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第1章 緒論 

 

1.1  研究背景 

近年，エネルギー資源の枯渇化や地球温暖化といった地球環境問題が大きく取り上げられ

ている。このような背景により，2015年には第21回国連気候変動枠組条約締約国会議

(COP21)において，京都議定書に代わる2020年以降の温室効果ガス削減等のための新たな国

際枠組みとして，パリ協定が採択された(1)。また，同年の国連総会においても「持続可能な

開発のための2030アジェンダ」に記述された2030年までの17の世界的目標であるSDGs 

(Sustainable Development Goals) が採択された。そのうち，「7：すべての人々の，安価かつ

信頼できる持続可能な近代的エネルギーへのアクセスを確保する」及び「13：気候変動及び

その影響を軽減するための緊急対策を講じる」が達成すべき目標として掲げられている。日

本においてもこれらの目標を達成すべく，様々な検討がされている(2)。 

温暖化対策のための取り組みとして，2020 年 10 月 26 日に菅総理大臣は所信表明演説に

おいて，2050 年までに温室効果ガスの排出をゼロにするカーボンニュートラルの実現を宣

言し，さらに 2021 年 4 月 22-23 日に開催された米国主催気候サミットにおいて，温室効果

ガスを 2013 年度比で 46%削減を目指すとともに，さらに 50%の高みに向けて挑戦を続けて

いく決意を表明した。この目標値は他の主要排出国と比較しても高い目標値である(3)。 

日本のCO2排出量を部門別で表したものを図1.1に示す(4)。2019年において，国内のCO2総

排出量の内，約2割を運輸部門が占めている。運輸部門には自動車，鉄道，航空機，船舶が

含まれるが，その大部分を自動車が占める。そのため，CO2排出量削減に向けて自動車の燃

費規制が厳しさを増しており，環境性能に優れたハイブリッドカーや電気自動車といった次

世代自動車へ多様なニーズが強くなってきている(5),(6)。 

温室効果ガスの排出を抑制し持続可能な社会を形成する上で省エネ化の追求は様々な分

野において共通の認識となっており，その省エネ化を支えるコア技術となるのがパワーエレ

クトロニクスである。パワーエレクトロニクスはパワー半導体を用いて電気を所望の状態に

効率的に変換するための電力工学，電気工学，制御工学の融合技術であり，その技術はパワ

ー半導体デバイスの発展に伴い，身近な家電機器をはじめ，情報・通信機器，電気自動車や

新幹線といった輸送機器，さらには太陽光発電や風力発電といった新エネルギー発電機器ま

で電気を取り扱う幅広い分野で応用されている(7)-(9)。パワーエレクトロニクス技術が用いら 
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れる電力変換器は大きく分けて，直流を交流に変換するDC-ACインバータ，直流を別の直流

に変換するDC-DCコンバータ，交流を直流に変換するAC-DCコンバータ，交流を別の交流に

変換するAC-ACコンバータがあり，用途に応じて必要とされる電圧や周波数に変換するた

めに利用される。環境問題への本格的な対応が重視される社会情勢の中で，今後パワーエレ

クトロニクス市場は着実に拡大していくことが予想される。そして同時にパワーエレクトロ

ニクス技術を発展させ，電力変換器の一層の小型化，高効率化，高信頼性等，高度な技術要

求をクリアしていく必要がある。 

その中で，国内自動車メーカーの最大手であるトヨタ自動車は各種エコカー開発に必要な

要素技術を含み，様々な燃料と組み合わせることができるハイブリッド技術を「21世紀の環

境コア技術」と位置付け，エコカーの更なるラインナップの拡充に努め，環境への貢献を進

めていくとしている(10)。HEVは電気モータと内燃機関の双方の長所を組み合わせたような

自動車である。しかし，HEVには内燃機関が搭載されているため，EVとは違い走行時のCO2

の発生を防ぐことは出来ない。そのため，CO2の排出量削減に対しては，燃費を向上させる

ことで対応していくことになる。図1.2にHEVのパワートレインシステムを示す(11)-(13)。 

 

図 1.1 日本の部門別二酸化炭素排出割合(2019 年) 

※環境省ホームページより引用 
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基本的にはメインのバッテリーからインバータを介して AC モータを駆動させる。一方

で，走行性能を上げるためのモータの高出力化の要望に対し，図 1.2 のようにインバータの

前段にバッテリー電圧を昇圧するためのコンバータ（昇圧型 DC-DC コンバータ）を用いて

モータの印加電圧を高電圧化させたシステムの採用事例が増えきている。特に，新たに加え

られた昇圧型 DC-DC コンバータは車内の居住スペースと燃費性能の観点から小型化，高効

率化，高電力密度化が強く求められる。 

本要求に対して，車載用電力変換器は大電力駆動のため，マルチフェーズ方式が採用され

ることが多い。この方式は単相 DC-DC コンバータを並列に多段接続し，スイッチングの位

相をシフトさせるインターリーブ動作を行っている(14)-(17)。これにより，スイッチング周波

数を上げること無くキャパシタの充放電に伴う電荷変動が低減できる。従って，静電容量の

低いキャパシタでの設計が可能となるため，回路の容積増加の主要因の一つであるキャパシ

タの小型化が実現できる。さらに，インダクタ電流が各相に均等に分流するため，1 相あた

りの導通損が低減できるだけでなく，パワー半導体デバイスに流れる電流も相数分低くなる。

そのため，従来よりも定格電流の低いパワー半導体デバイスを使うことが可能となる。さら

に，電力を単相から各相に分割することもできるため，設計可能な電力レンジを単相時から

相数倍にすることも可能となる。 

しかし，回路トポロジを改良することは電力変換器の小型化・高効率化・高電力密度化に

ついて有効だが，電源の制御系において二つの問題点を有している。一つは制御系のモデリ

ングが非常に複雑になってしまうことである。駆動相数の増加に伴い，制御モデルが複雑化

 
図 1.2 ハイブリッドカーのパワートレインシステム 
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してしまうため，電源の解析をするにあたって障壁となってしまう。もう一つは昇圧型 DC-

DC コンバータ自身の制御系に不安定要素を含んでいるということである。この不安定要素

は重負荷であるほど不安定になるため，車載用電力変換器のような大電流アプリケーション

においては非常に問題となる。 

そこで，本論文では車載用電力変換器に用いられる昇圧型 DC-DC コンバータの小型化・

高電力密度化を実現するための制御系を研究の対象とする。 

 

1.2  研究目的 

本研究の目的は，電気自動車やハイブリッドカーのパワートレインシステムに搭載されて

いる昇圧型DC-DCコンバータの更なる小型化・高電力密度化を実現するための制御系のア

プローチである。 

そこで，本論文では車載用電力変換器に用いられる昇圧型DC-DCコンバータの小型化・

高電力密度化を実現するための制御系を研究の対象とする。 

まず，マルチフェーズ方式における制御モデリングに関する研究である。DC-DCコンバ

ータの制御系モデリング手法として用いられている「状態平均化法（状態空間平均化

法）」は回路方程式（微分方程式）を状態方程式と出力方程式に変形し，回路の動作モー

ドの割合で加重平均をするという手法である。そのため，単相ではONとOFFの2パターン

で加重平均を行うが，2相の場合はON/ON，ON/OFF，OFF/ON，OFF/OFFの4パターンで加

重平均を行わなければならない。さらに，状態方程式及び出力方程式の次数も増加してし

まうため，導出した伝達関数モデルが3次系を有することになる。相数が増加するとこの次

数は更に増加してしまい，シミュレータの演算コストを増加させるだけでなく，本来生じ

るはずのない高次要素が現れてしまい，制御系設計にも影響を及ぼしてしまう。そこで，

本研究では相数の増加に依存しない低次元化モデリング手法を提案する。本手法は，出力

平滑キャパシタを等価回路変換し，1つだった出力平滑キャパシタを各相に配置すること

で，「n相DC-DCコンバータのモデリング」から「単相DC-DCコンバータ×n段のモデリン

グ」に置き換えることが可能となる。これにより，相数の増加に依存しなくなるため，演

算コストを抑えつつ，高次要素を除去する低次元化モデリングを実現している。 

次に，昇圧型DC-DCコンバータの応答性の改善に関する研究である。昇圧型DC-DCコンバ

ータは制御系の伝達関数の中に「右半平面の零点」と呼ばれる不安定要素を有している。こ
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の右半平面の零点は変曲点においてゲインを増大させつつ，位相を遅れさせる成分を有して

いる。そのため，制御系の安定性の指標であるゲイン余裕と位相余裕の両方に影響を及ぼし

てしまう。従って，ゲイン余裕と位相余裕の両方を確保するためにはゲインクロスオーバー

周波数を低下させなければならない。このゲインクロスオーバー周波数は制御系の速応性を

決定する要因であり，昇圧型DC-DCコンバータは右半平面の零点の影響で高周波に設定す

ることができない。すなわち，出力電圧の変動に対応できなくなるため，キャパシタの容量

の増加，ひいては回路の小型化・高電力密度化を妨げてしまう。さらに，極零相殺を行う場

合，右半平面の極を用いなければならない。右半平面の極は制御系に存在するだけで発振し

てしまう不安定要素なため，適用することができない。その上，重負荷になるほど変曲点が

低周波側にシフトするため，さらにゲイン余裕と位相余裕が悪化してしまう。そのため，通

常の電源の制御に用いられるフィードバック制御系では制御性能が抑制されてしまう。そこ

で，本研究では制御系の速応性とロバスト性を改善する電力平衡モード制御を提案する。本

手法は，従来の制御手法である電流モード制御に入出力電力を一致させる制御を組み込んだ

新たな制御手法である。そのため，入出力電力が大きく異なる場合に，両者を一致させる制

御はフィードフォワード制御，定常状態において出力電圧を一定に保つ制御はフィードバッ

ク制御となっており，それらを組み合わせた2自由度制御系が構成される。これにより，速

応性を向上させるゲインクロスオーバー周波数を高周波に設定することなく従来制御手法

よりも応答性を大幅に改善することが可能となったため，速応性とロバスト性の両方の改善

を実現している。 

 

1.3  本論文の概要 

本論文では，車載用電力変換器において，小型化・高電力密度化を実現するための制御系

設計に関する研究をまとめたものである。本論文は，緒論，結論を含め全 5 章で構成される。 

第 2 章では，単相昇圧型 DC-DC コンバータの制御系について詳細に説明する。本章では

まず，状態平均化法による各種伝達関数の導出過程について説明する。次に，最も基本的な

電源の制御手法である電圧モード制御について説明する。最後に，電圧モード制御に電流制

御ループを追加した電流モード制御について説明する。 

第 3 章では，制御系のモデリングの複雑化を改善する低次元化モデリング手法を提案す

る。このモデリング手法により，電力変換器の駆動相数が増加しても単相と同様に解析する
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ことができるため，モデルの生成コストやシステムの複雑化を解消することが可能となる。

本章ではまず，提案手法による数学モデルの低次元化を数式で示し，相数の増加に依存せず

に伝達関数を導出できることを明らかにする。次に，2 相及び 10 相における伝達関数の周

波数特性を高次元モデルと提案手法で導出した低次元化モデルで比較し，両者が一致するこ

とを確認する。最後に，両者のモデルでステップ応答特性も比較し，こちらも両者が一致す

ることを確認し，提案するモデリング手法の有効性を確認する。 

第 4 章では，簡単な仕組みで制御性能を大幅に改善する電力平衡モード制御を提案する。

この制御手法により制御系の速応性とロバスト性を改善することが可能となる。さらに，制

御系の仕組みは簡単なため，その他の電力変換器にも適用が可能となる。本章ではまず，電

力平衡モード制御の動作原理及び設計手法について説明する。次に，電力平衡モード制御の

ベースとなる電流モード制御と周波数特性の比較を行い，定常状態において両者が一致する

ことを確認する。さらに，電圧モード制御も含めた上で負荷過渡応答特性を比較し，電力平

衡モード制御の有効性を確認する。 

最後に，第 5 章では，結論として本論文についての総括をしている。 
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第2章 DC-DC コンバータの制御系 

 

2.1  緒言 

 本章では，パワーエレクトロニクスにおける基本回路である DC-DC コンバータの制御系

設計について述べる。制御対象回路は後述の章でも取り扱う昇圧型 DC-DC コンバータとす

る。図 2-1 に単相昇圧型 DC-DC コンバータの回路図を示す。 

 
図 2.1 単相昇圧型 DC-DC コンバータ 

 

2.2  状態平均化法による DC-DC コンバータの動作解析 

DC-DC コンバータはパワー半導体スイッチの ON/OFF を繰り返して動作するため，その

動作は非線形となり動作解析は一般的に複雑となる。通常，LC フィルタや RLC 回路などの

過渡現象が現れる回路は時間的変化を含んでいるため，回路方程式内に線形微分方程式が現

れる。回路が線形微分方程式モデルで表現可能な場合，ラプラス変換(Laplace transformation)

による伝達関数モデリングが可能となる。即ち，線形時不変(LTI: Linear Time Invariant)シス

テムであることが要求される。 

しかし，スイッチング電源は回路の動作がスイッチの ON／OFF 時で異なる時変回路であ

るため，線形微分方程式モデルで表すことができない。その問題を解決する手法として，状

態平均化法(state-space averaging method)と呼ばれる手法がある(1)-(4)。 

状態平均化法が適用されるためには，DC-DC コンバータのスイッチング周波数 fs が DC-

DC コンバータに内在的に存在する LC フィルタの共振周波数 fnに対し，次式の関係が成り

立つことが必要となる。 

L rL

Co

rC

vC

Io vo

iL

Vi

iC

Q1

Q2
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s nf f  ···································································································  (2-1) 

