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ディジタル制御方式電流インジェク ト形

DC-DCコンバータの出力特性

松 尾 博 文*･浅 野 睦 喜**
黒 川 不二雄*

OutputCharacteristicsoftheDC-DCConverter

withCurrenトInjectedDigitalControl

by

HirofumiMATSUO*,MutsuyoshiASANO**
andFujioKUROKAWA*

DC-DCconverterswithcurrent-injectedcontrolhavebeenproposedandexamined,whichisuseful

andhaveseveralperformanceadvantagesoverconverterswiththeconventionalcontrol.Thatisthe

reasonwhynotonlytheoutputvoltagebutalsothereactorcurrentareemployedtoperformthePWMcon-

troloftheswitch.ThispaperpresentsanewdigitalcurrenトinjectedcontrolcircuitfortheDC-DCcon-

verter.First,theregulationcharacteristicsandfrequencyresponseofthisdigitallycontrolledDC-DCcon-

verterareanalyzedtheoreticallyandexperimentally.Next,therelationshipbetweenperformance

characteristicsandthecontrolcircuitparametersisdiscussedindetail.Asaresult,thedesigncriterionof

thedigitalcurrent-injectedcontrolcircuitcanbeobtained.

1.まえがき

電子計算機,通信用機器等の電子機器においては半

導体集積化技術の進歩により各回路部の IC化,小形

化が進んでいる｡また,システムの信頼性を向上させ

るために各回路部のモニタ機能の向上,インテリゼソ

ト化が検討されている1)~3㌔ このような各回路部の

小形化,多機能化に見合うように電源部においても性

能の向上が求められている4)~8)｡そのような場合に,

制御回路部をディジタル回路で構成 したディジタル制

御方式DC-DCコンバータは信頼性が高 く,モニタ

リングが容易で柔軟な制御が可能等の利点を持つた

め,その利用が注目されている｡このディジタル制御

方式 DC-DCコンバータに関しては既に幾つかの報

告がある9)~14). しかし,その回路方式や動作特性,

特に動特性に関しての十分な検討は行われていないよ

うである9)I10)I13),15)I16).

本論文では,ディジタル制御方式 DC-DCコンバー

タの動特性の改善を目的として,出力電圧 とリアク ト

ル電流の2つの変数を検出して制御を行う電流イソジ

ェク ト形 DC-DCコンバータの制御回路をディジタ

ルp-Ⅰ-D回路で構成 し,その出力電圧安定化特性

および周波数応答を明らかにする｡まず,動特性を改

善するための新 しいディジタル制御回路が提案され

この回路の動作が示されている｡次に,提案された回

路の定常出力特性および動特性が理論的,実験的に明

らかにされている｡その結果,提案 したディジタル制

御方式電流イソジェク ト形 DC-DCコンバータの安

定化モー ドは,積分制御による安定化モー ド,比例制
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御による安定化モー ドおよび安定化が計 られない閉

ループモー ドの3つに大別されることが分かった｡ま

た,入力電圧および負荷電流の変化に対する各安定化

モー ドの範囲がディジタル制御回路およびDC-DC

コンバータの変数および定数の関数 として求められ

た｡さらに,出力電圧安定化の範囲と周波数応答の関

係より,ディジタル制御回路の変数の設計指針が示さ

れた｡

2.回路構成

Fig.1はディジタル制御方式電流イソジェク ト形

DC-DCコンバータの基本回路構成である｡また,

Fig.2は提案するディジタル制御回路部の構成であ

る｡Fig.1では,出力電圧 eoおよびリアク トル電流

iLが検出されディジタル制御回路へ送られる.ここ

Rs

Fig.1 Stepdowntypedc-dcconverter.
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Fig.2 Configrationofproposeddigitalcurrent-

injectedcontrolcircuit.

で,リアクトル電流iLは検出抵抗Rsの両端の電圧es

として検出されている｡Fig.2のディジタル制御回

路では,出力電圧 ββは前置増幅器を通して出力電圧

のみのフィー ドバックループに用いられる電圧制御発

振器 VCOvに入力され,Fig.3に示す特性に従って

周波数ん に変換される｡この l/COvの出力のパルス

数をスイッチング周期 ℃ の間の予め決められた期間

βTsの間アップカウンタで数え,パルス数Nnを得る.

残 りの期間 (11β)Tsにおいて,このパルス数によ

り積分および微分動作の演算が∫およびD制御回路部

で行われ,予め設定された基準値NRの修正値NM

EIVmin EBV EIVmQX
EIV(V)

Fig.3 Voltageversusfrequencycharacteristicsof

VCOv.

