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幅広い入力電圧に対応可能な直並列切替型フライバックコンバータ 
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Switched flyback PFC converter for wide ac input voltage range 

Yuki Kawai＊, Naoto Kikuchi, Hiroki Watanabe, Jun-ichi Itoh, (Nagaoka University of Technology) 

 

This paper proposes Switched flyback converter for wide ac input voltage range. The power factor correction circuits with 

universal input voltage are required switching devices which have high drain-source voltage and big continuous drain current. In 

proposed circuit resolve the problems by exchanging series-parallel connection to 2 flyback converters. And, the compensation 

method of the input current for suppressing the input current distortion caused by TCM is proposed. The simulation results show 

that input current THD of proposed method decreases 99.2 % than without proposed method. 

 

キーワード：フライバックコンバータ，高調波抑制，ワールドワイド入力，ZVS 

(Flyback converter, Harmonics Suppression, World Wide Input, Zero Voltage Switching) 

 

1. はじめに 

近年，各種スイッチング電源や AC アダプタ等の機器にお

いて，コンデンサインプット型整流器に代わり力率改善機

能を有する絶縁型 AC/DC コンバータが広く使用されてい

る。また各種電源の一方式として，ワールドワイド入力が

検討されている。本方式では異なる国際規格やさまざまな

電圧レベル（85～600Vrms）に対応するために，幅広い入力

電圧範囲での動作が要求される。この場合，各スイッチン

グ素子や受動素子は高圧入力の仕様に基づいて耐圧等を設

計する必要がある。また低圧の条件においても定格運転が

要求されるため，電流容量は低圧入力時の定格仕様によっ

て決定される。その結果，実際の運転条件に対してより大

きな装置容量が必要となり，回路の大型化や効率の低下が

懸念される。 

この課題の解決手段として，複数の電力変換回路の構成

を切り替える方式が有効である。本方式では回路の入出力

の接続方式を直列，もしくは並列に切り替えることで幅広

い電圧，電流仕様を実現する手法である。基本的に，高圧

側は直列，低圧側は並列接続を取ることで各電力変換回路

に印加される電圧，および電流を均等に分担することがで

きる。しかし，直並列構成の切り替えを行うスイッチが別

途必要になるため，部品点数が増加するという課題がある。 

一方で，AC/DC コンバータにおける力率改善手法として

ダイオード整流器の後段に昇圧形 PFC 回路を接続する方式

が一般的に用いられる。しかし本方式では電力変換回数が 1

回増加するため，電力変換効率の低下が懸念される。また

昇圧用のインダクタが別途必要になるため，回路体積の大

型化を招く。これに対し，フライバックコンバータを用い

た力率改善手法がこれまでに提案されている[3-4]。フライ

バックコンバータは部品点数が少なく，昇降圧動作が可能

といった特徴がある。本手法では電流不連続モード(DCM)

を用いて，オンデューティ，スイッチング周波数を一定値

とすることでフライバックコンバータの一次電流を常に全

波整流状の波形に制御することができる。その結果追加回

路無しに力率を改善することが可能である。 

フライバックコンバータの高効率制御手法として疑似共

振方式や電流三角波モード(TCM)を利用したゼロ電圧スイ

ッチング(ZVS)制御が有力である。疑似共振ではゼロ電流期

間中に発生する共振電流を利用してスイッチング素子の寄

生容量をターンオン直前のデッドタイム期間中に放電する

ことで ZVS を実現する。また TCM では同期整流のオン期

間を調整することで励磁電流に負の電流期間を設けること

で，疑似共振同様に ZVS を行うことができる。しかし，こ

れらの高効率制御は可変周波数駆動を基に実装され，スイ

ッチング周波数が負荷に応じて変動する。その結果，上述

した力率改善のための動作条件を満たすことができす，入

力電流高調波が増加する。 

本論文では切り替え回路と 2 台のフライバックコンバー

タを統合した絶縁型AC/DCコンバータとその制御法を提案

する。提案回路は入力電圧条件に応じて 2 台のフライバッ

クコンバータの接続構成を直列と並列で切り替える。本回

路はフライバックコンバータのスイッチを切り替え回路と

しても利用することで追加素子を最小限に抑えることがで

きる。 

さらに，TCM を適用した際における，入力電流高調波抑

制手法を提案する。提案制御を適用することで可変周波数

駆動においても電源高調波を大幅に抑制でき，力率改善動

作と高効率制御を両立することができる。提案回路および

その制御法について，シミュレーションにより有効性を確
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Fig. 1. The circuit configuration of proposed flyback converter. 
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(a) Series operation (Mode1) 
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(b) Series operation (Mode2) 