 

スイッチング周波数が回路の共振周波数に比べて十分に高い場合，スイッチング周期 Ts あ

たりのインダクタ電流 iL(t) 及びキャパシタ電圧 vC(t) の変化は線形近似することができる。

この場合，電流または電圧の 1 周期あたりの平均値を変数とすることによって，非線形動作

となる回路に対しても通常の線形回路理論が適用可能となる。 

 

2.2.1 各状態における昇圧型 DC-DC コンバータの回路方程式 

 DC-DC コンバータはスイッチの状態に応じて回路方程式が変化する時変回路であるため，

スイッチの状態ごとに状態方程式及び出力方程式を導出する必要がある。図 2-2(a)に

Mode.1：Q1 = ON，図 2-2(b)に Mode.2：Q1 = OFF の単相昇圧型 DC-DC コンバータの等価回

路を示す。各モードに回路に流れる電流の経路を赤線で示す。 

 

 
(a) Mode.1：Q1 = ON 

 
(b) Mode.2：Q2 = OFF 

図 2-2 各モードにおける等価回路 

 

L rL

Co

rC

vC

Io vo

iL

Vi

iC

L rL

Co

rC

vC

Io vo

iL

Vi

iC
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(1)  Mode.1：Q1 = ON 

 スイッチ Q1の ON 期間における回路方程式を式(2-2)に示す。 

L
i L L

o C

C
C o

o C C C

( )( ) ( )

( ) ( )
( )( )

( ) ( ) ( )

di tV t L r i t
dt

I t i t
dv ti t C

dt
v t v t r i t

 = +


= −

 =

 = +

 ·············································································  (2-2) 

式(2-2)を整理すると，Mode.1 における状態方程式及び出力方程式は式(2-3)となる。 

   

L
L L i

C C o

o

L i
o C

C o

1 0
( ) ( ) ( )0

1( ) ( ) ( )00 0

( ) ( )
( ) 0 1 0

( ) ( )

ri t i t V tLd
Lv t v t I tdt

C

i t V t
v t r

v t I t

  
   −        = +             −    

    
= + −    

   

 ·············································  (2-3) 

 

(2)  Mode.2：Q1 = OFF 

 スイッチ Q1の OFF 期間における回路方程式を式(2-4)に示す。 

L
i L L C C C

L C o

C
C o

o C C C

( )( ) ( ) ( ) ( )

( ) ( ) ( )
( )( )

( ) ( ) ( )

di tV t L r i t v t r i t
dt

i t i t I t
dv ti t C

dt
v t v t r i t

 = + + +


= +

 =

 = +

 ··························································  (2-4) 

式(2-4)を整理すると，Mode.2 における状態方程式及び出力方程式は式(2-5)となる。 

   

L C C

L L i

C C o

o o

L i
o C C

C o

1 1
( ) ( ) ( )

1 1( ) ( ) ( )0 0

( ) ( )
( ) 1 0

( ) ( )

r r r
i t i t V td L L L L
v t v t I tdt

C C

i t V t
v t r r

v t I t

 +   − −         
    = +     
         −
       
    

= + −    
   

 ·····································  (2-5) 
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(3)  各状態方程式及び出力方程式のまとめ 

 前述の状態方程式及び出力方程式をまとめる。Mode.1 の状態方程式，出力方程式ならび

に各種係数行列を式(2-6)に示す。 

   

1 1

o 1 1

L

1 1 1 1 C

o

( ) ( ) ( )

( ) ( ) ( )

1 0
0

0 1 0100 0

d t t t
dt

v t t t

r
L rL

C

 = +

 = +

 
   −   = = = = −
   −    

x A x b u

c x d u

A b c d

···································  (2-6) 

同様に，Mode.2 の状態方程式，出力方程式ならびに各種係数行列を式(2-7)に示す。 

   

2 2

o 2 2

L C C

2 2 2 C 2 C

o o

( ) ( ) ( )

( ) ( ) ( )

1 1

1 01 10 0

d t t t
dt

v t t t

r r r
L L L L r r

C C

 = +

 = +

+   − −   
   = = = = −
   −
      

x A x b u

c x d u

A b c d

 ·······················  (2-7) 

 

2.2.2 デューティ比を用いた状態方程式及び出力方程式の平均化 

 1 周期内の回路の状態をデューティ比 D で平均化すると，状態平均化方程式及び出力平均

化方程式は次式で表される。デューティ比とは，スイッチング周期における ON 期間が占め

る比率であり，時比率とも呼ばれる。 

o

( ) ( ) ( )

( ) ( ) ( )

d t t t
dt

v t t t


= +


 = +

x Ax bu

cx du
 ··············································································  (2-8) 

また，上式のデューティ比の重み付けによって平均化された係数行列は次式で表される。 

1 2

1 2

1 2

1 2

1

D D
D D
D D
D D

D D

= +
 = +


= +
 = +


 = −

A A A
b b b
c c c
d d d

 ······················································································  (2-9) 

さらに，式(2-9)を展開すると次式で表される。 
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( )

     

L C L C
L

1 2

oo

C C

1 2

o o o

1 2 C C

0

000 0

10

10 0 0

0 1

D r r r D r DDDr
L LL LD D L DD

CC

D r D rD D
L L L L LD D D D

C C C
D D D D r D D r

  + +   − −− −     −     = + = + =
     

       

     
    

     = + = + =
    − − −

         

   = + = + =
=

A A A

b b b

c c c
d      1 2 C C C0 0 0D D Dr D r r
















 + = − + − = − d d

 ··········  (2-10) 

式(2-10)を式(2-8)に代入すると下式で表される。 

   

L C C

L L i

C C o

o o

L i
o C C

C o

1
( ) ( ) ( )

1( ) ( ) ( )0 0

( ) ( )
( ) 1 0

( ) ( )

r D r D rD
i t i t V td L L L L

Ddt v t v t I t
C C

i t V t
v t D r r

v t I t

  +   − −         
    = +     

               −
       


   

= + −   
       

 ·······························  (2-11) 

式(2-11)は状態平均化方程式及び出力平均化方程式を表す。 

 

2.2.3  静特性（定常解析） 

 定常状態では，状態ベクトルに変化が無いとすると，状態平均化方程式及び出力平均化方

程式は式(2-12)のように表される。 

o

( ) ( ) ( ) 0

( ) ( ) ( )

d t t t
dt
v t t t


= + =


 = +

x Ax bu

cx du
 ···········································································  (2-12) 

ここで，状態平均化ベクトル ( )tx ，入力平均化ベクトル ( )tu 及び出力平均化ベクトル o ( )v t は

線形近似されているため，直流値として表される。また，以降の過程においてはこの直流値

に微小変動を加えて解析を行うため，差別化として各平均化ベクトルを大文字で表記する

（ ( )t =x X ， ( )t =u U ， o o( )v t V= ）。 

 式(2-12)を変形し，状態平均化ベクトル及び出力平均化ベクトルを導出すると式(2-13)とな

る。 
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L L

CC

i i

oo

C

L i1 o
2

L CC o

o o

L i
o o C C

C

( )
( )

( )

( )
( )

( )

10

10

( ) 1 0

i t I
t

Vv t

V t V
t

II t

D D r
I VLC L L L

r D rDV ID
C L C

I V
v t V D r r

V

−

   
= = =   

   

   
= = =   

   

    
      
   = = − = −    +       − − −
      

 
= = + = + − 

 

x X

u U

X A bU

cX dU
oI
















 
 
 

 ······················  (2-13) 

さらに，式(2-13)を展開すると式(2-14)となる。 

o

oL io
2 2

L CiC oC L C
C o2

o o o

L C L Ci i
o C o C o C o C o C2 2

0 D I
LCI VLC D

r D rVV ID D r r D rD r I
D DLC LC LC

r D r r D rV VV r I r I r I r I V
D D D D

    −           = = − =    +     +       + −− − +          
  + +   
 = + + − − = + − =          

X
 ·······  (2-14) 

ここで，Vo の第 2 項が第 1 項と比べて非常に小さいと仮定すると，式(2-14)は式(2-15)に近

似できる。この静特性（直流値）は定常状態の値であり，DC-DC コンバータの設計値でも

ある。この仮定が成立するのは，出力キャパシタの等価直列抵抗 rC (ESR)が非常に小さいか，

rC で生じる電圧降下がキャパシタの電圧 VC に対して非常に小さい場合である。一般的に，

出力キャパシタに用いられる電解コンデンサは ESR が他のフィルムコンデンサやセラミッ

クコンデンサと比較して大きいとされているが，mΩ オーダーであり，第 1 項と比較しても

非常に小さくなる。なお，Voの第 2 項の中にインダクタの直流抵抗 rL (DCR)が含まれている

が， ESR と同様に mΩ オーダーが一般的であり，式(2-15)の近似が可能となる。 

o o o

L

L CiC L C ii
C o o2 2

i
o C

I I I
I D D D

r D rVV r DD r VVr I I
D D DD D

VV V
D

      
           = = =      +  +       + − −               


= =


X
 ······················  (2-15) 
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2.2.4  動特性（小信号解析） 

 静特性であるデューティ比D，入力平均化ベクトル ( )t =u U に微小変動 ( )ΔD t ， ( )Δ tU

を与えた場合，状態平均化ベクトル ( )t =x X に微小変動 ( )Δ tX が生じ，出力平均化ベクトル

o o( )v t V= に微小変動 o ( )ΔV t が生じるとする。 ( )D D ΔD t→ + ， ( )Δ t→ +U U U ， ( )Δ t→ +X X X ，

o o o ( )V V ΔV t→ + とすると状態平均化方程式及び出力平均化方程式に微小変動を与えた式は

下式で表される。 

( ) ( ) ( )

( ) ( )o o

( )
( ) ( ) ( ) ( )

( ) ( ) ( ) ( ) ( )

d Δ t
ΔD t Δ t ΔD t Δ t

dt D D

V ΔV t ΔD t Δ t ΔD t Δ t
D D

+     = + + + + +    
     


     + = + + + + +        

X X A bA X X b U U

c dc X X d U U
 ···········  (2-16) 

式(2-16)を展開して 2 次の微小項を無視すると，下式が得られる。 

( )

( )o o

( ) ( ) ( ) ( ) ( )

( ) ( ) ( ) ( ) ( )

d dΔ t Δ t ΔD t Δ t ΔD t
dt dt D D

V ΔV t Δ t ΔD t Δ t ΔD t
D D

   + = + + + +     


   + = + + + +    

X X A bAX bU A X X + b U U

c dcX dU c X X + d U U
·············  (2-17) 

ここで，式(2-17)において，静特性（直流値）を除去して動特性を抜き出すと次式となる。 

o

( ) ( ) ( ) ( )

( ) ( ) ( ) ( )

dΔ t Δ t ΔD t Δ t
dt D D

ΔV t Δ t ΔD t Δ t
D D

   = + +     


   = + +    

X A bA X X U + b U

c dc X X U + d U
 ········································  (2-18) 

 

2.2.5 ラプラス変換による周波数領域への変換 

式(2-18)は時間領域(time domain)による表現のため，ラプラス変換を用いて周波数領域

(frequency domain)へ変換する。上式をラプラス変換すると下式で表現される。 

o

( ) ( ) ( ) ( )

( ) ( ) ( ) ( )

sΔ s Δ s ΔD s Δ s
D D

ΔV s Δ s ΔD s Δ s
D D

   = + +     


   = + +    

A bX A X X U + b U

c dc X X U + d U
 ·········································  (2-19) 

式(2-19)の第 1 式を変形して伝達関数表現にすると式(2-20)で表される。 

( ) 1( ) ( ) ( )Δ s s ΔD s Δ s
D D

−     = − + +  
   

A bX I A X U b U  ········································  (2-20) 

ここで，式(2-19)の第 2 式の解を導出するためには，式(2-20)の解を先に導出する必要があ

る。式(2-20)の解を導出するために，逆行列 ( ) 1s −−I A を解く。逆行列を解く前に括弧内の演
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算式 sI−A を解くと式(2-21)で表される。 

L C

o

r D r Ds
L Ls D s

C

 + + 
 − =

 −
  

I A  ·······································································  (2-21) 

従って，式(2-21)の逆行列は式(2-22)で表される。 

( ) ( )
1

L C

o

1
det

Ds
Ls r D rDs s

C L

−

 − 
 − =

 +−  +
  

I A
I A  ·····················································  (2-22) 

ここで，式(2-22)に含まれる行列式 ( )det s −I A は式(2-23)で表される。 

( )
2

2 L C

o

det r D r Ds s s
L LC
 + − = + + 

 
I A  ·····························································  (2-23) 

式(2-23)を式(2-22)に代入すると，式(2-24)が得られる。 

( ) 1
2

L C2 L C

oo

1
Ds
Ls r D rDr D r D ss s

C LL LC

−

 − 
 − =

 + +   ++ +      

I A  ·······································  (2-24) 

ここで，二次遅れ系の標準形が現れるように式(2-24)を変形すると式(2-25)となる。 

( )

2
o o
2

1 o
2

2 o L CL C
2

o

LC CD s
LC D Ds

LC r D rLr D r D ss s
D D LL LC

−

  −  
 − =

 ++     ++ +           

I A  ························  (2-25) 

