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This paper proposes a novel dual active bridge (DAB) converter that has an auxiliary inductor and a bi-directional 

switch connected in parallel to a transformer to achieve zero voltage switching (ZVS) and reduce the inductor 

current over a wide load range and wide battery voltage variation. In the proposed converter, the equivalent 

magnetizing inductance is changed by switching the auxiliary inductance depending on the output power. To achieve 

ZVS at a light load, the equivalent magnetizing current is increased by connecting the auxiliary inductance in 

parallel. In addition, the inductor current of the low voltage (LV) side is also reduced irrespective of a leakage 

inductance of a high frequency transformer. At a heavy load, the equivalent magnetizing current is reduced without 

connecting the auxiliary inductance because ZVS is achieved without any increment of the equivalent magnetizing 

current. In addition, the auxiliary inductance is switched without the occurrence of DC-offset of the 

auxiliary-inductor current and the surge voltage of a bi-directional switch. In the experimental results, the ZVS range 

is extended by up to 49%. In addition, the converter loss at a light load is reduced by up to 36.1%. A high efficiency 

in the wide load is achieved by the switched auxiliary inductance. 
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1. はじめに 

近年，太陽電池や風力発電の導入を背景に， DC マイク

ログリッド(1-3)が盛んに研究されている。再生可能エネルギ

ーを利用した発電方式は天候によって発電電力が大きく変

動することが知られており，安定した電力供給実現にはこ

うした電力変動を補償するための蓄電システムが必須とな

る。蓄電システムには大容量，絶縁，充放電動作が要求さ

れ，双方向絶縁形 DC-DC コンバータが多く用いられる(4)。

また，双方向絶縁形 DC-DCコンバータには小型化，バッテ

リーの電圧変動には対して広い負荷範囲で高効率な駆動が

求められる。 

 双方絶縁形 DC-DCコンバータの一方式として，トランス

にキャパシタを直列接続した共振方式が多く提案されてい

る(5)-(7)。文献(5)では，電圧変動や負荷変動に対して，スイッ

チング周波数と共振周波数の比を制御することでゼロ電流

スイッチング(以下，ZCS)やゼロ電圧スイッチング(以下，

ZVS)を達成することで高効率化を達成している。しかし，

広い電圧駆動範囲を実現するためには励磁インダクタンス

と漏れインダクタンスの比を小さく設計する必要があるた

め，過大な励磁電流により，広い負荷範囲での高効率な駆

動が困難である。文献(6)では，インバータ出力電圧にゼロ

電圧期間を挿入することで，電圧変動に対して，ZVS を達

成する手法がある。しかし，この方式はインバータ出力電

圧範囲に制限があるため，広い電圧制御範囲に対応できな

い問題がある。また，直列共振方式は，主電流がすべて共

振コンデンサに流れるため，コンデンサを多数並列接続す
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る必要があり，装置が大型化する。 

