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プリレギュレータの設計レビュー

参 考 資 料

高電力アプリケーションでライン電力をフルに利用しな
がら、ライン電流の高調波を低減するためには、一般に
PFCプリレギュレータが必要となります。このような高電
力アプリケーションでは、PFCステージをインターリーブ
構成とすることで、インダクタのサイズを小さくし、入出
力コンデンサのリップル電流を低減できます。その結果、
全体のインダクタサイズおよびフィルタサイズが小さくな
り、コンバータ全体の電力密度が増加します。これは、イン

ターリーブされた2個のブースト･コンバータへの電力の分
配と、インターリーブによるインダクタ･リップル電流の相
殺によって実現されます（参考資料[5]）。このアプリケー
ション･ノートでは、300Wの2相インターリーブPFC（電力
係数補正）プリレギュレータの設計について考察します。こ
のパワー･コンバータは、UCC28070インターリーブPFCコン
トローラを使用してPFCを実現します（参考資料[7]）。

Michael O'Loughlin PMP - 電源制御製品

1. 設計目標
この設計の仕様は、中電力液晶テレビの電力要件に基づいて選択されています。

パラメータ MIN TYP MAX 単位 

85 265VIN RMS入力電圧 (VIN_MIN) (VIN_MAX) V
VOUT 出力電圧 390

47 Hzライン周波数 63 Hz(fLINE)

PF 最大負荷での電力係数 0.90

POUT 出力電力 300 W

η 全負荷効率 90%

fs 各相のスイッチング周波数 200 kHz

表 1. 設計仕様 

http://www.ti.com/lit/slua479
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図 1. 平均電流モード制御インターリーブPFCプリレギュレータの標準回路図 

2. 回路図
UCC28070 PFCコントローラは、2相の平均電流モード制御のインターリーブPFCプリレギュレータです。
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3. インダクタの選択
インターリーブPFCブースト･プリレギュレータの利点の

1つは、コンバータの入力から見たインダクタ･リップル電
流の低減です。以下の式および図2に、2相インターリーブ
PFCにおける入力リップル電流（∆IIN）と個々のインダクタ･
リップル電流（∆IL1）の比を、デューティ･サイクル（D）の
関数として示します。このインダクタ･リップル電流の相殺
によって、シングルステージ設計の場合よりも大きなイン
ダクタ･リップル電流を各インダクタで許容できるようにな
ります。

ブースト･インダクタ（L1およびL2）は、許容される最大
の入力リップル電流に基づいて選択します。ユニバーサル
インプットアプリケーション（例えば、RMS入力が85V～
265V）では、最大の入力リップル電流が生じるのは“Low”
ラインのピーク時であり、この設計では最大入力リップル
電流が、“Low”ラインのピーク公称入力電流の30％に設定
されています。
以下に示す計算を使用して、L1とL2に適切なインダクタン

スを選択します。ここで、変数DPLLは、“Low”ライン動作
のピーク時におけるコンバータのデューティ･サイクルで
す。変数K(DPLL)は、“Low”ライン動作のピーク時におけ
る入力電流とインダクタ･リップル電流の比です。∆ILは、
コンバータの入力リップル電流要件に基づいた、“Low”ラ
インのピーク時のブースト･インダクタ･リップル電流です。

次の式を使って、合計のインダクタRMS電流（IL1_RMS
およびIL2_RMS）を計算できます。

IN

L1

I
K(D) =

I

∆
∆

1 2D
K(D) = （D < 0.5、D = 0.5の場合） 

 1 D
–
–

2D 1
K(D) = （D > 0.5の場合） 

D
–

図 2. 入力インダクタ･リップル電流の相殺 
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この設計では、Cooper Electronic Technologies製の
140µHのブースト･インダクタ（製番CTX16-18060）を選択し
ています。通常動作中、インダクタンスは140µH～350µH
の範囲でスイングします。

