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第 1章 緒論 

 

1.1 ディジタル制御電源導入の背景 

地球環境問題だけでなく，電力発電への国全体のコスト負担を考えると各装置の電源

システムの省エネルギー化の必要性はますます大きな課題となっている。図 1.1に，日

本におけるエネルギー消費の構成比を示す(1)。産業部門の日本のエネルギー消費に示す

割合は約 43%であるが，1973 年から 2009 年までのエネルギー消費量は 0.85 倍であり，

省エネルギー化に向けた取り組みが積極的に行われていることがわかる。一方，家庭お

よび業務部門から成る民生部門においては，電子機器の普及に伴い消費エネルギー量が

大きく増大しており，1973 年から 2009 年までのエネルギー消費量は 2.4 倍となってお

り，日本のエネルギー消費の 3分の 1を占めている。そのため，民生部門では，太陽光

発電や風力発電など再生可能エネルギーを活用した省エネルギー化が求められている。 

また，図 1.2 に示す経済産業省の「技術戦略マップ 2011(2)」の民生，業務部門におい

て，HEMS および BEMS といった家庭やビルの電子機器・設備における省エネ技術が

今後開発すべき重要項目として挙げられている。HEMSの導入により，情報通信機能を

持ったスマートメータを用いて家庭で使用しているエネルギーの使用状況を把握・可視

化することで，家庭での節電意識が高まるとともに，各電子機器のエネルギーを自動制

御することが可能になる。今後は，SNSやクラウド技術の普及，IoT やビッグデータの

活用を考えると，民生部門だけでなく産業分野でも情報通信技術を活用することがさら

に増えると予想される。そのため，情報通信分野における省エネルギー化も必要不可欠

になっている。 

このような観点から，家庭等における情報通信機器・システムや再生可能エネルギー

を導入した電源システムにおける省エネルギー化のためには，電力変換器，バッテリシ

ステムおよび再生可能エネルギーを効率よくマネジメントすることが重要である(3)-(10)。
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一般に，これらの電源システムはアナログ制御回路によって構成されているため，エネ

ルギーマネジメント機能を実現するには付属の回路を必要とし，コスト高を招くため極

めて困難である。一方で，制御部分をディジタル回路で構成した場合は，エネルギーマ

ネジメント機能を容易に実現できる(11)-(20)。ディジタル制御には，以下の特徴が挙げら

れる(20)。 

(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) 経年変化による品質変化が少ない。 

(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。 

(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。 

したがって，情報通信機器や再生可能エネルギーによる電力発電システムなど，多く

の分野でそのため，電源システムにおいて，ディジタル制御の適用が検討されており，

電源システム全体の省エネ効果が期待されている。 
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1.2 スイッチング電源の役割および制御方式 

電子機器などの負荷に一定の直流電圧を供給する電源は直流安定化電源と呼ばれ，そ

の回路方式はシリーズ方式およびスイッチング方式に分類できる。現在では高効率化と

いった観点からスイッチング電源が主流となっている。スイッチング電源は，入力側が

AC か DC かによって，AC-DC コンバータおよび DC-DC コンバータに分類することが

できる。家庭では 50kHz または 60kHz の交流電圧を AC-DC コンバータによって，図

1.3 に示すように直流電圧に変換する。このままでは出力電圧に低周波リップルが生じ

てしまい，負荷に安定した電圧を供給することはできない。そのため，その後段に

DC-DC コンバータを用いることによって，負荷に一定電圧を安定供給することができ

る。 

 図 1.4にスイッチング電源の代表例として降圧形コンバータを示す。スイッチング電

源はメインスイッチ，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

る。スイッチング電源は，負荷側に供給される出力電圧をフィードバックし，目標電圧

値との誤差からスイッチのオン時間を調整することで，必要な電圧を負荷側に供給する。

図 1.5(a)に示すように，定常時においては負荷電流の変化に対してオン時間を調整する

ことで出力電圧を一定に保つことができる。入力電圧や負荷の急激な変動に対しては，

図 1.5(b)に示すように，系が不安定にならないことや，出力電圧を許容変動範囲内に抑

えるために高速応答が要求される。したがって，電源の制御回路はこれらを満足するよ

うに設計しなければならない。その他に，スイッチング電源には，低スイッチングノイ

ズ，小型化，軽量化，高効率化，高密度化や低コスト化が求められている。 
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スイッチング電源の制御方式は，図 1.6 に示すように，スイッチング周波数が固定か

変動するかで大きく 2つに大別できる。周波数固定方式は電圧モードや電流モード制御

に分けられ，周波数変動方式にはヒステリシス制御と呼ばれる方式がある。どの制御方

式も，負荷側に一定の出力電圧を供給することが目的である。本節では，スイッチング

電源の主たる部分を占める DC-DC コンバータの制御方式について，アナログ制御方式

を基に説明する。 

図 1.7 にアナログ制御方式電圧モード DC-DC コンバータを示す。電圧モードでは，

出力電圧 eoのみを制御ループに帰還し，目標電圧 Er との誤差を検出する。その後，誤

差増幅電圧（フィードバック電圧）を三角波と比較することで，三角波の周波数と等

しい一定の周波数を持つパルス信号を生成する。パルス信号のオン時間はによって変

化する。このようにしてパルスの幅が変調される方式を PWM と呼ぶ。この場合，スイ

ッチング周波数は三角波の周波数と等しくなる。電圧モードの制御回路は電圧ループし

かないためシンプルなことに加え，オン時間を短く出来るという特徴があるが，Lおよ

び Coで構成される平滑フィルタ後段の eoのみを帰還するため，電流モードやヒステリ

シス制御に比べて系の安定性が小さいという欠点がある。そのため，位相補償回路が複

雑になる。 

 

 

 

 

 

 

 

 



7 

 

 

 

図 1.6 スイッチング電源の制御方式の分類 

 

 

図 1.7 アナログ制御方式電圧モード DC-DCコンバータの基本構成 
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電流モード制御は，ピーク電流モード制御や平均電流制御方式に分けられる。ここで

は，特に優れた動特性が得られるピーク電流モード制御について説明する。図 1.8にア

ナログ制御方式ピーク電流モード DC-DCコンバータを示す。まず，メインスイッチ Tr

は，STs がオンになると同時に RS フリップフロップによってオン状態となり，この間

リアクトル電流 iL が増加する。制御回路においては，電圧モードと同様にして得られ

たが後段のコンパレータに送られる。コンパレータでは，iLに相当する電圧 esが検出

され，es がに到達した瞬間に SR がオンとなることで，瞬時にメインスイッチがター

ンオフされる。すなわち，ピーク電流モードでは，電圧モードで用いた三角波の代わり

にスイッチ/リアクトル電流およびを直接比較することで PWM 信号を生成し，オン時

間を調整する。リアクトル電流のピーク値はメインスイッチのターンオフのタイミング

を決定するために用いられる。スイッチング周波数は STs の周波数と等しい。このよう

に，電圧ループ以外に電流ループを持つピーク電流モードは，コンバータにおける平滑

フィルタ後の出力電圧だけでなくその前段のリアクトル電流も検出するため，一般的に

優れた動特性を得ることができる。また，アナログピーク電流モード制御では，ツェナ

ーダイオードを用いてに制限値を設けることにより過電流制限機能を容易に付加す

ることが出来る。さらに，電流モードは複数の電源を並列運転させる際に必要となる電

流バランス制御を導入しやすいといった利点がある。 
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図 1.8 アナログ制御方式ピーク電流モード DC-DCコンバータの基本構成 
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ヒステリシス制御はリプル制御とも呼ばれ，検出した出力電圧のリプルに対してしき

い値を設けることでスイッチのオン・オフのタイミングを決定する。ここではヒステリ

シス制御はいくつかの実装方法があるが，ここではヒステリシスウィンドウ方式につい

て述べる。ヒステリシス制御が電圧モードや電流モードと最も異なる点は，誤差電圧

を検出するためのオペアンプを使用せず，eo のリプルを用いて直接スイッチのオン・

オフを決定することである。図 1.9 に示すように，eoはヒステリシスコンパレータに入

力し，上側のしきい値に到達するとメインスイッチをターンオフし，下側のしきい値に

到達するとターンオンする。ヒステリシス制御は，このように eo を直接制御している

ため，負荷変動に対して最も応答が良いという利点があるが，スイッチング周波数が固

定でないためノイズ除去フィルタの設計が困難であることや，リプルが小さな場合に制

御が困難であるという欠点がある。 

 以上のことから，アナログ制御電源では，主に電流モード制御が古くから利用されて

いる。最初の電流モード制御の研究報告は 1978 年に行われ，その後，静特性や動特性

解析が進むことで設計手法が明らかにされた(21)-(30)。現在は，さらなる高速応答化に向

けた研究および LEDや太陽光発電システムへの応用研究が行われている(31)-(37)。これら

の制御方式を踏まえ，ディジタル制御におけるこれまでの取り組みとその問題点につい

て述べる。 
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図 1.9 アナログヒステリシス制御方式 DC-DC コンバータの基本構成 
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1.3 ディジタル制御電源の歴史および現在の基本回路構成 

ディジタル制御電源は，IC技術とともに発展した。1960 年代より ICの実用化が始ま

り，その目覚ましい発展により，TTL と呼ばれるディジタル IC が登場した。これに伴

い，1977年，ベル研究所（Bell Laboratories）によって，VCOを用いたディジタル制御

方式電圧モード DC-DC コンバータが報告されている (38), (39)。図 1.10に回路構成図を示

す。この方式では，VCOは A-D変換器として使用される。VCOとは，入力された直流

電圧を FM パルス信号列 Fv に変換する素子である。FM パルス信号の周波数は直流電

圧の大きさに比例する。VCOの後段にカウンタを用いることによって，VCOの FM パ

ルス数 Nvをカウントする。Nv は出力電圧 eoのディジタル値を表す。Nv が目標電圧値

に相当するディジタル値 Nr に到達するとメインスイッチがターンオフされる。したが

って，eo が増加すると Fv の周波数が大きくなるため，N が NR に到達する時間は短く

なり，メインスイッチ Tr のオン時間は短くなる。このようにオン時間を調整すること

で，負荷側に一定の出力電圧を供給することが出来る。また， Nr を変更することで所

望の出力電圧を得ることができる。 
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図 1.10 VCOを用いたディジタル制御方式電圧モード DC-DCコンバータ 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

