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AN-6104  

FAN7688 を用いた LLC 共振コンバーターの設計 

概要

共振コンバーターの中でも、LLC 共振コンバーターの

トポロジーは他の方式と比較して多くの優位点を持つ

ため、高電力密度アプリケーションにて最も広く利用

されています。負荷変動時のスイッチング周波数の変

動を比較的小さく保ったまま出力を調整可能であり、

一次側スイッチにおいてゼロ電圧スイッチング (ZVS) 

を、二次側整流器においてゼロ電流スイッチング 

(ZCS) を行い、共振インダクタをトランスと統合する

ことが可能です。FAN7688 は同期整流回路 (SR) を持

つLLC共振コンバーター用のアドバンスドパルス周波

数変調 (PFM) コントローラーです。絶縁型 DC/DC コ

ンバーター向けにクラス最高の効率を実現します。従

来型 PFM コントローラーと比較して、FAN7688 は効

率、信頼性、性能を最大限に引き上げることが可能な

独自機能を複数搭載しています。 

1. 充電電流制御：LLC 共振コンバーターには、エラ

ーアンプ出力電圧がスイッチング周波数を制御する電

圧モード制御が一般的に使用されます。ただし、電圧

モード制御の  LLC 共振コンバーターの周波数特性

は、入力電圧と負荷条件で場所が変わる 4 つの極を有

する非常に複雑な性質を持っているため、LLC 共振コ

ンバーターのフィードバックループ設計は比較的難し

いです。FAN7688 の電流モード制御は電荷制御をベー

スとした技術です。パワーステージでの制御から出力

への変換をより優れたものにし、フィードバックルー

プ設計を簡素化すると同時に、入力電力制限機能と固

有のラインフィードフォワードを実現します。 

2. デュアルエッジトラッキング SR 制御：FAN7688 

は、2 種類の異なる時間を基準とした SR 電流ゼロクロ

スタイミングを予期することが可能な、デュアルエッ

ジトラッキング適応型ゲートドライブ方式を採用して

います。この技術は通常動作内のデッドタイムを最小

化するだけでなく、いかなる過渡変動および動作モー

ドの移行の最中でも安定した SR 制御を提供します。 

このアプリケーションノートは、FAN7688 を用いた 

LLC 共振ハーフブリッジコンバーターの設計時に考慮

するべき点を説明します。LLC 共振コンバーターの動

作原理、トランスと共振ネットワークの設計、そして

部品の選択について述べます。設計例で解説する設計

手順は、LLC 共振コンバーターの設計に役立ちます。 
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図 1. ハーフブリッジ LLC 共振コンバーターの回路図 
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LLC 共振コンバーターと基本近似 

図 2 にハーフブリッジ LLC 共振コンバーターの簡略

化した回路図を示します。Lm はシャントインダクタ

ーとして動作する励磁インダクタンス、Lr は直列共振

インダクター、Cr は共振コンデンサです。図 3 は 

LLC 共振コンバーターの通常な波形を示します。動作

周波数は Lr と Cr 間の共振によって決定され、共振周

波数と同一である前提とします。励磁インダクターの

値は比較的小さいため、大きな励磁電流 (Im) が存在し

ますが、それは一次側で還流し、電力移動には関わり

ません。一次側電流 (Ip) は励磁電流と、一次側に換算

した二次側電流の値との和になります。 

一般的に、LLC 共振トポロジーは図 2 にて示される方

形波発生器、共振ネットワーク、整流器ネットワーク

の 3 ステージで構成されます  

1. 方形波発生器はスイッチ Q1 と Q2 を各スイッチを 

50% デューティサイクルにて交互に駆動し、方形

波電圧 Vd を生成します。連続したスイッチングの

合間には、通常は小さなデッドタイムが発生しま

す。方形波発生器はフルブリッジ、ハーフブリッ

ジどちらの形態でも構成することもできます。 

2. 共振ネットワークはキャパシタ、漏れインダクタ

ンス、変圧器の励磁インダクタンスから構成され

ます。共振ネットワークは高次の高調波電流を除

去します。共振ネットワークに入力するのは方形

波電圧ですが、共振ネットワークを通過できるの

は基本的に正弦波電流のみです。電流 (Ip) は共振ネ

ットワークに印加された電圧（つまり、トーテム

ポール構成のハーフブリッジ回路に印加された方

形波電圧 (Vd) の基本成分）から遅れをとるため、

MOSFET がゼロ電圧のタイミングでオンになるこ

とが可能になります。図 3 に示される通り、逆並

列ダイオードを通じて電流が流れることによっ

て、MOSFET 両端間の電圧値がゼロとなる間、

MOSFET はオンになります。 

3. 整流器ネットワークは整流ダイオードとキャパシ

タを用いて AC 電流を整流することにより、DC 電

圧を生成します。整流器ネットワークは全波ブリ

ッジまたは容量性出力フィルターを備えたセンタ

ータップ構成として実装できます。 
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図 2. ハーフブリッジ LLC 共振コンバーターの回路図 
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図 3. ハーフブリッジ LLC 共振コンバーターの典型的 

波形 

共振ネットワークがフィルタリングを行うため、共振

コンバーターの電圧利得は基本近似を用いて算出する

ことができます。そこで、共振ネットワークへ入力さ

れる方形波電圧の基本成分のみが出力へ電力転送され

ると仮定します。二次側の整流器回路が インピーダン

ス 変成器の役割を果たすため、等価負荷抵抗と実際の

負荷抵抗は異なります。図 4 はこの等価負荷抵抗の導

出方法を示します。一次側回路は正弦波電流源 (Iac) に

置き換えられ、整流器の入力に方形波電圧(VRI)が出現

します。|Iac| の平均が出力電流であるため、Io と Iac は

次のように得られます。 
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Vo は出力電圧です。 

VRI の基本成分は次のように示されます。 

4
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V
V t


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(3) 

VRI の高調波成分は電力転送に関わらないため、AC 等

価負荷抵抗は VRI
F を以下のように Iac で割ることで算

出できます。 
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(4) 

変圧器の巻数比が (n=Np/Ns) であることを踏まえ、一

次側で観察される等価負荷抵抗は次のように算出され

ます。 
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(5) 

等価負荷抵抗を用いることで、図 5 で示されるように

AC 等価回路が得られます。Vd
F は駆動電圧 Vd の基本

成分であり、VRO
F は反映された出力電圧 VRO (nVRI) の

基本成分です。 
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図 4. 等価負荷抵抗 Rac の導出 
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図 5. LLC 共振コンバーターの AC 等価回路 

式 5 で得られた等価負荷抵抗を用いて、LLC 共振コン

バーターの特性が導出できます。図 5 の AC 等価回路

を用いて 電圧利得 M は次のように算出されます。 
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(6) 