一方，非共振方式の双方向絶縁形 DC-DCコンバータとし

て，デュアルアクティブブリッジコンバータ(以下，DAB コ

ンバータ)がある(8-12)。DAB コンバータではトランスの漏れ

インダクタンスのインピーダンスで最大の出力電力が決定

されるため，高周波化による小型化が容易である。さらに，

デッドタイム期間中にスイッチング素子の出力容量の電荷

をゼロまで放電できるため，ZVS を達成できる。しかし，

巻数比と入出力電圧比が一致しない場合，ZVS 範囲が制限

され(8)，インダクタ電流のピーク値が増加する(8)。したがっ

て，本方式は電圧変動に対して高効率で駆動可能な負荷範

囲が狭いという課題が存在する。 

電圧変動時のソフトスイッチング範囲拡大および電流ピ

ーク値の低減を目的に，これまでに多数の変調法が提案さ

れている。まず，電圧変動および負荷変動に対して両側イ

ンバータ出力電圧のゼロ電圧期間を制御する PWM 方式が

ある(13-18)。文献(14)では，各インバータレグのスイッチング

信号の位相を変えることで ZVS 範囲および無効電流の低減

を提案している。しかし，電圧変動に対する ZVS 可能な動

作範囲拡大という観点では十分な効果が得られていない。

また，導通損失削減を目的としたインダクタ電流低減手法

としては，電圧および負荷変動時にインダクタ電流が電流

不連続モードとなるように，各インバータの出力電圧の位

相差とゼロ電圧期間を制御する手法が提案されている
(17),(18)。この方式は ZCSを達成できるが，デッドタイム期間

中に素子の出力容量に充電された電荷を引き抜くことがで

きないため，素子の出力容量 Cossがもつエネルギー分の損失

が発生する。そのため，高周波駆動した際のスイッチング

損失が無視できなくなり，高周波化が困難である(19)。一方，

スイッチング周波数を変更し，インダクタ電流の低減およ

び ZVS 範囲を拡大する手法が提案されている(20),(21)。しか

し，本方式は重負荷領域で駆動した際はスイッチング周波

数が低くなるため，バッテリー側のフィルタが大型化する

可能性がある。 

さらに，疎結合の高周波トランスと励磁電流を利用し，

大きな電圧変動に対してもすべての負荷範囲で ZVS を達成

する方式が提案されている(22),(23)。しかし，重負荷領域では

従来の密結合トランスを用いた方式に比べて励磁電流が大

きく，磁気部品の銅損および導通損失の増加が課題となる。 

本論文ではこうした技術的課題を踏まえ，DAB コンバー

タの新しい高効率化手法として補助インダクタを用いた等

価励磁電流切り替え方式を提案する。提案方式は動作領域

に応じて外付けインダクタおよび補助スイッチを用いて等

価的に励磁インダクタンスを可変させる。具体的には軽負

荷時では双方向スイッチをオンにすることで，補助インダ

クタとトランスが並列接続となり，等価的に励磁インダク

タンスが小さくなる。したがって，等価的な励磁電流が増

加するため，軽負荷時の ZVS を達成できる。一方，重負荷

時は負荷電流のみで ZVS を達成できるため，双方向スイッ

チにより補助インダクタを高周波トランスから切り離すこ

とで等価的な励磁インダクタンスが大きくなり，等価的な

励磁電流を低減する。以上より，提案法を用いることで軽

負荷から重負荷領域まで広い負荷範囲で高効率化を達成で

きる。なお，本論文では，トランスの励磁電流と補助イン

ダクタの電流を含めた電流を等価励磁電流と定義する。 

本論文の構成は，以下のようになっている。まず，イン

ダクタ切り替え方式を用いたDABコンバータの回路構成お

よび励磁インダクタンスが異なる条件における動作を解析

する。次に，サージ電圧や直流偏差が発生しない補助イン

ダクタ切り替えシーケンスを説明する。最後に試作器を用

いて実機検証を行い，電圧変動に対して広い負荷範囲で高

効率を達成できることを確認する。 

2. 提案回路 

〈2･1〉回路構成  図 1に補助インダクタによる等価励

磁電流切り替え方式を適用したDABコンバータの構成図を

示す。この回路は 2 台の 2 レベルインバータ，追加インダ

クタンス Lex，漏れインダクタ l および励磁インダクタ Lmを

考慮した高周波トランス，2 つのスイッチ S1，S2 を逆直列

接続した双方向スイッチおよび補助インダクタ Laux から構

成される。なお，本論文では，パワーフローが高圧側から

低圧側を充電動作，低圧側から高圧側を放電動作と呼ぶ。 

図 2 に DAB コンバータの等価回路を示す。2 台のフルブ

リッジインバータは方形波電圧を出力し，各インバータ出

力電圧の位相差により電流方向および漏れインダクタン

スや追加インダクタンスに印加される電圧を制御する。し

たがって，等価回路は両側インバータの出力電圧である方

形波電圧源の間に等価励磁インダクタンスLeqおよび追加イ

ンダクタンス Lexがある構成となる。なお，漏れインダクタ

ンスは等価励磁インダクタンスより十分小さいとして無視

している。 

図 3 にスイッチング 1 周期の動作波形を示す。スイッチ

ング周期の動作は 4 つのモードから構成される。インダク

タ電流および励磁電流は交流波形となるため，スイッチン

グ 1/2 周期を計算することで全電流波形を表すことができ
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Fig. 1. Circuit configuration of DAB converter with switched auxiliary 

inductor. 
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Fig. 2. Equivalent circuit of DAB converter. 
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る。したがって，一次側インダクタ電流と二次側インダク

タ電流のモード Iとモード IIの電流式を(1)から(8)式で示す。  

・充電動作 モード I (0≤≤) 

_ ( ) (0)
in out

pr I pr

ex

V NV
i i

L
 




   .................................. (1) 

_ ( ) (0)

( )eq in out ex out

se I se

eq ex

L V NV L NV
i i

L L
 



 
   ........... (2) 

・充電動作 モード II(≤≤) 

_ ( ) _ ( )( )in out
pr II pr I

ex

V NV
i i

L
  




    ....................... (3) 

_ ( ) _ ( )

( )
( )

eq in ex eq out

se II se I

ex eq

L V L L NV
i i

L L
  



 
    . (4) 

・放電動作 モード I (0≤≤)  

_ ( ) (0)
in out

pr I pr

ex

V NV
i i

L
 




    ................................ (5) 

_ ( ) (0)

( )eq in out ex out

se I se

eq ex

L V NV L NV
i i

L L
 



 
    ........ (6) 

・放電動作 モード II(≤≤) 

_ ( ) _ ( )( )in out
pr II pr I

ex

V NV
i i

L
  




    ....................... (7) 