式(2-25)の要素を二次遅れ系の標準形
1
( )P s

でまとめると式(2-26)となる。 
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2

2
on

22 2
2 L Cn n

o

L C
n

n
o

oL C L C o

1
( ) 2

2

2 2

D
LCω

r D r DP s s ζω s ω s s
L LC

r D rζω
L

Dω
LC

LCr D r r D r Cζ
L D D L



 = =

 ++ +  + + 
 


+

=


 =


  + +
 =  =

 

 ···········································  (2-26) 

ここで，ωn は回路内の LC フィルタによる共振周波数， ζ は減衰の大きさを表す減衰係数

(damping factor)である。 

続いて，各係数行列の偏微分を解くと次式で表される。ここで，偏微分要素は D であるた

め，式(2-27)では D’を 1−D に戻している。 

( ) ( )

( )

( )

( )  

   

L C C

oo

C
C

o

C C

C

1 1 1

11 00

11
0

10 0 0

1 1 0

0 0 0

r D r D r
L L L L
DD D

CC

D r
r

L L L
D D

C

D r r
D D

r
D D

+ − −   − −



        = =
−    −     

− 
   −    = =
    −   

 

 
=



− = −



   






= − =

 



















A

b

c

d

 ···········································  (2-27) 

 以上より，導出した各行列を式(2-20)に代入して伝達関数を導出する。しかし，式 1 つに

対して伝達関数が 2 つ存在するため，すべてを代入した状態で伝達関数を導出することはで

きない。そこで，簡単化のために各入力要素に伴う伝達関数はそれぞれ独立して生じるもの

とする。これらを踏まえると各種入力に伴う状態及び出力の伝達関数は次式となる。 
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( )

( )

o
i

o
i

1

( ) 0( ) 0 ( ) 0

1

( ) 0( ) 0 ( ) 0

( ) ( )
( ) ( )

( ) ( )
( ) ( )

ΔI sΔ s ΔV s

ΔI sΔD s ΔV s

Δ s Δ s s
ΔD s ΔD s D D

Δ s Δ s s
Δ s Δ s

−

== =

−

== =

   = = − +  
  


 = = −



U

X X A bI A X U

X X I A b
U U

 ····································  (2-28) 

( )

( )

o
i

1o o

( ) 0( ) 0 ( ) 0

1o

( ) ( )
( ) ( )

( )
( )
( )
( )

( ) ( )
( ) ( )

ΔI sΔ s ΔV s

ΔV s ΔV s s
ΔD s ΔD s D D D D

Δ s
ΔD s D D
Δ s
ΔD s D

ΔV s Δ ss
Δ s Δ s

−

== =

−

         = = − + + +     
       


   = + +     


 = +

 

 = − + = +



U

A b c dc I A X U X U

X c dc X U

X cc X

Xc I A b d c d
U U

 ····  (2-29) 

ここで，状態平均化ベクトルの微小変動 ( )Δ tX 及び入力平均化ベクトルの微小変動 ( )Δ tU

を展開し，それぞれの伝達関数が現れるように式を変形すると次式となる。 

( )
o
i

o
i

o i

o

L

( ) 0
( ) 0 1

( ) 0 C

( ) 0
( ) 0

L L

( ) 0 ( ) 0i o
( ) 0 ( ) 0

C

( ) 0i
(

( )
( )

( )
( ) ( )

( )

( ) ( )
( ) ( )

( )
( ) ( )

( )

ΔI s
ΔV s

Δ s

ΔI s
ΔV s

ΔD s ΔD s
ΔI s ΔV s

ΔD s
ΔI

ΔI s
ΔD s

Δ s s
ΔD s D DΔV s

ΔD s

ΔI s ΔI s
ΔV s ΔI s

Δ s
Δ s ΔV s

ΔV s

=
= −

=

=
=

= =
= =

=

 
 
    = = − +   

   
 
  

=

U

X A bI A X U

X
U

( )

i

1

C

( ) 0o
) 0 ( ) 0

( )
( ) ΔD s

s ΔV s

s
ΔV s
ΔI s

−

=
= =










 
 
 
  = −
 
 
   

I A b

 ······························  (2-30) 

o
i

o i

o o

( ) 0( ) 0 ( ) 0

o o o

( ) 0 ( ) 0i o
( ) 0 ( ) 0

( ) ( ) ( )
( ) ( ) ( )

( ) ( ) ( ) ( )
( ) ( ) ( ) ( )

ΔI sΔ s ΔV s

ΔD s ΔD s
ΔI s ΔV s

ΔV s ΔV s Δ s
ΔD s ΔD s ΔD s D

ΔV s ΔV s ΔV s Δ s
Δ s ΔV s ΔI s Δ s

== =

= =
= =

 
= = +



  
  = = +  
   

U

X cc X

Xc d
U U

 ····························  (2-31) 
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2.2.6 伝達関数の導出 

(1)  伝達関数 ( )
( )

Δ s
ΔD s

X の導出 

( )
( )

Δ s
ΔD s

X
について導出する。逆行列 ( ) 1s −−I A は既出のため，残りの部分を計算する。 

C o
C

i

oL Ci
o2

o

o C L C Ci
o o2

o

o

C C CL
o i o o o2

o

o

1
0

1 0 0 0

1

1

r I r VL L D L Ir DD rVD D IC D D
I r r DD r rV I I
D L L D D L

I
D C

r Dr rrI V I I I
D L D L D L D L L

I
D C

   
     −       + +    +      − −        

 +  + − −      =
 

−  

+ − − −
   

=
−



A bX U =

( )

( )

C CL
i o o o2

o

o

o LL
i i L Li o2

oo o

oo o

11

1 11

r D rrV I I I
D L D L D L L

I
D C

I rr V V I rV I
D L D D LD L D L

II I
D CD C D C

 
 
 
 
 
 

− 
+ − − 

  
 =
 −  

     − −−               = = =
    −− −          

 

·············································································································  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

(2-32) 

なお，1 行 1 列目の括弧内は説明のため，式(2-15)の直流解 IL を用いて変形している。ここ

で，1 行 1 列目の括弧内の第 2 項が第 1 項に比べて非常に小さいと仮定すると，式(2-32)は

式(2-33)に近似できる。この仮定が成立するのは，インダクタの直流抵抗 rL (DCR)が非常に

小さいか，rL で生じる電圧降下が入力電圧 Vi に対して非常に小さい場合である。前述の通

り，rLが一般的に mΩ オーダーであり，Viと比較して十分小さいため成立する。ただし，大

電力駆動の場合，rLで生じる電圧降下が無視できなくなるため，この仮定は成立しなくなる。 
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o L i
i

oo

oo

1 I r VV
D L D D L

IID D
D CD C

    −            + = 
    −−      

A bX U  ··················································  (2-33) 

式(2-25)及び式(2-33)を式(2-30)の第 1 式に代入すると，式(2-34)が得られる。 

( )
o
i

o
i

L

( ) 0
( ) 0 1

( ) 0 C

( ) 0
( ) 0

o Lo o
i2

o L C o
2

o

( )
( )

( )
( ) ( )

( )

1
1
( )

ΔI s
ΔV s

Δ s

ΔI s
ΔV s

ΔI s
ΔD s

Δ s s
ΔD s D DΔV s

ΔD s

I rLC C Vs
D L DD D

LC r D rL IP s s
D D L D C

=
= −

=

=
=

 
 
    = = − +   

   
 
  

    −−         =
+   + −        

U

X A bI A X U

o o L o
i3 2

o L o L C
i2 3

o i o o L o
3 4 2

o L o o Ci
2 3 3 2

o o i o L
2 2

o

1
( ) 1

1
2( )

1
1
( )

C I r Is V
D D D

P s I r LI r D rV s
D D D L

C V C I r Is s
D D D

I r LI I rVP s s
D D D D

I C V C r
D D I D

P s







  − +      =
 +   − − +          

 − +   =  
 − − −
     

 
+ − 

   =
o L oi

o C2
i

21

s

I r LIV I r s
D D D V

   
  

   
 

   − + −        

 

·············································································································  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

(2-34) 

ここで，式(2-35)の関係式が成り立つと仮定すると，式(2-34)は式(2-36)に近似できる。この

仮定は前述のように寄生抵抗 rL及び rCが一般的に mΩ オーダーと非常に小さいため成立す

る。 

o i o L
2

o

o L
o C

21

C V C r
D I D

I r I r
D


  

 +
 

 ·····················································································  (2-35) 
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o
i

o
i

L
o o i

2( ) 0
( ) 0 o

( ) 0 C oi
2

( ) 0 i( ) 0

( )
1( )( ) 1

( ) ( )( )
1

( )

ΔI s
ΔV s

Δ s

ΔI s
ΔV s

ΔI s I C V sΔD s D D IΔ s
ΔD s P sΔV s LIV s

ΔD s D D V

=
=

=

=
=

    
  +  
     = =       −         

U

X
 ···································  (2-36) 

さらに，各要素をまとめると式(2-37)となる。 

dc_idL

o

dc_vdC

rhp

o oi i
dc_id dc_vd o rhp2 2

o i o

( ) 1
( ) ( )

( ) 1
( ) ( )

KΔI s s
ΔD s P s ω

KΔV s s
ΔD s P s ω

I D IV D VK K ω ω
D D C V LI

  
= +  

 
  

= −     


  = = = =
  

 ···········································  (2-37) 

(2)  伝達関数 o ( )
( )

ΔV s
ΔD s

の導出 

 o ( )
( )

ΔV s
ΔD s

について導出する。 

   

o
i

o o

( ) 0( ) 0 ( ) 0

o o i o2
o

C C
L Cioi

o22
i

o C o i

o

( ) ( ) ( )
( ) ( ) ( )

1
1 1 0
( )

1

1 1
( )

ΔI sΔ s ΔV s

ΔV s ΔV s Δ s
ΔD s ΔD s ΔD s D

I C V Is
D D I DD r r

r DD rVP s LIV Is D DD D V

I r C V s
P s D D I

== =


= = +



  
 +  

      = + −    +   − −         

 
= + 

  

U

X cc X

( )

o o Ci
2

i

o C o i C o o Ci
2 2

i

o o C o Ci
o C2

i i

oi
o C2

i

1

1 1
( )

1 1
( )

1 11 1
( ) ( )

LI I rV s
D D V D

I r C V r LI I rVs s
P s D D D D V D

LI D I r I rV s C r s
P s D D V V D

LIV s C r s
P s D D V P s

   + − −  
     

   = + + − −  
       

   = − + + −  
     

 
= − + + 

  

2o C o o Ci
o C2

i i

D I r LI I rV C r s
D V D V D

 
+ − 

   
 

·············································································································  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

(2-38) 

ここで，第 2 項に着目して式を変形すると式(2-39)となる。 
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2 2o C o o C oi
o C2 2

i i

2
o C

2
n

2 2
n

2
o C n

1 1 1
( ) ( )

1 1
( )

( )

D I r LI I r LCV C r s s
P s D V D V P s D D

I r s
P s D ω

s ω
I r ω
D P s

   + = +        

 
= + 

  

+

=


 ···································  (2-39) 

式(2-39)より，二次遅れ系
1
( )P s

に対して，二次進み系
2 2

n
2

n

s ω
ω
+ が分子に現れている。この

二次進み系
2 2

n
2

n

s ω
ω
+ は二次遅れ系

1
( )P s

の式中の減衰係数 ζ を 0 とした場合の逆数に等しい。

即ち，共振周波数 ωn 近傍でのゲインのピークや位相の遅れ方は若干異なるが，それ以外は

二次進み系
2 2

n
2

n

s ω
ω
+ と二次遅れ系

1
( )P s

で極零相殺した状態となる。さらに，共振周波数 ωn

近傍の二次進み系
2 2

n
2

n

s ω
ω
+ のゲインは反共振によって非常に小さくなるため，ゲインに変化

を及ぼさなくなる。従って，式(2-38)の第 2 項と第 3 項は式(2-40)のようにまとめることがで

きる。 

2 2
n

2
o C o C o C o Cn 0

( )

s ω
I r I r I r I rω
D P s D D D

+

−  − =
   

 ······························································  
(2-40) 

即ち，式(2-38)の第 2 項と第 3 項が互いに打ち消しあうため，第 1 項に影響を及ぼさない

ことがわかる。以上より，式(2-38)は式(2-41)に近似することができる。 

o
i

dc_vdo o

( ) 0 rhp esr( ) 0 ( ) 0

i i
dc_vd rhp esr2

o o C

( ) ( ) 1 1
( ) ( ) ( )

1

ΔI sΔ s ΔV s

KΔV s ΔV s s s
ΔD s ΔD s P s ω ω

V D VK ω ω
D LI C r

== =








  
= = − +   

  


= = =

 

U ··································  (2-41) 

 図 2.3 に式(2-38)～(2-41)への式の変遷を表すブロック線図を示す。 
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図 2.3 伝達関数 o ( )
( )

ΔV s
ΔD s

の詳細なブロック線図 

 

(3)  伝達関数 ( )
( )

Δ s
Δ s

X
U

の導出 

( )
( )

Δ s
Δ s

X
U

について導出する。逆行列 ( ) 1s −−I A は既出のため，残りの部分を計算する。 
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D D
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 ·····································  (2-42) 
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+
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(4) 伝達関数 o ( )
( )

ΔV s
Δ sU

の導出 

o ( )
( )

ΔV s
Δ sU

について導出する。 

 
( )

 

( )

o i

o o o

( ) 0 ( ) 0i o
( ) 0 ( ) 0

o
o C2

C C
L C

C2 2

o C
C o C C2
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1 1 0

1( )