が作 られる.一方,出力電圧eoは従来の回路方

式11),12) と異なり,リアク トル電流 iLの検出電圧es

と共に前置増幅器を通 して電流イソジェク トループ

に用いられる電圧制御発振器 VCOcに加えられる｡

VCOcではFig.4に示すように周波数fcが次式のよ

うに与えられる｡

EICmin EBC EICmCLX
EIC(∨)

Fig.4 Voltageversusfrequencycharacteristicsof

VCOc.

fc-GcEIC+Bc (1)

ただし,

EIC-Gc(AcRsZo+Av(Eo-Eo*)+EBC) (2)

であり,GcおよびβCはFig.4の VCOcの入出力特

性曲線のfcmin<克くfcmaxにおける直線の懐きおよび

切片,AcおよびAvはyCOcの前置増幅器の電流ゲ

インおよび電圧ゲイン,Eo*は出力電圧Eoの目標値,

EBCはVCOcの前置増幅器のバイアス電圧である｡

次のスイッチング周期ではこのyCOcの出力のパル

ス数 と基準値NRの修正値NRMが比較 され,DC

-DCコンバータにおけるスイッチ 71のオン時間

Tonが制御される.
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3.出力電圧安定化特性

ここでは,提案したディジタル制御方式電流インジ

ェク ト形 DC-DCコンバータにおける定常状態での

出力電圧安定化特性について理論的,実験的に明らか

にする｡この場合,DC-DCコンバータの動作は安

定であり,定常状態での動作および特性を解析するの

でFig.2のD制御回路部の働きは考慮に入れないも

のとする｡従って,Fig.2における基準値NRの修正

値NM は

NRM-NR-KI∑NI (3)

となる｡ただし,KIおよび∑NIは積分係数および定

常状態におけるJ制御回路部でのパルス数の積分値で

ある.式(3)において,I制御回路部のビット数をQl

とすれば,∑NIはZ制御回路部のオーバフローある

いはアンダフローにより

-(2QI- 1)≦∑Nz≦2Ql- 1 (4)

の範囲の値をとる｡式(3)および式(4)より,帖 に関

して

NR-KI(2QI- 1)≦NRM≦NR+KI(2QIl1) (5)

が得られる｡また,DC-DCコンバータにおけるス

イッチ T,のオン時間 Tonは

Ton-NM/jb

により制御される｡NM に式(5)の上阪,下限が存在

し,さらに,VCOcがFig.4のような飽和特性を示

すことを考慮すれば,ディジタル制御方式電流イソジ

ェク ト形 DC-DCコンバータの出力電圧安定化モー

ドは

(i) 積分制御による安定化モー ド

(ii) 比例制御による安定化モー ド

(iii) 閉ループモー ド

の3つに大別される｡

3.1 出力安定化特性の解析

積分制御による安定化モー ドでは出力電圧に定常偏

差は生じないため

Eo-Eo* (7)

である.従って,Fig.2の VCOvの発振周波数f再ま

fv-fv*

に固定され Fig.4の VCOcの発振周波数fcは

(8)

fc-Gc(AcRsZo+EBC)+Bc
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(9)

となる｡また,Fig.1のDC-DCコンバータのリア

ク トルLの起磁力が連続な領域では出力電圧Eoは

Eo-(Ton/Ts)Ei/(1+r/R) (10)

で表される17).ただし,7月まDC-DCコンバータの内

部損失等価抵抗である｡

スイッチ T,のオン時間 Tonの変化がI制御回路部

のオーバフローあるいはアンダフローによってのみ制

限される場合,出力電圧Eoの安定化が可能な入力電

圧Eiおよび負荷電流Zoの範囲は式(5),(6),(9)および

鋸)より,NR-NM の時に出力電圧EoがEo*になる

入力電圧Eiおよび負荷電流ZoをそれぞれEi*ぉよび

zo*とすると,それぞれ次式のようになる｡

fc*TsEo*

(1+芸)NR.KI(20ー 1)

≡EiS(1+芸)N Rjz*I(T2sOEIOI1) 的

一bI+Jbぎー4aICI

2αJ

≦Zo≦
- bI+Jb2- 4a I CI

2az

ただし,

aI-GcAcRsrTs

bI-(GcAcRsEo*+(GcEBC+Bc)r)Ts

cI-(GcEBC+Bc)TsEo*

｣ NR-KI(20I- 1))Ei*

dI-(GcEBC+Bc)TsEo*

-(NR-KI(20Il1))Ei*

jTc*-Gc(AcRsZo*+EBC)+Bc

(lう

特に,負荷電流Zoの変化に対 してスイッチ T,のオ

ン時間 Tonの変化が VCOcの飽和特性およびZ制御

回路部のオーバフローあるいはアンダフローによって

制限される場合には式(12)k次のようになる.

