に実器で用いる各

回路パラメータを示す。また，図 2-27 に実器に使用したプリント基板，図 2-28 に動作検

証に用いた実器の外観を示す。図 2-28に示すように，スイッチング周波数 1MHz時の動作

検証時に用いたインダクタは鉄損による影響を排除するため，空芯インダクタとした。表 

2-13 に示す各回路パラメータは製作の都合上，設計値およびシミュレーションで用いたパ

ラメータとは若干異なる。図 2-29に実器より得られる各波形を示す。 
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表 2-13 実器の回路パラメータ(GaN-HFET, 1MHz) 

インダクタ 𝐿𝐹 PEW φ=1.3 mm, 12 Turn 5.950 µH 

インダクタ 𝐿𝑀𝑅 PEW φ=1.3 mm, 20 Turn 6.720 µH 

インダクタ 𝐿𝑆 PEW φ=1.3 mm, 15 Turn 7.498 µH 

キャパシタ 𝐶𝑃 

470 pF×5  TDK C3216C0G2J471J085AA 

2990 pF 220 pF×2  TDK C3216C0G2J221J060AA 

100 pF×2  AVX 12067A101JAT2A 

キャパシタ 𝐶𝑀𝑅 
150 pF×6  TDK C3216C0G2J151J060AA 

937.5 pF 
22 pF×2  Murata GRM31A7U3A220JW31D 

キャパシタ 𝐶𝑆 
4.7 nF×2  TDK C3216X7R2J472K115AA 

19.9 nF 
1.5nF×2  TDK C3216C0G2J152J115AA 

無誘導抵抗 𝑅 100.Ω×2 東海熱工業 ER100SP 50.Ω 

ゲートドライバ Microchip MCP1407-E/P 

ゲート抵抗 𝑅𝑠1 110.Ω×4 Vishay CRCW1206110RFKEA 27.5.Ω 

ゲート抵抗 𝑅𝑠2 2.4.kΩ×4 Vishay CRCW12062K40FKEA 600.Ω 

キャパシタ 𝐶𝑠𝑝 470.pF×3 TDK C3216C0G2J471J085AA 1410 pF 

GaN-HFET Panasonic PGA26C09DV 

 

 

図 2-27 動作検証に用いたプリント基板 
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図 2-28 動作検証に用いた実器の外観(1MHz) 

 

(a) 入力電圧 20V 時における各波形 

 

(b) 入力電圧 50V 時における各波形 

 

(c) 入力電圧 100V 時における各波形 

図 2-29 実器における Φ2級インバータ回路の各波形(GaN-HFET, 1MHz) 
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 図 2-29 に示すように，いずれの入力電圧時においても，Φ2 級インバータ回路の理想的

な動作が確認できる。ゲート電圧に若干の振動が発生しているが，正しく GaN-HFET がオ

ンオフしていることから問題はない。ドレイン-ソース間電圧は理想的な台形状波形となり，

シミュレーション結果と同様に，正弦波状の出力電圧が確認できることから，Φ2級インバ

ータ回路の理想的な動作と同時に，シミュレーション結果の有効性が確認できる。よって，

Φ2級インバータ回路のスイッチング周波数 1MHzを設定した場合においてGaN-HFET適用

時，すべての入力電圧において理想的な動作が達成される。 

 

2.6.1.2 スイッチング周波数 13.56MHz の場合 

つづいて，スイッチング周波数 13.56MHz 時における結果を示す。表 2-14 に実器で用い

る各回路パラメータを示す。また，図 2-30 に実器に使用したプリント基板を，図 2-31 に

動作検証に用いた実器の外観を示す。図 2-30 に示すように，スイッチング周波数 1MHz時

とは異なり，スイッチング周波数 13.56MHz 時は寄生パラメータによる影響が大きくなるた

め，より小型かつ寄生パラメータが発生しにくい基板を用いた。また，空芯インダクタでは

インダクタンスの微調整が困難であったため，スイッチング周波数 13.56MHz 時は Amidon

社製高周波向けコアを用いたインダクタを使用した。表 2-14に示す各回路パラメータは製

作の都合上，設計値およびシミュレーションで用いたパラメータとは若干異なる。図 2-32

に実器より得られる各波形を示す。 

 

表 2-14 実器の回路パラメータ(GaN-HFET, 13.56 MHz) 

インダクタ𝐿𝐹 Amidon T106-#6, PEW φ=1.1 mm, 4 Turn 479 nH 

インダクタ𝐿𝑀𝑅 Amidon T106-#6, PEW φ=1.1 mm, 5 Turn 699 nH 

インダクタ𝐿𝑆 Amidon T106-#6, PEW φ=1.1 mm, 5 Turn 600 nH 

キャパシタ𝐶𝑃 10 pF×5  Yageo 223897111523 50 pF 

キャパシタ𝐶𝑀𝑅 10 pF×5  Yageo 223897111523 50 pF 

キャパシタ𝐶𝑆 150 pF×6  C3216C0G2J151J060AA 900 pF 

無誘導抵抗𝑅 100.Ω×2 東海熱工業 ER100SP 50.Ω 

ゲートドライバ Linear Technology LTC4440 

ゲート抵抗𝑅𝑠1 22.Ω×4 TE Connectivity CRG1206F22R 5.5.Ω 

ゲート抵抗𝑅𝑠2 910.Ω×2 Vishay CRCW1206910RFKEA 227.5.Ω 

キャパシタ𝐶𝑠𝑝 
470.pF×2 TDK C3216C0G2J471J085AA 

1380 pF 
220.pF×2 TDK C3216C0G2J221J060AA 

GaN-HFET Panasonic PGA26E08BA 
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図 2-30 動作検証に用いたプリント基板 (13.56 MHz) 

 

 

図 2-31 動作検証に用いた実器の外観(13.56 MHz) 
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(a) 入力電圧 20V 時における各波形 

 

(b) 入力電圧 50V 時における各波形 

 

(c) 入力電圧 100V 時における各波形 

図 2-32 実器における Φ2級インバータ回路の各波形(GaN-HFET, 13.56 MHz) 

 

図 2-32に示すように，𝑉𝐷𝑆波形はきれいな台形状となっており，また𝑉𝑂𝑈𝑇波形も正弦波状

であり，正常な Φ2 級インバータ回路の動作が確認できる。スイッチング周波数 13.56MHz

の高周波領域での動作時において，ゲート電圧に振動が常に発生しているが，ターンオン/

ターンオフは正常に行われている。入力電圧 20V時において𝑉𝐷𝑆波形の台形状右方において，

ターンオフ時にゆるやかなカットオフが確認できるが，入力電圧 50V 時，および入力電圧

100V 時においては確認できない。これは，図 2-15 に示すようにドレイン-ソース間電圧が

上がるにつれて，GaN-HFET の出力容量が小さくなっているためだと考えられる。GaN-
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HFET は横型デバイスであることから，いずれの寄生容量もドレイン-ソース間電圧に対す

る依存性が低い。よって，出力容量の変化量は小さいことから，入力電圧が変化した場合に

おいても，回路動作に大きな影響を与えない。 

 

2.6.2 Si-MOSFET適用時における結果 

 本項では，GaN-HFET 適用時と同様に，実器を用いて Si-MOSFET を適用した場合におけ

る Φ2 級インバータ回路の動作検証を行う。表 2-15 に動作検証に用いる各回路パラメータ

を示す。なお，実験回路は GaN-HFET 適用時における動作検証と同様に図 2-28に示す実器

を用いた。図 2-33 に入力電圧を 10V および 100V に設定した場合における各波形を示す。 

 

表 2-15 実器の回路パラメータ(Si-MOSFET, 1MHz) 

インダクタ 𝐿𝐹 PEW φ=1.3 mm, 12 Turn 5.950 µH 

インダクタ 𝐿𝑀𝑅 PEW φ=1.3 mm, 20 Turn 6.720 µH 

インダクタ 𝐿𝑆 PEW φ=1.3 mm, 15 Turn 7.498 µH 

キャパシタ 𝐶𝑃 

470 pF×5  TDK C3216C0G2J471J085AA 

2990 pF 220 pF×2  TDK C3216C0G2J221J060AA 

100 pF×2  AVX 12067A101JAT2A 

キャパシタ 𝐶𝑀𝑅 
150 pF×6  TDK C3216C0G2J151J060AA 

937.5 pF 
22 pF×2  Murata GRM31A7U3A220JW31D 

キャパシタ 𝐶𝑆 
4.7 nF×2  TDK C3216X7R2J472K115AA 

19.9 nF 
1.5nF×2  TDK C3216C0G2J152J115AA 

無誘導抵抗 𝑅 100.Ω×2 東海熱工業 ER100SP 50.Ω 

ゲートドライバ Microchip MCP1407-E/P 

ゲート抵抗 𝑅𝑔 27.4.Ω×4 Vishay CRCW120627R4FKEA 6.85.Ω 

MOSFET Toshiba TK31E60W 
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(a) 入力電圧 10V 時における各波形 

 

(b) 入力電圧 100V 時における各波形 

図 2-33 実器における Φ2級インバータ回路の各波形(Si-MOSFET, 1MHz) 

 

 図 2-33に示すように，Si-MOSFET を適用した Φ2級インバータ回路では，設計した回路

パラメータをそのまま用いた場合，理想的な動作は達成されない。特に入力電圧が 10V の

ような低入力電圧領域では，理想的な動作は達成されない。ドレイン-ソース間電圧は台形

状波形にならず，台形の右半分が切り落とされたような形となり，ハードスイッチングとな

る。ハードスイッチングに伴い，ゲート電圧にも振動が発生している。ゲート電圧の立ち上

がりおよび立ち下がりは GaN-HFET 適用時と比べて遅い。また，出力電圧も正弦波状では

ない。これは，図 2-18に示すように Si-MOSFET の出力容量はドレイン-ソース間電圧によ

って大きくキャパシタンスが変化するためである。Si-MOSFET の出力容量は，ドレイン-ソ

ース間電圧が低ければ低いほどより大きい。そのため，Φ2 級インバータ回路においてドレ

イン-ソース間電圧が立ち上がるおよび立ち下がる時点においては，非常に大きなキャパシ

タンスを持つ。よって，電荷の充電および放電に時間がかかるため，ドレイン-ソース間電

圧の立ち上がりおよび立ち下がりが緩やかになり，ドレイン-ソース間電圧が 0 とならない

間に次のターンオンタイミングを迎える。そのため，入力電圧を100Vまで引き上げた場合，

図 2-33(b)に示すように依然としてハードスイッチングが確認できるが，その度合いは小さ

くなり，ドレイン-ソース間電圧はやや台形状波形となる。よって，Si-MOSFET 適用時は，

Si-MOSFET の持つ出力容量の特性により，入力電圧によって Φ2 級インバータ回路の各波
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形が大きく変化する。そのため，Si-MOSFET を適用する場合は入力電圧を固定する必要が

ある。ただし，これはΦ2級インバータ回路で唯一の自由度である入力電圧を固定するため，

望ましくない。 

 つづいて，入力電圧 100V 時に理想的な動作を達成するため，キャパシタ𝐶𝑃のキャパシタ

ンス調整を試みる。キャパシタ𝐶𝑃のキャパシタンスを，2990 pFから 2100 pFに変更した。

図 2-34に変更後における Φ2級インバータ回路の各波形を示す。 

 

 

図 2-34 キャパシタ𝐶𝑃を調整した場合における各波形(Si-MOSFET, 入力電圧 100V) 

 

 図 2-34 に示すように，キャパシタ𝐶𝑃を調整して適切なキャパシタンスに設定した場合，

理想的な Φ2 級インバータ回路の動作が確認できる。ドレイン-ソース間電圧はハードスイ

ッチングのない台形状波形となり，出力電圧も正弦波状となる。ただし，ゲート電圧は依然

として，CR時定数回路のような緩やかな立ち上がりおよび立ち下がりが確認でき，ターン

オン期間中に，ゲートドライバの駆動電圧である 9V まで上昇していない。これは，Si-

MOSFET の入力容量が大きいことに起因する。よって，Si-MOSFET 適用時，スイッチング

周波数 1MHz以上の高周波領域では動作が困難であることが推測される。 

 Φ2 級インバータ回路中のキャパシタ𝐶𝑃のキャパシタンスは，スイッチング周波数に反比

例してそのキャパシタンスが小さくなる。今回の調整ではキャパシタ𝐶𝑃を 890pF 削減した

が，スイッチング周波数を引き上げた場合，キャパシタ𝐶𝑃の調整で必要なキャパシタンスを

確保できなくなる。よって，Si-MOSFET 適用時，スイッチング周波数を 1MHz 以上に引き

上げるのは困難であるだけでなく，パラメータ調整の必要があることから望ましくない。 

 

参考文献 

[1] 平地克也 “DC/DCコンバータの基礎から応用まで”, 電気学会, 2018 年 

[2] 長浜竜, 高木茂行 “これでなっとく パワーエレクトロニクス”, コロナ社, 2017年 



39 

 

[3] M. K. Kazimierczuk and D. Czarkowski, “Resonant Power Converters,” 2nd ed., John Wiley & 

Sons Inc, 2011. 

[4] W. Luo, X. Wei, H. Sekiya, T. Suetsugu, “Design of Load-Independent Class-E Inverter with 

MOSFET Parasitic Capacitances,” 2019 IEEE 62nd International Midwest Symposium on Circuits 

and Systems (MWSCAS), pp. 529-532, 2019 

[5] J. M. Rivas, Y. Han, O. Leitermann, A. D. Sagneri, and D. J. Perreault, “A high-frequency resonant 

inverter topology with low-voltage stress,” IEEE Trans. on Power Electron., vol. 23, no. 4, pp. 1759-

1771, 2008. 

[6] J. M. Rivas, O. Leitermann, Y. Han, and D. J. Perreault, “A very high frequency DC-DC converter 

based on a class Φ2 resonant inverter,” IEEE Trans. on Power Electron., vol. 26, no. 10, pp. 2980-

2992, 2011. 

