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【あらまし】 本技術メモは実際に手を動かし、実験的側面からパワーエレクトロニクスに

関する理解を深めることを目的とした実験の手引きです。スイッチング素子に関する基本的

な実験を行った後に、基本的な DC/DC コンバータの例として、降圧チョッパに関する回路

例・演習を設計方法と共に紹介します。理解を深めることを目的として、動作状態や設計に

関連する各式については、手引き中にて導出過程も含めて述べるようにしています。パワー

エレクトロニクスはエレクトロニクス、電力、制御の融合分野であるとされていますが、本

手引きにおいてもパワーエレクトロニクスが有するこの 3 分野の側面に実践的に触れるこ

とを意図しています。各章末毎にその章にて取り扱った実験に関連した課題を設けています

ので、実験を実施される方は是非取り組んでみてください。 
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1. 部品表・実験器具 

 本手引きにて紹介する実験を実施するにあたり必要となる部品を Table.A、実験器具を Table.B に

示す。Table. A に記載されている部品は入手性を考慮し、いずれも秋月電子通商の常時在庫品から選

定している。部品の数量については、6 章の実験のみユニバーサル基板を用いて行い、その他の実験

についてはソルダーレスタイプのプロトタイプ基板(ソルダーレスブレッドボード)を用いて実施する

ことを想定した必要最低数を記載している。そのため，部品を購入する際には回路の組み立てミスな

どで部品を破損させた場合を考慮し、必要数よりも多めに購入することを推奨する。 

 

Table.A 部品表 

部品名称 型番・定格 数量 メーカー 備考 

N-ch MOS-FET TK40E06N1 60V 40 A 3 TOSHIBA 

 

ダイオード 1N4148 1 Fairchild 

SBD 1N5822 1 PANJIT 

ゲートドライバ TLP250H 3 TOSHIBA 

NOT ゲート 74HC04 1 
指定なし 

NAND ゲート 74HC132 1 

電解コンデンサ 
35ZLH470MEFC10X16 

470 μF 35 V 
2 Rubycon 

電解コンデンサ 
35ZLH100MEFC6.3X11 

100 μF 35 V 
2 Rubycon 

リアクトル 
TCV-201K-9A-8026 

200 μH 9 A 
2 

Core Master 

Enterprise 

赤色 LED 

指定なし 

1 

指定なし 

抵抗 10 Ω 3 

抵抗 220 Ω 3 

抵抗 1 kΩ 2 

抵抗 3.1 kΩ 2 

抵抗 10 kΩ 3 

抵抗 5 Ω メタルクラッド抵抗 1 電子負荷が無い

場合に必要 抵抗 500 Ω メタルクラッド抵抗 1 

コンデンサ 220 pF 指定なし 3 

 コンデンサ 1 μF 積層セラミックコンデンサ 3 

タクトスイッチ 指定なし 2 

ユニバーサル基板 指定なし 3 大:2 枚 小:1 枚 
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Table.B 実験器具 

器具名称 数量 備考 

直流安定化電源 3 
三端子レギュレータなどを使用すれば 

2 台でも実施可能である 

デジタルマルチメータ(DMM) 2 テスターなどで代替してもよい 

ファンクションジェネレータ 1 矩形波出力機能(Duty 比可変)のみ使用 

LCR メータ 1 LCR メータが無い場合は部品の定格値で計算 

電子負荷 1 電子負荷が無い場合はメタクラッド抵抗を使用 

オシロスコープ 1 4ch 型が好ましい(2ch でも実験可能) 

電圧プローブ 2~4 オシロスコープのチャンネル数と同数 

電流プローブ 1~2 2 本あれば電流波形の確認が楽になる 

高圧差動プローブ 1 あると望ましいが無い場合でも実験可能である 

 

※各素子のピンアサイン・仕様についてはデータシートを参照すること。 

 

2. まえがき 

 パワーエレクトロニクスでは、MOS-FET や IGBT などのスイッチング素子を用いることでスイッ

チングを行い、電力変換・制御を実現している[1]。本資料中では、MOS-FET の特性、スイッチン

グによる LED 調光回路に関する実験を初めに紹介し、MOS-FET を用いたスイッチングについての

演習を実施する。その後、基本的な DC/DC コンバータの例として、非同期整流降圧チョッパおよび

同期整流降圧チョッパに関する回路例・演習をいくつか紹介する。 

 MOS-FET には N チャネル型と P チャネル型の 2 種類のデバイスが存在する。N チャネル型

MOS-FET は P チャネル型 MOS-FET に対して安価で特性が良いケースが多いため、P チャネル型

MOS-FET の利用が適しているハイサイドスイッチにも N チャネル型 MOS-FET が用いられる場合

が多い。従って、本資料中においては N チャネル型 MOS-FET に限定した解説・実験について紹介

を行う。本資料中において「MOS-FET」は基本的に「Si - N チャネル型 MOS-FET」を指すものと

する。 

 

※注意: 本資料はあくまでもパワーエレクトロニクス系分野への導入を補助する最低限の資料・実験

案に過ぎない。基本的事項は各章毎に適時補足するように留意しているが、本資料のみですべてを網

羅することは難しい。そのため、資料中には不足事項が多々存在する(不備が生じることのない様に

気をつけて執筆しているが、生じる可能性もある)。研究・開発においては不明なことを自身で調査

し、解決できる技能・知識を身につけることが重要であり、本演習実施者は資料中の不足事項などに

ついて気になることがあれば、是非自らの手で文献調査を実施してほしい。 
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3. N チャネル型 MOS-FET の静特性計測 

3.1 (実験)MOS-FET の順方向特性実験 

 本節では、N チャネル型 MOS-FET の順方向に関する基本的な特性を確認することを目的とす

る。N チャネル型 MOS-FET の順方向特性計測回路を Fig.1 に示す。 

 

  
Fig.1  N チャネル型 MOS-FET の順方向特性計測回路 

 

実験手順を以下に示す。 

1) Fig.1 の回路を製作する。Q1 には TK40E06N1 を用いるものとし、𝑅𝐷には 5Ωのメタルクラッ

ド抵抗もしくは電子負荷を用いるものとする。なお、電圧・電流計には DMM(Digital Multi 

Meter)を使用する。 

2) ゲート・ソース間電圧𝑉𝐺𝐺を 0 V から徐々に大きくし、ドレイン電流𝐼𝐷が増加することを確認す

る。 

※MOS-FET の破損を防ぐために𝑉𝐺𝐺は 12 V 以上には設定しないようにすること 

3) ドレイン電流𝐼𝐷が流れ始める際のゲート・ソース間電圧𝑉𝐺𝐺を記録し、MOS-FET のデータシー

ト中におけるしきい値電圧𝑉𝑡ℎに近い値であるか確認を行う(メーカー側の計測条件に注意)。 

4) ゲート・ソース間電圧𝑉𝐺𝐺をある一定以上の電圧にすると、ドレイン・ソース間電圧𝑉𝐷𝐷がほぼ

0V となり、それ以上ドレイン電流𝐼𝐷は増加しなくなる(飽和状態)ことを確認する。 

5) 飽和状態での ON 抵抗(＝ドレイン・ソース間電圧𝑉𝐷𝐷÷ドレイン電流𝐼𝐷)を計算し、MOS-FET

のデータシートと比較、デバイス特性がデータシートと近い値となるか確認する(メーカー側の

計測条件に注意)。 

 

3.2 (実験)MOS-FET の逆方向特性実験 

 本節では、N チャネル型 MOS-FET の逆方向に関する基本的な特性を確認することを目的とす

る。逆方向は MOS-FET の構造上構成される寄生ダイオード(ボディダイオード)により、順方向

とは異なる特性を有する。パワーエレクトロニクスにおいてはボディダイオードを積極的に利用
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する場合が多々あるため、チョッパ回路やインバータを扱う際には MOS-FET の逆方向特性に関

しても十分な知識・理解を得る必要がある。N チャネル型 MOS-FET の逆方向特性計測回路を

Fig.2 に示す。 

 

 
Fig.2  N チャネル型 MOS-FET の逆方向特性計測回路 

 

実験手順を以下に示す。 

1) Fig.2 の回路を製作する。Q1 には TK40E06N1 を用いるものとし、𝑅𝐷には 5Ωのメタルクラ

ッド抵抗もしくは電子負荷を用いるものとする。なお、電圧・電流計には DMM(Digital Multi 

Meter)を使用する。 

2) ゲート・ソース間電圧𝑉𝐺𝐺が 0 V の場合でもボディダイオードを介してドレイン電流𝐼𝐷が流れ

る(4.1 節の実験とは逆向きに流れる)ことを確認し、ドレイン・ソース間電圧𝑉𝐷𝐷が約 1 V 程

度(ボディダイオードの𝑉𝐹)であることを確認する。 

3) ゲート・ソース間電圧𝑉𝐺𝐺を大きくするとドレイン・ソース間にチャネルが形成され、ドレイ

ン・ソース間電圧𝑉𝐷𝐷が小さくなることを確認する。 

※MOS-FET の破損を防ぐために𝑉𝐺𝐺は 12 V 以上には設定しないようにすること 

4) 飽和状態になるまでゲート・ソース間電圧𝑉𝐺𝐺を大きくし、その状態での ON 抵抗(＝ドレイ

ン・ソース間電圧𝑉𝐷𝐷÷ドレイン電流𝐼𝐷)を計測する。 

 

3.3 (課題)MOS-FET の静特性に関する自己学習 

1) MOS-FET の𝑉𝐺𝐺 − 𝐼𝐷特性などを実験で用いた MOS-FET のデータシートにて確認せよ。 

2) MOS-FET の等価回路について調査せよ。 

3) P チャネル型 MOS-FET の𝑉𝐺𝐺 − 𝐼𝐷特性などについて各自で調査せよ。 
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4. MOS-FET を用いたスイッチング回路 

4.1 (理論)MOS-FET に存在する寄生容量とその影響 

 本節では、 MOS-FET を扱う際に留意する必要がある寄生容量について簡易に述べる。

MOS-FET に存在する寄生容量を Fig.3 に示す。Fig.3 において、𝐶𝐺𝐺はゲート・ソース間容量、

𝐶𝐺𝐺はゲート・ドレイン間容量、𝐶𝐷𝐷はドレイン・ソース間容量を表す。 

 

 

Fig.3 MOS-FET に存在する寄生容量 

 

3 章にて紹介した実験のように MOS-FET のゲートを低速で駆動する場合、これらの寄生容量の

存在は大きな問題にはならない。しかし、高速なスイッチングを行う場合、寄生容量の存在を考

慮しなければMOS-FETを高速に制御することは不可能である。MOS-FETのデータシートでは、

寄生容量は主に出力容量𝐶𝑜𝑜𝑜、入力容量𝐶𝑖𝑖𝑖および帰還容量𝐶𝑟𝑟𝑟の値として記載される。各容量と

端子間容量の関係は Eq.1 にて表される。 

 

 �
𝐶𝑜𝑜𝑜 = 𝐶𝐺𝐺 + 𝐶𝐷𝐷
𝐶𝑖𝑖𝑖 = 𝐶𝐺𝐺 + 𝐶𝐺𝐺
𝐶𝑟𝑟𝑟 = 𝐶𝐺𝐺             

 (1) 

 

出力容量𝐶𝑜𝑜𝑜はドレインに影響を及ぼす容量、入力容量𝐶𝑖𝑖𝑖はゲート駆動時に影響を及ぼす容量、

帰還容量𝐶𝑟𝑟𝑟は出力(ドレイン)と入力(ゲート)間の容量結合を表している。注意として、これらの

容量の大きさは一定ではなく、ゲート・ドレイン間電圧などに依存する。MOS-FET を導通状態

にするためには、  𝑉𝐺𝐺をしきい値電圧𝑉𝑡ℎに対して十分に高い状態とすれば良い。しかし、

MOS-FET を非導通状態から導通状態へと高速に切り替えるためには、入力容量𝐶𝑖𝑖𝑖を瞬時に充

電する必要がある。一方で、MOS-FET を導通状態から非導通状態へと高速に切り替えるために

は、入力容量𝐶𝑖𝑖𝑖に蓄積された電荷を瞬時に抜き取らなければならない。特に、電力用

MOS-FET(パワーMOS-FET と呼ばれる)は小信号用 MOS-FET と比較すると、非常に大きな入

力容量を有する。そのため、ゲートを高速で駆動する際には、パルス状の大きな電流を瞬間的に

シンク(吸い込み)・ソース(吐き出し)することが可能なゲート駆動用に設計された回路もしくは素

子を用いる必要がある。 4 章では、4.2 節の実験にて入力容量𝐶𝑖𝑖𝑖の存在を確認した上で、4.4 節

ではゲートドライバを用いて MOS-FET を高速に駆動し、LED の調光を行う回路を紹介する。 
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4.2  (実験)N チャネル型 MOS-FET を用いた LED 点灯回路 

 本節では、N チャネル型 MOS-FET を用いた LED 点灯回路を製作し、MOS-FET の飽和状態

を用いたスイッチング動作による負荷駆動について理解を深めることを目的とする。また、

MOS-FET のゲートに寄生容量が存在し、ゲートを駆動する際には容量性負荷として取り扱う必

要があることを実験を通じて確認する。N チャネル型 MOS-FET を用いた LED 点灯回路の回路

図を Fig.4 に示す。 

※本回路ではゲートが容量負荷であることを判りやすくするために、意図的にプルダウン抵抗を

省いて実験を行うことに注意する。 

 

 
Fig.4  N チャネル型 MOS-FET を用いた LED 点灯回路 

 

実験手順を以下に示す。 

1) Fig.4 の回路を製作する。Q1 には TK40E06N1，SW および SW2 にはタクトスイッチを用

いるものとする。 

2) SW1 を導通させ、LED が点灯することを確認する。 

3) SW1 を導通させてから手を離した状態において MOS-FET が暫く導通状態となることを確

認する。 

4) SW1 導通後の MOS-FET 導通状態において、SW2 を導通させると LED が消灯する

(MOS-FET が非導通状態となる)ことを確認する。 

5) オシロスコープを用いて 2)~4)の各状態における𝑉𝐺𝐺を確認する。 

 

4.3 (設計)ゲート抵抗の決定方法 

  MOS-FE を用いて高速なスイッチングを行う際には、ゲート抵抗を適切に設定する必要があ

る。本節では、ゲート駆動時に生じる過渡解析に基づき、ゲート抵抗の決定方法について述べる。

ゲートドライブ回路の等価回路をFig.5に示す。Fig.5において、𝐸はゲートドライバの出力電圧、

 𝑅𝐺はゲート抵抗、𝐶𝑖𝑖𝑖は MOS-FET の入力容量を表す。なお、基本的にプルダウン抵抗には大き

な値の抵抗が用いられるため、プルダウン抵抗の存在は無視できるものとする。 
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Fig.5 ゲートドライブ回路の等価回路 

 

Fig.5 の等価回路に基づき、ゲート・ソース間電圧𝑉𝐺𝐺(𝑡)の過渡応答について考える。Fig.5 の回

路について、キルヒホッフの電圧則により回路方程式を立てると Eq.2 となる。 

 

 𝐸(𝑡) = 𝑅𝐺𝐼𝐺(𝑡) +
1
𝐶𝑖𝑖𝑖

� 𝐼𝐺(𝑡)𝑑𝑑
𝑡

0
 (2) 

 

ここで、ゲートドライバの出力電圧𝐸(𝑡)は Eq.3 に示すように𝑡 = 0にてステップ状(階段状)に立

ち上がるものとし、ラプラス変換などを用いて Eq.2 の微分方程式を𝐼𝐺(𝑡)について解くことで、

ターンオン時に生じるゲート電流𝐼𝐺_𝑟𝑟𝑟𝑟(𝑡)を表す Eq.4 を得る。Eq.3 および Eq.4 において𝑉𝐷𝐷𝐷は

ゲートドライバのドライブ電圧であり、N チャネル型 MOS-FET のしきい値電圧𝑉𝑡ℎに対して

𝑉𝐷𝐷𝐷 > 𝑉𝑡ℎの関係が成り立つものとする。 

 

 𝐸(𝑡) = �   0    (𝑡 < 0)
𝑉𝐷𝐷𝐷  (𝑡 ≥ 0) (3) 

 𝐼𝐺_𝑟𝑟𝑟𝑟(𝑡) =
𝑉𝐷𝐷𝐷
𝑅𝐺

𝑒− 1
𝑅𝐺𝐶𝑖𝑖𝑖

𝑡
 (4) 

 

ゲートに注入された電荷𝑄𝐺_𝑟𝑟𝑟𝑟(𝑡)について、𝐼𝐺_𝑟𝑟𝑟𝑟(𝑡)を積分して求めると Eq.5 を得る。また、

𝑄𝐺(𝑡) = 𝐶𝑖𝑖𝑖𝑉𝐺𝐺(𝑡)の関係を有するため、ゲート・ソース間電圧𝑉𝐺𝐺_𝑟𝑟𝑟𝑟(𝑡)は Eq.6 となる。 

 𝑄𝐺_𝑟𝑟𝑟𝑟(𝑡) = � 𝐼𝐺_𝑟𝑟𝑟𝑟(𝑡)𝑑𝑑
𝑡

0
= 𝐶𝑖𝑖𝑖𝑉𝐷𝐷𝐷 �1 − 𝑒−

1
𝑅𝐺𝐶𝑖𝑖𝑖

𝑡� (5) 

 𝑉𝐺𝐺_𝑟𝑟𝑟𝑟(𝑡) =
𝑄𝐺(𝑡)
𝐶𝑖𝑖𝑖

= 𝑉𝐷𝐷𝐷 �1 − 𝑒−
1

𝑅𝐺𝐶𝑖𝑖𝑖
𝑡� (6) 

 

各式より、ターンオン時における過渡応答は指数関数的に定常値へと近づき、静定に要する時間
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は時定数𝑅𝐺𝐶𝑖𝑖𝑖に依存することがわかる。次に、ターンオフ時におけるゲート電流𝐼𝐺_𝑓𝑓𝑓𝑓(𝑡)、ゲ

ート電荷𝑄𝐺_𝑓𝑓𝑓𝑓(𝑡)およびゲート・ソース間電圧𝑉𝐺𝐺_𝑓𝑓𝑓𝑓(𝑡)について考える。初期値を𝑉𝐺𝐺_𝑓𝑓𝑓𝑓(0) =

𝑉𝐷𝐷𝐷および𝑄𝐺_𝑓𝑓𝑓𝑓(0) = 𝐶𝑖𝑖𝑖𝑉𝐷𝐷𝐷とし、𝑡 = 0にてゲートドライバの出力がステップ状に立ち下がっ

た場合について過渡解析を行うことで、Eq.7、Eq.8 および Eq.9 の各式が得られる。 

 

 𝐼𝐺𝑓𝑓𝑓𝑓(𝑡) = −
𝑉𝐷𝐷𝐷
𝑅𝐺

𝑒−
1

𝑅𝐺𝐶𝑖𝑖𝑖
𝑡
 (7) 

 𝑄𝐺_𝑓𝑓𝑓𝑓(𝑡) = 𝐶𝑖𝑖𝑖𝑉𝐷𝐷𝐷𝑒
− 1
𝑅𝐺𝐶𝑖𝑖𝑖

𝑡
 (8) 

 𝑉𝐺𝐺_𝑓𝑓𝑓𝑓(𝑡) = 𝑉𝐷𝐷𝐷𝑒
− 1
𝑅𝐺𝐶𝑖𝑖𝑖

𝑡
 (9) 

