
45

　欧州の CO2規制 95g/km（2020）や米国カリフォル

ニア州の ZEV規制（2019）を背景に EV/PHEVの普

及は加速し，2020年には 100万台を超える市場規模

に到達すると予測されている 1）．また，2025年には

国内発電量の 2割を超えると予測されるサーバやネッ

トワーク機器の消費電力を目的とした高電圧直流給電

システムの研究も進められており 2），絶縁型 DC-DC

コンバータの市場は今後さらに拡大すると思われる．

数 kWクラスの絶縁型 DC-DCコンバータとして一

般的にフルブリッジ方式が適用され，一次側・二次側

のスイッチ構成で並列にスナバコンデンサを接続した

DAB（Dual Active Bridge）コンバータがソフトスイッ

チングによる低損失性能と交流端電圧の位相差制御に

よる双方向機能を有しているため，盛んに研究されて
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いる 3）- 6）．

　一方，デバイスの分野では SiC-MOSFETが市販さ

れ，薄帯ナノ結晶軟磁性材や Fe基ガラス金属粉末等

の低鉄損の次世代磁性材料も各社から発表され，それ

らを用いた変換器の開発も進められている 7）- 9）．

　このような状況の中，筆者らはプッシュプルインバ

ータ方式の絶縁型DC-DCコンバータに着目した．プ

ッシュプルインバータ方式は，スイッチ素子に必要な

耐圧は直流電源電圧の 2倍以上必要になるが，高耐圧

かつ低スイッチング損失特性に優れた SiC-MOSFETを

用いることで，Si-IGBTを使用する場合に比べて，イ

ンバータ部の効率向上が期待できる．一方で，DC-DC

コンバータの二次側整流回路部では，一次側スイッチ

のオン・オフ動作に伴う転流動作に起因して二次側整

流用パワーデバイスに過大なサージ電圧が発生する問

題がある．従来は，一次側パワーデバイスのスイッチ

ング速度を低下させる手法や，スナバ回路等を用いる

対策が取られているが，変換効率の低下や回路構成の

複雑化などがあり，実用上の障害になっていた．

　筆者らは，プッシュプルインバータ方式の絶縁型の

特長を活かしながら，二次側整流用パワーデバイスの

サージ電圧を効果的に抑制する手法を考案し，装置の

変換効率も向上できることを明らかにした．本論では，

はじめにプッシュプル方式の絶縁型DC-DCコンバー

タの回路動作と二次側整流用パワーデバイスに生じる

過電圧の関係を整理する．次に，新たに考案した変圧

器の励磁電流を利用した二次側整流回路の転流動作と

各部動作波形の定式化を行い，二次側整流用パワーデ

バイスに生じるサージ電圧を低減する条件を導出する．

さらに，回路シミュレーションにより，解析結果の妥当

性を検証するとともに，出力電力 3kWの試作機を用い

た実験検証を行い，本論で提案するサージ電圧抑制手

法と装置変換効率の改善効果を実証する．

2.1  基本動作と各種波形

　Fig. 1にプッシュプル方式の DC-DCコンバータの

回路図を，Fig. 2にハードスイッチング時の動作波形

を示す．

　また，ハードスイッチング動作時の各動作モードに

おける電流経路を Fig. 3に示す．入力電圧 vinは 400 

V，出力電圧 voutは 300 V，トランスの巻数比を 1:1と

すると，duty 0.375で一次側スイッチ SW1，SW2が

交互にオンするので，電圧変換比は 0.75となる．なお，

Fig. 2中の励磁電流 iLmは，トランスの 4巻線に流れ

る電流を各々 itr1，itr2，itr3，itr4の和として，下記式で

与えられる．

　はじめに，Fig. 2および Fig. 3を用いて，一次側ス

イッチ SW1，SW2に生じるサージ電圧について考える．

　モード (I)では，一次側スイッチ SW2がオンしてお

り，インダクタ電流 iLが増加する．モード (II)におい

て，一次側スイッチ SW2がターンオフし，一次側巻

線と二次側巻線間の漏れインダクタンス Llps2と一次側

スイッチ SW2の出力容量 Cdsにより，LC共振が発生

し，一次側スイッチ SW2の端子電圧 vsw2には電源電

2.   プッシュプル方式の動作とサージ
発生メカニズム

Fig. 1　Push-pull DC-DC Converter

（1）

Fig. 2　 Waveforms of the push-pull converter 
(hard-switching)
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圧の 2倍程度のサージ電圧が発生する．プッシュプル