[7] 東 芝 ， ” TK31E60W - Toshiba Storage.com” , https://toshiba.semicon-

storage.com/info/docget.jsp?did=13523&prodName=TK31E60W (2020年 1月 10日閲覧) 

 

 

  



40 

 

第3章 Φ2級インバータ回路を用いた絶縁形 DC-

DCコンバータの設計法と基礎特性 

3.1 絶縁形 DC-DCコンバータの設計法 

Φ2 級インバータ回路は直流から交流に電力を変換するインバータ回路であるが，電力変

換器において，インバータ回路をそのまま用いるアプリケーションは少なく，一般的には交

流を再び直流に変換し，DC-DC 構成とする場合が多い。また，本回路はトランスを有して

いない非絶縁回路である。そのため，入力側もしくは出力側が何らかの原因により故障した

場合や，定格電圧を超えるサージ電圧が印加された場合，本回路を通して後段へそのまま影

響が波及し，回路だけでなくシステムの故障を招く可能性がある。よって，回路の信頼性を

確保し，安全性を保つためにもトランスを挿入する必要がある。トランスを挿入した場合，

その巻き数比に応じて電圧変換が可能であるほか，入力側と出力側の電位差を考慮する必

要がなくなり，入力を直列，出力を並列とするような ISOP(Input Series Output Parallel)接続

も可能となり，用途の拡大につながる。よって，安全および利便性の観点から絶縁トランス

を挿入するのが望ましい。以下に，Φ2 級インバータ回路を用いる絶縁形 DC-DC コンバー

タの設計法を示す。 

 

3.1.1 絶縁トランスの挿入 

はじめに，絶縁トランスを挿入する位置について検討する。トランスは励磁インダクタン

スを持つことから，Φ2 級インバータ回路中のインダクタと置き換えるように挿入するのが

望ましい。よって，絶縁トランスを挿入する位置として，インダクタ𝐿𝐹，インダクタ𝐿𝑀𝑅，

インダクタ𝐿𝑆の 3ヵ所が考えられる。インダクタ𝐿𝑀𝑅は，スイッチングデバイスのドレイン

-ソース間に印加される電圧のピーク値を抑制するために必要な高調波を生成する役割を持

つため，電力変換には直接寄与しないインダクタである。また，ドレイン-ソース間のイン

ピーダンス𝑍𝐷𝑆を保つために，絶縁トランスはスイッチングデバイスと並列に接続する必要

がある[2]-[4]。よって，本位置に絶縁トランスを挿入するのは適切でない。そのため，イン

ダクタの挿入箇所候補は，インダクタ𝐿𝐹およびインダクタ𝐿𝑆の箇所である。図 3-1 にイン

ダクタ𝐿𝐹およびインダクタ𝐿𝑆の箇所それぞれに，絶縁トランスを挿入した場合における絶

縁形 DC-DC コンバータ構成 Φ2級インバータ回路の回路図を示す。 
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(a) インダクタ𝐿𝐹の位置に挿入する場合 (b) インダクタ𝐿𝑆の位置に挿入する場合 

図 3-1 絶縁トランスの挿入位置候補 

 

 図 3-1(a)に示すように絶縁トランスを挿入した場合，絶縁形 DC-DCコンバータ回路はフ

ライバック回路のような構成となる。この構成では，誘導成分を担保するリアクタンス𝑋𝑆を

含め，すべての負荷が 2次側に存在する。絶縁トランスの 2次側漏れインダクタンスは，イ

ンダクタ𝐿𝑆の一部として考えることができるため，この漏れインダクタンスによる影響を

排除することができる。 

 他方，図 3-1(b)に示す位置に絶縁トランスを挿入した場合，2次側は純然たる抵抗のみに

なるが，絶縁トランス 2次側漏れインダクタンスが寄与し，負荷は誘導性をもつ。この誘導

性を打ち消すために，抵抗𝑅と直列にキャパシタを追加する必要がある。よって，絶縁トラ

ンスを挿入する位置は，2次側漏れインダクタンスによる影響を考慮し，図 3-1(a)の位置が

望ましい。 

 

3.1.2 整流回路の検討 

 つづいて，整流回路について検討する。図 3-2 に代表的な整流回路を示す。図 3-2 に示

す整流回路はいずれも電流形である。 

  

(a) 全波整流器 (b) 半波整流器(D級整流器) 

  

(c) E 級整流器(Low dv/dt タイプ) (d) E 級整流器(Low di/dt タイプ) 

図 3-2 代表的な電流源形整流器 
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 図 3-2(a)および(b)に示す整流器は一般的な通常のダイオード整流器であり，ダイオード

の導通特性を利用して整流を行うものである。一方，図 3-2(c)，(d)は共振現象を利用した共

振形整流器である。表 3-1に各整流器の特性を示す。ここで，φは入力電流とダイオード電

圧の位相差を，𝐷はダイオードの ONデューティを表す。
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表 3-1 各整流器の特性 

種類 全波整流器 
半波整流器 

(D 級整流器) 

E 級整流器 

(Low dv/dtタイプ) 

E 級整流器 

(Low di/dtタイプ) 

ダイオード数 4 2 1 1 

インダクタ数 0 0 1 1 

キャパシタ数 0 0 2 1 

インダクタ/ 

キャパシタ設計式 
- - 𝐶 =

1

𝜋𝜔𝑅𝐿
 [A] 

等価回路構成 

    

インピーダンス 

実数成分 
8𝑅 𝜋2⁄  2𝑅 𝜋2⁄  2𝑅 sin2 𝜑 

𝑅 cos2 𝜑

2𝜋2
 

[1 − 2𝜋2𝐷2 − cos 2𝜋𝐷 

+(sin 2𝜋𝐷 − 2𝜋𝐷) tan 𝜑] 

インピーダンス 

虚数成分 
0 0 [B] 

[C] 

[A] 

𝑅𝐿[1−2𝜋2𝐷2−cos 2𝜋𝐷+
(sin 2𝜋𝐷−2𝜋𝐷)2

1−cos 2𝜋𝐷
]

2𝜋𝜔
   

[B] 
𝐶

𝜋
[𝜋(1 − 𝐷) + sin 2𝜋𝐷 −

1

4
cos 2𝜑 sin4π𝐷 −

1

2
sin 2𝜑 sin2 2𝜋𝐷 − 2𝜋(1 − 𝐷) sin 𝜑 sin(2𝜋𝐷 − 𝜑)]−1 

[C] 
𝐿

𝜋
[𝜋(1 − 𝐷) + cos 𝜑 sin(2𝜋𝐷 + 𝜑) −

1

4
[sin 2𝜑 + sin(4𝜋𝐷 + 2𝜑)]] 

R R Ri

Ci

Ri

Li
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表 3-1に示すように，各整流器はダイオードを有し，E 級整流器においては，インダクタ

もしくはキャパシタも追加で有する。また，各整流器の等価回路はいずれも抵抗およびイン

ダクタ/キャパシタを直列接続した構成をとる。よって，インダクタに対してはキャパシタ

を，キャパシタに対してはインダクタを直列接続し，インピーダンスを補償することで，抵

抗成分のみの取り扱いが可能となる。図 3-3 に各整流器を用いた場合における理想波形を

示す。 

 

    

 

 

 
 

(a) 全波整流器 (b) 半波整流器 

(D 級整流器) 

(c) E 級整流器 

(Low dv/dtタイプ) 

(d) E 級整流器 

(Low di/dtタイプ) 

図 3-3 各整流器における理想波形[1] 

 

 以降，表 3-2に示す設計条件を用いて，各整流器の設計を行う。 

 

表 3-2 整流回路設計における各回路パラメータ 

スイッチング周波数𝑓𝑠 13.56 MHz 負荷抵抗𝑅 50.Ω 

入力電圧𝑉𝐼𝑁 50 V 出力電力𝑃𝑂𝑈𝑇 25.W 
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(1) 全波整流器の場合 

 全波整流器の設計時に考慮する必要があるのは，抵抗のみである。負荷抵抗 Rは表 3-2に

示すように 50 Ωである。よって，以下の式が成立する。 

  𝑅𝑖 = 50 =
8𝑅

𝜋2
=

2 × 𝑅

3.14152
 

  ∴ 𝑅 = 50 × 3.14152/2 = 61.69 [Ω] 

 

 よって，全波整流器を用いる場合，抵抗𝑅は 61.62 Ωにすればよい。 

 

(2) 半波整流器(D級整流器)の場合 

 全波整流器の設計時と同様に，抵抗のみ考慮すればよい。入力抵抗を 50 Ωとする場合，

以下の式が成立する。 

  𝑅𝑖 = 50 =
2𝑅

𝜋2
=

2 × 𝑅

3.14152
 

  ∴ 𝑅 = 50 × 3.14152/2 = 246.74 [Ω] 

 

 よって，半波整流器を用いる場合，抵抗𝑅𝐿は 246.74 Ωにすればよい。 

 

(3) E 級整流器(Low dv/dtタイプ)の場合 

 E 級整流器(Low dv/dt タイプ)の入力抵抗およびインピーダンス複素成分に関する式を示

す。 

  𝑅𝑖 = 50 = 2𝑅 sin2 𝜑 

  𝐶 =
1

𝜋𝜔𝑅
 

  𝐶𝑖 =
𝐶

𝜋
[𝜋(1 − 𝐷) + sin 2𝜋𝐷

−
1

4
cos 2𝜑 sin4𝜋𝐷 −

1

2
sin 2𝜑 sin2 2𝜋𝐷 − 2𝜋(1 − 𝐷) sin 𝜑 sin(2𝜋𝐷 − 𝜑)]−1 

 ただし，上の式には𝜑および Dが含まれている。𝜑は入力電流とダイオード電圧の位相差

を，Dはダイオードの ON デューティを表し，𝜑は以下の式で計算される。表 3-3 に𝜑およ

び Dのパラメータ一覧を示す。 

𝜑 = tan−1
1 − cos 2𝜋𝐷

2𝜋(1 − 𝐷) + sin2𝜋𝐷
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表 3-3 E 級整流器(Low dv/dtタイプ)における各パラメータの関係[1] 

 

 

今回の設計では D=0.5 とする。よって，𝜑に関して以下の式が成立する。 

  𝜑 = tan−1
1 − cos(2𝜋 × 0.5)

2𝜋(1 − 0.5) + sin(2𝜋 × 0.5)
= 32.48 ° 

よって，𝜑 = 32.48°となる。さらに，インピーダンス実数成分(負荷抵抗 R)および虚数成分

(キャパシタンス Ci)は以下のように求められる。 

  𝑅𝑖 = 50 = 2𝑅 sin2(30.48°) = 2 𝑅 × 0.5372 

  𝑅 = 50/(2 × 0.5372) = 86.69[Ω] 

  𝐶 =
1

𝜋𝜔𝑅
=

1

𝜋 × 2𝜋 × 13.56 × 106 × 86.69
= 43.1 [𝑝𝐹] 

  𝐶𝑖 =
𝐶

𝜋
[𝜋(1 − 𝐷) + sin 2𝜋𝐷

−
1

4
cos 2𝜑 sin4πD −

1

2
sin 2𝜑 sin2 2𝜋𝐷 − 2𝜋(1 − 𝐷) sin 𝜑 sin(2𝜋𝐷 − 𝜑)]−1 

  𝐶𝑖 =
43.1 × 10−12

𝜋
[0.5𝜋 + sin 𝜋

−
1

4
cos 64.96° sin2π −

1

2
sin 64.96° sin2 𝜋 − 𝜋 sin 𝜑 sin(𝜋 − 𝜑)]−1 

  𝐶𝑖 = 555 [𝑝𝐹] 

 上記計算より，等価入力キャパシタンス𝐶𝑖は 555 pF と求められる。よって，インピーダ

ンス複素成分を除去し，実数成分(抵抗成分)のみとするためには，本整流器と直列に 248 nH

のインダクタを直列接続すればよい。 

(𝑓𝑠 = 13.56 × 106 = 1 2𝜋√248 × 10−9 × 555 × 10−12⁄ となるためである。) 

 

(4) E 級整流器(Low di/dt タイプ)の場合 

 E級整流器(Low di/dtタイプ)の入力抵抗および複素成分に関する式を示す。 
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  𝑅𝑖 =
𝑅 cos2 𝜑

2𝜋2
[1 − 2𝜋2𝐷2 − cos 2𝜋𝐷 + (sin 2𝜋𝐷 − 2𝜋𝐷) tan 𝜑] 

  𝐿 =
𝑅[1 − 2𝜋2𝐷2 − cos 2𝜋𝐷 +

(sin 2𝜋𝐷 − 2𝜋𝐷)2

1 − cos 2𝜋𝐷
]

2𝜋𝜔
 

  𝐿𝑖 =
𝐿

𝜋
[𝜋(1 − 𝐷) + cos 𝜑 sin(2𝜋𝐷 + 𝜑) −

1

4
[sin 2𝜑 + sin(4𝜋𝐷 + 2𝜑)]] 

ただし，上の式には E級整流器(Low dv/dtタイプ)と同様に𝜑および Dが含まれている。𝜑

は，以下の式で計算される。また，表 3-4に𝜑および Dのパラメータ一覧を示す。 

𝜑 = tan−1
sin2𝜋𝐷 − 2𝜋𝐷

1 − cos 2𝜋𝐷
 

 

表 3-4 E 級整流器(Low di/dt)における各パラメータの関係[1] 

 

E 級整流器(Low dv/dtタイプ)設計時と同様に，D=0.75とする。よって，𝜑に関して以下の式

が成立する。 

  𝜑 = tan−1
sin (2𝜋 × 0.75) − 2𝜋 × 0.75

1 − cos(2𝜋 × 0.75)
= −80.07 ° 

よって，𝜑 = −80.07°となる。インピーダンス実数成分(負荷抵抗 R)および虚数成分(インダ

クタンス Li)は以下のように求められる。 

  𝑅𝑖 = 50 =
𝑅 cos2(−80.07°)

2𝜋2
[1 − 2𝜋2 × 0.752 − cos 1.5𝜋 

+(sin 1.5𝜋 − 1.5𝜋) tan(−80.07°)] 

  𝑅𝑖 = 𝑅 × 0.7645 

         ∴ 𝑅 = 50 0.7645⁄ = 65.40[Ω] 

  𝐿 =
65.4 × [1 − 2𝜋2 × 0.752 − cos 1.5𝜋 +

(sin 1.5𝜋 − 1.5𝜋)2

1 − cos 1.5𝜋
]

2𝜋 × 2𝜋 × 13.56 × 106
= 2.752 [µH] 

  𝐿𝑖 =
2.752 × 10−6

𝜋
[0.25𝜋 + cos(−80.07°) sin(1.5𝜋 − 80.07°) 

−
1

4
[sin(−160.14°) + sin(3𝜋 + −160.14°)]] 
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  𝐿𝑖 = 661.8[nH] 

 計算より，等価入力インダクタンスは 661.8nHと求められる。よって，複素成分を除去す

るためには，本整流器と直列に 208 pFのキャパシタを直列接続すればよい。 

(𝑓𝑠 = 13.56 × 106 = 1 2𝜋√661.8 × 10−9 × 208 × 10−12⁄ となるためである。) 

 

 つづいて，算出された各回路パラメータを用いて，シミュレーションによる整流回路の動

作検証を行う。表 3-5 に主回路の各回路パラメータを，表 3-6 に上記計算より算出された

整流回路の各回路パラメータをそれぞれ示す。なお，全波整流器と半波整流器の差異は各々

の有する抵抗値のみであり，それぞれの整流器に大きな違いはない。そのため，本整流器の

動作検証において，全波整流器の動作特性は半波整流器の特性と一致すると考えられるた

め，省略した。 

 

表 3-5 シミュレーションに用いた各回路パラメータ(主回路) 

スイッチング周波数𝑓𝑠 13.56 MHz 負荷抵抗𝑅 50.Ω 

入力電圧𝑉𝐼𝑁 50 V 出力電力𝑃𝑂𝑈𝑇 25.W 

インダクタ𝐿𝐹 480.0 nH キャパシタ𝐶𝑃 70 pF 

インダクタ𝐿𝑀𝑅 689.0 nH キャパシタ𝐶𝑀𝑅 50 pF 

インダクタ𝐿𝑆 600.0 nH キャパシタ𝐶𝑆 1 nF 

 

表 3-6 シミュレーションに用いた各回路パラメータ(整流器) 

 半波整流器 

(D 級整流器) 

E 級整流器 

(Low dv/dtタイプ) 

E 級整流器 

(Low di/dtタイプ) 

インダクタ𝐿 - - 2.75 µH 

キャパシタ𝐶 - 43.1 pF - 

インダクタ𝐿𝑓 - 40 µH - 

キャパシタ𝐶𝑓 10 nF 10 nF 10 nF 

補償インダクタ𝐿𝑐 - 248 nH - 

補償インダクタ𝐶𝑐 - - 208 pF 
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do 

図 3-4 半波整流器(D 級整流器)適用時における各波形 

 

 図 3-4に示すように半波整流器を適用した場合，ゲート電圧𝑉𝐺𝑆やドレイン-ソース間電圧

𝑉𝐷𝑆に細かな波形乱れがみられる以外，理想的な波形が観測される。また，図 3-3(b)に示す

半波整流器の理想波形と比較した場合，入力電流がきれいな交流波形である以外，おおむね

一致している。半波整流器の入力電流(Φ2 級インバータ回路の出力電流)は，図 3-3(b)に示

す波形と異なるが，これは Φ2級インバータ回路の出力電流が非正弦波であるため，整流器

の適用による問題ではない。よって，半波整流器を Φ2級インバータ回路に適用しても，理

想的な動作が達成される。 
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図 3-5 E 級整流器(Low dv/dtタイプ)適用時における各波形 