オーバフロー時 :

･os‡
-Kl(2QI- 1)

jTcmaxTs

アンダフロー時 :

･os‡

-KI(2QI- 1)
fcminTs

Ei*-Eo*) (14

Ei*-Eo*) (15)

次に,比例制御による安定化モー ドの範囲では式(5)

の帖 はオーバフローあるいはアンダフローに固定

されているためfcが変化することによりオン時間

Tonが制御される｡つまり,I制御回路部でオーバフ



108 ディジタル制御方式電流イソジェクト形 DC-DCコンバータの出力特性

ローが生 じている場合には,VCOcの発振周波数fc となる.ただし,

は入力電圧Eiの増加あるいは負荷電流Zoの減少と共

にfc*からfcmaxに向かってFig.4のEIC-fc特性曲

線上を移動する.この場合の入力電圧Eiおよび負荷

電流Zoの範囲は式(1),(5),(6),8Q),吊)および8g)より

fc*TsEo*
(1+芸)NR-KI(2QIl1)

･EI<NRf3-KITs2(gI壬rl))

fcmm + GcAvEo*-GcEBC-Bc

Gc(AcRs+AvR)

Gc(AcRsI A v r)

-GcAvEi*

<Zo<

(fc"肪+GcAvEo*

NR-KI(2QI-1)

jTcmaxTs

-bI+Jb2-4aICI
2aI

-GcEEC-Bc)

(16)

となる｡この安定化領域での出力電圧Eoは式(1卵こ式

(1),(3),(4)および(6)を代入することにより,次式のよ

うになる｡

Eo-
-hp+ hj;-4gpkpo

2gp
(18)

ただし,上式でgp,hpおよびkpoは次式で与えられ

る｡

gp-Gc(AcRs/R+Av)Ts

hp-(Gc(EEC-AvEo*)+Bc)Ts

kpo-
(NR-KI(2QI- 1)-)Ei

1+r/R

同様に∫制御回路部でアンダフローが生 じている場

合には,VCOcの発振周波数fcは入力電圧Eiの減少

あるいは負荷電流Zoの増加 と共にfc*からfcminに向

かって移動する.この場合の入力電圧Eiおよび負荷

電流Zoの範囲は

fcminTs(R+r)
NR+KI(2QIl1)

fcmin+GcAvEo*-GcEEC-Bc
Gc(AcRs+Av=R)

fc*TsEo*
<Ei'(1'芸)蝿 . K I(2 QI_1)

-bI+Jbj14aICp/,

G c (AcR s - A vr)

GcAvEi･

(fcWin+GcAvEo*

NR+KI(2QI- 1)

jTcm in T s

- GcEBCIBc

CZO)

cp-(GcEBC+Bc)Eo*Ts

-(NR+KI(2QIl1))Ei*

である｡この安定化領域での出力電圧Eoは

Eo-
-hp+ h3-4gpkpU

2gp

¢2)

¢3)

となる.ただしgpおよびhpは式(19)で与えられ また

kpUは次式で与えられる｡

kpU-
(NR +KI(2QI11))Ei

1+r/R
銅

また,入力電圧Eiあるいは負荷電流Zoが大きく変

化して,積分および比例制御による安定化モー ドをは

ずれた場合には閉ループモー ドになる｡このモー ドに

おける出力電圧は,∫制御回路部にオーバフローが生

じ,VCOcの出力が飽和による最大周波数fcmaxに固

定された場合には,

Eo-
NR-KI(2QI11)
fcmaxTs(1+r/R)

Ei 625)

となる｡また,∫制御回路部にアンダフローが生 じ,

VCOcの出力が最小周波数jTcminに固定された場合に

は

Eo-NR+KI(2QI- 1)
jTcminTs(1+r/R)

Ei e6)
となる｡

以上の議論は,Fig.1のDC-DCコンバータのエ

ネルギー蓄積用リアク トルLの起磁力が連続な場合に

対 して行われている. しかし,負荷電流Ioがある臨

界値以下になればリアク トルLの起磁力は不連続にな

る18).この時の出力電圧Eoは

Eo-i 5 ;Ei ¢カ

で与えられる｡ただし,T2は

T2-(-Ton+ To2n+8TsL/R))/2 ¢8)

である｡リアク トルLの起磁力が不連続な場合にも,

式(10)の代わりに式銅を用いることにより,連続な場合

と同様の解析を行うことができる｡この場合の積分一制

御による安定化モー ドと比例制御による安定化モー ド

の境界の負荷電流の値は次式より求められる｡

aDZo3+bLDZo2+CZDZo+dID-0

ただし,

alD-(GcAcRs)2

bID-2GcAcRs(GcEBC+Bc)