Fig. 2. Series operation in the proposed flyback converter. 
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(c) Parallel operation (Mode3) 
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(d) Parallel operation (Mode4) 

Fig. 3 Parallel operation in the proposed flyback converter. 

 

認したので報告する。 

2.  回路構成 

〈2･1〉 回路構成 

図 1 に提案する直並列切替型フライバックコンバータの

回路構成を示す。提案回路は同期整流回路，2台のフライバ

ックコンバータ，および回路切り替え回路から構成される。

本回路は入力電圧に応じてフライバックコンバータの接続

構成を切り替える。例えば入力電圧が高い条件時は直列運

転，入力電圧が低い条件では並列運転となる。また，フラ

イバックコンバータはトランスの漏れインダクタンスによ

りターンオフ時に過大なサージ電圧が発生する。そのため

トランスには並列にアクティブクランプ回路を接続するこ

とでサージ電圧を抑制する。さらに，回路切り替え回路の

スイッチ S6，S7 は双方向構成とすることで電源短絡を防止

する。 

二次側回路にはスイッチング素子 S9，S10を適用し，導通

損失の低減を図る。さらにこれらのオン時間を調整するこ

とで負の励磁電流を発生させることで TCM 動作を行い，

ZVSを実現する。 

〈2･2〉 直列および並列運転時の動作モード 

図 2 に直列運転時の動作モードを示す。直列運転では S5，

S8 を常にオフし，S6 を常時オン，S7 をスイッチング動作さ

せる。Mode1 では励磁インダクタンス Lm1，Lm2に電源電圧

を印加し，磁気エネルギーを蓄積する。なお，本期間中に

漏れインダクタンスに対してもエネルギーが蓄積する。次

に，Mode2では S7をオフし，二次側スイッチ S9，S10をスイ

ッチングさせることで負荷に対して蓄積エネルギーを放出

する。アクティブクランプ回路が無い場合は漏れインダク

タンスに蓄積されたエネルギーが S7の寄生容量を充電する

ため，サージ電圧が発生する。一方で，アクティブクラン

プのスイッチS11がオンすることで漏れインダクタンスのエ

ネルギーをアクティブクランプ回路-トランス間で循環し，

サージ電圧が抑制される。 

図 3に並列運転時の動作モードを示す。並列運転では S6，

S7 を常にオフし，S5，S8 をスイッチング動作させる。並列

運転では入力電源に対して励磁インダクタンスが並列接続

となる。よって一次電流は 2 台のフライバックコンバータ

で分流する。 

直列運転では 2 台のフライバックコンバータが直列に接

続された構成となるため，電源電圧が各回路で分圧される

ため，低耐圧化が可能である。また並列運転では 2 台のフ

ライバックコンバータで主電流を分担することができるた

め，各フライバックコンバータの電流容量を抑制すること

ができる。 

〈2･3〉 制御方式及び入力電流ひずみ補償法 

図 4 に提案回路の制御ブロック図を，図 5 にスイッチン

グ波形及びインダクタ電流の波形を示す。図 4 に示す TCM 

control 部は，ゲート信号生成ブロックである。ゲート信号

生成に必要となる可変周波数キャリアは，励磁電流 itra1,2の

検出値とゼロ電流検出(Zero Current Detection : ZCD)回路か



EDD-22-047 

SPC-22-187 

 

S5~12

TCM

control

Zero Current

Detection(ZCD)
iL

×

a
Eq.(3)

|vin|
Vout

Ton
*

Ibot
*

 
Fig. 4. Gate signals of S5~12 is generated in Control diagram. 

