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論文要旨論文要旨論文要旨論文要旨    

 

一般に、低電源電圧・大電流動作、モード遷移時の急激な電流変化（負荷急変）を特徴とする LSI

負荷では、負荷急変時に規格外の電圧変動が発生し、電源障害に至る問題がある。この問題への対

策として、POL(Point of Load電源)の使用が有効とされている。LSI負荷の電源電圧は、さらに低圧

化する傾向にあり、POLには高速応答が求められている。高速応答への対応には、アナログ制御、

もしくは、デジタル制御による、従来法を上回る、より高帯域動作を可能とする方式の活用が考え

られるが、アナログ制御は、回路の複雑化･大規模化を招くため、これらの回避が可能なデジタル制

御が注目されている。デジタル制御は、ハードウェアとソフトウェアの方式に分類される。一般に、

ハードウェア方式は、ADC(Analog to Digital Converter)･DPWM(Digital Pulse Width Modulator)の別途用

意、機能の限定等、製品化への問題があるため、周辺機能が豊富で高速演算が可能なプログラマブ

ル DSP(Digital Signal Processor)によるソフトウェア方式が注目されている。近年の DSPは、小形化･

低コスト化･低消費電力化が進み、製品レベルでの適用が可能となり、この DSPによる POLの高速

応答化が期待される。 

しかしながら、DSP を適用した POL の実用化には、数々の問題がある。例えば、POL の出力電

圧信号を検出する ADCは、低電圧かつ負荷急変時の変動に対し、少ない誤差で高速な変換動作が求

められる。また、DPWM は、高周波数(数 100kHz)、低比率(10%以下)の PWM 信号を精度良く出力

しなければならない。このため、POL用途に最適なADC･DPWMの使用方法を決定する必要がある。

また、高速応答においては、デジタル制御式に対する配慮が求められる。主回路の LC フィルタの

定数は、高帯域化を理由に、高い共振周波数(10kHz 以上)が設定されるため、一般的な PI 制御式で

は、動作の安定が困難である。このため、高速応答と安定動作を満たす制御式が必要となる。さら

に、実機動作では、デジタル制御特有の遅れ時間が問題となる。通常、デジタル制御では、AD 変

換や演算処理が遅れ要素となり、応答性能が著しく損なわれる危険性がある。高速応答が特に重要

な POLには、この遅れに対処することが強く求められている。 

本研究では、POLに対してDSPによるデジタル制御を適用し、コスト負担の少ない電圧制御を維

持しつつ高速応答を実現し、さらに、製品化を意図した小形な実機開発を目的としている。このた

め、上述したいくつかの課題に対し、これらを解決する独自な手法を提案している。まず、POLの

主回路と制御回路を決定した後に、ADC が POL 用途に最適な動作を行うための評価方法と設定理

由を示している。次に、精度の高い PWM信号が DPWMで生成されるための数値処理を検討してい

る。続いて、高帯域位相補償が可能な制御回路から、高速応答用のデジタル制御式を導出する方法

を明らかにし、机上でその妥当性を検証している。さらに、POLの実機を試作し、上述の検討内容

を DSPにプログラム実装して基本動作を確認した後に、プログラムによって時間管理がなされた遅

れ時間を短縮する手法を提案し、効果の確認を行っている。最後に遅れ時間を補償する手法として

予測制御を提案している。この手法は、処理に負担をかけず、高速な演算動作を可能としている。

さらに、この提案手法は、DSP にプログラムで移植されており、新たに製作した超小形のデジタル

制御 POL上で評価され、その有効性は定量的に示されている。 



 

論文構成論文構成論文構成論文構成 

 

第1章 序論 

データ通信の高速大容量化に伴い、情報通信装置では、LSI負荷が多数使用されている。LSI

負荷は、低電源電圧･大電流動作、並びに、µs単位の高速電流変動（負荷急変）を特徴とする。

この負荷急変時に、電源ラインにおいて許容範囲を超えた電圧変動が発生し、LSI 負荷に電源

障害を引き起こす問題があり、対処法として、POLを LSI負荷に近接配置する方法が有効とさ

れている。LSI負荷は低電圧化が進行しており、POL を高速応答化して出力電圧変動をさらに

抑制し、安定動作を確保する必要がある。しかし、高速化に際して、アナログ制御では回路の

複雑化と大規模化が、デジタル制御では製品レベルでの実用化が問題になる。そこで本研究は、

DSPを応用したデジタル制御技術により、POLの高速応答を確立し、製品化が可能な実機の開

発を目的とする。本章では、高速応答電源の背景、POLの開発背景と業績、および、その問題

点を明らかにし、本論文が提案する、DSPを応用したデジタル制御 POLの必要性を述べる。 

 

第 2章 POLのハードウェア・定式化 

DSPを用いたデジタル制御 POLの作成に先立ち、第 2章では、主回路と制御回路のハードウ

ェアについて検討を行う。POLの主回路は、通常、非絶縁の降圧方式であり、さらに、負荷に

電力を供給する LC フィルタのインダクタンス値と容量を決めるにあたり、高速応答用の設計

が必要となる。一方、デジタル制御の中核となるDSPは、演算処理能力や周辺機能であるADC･

DPWM の速度や分解能を考慮して、選定されなければならない。本章では、まず、POL の入

出力条件と負荷条件を決定し、主回路に関する検討と設計の手順を示す。DSPに対しては、そ

の要件を明示して、選定が行われる。続いて、負荷急変時における出力電圧変動値を推定する

ため、入出力条件・負荷条件・LC フィルタの定数・制御動作に伴う遅れ時間によって構成さ

れる、定式化されたモデルを導出する。このモデルにより、実機試験における出力電圧変動値

を近似計算することが可能となる。 

 

第 3章 ADCの設定・DPWMに対する数値処理 

POLをデジタル制御動作させるには、検出したアナログ信号をデジタル値に変換するADC、

および、演算された制御量を PWM 信号に変換する DPWM の存在が必要不可欠である。低電

圧出力と高速応答動作を要する POLへDSPを応用するには、ADCの検出精度や変換速度が重

要である。ADC は、アナログ信号を様々な条件でデジタル値に変換することが可能であるが、

POL用途では、誤差と遅れを特に少なくする必要がある。一方、DPWMが精度の良い PWM信

号を生成するためには、供給する制御量のデータフォーマットに注意を要する。具体的には、

このデータが格納されるメモリにおいて、小数から整数への繰り上がりが連続性をもつように、

CLK周波数と分解能を整合させる数値処理が求められる。このため、本章では、DSPに内蔵さ

れたADC･DPWMに対する調査と検討を行い、これらの使用方法を決定する。 



 

第 4章 高速応答用デジタル制御式の検討 

POLの応答性能を上げるためには、主回路と同様に、制御回路に対する検討が求められる。

応答性能向上のために、スイッチ素子を駆動する PWM信号は、スイッチング周期毎に更新さ

れる必要があり、制御量を演算する処理は、この周期内に完了する必要がある。また、安定動

作のため、制御式は、高い LCフィルタの共振周波数に対応することが求められる。しかし、

アナログ制御回路とは異なり、上記の条件を満たすデジタル制御式を直感的に構築することは

困難である。このため、高帯域位相補償が可能な回路から、デジタル制御式を導出する手順が

示される。さらに、性能を維持した、より項数の少ない制御式を提案する。制御式に関しては、

実機動作の前に基本的な動特性を知るため、回路シミュレーションを利用した検証が行われる。

また、主回路や制御に伴う遅れ要素が、応答特性に及ぼす影響を知るため、これらの要素を近

似小信号モデル化し、周波数応答解析が行われる。 

 

第 5章 実機動作に伴う制御遅れ時間の短縮に関する検討 

デジタル制御 POLの実機具体化にあたっては、製品レベルに即した外形サイズの実現、およ

び、DSPに対する使用方法の理解が重要である。DSPは、デジタル制御に必要な諸機能を内蔵

しているが、全ての制御動作をプログラムで実現しなくてはならず、さらに、ADCやDPWM

等の周辺機能と演算部は、プログラムで連携が取られている必要がある。本章では、まず、実

機試験用にDSPを搭載した 1/4ブリックサイズの POLを試作し、特性評価が実施される。そ

のため、制御プログラムのアルゴリズムを確立し、数種類の出力電圧・スルーレートを設定し

て、負荷急変時の出力電圧変動値を測定し、作成したデジタル制御 POLの基本特性が確認され

る。さらに、出力電圧変動を抑制するため、実装されたプログラムの各処理時間を調査し、制

御遅れ時間を短縮する手法を提案する。提案手法の有効性は、出力電圧変動が良好に抑制され、

目標数値を達成することにより示される。 

 

第 6章 DSPによる POLへの予測制御の導入 

デジタル制御が有意義とされる点として、高度な制御手法が演算動作により実現できること

が挙げられる。この高度な制御手法は、プログラマブルなDSPによって具体化が可能であり、

短期間で製品化への道筋が示せる。前章では制御遅れ時間の短縮による高速応答化を示したが、

DSPによるデジタル制御の優位性を明らかにするには、より高度な制御手法の確立が求められ

る。第 6章では工学的応用として、プログラム動作によるフィードフォワード型予測制御手法

を提案する。本制御手法は、従来の電圧制御方式を維持しつつ、出力電圧の変動傾向から線形

推定による知的な予測演算により制御量を算出する構成が取られる。また、高速演算能力に優

れるDSPにより、高スイッチング周波数での毎周期の制御演算を可能としている。提案手法は、

プログラム化されてBGAタイプのDSPに移植され、新たに作成した1/8ブリックサイズのPOL

に適用される。本手法の有効性は、出力電圧変動が良好に抑制され、目標数値を達成すること

により示される。 



 

第 7章 結論 

 本論文では、DSPを応用したデジタル制御 POLによる高速応答を実現するため、まず、ハー

ドウェアを確立した後に、DSPの周辺機能であるADC･DPWMの使用法を検討し、続いて、高

速応答用のデジタル制御式を検討した。続いて、試作した POLに対して、基本特性を確認した

後、さらなる応答特性向上のために、制御遅れ時間を短縮する手法を提案して、目標数値を達

成する抑制効果の確認を行い、その有効性を示すことができた。さらに、プログラマブルなDSP

によるデジタル制御の優位性を示すため、高スイッチング周波数で動作する POLに適した予測

制御手法を提案した。この提案手法は、新たに作成した超小形の 1/8ブリックサイズ POLにお

いて、目標数値を達成する抑制効果が確認され、その有効性を示すことができた。 

以上のように、本研究では、DSPを適用したデジタル制御 POLにおいて、高速応答を実現す

るための課題を明らかにし、その解決方法を提案した。さらに、製品化が可能な実機の製作と、

実験による提案手法の有効性を定量的に確認することにより、DSP を応用したデジタル制御

POLの技術を確立することができた。 
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 1 

第１章 序論 

 

1-1 高速応答電源の背景 

 ICT(*1)による情報利便性の向上と電気通信業界の長期的成長を目的とした官民一体の推進活

動(1)により、国内のブロードバンドサービス利用者は、右肩上がりの増加を続けている(2)。

ADSL(*2)や FTTH(*3)を利用した通信回線への接続、ワイヤレスアクセス等の実現により、大規模

なインターネット利用形態が作り出されている(3)。インターネット回線を行き来する大量のデ

ータは、データセンターに設置されたサーバー・ストレージ・スイッチ等の装置（情報通信装

置）において大規模な処理が行われており(4)、これらの処理では、FPGA(*4)・ASIC(*5)・メモリ

等の各種デジタル負荷（以下、LSI(*6)負荷と称す）が主としてその役割を担っている(5)。 

LSI 負荷は、機能や規模により多種多様であるが、その中には低電圧・大電流の定格を有す

る品種が存在する。LSI 負荷の大電流化は、機能増加と処理速度向上を目的とした、集積回路

の高密度化と動作 CLK（クロック）の高速化を理由とするが、データセンターにおける省電力

化要求(A)の高まりを受け、消費電力低減のため動作電圧は低下する傾向にある。さらに LSI負

荷は、シリアル転送時等、大量のデータを一括処理するモード変更時に、急激な電流変化（µs

単位の高速負荷急変）の発生を特徴とする。この負荷急変が、基板上の電源パターンに寄生す

る配線インピーダンスに作用し、許容範囲を超えた電圧変動が発生して LSI負荷に電源障害を

引き起こし、装置が誤動作する問題がある。 

上記負荷急変は、LSI 負荷に電力を供給する電源に対して、厳しい要求となることが以前か

ら指摘されており(6)-(8)、この問題への対処法として、POL (Point of Load電源)と呼ばれる小形の

DC-DC電源をLSI負荷の直近に配置し、配線ルートを極力短くする方法が有効とされている(9)。

また、さらなる省電力化を理由に、LSI 負荷の動作電圧は低電圧化が進行し続けており、前記

電圧変動の許容範囲は、これまで以上に狭まる傾向にある(B)。このため、負荷急変に対する POL

の応答を高速化し、出力電圧変動をさらに抑制しなければならない。なお、POL は、LSI負荷

に近接して配置される必要上、小形で低背な形状であることも求められる。 

POLの主回路は、応答帯域を広げるために高い共振周波数の LCフィルタが設定され、さら

に、高スイッチング周波数動作、低オンデューティによる低出力電圧動作を特徴とする。また、

制御回路には、負荷急変に対する素早い応答動作、並びに、安定化動作が求められる。POLの

高速応答化に関しては、これまで多くの研究や製品開発が行われ、制御方式についての各種提

案がなされているが、実際の製品においては、従来からのコスト負担の少ないアナログ回路に

よる電圧制御方式が多く用いられている。電圧制御は回路構成が簡素であり、製品化に向いて

いる反面、応答性能の向上には限界があるため、設計自由度の高いソフトウェアにより動作す

るDSP (Digital Signal Processor)を応用した、デジタル制御 POLによる高速応答の実現が期待さ

れている。 

 (*1) ICT: Information Communication Technology  (*2) ADSL: Asymmetric Digital Subscriber Line  
(*3) FTTH: Fiber To The Home (*4) FPGA: Field-Programmable Gate Array (*5) ASIC: Application Specific 
Integrated Circuit  (*6) LSI: Large Scale Integration 



 2 

1-2 POLの開発背景と業績 

POL は、一般の DC-DC 電源と比較すると、より小形・低出力電圧・高速応答が求められて

おり、社会的な背景として、電力供給対象である負荷や搭載される装置からの要求によって現

れた形態であるといえる。以下、次節の本論文の意義における問題設定への布石として、POL

のこれらの特徴を踏まえた研究開発背景を述べる。 

DC-DC電源は、装置の電源系統において大きな比重を占めており(10)、その小形化進行と POL

登場への経緯は、概ね以下の通りである。1970 年以前は 0.01W/cc 以下であったデジタル交換

機用のパッケージ形 DC-DC電源の電力密度は、1980年以後は 0.1W/cc以上となり、ATM(*7)交

換機に合わせてオンボード電源が登場した 1990年代以降は、1W/ccを上回った(C)。さらに、LSI

負荷に対応して、2000年以降に登場した POLは、1/4ブリックから 1/8ブリックと小形化が加

速し、最近では 1/16 ブリックまでもが製品化され、電力密度は 10W/cc前後にまで至っている
(D)。POL には、LSI 負荷への近接配置が要求されるため、小形化は今後も進み、電力密度はさ

らに上昇することが予想される。 

POLの低出力電圧については、その数値のみならず、入力電圧との差が及ぼす影響について

触れる必要がある。低出力電圧化は、前節で述べたように、LSI 負荷の動作電圧低下への対応

が主たる要因である。なお、LSI負荷は、演算機能に加え周辺機能を多く有すため、3.3V から

1V 前後に至る複数の電圧値が要求されることが知られている(11)。これに対し、入力電圧は、

装置の給電系統によって定まる。商用受電形の装置における給電系統は、通常、2 種類に大別

される。交流から変換された DC48V を絶縁形電源によって 5V から 12V 前後の中間電位に降

圧後、末端の POLや LDO(*8)に供給する従来の方式がある一方で(E)、商用を直接 12V に変換す

る方式が近年普及している(F)。このように、POL の入出力電圧差が拡大すると、主回路のスイ

ッチ素子を駆動する PWM(*9)信号のデューティが縮小し、制御性能に影響を与える。 

一方、POLに求められる高い応答性能は、LSI負荷の電流スルーレートが大きな要因となっ

ている。スルーレートは、LSI 負荷の品種・使用方法・実装形態により異なるため、明確な規

格は存在しない。元々、LSI負荷の特異な性能は、動作電圧が 1V前後、動作電流が 100Aを超

すペンティアム等のMPU(*10)によって注目を集めた。MPUは、非常に急峻で大振幅の電流変化

が発生することで知られている(12)。なお、MPU 用電源は、POL と区別して VRM(*11)と呼ばれ

ている。2000年以前におけるMPUのスルーレートは、20A/µsから30A/µsの範囲であったが(12)、

現在では、数 100A/µs程度のようである(G),(H)。MPUより規模が下回る LSI負荷も、100A/µsを

超えるスルーレートが過去に想定されたようだが、現在では、一般に 10A/µsを下回る数値とさ

れているようである(I),(J)。しかし、10A/µsという値でも、従来のDC-DC電源に要求される数値

（0.1A/µs 程度）より格段に大きく依然として厳しい要件であり、このことは、POL の制御方

式の問題へと波及する。 

製品化されている POLにおいて、多用されている制御方式は電圧制御であり、これを実現す

る方式は、アナログ制御とデジタル制御に分類される。アナログの電圧制御は、出力電圧信号

を入力として、誤差増幅回路と比較器を介して生成した PWM信号によりスイッチ素子を駆動

(*7)ATM: Asynchronous Transfer Mode  (*8) LDO: Low DropOut (*9) PWM: Pulse Width Modulation  
(*10) MPU: Micro-Processing Unit (*11) VRM: Voltage Regulator Module 
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する旧来の方式であり、検出回路や制御回路が簡素なため、コストメリットが大きく、製品適

用に優れている。アナログの電圧制御で動作する従来の POL製品では、LCフィルタの高い共

振周波数に対応するため、高周波帯域を有す誤差増幅器を内蔵する制御 IC
(K)-(M)と共に、タイプ

Ⅲ（タイプⅢ型進み遅れ補償回路(N)）が適用されているようである。タイプⅢは、2pole2zero

（2 つのゼロ点と 2 つのポール）を受動素子の組み合わせで設定し、共振周波数による減衰と

位相回りの作用に対して、限定的ではあるが、応答帯域の拡大と位相余裕の調整ができる。一

方、デジタルの電圧制御による POL 製品には、各種デジタル制御 IC
(O),(P)が使用されている。

これらの ICは、演算部がアナログ回路から置き換えられた離散的ハードウェア構成で固定され

ており、応答性能はアナログ制御と同様である。また、制御方式を維持しつつ出力電圧変動を

抑制する場合は、デカップリングコンデンサを並列増強する方法が知られている(13)。 

POLを高速応答化する制御方式として、アナログ制御では、電流制御(14)やヒステリシス制御
(15)が知られている。なお、電流制御は、検出抵抗における損失増、誤動作対策用のマスク処理

がデューティ制限に繋がる等の問題があり、ヒステリシス制御は、負荷量でスイッチング周波

数が変動するためチョーク設計が困難、素子の遅れや出力コンデンサの ESR(*12)の影響で定常誤

差が出る等の問題がある(16)。アナログ制御の場合、これらの対策のため、制御回路の大規模化･

複雑化が予想される。デジタル制御では、ADC(*13)や演算による遅延が高速化を妨げ、DC-DC

電源への製品適用は不向きと考えられていたが、高速応答については数々の研究が行われ、高

速ADCと高分解能DPWM(*14)を備える小形制御 ICの提案 (17),(18)や、負荷急変時にモードを切り

替える Optimal制御を始めとする非線形制御手法が提案されている(16),(19)-(21)。なお、Optimal制

御は、素子の遅れ時間や検出誤差による誤動作が指摘されており(22)、また、これらの研究では、

制御用に FPGAやASIC等、ハードウェア方式の ICが使用されているため、製品化には、さら

なる検討が必要と思われる。 

さらに、上述のデジタル制御とは異なる、DSPを応用したデジタル制御の研究が報告されて

いる(23)-(25)。旧来のDSPは、高価格でサイズが大きく、ADCやDPWMを有していない等、POL

を含む DC-DC 電源製品への適用は困難であった。しかしながら、近年、安価で周辺機能に富

む高性能な DSP が登場するに至り、状況は変わりつつある。この DSP が備える高速演算能力

とプログラムによる制御実現性により、POLに高速応答性能を与え、製品化を意図した実機を

実現する意義、並びに、課題を次節において述べる。 

 

1-3 本論文の意義 

POLの高速応答性能を評価する重要な判定項目となるのは、負荷急変時の出力電圧変動値で

ある。なお、変動後の出力電圧が目標値へ戻る整定時間は、さほどの重要とされておらず(Q)、

次の急変が発生するまでに復帰すれば十分なようである（例えば 100µs以内）。負荷急変時の出

力電圧変動は、主回路の LC フィルタを構成するチョークのインダクタンス値と出力コンデン

サの容量、および、負荷のスルーレートや変動範囲によって異なり、その値は厳密に規定され

ていない。しかしながら、電圧制御で動作する POLの場合、各種データシート(I),(R)-(T)から総合

(*12) ESR: Equivalent Series Resistor (*13) ADC: Analog to Digital Converter (*14) Digital PWM 
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的に判断すると、LC フィルタの定数を 0.5µH から 1µH、および、300µF から 500µF の範囲と

