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数式記号・略称 

A-D ·············· アナログ-ディジタル（Analog to Digital） 

AC ················ 交流（Alternating Current） 

AVCO ············ VCO のゲイン 

Aeo ··············· 出力電圧検出用の前置増幅器のゲイン 

AiTr ·············· スイッチ電流検出用の前置増幅器のゲイン 

B ·················· VCO の特性を線形近似した際の切片 Hz 

C ························ 出力キャパシタ F 

D ·················· ダイオード 

DC ················ 直流（Direct Current） 

DSP ·············· Digital Signal Processor 

EB ················ バイアス電圧 V 

Ei ······················· 入力電圧 V 

Eo* ···················· 出力電圧目標値 V 

eVCO ············ VCO の入力電圧 V 

eo ······················· 出力電圧 V 

eo[n] ············· 出力電圧のディジタル値 

es ················· スイッチ電流の検出電圧 V 

FM ··············· 周波数変調（Frequency Modulation） 

FPGA ············ Field Programmable Gate Array 

fVCO ············· VCO の発振周波数 Hz 

fs ·················· スイッチング周波数 Hz 

fsamp ············· サンプリング周波数 Hz 



 

iv 

 

G(s) ·············· 降圧形コンバータの伝達関数 

GAD ·············· A-D コンバータのゲイン 1/V 

GaN ··················· Gallium Nitride 

GOL(s) ··········· 一巡伝達関数 

H(s) ·············· 制御部の伝達関数 

HD ··············· 電圧モードにおける微分ゲイン s/V 

HDi ··············· 電流モードにおける微分ゲイン s/V 

HFD ·············· 高速微分制御のゲイン s/V 

HFP ·············· 高速比例制御のゲイン 1/V 

HI ················· 電圧モードにおける積分制御のゲイン 1/s・V 

HIi ················ 電流モードにおける積分ゲイン 1/s・V 

HP ················ 電圧モードにおける比例制御のゲイン 1/V 

HPi ··············· 電流モードにおける比例制御のゲイン 1/V 

Hc ················ 電流モードにおける電流ゲイン 1/A 

HVDC ··········· 高電圧直流給電（High Voltage Direct Current） 

IC ················· 集積回路（Integrated Circuit） 

IL ················· リアクトル電流の平均値 A 

Io ······················· 負荷電流 A 

IoT ··············· モノのインターネット（Internet of Things）  

iL ······················· リアクトル電流 A 

iL_peak ·········· スイッチ電流のピーク値 A 

iTr ················ スイッチ電流 A 

iTr_peak ········· リアクトル電流のピーク値 A 



 

v 

 

JK-FF ············ JK フリップフロップ 

KD ················ 微分制御の制御係数 

KDi ··············· 電流モード制御における微分制御の制御係数 

KI ················· 積分制御の制御係数 

KIi ················ 電流モード制御における積分制御の制御係数 

KP ················ 比例制御の制御係数 

KPi ··············· 電流モード制御における比例制御の制御係数 

L ························ リアクトル H 

LPF ··············· 低域通過フィルタ（Low Pass Filter） 

LUT ·············· Lookup Table 

MPD ············· 高速比例制御の 1 スイッチング周期中のサンプリング回数 

MPID ············ PID 制御におけるサンプリングポイント間のスイッチング周期数 

MUX ············· マルチプレクサ 

NB ················ PID 制御のバイアス値 

NI ················· PID 制御における積分レジスタの値 

NPID ············· PID 制御の演算値 

NTon ············· オン時間のディジタル値 

NTs ··············· スイッチング周期に相当するディジタル値 

Nerror ············ 目標値との偏差のディジタル値 

PID 制御 ········ 比例積分微分制御 

PWM ············· パルス幅変調（Pulse Width Modulation） 

QAD ·············· A-D コンバータのビット数 

QP ················ 比例制御のビット数 
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QPID ············· PID 制御のビット数 

QPWM ··········· PWM 信号のビット数 

Q’PWM ·········· PWM 信号の擬似的なビット数 

R ·················· 負荷抵抗  

RS-FF ············ RS フリップフロップ 

Rs ················· 検出抵抗  

SiC ··············· Silicon Carbide 

SPWM ··········· PWM 信号 

SVCO ············ VCO の出力信号 

SVCOd ··········· VCO の出力信号を遅延させた信号 

Soff ··············· メインスイッチのターンオフ信号 

Son ··············· メインスイッチのターンオン信号 

TD ················ 遅延バッファ 1個あたりの遅延時間 s 

TPC ·············· 電流モード制御における電流の動作点を示す値 s 

TTL ·············· Transistor-Transistor Logic 

TVCO ············ VCO の出力信号の周期 s 

Ton ··············· メインスイッチのオン時間 s 

Tr ······················· スイッチング素子 

Ts ················· スイッチング周期 s 

Tsamp ············ サンプリング周期 s 

tcv ················ 出力電圧が目標値の±1%もしくは±0.5%に収束するまでの時間 s 

VCO ············· 電圧制御発振器（Voltage Controlled Oscillator） 

VL ················ リアクトルの両端電圧 V 
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Vth ················ しきい値電圧 V 

eo_over ········· 出力電圧のオーバーシュート V 

eo_under ······· 出力電圧のアンダーシュート V 

iL_over ········· リアクトル電流のオーバーシュート V 

 ·················· プログラマブル遅延回路における遅延時間 s

1 ················· 高速 PD 制御部の遅れ時間 s 

2 ················· 低速 PID 制御部の遅れ時間 s 

3 ················· アンチエイリアスフィルタの時定数 s 

4 ················· ピーク電流モード制御における PID 制御の遅れ時間 s 
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はじめに 

日本における消費電力は年々増加し続けており，情報通信分野を含む様々な分野で省

エネルギー化の動きが加速している．社会活動においてスマートフォン，パソコンおよ

びインターネットに接続可能な家電等の情報通信機器は欠かせない存在であり，その台

数は急速に増加すると同時にデータの流通量を増加させる原因となっている(1), (2)．さら

に，高品質なサービスの実現を目指した IoT やビッグデータさらには AI の活用を考慮

すると，サーバーやコントローラ等の情報基盤を支える設備は，これまで以上に大量の

データを処理する必要がある．このデータの流通量に比例するように情報通信分野にお

ける消費電力は大幅に増加しており，2025 年には 2006 年度比で 5.2 倍になると予想さ

れている(3)．このため情報通信の中核をなすデータセンタでの省エネルギー化は非常に

重要な課題として挙げられている． 

データセンタにおける電源システムには，省エネルギー化のために電力効率の向上や

エネルギーマネジメント機能が求められる．エネルギーマネジメントの面では，コンバ

ータの並列接続による軽負荷時の効率改善やアダプティブマネージメントによるシス

テムの集約化が求められる等(4)-(8)，電源システムは複雑で多様な要求に応えなければな

らない．既に情報通信分野に限らず，エネルギー利用の有効活用に向けたエネルギーマ

ネジメントについての検討がなされている(4)-(32)．このような状況では，従来のアナログ

制御に比べて柔軟性が高く，高機能な制御を容易に実現できるディジタル制御は非常に

有効な手段である(6)-(10), (13), (33)-(207)． 

ディジタル制御電源は段階的に発展しており，システムの運用・管理，外部との通信

および制御の目標値の変更等の利点にのみ焦点を当てた第 1 世代，アナログ制御と置き

換えることで制御ループの中でも用いられるようになった第 2 世代，ディジタル制御の

演算能力を活かしたダイナミックな制御を行うことでアナログ制御を凌ぐ性能を実現
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する第 3 世代のように，2007 年に Illinois 大学の P. T. Krein 教授によって世代分けされ

ている(46)． 

このように，研究および開発が盛んに行われているディジタル制御電源ではあるが，

改善すべき課題の 1 つとして，高速応答が挙げられる．電源回路は負荷の急変や入力電

圧変動等の外乱に対しても即座に応答し，安定した状態を保たなければならないため，

ディジタル制御では避けられない，A-D 変換時間や演算時間に起因する制御の遅れ時間

の影響を低減し，系の安定性および過渡特性を改善する必要がある．一方で，電源回路

への小型・軽量化の要求のため，スイッチング周波数の高周波化が進んでおり，これは

ディジタル制御の演算のための時間が短くなることを意味しているため，制御の遅れ時

間による悪影響はより顕著になると考えられる．このことからもディジタル制御電源の

高速過渡応答は解決すべき重要な課題であると言える． 

本論文では，ディジタル制御方式 DC-DC コンバータの高速過渡応答を実現するため

に，制御の遅れ時間自体を短縮し，系の安定性および過渡特性への悪影響を低減するこ

とや系の安定性および過渡特性を改善できるピーク電流モード制御を実装すること，さ

らには，ディジタル制御の柔軟性を活かしてフィードバックゲインを状況に応じて変更

し，アナログ制御を超える過渡特性を得ることの 3 つの観点から独自の方式を提案し，

課題を解決する．前の 2つはディジタル制御の世代分けにおける第 2 世代に該当し，遅

れ時間の問題を克服し，アナログで実装していた制御をディジタル制御に置き換えるこ

ととなる．これら 2 つの方式では，検出電圧および電流をいかに遅れることなく処理す

るかが重要であり，そのための検出回路を提案する必要がある．一方，3つ目の非線形

制御は，ディジタル制御の世代分けにおける第 3世代に該当し，ディジタル制御の強み

を活かして，状況に応じたフィードバックゲインの設定に切り替えることで，アナログ

制御では実現できない高速応答を実現することができるが，複雑な演算式は計算コスト
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の増大を招くため，できる限り簡潔な式で切り替えることが重要であり，その切り替え

方式を提案する必要がある． 

本論文は，第 1章から第 5 章で構成され，以下に各章の概要を示す． 

第 1 章では，本研究を行うに至った社会的背景および要求と改善すべき課題を明らか

にし，従来の研究を展望して本研究の位置付けを示す． 

第 2章では，高速 PD制御方式DC-DCコンバータの回路構成および動作原理を述べ，

系の安定性および過渡特性について検討する． 

第 3 章では，電流－周波数変換方式ディジタルピーク電流モード制御 DC-DC コンバ

ータの回路構成および動作原理を述べ，その静特性，安定性および過渡特性について検

討する． 

第 4 章では，フィードバックゲイン切り替え方式 DC-DC コンバータ回路構成および

動作原理を述べ，その過渡特性について述べる． 

第 5 章では，以上の成果を総括し，本論文で提案する制御方法の実用化・普及に向け

た今後の課題にふれて結論とする．  
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第1章 緒論 

1.1  ディジタル制御電源の開発背景 

日本における消費電力は図 1.1の日本のエネルギー消費に示すように増加し続けてお

り，情報通信分野を含む様々な分野で省エネルギー化の動きが加速している．様々な社

会活動においてスマートフォン，パソコンおよびインターネットに接続可能な家電等の

情報通信機器は欠かせないものとなっており，その数は急速に増加している(1), (2)．図 1.2

は情報通信機器の数の推移および予測を示しており，情報通信機器の数は 2011年の 104

億個から 10 年間で 5.1 倍の 530 億個に上っている．また，同様にインターネット利用

者数も増加の一途をたどっている．図 1.3 に示すようにインターネットの利用者数は

2013 年で 9610 万人に上り，人口普及率は 79.1%である．このような情報通信分野の急

速な発展に伴って国内のデータ流通量も増えている(1)．高品質なサービスを提供するた

めに IoT，ビッグデータおよび AI が活用されること考慮すると，今後も増加すること

が想定される．図 1.4 は国内のデータ流通量の推移を示している．2014年にはデータ量

は 14.5 EB (エクサバイト，1018 バイト)となっており，2005 年と比較して 9.1 倍の量で

ある．このデータの流通量に比例するように情報通信分野における消費電力も大幅に増

加している(3)．図 1.5 に示す日本における情報通信分野の電力消費予測から電力消費量

が増加していることがわかる．2025 年には 2006 年度比で電力消費量が 5.2 倍になると

予想されている．このため情報通信の中核をなすデータセンタでの省エネルギー化は非

常に重要な課題として挙げられている． 

データセンタにおける電源システムにも，省エネルギー化のために電力効率の向上や

エネルギーマネジメント機能が求められる．電力効率の向上の面では，SiC（Silicon 

Carbide）や GaN（Gallium Nitride）のような次世代パワーデバイスの使用を含む高効率
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な回路方式の採用，商用交流からの電力を変換する AC-DC コンバータの力率改善およ

び電流の非検出化による検出抵抗での損失削減が課題となる． 

また，エネルギーの有効利用を考えると，データセンタでの省エネルギー化のための

課題として，給電方式を含むシステム設計も重要な要素である．その一例として，デー

タセンタでの直流給電方式の採用が挙げられる(4)-(8)．直流給電方式では，データセンタ

内の電子機器が直流で駆動すること，再生可能エネルギー源として積極的な利用が検討

されている太陽電池が直流出力であること，蓄電用のバッテリも直流で動作すること等

を考慮するとさらに AC-DC コンバータを省くことができる．このように，エネルギー

の変換段数を減らすことができるので，エネルギーのより効率的な利用を可能とし，省

エネルギー化につながる． 

エネルギーマネジメントの面では，様々な場面での有効なエネルギー利用のために情

報通信分野に限らず，多くの提案が既になされている(4)-(32)．データセンタの場合には，

コンバータの並列接続による軽負荷時の効率改善やアダプティブマネージメントによ

るシステムの集約化が求められる(6)-(8)．このように，電源システムには複雑で多様な要

求に応えなければならないため，従来のアナログ制御に比べ，柔軟性が高く高機能な制

御を容易に実現できるディジタル制御は非常に有効な手段である．ディジタル制御は， 

(1) アナログ制御 IC に比べて製品のばらつきが少なく補正が不要である． 

(2) 経年劣化による品質劣化が少ない． 

(3) 回路の誤動作が少ない． 

(4) 周辺部品が減り，基盤の小型化が可能である． 

(5) 製造ラインでのチューニングが容易． 

(6) 特性の再現性が高い． 

(7) 優れた制御特性を容易に実現できる． 
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(8) 入力電圧や温度といった環境変化に適用した制御が容易にできる． 

(9) 主回路やノイズフィルタの設計を容易に変更できる． 

(10) インテリゼント化したネットワークに対応したモニタリングや高価値の

制御ができる． 

といった様々な利点を有している(6)-(10), (13), (33)-(207)．したがって，ディジタル制御電源の

開発は省エネルギー化のために非常に重要であり，情報通信分野に限らず様々な場面で

の応用が期待される． 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 1.1 日本のエネルギー消費 
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図 1.3 インターネット利用者の数と人口普及率 

 

 

 

 

 

 

 

図 1.4 データ流通量の推移 
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図 1.5 日本の情報通信分野の電力消費予測 
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アポロ計画によって，電源回路の小型・軽量化が急務となり，その研究に拍車がかかっ

た．同時に，スイッチング素子の実用化も進んだため，1966 年には Duke University の

E. T. Moore 博士および T. G. Wilson 教授が” Basic Considerations for DC to DC Conversion 
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が認識され始め，その研究が行われた(208)-(210)．1970 年頃からスイッチング電源の解析に

よるモデル化を含む基礎研究が盛んにが行われた(211)-(215)．さらに，スイッチング周波数

が 20kHz を超え，従来のシリーズ方式に対して小型・軽量で高効率になったことから，

宇宙開発分野での応用が始まり，現在では情報通信機器用の電源を始め，様々な分野で

の応用が進んでいる(216)． 

このように，半導体スイッチによる高速なスイッチングを制御して電力変換を行う分

野は，パワーエレクトロニクスと呼ばれている．これはW. E. Newell 博士が 1973 年に” 

Power Electronics-Emerging form Limbo” という論文を国際会議（IEEE Power Electronics 

Specialists Conference, PESC）で発表し，パワーエレクトロニクスの分野を構成する技術 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 1.6  パワーエレクトロニクスの体系図 
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図 1.7  直流安定化電源の模式図 

を図 1.6のように明確化し，体系化することで 1つの分野として認知されるようになっ

た(217)．また，1981年にCalifornia Institute of TechnologyのR. D. Middlebrook博士が “Power 

Electronics: An Emerging Discipline” という論文で，電力変換はある一定の電圧，電流，

周波数を持つ電力を負荷が所望する電圧，電流，周波数に変換することであると述べて

いる(218)． 

図 1.7 に直流安定化電源の模式図を示す．商用交流はまず，AC-DC コンバータによっ

て直流電圧に変換されるが，この時点では低周波リプルを含んでいるため，負荷に安定

した電圧を供給することは出来ない．そこで，直接 AC-DC コンバータから電子機器に

給電するのではなく，後段に DC-DC コンバータを接続することによって負荷への安定

した電圧供給を可能とする． 

図 1.8 に代表例として降圧形 DC-DC コンバータおよびその制御回路を示す．この図

からわかるように，降圧形 DC-DC コンバータはメインスイッチ，ダイオード，リアク

トルおよび出力キャパシタによって構成され，定電圧制御の場合は，主に出力電圧をフ

ィードバックすることによって目標電圧との偏差をもとにメインスイッチのオン時間

を調整し，常に負荷である電子機器が所望する電圧を出力する(219), (220)．その他に出力電

圧に加えてリアクトル電流やスイッチ電流を検出し，制御を行う電流モード制御があり，

電流モード制御は電流の制御の仕方によって，平均電流モード，ピーク電流モード制御

およびヒステリシス電流モードに分けられる(221)-(242)．また，保護機能を含む，より高度

な制御を行うために出力電流や入力電圧を検出する場合もある(243). 

