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As electric vehicles become more widespread, battery chargers are also becoming more 
common. A battery charger requires wide-range and high-efficiency operation, which can be 
achieved by using multi-phase power converters and dynamic phase shedding control. During 
phase shedding, the state of the power supply undergoes a significant transition, resulting in 
transient operation. In this technical report, we proposed a new control method that estimates 

the amount of state transition before and after the phase shedding, thus suppressing transient operation. 
The validity was confirmed through circuit simulation and verification with actual equipment.

Proposal of Phase Shedding Control 
System for Multiphase PFC Converter

Abstract

1. Introduction

In recent years, the transition to electric vehicles (EVs) has 
been accelerating as part of efforts to achieve carbon neutrality. 
Alongside this shift, battery charging has garnered significant 
attention, leading to an increasing demand for power factor 
correction (PFC) converters—AC-DC converters designed to 
improve power factor during charging.

PFC converters are required to support a wide operating 
range and achieve high efficiency. One approach to achieving 
this is the multi-phase design of power converters. By 
implementing a multi-phase configuration, the current flowing 
through the switching devices can be distributed, thereby 
reducing conduction losses. As a result, high efficiency can 
be achieved in the high-output range (1). However, in the low 
output range, switching losses become more dominant than 
conduction losses, leading to decreased efficiency as the 
number of devices increases. Since the optimal phase varies 
depending on the output range, dynamic phase shedding 
control is required (2). However, with conventional phase 
shedding control, the state of the power converter undergoes 
a significant transition during phase shedding, resulting in 
fluctuations in the output voltage corresponding to the amount 
of state transition.

This paper reports on a new phase shedding control 
method that estimates and suppresses the state transition of 
the power converter occurring during phase shedding.

2. Multi-Phase PFC Converter

2.1. PFC Converter
A PFC converter is a device that converts AC power, such as 
from a commercial power sourcemains power, into DC current 
and voltage. During the conversion from AC to DC, if the power 
factor is low, high-frequency noise caused by distortion and 
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reactive power areis generated. When converting power from 
AC to DC, a low power factor can lead to the generation of 
reactive power and high-frequency noise due to distortion. 
In high-power output power supplies, the effects of distortion 
increases and may affect other devicesbecome more severe, 
potentially interfering with the operation of other devices. 
Since a PFC converter includes a power factor correction 
function, it can reduce distortion and reactive power.Since a 
PFC converter includes a power factor correction function, it 
can resolve issues related to reactive power and distortion. 
Additionally, according to IEC 61000-3-2 regulations, devices 
such as AC adapters with an output of 75 W or more are 
required to incorporate a PFC converter, further increasing the 
demand for PFC converter circuits.

There are various circuit configurationtopologies for 
PFC converters. In this case, a bridgeless totem-pole PFC 
converter was selected due to its potential for high efficiency 
and reduced component count. Figure 1 shows the circuit 
diagram of the adopted PFC converter. For switches S1a and 
S2a, GaN-HEMTs were used, as these next-generation power 
semiconductors exhibit low reverse recovery current. By 
applying PWM control to switches S1a and S2a, both the input 
current and output voltage are regulated. The operating modes 
of a PFC converter generally include Continuous Conduction 
Mode (CCM), Boundary Conduction Mode (BCM), and 
Discontinuous Conduction Mode (DCM). To reduce losses 
during high-power operation, CCM was selected because 
it minimizes the peak current flowing through the inductor. A 
control system, as shown in Figure 2, was designed to regulate 
the CCM-mode PFC converter. The transfer functions of the 
PFC converter shown in Figure 2, ΔIL/ΔD and ΔVo/ΔIL, are 
expressed by the following equations 

(3):
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Circuit diagram of single-phase Totem-pole 
bridgeless PFC converter

Figure 1

Block diagram of PFC converterFigure 2

Circuit diagram of multiphase PFC converterFigure 3

Efficiency curves of PFC converter measured at 
each phase

Figure 4
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が，高出力駆動時の損失低減のため，インダクタに流れる電