し、負荷を無負荷から 5Aの範囲（定格 10A場合の 50%変動）かつ数A/µsの速度で急変させた

場合、変動値が 100mVを切ることが、高速応答を満たす 1つの判定基準と考えられる。なお、

これら設計数値の算出や根拠については、第 2章において詳しく述べる。 

電圧制御の POLが、より高い応答性能を得るためには、タイプⅢを上回る位相補償回路が必

要となるが、アナログの場合、制御回路の規模が増大し、さらに、困難な調整作業に陥ること

が予想される。また、見過ごされがちであるが、アナログの制御 ICもデジタル制御と同様に遅

れを持つため、位相補償回路による対応には限度があると思われる。このように、アナログ、

もしくは、アナログからデジタル化された電圧制御による POLの高速応答には限界があるため、

その解決を図る手段として、高速演算性能と設計自由度を備えるプログラマブルDSPを応用し、

高速応答、並びに、製品化を検討する重要性は高いと考える。 

前述のように、近年の制御用DSPは、小形化・低コスト化・低消費電力化が進み、高性能な

ADC・DPWM を備える品種が現れている。しかし、POL への DSP 適用にあたっては、LC フ

ィルタの高共振周波数、高スイッチング周波数動作、低出力電圧動作に加え、実機におけるデ

ジタル制御の問題である、遅れ要素、出力電圧検出方法や PWM信号の処理方法、および、ソ

フトウェア方式による優位性に関連し、以下に述べる、いくつかの課題が浮かび上がる。 

１．POL の出力電圧を検出する ADC は、低電圧かつ負荷急変時の変動に対し、高い精度と変

換速度を維持しつつ、取得データをDSPの演算部に供給することが求められる。しかし、入力

される電圧範囲と変換速度に対し、変換されたデータに含まれる誤差が変わることが考えられ、

これを最小にする設定の決定方法が不明確である。一方、DPWMは、数 100kHzの高スイッチ

ング周波数で、入出力電圧差に伴う低オンデューティの PWM信号を、高精度かつ連続性を有

すように生成しなければならない。しかし、使用する DSP の CLK 周波数と DPWM の分解能

に一致性がない場合、PWM信号が精度良く生成されない可能性がある。 

２．制御動作の要となるデジタル制御式には、主回路動作に対する配慮が求められる。応答の

高帯域化を理由に、10kHz 以上の高い共振周波数が LC フィルタの定数によって設定されるた

め、一般に用いられる PI制御では、出力電圧波形が振動的となって安定動作が困難になり、応

答帯域を下げざるをえない。このため、高速応答と安定動作を両立する、POLに有効な制御式

を設計する必要に迫られる。さらに、POL 用のデジタル制御式は、アナログ回路とは異なり、

経験と直感によって構築することが困難であるため、導出手順の明確化を要する。 

３．フルデジタル制御電源の実機動作においては、AD 変換や制御演算等、デジタル制御特有

の処理が冗長となり、無視できない遅延要素となる。また、固定スイッチング動作の場合、PWM

信号の更新はスイッチング周期に依存するため、遅れがより増大して応答性能が著しく損なわ

れる危険性がある。高速応答が重要視される POLでは、これらの遅れが応答性能向上にあたっ

ての制約となるため、その実現にあたっては、遅延要素への対処が強く求められる。 

４．従来のデジタル制御 POL製品においては、制御方式がアナログ回路からの置き換えや試行

錯誤の調整作業を伴う等があり、その優位性は条件付きであると考えられる。POLにおけるソ
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フトウェア方式によるデジタル制御の優位性を示すには、プログラマブルなDSPの利点を生か

して、従来の電圧制御方式を維持しつつ、上述の遅れ要素に対処するための高度な手法を立案、

並びに、具体化し、実機において高速応答を達成することにより、新規性を明らかにすること

が求められる。 

 

1-4 本研究の目標と本論文の構成 

 前述したように、従来のアナログ制御、並びに、アナログから置き換えられたデジタル制御

による電圧制御方式のPOLは、高速応答、および、小形化に対して問題を有している。高速応

答化のために、アナログ制御によって高帯域化を目指した場合、回路の複雑化や大規模化が懸

念される。一方、デジタル制御は、制御の高度化により問題を回避し得るが、現状、ハードウ

ェア方式は製品化において難が有り、高速演算性能と周辺機能を備える、プログラマブルなDSP

により解決できる可能性がある。 

POLの主回路動作における特徴は、LCフィルタの高い共振周波数、高スイッチング動作、低

出力電圧動作であり、さらに、DSPを適用した実機動作においては、ADCによる検出手法、

DPWMに対する制御量データの取り扱い、制御遅れ時間が問題となる。デジタル制御POLの高

速応答実現のためには、上記の2段構えともいえる課題を解決する必要がある。本研究は、DSP

を応用したデジタル制御により、入力12V出力1Vの広い入出力電圧差、並びに、スイッチング

周波数500kHzの動作条件において、出力10A定格の50%負荷変動と10A/µsのスルーレートに対

し、出力電圧変動が100mV以下に抑制される高速応答を達成することを目標としている。さら

に、製品化が可能な、小形の実機開発を目的としている。 

本論文は、結論である第7章までを含めて構成される。まず第1章では、社会的な背景として、

LSI負荷の出現とPOLが果たす役割について述べる。次に、アナログ制御、デジタル制御による、

POLについてなされた研究と製品開発における業績と問題点、および、DSPを適用したデジタ

ル制御POLの課題を明確化し、本研究がなされたことに対する意義を述べる。同時に、独自な

制御手法をDSPによって具体化したことによる、優位性と新規性を述べている。 

第2章では、本研究で使用するデジタル制御POLの作成に先立ち、POLの入出力条件･負荷条

件･負荷急変時における出力電圧変動目標値が設定され、さらに、これらの要件をもとに、主回

路と制御回路のハードウェアについての検討、および、選定がなされる。POLの高スイッチン

グ周波数動作と低出力電圧動作に対しては、DSPの適切な選定により解決が図られる。次に、

負荷急変時の出力電圧変動値を推定するための定式モデルが示される。この式により、スルー

レートや制御動作に伴う遅れ時間が、出力電圧変動に及ぼす影響を知ることができる。 

第3章では、DSPが内蔵するADC･DPWMの使用法が検討される。ADCに関しては、各種入力

電圧･変換速度の条件によって得られたデータに対して、標本誤差、誤差分散による評価を実施

し、AD変換の速度を決定する。さらに、AD変換方式の検討と遅れ時間の机上検証を実施する。

DPWMについては、CLK周波数とDPWMの最小分解能の不一致性を整合するため、制御量デー

タが格納されるメモリにおいて、数値の連続性が保たれるデータ処理方法を定める。以上の検
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討により、POLの制御用に最適と考えられるADC･DPWMの使用方法が決定される。 

第4章では、LCフィルタの高共振周波数に対応した、高速応答と安定動作が可能な、デジタ

ル制御式を検討する。制御式は、高帯域位相補償が可能なアナログ回路から、伝達関数化と双

一次変換によって導出される。導出された制御式は、実機動作に先立ち、回路シミュレーショ

ンを用いた机上動作確認によって妥当性の検証が行われる。また、POLの主回路と制御におけ

る遅れ要素が、応答特性に及ぼす影響を精度良く短時間で把握するため、POLの全ての回路要

素を等価的に置換した近似小信号モデルを作成し、上記と同様にシミュレーションによって、

周波数応答特性の検討がなされる。 

第5章では、第3章と第4章で検討した、ADCの設定、DPWMに対する数値処理、デジタル制

御式をプログラム化してDSPに実装し、1/4ブリックサイズのPOL試作機を用いて、特性評価を

実施する。デジタル制御POLの基本特性を確認した後、出力電圧変動をさらに抑制するため、

制御演算に伴う遅れ時間を把握し、これを短縮するために、1制御周期の中でADCのデータ取

得動作がDSPによって時間的に管理されている手法、および、さらなる遅れ時間短縮を目的と

した制御演算分割化手法を提案する。提案手法は、ソフトウェア方式によるデジタル制御によ

って実現可能な方式であり、その有効性は、出力電圧変動が基本特性に対して良好に抑制され、

目標数値の達成が確認されることにより示される。 

第6章では、工学的応用として、DSPを用いたプログラム制御による、フィードフォワード型

予測制御による遅れ補償の手法を提案する。デジタル制御の最大の利点は、アナログやアナロ

グからデジタルに変換された方式では実現が困難な、推定動作に代表される式化された知的制

御手法を演算動作により実施可能なことであり、さらに、この手法は、プログラマブルかつ高

速演算性能を有するDSPによって、POLへの具体的な適用が可能になる。提案手法はプログラ

ム化され、新たに製作した1/8ブリックサイズPOLに搭載された、BGAタイプのDSPに移植され

る。本手法の有効性は、出力電圧変動が基本特性と比較して良好に抑制され、目標数値の達成

が確認されることにより示される。 
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第２章 POLのハードウェア・定式化 

 

2-1 まえがき 

DSPを応用したデジタル制御 POLの開発を具体的に進めるため、まず、電力の変換と蓄積の

作用を果たす主回路、並びに、検出･演算･スイッチ駆動の機能で構成される制御回路に対する

検討を行う。通常、POL の主回路は、非絶縁の降圧方式(A),(B)であり、さらに、LC フィルタの

インダクタンスと容量については、高速応答を意図した設計が求められる。一方、プログラム

制御の中核となるDSPは、スイッチング周期に即した演算処理能力や、検出とスイッチ駆動の

動作に要するADCとDPWMの速度や分解能について検討され、選定されなければならない(C)。

これらの要件は、負荷急変時における POLの動作を把握した上で、入出力条件（入出力電圧値･

負荷電流値）と負荷条件（スルーレート･電流変動範囲）を定めることにより、検討することが

可能になる。さらに、設計した LC フィルタの値を含む定式モデルを構築することにより、実

機における負荷急変時の出力電圧変動値を推測することが可能になる。 

POLの主回路は、低電圧大電流の仕様に加えて、高速な負荷急変を発生する LSI負荷に対し

過不足なく電力を供給するため、通常の降圧形電源とは異なる、同期整流方式(D)として知られ

る主スイッチ構成が必要となる。このスイッチ素子は、POLの入出力電圧差を想定した選定が

なされなければならない。さらに、負荷変動時における出力コンデンサの過大な充放電を避け

るため、LC フィルタの定数設定が重要になる。負荷急変時において、急増の場合は急速な入

力からの給電動作を、急減の場合は急速な回生動作を要するため、チョークのインダクタンス

は、できるだけ小さくする必要がある。しかし、これに伴い、チョーク電流の振幅が増加し、

リプル電圧の増大を招くことから、出力コンデンサの適切な容量増強が求められる。 

一方、デジタル制御用の IC となる DSP の選定にあたっては、低電圧出力動作を実現する高

分解能ADC･DPWM機能の内蔵、並びに、制御演算の処理能力が、重要な判断項目となる。比

較的高いスイッチング周波数動作を要する POLでは、PWM信号を毎スイッチング周期で更新

させるために、制御演算を毎周期で完結させるデータ処理能力が求められる。この高いデータ

処理能力を実現するためには、DSP を駆動する CLK 周波数が、発熱が問題にならない範囲内

で高く、さらに、出力電圧を検出するADCの変換速度は、可能な限り高速である必要がある。

なお、DSPは、POLに搭載されるため、小形であることも必須条件となる。 

本章では、デジタル制御 POLの作成に先立ち、まず、入出力条件と負荷条件を決定し、主回

路の検討と設計手順、および、DSPの選定理由を示す。さらに、負荷急変時における出力電圧

変動値の推定用に、設計した LC フィルタの定数、制御動作に伴う遅れ時間で構成される式を

示す。この式に対して、上述の各種設計条件を設定することにより、出力電圧変動に対して遅

延要素と応答速度が及ぼす影響を知ることができる。また、実機試験用に、デジタル制御 POL

の検証環境を構築し、以後の実機試験における基礎条件を整える。 
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2-2 主回路の検討・設計 

2-2-1 POLの回路構成 

POL の主回路は、通常、低電圧･大電流出力に対応するため、2 つのスイッチ素子が N 型の

MOSFETである、降圧同期整流方式で構成される。POLの概略回路図を図 2-1に示す。低電圧

出力の場合、デューティ（入力電圧に対する出力電圧の比率）が縮小することに伴い、1 スイ

ッチング周期における PWM信号の幅が狭くなる。この入出力電圧差は、スイッチ素子の構成

や部品の選定によっては、POLの電力効率に大きな影響を及ぼすため、注意を要する。 

一般の DC-DC 電源では、図 2-1 におけるスイッチ Q1 は P 型の MOSFET、もしくは、PNP

トランジスタであり、スイッチ Q2 はダイオードで構成されている。しかし、高速動作と低電

圧･大電流出力が求められる POLにおいて、上記の素子構成では、Q1に発生するスイッチング

損失と、ダイオードの順方向電圧による損失が多大になり、効率が著しく低下してしまう。な

お、1.0V前後に及ぶ低電圧出力を実現するには、この順方向電圧も障害になる。さらに、デュ

ーティが小さい場合は、Q2に電流が流れる回生期間が長くなり、損失の増大が懸念される。 

上述の理由により、図 2-1 におけるスイッチ Q1 は、低オン抵抗で高速スイッチングが可能

な N型のMOSFETを選定し、スイッチ Q2は、デューティが小さい場合の導通期間に配慮し、

より低オン抵抗特性が顕著な、N型のMOSFETを選定することが求められる。なお、Q1はハ

イサイドスイッチ、Q2はローサイドスイッチと呼ばれており、ハイサイドは入力電位側に、ロ

ーサイドはGND（グランド）電位側に接続されることを意味している。 

Q1 のソース電極は、Q2のドレイン電極とチョークに接続され、中間電位と称される電圧レ

ベルにある。このため、Q1 が N 型の MOSFET の場合は、Q2 とは異なるドライブ回路が必要

となる。これに関しては、2-2-5 項において説明を行う。また、LCフィルタの設計方法につい

ては、2-2-6項で明らかにする。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 2-1 POLの概略回路図 
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2-2-2 負荷急変時の主回路動作概要 

前項の図 2-1で示した POLにおいて、出力電流が増加する負荷急変（負荷急増）が発生した

場合の、主回路における各部波形の動作概要を図 2-2 に示す。まず、負荷電流 Ioの急激な変化

に対して、出力コンデンサと基板パターンに存在する ESR、および、ESL
(*1)によって第 1トラ

ンジェントが発生し、出力電圧波形 Voutにおいてサージ状の落ち込みが起きる場合がある。続

いて、LC フィルタと POL の動的応答特性による第 2 トランジェントが発生し、Voutは、チョ

ーク電流 ILの平均値が負荷電流 Ioと同値になり、かつ、放出を続けていた出力コンデンサの電

流が充電方向へ逆転した時点から、本来出力されるべき目標電圧値に向かって上昇していく。 

負荷急変時における出力電圧の落ち込みは、負荷に供給されるべき電流に対して、チョーク

電流で足りないエネルギーを、出力コンデンサから補う現象に起因している。コンデンサから

のエネルギー放出を抑えるには、主回路と制御回路によって対処する必要がある。主回路では、

チョーク電流の傾斜を大きくするために、チョークの値を小さくし（通常、POLのチョークは

1µH以下の値を使用することが知られている(1)）、制御回路は、負荷急変に対して速やかに応答

して、PWM 信号を増大させる必要がある。負荷急減（出力電流が減少する負荷急変）の場合

は、上記とは逆の動作となり、PWM 信号を速やかに狭め、入力側から出力コンデンサへの充

電動作を抑えて、出力電圧の上昇を抑制しなければならない。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 2-2 負荷急変時の POLにおける動作波形 

(*1) ESL: Equivalent Series Inductance 

第2トランジェント

第1トランジェント
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2-2-3 入出力条件の設定 

POLの入出力条件を設定するためには、その使用環境を知る必要がある。そのためには、POL

が使用されている装置の給電構成について理解しなければならない。現在、一般に使用されて

いる情報通信装置の給電構成を図 2-3(a),(b)に示す。図 2-3(a)は、受電した商用電力をAC-DC電

源により 48Vに整流し、さらに絶縁形の DC-DC電源により 5Vから 12Vの範囲の中間電圧と

呼ばれる電圧範囲まで降圧した後に、各 POLを介して LSI負荷に給電する、従来からの構成で

ある。一方、図 2-3(b)は、より運用効率を重視した、近年普及している方式であり、絶縁形電

源を用いずに商用電力を直接 12V に変換する構成である。このように、現在の装置において

POLに入力される電圧値は、一般に 12Vであると考える。 

出力電圧については、POLが電力を供給する各種 LSI負荷の電源電圧によって異なる。この

電源電圧には、ADCやメモリ等を動作させる 3.3Vから 2.5V、並びに、演算処理の実行を担う

1.8Vや 1.2V等が存在しているが、最近では 1V前後の電圧で動作する演算回路も現れている。

図 2-4に、装置内のユニット基板上に実装されている POLと LSI負荷の概略構成の一例を示す

(E)。図 2-4 に示されているように、POL の出力電圧には LSI 負荷内部の機能構成によって様々

な値が要求される。また、ユニット基板上の複数の LSI負荷に対して、1対 1、もしくは、多種

類の電源電圧を要する大規模な負荷の場合は、1対複数の POLで対応することも有りうる。 

ここで、本論文が対象とする POLの出力電圧は、主として 1Vとする。この理由は、、 

①LSI負荷の電源電圧は低下を続けており、品種によっては 1.2V、もしくは、それ以下の値 

を窺う情勢となっている。 

②入力電圧 12Vに対して，出力電圧を 1Vと相当に低く設定することにより、DSPが内蔵す 

るDPWMモジュールにおける分解能の制約から考慮すると、より厳しい評価条件となる。 

③POLの出力電圧を広範囲に考えることで、製品としての実力向上が見込める。 

の以上 3点である。 

 LSI負荷の電流値についても品種によって異なり、多種の電流定格が存在する。LSI負荷では、

消費電力を抑えるため、電源電圧の低下に伴い動作電流が増大する傾向にある。電源電圧が

1.0V 前後の LSI 負荷では、20A を超える大規模な品種も現れ、これに対応する POL が報告さ

れているが(F)、大部分の LSI負荷において必要とする電流は、依然として 10A以内が主流と考

える。このため、POLの最大出力電流値は 10Aとする。 

以上より、本論文が対象とする POLの入出力条件を、 

入力電圧：12V 出力電圧：1V（1V-2.5V）最大負荷電流 10A 

と定める。 

本来であれば、出力電圧は 3.3Vまでを範囲に含めたいところであるが、出力電圧が上がるこ

とにより出力電圧リプル値も増加するため、出力コンデンサの容量増強を図らなければならな

い。さらに、消費電力も増加するので、最大負荷電流値を下げる必要が生じる。出力電圧が広

範囲になると、このような考慮をしなくてはならず、さらに、LC フィルタの定数や負荷電流

の範囲にも影響が及び、実験条件が複雑になってしまう恐れがある。以上のような理由もあり、 
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(a)  従来の電源構成 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

(b)  運用効率を重視した電源構成 

 

図 2-3 情報通信装置の給電構成 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 2-4 ユニット基板上の POLと LSI負荷の構成一例 
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POLの入出力条件は上記の数値としている。 

 

2-2-4 負荷条件と出力電圧変動値の設定 

LSI負荷の電流量･スルーレート･電流変化範囲は、品種･実装形態･機能構成･使用方法により

異なること想定され、POL に求められる動的な応答性能は規格化されていない。このためか、

POL が実力として有し、本来明記されるべき、負荷のスルーレート･変動範囲、並びに、出力

電圧変動値は、データシートの動特性の項目において、参考の範囲内で記載されている。特に

スルーレートについては、LSI 負荷の動作環境であるユニット基板上において、それぞれ異な

る使用目的が想定されるため、POLの動特性を表現するにあたり、具体的な数値を明記するの

が困難と思われる。 

LSI 負荷が登場し始めた 2000 年前後には、100A/µs を上回るスルーレートが俎上にのぼって

いた。これは、一部の大規模な MPU 等を含む LSI 負荷の、第 1 トランジェントにおける数値

であると考えられる。現在の電源技術では、100A/µs 以上のスルーレートに制御動作で対応す

ることは困難であり、小容量のセラミックコンデンサを大量に増強して ESR と ESL を極限ま

で減らし、かつ、容量を獲得する対応が余儀なくされている。なお、POLでは、ESRが比較的

大きい大容量の電解コンデンサは不適切とされており、通常はセラミックコンデンサが使用さ

れる。しかし、単一のセラミックコンデンサを大容量化する技術は現状困難であるため(2)、複

数個を並列実装して ESRと ESLを減じつつ、容量を確保する手法がとられている。 

一般に、POLに要求されるスルーレートは、制御動作による対応が可能な、第 2トランジェ

ントの発生に起因した数値であり、この値は 100A/µs よりもかなり緩やかになっている。最近

では、概ね数 A/µs 程度の数値であることが POL のデータシートから窺える(G),(H)。また、負荷

電流の変動範囲に関しても明確な規定は無いが、LSI 負荷のデータ処理動作中における負荷変

動範囲は、通常、定格の 50%以内と考えられ、データシートには、これを想定していると思わ

れる動特性の条件が記載されている(H),(I)。以上の理由から、本論文において対象とする LSI 負

荷のスルーレートと変動範囲を以下の通りに定める。 

スルーレート：最大 10A/µs 負荷電流の変動範囲：50%（0-5Aもしくは 5A-10A） 

なお、スルーレートを変化させた場合の出力電圧変動値の遷移は、POLの応答についての実

力を知る上で、重要な特性であり、後の第 5章において、具体化したデジタル制御 POLの性能

評価の中で説明する。また、本論文のデジタル制御 POLでは、負荷急変に対する出力電圧変動

の目標数値を 100mVに設定する。この数値は、対象となる LSI負荷で異なり、LCフィルタ値

との関係も特に規定されておらず、厳密な規格化はなされていないが、各種 POLのデータシー

ト(G), (I), (J)における動特性から総合的に判断している。LCフィルタの定数、負荷急変範囲、スル

ーレート、位相補償回路のチューニング等の各種条件が動特性に影響を及ぼすが、制御方式が

簡素な電圧制御の場合、100mVという数値は高速応答性を示す 1つの判定基準と考える。 
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2-2-5 MOSFETの選定 

 2-2-1 項において、本論文におけるデジタル制御 POL の主回路構成は、降圧同期整流形であ

ることを示した。また、主スイッチであるQ1とQ2が有す必要のある性能の概略に関して説明

も行った。本項では、これら Q1 と Q2 を具体化する MOSFET の選定を行う。さらに、Q1 と

Q2を駆動するドライブ回路についても決定する。 

 Q1とQ2は、同一の素子でも動作上問題はなく、また本論文では、POLの効率について具体

的な議論を行っていないが、主回路で発生する損失を軽減し、電力効率がより向上した製品レ

ベルの主回路を実現するのであれば、Q1とQ2に対して個別に検討を加えることが求められる。

Q1にはスイッチング損失を抑えるために高速動作のタイプを、Q2には回生電流の導通期間を

想定し低オン抵抗のタイプをそれぞれ選定した結果、以下のMOSFETが適当であると判断する。 

 Q1：HAT2168H
(K)，Q2：HAT2165H

(L)  