_ ( ) _ ( )

( )
( )

eq in ex eq out

se II se I

ex eq

L V L L NV
i i

L L
  



 
    . (8) 

はスイッチング角周波数，Nはトランス巻数比である。 

次に一次側および二次側電流の初期値はモード II 終了時

における電流の絶対値と等しい。そこで，モード I終了時の

電流をモード II 終了時の電流式に代入し，初期値 ipr(0)，ise(0)

について解くことで(9)式から(12)式のように導出できる。 

・充電動作 

 

_ ( ) (0) _ ( )

(0)

( )

2

2

in out
pr II pr pr I

ex

in out out

pr

ex

V NV
i i i

L

V NV NV
i

L

  


 




    

 
 

 ............ (9) 

  

_ ( ) (0) _ ( )

(0)

( )
( )

2

2

eq in ex eq out

se II se se I

ex eq

eq in ex eq out

se

ex eq

L V L L NV
i i i

L L

L V L L NV
i

L L

  


  



 
    

  
 

 ..................................................................................... (10) 

・放電動作 

_ ( ) (0) _ ( )

(0)

( )

( ) 2

2

in out
pr II pr pr I

ex

in out in
pr

ex

V NV
i i i

L

V NV V
i

L

  


 




    

 
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 .......... (11) 

 

_ ( ) (0) _ ( )

(0)

( )
( )

2 ( )

2

eq in ex eq out

se II se se I

ex eq

eq in out ex eq

se

ex eq

L V L L NV
i i i

L L

L V NV L L
i

L L

  


  



 
    

  
 

 ..................................................................................... (12) 

各初期値の電流をモード I の電流にそれぞれ代入するこ

とでモード I 終了時の電流を導出でき，(13)式から(16)式に

示す。 

・充電動作 

 
_ ( )

2

2

in out in

pr I

ex

V NV V
i

L


 



 
  ................................ (13) 

 
_ ( )

( ) 2

2

ex eq out eq in

se I

ex eq

L L NV L V
i

L L


  



  
  ............. (14) 
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(a) Charge operation 
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(b) Discharge operation 

Fig. 3. Operation waveforms of switching period. 
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・放電動作 

_ ( )

( 2 )

2

in out
pr I

ex

V NV
i

L


  



  
  ................................ (15) 

_ ( )

( )( 2 )

2

in eq out ex eq

se I

eq ex

V L NV L L
i

L L


  



   
  ............. (16) 

次に，ZVS 条件を導出する。ZVS はデッドタイム終了時

にターンオンする素子の電荷を引き抜くことで達成でき

る。したがって，インダクタ電流の方向と電流値により決

まる(12)。また，インダクタ電流が交流波形となるため，ス

イッチング 1/2 周期のみ考慮すれば全スイッチの ZVS 条件

を導出できる。なお，本検討ではスイッチング素子の寄生

容量が非常に小さいと仮定し，電流方向のみを考慮する。

まず，図 3(a)から，モード I のデッドタイム終了時には

Sup,Svn，がターンオンとなるため，ZVSを達成する条件はイ

ンダクタ電流の方向が負の条件である。一方，モード II の

デッドタイム終了時にターンオンとなる Swp，Sxnが ZVS を

達成する条件はインダクタ電流の方向が正の場合である。

ただし，入出力電圧の大小関係によって，ZVS 達成の下限

値となるブリッジが変化する点に注意する。充電動作の場

合，入出力電圧比が NVout≤Vinの条件では，モード I 開始は

位相差に関わらず電流方向が負となり，モード II 開始時の

電流方向は位相差によって変化する。したがって，モード

II の電流式である(4)式が ZVS達成条件の下限値となる。一

方，NVout>Vin の条件では，モード I 開始付近である(1)式が

ZVS 達成の下限値となる。また，放電動作では入出力電圧

比と ZVS 達成の下限値となるモードが入れ替わる。以上の

ことから，ZVS 条件はモード I および II の電流式から電流

方向が正もしくは負となる位相差を計算することで導出で

き，(17)式から(20)式となる。 

条件 1: NVout≤Vin, 充電動作 

0

1
2

_ ( )dLV ZVS
ZVS

se II

ex eq out
ZVS dLV

eq in

i

L L NV

L V

 
 


 






    
    

   

 ................ (17) 

条件 2: NVout>Vin:充電動作 

_ ( ) 0

1 1
2

dHV
ZVS
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 ....................... (18) 

条件 3: NVout≤Vin 放電動作 
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 ............................................................................................. (19) 

 

 

 

条件 4: NVout>Vin:放電動作 

_ ( ) 0

1
2

ZVS dHV
ZVS

pr II
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ZVS dHV

out

i
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NV

 
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 .................................... (20) 