 

 図 3-5に示すように，E 級整流器(Low dv/dtタイプ)を適用した場合，出力電圧が直流電圧

となっていることから，整流動作が確認されるが，その他の波形について，図 3-3に示すよ

うな理想波形とは大きく異なっているものが複数ある。ドレイン-ソース間電圧𝑉𝐷𝑆は理想波

形とは大きく異なっており，ハードスイッチングとなっている。また，ダイオード電流波形

も図 3-3(b)に示すものとは異なっている。よって，ドレイン-ソース間電圧𝑉𝐷𝑆波形を整形す

るため，Φ2級インバータ回路のパラメータ調整を試み，インダクタ𝐿𝐹のインダクタンスを

480nH からに 280 nH へと変更する。図 3-6に変更後の各回路波形を示す。 
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図 3-6 E 級整流器(Low dv/dtタイプ)適用時における各波形[パラメータ調整後] 

 

 図 3-6 に示すように，インダクタ𝐿𝐹のインダクタンスを変更した場合，理想的なドレイ

ン-ソース間電圧𝑉𝐷𝑆波形が観測される。ただし，ダイオード電流波形は，その山がカットさ

れたように，依然として図 3-3(c)に示すものとは大きく異なっている。これは，入力電流波

形が正弦波状となっていないことから，整流器に対して主回路である Φ2級インバータ回路

が追従していないと考えられる。よって，Φ2 級インバータ回路のパラメータを用いて，E

級整流器(Low dv/dt タイプ)を設計した場合においても，表 3-1 に示すような理想的な波形

は確認されない。理想的な波形を実現するには，主回路(Φ2 級インバータ回路)の設計より

も先に，整流器を設計する必要がある。よって，主回路は整流器に合わせて設計しなければ

ならないほか，適用する負荷が定められた条件でのみ動作する必要がある。これは，実用化

を考えた場合，大きなデメリットとなる。 
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図 3-7 E 級整流器(Low di/dt)適用時における各波形 

 

 図 3-7 に示すように，E 級整流器(Low di/dt)適用時は Low dv/dt タイプとは異なり，やや

ハードスイッチングとなっている以外，ドレイン-ソース間電圧𝑉𝐷𝑆波形の大きな乱れは観測

されない。よって，主回路への影響は少ないと考えられる。しかし，Low dv/dtタイプと同

様に，入力電流波形が正弦波状となっておらず，また，それにしたがってダイオード電圧も

図 3-3(d)に示す理想波形とは異なっている。よって，E 級整流器(Low di/dt タイプ)を適用す

る場合，Low dv/dtタイプと同様に，整流器に合わせて主回路を設計する必要があると考え

られる。 

 よって，現在までの整流回路の検討より，共振形整流回路を用いる場合，先に負荷条件を

決定した後に主回路を設計する必要がある。これは，Φ2級インバータ回路を用いた絶縁形

DC-DC コンバータ回路を様々なアプリケーションに適用することを考えた場合，きわめて

不利である。また，ダイオード，平滑用キャパシタに加え，共振を維持するインダクタもし

くはキャパシタを追加する必要がある。よって，コストや容積面から検討した場合，不利な

選択肢となる。よって，絶縁形 DC-DCコンバータの実用化を考えた場合，共振形整流回路

の適用は望ましくないため，以降，全波整流回路と半波整流回路の適用検討を行う。 
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3.1.3 絶縁形 DC-DCコンバータの構成 

 図 3-8 に，Φ2 級インバータ回路を絶縁形 DC-DC コンバータ構成へと発展させる流れを

示す。 
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(a) インバータ構成 (b) 絶縁形インバータ構成 
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(c) 絶縁形 DC-DC コンバータ構成 

図 3-8 絶縁形 DC-DC コンバータへの発展法 

 

 絶縁形 DC-DC コンバータ構成へと発展させるため，インバータ構成の Φ2 級インバータ

回路に対し，インダクタ𝐿𝐹の位置に絶縁トランス𝑇𝑟を挿入する。続いて，2次側負荷抵抗を

整流回路で置き換える。図 3-8では整流回路として半波整流回路を適用している。以降，絶

縁形 DC-DC コンバータの設計を行う。 

 はじめに，インバータ構成の Φ2級インバータ回路の各回路パラメータを設計する。ここ

では，表 2-10に示す，第 2章で設計した回路パラメータをそのまま用いる。ここに，表 2-10

のパラメータを再掲載する。ただし，入力電圧𝑉𝐼𝑁を 100Vから 50Vへ，出力電力𝑃𝑂𝑈𝑇を 100W

から 25W にそれぞれ変更している。Φ2 級インバータ回路の出力電圧𝑉𝑂𝑈𝑇は入力電圧𝑉𝐼𝑁に

比例して増加する。出力電力𝑃𝑂𝑈𝑇は𝑃𝑂𝑈𝑇 = 𝑉𝑂𝑈𝑇
2 𝑅⁄  [W]で計算されるため，入力電圧𝑉𝐼𝑁を

半分にした場合，出力電力𝑃𝑂𝑈𝑇は 1/4となるため，入力電圧および出力電力をそれぞれ上記

のように変更しても，回路動作条件は同一であるため，各回路パラメータを再設計する必要

はない。 
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表 2-10 算出された Φ2級インバータ回路の各パラメータ(インピーダンス調整後, 

13.56MHz) 

スイッチング周波数𝑓𝑠 13.56 MHz 負荷抵抗𝑅 50.Ω 

入力電圧𝑉𝐼𝑁 50 V 出力電力𝑃𝑂𝑈𝑇 25.W 

インダクタ𝐿𝐹 480.0 nH キャパシタ𝐶𝑃 70 pF 

インダクタ𝐿𝑀𝑅 689.0 nH キャパシタ𝐶𝑀𝑅 50 pF 

インダクタ𝐿𝑆 600.0 nH キャパシタ𝐶𝑆 1 nF 

- - 出力容量 𝐶𝑂𝑆𝑆 100 pF 

 

 つづいて，絶縁トランス𝑇𝑟を設計する。絶縁トランスの 1次側自己インダクタンスは，ド

レイン-ソース間インピーダンス条件を維持するため，インダクタ𝐿𝐹のインダクタンスと同

一にする必要がある。よって，絶縁トランスの 1 次側自己インダクタンスは 480nH に決定

される。今回の設計では，1次側と 2次側のインピーダンス変換を行う煩雑さを低減させる

ため，絶縁トランスの巻き数比は 1:1とする。つまり，2次側自己インダクタンスも同様に

480 nH に決定される。漏れインダクタンスによる影響排除や電力伝送効率向上のため，絶

縁トランスの結合係数は 1 であるのが望ましいが，今回の設計では実器を考慮し 0.9 とす

る。よって，1次側および 2次側の漏れインダクタンスは 48 nHとなる。インダクタ𝐿𝑆のイ

ンダクタンスは 2次側漏れインダクタンスを考慮し，600 nHから 552 nHへと変更する。 

 次に，負荷抵抗𝑅の設計を行う。3.1.2 項に示したように，整流回路の等価負荷抵抗を 50 

Ωに設定する場合，実際の負荷抵抗値は全波整流回路適用時において 61.69 Ω，半波回路整

流適用時において 246.74 Ωとなる。よって絶縁形 DC-DC コンバータ構成とする Φ2級イン

バータ回路の各回路パラメータは表 3-7となる。また，図 3-8(c)に示す絶縁形 DC-DC コン

バータ構成時におけるドレイン-ソース間のインピーダンスの大きさおよび位相を図 3-9 に

示す。ただし，インピーダンス算出時において，整流回路は等価抵抗に置き換えている。 

 

表 3-7 絶縁形 DC-DC コンバータ構成とする Φ2級インバータ回路の各回路パラメータ 

スイッチング周波数𝑓𝑠 13.56 MHz 負荷抵抗𝑅 50.Ω 

入力電圧𝑉𝐼𝑁 50 V 出力電力𝑃𝑂𝑈𝑇 25.W 

トランス自己インダクタンス 480 nH(pri, sec) キャパシタ𝐶𝑃 50 pF 

トランス結合係数 0.9 キャパシタ𝐶𝑀𝑅 50 pF 

インダクタ𝐿𝑀𝑅 689.0 nH キャパシタ𝐶𝑆 1 nF 

インダクタ𝐿𝑆 600.0 nH 出力容量 𝐶𝑂𝑆𝑆 100 pF 
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図 3-9 絶縁形 DC-DC コンバータ構成時におけるインピーダンス 

 

 図 3-9に示すように，絶縁トランスを追加した場合においても，前述した Φ2級インバー

タ回路のインピーダンス条件を満たしている。インピーダンスの大きさおよび位相は，スイ

ッチング周波数(13.56 MHz)時において[37.42 dBΩ，46.39°]，3倍スイッチング周波数(40.78 

MHz)時では[30.93 dBΩ，-87.05°]である。以上で絶縁形 DC-DC コンバータ構成とする Φ2級

インバータ回路の設計が完了する。 

 

3.2 シミュレーションを用いた動作検証 

本節では，シミュレーションを用いて，絶縁形 DC-DC コンバータ構成とする Φ2 級イン

バータ回路の動作検証を行う。図 3-10にシミュレーションに用いた回路図を，表 3-8にシ

ミュレーションに用いた各回路パラメータをそれぞれ示す。なお，今回の検証では，絶縁形

DC-DC コンバータ構成とした場合における動作を確認するため，適用した整流器はダイオ

ードの数が少ない半波整流器であり，全波整流器の適用はシミュレーションで検証してい

ない。また，実際のアプリケーションへの適用を検討するため，スイッチング周波数は

13.56MHzに設定した。図 3-11 にシミュレーションより得られた各波形を示す。 

 

 

図 3-10 動作検証に用いた絶縁形 DC-DC コンバータ構成 Φ2級インバータ回路 
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表 3-8 絶縁形 DC-DC コンバータ構成 Φ2級インバータ回路の各回路パラメータ(シミュレ

ーション) 

スイッチング周波数𝑓𝑠 13.56 MHz 負荷抵抗𝑅 250.Ω 

入力電圧𝑉𝐼𝑁 100 V 出力電力𝑃𝑂𝑈𝑇 100.W 

トランス自己 

インダクタンス 
480 nH(pri, sec) キャパシタ𝐶𝑃 50 pF 

インダクタ𝐿𝑀𝑅 689.0 nH キャパシタ𝐶𝑀𝑅 50 pF 

インダクタ𝐿𝑆 600.0 nH キャパシタ𝐶𝑆 1 nF 

キャパシタ𝐶𝑓1 1 µF キャパシタ𝐶𝑓2 - (接続なし) 

ゲートドライバ電圧𝑉𝐶𝐶 12.V キャパシタ𝐶𝑆𝑃 1500 pF 

ゲート抵抗𝑅𝑆1 5.Ω ゲート抵抗𝑅𝑆2 250.Ω 

 

 

図 3-11 シミュレーションにおける各波形(絶縁形 DC-DC コンバータ, 13.56MHz) 

 

図 3-11 に示す波形はそれぞれ，上から順にゲート電圧𝑉𝐺𝑆，ドレイン-ソース間電圧𝑉𝐷𝑆，

出力電圧𝑉𝑂𝑈𝑇，整流器直前の電圧𝑉𝑟𝑒𝑐𝑡である。図 3-11に示すように，𝑉𝐷𝑆波形はきれいな台

形状を示しピーク値が抑制されている。また，出力電圧もおおむね正弦波状となっており，

正常な Φ2 級インバータ回路の動作が確認できる。よって，絶縁形 DC-DC コンバータ構成

とした場合においても，理想的な Φ2級インバータ回路の動作が確認できる。 

 

3.3 実器を用いた動作検証 

次に，実器を用いて絶縁形 DC-DC コンバータ構成とする Φ2 級インバータ回路の評価を

行う。実器を用いた動作検証では，全波整流器および半波整流器それぞれを用いる。表 3-9

に実器に用いる各回路パラメータおよび回路部品を示す。図 3-12に実器に用いたプリント

基板を，図 3-13に動作検証に用いた実器の外観をそれぞれ示す。ただし，インダクタ作製

の影響により設計値とは若干異なるほか，インダクタ𝐿𝑆は絶縁トランス 2 次側巻線の漏れ

インダクタンスを再考慮し518 nHに決定した。負荷抵抗は部品の制約上，246.7.Ωを250.Ω(半
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波整流)，61.68.Ωを 61.41.Ω(全波整流)に変更している。また，整流ダイオードは耐電圧の関

係上，3 直列としている。図 3-14 に全波整流方式適用時における入力電圧 20V，50V 時の

各波形，図 3-15に半波整流方式適用時における入力電圧 20V，50V 時の各波形を示す。 

 

表 3-9 絶縁形 DC-DC コンバータ構成 Φ2級インバータ回路の各回路パラメータ(実器) 

インダクタ𝐿𝑀𝑅 Amidon T106-#6, PEW Φ=1.1 mm, 5 Turn 689 nH 

インダクタ𝐿𝑆 Amidon T106-#6, PEW Φ=1.1 mm, 5 Turn 518 nH 

キャパシタ𝐶𝑃 10 pF×5  Yageo 223897111523 50 pF 

キャパシタ𝐶𝑀𝑅 10 pF×5  Yageo 223897111523 50 pF 

キャパシタ𝐶𝑆 
150 pF×6  C3216C0G2J151J060AA 

1000 pF 
100 pF×1 TDK C3216C0G2J101J060AA 

負荷抵抗𝑅(半波整流) 100.Ω×5 東海熱工業 ER100SP 100Ω 250.Ω 

負荷抵抗𝑅(全波整流) 

100.Ω×2 東海熱工業 ER100SP 100Ω 

61.41.Ω 10.Ω 東海熱工業 ER100SP 10Ω 

0.47 Ω×3 東海熱工業 ER10SP 0.47Ω 

トランス 𝑇𝑟 Amidon T106-#2, 4-4Turn 

480 nH(pri) 

480 nH(sec) 

k=0.862 

整流ダイオード𝐷1, 𝐷2 40V, 3A×3 PANJIT INTERNATIONAL INC. SB340LS 

平滑キャパシタ𝐶𝑓 Panasonic ECWF4204JB, 400V 200nF 200 nF 

ゲートドライバ Linear Technology LTC4440 

ゲート抵抗𝑅𝑠1 22.Ω×4 Connectivity CRG1206F22R 5.5.Ω 

ゲート抵抗𝑅𝑠2 910.Ω×4 Vishay CRCW1206910RFKEA 227.5.Ω 

キャパシタ𝐶𝑠𝑝 470.pF×3 TDK C3216C0G2J471J085AA 1410 pF 

GaN-HFET Panasonic PGA26E08BA 

 

 

図 3-12 動作検証に用いたプリント基板 
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図 3-13 動作検証に用いた実器の外観(絶縁形 DC-DC コンバータ) 

 

 

(a) 入力電圧 20V 時における各波形 

 

(b) 入力電圧 50V 時における各波形 

図 3-14 全波整流回路構成時における各波形 

 

65 mm 

80 mm 
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(a) 入力電圧 20V 時における各波形 

 

(b) 入力電圧 50V 時における各波形 

図 3-15 半波整流回路構成時における各波形 

 