データシート(K), (L)によれば、Q1のオンに要する時間は 28ns、オフに要する時間は 44nsと相

当に高速であり、POLの応答に対して影響は少ないと考える。また、Q2のオン抵抗は 2.5mΩ

(typical)であり、出力 10Aの回生時における、ドレイン-ソース間電圧は 25mVであることから、

POLの出力が 1Vの場合でも十分に小さく、問題はないと判断する。 

次に、Q1とQ2を駆動するドライブ回路について検討する。ここで、MOSFETを駆動するド

ライブ回路には、以下の要件を設定する。 

①高速な電流増幅動作が可能とし、遅延時間は数 10nsオーダーである。 

②ハイサイドとローサイド双方のMOSFETを駆動することを可能とする。 

③可能な限り小形であること。 

④DSPからの PWM信号が 3V前後と低い電圧レベルでも、入力電圧範囲が問題ないこと。 

以上①から④を満たすゲートドライバとして、QFN 形状の小形 IC 化がなされ、遅延時間が

15nsと非常に高速な ISL6605CR
(M)を選定する。本 ICは、抵抗とコンデンサを外部に接続して、

ハイサイドの MOSFET を駆動するための、レベルシフト回路を内蔵している。このドライブ

ICを使用することにより、同期整流用のスイッチ素子Q1とQ2を動作させる準備が整った。 

 

2-2-6 LCフィルタの設計 

LC フィルタの定数は、POL の入出力条件・負荷条件・出力電圧リプル値を基本条件に決定

される。設計手順としては、まずチョークのインダクタンスを決定し、続いて、出力コンデン

サの容量を定める。 

チョークのインダクタンスを決定するにあたり、クリティカルインダクタンス(3)の概念を参

考にする。低電圧･大電流負荷用の POLでは、VRMと同様に、このクリティカルインダクタン

スを求める式を活用することが有益と考える。文献(3)において、クリティカルインダクタンス

の式は、 

 

   or    ･････････(2-1)  
oz

outin

If

VV
L

⋅⋅

−
=
4

oz

out

If

V
L

⋅⋅
=
4



 16 

と与えられており、小さい方の値を選ぶことになっている。 

 (2-1)式において、Vinは入力電圧、Voutは出力電圧、Ioは負荷電流、fzはゼロクロス周波数を意

味する。なお、2-2-3項において、Vin=12V , Vout=1V , Io=10Aと定めている（Voutが 1Vでインダ

クタンスは最小となる）。POLのスイッチング周波数を 500kHz、ゼロクロス周波数をスイッチ

ング周波数の 1/10である 50kHzと仮定して、これらを(2-1)式に代入すると、 

 

･････････(2-2) 

        

となる。  

0.5µH に近い調達可能な部品のインダクタンスには 0.47µH があり、L=0.47µH とすると fzは

53.2kHzとなる。 

 以下、出力コンデンサの容量を決定する。チョーク電流の振幅ΔILは、 

    

  ･････････(2-3) 

 

で定義されている(A)。 

 (2-3)式における d はデューティ、fswはスイッチング周波数を意味し、それぞれ 1/12と 500kHz

となる。よって、L=0.47µHの場合、Vout=1.0Vと Vout=2.5V時におけるΔILはそれぞれ、 

 

      （Vout=1.0V時）   ･････････(2-4) 

 

     （Vout=2.5V時） ･････････(2-5) 

 

となる。 

また、降圧電源の出力電圧リプルは、 

 

       ･････････(2-6) 

 

で与えられている[A]。 

リプル電圧を出力電圧全範囲にわたって 15mV以下に抑えたいと考えた場合、出力コンデン

サ Coutを 47µF のセラミックコンデンサ 6 個で 282µF と設定し、(2-4)式と(2-5)式で得たΔILを

(2-6)式に代入すると、Vout=1V と Vout=2.5V 時の出力電圧リプルΔVout はそれぞれ、5.42mV と

11.69mVになる。 

以上より、POL の LC フィルタの定数は、L=0.47µH, Cout=282µF とする。出力コンデンサは

ESR、および、ESLを低減させるため、セラミックコンデンサを選定し、282µFの容量は、47µF

を 6個並列に接続して実現する。 
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2-2-7 入力コンデンサの選定 

入力コンデンサの選定について、以下説明する。入力コンデンサは、ハイサイドのMOSFET

がオンしている期間に入力リプル電圧を抑える必要があり、低インピーダンス品が求められる。

本論文の POLは、入力コンデンサとして、10µFのセラミックコンデンサを並列に 6 個接続し

て Cin=60µFとし、かつ、ハイサイドのMOSFET直近に配置する構成にする。 

第 2 章におけるここまでの説明で、POL の入出力条件、負荷条件、主回路構成が定まった。

これらを以下の表 2-1(a),(b)にまとめて示す。 

 

 

 

表 2-1 POLの仕様および使用部品 

 

 (a) Rating of POL converter 

Items Specification 

Rated input voltage DC12V 

Rated output voltage DC1V 

Rated output current DC10A 

Output ripple voltage Less than 15mV 

Switching frequency 500kHz 

Output current slew rate 10A/µs 

Transient current 0-5A or 5-10A 

 

 

(b) Components of POL converter 

 

Symbol Component name Rating 

Cin Input capacitor 60µF 

Q1 MOSFET HAT2168H 

Q2 MOSFET HAT2165H 

L Choke coil 0.47µH 

Cout Output capacitor 282µF 
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2-3 DSPの検討と選定 

 本節では、ここまでに決定した、主回路構成や入出力条件・負荷条件を念頭に、デジタル制

御 POLを実現するための制御動作に関する機能要件を抽出し、これらの要件を満たす処理性能

と周辺機能を有するDSPを選定する。 

 

2-3-1 DSPに求められる機能 

 POLのデジタル制御を具体化するDSPは、大きく区分して、以下の 3つの機能を満足する必

要がある。この 3つの機能とは、 

 ①アナログ信号である POLの出力電圧を検出し、デジタル値に変換する。 

 ②デジタル値に変換された検出量を用いて、制御演算を行う。 

 ③制御演算で得られた制御量から、主スイッチを駆動する PWM信号を作成する。 

である。 

電源をデジタル制御で動作させるには、これら 3つの機能が不可欠であり、さらに、POLが

小形であるため、これらが 1つの ICとしてまとまっていることが必要である。 

上記の①と③の機能は、ADCとDPWMによって実現が可能であり、これらを周辺機能とし

て有するDSPをDSC(Digital Signal Controller)と呼称しているメーカもある。DSPは本来、計算

に特化した LSIであり、ハーバード構造に裏打ちされた並列処理動作、乗算器装備を特徴とす

る。1980年にNECから µPD7720が、1982年に TIから TMS32010が発表されているが、これ

らの第 1 世代と呼ばれる DSP は純粋なプロセッサであった。写真 2-1 にこれら 2 つの DSP を

示す。以後、様々な DSP が世の中にリリースされてきたが、コアであるプロセッサに対して、

用途に応じた周辺機能が同一チップに搭載される場合や、外付けに周辺機能を設ける等の対応

がなされてきたようである（計測用途では高速ADCが外部に設けられる場合がある）。DSPに

対して ADC や DPWM が付加され、1 つの IC として製品化がされるようになったのは、電源

制御やモータ制御の需要が多くなったためと考えられる。なお、DSPについての詳しい報告は、

文献(4),(5)においてなされている。 

 

 

 

 

 

 

写真 2-1 初期のDSP（左: µPD7720  右: TMS32010） 

（http://www.st.rim.or.jp/~nkomatsu/ICcollection.html#OtherCPUTarget から引用） 

 

 本論文が対象とする POLは、スイッチング周波数が高く、さらに、スイッチング周期と同期

した制御周期において実行される制御量演算が、毎周期で完結することを要するため、DSPは
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高い演算処理能力を有さなければならない。これには、MIPS
(*2)と呼ばれる処理能力を示す数値

を高めることが有効と考えられる。DSP に実装されたプログラムをステップ実行する CLK の

周波数が高い程、MIPSは上がることになる。すなわち、選定するDSPが高 CLK周波数動作を

可能であればよい。また、制御動作を実現するプログラムは、C 言語で記述されることになる

が、この C 言語を効率のよいアセンブラに変換するには、高性能なコンパイラが必要となる。

このことは、ソフトウェアの開発環境に依存するため、DSPの選定と並んで注意を要する。 

 以上述べた通り、デジタル制御 POL のプログラム動作を実行する DSP を選定するには、高

性能な周辺機能であるADC・PWMを有し、さらに、高い演算処理能力、高性能な Cコンパイ

ラを開発環境が有さなければならない。次項では、以上の要件を POLの動作条件と睨み合わせ

ながら、その内容を具体的に挙げ、これらを満足する性能のDSPを選定する。 

 

2-3-2 DSPに求められる性能 

前項で述べた、DSPが有すべき機能に対して、必要となる具体的な性能を、入出力条件や負

荷条件等、POLの主回路動作に関連する内容と併せて記述する。 

 

・ADCの分解能 

2-2-3項において、POLの出力電圧は、最小で 1Vに設定されることが決まっている。さらに、

出力電圧リプルは 2-2-6項において、1V時で 10mV以下になることが分かっている。したがっ

て、ADCの分解能は、1LSB(Least Significant Bit)あたり 1mV以下が必要と考える。ADCの供給

電圧を 3Vと仮定すると、1LSBが 1mV以下となるためには、12bit以上の分解能が必要となる。 

・ADCの変換速度 

2-2-6項において、POLのスイッチング速度は 500kHzとしたが、この場合、スイッチング周

期と同期した制御周期は 2µs となる。出力電圧を検出する ADC の変換速度は、遅れ時間を減

らすために、少なくとも制御周期の半分以下であることが必要と考える。なお、AD 変換に要

する時間は、アナログ値からデジタル値への変換時間のみならず、S/H(Sample & Hold)時間やメ

モリへの書き込み時間も含まれる。なお、ADCにおける遅れ時間の詳しい解析は第 3章で行う。 

・PWMの分解能 

入力電圧 12Vに対して出力電圧が 1Vの場合、デューティは 1/12≒0.0833という値になる。

POLは、この低オンデューティを基準に、負荷の変化に対応して安定化動作をなさなければな

らない。一般にデジタル制御電源では、制御 ICを駆動する CLKをカウント動作することによ

って、制御周期の管理をしていると考えられるが、本論文の POLにおいて、負荷の微小な変化

に反応して PWM信号の幅を変化させるには、ギガ単位の CLK周波数が必要になってしまう。

しかし、余りにも高い周波数動作は、使用が許されるプロセッサの規模や発熱の問題を考える

と現実的ではない。このため、妥当な CLK 周波数に対して、より微細な分解能を実現できる

DPWM モジュールを DSP が有することが、選定における必須条件となる。さらに、リミット

サイクルオシレーション(6)の問題もあり、PWMの分解能はADCより細かいことが必要となる。

(*2) MIPS: Million Instructions Per Second 
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このため、PWMに要する分解能は 1ns以下であると考える。 

・演算処理性能 

 POLの制御演算を 2µs以内で完結させるためには、ADCが要する変換時間を差し引くと、演

算処理は制御周期の半分である 1µs以内に完了することが必要と考える。制御演算にかかる処

理時間は、CLK周波数に加えて、制御プログラムの組み方、Cコンパイラの性能と吐き出され

るアセンブラのステップ数によっても変わるが、実際に POLを動作させ、処理にかかる時間を

解析するまでは不明な点が多い。したがって、CLK周波数の具体的な要求数値を明確にはでき

ないが、2µs の制御周期に対して CLK周波数を 50MHz と仮定すると、デューティのカウント

数が 8回しか取れないため、倍の 100MHzに近い数値であれば妥当ではないかと判断する。 

・開発環境 

 プログラムの開発環境として重要なのは、上述したように、記述した C言語のプログラムを

効率よくアセンブラに落とし込むコンパイラの性能である。なお、筆者等が本研究に取り組ん

でいた時点で、アセンブラによるプログラムの直接記述の方が、より高速な制御プログラムを

実現できることは理解していたが、当時は POL への応用に適すると判断できる DSP はまだ少

なく、本論文を記述している2010年末現在で入手可能な、アセンブラ記述を重要視したdsPIC33

シリーズ(N)や Alligator
(O),(P)は存在していなかった。このため、C 言語による制御プログラムの

開発とコンパイラの性能に重点を置いていたことを付け加えておく。 

 以上、本項における 5 つの判断材料を元に、DSP の選定を行った結果、TI 社の F2808 

(TMS320F2808)が重要な候補として挙がった。表 2-2に F2808のハードウェア概略性能を示す。 

 

表 2-2 DSPのハードウェア性能 

 

 

 

 

 

 

  

 

 

表 2-2における数値は、F2808のデータシート(Q)から抜粋したものである。F2808は 100MHz

の CLKで動作する演算部をコアとし、高分解能・高速変換のADC、並びに、高分解能のDPWM

を周辺機能として有しており、これらの性能は、上述のDSPを選定するにあたって挙げた要件

を全て満足している。また、TI社の開発環境は筆者等にとって、使用に耐えると判断できるも

のであった。なお、F2808は 100ピンの ICであるが、BGA (Ball Grid Array)のパッケージまで

も用意しており、1/4ブリック、もしくは、それを下回るサイズのデジタル制御 POLが実現可

Items Specification 

Processor TMS320F2808 

Processor clock frequency 100MHz 

ADC resolution 12bit(3V) 

Conversion rate of ADC 160ns 

PWM resolution 150ps 
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能と期待したことも、重要な判断材料となった。なお、ADCの変換速度はデータシート上、160ns

とされているが、実動作における変換時間を表す数値についての説明は、第 3章に譲る。 

 以上より、本論文で使用するDSPとして、F2808を選定する。 

 

2-4 出力電圧変動の定式化と評価 

 本節では、表 2-1(a)で示した POLの主回路定数、入出力条件、負荷条件等をもとに、負荷急

変時における出力電圧変動値を算出する式を定式化する。さらに、制御動作に伴う遅れ時間や

スルーレートにも配慮し、2-2-6項において設計した LCフィルタの定数に対する妥当性、およ

び、出力電圧変動値を推定し、以後の実機試験において得られるデータに対しての根拠を得る

ことを目的に実施する。 

 

2-4-1 定式化 

 急激な負荷急変を発生する LSI負荷に対し、高速応答電源であるVRMや POLの動作解析は

以前から行われ、報告がなされている。文献(7)では、負荷急増時の出力電圧変動値ΔV を表す

式が示されており、この式は、 

 

･････････(2-7) 

 

で与えられている。 

 (2-7)式において、ΔI は負荷電流の変動幅を意味し、他の定数は前述までと同様である。し

かし、(2-7)式は、負荷のスルーレート、遅れ時間が考慮されておらず、より実機に近いと思わ

れる変動値を求めるのであれば、これらの要素を考慮した式を得る必要がある。なお、これら

の式は、文献(R),(S)において過去に報告されているが、本論文では、より詳細な導出手順を理解

するため、以下において式の確認を行う。 

 主スイッチ、および、LCフィルタと負荷によって構成される POLの等価回路を図 2-5(a)に、

この回路における各部の概略波形を図 2-5(b)に示す。以下、負荷急増時の出力電圧変動を表す

式を、急変発生後の経過時間に対して区分し、それぞれ区分された期間において導出の手順を

示す。 
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(a)  等価回路 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 (b)  各部波形 

 

図 2-5 POLの等価回路と各部波形 
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・0<t<t1の期間における出力電圧 Vout 

負荷電流 Ioの時間に対する式、および、チョーク電流と負荷電流の関係は、 

 

       ･････････(2-8) 

 

       ･････････(2-9) 

で表される。 

また、コンデンサ電流は、 

 

       ･････････(2-10) 

 

で表される。 

よって、出力電圧の時間変化に対する式は、 

 

       ･････････(2-11)  

     

 

 

 

 

       ･････････(2-12) 

 

となる。 

 (2-12)式の t にｔ1を代入すると、t1時点での出力電圧 Voutが求まる。 

 

       ･････････(2-13) 

   

 

・t1<t<t2の期間における出力電圧 Vout 

この期間における Voutは、(2-13)式を初期値とし、(2-11)式右辺第 2項を加えた式となり、 

 

       ･････････(2-14) 

 

と表される。ただし、(2-14)式における ic(t)は、 

       ･････････(2-15) 

である。 

∫
+

+⋅
−

−=
t

t

c

outout

OLOH
oout dtti

C

t

C

II
VtV

1

)(
1

2
)( 1

OHOLc iiti −=)(

OL
OLOH

o It
t

II
I +⋅

−
=

1

OLL
II =

t
t

II
IIti OLOH

OLc ⋅
−

−=−=
1

)(

∫
+

+=
t

c

out

oout dtti
C

VtV
0

)(
1

)(

∫
+

⋅
−

−=
t

OLOH

out

o tdt
t

II

C
V

0 1

1

1
2

t
C

II
VV

out

OLOH
oout ⋅

−
−=

out

OLOH

o
C

t

t

II
V

2

2

1

⋅
−

−=



 24 

よって、この期間における、出力電圧の時間変化に対する式は、 

 

 

 

       ･････････(2-16) 

 

となる。 

(2-16)式の t にｔ2を代入すると、t2時点での出力電圧 Voutが求まる。 

 

       ･････････(2-17) 

 

 

・t2<tの期間における出力電圧 Vout 

この期間における Voutは、(2-17)式を初期値とし、(2-11)式右辺第 2項を加えた式となり、 

 

        

･････････(2-18) 

 

と表される。ただし、(2-18)式における ic(t)の条件は、 

 

       ･････････(2-19) 

であり、(2-19)式における iLと ioは、 

 

       ･････････(2-20) 

 

       ･････････(2-21) 

 

となる。 

このため、ic(t)は、 

 

       ･････････(2-22) 

 

と表され、この期間における、出力電圧の時間変化に対する式は、 
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       ･････････(2-23) 

 

となる。 

(2-23)式が最小になるのは、この式を微分した式が 0になる時で、その時の tminは、 

 

       ･････････(2-24) 

 

である。 

(2-24)式を(2-23)式に代入すると、 

 

        

･････････(2-25) 

となる。       

 よって出力電圧変動値ΔV は、 

 

    

 

       ･････････(2-26) 

 

となる。 

 (2-26)式は、デューティに増減制限がなく、負荷急変後にデューティが一気にフルオンまで増

加することを前提としている。しかし、実機の POLは、固定スイッチング周波数で動作する通

常の電圧制御を想定しており、デューティには増減制限が存在する。このことを考慮すると、

(2-26)式は、次の(2-27)式 

 

 

        

･････････(2-27) 

に展開される。 

なお、(2-27)式において d はデューティを意味する。 
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2-4-2 実機を想定した出力電圧変動の評価 

 前項で定式化された、出力電圧変動値を求める(2-27)式に対して、定数を設定し計算を行う。

入力電圧は12V、出力電圧は1Vとし、負荷電流の変動範囲は0から5Aとする。また、Lは0.47µH、

Coutは 282µFとする。さらに、10A/µsのスルーレートで電流の変動範囲が 0から 5Aとすると、

t1は 0.5µsとなる。負荷急変発生後の過渡応答期間中において、デューティの増加が d=0.1まで

と仮定すると（定常時は、1/12≒0.0833）、(2-27)式右辺第 1項は 104mVとなり、制御遅れ t2を

2.5µs と仮定すると（1 制御周期遅れ+ADC の遅れ等）、右辺第 2 項は 39mV となる。よって、

実機で想定される負荷急変時の出力電圧変動値は、104mV+40mV=144mVとなる。 

以上より、負荷急変に対する POLの出力電圧変動値を 100mV以内に抑えるなら、応答帯域

の拡大によりデューティの変化率を増やして右辺第 1項を減らし、さらに遅れ時間を短縮して

右辺第 2項を減じる必要のあることが、上記の計算から理解できる。 

 

2-5 実験環境の確立 

 本節では、後の章における、POLの実機試験を行うための環境を定める。 

まず、POLの入力と出力に、それぞれ接続される電源と負荷を決定する。入力の直流電源を

選定するにあたり、注意する必要があるのは、内部インピーダンスである。高電圧を出力する

タイプの電源は、内部インピーダンスが大きく、負荷急変時に十分な電流供給が困難なため、

出力電圧定格が比較的小さく、電流が大きく取れる機種であることが求められる。この要件に

対応する電源として、20V/36Aを出力することが可能な直流電源（PDS20-36：KENWOOD）を

採用する。入力電源から POL までは、太い 5□の電線で配線し、中間に端子台を設けて大容量

の電解コンデンサを配置してインピーダンスを軽減させる。LSI負荷を代用する負荷装置には、

10A/µsのスルーレート、並びに、10Aの負荷電流を設定可能な、高速電子負荷装置（ELL-355：

計測技研）を使用する。 

さらに、POLと負荷装置までの配線は、極力短く太い線を使用しなければならない。配線パ

ターンは 1mm=1nH であることが知られており、配線インピーダンスを増やさないよう注意を

要する。このため、プラス側の配線は太いメッキ線で測定用の電流プローブが接続できるよう

配慮し、マイナス側の配線には太い銅板を使用する。配線長は調整した結果 4cm となったが、

配線インダクタンスは全部で 80nHと少なく、問題はないと判断する。 

測定器には、波形測定のためにオシロスコープを、電圧値測定のためにデジタルマルチメー

タを使用する。出力電圧波形の検出には、ノイズの重畳を避けるためにプローブ針を直接接続

可能な治具を使用し、この治具を POL の出力コンデンサ両端に接続する。また、POL の基板

を、デバッグ用の JTAG配線(Joint European Test Action Group)を介して PCと接続する。これら

の実験環境を図 2-6に、また、実験風景を写真 2-2に示す。 

 以上のように、デジタル制御 POLの実験環境を定め、以後の章で行われる実機試験の基礎が

確立された。 
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図 2-6 DSPデジタル制御 POLの実験環境 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