ただし，dLVは低圧側インバータ，dHVは高圧側インバータ

のデッドタイムを位相差に換算したものである。デッドタ

イムを位相差に換算する式は(21)式で表すことができる。 

2d sw df T   ............................................................... (21) 

Tdはデッドタイム，fswはスイッチング周波数である。 

(17)式から(20)式より，電圧変動によって，ZVS条件を満

たす最小の位相差が最大の伝送電力となる/2 rad に近づく

ため，ZVS範囲が制限される。しかし，(17)式および(19)式

より電圧条件が NVout ≤Vinに限り，等価励磁インダクタンス

Leq を小さくできれば， ZVS 範囲を拡大できる。そこで，

軽負荷時に双方向スイッチをオン状態にすることで等価励

磁インダクタンスを減少させる。一方，インダクタ電流の

みで ZVS を達成できる重負荷では双方向スイッチをオフ状

態にすることで等価励磁インダクタンスを増加させる。 

次に，伝送電力を導出する。各モードのインバータ出力電

圧とインダクタ電流の積により伝送電力を導出できる。し

たがって，DAB コンバータの伝送電力は入出力の直流電圧

Vin，Vout および位相差を用いて(22)式で得られる(12)。ただ

し，ここでは，MOSFETと還流ダイオードを理想素子とし，

励磁電流，デッドタイム，配線抵抗，トランスの巻線抵抗

は無視する。 

2

0

1

2

1

out pr pr

in out

ex

P v i d

NV V

L



  





 



  
  

  

 ( ) ( )

 ...................................... (22) 

(22)式から各インバータ出力電圧の位相差に応じて伝送

電力およびパワーフローを制御することができる。 

図 4 に励磁インダクタンスの大小における軽負荷動作時

の動作波形の違いを示す。図 4(a)は励磁インダクタンスが大

きい場合，図 4(b)は小さい場合の波形である。図 4(b)では励

磁電流が増加し，低圧側電流を低減する。この理由および

条件について，各インバータ出力電圧の基本波成分のみを

0

0

-NVout

Vin

NVout

-Vin

0

ise

ipr 0

0

iLm 0

 

Reduced by iLm

Negative instantaneous power
Negative 

instantaneous power

 

0

0

vpr

vse

vpr

vse

(a) Large Lm      (b) Small Lm 

Fig. 4. Operation waveforms of DAB converter with magnetizing 

inductance Lm. 
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考慮した正弦波モデルを用いて説明する。 

〈2･2〉正弦波モデルによる動作解析  図 5 に正弦波モ

デルによる DAB コンバータの等価回路を示す。このモデル

は各インバータ出力電圧の基本波成分の電圧源，追加イン

ダクタンス Lexおよび補助インダクタンスと励磁インダクタ

ンスの合成インダクタンスである等価励磁インダクタンス

Leq から構成される。ただし，励磁電流増加による無効電流

の低減理由を簡単に説明するために，漏れインダクタンス

が励磁インダクタンス Lmより十分小さいと仮定し，無視し

ている。 

図 6 に各電圧，電流のフェーザ図を示す。正弦波モデル

の DAB コンバータでは，一次側インバータ電圧，二次側イ

ンバータは 2 次側電圧を基準にした場合，(23)，(24)式で表

す。 

1 1prV V jV    .......................................................... (23) 

2seV V   ...................................................................... (24) 

V1，V2は実軸成分，V1は虚軸成分を表す。 

なお，DAB コンバータのトランス電圧は方形波電圧であ

るため，正確に計算するためには高調波成分を考慮する必

要がある。n 次高調波となる各トランス電圧の成分は(25)式

から(27)式で表すことができる。 

   
1

1 ( 1) cos2
n

in
an

nV
V

n





 
  ................................ (25) 

   
1

1 ( 1) sin2
n

in
n

nV
V

n






 
  ................................. (26) 

 
2

1 ( 1)2
n

out
n

NV
V

n




 
  ........................................ (27) 

ここでは，等価励磁インダクタンスの減少にともない，

二次側電流を減少することについて考察するだけなので，

基本波モデルにて説明する。二次側電流は一次側電流およ

び等価励磁電流から(28)式となる。 

2 2 1 2
se pr Leq

ex ex eq

V V V V
I I I j

L L L

   

  

   
        

   

 ....... (28) 

(28)式から一次側電圧の実軸成分 V1が二次側の実軸成分

V2より大きい場合，二次側電流の無効電流を低減できる。

この無効電流の低減は，一次側電圧が二次側電圧より高い

条件のみ成立する。また，(25)式から位相差が小さい(軽負

荷)ほど V1が大きくなるため，無効電流を低減するためには

等価励磁電流を増加させる必要がある。したがって，補助

インダクタにより等価的に励磁インダクタンスを小さくす

ることで，低圧側電圧低下時の軽負荷効率を改善できる。 

〈2･3〉トランス結合率に対する二次側電流の解析  図 7

に高周波トランスの漏れインダクタンスを考慮した基本波

成分波モデルを示す。この等価回路は励磁インダクタンス，

補助インダクタンス間にトランスの漏れインダクタがある

と仮定すると励磁インダクタと漏れインダクタンスは結合

率 kおよび自己インダクタンス Lsから(29)式および(30)式で

表すことができる。 

m sL kL  ...................................................................... (29) 