図 3-14および図 3-15 に示すように，実器においてもドレイン-ソース間電圧は台形状を

示し，ゲート電圧も大きな振動がなく所望の波形が観測されることから，GaN-HFET は正常

にスイッチングしており，理想的な回路動作が達成される。ただし，入力電圧 20V 時にお

いて，𝑣𝐷𝑆波形の上底部は理想的な 3 次高調波が注入された波形となっていない。これは，

低入力電圧時に GaN-HFET の出力容量𝐶𝑂𝑆𝑆が大きくなり，𝑉𝐷𝑆波形の立ち上がりが遅れる影

響であると考えられる。1MHz程度のスイッチング周波数では，入力電圧の変化による波形

への影響は小さかったが，13.56MHz付近のスイッチング周波数では，GaN-HFET の出力容

量𝐶𝑂𝑆𝑆の影響が表れはじめる。これは，スイッチング周波数の上昇に従って，スイッチング

デバイスと並列に接続されているキャパシタ𝐶𝑃の容量は小さくなるため，相対的にスイッ

チングデバイスの有する出力容量𝐶𝑂𝑆𝑆による影響が大きくなるためである。出力電圧𝑣𝑂𝑈𝑇波

形には，スイッチング周期よりも短い周期を有する振動が発生しているが，振動周波数がス

イッチング周波数とも 3 倍スイッチング周波数と一致しないことから，測定ノイズやダイ

オードの寄生容量などによって発生した振動だと考えられる。 

 図 3-16 に入力電圧を 10V から 50V まで変化させた場合における電力変換効率を示す。

なお，入力電力は入力電圧源の直近にて測定した電流を，出力電力は負荷抵抗 R の直近に

て測定した電圧を用いてそれぞれ算出した。 
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(a) 入力電圧基準 (b) 出力電力基準 

図 3-16 電力変換効率曲線(絶縁形 DC-DC コンバータ) 

 

図 3-16 に示すように，全波整流適用時は入力電圧 50V 時において最大電力変換効率

80.32%，半波整流適用時は入力電圧 40V時において 84.17%をそれぞれ達成している。全波

整流適用時は，半波整流適用時に比べて電力変換効率が全体的に低くなっており，これは通

過するダイオードの数が多いためであると考えられる。よって，電力変換効率からの観点か

ら，半波整流回路の適用が望ましいことがわかる。以降，半波整流回路を用いて各動作検証

および実験を行う。 

つづいて，電力変換効率向上および出力電圧振動の抑制を目指すため，整流ダイオードの

構成変更を検討する。整流ダイオードの変更として，同型番ダイオード(SB340LS)の直列数

を 3 から 2 に削減する場合，耐電圧が高い他のダイオード(SB1110, 100V 3A, VF=850 mV 

@1A, Cj=36 pF @V=40V)に取り換える場合の 2 通りで実験を行う。2直列とする場合，電流

が通過するダイオードの個数が減少することから，順方向電圧による導通損失の削減が期

待される。また，高耐圧ダイオードの寄生容量は，前述のダイオードと比べ低く，出力電圧

波形の振動抑制が期待される。 
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(a) 入力電圧 20V 時における各波形 

 

(b) 入力電圧 50V 時における各波形 

図 3-17 ダイオードを 2直列とした場合における各波形 

 

 

(a) 入力電圧 20V 時における各波形 

 

(b) 入力電圧 50V 時における各波形 

図 3-18 高耐圧ダイオードを使用した場合における各波形 
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(a) 入力電圧基準 (b) 出力電力基準 

図 3-19 電力変換効率曲線(絶縁形 DC-DC コンバータ，ダイオードの検討) 

 

図 3-17に示すように，同型番ダイオードの直列数を低減した場合においても，出力電圧

波形に振動が観測される。振動周波数は直列数を 3とした場合と同じであるが，その振幅は

異なる。また，入力電圧が高くなるにつれて，その振動数が大きくなっている。よって，出

力電圧の振動は整流ダイオードが有するジャンクション容量によって引き起こされている

と考えられる。一方，図 3-18 に示すように，別型番のダイオード(SB1110)とした場合は出

力電圧波形に大きな振動は観測されず，安定した直線を示す。入力電圧 50V時においては，

ダイオードのターンオフ時に振動が発生しているが，ほぼ直流を示す安定した波形となる。

よって，出力電圧の振動は，適用している整流ダイオード(SB340LS)に依存していると考え

られる。 

 図 3-19に示すように，ダイオード直列数 Dを 2とする場合，高耐圧ダイオードを適用し

た場合と比べ全体的に高効率を示し，入力電圧 50V 時において，電力変換効率 85.41 %を達

成した。また，直列数を 3とした場合よりも高効率である。これは，ダイオードの直列接続

数減少に伴う寄生容量の損失増加に比べ，順方向電圧𝑉𝐹の減少による損失低減が影響した

結果だと考えられる。 

ダイオードを直列接続した場合，全体の寄生容量は削減され，これに起因する損失も削減

される。ただし，順方向電圧𝑉𝐹が増加するため，通過電流に比例する損失は大きくなる。今

回の動作検証ではダイオードの直列数を削減した場合，より振動成分の振幅が大きくなっ

たことから以降の検証では，比較的振動が抑制されるダイオード直列数を 3に設定する。高

耐圧ダイオード適用時にはより大きな振動が確認されたため，従来より適用していたダイ

オードである SB340LS を用いる。 
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第4章 絶縁形 DC-DCコンバータの負荷特性 

Φ2 級インバータ回路は共振形電力変換回路であり，その動作は負荷抵抗値を含む各回路

パラメータに大きく依存し，設計動作条件から逸脱する回路パラメータを用いた場合，理想

的な動作は達成されない。本回路を実際のアプリケーションに適用する場合，負荷抵抗に対

する回路の動作特性である負荷特性(出力特性)の調査が欠かせない。よって，本章では Φ2

級インバータ回路の負荷特性を，インバータ構成における場合および絶縁形 DC-DCコンバ

ータ構成における場合，それぞれについて評価した。 

4.1 インバータ構成における負荷特性 

本節では，インバータ構成である通常の Φ2 級インバータ回路に対する負荷特性を検証す

る。表 4-1に負荷特性の検証に用いた Φ2級インバータ回路の設計条件および各回路パラメ

ータを示す。また，図 4-1に表 4-1の条件におけるドレイン-ソース間のインピーダンスの

大きさおよび位相を示す。 

 

表 4-1 負荷特性の検証に用いた設計条件および各パラメータ(インバータ構成) 

スイッチング周波数𝑓𝑠 13.56 MHz 負荷抵抗𝑅 50.Ω 

入力電圧𝑉𝐼𝑁 50 V 出力電力𝑃𝑂𝑈𝑇 250.W 

インダクタ𝐿𝐹 480.0 nH キャパシタ𝐶𝑃 50 pF 

インダクタ𝐿𝑀𝑅 689.0 nH キャパシタ𝐶𝑀𝑅 50 pF 

インダクタ𝐿𝑆 600.0 nH キャパシタ𝐶𝑆 1 nF 

- - 出力容量 𝐶𝑂𝑆𝑆 100 pF 

 

 

図 4-1 表 4-1の条件におけるインピーダンスの大きさおよび位相(対周波数) 

 

 図 4-1は，設計条件である負荷抵抗𝑅 = 50[Ω]時におけるインピーダンスの対周波数特性

を示している。図 4-2 に表 4-1 に示す設計条件におけるインピーダンスの大きさおよび位

相対負荷特性を示す。 
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図 4-2 インピーダンスの大きさおよび位相(対負荷抵抗) 

 

 Φ2 級インバータ回路において，理想的な動作を達成するためのインピーダンス条件は，

2.4 節に示しているように，基本スイッチング周波数(𝑓𝑠)時におけるインピーダンス位相が

おおむね 40°，かつ 3倍スイッチング周波数(3𝑓𝑠)時におけるインピーダンス強度の差が 4~8 

dBΩである必要がある[1]-[4]。本インピーダンス条件を満たす負荷抵抗の範囲を，図 4-2中

の背景が赤くなっている箇所に示す。よって，Φ2級インバータ回路が満たすべきインピー

ダンス条件を満たす負荷抵抗の範囲は，設計負荷抵抗(50 Ω)直近だけでなく，低抵抗領域お

よび高抵抗領域それぞれに広がっている。よって，Φ2 級インバータ回路は設計負荷抵抗以

外の負荷抵抗値においても，ソフトスイッチングが達成可能な理想的な動作が達成される

可能性がある。以降，負荷抵抗を設計負荷抵抗値より変化させた場合における，Φ2 級イン

バータ回路の特性を検証する。 

 

4.1.1 シミュレーションを用いた負荷特性の検証 

 はじめに，シミュレーションソフト LTSpice を用いて，Φ2 級インバータ回路の負荷特性

検証を行う。図 4-3 にシミュレーションに用いた回路図を示す。図 4-4 に表 4-1 に示す設

計条件における Φ2級インバータ回路の動作波形を示す。 

 

 

図 4-3 負荷特性の検証に用いた Φ2級インバータ回路 
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図 4-4 表 4-1の設計条件における動作波形(負荷抵抗 50Ωの場合) 

 

 図 4-4に示すように，表 4-1に示す設計条件では，Φ2級インバータの理想的な動作が確

認できる。これは，当然に設計条件下で回路が動作しているためである。つづいて，負荷抵

抗を 30 Ωから 200 Ωまで変更し，それぞれの負荷抵抗における Φ2級インバータ回路の波

形を確認する。選択した負荷抵抗は設計負荷抵抗 50 Ωのほかに，30 Ω，70 Ω，100 Ω，200 

Ωとする。図 4-5に負荷抵抗を変化させた場合における各波形を示す。 

 

 

(a) ドレイン-ソース間電圧波形 

 

(b) 出力電圧波形 

図 4-5 負荷抵抗を変化させた場合における各動作波形(インバータ構成，シミュレーシ

ョン) 
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 図 4-5 に示すように負荷抵抗を変化させた場合，ドレイン-ソース間電圧波形および出力

電圧波形は設計負荷抵抗値である 50Ω 時と比べて大きく変化する。負荷抵抗 100 Ω や 200 

Ω のような，設計負荷抵抗値よりも高い抵抗を負荷に適用した場合，ドレイン-ソース間電

圧は台形状波形にならず，ターンオン時にハードスイッチングが観測される。これは，負荷

抵抗を増大させた場合，出力電流が減少してスイッチングデバイスの出力容量を完全に放

電できなくなるためである。そのため，ドレイン-ソース間電圧が 0V まで低下しなくなる。

負荷抵抗が 200 Ω の場合，キャパシタ𝐶𝑃を含むスイッチングデバイスの出力容量を放電す

る電流は，設計負荷抵抗における場合と比較して 41%減少する。ただし，デューティ比を調

整し，ターンオンタイミングを遅らせることにより，スイッチング損失が削減される可能性

がある。一方で，30 Ω のような設計負荷抵抗値より低い負荷抵抗を適用した場合，ドレイ

ン-ソース間電圧波形は台形状波形を維持し，出力電圧波形もおおむね正弦波状波形を維持

していることから，設計負荷抵抗よりも低い負荷抵抗では，Φ2 級インバータ回路の動作が

継続される。ただし，台形状波形の立ち上がりおよび立ち下がりが高速になっているため，

ターンオンタイミングより前に，ドレイン-ソース間電圧が 0Vまで低下している。また，ド

レイン-ソース間電圧には微小な振動も確認される。ターンオンタイミングが遅くなる場合，

スイッチングデバイスを流れる逆導通電流が増加し，不要なダイオード導通損失を招く可

能性がある。特に，GaN-HFET を適用する場合，GaN-HFET が有する逆導通ダイオードの順

方向電圧はショットキーバリアダイオードと比べ高く，GaN-HFET と逆並列にダイオード

を追加しない場合は損失が増加してしまうことから，ターンオンタイミングを調整し，逆導

通ダイオードを導通する時間を削減するのが望ましい。図 4-6 に各負荷抵抗においてデュ

ーティ比を変化させ，ターンオンタイミングを調整した結果について示す。 

   

(a) 負荷抵抗 30 Ωの場合 (b) 負荷抵抗 50 Ωの場合 (c) 負荷抵抗 70 Ωの場合 

         

(d) 負荷抵抗 100 Ωの場合       (e) 負荷抵抗 200 Ωの場合 

図 4-6 ターンオンタイミングを調整した場合におけるドレイン-ソース間電圧波形 



68 

 

 図 4-6 に示すように，ターンオンタイミングを調整した場合，ドレイン-ソース間電圧波

形は一定の制約がありつつも，理想的な波形へと近づけることが可能である。図 4-6(a)に示

すように，低抵抗領域においてターンオンタイミングを早めた場合(D=0.34)，他のデューテ

ィ比の場合と比べて差異がない波形が観測され，不要な逆導通ダイオード損失が低減可能

である。一方で負荷抵抗 200 Ωのような高負荷抵抗領域では，ターンオンタイミングを遅ら

せることにより，より低いドレイン-ソース間電圧でスイッチングが可能になり，ハードス

イッチングで発生するスイッチング損失の低減が可能である。ただし，デューティ比をさら

に小さくし，よりターンオンタイミングを遅らせる場合，次のターンオフまでに十分な時間

を確保できなくなるため，調整可能なデューティ比には一定の制約がある。よって，デュー

ティ比の調整によりターンオンタイミングを調整することにより，低抵抗領域および高抵

抗領域いずれにおいても，Φ2 級インバータ回路の動作をより理想的にすることが可能であ

る。ただし，デューティ比の調整には一定の制約がある。 

 したがって，より低いスイッチング損失を達成し，設計条件とは異なる負荷抵抗において

理想的な動作を継続するためには，回路の誘導性を維持するためにデューティ比を調整す

るか，各回路パラメータを調整する必要がある。回路の誘導性を維持し，ソフトスイッチン

グを達成するために，負荷抵抗 200 Ω 時においてインダクタ𝐿𝐹を 360nH に変更すると，図 

4-7 に示すようにドレイン-ソース間電圧は理想的な台形状波形になりソフトスイッチング

が達成されるが，出力電圧波形は正弦波状とならない。 

 

 

図 4-7 負荷抵抗 200 Ω時において，インダクタ𝐿𝐹を 360 nHに変更した場合における各

波形 

 

4.1.2 実器を用いた負荷特性の検証 

 つづいて，実器を用いて Φ2級インバータ回路の負荷特性を検証する。本特性の検証に用

いた回路パラメータは，2.6.1.2 にて用いたものと同じである表 2-14 に示すものを用いる。

また，検証に用いた実器は図 2-31に示すものを用いた。図 4-8に負荷抵抗を変化させた場

合における各波形を示す。 
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(a) ドレイン-ソース間電圧波形 

 

(b) 出力電圧波形 

図 4-8 負荷抵抗を変化させた場合における各動作波形(インバータ構成，実器) 

 

 図 4-8 に示すように，負荷抵抗を設計負荷抵抗値から変化させた場合，各波形はシミュ

レーションと同様の傾向を示す。負荷抵抗が設計負荷抵抗値よりも高い場合，ハードスイッ

チングが確認されるが，負荷抵抗が 30 Ωや 70 Ωなどの設計負荷抵抗値 50 Ωに近い場合，

ドレイン-ソース間電圧はほぼ理想的な台形状波形を示す。また，すべての負荷抵抗におい

て，出力電圧は正弦波状波形となる。よって，通常のインバータ構成における Φ2級インバ

ータ回路は，シミュレーションおよび実器の検証結果より設計負荷抵抗値の近傍(ここでは

30 Ω～70 Ω)では動作が継続可能である。 

 

4.2 絶縁形 DC-DCコンバータ構成における静的負荷特性 

つづいて，前節と同様に絶縁形DC-DCコンバータ構成時における負荷特性の検証を行う。

絶縁形 DC-DCコンバータ構成時では，インバータ構成時と同様な静的負荷特性の調査に加

え，回路動作中に負荷抵抗を変化させた場合の動的負荷特性についても調査する。本節では

静的負荷特性について調査し，動的負荷特性は後節で述べる。静的負荷特性はインバータ構

成時と同様に，シミュレーションおよび実器を用いてそれぞれ検証する。 
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4.2.1 シミュレーションを用いた負荷特性の検証 