流のピーク値が小さい モードを採用した． モードの

コンバータを制御するため，図 のような制御系を構築し

た．図 に記載されている コンバータの各伝達関数Δ

Δ とΔ Δ は，以下の式で表される ．

 
 
 
 
 

ここで は入力電圧実効値， は出力電圧実効値， は

比を表している．

図 より コンバータの制御系には大きく二つの制御ル

ープが存在する．二つの制御ループのうち，内側に形成して

いるループは力率改善制御であり，外側に形成されているル

ープは出力電圧制御である．また，これらのループとは別に

常に出力電圧補償器の後に商用電源の周波数の外乱が制御系

に乗算される．各ループは干渉しており，また商用電源の周

波数の外乱についても出力電圧制御に干渉する．そのため，

各ループと外乱の干渉を受けないよう各制御の補償器を適切

に設計する必要がある．

これらの制御設計手法を考慮し，高出力に対応させるべく，

コンバータのマルチフェーズ化に取り組んだ．

図 にマルチフェーズ方式の コンバータの回路図を示

す．マルチフェーズ 方式の検証は，最も 単純な 相 コ

ンバータで実施した．スイッチ ， で 相目の力率改善，

スイッチ ， で 相目の力率改善，スイッチ ， にて

全波整流を行っている．また各相に流れる電流が均一となる

よう電流バランス制御を導入している．

マルチフェーズ化することにより各相に流れる電流を低減

させることができ，結果として導通損失の低減が可能となる．

またインターリーブ動作によりインダクタ ， を結合イン

ダクタに置き換えることで 直流重畳磁束を打ち消すことが

可能となり，インダクタの小型化も見込める ．

図 単相 型ブリッジレス コンバータの回路図

図 コンバータのブロック線図

 
 
 
 
 
 
 
 

図 マルチフェーズ型 コンバータの回路図

駆駆動動相相数数切切りり替替ええ制制御御

マルチフェーズ化により高出力帯での高効率駆動が実現で

きるが，デメリットとして搭載するスイッチングデバイスの

数が増え，スイッチング損失が増加する．導通損失よりスイ

ッチング損失の割合が支配的な低出力帯においては効率が悪

化するため，出力に応じて適切に駆動相数を切り替えて動作

させる必要がある．

図 に検討した コンバータの効率曲線を示す．出力電

力が 付近を超えると，導通損失の損失割合が支配的とな

り， 相駆動時により高効率で動作する．そのため， 付

近で駆動相数を切り替える必要があるが， をしきい値と

し，駆動相数を切り替えるとチャタリングが発生する恐れが

ある．そのため，切り替えるしきい値にはヒステリシス性を

持たせておく．

駆動相数の切り替えにより，ワイドレンジかつ高効率での

動作が実現できるが，従来の制御系で駆動相数を切り替える

と，電力変換器の状態が大きく遷移するため，状態遷移量に

応じた出力電圧の変動が発生する．出力電圧の変動が大きい

ほど，変動を抑制する機能を持つキャパシタが大型化するデ

メリットがある．そのため，状態遷移量に応じた出力電圧の

変動は可能な限り低減する必要がある． コンバータにお

いてはこの課題に対しての改善制御が提案されている ．

コンバータの出力電圧制御の応答性は商用電源の周波数より

低く設計しなければならないため， コンバータに比べ，

出力電圧の変動がより顕著に表れるが， 検討されていない．  

 

図 各相数で測定した コンバータの効率曲線

where Vac represents the root mean square (RMS) value of 
the input voltage, Vo represents the RMS value of the output 
voltage, and D represents the duty ratio.

From Figure 2, it can be observed that the control system of 
the PFC converter consists of two major control loops. Among 
these, the inner loop is responsible for power factor correction 
control, while the outer loop is for output voltage control. In 
addition to these loops, disturbances at the frequency of the 
commercial power supplymains power are always multiplied 
into the control system after the output voltage compensator. 
Each loop interferes with the others, and disturbances from the 
commercial power supplymains frequency also interfere with 
output voltage control. Therefore, it is necessary to properly 
design each control compensator to prevent interference 
between the loops and the disturbances.