1 1 1
( )

ΔD s ΔD s
ΔI s ΔV s
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D DD r r

r D rLP s s r
D D D

C r rLs r C r s s r
P s D D D

= =
= =

 
 = = +
 
  

 +  
 = + −

+  − + −      

= + + − + −
  

Xc d
U U

( ) ( )

L C
C2

L C
o C C o C C C2 2

( )

1 1 1 1 ( )
( )

D r r P s
D

r D rLC r s r C r s s r r P s
P s D D D

 +  −    

 +  = + + − + − −      

 ··········  (2-43) 

ここで，行列内における
o

o

( )
( )

ΔV s
ΔI s

に関する要素を展開して整理すると式(2-44)となる。 
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2
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(2-44) 

ここで，式(2-44)を式(2-43)に代入すると，式(2-45)となる。 

( ) ( )
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o o o

( ) 0 ( ) 0i o
( ) 0 ( ) 0
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( ) ( ) ( )
( ) ( ) ( )

1 1 1 1 1
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r DD r LC r s s C r s
P s D D r DD r

= =
= =

 
 =
 
  

  +
= + − + +  

  +  

U
·················  (2-45) 

さらに，各要素をまとめると式(2-46)となる。 
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 ······················································  (2-46) 

  

図 2.4 に式(2-46)を説明する詳細なブロック線図を示す。 
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2.2.7  導出した伝達関数のまとめ 

式(2.47)に，導出した各伝達関数をまとめる。また，図 2.5 に導出した伝達関数をまとめた

ブロック線図を示す。なお，キャパシタ電圧の微小変動 ΔVC(s)に関する伝達関数は出力電圧

の微小変動に関する伝達関数 ΔVo(s)にまとめることが可能なため省略した。 
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図 2.5 昇圧型 DC-DC コンバータの伝達関数のブロック線図まとめ 

ここで，各要素について整理する。各要素の名称を以下にまとめる。 

➢ Gid(s) ：デューティ比の微小変動 ΔD(s)に対するインダクタ電流の微小変動 ΔIL(s) 

➢ Gvd(s) ：デューティ比の微小変動 ΔD(s)に対する出力電圧の微小変動 ΔVo(s) 

➢ Gii(s) ：出力電流の微小変動 ΔIo(s)に対するインダクタ電流の微小変動 ΔIL(s) 

➢ Zp(s) ：出力電流の微小変動 ΔIo(s)に対する出力電圧の微小変動 ΔVo(s) 

➢ Giv(s) ：入力電圧の微小変動 ΔVi(s)に対するインダクタ電流の微小変動 ΔIL(s) 

➢ Gvv(s) ：入力電圧の微小変動 ΔVi(s)に対する出力電圧の微小変動 ΔVo(s) 

➢ 1/P(s) ：二次遅れ系の標準形 

➢ Kdc_id ：直流ゲイン (ΔD(s) toΔIL(s)) 

➢ Kdc_vd ：直流ゲイン (ΔD(s) toΔVo(s)) 

➢ Kdc_ii ：直流ゲイン (ΔIo(s) toΔIL(s)) 

➢ Kdc_zp ：直流ゲイン (ΔIo(s) toΔVo(s)) 

➢ Kdc_iv ：直流ゲイン (ΔVi(s) toΔIL(s)) 

➢ Kdc_vv ：直流ゲイン (ΔVi(s) toΔVo(s)) 

➢ ζ  ：減衰係数 

➢ ωn ：LC 共振周波数 

➢ ωo ：負荷零点周波数 

➢ ωesr ：ESR 零点周波数（ESR：出力キャパシタの等価直列抵抗） 

➢ ωrhp ：右半平面の零点周波数 

➢ ωdcr ：DCR 零点周波数（DCR：インダクタの直流抵抗） 
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次に，導出した各伝達関数の周波数特性を示す。ここで，制御対象の回路パラメータを表

2.1 に示す。この回路パラメータは後述の第 4 章でも用いるものとする。表 2.1 の回路パラ

メータを用いた各伝達関数の周波数特性を図 2.6～2.8 に示す。なお，Giv(s)，Gvv(s)，Gii(s)，

Zp(s)は制御性能の指標に用いるが，制御系の安定性には使用しない。そのため，位相成分は

考慮しないものとして，ゲインのみ示す。 

 

表 2.1 回路パラメータ（単相昇圧型 DC-DC コンバータ） 

Parameters Symbol Values 

Input Voltage Vi [V] 12 V 

Output Voltage Vo [V] 48 V 

Output Power Po [W] 50 / 100 W 

Output Current Io [A] 1.04 / 2.08 A 

Inductance L [μH] 120 μH 

Inductor DC Resistor (DCR) rL [mΩ] 140 mΩ 

Output Capacitor Co [μF] 440 μF 

Output Capacitor ESR rC [mΩ] 20 mΩ 

Switching Frequency fs [kHz] 50 kHz 

Duty Ratio (Design) D 0.75 

 

図 2.6 にデューティ比の微小変動 ΔD(s)に対する伝達関数 Gid(s)，Gvd(s)の周波数特性を示

す。プラントの各伝達関数のすべてに二次遅れ系 1/P(s)を有しているため，LC 共振周波数 fn 

(ωn / 2π) 近傍でゲインに共振のピーク，位相に急激な遅れが生じているが，Gid(s)は負荷零点

を有しているため，位相が負荷零点周波数 ωoの前後で上昇している。一方で，Gvd(s)は右半

平面の零点周波数を有しているため，ゲインが緩やかになるだけでなく，位相も遅れさせる

ため，180deg 以上の位相の遅れが生じている。また，減衰係数 ζ の大きさによって共振のピ

ークの大きさ及び位相の遅れ度合いは変化する。 
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図 2.6 デューティ比の微小変動 ΔD(s)に対する伝達関数 Gid(s)，Gvd(s) の周波数特性 

 

図 2.7 に出力電流の微小変動 ΔIo(s)に対する伝達関数 Gii(s)，Zp(s)の周波数特性を示す。

Gii(s)は共振周波数以降はゲインが-40dB/dec の傾きで下降している。これは，インダクタが

電流の急激な変化を抑制するためである。そのため，高周波であるほどインダクタのインピ

ーダンスは増大し，インダクタ電流の傾きは緩やかになる。Zp(s)は開ループ時の出力インピ

ーダンスを表しており，低周波領域ではインダクタの直流抵抗 rL(DCR)が，高周波領域では

出力キャパシタの等価直列抵抗 rC(ESR)が現れる。これは，インダクタは低周波領域では短

絡，キャパシタは高周波領域では短絡と見なせるため，それぞれに直列接続された抵抗のみ

確認できるためである。一方で，インダクタは高周波領域では開放，キャパシタは低周波領

域では開放と見なせるため，電流が流れず，抵抗成分は無視される。 
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図 2.7 出力電流の微小変動 ΔIo(s)に対する伝達関数 Gii(s)，Zp(s)の周波数特性 

 

図 2.8 に入力電圧の微小変動 ΔVi(s)に対する伝達関数 Giv(s)，Gvv(s)の周波数特性を示す。

Giv(s)は微分器を有しているため，低周波領域から共振周波数近傍までゲインが上昇してい

る。Gvv(s)は開ループ時の入出力特性を表しており，共振周波数以降はゲインが-40dB/dec の

傾きで下降している。これは，インダクタが電流の急激な変化を抑制するためである。 

 

 
図 2.8 入力電圧の微小変動 ΔVi(s)に対する伝達関数 Giv(s)，Gvv(s) の周波数特性 
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2.3 スイッチング電源の制御系 

スイッチング電源の制御系について述べる。スイッチング電源の代表的な制御手法として

電圧モード制御 (VMC : Voltage Mode Control)及び電流モード制御 (CMC : Current Mode 

Control)がある(5)-(8)。 

 

2.3.1 電圧モード制御 

図 2.9 に VMC の全体のブロック線図を示す。図 2.9 に示した VMC のブロック線図は出

力電圧を一定に制御するフィードバックループに加え，出力インピーダンス Zo(s)及び入出

力特性 Au(s)をまとめたものとなっている。ここで，フィードバックループの一巡伝達関数

を T(s)とする。また，入出力特性 Au(s)はオーディオ・サセプタビリティ(Audio Susceptibility)

とも呼ばれる。VMC はインダクタ電流をフィードバックループに含まない単一のフィード

バックループで構成されている。 

また，Kv は電圧センサゲイン，Gc(s)は補償器（制御器），Fm は PWM 変調ゲインを表す。

ここで，ここで，簡単化の為に電圧センサゲイン Kv および PWM 変調ゲインは Fm は 1 と

する。PWM 変調ゲインの簡略化に関しては後述する。 

 

 

図 2.9 電圧モード制御のブロック線図 

 

 

 

ΔVo(s)Gvv(s)

ΔIo(s)

ΔVi(s)

Gvd(s)

FmΔD(s)

Kv

VrefGc(s)
ΔVc(s)

Zp(s)

T(s)

−
+

+
+ +



第 2 章：DC-DC コンバータの制御系 

 

33 

(1)  PWM 変調ゲイン Fm 

図 2.10 に PWM 変調の動作を示す。電圧補償器からの出力信号を PWM 信号に変換する

ため，コンパレータを用いる。コンパレータには電圧補償器からの出力信号 Vc+ΔVc (s)とラ

ンプ信号（三角波，鋸波）Vrampを入力する。その両者を比較することで，PWM 信号を出力

する。 

ここで，Vcが設計値，ΔVc (s)が微小変動値である。また，ランプ信号 Vrampの波高値(peak-

to-peak)を Vp-pとする。1 周期におけるデューティ比は式(2-48)で表される。 

c

p-p

VD
V

=  ··································································································  (2-48) 

ここで，D 及び Vcに微小変動 ΔD (s)，ΔVc (s)が生じたとしても，ランプ信号が線形性を有

しているため，式(2-49)が成立する。 

c

p-p

( )( ) ΔV sΔD s
V

=  ························································································  (2-49) 

従って，PWM 変調ゲイン Fmは式(2-50)で表される。 

m
c p-p

( ) 1
( )

ΔD sF
ΔV s V

= =  ·····················································································  (2-50) 

そのため，ランプ信号の Vp-pを 1V にすることで，Fmのゲインを 1 とすることが可能とな

る。 

 
図 2.10 PWM 変調ゲインの動作 
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(2)  一巡伝達関数 T(s) 

図 2.11 に VMC における一巡伝達関数のブロック線図を示す。VMC の一巡伝達関数 T(s)

を式(2-51)に示す。なお，後述の CMC の電圧制御ループにも用いるため，T(s)と区別するた

めに Tv(s)を用いる。また，電圧補償器 Gc(s)で制御する対象をすべてまとめて Gp(s)とする。 

c m vd v c p v( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( )T s G s F G s K G s G s T s= = =  ·····················································  (2-51) 

 

 

図 2.11 電圧モード制御における一巡伝達関数 T(s) のブロック線図 

 

図 2.12 に VMC の一巡伝達関数 T(s)に関する周波数特性を示す。橙色が制御対象 Gp(s)，

青色が電圧補償器 Gc(s)，緑色が一巡伝達関数 T(s)を表す。ここで，Gc(s)は Type-3 補償器を

用いるものとする(9)-(10)。Gc(s)の伝達関数を式(2-52)で示す。極を 3 つ，零点を 2 つ有してい

るため，3pole-2zero 補償器とも呼ばれる。表 2.2 に Type-3 補償器の各パラメータを示す。 
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Gc(s)の各パラメータは Gp(s)のゲインが変化する周波数に合わせて設定している。そのた

め，極零相殺(Pole-Zero Cancelation : PZC)を積分周波数 ωi以外で行うことで，ゲイン曲線が

積分器のように-20dB/dec の傾きで下降する非常にシンプルなものに変形させることができ

る。そのため，ゲインクロスオーバー周波数 ωcを調整するパラメータは ωiのみとなる。こ

のように周波数特性をボード線図上で適切に変化させる設計法の事をループ整形法(loop 

shaping)と呼ぶ。ここでゲインクロスオーバー周波数 fc (ωc/2π) は 100Hz に設定した。この値

は CMC でも同様である。 
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表 2.2 制御パラメータ（Type-3 補償器） 

Parameters Symbol Values 

Integral Frequency ωi [rad/s] 2.5 rad/s 

1st Zero Frequency ωz1 [rad/s] 1100 rad/s 

2nd Zero Frequency ωz2 [rad/s] 1350 rad/s 

1st Pole Frequency ωp1 [rad/s] 22800 rad/s 

2nd Pole Frequency ωp2 [rad/s] 151000 rad/s 

 

 
図 2.12 電圧モード制御における一巡伝達関数 T(s) の周波数特性 

 

(3)  出力インピーダンス Zo(s) 

図 2.13 に VMC における出力インピーダンスのブロック線図を示す。VMC の出力インピ

ーダンスZo(s)を式(2-53)に示す。なお，入力電圧の微小変動ΔVi(s)は出力電流の微小変動ΔIo(s)

と同時には生じないと仮定して，式(2-53)及び図 2.13 では除外している。 
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図 2.13 電圧モード制御における出力インピーダンス Zo(s) のブロック線図 

 