 はじめに，シミュレーションを用いて負荷特性の検証を行う。特性検証に用いる回路パラ

メータは表 3-8 に示すものと同じとする。図 4-9 に設計条件において動作させた場合にお

ける絶縁形 DC-DC コンバータ構成の各波形を，図 4-10 に負荷抵抗を変化させた場合にお

けるドレイン-ソース間電圧波形をそれぞれ示す。ただし，絶縁形 DC-DCコンバータ構成で

の出力電圧は一定の直流電圧であるため，出力電圧波形については検証していない。なお，

選択した負荷抵抗はインバータ構成時と同様に設計負荷抵抗 50 Ωのほかに，30 Ω，70 Ω，

100Ω，200Ωとする。 

 

 

図 4-9 設計負荷条件における各電圧波形(絶縁形 DC-DCコンバータ構成，シミュレーシ

ョン) 

 

 

図 4-10 負荷抵抗を変化させた場合におけるドレイン-ソース間電圧波形(絶縁形 DC-DC

コンバータ構成，シミュレーション) 

 

 図 4-9 に示すように，絶縁形 DC-DC コンバータ構成では，出力電圧が直流電圧となる。

設計負荷条件ではインバータ構成時と同様に，理想的な台形状ドレイン-ソース間電圧波形

が観測され，ソフトスイッチングが実現されている。図 4-10に示すように，様々な負荷条

件において絶縁形 DC-DC コンバータを動作させた場合，ドレイン-ソース間電圧波形はイ
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ンバータ構成時と同様の傾向が確認される。ドレイン-ソース間電圧波形の傾きはインバー

タ構成時と比較して急峻となる。負荷抵抗 200Ωのような高抵抗領域では，ハードスイッチ

ングが確認されるが，ターンオンのタイミングにおいてドレイン-ソース間電圧はインバー

タ構成時と比べて小さな値となっている。よって，絶縁形 DC-DCコンバータ構成ではハー

ドスイッチングの具合は緩くなり，スイッチング損失は削減される。これは，半波整流回路

を適用したことにより，キャパシタ𝐶𝑃を含むスイッチングデバイスの出力容量を放電する

電流が増加したためである。一方で，低抵抗領域ではソフトスイッチングが達成されるが，

インバータ構成時と同様に理想的なソフトスイッチングではない。よって，理想的な動作を

達成するためには，GaN-HFET のオンデューティ比の調整が必要となる。 

 

4.2.2 実器を用いた負荷特性の検証 

 つづいて，実器をもちいて，絶縁形 DC-DC コンバータ構成における Φ2 級インバータ回

路の負荷特性を検証する。検証に用いたパラメータは表 2-14 に示すものを用いた。また，

図 3-13 に示す実器を用いて動作検証を行った。図 4-11 に設計条件である等価負荷抵抗を

50 Ω に設定した場合の各波形を，図 4-12 に負荷抵抗を変化させた場合におけるドレイン-

ソース間電圧波形を示す。なお，整流回路中の平滑コンデンサは 10μFに設定し，GaN-HFET

のオンデューティ比は 0.24に設定した。 

 

 

図 4-11 設計負荷条件における各電圧波形(絶縁形 DC-DC コンバータ構成，実器) 
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(a) 負荷抵抗 30Ωから 70Ωにおける各波形 

 

(b) 負荷抵抗 100Ωおよび 200Ωにおける各波形 

図 4-12 負荷抵抗を変化させた場合におけるドレイン-ソース間電圧波形(絶縁形 DC-DC

コンバータ，実器) 

 

図 4-11に示すように負荷抵抗を設計条件である 50 Ωに設定した場合，3.3節で示した実

験結果と同様に，理想的な DC-DC コンバータの動作が確認される。図 4-12(a)に示すよう

に負荷抵抗を 30 Ωや 70 Ωなどの設計負荷抵抗値 50 Ωに近い値に設定した場合，ドレイン

-ソース間電圧は理想的な台形状波形となる。ただし，シミュレーション時と同様に，負荷

抵抗を 100 Ω や 200 Ω のような設計負荷抵抗と大きく離れた軽負荷に設定した場合，ドレ

イン-ソース間電圧は台形状波形とはならず，ハードスイッチングが確認される。実器によ

る負荷特性検証ではシミュレーション時とは異なり，大きなハードスイッチングが確認さ

れる。これは，シミュレーションでは再現されていない寄生パラメータ(主に抵抗成分)や，

整流ダイオードの寄生容量，トランスの容量結合などが影響し，キャパシタ𝐶𝑃を含むスイッ

チングデバイスの出力容量を十分に放電できなかったためであると考えられる。また，図 

4-12(a)より負荷抵抗値が小さい場合，ドレイン-ソース間電圧波形の中央の凹みが大きくな

る。これは，基本スイッチング周波数時のドレイン-ソース間インピーダンスが小さくなり，

相対的に 3 倍スイッチング周波数時におけるインピーダンスが増大し，注入される高調波

成分が大きくなるためである。従って，絶縁形 DC-DC コンバータ構成における静的負荷特

性は，インバータ構成時と同様に，負荷抵抗が小さい場合は通常の動作が確認できるが，負

荷抵抗が高い場合は理想的な動作が困難である。 
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4.3 絶縁形 DC-DCコンバータ構成における動的負荷特性 

つづいて，絶縁形 DC-DCコンバータ動作中に負荷抵抗を変化させた場合の過渡特性であ

る動的負荷特性を調査する。負荷抵抗は Φ2級インバータ回路の主回路で決定されず，外部

要因によって決定される。本提案構成では，オープンループ制御により主回路を制御してい

るため，負荷抵抗が変化した場合においても制御を行うことは困難である。そのため，本章

では外部要因により負荷抵抗が動的に変化した場合における特性を検証する。負荷抵抗は

回路動作中にステップ状に変化させる。図 4-13に負荷抵抗を変化させる場合に用いた回路

図を，図 4-14 に負荷抵抗を回路動作中に変化させた場合における各波形を示す。図 4-13に

示す回路では，負荷抵抗を変化させるタイミングでスイッチをオンオフしている。負荷抵抗

を変化させるケースは，(i)50 Ω→30 Ω，(ii)50 Ω→70 Ω，(iii)50 Ω→100 Ωの 3ケースとした。

いずれのパターンにおいても，時刻 t=0[s]で負荷抵抗を変化させている。整流回路中の平滑

コンデンサは 10µFに設定している。動的負荷特性の検証には，負荷抵抗を除き静的負荷特

性に用いた実器および回路パラメータと同一のものを使用した。 

 

 

 

(a) 低抵抗に変化させる場合  (b) 高抵抗に変化させる場合 

図 4-13 負荷を変化させる場合に用いた回路 
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(a) 負荷抵抗を 50 Ωから 30 Ωに変更した場合 

 

(b) 負荷抵抗を 50 Ωから 70 Ωに変更した場合 

 

(c) 負荷抵抗を 50 Ωから 100 Ωに変更した場合 

図 4-14 負荷をステップ状に変化させた場合における各波形 

 

図 4-14に示すように，回路運転中において負荷をステップ状に変化させた場合，出力電

圧は緩やかに変化し，理想的な動作が継続する。負荷抵抗変化時および出力電圧変化時の過

渡状態において，異常な波形振動やサージ電圧などは確認されない。負荷抵抗を変更した場

合でも，ゲート電圧およびドレイン-ソース間電圧のピーク値は大きく変化しないが，4.2節

にて述べたようにその形は負荷抵抗変化に応じてやや変化する。よって，絶縁形 DC-DCコ

ンバータにおいて，運転継続中に負荷抵抗をステップ状に変化させた場合でも，Φ2 級イン
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バータ回路は異常動作なしに理想的な運転が継続可能である。 

 つづいて，整流回路中の平滑コンデンサ𝐶𝑅のキャパシタンスを変化させた場合における

負荷特性を確認する。比較検討する平滑コンデンサのキャパシタンスは 10 µF，1 µF，0.1 µF，

0.01 µF である。図 4-15 に回路動作中に負荷抵抗をステップ状に変化させた場合における

出力電圧波形を示す。 

 

 

(a) 負荷抵抗を 50 Ωから 30 Ωに変更した場合 

 

(b) 負荷抵抗を 50 Ωから 70 Ωに変更した場合 

 

(c) 負荷抵抗を 50 Ωから 100 Ωに変更した場合 

図 4-15 負荷をステップ状に変化させた場合における種々の平滑コンデンサ適用時にお

ける出力電圧波形 
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 図 4-15に示すように，いずれの平滑コンデンサ適用時においても，負荷抵抗をステップ

状に変化させたのちに出力電圧はすべて同一の一定値に落ち着いている。図 4-15 (a)から(c)

のいずれのケースにおいても，出力電圧は数ミリ秒以内に定常値に落ち着いている。図 4-17

に負荷抵抗を 50 Ω から各負荷抵抗値に変化させた場合において，図 4-16 に示す整定時間

の定義を用いた場合における各整定時間を示す。図 4-16に示す定義では，整定時間は負荷

抵抗変化後から定常電圧の 90%までの立ち上がり時間である。 

Load Change

90%

Steady Output Voltage

Settling Time

Output Voltage

Voltage

Time

 

図 4-16 負荷抵抗をステップ状に変化させた場合の出力電圧波形および整定時間の定義 

 

 

図 4-17 各平滑コンデンサにおける整定時間 

 

 図 4-17に示すように，出力電圧の整定時間は変化後の負荷抵抗に関係なくおおむね一定

であり，平滑コンデンサの容量が小さいほど出力電圧の応答は高速である。平滑コンデンサ

を 10 µF に設定した場合，その整定時間は約 2 ms であり，他の平滑コンデンサ適用時は 1 

µF，0.1 µF，0.01 µFでそれぞれ約 400 µs，40 µs，3 µsである。平滑コンデンサを 10 nFの

ような小容量とした場合，出力電圧 VOUTは定常値に高速で収束しており，インダクタや寄

生パラメータなどとの共振による電圧振動も観測されない。出力電圧リプルはいずれの平

滑コンデンサ適用時においても同様であり，安定した出力電圧が出力されているため，平滑

コンデンサのキャパシタンスは 0.01 µFで問題ない。 

 よって，Φ2 級インバータ回路を用いる絶縁形 DC-DC コンバータは，負荷をステップ状
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に変化させた場合においても，安定して理想的な動作が継続可能であり，なおかつ整定時間

は非常に短いため，様々なアプリケーションに適用可能である。 
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第5章 応用に向けた各種課題の解決 

絶縁形 DC-DC コンバータ構成とする Φ2 級インバータ回路の実用化を検討する場合，下

記に挙げる事柄が問題として挙げられる。 

 

・Φ2 級インバータ回路始動時にピーク電圧が発生する 

・入力電流波形が大きな三角波状になる 

・回路トポロジの制約により，出力電力には上限が存在する 

・ソフトスイッチングが達成される理想的な条件での動作範囲が限られる 

 

 本章では，上記事柄についてそれぞれの問題点と対策法について検討し，解決する手法の

提案を行う。 

 

5.1 始動時におけるピーク電圧抑制手法 

Φ2級インバータ回路では，インバータ構成および絶縁形DC-DCコンバータ構成問わず，

回路の運転開始時に大きなピーク電圧が発生する。これは，定常状態に達する前である主回

路始動時において，電源からインダクタ LFを通って流れ込む電流が共振タンク XMRに流れ

込まず，そのままキャパシタ CPやスイッチングデバイスの出力容量 COSSに流れ込むためで

ある。図 5-1に Φ2 級インバータ回路始動時におけるドレイン-ソース間電圧波形(シミュレ

ーション)を示す。なお，動作条件は表 2-10に示す回路パラメータを用いたが，入力電圧の

み 50 V に変更した。 

 

 

図 5-1 Φ2 級インバータ回路始動時におけるドレイン-ソース間電圧波形 

 

 図 5-1に示すように，Φ2級インバータ回路の始動時には大きなピーク電圧が出力される。

入力電圧は 50 V であるため，定常時における Φ2級インバータ回路のドレイン-ソース間ピ

ーク電圧は入力電圧の約 2倍である 100 V である。そのため，始動時には定常状態の約 1.47

倍ものピーク電圧が発生している。Φ2級インバータ回路に対して GaN-HFET を適用する場

147.1 V 
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合，ドレイン-ソース間耐電圧は Si-MOSFET や SiC-MOSFET と比べてやや低いことから，

本ピーク電圧を考慮して回路を設計する場合，入力電圧は GaN-HFET の耐電圧の 1/2 より

も低くする必要がある。よって，入力電圧に対する自由度がより減少し，出力電力が抑制さ

れるため，電力密度の低下を招く。そのため，始動時に発生するピーク電圧を抑制する手法

の適用が必要である。本論文では，従来より提案・適用されている RCDスナバ挿入法につ

いて述べるほか，始動時にスイッチングパターンを調整し，ピーク電圧を抑制する手法につ

いても提案し、その詳細を述べる。 

 

5.1.1 RCDスナバ回路挿入による手法 

 本手法は，ピーク電圧が発生するスイッチングデバイスのドレイン-ソース間に RCDスナ

バ回路を挿入し，ピーク電圧を抑制する手法である。図 5-2に Φ2級インバータ回路中に挿

入した RCD スナバ回路を，図 5-3 に RCD スナバ回路を挿入した Φ2 級インバータ回路の

回路図を示す。表 5-1 に今回の実験に用いた RCD スナバ回路のパラメータを示す。また，

図 5-4に RCDスナバ回路を適用した場合におけるΦ2級インバータ回路のドレイン-ソース

間電圧波形(シミュレーション)を示す。なお，Φ2級インバータ回路の主回路パラメータは，

表 2-10に示すものを用いた。 

 

Drcd

Crcd

Rrcd

 

図 5-2 RCDスナバ回路 

 

 

図 5-3 RCDスナバ回路をドレイン-ソース間に追加した場合の回路構成 
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表 5-1 実験に用いた RCD スナバ回路のパラメータ 

 ダイオード キャパシタ 抵抗 

パターン 1 

理想 

(𝑉𝐹 = 0) 

100 pF 5 kΩ 

パターン 2 100 pF 10 kΩ 

パターン 3 100 pF 50 kΩ 

パターン 4 100 pF 100 kΩ 

パターン 5 1000 pF 10 kΩ 

パターン 6 1000 pF 50 kΩ 

 

 

(a) パターン 1，2，3における各波形 

 

(b) パターン 4，5，6における各波形 

図 5-4 RCDスナバ挿入後におけるドレイン-ソース間電圧波形 

 

図 5-4 に示すように，RCD スナバ挿入後は，いずれのパターンにおいてもピーク電圧が

削減されている。Rcrd を小さくした場合はピーク電圧があまり抑制できない。一方，Crcd = 

1000 pF，Rcrd = 50 kΩとした場合はピーク電圧が大きく削減され，そのピーク値は 116.5 V

であった。表 5-2に各パターンにおけるピーク電圧および，定常状態時において RCD スナ

バで発生する損失を示す。この解析には LTSpice より得られた電圧および電流波形データを
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使用した。 

 

表 5-2 各パターンにおけるピーク電圧及び RCDスナバ損失 

 ピーク電圧 スナバ損失 

パターン 1 (100 pF 5 kΩ) 133.6 V 1.83 W 

パターン 2 (100 pF 10 kΩ) 133.3 V 0.953 W 

パターン 3 (100 pF 50 kΩ) 133.9 V 0.203 W 

パターン 4 (100 pF 100 kΩ) 133.9 V 0.100 W 

パターン 5 (1000 pF 10 kΩ) 116.1 V 0.975 W 

パターン 6 (1000 pF 50 kΩ) 116.8 V 0.202 W 

 