AC-DC DC-DC 負荷

AC
低周波リプルを含むDC 安定化されたDC
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図 1.8  降圧形 DC-DC コンバータおよびその制御回路 

 

 

 

 

 

 

 

 

(a) 静特性 

図 1.9  降圧型コンバータの出力特性の模式図（続く） 
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(b) 過渡特性 

図 1.9  降圧型コンバータの出力特性の模式図（続き） 

図 1.9 は DC-DC コンバータの出力特性の模式図を示している．制御としては，定常

時には各負荷に対してオン時間を調整し，動作点を適切に制御する．また，入力電圧変

動や負荷の急変等による過渡時には模式図のように出力電圧が変動してしまうので，系

が不安定にならないことや出力電圧の変動幅を許容範囲に抑えつつ，これを素早く目標

電圧に収束させることが要求される． 

1.3  ディジタル制御電源の歴史および一般的な回路構成 

ディジタル制御電源は制御の柔軟性，回路状態のモニタリング，電源同士あるいは外

部との連携などのアナログ制御電源には実現が難しい高性能な電源を実現するために

注目され，その発展は IC 技術と密接に関係している．1960 年代に IC が実用化され，

TTL と呼ばれるディジタル IC が登場したことによってディジタル制御電源は大きな進

歩を遂げた．1977 年には，ベル研究所が電圧制御発振器（Voltage Controlled Oscillator, 

VCO）を用いたディジタル制御方式 DC-DC コンバータを報告した(33), (34)．この方式で

は，A-D 変換のために VCO を用いている．VCO はその入力電圧に比例した周波数を持

t
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つ FM パルス信号を出力する素子である．つまり，このパルス信号の立ち上がりを計数

することによって検出した出力電圧をディジタル値に変換することができる．ただし，

部品点数を少なくして制御回路を構成するためにデータは直列処理となり，処理速度が

上がらず，スイッチング周波数が高くなると対応できなかった．また，VCO を電流の

検出にも用いることでディジタル制御方式平均電流モード DC-DC コンバータを同研究

所が 1979年に報告している(35)．その後，1980年から 1990 年代にかけて VCO を用いた

ディジタル制御方式 DC-DC コンバータの静特性および動特性解析が進み，この方式の

設計方法やサンプリングデータのモデリングが明らかにされた(36)-(38)．文献（36）および

（38）の方式では，VCOの並列化で文献（33）および（34）の方式と比べて制御演算の

処理速度を向上したことによって，より高いスイッチング周波数にも対応が可能であっ

た．さらには，電源回路を保護するための過電流制限機能についても報告がなされてい

る(39) -(42)．A-D 変換のための VCO は温度変化に対して弱いといった欠点があったが，解

析結果をもとに回路の改良が進められた．しかしながら，同期式のディジタル論理回路

に非同期で動作する VCO を組み合わせることによってメタステーブル現象が生じるた

め，誤差対策の回路を付加する必要があり，出力電圧を精度良く制御することの困難さ

が残った． 

ディジタル制御電源には VCO を用いる手法の他に，DSP を用いる手法がある．1970

年代に DSP の開発が進み，1983 年には Texas Instruments 社から世界初のハーバード・

アーキテクチャを採用した DSP として TMS320C10 が登場した．そして，1995 年には

ディジタル制御部に TMS320E15 を用いたディジタル制御方式 DC-DC コンバータが報

告されているが，当時の DSP の性能は十分でなく，A-D 変換から制御演算の結果を出

力するまでに 2 スイッチング周期を要している(43)．同様に DPS を用いた電流制御につ

いて 1999 年に報告されているが，これも制御に 5 スイッチング周期を要している(44)．
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この制御の遅れ時間はむだ時間となってしまうため，ディジタル制御電源の過渡特性お

よび動特性はアナログ制御電源に対して劣っていた．一方，文献(45)では，制御部は DSP

の代わりに EPROM を用いた LUT で構成されている．LUT に制御入力に対する出力を

予め保存しておくことで，演算の時間を省き，読み出すだけにしている．この場合，遅

れを極力少なくできるが，制御入力に応じて演算をしていないので柔軟性に乏しく，制

御回路の規模が大きくなりやすい． 

2000 年代以降では，DSP の開発がさらに進んだことで性能が向上し，価格が下がっ

たことや，汎用性が高く並列処理による高速な演算を可能とする FPGA が用いられるよ

うになったことで一気にその研究が加速した．ディジタル制御電源用のDSPとしては，

Texas Instruments 社から Piccolo TMS320F28027 を使った開発・評価ボード

TMDS28027USBおよび検証キットTMDSDOCK28027が 2008年に，Microchip Technology

社から dsPIC33F GS シリーズが 2009 年に発売された．この研究の進歩を受けて，2007

年に Illinois 大学の P. T. Krein 教授はパワーエレクトロニクスにおけるディジタル制御

を 3 世代に分けてまとめた(46)．同様に，文献(47)では 2009 年時点でのディジタル制御

電源に関する制御方式をまとめ，紹介している． 

文献(46)によれば，まず，第 1 世代では，図 1.10(a)に示すようにディジタル制御を制

御ループの外で使うことが検討された．この場合，リアルタイムの制御はせず，ディジ

タル制御の課題はそのままに，外部との通信，システム全体の運用・管理および制御の

目標値の設定変更等に利点を求めている． 

第 2 世代では，ディジタル制御は制御ループの中で用いられるようになり，図 1.10(b)

のようにアナログ制御をそのままディジタル制御に置き換えることを指向している．前

出の Bell 研究所や長崎大学の研究や DSP を用いた研究などがこの世代に該当する(33)-

(45)．しかし，そのままでは不安定回避のために大きな出力コンデンサが必要であるため，
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次の世代で様々な提案が行われている． 

第 3 世代では，遅れ時間等の欠点はそのままにした状態で，図 1.10(c)に示すようにデ

ィジタル制御特有の演算能力を活かしたダイナミックかつ知的な制御により，アナログ

制御を容易に凌ぐものを実現しようとしている．このようなディジタル制御の性能を活

かした高機能な制御に関する議論は Padova 大学，Colorado 大学，Toronto大学，Queen’s

大学，台北工科大学，Virginia 工科大学および長崎大学を中心に盛んに行われてきた．

一般にはまだ普及していないが，これらの議論では遅れ時間の影響を低減する手法(48)-

(57)，回路状態のモニタリングや回路の同定および状況に応じた制御ゲイン等のパラメー

タ調整(58)-(95), (105)，電流検出あるいは電流予測による電流モード制御(6), (7), (35), (40)-(42), (44), (92), 

(95)-(124)，モデルや機械学習を用いた回路の振る舞いの予測および学習による制御(125)-(135)，

出力キャパシタのチャージバランスに基づく時間最適制御(10), (136)-(146)，電流および電圧

のリプル制御(147)-(152)，Deadbeat 制御(153)-(157)，ファジイ制御(45), (158), (159)およびスライディ

ングモード制御(55), (160), (161)が報告されている．さらに，高周波スイッチング電源への応

用(162)-(164)，解析や分解能に関する議論(165)-(176)，状況に応じて制御を切り替える手法(36), (74), 

(87), (91), (112), (119), (177)-(183)および EMIノイズの低減が提案されている(184)-(188)．現在のところ，

制御対象である DC-DC コンバータの解析式あるいは，機械学習によって得られた DC-

DC コンバータの特性に基づく制御則が多く，演算ができるというディジタル制御の特

長を活かしている．これら以外にも様々なディジタル制御手法に関するが報告されてい

る(189)-(205)．提案されているいずれの手法も高速応答性や様々な状況に対応できる柔軟性

などを有しているが，ディジタル制御の演算能力に頼った制御に関する論文がほとんど

を占めており，回路的な工夫によってディジタル制御を発展させるような論文は少なく，

また，複雑な演算を要するために高性能なディジタル制御回路を要することもある． 

ディジタル制御では基本的に Z領域での解析を行うが，長崎大学の文献では敢えて S
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領域での解析を行うことによって，これまでアナログ制御を設計してきた電源技術者で

も垣根を感じることなく扱えるように配慮されている(36), (38), (39), (41), (53), (54), (56), (57), (93), (110), 

(164)． 

2015 年には，Padova 大学の Paolo Mattavelli 教授および Colorado 大学の Dragan 

Maksimovic 教授らによってスイッチング電源のディジタル制御に関する書籍も出版さ

れており，ディジタル制御の重要性がパワーエレクトロニクスの分野においてますます

高まっていることがわかる(206), (207)． 

ディジタル制御電源の一般的な回路構成を図 1.11 に示す．入力電圧 ei，出力電圧 eo，

スイッチ電流 iTr，リアクトル電流 iL，出力電流 Io 等を検出し，これらをもとに制御演

算を行い，主スイッチのオン時間が決定され，PWM 信号として主スイッチに送られる．

回路から検出された値は，まず，A-D 変換器の入力電圧範囲に合わせるための前置増幅

器およびエイリアシングを防ぐためのローパスフィルタ(LPF)を通り，A-D コンバータ

でディジタル値に変換される．このディジタル値を用いて DSP および FPGA 等で制御

演算を行う．制御演算によって決定されたオン時間のディジタル値 NTon に従ってディ

ジタル信号生成回路で PWM 信号 SPWM を生成し，DC-DC コンバータの主スイッチを

駆動する． 

図 1.12 にディジタル制御におけるタイミングチャートを示す．SPWM はクロック信

号を基準に生成される．NTs はディジタル値でありスイッチング周期 Ts に相当する値

である．DPWM 信号生成回路には NTs および NTon がプリセットされ，周期開始点から

クロック信号をカウントする．周期開始と同時に SPWM をターンオンし，カウンタの

値が NTon と等しくなったとき，SPWM をターンオフする．このとき，オン時間 Ton， 

Ts， NTon および NTs の関係は(1.1)となる． 

 
𝑇𝑜𝑛[𝑛]

𝑁𝑇𝑠
=
𝑇𝑜𝑛

𝑇𝑠
 (1.1) 
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また，A-D 変換はスイッチングノイズの影響を避けるために周期開始の直前に行われ，

その後，制御演算を行い，次の周期の NTon としてプリセットされる．通常，A-D コン

バータのサンプリング周期 Tsampは Ts に合わせて設定される． 

ディジタル制御では検出した電圧および電流をディジタル値に変換する必要がある

ため，アンチエイリアシングのための LPF および検出した値を A-D コンバータの入力

範囲に合わせるための前置増幅器を通し，A-D コンバータに送られる．ディジタル値に

変換された検出電圧および電流は DSP や FPGA 等で制御演算に用いられ，スイッチの

オン時間が決定される．この値に基いて DPWM 信号生成回路が PWM 信号を生成し，

スイッチを駆動する． 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

(a) 第 1 世代 

図 1.10  ディジタル制御電源の世代分け（続く） 
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(b) 第 2 世代 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

(c) 第 3 世代 

図 1.10  ディジタル制御電源の世代分け（続き） 

ディジタル制御回路

ei, eo, iL, Io, iTrSPWM

DC-DCコンバータ

システム監視端末など

• 大量のデータと指令をやり取り

PID制御  𝑇 𝑛 =        [ ]    
          
     [ ]    [   ]  

ディジタル制御回路

ei, eo, iL, Io, iTrSPWM

DC-DCコンバータ

システム監視端末など

• 大量のデータと指令をやり取り

• NN

• モデル制御
• オートチューニング
• ゲイン切り替え

• ダイナミックかつ知的な制御
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図 1.11  ディジタル制御電源の一般的な回路構成 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 1.12  ディジタル制御のタイミングチャート 

1.4  ディジタル制御電源における課題 

ディジタル制御における改善すべき課題の 1 つとして，高速過渡応答化が挙げられ

る．DC-DC コンバータは負荷である電子機器に対して，高精度に電力を供給する必要
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があり，負荷の急変や入力電圧変動等の外乱に対しても即座に応答し，安定した状態を

保たなければならない．特にディジタル制御では避けられない，A-D 変換時間や演算時

間に起因する制御の遅れ時間は前出の図 1.12 に示すように，制御演算の結果の反映を

1 から 2スイッチング周期遅れさせてしまう．制御の遅れ時間は過渡特性や動特性の悪

化を招くため，高速過渡応答化やディジタル制御電源の設計が難しくなる．また，電源

回路の小型・軽量化のために，スイッチング周波数が高周波化されていることを考える

と，遅れ時間は 1から 2スイッチング周期程度では済まなくなり，その影響はますます

顕著になる．さらに，データセンタへの導入が検討されている直流給電方式では DC バ

スの電圧が電力の需要と供給のバランスによって変動するため，動特性に大きく影響し，

電源およびその制御回路の設計はさらに困難となる． 

その一方で，電源の小型・軽量化のためにさらなるスイッチング周波数の高周波化が

進むに連れて遅れ時間の問題だけでなく，出力電圧を正確に制御するために PWM 信号

の分解能をいかに良くするかと言った問題も生じてくる．一般的な DPWM 信号生成回

路ではクロック信号をカウンタで計数することによりオン時間を発生させているため，

その分解能がクロック周波数に依存する．精度良く出力電圧を制御するにはこのクロッ

ク周波数を高くすることが必要となる．例えば，スイッチング周波数 500 kHz に対して

16 ビットの分解能を得たい場合は 33 GHz のクロックが必要になるが，これを実装する

ことは非常に困難であるため，新たな解決策を提案する必要がある(165)-(170), (172), (173), (175), 

(176)． 

電源には高効率であることももちろん求められるため，ディジタル制御の利点である

複雑な制御を実現するために多点検出を行う場合は，電流検出における検出抵抗でのロ

スが問題となる．そこで，ディジタル制御の演算能力を活かして，予測や推定を行うこ

とが必要となる(97), (99), (102), (104), (105), (107), (108), (113), (122), (125)-(135)．しかし，コストや設計の問題
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から演算が複雑になり過ぎるのを避け，より簡単な式での制御が求められる．また，検