写真 2-2 実験環境の風景 
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2-6 むすび 

 本章では、DSPを応用したデジタル制御 POLの研究・開発を実施するにあたり、まず、ハー

ドウェアの確立を行った。POL を主回路と制御回路に大別し、それぞれに対して検討を加え、

設計と部品の選定を行った。低電圧･大電流出力動作をなす主回路においては、主スイッチ構成

を同期整流形とし、さらに、入出力条件・負荷条件、並びに、負荷急変時における出力電圧変

動の目標値を設定することにより、LCフィルタの定数を決定した。一方、制御回路では、DSP

を選定するための要件として、周辺機能である ADC・DPWM の分解能・変換速度に要求され

る数値を定め、演算処理能力に対する検討を行った。また、開発環境や外形についても判断に

加え、これらの要件に対して過不足ない性能を持つDSPとして、TI社の F2808を選定した。 

 入出力条件、負荷条件、並びに、ハードウェアを決定することで、実機試験に入る準備は整

った。さらに、スルーレートと制御遅れ時間に対して、POLの出力電圧変動がどの程度となる

かを計算により推測するため、これらの条件や LC フィルタの定数をもとに、負荷急変時の出

力電圧変動値の定式化を実施した。この式により、応答帯域に関わるデューティの増減や、対

策すべき遅れ時間についての傾向を知ることができる。 

 最後に、実機試験の環境を整えるべく、POLに接続される入力電源や負荷装置を選定し、波

形や数値を観測する測定器を準備した。入力電源から、POL、負荷装置に至る配線は、インピ

ーダンスを配慮し、特に POLと負荷装置間は抵抗分とインダクタンス分を極力抑えるようにし

た。また、POLに搭載されたDSPにプログラム実装をする際は、PC上の開発環境で作成した

制御プログラムを、デバッガを介してDSP内部の FROM（フラッシュメモリ）に都度書き込め

る措置を講じた。 

 次の第 3 章では、実機動作への準備として、DSP の周辺機能である ADC の調査を行う。さ

らに、POL が十分な低電圧出力を実現するための、固定小数点処理と DPWM に関する取り扱

いについて述べ、制御演算における数値処理を検討する。 
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第３章 ADCの設定・DPWMに対する数値処理 

 

3-1 まえがき 

POLをデジタル制御動作させるには、回路内のアナログ信号を検出し、デジタル値に変換す

る ADC、および、制御量を PWM信号に変換するDPWMが必要不可欠である。近年の制御用

DSP は、F2808 を始めとして、これらを周辺機能として備える利便性に富む構成となっている
(A)。前章のハードウェア検討において、デジタル制御用DSPの選定を行い、F2808の使用を決

定したが、低電圧出力と高速応答を要する POLへの応用に際しては、内蔵されたADCの検出

精度や変換速度を詳細に検討する必要がある。また、ADCと同様に内蔵されている高分解能の

DPWMには、演算結果と連携が取られていることが求められる。 

F2808 は、パイプライン型の 12 ビット ADC を内蔵し、S/H 回路の組み合わせや変換方法の

設定により、アナログ信号を様々なデジタル値として取得することが可能である(B),(C)。加えて、

ノイズによる誤動作を避けるため、ADCで検出した値は、制御演算で使用される前にプログラ

ムによるフィルタ処理を行う。高速かつ安定なデジタル制御を F2808が実行するには、ADCと

フィルタ処理が少ない誤差で動作する必要がある。しかし、ADCの入力電圧値や動作速度に対

するデータ誤差の程度を示した資料は、メーカ提供のデータシートには記載されていない。こ

のため、実機試験の前に、サンプリングに直接影響を及ぼす ADC の動作速度、および、取得

したデジタル値をフィルタ処理する移動平均についての検証が必要と考える。 

一方、高分解能のDPWM
(D)-(F)については、安定した PWM信号が生成されるために、150ps

という最小分解能が制御周期を定める CLK周波数によるカウント数に対して一致性をもつよ

うに、繰り上がりの重みを整合させなければならない。これは、DSPで演算された制御量が固

定小数点で表現されていることに留意し、小数点以下の数値が繰り上がる際には、整数部分に

対して連続した重みを持たせることを意味する。このため、演算結果である制御量が入力され

るDPWMにおいて、意図した PWM信号が生成されるように、制御プログラムの中で適切な

数値処理がなされることが求められる。これまで、デジタル制御電源における固定小数点処理

の設計法について報告がされているが(1)、POLにDSPを応用する場合は、低オンデューティ動

作に適した周辺機能であるDPWMと数値処理について詳細に検討する必要がある。 

以上より、第 3章では、POL特有の低電圧出力と高速応答動作を実現するため、DSPに内蔵

されたADC、および、DPWMについての調査と検討を行う。ADCについては、入力される電

圧値に対する取得データを変換速度に関連させて、実験データに対する誤差評価を行う。加え

て、取得したデータに対する移動平均処理に関する検討を行う。DPWMについては、制御量の

演算結果が格納されるメモリのデータフォーマットを検討し、高スイッチング周波数かつ低オ

ンデューティである POLの動作条件に対して、精度のよい PWM信号を得るための数値処理を

提案する。本章で検討した、POLに最適と考えられるADCの設定、移動平均処理、制御量に

対する数値処理は、以後プログラム化され、DSPに実装されることになる。 
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3-2 ADCの評価と動作設定 

ADCは、データの変換方式により、逐次比較型、パイプライン型、ΔΣ型、フラッシュ型に

大別することが可能であり、高速な AD変換にはパイプライン型が適しているといわれている
[A]。F2808が内蔵するADCは、このパイプライン型であり、データシートには、セラロックか

ら DSP のコアに供給されている 100MHz の信号周波数を分周した CLK 信号を基準に、最速

160nsの速度で変換動作が行われると記載されている。しかしながら、実際のADCにおける変

換動作は、S/H に始まり、さらに、AD 変換、メモリ書き込みという順で、複数のシーケンス

が組み合わされて行われる。理論上、ADC-CLK（ADCの動作 CLK）周波数が高いほど、アナ

ログ信号に対する遅れ時間は小さいと考えられる。F2808 を POL の制御 IC として適用した場

合、負荷急変に対する出力電圧変動を抑え、安定した制御動作を得るためには、実使用条件に

対して、検出手段である ADC による取得データの誤差を明らかにし、遅れ時間と誤差を小さ

くする検討が必要と考える。このため、実際に F2808 を使用し、ADC-CLK 周波数や入力電圧

値をADCの変換結果に含まれる誤差に関連付けて、評価を行う。 

 

3-2-1 ADCの実験環境と実験方法 

ADCによる取得データ誤差の実験環境を図 3-1に示す。DSPに内蔵されている ADCに対し

て直流電圧を入力し、ADC で変換したデータをあらかじめ設定したメモリの番地に書き込み、

2µS毎に連続して 1000ポイントのデータを PC上のプログラム開発環境を用いて取得する。な

お、2µS は POL のスイッチング周期であり、実機動作に則した測定を意図している。続いて、

各種の条件について得られた ADC による変換データに対して、誤差の度合いを判定するため

に標本分散解析、および、誤差分散解析を行う。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 3-1 ADC取得データ誤差の測定環境 
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3-2-2 取得データ誤差の標本分散評価 

F2808を 100MHzの CLK周波数で動作させた場合、ADCは最速で、12.5MHzの速度で作動

させることが可能である。この ADC-CLK の動作周波数は、F2808 におけるコントロールレジ

スタにより変更可能であり、10MHz，8.33MHz，7.14MHz，6.25MHz というように分周率を変

えて設定することができる。なお、この設定が許可されるのは、プログラム動作が開始する初

期状態に限ってのことであり、動作以後にADC-CLK周波数を変更することは好ましくない。 

以下、ADC-CLKの周波数設定に対して、それぞれADCの入力に直流電圧を印加し、この値

を変化させてADCの変換誤差がどのようになるかを調べる。ADCに入力される電圧値に対し

て、変換されたデジタル値に含まれる誤差の標本分散をとった特性を図 3-2 に示す。なお、

ADC-CLK周波数を規定値よりもオーバーさせた 16.6MHzについても、参考のため測定を行っ

ているが、数値が他とかけ離れた結果となったため、グラフからは除外している。 

図 3-2 を見ると、ADC-CLK周波数が 6.25MHzの場合、他の特性と比較すると特に誤差が大

きく、動作を緩やかにすれば、必ずしも精度が上がるわけではないことが分かる。また、全体

的にこの特性から、入力電圧の増加に対して、誤差が増えることが分かる。なお、ADCの CLK

が最速の 12.5MHz時には、他の周波数と比較すると、誤差の増え方が一様でないこともグラフ

から理解できる。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 3-2 ADCのデータ標本分散 
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3-2-3 取得データ誤差の分布評価 

前項で示した図 3-2 から判断すると、ADC-CLKの周波数は 12.5MHzがよいということにな

るが、より正確な誤差の分布具合を知るため、ADCへの入力電圧値毎に、誤差の正規分布を描

画することにする。描画は入力電圧を 0.5V から 2.5V まで、0.5V 刻みのデータに対して行う。

なお、入力電圧が 0V、および、ADCの定格電圧である 3Vは判定の範囲外であることに加え、

ADCへの入力電圧値が上限と下限に近い領域では非線形性が強く、誤差が大きいことが考えら

れるため、測定の対象から除外している。 

図 3-3(a)にADCの入力電圧が 0.5V、図 3-3(b)に入力電圧が 1.0V、図 3-3(c)に入力電圧が 1.5V、

図 3-3(d)に入力電圧が 2.0V、図 3-3(e)に入力電圧が 2.5Vにおける誤差分布をそれぞれ示す。図

3-3(a),(b),(c),(d),(e)とも、前述の図 3-2 の標本分散と同様に、各 ADC-CLK 周波数に対する測定

ポイント数は 1000であり、さらに、それぞれのデータは、取得した測定値の平均値に対する差

を分布状にして示している。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 (a) ADCへの入力電圧 0.5V 
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(b) ADCへの入力電圧 1.0V 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

(c) ADCへの入力電圧 1.5V 
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(d) ADCへの入力電圧 2.0V 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

(e) ADCへの入力電圧 2.5V 
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図 3-3(a),(b),(c),(d),(e)においては、規格をオーバーさせたADC-CLK周波数 16.6MHzについて

も示しているが、他の特性に対して著しく正規分布の形状が崩れていることは明らかである。

図 3-3(a)の入力電圧 0.5V の場合、10MHz が最も良い形の正規分布を示している。しかし、図

3-3(b)から(e)へと入力電圧を上げるにつれ、分布の形状が全体的に潰れ、入力電圧 2.5Vである

図3-3(e)では、10MHzと8.33MHzの特性がかろうじて正規分布の形を保っていることが分かる。

これら図 3-3 の(a)から(e)への流れは、ADC への入力電圧が上がるにつれて誤差が増大する図

3-2 の特性がそのまま表れているといえる。図 3-3(a)から(e)の誤差分布を見る限り、ADC-CLK

周波数は 10MHz、もしくは、8.33MHzが良いと思われるが、遅れ時間として及ぼす影響を配慮

すると、10MHzの方が妥当である。 

以上の結果から、ADC-CLK周波数は 10MHzとし、制御プログラムの中でその設定を行うこ

ととする。 

 

3-3 ADC取得データの移動平均処理 

POLの出力電圧波形には、定常的にスイッチング動作に伴うノイズが重畳されている。さら

に負荷急変時には、出力コンデンサと電源出力パターンにおける寄生インダクタンスの影響に

よりノイズが発生する可能性がある。このため、POLが安定した動作を保つには、プログラム

によって移動平均フィルタを構成することによりノイズを軽減させる方法が考えられるが、遅

れ時間と誤差に配慮して、適切な平均数にする検討が求められる。なお、F2808が内蔵するADC

には、サンプリングしたデータを順次パーケージ化して AD変換する、ラッピングと称するモ

ードが用意されており、移動平均の手段として、これについても検討を行う。 

 

3-3-1 移動平均の手法 

本項では、プログラムによって動作する移動平均フィルタの手法を検討する。ADCのデータ

更新周期は、ADC-CLK周波数が 10MHz の場合、200ns毎となるため、比較的高速である。ま

た、POLのスイッチング周期は 2µsであり、移動平均を行っても、全体の制御処理に及ぼす遅

れの影響は少ないと判断する。 

移動平均による誤差の度合いを評価するにあたり、その数を 1，2，4 に定める。なお、1 の

場合、平均動作は無く、ADCで取得したデータがそのまま制御演算で用いられる。4の場合は、

ADCが取得するデータの更新周期ごとに、F2808のメモリに順次書き込まれるデータを 4個全

て加えてから 4で割り（実際の処理では 2ビット右シフトさせる）演算を行う。移動平均によ

る誤差を評価するため、POLを非制御（固定の PWM信号）で動作させてデータを取得し、移

動平均 1，2，4で得られたデータに対して、それぞれ全体の平均値を中心に置き、誤差分布図

を描画する。図 3-4にその結果を示す。この図より、移動平均 2（移動平均数が 2）が最も正規

分布の形に近いことが分かる。すなわち移動平均 2は、移動平均 4（移動平均数が 4）に対して、

誤差と遅れ時間が少なく、また移動平均なしと比較すると誤差の小さいことが理解できる。 

以上より、本論文のデジタル制御 POLに適した、ADCの取得データに対する移動平均数は 
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図 3-4 移動平均のデータ誤差分布 

 

 

2であると判断し、制御プログラムの中で設定することとする。 

 

 

3-3-2 ラッピング動作の検討 

F2808が内蔵するADCには、サンプリングしたデータを順次パーケージ化してAD変換する、

ラッピングモードが用意されている。このラッピングモードを使えば、3-3-1項で述べたプログ

ラムによる移動平均とは異なり、ハードウェアに任せた移動平均データが取得できる。図 3-5

にラッピングモードによる 4個のデータを移動平均した場合の概念図を示す。 

図 3-5 の左側は、F2808 がラッピングモードで移動平均を行った場合の、取得するデータの

流れであり、右側が、通常の移動平均を行った場合のデータの流れである。#4から#12は、ADC

におけるデータ更新の順番を時系列で表現しており、#4より#12の方が新しいことを意味する。

通常の移動平均の場合は、データ更新が行われるたびに、平均されるデータの内容が変わる。

一方、ラッピングモードの場合は、4 つの新しいデータが全て揃った状態で、初めて移動平均

の値が変化する。すなわち、ラッピングモードは遅れ時間が増すのみで、高速応答に対して貢

献要素の無いことが分かった。 
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図 3-5 ラッピングモードの概念図 

 

 

以上の理由により、移動平均は、ADCの取得データを加算してシフトする、プログラムのみ

の処理とし、F2808が用意するラッピングモードは使用しないこととする。 

 

3-4 ADCの動作解析と遅れ時間の調査 

本論文のデジタル制御 POLは、固定スイッチング周波数で動作し、演算された制御量が新し

い PWM 信号として反映されるのは、制御量を演算した周期に対して次周期（1 つ後の周期）

となる。このため、上記の動作を維持しつつ POLの制御応答性を上げるには、制御量演算の実

施期間を可能な限り次周期に近付ける必要がある。したがって、ADCから取得するデータのタ

イミングを調整し、遅れ時間を減らす工夫が求められる。なお、この手法についての提案と動

作検証は、第 5章において詳しく述べる。 

 F2808に実装される制御プログラムは、制御量の演算を開始する際に、ADCからメモリに書

き込まれたデータを読み込む。しかしながら、制御量演算の開始が次周期から遠いと、演算で

使用する取得データも次周期から遠くなり、結果として遅れ時間が増大することになる。この

ため、制御量演算は、ADC による遅れ時間も考慮に入れる必要がある。以下、本節では ADC

による遅れ時間について明らかにする。 

F2808が内蔵するADCは、図 3-6に示すタイミングチャートでアナログ信号からデジタル値

への変換が行なわれている(D)。入力されたアナログ信号は、tSH幅の S/Hパルスでサンプリング

とホールドの動作がなされ、次の tcvmw_nの期間でデジタル値に変換された後に、DSPのメモリ

に書き込まれる。メモリに書き込まれたデジタル値は、次の tmh_nの間、維持される。なお、3-2

節の検討結果より、ADC-CLK の周波数は 10MHz に設定されて動作することが決まっている。

データシートにおけるADCの概略によると、ADC-CLK周波数が 10MHzであれば、遅れ時間 
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図 3-6 F2808が内蔵するADCの変換タイミングチャート 

 

 

は 200nsと考えがちであるが、実際のADCの遅れ時間は、 

 

                                 ･････････(3-1)  

 

となることが図 3-6から理解できる。 

したがって、ADCの遅れ時間は、F2808のデータメモリに対するアクセスタイミングによっ

て幅をもつが、最小で 500ns、最大で 700nsに及ぶ場合があると推測できる。(3-1)式の遅れ時間

は、ADCを連続動作モードで動かした場合に適用できるが、SOC(Start of conversion)や EOC(End 

of conversion)による、同期信号を用いた動作モードの場合は、処理時間が増大し、遅れ時間が

さらに増すことになる。このため、本論文では、ADCの動作を、プログラムによる制御動作を

要さない、サイクリックな連続モードで実施することとする。 
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3-5 DPWMに関連する数値処理の検討 

 本論文の DSP を用いたデジタル制御 POL が、低電圧動作を満足するためには、入出力電圧

差の大きさを想定し、電源制御動作に支障をきたさないよう、幅の短い PWM信号でも十分な

精度で増減をさせる必要がある。このため、F2808が内蔵する高分解能のDPWMに関連して、

制御量が書き込まれるメモリにおける数値演算の検討を行い、上記の動作を満たすための固定

小数点データに対する取り扱い方法を検討する。 

 

3-5-1 DPWMにおける問題設定 

F2808において、PWM信号のカウント値を決定するメモリは、32ビットで構成されている。

この内容を図 3-7(a)に示す。この 32ビットのうち、上位 16ビットの分解能は F2808の CLK周

波数によって決まる。F2808は 100MHzの CLKで駆動されるため、この上位 16ビットの分解

能は 10nsとなる。一方、下位 16ビットは、150psの高分解能 PWM（以下、HRPWM）用であ

る。ただし、HRPWMのメモリは、16ビットのうち上位 8ビットのみが有効と、データシート

において記載されている (E)。また、PWM 信号の幅を決定する 32 ビットのメモリ

は、”EPwmxRegs.CMPA.half.CMPA”、および、”EPwmxRegs.CMPA.half.CMPAHR”に分割し、そ

れぞれ 16ビットメモリとして定義することが可能なため、PWMとHRPWMを別々に設定する

ことができる。したがって、PWM メモリを整数部と考え、HRPWM メモリを小数部と考える

ことにする。 

PWMカウント値は演算によって求められた制御量がDPWMにおいて変換されたデータであ

る。ここでは、制御量の整数部を PWM、小数部をHRPWMとして考えているため、整数部は

PWMカウントの最大値である 199（2µ/100MHz）であり、したがって 8ビットで間に合う。そ

こで、符号ビットを加えた 9ビットに対して、残りの 7ビットを小数部として設定し、図 3-7(b)

に示すような、符号付 Q23 フォーマットとする。しかし、この設定では、PWMメモリの Q16

フォーマットと異なってしまうため、整合を取らなければならない。そこで、制御量をシフト

することによる整合の方法を以下に示す。 

まず、制御量の整数データは 32 ビットメモリの上位 8 ビットに位置している。そのため、

整数部だけを取り出すには、右に 23ビットシフトすることで実現できる。一方、小数部の処理

は少し複雑である。小数についても、7 ビットシフトして入力すれば実現可能と思われるが、

HRPWM の最小分解能が 150ps であるために調節が必要となる。HRPWMの有効ビット数は 8

ビットであるため、HRPWMで表現できるパルス幅は図 3-8(a)に示す通り、0から 38.25nsの範

囲である。例えば、HRPWM から PWMへ 1 繰り上がった場合を考えてみる。1 繰り上がった

後の状態は、図 3-8(b)のように示される。繰り上がり後は整数部が 1 となり、小数部は 0 であ

る。つまり、パルス幅が 10nsとなり、繰り上がり前の 38.25nsより短くなる結果となってしま

い、一致性がとれなくなる。このような現象を防ぐため、小数部の数値を変換し、小数部と整

数部が連続した重みをもつように整合が取られる必要がある。 
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 (a) PWM値のメモリ構成 

  

 

 

 

 

 

(b) 符号付Q23フォーマット 

 

図 3-7 制御量のデータフォーマット 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

(a) 繰り上がり前（HRPWM最大値） 

 

 

 

 

 

 

(b) 繰り上がり後 

 

図 3-8 HRPWMによるデータの繰り上がり 
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3-5-2 制御量データフォーマットの検討 

整数と小数の整合を取るためには、整数部の分解能を 38.25ns にするか、小数部からの繰り

上がりを 10nsにするかの 2 通りの方法が考えられる。本論文では、桁の単位を考慮しやすい、

繰り上がりを 10ns にする後者の方法を選ぶことにする。繰り上がりが 10ns になるということ

は、38.25nsを 10nsに変換すればよいので、小数部を 40/153(0.261437……)とすればよい。しか

し、一般に、除算行為によって、プロセッサの処理時間は著しく増大するため、この方法は好

ましくないと考える。このため、40/153 に対して近似を取り、1/4 とする。近似化により、

38.25ns/4=9.5625nsとなり、10nsにほぼ近い値となる。この処理であれば、除算を行わずに、2

ビット右シフトで実現できる。また、この処理により、PWM 分解能は 156.25ps となるが、こ

の数値は 150psに対して 1%程度の誤差でしかない。よって、上述の方法で PWMの小数部を表

現することとする。以下、具体的な処理方法について述べる。 

まず、図3-7(b)で示される制御量を7ビット右シフトすると図3-9(a)のようになる。ここでは、

下位 16 ビットが小数である。ここから小数部分を取り出すために、16 ビットの符号なしメモ

リへ一時的に移動する。実際の処理としては、25 ビットのデータを 16 ビットのメモリに書き

込むことになるので、上位 9ビットは消失し、図 3-9(b)に示すように 16bitの小数部分のみが残

る。最終的に、このデータを 2 ビット右シフトし、前述の” EPwmxRegs.CMPA.half.CMPAHR”