(1 ) sl k L   .................................................................. (30) 

図 7 から，一次側および二次側電流は(31)式，(32)式から

導出できる。 
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 ..................................................................................... (31) 

  
 

_ _

1 1 2 2

se se se

aux aux aux ex

aux ex ex aux m

I I jI

V L j L V V L L V
j

L l L l L L L

 

   

 

 

  
 

 

..... (32) 

(32)式から，二次側の複素電力は(33)式で求められる。 

2 _ 2 _se se se a seS V I P jQ V I jV I        ................... (33) 

図 8 に(29)式から(33)式を用いて高周波トランスの結合率

を変化させたときの二次側電流を示す。図 8(a)は巻数比を考

慮した入出力電圧比が 0.76，図 8(b)は 0.63 の結果である。

Lex

LeqILeq

Ipr
Ise

Vpr  Vse 0

 
Fig. 5. Fundamental wave model of DAB converter without 

leakage inductance of transformer. In panel, the equivalent circuit 
consists of the external inductance Lex and equivalent magnetizing 

inductance Leq of a high frequency transformer. the phase-shift 

angle  is based on secondary voltage. 
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Fig. 6. Phaser diagram among voltages and the current in 

fundamental wave model of DAB converter. In Fig. 6, the 

reactive current is reduced by the equivalent magnetizng current. 
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(a) NVout/Vin= 0.76    (b) NVout/Vin=0.63 

Fig. 8. Secondary current characteristics against coupling coefficient of high frequency transformer. 
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(a) Turn on of bi-directional switch   (b) Turn off of bi-directional switch 

Fig. 9. Operation waveforms of DAB converter with switched auxiliary inductance. At the turn-on of the bi-directional switch, the DC-offset might 
occur depending on the turn-on timing. At the turn-off of the bi-directional switch, the hard switching also occurs. As a result, the surge voltage 

occurs. 

 

 

なお，高周波トランスの結合率は重ね巻きにすることで約

0.99(24)となるため，今回の解析では結合率 1 から 0.98 まで

の電流特性を比較している。図 7 より，等価励磁インダク

タンスを無視した場合(図中黒線)と比較して，提案方式では

軽負荷時の二次側電流を低減できることがわかる。さらに，

結合率が低下しても，軽負荷領域の二次側電流を低減でき

る。しかし，結合率の低下に従って漏れインダクタンスが

増加するため，出力可能な最大電力が低下する。しかし，

DAB コンバータは公称電圧時における効率と位相差の分解

能の観点から定格電力出力時の位相差を/6radから/3rad(11)

となるように漏れインダクタンスに合わせて追加のインダ

クタを高周波トランスに直列接続するため，0.99 付近の結

合率の変化は問題とならない。 

3. 補助インダクタ切り替えシーケンス 

〈3･1〉補助インダクタ切り替え時の問題点  補助回路

に使用する双方向スイッチのターンオン時には励磁電流の

ゼロ点，ターンオフ時には補助インダクタ電流の連続性を

保つようにスイッチングする必要がある。したがって，補

助インダクタの切り替えを達成するためには励磁電流と補

助電流の情報が必要になる。しかし，電流センサを用いて

切り替えシーケンスを構築した場合，追加センサによる高

コスト化が懸念される。そこで本論文では電流センサレス

で補助インダクタを切り替える手法を提案する。 

図 9 に補助インダクタ切り替え時の波形を示す。図 9(a)

は双方向スイッチがターンオン時，図 9(b)はターンオフ時の

波形である。図 9(a)のように励磁電流のゼロ点と同期せずに

双方向スイッチをターンオンした場合，補助インダクタ電

流にスイッチングタイミングに応じたオフセットが発生す

る。さらに，双方向スイッチを構成する逆直列に接続した

スイッチのどちらかがハードスイッチング(HSW)となる。こ

れは補助インダクタの大型化や双方向スイッチに適用する

素子の電流容量の増加を招く。一方，ターンオフでは図 9(b)

のように，電流連続性を保たずに双方向スイッチをターン

オフした場合，補助インダクタ電流を遮断するため，双方

向スイッチに大きなサージ電圧が発生する。これらのサー

ジ電圧を抑制するために，スナバ回路もしくは高耐圧素子

が必要となるため，回路の大型化やスナバ損失による効率

低下が問題となる。  

Lex

LauxILaux

Ipr Ise

Lm

l

ILm

Vpr  Vse 0

Fig. 7. Equivalent circuit of the DAB converter including leakage 

inductance of high frequency transformer. 
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(c) Turn-on of bi-directional switch  (d) Turn-off of bi-directional switch 