L

E

T

D C

r

i eo

IoiL

o Ro

VCOCounter

Drive Circuit

FN
Comparator

Nr
t

1 2 3

1 2 3

v v

Nv



14 

 

1979 年には，ベル研究所により VCO を用いたディジタル制御方式平均電流モード 

DC-DC コンバータが提案された(40)。図 1.11 にその回路構成図を示す。その動作原理は

上述のアナログピーク電流モード制御と同様である。ただし，VCO の出力パルスの個

数はパルス検出期間の平均値を表すため，平均電流モードとなる。図 1.11 に示すよう

に，出力電圧に加えてリアクトル電流も VCOを用いて検出され，ディジタル値 Ni に変

換される。まず，出力電圧ループにおいて，図 1.8におけるオペアンプと同じ役割を持

つ減算器を用いて Nv および Nr の誤差ディジタル値 Nが検出される。そして，コンパ

レータにおいて Ni が Nに到達した瞬間にメインスイッチがターンオフされる。 

1980 年代になると，VCO を用いたディジタル制御方式電流モード DC-DC コンバー

タの静特性および動特性解析が進み，VCO を用いたディジタル制御の設計方法が明ら

かにされた(41)-(44)。さらに，1990 年代になると，電源の保護機能として重要な過電流制

限機能に関する報告も行われた(45), (46)。このようにしてディジタル制御電源の研究は進

んでいたものの，VCO には温度変化に対して出力の周波数特性が大きく影響するとい

う問題点があり，定電圧制御を行う上で，正確な出力電圧値を得ることが困難であった。 
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図 1.11 VCOを用いたディジタル制御方式平均電流モード DC-DCコンバータ 
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一方，1970 年代より DSPの開発が大きく進み，1983 年，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，Texas Instruments 社より TMS320C10 が登場した。

その後も DSP の開発は大きく進み，A-D 変換器を用いてアナログ信号をディジタル信

号として DSPに取り込むことで，VCOやカウンタを用いて実現していた演算を DSPに

よって実現できるようになった。1995 年には 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(47)。この当時の DSPは性能が十分ではなく，文献

(47)では，50kHzのスイッチング周波数（20s 周期）に対して A-D変換および演算時間

が 30s かかってしまうため，演算結果の更新に 2 スイッチング周期が必要であった。

この制御演算による遅れ時間により，ディジタル制御電源の過渡特性はアナログ制御電

源に対して悪化してしまう。さらに，20 世紀における DSP は価格が高かったことや，

電源に対する要求事項がアナログ制御で克服できるものであった。 

現在は A-D 変換器や DSP の性能が向上し，かつ安価な価格で手に入れられるように

なったため，ディジタル制御電源は大きく注目されるようになった。図 1.12 にディジ

タル制御回路を示す。ディジタル制御回路には，出力電圧 eo および制御方式により入

力電圧 Ei や負荷電流検出電圧 es が検出され，アンチエイリアシングフィルタを通過し

A-D 変換器に入力される。A-D 変換後のディジタル値は DSP に送られ，制御演算のた

めに用いられる。演算部の出力であるディジタルフィードバック値 NPIDによってスイ

ッチのオン時間が決定され，DPWM 信号生成回路により生成された PWM 信号がドラ

イブ回路を通じてスイッチのオン・オフを決定する。 
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図 1.12 ディジタル制御回路 
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図 1.13 にディジタル PWM 信号発生器を示す。NTs はスイッチング周期 Ts に相当す

るディジタル値である。図 1.13 に示すように，PWM 信号発生器には NPID および NTs

がプリセットされる。周期開始点から CLK によるカウントが開始され，カウント数が

NPID に達した時点でスイッチをターンオフする。ディジタル PWM 信号発生器におけ

る入出力の関係を式 (1.1)に示す。 

                  
sT

onT
TsN

PIDN
                         (1.1) 

図 1.14 に A-D 変換器における出力電圧検出のタイミングを示す。出力電圧検出は，

スイッチングノイズの影響を避けるため，各周期の終了前にサンプリングを行い，A-D

変換および演算処理を経て，NPID がプリセットされる。通常，A-D 変換器のサンプリ

ング周期 Tsamp は Ts と同様である。定電圧電源において，精度の高い出力電圧検出を

行うためには，A-D 変換時間が大きくても高分解能 A-D 変換器を用いる必要がある。

一方，高速応答の実現を目的にスイッチ/リアクトル電流を検出する場合は，精度より

もリアルタイム処理の方が重要である。 
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1.4 ディジタル制御電源における問題点 

電源の制御回路部をディジタル回路で構成した場合は，エネルギーマネジメント機能

を容易に実現できるが，図 1.14 に示すように A-D 変換時間および制御の処理時間によ

り遅れ時間が生じてしまう。これにより，ディジタル制御にはアナログ制御に比べて動

特性が悪化するという問題がある。動特性の悪化は機器の誤動作や破壊を招き，電源シ

ステムの信頼性を著しく低下させてしまう。したがって，ディジタル制御を普及させる

ためには高速応答制御技術が求められる(48)-(68)。 

数百 kHz から数 MHz で動作する DC-DC コンバータにおいて，A-D 変換器を用いて

スイッチ電流やリアクトル電流のピーク値を検出する場合，図 1.15 に示すように GHz

サンプリングの A-D 変換器が必要となる。そのため，アナログ制御で広く利用されて

いるピーク電流モード DC-DC コンバータをディジタル制御で実装するためには，超高

速 A-D 変換器およびディジタル信号処理回路を用いて制御回路を構成しなければなら

ず，コストが上昇するため実用的ではない。 

そこで，ディジタル制御の特徴であるプログラム演算処理を利用し，電流のピーク値

または平均値を予測する方式が提案されている(69)-(86)。図 1.16 にピーク電流予測制御に

基づくリアクトル電流波形を示す。n回目におけるスイッチング周期の開始点において

iL のサンプリングを行うことで，iL のボトム値 Iv[n]を得ることができる。オン期間に

おける iLの傾き mは(Ei-Eo) / Lである。したがって，1周期前のオン時間 Ton_n-1，Iv[n]

および mから，iLのピーク値 Ipeak[n]を予測することが出来る。この予測値を用いてフ

ィードバック制御を行うことでピーク電流モードを実現している。しかしながら，電流

予測制御は複雑な制御演算が必要であることや予測による遅れ時間のため，動特性は十

分に改善されていないようである。さらに，リアクトル電流だけでなく入力電圧用の検

出回路および A-D変換器が必要であるため，コストが上昇する。 
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また，ピーク電流および平均電流を予測する方式以外にも過渡特性を改善するための

制御手法が提案されている(87)-(90)。文献(87)-(90)では，負荷のステップ変化が生じ，出力

電圧が急変した場合に，メインスイッチをオフ（あるいはオン）に固定し，過渡電圧の

変化を抑制する方式の提案である。その期間の出力電圧をサンプルすることでキャパシ

タ電圧の最大値（あるいは最小値）とそれに基づく出力電圧の定常値への復帰のタイミ

ングを予測し，つまりオフ（あるいはオン）時間への固定されたスイッチング周期を予

測し，それ以後は円滑に通常の PID制御を行うようにしている。出力電圧の検出誤差を

相殺するためにアナログ回路を使わざるを得ないようであり，計算式に基づく予測制御

方式の限界が感じられる結果となっている。 

ディジタル制御電源を普及させ，さらなるエネルギー削減を進めるには，複雑な演算

が必要なく，低コストであり，かつ電圧モード制御に比べて動特性が改善されたディジ

タル電流モード制御電源の開発が必要である。 
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1.5 本研究の目的と意義 

スイッチング電源は小型・軽量化を実現するために高周波化が進んでいるが，これに

伴い高速かつ高分解能 A-D 変換器を用いることはコストを上昇させてしまう。したが

って，高精度な検出が必要な場合を除いては，安価でリアルタイム処理が可能な方式が

望ましい。数百 kHzから数 MHzで動作するコンバータにおいて，A-D変換器を用いて

スイッチ電流やリアクトル電流のピーク値を検出する場合，GHz サンプリングの A/D

変換器が必要となる。そのため，アナログ制御で広く利用されているピーク電流モード

DC-DCコンバータを実装するためには，超高速 A-D変換器およびディジタル処理回路

が必要となり，コストが上昇するため実用的ではない。 

本研究では， RC積分回路およびコンパレータのみで構成される新しいピーク電流検

出器を用いてリアルタイムにピーク値を検出でき，優れた動特性を有するディジタル制

御方式ピーク電流モード制御を実現した。この方式では，出力電圧は A-D 変換器を用

いて検出するが，リアクトル電流のピーク値は上述の RC積分回路およびコンパレータ

で構成されるアナログ回路によって検出される。すなわち，出力電圧のフィードバック

演算はディジタル制御回路部で行うが，電流のピーク値検出は動特性改善が目的であり，

精度よりもリアルタイム処理が求められるためアナログ回路によって行われる。これに

より，ディジタル制御の特徴を有し，かつリアルタイムに電流のピーク値検出を実現す

ることができ，電圧モード制御に比べて優れた動特性を得ることが出来た。 

また，データセンタにおけるサーバ用電源に上述の提案するディジタルピーク電流モ

ード制御を適用し，過渡特性およびエネルギーマネジメントの効果を検証した。これに

より，サーバシステムにおけるダイナミックな負荷変動に対して優れた過渡特性を示し，

かつディジタル制御による電源のアダプティブ制御を実現することにより，負荷に応じ

て電源の稼働台数が最適に切り替えられ，電力効率に大きな改善が見られた。 
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また，アナログピーク電流モード制御ではツェナーダイオードを用いることにより過