に書き込むことによって、数値処理は完了する。 

以上述べたように、F2808が内蔵するDPWMにおいて、演算された制御量の整数部分と小数

部分の数値を整合する手法を検討した。この内容はプログラム化されて、F2808 に実装され、

第 5章以降の実機試験において適用される。 

 

 

 

 

(a) 制御量を 7ビット右シフトした状態 

 

 

(b)  高分解能メモリに相当する箇所のフォーマット 

 

 

図 3-9 PWMメモリにおける整数部と小数部の整合 
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3-6 むすび 

 本章では、選定した DSPである F2808が内蔵する、ADCと DPWMについて検討を行った。

ADCは、POLの出力電圧検出の機能を担い、DPWMは主回路のMOSFETを駆動する PWM信

号を生成する役目を果たす。すなわち、DSP の演算部にとって、ADC は入力、DPWMは出力

を意味しており、POLの主回路に対してインターフェイスの役割を果たすこれらの機能が、実

動作の上で適切かの判断が求められていた。 

 ADC については、POL の低電圧出力を精度良く検出し、さらに、高速応答を満たすための

高い変換速度が必要になる。このため、ADCに対して入力される電圧値とADC-CLK速度に対

し、取得データの検出誤差がどのように変化するのかを、標本分散と誤差分布によって評価し

た。得られた誤差特性を評価した結果、ADC-CLK 周波数の設定は、誤差分布が正規形状に最

も近いと考えられる 10MHzにすることに決定した。また、ADCに関連して、ノイズによる誤

動作回避用の移動平均処理についても検討を行った。誤差分布による評価と遅れを考慮した検

討の結果、移動平均数を 2に決定し、制御プログラム中で反映させることとした。さらに、遅

れ時間に配慮し、ADCの変換動作は、考え得る最速な動作である、連続モードにすることも決

定した。 

一方、DPWMに対しては、POLが安定した低電圧を出力するために、DPWMの最小分解能

と CLK 周波数によるカウント数が一致性を保ち、制御量を供給することが求められる。DSP

で演算された制御量は、PWM 信号が連続して精度良く変化できるように、該当するメモリの

整数部分に対して、小数部分の繰り上がりが整合される必要があることが調査により判明した。

このため、演算された制御量に対し、DPWMにおいて生成される PWM信号が、意図した幅と

なるように、ビットシフトや近似処理で構成された数値処理を検討し、この処理を定めること

ができた。 

以上述べたように、POL 用途として、DSP の検出手段である ADC、並びに、DSP の制御演

算結果の反映手段である DPWM に対して、最適と考えられる使用方法を決定することができ

た。 

 次の第 4章では、デジタル制御 POLが安定動作と高速応答を実現するために必要な、制御式

についての検討を行う。 
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第４章 高速応答用デジタル制御式の検討 

 

4-1 まえがき 

負荷急変に対する POLの応答特性を上げるためには、主回路と制御回路における遅れ要素へ

の対策を要する。主回路については、既に第 2章で実施したが、制御回路についても検討が求

められる。本論文の POLは、スイッチング周波数を 500kHzに設定されるが、応答性能を向上

させるには、毎スイッチング周期で PWM信号を更新する必要があり、1スイッチング周期以

内の演算処理完了が求められる。また、LCフィルタによる共振周波数に対応し、高応答帯域

と安定性を確保しなければならない。一般に PI制御式は、出力電圧波形が振動的となり、POL

への適用は困難と考えられるため、高速応答と安定動作に適した制御式を確立する必要性に迫

られる。しかし、デジタル制御式は、アナログ制御回路とは異なり、経験に基づく直感的な設

計は困難であることから、手順を踏んだ制御式の導出を行うと共に、実機動作に先立ち、主回

路や制御動作の遅れを含んだ解析を行い、デジタル制御 POLの基本特性を知る必要がある。 

アナログ制御の場合、POLの応答性能を上げるためには、誤差増幅回路が検討対象となる。

具体的には、増幅器を高帯域化し、入力段と帰還段に接続される受動素子を組み合わせて位相

補償をかける手法が取られる。これは、LCフィルタの共振周波数と、目標とする応答帯域（ゼ

ロクロス周波数）を基本条件にして、抵抗とコンデンサで形成されるゼロ点とポールを、効果

的に配置することにより、帯域の拡大と位相回りを調整する手法である。電圧制御方式による

アナログ制御 POLでは、この調整を行うために、タイプⅢ(A)と呼ばれる位相補償回路の適用が

提案されている(B)-(D)。 

デジタル制御電源の制御式に対する実現方法については、過去の文献において提案がなされ

ている(1),(2)。しかしながら、DSPを用いたデジタル制御 POLにおいて高速応答を達成するため

には、制御式の設計法を詳細に検討し、導出までの手順を示す必要があると考える。また、応

答特性の傾向を知るため、主回路や制御回路の遅れ要素を含んだ回路のモデル化を行い、導出

した制御式に対して机上で解析することが有益である。これまで電源回路の解析事例は多数報

告されているが(例えば(3)-(6))、主回路や制御方式が異なるため、そのまま参考にすることはできな

い。特にDSPを用いたデジタル制御 POLでは、制御処理に伴う遅れ時間を詳細に検討するこ

とが求められる。 

本章では、高速応答用のデジタル制御式を得るために、まず、高帯域位相補償が可能なアナ

ログ制御回路をデジタル制御式に変換する手順を示す。さらに、回路シミュレータを用いて、

負荷急変時の出力電圧変動、および、周波数応答特性を評価し、制御式を机上で確認する。な

お、周波数応答特性の机上評価にあたり、ボード線図を短時間で得ることが可能な、近似小信

号モデルを作成する。本章で得られるデジタル制御式は、次章以降の実機試験において継続し

て使用されるため、その妥当性を確認することを目的に、シミュレーションを主体とした机上

作業によってデジタル制御 POLの基本動作が検討される。 
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4-2 アナログ制御回路 

電源回路の周波数応答特性に大きな影響を及ぼす共振周波数は、主回路における LC フィル

タの定数によって定まる。LC フィルタは、共振周波数において位相が 180 度回りゲインが

-40dB/decade で減衰する 2 次遅れ系であるため、応答帯域を拡張し、位相回りを抑えるには、

位相補償回路が必要になる。通常、アナログ制御における位相補償は、誤差増幅回路による進

み遅れ補償によりなされる。進み遅れ補償とは、1 次進みのゼロ点と 1 次遅れのポールを共振

周波数に対して効果的に使用する手法である。POLの場合は、共振周波数付近に 1次進みのゼ

ロ点を置いて、ゼロクロス周波数を高めつつも位相回りを抑え、さらに、1 次遅れのポールを

ゼロクロス周波数近傍、すなわち、ゲインが 0dB前後の領域に置き、安定性に影響を及ぼさな

いように設定することが妥当といえる。 

 

4-2-1 誤差増幅回路の設計 

第 1章の図 1-1で示した POLの回路に対して、アナログ制御では、Controllerの箇所が図 4-1

に示す誤差増幅回路に置き換わる。これは、タイプⅢと呼ばれる誤差増幅回路、および、比較

器で構成される、PWM信号を生成するための回路である。誤差増幅回路の入力 Verrirnは、POL

の出力電圧検出部 Voutに接続され、出力 Verroutは、次段の比較器に入力される。さらに、比較器

出力はゲートドライバを経由してMOSFETに接続され、電源回路が構成される。ゲートドライ

バの機能は、第 2 章 2-2-5 項において説明した通りで、主回路の MOSFET を駆動するために、

電流増幅とレベルシフトの動作を行う。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 4-1 アナログ制御回路  
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以下、誤差増幅回路における、位相補償作用について説明する。 

主回路における LCフィルタの共振周波数 fｏは 

 

       ･････････(4-1) 

 

であることが知られている。 

第 2章において、LCフィルタにおける L 値は 0.47µF、Cout値は 282µFと決定したので、(4-1)

式より fｏは 13.8KHzとなる。 

 さらに、進み補償のゼロ点周波数は、以下の(4-2)式、(4-3)式で 

                         

       ･････････(4-2) 

                        

       ･････････(4-3) 

 

計算することができる。 

また、遅れ補償のポール周波数は、以下の(4-4)式、(4-5)式で 

 

                            ･････････(4-4) 

 

                           ･････････(4-5) 

 

計算することができる(A)。 

位相補償のため、LC フィルタの共振周波数 13.8KHz に対して、やや低い周波数領域に進み

補償のゼロ点 fz1 と fz2 を配置し、共振周波数より高くゼロクロス周波数を上回る周波数領域に

遅れ補償のポール fp1と fp2を配置する設計を行う。計算と調整を行った結果、図 4-1 で示した

誤差増幅回路の定数を以下のように定める。 

R1=860Ω，R2=470Ω，R3=100，C1=0.068µF，C2=220pF，C3=0.022µF 

上記の抵抗とコンデンサの値を(4-2)式、(4-3)式、(4-4)式、(4-5)式にそれぞれ代入すると、ゼ

ロ点は fz1=5KHz，fz2=8.4KHz、さらにポールは fp1=1.3MHz，fp2=72KHzとなる。なお、ゼロクロ

ス周波数は、スイッチング周波数の 1/10程度が安定性の面でよいことが知られており、これが

50kHz前後と考えると、fp2の数値は妥当といえる。 
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4-2-2 アナログ制御のシミュレーション動作確認 

 前項において設計した誤差増幅回路を使用した、アナログ制御 POLの定常動作、および、負

荷急変時の出力電圧変動を、シミュレーションによって確認する。本論文では、検証用の回路

シミュレータとして PSIM
(E)を使用する。 

第 2章で決定した入出力条件により、POLの入力電圧は 12V、出力電圧は 1Vの設定で動作

させる。同様に、負荷条件により、負荷電流の範囲を 0から 5Aとし、10A/µsのスルーレート

で負荷急変を発生させる。得られた波形を図 4-2 に示す。シミュレーションであるため、誤差

増幅器に遅れはなく、さらに、比較器に入力されるキャリア波形の振幅でゲインが変わるため、

応答性に関する良し悪しをここでは判定できないが、動作は安定しており、基本設計は間違え

ていないことが確認できた。なお、4-4 節では、設計した誤差増幅回路をデジタル制御に置き

換える方法について説明する。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 4-2 シミュレーションによるアナログ制御 POLの負荷急変波形 

上：出力電圧(V) 下：負荷電流(A) 
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4-3 PI制御のシミュレーション検証 

 高速応答用のデジタル制御式を導出する前に、本節では、PI制御式が、POLに対して不向き

と考えた理由をシミュレーションによって検証する。図 4-3に、POLを PI制御式によるデジタ

ル制御動作をさせ、続いて負荷急増を発生させた波形を示す。入出力条件、負荷条件は前節と

同様であり、PI制御式における係数K0と K1の定数は、それぞれ、0.1と 0.097である。図に示

されるように、負荷急変後の出力電圧波形は振動的であり、さらに変動の最大値は 250mV に

まで達している。なお、制御式のゲインを上げると、定常時の動作も振動的となり、非常に不

安定な状態となる。また、出力電圧の目標値は、1.0Vに設定しているが、定常偏差により 40mV

の誤差が生じている。 

 PI 制御が高速応答に適さない理由として、LC フィルタの高い共振周波数に対し、位相補償

の要素がゼロ点 1 つのみであることが考えられる。このため、LC フィルタによる 2 次遅れに

十分に対処することができず、結果としてゲインを下げなければならない。ゲインを下げるこ

とにより、応答性能は低下し、さらに、起動も遅くなる。なお、POLのような特殊な LCフィ

ルタの定数や高速負荷急変に対応する必要のない他のデジタル制御電源では、PI制御は有効で

ある。その理由は、制御係数のチューニングによって、ある程度の制御動作が実現できるから

である。しかし、POLの場合は、試行錯誤のチューニング作業によって、高速応答と安定動作

を満たす制御式を得ることは困難と考える。このため、次節に示されるような、POLに適した

制御式を得る手法を検討する必要がある。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 4-3 シミュレーションにおける PI制御による POLの負荷急変波形 

上：出力電圧(V) 下：負荷電流(A) 
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4-4 デジタル制御式の導出 

4-2 節で得た制御回路は、アナログ制御用であり、POL をデジタル制御で実機動作させるに

は、この回路をプログラム動作可能な形式に変換する必要がある。この変換にあたって本章で

は、デジタル再設計(F)として知られている手法を使用する。手順としては、まず誤差増幅回路

を連続時間系の s 領域（周波数領域）へ伝達関数化し、さらに離散時間系の z 領域へ変換した

後に、差分方程式の形へと置き換える。以下、その導出方法を式を用いて示す。 

 

4-4-1 誤差増幅回路の周波数領域伝達関数 

図 4-1における誤差増幅回路の入力段を構成している、R1, R3, C3の並列インピーダンスGi

を s領域の関数にすると、 

 

                                 ･････････(4-6) 

 

と表すことができる。なお、式を見やすくするため、以下の式においても抵抗とコンデンサを

表記する数字は添え字としている。 

次に、誤差増幅器回路の帰還段を構成している R2, C1, C2の並列インピーダンス Goを s領域

の関数にすると、 

 

                                ･････････(4-7) 

 

と表される。よって誤差増幅器回路の伝達関数 G(s)は、 

 

 

 

                         ･････････(4-8) 

 

と表される。 

 

4-4-2 双一次変換 

周波数領域である sで表された関数を、離散領域である z で表された関数に変換するため、

双一次変換を行う。デジタル再設計には、s 領域を z 領域に変換する各種手法が提案されてい

るが、中でも双一次変換は、エイリアス効果がなく、サンプリング周波数の 1/10以下ではアナ

ログで設計したゲインと位相特性が損なわれないという特徴を有しており(7)、有効と考える。 

双一次変換の式は、次の(4-9)式によって定義されている。 
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(4-9)式における Tはサンプリング周期を意味しており、ここではスイッチング周期となる。 

 (4-9)式を(4-8)式に代入すると、離散領域の伝達関数G(z)は、以下の(4-10)式として得られる。 

 

 

 

 

 

 

                              ･････････(4-10) 

 

しかしながら、z で表現された伝達関数は、そのままプログラム化することができないので、

さらに差分方程式の形に変換する必要がある。 

以下の(4-11)式で表現された z 領域の伝達関数は、(4-12)式の差分方程式に置き換られること

が知られている。 

 

                              ･････････(4-11) 

 

 

･････････(4-12) 

 

次項では、(4-10)式を(4-11)式の形に変換するため、(4-10)式における分子と分母の整理をそれ

ぞれ実施する。 

 

4-4-3 離散領域伝達関数の差分方程式変換 

前項において、(4-10)式で表された、zの関数に変換された誤差増幅回路の伝達関数を、プロ

グラム記述が可能な差分方程式に置き換えるべく、以下、分子と分母について、それぞれ整理

を行う。 

 

・分子の式（その１） 

(4-10)式の分子において、 

 

 

 

と置くと、この分子式は(4-13)式で示すように変形される。 
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･････････(4-13)  

 

 さらに、(4-13)式の分母     を、(4-10)式の分母へ移動する。よって(4-13)式は、 

 

       ･････････(4-14) 

 

と表すことができる。ただし、(4-14)式における g, h, iは、 

 

 

 

 

である。 

 

・分母の式（その 1） 

(4-10)式の分母は、次の(4-15)式で 

 

 

 

 

       ･････････(4-15) 

        

表される。ただし、(4-15)式中の c, d, eは、 

 

 

 

 

 

に置き換えられている。 

 

・分子の式（その 2） 

 (4-15)式の分母    を(4-10)式の分子、すなわち(4-14)式へ移動する。よって(4-10)式の分
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子は、次の(4-16)式の形で 

 

 

･････････(4-16) 

表される。 

 

・分母の式（その 2） 

(4-15)式の分母から    が消えたため、(4-10)式の分母は、以下の(4-17)式の形で 

  

 

 

･････････(4-17) 

 

表される。ただし、(4-17)式における j, k, l, mは、 

 

 

 

である。 

よって、図 4-1に示した誤差増幅回路は、離散領域において、 

 

       ･････････(4-18) 

 

と表される。 

さらに、(4-18)式を差分方程式の形に変換するため、係数K0，K1，K2，K3，K4，K5，K6を以

下の式に置き換える。 

 

 

 

 

 

 

 上記の a，b，c，d，e，f，g，h，i，j，k，l，m，nは、誤差増幅器の周辺に配置された抵抗

とコンデンサ、R1，R2，R3，C1，C2，C3を組み合わせた数値であるので、これらを代入して

係数をそれぞれ算出すると、 

K0=3.521，K1=-2.989，K2=-3.502，K3=3.008，K4=-0.5618，K5=-0.7431，K6=0.3049 

となる。  
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よって差分方程式は、以下の(4-19)式で 

U(n)= 3.521･E(n) -2.989･E(n-1) -3.502･E (n-2)+ 3.008･E(n-3) 

+0.5619･U(n-1)+ 0.7431･U(n-2)- 0.3049･U(n-3)  ･････････(4-19) 

表される。 

この式に対してゲインを持たせたい場合は、K0，K1，K2，K3に対して同じ数値を掛ければ良

い。 

 なお、(4-19)式における各変数の意味を以下に述べる。 

・E(n) : 現周期（現在の制御周期）において、目標電圧値VrefとADCで取得した出力電圧値

Vo(n)の差である誤差量を意味する。 

・E(n-1) : 前周期（現周期に対して 1つ前の制御周期）における誤差量を意味する。 

・E(n-2) : 前々周期（現周期に対して 2つ前の制御周期）における誤差量を意味する。 

・E(n-3) : 前々々周期（現周期に対して 3つ前の制御周期）における誤差量を意味する。 

・U(n-1) : 前周期において演算された制御量を意味する。 

・U(n-2) : 前々周期において演算された制御量を意味する。 

・U(n-3) : 前々々周期において演算された制御量を意味する。 

(4-19)式を制御式とするデジタル制御 POLの動作は以下の通りである。ADCによる S/H動作

と AD 変換によって出力電圧 Vo(n)を検出し、さらに目標電圧値 Vrefから Vo(n)を減算した誤差

量 E(n)と、現周期から 3周期前までの誤差量 E(n-1), E(n-2), E(n-3)を合わせた 4データを、制御

周期ごとにメモリに蓄える。DSP の演算部は、誤差量と同様に、3 周期前までそれぞれメモリ

に蓄えられた制御量 U(n-1), U(n-2), U(n-3)を用いて、次周期（次の制御周期）における制御量

U(n)を(4-19)式で表された制御式から演算して求める。得られた制御量は、DPWM によってデ

ューティを表す PWM 信号に変換され、次のスイッチング周期において反映される。なお、デ

ジタル制御による電源の動作で注意しなければならないのは、サンプリング周波数をスイッチ

ング周波数と同じ、もしくは高くすることである。さらに、リミットサイクルオシレーション
(8)を回避するため、ADCの分解能より PWMの分解能を高くする必要がある。また、制御量の

演算結果は、次のスイッチング周期に PWM信号として反映されるため、DPWMにおける PWM

信号の生成処理と併せて演算が完了し、次周期の開始に間に合うことが求められる。 

 

4-5 導出式のシミュレーション動作確認 

 前節で導出したデジタル制御式による POLの定常動作、および、負荷急変時の出力電圧変動

について、4-2節と同様に回路シミュレーションによって確認する。なお、POLの入出力条件、

および、負荷急変の条件は、4-2 節におけるものと同一である。シミュレーションによって得

られた波形を図 4-3に示す。 

シミュレーションにおける制御動作の条件についてであるが、より実機動作を近付けるため、

ADCには遅れ時間を設定し、ゲインは抑え気味にしている（3倍）。このため、図 4-2で示した

アナログのシミュレーション結果よりも、負荷急変時の出力電圧変動は大きな値となっている。 
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図 4-3 シミュレーションによるデジタル制御 POLの負荷急変波形 

上：出力電圧(V) 下：負荷電流(A) 

 

 

なお、この解析では、演算処理による遅れは考慮されていない。しかし、電源動作としては高

速かつ安定動作が実現できており、導出したデジタル制御式は主回路条件に対して妥当である

ことが検証できた。 

以上より、導出したデジタル制御式は、机上において正しく動作することが確認できた。 

 

4-6 項数を減らしたデジタル制御式の検討 

 4-4節で導出し、4-5節においてシミュレーションによる確認を行ったデジタル制御式は、次

数が n-3 に及ぶ差分方程式となっている。式の次数が n-3 であるのは、アナログの誤差増幅回

路における高周波ノイズ除去用の C2が存在するためである。タイプⅢではC2の使用が定義さ

れており、この容量は高周波域のゲインを急激に落とすことが目的である。しかし、POLの主

回路には LCフィルタが存在し、さらにADCの前段にはノイズ除去用に小時定数の 1次遅れで

ある RC フィルタが入っている。また、実際のプリント基板における浮遊容量を想定すると、

実際には、C2の貢献度は少ないと考える。制御式の次数が減れば、その分、演算処理時間が短

くなり、遅れ時間の短縮に寄与できる。このため、誤差増幅回路における C2 を削除すること

にし、再度 4-4節で示した導出計算を行った結果、以下の差分方程式が得られた。 
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U(n)=3.896･E(n)-7.2033･E(n-1)+3.3287･E (n-2)+1.375･U(n-1)-0.375･U(n-2)     

･････････(4-20) 

 

(4-20)式を用いて再度回路シミュレーションを行い、得られた負荷急変特性を図 4-4に示す。図

4-3 と比較すると分かるように、負荷急変時の出力電圧変動値、および、波形の挙動はほぼ同

じとなっている。 

以上の検証結果より、デジタル制御式は(4-20)式を基本とし、実機の DSP にはこの制御式を

プログラム化して実装することとする。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 4-4 シミュレーションによる項数を減らした制御式での負荷急変波形 

上：出力電圧(V) 下：負荷電流(A) 
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4-7 小信号モデルによる評価 