図 2.14 に VMC の出力インピーダンス Zo(s)に関する周波数特性を示す。橙色が開ループ

伝達関数における出力インピーダンス Zp(s)，青色が閉ループ伝達関数の出力インピーダン

ス Zo(s)を表す。フィードバック制御により，Zp(s)における低周波領域のインピーダンスが

Zo(s)では大幅に低減されている。すなわち，fc以下の低周波領域はフィードバック制御によ

って変動が抑制される。一方で，fc以下の高周波領域ではフィードバック制御の影響が小さ

くなるため，開ループ制御と同様の周波数特性となる。 

 
図 2.14 電圧モード制御における出力インピーダンス Zo(s) の周波数特性 
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(4)  入出力特性 Au(s) 

図 2.15 に VMC におけるブロック線図を示す。VMC の入出力特性 Au(s)を式(2-54)に示す。

なお，出力電流の微小変動 ΔIo(s)は入力電圧の微小変動 ΔVi(s)と同時には生じないと仮定し

て，式(2-54)及び図 2.15 では除外している。 

 

o vv
u

i closed

( ) ( )( )
( ) 1 ( )

ΔV s G sA s
ΔV s T s

= =
+

 ········································································  (2-54) 

 

 
図 2.15 電圧モード制御における入出力特性 Au(s) のブロック線図 

 

図 2.16 に VMC の入出力特性 Au(s)に関する周波数特性を示す。橙色が開ループ伝達関数

における入出力特性 Gvv(s)，青色が閉ループ伝達関数の入出力特性 Au(s)を表す。フィードバ

ック制御により，Gvv(s)における低周波領域のインピーダンスが Au(s)では大幅に低減されて

いる。すなわち，fc以下の低周波領域はフィードバック制御によって変動が抑制される。一

方で，fc以下の高周波領域ではフィードバック制御の影響が小さくなるため，開ループ制御

と同様の周波数特性となる。 
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図 2.16 電圧モード制御における入出力特性 Au(s) の周波数特性 

 

2.3.2 電流モード制御 

図 2.17 に CMC のブロック線図を示す。図 2.17 に示した CMC のブロック線図は VMC で

用いたフィードバック要素である出力電圧の微小変動 ΔVo(s)に加え，インダクタ電流の微小

変動 ΔIL(s)もフィードバック要素としている。そのため，電圧制御ループと電流制御ループ

の 2 重のフィードバックループで構成されており，各外乱(ΔD(s), ΔIo(s)，ΔVi(s)）に対する

ΔIL(s)の伝達関数(Gid(s)，Gii(s)，Giv(s))も追加されている。 

ここで，電流センサゲイン Kiは CMC の定常時におけるデューティ比の変動を抑制するた

め，Ki = 0.06 設定にしている， Kvと Fmは前述の VMC と同様に 1 としている。 
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図 2.17 電流モード制御のブロック線図 

 

(1)  一巡伝達関数 T(s) 

図 2.18 に CMC における一巡伝達関数のブロック線図を示す。CMC の一巡伝達関数 T(s)

は式(2-55)で表される。 
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図 2.18 電流モード制御における一巡伝達関数 T(s) のブロック線図 

 

 

図 2.19 に CMC の一巡伝達関数 T(s)に関する周波数特性を示す。橙色が制御対象 Gp(s)，
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青色が電圧補償器 Gc(s)，緑色が一巡伝達関数 T(s)を表す。ここで，Gc(s)は Type-2 補償器を

用いるものとする。Gc(s)の伝達関数を式(2-56)で示す。極を 2 つ，零点を 1 つ有しているた

め，2pole-1zero 補償器とも呼ばれる。表 2.3 に Type-2 補償器の各パラメータを示す。 

i
c

p

1
( )

1

z

s
ωωG s

s s
ω

 
+ 

 =
 
+  

 

 ····················································································  (2-56) 

Gc(s)の各パラメータは Gp(s)のゲインが変化する周波数に合わせて設定している。そのた

め，VMC と同様に極零相殺を積分周波数 ωi以外で行うことで，ゲイン曲線が積分器のよう

に-20dB/dec の傾きで下降する非常にシンプルなものに変形させることができる。そのため，

ゲインクロスオーバー周波数 ωcを調整するパラメータは ωiのみとなる。ここでゲインクロ

スオーバー周波数 fc (ωc/2π) は前述の VMC と同じ 100Hz に設定した。 

 

表 2.3 制御パラメータ（Type-2 補償器） 

Parameters Symbol Values 

Integral Frequency ωi [rad/s] 15.5 rad/s 

Zero Frequency ωz [rad/s] 232 rad/s 

Pole Frequency ωp [rad/s] 19000 rad/s 
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図 2.19 電流モード制御における一巡伝達関数 T(s) の周波数特性 

 

(2)  出力インピーダンス Zo(s) 

図 2.20 に CMC における出力インピーダンスのブロック線図を示す。CMC の出力インピ

ーダンス Zo(s)は式(2-57)で表される。ここで，Zoi(s)は Zo(s)における開ループ伝達関数を表

す。なお，ブロック線図から式(2-57)を導出することも可能だが複雑なため，メイソンのゲ

イン公式(Mason’s gain formula : MGF)を使用した。なお，入力電圧の微小変動ΔVi(s)は出力

電流の微小変動ΔIo(s)と同時には生じないと仮定して，式(2-57)及び図 2.20 では除外してい

る。 
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図 2.20 電流モード制御における出力インピーダンス Zo(s) のブロック線図 

 

図 2.21 に CMC の出力インピーダンス Zo(s)に関する周波数特性を示す。橙色が開ループ

伝達関数における出力インピーダンス Zp(s)，青色が閉ループ伝達関数の出力インピーダン

ス Zo(s)を表す。フィードバック制御により，Zp(s)における低周波領域のインピーダンスが

Zo(s)では大幅に低減されている。すなわち，fc以下の低周波領域はフィードバック制御によ

って変動が抑制される。一方で，fc以下の高周波領域ではフィードバック制御の影響が小さ

くなるため，開ループ制御と同様の周波数特性となる。 

そのため，VMC と同様の結果が得られているが，VMC よりも低周波領域におけるゲイン

の低減量は少ない。これは電流制御ループを有しており，定常時であってもインダクタ電流

の微小変動 ΔIL(s)が出力電圧の微小変動に影響を与えていると考えられる。 
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図 2.21 電流モード制御における出力インピーダンス Zo(s) の周波数特性 

 

(3)  入出力特性 Au(s) 

図 2.22 に CMC におけるブロック線図を示す。CMC の入出力特性 Au(s)は式(2-58)で表さ

れる。ここで，Aui(s)は Au(s)における開ループ伝達関数である。なお，ブロック線図から式

(2-58)を導出することも可能だが複雑なため，出力インピーダンス Zo(s)と同様にメイソンの

ゲイン公式を使用した。なお，出力電流の微小変動 ΔIo(s)は入力電圧の微小変動 ΔVi(s)と同

時には生じないと仮定して，式(2-58)及び図 2.22 では除外している。 
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図 2.22 電流モード制御における入出力特性 Au(s) のブロック線図 

 

図 2.23 に VMC の入出力特性 Au(s)に関する周波数特性を示す。橙色が開ループ伝達関数

における入出力特性 Gvv(s)，青色が閉ループ伝達関数の入出力特性 Au(s)を表す。フィードバ

ック制御により，Gvv(s)における低周波領域のインピーダンスが Au(s)では大幅に低減されて

いる。すなわち，fc以下の低周波領域はフィードバック制御によって変動が抑制される。一

方で，fc以下の高周波領域ではフィードバック制御の影響が小さくなるため，開ループ制御

と同様の周波数特性となる。 

そのため，VMC と同様の結果が得られているが，VMC よりも低周波領域におけるゲイン

の低減量は多く，高周波領域においてはゲインの低減量は少なくなっている。これは Giv(s)

が微分器 s を有しており，低周波領域においてゲインを低減するが，高周波領域になるにつ

れてゲインを上昇する影響が表れたと考えられる。 
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図 2.23 電流モード制御における入出力特性 Au(s) の周波数特性 
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第3章 低次元化モデリング手法 

 

3.1  緒言 

 本章では，マルチフェーズ方式 DC-DC コンバータの伝達関数導出に伴う数学モデルの低

次元化モデリング手法を提案する。図 3.1 に対象回路であるマルチフェーズ方式昇圧型 DC-

DC コンバータの回路図を示す。図 3.1 は 2 章の図 2.1 で示した単相昇圧型 DC-DC コンバー

タを 2 段に増設し，並列接続させた構成となっている。ただし，出力キャパシタは 1 つにま

とめている。なお，相数はマルチフェーズ方式において最小の 2 相としている。 

マルチフェーズ方式は駆動相数の増加に対して入出力キャパシタの見かけの容量は比例

して増加する上に，大電力駆動に伴う電力分散の自由度も高くなる。そのため，小型化・高

電力密度化を実現させる手法として非常に有効である。しかし，駆動相数の増加に伴い，制

御系のモデリングが複雑化するという問題がある。制御系モデリング手法として用いられて

いる状態平均化法は回路方程式（微分方程式）を状態方程式と出力方程式に変形し，回路の

動作モードの割合で加重平均をするという手法である。そのため，単相では ON と OFF の

2 パターンで加重平均を行うが，2 相の場合は ON/ON，ON/OFF，OFF/ON，OFF/OFF の 4 パ

ターンで加重平均を行わなければならない。さらに，状態方程式及び出力方程式の次数も増

加してしまうため，導出した伝達関数モデルが 3 次系を有することになる。 

 

 
図 3.1 マルチフェーズ方式昇圧型 DC-DC コンバータ（2 相） 
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本研究では，制御系のモデリングの複雑化を改善する低次元化モデリング手法を提案した。

提案するモデリング手法と従来制御手法で周波数特性およびステップ応答特性にて各種比

較を行い，その有効性を検証する。 

 

3.2  従来のマルチフェーズ方式における伝達関数の導出 

従来のマルチフェーズ方式 DC-DC コンバータの伝達関数を導出する方法は基本的に単相

時と同様である(1)-(7)。前述の通り，2 相昇圧型 DC-DC コンバータを対象回路とする。第 2 章

の導出手順と同様に，スイッチの各状態に応じた等価回路から状態方程式及び出力方程式を

導出する。ここで，マルチフェーズ方式でスイッチングコンバータを駆動させる場合，各相

のスイッチングの位相を 180deg シフトさせる。図 3.2 にマルチフェーズ方式におけるスイ

ッチングパターンを示す。 

 

 
(a) 0.5D  (b) 0.5D   

図 3.2 マルチフェーズ方式におけるスイッチングパターン 

 

これにより，各相のスイッチングコンバータが交互に駆動され，キャパシタの充放電の周

期はスイッチング周波数の 2 倍となる。即ち，各相のスイッチングコンバータが交互に動作

しているため，全てのスイッチングパターンに応じた状態方程式及び出力方程式を導出する

必要がある。さらに，回路に流れる電流が 1 相分増加しているため，状態ベクトル及び各係

数行列の次元を増加させる必要がある。従って，マルチフェーズ方式における状態方程式及

び出力方程式は式(3-1)で表される。 
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 ·········································  (3-1) 

式(3-1)から分かるとおり，回路が 2 相に増加しただけで係数行列の次元が増加するなど複雑

化しており，モデリングが非常に困難になる。 

また，スイッチングコンバータは基本的に各相が等しくなるように設計する。従って，各

相のパラメータを全て等しく置くことで，計算式を簡略化することが可能となる。しかしな

がら，各相のパラメータが全て等しかったとしても，システムの次元は下がらない。また，

各相のパラメータ，電流，電圧を全て等しいと仮定して低次元化した場合，インダクタンス

値及びインダクタに流れる電流を等しいとした上で単相時の次元まで低次元化すると昇圧

比が変化してしまい，モデリングが一致しなくなってしまう。そこで本論文ではシステムを

簡易的に低次元化モデリングする手法を提案する(8)。 

 

3.3  提案手法による数学モデルの低次元化 

3.3.1 提案手法の説明 

2 相 DC-DC コンバータを独立した単相 DC-DC コンバータの多段並列システムとした回

路を図 3.3 に示す。このような回路として考えるためには，図 3.1 に示した回路のキャパシ

タを等価的に各相に分割する必要がある。ここで，マルチフェーズ方式 DC-DC コンバータ

は各相のパラメータが等しくなるように設計する。そのため，図 3.4 のように出力平滑キャ

パシタが各相に分割できるような等価回路を用いることで，図 3.5 のような多段並列システ

ムとして考えることが可能となる。次に提案手法によって高次元モデルの低次元化が出来る

ことを数学的に示す。 
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図 3.3 マルチフェーズ方式昇圧型 DC-DC コンバータ（2 相） 

 

 

 
図 3.4 出力キャパシタの等価回路 
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図 3.5 マルチフェーズ方式昇圧型 DC-DC コンバータ（等価回路変換） 

 

3.3.2 提案手法の数学的考察 

図 3.5 に示した提案手法を用いて各相を独立させた DC-DC コンバータの数学的考察をす

る。まず，2 相昇圧型 DC-DC コンバータの基本的な状態方程式及び出力方程式を式(3-2)に

示す。 
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 ···························  (3-2) 

ここで，上式の状態方程式及び出力方程式を図 3.5 の回路の形式に直すと，式(3-3)で表され

る。 
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ここで，追加したパラメータは式(3-4)の対応関係とする。 
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式(3-3)の状態方程式及び出力方程式を 2 相で分割すると式(3-5)で表すことができる。 
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(3-5) 