回路の場合，一次側スイッチ素子の一方がターンオン

すると他方のオフ状態にある一次側スイッチ素子には

電源電圧の倍電圧が印加されるが，ターンオフ時に発

生するサージ電圧はこれとほぼ同レベルである．すな

わち，ターンオフ時のサージ電圧を特別に考慮して素

子耐圧を増やす必要はない．

（リンギング周波数成分の電圧レベルが増加するため，

EMCの観点で抑制が必要な場合はある．）

　次に，二次側ダイオードD1，D2に生じるサージ電

圧（以下，「ダイオードサージ電圧」と呼ぶ）につい

て考察する．モード (III)では，一次側スイッチ SW1，

SW2ともにオフしており，インダクタ電流 iLは二次

側ダイオード D1，D2を還流している．モード (IV)

において，一次側スイッチ SW1がターンオンすると，

ダイオード D1とD2を経由して還流していたインダ

クタ電流 iLはダイオード D2に転流を開始する．ダ

イオードD1の順方向電流が減少して逆回復電流が流

れた後にダイオードD1はオフ状態に移行し，ダイオ

ードD1の端子間静電容量 Cdが充電される。この時，

一次側巻線と二次側巻線間の漏れインダクタンス Llps1，

二次側巻線間の漏れインダクタンス Llss1，Llss2，トラン

スの巻線間容量 Ctr及びダイオード D1の端子間静電

容量 Cdにより LC共振が発生し，ダイオードD1の端

子電圧 vd1にサージ電圧が印加される．一般に，ダイ

オード D1の端子電圧 vd1がオフ状態の定常電圧であ

る電源電圧の倍電圧に到達した際でもインダクタ成分

には比較的大きな電流が残存しているので，ダイオー

ドの耐圧以上の大きなオーバーシュート電圧が発生す

る場合があるため，本論ではダイオードに生じるサー

ジ電圧の抑制について検討する．

　Fig. 4にダイオードサージ電圧発生時の等価回路を

示す．一次側に対する二次側の変圧器巻数比を Nと

すると，ダイオード D1の端子間静電容量 Cd及びト

ランスの巻線間容量 Ctrの充電電流は変圧器の二次側

の二つの巻線を通るため，等価回路の変圧器巻数比は

2Nとしている．このことを考慮し，二次側に展開し

た簡易等価回路を Fig. 5に示す．ここで，Lall，Callは

二次側に換算したインダクタ成分及びコンデンサ成分

の合計であり，下記の式で表される．

Fig. 3　 Current path when the primary-side switch 
turns on (hard-switching)

Fig. 4　 Equivalent circuit when the primary-side 
switch turns on
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　今後はこの等価回路を用いて，ダイオードサージ電