電流制限機能を容易に実現することができるが，ディジタル制御ではこれまで有効な電

流モード制御が実現されていなかったため，過電流制限機能の報告は未だ行われていな

かった。そこで，提案するディジタルピーク電流モード制御の有効性をさらに高めるた

め，過電流制限機能について検討を行い，制限値を超えるオーバーシュートが発生する

ことなく電流を制限する方式を実現した。さらに，提案方式は，アナログピーク電流モ

ード制御と異なりディジタル制御部において過電流制限値を任意の値に変更すること

が可能である。 

一般に，電流モード DC-DC コンバータは負荷が重負荷であり，リアクトル電流が

CCM のときに用いられる。電子機器等が待機または省エネモードで動作する場合は，

負荷は軽負荷となり，リアクトル電流は DCM となる。DCM では，電流が小さく検出

が困難なため電圧モード制御で動作する。DCM では，一般に出力電圧が大きく上昇す

るという問題があることが知られている。そのため，これまでに PWM信号を間欠的に

出力することで電圧上昇を抑制するバースト制御が検討されている。しかしながら，バ

ースト制御では出力電圧リプルが上昇し，電源回路の信頼性低下につながる。また，ス

イッチング周波数が変動するため，ノイズ除去フィルタの設計が困難になる。そこで，

ディジタル制御の特徴の一つであるパラメータの変更が容易である点を活かして，負荷

の状況に応じた積分ゲイン可変方式を提案し，DCM における DC-DCコンバータの問題

点を解決する。 

 本論文は，第 1章から第 6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背景および要求と問題点を明らかにし，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，提案するピーク電流検出器を用いたディジタル制御方式 DC-DC コンバ

ータの回路構成および動作原理を述べ，その静特性および動特性について検討する。 
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 第 3章では，2章で述べたピーク電流モード制御をデータセンタにおけるサーバ用電

源に適用し，過渡特性および台数切替運転による電力効率について検討する。 

 第 4章では，提案方式ピーク電流モード制御のさらなる有効性を高めるため，過電流

制限機能の回路構成および動作原理を述べ，その特性について検討する。 

第 5章では，負荷電流検出に基づく積分ゲイン可変方式の動作原理および設計方法を

述べ，軽負荷時における問題点の改善を行う。 

第 6章「結論」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 ディジタル制御方式ピーク電流モード DC-DCコンバータ 

 

2. 1 まえがき 

 ディジタル制御には多くの利点がある一方，A-D変換およびディジタル制御演算によ

る遅れ時間によって，動特性が悪化するという問題がある。したがって，ディジタル制

御を普及させるためには高速応答制御技術が求められる(48)-(68)。スイッチング電源の主

たる部分を占める DC-DCコンバータ（直流-直流変換器）の制御方式は，電圧モードお

よび電流モード方式の 2 つに大きく分けられる。DC-DC コンバータでは，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，その時比率により出力電圧を制御する。

そのため，出力には直流を得るための平滑フィルタが必要である。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段のスイッチ電流も検出するため，一般的に優

れた過渡特性を得ることができる。特に，ピーク電流モード方式は過渡特性改善に有効

である。このピーク電流モードをディジタル制御方式で実装する場合，リアルタイムに

ピーク電流を検出するためには高速 A-D 変換器が必要であるが，コストが上昇するた

め実用的ではない。また，予測制御によってスイッチまたはリアクトル電流のピーク値

を求める方法が提案されている。予測制御では複雑な演算が必要であり，予測に伴う遅

れ時間が生じてしまうため，十分に動特性を改善できない(22)-(27)。したがって，安価か

つ簡単な回路構成でリアルタイムにピーク電流を検出できる方式を用いたディジタル

制御方式を確立が求められる。 

本章では，リアルタイムにピーク電流検出を実現できる新しいディジタル制御方式ピ

ーク電流モード DC-DC コンバータを提案し，その基本特性について検討する。提案方

式では，ピーク電流検出器に RC積分回路およびコンパレータを用いる。これまで，デ

ィジタル制御で電流モード制御を実装する場合には，スイッチング周期に比べて大きな

時定数を用いた RC積分回路によってリアクトル電流を平滑し，その平均値をサンプリ
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ングし A-D 変換を行う平均電流モード制御が用いられていた。この方式では時定数が

大きいため電流の変化に瞬時に追従することが出来ず，動特性を十分に改善することが

できていなかった。一方，提案方式では電流を平滑化する必要がなく，小さな時定数を

用いることができる。電流の検出開始点は，出力電圧を PID制御することによって得ら

れた値によって変化する。電流検出開始後，連続値である RC積分電圧を用いてピーク

値を瞬時に捉えることができる。 

本章では，まず，電流の検出方式における従来の問題点を指摘し，提案方式の優位性

を明らかにする。次に，提案するピーク電流検出器を用いたディジタル制御方式ピーク

電流モード DC-DC コンバータの回路構成および動作原理を述べる。最後に，シミュレ

ーションおよび実験結果より，提案方式によってリアルタイムにピーク値が検出され，

優れた動特性を得ることを示す。 
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2. 2 従来の問題点および新しいピーク電流検出器の提案 

 スイッチング電源は小型・軽量化を実現するために高周波化が進んでいるが，これに

伴い高速かつ高分解能 A-D 変換器を用いることはコストを上昇させてしまう(8)-(11)。し

たがって，高精度な検出が必要な場合を除いては，安価でリアルタイム処理が可能な方

式が望ましい。 

 これまでディジタル制御で電流モード DC-DC コンバータを実装する場合，図 2.1(a)

に示すように RC積分回路を用いてリアクトル電流を平滑し，その平均値を検出する平

均電流モード制御が用いられている。この方式で用いる RC積分回路の時定数は，スイ

ッチング周期に比べて非常に大きいため，電流の急激な変化に追従することができない。

したがって，十分な応答性を得ることは困難である。一方，図 2.1(b)に示す提案方式は，

電流のピーク値付近のみを検出し，積分電圧がしきい値に到達するまでの時間からピー

ク値を検出する。そのため提案方式では，電流を平滑化する必要がなく，小さな時定数

を用いることができる。提案方式では，電流の検出開始点は出力電圧のフィードバック

値で決定し，RC 積分回路は小さな時定数で済むため従来方式に比べて優れた応答性を

得ることができる。 
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(a) 従来方式 

 

 

 

(b) 提案方式 

図 2.1 リアクトル電流の検出方法 
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2. 3 回路構成および動作原理 

図 2.2にディジタル制御方式ピーク電流モードDC-DCコンバータの回路構成を示す。

メイン回路は降圧型コンバータを用いている。Eiは入力電圧，eoは出力電圧，Roは負

荷抵抗，iL はリアクトル電流，Io は負荷電流，Rs はリアクトル電流の検出抵抗，Tr は

メインスイッチ，D はダイオード，L はリアクトルおよび Co はキャパシタである。本

方式では，iLに相当する電圧 esおよび eoが制御回路に送られ，メインスイッチのター

ンオフを決定する。 

図 2.3に提案するディジタル制御回路の構成図を示す。eoを検出してから遅延回路ま

での流れは，es の検出開始を決定する信号を生成する部分である。また，es を検出し

てからピーク電流検出器およびディジタルパルス幅変調（DPWM）までの流れは，ピー

ク電流検出部である。NPID は PID 制御部による演算値である。SD は電流検出のタイ

ミングを決定する信号であり，遅延回路によって生成される。Ses はピーク値の検出を

表す信号であり，Swはメインスイッチのスイッチング信号である。 

まず，eoを検出してからの流れについて説明する。eoは前置増幅器および A-D変換

器を通過後，式(2.1)によってディジタル値 eo[n]に変換される。 

  oeADGeoAoe n ][                            (2.1) 

ただし，Aeo は前置増幅器の増幅度および GADは A-D変換器の入出力における変換係

数である。Aeoの値は，使用する A-D変換器の入力電圧範囲によって決定する。 

eo[n]は PID制御部に送られ，ディジタルフィードバック値 NPIDが演算される。この

とき，n番目のスイッチング周期における NPIDは式(2.2)によって求められる。 

)()( ]1[]2[]1[   nnn oeoeDKINIKrNoePKBNPID,nN       (2.2) 

   )( ]1[ rNoeIN n                         (2.3) 
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ただし，NBは基準動作点を決定するバイアス値，Nr は出力電圧の目標値に相当するデ

ィジタル値であり，KP，KI および KD はそれぞれ比例，積分，および微分制御係数で

ある。 

図 2.4 に遅延回路の構成および信号遅延の過程を示す。遅延回路は FPGA において，

カウンタ，遅延バッファ（BF）およびマルチプレクサ（MUX）によって構成される。

遅延回路では，NPIDをもとに遅延時間 TDが決定する。TDは，スイッチング周期の開

始から iL の検出開始までの時間を表す。カウンタにおける 1 クロック毎の遅延時間を

TDCおよび遅延バッファ 1個あたりの遅延時間を TDBとすると， 

TD = TDCX + TDBY             (2.4) 

となる。ただし，Xおよび Y はそれぞれカウンタのカウント数および遅延バッファの個

数であり，TDB は TDC /10である。この場合，Xは NPID/10の商であり，Yは NPID/10

の剰余となり，NPIDは式(2.5)のように表すことができる。 

NPID = 10X + Y                          (2.5) 