さらに、 
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式 (6) で表されるように、2 つの共振周波数が存在し

ます。一つは Lr と Cr で決定され、もう一つは Lp と Cr 

により決定されます。 

式 (6) は、共振周波数 (ωo) において、利得は負荷変動

に関係なく 1 であることを示します。 
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(7) 

式 (6) の利得は図 6 で様々な Q 値について描かれてい

ます。m=3、fo=100 kHz、fp=57 kHz です。図 6 で確認

できる通り、LLC 共振コンバーターは、スイッチング

周波数が共振周波数 fo 近辺に存在する場合に、負荷か

らはほぼ独立した利得特性を示します。これは、従来

型の直列共振コンバーターと比較して LLC 型共振コ

ンバーターが持つ大きな利点です。それゆえ、スイッ

チング周波数の変動を最小限に抑えるために、コンバ
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ーターを共振周波数近辺で動作させる前提となりま

す。 

LLC 共振コンバーターの動作範囲は図 6 にて (*) で示さ

れたピーク利得（到達可能な最大利得）によって制限さ

れます。ピーク電圧利得は fo や fp では発生しない点に注

意してください。ピーク利得が得られるピーク利得周波

数は、図 6で示されるように fp と fo の間に存在します。

Q が減衰（負荷の減衰につれて）するに従い、ピーク利

得は fp へ移動し、より大きなピーク利得が得られます。

その一方、Q が増加（負荷の増加につれて）するに従

い、ピーク利得周波数は fo へ移動し、ピーク利得は下が

ります。ゆえに、最大負荷条件が共振ネットワークの設

計のワーストケース状態となります。 
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図 6. LLC 共振コンバーターの通常な利得曲線 (m=3)  

一体型変圧器の考察 

実用的な設計を行うために、一体型変圧器を使用して

磁性部品（直列インダクターとシャントインダクタ

ー）を使用します。漏れインダクタンスが直列インダ

クターとして、励磁インダクターがシャントインダク

ターとして用いられます。磁性部品をこの方法で製作

すると、漏れインダクタンスが一次側のみならず二次

側にも存在するため、図 5 で示される等価回路は図 7 

へ変更する必要があります。変圧器の二次側における

漏れインダクタンスを考慮しないと、設計が不確かな

ものになりがちです。 
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図 7. 二次側の漏れインダクタンスを考慮した修正後の

等価回路 

図 8 において、実効直列インダクター (Lp) とシャント

インダクター (Lp-Lr) は n2Llks=Llkp と仮定し、一次側か

ら二次側の漏れインダクタンスを測定するによって得

られます。 
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(8) 

実際に変圧器を使用する際、Lp と Lr を用いた等価回

路の方が、特定の変圧器を用いてこれらの値を測定し

易いために、好まれます。実際の変圧器をでは、Lp と 

Lr はそれぞれ、変圧器の二次側回路を開放または短絡

した状態で、一次側から測定することができます。 

図 8 においては、二次側の漏れインダクタンスが原因

で、仮想利得 MV が導入されている点に注意してくだ

さい。修正後の等価回路を用いて式 (6) 図 8 内の利得

計算式を調整することで、一体型変圧器の利得方程式

が得られます。 
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さらに、
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共振周波数 (ωo) における利得は、負荷変動に関係なく

一定で、次のように表されます。 
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(10) 

式 (7) に示される通り、共振周波数 (ωo) における利得
は、直列インダクターに個別の磁心を用いると、単一
となります。ただし、一体型変圧器を用いて磁性部品
を実装する際、変圧器の二次側における漏れインダク
タンスが原因で生じる仮想利得のせいで、共振周波数 

(ωo) における利得は大きくなります。 

式 (9) の利得は m=3、図 8 fo=100 kHz、fp=57 kHz にお
いてで様々な Qe 値について描かれています。図 8 で
確認できる通り、LLC 共振コンバーターは、スイッチ
ング周波数が共振周波数 fo 近辺に存在する場合に、負
荷からほぼ独立した利得特性を示します。 
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図 8. 一体型変圧器を用いた LLC 共振コンバーターの通

常な利得曲線 (m=3) 

ピーク利得について  

式 (6) 内の利得を用いて、特定の条件下におけるピー
ク利得を得ることは可能ですが、ピーク利得を具体形
で表現するのは困難です。解析と設計を容易にするた
めに、ピーク利得はシミュレーションツールを用いて
図 9 に示されています。ここでは、ピーク利得（達成
可能な）が異なる m の値に対し、Q に応じて変化する
様子が見えます。より大きなピーク利得は、mあるい
は Q の値を小さくすることで得られます。特定の共振
周波数 (fo) と Q の値において、m が減衰するというこ
とは、励磁インダクタンスの減衰を意味しており、還
流電流の増加につながります。従って、現実的な利得
幅と導電損失の間にはトレードオフの関係が存在しま
す。 

ピーク利得周波数を超えると、共振ネットワークの入

力インピーダンスは誘導性を持ち、共振ネットワーク

の入力電流 (Ip) は共振ネットワークに入力された電圧 

(Vd) から遅れをとるようになります。これにより 

MOSFET は図 10 で示されるように、ゼロ電圧 (ZVS) 

にてオンになることが可能になります。一方で、共振

ネットワークの入力インピーダンスは容量性を帯び、

ピーク利得周波数以下では Ip は Vp を先行します。容

量性帯域にて動作する場合、MOSFET のボディーダイ

オードはスイッチング転移中に逆回復となり、大きな

ノイズを発生します。容量性帯域に突入する際のもう

一つの問題は、利得の傾斜が逆転するため、出力電圧

の制御ができなくなる点です。最小スイッチング周波

数はピーク利得周波数よりもはるかに大きな値で制限

される必要があります。 
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図 9. 様々な m 値におけるピーク利得（達成可能な） 

vs. Q 
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図 10. 容量性帯域および誘導性帯域における動作波形 

FAN7688 の特徴 

FAN7688 は同期整流回路 (SR) を持つ LLC 共振コンバ

ーター用のアドバンスドパルス周波数変調 (PFM) コン

トローラーです。絶縁型 DC/DC コンバーター向けに

クラス最高の効率を提供します。FAN7688 は電荷制御

に基づいた電流モード制御を採用しており、発振器か

らの三角波形を内蔵スイッチ電流情報と組み合わせる

ことで、スイッチング周波数が決定されます。これに

より、パワーステージの制御から出力への変換がより

優れたものとなり、フィードバックループ設計を簡素

化すると同時に、優れた入力電力制限機能を実現しま

す。クローズドループソフトスタートはエラーアンプ

の飽和を防ぎ、負荷条件にかかわらず出力電圧のなだ

らかな立上がりを可能にします。デュアルエッジトラ

ッキング適応型デッドタイム制御がボディーダイオー

ド導通時間を最小にし、その結果、効率が最大化され

ます。 

表  1 は  FAN7688 のピン構成を示し、図  11 は 

FAN7688 を用いた LLC 共振コンバーターの通常なア

プリケーション回路図を示します。 

 