電流ループの補償用に、平均インダクタンスを計算しま
す。これは、アプリケーション･ノートの電流ループ補償の
項で使用します。

4. 出力コンデンサの選択
出力コンデンサ（COUT）は、ホールドアップ要件に基づい

て選択されます。

出力コンデンサには、2個の100µFコンデンサを並列で使
用しています。

このサイズのコンデンサでは、出力ピーク･ツー･ピーク
電圧リップル（VRIPPLE）が次のようになります。

ホールドアップ要件に加えて、低周波RMS電流（ICOUT_LF）
と高周波RMS電流（ICOUT_HF）の両方に耐えられるコンデン
サを選択する必要があります。一般に、高電圧電解コンデン
サは、低周波（100Hz～120Hz）と高周波の両方のRMS電流
定格がデータシートに記載されています。
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5. パワー半導体の選択

（Q1、Q2、D1、D2）
Q1、Q2、D1、D2の選択は、設計の電力要件に基づきま

す。アプリケーション･ノート『UCC28528 350-W Two
Phase Interleaved PFC Pre-regulator』（SLUA369）では、平
均電流モード制御手法を使用したインターリーブPFCプリ
レギュレータに対するパワー半導体部品の選択方法を説明
しています（参考資料[4]）。この設計では、電力要件を満足
するために、IR製のIRFB11N50A NチャネルFETがQ1およ
びQ2に対して選択されています。また、逆方向回復損失を
低減するため、CREE製のSiCダイオードCSD10060Gを選択
しています。
ブースト･ダイオード（D1、D2）およびFET（Q1、Q2）の

ピーク電流（IPEAK）の計算：
係数1.2は、設計マージンを増やすために追加されてい

ます。

Q1およびQ2のRMS電流（IDS）の計算：

D1およびD2の平均電流（ID）の計算：

6. 電流センス･トランスの設定と

選択（T1、T2、DRA、DRB）
電流センス･トランスは、IPEAKを許容でき、ピーク電流

センス信号（IRS）が約100mAとなるように選択します。

この設計では、巻線比（NCT）が50の電流センス･トランス
が選択されています。

電流センス･トランスの励磁インダクタンス（LM）は、励
磁電流が最大電流センス信号の2％未満となるように選択ま
たは設計する必要があります。次の式は、最小のLMを計算
します。ここで、VSは電流センス信号の最大電圧です。こ
の設計では、励磁インダクタンスが8.25mHであるCooper
Electronic Technologies製の電流センス･トランス（CTX16-
18294）が使用されています。
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電流センス抵抗（RSAおよびRSB）の選択は、ピーク電流制
限信号（VS）、および電流センス･トランスの2次側のピーク
電流に基づきます。軽負荷時のノイズ耐性を高める10％
PWMランプを実現するために、電流センス信号に係数0.9
が乗算されています。

設計に対して標準抵抗を選択します。

抵抗RRは、電流センス･トランスのリセットに使用され
ます。

電流センス･トランスの整流ダイオード（DR）は、電流セン
ス･トランスのリセット電圧（VR）に耐えられるよう設計す
る必要があります。

非常に軽い負荷でのノイズ耐性を高めるため、電流セン
ス信号にDCオフセットを持つPWMランプを追加すること

を推奨します。電気部品RTA、RTB、CTA、CTB、DPA1、
DPA2、DPB1、DPB2がPWMランプを形成し、これは
UCC28070のゲート駆動出力によってアクティブまたは非ア
クティブになります。抵抗ROAおよびROBは、CS抵抗（RSA
およびRSB）にDCオフセットを追加します。
インダクタ電流が非連続になると、ブースト･インダクタ

は、ブースト･ステージの寄生容量によってリンギングを生
じます。このインダクタ電流がCTを経由してリンギングす
るため、誤った電流センス信号が発生します。インダクタ電
流が非連続になったときの電流センス信号の状態を次の図に
示しています。この設計で非連続時にインダクタのリンギン
グがどの程度になるかによって、実際のインダクタ電流お
よびVRSAは、この図と異なる場合があります。
オフセット（VOFF）を適切に設定するには、抵抗ROAおよ

びROBを調整して、電流センス抵抗にDCオフセットを追加
します。このオフセットは、誤った電流センス信号が生じ
たときにDRAおよびDRBが導通するのを防ぐために十分高い
値となります。これは、インダクタが非連続インダクタ電
流で動作しているときに発生し、詳細は前述のとおりです。
最初はオフセットを200mVに設定しておき、個々の設計基
準や、システムに存在するノイズや寄生要素の大きさに応
じて、適宜調整します。
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図 3. 誤った電流センス信号 
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設計に対して標準抵抗を選択します。