 本節では、本論文のデジタル制御 POLの周波数応答特性の傾向を知るため、近似小信号モデ

ルを作成し、その評価を行う。シミュレータにおいて構成された実動作回路でも、実機と同様

に交流の微弱信号を検出回路部分に注入し、主回路の出力部において、注入信号に対する増幅

度と位相ずれを測定することによりボード線図を得ることはできる。しかし、これまで PSIM

において、実回路動作をさせつつ、広い周波数範囲でボード線図を得るには、1つの測定につ

き約 1日半の時間を要していた。さらに、ゼロクロス周波数近辺での収束性が悪いためか、ゲ

イン特性のカーブが不連続となってしまい、データの信頼度に難があった。以上の理由から、

シミュレーション上において、ボード線図測定専用の短時間で精度に信頼の持てる近似小信号

モデルを作成する。以下、POLの回路各ブロックのモデル化手順、および、シミュレーション

による測定結果について説明する。 

 

4-7-1 主回路のモデル化 

解析対象である POL の LC フィルタの定数は、L:0.47µH，Cout:282µF であるので、共振周波

数は約 13.8kHzであることが分かっている。小信号モデルでは、MOSFETによるスイッチング

動作は平均化されるため、主回路は LCフィルタと負荷のみとなる。これらは、PSIMが用意す

る 2次フィルタの伝達関数ブロックを用いて置き換えることができる。LCフィルタと負荷は、

図 4-5に示す LCR構成の回路とみなすことができ、ダンピングファクタと共振周波数で表現す

ることが可能となる。なお、一般に 2次フィルタの伝達関数式は、 

 

 

       ･････････(4-21) 
 

 

で定義されている。 

(4-21)式において、ωｎは固有周波数、ζ は減衰率を意味する。 

 さらに LCRフィルタの伝達関数Gp(s)は、(4-21)式に関連して 

 

      

       ･････････(4-22) 
 

 

 

で与えられる。 

s領域における、LCフィルタと負荷を合せた回路網における入出力関係を図 4-5は示してお

り、主回路の伝達関数Gp(s)は、以下の手順で導出することができる。 
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      ･････････(4-23) 

 よってGp(s)は、 

 

 

 

 

 

 

 

   

 ･････････(4-24) 

 

 

となる。 

以上より、PSIM の 2 次フィルタの設定に必要な固有周波数と減衰率は、(4-21)式と(4-22)式

を照らし合わせ、それぞれ設定することができる。 

 

 

 

 

 

 

 

  

   

        

 

 

        

        

 

図 4-5 s領域における LCフィルタと負荷の構成 
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4-7-2 デジタル制御動作のモデル化 

デジタル制御式は、4-6 節において、(4-20)式を使用することが決定された。PSIM にはデジ

タル制御ブロックが用意されており、この式を z関数に置き換えて適用する。また、デジタル

制御ブロックにはゲインがかかるようにし、その数値は 3倍とする。また、デジタル制御では、

演算の他に、ゼロ次ホールド、遅れ時間を考慮する必要がある(F)。本項では、デジタル制御 POL

の周波数応答特性を解析するにあたり、図 4-6 に示す制御ブロック図を想定した。各ブロック

の意味は以下の通りである。なお、図 4-6におけるVrefは目標電圧、Voutは出力電圧を意味する。 

 

・ADC：出力電圧信号のAD変換 

 ・C(z)：制御回路の離散型伝達関数 

 ・ZOH：制御出力のゼロ次ホールド 

 ・Gp(s)：主回路の伝達関数 

 

デジタル制御式は、離散型の伝達関数で表現され、また、スイッチング周期 2µSごとに制御

演算がなされる。(4-20)式より、デジタル制御の伝達関数 C(z)は、 

 

   

 ･････････(4-24) 

 

と表される。 

分子と分母における離散式の係数は、PSIM が用意する伝達関数ブロックにおいてサンプリ

ング周波数と共に設定する。 

また、制御量の ZOH（ゼロ次ホールド）は、 

 

       ･････････(4-25) 

 

と定義されており、また、ADCやゲ－トドライバ、MOSFET等における delay（時間遅れ）は、 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 4-6 デジタル制御 POLの制御ブロック図 
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       ･････････(4-26) 

 

で与えられる。 

PSIM の離散型伝達関数のブロックは、ゼロ次ホールドの機能を備え、さらに時間遅れにつ

いては専用の素子が用意されているため、これを使用する。 

近似小信号モデルでは、演算開始やADCのデータ取り込みタイミングを設定できないので、

実機動作との差を検討する必要がある。この一環として、F2808がADCのデータを取得する際

の割り込み処理時間を新たに導入する。 

F2808を搭載した基板を使用して、割り込み処理にかかる時間を測定した結果、約 30サイク

ル、すなわち 300nsかかることが分かった。ADCからデータを取り込むタイミングは割り込み

処理の終了時点となるが、これまで割り込み処理に要する時間を意識していなかったため、結

果として遅れ時間は想定より少なくなった。ADC-CLK速度は第 3章で 10MHzに設定すること

を決定しており、S/H と AD 変換による遅れは、合計すると平均約 600ns となる。さらに移動

平均処理による遅れも加えると、合計して約 700ns になると考える。実際は、割り込み処理後

にADCのデータを取得するので、300nsを引いた 400nsがADCの遅れ時間と判断する。なお、

この 300nsについては、第 5章でより詳しく説明する。 

図 4-7に PSIMによる制御動作のタイミングチャートを示す。PSIMの離散伝達関数ブロック

は、実機のような個々の機能毎にタイミングは設定できず、常に 1周期遅れが存在する。すな

わち、図 4-7 に示すように、演算開始から PWM パルス幅が更新されるまでのホールド時間が

１周期に及び、結果として 1周期遅れの制御と同等になる。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 4-7 シミュレーションのタイミングチャート 

stesdelay −=)(
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4-7-3 シミュレーションによる周波数応答特性の評価 

4-7-1 項、4-7-2 項で説明した、主回路、並びに、演算動作による遅れ要素を取り入れた、近

似小信号モデルを図 4-8に示す。 本モデルは、LCフィルタと負荷、デジタル制御動作、ADC

やゲートドライバ等の遅れを含んだ実機動作の近似化、および、ボード線図測定時間の短縮を

意図している。なお、図中の 400nsはADCの遅れ時間、50nsはゲートドライバとMOSFETに

よる遅れ時間を表している。 

負荷を 2.5A，5A，7.5A，10Aと変化させた場合のボード線図から得られた周波数応答特性の

データを表 4-1 に示す。負荷電流によりゼロクロス周波数と位相余裕に差が出るのは、ダンピ

ングファクタの影響であると考える。ゼロクロス周波数は 40kHz程度であり、スイッチング周

波数 500kHzの 1/10以下となっている。また、位相余裕は、概ね 20度から 30度の範囲であり、

ゲイン 3倍が実機動作での限界に近い値であることが予想される。 

本項の小信号特性の解析結果から、本章で導出したデジタル制御式、および、2 章で設定し

た主回路や制御回路のハードウェアによって、デジタル制御 POLは問題なく動作すると判断す

る。なお、構築した近似小信号モデルによるボード線図の測定時間は、1 つの条件につき、長

くても 30分程度と、従来の測定方法に比べて大幅に短縮することができた。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 4-8 遅れ要素を配慮したシミュレーションによる近似小信号モデル 
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表 4-1 PSIMで測定した POLの周波数応答特性 

   

負荷電流(A) ｾﾞﾛｸﾛｽ周波数 (Hz) 位相余裕 (度) 

2.5 41.57k 20.24 

5 41.51k 22.48 

7.5 41.40k 24.75 

10 41.27k 27.06 

 

 

 

4-8 むすび 

本章では、高速応答用デジタル制御式の導出と、導出した制御式に対する妥当性の検証を実

施した。POLが高速な負荷急変に対処するには、LCフィルタの定数に対応し、かつ、高速処

理に適した制御式を確立しなければならない。デジタル制御式を得るため、まず、高速応答を

目的とした高帯域位相補償が可能なアナログ回路を設計し、双一次変換による z領域への離散

化と、DSPへのプログラム実装が可能な差分方程式への導出手順を示した。また、導出した制

御式は n-3次にわたる多項式であるため、より演算時間を短縮させる検討を行い、次数が 1つ

少ない制御式を提案した。この制御式については、回路シミュレータを用いて、定常動作と負

荷急変の評価を通じて、問題のないことを確認した。 

さらに、デジタル制御 POLに対する安定性の根拠を得るため、回路の遅れ要素が応答特性に

及ぼす影響を調べる必要があった。このため、主回路、制御回路、制御遅れ時間を統合した近

似小信号モデルを作成し、上記と同様に、シミュレーションによる周波数応答特性の解析を実

施した。解析結果より、デジタル制御 POLは、実機でも動作可能であることが確認できた。 

次の第 5章では、DSPによるデジタル制御 POLの試作機を作成し、その特性評価を実施す

る。さらに、ADCによるデータの取得タイミングや演算処理時間を詳細に調査し、その上で、

制御動作における遅れ時間を短縮する手法を提案し、実機による確認を行う。 

  

 

 

 

 

 

 



 63 

引用文献引用文献引用文献引用文献    

 

(1) 田本，曽禰：｢スイッチング電源におけるアナログ PI・PID制御のデジタル化に関する検討｣, 高

速信号処理応用技術学会誌 第 8巻 第 1号, pp.45-53 (2005) 

(2) 田本，曽禰：｢実験計画法を用いたデジタル制御スイッチング電源の制御パラメータ決定法｣, 高

速信号処理応用技術学会誌 第 9巻 第 2号, pp.36-42 (2006) 

(3) Chickamenahalli, Mahadevan, Stanford, Merley:｢Effect of target impedance and control loop design on 

VRM Stability｣,in Proc. IEEE APEC Conf, pp.196-202 (2002) 

(4) Oliva, Ang, Bortolotto:｢Digital Control of a Voltage-Mode Synchronous Buck Converters｣, IEEE 

Transactions on Power Electronics. Vol. 21 No.1, pp.157-163 (2006) 

(5) Iannello, Luo, Batarseh:｢Small-Signal and Transient Analysis of a Full-Bridge,Zero-Current-Switched 

PWM Converter Using an Average Model ｣, IEEE Transactions on Power Electronics. Vol.18 No. 3, 

pp.793-801 (2003) 

(6) 菅原, 山田, 西尾, 江戸, 佐藤, 山沢：｢携帯機器用マイクロ DC-DCコンバータの特性解析と過渡

応答の改善｣, 電学論 D Vol.128 No.12 ,pp.1373-1380 (2008) 

(7) Duan, Jin:｢Digital Controller Design for Switchmode Power Converters｣ in Proc. IEEE APEC Conf, 

pp.967-973 (1999) 

(8) Peterchev, Sanders:｢Quantization resolution and limit cycling in digitally controlled PWM Converters｣, 

IEEE Transactions on Power Electronics. Vol.18 No.1, pp.301-308 (2003) 

    

    

参考資料参考資料参考資料参考資料    

    

(A) Pressman:｢Switching Power Supply Design Second Edition｣, McGraw-Hill, pp.451-460 (1998) 

(B) Texas Instruments Inc:｢TPS4005x Data Sheet (SLUS593B)｣ (2004) 

(C) International Rectifier:｢IR3624MPBF Data Sheet (PD94714 revA)｣ (2006) 

(D) Intersil Inc:｢ISL6540A Data Sheet (FN6288.5)｣ (2008) 

(E) Powersim Inc.:｢PSIM User’s Guide (04410-A2-020A)｣ (2010) 

(F) 萩原：「ディジタル制御入門」コロナ社, pp.9-12 (1999) 

 

 

 

 

 

 

 



 64 

第５章 実機動作に伴う制御遅れ時間の短縮に関する検討 

 

5-1 まえがき 

本論文の第2章から第4章において行った数々の検討により、実機試験の準備は整った。第2

章では、デジタル制御POLの主回路、制御回路のハードウェアを決定し、第3章では、DSPが内

蔵するADC･DPWMに対して、最適と考えられる使用方法を定めた。続いて第4章では、DSPに

プログラム実装される高速応答用のデジタル制御式を導出した。本章以降で実施される実験で

は、POLの実機が必要となるが、既に大半の使用部品を決定しているため、試作は可能である。

なお、実機のPOLが有する基本的な応答特性を把握するには、各種の出力電圧やスルーレート

を条件にして確認する必要がある。さらに、得られた負荷急変時の出力電圧変動に対し、これ

をさらに抑制するための方策が検討される必要がある。 

POLの実機を具体化するにあたり重要なのは、製品に即した外形サイズである。制御回路を

実現するためにFPGAが用いられているデジタル制御POLでは、主回路とは別の基板に、この回

路が用意されている（例えば(1)）。制御手法の開発のみであれば、この方法で問題はないが、製品レ

ベルの実機開発を目指すのであれば、同一基板上に主回路と制御回路が用意されなければなら

ない。すなわち、POLの物理的な要件としては、全ての使用部品が小形化された、高密度実装

の構造が求められる。 

一方、実機実現には、制御ICであるDSPの使用方法についての知見も重要となる。本論文で

は、デジタル制御ICとしてDSPを使用するため、全ての制御動作がプログラムによって実現さ

れなければならない。第2章で選定したF2808は、電源制御に必要なADC･DPWMを内蔵してお

り、これら周辺機能と演算機能が、プログラム動作を通じて連携が取られている必要がある。

DSPの性能を発揮するには、内部のハードウェアを動作させるプログラムが重要である。これ

は、効率の良い動作実行を意図した、プログラム記述にかかっている。また、DSPの高速演算

性能を利用して、POLの高速応答性能を向上させるには、ADCによるデータの取得動作や制御

量演算処理による遅れ時間を減らすことが肝要である。これには、プログラム動作が時間的に

管理されていることが必要と考える。 

本章では、まず、実機動作試験用にDSPを搭載した1/4ブリックサイズのPOLを試作する。続

いて、制御プログラムの基本アルゴリズムを確定し、実機評価を行う。この評価では、数種類

の出力条件、および、負荷条件を設定し、負荷急変時の出力電圧変動値を測定することにより、

デジタル制御POLの基本応答特性を確認する。さらに、DSPに実装された制御プログラムにお

ける、ADCからのデータ取得動作、並びに、制御量演算動作について、各処理時間を調査する。

次に、これらの処理時間を把握した上で、さらなる応答特性の改善を目的に、制御処理に伴う

遅れ時間を短縮し、出力電圧変動をより抑制する手法を提案する。提案する手法の有効性は、

変動値が基本応答特性より良好に抑制され、目標の100mV以下を達成することにより示される。 
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5-2 DSPによるデジタル制御回路 

本論文のデジタル制御では、第1章の図1-1で示したPOLの回路に対して、Controllerの箇所が

図5-1に示すDSPを主体とする回路に置き換わる。DSPの入力、すなわちADCは、POLの出力電

圧検出部Voutに接続される。また、DSPの出力であるDPWMは、ゲートドライバを経由して主回

路のMOSFETに接続され、電源回路が構成される。このゲートドライバは、アナログ制御と同

様に、MOSFETを駆動するため、電流増幅とレベルシフトの動作がなされる。なお、アナログ

制御とデジタル制御の回路について、別個にゲートドライバを設定した理由は、実現回路（使

用する制御IC）によって、ゲートドライバに対する入力電圧や電流増幅が異なる場合が想定さ

れるためである。 

図 5-1 では、ADC が直接 POL の出力に繋がる表現となっているが、実際は、ノイズ除去用

の小時定数の RC フィルタや、保護用のクランプダイオードが接続される。しかし、これらは

回路として副次的な要素であるため、図からは除外している。図 5-1 と図 4-1 を比較すると、

周辺機能を備えた制御用のDSPである F2808を使用することで、部品点数が大幅に削減される

ことが理解できる。これは、アナログ制御に対してデジタル制御が有する長所の 1つである(2)。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 5-1 DSPを用いたデジタル制御回路  

 

 

5-3 1/4ブリック POLの試作 

本節では、実機試験用に試作した 1/4ブリックサイズの POLについて説明する。本 POLは 4

層のプリント基板上に構成されており、DSPはフラットパッケージタイプの F2808を使用して

いる。写真 5-1(a),(b)にその画像を示す。写真 5-1(a)は主回路面であり、第 2 章で選定したチョ

ーク、出力コンデンサ、同期整流用MOSFET、入力コンデンサが実装されている。なお、この

面にはDSPへの電源供給用にLDO
(A)も搭載されている。一方、写真5-1(b)は制御回路面であり、

F2808、CLK発振用セラロック(B)、ゲートドライバ、リファレンス IC
(C)等が搭載されている。  
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(a) 主回路面 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

(b) 制御回路面 

 

写真 5-1 1/4ブリックサイズ POL 
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開発環境からのプログラム実装は、F2808と信号線で結線されている14ピンのコネクタに対し

て、JTAGインターフェイスを有するデバッガを接続して行われる。POLの入力、並びに、出力

箇所は、電力用の太いピンで外部に接続されるようにしており、装置内のユニット基板にその

まま実装されることを意図した構造である。POLの入力への接続は、写真5(a)に対して向かって

右側のピンに対してなされる。一方、出力への接続は、同写真において向かって左側のピンか

らなされる。すなわち、POLの入力から出力に至る電流経路は、ループを作ることなく、最短

距離で実現されている。 

なお、試作した1/4ブリックPOLの部品実装を全体的に評価すると、10Aの負荷電流に対応する

ためパターン面積の確保は要するが、面積にはかなりの余裕があることが認められる。すなわ

ち、DSPとLDOの部品サイズをより小さくすれば、POLのサイズを縮小できることを意味する。 

以上、説明したように、実機のPOLが準備された。次節では、DSPを用いたプログラム動作

によるデジタル制御を実現する方法について説明する。 

 

5-4 制御アルゴリズムの構成 

 本節では、DSPによって、POLをデジタル制御動作させる制御プログラムの基本構成について

説明する。制御プログラムの概略フローチャートを図5-2に示す。以下、フローチャートに沿っ

て、その処理内容を説明する。 

 

・初期設定：ADC･DPWM･スイッチング周期･出力電圧の目標値Vref･デジタル制御式の係数K0

からK4の設定を行う。この処理は、DSPが、ハードウェアリセット解除後に1度だけ実行される

処理であり、その後は通らない。 

・1周期のカウント判定：POLは500kHzのスイッチング周波数で動作するため、2µsの制御周期

を内部のカウンタによって判定する。すなわち、2µsが経過しないと次の制御処理が始まらない。 

・ADCのデータ取得：ADCにより、デジタル値に変換されたPOLの出力電圧を該当するメモリ

から読み込む。このデータは最小で500ns、最大で700nsの遅れ時間をもっている。なお、制御

プログラムでは、この読み込みを割込み処理によって行う。 

・誤差量の演算：目標値Vrefに対して、ADCで取得した出力電圧値との差を算出する。この値

は誤差量と呼ばれ、E(n)と表す。 

・制御量演算：第4章で導出したデジタル制御式である(4-20)式を用いて、制御量の演算を行う。

なお、E(n-1)は前制御周期の誤差量を、E(n-2)はさらに1つ前の前々制御周期における誤差量を

意味する。U(n-1)は前制御周期の制御量を、U(n-2)はさらに1つ前の前々制御周期における制御

量を意味する。 

・後処理：次周期における制御量演算のために、誤差量と制御量を1つ前の制御周期に置き換え

る処理を行う。 
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図 5-2 制御プログラムの概略フローチャート 

初期設定

1周期カウント

開始

ADCのデータ

Vo(n)取得

E(n)←Vref-Vo(n)

U(n)←K0･E(n)+K1･E(n-1)+K2･E(n-2)

+K3･U(n-1)+K4･U(n-2)

E(n-2)←E(n-1)

E(n-1)←E(n)

U(n-2)←U(n-1)

U(n-1)←U(n)

U(n)をDPWMに出力

Y

N

誤差量の演算

制御量演算

後処理
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・DPWMへの出力：演算された制御量は、第3章で説明した数値処理を実施後に、DPWMへ出

力する。DSPが内蔵するDPWMは、制御量をPWM信号に変換して出力する機能をもつ。DPWM

の動作そのものはハードウェアであり、初期設定後はプログラムの介在はない。 

 以上、説明した制御アルゴリズムをプログラム化して F2808に実装する。次節では、試作し

た POLを動作させ、負荷急変特性を確認する。 

 

5-5 負荷急変特性の評価 

これまで述べたように、デジタル制御POLを実現するための、ハードウェアとソフトウェア

の準備が整った。本節では、第2章2-5節で確立した環境において実機試験を行う。まず、POL

に対して負荷急変を発生させた時の波形を図5-3(a),(b)に示す。なお、実験条件は、入力電圧12V，

出力電圧1V，負荷電流変動範囲0から5A，スルーレート10A/µsである。また、制御式のゲイン

は3となっている。図5-3(a),(b)より、負荷急増時の出力電圧変動は135mVであり、負荷急減時で

は120mVであることが分かる。この値は、本論文で対象とするデジタル制御POLの基本特性と

なる。なお、波形測定用のオシロスコープにおけるCh1（チャネル1）はPOLの出力電圧波形で

あり、Ch2（チャネル2）は負荷電流波形である。 

第2章において、負荷急増時の出力電圧値を計算する式を示したが、2-4-2項で評価した遅れ

時間を含む計算で得られた数値144mVに対し、実機では約10mV程度低いことが分かる。この

ことから、実機におけるPWM信号の増加率は、式で用いた数値よりやや大きいことが理解でき

る。なお、実機の周波数応答特性を測定した結果を表5-1に示す。第4章の表4-1で示したシミュ

レーション結果と表5-1の結果を比較すると、位相余裕はほぼ同じであることが分かる。ゼロク

ロス周波数の差については、シミュレーションでは1周期の分解能を非常に細かく取れるのに対

し、実機では1周期のカウント数がCLK周波数と固定小数点により制限されるためと推測して

いる。すなわち、応答の速さは、単位時間当たりで実現可能なPWM信号の変化量であり、これ

がシミュレーションと実機の差となって現れたと考える。 

以下、POLの出力電圧値、および、負荷急変のスルーレートを変更した場合、出力電圧変動

値がどのように変化するかを評価する。出力電圧は、各種 LSI負荷の電源電圧を考慮し、1.0V，

1.2V，1.8V，2.5Vの 4種類を設定する。また、スルーレートは、0.1A/µs，1A/µs，5A/µs，10A/µs，

20A/µsの 5種類を設定し、さらに負荷電流の変動範囲は、0から 5A、および、5Aから 10Aの

2 種類とする。なお、入力電圧は 12V 一定とする。図 5-4(a),(b),(c),(d)に上記の条件で実施した

負荷急変特性をまとめたデータを示す。図の横軸はスルーレートであり、縦軸は出力電圧変動

値である。図 5-4(a),(b),(c),(d)全ての特性についていえるのは、スルーレートに対して出力電圧

変動は必ずしも比例して増加せず、10 A/µs 前後でほぼ頭打ちになることである。10 A/µs と

20A/µsにおける数値は、ほとんど変わらない。本論文では、スルーレートの基本数値を 10 A/µs

としているが、この数値が妥当であることが、これらの図から理解できる。また、負荷電流の

変動範囲に関しては、0から 5Aの方が 5Aから 10Aよりも概して高い。この原因は、負荷の増

加により主回路のダンピングファクタが増大し、帯域が広がっているためと推測する。 
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(a) 負荷急増 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