 

表 1. FAN7688 のピン構成 

ピン

番号 

名前 
ピン構成 

1 5VB 5 V REF  

2 PWMS PWM モード初期レベル設定 

3 FMIN 最小周波数設定ピン 

4 FB 
フィードバック制御用の出力電圧センシ

ング 

5 COMP エラーアンプの出力 

6 SS ソフトスタート時間プログラミングピン 

7 ICS 電流モード制御用の電流情報統合ピン 

8 CS 過電流保護用電流検知 

9 RDT 
一次側スイッチと二次側 SR スイッチ用

のデッドタイムプログラミングピン 

10 SR1DS SR1 ドレイン～ソース間電圧検出 

11 SROUT2 
二次側 SR MOSFET 2 用ゲートドライブ

出力  

12 SROUT1 
二次側 SR MOSFET 1 用ゲートドライブ

出力 

13 PROUT2 一次側スイッチ用ゲートドライブ出力 2 

14 PROUT1 一次側スイッチ用ゲートドライブ出力 1 

15 VDD IC 電源電圧 

16 GND グランド 
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図 11. ハーフブリッジ LLC 共振コンバーターの回路図 

  



AN-6104 アプリケーションノート 

© 2015 Fairchild Semiconductor Corporation  www.fairchildsemi.com 
Rev. 1.0 • 12/18/15 8 

設計手順 

本章においては、図 11 の回路図を参考とした設計手
順が紹介されます。漏れインダクタンスを用いた共振
インダクターが実装されます。設計例として、
250 W/12.5 V の出力を持つ DC-DC コンバーターが選
択されています。設計仕様は以下の通りです。 

 公称入力電圧：400 VDC（PFC ステージの出力） 

 出力：12.5 V/20 A (250 W) 

 ホールドアップ時間仕様：20 ms 

 PFC 出力の DC リンクキャパシタ：150 µF 

[ステップ-1] システム仕様の定義  

最初のステップとして、以下の仕様を定義します。 

推定効率 (Eff)：電力変換効率は最大出力電力における

最大入力電力を算出するために必要となります。推定

効率を用いて、最大入力電力は以式で表せます。 

OUT

IN

ff

P
P

E


 

(11) 

ホールドアップ時間内の最小入力電圧：最大入力電圧

は公称 PFC 出力電圧であり、次式で表せます。 

max

.IN O PFCV V
 

(12) 

入力電圧が PFC プリレギュレーターにより一定に調整

されていても、ホールドアップ時間内は降下します。

ホールドアップ時間を考慮した最小入力電圧は以式で

表せます。 

min 2

.

2 IN HLD
IN O PFC

BLK

P T
V V

C
 

 

(13) 

VO.PFC は公称 PFC 出力電圧を、THLD はホールドアッ

プ時間を、CBLK は DC リンクバルクキャパシタを示

します。 

（設計例）効率が 96% だと仮定して、 

250
260.4

0.96

OUT

IN

ff

P
P

E
W  

 
max

. 400IN O PFCV V V 
 

ホールドアップ時間が 20 ms の場合、最小入力

電圧は以下のように得られます。 

 

min 2

.

2
301IN HLD

IN O PFC

BLK

P T
V V V

C
  

 

[ステップ-2] 共振ネットワークの電圧利得範囲の

決定 

LLC 共振コンバーターの最小入力電圧と最大入力電圧

が [ステップ-1] で求められると、最小利得と最大利得

が算出できます。 

最小利得は公称入力電圧を得るために必要となりま

す。負荷変動によるスイッチング周波数の変動を最小

に抑えるため、LLC 共振コンバーターは共振周波数の

近辺で動作させるのが通常です。共振周波数での利得 

(2nVo/VIN) は次式で表せます。 

2

1
O

O
V

IN fsw f

nV m
M

V m


 


 

(14) 

ホールドアップ時間の最中、PFC 出力電圧（LLC 共振

コンバーターの入力電圧）は降下し、出力電圧を調整

するためにはさらに高い利得が必要となります。最大

電圧利得は次式で表せます。 

max
max min

min

IN

IN

V
M M

V


 

(15) 

ピーク利得は小さな m 値を用いることで得られます。

m 値が小さすぎると、変圧器の結合度が劣化し、効率

が落ちます。一般的には、m を 3~7 に設定します。 

（設計例）Lp と Lr の比 (m) は 4.75 に選ばれてい

ます。最小利得は次式で表されます。 

@

4.75
1.13

1 4.75 1Of

m
M

m
  

   
最大入力電圧における最小利得は 1.1 となり、

最小入力電圧における最大利得は次のように得

られます。 

max
max min

min

400
1.1 1.46

300

in

in

V
M M

V
   

 
 

fo

1.13
1

V

m
M

m
 



fs

Gain (M)

M
min

M
max for Vin

min

for Vin
max

1.46

1.13

Peak gain (available maximum gain)

( VO.PFC )

M@f

o

1.1

 
図 12. 最大利得/最小利得 

  

M@fo 

Mmin 
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[ステップ-3] 変圧器の巻数比の決定 (n=Np/Ns) 

ステップ -2 にて最小利得 (Mmin) が得られると、変圧

器の巻数比は次式で表せます。 

max
min

2( )

INP

S O F

VN
n M

N V V
  


 

(16) 

VF は二次側の整流器ダイオードにおける電圧降下を

示します。 

（設計例）SR が整流器に用いられているため、SR 

内の MOSFET の RDS.ON 値が低い場合、VF は 0 V

（ゼロ）になると仮定します。すると、変圧器の

巻線比は次のように得られます。 

max
min 17.6

2( )

INP

S O F

VN
n M

N V V
   


 

[ステップ-4] 等価負荷抵抗の算出  

変圧器の巻線比を式 (16) を通じて得た後、等価負荷抵

抗は次式より算出されます。 

2 2

2

8 o
ac

o

n V
R

P


 

(17) 

 

（設計例） 
22

2

8
157o

ac

o

Vn
R

P
  

 

[ステップ-5] 共振ネットワークの設計 

ステップ -2 で選ばれた m 値を用いて、図 9 のピーク

利得曲線から、必要な最大利得を得るための適切な Q 

値を読み取ります。ピーク利得曲線は基本近似を用い

て生成されるため、共振以下の実行利得は、基本近似

を用いた予測よりも 10～15% 高い値を示します。 

Q 値が決定された後、共振パラメーターは次のように

得られます。 

1

2
r

o ac

C
Q f R


 