圧の抑制法について議論する．

　モード (V)は一次側スイッチ SW1のオン期間で，

以降はモード (I)から (IV)のスイッチのペアを読み替

えた場合と同様の動作を繰り返す．

2.2  サージ抑制の考え方

　ダイオードサージ電圧発生時の簡易等価回路（Fig. 5）

を用いて，サージ電圧抑制法について考える．コンデ

ンサ Callにサージ電圧が発生するのは，ダイオードオ

フ状態の定常電圧 (電源電圧倍電圧 )到達時にインダク

タ成分に蓄積されたエネルギーにより，容量成分が定

常電圧値以上に充電されるためである．言い換えれば，

コンデンサ電圧が定常電圧に到達した時にインダクタ

に電流が流れていなければサージ電圧は発生しない．

　この条件を満たす一つの方策は，コンデンサの電圧

上昇率を低下させ，その間にインダクタ電流を減衰さ

せることである．すなわち，Fig. 5の電圧源の上昇率

（Fig. 4のスイッチの端子電圧 vswの減少率）を低下さ

せることにより，ダイオードサージ電圧を抑制する．

そのメカニズムを以下に記す．

　まず，電圧源の電圧上昇率 kをランプ関数で記述し

たとき，電流 iequiとコンデンサ電圧 vcの応答波形は次

式で表される．

式 (4)が 0になる時間を解くと，

であり，この時間で式 (5)が電源電圧 Eになるための

電圧上昇率 kは

となる．つまり，一次側スイッチの端子電圧降下時間

をサージ電圧発生経路の共振経路の周期に合致させる

ことで，ダイオードサージ電圧を発生させることなく

ダイオードのターンオフ動作を実現できる．

　上記の解析結果の妥当性を確認するため，Fig. 5の

電圧源の上昇時間（Fig. 4のスイッチの端子電圧 vsw降

下時間）に対する各波形をFig. 6に示す．Lallが 6.4 µ H，

Callが 160 pFの場合，式 (6)で計算されるダイオード

サージが発生しない電圧上昇時間は 200 nsである．こ

れに対して，(a)の波形は電圧上昇時間を 50 nsとした

場合，(b)は電圧上昇時間を 200 nsとした場合のシミ

ュレーション波形である．なお，変圧器巻数比 Nは 1

としている．

　コンデンサ電圧 vcがダイオードオフ時の定常電圧で

ある 800 Vに達する時刻を t1とすると，(a)の場合， 電

流 iequi(t1)は 3.5 Aであり，コンデンサ電圧 vcは 700 V

のサージ電圧が発生している．一方，サージ電圧が発

生しない条件である (b)の場合，t1において電流 iequi(t1)

はほぼゼロであり，コンデンサ電圧 vcにはサージ電圧

が生じることなく定常電圧に落ち着いている．

　さて，スイッチの端子電圧降下時間を調整するには，

ゲート抵抗の抵抗値を調整する方法やドレイン―ゲー

ト間にコンデンサを挿入する方法があるが，ターンオ

ン損失が増大するという致命的な欠点がある（後述の

Fig. 14）．そこで，本論ではこれに代わる手段を用い

てダイオードサージ電圧を低減する手法を示す．

（2）

（3）

Fig. 5　 Simplified equivalent circuit when the　
primary-side switch turns on.

（4）

（5）

（6）

（7）
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この時，変圧器励磁電流 iLmは一次側スイッチを流れ，

励磁電流に直流成分が含まれない場合，(1)式を用い

て計算すると，一次側スイッチがオフする直前の励磁

電流の絶対値は次式で与えられる．

3.1  励磁電流を用いた ZVS サージ電圧抑制法

　二次側のダイオードサージ電圧を低減するには，ダ

イオードが逆回復した後に端子間静電容量を充電する

インダクタ電流成分を出来るだけ小さくする必要があ

る．これを実現する手段として（1）ダイオードの逆

回復期間中は二つの一次側スイッチ素子をオフ状態と

しデットタイムを設け，（2）二次側の平滑用フィルタ

インダクタの電流リプルを大きくして，その下限値が

変圧器励磁電流よりも小さくなるようにする方法を考

案した．

　初めに，プッシュプル型DC-DCコンバータの各動

作モードにおける変圧器励磁電流に着目して，二次側

ダイオードD1，D2の転流期間の動作モードとダイオ

ードサージ電圧の関係を導出し，これを用いてダイオ

ードサージ電圧を抑制する条件を明らかにする．

　Fig. 7に一次側スイッチ素子ターンオン時における

変圧器励磁電流と負荷電流経路，Fig. 8に各部の模式

波形を示す．二次側スイッチ素子にもMOSFETを用

いているが，同期整流を用いない場合の動作から説明

する．

　モード (1)は一次側スイッチのオン期間（Fig. 7の

場合は SW2がオン )で，インダクタ電流 iLが上昇する．

3.  提案サージ抑制法

Fig. 6　 Waveforms of the simplified equivalent cir
cuit(Fig.5) when the primary-side switch 
turns on

（8）

（9）

Fig. 7　 Current path when the primary-side switch 
turns on (proposed method)
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ここで，voutは出力電圧，Lmは励磁インダクタンス，

Tlimitは還流限界時間 (詳細は後述，モード (1)とモー

ド (2)の合計時間 )，Nは一次側に対する二次側の変

圧器巻数比である．

　モード (2)は一次側スイッチ SW1，SW2がオフ期間

で，インダクタ電流 iLは二次側ダイオードを還流する．

この期間において，励磁電流 iLmも同様に Fig. 7(b)に
記す向きで二次側ダイオードを流れている．励磁電流

はダイオードの順方向電圧の影響で減少するが，その

影響を無視し，モード (2)の期間において一定とすると，

二次側スイッチ SW3，SW4に流れる電流 isw3，isw4は

ダイオードの順方向を正の向きとすると下記式で表さ

れる．

Fig. 8　 Illustration waveforms when the primary-side 
switch turns on (proposed method)