 

各式より、ターンオフ時についても過渡応答は指数関数的に定常値へと近づき、静定に要する時

間は時定数𝑅𝐺𝐶𝑖𝑖𝑖に依存することがわかる。過渡解析より得たゲートドライブ回路の電流・電圧

波形を Fig.6 に示す。 

 

 
Fig.6 ゲートドライブ回路の電流・電圧波形 

 

Fig.6 に示すように、ゲート・ソース間電圧𝑉𝐺𝐺はステップ状に変化することはできず、静定には

時間を要する。従って、ドレイン電流𝐼𝐷も動作状態の遷移に時間を要することとなり、スイッチ

ング損失と呼ばれる電力損失が発生する(損失の具体的な計算方法については6.8節にて述べる)。

立ち下がりおよび立ち上がりに要する時間は時定数𝑅𝐺𝐶𝑖𝑖𝑖によって決定されるため、スイッチン

グ動作に要する時間はゲート抵抗𝑅𝐺により決定される(𝐶𝑖𝑖𝑖はデバイス固有のパラメータである

ため、ユーザはゲート抵抗の値しか設定できない)。ゲートドライバの負荷駆動能力などの観点か
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ら、ゲート抵抗の挿入は必須であるため、ユーザは適切なゲート抵抗を選定する必要がある。ゲ

ート抵抗𝑅𝐺を決定する目安の一つとして、立ち上がり時において𝑉𝐺𝐺がしきい値電圧𝑉𝑡ℎから𝑉𝐷𝐷𝐷

の 90%まで到達するために要する時間について考える。Eq.6 を時間𝑡について解くことで、Eq.10

を得る。 

 

 𝑡𝑟𝑟𝑟𝑟(𝑉𝐺𝐺) = −𝑅𝐺𝐶𝑖𝑖𝑖 ln �1 −
𝑉𝐺𝐺
𝑉𝐷𝐷𝐷

� (10) 

 

Eq.10を用いて、立ち上がり時において𝑉𝐺𝐺が𝑉𝑡ℎから0.9𝑉𝐷𝐷𝐷まで到達するために要する時間𝑡𝑟(𝐺𝐺)

を計算した結果を Eq.11 に示す。 

 

 

  𝑡𝑟(𝐺𝐺) = 𝑡(0.9𝑉𝐷𝐷𝐷) − 𝑡(𝑉𝑡ℎ) = 𝑅𝐺𝐶𝑖𝑖𝑖 �ln �1 −
𝑉𝑡ℎ
𝑉𝐷𝐷𝐷

� − ln �1 −
0.9𝑉𝐷𝐷𝐷
𝑉𝐷𝐷𝐷

�� 

= 𝑅𝐺𝐶𝑖𝑖𝑖 ln �
𝑉𝐷𝐷𝐷 − 𝑉𝑡ℎ

0.1𝑉𝐷𝐷𝐷
�    

(11) 

 

同様に、立ち下がり時において𝑉𝐺𝐺が𝑉𝐷𝐷𝐷の 90%から𝑉𝑡ℎまで到達するために要する時間について

考える。Eq.9 を時間𝑡について解くことで、Eq.12 を得る。 

 

 𝑡𝑓𝑓𝑓𝑓(𝑉𝐺𝐺) = −𝑅𝐺𝐶𝑖𝑖𝑖 ln
𝑉𝐺𝐺
𝑉𝐷𝐷𝐷

 (12) 

 

Eq.12 を用いて、立ち下がり時において𝑉𝐺𝐺が 0.9𝑉𝐷𝐷𝐷から 𝑉𝑡ℎまで到達するために要する時間

𝑡𝑓(𝐺𝐺)を計算した結果を Eq.13 に示す。 

 

   𝑡𝑓(𝐺𝐺) = 𝑡(𝑉𝑡ℎ) − 𝑡(0.9𝑉𝐷𝐷𝐷) = 𝑅𝐺𝐶𝑖𝑖𝑖 �ln
0.9𝑉𝐷𝐷𝐷
𝑉𝐷𝐷𝐷

− ln
𝑉𝑡ℎ
𝑉𝐷𝐷𝐷

� = 𝑅𝐺𝐶𝑖𝑖𝑖 ln �
0.9𝑉𝐷𝐷𝐷
𝑉𝑡ℎ

�    (13) 

 

上記の過渡解析に基づいた、ゲート抵抗の決定方法について述べる。ゲートドライバの負荷駆動

能力は有限であるため、シンク・ソース可能な最大電流が存在する。ターンオフおよびターンオ

ン操作を行う際には、瞬間的に𝑉𝐷𝐷𝐷/𝑅𝐺の大きさを有する電流がゲートドライバに流れるため、

ゲート抵抗𝑅𝐺はこのピーク電流がゲートドライバの負荷駆動能力の最大値を超えない値に設定

する必要がある。また Eq.11, Eq.13 より、立ち下がり時間および立ち上がり時間はゲート抵抗𝑅𝐺

に比例するため、高速なスイッチングを行うためにはゲート抵抗の値を小さくする必要がある。

従って、スイッチング速度の観点からはピーク電流𝑉𝐷𝐷𝐷/𝑅𝐺がゲートドライバの最大駆動電流と
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なるゲート抵抗を用いれば良い。注意として、ゲート抵抗の抵抗値を小さくすることでドレイン

電流の立ち上がり・立ち下がりを高速にすることができるが、スイッチング時の電流変化が高速

になる(𝑑𝑑/𝑑𝑑が大きくなる)に伴い、ドレイン・ソース間電圧などに大きなリンギング(減衰振動)

が発生する。リンギングは回路上に形成される寄生素子の共振によって発生するため、回路図上

では同じ回路であっても、基板上での配線の取り回しが異なるとリンギングの発生度合いは変化

する。従って、最終的には実験的にゲート抵抗を決定する必要がある。本手引きでは、入手が容

易な値であり、なおかつゲートドライバ TLP250H と MOS-FET TK40E06N1 の組み合わせに

おいて、ある程度冗長な配線を行なった際にも安定したスイッチング波形が得られることを確認

している 10Ωを用いるものとする。 

 

コラム:リンギングは高周波ノイズ輻射の原因となり、嫌忌される現象である。スイッチング速度

を抑制することで、リンギングを低減することができるが、スイッチング損失(6.8 節にて後述す

る)を低減するためには立ち上がり・立ち下がり速度を高速にする必要があるため、リンギングの

発生と電力損失はトレードオフの関係にある。付加回路にてリンギングを抑制する方法として、

振動系のエネルギーを減衰させる回路要素(電力変換回路では主に RC スナバ回路が用いられる)

を挿入する対策が挙げられるが、この対策は電力損失を伴うため、電力変換効率の観点からは望

ましくない。 

 

4.4  (実験)N チャネル型 MOS-FET を用いたスイッチング回路 

 本節では、N チャネル型 MOS-FET を用いた LED の PWM 調光回路を製作し、負荷にて消費

される平均電力を MOS-FET の高速スイッチングによって制御することが可能であることおよ

び、ゲートドライバを用いることで容量性負荷であるゲートを高速に駆動できることを確認する。

N チャネル型 MOS-FET を用いた LED 調光回路の回路図を Fig.7、電力制御のイメージを Fig.8

に示す。本回路では,トーテムポール出力型ゲートドライバを内蔵したフォトカプラである

TLP250H を用いている。フォトカプラの入力段には 10 mA 程度の電流を流す必要があるため、

ロジック IC をバッファとして用いることでフォトカプラを駆動する。1uF のセラミックコンデ

ンサはできるだけ TLP250H と短い距離で配線すること。 
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Fig.7  N チャネル型 MOS-FET を用いた LED 調光回路 

 

 
Fig.8 LED 調光回路における電力制御のイメージ図(LED での消費電力のみに着目) 

※図中において𝑉𝐿𝐿𝐿は LED の両端電圧、𝐼𝐿𝐿𝐿は LED を流れる電流、 

𝑃𝐿𝐿𝐿は LED にて消費される電力、𝑃𝐿𝐿𝐿������は𝑃𝐿𝐿𝐿の平均値、𝛼は duty 比を表している 

 

 

コメント:  LED の𝑉𝐹は𝐼𝐿𝐿𝐿によらずほぼ一定なので、LED の調光制御は電圧制御というよりも

電流制御として捉えた方が本質的であろう(実際にLEDドライバの多くは定電流源として動作す

る)。Fig.8 ではスイッチングにより𝑉𝐿𝐿𝐿および𝐼𝐿𝐿𝐿の双方が断続的になっているが、イメージと

しては LED に印加される電圧をスイッチングしているのではなく、LED に流れる電流をスイッ

チングし、平均電流を制御することで平均電力を制御、調光を実現していると捉えるのが良いと

筆者は考える。チョッパ回路の動作を考える際にも、”スイッチング素子で電流の流れる経路を

制御する”と考えると理解しやすい箇所が多々ある。ロジック IC などを使用していると電圧主体

で物事を捉えがちだが、パワーエレクトロニクスでは電流主体で物事を考えることが多い。 

 

実験手順を以下に示す。 

1) Fig.7 の回路を製作する。Q1 には TK40E06N1 を用いるものとする。2 つの 5 V 電源は共通
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のものを使用しても支障はない。 

2) ファンクションジェネレータを用いて周波数 10k~100kHz、振幅 5VPeak−Peak、duty 比 50%

程度の PWM 信号(矩形波)を生成する。 

3) 矩形波を製作した回路に入力し、オシロスコープを用いて各部(𝑉𝐼𝐼, 𝑉𝑂𝑂𝑂,𝑉𝐺𝐺,𝑉𝐷𝐷)の電圧波形

を確認する。 

4) duty 比を変えることでパルスの幅が変わり、目視における LED の明るさもパルスの幅に伴

って変化することを確認する。 

 

4.5 (課題)MOS-FET を用いたスイッチング回路に関する自己学習 

1) フォトカプラを使用するメリットおよびデメリットについて考察せよ。 

2) 実際のゲートドライブ回路では、𝑉𝐺𝐺のスルーレートを高速にする(ゲート抵抗を小さくする)

に伴い Fig.6 に示した波形とは異なる波形となる。これにはいくつか要因が存在するが、そ

の原因について調査・考察せよ。 

3) MOS-FET のゲート・ソース間には抵抗を入れてゲートをプルダウンしなければならない(特

に高電圧を扱う回路の際には必須)。それは何故か考察せよ。 

※ヒント: ゲートが開放(Open)された状態において、ソース・ドレイン間に電圧が印加され

た場合について考えてみると良い(寄生容量の存在を考慮すること) 

4) ゲートドライバの電源端子間にセラミックコンデンサを接続する理由について考察せよ。 

5) パワーエレクトロニクスでは小型化のために大容量の積層セラミックコンデンサがよく用い

られるが、セラミックコンデンサは DC バイアスによって容量が減少する特性を有している。

その原因と減少度合いについて簡易に調査せよ。 

※容量の減少度合いは製品によって異なるので、DC バイアス-容量特性については目安程度 

 で良い 
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5. ハイサイドスイッチング回路 

5.1 (解説)ハイサイドスイッチとローサイドスイッチ 

 DC/DC コンバータを構成する最も重要な回路の一つとして、Fig.9 に示すレグと呼ばれる回路

構成が挙げられる。 

 

  
Fig.9 レグの例 

  

Fig.9 のように、スイッチング素子を 2 連繋ぎとしたものを「レグ(leg)」と呼び、レグを構成す

る個々のスイッチ(※パワーエレクトロニクスではスイッチング素子のことを単にスイッチと呼

ぶことも多い)を「アーム(arm)」と呼ぶ。レグを構成する 2 つのアームについてもそれぞれに名

称が存在し、電源ライン(電位が高い)側に接続されたアームは「ハイサイドスイッチ」もしくは

「上アーム」などと呼ばれ、基準電位(電位が低い)側に接続されたアームは「ローサイドスイッ

チ」もしくは「下アーム」と呼ばれる。本資料中では、ハイサイドスイッチおよびローサイドス

イッチにて表記を統一するものとする。Fig.9 (b),(c)のようにアームはハイサイドスイッチ、ロー

サイドスイッチ双方に自己消弧素子(MOS-FET, IGBT, BJT など)が常に用いられる訳ではなく、

回路の動作上置き換えても問題のない場合は、制御回路の簡易化やコストの観点などから、自己

消弧機能を有さないダイオードが用いられることが多い。このダイオードは還流ダイオードやフ

リーホイリングダイオードなどと呼ばれ、対向スイッチが非導通の際に電流経路を確保する役目

を担う。またハイサイド、ローサイド共に自己消弧素子を用いているレグは「ハーフブリッジ」

とも呼ばれる。 

※ハーフブリッジに受動素子をいくつか付け加えると、ハーフブリッジインバータと呼ばれる基

本的なインバータ回路となる。 

 

補足:レグは DC/DC コンバータのみならずインバータなどを構成する基本的な回路であり、電力

変換回路において頻繁に用いられる。ただし、反転型昇降圧チョッパやそれから派生したコンバ

ータ群、絶縁型コンバータではレグが用いられない(当然ながらレグが構成されていないだけでス

イッチング素子は用いられている)場合もある。 
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5.2 (実験)ハイサイドスイッチによるスイッチング実験 

 本節では、ハイサイドスイッチに N チャネル MOS-FET を用いる際の駆動方法について解説

を行い、実験例を紹介する。Fig.10 にハイサイド側に N チャネル型 MOS-FET を用いる LED

調光回路を示す。 

 

 
Fig.10 ハイサイドスイッチを用いた LED 調光回路 

 

実験手順を以下に示す。 

1) Fig.10 の回路を製作する。2 つの 5 V 電源は共通のものを使用しても支障はない。TLP250H

に接続する 12V 電源はフローティング状態(GND を共通化しない)にすること。 

2) ファンクションジェネレータを用いて周波数 10k~100kHz、振幅 5VPeak−Peak、duty 比 50%

程度の PWM 信号(矩形波)を生成する。 

3) 矩形波を製作した回路に入力し、オシロスコープを用いて各部(𝑉𝐼𝐼, 𝑉𝑂𝑂𝑂,𝑉𝐺 ,𝑉𝐿)の電圧波形を

確認する。このとき、MOS-FET 導通時に𝑉𝐺が負荷の電源電圧 12V よりも高い電圧となるこ

とに着目すること。 

 

5.3 (回路例)Bootstrap 回路の紹介 

 5.2 節での実験より、ハイサイドスイッチに N チャネル型 MOSFET を用いた場合、ハイサイ

ドスイッチを駆動するためには、フローティング電源が必要となることがわかった。フローティ

ング電源を確保する容易な方法として、モジュール化された絶縁型 DC/DC コンバータを用いる

方法(実際にゲートドライブ用の絶縁型 DC/DC モジュールが製品として存在する)があげられる。

しかし、絶縁型 DC/DC モジュールは 1 個あたり約 1000 円と高価であり、絶縁型 DC/DC を使用

できない場合もある。そこで、別途電源を用意せずにハーフブリッジにおけるハイサイドスイッ

チを駆動する方法として、Bootstrap 回路と呼ばれる回路を用いる方法が挙げられる。Fig.11 に

Bootstrap 回路の例を示す。 
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Fig.11 Bootstrap 回路を用いたハーフブリッジ駆動回路 

 

Fig.11 の回路は TLP250H を用いて、ハーフブリッジを駆動する Bootstrap 回路の例である。こ

の回路例のように高い電圧を扱う場合、ダイオードの耐圧に注意する必要がある。Bootstrap 回

路はチャージポンプと呼ばれるコンデンサを用いた昇圧回路の仕組みを利用しており、コンデン

サに蓄積した電荷を用いてハイサイドスイッチの駆動を行う。以下にて簡易に Bootstrap 回路の

動作を説明する。 

(1) ローサイドスイッチが導通状態となった際において、ハイサイドスイッチとローサイドスイ

ッチ間(中性点と呼ばれる)の電位が 0V 付近にまで低下する。 

(2) ハイサイド側のゲートドライバに接続されたコンデンサがダイオードを介して充電される。 

(3) ローサイドスイッチを非導通状態とし、コンデンサに充電した電荷を用いてハイサイドスイ

ッチの駆動を行う。 

Bootstrap 回路はこのようにして、ハイサイドスイッチの駆動を行う。注意として、Bootstrap

回路はハイサイドスイッチを長時間継続して駆動し続けることができない。これはゲート・ソー

ス間の漏れ電流やプルダウン抵抗などの影響により、コンデンサに蓄積されている電荷が徐々に

消費されていくためである。 

 

5.4 (課題)ハイサイドスイッチングなどに関する自己学習 

1) 5.1 節にて、レグを構成するスイッチはダイオードに置き換えられることが多いと記述したが、

大きな電流や低電圧を扱うコンバータではハーフブリッジ型のレグを使用することが多い。

これは何故か考察せよ。 

※ハーフブリッジ型のレグを有する非絶縁コンバータは同期整流型と呼ばれる。 

2) ハーフブリッジを使用する際には、スイッチング時にデッドタイムと呼ばれる双方のスイッ

チが非導通状態となる時間を挿入する必要がある。なぜこのデッドタイムを挿入する必要が

あるか調査せよ。 

ヒント: キーワード「同期整流 貫通電流」にて検索をかけると良い 
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6. 降圧チョッパの理論・設計・製作 

6.1 (理論)DC/DC コンバータの基礎知識 

 4 章の実験では、MOS-FET を PWM により駆動することで、負荷に伝搬される電力の平均値

を制御可能であることを示した。この実験において、負荷電流は断続的(電流が流れている状態お

よび流れていない状態の 2 状態)なものとなっている。変調周波数が十分に高い場合、制御対象

が照明用 LED などであればこれは大きな問題とならない(人間の目は 50Hz 弱までのチラつきし

か認識できないため)。しかし、電力を供給する対象がロジック回路やアナログ回路である場合、

断続的な電流供給による負荷制御を用いることができないことは自明である。LED に対する調

光制御においても、チラつきを許容できない用途などで利用される場合には、4.2 節にて扱った

調光回路は利用できない。リニアレギュレータ(いわゆる 3 端子レギュレータなど)を用いれば、

降圧を行った上で負荷に連続して電流を配給することが可能であるが、リニアレギュレータは降

圧分のエネルギーを全て熱に変換する。そのため、エネルギー利用効率が悪く、大電力を扱うこ

とは難しい。そこで、スイッチングによる断続的な電流を平滑することで、負荷電流を連続にし

ながら電力制御を行う機器が DC/DC コンバータである。DC/DC コンバータではスイッチングと

インダクタの電流平滑作用およびキャパシタの電圧平滑作用を巧みに用いて、電力変換を実現す

る。パワーエレクトロニクス分野の文献などでは、インダクタンスにより電流を蓄積する受動素

子をリアクトルと呼ぶことが多く[1]、本資料中でも以後インダクタをリアクトルと呼ぶものとす

る。多くの負荷は定格電圧が決まっているので、DC/DC コンバータは出力電圧を一定にするよ

うに制御を行うことが多い(ただし、LED などの一部の負荷では定電流制御が用いられる)。 

 DC/DC コンバータは大きく分けると非絶縁型と非絶縁型に分類される。非絶縁型は比較的簡

易な構造をしており、絶縁が求められない用途にて幅広く利用されている。絶縁型は高周波トラ

ンスを介してエネルギー伝搬を行うことで、入力側と出力側を電気的に絶縁(ガルバニック絶縁)