例として，NPID=1234 のとき，X=123 および Y=4である。TDBが 1nsの場合，TDC=10ns

となり，スイッチング周期の開始から 1234ns 経過後，電流検出が開始される。このよ

うに，遅延バッファを用いることで高い分解能を実現するとともに，FPGA全体におけ

るクロックのカウント数を少なくし，高周波クロックの使用を避けることができる。信

号 S1 に対して，S2 はカウンタを通過後の信号および SD は遅延バッファを通過後の信

号を表す。SDがターンオンするとき，電流検出が開始される。 

次に，リアクトル電流 iL は検出抵抗 Rs によって電圧 es として検出され，前置増幅

器を通ることにより以下のように変換される。 

es = AcRsiL                             (2.6) 

ただし，Ac は前置増幅器の増幅度である。 
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es は図 2.5に示すピーク電流検出器に入力される。ピーク電流検出器は RC積分回路

およびコンパレータのみで構成される。遅延回路で生成された SDがターンオフすると，

積分回路の出力電圧 vrcが上昇する。vrc はコンパレータに送られ，しきい値 Vthを超え

るとコンパレータの出力信号 Sesがターンオンする。この瞬間がピーク電流検出を表す。 

ピーク電流検出における各信号の動作を図 2.6に示す。SDは各周期の始まりから TD

だけ遅れてオンになる信号であり，電流検出のタイミングを決定する。その後，電流検

出が始まり vrc が Vth に達した瞬間 Ses がオンになり，メインスイッチがターンオフす

る。図 2.6 における Tcs は積分時間，すなわち電流検出時間を表し，式(2.7)によって表

される。 


















peakIsRcA

thV
τlncsT 1                        (2.7) 

また，提案方式において，Tonは 

Ton = TD + Tcs                          (2.8) 

と表される。 
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図 2.2 ディジタル制御方式ピーク電流モード DC-DCコンバータ 

 

 

 

 

図 2.3 提案方式制御回路 
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(a) 回路構成 

 

 

(b) 動作波形 

図 2.4 遅延回路 
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図 2.5 ピーク電流検出器 

 

 

 

図 2.6 ピーク電流検出部における動作波形 

 

 

 

 

 

 

C

R
Vth

i

i

R

S

Q

Q
esA c vrc

S cs

S D

V

S

S

S

i

v
t

Ton

rc

t

t

t

t

w

cs

D

L

th
TD

Tcs

Ipeak



36 

 

2. 4 静特性 

 提案するディジタル制御方式ピーク電流モード DC-DC コンバータにおける静特性を

シミュレーションおよび実験により確認した。回路シミュレータは PSIM を用いた。回

路パラメータを表 2.1に示す。Eo*は出力電圧目標値，fsはスイッチング周波数および I

c は臨界電流を表す。遅延回路および DPWM は FPGA(XILINX Virtex-5)によって実装さ

れている。データの評価を容易にするため，eoの A-D変換および PID 制御器は，DSP(T

MS320C6713-225)を用いている。通常，ピーク電流モード DC-DC コンバータでは，時

比率が 0.5 を超えると低調波発振現象が発生するため，スロープ補償と呼ばれる手法に

よってこの現象を防ぐ。今回はスロープ補償を用いず，時比率は 0.5以下で動作させる。 
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表 2.1 回路パラメータ 

パラメータ 値 

Ei 15 V 

Eo* 5 V 

L 175 H 

Co 285 F 

Rs 0.05  

fs 100 kHz 

Ic 0.1 A 

A-D変換器 14 bit 

Aeo 0.25 

GAD 2000 

TDC 10 ns 

TDB 1 ns 

NTs 10000 

NB 3030 

NR 2500 

Ac 128 

 1.32 s or 2.64 s 

Vth 0.8 V 
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 定常時における出力電圧 Eoのレギュレーション特性の実験結果を図 2.7に示す。PID

制御器において，KP は 5，KI は 0.07 および KD は 1 である。電流モード DC-DC コン

バータは，軽負荷時には電圧モードに切り替わる。そのため，動作範囲は 0.2Aから 1A

とする。P1 および P2 は Io が 0.5A および 1A のときの点を示す。P1 および P2 におけ

る制御特性および観測波形は後述する。図 2.7 より，動作範囲において，Eo*が維持さ

れていることが確認できる。これは，Io の変化に伴い Tcs が変化するのに対し，Eo の

ディジタルフィードバック値 NPIDが式(2.2)により更新され，その結果 TDが Ioに対し

て変化しているためである。 

 図 2.8 に定常時における Tcs の値を示す。図 2.8 に示すように，計算値，シミュレー

ション値および実験値は良好に一致している。Tcs の計算値は，式(2.7)において Ipeak

に Io+0.1 を代入することで得られる。図 2.6に示すように Ipeak および Ics の誤差は Tcs

が大きいほど大きくなる。そのため，Io が小さくなるにつれて計算値との誤差が拡大し

ていることがわかる。また，実験値より Tcs は 320ns から 2200ns の間で変化しており，

P1では 664ns および P2では 320ns である。提案方式の Tonは式(2.8)より Tcs および TD

から決定する。また，Eo*/Ei は 0.33 および Ts は 10s であるため，損失を考慮しない

場合，定常時の基準となる Tonは 3.3s である。したがって，良好なレギュレーション

特性を満たすには Tcsが 3.3s 以下であればいい。今回，Tcs の最大値は 2200ns(=2.2s)

であるため，この条件を満たしている。 

 図 2.9 に定常時における TD の値を示す。実験値において，TD は 980ns から 2940ns

の間で変化しており，EoがEo*を維持するためにNPIDを基に算出される。実験値より，

P1では 2540ns および P2では 2940ns である。計算値には，以下に示す降圧形コンバー

タの入出力特性の関係式が用いられている。 

sT
iE

orIoE
onT 

                             (2.9) 



39 

 

ただし，r はメイン回路の損失抵抗を表しており，ここでは 0.23である。計算値は，

式(2.8)に式(2.7)および(2.9)を代入することで得られる。実験では，SD がターンオフし

てから電流検出が開始されるまでに 240ns の遅延が生じる。この遅延は R-Sフリップフ

ロップによるものであり，計算値にはこの遅れ時間も含まれている。 

 P1 および P2 における電流検出部の観測波形を図 2.10 および 2.11 にそれぞれ示す。

観測波形より，実験結果は図 2.6の原理図と同様に動作している。また，TDおよび Tcs

は図 2.9 および 2.10 と同じ値である。SD がターンオフし 240ns 経過後，リアクトル電

流の検出が開始される。その後，vrc および Vth によって瞬時にピーク電流を捉え，メ

インスイッチがターンオフされていることが確認できる。 
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図 2.7 実験における提案方式のレギュレーション特性 
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図 2.8 定常時における Tcs 

 

 

 

 

図 2.9 定常時における TD 
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(a) 1s/div. 

 

 

(b) 400ns/div.（拡大） 

図 2.10 P1におけるピーク電流検出部の観測波形 
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(a) 1s/div. 

 

 

(b) 400ns/div.（拡大） 

図 2.11 P2におけるピーク電流検出部の観測波形 
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2. 5 動特性 

 本節では，まず提案方式の伝達関数の導出を行う。 

 図 2.2の降圧形コンバータにおいて，微小変化分を考慮したラプラス変換表示による

等価回路は図 2.12 のように表すことができる。図 2.12より， 

 )()()()()( sLirLs
sT

sieonTiEsonTsoe 


 


  (2.10) 

 

oR
soR

oR
oEsoe

oR
oRosC

oR
soR

oR
oE

oRosC
osCoR

soesLi

)()(1

)(

/1
/

)()(


















 (2.11) 

式(2.10)に式(2.11)を代入し，について整理すると，式(2.12)が得られる。 

 
















oR

soR
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oErLs
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  (2.12) 

ただし， 

 
)1(1)1(2

/1)(

oR
r

oLCoLC
ss

oLCsG


  (2.13) 

式(2.12)より，降圧形 DC-DC コンバータにおける伝達関数表示のブロック線図は図

2.13 のように表すことができる。 
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図 2.12 降圧形コンバータのラプラス変換表示における等価回路 

 

 

 

 

図 2.13 降圧形コンバータの伝達関数表示 
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一方，制御回路の伝達関数を用いたブロック線図は図 2.14 のように表すことができ

る。Hv(s)は出力電圧の PID制御における伝達関数を表し， 

 DsH
s
IH

PvHsvH )(  (2.14) 

ただし， 

 
TsN

ADGeoAPK
PvH   (2.15) 

 
sTTsN
ADGeoAIKHI


  (2.16) 

 
TsN

sTADGeoAIKHD   (2.17) 

ここで，制御による遅れ時間およびアンチエイリアスフィルタの影響を考慮すると，式

(2.14)は 

 1
21

)( 



se
s

DsH
s
IH

PvH
svH 





  (2.18) 

と表すことができ，遅れ時間を 

 
11

11




s
se


  (2.19) 

と近似すると，Hv(s)は以下のように表すことができる。 

 
ss

IHPvsHDHssvH





)21(2

2
)(


 (2.20) 

また，電流検出については，式(2.7)を近似すると， 

 
LisRcA

thVτ
csT


  (2.21) 

となる。ここで，iL が IL*からiL だけ微小変化したとすると，Tcs/Ts は式(2.21)によ

り求められる。 
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 (2.22) 

式(2.22)をラプラス変換すると， 

 )(2*
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sLi

sTLIsRcA
thVτ

sT
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  (2.23) 

したがって，電流ゲイン HPi は， 

 
sTLIsRcA

thVτ
PiH 2*


  (2.24) 

よって，図 2.14におけるTon/Ts は，以下のように表すことができる。 

 )()()()( sLiPiHsoesvH
sT

sonT



  (2.25) 

ここで， )(sLi を消去し，Ton/Ts およびeo の関係を明らかにするために，式(2.25)