出回路を検出点の数だけ用意しなければならなくなるので，できるだけ少ない検出回路

で優れた特性を実現することが求められる． 

ディジタル制御電源の普及にはこれらの課題に対する解決策が必要不可欠であると

同時に，電源そのもののコストを出来る限り低く抑えることが求められる．したがって，

解決手段そのものはよりシンプルであることが望ましい． 

1.5  本研究の目的と意義 

先に述べたディジタル制御電源の課題の解決は省エネルギー化を促進するために非

常に重要である．その中でも，制御の遅れ時間に基づく動特性および過渡特性の悪化は

回路設計を難しくするとともに，そのことによってディジタル制御電源の普及が滞って

しまう．現状では，データセンタの電源システム等のある程度の開発資金が用意される

ような場合ではディジタル制御電源の応用がなされているが，制御の遅れ時間に基づく

系の安定性および過渡特性の悪化は依然として改善しきれていない．また，電力効率の

良い給電のためにデータセンタでの HVDC システムの普及が進んでいるが，このシス

テムにおいては DC バスの電圧が変動してしまう．再生可能エネルギーの利用も見据え

ると，DC バスの電圧の変動はさらに起こりやすくなると考えられ，これによって電源

回路の動特性に影響を及ぼし，電源回路の設計は難しくなる． 

一方で，電源回路への小型・軽量化の要求のため，スイッチング周波数の高周波化が

進んでいる．スイッチング周波数の高周波化はディジタル制御の演算のための時間が短

くなることを意味しており，制御の遅れ時間による悪影響はより顕著になると考えられ

る．普及が進んでいる IoT 機器等の電子機器においては小型・軽量であることは必須で

あり，さらなる省エネルギー化のために消費者に近い場所でも情報を活用したエネルギ
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ーマネジメントを行うためには，ディジタル制御の動特性改善および高速過渡応答化は

欠かせない． 

本研究ではディジタル制御の遅れ時間に着目し，遅れ時間自体を短縮あるいはその影

響を，検出部の回路的な工夫や演算量が少なく済むゲイン切り替え方式によって低減す

る．これによって遅れ時間が動特性および過渡特性に及ぼす悪影響を改善し，ディジタ

ル制御方式 DC-DC コンバータの高速過渡応答化を実現する．その解決策として， 

(1) 出力電圧検出回路の工夫による遅れ時間自体を低減した高速 PD 制御方式 

(2) 新しい電流検出回路によるディジタルピーク電流モード制御 

(3) 制御の柔軟性を活かしたフィードバックゲイン切り替え方式 

を実現した． 

高速 PD 制御方式では演算部を高速演算部と低速演算部に分け，それぞれに適した A-

D コンバータを用いることで，遅れ時間自体を低減しつつ，良好なレギュレーション特

性を得る．高速演算部にはスイッチング周波数に対してサンプリング周波数が高く，ビ

ット数が低い A-D コンバータを使用する．高速演算部はビット数が低い A-D 変換器を

用いた場合でも十分に効果を発揮でき，遅れ時間を低減することができる．高速演算部

がより新しいサンプル点を用いて主スイッチのオン時間を逐次修正していくことで，出

力電圧が変動した際でもリアルタイムに近い応答が実現でき，過渡特性の改善ができる．

また，低速演算部にはスイッチング周波数に対してサンプリング周波数が低く，ビット

数が高い A-D 変換器を使用し，定常時における出力電圧の安定化を図る．これによっ

て良好な過渡特性およびレギュレーション特性を実現できる． 

リアクトル電流がピーク値に達した瞬間を捉える必要があるピーク電流モード制御

をディジタル制御で実現するには，非常にサンプリング周波数の高い A-D 変換器が必

要であるため，実現が困難であった．そこで，電流－周波数変換を行い，その周波数を
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検出することでピーク電流を検出する．リアクトル電流は検出抵抗を介して VCO に入

力され，FMパルス信号に変換される．この信号の周波数は電流値に比例しているため，

周波数の変化がそのまま電流の変化となり，同信号の位相をずらした信号との位相差を

利用して周波数を検出する．位相差は出力電圧をフィードバックし PID 制御を行うこ

とで決定される．これによって，ピーク電流の検出をリアルタイムで行うことができ，

検出回路自体は簡単なディジタル回路および VCO で構成されるため，実装が容易であ

る．したがって，ディジタル制御でピーク電流モード制御を実装でき，系の安定化を図

ることができるとともに，その分，制御ゲインを高くすることができるため過渡特性の

改善につながる． 

フィードバックゲイン切り替え方式では，過渡時にフィードバックゲインを高くし，

出力電圧の変動を抑え，その後，滑らかに定常時のフィードバックゲインに戻すことで

過渡特性を改善しつつ，定常時の良好なレギュレーション特性を実現した．この方式は

入力電圧で動特性が大きく変わってしまうような場面においても，過渡時の短時間のみ

高いフィードバックゲインにするため系が不安定にならずに，高速な応答を実現できる． 

これらの提案方式はディジタル制御の世代わけにおいて第 3 世代に該当し，単にアナ

ログ制御をディジタル制御に置き換えるだけでなく，ディジタル制御の特色を活かしつ

つ，遅れ時間の影響を抑える工夫をおこなうことによってディジタル制御電源の発展に

貢献する制御方式である． 

本論文は，第 1章から第 5 章で構成され，以下に各章の概要を示す． 

第 1 章では，本研究を行うに至った社会的背景および要求と改善すべき課題を明ら

かにし，従来の研究を展望して本研究の位置付けを示す． 

第 2章では，高速 PD制御方式DC-DCコンバータの回路構成および動作原理を述べ，

その動特性および過渡特性について検討する． 
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第 3 章では，電流－周波数変換方式ディジタルピーク電流モード制御 DC-DC コンバ

ータの回路構成および動作原理を述べ，その静特性，動特性および過渡特性について検

討する． 

第 4 章では，フィードバックゲイン切り替え方式 DC-DC コンバータ回路構成および

動作原理を述べ，その過渡特性について述べる． 

第 5 章では，以上の成果を総括し，本論文で提案する制御方法の実用化・普及に向け

た今後の課題にふれて結論とする．  
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第2章 高速 PD制御方式 DC-DCコンバータ 

2.1  まえがき 

アナログ制御に対してディジタル制御は様々なメリットを有するが，A-D 変換や演算

による制御の遅れ時間は動特性および過渡特性の悪化を招くため，この影響を低減する

ことが課題となっている(48)-(57)．これを解決する手法として，従来の PID 制御を 2 つに

分け，それぞれに適切な性能の A-D コンバータを用意するという回路的な工夫を行っ

た高速 P－低速 ID 制御方式 DC-DC コンバータを提案してきたが，さらなる過渡特性の

改善のために制御演算部の構成についても議論を行う． 

ディジタル制御における遅れ時間そのものを低減する手法として，高速 PD 制御方式

DC-DC コンバータを提案する．この手法では，遅れ時間を低減するために制御演算部

を高速および低速の 2つに分ける．高速演算部はスイッチング周期に対して制御周期が

短いため，従来よりもサンプリングから演算結果の反映までの時間が短縮され，1 スイ

ッチング周期中に複数回の演算を行うことができる．これによって，スイッチのターン

オフのタイミングにより近いサンプリングポイントの情報を用いて制御ができるよう

になり，遅れ時間自体を低減できる．このとき，高速演算部は遅れ時間を低減し，過渡

特性を改善することが目的であるため，サンプリング周波数の高い A-D コンバータが

必要であるが，ビット数はそれを実現できる程度であれば良い．また，制御演算を P 制

御ではなく PD 制御にすることにより高周波領域での位相遅れが緩和され，安定性お

よび応答性の改善につながる．一方で，低速演算部は，定常時のレギュレーションを保

つことが目的であるため，出力電圧を精度良く制御するためにビット数の高い A-D コ

ンバータが必要であるが，サンプリング周波数に関しては，系が不安定にならない程度

であれば良い．定常時にはビット数の低い高速 PD 制御は関与しないため，低速演算部
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のみでレギュレーション特性を保つには制御演算を PID 制御とするほうが，ID 制御の

みに対して安定性を確保しやすい(38), (164)．本章では，提案方式の回路構成および動作原

理について述べ，その動特性および過渡特性について議論する． 

2.2  回路構成および動作原理 

図 2.1 は高速 PD 制御方式 DC-DC コンバータの回路構成を表している．Tr はメイン

スイッチ，D は還流ダイオード，L はエネルギー蓄積用リアクトル，C は平滑キャパシ

タ，R は負荷抵抗である．降圧型 DC-DC コンバータの出力電圧 eo を検出し，それぞれ

高速演算部用および低速演算部用の A-D コンバータにそれぞれ入力される．この 2 つ

の A-D コンバータから出力されたディジタル値 eo1[n]および eo2[n]はそれぞれ高速 PD

制御および低速 PID 制御の演算に用いられ，スイッチのオン時間 NTon が決定される．

この値にしたがって PWM 信号生成回路が PWM 信号 SPWM を出力する．そして，ドラ

イブ回路を通してスイッチ Tr を駆動する． 

図 2.2 は高速 PD および PID 制御のサンプリングのタイミングチャートを示してい

る．図 2.2(a)は高速 PD制御のタイミングチャートであり，1 周期中にMPD 回のサンプ

リングを行う．制御演算はサンプリングポイントごとに行い，演算結果を逐次更新して

いく．この高速 PD 制御は高速に A-D 変換を行っているため A-D 変換時間が短く，演

算処理も低速 PID 制御とは別に並列で処理されている．これによって，高速演算部の演

算結果はより Tr のターンオフのタイミングに近い位置で得たサンプリングポイントを

用いることができ，遅れ時間自体を短縮することができる．例えば，(n-1)周期において

は 2 番目のサンプリングポイントが最もスイッチのターンオフに近いタイミングとな

り，その時点の演算結果が反映される．一方の高速 D 制御は，n 周期においては(n-1)周

期でスイッチのターンオフを実際に決定した 2 番目のサンプリングポイントと n 周期
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で最もスイッチのターンオフに近い 2 番目のサンプリングポイントを用いて制御演算

を行い，その結果が反映される． 

図 2.2(b)は PID 制御のタイミングチャートを表しており，MPID 周期に 1 回のサンプ

リングを行い，そのサンプリングポイントを用いて制御演算を行う．また，次のサンプ

リングポイントが得られるまでは，演算結果を保持する．例えば，MPIDが 1 であれば

従来のディジタル PID 制御と同じで 1 スイッチング周期程度の遅れになる． 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 2.1 高速 PD 制御方式 DC-DC コンバータの回路構成 
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(a) 高速 PD 制御 

 

 

 

 

 

 

 

 

(b) PID 制御 

図 2.2  高速 PD および PID 制御のタイミングチャート 

2.3  動特性および過渡特性 

まず，文献(38)からディジタル制御方式DC-DCコンバータのブロック線図を描くと，

図 2.3 のようになる．さらに，制御部の伝達関数を考えると，図 2.3 の H(s)は高速 PD制

御では，以下の式で与えられる． 

 𝐻(𝑠) =
(𝐻𝐹𝑃+𝑠𝐻𝐹𝐷)𝑒

−𝑠𝜏1+(𝐻𝑃+
𝐻𝐼
𝑠
+𝑠𝐻𝐷)𝑒

−𝑠𝜏2

1+𝑠𝜏3
 (2.1) 

m     =MPDPD
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n-th(n-1)-th

PDm     =1 PDm     =2 PDm     =3 

onT offT

高速D制御

m     =MPDPDPDm     =1 PDm     =2 PDm     =3 

高速PD制御

onT

PID制御

offT

MPIDTs MPIDTs

(n - 2MPID)-th (n - MPID)-th n-th



 

29 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 2.3  降圧形 DC-DC コンバータのブロック線図 

 

従来のディジタル PID 制御の場合は以下のようになる． 

 𝐻(𝑠) =
(𝐻𝑃+

𝐻𝐼
𝑠
+𝑠𝐻𝐷)𝑒

−𝑠𝜏2

1+𝑠𝜏3
 (2.2) 

ここで，1 は高速 PD 制御の遅れ時間，2 は PID 制御の遅れ時間，3 はアンチエイリ

アスフィルタの時定数である．さらに，高速比例ゲイン HFP，高速微分ゲイン HFD，

比例ゲイン HP，積分ゲイン HI および微分ゲイン HD は以下の式で表される． 

 𝐻 =
𝐾𝑃𝐴𝑒𝑜𝐺𝐴𝐷2

𝑁𝑇𝑠
 (2.3) 

 𝐻 =
𝐾𝐼𝐴𝑒𝑜𝐺𝐴𝐷2

𝑁𝑇𝑠𝑇𝑠𝑎𝑚𝑝2
 (2.4) 

 𝐻 =
𝐾𝐷𝐴𝑒𝑜𝐺𝐴𝐷2𝑇𝑠𝑎𝑚𝑝2

𝑁𝑇𝑠
 (2.5) 

 𝐻𝐹 =
𝐾𝐹𝑃𝐴𝑒𝑜𝐺𝐴𝐷1

𝑁𝑇𝑠
 (2.6) 

 𝐻𝐹 =
𝐾𝐹𝐷𝐴𝑒𝑜𝐺𝐴𝐷1𝑇𝑠𝑎𝑚𝑝1

𝑁𝑇𝑠
 (2.7) 
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Tsamp1 および Tsamp2 はそれぞれ高速演算部および低速演算部のサンプリング周期，

KP，KI および KD はそれぞれ比例制御，積分制御および微分制御における制御係数で

ある．また，Aeo は前置増幅器のゲイン，NTs は 1 スイッチング周期における PWM カ

ウンタの最大値，GAD1 および GAD2 はそれぞれ高速 PD 制御用の A-D コンバータのゲ

インおよび PID 制御用の A-D コンバータのゲインである．図 2.3 のブロック線図より

以下の一巡伝達関数が導出できる． 

 𝐺𝑂𝐿(s) = 𝐸𝑖𝐻(𝑠)
1
𝐿𝐶

𝑠2+𝑠(
1

𝐶𝑅
+
𝑟

𝐿
)+

1

𝐿𝐶
(1+

𝑟

𝑅
)
 (2.8) 

また，遅れ時間は以下のように近似する． 

 





s

s
e

1

1
 (2.9) 

このときの回路パラメータは表 2.1 にまとめている． 

 

 

表 2.1  回路パラメータ 

Ei 20 (V) GAD2 818.8 (1/V) 

Eo* 10 (V) NTs 2000 

r 0.3 () HP 0.05 (1/V) 

L 510 (H) HI 41 (1/sV) 

C 200 (F) HD 0.5 (s/V) 

R 10() HFP 0.2 (1/V) 

fs 100 (kHz) HFD 1.0 (s/V) 

Ts 10 (s) 1 1 (s) 

Aeo 0.125 2 10 (s) 

GAD1 818.8 (1/V) 3 4.7 (s) 
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従来方式におけるボード線図を図 2.4 に示す．このとき，制御ゲインはそれぞれ，

HP = 0.1 V-1，HI = 41 s-1V-1および HD = 0.5 s･V-1である．同様に提案方式のボード線

図を図 2.5 に示す．制御ゲインは HFP = 0.05 V-1，HFD = 0.5 s･V-1，HP = 0.05 V-1，

HI = 41 s-1V-1および HD = 0.5 s･V-1とし，全体の比例ゲインが従来方式と等しくなるよ

うに設定している．いずれのボード線図においても2 が増加すると位相がまわり，安定

性が低下している．また，ゲイン特性に関しては2 による影響はみられない．これらの 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 2.4  従来方式のボード線図 
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図 2.5  提案方式のボード線図 

ボード線図についてゲイン余裕および位相余裕をまとめると，図 2.6 のグラフで表され

る．図 2.6 からわかるように，提案方式を用いることで2 の増加に対して従来方式より

も安定性を維持できる．メイン回路のスイッチング周波数が増加した場合を考慮すると，

より高速な A-D コンバータはビット数が低くなることが予測される．したがって，従

来の演算部をそのまま高速にするのではなく，制御演算部を 2 つに分け，高速演算部は

低いビット数でも対応可能な過渡特性の改善，低速演算部はビット数を高く設定し，定

常特性の改善と役割を分けることで，スイッチング電源の高周波化にも十分に対応でき

る． 
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図 2.6  ゲイン余裕および位相余裕の比較 

次に，図 2.7 および図 2.8 はシミュレーションおよび実験における各制御方式の出力

電圧の過渡特性波形である．回路パラメータは Ei ＝20 V，C = 100 F，L = 510 H，出

力電圧の目標値 Eo* = 10 V，R は 20 から 10 へとステップ変化する．制御ゲインは

従来 PID 制御では HP = 0.05 V-1，HI = 41 s-1V-1および HD = 0.5 s･V-1で，高速 PD 制御

では HFP = 0.2 V-1，HFD = 1.0 s･V-1，HP = 0.05 V-1，HI = 41 s-1V-1 および HD = 0.5 s･

V-1とする．また，A-D コンバータのビット数は 14 ビットであり，PWM 信号のビット

数は 11 ビットである．実験において従来 PID では収束時間が 6.5 ms，アンダーシュー

トが 8.6%となっている．一方，高速 PD 制御方式では高速 PD 制御が 14 ビットおよび

8 ビットのいずれの場合もほぼ同じ結果となっており，収束時間が 1.9 ms およびアンダ
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ーシュートが 1.9%となっている．従来 PID と比較すると高速 PD 制御方式では，アン