Fig. 10. Proposed switching sequence in order to switch auxiliary inductance. In the proposed switching sequence, the current detection is not required 

because the switching timing is synchronized to the carrier peak and bottom. The turn on of S1 or turn off of S2 is ZVS because the body diode in S1 or 
S2 is turned on before the turn on of S1 or S2. Moreover, the DC-offset current does not occur. ZCS is achieved at the turn on of S2 and the turn off of 

S1, whereas ZVS is achieved at the turn off of S1. Hence, no surge voltage occurs at the turn off of S1 and S2. 

 

〈3･2〉提案するスイッチングシーケンス  図 10に提案

する補助インダクタ切り替えシーケンスおよび切り替え時

の過渡応答波形を示す。図 10(a)は提案する補助インダクタ

のターンオン，図 10(b)は補助インダクタのターンオフシー

ケンス，図 10(c),(d)は双方向スイッチのオン，オフ状態およ

び補助インダクタ電流の経路を示している。提案するスイ

ッチングシーケンスはターンオフ，ターンオンともに 4 つ

のステップから構成される。まず，図 10(a)，(c)のステップ

1ではすべてのスイッチがオフ状態から開始する。次のステ

ップ 2 では，キャリアの山において，S2 をターンオンする

ことで励磁電流のゼロ点でスイッチングできるため，ZCS

を達成できる。次に，ステップ 3 では励磁電流方向が負と

なり，S1 の還流ダイオードがターンオンとなる。還流ダイ

オードのターンオンは自然転流であるため，リカバリ電流

および補助電流にオフセットは原理的に発生しない。最後

に，キャリアボトムのタイミングでは S1の還流ダイオード

がオン状態であるため，S1のターンオンは ZVSを達成でき

る。図 10(b)，(d)から，双方向スイッチがオン状態からキャ

リアボトムのタイミングで S2 をターンオフしたとしても

S2 の還流ダイオードによって，補助インダクタ電流の連続

性を保てるため，サージ電圧が発生しない。次のステップ 3

では励磁電流がゼロになると同時に S2の還流ダイオードが

ターンオフとなる。最後のステップ 4 では励磁電流の方向

が負になる期間中(キャリアボトムからキャリアピークの半

値まで)に S1をターンオフすることで ZCSを達成できる。 

4. 実験結果 

本章では，図 1 に示す試作器を構成し，実験により提案

法の妥当性を検証する。表 1 に示す実験条件を用いて，実

験を行う。なお，必要な等価励磁インダクタンスは(17)式で

ある ZVS を達成できる位相差の条件から Leqについて解く

ことで，(34)式となる。 

1

2

ex
eq

in ZVS in

out out
dt

L
L

V V

NV NV








 
 

 
 

.................................. (34) 

さらに，補助インダクタと励磁インダクタは並列接続さ

れているため，必要な補助インダクタンスは(35)式となる。 

m eq

aux

m eq

L L
L

L L



 .............................................................. (35) 

(34)式および(35)式を用いてZVS=/ rad，Lex=145mH，

Lm=5.2 mH，Vin=190V，Vout=15V から必要な補助インダクタ

が Laux<385mH となり，本実験では 378mH を採用した。なお，

高効率化の観点から最小損失となる補助インダクタの設計

については今後の課題とする。高圧側素子には

SCT3012AL(定格電圧 650V，定格電流  21A, オン抵抗

120m，ROHM Semiconductor)，低圧側には IRFP4110PbF(定



等価励磁インダクタ切り替え DAB (比嘉，他) 

 

 8 IEEJ Trans. ●●, Vol.●●, No.●, ●●● 

Table I Experimental condition 

Element Symbol Value

DC voltage in HV side Vin 190 V

DC voltage in LV side Vout 15 V,18 V

Dead time at HV side Td_HV
100 ns

External inductance Lex 128 mH 

Magnetizing inductance Lm 5.2 mH

Transformer turn ratio N N1:N2=32/4

MOSFET HV side

MOSFET LV side 

Td_LV

SCT3120AL 650 V 21 A 120 m   

IRFP4110PBF 100 V 180 A 3.7 m

Transformer

HV side: Litz wire f0.1*150

LV side: Litz wire f0.1*504

N87 ETD 59 (EPCOS)

External Inductor

Litz wire f 0.1*150

N87 ETD 59 (EPCOS)

Gap: 1.5 mm, Turn number: 23 

Rated power Prated 200 W

Swiching frequency fsw 100 kHz

Dead time at LV side 150 ns

Leakage inductance l 17 mH

Auxiliary inductor

Litz wire f 0.1*150

N87 ETD 59 (EPCOS)