(b) 負荷急減 

 

図 5-3 出力電圧 1Vに設定したデジタル制御 POLの負荷急変波形 

 

表 5-1 デジタル制御 POLの実機周波数応答特性 

 

 

 

 

 

負荷電流
(A) 

ｾﾞﾛｸﾛｽ周波数(Hz) 
位相余裕 

(度) 

5 34.57k 25.05 

10 36.19k 24.47 

 

Ch1: 出力電圧 

Ch2: 負荷電流 

135mV 

 

120mV 

Ch1: 出力電圧 

Ch2: 負荷電流 
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 (a) 0-5A 負荷急増 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

(b) 5A-0 負荷急減 
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(c) 5A-10A 負荷急増 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

(d) 10A-5A 負荷急減 

 

図 5-4 各種出力電圧とスルーレートに対する負荷急変特性 
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ここで、出力電圧の設定に対して、出力電圧変動値に差が出ている原因について考察する。

アナログ制御の場合は、出力電圧の検出部に抵抗分圧回路を設けるため、系のゲインが変化す

るが、本論文のデジタル制御回路は、抵抗分圧を行っておらず、出力電圧信号がそのままADC

に入力されるため、ゲインの変化はない筈である。出力電圧が大きくなるにつれて出力電圧変

動値が多少増加するのは、POLの入出力電圧差によるリプル電圧の増大が関係しているものと

思われる。しかし、デジタル制御POLは、目標電圧をプログラムによって設定できるため、ア

ナログ制御ほどのゲインの変化はなく対応できることが確認できた。 

 

5-6 制御処理時間の調査 

ここまで、実機のデジタル制御POLを動作させ、負荷急変に対する特性評価を行った。DSP

を用いたデジタル制御POLは、問題なく作動することは確認できたが、より出力電圧変動を抑

制するためには、いくつかの検討を行う必要がある。この検討に際しては、F2808で実行され

ている制御処理を個別に把握する必要があると判断する。このため、F2808に実装された制御

プログラムにおける、各処理に要している時間を実機で調査した。得られたデータを図5-5に示

す。 

POLのスイッチング周期2µsに対して、DSPのCLK周波数は100MHzであるため、1制御周期を

決めるカウンタの上限値は、開始を0とすると、199になる。PWM信号量が確定するのは、制御

量演算が終了したタイミングであり、また、後処理終了とは、次周期における制御量演算のた

めに、誤差量や制御量を1つ前の周期として配列を入れ替える処理の完了を意味する。電源回路

動作としてPWM信号が更新されるのは、次の周期からとなる。1周期のカウントが0になったタ

イミングで制御プログラムは割り込みを発生し、ADCで取得したデジタル値に変換されたPOL

の出力電圧データを該当するメモリへ読みにいく。このADCの取得データは、制御量演算に用

いられ、得られた制御量はDPWMへ出力される仕組みになっている。なお、図5-5において割込

み発生からPWM更新に至る処理は、図5-2で示したフローチャートに沿っている。 

各処理に要する時間を計測したところ、割り込み処理は約30サイクルであり、したがって

300nsを要する。同様に、制御量演算には470ns、後処理には360nsを要することが判明した。す

なわち、全ての処理時間を合計すると113サイクルで1130nsとなる。ADCからデータを取り込む

タイミングは、割り込み処理の終了時点となるが、割り込み処理にかかる時間は、結果として

ADCの遅れ時間を少なくすることになる。ADC-CLK速度は10MHzに設定され、S/H動作とAD

変換による遅れを合せると、平均して約600nsとなり、さらに移動平均の遅れも加えると、合計

して700nsとなることが、第3章における解析で判明している。したがって、実際は割り込み処

理後にADCのデータを取りにいくので、300nsを引いた400nsがADCの遅れ時間となるのが、第

4章の4-7-2項における数値の理由である。 

本 POL は、500kHz の固定スイッチング周波数で動作し、さらに、処理は制御周期の冒頭か

ら開始するため、遅れ時間は 2.4µs に及ぶ。POL の応答帯域を上げるには、まず、この遅れ時

間を減らさなければならない。本節で得た制御遅れ時間の具体的な内訳をもとに、次節以降で、
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この遅れ時間を短縮する手法を検討する。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 5-5 DSPによる制御処理のタイミングチャート 
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5-7 遅れ時間を短縮する手法の提案 

本節では、前節において調査したDSPにおける各制御処理に要する時間に対して、これを短

縮する手法を検討する。制御処理は、図5-5で示したように、それぞれ分割してみなせるので、

これらを個別に検討することが可能である。以下、POLの応答性能を向上させるため、制御処

理における遅れ時間を短縮させる手法を提案し、実機試験によってその効果を確認する。 

 

5-7-1 データ取得タイミングの検討 

通常、固定スイッチング周期で動作するデジタル制御POLにおいて、PWM信号が変更される

のは次の周期からとなる。したがって、遅れを減らすためには、できるだけ次周期に近い出力

電圧値を用いて、次周期でPWM信号として反映される制御量を演算させることが求められる。

すなわち、ADCが出力電圧を取得するタイミングは、可能な限り次周期に近い方がよいことに

なる。ここまでの制御処理では、制御周期の開始とともにPWM信号をオンすると同時に、ADC

で得られたデータをメモリから読み込む動作となっている。このタイミングチャートを図5-6(a)

にあらためて示す。1制御周期を決定するカウントアップに対して、PWM信号幅を決める閾値

は、CMPAという名称で示されている。現周期において演算された制御量は、DPWMにおいて

CMPAから変換され、次周期においてPWM信号として反映される。したがって、制御遅れ時間

は、1周期にADCの変換時間（ADCの遅れ時間-割り込み処理時間）を加えたものとなる。前節

でも述べたが、これが2.4µsという値である。 

図5-6(a)の処理を基本に、遅れ時間を短縮するために以下の手法を提案する。ADCが取得す

るデータを、より次周期に近付けるため、上記のCMPAとは別にCMPBという名称の閾値を設

ける。この追加したCMPBを用いたデータ処理のタイミングチャートを図5-6(b)に示す。なお、

CMPBはプログラムによる値の変更が可能であり、自由に調整することができる。図5-6(a)と図

5-6 (b)を比較すると、CMPBを新たに設定してADCのデータ取得タイミングを次周期に近付け

ることにより、遅れ時間がより短くなることが理解できる。CMPBの値は199まで設定すること

ができるが、実際は図5-5で示したように、制御処理時間が1130nsかかることや、DPWMの処理

も考慮すると70程度までであることが分かった。したがって、CMPBによるADCのデータ取得

タイミングの調整により、遅れ時間は最大700nsを短縮できることが見込める。 

 

5-7-2 演算処理分割の検討 

 制御遅れ時間を減らすため、ADCのデータ取得動作を次周期に近付けなければならないこと

は、前項で理解できたが、PWM 信号量の更新を次周期までに行うという制約があるため、遅

れ時間をこれ以上短縮することはできない。CMPB値をより大きくするためには、制御演算に

対しも検討を行う必要がある。図 5-5 で示したように、制御演算は、制御量演算処理と後処理

に大別することができる。また、PWM信号を生成するDPWMは、次周期までに制御量を確定

していればよい。すなわち、後処理は次周期の制御処理が始まるまでに終了していればよいと

いうことになる。このため、図 5-6(c)に示すように、制御処理を現周期と次周期にまたがらせ 
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(a)  データ処理が制御周期の開始と共に始まるタイミングチャート 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

(b)  ADCのデータ取得を実行する閾値を新たに設けたタイミングチャート 
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(c)  演算処理を分割しADCのデータ取得を遅らせたタイミングチャート 

 

図 5-6 DSPにおけるデータ処理のタイミングチャート 

 

 

 

 

て実行し、後処理を次周期へ移動する手法を提案する。この処理により、CMPBの値をより大

きくすることが可能となり、遅れ時間をさらに短縮できることが期待できる。また、図5-7にそ

れらの処理内容と処理時間を付記したタイミングチャートを示す。後処理を次周期に移動させ

たため、CMPBの値をより大きくとれることが、この図からも理解できる。 

 次項では、5-7-1項と 5-7-2項で提案した制御手法に対して、実機試験により、出力電圧変動

の抑制効果を確認する。 
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図 5-7 DSPにおける制御演算遅れを改善する処理のタイミングチャート 

 

 

5-7-3 実機確認 

A．ADCデータ取得タイミングの変更 

 図5-6(b)で示した提案するアルゴリズムをプログラム化してF2808に実装し、POLを動作させ

て負荷急変を発生させ、出力電圧変動を観測する。実験の条件は、図5-3(a),(b)に示した負荷急

変特性の測定と同様で、以下に示す通りである。 

 入力電圧12V，出力電圧1V，負荷電流変動範囲0から5A，スルーレート10A/µs 

 CMPBの値を 0，35，70と変化させ、負荷急増、および、負荷急減に対して得た、出力電圧

の変動結果を図 5-8(a),(b)に示す。この図(a),(b)から、遅れ時間が短縮されたことにより、応答

特性が改善され、出力電圧変動が抑制されたことが分かる。なお、実機において CMPB が 35

と 70の条件で周波数応答特性を確認しようとしたところ、得られたデータに不具合が発生した。

原因を調査したところ、この期間はちょうど主スイッチであるMOSFETがオンオフ動作をなし

ていることが判明した。このため、測定データにはスイッチングノイズが多く含まれ、ボード

線図の正確な測定ができないことが分かった。ADCで取得するデータは、できるだけノイズが

CMPB=120
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少ない方がよく、すなわち、データを取得するタイミングは、MOSFETがスイッチ動作する前

後の期間を避けることが求められる。POL の入出力電圧差は、PWM 信号幅に関係する。特に

本実験条件では、１スイッチング周期に対する PWM信号のデューティが小さい。前述の通り、

本提案手法では、制御周期がスイッチング周期に収まるために、CMPBの値は上限で 70、すな

わち 700ns までとなる。この場合、割り込み発生はスイッチング周期の開始から 700ns 後とな

るが、読み込まれたADCのデータは、スイッチング周期の開始時点から 300nsから 500nsの範

囲となり、500nsの時点でもMOSFETのスイッチオフ動作の影響が依然として残っていること

が推測できる。ADC が取得する出力電圧の信号は、極力静かなことが必要なため、CMPB は、

できれば 100以上であることが良い。以上の理由から、入出力電圧差に対して、CMPBの数値

を十分に配慮しなければならないことが分かった。 

 

B．データ処理分割によるCMPBとゲインの増大 

図5-7で示した提案手法をプログラム化してF2808に実装し、負荷急変時の出力電圧変動値を

測定する。なお、実験の条件は、上述のAと同様である。実験の結果、この提案手法を制御処

理に導入することにより、CMPBの値は120まで上げることが可能であることが分かった。さら

に、遅れ時間が減ったため、これまで3倍にとどまっていたゲインを6倍まで上げることができ

るようになった。図5-9(a),(b)にゲインの変化に対する出力電圧変動値を示す。CMPBを120にし

た結果、ゲイン3倍時の負荷急増時における出力電圧変動値は約113mVとなり、さらにゲインを

増すことで出力電圧変動は低下し、ゲイン6倍の場合は、80mVまで抑制された。なお、ゲイン

6倍時の負荷急変波形を図5-10(a),(b)に示す。 

図5-9(a)を見ると、ゲインの増大に対して出力電圧変動値は一意に低下せず、6倍でほぼ一定

の値に収束している。これは、PWM信号の増減が飽和し、応答帯域の限界に至っているためと

推測する。図5-9(b)は、(a)の特性ほど顕著ではないが、やはり値の伸びが抑えられている。な

お、CMPBが120における各ゲインに対する応答帯域の傾向を確認するため、周波数応答特性を

測定した。得られた結果を表5-2(a),(b)に示す。ゲインの増大に伴ってゼロクロス周波数は増加

するが、その数値は比例して大きくなることはない。この傾向が図5-9(a),(b)で示した特性にも

現れたと考える。 

以上より、制御遅れ時間を短縮する 2つの提案手法について、応答特性が改善された実機の

測定結果を確認することにより、その有効性を示すことができた。 
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(a) 負荷急増 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

(b) 負荷急減 

 

図 5-8 ADCデータ取得タイミング変更手法による出力電圧変動特性 
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(a) 負荷急増 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

(b) 負荷急減 

 

図 5-9 データ処理分割手法による出力電圧変動特性 
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(a)  負荷急増 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

(b) 負荷急減 

 

図 5-10 データ処理分割手法による負荷急変波形（ゲイン 6倍） 
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表 5-2 CMPBを 120に設定した実機の周波数特性 

 

(a) 負荷電流 5A              (b) 負荷電流 10A 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

5-8 むすび 

本章では、DSPを搭載した1/4ブリックサイズのPOLの試作し、続いて、制御プログラムの基

本アルゴリズムを確立した。これらの準備を整えてから、各種の出力電圧やスルーレートに対

する応答特性を確認し、本論文が対象とするデジタル制御POLの基本特性を理解した。さらに、

DSPによって実行される制御処理に要する時間を計測した。この制御処理には遅れ要素が含ま

れており、応答特性に大きな影響を及ぼす。負荷急変時の出力電圧変動をさらに抑制するには、

制御処理に伴う遅れ時間を短縮し、POLの応答帯域を拡大する制御手法を提案する必要性が生

じた。 

上記の課題を解決するため、遅れ時間を短縮する2つの手法を提案した。1つは、ADCのデー

タ取得タイミングをDSPによる時間管理によって調整し、遅れ時間を減らす手法である。この

手法により、遅れ時間を700ns短縮することが可能となった。さらにもう1つは、制御処理を分

割する手法である。制御演算は、制御量演算処理と後処理に分割することができる。PWM信号

を毎周期で更新するためには、DPWMに出力される制御量が現周期の内に確定していればよく、

これは、制御量演算とDPWMにおける処理が、現周期以内に完了していればよいことを意味す

る。したがって、後処理を次周期に移動させる手法を提案することにより、CMPBの値を120

まで増加させ、遅れ時間を1200ns減らせることが可能となった。 

上述の提案手法をプログラム化してDSPに実装し、効果の確認を行った。その結果、対策前

には135mVあった負荷急増時の出力電圧変動の基本特性が、CMPBの導入によって、約115mV

まで抑制することができた。さらに、制御処理を分割する手法により、ゲインを倍に設定する

ことが可能となり、変動値は、基本特性から40%減である80mVとなり、目標値である100mV

に対しては、20%減まで抑制することができた。 

次章では、工学的応用として、DSPを用いたプログラム制御により高度な制御方式を導入す

ることによる、デジタル制御 POLの応答特性改善を実施する。また、本章で試作した 1/4ブリ

ックより、さらに小形の POLを製作する。 

ゲイン値 ｾﾞﾛｸﾛｽ周波数(Hz) 位相余裕（度） 

3 33.03k 46.44 

4 39.06k 40.90 

5 44.14k 36.39 

6 49.11k 32.71 

 

ゲイン値 ｾﾞﾛｸﾛｽ周波数(Hz) 位相余裕（度） 

3 33.03k 48.43 

4 37.32k 44.31 

5 40.89k 41.46 

6 44.82k 39.26 
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第６章 DSPによる POLへの予測制御の導入 

 

6-1 まえがき 

デジタル制御は、文献(1)-(3)等で述べられているように、数多くの利点を有することが知られ

ている。これら利点の中で最も有意義と思われるのは、アナログ制御では実現が困難な、高度

な制御手法を演算機能により実施可能なことである。今後、顧客と電源メーカの双方に利益を

もたらし続けるには、電源技術をさらに進歩させていく必要がある。これには、主回路技術や

部品技術のみならず、制御技術をより高度化させていく必要があると考える。この必要性が、

電源において、デジタル制御に将来性があるとされる大きな理由である。 

デジタル制御電源は、ハードウェアとソフトウェアによる方式に大別される。ハードウェア

方式では、各種デジタル制御 IC
(A)-(C)が製品化され、POLにも適用されている(D)。また、VRM

や POLを対象とする高速応答の研究においては、セル構造のハードウェアによる小形制御 IC

の開発や FPGAを使用した制御手法の検討がなされ、これまで多数の事例が報告されている
(4)-(7)。一方、ソフトウェア方式では、高速演算に優れ、プログラムによる制御アルゴリズムの

構築と変更を可能とし、電源制御に必要な周辺機能を有するDSPが知られており、このDSP

を POLに適用する高速応答の研究が提案されている(8)-(10)。 

ハードウェア方式によるデジタル制御は、高速応答を可能とするが、問題点も有している。

文献(6),(7)に代表されるOptimal制御は、素子の遅れ時間や検出誤差による誤動作の恐れが指摘さ

れている(11)。また、これらの研究において使用されている専用 IC や FPGA は、製品化の場面

において制約となり得るため、さらなる検討が必要と思われる。なお、製品化されたデジタル

制御 ICは、制御アルゴリズムが固定されており、応答性能はアナログ制御の電圧制御方式に準

じる。POLの開発者が、制御に関する検討内容を短時間で実動作に反映させ、さらに短期間で

製品化へと繋げるのであれば、プログラマブルな DSP の活用が有効と考える。しかし、POL

において、DSPを応用したデジタル制御の優位性を明確に示すのであれば、演算機能を用いた

高度な知的制御手法を具体化し、高速応答を実現することが求められる。 

そこで第 6章では、工学的応用として、DSPを用いたプログラム制御によるフィードフォワ

ード型予測制御手法を提案する。本制御手法は、コストに負担をかけない電圧制御を維持しつ

つ、出力電圧の変動傾向から次周期の誤差量を予測演算により算出し、制御式に加算する構成

を取る。この次周期の誤差量は、負荷急変時における出力電圧変動の抑制に支配的な制御式第

1 項の係数と積算されるため応答性能の向上し、さらに、フィードフォワード効果による安定

性の確保が期待できる。また、高速演算に優れるDSPにより、高スイッチング周波数動作に関

わらず、毎周期の制御演算が可能となる。本制御手法はプログラム化され、新たに製作する 1/8

ブリックサイズ POLに搭載された、BGAタイプのDSPに移植され、実験により負荷急変特性

が測定される。この実験により、出力電圧変動値が、目標の 100mV 以下である 90mV まで抑

制されることが確認され、本提案手法の有効性が示される。 
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6-2 予測制御についての考察 

本章で提案する制御手法を議論する前に、一般に知られている予測制御に関しての概要をま

ず説明する。この制御技術は、適用される分野によって捉え方や手法が異なるようである。予

測制御は、1960年代後半にリシャレが提唱したモデル予測制御(E)が出発点となっており、石油

化学、空調、発電、軍事等、さまざまな分野のシステムにおいて適用され、発展してきた。そ

の特徴としては、 

①明確でないプラントに対する同定と最適化運転 

②フィードフォワード制御の容易な実装 

③むだ時間に対する希望通りの応答実現 

等が挙げられる。予測制御は、パワーエレクトロニクス系の学会、および、業界においても検

討がなされている。この中には、制御の動作別分類に関する報告(11)を始めとして、モータ制御

に対する適用の報告(12),(13)や、デッドビート制御を予測制御とみなした、PFC(Power Factor 

Control)やDC-DC電源への適用が提案されている(14),(15)。また、演算収束性のよいスミス予測器

をプラント推定に利用する研究も提案されている(16)。しかし、筆者の調査によると、POLに対

して高速応答を目的とするDSPを用いた予測制御の報告は、これまでなされていない。数10kHz

動作のスイッチング電源に予測制御を適用し、制御遅れを補償した事例は、過去の文献(17)で報

告されているが、POLは高スイッチング周波数であるため、演算に割くことができる時間的余

裕は少なく、別の手法を検討する必要がある。 

 

6-3 提案する制御手法 

本論文が対象とするデジタル制御POLにおいて、制御量を演算する式は、第4章で導出され、

第 5章の実機動作に使用されており、 

 

         ･････････(6-1) 

K0: 11.688, K1: -21.6099, K2: 9.9861, K3: 1.375, K4: -0.375 

と表される。 

また、(6-1)式における E(n)は(6-2)式によって表され、 

          ･････････(6-2)  

となる。 

(6-2)式における Vrefは、出力電圧の目標値であり、Vo(n)は、現周期においてADCから取得し

た出力電圧値である。また、(6-1)式における E(n)は、現周期において計測した出力電圧の目標

値に対する誤差量であり、E(n-1)と E(n-2)はそれぞれ、前周期と前々周期の誤差量を意味する。

同様に、U(n)は現周期で演算された制御量であり、U(n-1)と U(n-2)はそれぞれ、前周期と前々

周期で演算された制御量を意味する。(6-1)式の演算で得られた制御量は、DSP に内蔵された

DPWMモジュールに入力され、次周期における PWM信号として反映される。すなわち、制御

)2()1()()(
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演算には常に 1周期遅れが伴うことになる。 