表 5-2 に示すように，RCD スナバ回路のパラメータによってピーク電圧及びスナバ損失

は大きく異なる。パターン 1，2，5 では 1 W を超える定常損失が発生しており，実用的な

パラメータではない。一方，パターン 3，4，6の場合，スナバ損失は 0.5 W以下に抑えられ

ており，実用性は高い。これらのパターンで比較した場合，パターン 6 が最適と判断され

る。ただし，Φ2 級インバータ回路の運転中か否かに関わらず定常損失が発生するほか，主

回路に加えて追加の回路が必要になる事から，その煩雑さは否めない。よって，始動時にパ

ルスパターンを変更するだけで，ピーク電圧が抑制可能な手法の提案を行う。 

 

5.1.2 スイッチングパターン調整による手法 

 本手法は，Φ2 級インバータ回路の始動時に，スイッチングデバイスに印加するオンオフ

信号を調整し，ソフトスタートを行うものである。ソフトスタートの適用により，過渡的に

Φ2 級インバータ回路に流れ込む電流を抑制し，ピーク電圧の抑制を試みる。図 5-5 に Φ2

級インバータ回路始動時に適用するパルスパターンを示す。 

 

 

図 5-5 Φ2級インバータ回路始動時に適用するパルスパターン 

 

図 5-5に示すように，Φ2級インバータ回路始動時には定常状態における ON パルスより

も短いパルスを印加する。1パルス目は 10 ns，2パルス目は 12 nsのように 1パルスにつき

2 nsずつパルス幅を増やしていくソフトスタート法を用いる。7パルス目で定常状態である
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22 nsとなる。ここで，ソフトスタート中に変更するのは ONパルス幅のみであり，OFFパ

ルス幅は変更しない。よって，ソフトスタート中は PFM動作のような，定常状態とは異な

るスイッチング周波数およびデューティ比で動作する。 

 はじめに，本ソフトスタート法の有効性をシミュレーションによって確認する。RCD ス

ナバ回路適用時における検討と同様に，Φ2級インバータ回路の各回路パラメータは表 2-10

に示すものと同じものを使用する。図 5-6 に図 5-5 に示すパルスパターンを適用した場合

における，Φ2級インバータ回路のドレイン-ソース間電圧を示す。 

 

 

図 5-6提案スイッチングパターンを適用した場合におけるドレイン-ソース間電圧波形

(シミュレーション) 

 

図 5-6 に示すように，ソフトスタート法によるピーク電圧抑制手法を用いた場合，ピー

ク電圧は 112 V 程度まで削減されている。ソフトスタート法適用前におけるピーク電圧は

約 147 Vであったため，ピーク電圧は約 35 V(72.6%)削減されている。よって，ソフトスタ

ート法によるピーク電圧抑制手法は有効である。本手法の実現に追加部品などは必要なく，

パルスパターンのみ変更すればよいので，実用性は高い。13.56 MHzのような高周波領域で

は，調整するパルス幅は数 ns であるため，その調整が困難であるが，始動時のみ同じゲー

ト電圧パルスパターンを印加すればよいため，高速応答が可能なコントローラや制御プロ

グラムの適用は必要ない。 

つづいて，実器を用いて本手法の有効性を検証する。実器による検証に用いた回路パラメ

ータは，表 2-14 に示すものと同一である。図 5-7 に実験構成を示した写真を示す。また，

図 5-8に本手法適用前および適用後の Φ2級インバータ始動時における各波形を示す。 

 

 

 

112.9 V 
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図 5-7 実験構成 

 

 

(a) 提案するスイッチングパターン適用前 

 

(b) 提案するスイッチングパターン適用後 

図 5-8 提案スイッチングパターン適用前後における各波形(実験) 
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 図 5-8(a)に示すように，実器において Φ2級インバータ回路始動時には定常時の約 1.35倍

である約 135 V のピーク電圧が発生する。シミュレーション時と比べてやや低いピーク電

圧であるが，これはシミュレーションでは考慮されていない配線抵抗を含む寄生回路パラ

メータが影響しているためである。一方で，提案するスイッチングパターンを適用した場合，

ドレイン-ソース間のピーク電圧は約 109 Vまで低下し，その削減電圧は約 26V (74.3%)にも

なる。始動時の過渡期を超えると，ゲート電圧は通常通りのスイッチング動作を行うため，

定常時においても損失なく，理想的な動作が継続される。 

 よって，Φ2 級インバータ回路に対し，提案するスイッチングパターンを適用した場合，

RCD スナバ回路適用時とは異なり定常時においても損失なく，かつ追加回路が不要で，始

動時におけるピーク電圧を抑制可能である。そのため，ピーク電圧発生による入力電圧の上

限に関する制約は緩くなり，より高入力電圧かつ変換電力量の増大が可能となる。 

 

5.2 インターリーブ構成とする場合における構成と特性 

つづいて，Φ2 級インバータ回路の実用化を考えたうえで問題となる，大きな三角波状入

力電流および出力電力に上限が存在，負荷特変動に対する特性が優れない問題についてそ

れぞれ検討する。図 5-9 にシミュレーションより得られる表 2-10 の動作条件における Φ2

級インバータ回路の入力電流波形を示す。 

 

 

図 5-9 Φ2級インバータ回路の入力電流波形 

 

図 5-9に示すように，Φ2級インバータ回路の入力電流波形は三角波状波形となる。三角

波には基本成分のほかに，3倍高調波成分，5倍高調波成分などを含む高調波が多く含まれ

ている。そのため，大きな三角波状電流は，表皮効果による配線抵抗増大，放射ノイズによ

る周辺回路への影響など，様々な問題を引き起こす。そのため，三角波状電流リプルを削減

する必要がある。ここで，入力電流波形を三角波とみなし，第 7次高調波までフーリエ級数

展開した場合，以下の式が得られる。ここで，Aは直流成分を表す。 

 𝑓(𝑡) = A +
8

𝜋
(sin(𝑡) −

1

9
sin(3𝑡) +

1

25
sin(5𝑡) − sin (7𝑡)) (5-1) 
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 一方で，式(5-1)に示す波形の位相を 180°ずらした場合，以下の式(5-2)のように表される。

また，式(5-2)は加法定理を用いて式(5-3)のように書き改められる。 

 

𝑓(𝑡 + 𝜋) = A +
8

𝜋
(sin(𝑡 + 𝜋) −

1

9
sin(3𝑡 + 𝜋)

+
1

25
sin(5𝑡 + 𝜋) −

1

49
sin (7𝑡 + 𝜋) ⋯ ) 

(5-2) 

 𝑓(𝑡) = A +
8

𝜋
(−sin(𝑡) +

1

9
sin(3𝑡) −

1

25
sin(5𝑡) + sin (7𝑡)) (5-3) 

 

 式(5-1)と式(5-3)をそれぞれ足し合わせた場合，直流成分である 2A のみが残り，その他の

高調波成分を含むリプル成分はすべて打ち消され，0となる。よって，入力電流波形が三角

波状波形となる Φ2 級インバータ回路では，位相をずらした他の Φ2 級インバータ回路とイ

ンターリーブ運転させた場合，入力電流リプルが削減可能である。 

 つづいて，出力電力の上限について検討する。Φ2 級インバータ回路の出力可能な電力は

参考文献[1]および[2]より，式(5-4)のように表される。図 5-10に式(5-4)を図式化したものを

示す。 

 𝑃𝑂𝑈𝑇 = (0.811 ∙ 𝑉𝐼𝑁
2) 𝑅⁄  (5-4) 

 

 

図 5-10 Φ2級インバータ回路の出力電力特性 

 

 図 5-10 に示すように，Φ2 級インバータ回路において出力電力を増大させる場合，入力

電圧を引き上げるか，負荷抵抗値を小さくするかが必要である。一般的に負荷抵抗値は使用

するアプリケーションによって決定されるため，その変更は困難である。一方で入力電圧を

引き上げる場合，入力電圧はスイッチングデバイスのドレイン-ソース間電圧によって制限

されることから，比較的耐電圧が低い GaN-HFET を適用する場合，困難である。よって，

出力電力を増大させる場合，複数台の Φ2級インバータ回路を用いて同時運転をおこなう必
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要がある。 

 さらに，Φ2 級インバータ回路を設計負荷抵抗と異なる負荷抵抗で動作させる場合，第 4

章に示したように，理想的な動作が達成されない場合がある。参考文献[3]に示されるよう

に，Φ2級インバータ回路は電流源として考えることが可能である。よって，設計条件と異

なる負荷抵抗で動作させるためには，複数台の同時運転を行い，各主回路に電力を分散させ

動作条件を維持する必要がある。 

 これら 3つの問題を総合的に解決するため，インターリーブ構成とする Φ2級インバータ

回路を用いた絶縁形 DC-DC コンバータを提案する。図 5-11に本提案の回路図を示す。 

 

 

図 5-11 インターリーブ構成とする絶縁形 DC-DCコンバータ 

 

 図 5-11 に示すように，インターリーブ構成とする絶縁形 DC-DC コンバータは，同じ回

路パラメータを有する主回路を並列接続した構成をとる。各主回路はインターリーブ方式

で動作し，ユニット間に磁気結合は設けていない。今回の検証では主回路を 4つ並列接続し

た，4相インターリーブ構成を採用した。よって，最大出力電力は主回路が 1つだけの通常
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構成と比べ 4 倍になる。本構成では，各主回路中に存在する 1 つのスイッチングデバイス

のみを動作させればよく，他の主回路との同期をとる必要はない。したがって，スイッチン

グデバイスのデッドタイムを調整する必要はなく，高周波領域においても容易に動作が可

能である[4]。表 5-3 にインターリーブ構成とする絶縁形 DC-DCコンバータの動作モードと

負荷条件の関係を示す。 

 

表 5-3 インターリーブ構成時における動作モードと負荷条件 

動作モード 動作可能な等価負荷抵抗 主回路 1 主回路 2 主回路 3 主回路 4 

1 30 Ω～70 Ω ON OFF OFF OFF 

2 15 Ω～35 Ω ON ON OFF OFF 

3 10 Ω～23.3 Ω ON ON ON OFF 

4 7.5 Ω～17.5 Ω ON ON ON ON 

 

 表 5-3 に示すように第 4 章にて検証した結果を用い，動作主回路数が 1 個の場合におい

て理想的な動作可能な等価負荷抵抗を 30Ω～70Ω に設定した場合，動作主回路数 2 個の場

合は 15 Ω～35 Ωの範囲で理想的な動作が達成される。これは前述したように，Φ2級インバ

ータ回路は電流源とみなすことが可能であり，インターリーブ構成とした場合においても，

各主回路の出力電力が維持されている限りは理想的な動作が達成されるためである。動作

主回路数が 2 個の場合，動作主回路数が 1 個の場合と比べて出力電力は 2 倍となる。出力

電圧𝑉𝑂𝑈𝑇を同一にする場合，負荷抵抗は𝑃𝑂𝑈𝑇 = 𝑉𝑂𝑈𝑇
2 𝑅⁄ の関係から，その抵抗値は 1/2とな

る。つまり，複数の主回路を同時運転する場合，理想的な動作が可能な負荷抵抗値は動作す

る主回路数が 1個の場合と比べて，動作する主回路数で除算すればよい。よって，主回路が

3 個同時に動作する場合，動作可能な負荷抵抗は 10 Ω～23.3 Ω，4個の場合は 7.5 Ω～17.5 Ω

となる。以降，動作する主回路数に合わせて動作モードをそれぞれ決定し，主回路が 2個同

時に動作している場合は動作モード 2と称する。 

 

 つづいて，入力電流リプルについて検討する。動作モード 2の場合，各主回路の位相差は

360°/2 = 180°となる。前述したように，Φ2 級インバータ回路の入力電流は三角波状波形と

なり，位相を 180°ずらした波形と合算した場合，入力電流リプルは完全に削減され，直流成

分のみが残る。動作モード 3 の場合，各主回路の位相差は 120°となる。式(5-5)に位相差を

0°とした場合における入力電流波形近似式，式(5-6)および式(5-7)に位相差を120°および240°

とした場合における入力電流波形近似式をそれぞれ示す。 

 𝑓(𝑡) = A +
8

𝜋
(sin(𝑡) −

1

9
sin(3𝑡) +

1

25
sin(5𝑡)) (5-5) 
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𝑓 (𝑡 +
2

3
𝜋) = A +

8

𝜋
(sin (𝑡 +

2

3
𝜋) −

1

9
sin (3 (𝑡 +

2

3
𝜋))

+
1

25
sin (5 (𝑡 +

2

3
𝜋))) 

(5-6) 

 

𝑓 (𝑡 −
2

3
𝜋) = A +

8

𝜋
(sin (𝑡 −

2

3
𝜋) −

1

9
sin (3 (𝑡 −

2

3
𝜋))

+
1

25
sin (5 (𝑡 −

2

3
𝜋))) 

(5-7) 

 

 ここで，式(5-6)および式(5-7)は加法定理を用いて下記のように書き改めることができる。 

 

 

𝑓 (𝑡 +
2

3
𝜋) = A +

8

𝜋
(−

1

2
sin(𝑡) +

√3

2
cos (𝑡) −

1

9
sin (3𝑡)

+
1

25
[−

1

2
sin(5𝑡) −

√3

2
cos (5𝑡)]) 

(5-8) 

 

𝑓 (𝑡 −
2

3
𝜋) = A +

8

𝜋
(−

1

2
sin(𝑡) −

√3

2
cos (𝑡) −

1

9
sin (3𝑡)

+
1

25
[−

1

2
sin(5𝑡) +

√3

2
cos (5𝑡)]) 

(5-9) 

 

 よって，動作モード 3における各主回路の入力電流は式(5-5)，式(5-8)および式(5-9)で表さ

れる。これらの入力電流近似式を足し合わせた場合，式(5-5)が得られる。 

 

 

𝑓(𝑡′) = 𝑓(𝑡) + 𝑓 (𝑡 +
2

3
𝜋) + 𝑓 (𝑡 +

4

3
𝜋)

=  3A

+
8

𝜋
(sin(𝑡) −

1

9
sin(3𝑡)

+
1

25
sin(5𝑡) −

1

2
sin(𝑡) +

√3

2
cos (𝑡) −

1

9
sin (3𝑡)

+
1

25
[−

1

2
sin(5𝑡) −

√3

2
cos (5𝑡)] −

1

2
sin(𝑡) −

√3

2
cos (𝑡)

−
1

9
sin (3𝑡) +

1

25
[−

1

2
sin(5𝑡) +

√3

2
cos (5𝑡)]) 

∴  𝑓(𝑡′) = 3A +
8

𝜋
(−

1

3
sin (3𝑡)) = 3A − 0.849sin (3t) 

(5-10) 
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 つまり，動作モード 3におけるインターリーブ構成時における絶縁形 DC-DC コンバータ

の入力電流波形は3A − 0.849sin (3t)となり，直流成分のほかに 3倍スイッチング周波数成分

を持つリプル成分が残ってしまう。動作モード 2と比べ，入力電流波形に高調波成分が残っ

てしまうため，配線抵抗増大や EMI ノイズによる問題が懸念される。ただし，表 5-3 に示

すように，動作モード 3において動作可能な負荷抵抗の範囲は，他の動作モードで代用可能

である。動作モード 3 の下限である 10 Ω は動作モード 4 で代用可能であり，上限である

23.3 Ω は動作モード 2 で代用可能である。動作モード 2 と動作モード 4 で動作が可能な負

荷抵抗は連続しているため，動作モード 3は選択する必要はない。よって，インターリーブ

構成を採用した場合においても，入力電流リプルが残留する点は実用上において問題とな

らない。 

 動作モード 4の場合においても，高調波成分は取り除かれ，直流成分のみとなる。式(5-11)

から式(5-14)に動作モード 4における各主回路の入力電流波形近似式を示す。各主回路の位

相差は 90°である。ただし，式(5-12)から式(5-14)は加法定理適用後の式である。 

 

 𝑓(𝑡) = A +
8

𝜋
(sin(𝑡) −

1

9
sin(3𝑡) +

1

25
sin(5𝑡)) (5-11) 