ダーシュートが 48%，収束時間が 80%改善されている． 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

(a) 従来 PID 制御 

 

 

 

 

 

 

(b) 高速 PD 制御(高速 PD:14bits，低速 PID:14bits) 

図 2.7  シミュレーションにおける各制御方式の出力電圧の過渡特性（続く） 
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(c) 高速 PD 制御(高速 PD:8bits，低速 PID:14bits) 

図 2.7  シミュレーションにおける各制御方式の出力電圧の過渡特性（続き） 

 

 

 

 

 

 

(a) 従来 PID 制御 

 

 

 

 

 

 

(b) 高速 PD 制御(高速 PD:14bits，低速 PID:14bits) 

図 2.8  実験における各制御方式の出力電圧の過渡特性（続く） 
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(c) 高速 PD 制御(高速 PD:8bits，低速 PID:14bits) 

図 2.8  実験における各制御方式の出力電圧の過渡特性（続き） 

2.4  第 2章の結論 

本章では，出力電圧検出回路の工夫によるディジタル制御の遅れ時間自体を低減した

高速 PD 制御方式 DC-DC コンバータを提案し，その有効性を確認することができた．

本章におけるまとめは以下の通りである． 

(1) ディジタル制御の演算部を高速演算部と低速演算部の 2 つに分け，それぞれ異な

った制御周期で並列処理を行うことで遅れ時間の影響を低減できた． 

(2) 高速演算部は過渡特性改善のために PD 制御とすることで最新のサンプリングポ

イントを利用できるだけでなく，高周波における位相の遅れを低減でき，安定性

および応答性を改善した． 

(3) 高速演算部では過渡特性の改善を目的としているため，低速演算部に比べてビッ

ト数を低く設定しても効果を発揮できることを確認できた． 

(4) 低速演算部では，ビット数を高くし，精度を保てていれば，制御にある程度の遅

れがあっても，高速演算部の効果で優れた応答性を実現しつつ，出力電圧を精度

良く制御できる． 
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(5) それぞれの演算部に適切なビット数およびサンプリング周波数の A-D コンバー

タを用いることで，出力電圧検出回路のコストを抑えつつ，優れた応答を実現で

きる． 

(6) 提案方式を用いることで，実験では従来 PID 制御と比較して出力電圧のアンダー

シュートおよび収束時間は 48%および 80%改善した． 
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第3章 電流－周波数変換方式ピーク電流モード制御 DC-DCコンバータ 

3.1  まえがき 

第 2 章では，出力電圧の検出回路および制御演算部に工夫を施すことでディジタル制

御の遅れ時間自体の短縮を可能とした．遅れ時間の短縮によって系の安定性や過渡特性

を改善することが出来たが，出力電圧の変動がほとんど許されないようなアプリケーシ

ョンにおいてはさらなる改善を必要とするため，非常に高い安定性および高速応答を示

す電流モード制御をディジタル制御で実装することが重要となる． 

DC-DC コンバータのアナログ制御では，出力電圧のフィードバックに加えて，リア

クトル電流をフィードバックすることによってその動特性を大きく改善できることが

報告されている(221)-(242)．特にピーク電流モード制御は応答性に優れているため，ディジ

タル制御の高速応答化には欠かせない制御方式である．DC-DC コンバータは，半導体

スイッチによりエネルギーを断続的にオン・オフし，それを平滑化することで直流を取

り出しているため，出力側には平滑フィルタが必要である．したがって，出力電圧のフ

ィードバックでは，この平滑フィルタによって遅れが生じた情報を得ていることになる．

その点，電流モードは平滑フィルタ後の出力電圧だけでなく，その前のリアクトル電流

も検出するため，外乱による変動を素早く捉えることができ，一般的に優れた過渡特性

を得ることができる． 

ディジタル制御でピーク電流モード制御のような瞬間的な値を捉えなければならな

い制御を実装するには，図 3.1 に示すような非常に高速な A-D コンバータおよび演算部

が必要となるため，高コストになる上に，実装が困難である．そのため，ディジタル制

御ではリアクトル電流の平均値を用いた平均電流モードおよび電流の予測に基づいた

ピーク電流モード制御が主に報告されている(6), (7), (35), (40)-(42), (44), (92), (95)-(124)．ディジタル制
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御における電流モード制御の初期の文献(35)および(40)-(42)では，ピーク電流を検出す

ることは困難なので VCO を用いてできる限り遅れが生じないようにリアクトル電流の

平均値を検出している．文献(44)では，DSP を用いてリアクトル電流を推定し，この推

定値を制御に用いている．ただし，推定値が得られるまでに 5 スイッチング周期の遅れ

が演算によって生じている．DSP や FPGA の性能が向上してからは，電流を予測する場

合でも制御の遅れが 1スイッチング周期まで抑えられている．一方，電流検出の部分の

解決策は提案されていない．ピーク電流モード制御ではピークの瞬間を捉えるために検

出回路を従来通りのアナログ回路で構成するか予測に頼っている(97)-(99), (101), (104), (105), (112), 

(114)-(116), (118), (119)．平均電流モードではスイッチング周波数に対して高速な A-D コンバー

タと移動平均を組み合わせたり，PWM 信号のモジュレーションを工夫して平均電流値

に達するタイミングを把握したりしている(97), (103)．ピーク電流モード制御と同様に，平

均電流モードにも予測による制御がある(97), (102), (106)-(108), (113), (120)-(122)．これらのいずれの方

式においても，A-D 変換および演算による遅れ時間が生じてしまい，遅れ時間の影響を

克服しているとは言えない．また，ピーク電流を瞬時に捉えられるような提案はなく，

平均電流モードではリアクトル電流の平均値を検出する際に，平滑化による遅れが生じ

る．このときに用いられる LPF の時定数は非常に大きく，大きな遅れにつながってし

まう．ピーク電流を捉える手法として RC 積分回路およびディレイラインを使った提案

があるが，リアクトル電流を常に検出しているわけではなく，主スイッチのターンオフ

直前の僅かな時間のみリアクトル電流の変化を捉えるに留まっており，電圧モードとピ

ーク電流モード制御のハイブリッドのような方式である(6), (7), (110), (124)．さらに，ピーク電

流モード制御には欠かせないランプ補償のオートチューニングについての報告もある

(92), (95), (114)．ランプ補償は安定動作のために必要であるが，過渡時の応答性が劣るといっ

たデメリットがある．ランプ補償を行うことは電流ゲインを下げることと等価なため，
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電流の変化を捉えにくくしてしまうからである．文献（92）,（95）および(114)では，デ

ィジタル制御の性能を活かしてランプ補償を調整することでその影響を低減している． 

ディジタル制御においてピーク電流モード制御を実現するアプローチとして，電圧制

御ループは出力電圧を正確に安定化するために従来の高精度な A-D コンバータを使用

するが，電流制御ループはピーク電流を検出するために A-D コンバータの代わりに

VCO による電流－周波数変換を用いた A-D 変換によって高速応答を優先するような構

成にする必要がある(109)．ディジタル制御でのピーク電流モード制御の実装が実現すれ

ば，動特性および応答性の改善の他に，電流値のモニタリングが可能になり，電流バラ

ンス制御や過電流制限機能に応用することができる(40), (42), (111), (121), (124)．これをディジタ

ル制御の柔軟性やモニタリング機能と合わせることでさらなる高性能化を図ることが

できる． 

ディジタル制御でピーク電流モード制御を実現する手法として，電流－周波数変換方

式ディジタルピーク電流モード制御 DC-DC コンバータを提案する．スイッチ電流は

VCO を使用して FM パルス信号に変換され，FM パルス信号とその信号をピーク電流の

指令値に応じて予め遅延させた遅延信号との位相比較によって検出される．したがって，

ピーク電流検出回路は VCO，プログラマブル遅延回路およびフリップフロップで構成 

 

 

 

 

 

 

図 3.1  A-D コンバータによるピーク電流の検出 

A-Dコンバータ 演算部 DPWM

高速サンプリング

数十GHz

iL

高コスト
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されるため，検出における遅延時間が存在せず，提案方式はリアルタイムでピーク電流

を捉えることができる．提案方式では電流－周波数変換によって電流値の把握ができる

ため，制御値を利用して直接的に電流値をモニタリングすることが可能である．一般的

にピーク電流モード制御では，サブハーモニック発振（降圧形 DC-DC コンバータでは

デューティ比が 50%を超えると生じる）を避けるためにスロープ補償が必要であるが

(224), (225), (240), (242)，本章では電流検出のアイディアおよびサブハーモニック現象が起きな

い範囲での提案方式の効果の検証を行う．まず，この方式の回路構成および動作原理に

ついて説明を行い，静特性，動特性および過渡特性について議論する． 

3.2  回路構成および動作原理 

まずピーク電流モード制御の一般的な原理について述べる．図 3.2はピーク電流モー

ド制御 DC-DC コンバータの構成図である．メイン回路は降圧形 DC-DC コンバータで

あり，Tr はメインスイッチ，Rs はスイッチ電流の検出抵抗，Dは還流ダイオード，Lは

エネルギー蓄積用リアクトル，C は平滑キャパシタ，R は負荷抵抗である．回路中の電

圧および電流は次のように定義する．Ei は入力電圧，iTr は Tr を流れる電流，es (= RsiTr) 

は Rs の両端電圧，iL はリアクトル電流，eo は出力電圧，SPWM は Tr を駆動する PWM

信号である．また，iL の代わりに iTr を検出することで Tr がオフの期間の損失を低減

することができる．ピーク電流モード制御では，SPWM を生成するためのコンパレータ

にキャリア信号（三角波やノコギリ波）の代わりに iL あるいは iTr を用いる．このとき

の動作波形を示した図が図 3.3 である．eoのフィードバックループで決められた電流指

令値および es を比較し，es がに達した瞬間に Tr をターンオフする．Son および Soff

は SPWM のターンオンおよびオフの信号である．スイッチング周波数 Ts を一定にする

ため，Son は一定の周期で SPWM をオンする．これによって，外乱による iL あるいは 
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図 3.2  ピーク電流モード制御 DC-DC コンバータの構成 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 3.3  ピーク電流モード制御における PWM 信号生成の仕組 

iTr の傾きの変化を制御に反映できる．これは出力側の LC フィルタを通過する前の情

報であるため eo と比べて遅れがなく，系の安定性の向上や高速応答化に大きく寄与す

る． 

図 3.4 にディジタルピーク電流モード制御 DC-DC コンバータの回路構成図を示す．

提案手法では、iTr を FM 信号に変換し，その周波数は iTr の値に比例するため，これを 
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図 3.4  ディジタルピーク電流モード制御 DC-DC コンバータの回路構成 

ピーク電流モード制御に利用する．eo のフィードバック値を用いて PID 制御を行い，

iTr のピーク値はこの演算結果によって制御される．このとき，演算結果は，FM 信号の

周波数と比較をするため，プログラマブル遅延回路を介して時間に変換される．したが

って，提案された方法は，プログラマブル遅延回路と信号周波数検出器を使用する．プ

ログラマブル遅延回路は，PID 制御の演算結果に応じて遅延 FM 信号を生成する．これ

によって元の FM 信号と遅延波との位相差が生じる．この位相差は iTr のピーク電流の

周波数に相当し，信号周波数検出器は，これを利用して PID 制御によって設定された周

波数を検出する．その結果，提案手法ではピーク電流検出の独自のアイディアに基づい

てリアルタイムで iTr のピーク値を制御することができる． 

図 3.5 はディジタル制御回路の構成を示している．制御回路は電圧ループおよび電流

ループの 2 つに分けられる．電圧ループでは，eo は前置増幅器によって Aeo 倍に増幅

された後，A-D 変換器に入力され，ディジタル値 eo[n]に変換される．eoと eo[n]との関

係は， 

   [ ] = 𝐺𝐴 𝐴𝑒    (3.1) 

で表される．ここで、GAD は A-D 変換器のゲインである．NPID は PID 制御の演算値
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であり，eo[n]に基づいて演算が行われる．ただし，電圧ループには A-D 変換および演

算による遅延時間4 が存在する．NPIDはピーク電流検出器に送られ，その値に応じて

電流のピーク値が設定される．電流ループでは，スイッチ電流は es として検出され，

前置増幅器によって AiTr 倍に増幅される．さらにバイアス電圧 EBを加えて動作点を調

整する．よって VCO の入力電圧 eVCO は次の式で求められる． 

  𝑉𝐶𝑂 = 𝐴𝑖𝑇 𝑅𝑠𝑖𝑇 + 𝐸 = 𝐴𝑖𝑇  𝑠 + 𝐸  (3.2) 

eVCO は VCO に入力され，VCO はその電圧値に応じて FM 信号 SVCO を出力する．

VCO の入出力特性を図 3.6 に示す．VCO の発振周波数 fVCO は，eVCO_min から

eVCO_max の範囲で eVCO に比例する．この範囲において，fVCO は次式で与えられる． 

 𝑓𝑉𝐶𝑂 = 𝐴𝑉𝐶𝑂 𝑉𝐶𝑂 + 𝐵 (3.3) 

式(3.3)において，AVCOは VCO のゲインであり，B は VCO の入出力特性を線形近似し

た際の切片である．図 3.5 に示すように，SVCO はピーク電流検出器に送られる． 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 3.5  ディジタル制御回路の構成図 
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図 3.6  電圧制御発振器(VCO)の入出力特性 

プログラマブル遅延回路および信号周波数検出器からなるディジタルピーク電流検

出器および DPWM 信号生成回路を図 3.7 に示す．VCO から出力される SVCO はプログ

ラマブル遅延回路と信号周波数検出器に送られる．SVCOdは SVCOの遅延信号であり，

プログラマブル遅延回路によって生成される．プログラマブル遅延回路中のマルチプレ

クサは NPID に従ってノードを選択することで，SVCO が通過するのバッファの数を制

御し，遅延させる．遅延時間と NPID との関係は， 

 τ = 𝑇      (3.4) 

である．ここで，TD は遅延バッファひとつ当たりの分解能である．SVCOd は SVCO と

同様に信号周波数検出回路に送られる．信号周波数検出器は RS-FF および JK-FF で構

成されている．ここでは SVCO と SVCOd の位相差を利用して NPID によって設定され

た周波数を検出し，Tr のターンオフ信号 Soff を出力する．DPWM 信号生成回路ではク

ロック信号によって生成されるターンオン信号 Son および Soff によって PWM 信号

SPWM が生成される． 
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図 3.7  ディジタルピーク電流検出器および DPWM 信号生成回路 

ディジタルピーク電流検出器のタイミングチャートを図 3.8 に示す．1 つ目の RS-FF

には PWM 信号がオンである間，SVCO と SVCOd の立ち上がりエッジが順に入力され

るので，その出力信号 Q1 の幅はに等しい．iTr が直線的に増加するため SVCO の周期

TVCO は徐々に短くなる．TVCO がより短くなると Soff に相当する JK-FF の出力信号

Q2 が反転する．ディジタルピーク電流検出器はこの瞬間をスイッチ電流のピーク値と

して遅れ時間なく検出し，瞬時に Soff を出力する．これによって，主スイッチのオン時

間 Ton が決定する．このとき，fVCO = 1 / とすると，TVCO は fVCO の逆数なので式(3.3)