Taking these control design methods into account 
and aiming to accommodate high output, we worked on 
implementing a multiphase PFC converter.

Figure 3 shows the circuit diagram of the multiphase 
PFC converter. The validation of the multiphase system was 
conducted using the simplest two-phase PFC converter. Power 
factor correction for the first phase is handled by switches 
S1b and S2b, while switches S3b and S4b manage power factor 
correction for the second phase. Full-wave rectification is 
performed using switches S5b and S6b. Additionally, a current 
balance control mechanism has been introduced to ensure 
that the current flowing through each phase remains uniform.

By implementing a multiphase configuration, the current 
flowing through each phase can be reduced, which in turn 
lowers conduction losses. Additionally, through interleaved 
operation, inductors L1 and L2 can be replaced with a coupled 
inductor, thereby canceling out the DC superimposed magnetic 
flux and enabling a reduction in the size of the inductor (4).

 

 
 
 

vac
L1

S1b

S2b

Co

S5b

S6b

Ro

S3b

S4b

IL1

vo

Io

IL2 L2

IL

Vref 力率改善
補償器(Gci)

+-+-

|sin(wt)|

++

|sin(wt)|

出力電圧
補償器(Gcv)

ΔVoΔILΔD

vac
L

S1a

S2a

Co

S3a

S4a

Ro
IL

Io

vo

   
      

         
         

    
       

   
           

       

   
   

       
    

  
             

0 1000 2000 3000
96

96.4

96.8

97.2

97.6

98

98.4

出力電力[W]

効
率

[%
]

2相

単相

が，高出力駆動時の損失低減のため，インダクタに流れる電

流のピーク値が小さい モードを採用した． モードの

コンバータを制御するため，図 のような制御系を構築し

た．図 に記載されている コンバータの各伝達関数Δ

Δ とΔ Δ は，以下の式で表される ．

 
 
 
 
 

ここで は入力電圧実効値， は出力電圧実効値， は

比を表している．

図 より コンバータの制御系には大きく二つの制御ル

ープが存在する．二つの制御ループのうち，内側に形成して

いるループは力率改善制御であり，外側に形成されているル

ープは出力電圧制御である．また，これらのループとは別に

常に出力電圧補償器の後に商用電源の周波数の外乱が制御系

に乗算される．各ループは干渉しており，また商用電源の周

波数の外乱についても出力電圧制御に干渉する．そのため，

各ループと外乱の干渉を受けないよう各制御の補償器を適切

に設計する必要がある．

これらの制御設計手法を考慮し，高出力に対応させるべく，

コンバータのマルチフェーズ化に取り組んだ．

図 にマルチフェーズ方式の コンバータの回路図を示

す．マルチフェーズ 方式の検証は，最も 単純な 相 コ

ンバータで実施した．スイッチ ， で 相目の力率改善，

スイッチ ， で 相目の力率改善，スイッチ ， にて

全波整流を行っている．また各相に流れる電流が均一となる

よう電流バランス制御を導入している．

マルチフェーズ化することにより各相に流れる電流を低減

させることができ，結果として導通損失の低減が可能となる．

またインターリーブ動作によりインダクタ ， を結合イン

ダクタに置き換えることで 直流重畳磁束を打ち消すことが

可能となり，インダクタの小型化も見込める ．

図 単相 型ブリッジレス コンバータの回路図

図 コンバータのブロック線図

 
 
 
 
 
 
 
 

図 マルチフェーズ型 コンバータの回路図
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図 各相数で測定した コンバータの効率曲線

2.2. Phase Shedding Control
By adopting a multi-phase configuration, efficiency at high 
output can be improved.high-efficiency drive operation can be 
achieved in the high-output range. However, a drawback of this 
approach is that the number of switching devices increases, 
leading to greater switching losses. In the low-output range, 
where switching losses dominate over conduction losses, 
efficiency deteriorates. Therefore, it is necessary to implement 
phase shedding according to the output.Therefore, it is 
necessary to operate with appropriate phase shedding based 
on the output.