に式(2.11)を代入すると， 

 
oR

soR

oR
oE

PiHsoesPCMH
sT

sonT )()()()( 



  (2.26) 

ただし， 

 












 
 PiH

oR
oRosCsvHsPCMH 1)()(  (2.27) 

式(2.27)より，制御回路のブロック線図は図 2.15 のように書き換えられる。したがっ

て，図 2.13および図 2.15 により，提案方式の一巡伝達関数表示が図 2.16 のように得ら

れる。図 2.16 において，一巡伝達関数 T(s)は， 

 )()()( sPCMHsGiEsT   (2.28) 

となる。式(2.28)を用いることにより，ボード線図を描くことで提案方式の安定性解析

を解析することができる。 
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図 2.14 制御回路の伝達関数表示 

 

 

 

図 2.15 )(sLi を消去した場合の制御回路の伝達関数表示 

 

 

 

図 2.16 提案方式ピーク電流モード DC-DCコンバータのブロック線図 
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図 2.17に，従来電圧モード PID制御方式および提案方式のボード線図を示す。1=10s

および2=6.8s である。ゲインが 0になるときの位相を読み取り，-180 度との差を計算

することで位相余裕がわかる。表 3.2 に，Roが 5のときの位相余裕をそれぞれ示す。

図中の(A)の線は，KP=2, KI=0.005, KD=1のときの従来方式におけるボード線図である。

(A)の従来方式の位相余裕は 19度であった。(B)および(C)は，従来方式と同じ PID制御

係数を用いたときのボード線図であり，表 2.2 に示すように異なるを用いている。

=1.32s である (B)の位相余裕は 37 度であり，=2.64s である(C)では 52 度である。

このことから，提案方式は，従来方式に比べて大きく安定性が改善されていることがわ

かる。さらに，(C)の時の方が高い安定性を有する。(D)では，=2.64sとし，従来方式

よりも安定性を損なわないように PID 制御係数を大きくした時のボード線図であり， 

KP=5, KI=0.07, KD=1 である。この場合，位相余裕は 20度となり，従来方式に比べて位

相余裕が悪化することなく PID制御係数を大きくできる。したがって，過渡特性改善が

期待できる。 
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図 2.17 従来方式および提案方式のボード線図 

 

 表 2.2 従来方式および提案方式の位相余裕  

制御方式 m (deg) 

(A) 従来方式 (KP=2, KI=0.005, KD=1) 19 

(B) 提案方式 (KP=2, KI=0.005, KD=1, =1.32s) 37 

(C) 提案方式 (KP=5, KI=0.07, KD=1, =2.64s) 52 

(D) 提案方式 (KP=5, KI=0.07, KD=1, =2.64s) 20 
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次に，従来の電圧モード PID制御および提案方式の過渡特性の比較を行う。以下，負

荷のステップ幅は 0.5A（P1）から 1A（P2）である。提案方式のは 2.64s である。 

 図 2.18 に KP が 2 のときの従来方式における過渡特性を示す。KI は 0.01 および KD

は 1 である。図 2.18 より，シミュレーションおよび実験結果は良好に一致している。

従来方式では，NPIDの値のみで Tonが決定する。負荷ステップ後，eoが減少するため

NPIDは増加する。実験結果より，eoの収束時間は 2.1ms，eoのアンダーシュートは 4.8%

および iLのオーバーシュートは 31%であった。 

 図 2.19 に従来方式と同じ PID 制御パラメータを用いた時の提案方式の過渡特性を示

す。シミュレーション結果に示すように，提案方式の Tonは TDおよび Tcs によって決

定する。負荷ステップ前後の定常状態においては，Tcsの値は P1および P2の値と等し

くなる。負荷ステップ後，Tonは増加するが Tcsは減少し，iLのオーバーシュートを抑

制する。実験結果より，eo の収束時間は 8.0ms，eo のアンダーシュートは 5.6%および

iLのオーバーシュートは 6.4%であった。従来方式に比べて eoの収束時間やアンダーシ

ュートは改善されていないが，iL のオーバーシュートは 77%改善することができた。

また，従来方式に比べて系が安定になっていることがわかる。そのため，提案方式にお

いて eoの収束時間やアンダーシュートを改善するためには KPおよび KIを大きくすれ

ば良い。 

 図 2.20に KPを 5および KI を 0.07にしたときの提案方式の過渡特性を示す。PID制

御パラメータを大きくしたため，TD および Tcs が負荷ステップ後に急激に変化してい

ることがシミュレーション結果より確認できる。実験結果より，eoの収束時間は 0.98ms

および eoのアンダーシュートは 4.1%になった。また，iLのオーバーシュートは 24%で

あった。結果として，提案方式は従来方式に比べて iL のオーバーシュートを悪化させ

ることなく優れた動特性を示すことが確認できた。eo の収束時間およびアンダーシュ

ートはそれぞれ 53%および 15%改善された。 
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図 2.18 従来方式における動特性（KP=2, KI=0.01, KD=1） 
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2. 6 第 2章のまとめ 

 提案するディジタルピーク電流モード制御におけるまとめを以下に示す。 

 

(1) RC積分回路およびコンパレータを用いた新しいピーク電流器を提案し，ディジタ

ル制御方式ピーク電流モード DC-DCコンバータを実装した。 

 

(2) 静特性におけるシミュレーションおよび実験結果から，提案方式はリアルタイム

に電流のピーク値を検出することができることを確認した。 

 

(3) 実験結果における出力電圧のディジタルフィードバック値および電流の積分時間

が，それぞれの式から導出された値と等しくなることから，提案方式が正しく動

作していることを確認した。 

 

(4) 動特性解析から，同じフィードバックゲインを用いた時，提案方式は従来方式に

比べて位相余裕が大きく改善されることを確認した。また，シミュレーションお

よび実験における過渡特性から，提案方式を用いることによって安定性が向上し

ていることを確認した。 

 

(5) 提案方式では，従来方式よりも大きなフィードバックゲインを用いることによっ

て，リアクトル電流のオーバーシュートを悪化させることなく，出力電圧の過渡

特性を改善することが出来た。結果として，出力電圧の収束時間は 53%，またア

ンダーシュートは 15%改善することができた。 
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第 3 章 データセンタにおけるサーバ用電源のためのディジタル制御方式ピーク電流

モード DC-DCコンバータ 

 

3. 1 まえがき 

 情報通信分野で取り扱う情報量および IT 機器の増大に伴い，電源システムにおける

消費エネルギーの削減が重要な課題となっている。そのため，この分野における省エネ

ルギー化を目指し，新エネルギー・産業技術総合開発機構（NEDO）によるグリーン IT

プロジェクトが 2008 年より発足された。本プロジェクトの主な目的は，データセンタ

におけるサーバシステムの年間消費電力量を 30%以上削減することである。 

まず，本プロジェクトでは，直流 380 V で ICT (Information and Communication 

Technology) 装置に電力を供給する直流給電方式を世界に先駆けて採用し，その省エネ

効果の検証を行った(57), (59), (61), (63)。図 3.1および図 3.2に，データセンタにおける交流給

電システムおよび直流給電システムを示す。図 3.1 より，交流給電システムにおける電

力変換回数は 4回と多いことから，電力損失が大きいという問題点があった。一方，図

3.2 より，直流給電システムの電力変換回数は 2 回のみであるため，従来の交流給電シ

ステムに比べて電力損失を大きく減らすことが出来る。また，既に導入されている直流

給電システムとして，ICT 分野では 48V 直流給電システムが使用されているが，本プロ

ジェクトでは 380V直流給電システムを採用している。48V 直流給電と比べて扱う電流

量が小さくすることができる。 

さらに，ディジタル制御を用いて電源のアダプティブマネジメントを実現し，運用方

式から電力効率の改善を図った。これにより，負荷の変化，装置特性およびシステムの

状況に合わせて直流電源装置や PSU における各モジュールおよびユニットで運転・待

機・完全停止を適切に制御することにより，高効率かつ高信頼性を備えた運転方式を実

現する。 
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サーバ用電源は負荷がダイナミックに変動するため，高速応答が求められる。そこで，

本章では，データセンタのサーバ用電源として用いられる位相シフト方式フルブリッジ

DC-DCコンバータに，2章で示したディジタルピーク電流モード制御を適用し，優れた

過渡特性を実現した。さらに，電源のアダプティブマネジメントによる省エネ効果を実

証するために，電源の台数切替制御を行い，負荷の状態に応じて適切に電源の稼働台数

を切り替えることで，負荷の状態に関わらず高い電力効率を得ることができた。 
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図 3.1 データセンタにおける交流給電システム 

 

 

 

図 3.2 データセンタにおける直流給電システム 
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3. 2 回路構成および動作原理 

 図 3.3 にデータセンタにおけるサーバ用電源のためのディジタル制御方式位相シフ

ト・フルブリッジ形 DC-DC コンバータを示す。フルブリッジコンバータの制御トポロ

ジーは基本的に 2 章で示した降圧形コンバータと同じである。Q1 から Q4 までのスイ

ッチを制御することで出力電圧を調整する。 

 図 3.4 に位相シフト・フルブリッジ形 DC-DC コンバータの基本動作波形を示す。こ

こでは，図 3.4に示すように，S1がオンの時をMode 1，S2がオンの時を Mode 2 とす

る。S1および S2が同時にオンすることで回路が短絡状態にならないように，どちらも

オフになる期間が設けられる。この期間のことをデッドタイムと呼ぶ。トランス電流 iT

は 0A を中心に，S1 および S2 のどちらがオン状態かによって，iT の流れる向きは異な

る。そのため，iT のピーク値は Mode 1 と Mode 2 の両方に存在する。Mode 1 および

Mode 2 におけるオン時間は，それぞれ S4 および S3 によって決定する。そのため，2

章で用いたピーク電流検出器が 2つ必要である。 
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図 3.3 ディジタル制御方式位相シフト・フルブリッジ形 DC-DCコンバータ 