設計に対して標準抵抗を選択します。

設計に対して標準コンデンサを選択する必要があります。

7. ピーク電流制限

（RPK1、RPK2）の設定
UCC28070には、調整可能なピーク電流制限コンパレータ

が搭載され、RPK1を選択して必要なRPK2を計算することに
より設定できます。この設計では、電流センス･トランスの
リセット電圧を管理可能に保つために、ピーク電流センス
信号（VS）を3.7Vに設定しています。

コンバータのタイミングと最大デューティ･サイクルのク

ランプ

抵抗RRTおよびRDMXによって、コンバータのタイミング
と最大PWMデューティ･サイクルのクランプを設定します。

設計に対して標準抵抗を選択します。

抵抗RDMXは、最大デューティ･サイクルのクランプ
（DMAX）が0.97になるよう選択します。

設計に対して標準抵抗を選択します。

8. VOUTのプログラミング
抵抗RAは、VSENSE入力バイアス電流による誤差が最小

になり、PFCがディスエーブルのときの電源ライン上の負
荷が最小になるよう選択します。高電圧要件を満足するた
め、抵抗RAは複数の抵抗を直列に接続して構成します。抵
抗RBの大きさによって、コンバータの出力電圧（VOUT）を
プログラミングします。

設計に対して標準抵抗を選択します。

また、出力電圧とVSENSEピンの間のRAとRBで形成され
る分圧抵抗回路により、過電圧保護スレッショルド（VOVP）
が設定されます。

9. VINAC分圧抵抗の設定
UCC28070では、適切な動作のためにライン入力のセンス

も必要となります。これには、整流後のライン電圧から
UCC28070のVINACピンとの間に分圧抵抗が必要です。単
純化のため、UCC28070はVSENSEピンと同じ分圧抵抗値を
使用するよう設計されています。UCC28070コントローラが
正しく動作するためには、VINAC分圧抵抗回路での抵抗RA
とRBの比が、VSENSE分圧抵抗回路と同じになる必要があ
ります。適切な部品配置については、アプリケーション回
路図を参照してください。
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10. 電圧ループ構成
電圧ループの補償に使用される方法は、Lloyd Dixonに

よって開発された補償方法に基づいています。Dixonによっ
て書かれたこの補償方法の詳細説明が、『1990 Unitrode
Power Supply Design SEM700, High Power Factor Switching
Pre-regulator Design Optimization, Topic 7』（参考資料[2]）
に記載されています。
コンデンサCPVの大きさは、低周波リップルを電圧アン

プ出力範囲の3％未満にまで減衰するように設定されます。
これにより、高い電力係数が得られ、入力電流の高調波歪
が低減されます。
電圧アンプのトランスコンダクタンス･アンプ･ゲイン：

分圧抵抗回路の帰還ゲイン：

出力インピーダンス（ZO）は、低周波ブースト･コンデン
サの出力リップル（VRIPPLE）を電圧アンプの実効出力範囲
（∆VAO）の3％未満まで減衰できるように選択します。この
インピーダンスは、帰還コンデンサCPVを適切に選択する
ことで設定されます。

設計に対して標準コンデンサを選択します。

電力係数を可能な限り高くするために、電圧ループ･クロ
スオーバー周波数（fCV）は次の式に基づいて設定する必要が
あります。

次に、電圧補償抵抗RZVの大きさを、コンバータの電圧
ループ･クロスオーバー周波数に極が配置されるように設定
します。

設計に対して標準抵抗を選択します。

電圧補償コンデンサCZVは、電圧ループのDCゲインを増
加させるために使用され、クロスオーバーまでの位相マー
ジンを大きくします。電圧ループに追加されるゼロは、ク
ロスオーバー周波数の1/10に設定する必要があります。

以下の式を使用して、電圧補償回路のゲイン、電圧ルー
プ電源段ゲイン、および電圧ループ･ゲインを見積もること
ができます。また、これらの式から、ループ安定性をグラ
フで確認することもできます。

周波数の関数としての電圧補償回路ゲイン（GCV(f)）：

周波数の関数としての電圧ループ電源段ゲイン
（GPSV(f)）：
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周波数の関数としての電圧ループ･ゲイン（dB）
（TvdB(f)）：