¢g)
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CID-(GcEBC+Bc)2

dIL)-
(NR-KI(2QI- I))2Ei

2LTs (% -I)

(30)

また,比例制御による安定化モー ドにおける出力電

圧Eoと負荷電流Ioの関係式は次式より求まる.

gpDEo3+hpDEo2+kpDEo+qpD-0 61)

ただし,武郎)でgpD,hpD,kpDおよびqpDは

gpD-2LTsIo(GcAv)2

hpD-4LTsZoGcAvtGc(AcRsZo

-AvEo*+EEC)+Bc)

kpD-2LTsIo(Gc(AcRsZo-AvEo*+EBC) (3分
+Bc)2+(NR-KI(2QI- 1))2Ei

qpD--(Nlr KI(2QI1 1))2E12
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5(a)および(b)はディジタル制御方式電流イソジェクト

形 DC-DCコンバータにおいて,∫制御回路部の積

分係数KIを変化 した場合の入力電圧Eiおよび負荷

o:KT=0
A:Kl=0.02
口:KI=0.04
∇:KI=0.06
●:Kl=0.08
Measuredvalues R=5n

Ql=10Bits
Ac三2

5.5

言 5･0

0
山 4.5

4.0
10 15 20 25

Ei(V)

(a)ForthechangeofEi

リアク トルLの起磁力が不連続な場合の閉ループ 5.5

モー ドが生じる負荷電流の範囲は次式のようになる｡

Zo<-boD + baD-4aoDCoD
2aoD

ただし,

aoD-GcAcRs

boD--G
(NR-KI(2QI- 1))2Ei

2LfBmaxTs

･AcRs+AvEo*-EBC+fcmGXIBc

CoD=
(NR-KI(2QI-1))2Ei

2LI;Bm ax T s

[cc(Av

(33)

･(Eo*-Ei*)-EBC)+fcw-Bc]

このモー ドでの出力電圧Eoと負荷電流Zoの関係式

は,

Eo-
-hoD十 haD-4goDkoD

2goD

で表される｡ただし,

goD-GcAv

hop--G

koD-

tNR-KI(2QI- 1))2Ei

2Lf3maxTs

･AcRs+AvEo*一旦BC+fcmax-Bc

_GcAcRsE12(Nlr KI(20I- 1))2

2LfBm xTs

(36)

3.2 実験および考察

次に,以上の解析結果を実験により確認する｡Fig.

言 5･0

0

山 4.5

4.0

30 35

0 1.0 2.0 3.0

10(A)

4.0 5.0

(b) ForthechangeofI｡

Fig･5 Regulationcharacteristics,takingthein-

tegralcoefficientKI OfIcontrollerasa

parameter.

電流Zoの変化に対する出力電圧安定化特性である｡

図において○,△,口,▽および●印は実験値であり,

実線は上述の解析結果より求めた計算値である｡ま

た,fs-100kHz,fc*-63.3MHz,Gc-22MHz/V,

EEC-2.8V,Bc--8.9MHz,Rs-0.05E2,NR-174,

Q7-10Bits,L-0.08mHである.この図より,実験

結果と計算結果は良く一致しており,積分制御による

安定化モー ドでは出力電圧の定常偏差は零になること

が分かる｡この積分制御モー ドによる出力電圧安定化

範囲は従来の出力電圧のみを検出するディジタル制御

方式DC-DCコンバータと同様に11)I12),積分係数KI

を増加することにより広げられる｡

Fig.6(a)および(b)にyCOcの前置増幅器の電流ゲ

インAcをパラメータにした場合の出力電圧安定化特

性を示す.Fig.6(a)の入力電圧Eiの変化に対しては

出力電圧Eoの定常偏差が零になる積分制御による安

定化モー ドの範囲は変化しないが,Fig.6(b)の負荷

電流Zoの変化に対しては電流ゲインAcの増加と共

に出力電圧Eoの安定化範囲は減少する.
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5.5

言5･0■ヽ■■
0
山4.5

4.0

5.5

言 5･0
_ヽ■■
0
山4.5

4.0

O.V:MeQSured - :CQLcuLcLted
Vqlues VGlues

R=5凸 .QlE10Bits
KI=0.06Ac=30 Ac=2

タ疫20---- - 二ザAc=30

0 15 20 25
Ei(V)

30 35

(a)ForthechangeofEi

o.A.口.∇:MeQSUred - :cQLcuLQted
VQLues vcLLues

0 1.0 2.0 3.0
Io(A)

4.0 5.0

(b)ForthechangeofI｡

Fig･6 Regulationcharacteristics,takingthecur-

rentgainAcofpre-ampliferforVCOcasa

parameter.