することが可能であり、安全の為に絶縁が必要とされる AC アダプタなどで用いられる[1]。非絶

縁型の例として降圧チョッパや昇圧チョッパ、SEPIC コンバータ、絶縁型の例としてフライバ

ックコンバータやフォワードコンバータ、DAB(Dual Active Bridge)コンバータなどが挙げられ

る[1]。次節以降では代表的な非絶縁型DC/DCコンバータである降圧チョッパについて取り扱う。 

 

コメント:パワーエレクトロニクスの始まりは、NASA のアポロ計画であると書かれた文献を以

前目にしたことがある(残念ながら、文献名を失念してしまった)。その文献によると、当時の電

力制御はリニアレギュレータが主流であり、宇宙環境での排熱処理が大きな問題となっていた。

そこで、電力損失が小さく、発熱の少ないスイッチングレギュレータ(DC/DC コンバータ)が開発

されたとされている。 
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6.2  (理論)リアクトル電流の特性 

 まず、降圧チョッパの動作原理を解説する前に、チョッパ回路の動作を考える際に必要となる

リアクトル電流の特性について考える。ある時刻𝑡におけるリアクトルの両端電圧𝑣𝐿(𝑡)およびリ

アクトル電流𝑖𝐿(𝑡)に関する式[2]を Eq.14 に示す。Eq.14 において、𝐿はリアクトルのインダクタ

ンスを表している。 

 

 𝑣𝐿(𝑡) = 𝐿
𝑑𝑖𝐿(𝑡)
𝑑𝑑

 (14) 

 

Eq.14 の両辺を[0, t]について積分し𝑖𝐿(𝑡)について解くことで、リアクトル電流に関する式である

Eq.15 を得る。 

 

 𝑖𝐿(𝑡) = 𝑖𝐿(0) +
1
𝐿
� 𝑣𝐿(𝑡)
𝑡

0
𝑑𝑑 (15) 

 

Eq.15 より、時刻𝑡におけるリアクトル電流𝑖𝐿(𝑡)は初期時刻𝑡 = 0におけるリアクトル電流𝑖𝐿(0)の

値、およびリアクトルの両端電圧𝑣𝐿(𝑡)の積算値によって決まることがわかる。さらに、この Eq.15

よりリアクトルに関する重要な性質である「リアクトル電流は常に連続となる」ことが確認でき

る。すなわち、リアクトル電流は断続的に変化することはなく(現実世界において𝑣𝐿(𝑡)は有界な

関数と考えて良いため、いかなる場合においても成り立つ)、連続となるように変化する(ただし、

観測時間がリアクトル電流の変化時間に対して非常に長い場合、リアクトル電流が断続的に変化

したかの様に見えることはある)。また、Eq.15 から初期値𝑖𝐿(0)を除き、[0, t]におけるリアクト

ル電流の変化量を∆𝑖𝐿(𝑡)0→𝑡と定める時、∆𝑖𝐿(𝑡)0→𝑡は Eq.16 にて表される。 

 

 ∆𝑖𝐿(𝑡)0→𝑡 = 𝑖𝐿(𝑡) − 𝑖𝐿(0) =
1
𝐿
� 𝑣𝐿(𝑡)
𝑡

0
𝑑𝑑 (16) 

 

次節では、Eq.16 および Eq.15 からわかる性質である「リアクトル電流は常に連続となる」こと

を用いて、降圧チョッパの動作原理を説明する。 

 

6.3  (理論)降圧チョッパの動作原理 

 降圧チョッパ(Back Converter)は基本的な電力変換回路の一つであり、電圧を降圧する機能を

有する回路である。Fig.12 に降圧チョッパの基本的な回路図を示す[1]。 
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Fig.12 降圧チョッパ 

 

Fig.12 に示す降圧チョッパは非同期整流型と呼ばれ、レグのローサイドスイッチにダイオードを

用いている(このダイオードは還流ダイオードとして機能する)。解説の都合上、本節では非同期

整流型の降圧チョッパの動作原理について述べるが、6.6 節にて同期整流型の降圧チョッパにつ

いても簡易に解説を行う。解説にあたって、MOS-FET をスイッチ部とボディダイオード部に分

けて表記し、入力側に直流電圧源、負荷に抵抗を接続した Fig.13 の回路図を用いるものとする。 

       

Fig.13 電圧源と負荷を接続した降圧チョッパ 

 

DC/DC コンバータはスイッチング作用を有する素子を用いて回路を繋ぎかえ(複数の回路方程式

を行き来して)、電力変換を実現している。この時、定常状態では 1 スイッチングサイクル(スイ

ッチング素子が動作する 1 周期)中において、回路は平衡状態にある。このような状態は周期定

常状態と呼ばれる。従って、コンバータを構成するスイッチが導通している状態の回路および、

スイッチが非導通の状態における回路状態について各々に考え、それらが平衡状態となる場合を

考えれば、定常状態におけるコンバータの動作を考えることが可能である[1]。 

以下では Fig.13 の回路において、Q1導通時およびQ1非導通時の 2 つの状態について個々に考え

た後に、周期定常状態となる条件について述べる。 

・Q1導通時における動作 

 Q1導通時における動作を考える。Q1導通時において、ON 抵抗による電圧降下を無視すると、

リアクトル𝐿に印加される電圧𝑉𝐿はキルヒホッフの電圧則より𝑉𝑖𝑖 − 𝑉𝑜𝑜𝑜となる。また、Q1導通時
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の回路方程式に対して、過渡現象を考えると 𝑉𝑖𝑖 ≥ 𝑉𝑜𝑜𝑜の関係が常に成り立つことがわかるため、

リアクトル電流𝐼𝐿はQ1導通時において増加するとわかる。ここで。Q1の導通時間を𝑇𝑂𝑂とすると、

Eq.16 より𝑇𝑂𝑂間にリアクトル電流𝐼𝐿の変化量∆𝐼𝐿(ON)は Eq.17 にて表される。 

 

 ∆𝐼𝐿(ON) =
1
𝐿
� (𝑉𝑖𝑖 − 𝑉𝑜𝑜𝑜)
𝑇𝑂𝑂

0
𝑑𝑑 =

𝑇𝑂𝑂
𝐿

(𝑉𝑖𝑖 − 𝑉𝑜𝑜𝑜) (17) 

 

還流ダイオード D には逆バイアスが印加されているため、非導通状態となる。この時における電

流経路は Fig.14 の様になる。本動作状態ではリアクトル電流は増加するため、リアクトルは電

圧源から供給されたエネルギーの一部(負荷で消費されていない分)を磁気エネルギーとして蓄

積していると考えることができる。 

 

     
Fig.14  Q1導通時における電流経路 

 

・Q1非導通時における動作 

 Q1導通状態から𝑇𝑂𝑂経過後にQ1を非導通状態にした際の動作を考える。Q1 を導通状態から非

導通状態に切り替えることにより、電圧源からの電流配給は断たれるが、リアクトルは「リアク

トル電流は常に連続となる」という性質により、電流を維持しようとする。その結果、正バイア

スが印加されることで還流ダイオードが導通状態となり、リアクトルの電流連続性が確保される。

Q1 非導通時において、ダイオードの電位障壁による電圧降下を無視すると、リアクトル𝐿に印加

される電圧𝑉𝐿はキルヒホッフの電圧則より−𝑉𝑜𝑜𝑜となる。従って、Q1非導通時においてリアクト

ル電流𝐼𝐿は減少するとわかる。ここで、Q1の非導通時間を𝑇𝑂𝑂𝑂とすると、Eq.16 より𝑇𝑂𝑂𝑂間にリ

アクトル電流𝐼𝐿の変化量∆𝐼𝐿(OFF)は Eq.18 にて表される。実際には、出力コンデンサに蓄積した電

荷はQ1非導通時に放電されるため、𝑉𝑜𝑜𝑜は一定ではない(出力電圧にリプルが発生する原因の 1

つである)。しかし、十分に大きい容量の出力コンデンサを用いれば𝑉𝑜𝑜𝑜の変化量∆𝑉𝑜𝑜𝑜は𝑉𝑜𝑜𝑜に対

して無視できるほど小さくなる。また、Q1非導通時におけるリアクトル電流の変化が Eq.5 の様

にはならない動作状態(電流不連続モード)も存在するが、それについては後ほど述べる。 
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 ∆𝐼𝐿(OFF) =
1
𝐿
� (−𝑉𝑜𝑜𝑜)
𝑇𝑂𝑂+𝑇𝑂𝑂𝑂

𝑇𝑂𝑂
𝑑𝑑 = −

𝑇𝑂𝑂𝑂
𝐿

𝑉𝑜𝑜𝑜 (18) 

 

Q1のボディダイオードには逆バイアスが印加されているため、非導通状態である。この時におけ

る電流経路は Fig.15 のようになる。本動作状態ではリアクトル電流は減少するため、リアクト

ルが磁気エネルギーとして蓄えたエネルギーを放出していると考えることができる。 

 

 

Fig.15  Q1非導通時における電流経路 

 

・周期定常状態となる条件 

 Q1導通時およびQ1非導通時における動作について、簡易に解説を行った。これらに基づいて

周期定常状態となる条件について解説を行う。Q1導通時にはリアクトル電流は上昇し、Q1非導

通時にはリアクトル電流は減少する。定常状態では 1 スイッチングサイクル中にてリアクトル電

流の増減が釣り合い、平衡状態となる[1]。すなわち、降圧チョッパにおける周期定常状態は Eq.19

の条件を満たす状態である。 

 

 ∆𝐼𝐿(ON) + ∆𝐼𝐿(OFF) = 0 ⇒  
𝑇𝑂𝑂
𝐿

(𝑉𝑖𝑖 − 𝑉𝑜𝑜𝑜) −
𝑇𝑂𝑂𝑂
𝐿

𝑉𝑜𝑜𝑜 = 0 (19) 

 

𝑉𝑖𝑖と𝑉𝑜𝑜𝑜間の周期定常状態を満たす条件を調べるために Eq.19 を𝑉𝑜𝑜𝑜について解くと、Eq.20 を

得る。Eq.20 において、𝛼 = 𝑇𝑂𝑂/(𝑇𝑂𝑂 + 𝑇𝑂𝑂𝑂)は duty 比(通流率とも呼ばれる)を表している。 

 

 𝑉𝑜𝑜𝑜(CCM) =
𝑇𝑂𝑂

𝑇𝑂𝑂 + 𝑇𝑂𝑂𝑂
𝑉𝑖𝑖 = 𝛼𝑉𝑖𝑖  [V] (20) 

 

Eq.20より、周期定常状態となる入出力電圧の関係はduty比𝛼によってのみ決まることがわかり、

理論上(スイッチング損失、導体損失などを全て無視すれば)は電力損失を生じさせずに duty 比𝛼

を操作することで𝑉𝑜𝑜𝑜よりも低い電圧を任意に得られる。 𝑉𝑜𝑜𝑜が周期定常状態となる電圧を満た
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していない場合や、duty 比が変更された場合はスイッチングサイクルを繰り返すうちに出力コ

ンデンサ𝐶𝑜𝑜𝑜が充電もしくは放電され、周期定常状態へと到達する。この Eq.20 の式にて入出力

関係が記述される動作モードは電流連続モード(CCM: Continuous Current Mode)と呼ばれ、降

圧チョッパの定常状態における基本的な動作モードである。電流連続モードにおける主要な電

流・電圧波形の例を Fig.16 に示す。 

 

 

Fig.16 電流連続モードにおける主要な電流・電圧波形の例 

 

・電流不連続モードにおける動作 

 降圧チョッパには、電流連続モードに対して電流不連続モード(DCM: Discontinuous Current 

Mode)と呼ばれる動作モードが存在する。電流不連続モードは非同期整流型降圧チョッパ特有の

動作モードであり(ただし、同期整流型降圧チョッパでも意図的に制御を行えば電流不連続モード

にて動作させることが可能である)、軽負荷時(出力電流が小さい時)には電流不連続モードにて動

作する。注意として、電流不連続とはリアクトル電流が断続的になっているわけではなく(そのよ

うになることは Eq.15 に反している)、スイッチングサイクル中にてリアクトル電流が一時的に

持続してゼロとなる区間が存在することから、電流不連続モードと呼ばれている。Fig.17 に電流

不連続モードにおける主要な電流・電圧波形の例を示す。 
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Fig.17 電流不連続モードにおける主要な電流・電圧波形の例 

 

Fig.17 に示すように、リアクトル電流は Q1 導通時に∆𝐼𝐿(ON)まで増加し、再度 Q1 が導通するま

でにゼロへと減少する。非同期整流型降圧チョッパではダイオードにより出力側からリアクトル

への逆流が阻止されるため、リアクトル電流は Q1 が再度導通するまでゼロの状態となる。この

ことから、リアクトルに蓄積されたエネルギーは Q1 非導通状態中にて全て放出されていること

がわかる。リアクトルのこの間欠的な動作により、電流不連続モードは電流連続モードとは異な

る入出力特性を有する。1 周期中において、入力側からリアクトルに電流が流れるのは𝑇𝑂𝑂の間

のみであるため、降圧チョッパに入力される電力は Eq.21[3]にて表される。 

 

 

  𝑃𝑖𝑖 =
1

𝑇𝑂𝑂 + 𝑇𝑂𝑂𝑂
� 𝑉𝑖𝑖𝐼𝑄1
𝑇𝑂𝑂

0
𝑑𝑑 =

1
𝑇𝑂𝑂 + 𝑇𝑂𝑂𝑂

�
𝑡
𝐿
𝑉𝑖𝑖(𝑉𝑖𝑖 − 𝑉𝑜𝑜𝑜)

𝑇𝑂𝑂

0
𝑑𝑑 

=
1

𝑇𝑂𝑂 + 𝑇𝑂𝑂𝑂
�
𝑡2

2𝐿
𝑉𝑖𝑖(𝑉𝑖𝑖 − 𝑉𝑜𝑜𝑜)�

0

𝑇𝑂𝑂

=
𝑉𝑖𝑖(𝑉𝑖𝑖 − 𝑉𝑜𝑜𝑜)𝑇𝑂𝑂2

2𝐿(𝑇𝑂𝑂 + 𝑇𝑂𝑂𝑂)  [W]   

(21) 

 

スイッチング損失や導通損失などを全て無視できるものとし、降圧チョッパに入力されたエネル

ギーがすべて出力側へ伝播されるとすると𝑃𝑖𝑖 = 𝑃𝑜𝑜𝑜が成り立つ。従って、𝑃𝑜𝑜𝑜 = 𝑉𝑜𝑜𝑜𝐼𝑜𝑜𝑜および

Eq.21 より Eq.22 の関係を得る。 

 

 𝑉𝑜𝑜𝑜𝐼𝑜𝑜𝑜 =
𝑉𝑖𝑖(𝑉𝑖𝑖 − 𝑉𝑜𝑜𝑜)𝑇𝑂𝑂2

2𝐿(𝑇𝑂𝑂 + 𝑇𝑂𝑂𝑂)  (22) 

 

Eq.22を出力電圧𝑉𝑜𝑜𝑜について解くことで、電流不連続モード時の出力電圧𝑉𝑜𝑜𝑜(DCM)を表すEq.23

が求まる。Duty 比𝛼を用いて𝑉𝑜𝑜𝑜(DCM)を表すと Eq.24 となる。  
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 𝑉𝑜𝑜𝑜(DCM) =
(𝑉𝑖𝑖𝑇𝑂𝑂)2

𝑉𝑖𝑖𝑇𝑂𝑂2 + 2𝐿𝐼𝑜𝑜𝑜(𝑇𝑂𝑂 + 𝑇𝑂𝑂𝑂)
 [V] (23) 

 𝑉𝑜𝑜𝑜(DCM) =
(𝑉𝑖𝑖𝛼)2

𝑉𝑖𝑖𝛼2 + 2𝐿𝐼𝑜𝑜𝑜𝑓
 [V] (24) 

 

Eq.23 および Eq.24 は出力電流𝐼𝑜𝑜𝑜を含んでいるため、電流不連続モード時において出力電圧は

𝑇𝑂𝑂,𝑇𝑂𝑂𝑂のみで定まらず、出力電流にも依存することがわかる。また、 𝑇𝑂𝑂の間にリアクトルに

蓄積されるエネルギーがリアクトル容量𝐿により決まるため、出力電圧はリアクトル容量を含む

式となる。 

 次に電流不連続モードが発生する条件について考える。電流不連続モードはリアクトル電流が

持続してゼロとなった際に発生するため、リアクトルに生じるリプル電流の最小値がゼロとなる

条件について考えれば良い。この電流連続モードと電流不連続モードの境界動作は電流境界モー

ド(BCM: Boundary Current Mode)や臨界モードなどと呼ばれる。電流境界モードではリアクト

ル電流がゼロに到達するものの、電流の減少には𝑇𝑂𝑂𝑂の時間を要しているため、出力電圧は電流

連続モードの出力電圧𝑉𝑜𝑜𝑜(CCM)である Eq.20 と等しい。従って、この時の出力電流は電流連続モ

ード同様にリアクトル電流の平均値となるため、電流境界モードにおける出力電流𝐼𝑜𝑜𝑜(BCM)は

Eq.25 にて表される。Eq.25 において、∆𝐼𝐿����はリアクトル電流の平均値、𝑉𝑜𝑜𝑜(BCM) は電流境界モー

ドにおける出力電圧を表す。 

 

 

  𝐼𝑜𝑜𝑜(BCM) = ∆𝐼𝐿���� =
∆𝐼𝐿(ON)

2
=
𝑇𝑂𝑂
2𝐿

�𝑉𝑖𝑖 − 𝑉𝑜𝑜𝑜(BCM)� 

=
𝑇𝑂𝑂
2𝐿

�𝑉𝑖𝑖 − 𝑉𝑜𝑜𝑜(CCM)� =
𝑇𝑂𝑂
2𝐿

�𝑉𝑖𝑖 −
𝑇𝑂𝑂

𝑇𝑂𝑂 + 𝑇𝑂𝑂𝑂
𝑉𝑖𝑖� =

𝑇𝑂𝑂𝑇𝑂𝑂𝑂
2𝐿(𝑇𝑂𝑂 + 𝑇𝑂𝑂𝑂)𝑉𝑖𝑖 [A]   

(25) 

 

Eq.25 にて求めた電流境界モード時における出力電流𝐼𝑜𝑜𝑜(BCM)を用いると、各モードの動作条件

は Eq.26 のようになる。 

 

 

⎩
⎨

⎧ 電流連続モード(CCM):  𝐼𝑜𝑜𝑜 > 𝐼𝑜𝑜𝑜(BCM)

 電流境界モード(BCM):  𝐼𝑜𝑜𝑜 = 𝐼𝑜𝑜𝑜(BCM)

電流不連続モード(DCM):  𝐼𝑜𝑜𝑜 < 𝐼𝑜𝑜𝑜(BCM)

 (26) 

 

Eq.23 にて𝑉𝑜𝑜𝑜(DCM)を𝐼𝑜𝑜𝑜の関数と考えると、𝑉𝑜𝑜𝑜(DCM)は単調減少関数である。Eq.26 より、電流

不連続モードにて動作する𝐼𝑜𝑜𝑜の範囲は[0, 𝐼𝑜𝑜𝑜(BCM))であるため、電流不連続モードと電流連続モ

ードにおける出力電圧間には Eq.27 の関係が存在する。 
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  𝑉𝑜𝑜𝑜(DCM) > 𝑉𝑜𝑜𝑜(DCM)�𝐼𝑜𝑜𝑜=𝐼𝑜𝑜𝑜(BCM)
=