Figure 4 shows the efficiency curve of the PFC converter 
used in this study. When the output power exceeds 
approximately 600 W, conduction loss becomes the dominant 
factor, and the converter operates with higher efficiency in two-
phase drive mode. Therefore, phase shedding is necessary 
around 600 W. However, if the phase shedding threshold is set 
at exactly 600 W, there is a risk of chattering. To prevent this, 
the threshold should implementincorporate hysteresis.

Phase shedding allows wide-range and highly efficient 
operation. However, in conventional control systems, phase 
shedding induces significant state transitions in the power 
converter, leading to output voltage fluctuations proportional to 
the magnitude of the state transition.However, phase shedding 
in conventional control systems causes a significant transition 
in the state of the power converter, resulting in output voltage 
fluctuations corresponding to the amount of state transition. 
The greater the fluctuation in output voltage, the larger the 
capacitor with fluctuation suppression functionality needs to be, 
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が，高出力駆動時の損失低減のため，インダクタに流れる電

流のピーク値が小さい モードを採用した． モードの

コンバータを制御するため，図 のような制御系を構築し

た．図 に記載されている コンバータの各伝達関数Δ

Δ とΔ Δ は，以下の式で表される ．

 
 
 
 
 

ここで は入力電圧実効値， は出力電圧実効値， は

比を表している．

図 より コンバータの制御系には大きく二つの制御ル

ープが存在する．二つの制御ループのうち，内側に形成して

いるループは力率改善制御であり，外側に形成されているル

ープは出力電圧制御である．また，これらのループとは別に

常に出力電圧補償器の後に商用電源の周波数の外乱が制御系

に乗算される．各ループは干渉しており，また商用電源の周

波数の外乱についても出力電圧制御に干渉する．そのため，

各ループと外乱の干渉を受けないよう各制御の補償器を適切

に設計する必要がある．

これらの制御設計手法を考慮し，高出力に対応させるべく，

コンバータのマルチフェーズ化に取り組んだ．

図 にマルチフェーズ方式の コンバータの回路図を示

す．マルチフェーズ 方式の検証は，最も 単純な 相 コ

ンバータで実施した．スイッチ ， で 相目の力率改善，

スイッチ ， で 相目の力率改善，スイッチ ， にて

全波整流を行っている．また各相に流れる電流が均一となる

よう電流バランス制御を導入している．

マルチフェーズ化することにより各相に流れる電流を低減

させることができ，結果として導通損失の低減が可能となる．

またインターリーブ動作によりインダクタ ， を結合イン

ダクタに置き換えることで 直流重畳磁束を打ち消すことが

可能となり，インダクタの小型化も見込める ．

図 単相 型ブリッジレス コンバータの回路図

図 コンバータのブロック線図

 
 
 
 
 
 
 
 

図 マルチフェーズ型 コンバータの回路図

駆駆動動相相数数切切りり替替ええ制制御御

マルチフェーズ化により高出力帯での高効率駆動が実現で

きるが，デメリットとして搭載するスイッチングデバイスの

数が増え，スイッチング損失が増加する．導通損失よりスイ

ッチング損失の割合が支配的な低出力帯においては効率が悪

化するため，出力に応じて適切に駆動相数を切り替えて動作

させる必要がある．

図 に検討した コンバータの効率曲線を示す．出力電

力が 付近を超えると，導通損失の損失割合が支配的とな

り， 相駆動時により高効率で動作する．そのため， 付

近で駆動相数を切り替える必要があるが， をしきい値と

し，駆動相数を切り替えるとチャタリングが発生する恐れが

ある．そのため，切り替えるしきい値にはヒステリシス性を

持たせておく．

駆動相数の切り替えにより，ワイドレンジかつ高効率での

動作が実現できるが，従来の制御系で駆動相数を切り替える

と，電力変換器の状態が大きく遷移するため，状態遷移量に

応じた出力電圧の変動が発生する．出力電圧の変動が大きい

ほど，変動を抑制する機能を持つキャパシタが大型化するデ

メリットがある．そのため，状態遷移量に応じた出力電圧の

変動は可能な限り低減する必要がある． コンバータにお

いてはこの課題に対しての改善制御が提案されている ．

コンバータの出力電圧制御の応答性は商用電源の周波数より

低く設計しなければならないため， コンバータに比べ，

出力電圧の変動がより顕著に表れるが， 検討されていない．  

 