 

(18) 

2

1

(2 )
r

o r

L
f C



 

(19) 

p rL m L 
 

(20) 

（設計例） 

ステップ -2 で算出された通り、最小入力電圧 (VIN
min) 

での最大電圧利得 (Mmax) は 1.46 です。M はステップ 

-2 にて 4.75 と設定されており、Q は図 13 のピーク
利得曲線から 0.42 の値が得られています。 
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図 13. ピーク利得を用いた共振ネットワーク設計(達成可

能な最大利得)  

共振周波数を 106 kHz に選ぶと、共振成分は次のよ

うに決定されます。 

1
22.8

2
r

o ac

C nF
Q f R

 
  ，

2

1
99

(2 )
r

o r

L H
f C




 

 

471p rL m L H  
 

 

変圧器を構築する際、実際のパラメーターは標準部

品の値に合わせるため、次の様に調整されます。

Cr=22 nF 、 Lr=100 µH 、 Lp=475 µH 、 fO=107 kHz で

す。 

 

基本近似を用いた最終共振ネットワーク設計の利得

曲線は次のように得られます。 
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基本近似を用いると、共振動作以下では実際のピー

ク利得よりも 10~15% 低いピーク利得しか得られな

いため、以下の要領で SIMPLIS シミュレーションを

用いて実際の利得を確認します。シミュレーション

結果は、75 kHz においては 300 V 入力で必要な最大

利得が得られることを示しています。シミュレーシ

ョン結果は、公称入力電圧と最大負荷条件における

スイッチング周波数は 110 kHz であることを示して

います。 

 

図 14. VIN=300 V，fS=75 kHz，PO=250 W におけるシミ

ュレーション 

 

 

図 15. VIN=400 V，fS=110 kHz，PO=250 W におけるシ

ミュレーション 

[ステップ-6] 変圧器の設計  

図 16 は LLC 共振コンバーターにおける変圧器の励磁

電流を示します。最大磁束を Bmax 未満に抑えるため

に必要な一次側の最小巻数は、次式より得られます。 

min

max

( )

4

o F
p

o V e

n V V
N

f M B A




  
 

(21) 

Ae は変圧器の磁心の断面積を m2 で表し、B は図 16 

に示されるように最大磁束密度のスイングをテスラ

で表しています。参照データが存在しない場合は、

磁 心 損 失 を 抑 え る た め に 、 B=0.2~0.3 T 

を用いてください。二次側の漏れインダクタンスが

原因で、仮想利得 MV が導入されている点に注意し

てください。（図 8 を参照してください）。 

n (Vo+VF)/MV

-n (Vo+VF)/MV

1/(2fo)

B

VRI

B

Ipr

Im

 

図 16. 磁束密度スイング 

一次側の巻数が Np
min より大きくなるよう、適切な二

次側の巻数を以下の要領で選んでください。 

min

p s pN n N N  
 

(22) 
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一次側と二次側の巻線に用いるワイヤ規格は、公称入

力電圧における RMS 電流に基づいて決定され、次式

から求められます。 

2 2( )
[ ] [ ]
2 2 4 2 ( )

RMS o o F
PR

o V p r

I n V V
I

n f M L L

 
 


 

(23) 

4

RMS o
SEC

I
I




（トランスにつき） 
(24) 

（設計例）ETD44 コア (Ae=172mm2) を変圧器に

選びます。変圧器の磁心損失を減らすために、

Bmax は 0.1 T とします。これより変圧器の一次

側最小巻数は次式のように表せます。 

min min

max

( )
26.2

4

o F
p p

o V e

n V V
N N turns

f M B A


  

  
 

 
min2 17.5 35p s pN n N N     

 
 

公称入力電圧における変圧器巻線の RMS 電流は

次式から得られます。 

2 2( )
[ ] [ ] 1.53
2 2 4 2 ( )

RMS o o F
PR

o V p r

I n V V
I A

n f M L L

 
  


 

15.7
4

RMS o
SEC

I
I A


 
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[ステップ-7] 共振キャパシタの選択 

図 17 は様々な動作条件における一次側電流波形（共

振キャパシタ電流）を示します。共振キャパシタを選

ぶ際、キャパシタに大きな電流が流れるため、電流定

格を考慮する必要があります。公称入力電圧において

共振キャパシタを通過する RMS 電流は式 (23) を用い

て得られます。 

公称入力電圧と公称負荷条件における共振キャパシタ

の最大電圧は次のように表せます。 

max

max

.
2 4

IN O

CR NRM

SW R

V I
V

f n C
 


 

(25) 

共振キャパシタの電圧定格は各コーナー条件における

最大電圧に基づいて決定します。 

公称入力電圧における共振キャパシタの最大電圧およ

び電流条件に応じた出力は次式のように表せます。 

max

max .

.
2 4

IN O OCP

CR OPC

SW R

V I
V

f n C
 


 

(26) 

最小入力電圧と公称負荷条件における共振キャパシタ

の最大電圧は次式のように表せます。 

min

max

.
2

( ) 1 1 1
[ ( )]
4 4 2 2

IN

CR VINMIN

O O F

SW V m O SW O R

V
V

I V V
n

f n M L f f f C




   

 

(27) 

 

Ipr

Im

Ipr

Im

(a) Normal operation with nominal VIN

(b) Below resonance operation with lower VIN during 

holdup time
 

図 17. 様々な動作条件における LLC 共振コンバーターの

一時側電流波形 

（設計例） 
 

[ステップ-7] において、共振キャパシタの RMS 電

流は次式より算出されます。 

1.53RMS

PRI A
 

 

公称入力電圧と公称負荷条件における共振キャパ

シタの最大電圧は次式のように得られます。 
max

max

. 317
2 4

IN O

CR NRM

SW R

V I
V V

f nC
  

 
 

OCP レベルを公称出力電流の 150% に設定するこ

とで、公称入力電圧における共振キャパシタの最

大電圧および電流条件に応じた出力は次式のよう

に得られます。 

max

max .