 

0

0.0

1.0

1.0

itra1,2 [A]

ZCD signal

S5-8 Gate signals

S9-12 Gate signals
0.0

1.0

0.0  
Fig. 5. Controlled waveform in Fig. 4. 

らの信号を基に TCM controlブロック内で生成する。生成し

た可変周波数キャリアを固定オン期間指令 Ton
*と比較し，切

替回路及びアクティブクランプ回路のゲート信号を生成す

る。ここで固定オン期間指令 Ton
*は，線形化を行うため線形

化係数a(t)が乗算される。 

TCM は，臨界モード制御を基に実装する。ここで，励磁

インダクタンスはオン期間指令 Ton
*に基づき充電される。そ

の後，二次側スイッチ S9，S10をオンすることで励磁インダ

クタンスの蓄積エネルギーを負荷に供給する。ここで臨界

モードでは ZCD回路により励磁電流がゼロとなるタイミン

グを検出し，インダクタ電流がゼロの点でのスイッチング

動作を実現する。一方，TCM では負の励磁電流を生成する

ために二次側スイッチのオフのタイミングを臨界モード制

御時より遅延させる。その後一次側スイッチをオンするこ

とで，ZVSを達成可能である。 

本回路ではオン時間が固定である TCM駆動のため，周波

数は可変となる。しかし，可変周波数キャリアは Duty比を

変動させる。計算の簡略化のため電流臨界モード(BCM)で近

似すると，可変周波数キャリアの Duty 比は(1)~(4)式で導出

可能である。 

in *

1 on

m

( )
( )peak

v t
i t T

L
=  ..................................................... (1) 

1peak off

m

( ) ( )outNV
i t T t

L
=  .................................................. (2) 

*

*

off

( )
( )

on

on

on

T
D t

T T t
=

+
 

( )

1 ( )

M t

M t
=

+
 ....................................................... (3) 

( )
( )

out

in

NV
M t

v t
=  ............................................................... (4) 

 (1)~(3)式において，i1peak(t)は 1 次電流の瞬時ピーク値，

Lm は励磁インダクタンス，vin(t)は入力電圧，N はトランス

の巻数，Vout は出力電圧，Toff(t)はオフ期間，Don(t)は可変周

波数キャリアによる BCMの Duty比，M(t)は昇圧比を示す。

Lm は直列運転の場合は 2 倍，並列運転の場合は 1/2 の値で

計算する必要がある。 

 (3)式のDuty変動を考慮した 1次電流は，(5)式で表される。 

in *

1 on

m

( ) ( )
( )

2 1 ( )

v t M t
i t T

L M t
=

+
 ........................................... (5) 

 (5)式より，入力電流が正弦波となるには入力電圧 vin(t)

と 1 次電流 i1(t)の間には線形性が必要であるそこで，(6)式

で表される線形化係数a(t)を適用する。 

1 ( )
( )

( )

M t
t

M t
a

+
=  ............................................................. (6) 

(6)式の線形化係数を Ton
*に乗算することで，Duty 比の時

間変動を打ち消し，入力電流ひずみを取り除くことが可能

となる。一方，線形化係数適用によりオン期間指令が増大

するため，入力電力を調整する必要がある。 

3.  パラメータ設計 

〈3･1〉トランス設計 

本稿では，入力電圧範囲 85~600 Vrms，出力電圧 24 V，負

荷電力 240 W(1.0 p.u.)，最低スイッチング周波数 50 kHz，巻

き数 N=4 として直並列切替型フライバックコンバータを設

計する。提案回路において，切替回路のスイッチング 1 周

期における 1次電流の平均値は(7)式で表すことができる。 

*

1

1_
2

peak on

avg sw

i T
i f


=  ................................................... (7) 

(7)式において，fsw は切替回路のスイッチング周波数を示

す。(7)式に(1)式を適用することで，(8)式に示す Ton
*が導出

される。 
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Tab. 2. Simulation parameters 

Output Voltage

Input Voltage

Turns ratio

Symbol Value

Vout

vin

N:1

24 V

300, 600 Vrms

4:1

Excitat ion Inductance Lm 0.20 mH

Rated Load P 240 W(1.0 p.u.)

Snubber Capacitor C 100 mF

Filter Inductor

Filter Capacitor

Damping resistor

Lf

Cf

Rf

3 mH

337 mF

37.7 Ω  
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0

200

-5

0
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(a) without a(t) 
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(b) with a(t). 