 𝑓 (𝑡 +
1

2
𝜋) = A +

8

𝜋
(sin(𝑡) +

1

9
sin(3𝑡) +

1

25
sin(5𝑡)) (5-12) 

 𝑓(𝑡 + 𝜋) = A +
8

𝜋
(− sin(𝑡) +

1

9
sin(3𝑡) −

1

25
sin(5𝑡)) (5-13) 

 𝑓 (𝑡 +
3

2
𝜋) = A +

8

𝜋
(− sin(𝑡) −

1

9
sin(3𝑡) −

1

25
sin(5𝑡)) (5-14) 

 

 よって動作モード 4において，各主回路の入力電流を足し合わせた場合，入力電流波形近

似式は式(5-15)のように表される。 

 𝑓(𝑡′′) = 𝑓(𝑡) + 𝑓 (𝑡 +
1

2
𝜋) + 𝑓(𝑡 + 𝜋) + 𝑓 (𝑡 +

3

2
𝜋) = 4A (5-15) 

 

 つまり，動作モード 4 における各主回路の入力電流波形の合計は，動作モード 2 と同様

に直流成分のみとなる。よって，インターリーブ構成とする場合，2相や 4相などの 2の倍

数におけるインターリーブ構成とするのが理想的である。ただし，3相インターリーブ構成

とした場合においても，リプル成分は直流成分の 1/3 以下であり，大きな影響は存在しない。

このリプル電流を許容できる場合，インターリーブ構成数は必要な出力電力によって決定

するのが望ましいが，許容できない場合はインターリーブ構成数を2Nとするのが望ましい。

表 5-4 に動作モードに対する各主回路の位相差および入力電流リプル成分を示す。表 5-4



90 

 

に示すように，動作モード 4 では各主回路の位相差を 90°もしくは 180°いずれか任意に設定

できるが，スイッチング信号が共用できる 180°を採用するのが望ましい。 

 

表 5-4 動作モードに対する主回路の位相差および入力電流リプル 

動作モード 1 2 3 4 

位相差 - 180° 120° 90°or 180° 

入力電流リプル [式(5-4)] 2A 3A − 0.849 sin(3𝑡) 4A 

 

5.2.1 シミュレーションを用いた検証 

本項では，シミュレーションを用いてインターリーブ構成とする絶縁形 DC-DC コンバー

タの動作検証を行い，入力電流リプルの削減，出力電力の増大，適用可能な負荷抵抗の範囲

拡大を確認する。シミュレーション回路構成は図 5-11に示すものを，各主回路のパラメー

タは表 2-10 に示すものをそれぞれ用いた。図 5-12 にさまざまな負荷抵抗を適用した場合

における各主回路のゲート電圧波形およびドレイン-ソース間電圧波形を示す。なお，動作

モード 4 における各主回路の位相差は，同じスイッチング信号を共用できることから 180°

とし，動作する主回路 4個のうち，2個は同じ位相差で動作している。 
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(a) 動作モード 1 (等価負荷抵抗 70 Ω) (b) 動作モード 1 (等価負荷抵抗 50 Ω) 

  

(c) 動作モード 1 (等価負荷抵抗 32 Ω) (d) 動作モード 2 (等価負荷抵抗 32 Ω) 

  

(e) 動作モード 2 (等価負荷抵抗 25 Ω) (f) 動作モード 2 (等価負荷抵抗 20 Ω) 

  

(g) 動作モード 3 (等価負荷抵抗 20 Ω) (h) 動作モード 3 (等価負荷抵抗 10 Ω) 

 

(i) 動作モード 4 (等価負荷抵抗 10 Ω) 

図 5-12 各動作モードにおける各電圧波形(シミュレーション) 
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 図 5-12に示すように，いずれの動作モードにおいてもドレイン-ソース間電圧波形は台形

状波形となり，ハードスイッチングも確認されていないことから，Φ2級インバータ回路の

理想的な動作が確認できる。負荷抵抗に基づいて動作モードを適切に選択した場合，主回路

1 個で動作が可能な負荷抵抗 30 Ω～70 Ωを超えた負荷抵抗においても振動などの異常動作

は確認できない。図 5-12では，すべての動作モードおよび負荷抵抗で理想的な動作が観測

される。また，各主回路間での干渉も確認できないことから，インターリーブ構成とする絶

縁形 DC-DC コンバータ回路の理想動作が確認される。 

 つづいて，入力電流リプルについて確認する。図 5-13に各動作モードにおけるインター

リーブ構成絶縁形 DC-DC コンバータの入力電流波形を示す。なお，動作モード 1 では 50 

Ω，動作モード 2 では 25 Ω のように，各動作モードにおける設計負荷抵抗値を適用した場

合における入力電流波形を示している。 

 

  

(a) 動作モード 1 (b) 動作モード 2 

  

(c) 動作モード 3 (d) 動作モード 4 

図 5-13 各動作モードにおけるインターリーブ構成 

絶縁形 DC-DCコンバータの入力電流波形(シミュレーション) 

 

 図 5-13 に示すように，入力電流波形は動作モードによって大きく異なる。動作モード 1

は，通常の絶縁形 DC-DCコンバータ構成時と同様であるため，三角波状の電流リプルが観

測される。動作モード 2 および動作モード 4 では，表 5-4 に示す理論通り，入力電流は直

流成分のみとなるが，入力電流波形が完全な三角波ではないため，微小のリプル成分が残る。

よって，動作モード 2および動作モード 4では，入力電流リプルが大幅に削減可能であり，
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高調波を含むことによる種々の問題発生の懸念は解消される。一方で動作モード 3の場合，

表 5-4に示すように，入力電流波形は小さな 3倍高調波成分を含む波形となる。 

 

 つづいて，出力電力の増大を確認する。図 5-14に各動作モードにおける出力電力を示す。 

 

 

図 5-14 各動作モードにおける出力電力(シミュレーション) 

 

 動作モード 1 における出力電力は，設計負荷抵抗値である 50 Ω 付近において約 23 W と

なっている。動作モード 2では，設計負荷抵抗値の 25 Ω近傍において，出力電力は約 45 W

となり，動作モード 1 の 2 倍となっている。同様に，動作モード 3 および動作モード 4 で

は，動作モード 1と比べて 3倍の約 70 Wおよび約 90 Wが出力されている。よって，動作

主回路数を増加させた場合，出力電力は単調に比例増加する。 

 よって，インターリーブ構成の適用により，適用可能な負荷抵抗範囲は拡大し，入力電流

リプルは削減され，出力電力は増大可能となる。ただし，図 5-14に示すように出力電力を

制御しない場合，出力電力は負荷抵抗によって一意に決定される。そのため，低抵抗領域で

は出力電力が増大してしまうため，所望とする出力電力に調整する必要がある。本論文では，

インターリーブ構成とする絶縁形 DC-DC コンバータをオンオフ制御し，出力電力の調整を

試みる。この制御では，動作する主回路数を保ちつつ，各主回路を所望とする出力電力に比

例して設定されるデューティ比𝐷𝑂𝑁でオンオフする。図 5-15 に様々な動作モードにおいて

オンオフ制御を適用した場合の波形を示す。出力電力はいずれの場合においても 20W に設

定され，各主回路のオンオフデューティ比𝐷𝑂𝑁は動作モード 2 において 0.48，動作モード

0.35に設定した。また，オンオフ制御の周波数は 100 kHzに設定した。 
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(a) 動作モード 2においてオンオフ制御を適用した場合(𝑅𝑒𝑞 = 25 [Ω], 𝑃𝑂𝑈𝑇 = 20 [𝑊]) 

 

(b) 動作モード 3においてオンオフ制御を適用した場合(𝑅𝑒𝑞 = 15 [Ω], 𝑃𝑂𝑈𝑇 = 20 [𝑊]) 

図 5-15 各動作モードにおいてオンオフ制御を適用した場合(シミュレーション) 

 

 図 5-15に示すように，各動作モードにおいてオンオフ制御を適用した場合，出力電力は

いずれも 20 Wとなり，所望とする電力が出力されていることが確認できる。電圧波形に振

動は観測されず，オンオフ制御適用時においても Φ2級インバータ回路は理想的な動作が達

成される。よって，負荷抵抗が小さくなる場合に発生する出力電力の増大は，オンオフ制御

の適用により抑制可能である。 

 

5.2.2 実器を用いた検証 

 つづいて，実器を用いてインターリーブ構成とする絶縁形 DC-DCコンバータの動作検証

を行う。図 5-16 に実験に用いた 4 相インターリーブ構成とする絶縁形 DC-DC コンバータ

の外観を示す。この実器は，第 4章の絶縁形 DC-DC コンバータの負荷特性を検証した時に

用いた回路を縦方向に重ね合わせたものである。各回路部品および回路パラメータは表 3-9

に示すものを用いた。 
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図 5-16 インターリーブ構成の動作検証に用いた実器の外観 

 

 はじめに，適用可能な負荷抵抗の範囲拡大について確認する。図 5-17 にさまざまな負荷

抵抗を適用した場合における各主回路のドレイン-ソース間電圧波形を示す。 

  

150 mm 
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(a) 動作モード 1 (等価負荷抵抗 70 Ω) (b) 動作モード 1 (等価負荷抵抗 50 Ω) 

  

(c) 動作モード 1 (等価負荷抵抗 30 Ω) (d) 動作モード 2 (等価負荷抵抗 30 Ω) 

 
 

 

(e) 動作モード 2 (等価負荷抵抗 20 Ω) (f) 動作モード 3 (等価負荷抵抗 20 Ω) 

  

(g) 動作モード 3 (等価負荷抵抗 10 Ω) (h) 動作モード 4 (等価負荷抵抗 10 Ω) 

図 5-17 各動作モードにおけるゲート電圧およびドレイン-ソース間電圧波形(実器) 

 

 図 5-17に示すように，さまざまな負荷抵抗において適切な動作モードを選択して運転し

た場合，いずれの負荷抵抗においても台形状ドレイン-ソース間電圧が確認できる各主回路

のドレイン-ソース間電圧波形は，回路パラメータの誤差や寄生パラメータの影響により，

その形が若干異なる。また，いずれの波形においても異常振動や各主回路間の干渉は確認で

きない。実器においてもインターリーブ構成とする絶縁形 DC-DC コンバータは理想的な動
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作を達成している。 

 動作モード 1において負荷抵抗を 70 Ωに設定した場合，ハードスイッチングが確認でき

るが，ハードスイッチング時のドレイン-ソース間電圧は入力電圧の半分ほどであり，大き

な問題とはならない。これはこの負荷抵抗ではインターリーブ動作で動作していないため

である。このハードスイッチングを回避するためにも，インターリーブ構成での動作を前提

とし，設計条件を定めるときにおいて，実際の適用負荷よりも高い抵抗値を選択するのが望

ましい。今回の条件では，表 2-10 に示すように設計負荷抵抗値を 50Ωに設定し，主回路 1

個で動作可能な負荷抵抗の範囲は 50 Ω の近傍である 30 Ω から 70 Ω に設定した。また，4

相インターリーブ構成時において動作可能な負荷抵抗は 7.5 Ωから 70 Ωであることから，

インターリーブ構成時において適用可能な負荷抵抗の範囲の中心は 38.75 Ωであるため，イ

ンターリーブ構成時においては，38.75 Ωを中心負荷抵抗として動作するのが望ましい。こ

のように，より理想的な条件で Φ2級インバータ回路を動作させるためにも，主回路の設計

条件における負荷抵抗値と，インターリーブ構成時の中心負荷抵抗値との関係を考慮する

必要がある。 

 つづいて，入力電流リプルについて検討する。図 5-18に実器における各動作モード時の

入力電流波形を示す。シミュレーションと同様に，図 5-18は各動作モードにおける設計負

荷抵抗値を適用した場合における入力電流波形を示している。 

 

  

(a) 動作モード 1 (b) 動作モード 2 

  

(c) 動作モード 3 (d) 動作モード 4 

図 5-18 各動作モードにおけるインターリーブ構成 

絶縁形 DC-DCコンバータの入力電流波形(実器) 
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 図 5-18(a)に示すように，実器における Φ2 級インバータ回路の入力電流は完全な三角波

とはならない。そのため，入力電流波形を理想的な三角波とした場合，表 5-4に示すように

動作モード 2 および 4 では，入力電流リプルは直流成分のみを有するが，実器では微小な

リプル成分が観測される。ただし，三角波状リプルと比較して大きくリプル成分が除去され，

電流リプルはほぼ直流成分のみで構成されていることから，入力電流リプルの削減が確認

される。動作モード 3 では表 5-4 に示すように，スイッチング周波数の 3 倍成分を有する

高調波電流リプルが確認され，その波高値もおおむね理論通りである。よって，実器におい

ても，インターリーブ構成の適用による入力電流リプルの削減が確認できる。 

 また，図 5-19 にインターリーブ構成時における各主回路の入力電流波形および平均電流

値𝐼𝐴𝑉𝐸をそれぞれ示す。いずれも各動作モードにおける設計負荷抵抗値を適用した場合にお

ける入力電流波形を示している。 

 

  

(a) 主回路 1(𝐼𝐴𝑉𝐸1 = 0.642 [𝐴]) (b) 主回路 2(𝐼𝐴𝑉𝐸2 = 0.591 [𝐴]) 

  

(c) 主回路 3(𝐼𝐴𝑉𝐸3 = 0.584 [𝐴]) (d) 主回路 4(𝐼𝐴𝑉𝐸4 = 0.603 [𝐴]) 

図 5-19 インターリーブ構成時における各主回路の入力電流 

 

図 5-19に示すように，各主回路ともおおむね同じ入力電流波形となり，大きな不均衡は

確認されない。入力電流の平均値𝐼𝐴𝑉𝐸も大きな誤差なく各主回路で一致しており，主回路の

入力電流の全体平均値𝐼𝐴𝑉𝐸_𝐴𝐿𝐿は 0.605 Aである。全体平均値と比べて最も差がある主回路 1

においても，全体平均値𝐼𝐴𝑉𝐸_𝐴𝐿𝐿と主回路の平均値𝐼𝐴𝑉𝐸1との誤差は 0.037 Aであり，5%程度

の範囲内に収まっている。よって，各主回路に電力バランス制御を適用しなくても，各主回

路間での電力負担は正常にバランスされている。 

 さらに，出力電力の増大についても確認する。図 5-20に各動作モードにおける出力電力

曲線を示す。 
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図 5-20 各動作モードにおける出力電力(実器) 

 

 図 5-20 に示すように，動作モード 1では表 2-14 に示す設計条件と同様に，負荷抵抗 50 

Ω 時において出力電力 25 W が達成されている。同様に，動作モード 2 では負荷抵抗 25 Ω

時に，動作モード 1の約 2倍である電力約 50 Wが出力されている。動作モード 3および 4

においても，いずれの設計負荷抵抗値においても所望の電力が出力されていることから，実

器においても，インターリーブ構成の適用により出力電力の増大が可能となる。 

 また，実器においてもシミュレーションと同様に，インターリーブ構成とする Φ2級イン

バータ回路に対してオンオフ制御を適用し，出力電力の調整を試みる。図 5-21にオンオフ

制御適用時における絶縁形 DC-DCコンバータの各波形を示す。なお，オンオフ制御の周波

数は 100 kHzに設定した。 

 

 

図 5-21 動作モード 2においてオンオフ制御を適用した場合 

(実器，𝑅𝑒𝑞 = 25 [Ω], 𝑃𝑂𝑈𝑇 = 25 [𝑊]) 

 

図 5-21に示すように，動作モード 2においてオンオフ制御を適用した場合，出力電力は

約 50 Wから 25 Wへと制御され，異常動作なく動作していることが確認できる。よって，

実器においても，低抵抗領域において出力電力が必然に増加してしまう問題は，オンオフ制

御の適用により解決可能である。 

 本節では，Φ2 級インバータ回路の実用化を考えたうえで問題となる，大きな三角波状入

力電流，出力電力に上限が存在，負荷特変動に対する特性が優れない問題に対し，その解決
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法としてインターリーブ構成とする絶縁形 DC-DCコンバータ構成を提案し，各種動作の検

