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SiC MOSFET 

800V 三相出力 LLC DC/DC 共振コンバータ回路 

シリコンカーバイト（SiC）MOSFET をスイッチング素子として採用し、絶縁トランスを用いた三相出力の 5 kW LLC 共振タイプの DC/DC コン

バータを紹介します。SiC MOSFET が持つ 1200 V の耐電圧特性により、入力電圧を 800V まで高め、トランジスタのスイッチング周波数は

600V で約 200kHz に、800V で 160kHz とすることで、絶縁トランスや入出力コンデンサの大きさを大きく低減しました。一方では、シリコン系

（Si）MOSFET ほど十分に小さくないオン抵抗RDS(on)の導通損失を改善するために、三相回路トポロジを採用することで各相の電流を低減し、

出力電力を最大 5kW まで高めることができました。更に三相間の電流バランス機能を有した変圧器を採用し、各相間で生じる最大ピーク電流の

差異を効果的に抑制し、入出力コンデンサの静電容量を最小化する技術も取り入れました。これらの技術により、5kW 時 97.6%の変換効率を

達成した斬新な LLC コンバータ事例を紹介します。 

なお、この斬新なインバータ回路はパワーアシストテクノロジー株式会社様（https://www.power-assist-tech.co.jp/）と共同開発しまし

た[29]。 

LLC 共振コンバータの特徴と三相出力回路トポロジ 

LLC共振DC/DCコンバータ(以降LLC dc/dc)は、ゼロ電圧スイッチング（以降ZVS）パルス幅変調（以降PWM）技術により、スイッチング

電源特有のスイッチング損失問題を回避するための魅力的な候補回路設計[1]-[7]です。ZVSを搭載したLLC dc/dcは、インダクタとコンデンサ

の直列接続によって発生する自発的な共振を利用しており、共振によって生成される疑似正弦波状の電流は、予期せぬ電圧スパイクを防ぎます。

つまり、ZVS とゼロ電流スイッチング(ZCS)を備えた LLC dc/dc は追加回路を必要としないため、ZVS PWMコンバータ[8]で課題となっていた

整流ダイオードの逆回復電流による電圧スパイクなどを解決し、回路設計を簡単にすることができます。 

しかし、自然発生的な電流共振は、スイッチングデバイスの動作範囲を制限します。LLC dc/dcのトランジスタは、高周波数によるスイッチング

動作により、高い共振周波数を作り出し、出力電圧の適応可能な範囲を拡大[9]することが可能になり、更に受動部品を小型化できます。それ

ゆえに、SiC MOSFET、GaN デバイスやSi MOSFET などの高周波スイッチング デバイスが、LLC dc/dcに適している[10]と言えます。 

また、高性能なLLC dc/dcであるためには可能な限り高い電力変換効率を達成する必要があります。低電圧かつ高電流の電力変換は、一

般にジュール熱損失のために変換効率を低下させます。したがって、出力回路を並列化し、高い入力電圧を採用することによって、大電流を分散

させてジュール熱損失を低減しました。今回採用した三相出力回路トポロジにより、単相回路の電流は全電流の1/3に減少します。したがって、入

力と出力の電流リップルはコンデンサで吸収できますが、ZVS PWMでは電流リップルを減少させるLCフィルタが必要となります[11]。 

一方、高入力電圧に関しては、Si MOSFET または GaN デバイスはスイッチングデバイスとしては適していません。スイッチング特性は IGBT より

優れていますが、電圧許容範囲は IGBT よりも低くなっているからです。量産化されている Si MOSFET および GaN デバイスのブレークダウン電

圧（BV）は一般的に 650 V 未満であり、650 V を超える BV を持つこれらのデバイスは、通常、数百ミリオームを超える RDS(on)を持っています

[12]-[13]。更に、電源システムの安全な動作のために電源の電圧許容範囲は入力電圧よりも大きくなければなりません。したがって、600 V を

超える入力電圧は、Si MOSFET または GaN デバイスの一般的な電圧許容範囲を満たしていません。したがって、これらのデバイスで高い入力電

圧を実現するためには、マルチレベルコンバータを選択する必要がありますが、多くのスイッチングデバイスが必要になり、複雑な制御システムと製造コ

ストが激増 [14]-[18] します。 

ところが、SiC MOSFETは高いスイッチング速度と高いBV[19]の両方の要件を満たすことができます。SiC MOSFETのこれらの有利なデバイス