図 各相数で測定した コンバータの効率曲線
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of state transition as much as possible. In DC-DC converters, 
control methods for improving this issue have been proposed 

(5). Since the response speed of output voltage control in PFC 
converters must be designed to be lower than the mains 
frequency of commercial power supplies, fluctuations in output 
voltage become more significant pronounced compared to DC-
DC converters. However, this issue has not been investigated.

3. Proposed Phase Shedding Control

In this study, a new control system and operational flow were 
developed to suppress fluctuations during the phase shedding 
in the PFC converter. Figure 5 illustrates shows the new control 
system, while Figure 6 presents the operational flow of the 
control. For phase shedding, the output power of the PFC 
converter is first checked. At this time, the output power is 
obtained by multiplying the respective sensor values from the 
output voltage sensor and the output current sensor installed 
in the circuit. If the calculated output power value exceeds the 
shedding threshold, S1 is toggled. Then, the state transition 
quantity of the power converter is calculated. The amount of 
state transition is determined from the deviation between the 
current value output from each phase before phase shedding 
Io phase before and the current value output from each phase after 
phase shedding Io phase after. Io phase before and Io phase after 
are calculated using the following equation.
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．．提提案案すするる駆駆動動相相数数切切りり替替ええ制制御御

本研究にて コンバータの駆動相数切り替え時の変動を

抑制するため，新たな制御系と動作フローを構築した．図

に新たな制御系，図 に制御の動作フローをそれぞれ示す．

駆動相数切り替えのため，まず コンバータの出力電力を

確認する．この時の出力電力は，回路に搭載した出力電圧セ

ンサと出力電流センサから得たそれぞれのセンサ値を乗算し

た値である．切り替えのしきい値を計算した出力電力値が超

えた場合， をトグルさせる．そして，電力変換器の状態遷

移量の計算を実施する．状態遷移量は駆動相数切り替え前に

各相から出力された電流値 と駆動相数切り替え後

に各相から出力される電流値 の偏差から算出する．

及び は以下の式より算出した．

 
 

 
 

， はそれぞれ駆動相数切り替え前の出力電流の

センサ値と駆動相数を示し， ， はそれぞれ駆動相数

切り替え後の出力電流のセンサ値と駆動相数を示す．

状態遷移量の推定に各相から出力される電流値を用いたの

は，駆動相数の切り替え前後の状態の違いを正確に把握する

ためである．マルチフェーズの場合，各相は並列接続されて

いるため，入力電圧もしくは出力電圧を用いて駆動相数の切

り替え前後の状態遷移量を推定することは難しい．入力電流

の場合は商用電源の周波数で振動している．切り替り前後の

状態をセンシングする場合，センシングできるのは電流の瞬

時値である．切り替わるタイミングでセンシングされる入力

電流値が変化する．またゼロクロスで切り替わった場合，状

態遷移量は非常に小さくなり，正しくセンシングできない可

能性がある．よって，入力電流を状態遷移量の推定に用いる

ことは難しい．各相に流れる出力電流を用いる場合は，③式，

④式で推定することが可能で，出力電力の変化と駆動相数の

変化の両方の変化を考慮した状態遷移量を推定することがで

きる．そのため，各相から出力される電流値を状態遷移量の

推定に用いた．

状態遷移量の計算が完了したタイミングで をオンし，フ

ィードフォワード（以下， ）制御を開始する．出力電圧変

動の抑制が確認できたタイミングで， をオフすると 値に

応じた電力変換器の状態遷移が再度発生し，出力電圧の変動

が生じる．そのため， 制御中に，出力電圧が大きく変動し

ないよう， 値を徐々に減少させる必要がある． 値がゼロ
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phase shedding, respectively.