図4に、理論的なループ･ゲイン（TvdB(f)）を周波数の関数
として示します。図5に、理論的なループ位相（θv(f)）を周
波数の関数として示します。これらの図から、電圧ループ
が約9Hzでクロスオーバーし、位相マージンが60°であるこ
とがわかります。電圧ループの補償は厳密に理論どおりに
はならないため、ネットワーク･アナライザで確認し、必要
に応じて調整する必要があります。

11. 電流ループ補償
電流シンセサイザの設定は、RSYNを正しく選択すること

で行われます。
この設計例で使用されるインダクタは、無負荷から最大

負荷まで、350µH～140µHの間でスイングします。RSYNを
計算する際には、最大のインダクタンス値（L1MAX）を使用
する必要があります。

標準抵抗を選択します。

IMO抵抗は、汎用ライン･アプリケーションに対してデジ
タル化された乗数を中央に設定するために、次の式で設定
する必要があります。

計算値に近い標準抵抗を選択します。

TvdB(ƒ) 20 log= ( )PSVG (ƒ) CVG (ƒ)×

図 4. 理論的な電圧ループ･ゲイン（TvdB(f)） 
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図 5. 理論的な電圧ループ位相（qv(f)） 
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一般に、PFCコンバータの電流ループは、コンバータの
スイッチング周波数の1/10th～1/6thでクロスオーバーする
よう設計されます。この設計例の電流ループは、単一ステー
ジのスイッチング周波数の1/10でクロスオーバーするよう設
計します。電流ループを適切に補償するために、電流ループ
のクロスオーバー周波数での電流ループの電源段ゲイン
（GPS）を計算し、パッシブ部品RZC1/2、CZC1/2およびCPC1/2を
適切に選択する必要があります。

変数gmCは、電流アンプのトランスコンダクタンス電流
アンプ･ゲインです。

電流ループ補償に対して、計算値に近い標準部品を選択
します。

理論的な電流ループ･ゲイン（TcdB(f)）およびループ位相
（θc(f)）をグラフで確認します。図6および図7のプロットか
ら、理論的なループ･ゲインが約20kHzでクロスオーバーし、
位相マージンが約39°であることがわかります。
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s

AVG RAMP

OUTV SR
1

CTN
G =

2 L1 V
10

π

× ×

1390V 33.2Ω
50= 2.1

2π 245µH 4.0V200kHz
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× ××ƒ
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NSTcdB(ƒ) = 20 log gmC× ×
j 2π L1 ∆VRAMP j 2π 1+

PCC+ZCC
× ×

× ×

× × × ×
×

ƒ
ƒ
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図 6. 電流ループ･ゲイン（TdB(f)） 
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図 7. 電流ループ位相（θc(f)） 
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12. ソフト･スタート
制御されたソフト･スタートを行うために、CSSコンデン

サの値は、CZVコンデンサの値と同じかそれより大きく設定
する必要があります。これは、CZVコンデンサによって最小
のソフト･スタート時間が決まることを意味します。

ソフト･スタート時間（tSS）の長さを決定したら、タイミン
グ･コンデンサCSSによってソフト･スタート･タイミングを
設定できます。この設計では、独自の要件として、ソフト･
スタート時間を200msとします。このソフト･スタート時間
に対して必要となる容量を計算すると、必要な最小容量よ
りも小さくなります。

ここでは、CZVコンデンサに等しいCSSコンデンサ値を選
択しました。

13. スペクトラム拡散によるEMI

の低減
コンバータのスイッチング周波数のディザリングによっ

てEMIを低減できることが示されています。抵抗RRDMおよ
びCCDRを使用して、周波数ディザリングの大きさとレートを
プログラミングします。この設計では、周波数ディザリン
グの大きさ（fDM）を30kHz、周波数ディザリング･レート
（fDR）を10kHzに設定しています。周波数は、抵抗RRTで設
定される標準周波数を中心にディザリングされます。この
例では、周波数が約185kHzから215kHzまで10kHzのレート
でディザリングされます。

設計に対して標準の抵抗とコンデンサを選択します。

SSMINt == 38ms
10µA

2.25V ZVC×
10µA

2.25V 1.5µF× ≈

SSC ZVC≥

ssC == 0.889µF
2.25V
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ssC = 1.5 Fµ
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10kHzDRf =