および式(3.4)から次の式が成り立つ． 

 𝑓𝑉𝐶𝑂 =
1

𝑇𝑉𝐶𝑂
 

 = 𝐴𝑉𝐶𝑂{𝐴𝑖𝑇 𝑅𝑠𝑖𝑇 (𝑇 𝑛) + 𝐸 } + 𝐵 

 = 𝐴𝑉𝐶𝑂{𝐴𝑖𝑇  𝑠(𝑇 𝑛) + 𝐸 } + 𝐵 

 =
1

𝜏
 

 =
1

𝑇𝐷𝑁𝑃𝐼𝐷
 (3.5) 

ここで，es(Ton)は iL の平均値 IL および L の両端電圧 VL を用いて 
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(a) 全体図 

 

 

 

 

 

 

 

 

(b) ピーク点付近の拡大図 

図 3.8  ディジタルピーク電流検出器のタイミングチャート 
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   𝑠(𝑇 𝑛) = 𝑅𝑠𝑖𝑇 (𝑇 𝑛) = 𝑅𝑠 (
𝑉𝐿

2𝐿
𝑇 𝑛 + 𝐼𝐿) (3.6) 

と表せる．さらに，以下の式(3.7)から式(3.9)を式(3.6)に代入すると式(3.10)が得られる． 

  𝐸 =
𝑇𝑜𝑛

𝑇𝑠

𝐸𝑖

1+
𝑟

𝑅

 (3.7) 

 𝑉𝐿 = 𝐸𝑖  𝐸 = (  
𝑇𝑜𝑛

𝑇𝑠

𝑅

𝑅+ 
)𝐸𝑖 (3.8) 

 𝐼𝐿 = 𝐼 =
𝐸𝑜

𝑅
=
𝑇𝑜𝑛

𝑇𝑠

𝐸𝑖

𝑅+ 
 (3.9) 

  𝑠(𝑇 𝑛) = 𝑅𝑠 ( 
𝐸𝑖

2𝐿(1+
𝑟

𝑅
)

𝑇𝑜𝑛
2

𝑇𝑠
+

𝐸𝑖

 +𝑅

𝑇𝑜𝑛

𝑇𝑠
+
𝐸𝑖

2𝐿
𝑇 𝑛) (3.10) 

したがって，式(3.5)および式(3.10)から次の式が導出される． 

 (
𝑇𝑜𝑛

𝑇𝑠
)
2
 
2𝐿+( +𝑅)𝑇𝑠

𝑇𝑠𝑅

𝑇𝑜𝑛

𝑇𝑠
+

2𝐿(1+
𝑟

𝑅
)

𝑇𝑠𝐴𝑖𝑇𝑟𝑅𝑠𝐸𝑖
{

1

𝐴𝑉𝐶𝑂
(
1

τ
 𝐵)  𝐸 } = 0 (3.11) 

この式を Ton / Ts について解くと，式(3.12)が得られる． 

 
𝑇𝑜𝑛

𝑇𝑠
=
−𝑏±√𝑏2−4𝑎𝑐

2𝑎
 (3.12) 

ただし，式中の a，b およびｃは以下の通りである． 

 𝑎 =   (3.13) 

 𝑏 =  
2𝐿+( +𝑅)𝑇𝑠

𝑇𝑠𝑅
 (3.14) 

 𝑐 =
2𝐿(1+

𝑟

𝑅
)

𝑇𝑠𝐴𝑖𝑇𝑟𝑅𝑠𝐸𝑖
{

1

𝐴𝑉𝐶𝑂
(
1

τ
 𝐵)  𝐸 } (3.15) 

式(3.12)において解が 2 つ存在するため，解の存在条件から適切な解を判断する必要が

ある．式(3.11)の左辺を Ton / Ts の関数 g(Ton / Ts)とおいておく． 
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 𝑔 (
𝑇𝑜𝑛

𝑇𝑠
) = (

𝑇𝑜𝑛

𝑇𝑠
)
2
 
2𝐿+( +𝑅)𝑇𝑠

𝑇𝑠𝑅

𝑇𝑜𝑛

𝑇𝑠
+

2𝐿(1+
𝑟

𝑅
)

𝑇𝑠𝐴𝑖𝑇𝑟𝑅𝑠𝐸𝑖
{

1

𝐴𝑉𝐶𝑂
(
1

τ
 𝐵)  𝐸 } (3.16) 

解は 0 ≤ Ton / Ts ≤ 1 の範囲に存在する必要があるため g(0)および g(1)の符号が異な

り，かつ g(0)g(1)の符号が負である必要条件である． 

g(0)は以下の式で表される． 

 𝑔(0) =
2𝐿(1+

𝑟

𝑅
)

𝑇𝑠𝐴𝑖𝑇𝑟𝑅𝑠𝐸𝑖
{

1

𝐴𝑉𝐶𝑂
(
1

τ
 𝐵)  𝐸 } (3.17) 

(i)  g(0) ＞ 0 のとき 

式(3.17)から式(3.18)および式(3.19)が得られる．  

 𝑔(0) =
2𝐿(1+

𝑟

𝑅
)

𝑇𝑠𝐴𝑖𝑇𝑟𝑅𝑠𝐸𝑖
{

1

𝐴𝑉𝐶𝑂
(
1

τ
 𝐵)  𝐸 } > 0 (3.18) 

 
1

𝐴𝑉𝐶𝑂
(
1

τ
 𝐵)  𝐸 > 0 (3.19) 

また，式(3.5)から 1 / は fVCO の逆数に等しいので式(3.20)が得られる． 

 𝐴 𝐶𝑂𝑖𝑇 > 0 (3.20) 

この式の左辺は常に正の値を取るため成り立つ． 

(ii)  g(0) = 0 のとき 

(i)の場合と同様にして， 

 𝐴 𝐶𝑂𝑖𝑇 = 0 (3.21) 

が得られる．ピーク電流モード制御DC-DCコンバータは通常 CCMで動作させるため，

iTr が 0 になることはなく，AVCO も 0 ではないため成り立たない． 

(iii)  g(0) < 0 のとき 

こちらも(i)の場合と同様にして， 
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 𝐴 𝐶𝑂𝑖𝑇 < 0 (3.22) 

となるが，iTr や AVCOが負の値を取ることはないため成り立たない． 

したがって，(i)から(iii)より g(0) > 0 である． 

次に，g(1)について検討する．g(1)は以下の式である． 

 𝑓( ) =  
2𝐿+ 𝑇𝑠

𝑇𝑠𝑅
+

2𝐿(𝑅+ )

𝑇𝑠𝑅𝐴𝑖𝑇𝑟𝑅𝑠𝐸𝑖
{

1

𝐴𝑉𝐶𝑂
(
1

τ
 𝐵)  𝐸 } (3.23) 

(iv)  g(1) ＞ 0 のとき 

式(3.23)をもとに両辺を整理すると，次の式が得られる． 

  
2𝐿+ 𝑇𝑠

𝑇𝑠𝑅
+

2𝐿(𝑅+ )

𝑇𝑠𝑅𝐴𝑖𝑇𝑟𝑅𝑠𝐸𝑖
{

1

𝐴𝑉𝐶𝑂
(
1

τ
 𝐵)  𝐸 } > 0  

 
2𝐿(𝑅+ )

𝑇𝑠𝑅𝐴𝑖𝑇𝑟𝑅𝑠𝐸𝑖
{

1

𝐴𝑉𝐶𝑂
(
1

τ
 𝐵)  𝐸 } >

2𝐿+ 𝑇𝑠

𝑇𝑠𝑅
  

 
2𝐿(𝑅+ )

𝐴𝑖𝑇𝑟𝑅𝑠𝐸𝑖
{

1

𝐴𝑉𝐶𝑂
(
1

τ
 𝐵)  𝐸 } > 2𝐿 + 𝑟𝑇𝑠 (3.24) 

ここでも 1 / は fVCO の逆数に等しいことを考慮してさらに整理すると，式(3.25)とな

る． 

 
2𝐿(𝑅+ )𝑖𝑇𝑟

𝐸𝑖
> 2𝐿 + 𝑟𝑇𝑠  

 
2𝐿(𝑅+ )𝑖𝑇𝑟

2𝐿+ 𝑇𝑠
> 𝐸𝑖 (3.25) 

ここで，DC-DC コンバータの損失抵抗 r を無視すれば式(3.25)は 

 𝑅𝑖𝑇 ≈ 𝐸 > 𝐸𝑖 (3.26) 

となる．いま，DC-DC コンバータの主スイッチがオンである期間での関係式から検討

を行っているため，式(3.26)の左辺はほぼ Eo と同じとみなすことができる．したがって，
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降圧形 DC-DC コンバータでは式(3.26)は成り立たない． 

(v)  g(1) = 0のとき 

(iv)の場合と同様にして， 

 𝐸 = 𝐸𝑖 (3.27) 

が得られる．この式は主スイッチが常にオンである場合にのみ，限定的に成り立つ． 

(vi)  g(1) < 0 のとき 

(iv)の場合と同様にして， 

 𝐸 < 𝐸𝑖 (3.28) 

が得られる．これは降圧形 DC-DC コンバータであるため成り立つ． 

したがって，(iv)から(vi)より g(1) ≤ 0 である． 

最後に，g(0)g(1)の符号について考える．g(0)g(1)は以下の式で与えられる． 

 𝑔(0)𝑔( ) = 𝑋(𝑋  𝛼) (3.29) 

ただし， 

 𝑋 =
2𝐿(1+

𝑟

𝑅
)

𝑇𝑠𝐴𝑖𝑇𝑟𝑅𝑠𝐸𝑖
{

1

𝐴𝑉𝐶𝑂
(
1

τ
 𝐵)  𝐸 } (3.30) 

 𝛼 =
2𝐿+ 𝑇𝑠

𝑇𝑠𝑅
 (3.31) 

である．g(0)g(1)の符号は負でなければならないため，X は 0 < X < aの範囲内に存在す

る必要がある． 

(vii)  0 < Xのとき 

式(3.30)より， 

 0 <
2𝐿(1+

𝑟

𝑅
)

𝑇𝑠𝐴𝑖𝑇𝑟𝑅𝑠𝐸𝑖
{

1

𝐴𝑉𝐶𝑂
(
1

τ
 𝐵)  𝐸 } (3.32) 
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となる．これは(i)の場合と同じ不等式であるため成り立つ． 

(viii)  X < aのとき 

式(3.30)および式(3.31)より，次の不等式が得られる． 

 
2𝐿(1+

𝑟

𝑅
)

𝑇𝑠𝐴𝑖𝑇𝑟𝑅𝑠𝐸𝑖
{

1

𝐴𝑉𝐶𝑂
(
1

τ
 𝐵)  𝐸 } <

2𝐿+ 𝑇𝑠

𝑇𝑠𝑅
 (3.33) 

これの不等式は(vi)の場合と同じであるため成り立つ． 

したがって，(vii)および(viii)より g(0)g(1) < 0 が成り立つ． 

(i)から(viii)の検討によって，次の式が成り立つ． 

 𝑔(0) > 0 (3.34) 

 𝑔( ) ≤ 0 (3.35) 

 𝑔(0)𝑔( ) < 0 (3.36) 

これらの不等式から g(1) = 0 は特定の条件においてのみ限定的に成り立つためこれを除

くと，式(3.12)の 2 つの解のうち小さな方が適切な解であることがわかる．すなわち，

提案方式におけるデューティ比を表す式は 

 
𝑇𝑜𝑛

𝑇𝑠
=
−𝑏−√𝑏2−4𝑎𝑐

2𝑎
                  (0 ≤

𝑇𝑜𝑛

𝑇𝑠
≤  ) (3.37) 

となる． 

3.3  静特性 

式(3.37)において Ton / Ts がTon / Ts だけ微小変動したとすると，ei，R およびの微小

変動分ei，R およびを用いて，式(3.37)は以下のようになる． 

 (
𝑇𝑜𝑛

𝑇𝑠
+
∆𝑇𝑜𝑛

𝑇𝑠
)
2
 
2𝐿+{ +(𝑅+∆𝑅)}𝑇𝑠

𝑇𝑠(𝑅+∆𝑅)
(
𝑇𝑜𝑛

𝑇𝑠
+
∆𝑇𝑜𝑛

𝑇𝑠
) 
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 +
2𝐿(1+

𝑟

(𝑅+∆𝑅)
)

𝑇𝑠𝐴𝑖𝑇𝑟𝑅𝑠(𝐸𝑖+∆𝑒𝑖)
{

1

𝐴𝑉𝐶𝑂
(

1

τ−∆τ
 𝐵)  𝐸 } 

 = (
𝑇𝑜𝑛

𝑇𝑠
+
∆𝑇𝑜𝑛

𝑇𝑠
)
2
 
2𝐿(𝑅−∆𝑅)+{ +(𝑅+∆𝑅)}(𝑅−∆𝑅)𝑇𝑠

𝑇𝑠(𝑅+∆𝑅)(𝑅−∆𝑅)
(
𝑇𝑜𝑛

𝑇𝑠
+
∆𝑇𝑜𝑛

𝑇𝑠
) 

 +
2𝐿(1+

𝑟(𝑅−∆𝑅)

(𝑅+∆𝑅)(𝑅−∆𝑅)
)

𝑇𝑠𝐴𝑖𝑇𝑟𝑅𝑠(𝐸𝑖+∆𝑒𝑖)(𝐸𝑖−∆𝑒𝑖)
{

1

𝐴𝑉𝐶𝑂
(

(τ+∆τ)

(τ−∆τ)(τ+∆τ)
 𝐵)  𝐸 } 

 ≈ 𝑎 (
𝑇𝑜𝑛

𝑇𝑠
)
2
+ 𝑏

𝑇𝑜𝑛

𝑇𝑠
+ 𝑐 + (

2𝑇𝑜𝑛

𝑇𝑠
+ 𝑏)

∆𝑇𝑜𝑛

𝑇𝑠
+

2𝐿(1+
𝑟

𝑅
)

𝑇𝑠𝐴𝐼𝐶𝑂𝐸𝑖τ
2 ∆τ 

  
1

𝑇𝑠𝑅
2 [
𝑇𝑜𝑛

𝑇𝑠
(2𝐿 + 𝑟𝑇𝑠) +

2 𝐿

𝐴𝑖𝑇𝑟𝑅𝑠𝐸𝑖
{

1

𝐴𝑉𝐶𝑂
(
1

𝜏
 𝐵)  𝐸 }] ∆𝑅 +

𝑐

𝐸𝑖
∆ 𝑖 = 0 (3.38) 

(3.38)式から微小変化分のみを考慮すると， 

 (
2𝑇𝑜𝑛

𝑇𝑠
+ 𝑏)

∆𝑇𝑜𝑛

𝑇𝑠
+

2𝐿(1+
𝑟

𝑅
)

𝑇𝑠𝐴𝐼𝐶𝑂𝐸𝑖τ
2 ∆τ 

  
1

𝑇𝑠𝑅
2 [
𝑇𝑜𝑛

𝑇𝑠
(2𝐿 + 𝑟𝑇𝑠) +

2 𝐿

𝐴𝑖𝑇𝑟𝑅𝑠𝐸𝑖
{

1

𝐴𝑉𝐶𝑂
(
1

𝜏
 𝐵)  𝐸 }] ∆𝑅 +

𝑐

𝐸𝑖
∆ 𝑖 = 0 (3.39) 

このとき，AICO は ICO のゲインであり，式(3.40)で表される． 

 𝐴 𝐶𝑂 = 𝐴𝑖𝑇 𝑅𝑠𝐴𝑉𝐶𝑂 (3.40) 

また，は次のように表される． 

 τ + ∆τ = 𝑇 (    + ∆    ) (3.41) 

 ∆τ = 𝑇 ∆     (3.42) 

式(3.5)から fVCO の微小変動分fVCO について以下の関係が得られる． 

 𝑓𝑉𝐶𝑂 + ∆𝑓𝑉𝐶𝑂 =
1

𝑇𝐷(𝑁𝑃𝐼𝐷−∆𝑁𝑃𝐼𝐷)
 

 =
(𝑁𝑃𝐼𝐷+∆𝑁𝑃𝐼𝐷)