The reason for using the current values output from 
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accurately capture the difference in states before and after 
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of state transition before and after phase shedding using either 
the input voltage or output voltage. In the case of input current, 
it oscillates at the frequency of the commercial power supply. 
When sensing the states before and after the shedding, only the 
instantaneous values of the current can be sensed. The input 
current value sensed at the timing of the shedding changes. 
Additionally, if the transition occurs at the zero-crossing point, the 
amount of state transition becomes extremely small, potentially 
leading to incorrect sensing. Therefore, it is difficult to use the 
input current to estimate the amount of state transition. When 
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can be performed using Equations ③ and ④, allowing for the 
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both changes in output power and changes in the number of 
phases. Therefore, the current values output from each phase 
were used to estimate the amount of state transition.

When the calculation of the amount of state transition is 
complete, S2 is turned on, and feedforward (hereinafter, FF) 
control is initiated. If S2 is turned off at the moment output 
voltage fluctuation suppression is confirmed, another state 
transition of the power converter occurs according to the FF 
value, causing output voltage fluctuations. Therefore, during 
FF control, the FF value must be gradually reduced to prevent 
significant output voltage fluctuations. By turning off S2 when 
the FF value reaches zero, no state transition occurs, allowing 
FF control to be stopped while keeping the control system 
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The validity of the proposed FF control was confirmed 
through circuit simulation and testing with actual equipment. 

 
 
 

提案する制御システム

vref
+-

|sin(wt)|
出力電圧

補償器(Gcv)

Δvo

PFCコンバータ
フェーズ2

+
+ 1/2

S2

PFCコンバータ
フェーズ1

+-

K

Io phase after

Io phase before
+
-

S1

はい

いいえ

はい

いいえ

出力電力を確認する

状態遷移量を推定する

S1をトグルする

S2をオンする

徐々にFF値を減らす

S2をオフする

FF値=0

しきい値を
超える

開始

終了

                                  
       

                         
      

    

．．提提案案すするる駆駆動動相相数数切切りり替替ええ制制御御

本研究にて コンバータの駆動相数切り替え時の変動を

抑制するため，新たな制御系と動作フローを構築した．図

に新たな制御系，図 に制御の動作フローをそれぞれ示す．

駆動相数切り替えのため，まず コンバータの出力電力を

確認する．この時の出力電力は，回路に搭載した出力電圧セ

ンサと出力電流センサから得たそれぞれのセンサ値を乗算し

た値である．切り替えのしきい値を計算した出力電力値が超

えた場合， をトグルさせる．そして，電力変換器の状態遷

移量の計算を実施する．状態遷移量は駆動相数切り替え前に

各相から出力された電流値 と駆動相数切り替え後

に各相から出力される電流値 の偏差から算出する．

及び は以下の式より算出した．

 
 

 
 