ここで，各相に分割した状態方程式及び出力方程式の各係数行列は単相昇圧型 DC-DC コ

ンバータの係数行列と等しい。従って，マルチフェーズ方式 DC-DC コンバータは単相 DC-

DC コンバータとして等価的に分割が可能となる。 
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3.3.3 提案手法の一般化 

式(3-5)に示した低次元化モデルに用いた式は最も相数が少ない 2 相昇圧型 DC-DC コンバ

ータである。この式をより相数が増加した場合でも扱えるよう，状態方程式及び出力方程式

を一般化した式を式(3-6)に示す。ここで，N は回路の最大駆動相数を表す。 
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 ···············  (3-6) 

さらに式(3-6)から伝達関数モデルを導出することで，マルチフェーズ方式 DC-DC コンバ

ータの伝達関数の一般式を把握することができる。単相 DC-DC コンバータとマルチフェー

ズ方式 DC-DC コンバータの伝達関数モデルの対応については後述する。 

 

3.4  シミュレーションによる動作確認 

3.4.1 周波数特性の比較 

本提案手法の有効性を確認するため，AC スイープ解析(AC sweep analysis)で求めた周波数

特性と提案手法による低次元化モデルの周波数特性を比較する。ここで，AC スイープ解析

は回路に対して正弦波を注入し，その正弦波の周波数を変化させて信号のゲイン及び位相の

変化を解析する手法である。そのため，提案手法のように演算を簡略化せずに回路内に含む

パラメータを全て考慮して周波数特性が出力される。 

本論文では AC スイープ解析による周波数特性を高次元モデルとして比較を行う。なお，

高次元モデルは回路シミュレータである PSIM の AC スイープ機能による周波数特性，低次

元化モデルは MATLAB で構築した数学モデルから導出した周波数特性で比較を行う。本論

文ではマルチフェーズ方式で最も相数が少ない 2 相及び，相数を大きく増加させた 10 相で

比較する。 

ここで，モデリングに用いた回路パラメータを表 3.1 に示す。なお，相数の増加に伴って

インダクタ電流 iLが分流し，出力電圧までの昇圧が不足してしまうため，インダクタンス L
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を単相時から相数倍している。それに伴い，インダクタの巻数が増加するため，寄生抵抗 rL

も同様に単相時から相数倍している。なお，簡単化のために，各相の L 及び rL は等しくし

ている。また，マルチフェーズ方式 DC-DC コンバータの近似伝達関数モデルの各伝達関数

要素は表 3.2 にまとめた式を用いる。また，表 3.2 にまとめた式に代入した伝達関数の各パ

ラメータを表 3.3 に示す。なお，L 及び rLが各相で大きく異なった場合はインダクタ電流が

各相で異なるため，提案手法のモデルと大きく異なる可能性がある。しかしながら，不平衡

が大きく生じた場合は出力電圧リプルが上昇してしまい，マルチフェーズ方式の利点を活か

せなくなるため，本研究では検討していない。 

 

表 3.1 回路パラメータ（単相，2 相，10 相） 

Parameters Symbol Values (1-ph) Values (2-ph) Values (10-ph) 

Input Voltage Vi [V] 12 V 

Output Voltage Vo [V] 48 V 

Output Power Po [W] 200 W 

Inductor Current IL [A] 16.67 A 8.33 μH 1.67 μH 

Output Current Io [A] 4.17 A 

Inductance L [μH] 18 μH 36 μH 180 μH 

Inductor DC Resistor (DCR) rL [mΩ] 20 mΩ 40 mΩ 200 mΩ 

Output Capacitor Co [μF] 500 μF 

Output Capacitor ESR rC [mΩ] 30 mΩ 

Switching Frequency fs [kHz] 100 kHz 

Duty Ratio (Design) D 0.75 
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表 3.2 伝達関数の各パラメータ（単相昇圧型 DC-DC コンバータ等価変換） 

 Parameter Single-Phase Multi-Phase (N : Phase number) 

DC-gain 

(Voltage) 
Kdc_v i i

2 2(1 )
V V
D D

=
 −

 i
2'

V
D  
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 ( )o
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I N
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1
( )P s

 
2

n
2 2

n n2s s


 + +
 

2
n

2 2
n n2s s



 + +
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factor 
ζ L C o'

2 '
r D r C

D L
+

 ( )oL C'
2 '

C Nr D Nr
D L

+
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o

'D
LC

 
( )o

'D
L C N

 

Load zero 

frequency 
ωo 

o

o i

D I
C V


 o o

o i o i

( )
( )
D I N D I
C N V C V
 

=  

ESR zero 

frequency 
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o C

1
C r

 ( )o C o C

1 1
C N Nr C r

=  

RHP zero 

frequency 
ωrhp 

i

o

D V
LI


 
O

i

( )
D V

L I N


 

 

表 3.3 伝達関数パラメータの代入結果一覧（2 相，10 相） 

Symbol Values (2-ph) Values (10-ph) 

20log10Kdc_v [dB] 45.67 dB 

20log10Kdc_i [dB] 30 dB 16.49 dB 

ζ 0.29 

ωn [rad/s] 2635.23 rad/s 

ωo [rad/s] 173.75 rad/s 

ωesr [rad/s] 66666.67 rad/s 

ωrhp [rad/s] 39968.03 rad/s 
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第 2 章で説明したとおり，Gid(s)はデューティ比の微小変動 ΔD(s)に対するインダクタ電流

の微小変動 ΔiL(s)の伝達関数，Gvd(s)はデューティ比の微小変動 ΔD(s)に対する出力電圧の微

小変動 ΔVo(s)の伝達関数を表す。図 3.6～3.9 に二つのモデリング手法による各伝達関数の周

波数特性を示す。図より，低次元化モデルが高次元モデルとほぼ一致していることが確認で

きる。これにより，本提案手法の妥当性を確認することが出来た。なお，PSIM の周波数特

性における高周波領域が歪んでいるのは，スイッチングノイズによる影響である。 

表 3.3 で，Kdc_iのみ相数の増加に伴って値が変化しているが，それ以外の伝達関数パラメ

ータは変化していない。これは前述のように相数の増加に伴って L 及び rL を相数倍したた

めである。従って，L 及び rLを含んだ伝達関数パラメータは式(3-7)のように変形することが

可能となる。そのため，相数に応じて L 及び rL を相数倍した場合，Kdc_i 以外の伝達関数パ

ラメータは単相時と全く同じ値となる。 
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O O

o

L CL C o L C o
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図 3.6  Gid(s)の周波数特性：2 相 

 

 

図 3.7  Gvd(s)の周波数特性：2 相 

 

 

Frequency[rad/sec]
1061051041031021011

MATLAB
PSIM

MATLAB
PSIM

80

60

40

20

90
45

0

0

−45
−90
−135
−180

G
ai

n[
dB

]
Ph

as
e[

de
g]

Frequency[rad/sec]
1061051041031021011

60

40

20

0

45
0

−20

−45

−90
−135
−180
−225

MATLAB
PSIM

MATLAB
PSIM

G
ai

n[
dB

]
Ph

as
e[

de
g]



 第 3 章：低次元化モデリング手法 

 

58 

 

図 3.8  Gid(s)の周波数特性：10 相 

 

 

図 3.9  Gvd(s)の周波数特性：10 相  
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3.4.2 過渡特性の比較 

続いて，過渡特性による比較を行う。比較手法として，デューティ比を微小変動させた際

の各相のインダクタ電流及び出力電圧を図 3.10～図 3.13 に示す。なお，本検証は PSIM で回

路モデル及び伝達関数モデルの 2 つを作成し，両者にデューティ比の微小変動を入力するこ

とで検証している。図より，提案モデルが高次元モデルの平均値とほぼ一致していることが

分かる。これにより，提案手法の有効性を確認した。 

 

3.5  結言 

マルチフェーズ方式 DC-DC コンバータにおいて，数学的モデリングの低次元化手法を提

案した。従来のモデリング手法と比較して，提案手法は相数が増加しても単相 DC-DC コン

バータの多段並列システムとして考えることが可能となる。 

 本提案手法は，キャパシタを各相に等価的に分割したモデルを考慮することで，一つのマ

ルチフェーズ方式 DC-DC コンバータから複数の単相 DC-DC コンバータに分割することが

できる。本手法によって，従来のマルチフェーズ方式におけるパワーステージ（プラント）

の伝達関数の導出法と比較して格段に導出が容易になる。更に，単相 DC-DC コンバータの

伝達関数モデルは一般的に知られているため，提案手法を用いて導出した等価回路から伝達

関数モデルを導出することができる。 

 提案手法を用いた低次元化伝達関数モデルと AC スイープによる高次元モデルの周波数

特性を比較すると，ほぼ一致していることが確認できた。さらに，過渡特性の比較も行い，

こちらも低次元化モデルと高次元モデルによる各出力波形が一致した。これにより，提案手

法の有効性及び妥当性を確認した。 
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図 3.10  Gid(s)のステップ応答特性：2 相 

 

 

図 3.11  Gvd(s)のステップ応答特性：2 相 
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図 3.12  Gid(s)のステップ応答特性：10 相 

 

 

図 3.13  Gvd(s)のステップ応答特性：10 相 
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第4章 電力平衡モード制御 

 

4.1  緒言 

本章では，電力変換器の制御系における速応性及びロバスト性を改善する電力平衡モード

制御を提案する。対象回路である昇圧型 DC-DC コンバータは制御系の伝達関数の中に「右

半平面の零点」と呼ばれる不安定要素を有している。この右半平面の零点は変曲点において

ゲインを増大させつつ，位相を遅れさせてしまう。そのため，制御系の安定性の指標である

ゲイン余裕と位相余裕の両方に影響を及ぼしてしまう。さらに，極零相殺を行う場合，右半

平面の極を用いなければならない。右半平面の極は制御系に存在するだけで発振してしまう

不安定要素であり，適用することができない。その上，重負荷になるほど変曲点が低周波側

にシフトするため，さらにゲイン余裕と位相余裕が悪化してしまう。そのため，通常の電源

の制御に用いられるフィードバック制御系では制御性能が抑制されてしまう。 

入出力キャパシタの容量を増大させることでこの不安定要素の影響は小さくなり，制御系

は安定に向かうが，小型化・高電力密度化を目的とする設計思想と反してしまう。さらに，

制御系の速応性の向上を阻害してしまうため，負荷や入力電圧の急激な変動時において大き

な出力電圧の変動が生じる恐れもある。 

本研究では，フィードバック制御である電流モード制御に，フィードフォワード制御を新

たに組み込んだ電力平衡モード制御を提案した(1)-(2)。電力平衡モード制御と従来制御手法で

周波数特性や負荷過渡応答特性など各種比較を行い，その有効性を検証する。 

 

4.2  電力平衡モード制御 

電力平衡モード制御(Power Balance Mode Control : PBMC)のベースとなった降圧型 DC-DC

コンバータにおけるスライディングモード制御(Sliding Mode Control : SMC)について説明す

る(3)-(4)。図 4.1 に降圧型 DC-DC コンバータのスライディングモード制御を示す。この制御

は出力電圧を一定に制御する制御信号と出力平滑キャパシタの充放電電流 iC(t)を加算点で

比較している。図 4.2 に降圧型 DC-DC コンバータの定常状態における各種電流を示す。 
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図 4.1 スライディングモード制御（降圧型 DC-DC コンバータ） 

 
図 4.2 降圧型 DC-DC コンバータの各種電流 iL(t)，Io，iC(t)：定常状態 

 

図 4.2 に示す出力キャパシタの充放電電流 iC(t)はキルヒホッフの電流則より， 

C L o( ) ( )i t i t I= −  ··························································································  (4-1) 

となる。ここで，インダクタ電流 iL(t)は直流成分（インダクタ平均電流）ILと交流成分 ΔIL(t) 

に分けると次式となる。 

L L L( ) ( )i t I I t= +  ······················································································  (4-2) 
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定常状態においては， 

L o

C L( ) ( )
I I
i t I t

=


= 
 ··························································································  (4-3) 

となる。そのため，iC(t)は三角波であるインダクタ電流の交流成分 ΔIL(t)と等しくなる。 

電流モード制御(Current Mode Control : CMC)は電圧補償器 Gc(s)の出力信号をインダクタ

電流 iL(t)と加算点で比較する。一方で，SMC は前述の通り，出力平滑キャパシタの充放電

電流 iC(t)と加算点で比較する。 

CMC と SMC において，負荷が軽負荷から重負荷に急激に切り替わった場合（負荷過渡応

答特性）について説明する。この時， Ioと ILの関係は次式となる。 

L oI I  ···································································································  (4-4) 

出力電流の増加に伴い，出力平滑キャパシタに蓄積された電荷 q(t)を負荷側に放出するた

め，電荷量は減少する。従って，次式より出力電圧は減少する。 

C ( )( ) dv tdq t C
dt dt

=  ························································································  (4-5) 