𝑇𝐷(𝑁𝑃𝐼𝐷−∆𝑁𝑃𝐼𝐷)(𝑁𝑃𝐼𝐷+∆𝑁𝑃𝐼𝐷)
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 ≈
𝑁𝑃𝐼𝐷+∆𝑁𝑃𝐼𝐷

𝑇𝐷𝑁𝑃𝐼𝐷
2  (3.43) 

 
∆𝑓𝑉𝐶𝑂

∆𝑁𝑃𝐼𝐷
≈

1

𝑇𝐷𝑁𝑃𝐼𝐷
2 (3.44) 

式(3.43)において式(3.4)の関係を用いると 

 𝑓𝑉𝐶𝑂 + ∆𝑓𝑉𝐶𝑂 =
1

𝑇𝐷(𝑁𝑃𝐼𝐷−∆𝑁𝑃𝐼𝐷)
 

 =
1

𝜏−∆𝜏
=

𝜏+∆𝜏

(𝜏−∆𝜏)(𝜏+∆𝜏)
≈
𝜏+∆𝜏

𝜏2
 (3.45) 

 
∆𝑖𝑇𝑟

∆τ
=

1

𝐴𝐼𝐶𝑂τ
2 (3.46) 

となる．さらに，式(3.5)から 

 𝑓𝑉𝐶𝑂 + ∆𝑓𝑉𝐶𝑂 = 𝐴 𝐶𝑂(𝑖𝑇 + ∆𝑖𝑇 ) + 𝐴𝑉𝐶𝑂𝐸 + 𝐵 (3.47) 

 
∆𝑖𝑇𝑟

∆𝑓𝑉𝐶𝑂
=

1

𝐴𝐼𝐶𝑂
 (3.48) 

が得られる．，R およびei に対するTon / Ts の関係は次のようになる． 

 

∆𝑇𝑜𝑛
𝑇𝑠

∆τ
=  

2𝐿(1+
𝑟

𝑅
)

(
2𝑇𝑜𝑛
𝑇𝑠

+𝑏)𝑇𝑠𝐴𝐼𝐶𝑂𝐸𝑖τ
2
 (3.49) 

 

∆𝑇𝑜𝑛
𝑇𝑠

∆𝑅
=

1

𝑇𝑠𝑅
2(
2𝑇𝑜𝑛
𝑇𝑠

+𝑏)
{

2 𝐿

𝐴𝑖𝑇𝑟𝑅𝑠𝐸𝑖
{

1

𝐴𝑉𝐶𝑂
(
1

𝜏
 𝐵)  𝐸 } +

𝑇𝑜𝑛

𝑇𝑠
(2𝐿 + 𝑟𝑇𝑠)} (3.50) 

 

∆𝑇𝑜𝑛
𝑇𝑠

∆𝑒𝑖
=  

𝑐

𝐸𝑖(
2𝑇𝑜𝑛
𝑇𝑠

+𝑏)
 (3.51) 

ここで，降圧形 DC-DC コンバータの静特性は式(3.7)なので，この式において微小変化

分を考慮すると 

 𝐸 + ∆e ≈
𝑇𝑜𝑛

𝑇𝑠
𝐸𝑖  

 𝐸𝑜

𝑅
+
∆𝑇𝑜𝑛

𝑇𝑠
𝐸𝑖 +

𝑇𝑜𝑛

𝑇𝑠
∆ 𝑖  𝑟

∆𝑒𝑜

𝑅
+
 𝐸𝑜

𝑅

∆𝑅

𝑅
 (3.52) 
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なので， 

 ∆e =
𝑅

𝑅+ 
(
∆𝑇𝑜𝑛

𝑇𝑠
𝐸𝑖 +

𝑇𝑜𝑛

𝑇𝑠
∆ 𝑖 +

 𝐸𝑜

𝑅

∆𝑅

𝑅
) (3.53) 

となる．式(3.49)から式(3.51)および式(3.53)を用いると，R およびei に対するeoの

式がそれぞれ導出される． 

 
∆𝑒𝑜

∆τ
=  

2𝐿

(
2𝑇𝑜𝑛
𝑇𝑠

+𝑏)𝑇𝑠𝐴𝐼𝐶𝑂τ
2
 (3.54) 

 
∆𝑒𝑜

∆𝑅
=

1

1+
𝑟

𝑅

[
 𝐸𝑜

𝑅2
+

1

𝑇𝑠𝑅
2(
2𝑇𝑜𝑛
𝑇𝑠

+𝑏)
{

2 𝐿

𝐴𝑖𝑇𝑟𝑅𝑠𝐸𝑖
{

1

𝐴𝑉𝐶𝑂
(
1

τ
 𝐵)  𝐸 }

+
𝑇𝑜𝑛

𝑇𝑠
(2𝐿 + 𝑟𝑇𝑠)

}] (3.55) 

 
∆𝑒𝑜

∆𝑒𝑖
=  

1

1+
𝑟

𝑅

(𝛼 +
𝑐

2𝑇𝑜𝑛
𝑇𝑠

+𝑏
) (3.56) 

また，NPIDに対するfVCO を fs で規格化して表すと，式(3.44)より 

 
∆𝑓𝑉𝐶𝑂 𝑓𝑠⁄

∆𝑁𝑃𝐼𝐷
=

𝑇𝑠

𝑇𝑃𝐶
 (3.57) 

である．このとき，ピーク電流の動作点を表す TPC は以下の式で表す． 

 𝑇 𝐶 = 𝑇     
2 (3.58) 

3.4  動特性 

ここでは，伝達関数を導出するために，提案方式の小信号解析を行う．ここでは，簡

単化のために VL は一定の電圧であると仮定する．この仮定において，提案方式のオン

時間の式は 

 
𝑇𝑜𝑛

𝑇𝑠
=

2𝐿

𝑇𝑠𝑉𝐿
[

1

𝐴𝑖𝑇𝑟𝑅𝑠
{

1

𝐴𝑉𝐶𝑂
(

1

𝑇𝐷𝑁𝑃𝐼𝐷
 𝐵)  𝐸 }  𝐼𝐿] (3.59) 
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であり，微小変化分を考慮すると， 

 
𝑇𝑜𝑛+∆𝑇𝑜𝑛

𝑇𝑠
=

2𝐿

𝑇𝑠𝑉𝐿
[

1

𝐴𝑖𝑇𝑟𝑅𝑠
{

1

𝐴𝑉𝐶𝑂
(

1

𝑇𝐷(𝑁𝑃𝐼𝐷−∆𝑁𝑃𝐼𝐷)
 𝐵)  𝐸 }  (𝐼𝐿 + ∆𝑖𝐿)] 

 ≈
2𝐿

𝑇𝑠𝑉𝐿
[

1

𝐴𝑖𝑇𝑟𝑅𝑠
{

1

𝐴𝑉𝐶𝑂
(
𝑁𝑃𝐼𝐷+∆𝑁𝑃𝐼𝐷

𝑇𝐷𝑁𝑃𝐼𝐷
2  𝐵)  𝐸 }  (𝐼𝐿 + ∆𝑖𝐿)] (3.60) 

となる．この式から微小変化分のみを抜き出すと次のようになる． 

 
∆𝑇𝑜𝑛

𝑇𝑠
=

2𝐿

𝑇𝑠𝑉𝐿𝐴𝐼𝐶𝑂𝑇𝑃𝐶
∆     

2𝐿

𝑇𝑠𝑉𝐿
∆𝑖𝐿 (3.61) 

ディジタル制御回路の遅れ時間を考慮して式(3.61)をラプラス変換すると，式(3.62)が

得られる． 

 
∆𝑇𝑜𝑛(𝑠)

𝑇𝑠
=

2𝐿

𝑇𝑠𝑉𝐿𝐴𝐼𝐶𝑂𝑇𝑃𝐶
∆    (𝑠)  

2𝐿

𝑇𝑠𝑉𝐿
∆𝑖𝐿(𝑠) 

 =  
2𝐿𝐺𝐴𝐷𝐴𝑒𝑜

𝑇𝑠𝑉𝐿𝐴𝐼𝐶𝑂𝑇𝑃𝐶
(  𝑖 +

𝐾𝐼𝑖

𝑇𝑠𝑎𝑚𝑝

1

𝑠
+ 𝑠  𝑖𝑇𝑠𝑎𝑚𝑝)  

−𝑠𝜏4∆  (𝑠)  
2𝐿

𝑇𝑠𝑉𝐿
∆𝑖𝐿(𝑠) 

 =  (𝐻 𝑖 +
𝐻𝐼𝑖

𝑠
+ 𝑠𝐻 𝑖)  

−𝑠𝜏4∆  (𝑠)  𝐻𝐿∆𝑖𝐿(𝑠) (3.62) 

ここで，Tsamp はサンプリング周期である．HPi，HIi，HDi および Hc はそれぞれ比例，

積分，微分および電流ゲインであり，以下のように表せる． 

 𝐻 𝑖 =
2𝐿𝐺𝐴𝐷𝐴𝑒𝑜𝐾𝑃

𝑇𝑠𝑉𝐿𝐴𝐼𝐶𝑂𝑇𝑃𝐶
 (3.63) 

 𝐻 𝑖 =
2𝐿𝐺𝐴𝐷𝐴𝑒𝑜𝐾𝐼

𝑇𝑠𝑎𝑚𝑝𝑇𝑠𝑉𝐿𝐴𝐼𝐶𝑂𝑇𝑃𝐶
 (3.64) 

 𝐻 𝑖 =
2𝐿𝐺𝐴𝐷𝐴𝑒𝑜𝑇𝑠𝑎𝑚𝑝𝐾𝐷

𝑇𝑠𝑉𝐿𝐴𝐼𝐶𝑂𝑇𝑃𝐶
 (3.65) 

 𝐻𝑐 =
2𝐿

𝑇𝑠𝑉𝐿
 (3.66) 



 

57 

 

これらの式中で，KPi，KIi および KDi はそれぞれ比例，積分および微分係数である．ま

た，iLは以下の式で置き換えることができる． 

 ∆𝑖𝐿(𝑠) =
1+𝐶𝑅𝑠

𝑅
∆  (𝑠)  

𝐸𝑜

𝑅

∆𝑅(𝑠)

𝑅
 (3.67) 

よって，式(3.62)は， 

 
∆𝑇𝑜𝑛(𝑠)

𝑇𝑠
=  {(𝐻 𝑖 +

𝐻𝐼𝑖

𝑠
+ 𝑠𝐻 𝑖) 

−𝑠𝜏 +
𝐻c(1+𝑠𝐶𝑅)

𝑅
}∆  (𝑠) +

𝐻𝑐𝐸𝑜

𝑅

∆𝑅(𝑠)

𝑅
 (3.68) 

となる． 

次に，提案方式のボード線図を導出する．式(3.68)および文献(38)から提案方式のブ

ロック線図は図 3.9 のように描け，一巡伝達関数 GOL(s)は 

 𝐺O𝐿(𝑠) = 𝐸𝑖𝐻(𝑠)𝐶(𝑠) (3.69) 

となる．このとき，C(s)および H(s)は以下の式で表せる． 

 𝐶(𝑠) =
1

𝐿𝐶

𝑠2+(
1

𝑅𝐶
+
𝑟

𝐿
)𝑠+

1

𝐿𝐶
(1+

𝑟

𝑅
)
 (3.70) 

 𝐻(𝑠) = (𝐻 𝑖 +
𝐻𝐼𝑖

𝑠
+ 𝑠𝐻 𝑖) 

−𝑠𝜏 +
𝐻𝐶(1+𝑠𝐶𝑅)

𝑅
 (3.71) 

また，ボード線図を導出するにあたって，遅れ時間要素 e-sは以下のように近似される． 

  −𝑠𝜏4 =
1

1+𝑠𝜏4
 (3.72) 

図 3.10 は HPi，HIi および HDi をパラメータとして変化させた時のボード線図であ

る．この時の回路パラメータは 
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表 3.1 の通りである．HPi を変化させた場合は，HPi が大きいほど比例制御が支配的

な帯域が広がり，500Hz 以下の帯域では位相が進むが，500Hz 付近の共振点を超えたと

ころでは位相の遅れが大きくなるため，安定余裕は小さくなる．HIi を変化させた場合

では，HIi が大きいほど低周波でのゲインが高くなる．また，共振点付近で位相が急に

回り遅れが大きくなるため，安定余裕は小さくなる．HDi を変化させた場合では，ボー

ド線図の変化はほとんど見られない．式(3.71)の第 2 項に含まれる s の一次の項のゲイ

ンを計算すると𝐻𝐶 = 256  s / V であり，図 3.10(c)では HDi は最大でも 438 s / V なの

で電流のループを加えたことによって増えた項が微分制御よりも支配的であると考え

られる． 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 3.9  提案方式のブロック線図 
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(a) 比例ゲイン HPi を変化させた場合 

 

 

 

 

 

 

 

 

(b) 積分ゲイン HIi を変化させた場合 

図 3.10  提案方式のボード線図（続く） 
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(c) 微分ゲイン HDi を変化させた場合 

図 3.10  提案方式のボード線図（続き） 
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表 3.1  回路パラメータ 

Ei 20 (V) Tsamp 10 (s) 

Eo 5 (V) Rs 0.05 ( 

L 194 (H) AiTr 23.5 

C 990 (F) AVCO 2.75 (MHz/V) 

R 5 ( AICO 3.2 (MHz/A) 

r 0.5 ( EB 2.1 (V) 

Io 1 (A) B -2.38 (MHz) 

Ts 10 (s) TD 1 (ns) 

Aeo 0.25 NPID 142 

GAD 409.6 (1 / V) ― ― 
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3.5  実験 

図 3.11は提案方式における iTr_peak に対する fVCO / fs およびの関係を示している．

fVCO は iTr_peak に比例しており，電流範囲を VCO の入出力特性の線形範囲に収めら

れていることがわかる．式(3.5)から得られる理論値とも良く一致していることが確認で

きる．さらに， = TDNPID なので，NPID の値からおよび電流値を把握することができ，

モニタリングや過電流制限機能などの保護機能にも役立てることができる．また，fVCO 

/ fs の値から 1 スイッチング周期に最低でも 40 回以上のピーク電流検出の機会があり，

式(3.42)および式(3.46)からiTr / NPID は定格付近で 15 mA，最も電流が小さいところ

では 6 mA，最も電流が大きいところでは 23 mA である． 

Io が 1 A の場合の電流検出回路の動作波形を図 3.12 に示す．は 140 ns であり，TVCO

がより小さい 130 ns になった時にピーク電流を検出していることがわかる．SPWM と

iL との間に約 100 ns の遅れが生じているが，これはドライブ回路の遅れによるもので 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 3.11  提案方式における iTr_peak に対する fVCO / fs およびの関係  
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(a) 全体図 

 

 

 (b) 周期の開始付近 (c) ピーク点付近 

図 3.12  電流検出回路の動作波形 

あると考えられる．この結果から，電流検出回路は原理通りの動作をしていることがわ

かる． 

式(3.4)によってピーク電流の指令値を設定しているが，この値は信号周波数検出回路

の検出周波数を設定していることになる．式(3.4)および式(3.57)を用いて図 3.13 に示す

ように，NPID に対して fVCO は反比例の関係にある．また，NPID が離散値であるため，

も離散値となり，その分解能は TDに依存する．したがって，TPC が大きい場合，すな

わち，fVCO が低いほどピーク電流の指令値を細かく設定できる． 

一方で，式(3.58)から電流の動作点を表す TPC において NPID および TD は従属関係

であることがわかる．ある TPC の値に対して PID 制御のビット数およびプログラマブ
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ル遅延回路の分解能を考慮する必要があり，さらに VCO の動作範囲に合わせた設定が

必要となる．図 3.14 に示すように，TPC / Ts を一定の値とした場合，TD / Ts が小さいほ

ど細かく TPC / Ts を設定できるためピーク電流を精度良く制御できるが，NPID は大き

な値を取る必要があり，PID 制御のビット数を増やす必要がある．一方で，TD / Ts が大

きい場合は PID 制御のビット数は少なくて済むが，TPC / Ts の設定が粗くなり，ピーク 

 

 

 

 

 

 

 

図 3.13  fVCO / fs および NPID の関係 

 

 

 