特性は、高いスイッチング速度と高いBVによって実現される高い入力電圧の適用によって、結果としてより小さな電力変圧器を使い電力変換効率

の高いLLC dc/dcを効果的に小型化できます。 

本アプリケーションノートでは、絶縁変圧器を備えた三相出力回路LLC dc/dcを構成（Figure 1）し、1200VのBVを有するSiC MOSFETを

採用した利点を説明します。最大200 kHzを超えるスイッチング周波数により、一般に電源の大きな容量を占める絶縁変圧器のサイズが大幅に

小型化され、高いBVは600V～800Vもの高い入力電圧を可能にし、三相出力回路構成は回路の最大電流を減少させ、電力変換効率を改

善することを可能にしました。更に、変圧器はこれらの三相回路電流を均衡にする技術を付加し、回路の最大ピーク電流を抑制します。これにより

入出力コンデンサを小型化します。次章より回路動作の詳細な説明と実機検証結果に紹介します。 
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Figure 1. A view of the 5-kW LLC dc/dc using SiC MOSFETs. 

 
 

                                        

(a)  LLC基本回路                                (b) 三相LLC回路  

Figure 2. Circuit diagram of LLC dc/dc converter 

 

 

 

+Vin/2
Q1

Q2

Q3

Q4

Q5

Q6

Lm1

Do1

Do2

Do3

Do4

Do5

Do6

Co1

Vo

Co2

Cin1

Lr1

Lr2

Lr3

Cin2Vin/2

Cr1

Lm2

Lm3

Cr2

Lm4

Lm5

Cr3

Lm6

Dr

+

+

+

Phase u 

Phase v 

Phase w 

Lmb1 

Lmb2 

Lmb3 

Vin/2
Vout

Vin/2

Q1

Q2

Lr

Lm

Cr

Do1

Do2

Co RLoad

IQ1

IQ2

IDo2

IDo1



 

3/14 

Application Note 

© 2022 ROHM Co., Ltd. No. 64AN0131J Rev.001 

2022.3 

800V 三相出力 LLC DC/DC 共振コンバータ回路 

動作原理と回路構成 

図2(a)にLLC dc/dcの基本回路を示します。LLC回路は基本的に2つのスイッチQ1とQ2を持つハーフブリッジで構成されています。これらのス

イッチは共振インダクタンスLr、絶縁変圧器の励磁インダクタンスLm、および共振コンデンサCrが直列に接続され、これらの受動部品が共振タンクとし

て構成されたインターリーブ型の回路構成図を示します。 

Q1とQ2は、約50%デューティサイクルで交互にスイッチングしており、Q1とQ2の両方のターンオフ時のデッドタイムは、Q1とQ2の短絡を避けるため

に設けられており、このデッドタイム期間中にソフトスイッチング動作をしています。 

LLC dc/dcのQ1,Q2における電圧および電流波形をFigure 3に示します。QK(K=1,2)におけるゲートソース電圧Vgk、ドレイン-ソース電圧

VQk、ドレイン電流IQk、そして二次側ダイオードDokの順方向電流IDoKを表します。 
 

 

Figure 3. Q1,Q2 の電圧・電流波形 

回路の動作方法を以下に説明します。 

Term1 (t0 - t1): Q2がOFFして始まる期間です。VQ2は(Lm +Lr)とCrの共振に伴って増加し、VQ1が0に達するまで続きます。 

Term2 (t1 - t2):  VQ1が0に達すると、この期間が始まります。逆電流がQ1のボディダイオードDo1に流れ始めます。ZVSは、この逆電

流が流れている間に、Q1がONに変わることで実現されます。(Lm+Lr)とCrの共振は、Do1が順方向に電圧印加され

るようにLmで電圧を発生させます。 

Term3 (t2 - t3): IDo1はLrとCrの間で共振するように流れ始めます。この共振はIDo1を増加させ、電力を供給します。 

Term4 (t3 - t4): 期間4は、IQ1が負の値から正の値になったときに始まります。この期間中、IDo1は、Lr-Cr共鳴により自発的に減少し、 

IDo1が0になるまで続きます。 

Term5 (t4 - t5): この期間では、共振が(Lm+Lr)とCr間で継続され、Q1がOFFになるまで続きます。 

Term6 (t6 - t10): Q1とQ2が回路内での役割を変えて、期間1から期間5が繰り返されます。 

 