放出された電荷を補うため， iL(t)を増加させる必要がある。しかし，インダクタによって

電流の急激な変化は不可能なため，CMC はデューティ比も急変させることができない。一

方で，SMC ではキャパシタは電流の急激な変化は可能なため，デューティ比も急変させる

ことができる。そのため，SMC では CMC よりも応答性が良い。 

しかし，SMC において，出力平滑キャパシタ Coに電流センサ Kiを用いるため，電流セン

サに含まれる抵抗成分やインダクタンス成分が Co に含まれている寄生抵抗成分や寄生イン

ダクタンス成分と直列接続される。それにより，抵抗成分による電圧降下やインダクタンス

成分によるノイズの増加が懸念される。そこで， iL(t)と Ioを検出し，式(4-1)を計算すること

で間接的に iC(t)を検出する。間接的に iC(t)を検出する手法を昇圧型 DC-DC コンバータに応

用する場合，式(4-3)が成り立たないため iL(t)と Io で iC(t)を間接的に検出することができな

い。そこで，入力電力 Piと出力電力 Poに着目したのが電力平衡モード制御である。なお，

Average Power Balance Control (APBC)という制御手法も存在する(5)-(6)。これは Ioの代わりに

負荷抵抗 R の情報を用いて制御するが，電子負荷のような負荷の情報を制御要素として用

いるような特殊な場合以外は行うことができない。一方で，Ioの検出は一般的な電源でも負

荷の状態を把握するために用いられるため，APBC よりも PBMC は汎用性が高いといえる。 
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4.3  電力平衡モード制御の構成 

図 4.3 に PBMC のブロック線図を示す。なお，図中の数学記号である「×」は乗算器

(Multiplier)，「÷」は除算器(Divider)を表す。ここで，各種制御ブロックについて説明する。

以下に各パラメータについて示す。 

 

➢ Gc(s)：電圧補償器 

➢ Kvi：入力電圧センサゲイン 

➢ Kii：入力電流センサゲイン 

➢ Kvo：出力電圧センサゲイン 

➢ Kio：出力電流センサゲイン 

➢ Ke：補正係数 

➢ Fm：PWM 変調ゲイン 

➢ Gvd(s)：デューティ比の微小変動に対する出力電圧の微小変動を表す伝達関数 

➢ Gid(s)：デューティ比の微小変動に対するインダクタ電流の微小変動を表す伝達関数 

 

 

図 4.3 電力平衡モード制御（昇圧型 DC-DC コンバータ） 

 

PBMC は入力電圧も制御要素に加えることで，負荷過渡応答特性だけでなく，入力電圧過

渡応答特性についても改善することが可能となる。 
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4.4  動作原理 

PBMC の動作原理について説明する。簡単化のため，各センサゲインはすべて 1 として考

える。また，出力電流の微小変動 ΔIo(s)及び入力電圧の微小変動 ΔVi(s)も定常状態の場合は

生じないものとする。PBMC は制御のベースである CMC に対し，入出力の電力を等しくさ

せる電力平衡制御部が組み合わさった制御手法である。 

電力平衡制御部の動作について説明する。まず，出力電圧 Vo と出力電流 Io を乗算器に入

力することで，式(4-6)が成り立つ。 
*

o o oV I P =  ······························································································  (4-6) 

ここで，Po
*を出力電力指令値とする。なお，図 4.3 では基準電圧 Vref を出力電圧 Vo と等価

としているが，Vrefではなく Voを直接乗算器に入力しても同様に制御系は動作する。 

次に，この出力電流指令値 Po
*と入力電圧 Viを除算器に入力することで，式(4-7)が成り立

つ。 

* *
* *o i

i L
i i

P P I I
V V

= = =  ····················································································  (4-7) 

ここで，電力変換器は理想的には入力電力 Piと出力電力 Poは等しいとしているため，式(4-

7)が成立するが，実際には効率 η が 100%ではないため異なる。そのため，式(4-7)に対して

η を考慮したほうが良いが，非考慮であっても問題なく動作する。 

これにより，入力電流指令値 Ii
*を算出することが出来る。なお，昇圧型 DC-DC コンバー

タの入力電流はインダクタ電流と等価であるため，インダクタ電流指令値を IL
*と表記して

いる。最後に，インダクタ電流指令値 IL
*と検出したインダクタ電流 IL +ΔIL(s)を加算点で比

較を行い，その出力と電圧補償器の出力を加算することで最終的なデューティ比 D+ΔD(s)を

決定している。ここで，IL
*と ILの関係から動作を(1) IL

* > IL，(2) IL
* < IL，(3) IL

* = ILの 3 パタ

ーンに分けることが出来る。なお，ΔIL(s)は非常に小さく，(1)と(2)における IL
*と ILの関係が

変わらないものとする。更に，(1)と(2)が生じる状態は後述のステップ応答のように急激に

変化した場合を想定する。 

また，電力変換器における入力電圧 Vi はバッテリーなどの定電圧源が一般的であり，出

力電流 Ioほど急激に変化させることが難しいため，本研究では検討しない。 
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(1) IL* > ILの場合 

インダクタ電流指令値 IL
*が検出したインダクタ電流 IL よりも上回った場合を考える。こ

の場合は現状の負荷から重負荷になった場合に相当する。出力電流 Io は出力平滑キャパシ

タ Coから急激に電荷を引き抜くため，出力電力指令値 Po
*は増大する。従って，インダクタ

電流指令値 IL
*は負荷に応じて大きくなる。それに対し，検出するインダクタ電流 IL は傾き

を持って上昇するため，出力電流 Ioのような急峻な変化は生じない。従って，入力電力 Piが

出力電力 Poと等しくなるまで，式(4-8)の関係が成り立つ。 

L L*I I  ··································································································  (4-8) 

これにより，電圧補償器の出力信号 Vc+ΔVc(s)に加算する信号は正となるため，デューテ

ィ比 D+ΔD(s)は増大する。 

 

(2) IL* < ILの場合 

 インダクタ電流指令値 IL
*が検出したインダクタ電流 IL よりも下回った場合を考える。こ

の場合は現状の負荷から軽負荷になった場合に相当する。出力電流は出力平滑キャパシタ

Coから急激に電荷を引き抜くため，出力電力指令値 Po
*は減少する。従って，インダクタ電

流指令値 IL
*は負荷に応じて小さくなる。それに対し，検出するインダクタ電流 IL は傾きを

持って下降するため，出力電流のような急峻な変化は生じない。従って，入力電力 Piが出力

電力 Poと等しくなるまで，式(4-9)の関係が成り立つ。 

L L*I I  ·································································································  (4-9) 

これにより，電圧補償器の出力信号 Vc+ΔVc(s)に加算する信号は負となるため，デューテ

ィ比 D+ΔD(s)は減少する。 

 

(3) IL
* = ILの場合 

 インダクタ電流指令値 IL
*と検出したインダクタ電流 IL が等しい場合を考える。この場合

は回路の定常状態に相当する。定常状態では入力電力 Piと出力電力 Poが理想的には等しい

ため，式(4-10)の関係が成り立つ。 

L L*I I=  ·································································································  (4-10) 

この場合，インダクタ電流の微小変動 ΔIL(s)のみ残っている状態となる。そのため，CMC

と同じ制御系がシームレスに動作する。 
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これらのパターンをまとめると，式(4-11)の関係となる。 

( )

*
L L o i

*
L L o i

*
L L o i

I I if P P
I I if P P
I I otherwise P P

  


 
 = =

　

　

　

 ··································································  (4-11) 

即ち，PBMC は入力電力 Pi及び出力電力 Poを常に監視し，電力差があればそれを埋める

ように制御する手法である。そのため，CMC におけるフィードバック制御に加え，入出力

電力を平衡させるフィードフォワード制御を有した 2 自由度(2-DOF:degree of freedom)制御

系で構成されている。以降で各制御法における動作検証を行う。 

 

4.5  ディジタル方式電力平衡モード制御の設計 

本節では，昇圧型 DC-DC コンバータのディジタル PBMC の設計手法について述べる。回

路及び電圧補償器 Gc(s)（Type-Ⅱ補償器）のパラメータは第 2 章の表 2.1 及び表 2.3 の通りで

ある。また，補償器の離散化には，式(4-12)で示す双一次変換法を用いる。表 4.2 に，ディジ

タル PBMC の設計を行う際に必要な制御パラメータを示す。なお，タイマカウンタ CNT は

クロックパルスのパルス数を表しており，クロックパルス 4000 回で fsと等価となる。 

1

1
s

2 1
1

zs
T z

−

−

−
 

+
 ··························································································  (4-12) 

 

表 4.2 制御パラメータ 

Parameters Symbol Values 

Clock Frequency fclock [MHz] 100 MHz 

Sampling Frequency( = Switching Frequency) fs [kHz] 50 kHz 

Sampling Period (= Switching Period) Ts [μs] 20 μs 

Timer Counter (= fclock / fs) CNT 4000 

Correction Coefficient (= Ki ) Ke 0.06 

Gain Crossover Frequency fc [Hz] 100 Hz 
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4.5.1 電圧補償器 Gc(s)の設計 

PBMC における電圧補償器 Gc(s)の設計方法について述べる。PBMC は前述のとおり，フ

ィードバック制御とフィードフォワード制御からなる 2 自由度制御系の一種である。そのた

め，定常状態ではフィードフォワード制御系は発振しない。しかし，フィードバック制御系

は定常状態で発振する可能性を有しているため，安定条件を満たすように補償器を設計する

必要がある。 

フィードバック制御系の安定条件はナイキストの安定判別法(Nyquist stability criterion)に

よって判別することができる。このナイキストの安定判別法を用いて一巡伝達関数が安定で

あることを判別することができれば，実際に制御している閉ループ伝達関数の安定判別も同

時に行うことができる。PBMC の一巡伝達関数は CMC の T(s)と同じであるため，CMC 用に

設計された Gc(s)と同じものを使用することができる。 

制御系を簡略化するために，各種センサゲインをすべて 1 に設定している。抵抗分圧によ

る電圧センサやホール効果を用いた電流センサなどを使用しているため，実際のセンサゲイ

ンは 1 ではない。しかし，マイコンの A/D 変換で検出したディジタル値に，センサゲイン

の逆数を掛けることで各種センサに入力する前のアナログ値を使用できるため，各種センサ

ゲインをすべて 1 にすることが可能となる。PWM 変調ゲイン Fm は，アナログ制御におけ

るコンパレータの伝達関数である。コンパレータは，鋸波（または三角波）の信号と制御信

号を比較してデューティ比を調整し，PWM 信号を出力する。 

アナログ制御では，鋸波信号の傾きが PWM 変調ゲインに相当する。一方で，ディジタル

制御では，鋸波信号の代わりにクロックカウンタを用いる。クロックカウンタで生成される

鋸波信号の傾きは 1 である。したがって，アナログ制御とディジタル制御の Fmは，式(4-13)

で与えられる。Vp-pはアナログ制御における鋸歯状波信号の peak-to-peak 値である。 

m_analog
p-p

m_digital

1

1

F
V

F

 =

 =

 ························································································  (4-13) 

CMC では，定常状態でインダクタリプル電流の影響を受けてデューティ比が発振しない

ように Kiを調整する必要がある。一方で，PBMC では IL
* − ILの計算を容易にするために，

各種センサゲインを 1 に設定する。しかし，定常状態では IL
* = ILであっても，CMC と同様

にインダクタリプル電流の影響により，デューティ比が発振する可能性がある。 



第 4 章：電力平衡モード制御 

 

71 

そこで，PBMC の Keを CMC の Kiと同じ値にすることで，PBMC の開ループ伝達関数は

CMC の T(s)と完全に等しくなり，デューティ比の振動を防ぐことが可能となる。さらに，

古典制御理論に基づいた補償器の設計法であるループ整形法や DC-DC コンバータの補償器

設計手法である k ファクタ法なども利用できる(7)-(8)。 

 

4.5.2 インダクタ電流の検出点 

ディジタル制御はアナログ制御と異なり，A/D 変換器を用いて有限個のデータを取得す

る。アナログ制御に近づけるためにはサンプリング周波数を高周波にすることで大量のデー

タを扱うことも可能だが，制御アルゴリズムの演算が周期内に終わらない可能性もあり，推

奨されない。そのため，スイッチング周期内に 1 回，適切な個所で検出することができれば

問題ない。特に，検出点がスイッチング周期ごとに異なるとデューティ比が大きく変動して

しまう。そのため，定常状態においてインダクタ電流指令値 IL
*とインダクタ電流検出値（直

流値）ILが等しくなるようにセンシングを行う必要がある。 

DC-DC コンバータはスイッチングノイズを有しているため，スイッチの状態が切り替わ

る箇所でのセンシングは避けるべきである。そのため，インダクタ電流の中点でセンシング

をすることができれば，スイッチングノイズを避けることができる。更に，連続導通モード

(Current Continuous Mode : CCM)駆動であればインダクタ電流の中点はインダクタ電流の平

均値 ILに等しい。そのため，スイッチング周期ごとにインダクタ電流を正確にセンシングす

ることで，定常状態におけるデューティ比の変動を抑制することが可能となる。なお，イン

ダクタ電流の検出点を示しているが，出力電圧もスイッチングノイズを少なからず有してい

るため，同様の検出点でセンシングするのが好ましい。 

図 4.4 にインダクタ電流の検出点を示す。図内にはインダクタ電流の検出点，タイマカウ

ンタのカウント値，ゲートソース間電圧を示す。タイマカウンタの CNT はマイコンのクロ

ック周波数 fclockをスイッチング周波数 fsで除算した値で求められる。即ち，1 周期において

制御系で使用可能なカウント数を表す。A/D 変換や PI 制御演算の一つ一つの動作毎にカウ

ント数が増加し，CNT を上回ってしまうと 1 周期内に演算が終了しなくなり，むだ時間が

増加してしまう。 

CMPA 及び CMPB はコンペアレジスタを表す。CMPA はデューティ比の更新やアナログ

回路におけるコンパレータ用として，CMPB は A/D 変換の検出点を決定するトリガ用とし
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て用いる。CMPB を常に CMPA の半分の値となるように演算することで，インダクタ電流