 

 

 

図 3.14  NPID および TD / Ts の関係 
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図 3.15  iTr / およびの関係 

電流を制御する精度も粗くなる．つまり，TD / Ts の値はピーク電流の精度を十分に保て

るようできるだけ小さな値に設定し，PID 制御のビット数は VCO の動作範囲および出

力電圧の精度を考慮した値に設定すれば良い．出力電圧の精度は以下の式で与えられる． 
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2𝑄𝐴𝐷
 (3.73) 

続いて，ピーク電流を制御する提案方式において電流指令値に相当する値に対する

iTr，Ton / Ts，Eo，Ton / Ts およびeo の関係を明らかにすることは重要であるため，

これについて議論する．式(3.46)を用いてiTr / およびの関係をグラフに描くと図

3.15 になる．上述したように，NPIDの値が大きくなり，が大きくなることでiTr / 

は小さくなり分解能が向上することがわかる．実験値と理論値の比較では，両方の結果

は良好に一致している． 

図 3.16 はに対する Ton / Ts および Eoの関係を示している．が大きな値になると，

iTr は小さくなるため Rが一定という条件では，Ton / Ts および Eo ともに小さくなる．

実験値に関しては，に対する Eoの関係のみ検証を行った．降圧形 DC-DC コンバータ

の静特性を示す式(3.7)からもわかるように，Eoは Ton / Ts に定数を掛けただけなので同 
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(a) に対する Ton / Ts の関係 

 

 

 

 

 

 

 

(b) に対する Eoの関係 

図 3.16  に対する Ton / Ts および Eoの関係 

等の結果が得られるからである．この図においても，実験結果と理論値は良好に一致し

ており，解析の妥当性が確認できる． 

に対する(Ton / Ts) / およびeo / の関係を図 3.17 に示す．NPID の値が大きくな

り，が大きくなることでiTr / が小さくなる影響を受け，(Ton / Ts) / やeo / に

関しても同様の傾向が得られる．こちらも図 3.16 の場合と同様の理由で実験値はに対

するeo / についてのみとした．この実験結果も理論値と良好に一致しており，解析

の妥当性が示されている． 

100

60

0

T
o
n

/ 
T

s
(%

)

Theoretical Value from (3.37)

80

40

20

 (ns)

250175100 125 150 200 225
0.000

0.200

0.400

0.600

0.800

1.000

100 125 150 175 200 225 250

T o
n

/ 
T s

(%
)

NPID

0.00

2.00

4.00

6.00

8.00

10.00

100 125 150 175 200 225 250

e o
(V

)

NPID

10.00

6.00

0

E
o

(V
)

Theoretical Value from (3.7) and (3.37)

8.00

4.00

2.00

○ : Experimental Value

 (ns)

250175100 125 150 200 225



 

67 

 

 

 

 

 

 

 

(a) に対する(Ton / Ts) / の関係 

 

 

 

 

 

 

 

(b) に対する Eoの関係 

図 3.17  に対する Ton / Ts および Eoの関係 

 

 

 

 

 

図 3.18  Eo-Io 特性 
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fVCO の範囲と積分レジスタの値 NI の範囲(-32000～32000)との関係から出力電圧安

定化範囲を満たすための積分ゲインを導出する．実測結果から NPIDの範囲を 250～100

とし，バイアスをこの範囲の中心である 175 付近(Io は 0.6 A 付近に相当)に設定すると

  𝑖  ≥  50/2なので，  𝑖 ≥ 0.0023となる．KIi をパラメータにした場合の提案方式の

Eo-Io 特性は図 3.18 のようになる．前述の計算から出力電圧安定化範囲を満たす KIi は

  𝑖 ≥ 0.0023なので，KIi = 0.003 のとき十分な出力電圧安定化範囲を実現していること

がわかる．また，その値以下ではバイアス点付近では出力電圧を安定化出来ているが，

バイアス点を離れるに連れて出力電圧を安定化出来ていない． 

図 3.19から図 3.22ではシミュレーションおよび実験における過渡特性を示している．

回路パラメータは Ei ＝ 20 V，C = 990 F，L = 194 ，出力電圧の目標値 Eo* = 5 V で

ある．負荷ステップは図 3.18 中の P1 から P2へと変化する．KP および KD はリミット

サイクルによる振動を抑えるために 1 に設定しており，また安定化範囲を確保できるよ

うに KIi を 0.003 から 0.1 まで変化させている．KIi を大きくするに連れて過渡特性は改

善されるが，振動的な応答になり，eo および iL のオーバーシュートやアンダーシュー

トが増えてしまう．したがって系の安定性を確保しつつ，eo および iL のオーバーシュ

ートやアンダーシュートが許される範囲で KIi を大きく設定すれば，より高速な応答が

得られる．図 3.19(a)では NPID の値の変化も示しており，この値の変化を図 3.11 およ

び図 3.18 と比較すると，原理通りに電流およびその指令値が変化していることがわか

る．多少のリミットサイクル振動が見られるが，これは今後分解能を改善していくこと

で抑えられる． 
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 (a) シミュレーション (b) 実験 

図 3.19  提案方式の過渡特性(Io: 0.5 A → 1 A, KP = 1, KI = 0.003, KD = 1) 

 

 

 

 

 

 

 

 (a) シミュレーション (b) 実験 

図 3.20  提案方式の実験における過渡特性(Io: 0.5 A → 1 A, KP = 1, KI = 0.005, KD = 1) 
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 (a) シミュレーション (b) 実験 

図 3.21  提案方式の実験における過渡特性(Io: 0.5 A → 1 A, KP = 1, KI = 0.01, KD = 1) 

 

 

 

 

 

 

 (a) シミュレーション (b) 実験 

図 3.22  提案方式の実験における過渡特性(Io: 0.5 A → 1 A, KP = 1, KI = 0.1, KD = 1) 
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を改善できた．本章の結論を以下に示す． 

(1) 電流－周波数変換による新しいピーク電流検出回路を実現することによって，デ

ィジタル制御では困難とされてきたピーク電流検出を可能とした． 

(2) 静特性の式から制御値の微小変化に対するリアクトル電流，デューティ比および

出力電圧の微小変化の式を導出した． 

(3) 静特性の解析から電流と制御値との関係を明らかにし，制御値を利用して実際の

電流値を把握できることを確認した． 

(4) 動特性解析から PID 制御ゲインによる特性の変化を明らかにし，動特性が改善さ

れていることを確認した． 

(5) 実験結果から原理通りの動作を行い，ピーク電流が正しく検出でき，メインスイ

ッチをターンオフしていることを確認した． 

(6) 静特性解析によって導出された電流指令値に対するスイッチ電流，デューティ比

および出力電圧の関係について実験により検証し，その妥当性を示した． 

(7) VCO の動作範囲から制御値の範囲を導出し，その範囲にそって積分ゲインを決定

することで，出力電圧安定化範囲を担保できる積分ゲインを明らかにした． 

(8) 実験結果から過渡時でも良好な応答を得られている確認し，動特性が改善した分，

従来の PID 制御よりも高いフィードバックゲインを設定でき，それによって高速

な応答を実現できた． 
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第4章 フィードバックゲイン切り替え方式 DC-DCコンバータ 

4.1  まえがき 

第 2 章および第 3 章の制御手法では，従来のディジタル制御 DC-DC コンバータの構

成に追加で A-D コンバータあるいは VCO を必要としていた．その一方で，追加回路を

必要とせず，ディジタル制御の特長を活かして簡単に実装でき，高速応答化が可能な制

御手法についても検討する必要がある．ただし，このような手法では高速 PD 制御のよ

うに根本的に遅れ時間を短縮するわけではなく，また，電流モードのように大幅に安定

性を改善するわけではない．したがって，系の安定性を確保しなければならない場合は

前出の 2方式の方が有効であると考えられる． 

ディジタル制御における高速過渡応答化を実現する手法の 1 つとして，非線形制御が

挙げられる．従来のアナログ制御では，制御パラメータは一般的に途中で変更すること

ができないので，静特性，動特性および過渡特性の観点からそれぞれが程良い特性にな

るような値を設定するしかなく，それぞれの特性が同時に最良になる設定は実現できな

かった．また，データセンタで採用され始めている HVDC システムでは，DC バスの電

圧変動にも対応しなければならないため，制御パラメータの設定における制約条件が増

えてしまい，アナログ制御での対応は一層困難になる．ディジタル制御の場合では，制

御の自由度の高さや柔軟性を活かして，ダイナミックに制御パラメータを変更すること

ができる．つまり，状況に応じて適切に制御パラメータを変更することで，アナログ制

御では実現できないような優れた応答性を実現しつつも，静特性や動特性が破綻しない

制御が容易に実装できる． 

この特長を利用して，これまでに回路状態の推定手法や状況に応じた制御パラメータ

の調整手法が多数提案されている(58)-(95), (105)．調整する制御パラメータとして，まず考え
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られるのが電圧のフィードバックループの制御ゲインである．基本的には，外部から特

定の信号を制御出力に注入して，それに対する回路の振る舞いを観測あるいは推定する

ことで制御ゲインを調整している(58), (59), (61), (63), (65)-(69), (73), (74), (76), (77), (83)．ゲイン調整の際の

基準は主に系の位相余裕およびクロスオーバー周波数であり，これらが所望の値となる

ように調整する．また，制御の誤差相関や補正誤差信号から調整する手法や回路モデル

による手法もある(60), (72), (85), (93)．その他には同期整流方式におけるデッドタイム調整(87), 

(90)，共振スイッチのタイミング調整(82), (86), (88)，電流推定のパラメータやランプ補償(92), (95)

の調整などを行う提案もある．これらの制御は状況に合わせて柔軟に対応できる反面，

制御の複雑化や計算量の増大および検出回路の追加を伴う．特に，電圧のフィードバッ

クループの制御ゲインを調整する手法では，系の安定性や応答性は考慮しているものの，

ディジタル制御特有のリミットサイクルによる出力電圧の振動については考慮されて

いない．リミットサイクルによる出力電圧の振動は制御ゲインとの関連があるため，こ

れを含めた調整も必要である．したがって，検出点の数を最小限に抑えつつ，より簡単

な制御則で系の特性を改善できるような方式の検討が必要である． 

本章では，電圧ループの制御ゲインに着目し，過渡特性の改善およびリミットサイク

ルの抑制を目的としてフィードバックゲイン切り替え方式 DC-DC コンバータを提案す

る．この方式では，定常時はレギュレーション特性を考慮しつつ，リミットサイクルに

よる振動を抑えられるような制御ゲインに設定しておき，過渡時には出力電圧の変動を

抑え，素早く目標電圧に収束させるために比例ゲインを高くする．その後，比例ゲイン

の切り替えのショックが生じないように指数関数的に滑らかに比例ゲインを定常時の

値に戻す．このように，定常時は制御ゲインを小さな値に設定し，過渡時の短い時間の

み比例ゲインを高くすることで状況に応じた制御ゲインの設定ができ，非常にシンプル

なフィードバックゲインの切り替えでアナログ制御では成し得なかった高速応答を実



 

74 

 

現することができる．本章では，その動作原理を述べ，動特性および出力特性について

議論を行う． 

4.2  ディジタル PID制御の制御特性 

4.2.1  P制御による分解能への影響 

DSP を用いたディジタル制御方式 DC-DC コンバータにおいて，PID 制御について議

論する前に，まず P 制御のみの場合について議論する．P 制御の演算式は 

  𝑇 𝑛 =      (  [ ]    ) (4.1) 

で表すことができる．このとき比例ゲインを変化させた場合の PWM 信号生成回路の分

解能への影響を解析的に導出する． 

式(4.1)において，出力電圧の偏差を Nerror とすると， 

  𝑒    =   [ ]     (4.2) 

とおける．この式を式(4.1)に代入して， 

  𝑇 𝑛 =       𝑒     (4.3) 

ここで，微小変化分を考慮すると， 

  𝑇 𝑛 + ∆ 𝑇 𝑛 =      ( 𝑒     ∆ 𝑒    ) (4.4) 

であり，Nerror は 

 ∆ 𝑒    = (  [ ]    )  (  [   ]    ) 

 =   [ ]    [   ] 

 = ∆ 𝑒  (4.5) 

なので，式(4.4)より，微小変化分のみを抜き出すと式(4.6)となる． 

 
∆𝑁𝑇𝑜𝑛

∆𝑁𝑒o
=    (4.6) 
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図 4.1  KP に対するNTon / Neo の変化 

このとき，NTon / Neoは P 制御の分解能を表しており，これはディジタル値であるた

め，ガウス記号を用いて式(4.7)で表すことができる． 

 
∆𝑁𝑇𝑜𝑛

∆𝑁𝑒o
= [  ] (4.7) 

KP を変化させた場合の P 制御の分解能を示すと，図 4.1 のようになる．ここでは，Neo 

= 1 としている． 

また，図 4.2 にディジタル PID 制御における回路構成を示す．QAD，QPID および

QPWM はそれぞれ A-D コンバータ，DSP の演算部および PWM 信号生成回路のビット

数である．今回は P 制御について考えているため，QPID = QP とすると，DSP の演算結

果である NTon は KP が大きくなるにしたがって，分解能が粗くなる．これは以下の式

で表される． 

 2𝑄𝑃 =
2𝑄𝐴𝐷

[𝐾𝑃]
= 2𝑄′𝑃𝑊𝑀 (4.8) 
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図 4.2  ディジタル PID 制御の回路構成 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 4.3  P 制御における KP に対する Q’PWMの変化 

A-D 変換器および PWM 信号生成回路のビット数は 12 bits としているが，DSP の演算

結果によってパルス幅変調を行うため，P制御の分解能がそのまま PWM 信号 SPWM に

反映されてしまう．つまり，SPWM は DSP の演算によって，疑似的に分解能が粗くな

ってしまう．Q’PWM はこのときの SPWM の分解能を示している．図 4.3 に KP に対す

る SPWM の分解能の変化を示す．KP を大きくすることにより，Q’PWM はビット数が

下がり，粗くなっていることがわかる． 
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4.2.2  ディジタル PID制御の過渡特性 

前節では P 制御のゲインを高くすることで，演算部での分解能が悪化し，結果的に

PWM 信号生成回路の分解能が粗くなることを示した．図 4.4 はそのことを踏まえ良好

な定常特性を得るために KP = 1，KI = 0.01，KD = 1 とした場合の過渡特性である．D 制

御のゲインは高くするとノイズ耐性が悪化するため，KD = 1 としている．各制御ゲイン

を定常時の特性から決めているため，過渡特性としては良好な特性が得られていないこ

とがわかる． 

一方で，図 4.5 は実験における KP = 10，KI = 0.01，KD = 4 とした場合の過渡特性で

ある．各制御ゲインは定常時の特性は無視し，良好な過渡特性を得るために決定した．

図 4.4 と比較すると，高速応答は得られているのだが，定常時にはリミットサイクルに

よる出力電圧の振動が起きてしまう． 

以上のことから，比例ゲインを高くすることで過渡時のアンダーシュートおよびオー

バーシュートが抑制され，高速な応答が得られるが，ディジタル制御部の精度が粗くな 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 4.4  KP = 1，KI = 0.01，KD = 1 のときの実験における過渡特性波形 
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(a) 全体 

 

 

 

 

 

 

(b) 定常時の拡大波形 

図 4.5  KP = 10，KI = 0.01，KD = 4 のときの実験における過渡特性波形 

ることで離散化の影響が顕著になりリミットサイクルによる出力電圧の振動が生じ易

くなってしまう．つまり，ディジタル制御方式 DC-DC コンバータの設計においては，

単にゲイン設定だけでは高速応答および高精度な出力電圧の制御を両立することがで

きないうえに，制御の遅れ時間による動特性への悪影響もあるため設計が難しくなる． 

4.3  回路構成および動作原理 

図 4.6 にディジタル制御方式 DC-DC を示す．Ei は入力電圧，D はダイオード，C は

出力平滑用キャパシタ，R は負荷としての抵抗，L はリアクトルである．メインスイッ
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チ Tr の時比率は，出力電圧 eoを検出し，ディジタル制御回路で処理することにより決