(𝑉𝑖𝑖𝑇𝑂𝑂)2

𝑉𝑖𝑖𝑇𝑂𝑂2 + 2𝐿𝐼𝑜𝑜𝑜(BCM)(𝑇𝑂𝑂 + 𝑇𝑂𝑂𝑂)
 

=
(𝑉𝑖𝑖𝑇𝑂𝑂)2

𝑉𝑖𝑖𝑇𝑂𝑂2 + 𝑉𝑖𝑖𝑇𝑂𝑂𝑇𝑂𝑂𝑂
=

𝑇𝑂𝑂
𝑇𝑂𝑂 + 𝑇𝑂𝑂𝑂

𝑉𝑖𝑖 = 𝑉𝑜𝑜𝑜(CCM)   

(27) 

 

Eq.27 より、電流不連続モードにおける出力電圧𝑉𝑜𝑜𝑜(DCM)は電流連続モードにおける出力電圧

𝑉𝑜𝑜𝑜(CCM)よりも大きくなることがわかる。例として、入力電圧 24 V、Duty 比 50 %、リアクトル

容量を 200 μH、スイッチング周波数を 100 kHz とした場合における、非同期整流型降圧チョッ

パの出力電圧𝑉𝑜𝑜𝑜・出力電流𝐼𝑜𝑜𝑜間の特性を Fig.18 に示す。 

 

 
Fig.18 非同期整流降圧チョッパにおける𝑉𝑜𝑜𝑜  −  𝐼𝑜𝑜𝑜間の特性 

 

コラム: 降圧チョッパは電源電圧をスイッチングする事でパルス状電圧を生成し、それを LC フ

ィルタ回路で均すことで直流電圧を生成する回路と捉えることもできる。この考えを用いると、

古典制御論に基づいて電流連続モードにおける降圧チョッパの動作を容易にモデリングする(当

然ながら線型近似を行うことでモデル化する)ことが可能である(リアクトル電流が 0 となる区間

に起因する非線形性の影響により、電流不連続モードは簡単にモデル化できない)。降圧チョッパ

のモデル化については、別途定電圧制御システムの設計手引きにて解説を行う予定なので、もし

興味をお持ちであれば是非ご一読願いたい。 

 

6.4 (設計)降圧チョッパの設計手法 

 6.3 節にて降圧チョッパの動作原理について述べたが、実際に回路の製作を行うためには回路

定数の決定や部品選定を行う必要がある。これらのパラメータは降圧チョッパの特性を決定する

ため、要求仕様に応じて適切なパラメータを決定する必要がある。本節では、部品選定の際に必

要となる回路定数、および厳守すべき各種パラメータ(定格リプル電流、耐圧、耐電流など)の決
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定・導出手法について、電流連続モード動作時における時間領域での解析に基づいた一例を述べ

る。その後、実際に要求仕様例を設定し、要求仕様を満たす降圧チョッパの設計を行う。 

 

・リアクトルの選定 

 電流連続モードでの定格時における動作に基づいて、リアクトルの選定を行う。降圧チョッパ

にて、リアクトルに生じるリプル電流の変化量∆𝐼𝐿(= ∆𝐼𝐿𝑂𝑂 = ∆𝐼𝐿𝑂𝑂𝑂)はリアクトルの容量𝐿により

決定される。Eq.17、Eq.20 および𝑇𝑂𝑂が(𝑇𝑂𝑂 + 𝑇𝑂𝑂𝑂) 𝛼にて書き換えられることを利用すると、∆𝐼𝐿

と𝐿との関係を表す Eq.28 を得る。ただし、Eq.16 において𝑓 = 1/(𝑇𝑂𝑂 + 𝑇𝑂𝑂𝑂)はスイッチング周

波数を表す。 

 

 ∆𝐼𝐿 =
𝑇𝑂𝑂
𝐿

(𝑉𝑖𝑖 − 𝑉𝑜𝑜𝑜) =
1
𝐿

(𝑉𝑖𝑖 − 𝑉𝑜𝑜𝑜)(𝑇𝑂𝑂 + 𝑇𝑂𝑂𝑂)𝛼 =
(𝑉𝑖𝑖 − 𝑉𝑜𝑜𝑜)𝑉𝑜𝑜𝑜

𝐿𝐿𝑉𝑖𝑖
  [APeak−Peak] (28) 

 

Eq.28 をインダクタンス𝐿について解くと、Eq.29 を得る。 

 

 𝐿 =
(𝑉𝑖𝑖 − 𝑉𝑜𝑜𝑜)𝑉𝑜𝑜𝑜

∆𝐼𝐿𝑓𝑉𝑖𝑖
  [H] (29) 

 

Eq.29 を用いることで、入出力電圧𝑉𝑖𝑖とスイッチング周波数𝑓、∆𝐼𝐿の目標値より、∆𝐼𝐿を達成で

きるリアクトルの最小値を決定することができる。また、 1 スイッチングサイクル中におけるリ

アクトルに流れる電流の平均値𝐼𝐿�は出力電流𝐼𝑜𝑜𝑜と等しいことから、1 スイッチングサイクル中に

おけるリアクトルに流れる電流の最大値𝐼𝐿𝑀𝑀𝑀は Eq.30 となる。リアクトルを選定する際には

Eq.30 以上の電流許容値が必要となる。 

 

 𝐼𝐿𝑀𝑀𝑀 = 𝐼𝑜𝑜𝑜 +
∆𝐼𝐿
2

  [A] (30) 

 

なお、リアクトルを選ぶ際にはインダクタンスと電流許容値のみならず、巻線抵抗にも気を配る

必要がある。電力損失を抑えるために、できるだけ巻線抵抗が小さいリアクトルを選定すること

が望ましい。巻線抵抗により生じる電力損失の具体的な計算方法については、6.8 節にて述べる． 

・入力コンデンサの選定 

 電流連続モードでの定格時における動作に基づいて、入力コンデンサの選定を行う。理想的な

電圧源に降圧チョッパが接続されている場合、入力コンデンサは必要ではない。しかし、実際の

降圧チョッパでは線路インダクタンスによる影響、電源のスルーレートにおける制約などにより、

入力コンデンサを挿入する必要がある。Fig.19 に入力コンデンサ周辺の寄生素子を考慮した降圧
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チョッパの回路図を示す。Fig.19 において、𝑅𝐿𝐿𝐿𝐿_𝑖𝑖は線路抵抗、𝐿𝐿𝐿𝐿𝐿は線路インダクタンス、𝑅𝐸𝐸𝐸

は入力コンデンサの ESR(等価直列抵抗)、𝐿𝐸𝐸𝐸は入力コンデンサの ESL(等価直列インダクタン

ス)を表す。 

 

 
Fig.19 入力コンデンサ周辺の寄生素子を考慮した降圧チョッパ 

 

入力コンデンサは Q1 に生じるパルス状電流を吸収する役割を有しており、大きなリプル電流が

生じる。Fig.20 に入力コンデンサが理想的な平滑作用を示した際における各部の波形を示す。  

 

 
Fig.20 入力コンデンサによる入力電流の平滑作用例(理想状態) 

 

ただし、実際の降圧チョッパでは入力コンデンサの容量が有限であることに加えて、線路インダ

クタンス𝐿𝐿𝐿𝐿𝐿，ESR および ESL による影響が生じる。従って、入力電流𝐼𝑖𝑖はリプルを含み、Fig.20

に示した完全に平坦な波形とはならない。この場合、入力コンデンサに生じる電流𝐼𝐶𝑖𝑖の振幅は

Fig.20 に示した波形よりも小さくなる。よって、入力コンデンサに生じるリプル電流(リプル電

流は主に実効値にて取り扱われる)の取り得る最大値は、理想状態(Fig.16)における𝐼𝐶𝑖𝑖の実効値
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𝐼𝐶𝑖𝑖_𝑅𝑅𝑅となる。Fig.20 に示した𝐼𝐶𝑖𝑖に基づいて、𝐼𝐶𝑖𝑖_𝑅𝑅𝑅の計算を行うと Eq.31 を得る。 

 

 

𝐼𝐶𝑖𝑖_𝑅𝑅𝑅 = �
1

𝑇𝑂𝑂 + 𝑇𝑂𝑂𝑂
� �𝐼𝐶𝑖𝑖(𝑡)�2𝑑𝑑
𝑇𝑂𝑂+𝑇𝑂𝑂𝑂

0
 

= �
1

𝑇𝑂𝑂 + 𝑇𝑂𝑂𝑂
�� �−

∆𝐼𝐿
𝑇𝑂𝑂

𝑡 − (1 − 𝛼)𝐼𝑜𝑜𝑜 +
∆𝐼𝐿
2
�
2

𝑑𝑑 + � (𝛼𝐼𝑜𝑜𝑜)2𝑑𝑑
𝑇𝑂𝑂+𝑇𝑂𝑂𝑂

𝑇𝑂𝑂

𝑇𝑂𝑂

0
� 

= 𝐼𝑜𝑜𝑜�𝛼 �1 +
∆𝐼𝐿2

12𝐼𝑜𝑜𝑜2
� − 𝛼2 = �

𝑉𝑜𝑜𝑜
𝑉𝑖𝑖

�𝐼𝑜𝑜𝑜2 +
∆𝐼𝐿2

12
� − �𝐼𝑜𝑜𝑜

𝑉𝑜𝑜𝑜
𝑉𝑖𝑖

�
2

  [ARMS] 

(31) 

 

入力コンデンサのリプル電流は、Eq.31 における𝐼𝐶𝑖𝑖_𝑅𝑅𝑅以上となることはない。従って、入力コ

ンデンサを選定する際には𝐼𝐶𝑖𝑖_𝑅𝑅𝑅以上の定格リプル電流を有するコンデンサを選べば良い。 

 次に、入力コンデンサに生じるリプル電圧について述べる。前述の通り、実際の降圧チョッパ

において入力コンデンサの容量は有限である。従って、入力コンデンサの電荷量の変化により、

入力電圧𝑉𝑖𝑖にもリプルが重複する。入力コンデンサの容量𝐶𝑖𝑖は、この入力リプル電圧の振幅∆𝑉𝑖𝑖

を決定する要因の 1 つとなる。さらに、ESR により生じる電圧降下、電流変化時に ESL によっ

て発生する起電力も入力リプル電圧を生じさせる要因となる。これらを踏まえると、入力リプル

電圧∆𝑉𝑖𝑖は入力コンデンサの電荷量変動に起因するリプル電圧∆𝑉𝐶𝑖𝑖、ESR に起因するリプル電

圧∆𝑉𝐸𝐸𝐸および ESL に起因するリプル電圧∆𝑉𝐸𝐸𝐸の合計値となることがわかる。当然ながら、入

力リプル電圧∆𝑉𝑖𝑖は入力コンデンサの電流𝐼𝐶𝑖𝑖に依存するため、回路条件によりその値は大きく異

なる。しかし、理想状態(Fig.20)において入力コンデンサに生じる電流𝐼𝐶𝑖𝑖の振幅は最も大きくな

るため、∆𝑉𝐶𝑖𝑖は Fig.20 における𝐼𝐶𝑖𝑖に基づいて計算して問題ない(worst-case を想定して設計し

たことになる)。理想状態の𝐼𝐶𝑖𝑖に基づいて、入力コンデンサの電荷量変動に起因するリプル電圧

∆𝑉𝐶𝑖𝑖を求めた結果を Eq.32 に示す。ただし、Eq.32 において𝑓はスイッチング周波数を表す。 

 

 

 ∆𝑉𝐶𝑖𝑖 = �
1
𝐶𝑖𝑖

� 𝐼𝐶𝑖𝑖(𝑡)𝑑𝑑
𝑇𝑂𝑂

0
� = �

1
𝐶𝑖𝑖

� 𝐼𝐶𝑖𝑖(𝑡)𝑑𝑑
𝑇𝑂𝑂+𝑇𝑂𝑂𝑂

𝑇𝑂𝑂
� 

=
1
𝐶𝑖𝑖

� 𝛼𝐼𝑜𝑜𝑜𝑑𝑑
𝑇𝑂𝑂+𝑇𝑂𝑂𝑂

𝑇𝑂𝑂
=
𝛼𝐼𝑜𝑜𝑜𝑇𝑂𝑂𝑂

𝐶𝑖𝑖
=
𝛼𝐼𝑜𝑜𝑜
𝐶𝑖𝑖

𝑇𝑂𝑂𝑂
𝑇𝑂𝑂 + 𝑇𝑂𝑂𝑂

1
𝑇𝑂𝑂 + 𝑇𝑂𝑂𝑂

=
𝛼(1 − 𝛼)𝐼𝑜𝑜𝑜

𝐶𝑖𝑖𝑓
  [VPeak−Peak]  

(32) 

 

∆𝑉𝐶𝑖𝑖と同様の理由により、∆𝑉𝐸𝐸𝐸 ,∆𝑉𝐸𝐸𝐸についても Fig.20 における𝐼𝐶𝑖𝑖に基づいて計算して問題な

いことがわかる。理想動作状態の𝐼𝐶𝑖𝑖に基づいて、入力コンデンサの ESR に起因するリプル電圧

∆𝑉𝐸𝐸𝐸を求めた結果を Eq.33 に示す。  
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   ∆𝑉𝐸𝐸𝐸 = 𝑅𝐸𝐸𝐸𝐼𝐶𝑖𝑖 𝑃𝑃𝑃𝑃−𝑃𝑃𝑃𝑃 = 𝑅𝐸𝐸𝐸�𝐼𝐶𝑖𝑖(𝑇𝑂𝑂) − 𝐼𝐶𝑖𝑖(0)� 

= 𝑅𝐸𝐸𝐸(1 − 𝛼)𝐼𝑜𝑜𝑜  [VPeak−Peak]    
(33) 

 

Fig.20 の𝐼𝐶𝑖𝑖に基づいて、入力コンデンサの ESL に起因するリプル電圧∆𝑉𝐸𝐸𝐸を求めた結果を

Eq.34 に示す。注意として、Eq.34 では ESL により生じる起電力のうちリプルとして現れる起電

力(𝐼𝐶𝑖𝑖が連続して変化することにより生じる起電力)のみを考慮している。 𝐼𝐶𝑖𝑖が急変するタイミ

ング(Q1 の導通・非導通切り替え時)では瞬間的に大きな起電力が発生するが、この際に生じる電

圧はリプルではなくスパイクと呼ばれ、ノイズの原因となる。  

 

 

   ∆𝑉𝐸𝐸𝐸 = 𝐿𝐸𝐸𝐸 �
∆𝐼𝐶𝑖𝑖(ON)

𝑇𝑂𝑂
� + 𝐿𝐸𝐸𝐸 �

∆𝐼𝐶𝑖𝑖(OFF)

𝑇𝑂𝑂𝑂
� 

 = 𝐿𝐸𝐸𝐸
(1 − 𝛼)𝐼𝑜𝑜𝑜

𝑇𝑂𝑂
= 𝐿𝐸𝐸𝐸

𝛼
𝑇𝑂𝑂

�
1
𝛼
− 1� 𝐼𝑜𝑜𝑜 = 𝐿𝐸𝐸𝐸

1
𝑇𝑂𝑂 + 𝑇𝑂𝑂𝑂

�
1
𝛼
− 1� 𝐼𝑜𝑜𝑜 

= 𝐿𝐸𝐸𝐸𝑓 �
1
𝛼
− 1� 𝐼𝑜𝑜𝑜  [VPeak−Peak]    

(34) 

 

Eq.32, Eq.33 および Eq.34 の合計値が入力リプル電圧∆𝑉𝑖𝑖となる。入力リプル電圧∆𝑉𝑖𝑖を計算し

た結果を Eq.35 に示す。 

 

 

   ∆𝑉𝑖𝑖 = ∆𝑉𝐶𝑖𝑖 + ∆𝑉𝐸𝐸𝐸 + ∆𝑉𝐸𝐸𝐸 

        =
𝛼(1 − 𝛼)
𝐶𝑖𝑖𝑓

𝐼𝑜𝑜𝑜 + 𝑅𝐸𝐸𝐸(1 − 𝛼)𝐼𝑜𝑜𝑜 + 𝐿𝐸𝐸𝐸𝑓 �
1
𝛼
− 1� 𝐼𝑜𝑜𝑜 

= �
1

𝐶𝑖𝑖𝑓
𝑉𝑜𝑜𝑜
𝑉𝑖𝑖

�1 −
𝑉𝑜𝑜𝑜
𝑉𝑖𝑖

� + 𝑅𝐸𝐸𝐸 �1 −
𝑉𝑜𝑜𝑜
𝑉𝑖𝑖

� + 𝐿𝐸𝐸𝐸𝑓 �
𝑉𝑖𝑖
𝑉𝑜𝑜𝑜

− 1�� 𝐼𝑜𝑜𝑜  [VPeak−Peak]   

(35) 

 

従って、Eq.35 を用いることで入力リプル電圧∆𝑉𝑖𝑖を見積もることができる。入力コンデンサを

選定する際には、入力リプル電圧∆𝑉𝑖𝑖の要求仕様を満たす(すなわち、要求仕様よりも小さなリプ

ル電圧となる)静電容量、ESR および ESL を有し、Eq.31 にて求めたリプル電流に耐性を有する

コンデンサを選定すれば良い。なお、耐圧は𝑉𝑖𝑖 + ∆𝑉𝑖𝑖 ≒ 𝑉𝑖𝑖に対して余裕のあるものを選ぶよう

に注意する。 

 

・出力コンデンサの選定 

 電流連続モードでの定格時における動作に基づいて、出力コンデンサの選定を行う。Fig.21 に

出力コンデンサ周辺の寄生素子を考慮した降圧チョッパの回路図を示す。Fig.21 にて、 𝐿𝐿𝐿𝐿𝐿′は

線路インダクタンス、𝑅𝐸𝐸𝐸′は出力コンデンサの ESR、𝐿𝐸𝐸𝐸′は出力コンデンサの ESL を表す。
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Fig.21 において、線路抵抗は負荷抵抗の一部とみなせるため省略している。 

 

 
Fig.21 出力コンデンサ周辺の寄生素子を考慮した降圧チョッパ 

 

出力コンデンサはリアクトル電流に含まれるリプルを吸収する役割を有しており、理想的には出

力コンデンサに流れる電流はリアクトル電流のリプル成分と一致する。Fig.22 に出力コンデンサ

が理想的な平滑作用を示した際における各部の波形を示す。 

 

 
Fig.22 出力コンデンサによる出力電流の平滑作用例(理想状態) 

 

ただし、実際の降圧チョッパでは入力電流𝐼𝑖𝑖と同様に、出力電流𝐼𝑜𝑜𝑜はリプルを含む電流波形と

なる。従って、出力電流𝐼𝑜𝑜𝑜は Fig.20 に示した完全に平坦な波形とはならない。この場合、出力

コンデンサに生じる電流𝐼𝐶𝑜𝑜𝑜の振幅は Fig.22 よりも小さくなる。よって、出力コンデンサに生じ

るリプル電流の取り得る最大値は、理想状態(Fig.22)における𝐼𝑜𝑜𝑜の実効値𝐼𝐶𝑜𝑜𝑜_𝑅𝑅𝑅となる。Fig.22

に示した𝐼𝐶𝑜𝑜𝑜に基づいて、𝐼𝐶𝑜𝑜𝑜_𝑅𝑅𝑅の計算を行うと Eq.36 を得る。ただし、Eq.36 中では計算の
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簡易化のために[𝑇𝑂𝑂,𝑇𝑂𝑂 + 𝑇𝑂𝑂𝑂]を[0,𝑇𝑂𝑂𝑂]に置き換えていることに注意すること。 