効率を向上させるために図2(b)に示す三相LLC構成を採用し、各相はそれぞれ120度の位相差をもってスイッチングしています[20]-[22]。こ

の三相LLC dc/dcは、Qj, Doj, Lmj(j=1−6)、およびLri,Cri(i =1-3)は、図2(a)と同じように動作します。 

全く同じ特性を持つ変圧器は実際には作製不可能なため、アンバランスな変圧器による各相の電流は、結果として不均衡になり、出力コンデ

ンサの電流リップルを大きくします。この不均衡問題を軽減する方法は、例えば[21]および[22]に示されていますが、追加部品が必要です。そこで、

追加部品を回避するために、図2(b)に示すように並列接続された変圧器にLmbiを隣接させます。これらの追加した変圧器を、以下電流バランス

変圧器と呼びますが、この電流バランス変圧器は各相の電流を均等化するように作用し、入出力コンデンサCink, Cokの小型化に貢献します。また、

ピーク電流の抑制は、出力コンデンサの信頼性劣化を回避する方法[23]を提供します。 
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Figure 4. 三相電流バランストポロジ 

各相120度の位相シフトは、図4のように全電流が常にゼロであることを意味し、その結果、Lmbiは有効な磁束を作り出しません。したがって、

LmbiはLmj、Lri、およびCriがどのように共鳴するかに影響しません。 

図2に示すダイオードDrは出力電力を入力側に戻し、入力電源はシステムの電力損失に相当する電力のみを供給し、電力変換効率の正確

な測定につながります[24]。 

今回の設計事例では、出力電圧Voと入力電圧Vinはほぼ同じであるため、Vo/Vinとして定義されるゲインは約1です。ゲイン=1の場合、二次

漏れインダクタンスと抵抗成分を考慮に入れたLLC dc/dcのゲイン方程式に従って、期待される出力電力を得るためにスイッチング周波数(fsw)で

調整することができますのでQjのfswを調整し出力電圧を設定しています。 

変圧器の設計 

可能な限り小さい変圧器を設計するために、次の点に注意が必要です。 

・飽和磁束密度以下で動作させる 

・コア損失Pcoreを最小限に抑えるために、動作時の最大磁束密度をできるだけ低くする 

・電源ユニットを小型化するために、一次側巻数Npと二次側巻数Nsと有効コア面積Aeを小さくする 

動作中の磁束密度は、コア損失Pcoreに直結するため、適切なトランスの設計を行うためには小さくしなければなりません。デューティ50%での最大

磁束密度Bmは、一般に式(1)で表わされます[25]。 

𝐵m =
𝑉𝑖𝑛

8𝑓𝑠𝑤𝑁𝑝𝐴𝑒
                 (1) 

この式(1)から、一定のVinの下でBmを減らすためには、少なくともfsw、Np、Aeのうちの一つを大きくしなければならないことが分かります。しかし、

NpまたはAeを大きくすることは、変圧器のサイズを大きくすることにつながるため、電源を小型化するためには適切な選択肢とは言えません。つまり、

fswを増やすことで変圧器のサイズを大きくすることなくBｍを小さく出来、SiC MOSFETはこの要求に応えることができます。 

今回、Si IGＢT実現できなかった約200kHzのfswを600V時に、800V時は160kHzに設定しました。そして、変圧器のコア材料として、抵抗

率が高く、渦電流損失が小さい高周波fswに適したパワーフェライトPC40(TDK製)[35]を選択しました。このPC40コア材の飽和流束密度Bsは

100°C時380mTであり、200kHz動作時にPcoreを低減し、Bsに到達しないように、Bmを150mTとしました。その結果、選択したコア部品

PC40EER28L-Z(TDK製)の実効体積Ve は6.15 cm3となりました。 

 