本論文が提案する、負荷急変特性を改善する制御手法を以下に述べる。DSP に内蔵された

ADCは、出力電圧に対してスイッチング周期毎の一定した間隔でサンプリングを行い、演算用

のデータとして取得している。この動作に着目し、現周期において演算用に取得した出力電圧

値と、前周期に取得した出力電圧値を用いて、負荷急変時における目標電圧に対する出力電圧

の変化傾向を知ることが可能である。すなわち、この傾向から次周期の誤差量を予測すること

によって、制御量演算に伴う 1周期遅れの補償が見込める。 

本論文の POLは、スイッチング周期が 2µsであり、出力電圧のサンプリング点間は比較的短

い。このため、簡素な線形 1次推定による予測手法が適切と考える。また、本 POLに対しては、

応答性向上のため、スイッチング周期毎の制御演算が求められることから、高速処理性を満た

す演算負荷の少ない予測式を採用することにする。 

現周期と前周期における、誤差量はそれぞれ、E(n)，E(n-1)である。したがって、現周期の演

算時における誤差量の傾向は、 

          ･････････(6-3)  

と表される。 

(6-3)式で得られる誤差量の傾向から、線形 1次予測される次周期の誤差量 E
*
(n+1)は、 

 

         ･････････(6-4) 

 

と表される。 

(6-4)式における α は予測係数であり、例えば α=1.0であれば、次周期の誤差量は E(n)、E(n-1)

の差分がそのまま線形軌跡で加算され、さらに α を増せば予測される誤差量は強まる。   

ここで、(6-1)式の制御量演算式における n を 1周期後に進めて n+1にすると、次周期の制御

量は、 

 

           ･････････(6-5) 

 

と表される。 

E
*
(n+1)を表現する(6-4)式を E

*
(n)、および、E

*
(n-1)にも適用し，(6-5)式に代入すると(6-6)式が

得られ、 

 

         ･････････(6-6) 

となる。 

(6-6)式には、予測された次周期の誤差量と同様に、現周期、および、前周期の誤差量にも予

測値が加算された数値が踏襲されて演算に用いられることに加え、以下の内容を特徴とする。 
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①制御演算のたびに、メモリに対して E(n)，E(n-1)，E
*
(n)，E

*
(n-1)，U

*
(n)，U

*
(n-1)のロード･

ストア、および、制御式における係数との積和演算の繰り返しが、DSP の高速演算能力に

よって達成される。 

②予測される次周期の誤差量は、制御量演算においてフィードフォワード要素となり、遅れ

補償効果が得られる。 

③演算で得られた次周期の予測誤差量がかかる(6-6)式の右辺第 1 項は、出力電圧変動の抑制

効果において最も支配的であり、予測誤差が加算される作用は、出力電圧が急激に変化す

る負荷急変の発生直後において、特に効果があると考えられる。 

 

6-4 提案手法のシミュレーション検証 

 本論文で提案する予測制御方式に対して、高速応答性と安定性の検討を行うには、その特性

を理解する必要がある。このため、第 4 章で示した PSIM による近似小信号モデルを利用し、

これに予測演算要素を加えた提案手法の解析モデルを新たに構成して、評価を行う。図 6-1(a)

は POLの全体回路を表しており、その中で、提案手法を含んだ制御伝達関数 Gc(z)は、図 6-1 (b)

に示すブロック図で表される。破線で囲った箇所は、(6-4)式で示した予測誤差量を算出するブ

ロックであり、その他のブロックは(6-1)式で示した制御式を意味している。すなわち Gc(z)は、 

 

   ･････････(6-7) 

 

と表される。 

この中で，C(z)は(6-1)式の伝達関数であり、 

 

   ･････････(6-8) 

 

と表される。 

さらに、本論文で提案する予測制御手法による誤差量を表す伝達関数Cp(z)は、 

 

   ･････････(6-9)  

 

と表され、この(6-9)式の演算により、フィードフォワード動作がなされる。 

本論文で提案する予測制御式を導入した近似小信号モデルを使用し、予測係数 α の設定を 0.5

刻みに変更してボード線図を描画し、これをもとに周波数応答特性のデータをまとめた。この

結果を図 6-2(a),(b)に示す。 

出力 5A，10Aの条件において、共に α の増大に対してゼロクロス周波数が増加していくが、

位相回りはフィードフォワード要素の効果により抑えられていることが分かる。しかし、α が
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2.0 において、それまで α に対して増加していた位相余裕が元に戻る現象が起きており、ここ

が本予測制御の限界と推定できる。 

ここまでの解析では、提案手法に対して、小信号特性に主眼を置いた効果の確認を行った。

次に、(6-4)式で計算された次周期の予測誤差量が、(6-6)式に示した制御式おける右辺第 1項の

係数 K0と積算される効果について説明する。負荷急変発生直後における出力電圧の著しい逸脱

値は、この制御式における右辺第 1項において最初に処理される。このため、第 1項における

誤差量に予測誤差傾向が加算される動作は、負荷急変時に制御式のゲインが増大したのと同様

の作用となり、大信号特性の面でも出力電圧値変動の抑制に寄与することが直感的に理解でき

る。この効果は次節の実機確認において検証する。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

(a) 全体回路 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 (b) 制御回路 

 

図 6-1 デジタル制御 POLのブロック図 
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(a) αに対するゼロクロス周波数特性 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

(b) αに対する位相余裕特性 

 

図 6-2 シミュレーションによる提案手法の周波数応答特性 

 

30

40

50

60

70

0.0 0.5 1.0 1.5 2.0

 予測係数：α 

ゼ
ロ
ク
ロ
ス
周
波
数
(k
H
z)
 

○ 

□ 

5A 

10A 

20

30

40

50

60

0.0 0.5 1.0 1.5 2.0

 予測係数：α 

位
相
余
裕
(度

) 

○ 

□ 

5A 

10A 



 91 

6-5 提案手法のプログラム化 

 本節では、前節までに提案、検証した予測制御手法をプログラム化するため、制御アルゴリ

ズムについて検討する。第 5 章の図 5-2 において、制御プログラムの概略フローチャートを示

したが、これに予測制御を導入する場合は、以下の図 6-3に示す処理が、ADCのデータ取得以

降と入れ替わる。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 6-3 予測制御の概略フローチャート 
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 図 6-3における各処理内容は、時系列で以下の通りとなる。 

 

 ①ADCで取得したデータから現制御周期の誤差量 E(n)を算出する。 

 ②誤差量 E(n)から前制御周期の誤差量 E(n-1)を減算し、誤差の傾向量 E’(n)を算出する。 

 ③予測係数 αと E’(n)を積算してから E(n)に加算して、現予測誤差量 E
*
(n) を算出する。 

 ④前予測誤差量E
*
(n-1)、前々予測誤差量E

*
(n-2)、前予測制御量U

*
(n-1)、前々予測制御量U

*
(n-2) 

を使用して、現予測制御量を算出する。 

 ⑤制御周期が次周期へ遷移することに伴う後処理を実施する。 

 ⑥現予測制御量をDPWMに出力する。 

 

 なお、本提案手法の効果を評価するため、ADCのデータ取得タイミングは制御周期の開始時

点としており、第 5章の図 5-6(a)で示したタイミングチャートに従う。 

 

6-6 実機評価 

本節では、提案する制御手法をプログラム化してDSPに実装し、負荷急変時における出力電

圧変動を測定して、効果の確認を行う。使用する POLは、1/4ブリックの試作品と比較して、

外形がより小形サイズの新規製作品である。この POLについても以下で説明を行う。 

 

6-6-1 1/8ブリック POLの製作 

本項では、より小形の実機を実現するべく、新たに製作した 1/8 ブリックサイズのデジタル

制御 POL を写真 8-1(a),(b)に示す。写真 8-1(a)は主回路面であり、チョークコイル･入出力コン

デンサ･MOSFET等が搭載されている。一方、写真 8-1(b) は制御回路面であり、DSP･ゲートド

ライバ･検出回路等が実装されている。 

搭載部品は全て表面実装品であり、特筆すべきは、F2808に 100ピンの BGA品を採用したこ

とである。このDSPは、1/4ブリックサイズの POLで使用したフラットパッケージ品と形状は

異なるが、動作性能は同一である。なお、プリント基板へのハンダ接続は、レントゲンを使用

し、透過確認が行われている。 

1/4ブリックサイズPOLにおいて面積を占有していたDSPへの電源電圧供給用 LDOは、1.8V

と 3.3V出力をそれぞれ分割化して小面積化を図り、制御回路面へ移動した。さらに、実動作に

直接必要のない通信用コネクタや JTAG コネクタは外部に移動して、より小形化ができるよう

に配慮している。プリント基板は、8 層構造による高密度配線を実現しており、POLの小形化

に大きく貢献している。 
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(a) 主回路面 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

(b) 制御回路面 

 

写真 8-1 1/8ブリックサイズデジタル制御 POL 
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6-6-2 提案手法による負荷急変特性 

提案手法による負荷急変時における出力電圧変動の測定結果を図 6-4(a),(b)に示す。各測定に

おいて、予測係数 α をそれぞれ 0.5・1.0・1.5・2.0の設定とし、これらに対して、負荷は無負荷

から 5A、および、5Aから 10Aの範囲で急変させる。測定の結果、予測制御のない基本特性と

比較して出力電圧変動は抑制され、α=1.5の場合の変動値は、目標に設定した 100mV以下であ

る 95mVまで減少していることが分かる。 

予測係数 α=1.5と α=2.0の場合の負荷急変波形を、それぞれ図 6-5の(a)と(b)に示す。図 6-4(b)

の α=2.0 の条件では、変動値約 90mV まで減少するが、目標電圧への復帰時において振動が起

きていることが分かる。これは、制御式における予測の度合いが強くなったために、予測され

た誤差量の行き過ぎが大きくなり、その結果、次周期の制御量演算において反動が発生し、こ

れが繰り返されて起きた現象と考えられる。このことから、α の設定は 1.0から 1.5程度が限界

と判断できるが、変動値の抑制最大値が得られる α は 2.0であるともいえる。 

以上のように、DSPを用いたデジタル制御 POLにおいて、プログラム動作による予測制御手

法の導入により、応答帯域の拡大、および、フィードフォワード効果による安定性の確保がな

され、負荷急変に対する応答特性を改善し、出力電圧変動値が抑制されることが確認できた。

また、提案手法は、応答特性を向上させるために、制御式における係数の試行錯誤によるチュ

ーニングやデジタル再設計の繰り返し作業を要さず、予測係数 α の直感的な調整のみで評価を

行うことが可能である。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 



 95 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

(a) 負荷電流変動範囲：0 から 5A 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 (b)負荷電流変動範囲：5Aから 10A 

 

図 6-4 提案手法による出力電圧変動特性 
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(a) α=1.5の場合 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

(b)  α=2.0の場合 

 

図 6-5 提案手法による負荷急変波形 
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6-6-3 提案手法による周波数応答特性 

実機動作において測定した、提案手法によるボード線図から得られる周波数応答特性を図

6-6(a),(b)に示す。図 6-6(a)は、予測係数 α に対するゼロクロス周波数の特性であり、α の増加に

対してゼロクロス周波数が増し、図 6-2(a)で示したシミュレーションによる特性と同様に、応

答帯域の拡大が確認できる。また、図 6-6(b)は、予測係数 α に対する位相余裕の特性であり，α

の増加に対して位相余裕は増していくが、図 6-2(b)で示したシミュレーションの特性と同様に、

α=2.0 において位相余裕数値の逆転現象が再現している。このことから、予測係数 α は安定し

た動作範囲を超えていることが理解できる。 

また、図 6-2(a)のシミュレーションによる特性と図 6-6(a)の実測結果を比較すると、α の増加

と共に、双方のゼロクロス周波数の差異が大きくなることが分かる。この理由は、第 5 章 5-5

節で考察したシミュレーションと実機による動作条件の差が現れていると推測する。しかし、

シミュレーションと実機による測定データは共に、提案手法が実現する動作傾向を示しており、

解析結果は妥当であると判断する。 
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(a) αに対するゼロクロス周波数特性 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

(b) αに対する位相余裕特性 

 

 

図 6-6 実測による提案手法の周波数応答特性 
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6-7 むすび 

 第 6章では、アナログ制御、および、ハードウェア方式によるデジタル制御 POLに対して、

ソフトウェア方式によるデジタル制御の優位性を示すため、式化した推定動作を可能とする予

測制御をプログラマブルな DSP によって導入した。高速な制御演算が必要となる POL に対し

て予測制御を適用するには、従来とは異なる推定手法を立案することが求められていた。この

ため、本論文では、線形 1次推定によるフィードフォワード型予測制御方式を提案した。この

提案方式は、DSPによるプログラム動作により、検出方法が簡素な従来の電圧制御方式を維持

しつつ、高スイッチング周波数動作を要する POLにおいても高速応答を実現することができる。

さらに、高スイッチング周波数動作にもかかわらず、毎周期の制御演算を可能としている。本

制御手法は、シミュレーションによる検証後にプログラム化され、新たに製作した 1/8 ブリッ

クサイズ POLに搭載された BGAタイプのDSPに移植し、実機による負荷急変特性が測定され

た。この実験の結果、出力電圧変動値が、基本特性である 135mV から 33%減である 90mV と

なり、さらに目標値である 100mVに対しては、10%減まで抑制されることが確認され、本手法

の有効性を示すことができた。 

以上より、プログラマブルなDSPによるデジタル制御 POLの知的制御化と高速応答の実現

により、ソフトウェア方式の優位性を示したと共に、デジタル制御電源に対して、今後の方向

性を示すことができた。 
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第７章 結論 

 

低電源電圧･大電流定格の LSI負荷は、動作モードの変更に伴い、電流が急激に変化する特

徴を有している。この急激な電流変化が、LSI負荷への電源供給ラインにおける配線インピー

ダンスに作用して大きな電圧変動が発生し、LSI負荷に電源障害を引き起こす問題がある。こ

の問題に対しては、POLを LSI負荷の直近に配置する方法が有効とされている。しかし、LSI

負荷の電源電圧は、消費電力を抑えるため、さらに低下する傾向にあり、許容電圧範囲は縮小

している。POLがコンデンサを増強せずに負荷急変に対応するためには、制御動作による高速

応答化が求められる。POL製品においては、通常、従来のアナログ電圧制御方式が多く用いら

れている。電圧制御は回路構成が簡素でコスト的長所が大きく、製品化に向いているが、応答

性能の向上には限界があるため、プログラマブルDSPを応用した、デジタル制御 POLによる

高速応答の実現が期待されている。ソフトウェア方式によるデジタル制御を実現するDSPによ

って、回路を複雑化･大規模化することなく、高速応答に適した制御方式がプログラム動作によ

って具体化され、さらに、製品化への期間短縮も可能と考える。 

POLは、応答性能向上を理由とする高帯域化のため、高い共振周波数の LCフィルタ、高ス

イッチング周波数動作が設定され、加えて、低オンデューティによる低出力電圧動作を特徴と

する。さらに、DSPを応用したデジタル制御 POLの実現、並びにソフトウェア方式を利用する

意義を示すにあたり、以下に述べる課題１から課題４を解決する必要がある。 

１．DSP が内蔵する ADC は、低電圧かつ負荷急変時の変動に対し、高い精度と変換速度を維

持しつつ、取得データを演算部に供給することが求められる。しかし、入力電圧値と変換速度

に対し、変換されたデータに含まれる誤差を最小にする設定の決定方法が不明確である。一方、

高分解能の DPWM は、高スイッチング周波数動作において、低オンデューティの PWM 信号

が連続性を有すように、精度良く生成しなければならない。しかし、DSP の CLK 周波数と

DPWMの分解能に一致性がないため、PWM信号が精度良く生成されない可能性がある。 

２．応答の高帯域化を理由に、LCフィルタの定数によって高い共振周波数が設定されるため、

一般に用いられる PI制御では、出力電圧波形が振動的となって安定動作が困難である。このた

め、高速応答と安定動作を両立する、POLに有効な制御式を設計する必要に迫られる。しかし、

POL用のデジタル制御式は、アナログ回路とは異なり、経験と直感によって構築することは困

難であるため、制御式導出手順の明確化を要する。 

３．フルデジタル制御電源では、AD 変換や制御演算等の処理が冗長となり、無視できない遅

延要素となる。さらに、固定スイッチング周波数動作の場合、PWM 信号の更新が 1 周期遅れ

て、遅れがより増大して応答性能が著しく損なわれる危険性がある。高速応答が重要視される

POLでは、これらの遅れが応答性能向上にあたっての制約となるため、その実現にあたっては、

遅延要素への対処が強く求められる。 

４．従来のデジタル制御 POL製品においては、制御方式がアナログ回路からの置き換え、試行
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錯誤の調整作業を伴う等があり、その優位性は未だ確立されていないと考える。デジタル制御

を POLに適用し、かつ、ソフトウェア方式の優位性を示すには、プログラマブルなDSPの利

点を生かして、従来の電圧制御方式を維持しつつ、上述の遅れ要素に対処するための高度な制

御手法を立案、並びに、具体化し、実機において高速応答を達成することが求められる。 

以上に述べた、POLの制御特徴とDSPによるデジタル制御の課題を念頭に、本論文で対象と

する POLの入出力条件･負荷条件･主回路動作環境･負荷急変時の出力電圧変動目標値を基本的

に以下のように定めた。 

入力電圧：12V，出力電圧/電流：1V/10A，スイッチング周波数：500kHz，電流変動範囲：50%

（0-5A or 5A-10A），スルーレート：10A/µs，出力電圧変動目標値：100mV以内 

さらに、実機動作の前に、以下の検討と決定を行った。 

① POLの主回路を設計して LCフィルタの定数は L=0.47µH，Cout=282uFに定め、続いて、高

スイッチング周波数動作と低出力電圧動作の要件を満たすことが可能なDSPとして、F2808を

選定した。さらに、POLの回路動作を定式化し、計算による出力電圧変動の推測を可能にした。 

② DSPが内蔵するADCに対して、各種入力電圧･変換速度に関する標本誤差と誤差分散の評

価を実施し、高速応答･低電圧動作に最適と考えられるADC-CLK周波数を決定した。また、遅

れ時間の少ないADCの変換方式、ADCの取得データに対する移動平均の方法を決定した。 

③ DSPが内蔵するDPWMが、低オンデューティの PWM信号を精度良く生成するため、DSP

の CLK速度とDPWMの分解能の重みが一致性をもたせるように、演算された制御量データが

格納されるメモリにおいて、小数から整数への繰上げを整合させる数値処理方法を決定した。 

④ 共振周波数に対応した高帯域位相補償が可能な制御回路から、高速応答用のデジタル制御式

を導出する手順を示し、さらに、処理時間を低減するため、次数を減らした制御式を確立した。 

 以上①から④の検討と決定により、上述の POLの制御特徴、および、課題１と課題２の解決

を図った後、試作した 1/4ブリック POLに搭載されたDSPに、上記解決内容をプログラム化

して実装した。また、実機試験によって得られた、負荷急変時における出力電圧変動の基本特

性を目標数値以内に抑制するため、以下の制御手法を提案した。 

⑤ 制御演算において使用されるAD変換された出力電圧データの取得タイミングを調整し、こ

のタイミングを次周期に近付ける時間管理がなされた操作により、制御遅れ時間を短縮する。 

⑥ 制御演算処理を分割し、分割された後処理を次周期開始時点に移動させることで、ADCの

データ取得タイミングをより次周期に近付けることを可能にし、制御遅れ時間を短縮する。 

 以上⑤、⑥の提案手法をプログラム化してDSPに実装し、負荷急変時の出力電圧変動値が、

基本特性から40%、目標数値に対して20%抑制されたことを確認し、課題３の解決を結論した。 

さらに、DSPを用いたデジタル制御 POLの工学的応用として、以下の内容を実施した。 

⑦制御遅れを補償する知的な制御手法として、離散的に検出した出力電圧の変動傾向から、誤

差量を線形推定するフィードフォワード型予測制御を提案した。 

⑧ 新たに製作した 1/8ブリックサイズの POLに搭載された、BGAタイプのDSPに、提案した

予測制御手法をプログラム化して移植した。 
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 以上⑦の提案手法、並びに、⑧の超小形デジタル制御 POLを使用し、負荷急変時の出力電圧

変動値が、基本特性から 33%、目標数値に対して 10%抑制されたことを確認し、課題３と課題

４の解決を結論した。 

以上より、第1章で提起した、DSPデジタル制御POLにおける問題に対して、第2章のハード

ウェア設計・DSPの選定、第3章のDSP周辺機能の最適使用検討、第4章の高速応答に適したデ

ジタル制御式検討と机上検証、第5章の制御遅れ時間の短縮手法提案と実機検証、さらに、第6

章の工学的応用で提案した、予測制御手法の適用によって示されたように、高速応答電源であ

るPOLにおいて、DSPを応用したデジタル制御の優位性と新規性を明らかにできたことを結論

とする。 

本研究で対象としたデジタル制御POLにおいて、負荷急変時の出力電圧変動を例えば50mV以

下に抑制するためには、応答帯域のさらなる拡大を要する。これには、制御式をより多次化す

る方法が考えられる。本研究で使用したデジタル制御式は、その導出にあたり、デジタル再設

計の手法を用いているが、より多次の制御式を得るのであれば、直接設計の手法を試す必要が

ある。また、基本制御方式である電圧制御を電流制御等の他方式に置き換える方法も考えられ

る。さらに、高速応答用の最適な制御式を検討するのであれば、より知的な手法の検討が必要

となる。これらは、今後の検討課題である。 

 競争が激化する電源市場においてメーカが生き残りを図るには、電源の永遠のテーマとされ

る、小形化･高効率化･低コスト化に取り組み続けると同時に、高い安全性･高付加価値･諸規制

への対応を実現していくことが求められる。特に、車の電動化･電子化が大きく進み始めた現在、

DC-DC電源のみならず、モータ制御の分野においても、デジタル制御技術はこれらの課題を克

服するため、益々必要性を増していくであろう。また、通信機用電源、車載用電源は、共にネ

ットワークと連なり、様々な動作モードによる運転要求がされることも予想される。さらに、

個別に複雑化する電源回路への要求に対して、知的制御手法が必要とされる場面も数多く現れ

る可能性があり、デジタル制御とソフトウェアの技術が占める割合は増え続けていくであろう。 

今後は、上記の課題や諸要求の解決が可能と考えられる、各種DSP･CPUの特徴を活かしたデ

ジタル制御電源技術、および、各種制御手法の電源回路への応用に関する研究･開発に努めたい。

対象となる電源技術は、コンバータ制御･インバータ制御･バッテリマネジメント等多岐にわた

る。これらの技術開発に取り組むことで、会社と社会への貢献を果たしていきたい。 
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