Gap: 3.4 mm, Turn number: 53 

Auxiliary inductance Laux 378 mH 

 

5 ms/div

Output voltage of HV side inverter  500 V/div

0

0

5 ms/div

0

0

Auxiliary-inductor current 1A/div

Inductor current of LV side 20 A/div

Output voltage of LV side inverter  30 V/div

ILV=4.34AILV=5.91A Reduced by 26.5%

 

(a) Pout=55.0 W without Laux     (b) Pout=57.3 W with Laux 

5 ms/div

Output voltage of HV side inverter  500 V/div

0

0

5 ms/div

0

0

Auxiliary-inductor current 1A/div

Inductor current of LV side 20 A/div

Output voltage of LV side inverter  30 V/div

ILV=9.37AILV=8.93A

 

(c) Pout=123 W without Laux     (d) Pout=124 W with Laux 

Fig. 11. Operation waveforms with/without switching the auxiliary inductance when input voltage is 190 V, output voltage is 15 V. At light load as 

shown in (a) and (b), the inductor current in (b) is reduced by 26.5%. At heavy load as shown in (c) and (d), the inductor current with Laux is increased 
because the real part of the HV side voltage is close to that of the LV side voltage.  

 

格電圧 100V，定格電流 180A, オン抵抗 3.7m，Infineon 

Technologies)を採用している。 

図 11に巻数比を考慮した入出力電圧比が 0.63の条件にお

ける補助インダクタ切り替え前後の動作波形を示す。図

11(a)，(b)は軽負荷動作(出力電力 55.0W および出力電力

57.3W)の波形である。また，図 11(c)および(d)は重負荷動作

(出力電力 123W および出力電力 124W)の波形である。図

11(a)，(b)から，補助インダクタにより等価的に励磁電流を

増加させることで低圧側の電流を 26.5%低減している。一

方，重負荷領域では，等価励磁電流の増加によって，低圧

側電流が増加している。これは 3 章で述べたとおり，位相

差が大きい重負荷領域では，等価励磁電流により，無効電

流が増加するためである。 

図 12 に補助インダクタ切り替え時の過渡応答波形を示

す。図 12(a)はターンオン時の過渡応答波形，図 12(b)はター

ンオフの過渡応答波形である。図 12(a)から双方向スイッチ

のオンタイミングをキャリアのピークもしくはボトムと同

期することで，ターンオン時の補助インダクタ電流にオフ

セットが発生していない。さらに，図 12(b)では，S1がオフ

したとしても補助インダクタ電流の方向が負であるため，

S1 がターンオフしたとしても還流ダイオードによって，電

流の連続性を保っている。次のステップで補助インダクタ

電流がゼロになった後に，S1 の還流ダイオードがオフ状態

となり，補助インダクタ電流が流れないため，S2 のターン

オフは ZCS を達成している。以上のことからスイッチング
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L

H

Inductor current of LV side 20 A/div

Auxiliary-inductor current 1A/div

Gate signal of S1

Gate signal of S2 

L

H

0

0

With LauxWithout Laux

10 ms/div

No DC-offset current

L

H

Inductor current of LV side 20 A/div

Auxiliary-inductor current 1A/div

Gate signal of S1

Gate signal of S2

L

H

0

0

With Laux Without Laux

10 ms/div

Continuous current

 
(a)Turn on of auxiliary inductor    (b) Turn off of auxiliary inductor 

Fig. 12. Transient response of switched auxiliary inductance in discharge operation. By using the proposed switching sequence, DC-offset does not 

occur in the auxiliary current. 

 

L

H

L

H

0

0

With Laux Without Laux

Gate signal of S2  5 V/div

Gate signal of S1  5 V/div

Auxiliary-inductor current 1A/div

Auxiliary-inductor voltage 400V/div

Lower voltage

5 ms/div

Fig. 13. Transient waveform of switching auxiliary inductor. In Fig. 

13, the surge voltage at turn o ff timing is lower than that with 

auxiliary inductor. 

 

0

0

ZVS

400 ns/div

0

Drain-source voltage of  lower arm 10 V/div

Gate-source voltage  lower arm 20 V/div
0

Gate-source voltage of  upper arm 20 V/div

Hard switching

No recovery surge

Drain-source voltage of  upper arm 10 V/div

 

(a) Without Laux       (b) With Laux 

Fig. 14. Waveforms of gate signal and drain-source voltage at LV 

side. ZVS is not achieved without the auxiliary inductance, whereas 

ZVS is achieved by the switched auxiliary inductance. Therefore, the 

recovery surge is reduced by ZVS. 