600V時の変圧器の設計を具体的に説明します。設計に必要なパラメータは次のようになります。 

1) Vin = 600 V 

2) Vo = 600 V 

3) 最大Bm = 150 mT 

4) fsw = 200 kHz 

5) Ae = 0.814 cm2 

これらの諸元より式(1)から、Npが30.71ターンと求まります。コア材の発熱を分散するために、2つのトランスを直列に接続し、それぞれのNpを16

ターンとしました。Ns/NpはVo/Vin（＝１）と等しいため、NsはNPと同じ16ターンとなります。Criの値はコンデンサのサイズを小さく保つために100 

nF未満としました。このために、fswを約200kHzに設定すれば、Lri値は6μH以上で十分となります。変圧器を作製後、Lr値を測定すると約12μH

I1

I2 I3

I1 + I2 + I3 = 0
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でした。したがって、Crの必要な値は200kHzの共振fswを作成するために約60nFと計算されます。Lr/Lm として定義されるSは、0.1に設定しまし

た[26]。そのため、直列接続されている2つのLmj値を約120μHに設定しました。 

Si IGBTは最大50 kHzで動作することが示されています[27]。50kHzのfswでは、これまで検討してきたコア材料(PC40EEE57/ 47-Z)を使

用すると、変圧器のAeとVeはそれぞれ3.44 cm2と35.1cm3になり、200kHzのスイッチング周波数ではVeを82%小さくすることができます。 

表1に、600V時と800V時でのLLC dc/dcの設計諸元をまとめました。 

Table 1. LLC dc/dc の設計諸元 

       

効率と損失 

図5は、600V設計時におけるLLC dc/dcの出力電力毎の電力変換効率です。電力変換効率は入力電源が運転中に供給するエネルギー

量の使用により算出されていますが、今回提案した回路方式は出力電力をそのまま入力側へ回生している(図2に示すダイオードDr経由)のでVo

はVinに等しく、その供給しているエネルギー量がLLC dc/dcの電力損失とみなすことができるからです。 

電力変換効率の最大値は5kW時97.6%を達成しています。スイッチング周波数fswはSiC MOSFETの高速スイッチング特性のために、

182kHz-217kHzに達しています。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure 5. 600V設計時の効率とスイッチング周波数 

図6(a)と(b)は、800V設計における、それぞれVinを変化させた時に出力電力毎の電力損失(Ploss)と電力変換効率ηpを示しています。図

6(a)に示すように高いVinはPlossの増加率を抑えており、Ploss値は、Vin=600Vでは3kW以上、Vin=700Vで4kW以上の動作においては、電
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力供給できないほど大きくなっています。 

図6(b)に示すように、変換効率も600V時で97%に達することが困難な状況で3kWまででしたが、800V時は5kW出力で変換効率98.1%

に達し、現実的な電力損失となっています。 

なお、ここで示した600V時の変換効率は、800Vでの設計諸元で設計した変圧器を使用した場合であって、600V時の設計諸元で設計した

変圧器の場合の電力変換効率は5kWで97.6%でした。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

（a） 電力損失                             (b)  電力変換効率 

 

Figure 6. 800V設計時の効率特性 

各部のスイッチング波形 

図7は、SiC MOSFET Q1のドレイン-ソース間電圧VDSとドレイン電流IDの測定波形を示します。同図(a)が600V設計時で、(b)が800V設

計時です。スイッチング周波数は、(a)が約200kHz、(b)が約160kHzとなってます。また、VDSはIDが負側に流れている非常に短い期間に変化を

完了しており、どちらの波形からもZVS動作していることが容易にわかります。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

(a)  600V設計時                     (b)  800V設計時 

 

Figure 7. VDS, ID 波形 
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図8、図9は、電流バランス回路の有無による出力ダイオード電流の違いを示していいて、図8は600V設計時で、(a)､(b)は各相の二次側ダイ