証を行った。その結果，インターリーブ構成を適用し，適切な動作モードにおいて回路を動

作させた場合，いずれの問題も解決され，より理想的な回路動作が達成された。よって，イ

ンターリーブ構成とする絶縁形 DC-DCコンバータは有用性に優れていると考えられる。 

 

5.3 絶縁形双方向 DC-DCコンバータ構成の場合における構成と特性 

Φ2 級インバータ回路のさらなる発展として，絶縁形 DC-DC コンバータを双方向化させ

ることを検討する。第 3 章で述べた絶縁形 DC-DC コンバータは，1 次側から 2 次側へのみ

電力融通が可能であり，2次側から 1次側への電力融通は不可能である。そのため，双方向

に電力をやり取りする必要がある場合，負荷側で回生操作が必要な場合などは，絶縁形 DC-

DC コンバータの接続方向を反転させてもう 1つ追加する必要がある。そのため，双方向に

電力融通が可能な構成にした場合，1次側 2次側関係なく電力をやり取りできるため，負荷

側からの電力回生や電力貯蔵装置などへのさらなる応用が期待できる。 

Φ2 級インバータ回路や E 級インバータ回路において回路内の電力フローを逆から検討

し，回路構成を変更する場合，逆変換の電力変換が可能となる。Φ2 級インバータ回路は直

流を交流に変換するインバータ回路であるが，負荷抵抗を電流源に，入力電圧源を負荷抵抗

に置き換え，出力側から電力を送るように回路構成を変更する場合，交流を直流に変換する

整流回路が実現される。この回路は Φ2 級整流器と呼ばれ，図 5-22(a)のような回路構成を

とる。同様に，E級インバータ回路を双対変換した場合，E級整流器と呼ばれる整流回路と

なる。 

 

(a) Φ2級整流回路 

 

(b) E 級整流回路 

図 5-22 各インバータ回路より算出される整流回路[1] 
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 つまり，Φ2 級インバータ回路において，電力フローを通常の動作時と逆に検討した場合，

交流から直流の整流回路が実現される。よって，Φ2 級インバータ回路の構成を変更した場

合，同じ回路を用いてインバータ回路および整流回路の双方が実現可能である。図 5-23に

絶縁形 DC-DCコンバータとする Φ2級インバータ回路の 1次側回路および，Φ2級整流回路

の回路図を示す。ただし，図 5-23(b)に示す Φ2級整流回路は，図 5-22(a)の回路図を反転さ

せたものである。 

 

  

(a) 絶縁形 DC-DC コンバータ 

の 1次側 

(b) Φ2級整流回路の回路(反転) 

図 5-23 絶縁形 DC-DCコンバータ 1次側の比較 

 

 図 5-23 に示すように，絶縁形 DC-DC コンバータ 1 次側と Φ2 級整流回路を比較した場

合，その構成はほぼ同一である。Φ2級整流回路において，電源部分は負荷抵抗と平滑コン

デンサで構成されているが，これは整流回路の出力部の直流電圧を表している。それぞれの

回路において唯一異なる点は，絶縁形 DC-DC コンバータの 1 次側ではスイッチの箇所が，

Φ2 級整流器ではダイオードとなっている点である。ただし，スイッチには逆導通ダイオー

ドが内蔵されており，スイッチのオンオフ状態を問わず，常にスイッチと並列にダイオード

が接続されたような振る舞いを持つ。つまり，Φ2級整流回路のダイオードをスイッチに置

き換え，このスイッチがなんら能動的な動作をしない場合，ダイオードと同じ動作・特性を

持つため，Φ2 級整流回路のダイオードをスイッチに置き換えても問題とはならない。また，

Φ2 級整流回路には電流源が存在するが，絶縁形 DC-DC コンバータの 1 次側における電流

源はトランス𝑇𝑟であるため，無視して問題ない。よって，絶縁形 DC-DCコンバータの 1次

側と Φ2 級整流回路はほぼ同一構成であり，絶縁形 DC-DC コンバータ 1 次側回路はそのま

ま Φ2級整流回路として動作が可能である。 

 つづいて，絶縁形 DC-DC コンバータの 2 次側について比較する。図 5-24 に絶縁形 DC-

DC コンバータとする Φ2級インバータ回路の 2次側回路および，Φ2級整流回路の回路図を

示す。 
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(a) 絶縁形 DC-DC コンバータ 

の 2次側 

(b) Φ2級整流回路の回路(反転) 

図 5-24 絶縁形 DC-DCコンバータ 2次側の比較 

 

 図 5-24 に示すように，絶縁形 DC-DC コンバータの 2 次側回路と Φ2 級整流回路の構成

を比較した場合，その構成は大きく異なる。絶縁形 DC-DC コンバータの 2 次側回路には，

トランスと負荷の間に LC 回路と整流回路が存在しているが，Φ2 級整流器には整流回路が

存在しないため，トランスと負荷の間に整流回路を挿入する必要がある。また，Φ2 級整流

器において赤色の背景で示されている箇所は，絶縁形 DC-DC コンバータの 2次側には存在

しない。絶縁形 DC-DC コンバータ 1 次側について検討時，Φ2 級整流回路のダイオードは

スイッチに置き換えても問題ないことが判明している。このスイッチを常時オンにした場

合，スイッチ間が短絡されるため，Φ2 級整流回路の赤色部分は何ら回路動作に寄与しなく

なる。よって，Φ2 級整流回路中の赤色の部分は，ダイオードの代わりに接続されているス

イッチを常にオンした場合，回路動作として無視できる。スイッチを常にオンする場合，電

流源が短絡してしまうように考えられるが，絶縁形 DC-DCコンバータの 2次側回路として

動作させることを考えた場合，1 次側の検討と同様に，Φ2 級整流回路において電流源とな

りうるのはトランス部分であるため，無視して差し支えない。よって，Φ2級整流回路に対

して LC 回路と整流回路を追加した場合，絶縁形 DC-DC コンバータの 2 次側回路として動

作が可能である。 

 したがって，絶縁形 DC-DC コンバータの 1 次側と 2次側の両方の動作を兼ねる回路構成

について検討した場合，以下の図 5-25 に示すような回路が構成される。また，図 5-26 お

よび図 5-27 に絶縁形 DC-DC コンバータ回路の 1 次側および 2 次側の動作について検討し

た図を示す。 
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図 5-25 絶縁形 DC-DCコンバータの 1次側と 2次側を兼ねる回路 

 

 

(a) 絶縁形 DC-DC コンバータの 1次側電力フロー 

 

(b) 1次側の動作を行う絶縁形 DC-DC コンバータの 1次側と 2次側を兼ねる回路 

図 5-26 絶縁形 DC-DC コンバータの 1次側電力フロー比較 
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(a) 絶縁形 DC-DC コンバータの 2次側電力フロー 

 

(b) 2次側の動作を行う絶縁形 DC-DC コンバータの 1次側と 2次側を兼ねる回路 

図 5-27 絶縁形 DC-DC コンバータの 2次側電力フロー比較 

 

 図 5-25 に示すように，提案する絶縁形 DC-DC コンバータの 1 次側と 2 次側を兼ねる

回路では，1 次側および 2 次側の両方の動作を達成する必要があるため，補助スイッチ𝑆𝑆1

と𝑆𝑆2を挿入している。それ以外の箇所については，絶縁形 DC-DCコンバータ 1次側および

2 次側にある回路部品のみを用いている。本回路を用いた場合，図 5-26 および図 5-27に示

すように，1次側および 2次側の回路動作・電力フローが達成可能である。よって，本構成

の回路を用いた場合，1次側動作および 2次側動作の双方が実現可能である。本回路を 2つ

用い，トランスを挟んでさらに 1次側および 2次側の構成を検討した場合，図 5-28に示す，

双方向絶縁形 DC-DC コンバータ構成とする Φ2級インバータ回路が構成される。 
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図 5-28 双方向絶縁形 DC-DC コンバータ構成とする Φ2級インバータ回路 

(上側:2次側，下側:1次側) 

 

 図 5-28に示すように，双方向絶縁形 DC-DC コンバータは，通常の絶縁形 DC-DC コンバ

ータとする Φ2級インバータ回路を Back-to-Back(背面)接続した構成である。1次側および 2

次側はすべて同一の回路構成となり，それぞれ入力/出力を兼ねる。以降，図 5-28の回路に

おいて下側の主回路を 1次側，上側の主回路を 2次側とする。図 5-29に本回路における電

力の流れを示す。 
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(a) 1次側から 2次側に電力を送る場合 

 

(b) 2次側から 1次側に電力を送る場合 

図 5-29 双方向絶縁形 DC-DC コンバータの電力融通 

 

 図 5-29(a)では下側の 1次側から上側の 2次側へ，(b)では上側の 2次側から下側の 1次側

へ電力をそれぞれ送出している。2つの場合を見比べた場合，当然に 1次側および 2次側の

回路は同一構成であるため，同じ電流経路を通って電力が融通されている。 

 通常の絶縁形 DC-DCコンバータと比較した場合，双方向構成時は，主回路数が 2倍にな

ることに伴う回路部品の追加に加え，電力の融通方向を決定する補助スイッチが，主回路 1

個当たり 2個，合計 4つ追加される。図 5-29 に示すように，本補助スイッチは電力融通の

方向を決定するのみに使用され，回路動作中にオンオフの制御を行う必要はない。1次側か

ら 2 次側に電力を送る場合，電力を送る 1 次側に存在する補助スイッチのみオンし，電力

を受け取る 2次側の補助スイッチはオンする必要はない。ただし，補助スイッチ中に存在す

るボディダイオードを通る電流は流れるが，スイッチをアクティブに制御する必要はない。
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2 次側から 1次側に電力を送る場合も同様に，電力を送る 2次側主回路中の補助スイッチの

みをオンするのみでよい。そのため，補助スイッチには高速なスイッチング特性は不要であ

り，安価な Si-MOSFET の適用が可能であるため，コスト増大の懸念は解消される。 

 本回路について，シミュレーションを用いた動作解析を行う。表 5-5 に本回路の動作条

件および各回路パラメータを示す。また，図 5-30に表 5-5の条件おける，双方向絶縁形 DC-

DC コンバータの動作波形を示す。 

 

表 5-5 双方向絶縁形 DC-DC コンバータの動作条件および回路パラメータ 

電源電圧𝑉𝐼𝑁 50V 出力電力𝑃𝑂𝑈𝑇 100 W 

スイッチング周波数𝑓𝑠 1 MHz 等価負荷抵抗𝑅 50 Ω 

トランス𝑇𝑟 

15.3 µF (pri.)  

15.3 µF (sec.) 

k=1 

キャパシタ𝐶𝑃1/𝐶𝑃2 1300 pF 

インダクタ𝐿𝑀𝑅1/𝐿𝑀𝑅2 10.5 µF キャパシタ𝐶𝑀𝑅1/𝐶𝑀𝑅2 600 pF 

インダクタ𝐿𝑆1/𝐿𝑆2 10.1 µF キャパシタ𝐶𝑆1/𝐶𝑆2 7.2 nF 

 

 

図 5-30 双方向絶縁形 DC-DC コンバータにおける各波形 

 

 図 5-30 に示すように，双方向絶縁形 DC-DC コンバータ構成として場合においても，ド

レイン-ソース間電圧𝑉𝐷𝑆波形は理想的な台形状波形となる。また，入力電流𝐼𝐼𝑁波形も三角波

状電圧となっていることから，通常の Φ2級インバータ回路と何ら変わらない動作が達成さ

れている。絶縁形 DC-DC コンバータを双方向化した場合でも，Φ2 級インバータ回路は理

想的な動作が達成されることから，1次側 2次側関係なく電力の融通が可能となる。よって，

Φ2 級インバータ回路の適用可能なアプリケーションの範囲が広がり，負荷電力の回生や電

力貯蔵装置への応用が期待できる。 
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第6章 総括 

本研究では，GaN-HFET を適用した Φ2級インバータ回路を用いて，その有用性や適用効

果について検討した。Si-MOSFET 適用時に対する GaN-HFET 適用の有用性について，コン

ピュータシミュレーションおよび実験により示した。また，Φ2 級インバータ回路の設計法

を，通常のインバータ構成に加え，絶縁形 DC-DCコンバータ構成についても示し，その実

用性評価および動作検証を行った。さらに，実用化を検討する場合に必須である回路の負荷

特性を，インバータ構成時および絶縁形DC-DCコンバータ構成時においてそれぞれ検証し，

絶縁形 DC-DCコンバータ構成時では，静的負荷特性だけではなく動的負荷特性についても

検証を行った。Φ2 級インバータ回路の応用に向けた各種課題の解決として，運転開始時に

発生するピーク電圧抑制手法の提案と評価，適用可能な負荷抵抗の範囲拡大，入力電流リプ

ルの削減，出力電力の増大を目的としたインターリーブ構成の提案とその評価，双方向に電

力融通が可能な双方向絶縁形 DC-DC コンバータの提案とその動作確認を行った。本研究で

得られた成果は以下で要約される。 

 

・GaN-HFET を適用した Φ2級インバータ回路はスイッチング周波数 13.56MHzのような高

周波領域でも動作が容易であることを，シミュレーションおよび実験にて確認した。 

 

・Si-MOSFET 適用時は，Si-MOSFET の有する寄生容量のうち出力容量の大きな変化が影響

し，スイッチング周波数 1MHz以上の高周波では動作が困難である。 

 

・Φ2 級インバータ回路を用いた絶縁形 DC-DC コンバータ回路の構成および設計法を提案

し，スイッチング周波数 13.56MHzの高周波領域において，その有用性をコンピュータシミ

ュレーションおよび実験にて確認した。 

 

・Φ2 級インバータ回路を用いた絶縁形 DC-DC コンバータ回路において，入力電圧 50 V，

出力電力 25 W時に電力変換効率 85.41 %を達成した。 

 

・絶縁形 DC-DC コンバータ構成を含む Φ2 級インバータ回路の負荷特性について調査し，

Φ2 級インバータ回路は共振形電力変換回路であるため，他の回路と同様に適用可能な負荷

範囲に制約があることを，コンピュータシミュレーションおよび実験にて確認した。 

 

・Φ2 級インバータ回路を用いた絶縁形 DC-DC コンバータ回路の動的負荷特性について検

証し，回路動作中に負荷をステップ状に変化させた場合においても，回路は理想的な動作が

継続されることを実験にて確認した。 

 



110 

 

・Φ2 級インバータ回路運転始動時に発生するピーク電圧を抑制する手法について検討し，

従来の RCD スナバ回路の挿入手法に加え，始動時のスイッチングパターンを調整する手法

について提案し，その有効性を評価した。 

 

・Φ2 級インバータ回路の実用化を考えたうえで懸念事項となる，適用可能な負荷抵抗の範

囲制約，大きな入力電流リプル，出力電力の制限を解決するため，インターリーブ構成とす

る Φ2 級インバータ回路を用いた絶縁形 DC-DC コンバータを提案し，コンピュータシミュ

レーションおよび実験にてその動作検証を行った。その結果，上記 3つの懸念事項はいずれ

も解消され，Φ2級インバータ回路は実用的な回路であることを証明した。 

 

・双方向絶縁形 DC-DC コンバータとする Φ2 級インバータ回路の構成法について検討し，

コンピュータシミュレーションを用いてその動作確認を行った。 

 

 以上により，GaN-HFET を用いた Φ2級インバータ回路を，本研究で得られた知見・結果

を用いて活用した場合，さまざまなアプリケーションでの実用化が期待され，電力変換技術

のみだけでなく，パワーエレクトロニクス業界のさらなる発展につながると期待される。 
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