 

 

  𝐼𝐶𝑜𝑜𝑜_𝑅𝑅𝑅 =  �
1

𝑇𝑂𝑂 + 𝑇𝑂𝑂𝑂
� �𝐼𝐶𝑜𝑜𝑜(𝑡)�

2𝑑𝑑
𝑇𝑂𝑂+𝑇𝑂𝑂𝑂

0
 ※ ↓簡易化のために区間・関数を変更 

=  �
1

𝑇𝑂𝑂 + 𝑇𝑂𝑂𝑂
�� �

∆𝐼𝐿
𝑇𝑂𝑂

𝑡 −
∆𝐼𝐿
2
�
2

𝑑𝑑 + � �−
∆𝐼𝐿
𝑇𝑂𝑂𝑂

𝑡 +
∆𝐼𝐿
2
�
2

𝑑𝑑
𝑇𝑂𝑂𝑂

0

𝑇𝑂𝑂

0
� 

=  ∆𝐼𝐿�
1

12
  [ARMS]    

(36) 

 

出力コンデンサのリプル電流は、Eq.36 における𝐼𝐶𝑜𝑜𝑜_𝑅𝑅𝑅以上となることはない。従って、出力

コンデンサを選定する際には𝐼𝐶𝑜𝑜𝑜_𝑅𝑅𝑅以上の定格リプル電流を有するコンデンサを選べば良い。 

 次に、出力コンデンサのリプル電圧について述べる。前述の通り、実際の降圧チョッパでは出

力コンデンサの容量は有限であることに加えて、入力コンデンサ同様に出力コンデンサにも ESR

および ESL が存在する。従って、出力電圧𝑉𝑜𝑜𝑜にもリプルが重複する。この出力リプル電圧∆𝑉𝑜𝑜𝑜

は出力コンデンサの電荷量変動に起因するリプル電圧∆𝑉𝐶𝑜𝑜𝑜、ESR に起因するリプル電圧∆𝑉𝐸𝐸𝐸′

および ESL に起因するリプル電圧∆𝑉𝐸𝐸𝐸′の合計値となる。出力リプル電圧∆𝑉𝑜𝑜𝑜は出力コンデン

サの電流𝐼𝐶𝑜𝑜𝑜に依存するため、回路条件によりその値は大きく異なる。しかし、理想状態(Fig.22)

において出力コンデンサに生じる電流𝐼𝐶𝑜𝑜𝑜の振幅は最も大きくなるため、∆𝑉𝐶𝑜𝑜𝑜は Fig.22 におけ

る𝐼𝐶𝑜𝑜𝑜に基づいて計算して問題ない。理想状態の𝐼𝐶𝑜𝑜𝑜に基づいて、出力コンデンサの電荷量変動

に起因するリプル電圧の振幅∆𝑉𝐶𝑜𝑜𝑜を求めた結果を Eq.37 に示す。ただし、Eq.37 中では計算の

簡易化のために[𝑇𝑂𝑂,𝑇𝑂𝑂 + 𝑇𝑂𝑂𝑂/2]を[0,𝑇𝑂𝑂𝑂/2]に置き換えていることに注意すること。 

 

 

   ∆𝑉𝐶𝑜𝑜𝑜 =
1
𝐶𝑜𝑜𝑜

� 𝐼𝐶𝑜𝑜𝑜(𝑡)𝑑𝑑
𝑇𝑂𝑂+

𝑇𝑂𝑂𝑂
2

𝑇𝑂𝑂
2

    ※ ↓簡易化のために区間・関数を変更 

=
1
𝐶𝑜𝑜𝑜

�� �
∆𝐼𝐿
𝑇𝑂𝑂

𝑡 −
∆𝐼𝐿
2
� 𝑑𝑑

𝑇𝑂𝑂

𝑇𝑂𝑂
2

+ � �−
∆𝐼𝐿
𝑇𝑂𝑂𝑂

𝑡 +
∆𝐼𝐿
2
� 𝑑𝑑

𝑇𝑂𝑂𝑂
2

0
� 

=
∆𝐼𝐿(𝑇𝑂𝑂 + 𝑇𝑂𝑂𝑂)

8𝐶𝑜𝑜𝑜
=

∆𝐼𝐿
8𝐶𝑜𝑜𝑜𝑓

  [VPeak−Peak]    

(37) 

 

∆𝑉𝐶𝑜𝑜𝑜と同様の理由により、∆𝑉𝐸𝐸𝐸′および∆𝑉𝐸𝐸𝐸′についても Fig.22 における𝐼𝐶𝑜𝑜𝑜に基づいて計算し

て問題ない。理想動作状態の𝐼𝐶𝑜𝑜𝑜に基づいて、出力コンデンサの ESR に起因するリプル電圧

∆𝑉𝐸𝐸𝐸′を求めた結果を Eq.38 に示す。 

 



 32 

 ∆𝑉𝐸𝐸𝐸′ = 𝑅𝐸𝐸𝐸′𝐼𝐶𝑜𝑜𝑜 𝑃𝑃𝑃𝑃−𝑃𝑃𝑃𝑃 = 𝑅𝐸𝐸𝐸′ ��𝐼𝑜𝑜𝑜 +
∆𝐼𝐿
2
� − �𝐼𝑜𝑜𝑜 −

∆𝐼𝐿
2
�� = 𝑅𝐸𝐸𝐸′∆𝐼𝐿  [VPeak−Peak] (38) 

 

Fig.22 の𝐼𝐶𝑜𝑜𝑜に基づいて、出力コンデンサの ESL に起因するリプル電圧∆𝑉𝐸𝐸𝐸′を求めた結果を

Eq.39 に示す。  

 

 

   ∆𝑉𝐸𝐸𝐸′ = 𝐿𝐸𝐸𝐸′ �
∆𝐼𝐶𝑜𝑜𝑜(ON)

𝑇𝑂𝑂
� + 𝐿𝐸𝐸𝐸′ �

∆𝐼𝐶𝑜𝑜𝑜(OFF)

𝑇𝑂𝑂𝑂
� 

= 𝐿𝐸𝐸𝐸′ �
∆𝐼𝐿
𝑇𝑂𝑂

+
∆𝐼𝐿
𝑇𝑂𝑂𝑂

� = 𝐿𝐸𝐸𝐸′∆𝐼𝐿
𝑇𝑂𝑂 + 𝑇𝑂𝑂𝑂
𝑇𝑂𝑂𝑇𝑂𝑂𝑂

= 𝐿𝐸𝐸𝐸′
𝑓∆𝐼𝐿

𝛼(1 − 𝛼) 

= 𝐿𝐸𝐸𝐸′
𝑉𝑖𝑖2∆𝐼𝐿𝑓

𝑉𝑜𝑜𝑜(𝑉𝑖𝑖 − 𝑉𝑜𝑜𝑜)
  [VPeak−Peak]    

(39) 

 

Eq.37, Eq.38 および Eq.39 の合計値が出力リプル電圧∆𝑉𝑜𝑜𝑜となる。出力リプル電圧∆𝑉𝑜𝑜𝑜を計算

した結果を Eq.40 に示す。 

 

 

   ∆𝑉𝑜𝑜𝑜 = ∆𝑉𝐶𝑜𝑜𝑜 + ∆𝑉𝐸𝐸𝐸′ + ∆𝑉𝐸𝐸𝐸′ 

= �
1

8𝐶𝑜𝑜𝑜𝑓
+ 𝑅𝐸𝐸𝐸′ + 𝐿𝐸𝐸𝐸′

𝑉𝑖𝑖2𝑓
𝑉𝑜𝑜𝑜(𝑉𝑖𝑖 − 𝑉𝑜𝑜𝑜)

� ∆𝐼𝐿  [VPeak−Peak]    
(40) 

 

出力コンデンサを選定する際には、出力リプル電圧∆𝑉𝑜𝑜𝑜の要求仕様を満たす静電容量、ESR お

よび ESL を有し、Eq.36 にて求めたリプル電流に耐性を有するコンデンサを選定すれば良い。

なお、耐圧は𝑉𝑜𝑜𝑜 + ∆𝑉𝑜𝑜𝑜 ≒ 𝑉𝑜𝑜𝑜に対して余裕のあるものを選ぶように注意する。 

 

・ハイサイドスイッチ Q1 の選定 

 スイッチング素子を選定する際には、デバイスに印加される最大電圧およびデバイスを流れる

最大電流に留意する必要がある。さらに、電力変換効率を高めるためには導通損失およびスイッ

チング損失を抑える必要があるため、ON抵抗(BJTや IGBTではコレクタ・エミッタ間電圧𝑉𝐶𝐶)や

動作速度にも十分留意することが求められる。以上を踏まえた上で、Q1 の動作状態について考

える。Q1 導通時に流れる電流はリアクトル電流𝐼𝐿と等しい。従って、Q1 には最大で𝐼𝐿𝑀𝑀𝑀に相

当する電流が流れるため、𝐼𝐿𝑀𝑀𝑀以上の定格電流が求められる。さらに、Q1 非導通時には入力コ

ンデンサと等しい電圧が Q1 には印加される。従って、Q1 には𝑉𝑖𝑖 + ∆𝑉𝑖𝑖 ≒ 𝑉𝑖𝑖以上の耐圧が求め

られる。また、スイッチング素子が電力変換効率に及ぼす影響を厳密に評価するためには、導通

損失およびスイッチング損失などを実際に計算し、見積もる必要がある。この具体的な計算方法

については、6.7 節にて述べる。 
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・ローサイドスイッチ D(Q2)の選定 

 非同期整流型降圧チョッパにおいてはローサイドスイッチにはダイオード、同期整流型降圧チ

ョッパには自己消弧素子が用いられる。何れのトポロジーにおいても、ハイサイドスイッチ同様

に適切なデバイスを選定する必要がある。特に、ダイオードを用いる際には順方向電圧に起因す

る比較的大きな導通損失が発生し、コンバータの効率低下の大きな要因の一つとなるため、順方

向電圧が小さい SBD(Schottky Barrier Diode)を使用することが望ましい。Q1 同様に Q2 につ

いても耐電流および耐電圧を考えると、 𝐼𝐿𝑀𝑀𝑀以上の耐電流および𝑉𝑖𝑖 + ∆𝑉𝑖𝑖 ≒ 𝑉𝑖𝑖以上の耐電圧

が求められるとわかる。ローサイドスイッチではハイサイドスイッチと異なり、ダイオード(同期

整流型の場合はボディダイオード)のリカバリ特性に起因する損失が発生する。ハイサイドスイッ

チ同様に、ローサイドスイッチにて生じる損失の具体的な計算方法については、6.7 節にて述べ

る。 

  

・設計手法 

 設計のために導出を行なった各式を Table.1 に示す。 

 

Table.1 降圧チョッパの設計に用いる式一覧 

 Formulas Eq.No 

Reactor’s formulas 

𝐿 =
(𝑉𝑖𝑖 − 𝑉𝑜𝑜𝑜)𝑉𝑜𝑜𝑜

∆𝐼𝐿𝑓𝑉𝑖𝑖
  [H] (29) 

𝐼𝐿𝑀𝑀𝑀 = 𝐼𝑜𝑜𝑜 +
∆𝐼𝐿
2

  [A] (30) 

Input Capacitor’s 

formulas 

𝐼𝐶𝑖𝑖_𝑅𝑅𝑅 = �
𝑉𝑜𝑜𝑜
𝑉𝑖𝑖

�𝐼𝑜𝑜𝑜2 +
∆𝐼𝐿2

12
� − �𝐼𝑜𝑜𝑜

𝑉𝑜𝑜𝑜
𝑉𝑖𝑖

�
2

  [ARMS] (31) 

∆𝑉𝑖𝑖 = �
1

𝐶𝑖𝑖𝑓
𝑉𝑜𝑜𝑜
𝑉𝑖𝑖

�1 −
𝑉𝑜𝑜𝑜
𝑉𝑖𝑖

� + 𝑅𝐸𝐸𝐸 �1 −
𝑉𝑜𝑜𝑜
𝑉𝑖𝑖

�

+ 𝐿𝐸𝐸𝐸𝑓 �
𝑉𝑖𝑖
𝑉𝑜𝑜𝑜

− 1�� 𝐼𝑜𝑜𝑜   [VPeak−Peak] 

(35) 

Output Capacitor’s 

formulas 

𝐼𝐶𝑜𝑜𝑜_𝑅𝑅𝑅 =  ∆𝐼𝐿�
1

12
  [ARMS] (36) 

∆𝑉𝑜𝑜𝑜 = �
1

8𝐶𝑜𝑜𝑜𝑓
+ 𝑅𝐸𝐸𝐸′ + 𝐿𝐸𝐸𝐸′

𝑉𝑖𝑖2𝑓
𝑉𝑜𝑜𝑜(𝑉𝑖𝑖 − 𝑉𝑜𝑜𝑜)

� ∆𝐼𝐿  [VPeak−Peak] (40) 

 

Table.1 の各式を用いることで、降圧チョッパの設計を行うことが可能である。以下に設計を行

う際の指針を示す。基本的には、以下のステップに従って設計を行えば良い。 
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1) 降圧チョッパの基本的な要求仕様として入力電圧𝑉𝑖𝑖、出力電圧𝑉𝑜𝑜𝑜、定格出力電流𝐼𝑜𝑜𝑜(最大

出力電流)を定める。次に降圧チョッパのスイッチング周波数𝑓、リアクトルのリプル電流∆𝐼𝐿

を決定する。また、要求される用途にて許容できる入力リプル電圧∆𝑉𝑖𝑖および出力リプル電

圧∆𝑉𝑜𝑜𝑜を定める。 

※∆𝐼𝐿は小さいほど好ましいが、十分に小さくするためには非現実的な容量のリアクトルが必

要となる。一般には、定格電流にて電流連続モードで動作させるために∆𝐼𝐿 < 0.5𝐼𝑜𝑜𝑜を満たす

リアクトル容量を設定する。 ∆𝐼𝐿は𝐼𝑜𝑜𝑜との比率により評価され、 ∆𝐼𝐿 = 𝑘𝐼𝑜𝑜𝑜とする時、 𝑘は

リプル率と呼ばれる。リプル率はリアクトル容量を決定する重要な指標となる。 

※定電圧出力で使用する場合、一般に∆𝑉𝑜𝑜𝑜 = 100 [mV]以下となるように設定する。要求仕

様に応じては、さらにリプルを軽減することが求められることもある。ただし、出力コンデ

ンサを大きくするとリプルは低減されるが、出力制御時の応答速度が悪化することに注意。 

2) 仕様および各パラメータに基づいてリアクトルの選定を行う。設定した∆𝐼𝐿を満たすインダク

タンスの最低値を Eq.29、リアクトル電流の最大値𝐼𝐿𝑀𝑀𝑀を Eq.30 よりそれぞれ計算する。計

算値より大きなインダクタンスを有し、最大電流以上の定格を有するリアクトルを選定する。 

※この時、リアクトルの直流抵抗ができるだけ小さなものを選ぶこと。 

3) 仕様および各パラメータに基づいて入力コンデンサの選定を行う。Eq.31 に基づいて入力コ

ンデンサに発生しうるリプル電流𝐼𝐶𝑖𝑖_𝑅𝑅𝑅を計算する。設定した∆𝑉𝑖𝑖を満たす静電容量𝐶𝑖𝑖を

Eq.35 より計算(𝑅𝐸𝐸𝐸 = 0、𝐿𝐸𝐸𝐸 = 0として計算)し、静電容量を見積もる。選定を行う際は、

データシートより得た𝑅𝐸𝐸𝐸および𝐿𝐸𝐸𝐸の値に応じて静電容量の補正(𝑅𝐸𝐸𝐸 ≠ 0、𝐿𝐸𝐸𝐸 ≠ 0とし

て∆𝑉𝑖𝑖を満たすようにする)を行う。 

※ESR がデータシートに記載されていない際は、データシート中の誘電正接tanδの値より 

 ESR を概算する。tanδから ESR を概算する際には、Eq.41 を用いれば良い。ただし、Eq.41 

 における𝜔′はtanδの計測角周波数、𝑓′はtanδの計測周波数である。 

 

 tanδ ≒ 𝜔′𝐶𝑅𝐸𝐸𝐸   ⟹   𝑅𝐸𝐸𝐸 ≒
tanδ
𝜔′𝐶

=
tanδ

2𝜋𝜋′𝐶
 (41) 

 

※基本的に ESL はデータシートに記載されていないため、データシート中のインピーダンス 

 より、ESL を概算する。静電容量𝐶、𝑅𝐸𝐸𝐸および𝐿𝐸𝐸𝐸を用いるとある角周波数𝜔におけるコ 

 ンデンサのインピーダンス𝑍𝜔はインピーダンス Eq.42 にて表される。  

 

 𝑍𝜔 = �𝑅𝐸𝐸𝐸2 + �𝜔𝐿𝐸𝐸𝐸 −
1
𝜔𝜔

�
2

 (42) 

 

計測角周波数𝜔′におけるインピーダンス𝑍𝜔′がデータシートにより与えられるとして、Eq.42
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を𝐿𝐸𝐸𝐸について解くと Eq.43 を得る。Eq.43 を用いることで、ESL を概算することが可能で

ある。 

 

 𝐿𝐸𝐸𝐸 =
1
𝜔′
��𝑍𝜔′2 − 𝑅𝐸𝐸𝐸2 +

1
𝜔′𝐶

� =
1

2𝜋𝜋′
��𝑍𝜔′2 − 𝑅𝐸𝐸𝐸2 +

1
2𝜋𝜋′𝐶

� (43) 

 

4) 仕様および各パラメータに基づいて出力コンデンサの選定を行う。Eq.36 に基づいて出力コ

ンデンサに発生しうるリプル電流𝐼𝐶𝑜𝑜𝑜_𝑅𝑅𝑅を計算する。設定した∆𝑉𝑜𝑜𝑜を満たす静電容量𝐶𝑜𝑜𝑜

を Eq.40 より計算(𝑅𝐸𝐸𝐸′ = 0、𝐿𝐸𝐸𝐸′ = 0として計算)し、静電容量を見積もる。選定を行う際

は、データシートより得た𝑅𝐸𝐸𝐸′の値に応じて静電容量の補正(𝑅𝐸𝐸𝐸′ ≠ 0、𝐿𝐸𝐸𝐸′ ≠ 0として∆𝑉𝑜𝑜𝑜

を満たすようにする)を行う。 

※ESR、ESL がデータシートに記載されていない際は、入力コンデンサ同様にデータシート 

 中の誘電正接tanδおよびインピーダンスを用いて ESR、ESL を概算する。 

 