. 376
2 4

IN O OCP

CR OCP

SW

V I
V V

f n
  

 
 

最小周波数を 75 kHz に設定することで、最小入

力電圧と公称負荷条件における共振キャパシタの

最大電圧は次のように表せます。 

max

min

( ) 1 1 1
[ ( )]
2 4 ( ) 2 2

434
2

O O F

CR

SW V O p r SW O R

IN

I V V
V n

f n M f L L f f C

V
V


   



 
  

共振キャパシタには 800 VDC 定格の低 ESR フィ

ルムキャパシタを選択されます。 

[ステップ-8] 整流器ネットワークデザイン 

変圧器の二次側にセンタータップの巻線が使用される

場合、ダイオードの電圧ストレスは出力電圧の 2 倍に

なり、次式のように表せます。 

2( )D o FV V V 
 

(28) 

各整流器ダイオードを通過する電流の RMS 値は次式

のように表せます。 

4

RMS

D oI I



 

(29) 

一方で、出力キャパシタを通過するリップル電流は次

式のように表せます。 

2
2 2 8

( )
82 2

RMS o
Co o o

I
I I I

  
  

 

(30) 

出力キャパシタの電圧リップルは次式より得られます。 

2 0.067
2

o

O o C

SW O

I
V I R

f C




    

 

(31) 
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RC は出力キャパシタの実効直列抵抗 (ESR) です。出 力キャパシタの電力損失は次の通りです。 

（設計例）整流器ダイオードの電圧ストレスと電

流ストレスは次の通りです。 

 

. 2( ) 25DS SR o FV V V V  
 

. 15.7
4

RMS

DS SR oI I A


 
 

浮遊インダクタンスが原因で生じたオーバーシ

ュート電圧を考慮し、100 V/20 A ショットキー

ダイオードを整流器用に選びます。 

出力キャパシタの RMS 電流は次式のように表せ

ます。 

2
2 2 8

( ) 9.64
82 2

RMS o
Co o o

I
I I I A

  
   

 
 

出力キャパシタには 4 つの 1800 µF キャパシタが

並列に用いられます。各キャパシタの電流定格と 

ESR はそれぞれ、3.1 Arms および 9 mΩ です。 

出力キャパシタのリップル値は次式より算出さ

れます。 

2 0.067 73
2

o

O o C

SW O

I
V I R mV

f C




     

 
 

 

[ステップ-9] 電流検知回路構成 

FAN7688 は図 18 で示されるように、瞬間的なスイッ
チ電流とスイッチ電流の積分を読み取ります。
FAN7688 が二次側に位置しているため、一次側の電流
センシングには電流変圧器を用いるのが通常です。
PROUT1 がローの場合、 ICS ピンは内部リセット 

MOSFET によって 0 V にクランプされます。反対に、
PROUT1 がハイの場合、ICS ピンはクランプされず、
内蔵キャパシタ (CICS) は RICS 抵抗両端の電位差によっ
て充電または放電されます。FAN7688 は RC フィルタ
ーを用いて擬似積分を構成すため、電流検知抵抗両端
の電圧 (VSENSE) が常に VICS より大きくなるようにして 

VICS が確実に一定に上昇するよう、電流センシング抵
抗と電流トランスの巻数を設計する必要があります。
図 19 にこの様子が示されます。図 21 は、PROUT1 

(VCM) の立下りエッジにおける VSENSE と VICS ピーク電
圧の比率に応じて擬似積分回路のエラーが変動する様
子を示します。積分を正確に得るために、電流帯電用
の CICS の値は VSENSE に比例する必要があります。こ
れは、VSENSE の値が VICS よりずっと大きく、VSENSE の
全てが RICS の両端に印加されている状態で可能になり
ます。これより、VICS ピーク電圧とPROUT1 (VCM) の
立下りにおける VSENSE の比率が小さいほど、より正確
な積分が得られます。 

VICS ピーク電圧と VCM の比率が 0.5 より小さい場合、
許容範囲の誤差（約 10%）を持つ擬似積分状態が得ら

れます。通常動作での VICS ピーク電圧が 1.2 V 未満で
あるため、VCM が 2.4 V 以上になるように、RCS1 と 

RCS2 を次の要領で選択します。 

1 2( ) 1
2.4

( ) 4

O F CS CS

CM

V P r O CT

n V V R R
V V

M L L f n

 
   


 

(32) 

公称入力電圧と最大負荷状態における一次側電流のピ

ーク値は、次式のように得られます。 

2PK RMS

PR PRI I
 

(33) 

RCS1 と RCS2 の比率は一次側過電流保護 (OCP) トリップ

ポイントに基づいて選択できます。 

. 1

1
3.5PR OCP CS

CT

I R V
n
  

 

(34) 

理想の積分を得られていると仮定して、共振以上にお

ける VICS のピーク電圧は次式のように得られます。 

1 2 1
[ ] ( )

2

PK S O CS CS

ICS SW O

P SW CT ICS ICS

N I R R
V f f

N f n R C


   


 

(35) 

理想の積分を得られていると仮定して、共振以下にお

ける VICS のピーク電圧は次式のように得られます： 

1 2

( ) 1 1
[ ( )]

2 4 2 2

1
( )

PK S O O F

ICS

P SW V m O SW O

CS CS

SW O

CT ICS ICS

N I V V
V n

N f M L f f f

R R
when f f

n R C


    


 


 

(36) 

ICS ピンの内部放電トランジスタを考慮すると、CICS 

の標準値は 1 nF となります。正確な積分を得るため

には、1% 許容差のキャパシタが推奨されます。 

VICS ピーク電圧と VCM の比率が十分に小さくならない

場合、図 21 に示される減衰率を式 (35) と (36) にて考

慮する必要があります。 

+

-

PROUT1

PROUT1

VSENSE

PROUT1

VICS

Primary 

winding

VICS

+

-

VSENSE VICS

ICS

CICS

RICS

CS
VCS

Q1

Q2

Current 

transformer

Main

transformer

PROUT1

PROUT2

RCS2

RCS1

1

nCT

 

図 18. 通常な電流検知構成 
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VSENSE

(a) Normal operation with nominal VIN

(b) Below resonance operation with lower VIN  

VICS

OUT1

VICS

OUT1

VSENSE

VCM

VCM

 

図 19. ICS ピン波形 
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.
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.
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図 20. VICS.IDEAL
PK と VICS.ACTUAL

PK の定義 

 

0 0.2 0.4 0.6 0.8 1.0

0.70

0.75

0.80

0.85

0.90
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.

PK

ICS IDEAL
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.
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ATTN PK
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V
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V


 

図 21. ICS ピン電圧減衰 vs. VICS.IDEAL
PK/VCM 

電流検知電圧 (VICS) の積分のピーク値は、図 22 に示さ

れるように、LLC 共振コンバーターの平均入力電流に

比例します。ゆえに、SR 回路の起動を判断する際の負

荷条件は、入力電流制限用しきい値に該当している定

格電力の割合に基づいた、最大負荷条件のパーセンテ

ージ (%) として決定されます。一般的に、公称負荷条

件の 120% が過電流制限トリップポイントに使用され

ます。SR 回路は公称負荷の 15% と 7.5% にてそれぞれ

起動/停止とされます。もし、公称負荷条件の 140% が

過電流制限トリップポイントに使用された場合、SR 回

路は公称負荷の 17.5% と 8.75% にてそれぞれ起動/停止

にされます。SR 回路の起動/停止点を増加させずに、

より高い過電流制限値を得るためには、ICS ピン電圧

にスロープを追加します。このテクニックは、一般的

にはより長いホールドアップ時間の場合に使用されま

す。特定のスロープ補償抵抗において、ICS ピン電圧

に追加されたスロープは次式のように表せます。 

.