これらの結果より,積分制御による安定化

モー ドは積分係数KIを大きく,電流ゲイン

Acを小さく選ぶことにより広げられること Ae･.ー
が分かる｡

4.周波数応答

ここでは,ディジタル制御方式電流イソジ

ェク ト形DC-DCコンバータの周波数応答

を明らかにする｡

Fig.1において,出力電圧eoおよびリア

ク トル電流iLの定常状態からの微小変化分

AeoおよびAiL とスイッチ T,のオン時間

Tonの微小変化分ATonとの間の関係は次の

ように表される｡

ATon(S)ニー [(Hpv+(SHD+HI/S)e-STs)

･Aeo(S)+HpIAiL(S)] (39

ただし,

Hpv-撃 響 , HpI-一撃 苧 Rs

HD- 警 岸 里 H I-Kjg讐

鍋

ここで,Gは VCOyのゲイン,Aは yCOvの前置増

幅器のゲイン,KDはFig.2のD制御回路部の微分係

数である｡

Fig.1のDC-DCコンバータの状態平均化法によ

る等価回路19)-21)および式67)を考慮すれば,入力電

圧Eiおよび負荷抵抗Rの微小変化A eiおよびARに

伴う出力電圧eoの微小変化AeoはFig.7の伝達関数

表示のブロック線図により表される｡このFig.7を

基にして,ボー ド線図を措くとFig.8のようになる｡

ここで,実線はディジタル制御方式電流イソジェクト

形DC-DCコンバータ回路において VCOcの前置増

幅器の電流ゲインAcを30とした場合の計算値であ

り,破線はAc-0すなわち従来の出力電圧のみを検

出するディジタル制御方式DC-DCコンバータ13)の

計算値である｡Fig.8(a)はゲイン対周波数特性であ

り,Fig.8(b)は位相対周波数特性である｡この図よ

り,提案する方式では位相余裕は約50度であり,従来

の方式では約20度であり,従来方式に比べて本方式は

十分大きな位相余裕を持ち,動特性が改善されている

ことが分かる｡

Fig.9に提案するディジタル制御方式電流イソジ

ェクト形DC-DCコンバータの位相余裕とVCOcの

(1◆sCR)(r+sL)十R

Fig.7 Transferfunctionrepresentationofthedc-dccon-

Verterwiththeproposeddigitalcu汀enトinjectedcon-
trolcircuit.
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102

前置増幅器の電流ゲインAcの関係を示す｡この図で

Ac-0の場合が従来のディジタル制御方式DC-DC

コンバータの位相余裕である｡図において位相余裕を

50度に選ぶためにはAcは30に設定すれば良いことが

分かる｡この場合,Fig.10に示 した積分制御による

安定化モー ドにおける負荷電流Zoの最大値Immと電

流ゲインAcとの関係より,Zomx-1.5Aが求まる.

Fig.10に示すように,電流ゲインAcの増加と共に出
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力電圧の安定化範囲は減少する｡従って,電流

ゲインAcは周波数応答および出力電圧の安定

化範囲を考慮して決める必要がある｡

5.むすび

以上,ディジタル制御方式電流イソジェクト

形 DC-DCコンバータの新 しい回路方式を提

105 案し,その出力電圧安定化特性および周波数応

答を明らかにした｡その結果を要約すれば次の

ようになる｡

(1) 提案したディジタル制御方式電流イソジェ

ク ト形DC-DCコンバータの出力電圧安定

化モー ドは,積分制御による安定化モー ド,比例制

御による安定化モー ドおよび閉ループモー ドの3つ

に大別される｡

(2) 積分制御により出力電圧を安定化できる入力電圧

および負荷電流の範囲は積分係数KIを増加するこ

とにより広がる｡

(3) 周波数応答を改善するために,I/COcの前置増幅

器の電流ゲインAcを増加すると,積分制御により

出力電圧を安定化できる負荷電流の範囲は減少す

る｡一方,入力電圧の変化に対しては,出力電圧を

安定化できる入力電圧の範囲は影響を受けない｡

(4) 提案 した回路方式は従来のディジタル制御方式

DC-DCコンバータに比べて優れた動特性を持っ

ている｡

本論文で用いた解析手法は昇圧形および昇降圧形の

DC-DCコンバータにも適用でき,その結果は稿を

改めて報告する｡

最後に,本稿をまとめるに際して資料の整理,図面

の作成などに協力頂いた本学技官川原学氏に感謝しま

す｡
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