5) 選定した回路定数が要求仕様を満たしているか、Table.1 の各式を用いて再度確認する。特に、

入力コンデンサおよび出力コンデンサに電解コンデンサを用いる場合、定格を超えたリプル

電流が長時間流れると液漏れを起こすため注意すること(筆者のアルバイト先で聞いた話で

あるが、大手メーカーの製品でも定格リプルを守っていないことに起因する故障が意外とあ

るらしい。いわゆる設計ミスである)。また、設計値を満たせる部品が存在しない、もしくは

入手困難である場合、再設計を行う必要がある。その場合はスイッチング周波数𝑓を高くする

(ただしスイッチング損失は増加する)、リアクトルのリプル電流∆𝐼𝐿を小さくする(リアクトル

の容量を増やす)などの変更を行う。 

6) 𝐼𝐿𝑀𝑀𝑀以上の許容電流を有するスイッチング素子を選定する。スイッチング素子の耐圧は入力

電圧𝑉𝑖𝑖に対して 1.5 ~ 2 倍程度あることが望ましい。理想的には入力電圧𝑉𝑖𝑖以上の耐圧を有

していれば良いが、実際の回路では線路インダクタンスなどの影響により発生するサージ電

圧により、スイッチング時に𝑉𝑖𝑖より大きな電圧が瞬間的にスイッチング素子へ印加される。 

 

・設計の実例 

 設計の指針に従って、実際に降圧チョッパの設計を行う。設計を行う降圧チョッパの要求仕様

を Table.2 のように設定する。 
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Table.2 降圧チョッパの要求仕様(定格値) 

Input Voltage 𝑉𝑖𝑖 24 [V] 

Output Voltage 𝑉𝑜𝑜𝑜 12 [V] 

Output Current(Maximum) 𝐼𝑜𝑜𝑜 2 [A] 

Switching Frequency 𝑓 100 [kHz] 

Reactor’s Ripple Current ∆𝐼𝐿 500 [mAPeak−Peak] 

Input Ripple Voltage(Maximum) ∆𝑉𝑖𝑖 100 [mVPeak−Peak] 

Output Ripple Voltage(Maximum) ∆𝑉𝑜𝑜𝑜 50 [mVPeak−Peak] 

 

Table.2 の要求仕様に基づいて、Table.21 各式を用いて計算した一部のパラメータを Table.3 に

示す。 

 

Table.3 要求仕様に基づく計算結果 

Reactor’s Inductance(Minimum) 𝐿 120 [uH] 

Reactor’s Maximum Current 𝐼𝐿𝑀𝑀𝑀 2.25 [A] 

Input Capacitor’s 

Ripple Current(Maximum) 𝐼𝐶𝑖𝑖_𝑅𝑅𝑅 
1.01 [ARMS] 

Output Capacitor’s 

Ripple Current(Maximum) 𝐼𝐶𝑜𝑜𝑜_𝑅𝑅𝑅 
0.144 [ARMS] 

 

Table.3 の各パラメータに基づいて、各部品の選定を行った。調達のし易さを考慮し、部品は秋

月電子の常時在庫品から選定を行っている。選定結果を Table.4 に示す。 

 

Table.4 部品の選定結果 

Reactor 
Core Master Enterprise 

TCV-201K-9A-8026 

200 [uH] (±10%), 

DCR: 55 [mΩ] 

Input 

Capacitor 

Rubycon 

35ZLH470MEFC10X16 

470 [uF] (±20%) 

1.76 [ARMS](100kHz) 

Output 

Capacitor 

Rubycon 

35ZLH100MEFC6.3X11 

100 [uF] (±20%) 

0.54 [ARMS](100kHz) 

 

Table.4 の部品を用いた場合において、データシートの公称値に基づいて定格時におけるリアク

トルの電流リプルおよび入出力電圧のリプルを計算すると、Table.5 のようになる。 
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Table.5 電流・電圧リプルの計算結果 

Reactor’s Ripple Current ∆𝐼𝐿 300 [mAPeak−Peak] 

Input Ripple Voltage ∆𝑉𝑖𝑖 38.6 [mVPeak−Peak] 

Output Ripple Voltage ∆𝑉𝑜𝑜𝑜 32.0 [mVPeak−Peak] 

 

Table.5 の各パラメータは Table.2 の要求仕様を満たしているため、Table.4 の部品を採用するも

のとする。 

 

6.5 (実験)非同期整流降圧チョッパの製作 

 本節では、6.4 節にて設計した降圧チョッパを実際に製作する。Fig.23 に非同期整流型降

圧チョッパの実験回路を示す。また、Fig.24 に電流計測用プロービングポイントの参考例を

示す。 

 

 
 Fig.23 非同期整流型降圧チョッパの実験回路 

 

 
Fig.24 電流計測用プロービングポイントの取付け方法 
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実験手順を以下に示す。実験により得られたオシロスコープの計測波形は全て保存すること。 

1) Fig.23 の回路を製作する。回路製作前に入出力コンデンサおよびリアクトルの回路定数、寄

生素子(コンデンサはESRおよびESL、リアクトルはDCR)をLCRメータにて計測すること。

Q1 には TK40E06N1、D には 1N5822、負荷には電子負荷を定抵抗モードにて用いる。 

※1A を超える電流を扱うため、実験回路を製作する際はユニバーサル基板を用いること。 

 また、電流プローブによる電流計測を可能とするために、Fig.23 に示した各電流計測ポイ 

 ントには導線(太めの単線もしくはポリウレタン線などが好ましい)を用いて、Fig.24 に示 

 す電流計測用プロービングポイントを設けること。線路インダクタンスの影響を抑えるた 

 めに電流計測用プロービングポイントは可能な限り小さくするようにし、電流プローブ装 

 着時に電流プローブが周辺部品と物理的に干渉しないように留意する。 

2) ファンクションジェネレータを用いて周波数 100kHz、振幅 5VPeak−Peak、duty比 50%の PWM

信号(矩形波)を生成する。電子負荷の抵抗値は 6Ωに設定する。 

3) PWM 信号を製作した回路に入力し、オシロスコープを用いて𝑉𝑃𝑃𝑃,𝑉𝑖𝑖,𝑉𝐷,𝑉𝑜𝑜𝑜の電圧波形を

確認する。次に全電流波形𝐼𝑖𝑖, 𝐼𝐶𝑖𝑖 , 𝐼𝑄1, 𝐼𝐷, 𝐼𝐿, 𝐼𝐶𝑜𝑜𝑜 , 𝐼𝑜𝑜𝑜を計測せよ。電流を計測する際には、ス

イッチングタイミングと電流波形の関係を確認するために、𝑉𝑃𝑃𝑃を必ず同時に計測するよう

にすること。 

4) 𝑉𝑄1, 𝐼𝑄1を同時に計測し、MOS-FET におけるスイッチング損失を計測する。スイッチング損

失は Math 機能の乗算演算により𝑉𝑄1と𝐼𝑄1の積を計算し、表示すること。 

※𝑉𝑄1は高圧差動プローブを用いて計測を行う。 

5) 𝑉𝐷, 𝐼𝐷を計測し、ダイオードにおける損失を計測する。スイッチング損失は Math 機能の乗算

演算により𝑉𝑄1と𝐼𝑄1の積を計算し、表示すること。 

6) 𝑉𝑖𝑖, 𝐼𝑖𝑖を計測し、入力電力𝑃𝑖𝑖を観測する。入力電力𝑃𝑖𝑖は Math 機能の乗算演算により、𝑉𝑖𝑖と

𝐼𝑖𝑖の積を計算し、表示すること。また、入力電力𝑃𝑖𝑖の平均値𝑃𝚤𝚤����を Measure 機能を用いて計

測し、記録すること。 

7) 𝑉𝑜𝑜𝑜, 𝐼𝑜𝑜𝑜を計測し、出力電力𝑃𝑜𝑜𝑜を観測する。出力電力𝑃𝑜𝑜𝑜は Math 機能の乗算演算により、

𝑉𝑜𝑜𝑜と𝐼𝑜𝑜𝑜の積を計算し、表示すること。出力電力𝑃𝑜𝑜𝑜の平均値𝑃𝑜𝑜𝑜������を Measure 機能を用いて

計測し、記録すること。 

8) 計測した𝑃𝚤𝚤����および𝑃𝑜𝑜𝑜������より、定格動作における電力変換効率を求めよ。 

9) 電子負荷の抵抗値を 500Ωに設定し、3)および 6)~8)の作業を再度実施する(電流不連続モー

ド)。この時、duty 比は 50%から変化させないこと。 

 

 

 

 

 



 39 

6.6  (実験)デッドタイム生成回路の製作 

 同期整流型降圧チョッパを製作するにあたり、デッドタイム生成回路を製作する必要がある。

デッドタイム生成回路を内蔵したゲートドライバは数多く市販されているが、本節では論理ゲー

ト 4 個にて構成可能なデッドタイム生成回路を紹介する。デッドタイム生成回路の回路図を

Fig.25 に示す。 

 

Fig.25 デッドタイム生成回路 

 

Fig.25 のデッドタイム生成回路において、74HC132 の Low から High におけるシュミットトリ

ガしきい値を𝑉𝑠𝑠とすると、挿入されるデッドタイムは Eq.44 にて表される。Eq.44 において、𝑉𝐷𝐷
は 74HC132 の High 時における出力電圧、𝑇𝑑𝑑(𝐻)はハイサイドスイッチターンオン時に挿入され

るデッドタイム、𝑇𝑑𝑑(𝐿)はローサイドスイッチターンオン時に挿入されるデッドタイムを表す。 

 

 

⎩
⎨

⎧𝑇𝑑𝑑(𝐻) = −𝑅𝑑𝑑_𝐻𝐶𝑑𝑑_𝐻 ln �1 −
𝑉𝑠𝑠
𝑉𝐷𝐷

�

𝑇𝑑𝑑(𝐿) = −𝑅𝑑𝑑_𝐿𝐶𝑑𝑑_𝐿 ln �1 −
𝑉𝑠𝑠
𝑉𝐷𝐷

�
 (44) 

 

実験手順を以下に示す。  

1) Fig.25 の回路を製作する。74HC132 の電源電圧は 5V とし、各回路定数は𝑅𝑑𝑑_𝐿 = 𝑅𝑑𝑑_𝐻 =

3.1kΩ、𝐶𝑑𝑑_𝐿 = 𝐶𝑑𝑑_𝐻 = 220pFとすること。 

2) ファンクションジェネレータを用いて、入力端子 IN に周波数 100kHz、振幅 5VPeak−Peak、

duty 比 50%の PWM 信号(矩形波)入力し、LOおよび HOの論理状態を観測せよ。この際、デ

ッドタイムが挿入されていることを確認し、挿入されているデッドタイムの時間を計測する。 

3) duty 比を任意の値に変更し、常にデッドタイムが挿入されていることを確認する。 

 

6.7 (実験)同期整流型降圧チョッパの製作 

 本節では同期整流型降圧チョッパに関する実験を実施する。回路定数は 6.5 節の降圧チョッパ
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と同様とし、各部の電流電圧波形を比較することで、トポロジーの違いに起因する動作の差異を

確認する。本実験では、6.6 節にて製作したデッドタイム生成回路を用いてデッドタイムを挿入

するものとする。Fig.26 に同期整流型降圧チョッパの実験回路を示す。 

※Fig.26 の回路では Bootstrap 回路を構成することで、ハイサイドスイッチの駆動を行なって 

 いる。 

 

 

 Fig.26 同期整流型降圧チョッパの実験回路 

 

以下に実験方法を示す。6.5 節の実験同様、実験により得られたオシロスコープの計測波形は全

て保存すること。 

 

1) Fig.26 の回路を製作する。また、回路製作前に入出力コンデンサおよびリアクトルの回路定

数および寄生素子(コンデンサは ESR および ESL、リアクトルは DCR)を LCR メータにて計

測すること。Q1 および Q2 には TK40E06N1、D𝐵𝐵には 1N4148、負荷には電子負荷を定抵

抗モードにて用いる。HI および LI はデッドタイム生成回路(Fig.25)の HO および LO に接

続する。Fig.26 に示した各電流計測ポイントには、6.5 節の実験同様に電流計測用のプロー

ビングポイントを設けること。 

2) ファンクションジェネレータを用いて、周波数 100kHz、振幅 5VPeak−Peak、duty 比 50%の

PWM 信号(矩形波)を生成する。電子負荷の抵抗値は 6Ωに設定する。 

3) PWM 信号を回路に入力し、オシロスコープを用いて𝑉𝑃𝑃𝑃,𝑉𝑖𝑖,𝑉𝑄2,𝑉𝑜𝑜𝑜の電圧波形を確認す

る。次に全電流波形𝐼𝑖𝑖, 𝐼𝐶𝑖𝑖 , 𝐼𝑄1, 𝐼𝑄2, 𝐼𝐿, 𝐼𝐶𝑜𝑜𝑜 , 𝐼𝑜𝑜𝑜を計測せよ。電流を計測する際には、スイッチ

ングタイミングと電流波形の関係を確認するために、𝑉𝑃𝑃𝑃を必ず同時に計測するようにする

こと。 

4) 𝑉𝑄1および𝑉𝑄2の波形を確認し、デッドタイムが挿入されていることを確認する。 

※𝑉𝑄1は高圧差動プローブを用いて観測するものとする。 
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5) 𝑉𝑖𝑖, 𝐼𝑖𝑖を計測し、入力電力𝑃𝑖𝑖を観測する。入力電力𝑃𝑖𝑖は Math 機能の乗算演算により、𝑉𝑖𝑖と

𝐼𝑖𝑖の積を計算し、表示すること。また、入力電力𝑃𝑖𝑖の平均値𝑃𝚤𝚤����を Measure 機能を用いて計

測し、記録すること。 

6) 𝑉𝑜𝑜𝑜, 𝐼𝑜𝑜𝑜を計測し、出力電力𝑃𝑜𝑜𝑜を観測する。出力電力𝑃𝑜𝑜𝑜は Math 機能の乗算演算により、

𝑉𝑜𝑜𝑜と𝐼𝑜𝑜𝑜の積を計算し、表示すること。出力電力𝑃𝑜𝑜𝑜の平均値𝑃𝑜𝑜𝑜������を Measure 機能を用いて

計測し、記録すること。 

7) 計測した𝑃𝚤𝚤����および𝑃𝑜𝑜𝑜������より、定格動作における電力変換効率を求めよ。 

8) 電子負荷の抵抗値を 500Ωに設定し、3)および 5)~7)の作業を再度実施する。この時、duty

比は 50%から変化させないこと。 

 

6.8 (理論)非同期整流型降圧チョッパにおいて生じる電力損失の計算 

 本節では、非同期整流型降圧チョッパを構成する素子毎の特性および寄生素子に着目すること

で、電力変換効率を低下させる要因について述べる。また、各要因について損失の度合いを概算

し、非同期整流型降圧チョッパにて生じる電力損失を表す式を導出する。 

 降圧チョッパでは、ハイサイドスイッチ、ダイオード(ローサイドスイッチ)、リアクトルおよ

び入力・出力コンデンサの各素子において、損失が発生する。電力損失の発生要因を考慮した非

同期整流型降圧チョッパの回路図を Fig.27 に示す。 

 

 

Fig.27 電力損失の発生要因を考慮した非同期整流型降圧チョッパ 

 

Fig.27 において、𝑅𝑂𝑂は MOS-FET の ON 抵抗、𝐶𝑂𝑂𝑂は MOS-FET の出力容量、𝑅𝐿はリアクト

ルの巻線抵抗を表す。以下では、各素子において発生する電力損失について述べ、損失を表す式

の導出を行う。また、各素子に存在する寄生素子についても必要に応じて適宜補足を行う。 

 

・ハイサイドスイッチにて生じる損失 

 ハイサイドスイッチにおいて生じる主な損失として、出力容量𝐶𝑜𝑜𝑜に起因する損失、スイッチ
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ング損失、導通損失が挙げられる。 

 ターンオフ時においてドレイン・ソース間電圧により、出力容量𝐶𝑜𝑜𝑜は充電される。充電され

た電荷は MOS-FET のターンオン時にドレイン・ソース間が導通することで放電され、熱エネル

ギーとなるため損失が発生する。この損失は 1 スイッチングサイクル中において 1 回発生し、ス

イッチングサイクルは 1 秒間にスイチング周波数𝑓の回数だけ繰り返される。ローサイドスイッ

チの両端電圧を無視すると、ターンオフ時のドレイン・ソース間電圧𝑉𝐷𝐷_𝑂𝑂𝑂は電源電圧𝑉𝑖𝑖と等

しいとみなせる。従って、出力容量による損失 𝑃𝑄1(𝐶𝑜𝑜𝑜)は、コンデンサに蓄えられた静電エネル

ギーを表す式 Eq.45[2]より、Eq.46 にて表される。 

 

 𝑊𝐶 =
1
2
𝐶𝑉2  [J]  (45) 

 𝑃𝑄1(𝐶𝑜𝑜𝑜) =  
1
2
𝐶𝑜𝑜𝑜𝑉𝑖𝑖2𝑓 [W] (46) 

 

4.3 節にて述べたように、入力容量の存在により𝑉𝐺𝐺のスルーレートは制限され、ドレイン・ソー

ス間の導通・非導通状態の遷移にも時間を要する。このドレイン・ソース間電圧が遷移に要する

時間は、立ち上がり時間もしくは Rise Time(10%から 90%への遷移時間)および立ち下がり時間

もしくは Fall Time(90%から 10%への遷移時間)と呼ばれ、測定条件とともにデータシート中に

記載されている。 

※Rise Time・Fall Time は、ゲート抵抗およびゲートドライブ電圧等に依存することに注意。 

Rise Time および Fall Time の影響により、スイッチング時には瞬間的に(導通・非導通時と比較

して)大きな電力損失が発生する。この電力損失はスイッチング損失と呼ばれ、スイッチング動作

に時間を要することに起因する電力損失である。スイッチング損失を考慮したハイサイドスイッ

チにおけるドレイン・ソース間電圧𝑉𝑄1およびドレイン電流𝐼𝑄1の波形を Fig.28 に示す。Fig.28

において、𝑡𝑟は Rise Time、𝑡𝑓は Fall Time、𝑡𝑂𝑂は実効的な導通時間、𝑡𝑂𝑂𝑂は実効的な非導通時

間、𝑅𝑂𝑂𝐼𝑜𝑜𝑜はハイサイドスイッチ導通時の両端電圧を表す。 

※スイッチング時の電流・電圧はきれいな直線状に遷移するわけではない(概形は概ね一致する) 

 が、計算の簡易化のために直線状に遷移するものとして考える。また、実際の波形では伝搬遅 

 延時間が存在するが、Fig.28 では省略している。 
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Fig.28 スイッチング損失を考慮したハイサイドスイッチの電流電圧波形 

 

Fig.28 における赤斜線部の領域が 1 スイッチングサイクル中におけるスイッチング損失を表す。

損失の大きさは赤斜線部における電流および電圧の積を積分することで、計算することが可能で

ある。ターンオン時に失われるエネルギー𝑊𝑄1_𝑆𝑆(𝑟𝑟𝑟𝑟)の計算結果を Eq.47、ターンオフ時に失わ

れるエネルギー𝑊𝑄1_𝑆𝑆(𝑓𝑓𝑓𝑓)の計算結果を Eq.48 に示す。 

※ローサイドスイッチの両端電圧および𝑅𝑂𝑂𝐼𝑜𝑜𝑜は無視できるものとして計算している。 

 

 

𝑊𝑄1(SW𝑟𝑟𝑟𝑟) = � 𝐼𝑄1(𝑡)𝑉𝑄1(𝑡)𝑑𝑑
𝑡𝑟

0
= �

𝑡
𝑡𝑟
�𝐼𝑜𝑜𝑜 −

∆𝐼𝐿
2
� 𝑉𝑖𝑖 �1 − 𝑡

1
𝑡𝑟
� 𝑑𝑑

𝑡𝑟

0
 

    = �𝐼𝑜𝑜𝑜 −
∆𝐼𝐿
2
�
𝑉𝑖𝑖
𝑡𝑟
�
𝑡2

2
−
𝑡3

3𝑡𝑟
�
0

𝑡𝑟

=
1
6
�𝐼𝑜𝑜𝑜 −

∆𝐼𝐿
2
� 𝑉𝑖𝑖𝑡𝑟 [J] 