オードの電流をまとめて表示してあり、(a)が電流バランス回路無し,(b)が電流バランス回路を付加した場合です。同図(c),(d)は各相ダイオードを

合算した総電流であり、出力コンデンサCo1、Co2に流れるリップル電流になります。図9は800V設計時の波形であり、図8と同じ内容です。 

いずれの場合も、電流バランス回路が無い場合は、ひとつの相のみ電流が小さくなったり、大きくなったりしており、電流が不均衡に供給されている

ことがわかります。一方、電流バランス回路を付加することで、すべての相でほぼ均等な電流が流れています。リップル電流のpeak-to-peak値Δ

Irippleは、不均衡な図8(c)で最大6.45Ap-p、図9(c)で最大6.46Ap-pとなっていますが、電流バランス回路が付加された図8(d)では

4.31Ap-pで、図9(d)では3.75Ap-pと、いずれの電圧においても３分の2以下に低減されています。 

Cmとして定義した入力静電容量Cinまたは出力静電容量Coの最小値を式(2)に示します。この式からもΔIrippleが小さいほど、CinまたはCoをより

小さい値にすることが可能であり、結果として小型化につながることになります。 

𝐶m =
∆𝐼𝑟𝑖𝑝𝑝𝑙𝑒×𝑇𝑜𝑛

∆𝑉𝑟𝑖𝑝𝑝𝑙𝑒
          (2) 

式(2)ΔVrippleはコンデンサ電圧のpeak-to-peak値の最大値を示しており、TonはQiのオン時間を示しています。ΔVrippleは通常印加電圧に対

して設定され、例えば0.1%に設定した場合、600V時は0.6V、800V時は0.8Vとなりますが、先ほどのΔIripple値でCmを計算すると、電流不均

衡時は600V時で29.5μF、800V時で25.5μFになり、電流均衡時は600V時で19.7μF、800V時で14.8μFとなり、いずれの電圧においても

電流均衡により出力コンデンサの静電容量は半減します。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

（a） 各相二次側ダイオード電流（不均衡）          (b)  各相二次側ダイオード電流（均衡） 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

(c)  二次側ダイオード総電流（不均衡）           (d)  二次側ダイオード総電流（均衡） 

 

 

 

Figure 8. 出力リップル電流波形（600V時） 
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(a)  各相二次側ダイオード電流（不均衡）           (b)  各相二次側ダイオード電流（均衡） 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

(c)  二次側ダイオード総電流（不均衡）           (d)  二次側ダイオード総電流（均衡） 

Figure 9. 出力リップル電流波形（800V時） 
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損失分析 

図10は5kW出力電力時のSiC MOSFETを使用したLLC dc/dcの損失内訳を示しています。同図(a)が600V時、(b)が800V時です。 

まず、トランジスタの導通損失（ID
2*RDS(ON)）ですが、使用したSiC MOSFETのオン抵抗Rds(ON)はジャンクション温度Tjによって変化します。

今回の評価ではMOSFETにヒートシンクを取り付け冷却ファンで強力に放熱させたため、Tjは50℃程度に止まっておりました。そこで、Tj=50℃時

のRDS(ON)が約90mΩ[28]であり、Vin=600VにおけるSiC MOSFETのドレイン電流IDは4.5A、Vin=800V時のIDは3.75Aだったため、トラン

ジスタの導通損失（ID
2*RDS(ON)）に使用数量(6個)を乗じることで求められ、使用したSiC MOSFET総損失は、600V時に10.9W、800V時

に7.59Wとなります。二次側ダイオードの導通損失は、平均電流が、600V時2.94Aで順方向電圧は1.1V、800V時2.62Aで同1.05Vになる

ため、使用数量(6個)を乗じて総損失を求めると、600Ｖ時19.4W、800V時16.5Wと計算されます。  

 

                                                                           

(a)   600V時                                              (b)  800V 

Figure 10. 損失分析（電力値） 

 