（10）

（11）

励磁電流を 2で除しているのは，起磁力一定に対し，

二次側経路の励磁電流は 2巻線通ることによるもので

ある．二次側スイッチ SW3に流れる電流はダイオー

ドとして用いている場合，式（10）からもわかるよう

にインダクタ電流が小さくなると流れることが出来な

くなる．インダクタ電流を還流することができる期間

を還流限界時間 Tlimitとし，その時のインダクタ電流

の下限値を iLminとすると，

となり，負荷電流直流分 Iout，励磁インダクタ Lm，平

滑インダクタ L等により変化する．Tlimitを用いてモー

ド (1)の時間 t1とモード (2）の時間 t2を計算すると下

記の様になる．

モード (3)は励磁電流によるスイッチ端子電圧充放電

期間である．モード (2)で二次側ダイオードを還流し

ていた励磁電流は時間 t2より長くオフ状態が継続する

と，片方のダイオード（今回の場合は二次側スイッチ

SW3）は非導通となり，励磁電流の一部が一次側に転

流し，スイッチ端子電圧の充放電（今回の場合は一次

側スイッチ SW1が放電，一次側スイッチ SW2が充電）

を開始する．この時，一次側及び二次側のスイッチ端

子電圧は，下記式を満足している．

つまり，変圧器の一次側電圧 vt1と変圧器の二次側電

圧 vt2が一致する条件下で，励磁電流が一次側と二次

側で分配されることになるが，この時の動作を Fig. 9

（12）

（13）

（14）

（15）

（16）

（17）
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で表され，二次側スイッチ素子のオフ状態の定常電圧

からのサージ電圧 Δvはこの電流値に起因する．サー

ジ電圧 Δvについては次節で検討する．

　モード（4）は一次側スイッチのオン期間（Fig. 7の

場合は SW1がオン）である．励磁電流は電源に回生

され，一次側スイッチ SW1電流 isw1はゲート信号が

きていなければ逆並列のダイオードを流れる．既に，

一次側スイッチ SW1電圧 vsw1は 0 Vのため ZVS（Zero 

Voltage Switching）を実現できている．一次側スイッ

チ SW1電流 vsw1は下記となる．

リアクトル電流 iLは上昇，励磁電流 iLmは減少し，一

次側スイッチ SW1電流 isw1はいずれ反転するが，そ

の時間は t4は

で与えらえる．ゲート信号出力は t4までの期間に行う．

　モード (1)からモード（4）の時間をすべて足した時

間が任意の入力電圧 vin，出力電圧 vout，負荷電流 ioutに

おける提案方式の運転周期となり，励磁電流を利用し

た ZVSサージ抑制を行う際のスイッチング周波数 fZVS

は

となる．

の等価回路を用いて説明する．

　モード (3)移行時刻を t = 0とすると，式 (10)にお

いて，t = 0で二次側スイッチ SW3に流れる電流は 0

となり，インダクタ電流が減少する分の電流が余剰励

磁電流 isurplus（ダイオード導通不可電流）となる．余剰

励磁電流 isurplusは下記式で与えられる．

t = 0において，Fig. 9の各部のスイッチ端子電圧は

であり，余剰励磁電流 isurplusが一次側と二次側のスイ

ッチ素子経路のキャパシタンスに応じて分配され，ス

イッチ端子電圧が充放電する．一次側及び二次側スイ

ッチ SW1-SW4がすべて同一の素子を用い，端子間静

電容量 Cdsが等しいとすると，一次側スイッチ電圧を

充放電する余剰励磁電流 ipは

で与えられる．一次側スイッチ SW1端子電圧 vsw1は

となる．計算簡易化のために，端子電圧変化によるイ

ンダクタ電流減少分を無視すると，一次側スイッチ

SW1端子電圧 vsw1が電源電圧 vin Vから 0 Vまで放電

する時間 t3は下記で計算することができる．

一次側スイッチ SW2端子電圧 vsw2が電源電圧 vin Vか

ら 2vin Vまで充電する時間と二次側スイッチ SW3端

子電圧 vsw3が 0 Vから 2vin Vまで充電する時間も同様

に t3である．モード (3)移行から時刻 t3経過時 (一次

側スイッチのターンオン完了時 )の Fig. 9の二次側ス

イッチ端子電圧を充放電する余剰励磁電流 isは

（18）

（19）

（20）

（21）

（22）

（23）

（24）

（25）

（26）

（27）

（28）

（29）

Fig. 9　Equivalent circuit of the Fig. 8 on mode (3)
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　モード (5)は一次側スイッチ SW1電流 isw1が正方向