RDM
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937.5 937.5
R = =

f 30kHz
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= 31.13 kΩ

0.0667 31.13kΩ
= = 208pF

10kHz
× ×

–9

CDR
RD

0.0667 10 F

–910 F

RDMR
C =

× ×
f

RDMR = 31.6kΩ

220µFCDRC =
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14. 推奨PCBデバイス･レイアウト
インターリーブPFCの手法を用いると、PFCブースト･イン

ダクタによる入力および出力のリップル電流が劇的に減少
するため、より小さく低コストなフィルタを使用できます。
インターリーブの利点を最大限に活かすため、出力フィル
タ･コンデンサは、2つの相より後に配置し、ブースト･コン
デンサに達する前に各相の電流が結合されるようにします。
他の電源管理デバイスと同様に、PCBのレイアウト時には、
スター･グランド手法を使用し、フィルタ･コンデンサと高
周波バイパス･コンデンサをデバイス･ピンおよびグランド･
ピンにできるだけ近づけて配置することが重要です。ブース
ト･インダクタからの磁気結合による干渉を最小限に抑える

ため、デバイスはブースト･インダクタから1インチ以上離
して配置する必要があります。また、デバイスを磁気素子
の下に配置しないことを推奨します。アプリケーションを
検証するために、300Wインターリーブのプロトタイプを構
築して評価しました。このプロトタイプは、電源段である
マザーボードと、制御回路から成るドータボードから構成
されています。推奨レイアウトの回路図については、図8～
図13を参照してください。ドータボードのコントローラに
は、2つのジャンパJP1とJP2があります。これらのジャン
パがオープンの場合、評価モジュールは周波数ディザリン
グで動作します。これらのジャンパがショートされると、
周波数ディザリングがディスエーブルになり、同期入力を
通してEVMを同期できるようになります。

図 8. 300Wプロトタイプのドータボード･コントローラの回路図 

図 9. 300Wプロトタイプのマザーボードパワーステージ 

+ +

+

UCC27324D

U1
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図 10. ドータボードの上面レイアウト 

図 11. ドータボードの底面レイアウト 
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図 12. マザーボードの上面レイアウト 

図 13. マザーボードの底面 
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15. 効率曲線
300Wプロトタイプは、このアプリケーション･ノートに記

載された設計情報に基づいて構築されています。このEVMの
特性を以下のグラフに示します。

15.1 プロトタイプの効率

図 16. VIN = 230V、POUT = 300Wでのプロトタイプの高調波成分 
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図 14
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図 17

図 19. VIN = 85V RMS 図 20. VIN = 265V RMS
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図 18. 最大出力電力での入力電流および出力リップル電圧 
 （Ch2 = IIN、CH2 = VOUT） 

15.2 プロトタイプの力率
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図 22. VIN = 265V RMS、ラインのピーク 

図 24. VIN = 85V、POUT = 300W

図 21. VIN = 85V RMS、ラインのピーク 

図 23. VIN = 265V RMS、ライン電圧が出力電圧の1/2

15.3 インダクタ･リップル電流の相殺（CH2 = IL1、CH3 = IL2、M1 = IL1+IL2）
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図 25. VIN = 265V, POUT = 300W

図 26. VIN = 115V、 POUT = 300Wでのブラウンアウト 

15.4 ライン･ドロップアウトからの回復

（CH1 = 整流後のライン電圧、CH2 = IL1、CH3 = IL2、CH4 = VOUT）
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図 27. VIN = 85、 POUT = 300W 図 28. VIN = 265、 POUT = 300W

15.5 スタートアップ（CH2 = IL1、CH3 = IL2、CH4 = VOUT）
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15.6 EMIの測定

EVMにディザリングを適用した場合、準尖頭値（QP）測定
で4.35dBuVの低減が確認されました。EMIデータを得る上で
ノイズをある程度クリーンアップするために、EVMのフロン
ト･エンドにフィルタを追加しています。EMIの大きさは、
フィルタに応じて異なります。また、このフィルタは、周波
数ディザリングでEMIが減少することを示す目的で設定され
ており、EMI要件を満足するようには設定されていません。
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図 29. 周波数ディザリングなし、EMIフィルタなしでのEMI準尖頭値（QP）測定 

図 30. 周波数ディザリングあり、EMIフィルタなしでのEMI準尖頭値（QP）測定 
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