 

 

 

図 3.4 位相シフト・フルブリッジ形 DC-DCコンバータの基本動作波形 
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図 3.5 に位相シフト・フルブリッジ形 DC-DC コンバータにおけるディジタル電流モ

ード制御回路構成図を示す。eoの PID制御によって得られた NPIDによって，電流検出

開始を決定する信号 SDHおよび SDLが遅延回路で生成され，Mode 1およびMode 2 そ

れぞれのピーク電流検出器に送られる。Mode1 においては Ipeak1 が検出され，ピーク

電流検出信号 SHにより S4がターンオフする。同様に，Mode 2では Ipeak2が検出され，

ピーク電流検出信号 SLにより S3がターンオフする。Mode 1および Mode 2 では iTの

流れる方向が異なるため，ピーク電流検出器においても工夫が必要になる。 

 図 3.6に Mode 1 および Mode 2 におけるピーク電流検出器を示す。ピーク電流検出器

において，図 2.5 と異なる点はバイアス電圧 VBが追加されていることである。RC積分

電圧 vrc_Hおよび vrc_Lはそれぞれ VBを基準に変化する。そのため，Vth_Hは VBより

大きな値に，Vth_L は VB より小さな値に設定される。図 3.6(a)において，SDH がオン

の時，vrc_H は VB に等しい。SDH がオフになると同時に電流検出が開始され，vrc_H

が上昇する。vrc_H が Vth_H に到達すると，コンパレータの出力 SH がオフとなり，こ

の瞬間に S4がターンオフする。図 3.6(b)でも同様に，SDHがオンの時は vrc_Lは VBに

等しい。SDL がオフになると同時に電流検出が開始され，vrc_L が VB から減少する。

vrc_L が Vth_L に等しくなると，コンパレータの出力 SL がオフとなり，この瞬間に S3

がターンオフする。 
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図 3.5 位相シフト・フルブリッジ形 DC-DCコンバータにおけるディジタル電流モード

制御回路構成図 
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(a) Mode 1 

 

 

(b) Mode 2 

図 3.6 位相シフト・フルブリッジ形 DC-DCコンバータのためのピーク電流検出器 
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図 3.7に iTおよび eTの関係図を示す。eTはピーク電流検出器における RC積分回路

の入力電圧となるため，iTが負の電流値になるMode 2においても正の電圧値にならな

ければならない。つまり，VB は iT が iT_min のときに eT が 0V 以上になるよう設計す

る必要がある。iTは 0Aを中心に変化するため，iTが 0Aのときに eTが VBに等しくな

り， iT_max のときに eTが 2VBとなるようにすることで，Mode 1 およびMode 2 にお

ける電流変化に対する vrc_Hおよび vrc_Lの変化を同じにすることが出来る。 

 以上の動作原理をまとめると，提案するピーク電流モードを用いたディジタル制御方

式位相シフト・フルブリッジ形 DC-DC コンバータの動作波形は図 3.8 のように表すこ

とができる。ディジタル制御回路では，Mode 1およびMode 2 における電流検出開始時

間 TDH および TDL が式(2.4)および式(2.5)と同様に NPID から算出される。電流検出開

始後は，SDH および SDL によりピーク値検出とともに S4 および S3 がターンオフされ

る。Mode 1 では S1および S4が同時にオンのときに iTが上昇し，Mode 2 では S2およ

び S3 が同時にオンのときに iTが減少する。このように，図 3.6 に示すピーク電流検出

器を用いることにより，位相シフト・フルブリッジ形 DC-DC コンバータにおいても提

案するピーク電流モードを適用することができる。 
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図 3.7 iT および eTの関係 
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図 3.8 ピーク電流モードを用いたディジタル制御方式位相シフト・フルブリッジ形

DC-DCコンバータの動作波形 
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3. 3 実証実験 

3. 3. 1 過渡特性 

 図 3.9に示すプロトタイプを用いて過渡特性の検証を行った。幅は 220mm，奥行きは

270mmおよび高さは 100mmである。回路パラメータは表 3.1 に示す。定格電流は 67A

および定格出力は 800Wである。過渡特性における負荷ステップ幅は 25%から 50%であ

る。A-D変換器以外のディジタル制御は FPGA (XC3S700AN-4FGG484C)で行われる。ピ

ーク電流モードでは，図 3.10に示す iT を用いる。 

 まず，プロトタイプ単体の過渡特性を検証する。図 3.11 および図 3.12 に従来方式お

よび提案方式の過渡特性を示す。従来方式は電圧モード PID制御を用いている。どちら

もアンダーシュートは 1.2%であるが，目標値の 0.5%以内に収束する時間は従来方式が

390s であるのに対し，提案方式が 200s となっており，49%改善していることが確認

できた。 

 次に，プロトタイプを 2 並列運転させた場合の過渡特性を検証する。図 3.13 および

図 3.14 に従来方式および提案方式の過渡特性を示す。従来方式では収束時間が 250s

であり，提案方式では 190s である。単体動作の時と同様に，どちらもアンダーシュ

ートは 1.2%であるが，提案方式を用いることで収束時間が 24%改善しており，サーバ

用電源のプロトタイプにおいても提案するピーク電流モード制御の有効性を確認する

ことができた。 
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表 3.1 回路パラメータ 

パラメータ 値 

Ei 380 V 

Eo* 12 V 

L 10 H 

Co 13.2 mF 

fs 135 kHz 

T 10:1 

A-D変換器 12 bit 

VB 1.5 V 

Vth_H 1.65V 

Vth_L 1.35 V 

 47 ns 

iTmax 5.67 A 

iTmin -5.67 A 

KP 4 

KI 0.13 

KD 4 
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図 3.12 プロトタイプ 2並列運転における従来方式の過渡特性 

 

 

図 3.13 プロトタイプ 2並列運転における提案方式の過渡特性 
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3. 3. 2 電力効率 

 図 3.14 に，プロトタイプを最大で 4 つまで並列運転させたときの電力効率を示す。

実線は負荷に応じてプロトタイプの数を切り替えた時の電力効率を表し，点線は 4並列

で動作させた時の電力効率を表す。プロトタイプの切り替え点はそれぞれ，57A, 98A, 

134A である。負荷の大きさに関わらず 4 並列運転させた場合，軽負荷時における効率

が大きく低下している。 

一方，コンバータの台数を切り替えることによって，軽負荷時における効率を最大 1

0%以上改善することができる。また，台数切替時には，負荷稼働率が 11%以上の時に 9

1%以上の効率を維持できることが確認できる。したがって，電源のアダプティブマネ

ジメントを実現することで，運用方式から電力効率の改善できることを示した。 
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図 3.14 電力効率 
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3. 4 第 3章のまとめ 

 ディジタルピーク電流モード制御を用いたデータセンタにおけるサーバ用電源に関

する検証のまとめを以下に示す。 

 

(6) 380V直流給電システムを用いたデータセンタにおけるサーバ用電源に，第 2章で

提案したピーク電流モード制御を適用するための方法を示した。フルブリッジ

DC-DCコンバータでは電流のピーク値が 2箇所存在するため，ピーク電流検出器

を 2つ用いた制御回路構成が必要である。 

 

(7) 出力 800W のプロトタイプを用いて過渡特性の検証を行った。結果として，提案

方式は，従来方式電圧モードPID制御と比較して出力電圧の収束時間をおよそ50%

改善することを確認した。 

 

(8) また，プロトタイプを 4台用いて電源の アダプティブマネジメントによる省エネ

効果の検証を行なった。結果として，電源の台数切替制御がない場合と比べて，

軽負荷時における電力効率を 10%以上改善することを示した。さらに，負荷稼働

率が 11%以上の広範囲にわたって 91%以上の電力効率を維持することができ，電

源の アダプティブマネジメントの有効性が確認できた。 
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第 4章 ディジタル制御方式ピーク電流モード DC-DCコンバータの過電流制限機能 

 

4. 1 まえがき 

 スイッチング電源の制御は，負荷の値により定電圧モードおよび過電流制限モードに

分けられる。過電流制限モードは電源の安全性を向上させるために重要であり，実装さ

れていない場合には重大な事故を引き起こす危険性がある(91)-(95)。アナログ制御方式ピ

ーク電流モード DC-DC コンバータは，ツェナーダイオードを用いることで，出力電圧

のフィードバック値を制限することにより，容易に過電流制限を実装することが可能で

ある。一方，ディジタル制御方式では，電流検出用の A-D変換器によるコストの増大，

制御の複雑化およびリアルタイムにピーク電流を検出することが困難であるため，ディ

ジタル制御方式ピーク電流モード DC-DC コンバータに対する過電流制限の実装につい

ては報告されていない。2章では，定電圧モードにおいてピーク電流をリアルタイムに

検出することができるディジタル制御方式ピーク電流モードを提案し，その性能評価を

行なった。提案方式の有効性をさらに向上させ，ディジタル制御を普及させるためには，

追加の回路を用いずに過電流制限モードを実装することが重要である。 

本論文では，提案するディジタル制御方式ピーク電流モード DC-DC コンバータに対

する過電流制限モードの実装について検討を行った。提案方式ピーク電流検出回路は，

RC積分回路およびコンパレータのみで構成されており，検出電流用の A-D変換器とし

て使われる。そこで，RC 積分回路の積分時間を用いることで，スイッチ電流のピーク

値をリアルタイムに算出し，その値によって過電流かどうかを瞬時に判別することが可

能である。したがって，定電圧モードにおける既存の論理を適用するため，新たな回路

を追加することなく過電流制限を実装することができる。まず，提案する過電流制限モ

ードの動作原理について述べ，その後過電流制限特性を示す。 
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4. 2 回路構成および動作原理 