Fig.6. The simulation waveform in parallel operation. 

1_*
2 m avg

on

in sw

L i
T

v f
=  ......................................................... (8) 

ここで，BCM駆動では(9)式が成り立つ。 

* ( )sw on offT T T t= +  ......................................................... (9) 

(9)式に対して(1),(2)式により求めたToffと(8)式を代入する

ことで，Lm を導出することが可能となる。導出した Lm を

(10)式に示す。 

1_2 1

in

m

avg sw

v M
L

i f M

 
=  

+ 
 ............................................ (10) 

提案回路では，ZVS 動作によりスイッチング損失は無視

できる。また，近似により入力電力と負荷電力は等しいと

仮定すると，入力電圧の実効値と入力電流の実効値の積が

負荷電力となる。さらに，1次電流の平均値と実効値を等し

いと近似すると，負荷電力から 1 次電流の平均値が決定さ

れる。そのため，負荷電力から一次電流の平均値が求まり，

Lm は(10)式より計算可能となる。 

〈3･2〉クランプコンデンサ設計 

クランプコンデンサは，電圧リプルを 10 %として設計す

る。動作モードを BCMとしたとき，クランプコンデンサの

容量は(11)式で表される。 

2

1,2 12 2(1 )
peak

ripple in

L
C i

v v
=

− 
 ...................................... (11) 

ここで，vrippleは電圧リプルを表す。(11)に基づいて算出した

クランプコンデンサ容量は 0.75 mF である。本稿でのシミュ

レーションによる動作検証においては，電圧リプルを十分

に低減させるため 3.3 mF と設定する。 

4.  シミュレーション 

〈4･1〉シミュレーション条件 

表 2 にシミュレーション条件を示す。入力電圧 200V 時

に並列動作，入力電圧 600V 時に直列動作を行い，各動作

での入力電流 の THD特性を をシミュレーションにより取

得した。シミュレーションでは入力部の LPF とアクティブ

クランプ回路を接続せず評価を行う。 

 

〈4･2〉シミュレーション結果 

図 6,7に定格負荷時における直列運転・並列運転のシミュ

レーション波形を示す。図 6 より，並列運転において線形

化係数適用前後で THDが 20.5 %から 0.17 %と大幅に改善し

た。図 7より，直列運転でも同様に 24.28 %から 3.24 %と大

幅な改善が見られた。 

図 8に線形化係数適用前後の直並列運転での THD特性を

示す。図 8 において赤のグラフは直列運転，黒は並列運転

の THD 特性を示し，実線は線形化係数適用後，破線は適用

前の THD 特性である。並列運転は，線形化係数適用により

0.1p.u.時 に 92.2%，1.0p.u.時に 99.2%の高調波含有量を低減

した。 直列運転は，提案法により 0.1p.u.時に 76.9%，1.0p.u.

時 に 86.7%の高調波含有量を低減した。以上より，提案回

路は補助スイッチを用いずに直並列の切替動作が実現で

き，直並列動作に関わらず，線形化係数を適用することで

入力電流ひずみの抑制効果を確認した。 
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(b) with a(t). 

Fig.7. The simulation waveform in series operation. 
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Fig. 8. THD Characteristics in the proposed flyback converter 

5.  結論 

本論文では直並列切り替え型フライバックコンバータを

提案した。加えて，固定オン期間指令での TCM駆動時に入

力電流歪みが発生する問題に，線形化係数を使用した入力

電流ひずみ補償法を提案し，上記二つの提案法をシミュレ

ーションにより比較・評価を行った。 

シミュレーションにおいて線形化係数を適用すること

で，直列運転，並列運転どちらでも入力電流ひずみが改善

され，定格負荷時の入力電流 THD は，直列運転では 3.24 %，

並列運転では 0.17%となった。ここで，各運転モードの THD

改善効果に差が出来た理由は，Duty 比の変動幅の違いが原

因だと考えられる。線形化係数は入力電圧が大きいほど変

動幅は大きい。つまり，入力電圧が大きい直列運転におい

て，近似による誤差が大きくなり，補償効果に違いが出た

と考えられる。 

今後は実機実験において直並列切り替え動作が可能であ

るか，また線形化係数による入力電流ひずみ補償法の改善

効果の確認を行う。 
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