(47) 

 

𝑊𝑄1�SW𝑓𝑓𝑓𝑓� = � 𝐼𝑄1(𝑡)𝑉𝑄1(𝑡)𝑑𝑑
𝑡𝑓

0
= � 𝑡 �𝐼𝑜𝑜𝑜 +

∆𝐼𝐿
2
� �1 − 𝑡

1
𝑡𝑓
�
𝑉𝑖𝑖
𝑡𝑓
𝑑𝑑

𝑡𝑓

0
 

      = �𝐼𝑜𝑜𝑜 +
∆𝐼𝐿
2
�
𝑉𝑖𝑖
𝑡𝑓
�
𝑡2

2
−
𝑡3

3𝑡𝑓
�
0

𝑡𝑓

=
1
6
�𝐼𝑜𝑜𝑜 +

∆𝐼𝐿
2
� 𝑉𝑖𝑖𝑡𝑓 [J] 

(48) 

 

従って、𝑊𝑄1_𝑆𝑆(𝑟𝑟𝑟𝑟)および𝑊𝑄1_𝑆𝑆(𝑓𝑓𝑓𝑓)の和が 1 スイッチングサイクル中におけるスイッチング損

失であり、1 秒間にこの損失が𝑓回発生するため、スイッチング損失は Eq.49 にて求まる。ただ

し 𝑡𝑟 ≒ 𝑡𝑓が成り立つ場合、Eq.49 は Eq.50 のように簡易化することが可能である。 

 

 𝑃𝑄1(SW) = �𝑊𝑄1(SW𝑟𝑟𝑟𝑟) + 𝑊𝑄1�SW𝑓𝑓𝑓𝑓�� 𝑓 =
1
6
𝑉𝑖𝑖 ��𝐼𝑜𝑜𝑜 −

∆𝐼𝐿
2
� 𝑡𝑟 + �𝐼𝑜𝑜𝑜 +

∆𝐼𝐿
2
� 𝑡𝑓� 𝑓 [W] (49) 
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 𝑃𝑄1_𝑆𝑆 ≒
1
6
𝐼𝑜𝑜𝑜𝑉𝑖𝑖�𝑡𝑟 + 𝑡𝑓�𝑓 [W]  (50) 

 

次に、導通損失について述べる。MOS-FET の ON 抵抗により、ハイサイドスイッチでは導通損

失が発生する。導通損失の大きさは、Fig.28 の黒斜線部にて発生する損失𝐼𝑄1(𝑡)2𝑅𝑂𝑂の 1 スイッ

チングサイクル中における時間平均を計算することで求めることができる。導通損失𝑃𝑄1_𝑂𝑂の計

算結果を Eq.51 に示す。Eq.51 において、𝑅𝑂𝑂はハイサイドスイッチの ON 抵抗を表す。 Eq.51

では𝑡𝑂𝑂 ≒ 𝑇𝑂𝑂の関係を用いてスイッチング時間比を Duty 比𝛼に置き換えている。 

 

 

  𝑃𝑄1(ON) =  
1

𝑇𝑂𝑂 + 𝑇𝑂𝑂𝑂
� 𝐼𝑄1(𝑡)2𝑅𝑂𝑂𝑑𝑑
𝑡𝑂𝑂

0
=

1
𝑇𝑂𝑂 + 𝑇𝑂𝑂𝑂

� �𝐼𝑜𝑜𝑜 −
∆𝐼𝐿
2

+ 𝑡
∆𝐼𝐿
𝑡𝑂𝑂

�
2

𝑅𝑂𝑂𝑑𝑑
𝑡𝑂𝑂

0
 

=
𝑡𝑂𝑂

𝑇𝑂𝑂 + 𝑇𝑂𝑂𝑂
𝑅𝑂𝑂
3∆𝐼𝐿

��𝐼𝑜𝑜𝑜 −
∆𝐼𝐿
2

+ 𝑡
∆𝐼𝐿
𝑡𝑂𝑂

�
3

�
0

𝑡𝑜𝑜

        

≒
𝛼

3∆𝐼𝐿
��𝐼𝑜𝑜𝑜 +

∆𝐼𝐿
2
�
3

− �𝐼𝑜𝑜𝑜 −
∆𝐼𝐿
2
�
3

� 𝑅𝑂𝑂 =
𝑉𝑜𝑜𝑜
𝑉𝑖𝑖

�𝐼𝑜𝑜𝑜2 +
∆𝐼𝐿
12

2

�𝑅𝑂𝑂 [W]   

(51) 

また、MOS-FET にはボディダイオードが存在するが、ハイサイドスイッチのボディダイオード

は常に非導通状態であるため、ボディダイオードに起因する電力損失は発生しない。なお、

MOS-FET のゲートを駆動する際にも入力容量に起因する損失が発生するが、これについては後

ほど述べる制御回路において生じる損失に含めるものとする。 

 

・ダイオード(ローサイドスイッチ)にて生じる損失 

 非同期整流型降圧チョッパのローサイドスイッチにおいて発生する主な損失として、リカバリ

損失および順方向電圧による損失が挙げられる。リカバリ損失は逆回復電流により発生する電力

損失である。逆回復電流は導通動作時における少数キャリアの蓄積に起因しており、PN 接合ダ

イオードにおいて発生する[4]。一方で SBD は少数キャリアが整流性に寄与していないため、逆

回復電流が存在せずリカバリ損失が発生しない。ただし、接合容量の影響により SBD において

も逆回復電流に類似した波形が観測される[4]。非同期整流型降圧チョッパにおけるリカバリ損失

を考慮したダイオード(ローサイドスイッチ)の電流電圧波形を Fig.29 に示す[4][5]。Fig.26 にお

いて、𝐼𝑅𝑅𝑅は逆回復電流のピーク値、𝑡𝑟𝑟は逆回復時間(Reverse Recovery Time)、𝑡𝑟𝑟1は𝐼𝐷 = 0か

ら𝐼𝐷 = 𝐼𝑅𝑅𝑅への遷移に要する時間、𝑡𝑟𝑟2は𝐼𝐷 = 𝐼𝑅𝑅𝑅から𝐼𝐷 = 0への遷移に要する時間である。 

※Fig.28およびFig.29間にて一部波形の不整合(𝐼𝑄1 + 𝐼𝐷 = 𝐼𝐿が連続ではないなど)が存在するが、 

 これは素子ごとの特性理解を目的として、各素子の性質のみに着目して波形を作図しているた 

 めである。実際の降圧チョッパでは、ハイサイドスイッチおよびローサイドスイッチの電流・ 

 電圧波形は、整合の取れた波形となる。なお、ダイオード電流𝐼𝐷の向きは Fig.27 に準拠して 

 作図していることに注意すること。 
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Fig.29 リカバリ損失を考慮したダイオードの電流電圧波形 

 

Fig.29 において、逆回復電流は逆回復時間𝑡𝑟𝑟の区間にて発生しているが、そのうち𝑡𝑟𝑟1の区間は

順方向電圧による損失(黒斜線部)に含まれている。従って、リカバリ損失を計算する際には、

Fig.29 の赤斜線部の領域における損失のみを計算すれば良い[5]。1 スイッチングサイクルにて発

生する損失𝑊𝑟𝑟の計算結果を Eq.52 に示す。 

※簡単化のために、Eq.52では𝑉𝐹およびハイサイドスイッチの両端電圧を無視して計算している。 

 

 

  𝑊𝑟𝑟 = � −𝐼𝐷(𝑡)𝑉𝐷(𝑡)𝑑𝑑
𝑡𝑟𝑟2

0
= � 𝑡

𝑉𝑖𝑖
𝑡𝑟𝑟2

�1 −
𝑡
𝑡𝑟𝑟2

� 𝐼𝑅𝑅𝑅𝑑𝑑
𝑡𝑟𝑟2

0
 

=
𝑉𝑖𝑖𝐼𝑅𝑅𝑅
𝑡𝑟𝑟2

�
𝑡2

2
−

𝑡3

3𝑡𝑟𝑟2
�
0

𝑡𝑟𝑟2

=
1
6
𝑉𝑖𝑖𝐼𝑅𝑅𝑅𝑡𝑟𝑟2 [J]   

(52) 

 

1 秒間に損失𝑊𝑟𝑟が𝑓回発生するので、リカバリ損失は Eq.53 より得られる。逆回復時間𝑡𝑟𝑟の大部

分は𝑡𝑟𝑟2であるため、𝑡𝑟𝑟2 ≒ 𝑡𝑟𝑟として近似することができる。 

 

 𝑃𝑟𝑟 = 𝑊𝑟𝑟𝑓 =
1
6
𝑉𝑖𝑖𝐼𝑅𝑅𝑅𝑡𝑟𝑟2𝑓 ≒

1
6
𝑉𝑖𝑖𝐼𝑅𝑅𝑅𝑡𝑟𝑟𝑓 [W] (53) 

 
なお、SBD における接合容量𝐶𝑗に起因する損失𝑃𝐶𝑗は Eq.54 により計算できる。  
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 𝑃𝐶𝑗 =  
1
2
𝐶𝑗𝑉𝑖𝑖2𝑓 [W] (54) 

 

次に、導通損失について述べる。順方向電圧𝑉𝐹により、ローサイドスイッチでは導通損失が発生

する。損失の大きさは、1 スイッチングサイクル中における−𝐼𝐷(𝑡)𝑉𝐹の時間平均を計算すること

で求めることができる(電流・電圧の向きは Fig.22 に準拠しているため符号に注意)。計算にあた

り、スイッチング時の遷移時間は 𝑇𝑂𝑂𝑂に対して十分に小さいと考えられるため、導通時間は𝑇𝑂𝑂𝑂

としてよいものとする。順方向電圧による損失 𝑃𝑉𝐹の計算結果を Eq.55 に示す。 

 

 

   𝑃𝑉𝐹 =  
1

𝑇𝑂𝑂 + 𝑇𝑂𝑂𝑂
� −𝐼𝐷(𝑡)𝑉𝐹𝑑𝑑
𝑇𝑂𝑂+𝑇𝑂𝑂𝑂

0
=

𝑉𝐹
𝑇𝑂𝑂 + 𝑇𝑂𝑂𝑂

� �𝐼𝑜𝑜𝑜 +
∆𝐼𝐿
2
− 𝑡

∆𝐼𝐿
𝑡𝑜𝑜𝑜

� 𝑑𝑑
𝑇𝑂𝑂𝑂

0
 

=
𝑉𝐹

𝑇𝑂𝑂 + 𝑇𝑂𝑂𝑂
�𝑡𝐼𝑜𝑜𝑜 + 𝑡

∆𝐼𝐿
2
− 𝑡2

∆𝐼𝐿
2𝑡𝑜𝑜𝑜

�
0

𝑇𝑂𝑂𝑂
=

𝑇𝑂𝑂𝑂
𝑇𝑂𝑂 + 𝑇𝑂𝑂𝑂

𝐼𝑜𝑜𝑜𝑉𝐹 

= (1 − 𝛼)𝐼𝑜𝑜𝑜𝑉𝐹 = �1 −
𝑉𝑜𝑜𝑜
𝑉𝑖𝑖

� 𝐼𝑜𝑜𝑜𝑉𝐹  [W]   

(55) 

 

・リアクトルにて生じる損失 

 理想的なリアクトルにおいて電力損失は発生しないが、実際には巻線抵抗に起因する導体損失

が発生する。導体損失の大きさは、1 スイッチングサイクル中における𝐼𝐿(𝑡)2𝑅𝐿の時間平均を計算

することで求まる。Eq.56 に巻線抵抗により生じる損失𝑃𝐿の計算結果を示す。ただし、Eq.56 で

は𝑡𝑂𝑂 + 𝑡𝑂𝑂𝑂 ≒ 𝑇𝑂𝑂 + 𝑇𝑂𝑂𝑂とみなせるものとして式を簡易化している。 

 

 

  𝑃𝐿 =  
1

𝑇𝑂𝑂 + 𝑇𝑂𝑂𝑂
� 𝐼𝐿(𝑡)2𝑅𝐿𝑑𝑑
𝑇𝑂𝑂+𝑇𝑂𝑂𝑂

0
 

=
1

𝑇𝑂𝑂 + 𝑇𝑂𝑂𝑂
�� �𝐼𝑜𝑜𝑜 −

∆𝐼𝐿
2

+ 𝑡
∆𝐼𝐿
𝑡𝑜𝑜

�
2

𝑅𝐿𝑑𝑑
𝑡𝑜𝑜

0
+ � �𝐼𝑜𝑜𝑜 +

∆𝐼𝐿
2
− 𝑡

∆𝐼𝐿
𝑡𝑜𝑜

�
2

𝑅𝐿𝑑𝑑
𝑡𝑜𝑜𝑜

0
� 

=
𝑅𝐿

𝑇𝑂𝑂 + 𝑇𝑂𝑂𝑂
��

𝑡𝑜𝑜
3∆𝐼𝐿

�𝐼𝑜𝑜𝑜 −
∆𝐼𝐿
2

+ 𝑡
∆𝐼𝐿
𝑡𝑜𝑜

�
3

�
0

𝑡𝑜𝑜

+ �−
𝑡𝑜𝑜𝑜
3∆𝐼𝐿

�𝐼𝑜𝑜𝑜 +
∆𝐼𝐿
2
− 𝑡

∆𝐼𝐿
𝑡𝑜𝑜𝑜

�
3

�
0

𝑡𝑜𝑜𝑜

� 

≒
𝑅𝐿

3∆𝐼𝐿
��𝐼𝑜𝑜𝑜 +

∆𝐼𝐿
2
�
3

− �𝐼𝑜𝑜𝑜 −
∆𝐼𝐿
2
�
3

� = 𝑅𝐿 �𝐼𝑜𝑜𝑜2 +
∆𝐼𝐿
12

2

�  [W]   

(56) 

 

また、リアクトルでは導体損失以外にも磁性材料(コア)のヒステリシス性に起因する損失が生じ

るが、この損失は磁性材料の特性に依存するため、本節では省略するものとする。 
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・入力・出力コンデンサにて生じる損失 

 理想的なコンデンサにおいて電力損失は発生しないが、実際には ESR に起因する導体損失が

発生する。入力コンデンサにて発生する電力損失は、1 スイッチングサイクル中における

𝐼𝐶𝑖𝑖(𝑡)2𝑅𝐸𝐸𝐸の時間平均を計算することで求まる。入力コンデンサにて発生する損失の計算結果を

Eq.57 に示す。 

  

 

  𝑃𝐶𝑖𝑖 =  
1

𝑇𝑂𝑂 + 𝑇𝑂𝑂𝑂
� 𝐼𝐶𝑖𝑖(𝑡)2𝑅𝐸𝐸𝐸𝑑𝑑
𝑇𝑂𝑂+𝑇𝑂𝑂𝑂

0
=

𝑅𝐸𝐸𝐸
𝑇𝑂𝑂 + 𝑇𝑂𝑂𝑂

� 𝐼𝐶𝑖𝑖(𝑡)2𝑑𝑑
𝑇𝑂𝑂+𝑇𝑂𝑂𝑂

0
 

= 𝑅𝐸𝐸𝐸𝐼𝐶𝑖𝑖_𝑅𝑅𝑅
2 = 𝑅𝐸𝐸𝐸 �

𝑉𝑜𝑜𝑜
𝑉𝑖𝑖

�𝐼𝑜𝑜𝑜2 +
∆𝐼𝐿2

12
� − �𝐼𝑜𝑜𝑜

𝑉𝑜𝑜𝑜
𝑉𝑖𝑖

�
2

�  [W]   

(57) 

 

出力コンデンサにて発生する電力損失は、入力コンデンサ同様に 1 スイッチングサイクル中にお

ける𝐼𝐶𝑜𝑜𝑜(𝑡)
2𝑅𝐸𝐸𝐸′の時間平均を計算することで求まる。出力コンデンサにて発生する損失の計算

結果を Eq.58 に示す。 

 

 

  𝑃𝐶𝑜𝑜𝑜 =  
1

𝑇𝑂𝑂 + 𝑇𝑂𝑂𝑂
� 𝐼𝐶𝑜𝑜𝑜(𝑡)

2𝑅𝐸𝐸𝐸′𝑑𝑑
𝑇𝑂𝑂+𝑇𝑂𝑂𝑂

0
=

𝑅𝐸𝐸𝐸′
𝑇𝑂𝑂 + 𝑇𝑂𝑂𝑂

� 𝐼𝐶𝑜𝑜𝑜(𝑡)
2𝑑𝑑

𝑇𝑂𝑂+𝑇𝑂𝑂𝑂

0
 

= 𝑅𝐸𝐸𝐸′𝐼𝐶𝑜𝑜𝑜_𝑅𝑅𝑅
2 = 𝑅𝐸𝐸𝐸′

∆𝐼𝐿2

12
 [W]   

(58) 

 

・制御回路において生じる損失 

 上記にて導出した各式を用いることで、チョッパ回路の電力系統にて生じる損失(= 𝑃𝑖𝑖 − 𝑃𝑜𝑜𝑜)

について計算することが可能である。しかし、電力変換器のシステム全体の電力損失について考

える際には、制御回路の電力損失についても考慮する必要がある。制御回路にて生じる電力損失

の具体的な例として、ゲートの駆動に要する電力、PWM 信号生成回路の消費電力などが挙げら

れ、これら全ての損失の和が制御回路の消費電力となる。制御回路の消費電力には集積回路の消

費電力なども含まれるため、個々に概算することが難しい。そこで、本資料では、制御回路の電

源電圧𝑉𝑐𝑐𝑐および制御回路に配給される平均消費電流𝐼𝑐𝑐𝑐����を用いて消費電力を表すものとする．制

御回路の消費電力𝑃𝑐𝑐𝑐を Eq.59 に示す． 

 

 𝑃𝑐𝑐𝑐 = 𝐼𝑐𝑐𝑐����𝑉𝑐𝑐𝑐  [W] (59) 

 

・全電力損失の計算 

 非同期整流型降圧チョッパにおいて生じる損失について考える．損失計算のために導出を行な
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った各式を Table.6 に示す。 

 

 

Table.6 非同期整流型降圧チョッパにおいて生じる主な電力損失 

 formulas Eq.No 

High-Side Switch’s 

Loss 

𝑃𝑄1(𝐶𝑜𝑜𝑜) =  
1
2
𝐶𝑜𝑜𝑜𝑉𝑖𝑖2𝑓 [W] (46) 

𝑃𝑄1(SW) =
1
6
𝑉𝑖𝑖 ��𝐼𝑜𝑜𝑜 −

∆𝐼𝐿
2
� 𝑡𝑟 + �𝐼𝑜𝑜𝑜 +

∆𝐼𝐿
2
� 𝑡𝑓� 𝑓 (49) 

𝑃𝑄1(ON) =
𝑉𝑜𝑜𝑜
𝑉𝑖𝑖

�𝐼𝑜𝑜𝑜2 +
∆𝐼𝐿
12

2

�𝑅𝑂𝑂 [W] (51) 