， はそれぞれ駆動相数切り替え前の出力電流の

センサ値と駆動相数を示し， ， はそれぞれ駆動相数

切り替え後の出力電流のセンサ値と駆動相数を示す．

状態遷移量の推定に各相から出力される電流値を用いたの

は，駆動相数の切り替え前後の状態の違いを正確に把握する

ためである．マルチフェーズの場合，各相は並列接続されて

いるため，入力電圧もしくは出力電圧を用いて駆動相数の切

り替え前後の状態遷移量を推定することは難しい．入力電流

の場合は商用電源の周波数で振動している．切り替り前後の

状態をセンシングする場合，センシングできるのは電流の瞬

時値である．切り替わるタイミングでセンシングされる入力

電流値が変化する．またゼロクロスで切り替わった場合，状

態遷移量は非常に小さくなり，正しくセンシングできない可

能性がある．よって，入力電流を状態遷移量の推定に用いる

ことは難しい．各相に流れる出力電流を用いる場合は，③式，

④式で推定することが可能で，出力電力の変化と駆動相数の

変化の両方の変化を考慮した状態遷移量を推定することがで

きる．そのため，各相から出力される電流値を状態遷移量の

推定に用いた．

状態遷移量の計算が完了したタイミングで をオンし，フ

ィードフォワード（以下， ）制御を開始する．出力電圧変

動の抑制が確認できたタイミングで， をオフすると 値に

応じた電力変換器の状態遷移が再度発生し，出力電圧の変動

が生じる．そのため， 制御中に，出力電圧が大きく変動し

ないよう， 値を徐々に減少させる必要がある． 値がゼロ

となるタイミングで をオフさせることで状態遷移が生じず，

制御系が安定した状態で 制御を停止させることが可能とな

る．

提案した 制御の妥当性を回路シミュレータおよび実機試

験にて確認した． 

 
 
 
 
 

 
図 提案する相数切り替え制御システム

図 制御フローチャート

 

．．結結果果

回路シミュレータを用いて，出力電力 での定常動作

時に，駆動相数を 相から 相に切り替えた．その時の 制

御による効果を確認した結果を図 に示す．提案した 制御

を導入することで， 制御中は制御系が 項の影響を受け目

標値に対して偏差がある状態で動作した．しかし，力率改善

制御が機能した状態で駆動相数切り替え時に発生する出力電

圧変動の振幅を 倍ほどに抑制できた．

次に実機に 制御を導入し，スモールモデルで同様の効果

が得られるか確認した．実機での効果確認の結果を図 に示

す．出力電力 での動作時に駆動相数を 相から 相へ切

り替えた場合においては，図 に示すようにシミュレーショ

ンと同様に， 制御により出力電圧をおよそ 倍ほどに抑

制することができた．しかし，出力電力を から に変

動させ，駆動相数を 相から 相へ切り替えた場合において

は図 に示すように目標値に追従するまでの時間が増大した．

これは，負荷変動から 制御が開始する前に発生した変動を

抑制できず，変動が発生している状態から変動を抑制する

制御が開始したため，目標値に追従するまでの時間が長

4. Result

A circuit simulator was used to switch the number of phases 
from one to two during steady-state operation at an output 
power of 1100 W. Figure 7 shows the results of verifying 
the effect of FF control in this scenario. With the proposed 
FF control implemented, the control system operated with 
a deviation from the target value due to the influence of the 
FF term. However, when power factor correction control was 
active, the amplitude of the output voltage fluctuation caused 
by phase shedding was reduced to approximately one-third.

Next, FF control was implemented in the actual equipment 
to verify whether similar effects could be achieved with the 
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5. Conclusion

In this technical report, we presented the structure and effects 
of a phase shedding control system for a multiphase PFC 
converter. By utilizing output current sensor values to estimate 
the amount of state transition before and after phase shedding, 
we were able to account for both changes in output power 
and the number of phases. Based on this estimated state 
transition, we constructed a feedforward control system, which 
successfully reduced output voltage fluctuation amplitude 
to approximately one-third when phase shedding occurred 
under low-load variation conditions. These results confirm the 
effectiveness of the proposed method.
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small model. The results of the effectiveness verification on 
the actual equipment are shown in Figure 8. When the number 
of phases was changed from one to two during operation at 
an output power of 40 W, the output voltage was suppressed 
to approximately one-third by FF control, as shown in Figure 
8, similar to the simulation results. However, when the output 
power was varied from 40 W to 80 W and the number of 
phases was changed from one to two, the time required to 
track the target value increased, as shown in Figure 9.

This is because the fluctuation that occurred before the 
feedforward (FF) control was initiated due to the load variation 
could not be suppressed, and the FF control started while 
fluctuations were still present. As a result, the time required to 
track the target valuesettling time became longer. Therefore, 
by optimizing the time from load variation to the initiation of FF 
control, it is expected that output voltage fluctuations can be 
suppressed in the same manner as under low-load variation 
conditions.
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