期間であり，励磁電流は引き続き減少し，いずれ磁化

極性が反転する．以降はモード (1)のスイッチのペア

を読み替えた場合と同様の動作を繰り返す．

　また，同期整流を用いる場合はモード（2）において，

次にオンとなるスイッチ（今回の場合は一次側スイッ

チ SW1）とペアとなるスイッチ (今回の場合は二次側

スイッチ SW4)をデットタイム後にオンし，直前まで

オンしていたスイッチ（今回の場合は一次側スイッチ

SW2）とペアとなり同期整流するスイッチ（今回の

場合は二次側スイッチ SW3）をインダクタ電流の下

限値が励磁電流以下になる領域になるまでにオフする

（Fig. 8の破線動作）．このように動作させることでモ

ード (3)以降はダイオード構成と同様なり，同期整流

を用いた ZVSサージ抑制を実現できる．

3.2  適応範囲

　Fig. 1のプッシュプル回路において，Table 1の回路

定数を用いてサージ電圧と駆動周波数を計算し，設計

時の指針を得る．サージ電圧 Δvは Fig. 9の二次側を

還流する余剰励磁電流 isが流れる経路に存在するイン

ダクタ成分の合計を Llssとし，下記式で求める． 

提案方式を実現するスイッチング周波数は式（29）を

用いて計算する．

　Fig. 10に平滑インダクタ Lに対するサージ電圧 Δv

の計算結果を示す．平滑インダクタ Lを大きくすると，

サージ電圧 Δvが小さくなる．これは，平滑インダク

タを大きくするとインダクタ電流の減少速度が小さく

なるため，少ない余剰励磁電流で時間をかけて二次側

スイッチ端子電圧の充電を行うことになり，オフ状態

の定常電圧到達時の余剰励磁電流が減るためである．

また，二次側を還流する余剰励磁電流 isが流れる経路

に存在するインダクタ Llssの支配項はトランスの二次

側の二巻線間の漏れインダクタンスである．よって，

更なるサージ電圧低減には二次巻線間の密結合化が有

用である．

　Fig. 11に平滑インダクタ L及び負荷電流に対する提

案方式実現スイッチング周波数 fZVSの計算結果を示す．

（30）

Table 1　 Circuit parameters of the push-pull DC-DC 
converter.

Fig. 10　 Relationship between the surge voltage and 
the inductance

Fig. 11　 Relationship between the switching frequency, 
the inductance, and the load current on the 
proposed method
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平滑インダクタ L及び負荷電流が大きくなると，イン

ダクタ電流が励磁電流と合致するまでの時間が大きく

なるため，スイッチング周波数が低下する．これに対

し，励磁インダクタ Lmを小さくし，励磁電流値を嵩

上げすることで，スイッチング周波数を高周波化は可

能である．サージ電圧とスイッチング周波数と励磁電

流による損失増加を総合的に考慮し，各種パラメータ

を決定する必要がある．

　Fig. 1のプッシュプル回路において，Table 2の回路

定数を用いてシミュレーションを実施し，提案ダイオ

ードサージ電圧抑制法の効果を確認する．

　Fig. 12に一次側スイッチターンオン時の各部電圧

電流波形を示す．インダクタ電流 iLが励磁電流 iLm以

下になった時刻において，余剰励磁電流 isurplusが一次

側と二次側のスイッチ素子経路のキャパシタンスに応

じて分配され，一次側スイッチ SW1電圧 vsw1が放電，

二次側スイッチ SW3電圧 vsw3が充電しているのがわ

かる．この場合の電圧降下時間はおおよそ 1.3 µ sで

ある．二次側を流れる余剰励磁電流は二次側スイッチ

SW3電流 isw3の負の部分であり，定常電圧到達時は

1Aであり，負荷電流直流成分 10Aに対し，充分低減

できている．経路に存在するインダクタンス成分に蓄

積されるエネルギを低減することで，ダイオードサー

ジ電圧は 30Vとなり，提案方式の効果を確認できた．

　提案方式の効果を実証するため，3種類の条件 ((a)