Low-Side Switch’s 

Loss 

PN Diode 𝑃𝑟𝑟 =
1
6
𝑉𝑖𝑖𝐼𝑅𝑅𝑅𝑡𝑟𝑟𝑓 [W]     (52) 

SBD 𝑃𝐶𝑗 =  
1
2
𝐶𝑗𝑉𝑖𝑖2𝑓 [W]     (54) 

𝑃𝑉𝐹 = �1 −
𝑉𝑜𝑜𝑜
𝑉𝑖𝑖

� 𝐼𝑜𝑜𝑜𝑉𝐹  [W] (55) 

Reactor’s Loss 𝑃𝐿 = 𝑅𝐿 �𝐼𝑜𝑜𝑜2 +
∆𝐼𝐿
12

2

�  [W] (56) 

Input Capacitor’s 

Loss 
𝑃𝐶𝑖𝑖 = 𝑅𝐸𝐸𝐸 �

𝑉𝑜𝑜𝑜
𝑉𝑖𝑖

�𝐼𝑜𝑜𝑜2 +
∆𝐼𝐿2

12
� − �𝐼𝑜𝑜𝑜

𝑉𝑜𝑜𝑜
𝑉𝑖𝑖

�
2

�  [W] (57) 

Output Capacitor’s 

Loss 
𝑃𝐶𝑜𝑜𝑜 = 𝑅𝐸𝐸𝐸′

∆𝐼𝐿2

12
 [W] (58) 

Controller’s Loss 𝑃𝑐𝑐𝑐 = 𝐼𝑐𝑐𝑐����𝑉𝑐𝑐𝑐  [W] (59) 

 

Table.6より、降圧チョッパにおいて発生する電力損失𝑃𝑙𝑙𝑙𝑙はPNダイオードを用いた場合、Eq.60

にて見積もることができる。SBD を用いた場合、 𝑃𝑙𝑙𝑙𝑙は Eq.61 にて見積もる必要がある。𝑃𝑙𝑙𝑙𝑙を

用いると、降圧チョッパにおける電力変換効率は Eq.62 にて表される．また、制御回路を含めた

電力変換器全体の電力変換効率𝜂𝑠𝑠𝑠は𝑃𝑐𝑐𝑐を考慮した Eq.63 にて見積もることができる。 

 

 𝑃𝑙𝑙𝑙𝑙 = 𝑃𝑄1(𝐶𝑜𝑜𝑜) + 𝑃𝑄1(SW) + 𝑃𝑄1(ON) + 𝑃𝑟𝑟 + 𝑃𝑉𝐹 + 𝑃𝐿 + 𝑃𝐶𝑖𝑖 + 𝑃𝐶𝑜𝑜𝑜  [W] (60) 

 𝑃𝑙𝑙𝑙𝑙 = 𝑃𝑄1(𝐶𝑜𝑜𝑜) + 𝑃𝑄1(SW) + 𝑃𝑄1(ON) + 𝑃𝐶𝑗 + 𝑃𝑉𝐹 + 𝑃𝐿 + 𝑃𝐶𝑖𝑖 + 𝑃𝐶𝑜𝑜𝑜  [W] (61) 
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 𝜂𝑝𝑝𝑝 =
𝑃𝑜𝑜𝑜
𝑃𝑖𝑖

× 100 =
𝑉𝑜𝑜𝑜𝐼𝑜𝑜𝑜

𝑉𝑜𝑜𝑜𝐼𝑜𝑜𝑜 + 𝑃𝑙𝑙𝑙𝑙
× 100 [%] (62) 

 𝜂𝑠𝑠𝑠 =
𝑃𝑜𝑜𝑜

𝑃𝑖𝑖 + 𝑃𝑐𝑐𝑐
× 100 =

𝑉𝑜𝑜𝑜𝐼𝑜𝑜𝑜
𝑉𝑜𝑜𝑜𝐼𝑜𝑜𝑜 + 𝑃𝑙𝑙𝑙𝑙 + 𝑃𝑐𝑐𝑐

× 100 [%] (63) 

 

6.9  (理論)同期整流型降圧チョッパにおいて生じる電力損失の計算 

 本節では同期整流型降圧チョッパを構成する素子毎の特性に着目することで、電力変換効率を

低下させる要因について述べる。同期整流型降圧チョッパにて電力損失が生じる要因は概ね非同

期整流型降圧チョッパと同じであるが、ローサイドスイッチに MOS-FFT を用いるため、いくつ

か変更が生じる。はじめに同期整流型降圧チョッパ特有の電力損失について述べた上で、同期整

流型降圧チョッパにて生じる電力損失を計算する式を導出する。電力損失の発生要因を考慮した

非同期整流型降圧チョッパの回路図を Fig.30 に示す。 

 

 

Fig.30 電力損失の発生要因を考慮した同期整流型降圧チョッパ 

 

Fig.30 は、Fig.27 のローサイドスイッチをダイオードから MOS-FET に置き換えたものである

ため、ローサイドスイッチ以外の電力損失を表す式については同一と考えることができる。厳密

にはデッドタイムの影響により僅かな差異が生じるが、PWM 信号の ON 時間𝑇𝑂𝑂および OFF 時

間𝑇𝑂𝑂𝑂に対してデッドタイムが十分に小さければ、近似が成り立つ。従って、ローサイドスイッ

チに MOS-FFET を用いた際に生じる電力損失についてのみ新たに考えればよい。 

 

・ローサイドスイッチにて生じる損失 

 同期整流型降圧チョッパのローサイドスイッチにおいて発生する主な損失として、ボディダイ

オードのリカバリ損失、デッドタイム損失、出力容量に起因する損失および導通損失が挙げられ

る。これらの損失のうち、リカバリ損失および出力容量に起因する損失については、6.8 節にて

導出した各式をそのまま用いることが可能である。従って、本項ではデッドタイム損失および導
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通損失の計算を行う。 

 同期整流型降圧チョッパにおける電力損失を考慮したローサイドスイッチの電流電圧波形を

Fig.31 に示す．Fig.31 において、𝑡𝑂𝑂はローサイドスイッチの実効的な非導通時間、𝑡𝑂𝑂𝑂はロー

サイドスイッチの実効的な導通時間、 𝑇𝑑𝑑(𝐻)および𝑇𝑑𝑑(𝐿)は立ち上がり・立ち下がり時に挿入され

るデッドタイム，𝑡𝑑𝑑(𝐻)および𝑡𝑑𝑑(𝐿)は実効的なデッドタイムを表す。また、ON 時間𝑇𝑂𝑂および

OFF 時間𝑇𝑂𝑂𝑂はハイサイドスイッチの状態に基づいた命名であることに注意すること。 

 

 
Fig.31 デッドタイムを考慮したローサイドスイッチの電流電圧波形 

 

デッドタイムが挿入された場合、デッドタイム間はボディダイオードが導通することで、リアク

トル電流の連続性が確保される。従って、ボディダイオードの順方向電圧𝑉𝐹による導通損失(デッ

ドタイム損失)が発生する。Fig.31 において、赤斜線部にて生じる損失がデッドタイム損失に相

当する。立ち下がり時のデッドタイム損失𝑃𝑑𝑑(𝐿)について計算した結果を Eq.64、立ち上がり時の

デッドタイム損失𝑃𝑑𝑑(𝐻)について計算した結果を Eq.65 に示す。計算にあたり、式の簡略化のた

めにローサイドスイッチのスイッチングに要する時間を無視した上で、  𝑡𝑑𝑑(𝐿) ≒ 𝑇𝑑𝑑(𝐿) , 

𝑡𝑑𝑑(𝐻) ≒ 𝑇𝑑𝑑(𝐻)として計算を行なっている。 
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   𝑃𝑑𝑑(𝐿) ≒  
1

𝑇𝑂𝑂 + 𝑇𝑂𝑂𝑂
� �𝐼𝑜𝑜𝑜 +

∆𝐼𝐿
2
�𝑉𝐹𝑑𝑑

𝑡𝑑𝑑(𝐿)

0
=

𝑉𝐹
𝑇𝑂𝑂 + 𝑇𝑂𝑂𝑂

��𝐼𝑜𝑜𝑜 +
∆𝐼𝐿
2
� 𝑡�

0

𝑡𝑑𝑑(𝐿)

 

𝑡𝑑𝑑(𝐿) �𝐼𝑜𝑜𝑜 +
∆𝐼𝐿
2
�𝑉𝐹𝑓 ≒ 𝑇𝑑𝑑(𝐿) �𝐼𝑜𝑜𝑜 +

∆𝐼𝐿
2
� 𝑉𝐹𝑓 [W]   

(64) 

 

   𝑃𝑑𝑑(𝐻) ≒  
1

𝑇𝑂𝑂 + 𝑇𝑂𝑂𝑂
� �𝐼𝑜𝑜𝑜 −

∆𝐼𝐿
2
� 𝑉𝐹𝑑𝑑

𝑡𝑑𝑑(𝐻)

0
=

𝑉𝐹
𝑇𝑂𝑂 + 𝑇𝑂𝑂𝑂

��𝐼𝑜𝑜𝑜 −
∆𝐼𝐿
2
� 𝑡�

0

𝑡𝑑𝑑(𝐻)

 

𝑡𝑑𝑑(𝐻) �𝐼𝑜𝑜𝑜 −
∆𝐼𝐿
2
� 𝑉𝐹𝑓 ≒ 𝑇𝑑𝑑(𝐻) �𝐼𝑜𝑜𝑜 −

∆𝐼𝐿
2
� 𝑉𝐹𝑓 [W]   

(65) 

 

Eq.64 および Eq.65 の和がデッドタイム損失となる．Eq.66 にデッドタイム損失の計算結果を示

す． 

 

 

   𝑃𝑄2(𝑑𝑑) =    𝑃𝑑𝑑(𝐻) + 𝑃𝑑𝑑(𝐿) = 𝑇𝑑𝑑(𝐻) �𝐼𝑜𝑜𝑜 −
∆𝐼𝐿
2
� 𝑉𝐹𝑓 + 𝑇𝑑𝑑(𝐿) �𝐼𝑜𝑜𝑜 +

∆𝐼𝐿
2
� 𝑉𝐹𝑓 

= �𝑇𝑑𝑑(𝐻) �𝐼𝑜𝑜𝑜 −
∆𝐼𝐿
2
� + 𝑇𝑑𝑑(𝐿) �𝐼𝑜𝑜𝑜 +

∆𝐼𝐿
2
�� 𝑉𝐹𝑓 [W]   

(66) 

 

次に、導通損失について述べる。同期整流型降圧チョッパではローサイドスイッチに MOS-FET

を使用するため、ON 抵抗に起因する導通損失が発生する。損失の大きさは、1 スイッチングサ

イクル中における−𝐼𝑄1(𝑡)2𝑅𝑂𝑂の時間平均を計算することで求めることができる(電流・電圧の向

きは Fig.30 に準拠しているため符号に注意)。順方向電圧による損失 𝑃𝑉𝐹の計算結果を Eq.67 に

示す。計算にあたり、式の簡易化のために𝑡𝑂𝑂𝑂 ≒ 𝑇𝑂𝑂𝑂として近似を行なっている． 

 

 

 𝑃𝑄2(ON) =  
1

𝑇𝑂𝑂 + 𝑇𝑂𝑂𝑂
� 𝐼𝑄2(𝑡)2𝑅𝑂𝑂2𝑑𝑑
𝑡𝑂𝑂𝑂

0
≒

𝑅𝑂𝑂2
𝑇𝑂𝑂 + 𝑇𝑂𝑂𝑂

� �𝐼𝑜𝑜𝑜 +
∆𝐼𝐿
2
− 𝑡

∆𝐼𝐿
𝑡𝑂𝑂𝑂

�
2

𝑑𝑑
𝑡𝑂𝑂𝑂

0
 

= −
𝑡𝑂𝑂𝑂

𝑇𝑂𝑂 + 𝑇𝑂𝑂𝑂
𝑅𝑂𝑂
3∆𝐼𝐿

��𝐼𝑜𝑜𝑜 +
∆𝐼𝐿
2
− 𝑡

∆𝐼𝐿
𝑡𝑂𝑂𝑂

�
3

�
0

𝑡𝑂𝑂𝑂

            

≒
(1 − 𝛼)

3∆𝐼𝐿
��𝐼𝑜𝑜𝑜 +

∆𝐼𝐿
2
�
3

− �𝐼𝑜𝑜𝑜 −
∆𝐼𝐿
2
�
3

� 𝑅𝑂𝑂2 = �1 −
𝑉𝑜𝑜𝑜
𝑉𝑖𝑖

� �𝐼𝑜𝑜𝑜2 +
∆𝐼𝐿
12

2

�𝑅𝑂𝑂2 [W]  

(67) 

 

・全電力損失の計算 

 同期整流型降圧チョッパにおいて生じる損失について考える．損失計算のために導出を行なっ

た各式を Table.7 に示す。なお、6.8 節から引用した式については Fig.30 に合わせてパラメータ

名を変更していることに注意すること． 
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Table.7 同期整流型降圧チョッパにおいて生じる主な電力損失 

 formulas Eq.No 

High-Side Switch’s 

Loss 

𝑃𝑄1(𝐶𝑜𝑜𝑜1) =  
1
2
𝐶𝑜𝑜𝑜1𝑉𝑖𝑖2𝑓 [W] (46) 

𝑃𝑄1(SW) =
1
6
𝑉𝑖𝑖 ��𝐼𝑜𝑜𝑜 −

∆𝐼𝐿
2
� 𝑡𝑟 + �𝐼𝑜𝑜𝑜 +

∆𝐼𝐿
2
� 𝑡𝑓� 𝑓 (49) 

𝑃𝑄1(ON) =
𝑉𝑜𝑜𝑜
𝑉𝑖𝑖

�𝐼𝑜𝑜𝑜2 +
∆𝐼𝐿
12

2

�𝑅𝑂𝑂 [W] (51) 

Low-Side Switch’s 

Loss 

𝑃𝑄2(𝐶𝑜𝑜𝑜2) =  
1
2
𝐶𝑜𝑜𝑜2𝑉𝑖𝑖2𝑓 [W] (46) 

𝑃𝑄2(𝑟𝑟) =
1
6
𝑉𝑖𝑖𝐼𝑟𝑟(𝑄2)𝑡𝑟𝑟(𝑄2)𝑓 [W] (52) 

𝑃𝑄2(𝑑𝑑) = �𝑇𝑑𝑑(𝐻) �𝐼𝑜𝑜𝑜 −
∆𝐼𝐿
2
� + 𝑇𝑑𝑑(𝐿) �𝐼𝑜𝑜𝑜 +

∆𝐼𝐿
2
�� 𝑉𝐹𝑓 [W] (66) 

𝑃𝑄2(ON) = �1 −
𝑉𝑜𝑜𝑜
𝑉𝑖𝑖

� �𝐼𝑜𝑜𝑜2 +
∆𝐼𝐿
12

2

�𝑅𝑂𝑂2 [W] (67) 

Reactor’s Loss 𝑃𝐿 = 𝑅𝐿 �𝐼𝑜𝑜𝑜2 +
∆𝐼𝐿
12

2

�  [W] (56) 

Input Capacitor’s 

Loss 
𝑃𝐶𝑖𝑖 = 𝑅𝐸𝐸𝐸 �

𝑉𝑜𝑜𝑜
𝑉𝑖𝑖

�𝐼𝑜𝑜𝑜2 +
∆𝐼𝐿2

12
� − �𝐼𝑜𝑜𝑜

𝑉𝑜𝑜𝑜
𝑉𝑖𝑖

�
2

�  [W] (57) 

Output Capacitor’s 

Loss 
𝑃𝐶𝑜𝑜𝑜 = 𝑅𝐸𝐸𝐸′

∆𝐼𝐿2

12
 [W] (58) 

Controller’s Loss 𝑃𝑐𝑐𝑐 = 𝐼𝑐𝑐𝑐����𝑉𝑐𝑐𝑐  [W] (59) 

 

Table.7より、降圧チョッパにおいて発生する電力損失𝑃𝑙𝑙𝑙𝑙はEq.68にて見積もることができる。

また、𝑃𝑙𝑙𝑙𝑙を用いると降圧チョッパの電力変換効率𝜂𝑝𝑝𝑝は Eq.69 にて表される．また、制御回路

を含めた電力変換器全体の電力変換効率𝜂𝑠𝑠𝑠は𝑃𝑐𝑐𝑐を考慮した Eq.70 にて見積もることができる。 

 

 
  𝑃𝑙𝑙𝑙𝑙 = 𝑃𝑄1(𝐶𝑜𝑜𝑜1) + 𝑃𝑄1(SW) + 𝑃𝑄1(ON) + 𝑃𝑄2(𝐶𝑜𝑜𝑜2) 

+𝑃𝑄2(𝑟𝑟) + 𝑃𝑄2(𝑑𝑑) + 𝑃𝑄2(ON) + 𝑃𝐿 + 𝑃𝐶𝑖𝑖 + 𝑃𝐶𝑖𝑖 + 𝑃𝐶𝑜𝑜𝑜  [W]  
(68) 

 𝜂𝑝𝑝𝑝 =
𝑃𝑜𝑜𝑜
𝑃𝑖𝑖

× 100 =
𝑉𝑜𝑜𝑜𝐼𝑜𝑜𝑜

𝑉𝑜𝑜𝑜𝐼𝑜𝑜𝑜 + 𝑃𝑙𝑙𝑙𝑙
× 100 [%] (69) 

 𝜂𝑠𝑠𝑠 =
𝑃𝑜𝑜𝑜

𝑃𝑖𝑖 + 𝑃𝑐𝑐𝑐
× 100 =

𝑉𝑜𝑜𝑜𝐼𝑜𝑜𝑜
𝑉𝑜𝑜𝑜𝐼𝑜𝑜𝑜 + 𝑃𝑙𝑙𝑙𝑙 + 𝑃𝑐𝑐𝑐

× 100 [%] (70) 
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6.10  (課題)降圧チョッパに関する自己学習 

1) 6.6 節にて製作したデッドタイム挿入回路(Fig.25)の動作原理について考察せよ。 

2) 6.6 節にて製作したデッドタイム挿入回路にいくつかの論理ゲートを付け加えることで、

Enable 入力端子(出力を共に Low にする端子)を追加することが可能である。Enable 入力端

子を備えたデッドタイム挿入回路を設計せよ。 

3) 6.5 節および 6.7 節の実験において、定格動作時における出力電圧が設計値からずれる(Eq.20

に基づく計算値からずれる)理由についてそれぞれ考察せよ。 

4) 6.5 節の非同期整流型降圧チョッパに関する実験において、軽負荷時には電流不連続モードに

て動作するため、出力電圧は増大する。しかし、6.7 節の同期整流型降圧チョッパに関する実

験では、軽負荷時においても電流連続モードにて動作する。その理由とメカニズムについて

考察せよ。 

5) 同期整流型降圧チョッパの定格時、軽負荷時における電力変換効率を比較すると、軽負荷時

における電力変換効率は低下することがわかる。その理由について考察せよ。 

6) 6.8 節、6.9 節を参考に、製作した非同期整流型降圧チョッパおよび同期整流型降圧チョッパ

双方の定格動作時における電力変換効率の理論値を計算し、実験結果と比較せよ。素子の各

パラメータなどは計測結果およびデータシートの値を用いること。 

7) 6.8 節では非同期整流型降圧チョッパの電流連続モードにおける電力変換効率の計算例を示

したが、電流不連続モードでは各素子にて生じる損失がどのようになるか考えよ。 
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