の平均値 ILをセンシングすることができる。 

OFF 期間の中点でセンシングすることも可能だが，制御演算がスイッチング周期内に完

了しない可能性がある。その場合，動作の遅れにより位相余裕が減少し，制御系が発振する

恐れがある。そのため，ON 期間の中点でセンシングを行うか，想定されるむだ時間遅れを

制御系設計の中に組み込む必要がある。一方で，ON 期間が非常に小さい場合においてはス

イッチングノイズを検出する可能性がある。その場合は OFF 期間の中点でセンシングする

必要もある。 

 

 

 

 

 

 

図 4.4 インダクタ電流検出点 
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4.5.3 制御アルゴリズムの注意事項 

PBMC の制御アルゴリズムは VMC や CMC と比較して，電力平衡制御部があるため演算

量が多くなってしまう。特に，除算器は演算量が特に多くなり，前述のように制御演算がス

イッチング周期内に収まらない場合もあるため，対策が必要となる。 

PBMC においてはインダクタ電流指令値を算出するために入力電力に対して入力電圧で

除算する。ここで，入力電圧がバッテリーのように急激に電圧が変化しない場合，定数とし

て入力電圧の逆数を事前に計算することで乗算の計算に置き換えることも可能である。しか

し，制御系のロバスト性を高める場合は除算器を使用したほうが良い。 

代表的な高速除算技法として，ニュートン-ラプソン除算やゴールドシュミット除算等が

ある。また，マイコンのクロック周波数が高い高性能マイコンを用いる場合や自動的に演算

の最適化を行うマイコンを選択するのが良い。実験で使用した TI 社のマイコン

(TMS320F28377S)は除算などの算術演算において内部の高速演算ユニットを用いることが

可能なため，除算に必要なカウント数を大幅に削減することが可能となる。 

 

4.6  PBMC と従来制御方式との比較 

4.6.1 制御ループの周波数特性 

PBMC と CMC の一巡伝達関数 T(s)の周波数特性を図 4.5 に示す。青線がシミュレーショ

ン結果，橙線が実測結果である。線形近似したシミュレーション結果と実験結果の一巡伝達

関数の周波数特性は，低周波から高周波まで高い精度で一致している。10k〜100kHz で実測

波形が歪んでいるのは，スイッチング周波数近傍なため，スイッチングノイズが影響してい

ると考えられる。 

図 4.6 は，一巡伝達関数 T(s)の周波数特性を VMC，CMC 及び PBMC で比較した実験結果

である。なお，VMC の Gc(s)における各パラメータも第 2 章の表 2.2 に既に示しており，応

答性の指標となるゲインクロスオーバー周波数 fc が 3 つの制御方式で 100Hz に統一するよ

うに，補償器のパラメータを調整している。橙線が VMC，青線が CMC，緑線が PBMC で

ある。 

図より，PBMC の一巡伝達関数 T(s)は，小信号解析において CMC と同等である。従って，

PBMC における Gc(s)は CMC で設計したものと同じものを用いても良いため，制御系設計

が非常に容易となる。 
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図 4.5 T(s)の周波数特性（CMC，シミュレーションと実験結果の比較） 

 

 

 
図 4.6 T(s)の周波数特性（実験結果：VMC，CMC，PBMC の比較） 
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4.6.2 出力インピーダンスの周波数特性 

PBMC との比較に用いた CMC の出力インピーダンス Zo(s)の周波数特性について述べる。

出力インピーダンスZo(s)の伝達関数の説明は 2章で既に詳細に述べている通りである。CMC

の出力インピーダンス Zo(s)の周波数特性を図 4.7 に示す。青線がシミュレーション結果，橙

線が実測結果である。線形近似したシミュレーション結果と実験結果の出力インピーダンス

Zo(s)は，低周波から高周波まで高い精度で一致している。10k〜100kHz で波形が大きく異な

るのは，出力キャパシタの等価直列インダクタンス(ESL)などの寄生成分が影響している可

能性がある。 

図 4.8 は，出力インピーダンス Zo(s)の周波数特性を VMC，CMC 及び PBMC で比較した

実験結果である。橙線が VMC，青線が CMC，緑線が PBMC である。図より，PBMC の出

力インピーダンス Zo(s)は，小信号解析において CMC と同等である。 
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図 4.7 Zo(s)の周波数特性（CMC，シミュレーションと実験結果の比較） 

 

 

 
図 4.8  Zo(s)の周波数特性（実験結果：VMC，CMC，PBMC の比較） 
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4.6.3 負荷過渡応答特性 

本項では，負荷過渡応答特性を比較する。図 4.9 は，それぞれ VMC，CMC，PBMC の負

荷過渡応答波形を示す。緑線は出力電圧，青線はインダクタ電流，水色線は出力電流を表す。

負荷を段階的に変化させ，軽負荷から重負荷へのステップアップ変動及び，重負荷から軽負

荷へのステップダウン変動の 2 種類の負荷過渡現象を比較する。出力電圧は一定になるよう

に制御するため，負荷を変化させても変化前の値に収束する。出力電圧測定の設定を AC 結

合にし，変動の度合いと整定時間を測定している。 

出力電圧の変動幅は，VMC で約 2V，CMC で約 3V，PBMC で約 1V であり，PBMC の変

動幅が最も小さい。PBMC の出力電圧変動は，CMC の約 1/3 である。つまり，負荷変動時

の出力キャパシタの電荷の変化が抑えられている。出力キャパシタの容量は，出力電圧リプ

ルを低減し，出力電圧変動を抑制するための重要なパラメータである。CMC ではなく PBMC

で出力電圧変動を大幅に抑えることができれば，出力コンデンサを小型化することが可能と

なる。さらに，整定時間は，VMC が約 4ms，CMC が約 12ms，PBMC が約 8ms であり，VMC

が目標値に向けて最も早く収束する。 

VMC は制御ループの伝達関数に 2 次系を有しているが，CMC は電流制御ループと電圧制

御ループで近似相殺した 1 次系を有している。2 次系の整定時間は，共振ピークを有してい

るため，1 次系の整定時間よりも短くなる。そのため，VMC の整定時間は，同じ伝達関数を

持つ CMC や PBMC よりも短くなる。しかし，CMC や PBMC では，2 次系が近似的に相殺

されているため，位相遅れが小さくなっている。そのため，VMC よりもゲインクロスオー

バー周波数 fcを高く設定しやすく，応答速度を向上させることが可能となる。 

しかし，ゲインクロスオーバー周波数 fcを高くしすぎると，制御系にスイッチングノイズ

が混入してしまい，速応性とノイズとの間にトレードオフの関係が生じてしまう。さらに，

昇圧型 DC-DC コンバータは，高負荷時に右半面の零点 ωrhpが低周波数側にシフトするため，

応答性を向上させることが難しい。 

しかし，PBMC は負荷変動に対する出力電圧の変動が従来の制御方式に比べて最も小さい

ため，ゲインクロスオーバー周波数 fcをあまり高い値に設定しなくても，整定時間を短くす

ることが可能となる。すなわち，昇圧型 DC-DC コンバータの広い駆動範囲における制御系

の不安定さを同時に回避することができる。さらに，この制御系は CMC をベースに設計で

きるため，シンプルな制御アルゴリズムで構築することが可能となる。 
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(a) Step-Up (50 W to 100 W)：VMC (b) Step-Down (100 W to 50 W)：VMC 

  

(c) Step-Up (50 W to 100 W)：CMC (d) Step-Down (100 W to 50 W)：CMC 

  

(e) Step-up (50 W to 100 W)：PBMC (f) Step-down (100 W to 50 W)：PBMC 

図 4.9 負荷過渡応答特性の比較（左：ステップアップ変動，右：ステップダウン変動） 

緑: Vo (AC Coupling, 2 V/div),  青 : IL (5 A/div),  水色 : Io (1 A/div), Time : 4 ms/div 
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4.6.4 制御帯域の変化に伴う速応性の比較 

制御帯域の変化に伴う速応性の比較について述べる。ゲインクロスオーバー周波数 fc を

100Hz から 10Hz に変化させたときの，負荷過渡応答時の出力電圧変動ΔVoを比較した。 

図 4.10 に，出力電圧変動の比較結果を示す。ゲインクロスオーバー周波数を最小で 1/10

まで低下させても，PBMC の出力電圧変動が最も小さいことがわかる。つまり，制御系の応

答性と安定性を両立させることが可能となる。したがって，出力キャパシタの小型化だけで

なく，安定余裕（ゲイン余裕，位相余裕）のさらなる改善も可能となる。 

 

 

図 4.10 ゲインクロスオーバー周波数 fcの変化に対する出力電圧変動量の比較 
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4.7  結言 

本章では，昇圧型 DC-DC コンバータにおける電力平衡モード制御の設計と解析について

述べた。昇圧型 DC-DC コンバータの制御系設計において，デューティ比の微小変動に伴う

各種外乱以外の外乱が静止状態で発生しないと仮定すると，制御系は CMC と同等となる。

したがって，CMC 用に設計されたものと同じ電圧補償器を使用することができる。 

また，開ループ伝達関数と出力インピーダンスの実験的測定では，静止状態では外乱が発

生していない。また，実験的に測定された開ループ伝達関数と出力インピーダンスの周波数

特性は，外乱注入信号による微小な変動により，インダクタ電流の基準値が大きく変化する

ことはない（小信号解析）。そのため，CMC と PBMC の各種周波数特性は同等である。 

しかし，PBMC では，外乱による変動が大きいほど，デューティ比の変化も大きくなる。

その結果，従来の制御方法に比べて，出力電圧の変動を大きく抑えることができる。これに

より，出力電圧の変動を抑制する出力コンデンサの容量を小さくすることが可能となり，回

路全体の小型化に貢献している。 

また，出力電圧変動を大幅に改善することができ，CMC と同等の安定性マージンとゲイ

ンのクロスオーバー周波数を持つ PBMC を容易に設計することが可能となる。さらに，CMC

動作と PBMC 動作をシームレスに切り替えることが可能となる。 

そのため，PBMC を用いた制御系の設計が容易であり，安定性は CMC と同等でありなが

ら，応答性を大幅に向上することが可能となる。また，インダクタ電流のセンシングにより

マルチフェーズ方式にも容易に適用できるため，更なる回路の小型化が期待できる。 
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第5章 結論 

 

本研究では，電力変換器の更なる小型化・高電力密度化の実現において障壁となる「相数

の増加に伴う制御モデリングの複雑化」及び「制御系の不安定要素に伴う速応性及びロバス

ト性の悪化」という二つの問題点を改善することを目的に議論・検討を行った。 

はじめに車載用電力変換器であるマルチフェーズ方式昇圧型 DC-DC コンバータの駆動相

数の増加に伴うモデリングの複雑化を対象に，低次元化モデリング手法を提案し，一般化し

た状態平均化方程式を提示するとともに，低次元化モデリング手法の有効性を検討した。次

に，昇圧型 DC-DC コンバータの制御系における速応性及びロバスト性を対象に，その両者

を改善する「電力平衡モード制御」を提案し，その具体的な設計方法を提示するとともに，

提案する制御系の有効性を検討した。本論文の内容を以下にまとめる。 

第 2 章では，DC-DC コンバータの制御系について述べた。以降の章で用いる昇圧型 DC-

DC コンバータを対象とした。制御系のモデリング手法には状態平均化法を用いた。 

第 3 章では，マルチフェーズ方式 DC-DC コンバータの相数の増加に伴う制御モデリング

の複雑化を改善する低次元化モデリング手法を提案した。提案するモデリング手法は，出力

キャパシタを各相に分配するように等価回路変換し，単相 DC-DC コンバータの多段接続と

して考えるというものである。提案したモデリング手法を用いてマルチフェーズ方式昇圧型

DC-DC コンバータの伝達関数モデルを導出し，回路モデルと低次元化モデリング手法で得

られた伝達関数モデルとで比較を行った。その結果，10 相まで相数を増加した場合の回路

モデルと低次元化モデリング手法の周波数特性及びステップ応答波形が一致し，提案するモ

デリング手法の有効性を確認した。 

第 4 章では，制御系における速応性及びロバスト性を改善した電力平衡モード制御を提案

した。電力平衡モード制御は電流モード制御にフィードフォワード制御を追加した 2 自由度

制御系の構成となっている。電力平衡モード制御は入出力電力が異なる場合にフィードフォ

ワード制御が，等しい場合は電流モード制御と等価なフィードバック制御がシームレスに動

作する 2 自由度制御系となっている。単相昇圧型 DC-DC コンバータに対して電力平衡モー

ド制御と従来制御手法（電圧モード制御，電流モード制御）と各種比較を行った。はじめに，

一巡伝達関数及び出力インピーダンスの周波数特性を比較した結果電力平衡モード制御と

電流モード制御で一致した。そのため，電力平衡モード制御における電圧補償器は電流モー
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ド制御と同じものを使用することが可能なため，補償器の設計が非常に容易となる。次に，

負荷過渡応答特性を比較し，電力平衡モード制御が従来制御手法よりも収束が速く，速応性

が優れていることを確認した。最後に，ゲインクロスオーバー周波数を当初の設計値から最

大で 1/10 まで低下させたときの負荷過渡時における電圧変動量を比較し，電力平衡モード

制御の変動量が従来制御手法よりも小さく，速応性及びロバスト性が優れていることを確認

した。 

本論文で提案した各種制御アプローチにより，電力変換器の更なる小型化・高電力密度化

を実現することが期待される。以上を本論文の総括とする。 
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