高 dv/dt (b)低 dv/dt (c)提案方式 )でスイッチング試験

と損失比較を実施する．試作した回路は Fig. 1のプッ

シュプル回路で，回路定数は Table 3に示す．平滑リ

アクトルは薄帯ナノ結晶軟磁性材（ファインメット：

日立金属）を用い，提案方式においてはインダクタ電

流の下限値を励磁電流以下にするため，他方式より小

さい 80 µ Hとしている．また，提案方式は磁束密度

変化が増加するため，フリンジング磁束に起因する損

失の低減を目的に，ギャップ部のコアを指数関数形状

Table 2　Simulation condition.

Fig. 12　 Calculated waveforms when the primary-side 
switch turns on (proposed method)

4.  シミュレーション

5.  実機検証
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に面取りし，外周薄帯の磁束集中緩和と巻線鎖交磁束

低減を図っている 10)．dv/dtの調整はゲート抵抗を用

いて行い，高速時は 2 Ω，低速時は 100 Ωとした．一

次側及び二次側のスイッチ素子（同期整流のため）に

は SiC-MOS(CPM2-1200-0025B：Cree)を用いた．

　Fig. 13にターンオン時の電圧電流波形（3 kW出力

時）を示す．高 dv/dtの場合，電圧電流波形の重なり

は少ないためターンオン損失は低減できるが，サージ

電圧は 500 Vにも達している．低 dv/dtはサージ電圧

が 50 Vに減っているが，スイッチ損失が 500 µ J発生

し，スイッチング周波数が 20 kHzの場合，スイッチ

2個で合計 20 Wのターンオン損失が発生する．これ

に対し，提案方式はサージ電圧 30 Vであり，ZVS動

作によりターンオン損失が発生しない．

　Fig. 14に損失比較（入力電圧 400 V，出力電圧 300 

V，出力 3 kW）を示す．(a)高 dv/dtの場合が最も損失

が小さいが，Fig. 13（a）に示した様に，サージ電圧は

500 Vに達しており，スナバもしくは耐圧強化などの

対策が必要となる．例えば，サージ電圧を 200 V程度

になるように，二次側スイッチ素子と並列に RCスナ

バ（R = 130 Ω，C = 1100 pF）を挿入した場合は大幅

な損失増加を招く ((a)'高 dv/dt＋スナバ )．(b)低 dv/dt

の場合，スナバを用いなくてもサージ電圧を抑制でき

ているが，背反としてターンオン損失が増加している．

これらに対し，(c)提案方式はインダクタ電流リプルが

増加することで，導通損及び鉄損は増加するが，ター

ンオン損失が発生しないため，3条件の中で最も低損

失でサージ電圧を抑制できている．

　本方式を適応した出力電力に対するプッシュプル型

DC-DCコンバータの効率測定結果を Fig. 15に示す．

スナバレス及び ZVSで駆動する本サージ電圧抑制法

を用いることにより，SiC-MOSFETや薄帯ナノ結晶

軟磁性材の低損失材料の恩恵を享受でき，3 kW出力

時に 98.5%(損失の内訳は図 14)の高効率を実現した．

Table 3　Experimental condition.

Fig. 13　 Experimental waveforms when the 
primary-side switch turns on (vin = 400V, 
vout = 300V, Pout =3 kW)
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　プッシュプル方式の絶縁型DC-DCコンバータにお

いて，一次側スイッチがオフ状態の期間に二次側を還

流しているインダクタ電流を変圧器の励磁電流以下に

する領域を設け，二次側を還流できなくなった励磁電

流により一次側素子の端子間静電容量の充放電と二次

側素子の端子間静電容量の充電を行うことで，プッシ

ュプル方式のDC-DCコンバータの課題である二次側

サージ電圧を効果的に抑制する手法を提案した，本方

式を適応した試作機を製作して実機評価した結果，効

率は 98.5 %であり，提案方式の有用性を示した．
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Fig. 14　  Loss breakdown (vin = 400V, vout = 300V, Pout 
= 3kW)

Fig. 15　  Experimental result of the converter efficiency 
on the proposed method (vin = 400V, vout = 
300 V)

6.  むすび
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