 

 

タイミングをキャリアのピークとボトムに同期することで

電流検出を用いずに補助インダクタ電流の切り替え時にお

けるサージ電圧および補助インダクタの電流オフセットを

抑制することができる。 

図 13に補助インダクタ切り替え時の補助インダクタ電圧

を示す。なお，双方向スイッチに電圧プローブを接続する

とプローブの寄生容量により，共振周波数が変化し，切り

替え動作に影響があるため，本測定では補助インダクタ電

圧を測定している。図 13から，補助インダクタオン時の電

圧よりインダクタ電圧が小さいため，大きなサージ電圧が

発生してないことがわかる。 

図 14 に HSW および ZVS 達成時の低圧側インバータの

MOSFET 端子間電圧を示す。図 14(a)は HSW 時，図 14(b)

は ZVS達成時のスイッチング波形である。図 14(a)から，タ

ーンオンとなる閾値電圧のタイミングにおいて，MOSFET

の端子電圧がゼロではないため，HSWとなっていることが

わかる。さらに，リカバリ電流および配線インダクタンス

により，下側スイッチに大きなサージ電圧が発生している
(17)。選定した MOSFETではターンオフ時の di/dtよりリカバ

リ電流の di/dtが大きいため，HSW時のサージ電圧が大きく

なる。一方，図 14(b)から，ZVSによりリカバリ電流が発生

しないため，サージ電圧を低減できる。 

図 15に補助インダクタ切り替え前後における低圧側電流

の実効値および ZVS範囲を示す。図 15(a)は巻数比を考慮し

た入出力電圧比が 0.63，図 15(b)は 0.76 の結果である。図 15

から補助インダクタにより，等価励磁電流を増加させるこ

とで軽負荷時の低圧側インダクタ電流を最大 38.9%低減し

ている。また，負荷に従って等価励磁インダクタンスを切

り替えることで広い負荷範囲で低圧側電流を低減している

ことがわかる。さらに等価励磁電流の増加によって軽負荷

動作時の ZVSを達成し，電圧変動時においても，ZVS範囲

を最大 49%拡大している。 

図 16に補助インダクタ切り替え前後の効率特性を示す。

図 16(a)は巻数比を考慮した入出力電圧比 NVout/Vinが 0.63，

図 16(b)は 0.76 の結果である。図 16 から，補助インダクタ

により，等価的に励磁電流を増加させることで軽負荷領域

の損失を低減でき，最大 36.1%低減していることがわかる。

また，図 16(a)では出力電力 98.7 W，図 16(b)では出力電力

71.2 W時に，補助インダクタを切り替えることで広い負荷

範囲での高効率化を達成できる。 
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 (a) Vin 190 V, Vout= 15 V, NVout/Vin=0.63   (b) Vin=190 V, Vout= 18V, NVout/Vin=0.76 

Fig. 15. Characteristics of inductor current with/without auxiliary inductance. With the auxiliary inductance Laux, the inductor current of LV side at the 

light load is reduced by 38.9% at most compared to no auxiliary inductance. In addition, the ZVS range is extended by 49% at most. 
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(a) Vin 190 V, Vout= 15 V, NVout/Vin=0.63   (b) Vin=190 V, Vout= 18V, NVout/Vin=0.76 

Fig. 16. Efficiency characteristics of prototype with switched auxiliary inductor. At the light load, the converter loss is reduced by 36.1% at most when 

the switched auxiliary inductor is active. In Fig. 16 (a) and (b), the changing points between two operation modes are 98.7 W and 71.2 W. Therefore, the 

high efficiency in wide load is achieved when the auxiliary-inductor is switched at the changing point. 

 

 

5. まとめ 

本論文では，負荷変動および電圧変動に対して広い負荷

範囲で高効率となる DAB コンバータの開発を目的に，補助

インダクタおよび双方向スイッチを用いた等価励磁インダ

クタンス切り替え方式を提案した。提案方式では低圧側の

電圧低下時において，ZVS 範囲の拡大および無効電流の低

減が可能である。また，電流検出を必要としない切り替え

シーケンスを提案した。初めに，PWM方式や疎結合のトラ

ンスを用いた従来法の問題点を述べた後に提案する等価励

磁インダクタンス切り替え方式を用いたDABコンバータの

構成を示した。次に，励磁インダクタンスの大きさによる

インダクタ電流および ZVS 条件を明らかにし，負荷によっ

て励磁電流を切り替える必要性を示した。次に，実験によ

り，提案するスイッチングシーケンスを用いて，切り替え

時の電流オフセットおよびサージ電圧を抑制できることを

確認した。最後に，提案法により軽負荷動作時の損失を最

大 36.1%低減できることを示した。さらに，負荷に従って，

等価励磁インダクタンスを切り替えることで広い負荷範囲

で高効率化が可能であることを明らかにした。以上の結果

から，提案する等価励磁インダクタンス切り替え方式の有

用性を確認した。今後の課題として，電圧変動範囲におけ

る補助インダクタ設計の明確化を行う予定である。 
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