5 1

2
ICS SLP

SLP ICS SW

V
V

R C f
 

 

(37) 

1.2V

Output Power

SR Disable

SR Enable

Fast Current limit

Slow Current limit 

SR Shrink

1.45V0.2V0.15V0.075V

50mV

VICS

VICS
PK

SR Normal

10%

20%

100%

110%

.

.

.

 

図 22. 負荷条件と ICS ピン電圧  



AN-6104 アプリケーションノート 

© 2015 Fairchild Semiconductor Corporation  www.fairchildsemi.com 
Rev. 1.0 • 12/18/15 15 

+

-

PROUT1

PROUT1

VSENSE

PROUT1

VICS

Primary 

winding

VICS

+

-

VSENSE VICS

ICS

CICS

RICS

CS
VCS

Q1
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Current 

transformer
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transformer
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図 23. スロープ補償付きの電流検知構成 

1.2V

Output Power

SR Disable

SR Enable

Fast Current limit

Slow Current limit 

SR Shrink

1.45V0.2V0.15V0.075V

50mV

VICS

VICS
PK

SR Normal

10%

20%

110%

.

.

.

120%

130%

VICS.SLP

 

図 24. スロープ補償が追加された際の負荷条件と ICS 

ピン電圧 

 

（設計例）巻線比 50 (nCT) の電流変圧器を用いる

場合、RCS1 と RCS2 の和の推奨される最小値は次

式のように表せます。 
 

1 2

2.4 ( ) 4
99

( )

V P r O CT

CS CS

O F

M L L f n
R R

n V V

  
   


 

これより、RCS1 と RCS2 の和は 100 Ω と選択され

ます。 

公称入力電圧と最大負荷条件における一次側電

流のピーク値は、次式のように表せます。 

2 2.16PK RMS

PR PRI I A 
 

一次側の OCP を 5.5 A に設定することで、次の

値が得られます。 

1

.

3.5 31.8CT

CS

PR OCP

n
R V

I
  

 

200 kΩ スロープ補償抵抗を用いる場合、ICS ピ

ン電圧に追加されたスロープは次式のように表

せます。 

5 1

2SLP ICS SW

V

R C f
 .

5 1
0.11

2
ICS SLP

SLP ICS SW

V
V V

R C f
  

 

1.2 V における VICS の減衰率が 0.9（図 21 にお

いて x=1.2/2.43 時の値より）だと仮定すると、

公称入力電圧において 30 A の過負荷保護と設定

する適切な RICS 抵抗は次のように表せます。 

. 1 2

.

( ) 0.90 1
[ ]

2 (1.2 )

12.8

S O OLP CS CS

ICS

P SW CT ICS SLP ICS

N I R R
R

N f n V C

k

 
  

 

    

1.45 V における VICS の減衰率が 0.82（図 21

において x=1.45/2.43=0.588 時の Y 軸の値よ

り）だと仮定すると、ホールドアップ時間中

の最低入力電圧における VICS ピーク電圧は次

のように表せます。 

1 2

( ) 1 1
[ ( )]

2 4 2 2

0.82 5 1
1.45

2

PK S O O F

ICS

P SW V m O SW O

CS CS

CT ICS ICS SLP ICS SW

N I V V
V n

N f M L f f f

R R V
V

n R C R C f


    


   


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[ステップ-10] ソフトスタートキャパシタ 

ソフトスタート時間は、ソフトスタートキャパシタを

用いて次式のように設定できます。 

2.4SS

SS

SS

C V
T

I




 

(38) 

ソフトスタート時間が短すぎると、LLC 共振コンバー

ターの入力からの突入電流が大きくなりすぎ、起動時

に過負荷保護機能が働いてしまいます。それゆえ、ソ

フトスタート時間は出力キャパシタの充電時間より長

くなるように、次式のように設定します。 

.

2.4SS OUT O

SS

SS O OLP O

C V C V
T

I I I

 
 


 

(39) 

（設計例）出力キャパシタは合計で  7200 µF で

す。すると、ソフトスタート時間は次のように

なります。 

.

2.4
9SS OUT O

SS

SS O OLP O

C V C V
T ms

I I I

 
  


 

ソフトスタート時間を 50 ms と選択すると、ソフ

トスタートキャパシタは次式より得られます。 

833
2.4

SS SS

SS

T I
C nF 

 
最終設計には、820 nF の標準キャパシタ値が選

択されます。 

[ステップ-11] 最小周波数設定 

最小スイッチング周波数は、タイミングキャパシタ電

圧 (VCT) と内部 3 V 基準電圧を比較することで、図 25 

の要領で決定されます。タイミングキャパシタ電圧の

上昇スロープが FMIN ピンに接続された抵抗 (RFMIN) 

によって決定されるため、最小スイッチング周波数は

次式のように表せます。 

.

10
100SW MIN

FMIN

k
f kHz

R


 

 

(40) 

プログラマブルスイッチング周波数の最小値は、内部

の 40 MHz クロックで動作するカウンタ回路によって決

まります。10 ビットカウンタが用いられているため、

デジタル発信器から出力されるスイッチング周波数の

最小値は、39 kHz (40 MHz/1024=39 kHz) となります。

ゆえに、RFMIN の最大許容値は 25.5 kΩ となります。 

FMIN

+

-

+

-

1.5V

VREF
Reset

CT

VCT

VSAW

Integrated signal (VICS)

U1

Digital 

OSC

VCOMP.I

VSAW

1V

VCOMP

1V

PROUT2

PROUT1

PROUT1

2.4V SS

FBCOMP

PROUT2

 

+

- 3V

 

VCOMP.I

PWM 

control

PWMS

ICS

COMP 

Cutback

VSAW

PROUT2

PROUT1

VCOMP

1V

3V

1V

PROUT1

PROUT2

PROUT1

3V

1V

PROUT1

VCT VCT

(a) PFM by COM voltage

VCOMP

(b) minimum Frequency limit  

Min Freq Comparator

RFMIN

3/4

 

図 25. 最小スイッチング周波数設定 

（設計例）ホールドアップ時間中の、最小入力電

圧と最大負荷条件における周波数は、[ステップ 

-5] における SIMPLIS シミュレーション結果か

ら 75 kHz となります。バラつきを考慮してマー

ジンをとり、FAN7688 の最小周波数は 67 kHz を

選択します。すると、RFMIN は次式のように得

られます。 

.