次に使用された変圧器の導通損失（銅損）ですが、巻線銅の総抵抗は周波数特性を持っており、600V時のスイッチング周波数183kHzに

対し1.66Ω、800V時は同160kHzに対し1.21Ωとなっていました。変圧器を流れる電流の実効値が600V時6.08Arms、800V時

4.83Armsであることから、変圧器の銅損は600V時61.4W、800V時28.2Wとなりました。800V時の銅損が大きく減少したのは、同じ出力電

力に対して出力電圧が高い800V時が出力電流を小さくなったことは言うまでもありません。 

また、変圧器におけるもう一つの大きな損失であるコア損失は次のように計算しました。まず、600V時ですが、式(1)からAe=0.814cm3、

Np=16ターン、fsw=182.9kHz、および直列接続された変圧器のそれぞれの入力電圧は300Vであることから、Bmは157mTと計算できます。こ

のBmからTDK製PC40EER28L-Zのデータシートに記載されているBm-コア損失特性から22.2Wを求めることができます。 同様に800V時を計

算すると、Bmは181mTとなり、コア損失29.5Wとなります。 

これらの損失と実測による総損失との差は依然として残っており、その差は600V時3.2W、800V時12.2Wですが、これらの損失は主にSiC 

MOSFETのスイッチング損失、および電流バランス変圧器のコア損失、入出力コンデンサのESR損失などが含まれています。 

最後に600V時と800V時の損失構成比を図11に示します。SiC MOSFETを使用することで、その導通損失は全体の10%程度と小さくなりま

したが、変圧器の総損失（銅損＋コア損失）が600V時で全体の約58%、800V時には約83%も占めており、変圧器の損失をいかに低減す

るかが今後の課題と言えます。 

 

Figure 11. 損失分析（比率） 

10.9W

19.4W

61.4W

22.2W

7.5W
600V@125℃

Conduction Loss of transistors

Conduction Loss of secondary diodes

Copper Loss of transformers

Core Loss of transformers

Others

7.6W

16.5W

28.2W

29.5W

15.2W
800V@125℃

Conduction Loss of transistors

Conduction Loss of secondary diodes

Copper Loss of transformers

Core Loss of transformers

Others

10.9%

10.5%

19.4%

16.5%

61.4%

28.2%

22%

30%

7%

12%

800V

設計

0% 20% 40% 60% 80% 100%

600V

設計
Conduction Loss of transistors
Conduction Loss of secondary diodes
Copper Loss of transformers
Core Loss of transformers
Others



 

10/14 

Application Note 

© 2022 ROHM Co., Ltd. No. 64AN0131J Rev.001 

2022.3 

800V 三相出力 LLC DC/DC 共振コンバータ回路 

まとめ 

SiC MOSFETを使った三相5kW LLC dc/dcコンバータで、スイッチング周波数は600V時に約200kHzに達し、Si IGBTでは実現できなかっ

た絶縁トランスの体積削減が実現できました。SiC MOSFETの高いBVは、800VまでのVinを可能にしました。 

一方、三相構成による１相当たりの電流が減少し、LLC dc/dcは高い電力変換効率を維持し、高周波によるスイッチング損失の増加を回避

しました。また、各相間の相電流のバランスを取るための追加の電流バランス変圧器が回路ピーク電流を抑制することで電流リップルを抑え、Cinと

Coを最小化できる回路方式も提案できました。 

これらの回路事例が参考になれば幸いです。 
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■回路図(Schematics) 

 

 

(a) Power Switching（SW）PCB 
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(b) Mother（MB）PCB 
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(c) Control（CC）PCB 
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せん。

本製品のご使用に際しては、RoHS 指令など適用される環境関連法令を遵守の上ご使用ください。
お客様がかかる法令を順守しないことにより生じた損害に関して、ロームは一切の責任を負いません。
本製品の RoHS 適合性などの詳細につきましては、セールス･オフィスまでお問合せください。

本製品および本資料に記載の技術を輸出又は国外へ提供する際には、「外国為替及び外国貿易法」、
「米国輸出管理規則」など適用される輸出関連法令を遵守し、それらの定めにしたがって必要な手続を
行ってください。

本資料の一部または全部をロームの許可なく、転載・複写することを堅くお断りします。

1)

2)

3)

4)

5)

6)

7)

8)

9)

10)

11)

12)

13)

ローム製品のご検討ありがとうございます。 
より詳しい資料やカタログなどご用意しておりますので、お問合せください。

ROHM  Customer Support System
http://www.rohm.co.jp/contact/

R1102B
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