 メイン回路構成図は図 2.2 と同じである。図 4.1 に提案方式の制御回路図を示す。定

電圧モードでは，2章で述べた動作原理によりピーク値検出を行い，メインスイッチの

オン時間を決定する。過電流検出回路は，Tcsによって Ipeak を式(4.1)より算出する。 

 
csTsRcA

thV
peakI




  (4.1) 

Ipeak を過電流と判断した場合 Soc がオンとなり，過電流制限モードに移行する。過電

流制限モードでは，Ioが過電流制限値 Io_set を常に維持するためのディジタルフィード

バック値 Noc が演算される。定電圧モードおよび過電流制限モードでは，それぞれリア

クトル電流の検出開始時間 TDの算出方法が異なる。マルチプレクサにより，定電圧モ

ードでは NPID が選択され，NDrive として出力される。一方，過電流制限モードでは

NPID および Noc を比較し，小さな値が NDriveとして選択される。 

 図 4.2 に過電流検出時におけるピーク電流検出器の動作波形を示す。また，図 4.3 に

過電流制限モードにおける提案方式の動作波形を示す。過電流と判断する積分時間 Tcs

を Tcs*と設定することにより，過電流かどうかを判別できる。過電流検出値 IM は 

 
*csTsRcA

thV
MI




  (4.2) 

と求められる。 

図 4.2より，積分時間 Tcs は Ipeakの値が大きいほど短くなり，Ipeak の値が小さいほ

ど長くなる。そのため，定電圧モードでは Tcsは Tcs*よりも長くなる。Tcs が Tcs*以下

になった時，過電流と判断し Socがターンオンする。この瞬間に定電圧モードから過電

流制限モードに切り替わる。 

図 4.3に提案する過電流制限モードの動作波形を示す。提案方式は既存の原理を利用

して過電流検出を行なっており，新たな付加回路は必要ない。 
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図 4.1 過電流制限モードを備えた制御回路 
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図 4.2 過電流検出 

 

 

図 4.3 過電流制限モードにおける動作波形 
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図 4.4に提案方式における過電流制限特性の模式図を示す。図 4.4 において Ro=R1の

とき，すなわち Io=IMのとき，Tcs=Tcs*となり，過電流制限モードに移行する。過電流

制限モードでは Io が Io_set を超えないように制御する必要がある。そのため，定電圧

モードと異なり Roに応じて eoを変化させ，Io=Io_set の状態を維持する。過電流制限モ

ードの定常状態における出力電圧 Eo_ocは以下のように算出される。 

 o_calRo_setIo_ocE   (4.3) 

ただし， 

 peakIoeo_calR   (4.4) 

過電流制限モードでは式(4.4)で算出された Ro_calの値を用いて，定常時に Ioが Io_set

と等しくなるような Eo_oc を算出する。そのために，TD の値は定常時に成り立つ関係

式から算出される演算結果 Noc によって決定する。その導出方法を以下に示す。 

式(2.8)および式(4.1)より，定常時における TDは 

 
peakIsRcA
thVτ

sT
iE

orIoE
DT 




  (4.5) 

と求められる。ここで，降圧形コンバータにおいて，Ipeak は 

 onT
L

oEiE
oIpeakI

2


  (4.6) 

である。式(2.9)および式(4.6)を式(4.5)に代入することにより， 

 
sT

iE
orIoE

L
oEiE

oIsRcA
thτV

sT
iE

orIoE
DT












2

1  (4.7) 

と表される。Eo_oc および Io_set を用いると，式(4.7)は以下のように書き換えられる。 

 

sT
iE

setorIoE

L
ocoEiE

oIsRcA
thτV

sT
iE

setorIocoE
DT

_
2

_
1__










  (4.8) 

 また，TDおよび Nocには以下の関係式が成り立つ。 

 TsN
sT
DT

nocN ][  (4.9) 
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したがって，過電流制限モードでは，以下の演算が行われる。 

 

sT
iE

setorIoE

L
ocoEiE

oI

TsN
sTsRcA

thτV
TsN

iE
setorIocoE

nocN
_

2
_

__][










  (4.10) 

式(4.10)において，Eo_ocおよび Io_set 以外の値は全て定数である。そのため，PID制

御器のようにパラメータの調整を行う必要が無い。さらに，任意の Io_setを設定するこ

とができる。提案方式では，2章で述べたようにリアルタイムにピーク電流値を検出す

ることができるため，瞬時に過電流制限モードに切り替えることが可能であり，優れた

過電流制限特性を得ることができる。 
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図 4.4 過電流制限特性の模式図 
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4. 3 過電流制限特性 

 メイン回路パラメータは表 2.1と同様である。IMは 1Aとする。このときのTcsは 320ns

である。 

 図 4.5に Io_set を 1.2Aおよび 1.4Aにしたときの定常時における定電流特性のシミュ

レーション結果を示す。Ioが 1A以内においては，定電圧モードで動作しており，Ioが

変化しても Eo は目標電圧を維持している。Ro が 3以下では，任意の Io_set の値を維

持できており，優れた過電流制限特性を示している。 

 図 4.6に，過電流制限機能がない場合において Roが 10から 3にステップ変化した

時の実験結果を示す。iLにおいて，のオーバーシュートが発生していることが確認

できる。負荷急変時に発生する大きなオーバーシュートは，素子の破壊の原因になる。 

 図 4.7 および図 4.8 は，Io_set を 1.2A に設定し，Roが 10から 3にステップ変化し

た時のシミュレーションおよび実験結果である。Ro が 10の時，制御モードは定電圧

モードであり，負荷ステップ後リアクトル電流の上昇に伴い，Tcs は減少する。Tcs が

Tcs*に到達した時，制御モードは定電圧モードから過電流制限モードに移行する。その

時，電流の上昇が抑えられ，リアクトル電流は Io_setに維持される。過電流制限モード

がない状態の場合，Ro が 3における定常時の Io は 1.67A であるが，オーバーシュー

トが発生することなく 1.2Aを維持することができている。また，このときの eoは，式

(4.3)で算出された値となる。図 4.7 および図 4.8では，負荷ステップ後の Ro が 3であ

り，Io_set が 1.2Aであるため，eoは定常時に 3.6V となる。 

図 4.9 および図 4.10 は，Io_set を 1.4A に設定した場合のシミュレーションおよび実

験結果であり，負荷ステップ幅は図および図と同じである。この場合，負荷ステ

ップ後の Roが 3であり，Io_setが 1.4Aであるため，eoは定常時に 4.2Vとなる。Io_set

を変えてもオーバーシュートが発生することなく優れた過電流制限特性を示している。 
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図 4.5 定常時における定電流特性 

 

 

 

図 4.6 過電流制限機能がない場合における負荷ステップ応答（10→3） 
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図 4.7 Io_setが 1.2Aの場合における負荷ステップ応答のシミュレーション結果 
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図 4.8 Io_setが 1.2Aの場合における負荷ステップ応答の実験結果 
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図 4.9 Io_setが 1.4Aの場合における負荷ステップ応答のシミュレーション結果 
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図 4.10 Io_setが 1.4Aの場合における負荷ステップ応答の実験結果 
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4. 4 第 4章のまとめ 

本章では，ディジタルピーク電流モード DC-DC コンバータの過電流制限機能を，定

常状態における解析を基に実現し，優れた過電流制限特性を実現することができた。本

章におけるまとめを以下に示す。 

 

(1) ディジタル制御方式ピーク電流モードDC-DCコンバータの過電流制限モードの実

装について検討を行い，パラメータの設計が不要かつ優れた過電流制限特性を得ること

ができる方式を実現した。 

 

(2) 提案する過電流制限モードは，2章で述べた原理を応用しており，新たな付加回路

を用いることなく過電流制限モードを実現することができた。 

 

(3) 提案方式では，瞬時に過電流値を検出し，オーバーシュートを発生させることな

く任意の過電流制限値を設定することができた。 
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第 5章 ディジタル積分ゲイン可変方式 DC-DCコンバータ 

 

5. 1 まえがき 

 一般的に，電流モード DC-DC コンバータは重負荷で使用されるため，動作範囲はリ

アクトル電流が臨界電流以上で動作するCCM(Continuous Conduction Mode：連続モード)

である。コンバータには，軽負荷時にリアクトル電流が臨界電流以下となり 1周期の中

でゼロになる区間が存在する DCM(Discontinuous Conduction Mode：不連続モード)での

動作において，出力電圧が大きく上昇するという問題がある。これまで，この電圧上昇

における問題を改善するために，様々な検討が行われてきた。 

 まず，主回路の工夫により電圧の上昇を抑制する方式がある(96)-(107)。その一つとして

ダミー抵抗を用いることにより出力電圧の上昇を防ぐという方式があるが，これは回路

における電力効率を大きく低下させることになる。また，双方向性を持つ半導体スイッ

チを用いる同期整流器方式が増え出力電圧の上昇を防ぐ結果になっているが，軽負荷時

において循環電流が流れるため，効率の低下を招いてしまう。これらのことを考えると，

主回路の工夫における出力電圧上昇の抑制を行うことは，部品点数増加や効率の低下に

つながるため，望ましくない。 

次に，制御方式より抑制する方式がある(108)-(126)。PWM 信号を毎周期ではなく間欠的

に出力することで電圧の上昇を防ぐバースト制御があるが，これは出力電圧リプルが増

大してしまい電源回路の信頼性低下につながってしまう。さらに，スイッチング周波数

の変動によりノイズフィルタの設計が困難であることも無視できない問題である。そこ

で，制御により出力電圧を抑制する手段として，フィードバックゲインの値を切り替え

る方式が考えられる。DC-DCコンバータは，軽負荷時である DCMにおいては出力電圧

上昇の抑制のために大きなフィードバックゲインに設定する必要がある。一方で，CCM
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では回路動作が不安定となり易いため，フィードバックゲインを大きな値に設計できな