10
100 14.9FMIN

SW MIN

k
R kHz k

f


   

 

最終設計には、15 kΩ の標準抵抗値が選択され

ます。 

[ステップ-12] PWM モード初期レベル設定 

FAN7688 は、図 26 に示されるように、軽負荷の際は 

PFM がパルス幅変調 (PWM) に切り替わるハイブリッ

ド制御を採用しています。エラーアンプ電圧 (VCOMP) 

が PWM モードの閾値以下の場合、内部 COMP 信号は

しきい値レベルにてクランプされ、PFM モードから 

PWM モードに切り替わります。PWM モードにおいて

は、スイッチング周波数はクランプされた内部 COMP 

電圧により固定されており、デューティサイクルは 

COMP 電圧と PWM モードのしきい値電圧の差分によ

り決定されます。それゆえ、VCOMP が PWM モード

しきい値以下に低下するにつれてデューティサイクル

は減少し、それにより図 26 で示されるように軽負荷

条件でのスイッチング周波数が制限されます。PWM 

モードしきい値 (VCOMP.PWM) は PWMS ピン上の抵抗を

用いて 1.5 V と 1.9 V の間で調整することが可能で

す。 
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PWM モードしきい値電圧が決定されると、PWM モード

におけるスイッチング周波数は次式のように表せます。 

.

.

2

1
SW PWM MIN

COMP PWM

f f
V

 


 

(41) 

Switching 

frequency

VCOMP

4.4VVCOMP.PWM

Duty cycle

D=50%

1.25V

PFM ModePWM ModeSkip cycle

No 

switching

1.3V

D=12.5%

 

図 26. COMP 電圧に伴うモード切替り 

 

図 27. PWM モード切替りレベル設定 

 

（設計例）VCOMP.PWM=1.5 V の状態で、PWM モー

ドにおけるスイッチング周波数は次式のように

表せます。 

.

.

2
268

1
SW PWM MIN

COMP PWM

f f kHz
V

  


 
RPWM は 1 MΩ に選択されています。 

 

[ステップ-13] デッドタイム設定 

一次側ゲートドライブ信号（PROUT1 と PROUT2）と
二次側  SR ゲートドライブ信号（ SROUT1 と 

SROUT2）間のデッドタイムは、図 28 と図 29 に示さ
れるように、（RDT ピン）を通じて、スイッチ電流源
を用いて調整します。5 V バイアスが有効になると、
RDT ピン電圧は上昇します。RDT ピン電圧が 1.4 V に
達すると、CDT の電圧は内部電流源 IDT により、1 V ま
で放電されます。そこで IDT はディセーブル状態にな
り、RDT ピン電圧は RDT 抵抗により再度充電されま
す。図 29 で示される通り、RDT ピン電圧が 1 V から 

3 V へ上昇するために必要な時間 (TSET1) の 1/64 が二次

側 SR ゲートドライブ信号間のデッドタイムを決定し
ます。 

続いて、スイッチ電流源  IDT がイネーブル状態にな
り、RDT ピン電圧は再度放電されます。RDT ピン電
圧が 3 V から 1 V へ降下するために必要な時間 (TSET2) 

の 1/32 が、一次側ゲートドライブ信号間のデッドタイ
ムを決定します。RDT 電圧が 1 V へ降下した後、電流
源 IDT は 2 度目のディセーブル状態となり、RDT 電圧
が 5 V まで荷電できるようになります。 

表 1 0 は推奨される RDT と CDT 定数値を用いてプログ
ラムされた、SROUT と PROUT のデッドタイムを示
します。時間が内部の 40 MHz クロック信号を用いて
いるため、デッドタイム設定の単位は 25 ns です。よ
って、最小デッドタイムと最大デッドタイムは、それ
ぞれ 75 ns と 375 ns に制限されます。回路パラメータ
ーの許容誤差を考慮し、安定した SR 動作を保証する
ために、特に SR デッドタイムに関しては 75 ns 未満
のデッドタイムは推奨されません。 

一次側 MOSFET に必要なデッドタイムは次式より得
られます。 

max

.

2

2

IN OSS

D PROUT

CM

V C
T

I

 
 

 

(42) 

COSS は一次側  MOSFET の実効出力キャパシタであ

り、ICM は次式に示されるように励磁電流のピーク値

です。 

1

( ) 4

O FP
CM

S P r O

V VN
I

N L L f


 


 

(43) 

 

5VB

VRDT

S1

IDT

RDT

CDT

 

図 28. RDT ピンの内部電流源 

 

1V

2V

3V

4V

5V

TSET1 TSET2

TSET1 / 64= SROUT dead time

TSET2 / 32= PROUT dead time

 

図 29. RDT ピンの動作モード 
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PROUT と SROUT のデッドタイム設定 

 CDT=180pF CDT=220pF CDT=270pF CDT=330pF CDT=390pF CDT=470pF CDT=560pF 

RDT SROUT 
DT (ns) 

PROUT 
DT (ns) 

SROUT 
DT (ns) 

PROUT 
DT (ns) 

SROUT 
DT (ns) 

PROUT 
DT (ns) 

SROUT 
DT (ns) 

PROUT 
DT (ns) 

SROUT 
DT (ns) 

PROUT 
DT (ns) 

SROUT 
DT (ns) 

PROUT 
DT (ns) 

SROUT 
DT (ns) 

PROUT 
DT (ns) 

28k 75 375 75 375 75 375 100 375 125 375 150 375 175 375 

30k 75 250 75 325 100 375 100 375 125 375 150 375 175 375 

33k 75 200 75 250 100 300 125 375 150 375 175 375 200 375 

36k 75 175 75 200 100 250 125 325 150 375 175 375 225 375 

40k 75 150 100 175 125 225 150 275 175 325 200 375 250 375 

44k 75 125 100 150 125 200 150 250 175 300 225 350 275 375 

48k 100 125 125 150 150 175 175 225 200 275 250 325 300 375 

53k 100 100 125 125 150 175 200 200 225 250 275 300 325 375 

58k 125 100 150 125 175 150 200 200 250 250 300 300 350 350 

64k 125 100 150 125 175 150 225 200 275 225 325 275 375 325 

71k 150 100 175 125 200 150 250 175 300 225 350 250 375 325 

78k 150 100 175 100 225 150 275 175 325 200 375 250 375 300 

86k 175 75 200 100 250 125 300 175 375 200 375 250 375 300 

94k 175 75 225 100 275 125 325 175 375 200 375 225 375 275 

104k 200 75 250 100 300 125 375 150 375 200 375 225 375 275 

114k 225 75 275 100 325 125 375 150 375 175 375 225 375 275 

126k 250 75 300 100 375 125 375 150 375 175 375 225 375 275 

138k 275 75 325 100 375 125 375 150 375 175 375 225 375 250 

152k 300 75 350 100 375 125 375 150 375 175 375 225 375 250 
 

 

（設計例）励磁電流のピーク値は次のように得ら

れます。 

1
1.21

( ) 4

O FP
CM

S P r V O

V VN
I A

N L L M f


   


 

FCB20N60 が一次側に使用されると仮定し、実

効出力キャパシタは 165 pF となります。一次側 

MOSFET に必要な最小デッドタイムは次式のよ

うに得られます。 

max

.