まる． 

図 4.7 はディジタル制御回路の回路構成を示してる．DC-DC コンバータの出力 eo を

前置増幅器に通して，A-D コンバータによってディジタル値 eo[n]に変換し，PID 制御

回路と比例ゲイン切り替え器に出力される．比例ゲイン切り替え器は過渡時に P 制御の 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 4.6  フィードバックゲイン切り替え方式 DC-DC コンバータの構成図 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 4.7  ディジタル制御回路の回路構成 
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図 4.8  比例ゲイン切り替えの模式図 

ゲインを一時的に高くし，そこから定常時の値に滑らかに減衰を行う．PID 制御回路か

らはオン幅 Ton に相当するディジタル値 NTon が出力され，PWM 信号生成回路で PWM

信号 SPWM を生成し，ドライブ回路を通して DC-DC コンバータのメインスイッチを駆

動する． 

図 4.8 は比例ゲイン切り替えの模式図であり，KP_st は定常時の比例係数の値，KP_tr

は過渡時に用いる比例係数の値である．まず，eoがしきい値 Vth1 または Vth2 を超えた

ときに過渡状態であると判定し，KP を KP_st から KP_tr に切り替える．そして KP は

式(1)に従って KP_st へと戻す．指数関数は KP を緩やかに減少させるために用いる． 

  𝑃 =  𝑃_𝑡𝑟 
 𝜆𝑡 (4.9) 

このとき，指数関数の時定数は比例ゲインの切り替え期間 TP_tr を用いて， 

  𝑃_𝑡𝑟 
 𝜆𝑇𝑃_𝑡𝑟 =  𝑃_𝑠𝑡 (𝑡 = 𝑇 _𝑡 ) (4.10) 
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 𝜆 =  
1

𝑇𝑃_𝑡𝑟
ln
𝐾𝑃_𝑠𝑡

𝐾𝑃_𝑡𝑟
 (4.11) 

と表せる． 

4.4  出力特性 

4.4.1  フィードバックゲイン切り替えのパラメータの決定 

ここでは，比例ゲイン切り替えのパラメータ設定について議論を行う．図 4.9 は提案

方式における出力電圧の過渡特性を示している．回路パラメータは Ei ＝20 V，C = 1000 

F，L = 200 H，出力電圧の目標値 Eo* = 5 V，R は 25 から 5 へとステップ変化す

る．出力電圧のオーバーシュートおよびアンダーシュートは切り替え時間 TP_tr を長く

とることで抑制できていることがわかる．収束時間に関しては，TP_tr = 10 ms 付近で特

性が変化していることがわかる．これに関して，図 4.10 に示す過渡時における応答波

形を用いて説明する．まず，切り替え時間の短い TP_tr = 1 ms の場合では，過渡時の出

力電圧の変動を抑えるのに十分な切り替え時間を確保できていない．TP_tr = 5 ms およ 

 

 

 

 

 

 

 

 

(a) アンダーシュート 

図 4.9  提案方式の出力電圧の過渡特性（続く） 
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(b) オーバーシュート 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

(c) 収束時間 

図 4.9  提案方式の出力電圧の過渡特性（続き）  
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図 4.10  TP_tr をパラメータとした時の過渡特性波形  
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び 10 ms の場合では，過渡時の出力電圧の変動を抑えることが出来ているが，比例ゲイ

ンが支配的であった分，積分レジスタへの定常偏差の蓄積が遅くなるため，切り替え時

間を過ぎてから目標値に落ち着くまでに時間がかかっている．TP_tr = 5 ms の場合では

その差は 1240，TP_tr = 10 ms の場合では 420 となっている．すなわち，比例ゲイン切

り替えの終了時の積分レジスタの値とその最終値との差が大きく，特に，TP_tr = 5 ms

の場合は，比例ゲインの切り替えが終了すると同時に出力電圧が僅かに下がってしまっ

ている．そのため，収束時間を測定する基準にしている Eo*の±0.5%を僅かに超えてし

まい，収束時間が長くなっている．TP_tr = 14 ms に設定すると，比例ゲイン切り替え時

間の終了までに積分レジスタの値も最終値との差が 160と小さくなっているため，eoが

Eo*の±0.5%以内に素早く収まっている．したがって，TP_tr は 14 ms に設定する．この

ときの過渡特性を抜き出し，KP_tr をパラメータにしたものが図 4.11であり，この図か

ら KP_tr = 30 のとき良好な過渡特性を得られていることがわかる． 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

(a) アンダーシュート 

図 4.11  TP_tr = 14 ms のときの出力電圧の過渡特性（続く） 
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(b) オーバーシュート 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

(c) 収束時間 

図 4.11  TP_tr = 14 ms のときの出力電圧の過渡特性（続き）  
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4.4.2  提案方式および従来 PID制御の比較 

図 4.12 および図 4.13 は従来 PID 制御および提案方式の出力電圧の過渡特性波形であ

る．ただし，実験では DSP での指数関数の実装ができなかったため，過渡時に KP を直

線的に減衰させている．また，収束時間の測定基準は実験でのノイズ等の影響を考慮し

て，目標電圧の±1%としている．提案方式および従来 PID 制御ともにシミュレーショ

ン結果と実験結果が良好に一致しており，提案方式は従来 PID 制御と比較して，アンダ

ーシュートは 54%，オーバーシュートは 38%，収束時間は 71%改善している．実験で

は，シミュレーションに比べて KP を直線的に減衰させている分だけ，減衰中の比例ゲ

インが高く，その影響でリミットサイクルの振動が見られているが，定常時のゲインま

で減衰すると出力電圧波形は落ち着いている． 

 

 

 

 

 

 

 

 

 (a) シミュレーション (b) 実験 

図 4.12  従来 PID 制御の出力電圧の過渡特性波形 
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 (a) シミュレーション (b) 実験 

図 4.13  提案方式の出力電圧の過渡特性波形 

 

 

 

 

 

 

 (a) シミュレーション (b) 実験 

図 4.14  入力電圧変動を考慮した場合の従来 PID 制御の出力電圧の過渡特性波形(Ei = 16 V) 

 

 

 

 

 

 

 

 

 (a) シミュレーション (b) 実験 

図 4.15  入力電圧変動を考慮した場合の提案方式の出力電圧の過渡特性波形(Ei = 16 V)   
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 (a) シミュレーション (b) 実験 

図 4.16  入力電圧変動を考慮した場合の従来 PID 制御の出力電圧の過渡特性波形(Ei = 24 V) 

 

 

 

 

 

 

 (a) シミュレーション (b) 実験 

図 4.17  入力電圧変動を考慮した場合の提案方式の出力電圧の過渡特性波形(Ei = 24 V) 

 

 

 

 

 

 

 (a) シミュレーション (b) 実験 

図 4.18  入力電圧変動を考慮した場合の従来 PID 制御の出力電圧の過渡特性波形(Ei = 12 V)   
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 (a) シミュレーション (b) 実験 

図 4.19  入力電圧変動を考慮した場合の提案方式の出力電圧の過渡特性波形(Ei = 12 V) 

次に，HVDC システムにおける DC バス電圧の変動を考慮して，Ei が±20%変動した

場合，つまり Ei = 16 V および Ei = 24 V とした場合の従来 PID 制御および提案方式の出

力電圧の過渡特性波形を図 4.14 から図 4.17 に示す．いずれの場合でも提案方式は優れ

た過渡特性を示しており，Ei = 16 V の場合にはアンダーシュートは 59%，オーバーシ

ュートは 47%，収束時間は 90%改善，Ei = 24 V の場合にはアンダーシュートは 60%，

オーバーシュートは 25%，収束時間は 80%改善している． 

さらに，DC バス電圧が許容範囲いっぱいまで下がったと仮定した場合の従来 PID 制

御および提案方式の出力電圧の過渡特性波形を図 4.18 および図 4.19 に示す．このとき

の Ei は定格値から 40%減の 12 V である．また，出力電圧安定化範囲を確保するために

KI を 0.025 に，C を 11 mF に設定する．C を大きくしたことによって従来 PID 制御に

おける過渡時の eo のアンダーシュートが 1%以下になっているため，しきい値を Eo*の

±0.5%に設定している．これまでの検討と同様に提案方式は従来 PID 制御に対して優

れた過渡特性を示していることが図 4.18および図 4.19 からわかる．eoのアンダーシュ

ートは 63%改善され，オーバーシュートは発生せずに素早く Eo*に収束している． 
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4.4  第 4章の結論 

本章では，固定のゲイン設定を用いていた従来 PID 制御では，出力電圧の制御精度，

過渡特性および動特性を同時に満足することができないことを示した．そこで，これを

解決するために，制御の柔軟性を活かしたフィードバックゲイン切り替え方式 DC-DC

コンバータを提案し，状況に応じてゲインを切り替えることで，系の安定性を破綻させ

ずにアナログ制御では実現できないような高速な応答を実現した．本章における結論は

以下の通りである． 

(1) 従来の PID 制御におけるゲイン設定の問題点を明らかにし，出力電圧の制

御精度，過渡特性および動特性を同時に満足することができないことを示した． 

(2) 過渡時の短い期間のみ比例ゲインを高くするフィードバックゲイン切り替え方

式 DC-DC コンバータを提案し，実装した． 

(3) 過渡特性および過渡時の応答波形から提案方式におけるゲイン切り替えの設定

を検討し，優れた応答性を実現できるパラメータの設定方法を明らかにした． 

(4) 提案方式では，定格入力電圧時に出力電圧のアンダーシュート，オーバーシュー

トおよび収束時間をそれぞれ 44％，33%および 82%改善できた． 

(5) HVDC システムで起こりうる入力電圧変動を考慮した検討においても同様に，提

案方式は優れた応答性を実現できることを確認した． 
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第5章 結論 

本論文では，ディジタル制御方式 DC-DC コンバータの高速過渡応答化を実現するた

めにディジタル制御の遅れ時間の問題を解決した．この遅れ時間が動特性および過渡特

性に及ぼす悪影響に対して 3 つの観点からアプローチを行い，改善を行った． 

まず，遅れ時間自体の短縮を目的とした高速 PD 制御方式 DC-DC コンバータでは，

以下の結論が得られた． 

(1) 出力電圧検出回路および制御回路の工夫によって遅れ時間自体を低減でき，良好

な過渡特性を実現しつつ，静特性も維持することができた． 

(2) 高速演算部および低速演算部に対してそれぞれ適切な性能の A-D コンバータを

用いることで，低コストな A-D コンバータの構成で十分な効果が得られた． 

(3) 実験では過渡時に従来 PID 制御と比較して出力電圧のアンダーシュートおよび

収束時間はそれぞれ 48%および 80%改善された． 

次に，動特性の大幅な改善を目的とした電流―周波数変換方式ピーク電流モード制御

DC-DC コンバータでは，以下の結論が得られた． 

(1) 電流－周波数変換を用いた新しい電流検出回路によって，リアルタイムでのピー

ク電流検出を可能とし，実装が難しいとされてきたディジタルピーク電流モード

制御を実現した． 

(2) 静特性解析によって提案方式を数式で表現し，電流指令値に対するスイッチ電流，

デューティ比および出力電圧の関係について明らかにした． 

(3) ピーク電流モード制御の実装によって系全体の動特性が大幅に改善するととも

に，その分だけ制御ゲインを高く設定できるようになり，結果として，高速応答

を実現することができた． 

(4) この方式では制御演算値から電流の値を把握することができるため，電源として
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の重要な機能である過電流制限機能や電流バランス制御を容易に実装できる．さ

らに，ディジタル制御の強みであるモニタリング機能によって電流の監視が可能

となる． 

最後に，フィードバックゲインの切り替えによる高速応答化を目的としたフィードバ

ックゲイン切り替え方式 DC-DC コンバータでは，以下の結論が得られた． 

(1) 従来 PID 制御におけるゲイン設定に関する問題を明らかにし，出力電圧の制御精

度，過渡特性および動特性を同時に満足することができないこと示した． 

(2) 過渡時にフィードバックゲインを高くし，出力電圧の変動を抑え，その後，滑ら

かに定常時のフィードバックゲインに戻すことで過渡特性を改善しつつ，定常時

の良好な静特性を実現した． 

(3) 提案方式では，出力電圧のアンダーシュート，オーバーシュートおよび収束時間

をそれぞれ 44％，33%および 82%改善できた． 

(4) 入力電圧が変動してしまうような場面においても定格時と同様に，提案方式は優

れた応答を示しており，その有効性が確認できた． 

本論文で提案されている 3 つのディジタル制御手法は，それぞれに異なった特徴を持

っている．まず，高速 PD 制御方式 DC-DC コンバータは検出回路および制御部の工夫

によって制御の遅れ時間自体を低減し，系の安定性や応答性を改善している．この方式

における検出部および制御部の構成は，特にディジタル制御に取って厳しい条件となる

高周波スイッチング電源に対して効果的であると考えられる．通常は，スイッチング周

波数の高周波化に合わせて高速で高ビットの A-D コンバータを用いるが，この方式で

は制御周期の異なる制御部に適切なサンプリング周波数およびビット数の A-D コンバ

ータをそれぞれに用意することで，検出回路のコストの上昇や演算時間が短いという制

約を克服できるためである．また，系の安定性が改善したため出力キャパシタを小型化
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できるといったメリットもある．次に，電流―周波数変換方式ピーク電流モード制御

DC-DC コンバータは，ディジタル制御では検出が非常に困難であったリアクトル電流

のピーク値をリアルタイムに捉えることを可能としている．ピーク電流モード制御の実

現は系の安定性を大幅に改善できるため，出力キャパシタを小型化できる．また，リミ

ットサイクルによる振動は考慮しなければならないが，制御ゲインを電圧モードよりも

大きく設定できるため，これによって高速応答化や広い負荷の範囲に対して出力電圧の

安定化を図ることができる．さらに，非常に高い安定性は，制御の遅れ時間の影響がよ

り顕著になる高周波スイッチング電源においてもその悪影響を十分に打ち消すことが

できる．ピーク電流の検出における分解能が課題にはなるが，検出のメカニズムとして

は高周波でもリアルタイム性は損なわれない．入力電圧の変動に対する安定性も非常に

高いため，HVDC システムのようにバス電圧が変動する場面にも強い．最後に，フィー

ドバックゲイン切り替え方式 DC-DC コンバータでは，最低限の検出回路の数およびシ

ンプルな制御則によって高速な応答を実現した．過渡時と定常時で制御ゲインを切り替

えることで，定常時ではリミットサイクルによる振動を抑制も含めて安定した動作を実

現しつつ，過渡時には非常に高い制御ゲインによって出力電圧を素早く収束させること

ができる．これによって，常に高い制御ゲインをかけているわけではないので，小型の

出力キャパシタで安定した動作が可能である．入力電圧が変動するような場面において

も，定常時の制御ゲインを低く設定している分，安定性が破綻しにくく，過渡時は高い

制御ゲインによって高速な応答が得られる． 

本研究による成果は，小型・軽量化のためにさらなるスイッチング周波数の高周波化

が進むスイッチング電源に対してディジタル制御を実装できる可能性を示しており，デ

ィジタル制御電源の発展に大きく寄与する．現状のディジタル制御電源では不安定回避

のために大きな出力コンデンサを付けることで回路が大型になり，過渡応答も遅くなっ
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てしまう．つまり，スイッチング周波数が高周波化することによって受動素子が小さく

なるとともに回路自体の応答性が良くなっても，ディジタル制御を実装するためには，

結局は大きな出力コンデンサを付けざるを得ず，回路の大型化に繋がってしまう．本研

究における成果によって，ディジタル制御電源の過渡応答が高速化されれば，不安定回

避のための大きな出力コンデンサは不要となり，受動素子の小型化による応答性の向上

の恩恵を受けつつ，さらには制御部でも過渡応答の高速化を図ることができ，回路全体

としてこれまで以上の性能を実現することができる．本研究をさらに発展させることで，

高機能を備えた小型・軽量な電源が，IoT を駆使した情報のやり取りによる高度なエネ

ルギーマネジメントを実現できるようになり，高度情報化に対応した社会に貢献できる

と考えられる． 
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