い。 

本章では，ディジタル制御の特徴の一つであるパラメータの変更が容易である点を活

かした積分ゲイン可変方式を提案する。ディジタル制御を用いてフィードバックゲイン

を可変にすることにより，部品点数の増加を抑えることができる。また，ディジタル制

御を用いる利点として，積分ゲインは定常状態において無限大のゲインを得られるため，

出力電圧の安定化に適しているといえる。本章では，入力電源に再生可能エネルギーを

用いたことも想定し，入力電圧変動にも対応した負荷電流検出による積分ゲイン可変方

式を検討する。 
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5. 2 回路構成および動作原理 

 図 5.1 に負荷電流を検出するディジタル制御方式 DC-DC コンバータを示す。この場

合，es は負荷電流 Io に相当する電圧を表す。本章における積分ゲイン可変方式では，

eoおよび esがディジタル制御回路に送られる。 

 負荷電流を用いた積分ゲイン可変方式の制御回路図を図 5.2に示す。Ioは前置増幅器

および A-D 変換器によりディジタル値 Io[n]に変換される。n は n 番目のスイッチング

周期を表す。提案方式において，式(2.2)に示す PID制御演算における KIの値は Io[n]に

よって決定される。 

CCM における KI の値は，系の安定性の観点から小さな値が望ましいが，DCM では

出力電圧の安定化のために大きな値にする必要がある。積分（I）制御による出力電圧

の安定化範囲は以下の式によって表すことができる。 








  *oEorI
-Q-2iE

TsN
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BN
IK

1)1(
          （ NBIoI  のとき）      (5.1) 
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o/EiEiEonT

oITs2LN
－BN

IK
-Q-2-Q-2 )()( 1111   （ cIoI  のとき）      (5.3) 

ただし，Qは制御部の演算上限ビット数である。 

式(5.1)から(5.3)までの関係を図 5.3 に示す。INB は動作バイアス点 NB における負荷

電流値を表す。動作バイアス点では KI が 0 であり，これは，積分制御がなくても出力

電圧を安定化することができ，目標電圧を維持できることを意味する。INB から Io が

変化すると，出力電圧の安定化範囲を広くするために KI を大きくする必要がある。す

なわち，図 5.3 に示す KI は出力電圧を安定化するための必要最低限の値を表す。図 5.3

より，積分演算量 KINI は Io が INB より大きいときは負の値となる。一方，KINI は Io
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が INB より小さいときは正の値となる。したがって，NB の値により I 制御の振舞いが

大きく異なる。PID演算におけるバイアス値 NBは，式(5.4)により算出される。 

iE
*oE

oR
r1TsNBN )(                         (5.4) 

式(5.4)より Ei 変動によっても動作バイアス点が異なる値になることがわかる。その

ため，KIを可変にする際は Ei変動への影響を考慮した NBの設計が必要となる。 
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図 5.1 負荷電流を検出するディジタル制御方式 DC-DCコンバータ 

 

 

 

図 5.2 負荷電流を用いた積分ゲイン可変方式の制御回路構成 
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図 5.3 積分制御による出力電圧安定化特性の模式図 
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5. 3 ゲイン可変方式の設計による過渡特性への影響 

回路パラメータとして，Ei は 20V，出力電圧の目標値は 5V，定格負荷電流は 1A，臨

界電流 Ic は 0.1A，Lは 183µH，Cは 530µF，rは 0.42，A-Dコンバータの分解能は 11bit

でサンプリング周波数は 100kHz，スイッチング周波数は 100kHz，NTs は 2000，Qは 15

とする。また，KPおよび KDは 1である。Eiの変動幅は±20%を想定し，16V から 24V

とする。以下，2つのゲイン可変関数の設計を基に過渡特性への影響を述べる。 

図 5.4に，入力電圧変動を考慮しなかった場合の出力電圧安定化範囲およびゲイン可

変関数を示す。図中のKI Changeable Functionは提案するゲイン可変方式のことである。

式(5.4)における Ei には 20V を代入することで，NBは 543 となる。このとき，Ei が 16V

のときは，動作範囲において負の KINI を持つ領域があることがわかる。ゲイン可変関

数は，入力電圧に関わらず，Ioの変化に対して 1つの関数で対応できるよう，図 5.4に

示す対数関数を用いた。 

 図 5.5 に，NB が 676 のときの出力電圧安定化範囲およびゲイン可変関数を示す。NB

は，Ei に 16V を代入することで求められる。この場合，16V から 24V のすべての場合

において，安定化範囲は式(5.1)および(5.2)から算出されており，KINI は正の値のみとな

る。 

 以下，図 5.4 および図 5.5の設計により，Ei が 16Vのときにおける積分演算量の正負

の違いが過渡特性に与える影響を考察する。 
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図 5.4 NBが 543 の場合のゲイン可変関数 

 

 

 

 

図 5.5 NBが 676 の場合のゲイン可変関数 
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図 5.6に，Ei が 16Vおよび NBが 543の場合のゲイン可変関数を用いた場合における

1A から 0.05A への過渡特性を示す。負荷変動が起こる前に KINI が負の値のため，KI

が負荷変動と同時に増加することによって，KINI が負の方向にさらに大きくなるよう

働く。これにより PID制御はメインスイッチのオン時間を増やす方向に働いており，eo

のオーバーシュートがより大きくなる。実験結果より，eo_over は 1120mV となり，tcv

が 54.8ms であった。 

図 5.7 に Ei が 16V および NB が 676 の場合のゲイン可変関数を用いた場合における

1A から 0.05A への過渡特性を示す。この場合は，偏差の蓄積が負になることがないた

め，図 5.6 で見られた悪影響がなくなっており，実験結果より，eo_over が 470mV と

なり，tcv が 44.8ms であった。このことから，入力電圧変動を考慮し Ei が 16V のとき

の NB を用いて設計を行うことで，過渡特性悪化を避けることができ，図 5.6 に比べて

tcvが 18%およびeo_over が 58%改善される結果となった。 

 図 5.8および図 5.9に，Eiが 16V のときの従来方式および提案方式における 0.05Aか

ら 1Aへの過渡特性を示す。従来方式では，重負荷時においても積分ゲインは大きな値

のままであるが，提案方式は瞬時に小さな積分ゲインに切り替わるため，従来方式に比

べて安定性が改善される。さらに，提案方式では負荷ステップと同時にメインスイッチ

のオン時間が大きくなり，eo_under が改善される。結果として，ゲイン可変関数を用

いることによって，eo_under およびeo_over をそれぞれ 17%および 44%改善すること

ができた。 
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5. 4 静特性 

 図 5.10に NBを 676 とした場合のゲイン可変関数における静特性を示す。積分ゲイン

は Ioに応じて変更され，軽負荷時における Eoの上昇を抑制することができている。さ

らに，Eiが変動しても静特性に影響がないことがわかる。これは，提案方式は出力電圧

安定化のために最低限必要な積分ゲインを解析から明らかにしており，入力電圧変動ま

で考慮した設計をしているためである。したがって，提案する積分ゲイン可変方式によ

り，Eiおよび Ioの両方に対して良好なレギュレーションが得られることが確認できた。 
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図 5.10 Ioに対する静特性 
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5.4 第 5章のまとめ 

 本章では，積分ゲインを負荷電流の値によって可変にするディジタル制御を提案し，

その設計方法および軽負荷時における DC-DC コンバータの静特性について検討した。

以下に，本章におけるまとめを示す。 

(1) 入力電圧変化を想定して積分ゲイン可変関数を設計することで，入力電圧および負

荷電流の両方の変化に対して出力電圧安定化が実現できる。 

 

(2) 入力電圧が定格より低くなる場合，定格電流において偏差の蓄積が負の値で行われ

るため積分ゲイン可変方式が過渡特性に悪影響を与えることを確認した。 

 

(3) PID制御におけるバイアス値を入力電圧の下限に合わせて設計し，偏差の蓄積が正

の値でのみ行われるようにすることで，過渡特性における悪影響を取り除くことが

できた。 
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第 6章 結論 

本論文では，まず，RC 積分回路およびコンパレータのみで構成される新しいピーク

電流検出器を用いてリアルタイムにピーク値を検出できるディジタル制御方式 DC-DC

コンバータを提案し，その性能評価を行った。結果として，優れた動特性を有するディ

ジタル制御方式ピーク電流モード制御を実現できることを，シミュレーションおよび実

験結果から明らかにした。従来の電圧モード制御に比べて，出力電圧の収束時間は 50%

以上，アンダーシュートは 15%改善することができた。 

次に，この提案方式をデータセンタにおけるサーバ用電源に適用し，従来制御方式よ

りも優れた動特性が得られることを確認した。さらに，ディジタル制御による電源のア

ダプティブマネジメントにより，特に軽負荷時において，電力効率を 10%以上改善する

ことができた。 

また，提案するディジタルピーク電流モード制御の有効性を高めるために，過電流制

限機能について検討を行なった。この過電流制限方式は，既存の回路を利用して定常時

の解析式を基に実現でき，電流のオーバーシュートが発生することのない優れた過電流

制限特性を得ることができる。また，パラメータの調整が不要であり，過電流制限値を

任意に調整することができる。 

電流モード制御は通常 CCM でしか用いられない。そのため，本論文の最後に，DCM

におけるコンバータの出力電圧が上昇するという問題点を解決するため，積分ゲイン可

変方式を提案し，DCMにおいても出力電圧を安定化することができた。 

これらの成果により，DCM，CCMおよび過電流領域のいずれにおいても安定性が確

保され，優れた動特性を示すディジタル制御電源を実現することができた。今後は，再

生可能エネルギーシステムへの展開を含めたさらなる省エネルギー化に向け，研究を発

展させていきたい。 
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