2
170

2

IN OSS

D PROUT

CM

V C
T ns

I

 
  

 

負荷変動と漂遊キャパシタンスに対して安定し

た ZVS 動作を保証するために、一次側 MOSFET 

には 350 ns がデッドタイムとして選択されてい

ます。 

二次側 SR には、200 ns のデッドタイムが選択さ

れています。 

CDT=470 pF と選ぶことにより、RDT は 43 kΩ が

選ばれます。 

[ステップ-14] SR ドレイン電圧センシング 

各スイッチングサイクルにおける SR1 と SR2 の SR 導

通時間は（SR1DS ピン）を用いて測定されます。

100 ns の RC 時定数から生じる SR1DS 電圧およびその

遅延信号は、図 30 のように比較されています。SR が

導通している間、SR1DS 電圧は図 31 に示される通

り、アースまたは高電圧レール（出力電圧の 2 倍）に

クランプされます。一方で、SR1DS 電圧はスイッチン

グ転移が起こると、素早く変化します。SR MOSFET 

の両方がオフになると、SR1DS 電圧は発振します。

SR1DS 電圧が立ち上がりエッジで 0.25 V / 100 ns より

速く、立下りエッジで 0.2 V / 100 ns より速く変化する

と、SR 導通状態のスイッチング転移が検出されま

す。検出されたスイッチング転移を元にして、

FAN7688 は次のスイッチングサイクルの SR 電流ゼロ

クロスのタイミングを予想します。RC 時定数が原因

で発生した 100 ns の検知遅延は、SR の正確なゲート

ドライブを実現するための内部タイミング検出回路に

よって補正されます。 

図  31 と図  32 には、他の需要な波形と合わせて、

SR1DS ピン電圧の通常な波形が示されています。

SR1DS ピンの電圧定格が 4 V のため、分圧器を適切に

設計し、次の要領で、過電圧がピンに印加されないよ

うにします。 
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2 1

2
( 1)

4

O

DS DS

V
R R  

 
(44) 

ノイズ耐性を改善するために、追加のバイパスキャパ

シタ (CDS) を SR1DS ピンに接続することも可能です。

しかし、SR 電流ゼロクロス検出を適切に行うために

は、バイパスキャパシタと分圧抵抗から生成された等

価時定数は、検出回路の内部 RC 時間定数 (100 ns) よ

りも小さくする必要があります。 

1 2

100

( / / )
DS

DS DS

ns
C

R R


 

(45) 

SR1

SR2

SR1DS

ISR1

ISR2

+

-

S

R

Q

Q

+

-

0.2V

0.25V

RC

=100ns

+

-

0.5V

SR1_OFF

SR2_OFF

VSR1DS VRC

100ns

 ΔV

 ΔV

100ns

VSR1DS
VRC

SR1_OFF becomes HIGH 

if ΔV>0.25V

0.5V

SR2_OFF becomes HIGH 

if ΔV>0.2V

SR1_OFF

SR2_OFF SR2_OFF

RDS2

RDS1

CDS

 

図 30. SR1DS ピンによる SR 導電検出 

 
VSR1.DS

Ip

ISR1

1V

2V

3V

4V

5V

ISR2

 

図 31. 共振動作以下での SR 導電検出波形 

VSR1DS

Ip

ISR1

1V

2V

3V

4V

5V

ISR2

 

図 32. 共振動作以上での SR 導電検出波形 

（設計例）RDS1 に  2.7 kΩ を選択すると、最小 

RDS2 は以式のように得られます。 

2 1

2
( 1) 14.2

4

O

DS DS

V
R R k    

 

RDS2=15 kΩ に選択した後、CDS における最大フ

ィルター容量は次式のように得られます。 

1 2

100
44

( / / )
DS

DS DS

ns
C pF

R R
 

 

これより、CDS には、33 pF が選択されます。 
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設計の総括 

図 33 は設計例の回路図を示します。ETD44 が変圧器に使用され、共振インダクターは漏れインダクタンスを用

いて実装されています。 

図 33. FAN7688 を用いたハーフブリッジ型 LLC 共振コンバーターの最終回路図 
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Wurth Elektronik (www.we-online.com) の 760895731 は Digikey から入手可能な LLC 用トランスです。共振インダ

クタンス（漏れインダクタンス）と励磁インダクタンスを一つの磁性部品にまとめるため、分割ボビン型が使用

されています。 

 コア：ETD44 (Ae=172 mm2) 

 ボビン：16 ピン TH 

 励磁インダクタンス：475 H，±10% 

 漏れインダクタンス：100 µH，±10% 

 
 

図 34. 評価ボードの LLC トランスの構成 (T1) 

 

 
図 35. Wurth 760895731 寸法図（寸法は mm 単位） 

 

表 2. Wurth 760895731 電気仕様 

 

file:///C:/Users/mdaniels/Downloads/www.we-online.com
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免責事項  

フェアチャイルドセミコンダクターは、信頼性、機能、設計を向上させるために、更なる通告なしに、ここに記載したあらゆる製品に変更を

加える権利を留保します。フェアチャイルドは、ここに記載した製品または回路の適用や使用から生じるいかなる責任も負わず、特許権に基

づくライセンスや他者の権利を譲渡することもありません。 

 

生命維持の方針  

フェアチャイルドセミコンダクター社長の明示的な書面による合意が無い限り、フェアチャイルドの製品を生命維持装置およびシステムの重

要な部品として使用することは認可されていません。 

本規約内の定義： 

 

1. 生命維持装置またはシステムとは、(a) 人体への手術による

移植を意図したもの、または (b) 生命を維持し、(c) ラベル

に表示された指示に従って適切に使用されたときに正常に機

能しない場合、使用者に重大な傷害が発生することが合理的

に予想されるもののことです。 

2. 生命維持装置またはシステム内の重要な部品とは、正常に機

能しない場合、生命維持装置またはシステムに故障が発生す

ること、および安全性もしくは有効性に影響を与えることが

合理的に予想されるもののことです。 
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