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あらまし 本論文は，スイッチング電源をディジタル制御により，電圧・電流制御法を用いて高精度の定電圧
電源を実現する方法を示している．ディジタル制御スイッチング電源においては，制御パラメータ決定法が十分
確立しておらず，種々の方法が提案されている段階であり，思考錯誤によるチューニングが必要である．本論文
では，このパラメータ決定の一方法として，スイッチング電源回路とコントローラによる閉ループ特性を，制御
性を示す帯域幅から決定した二次遅れの参照モデルに一致させる部分的モデルマッチングを提案している．この
方法を用いると，帯域幅の決定により一義的に制御パラメータが決定でき，チューニングが簡素化される．制御
パラメータと出力特性の関係をシミュレーションと実験により確認し，得られた特性を活用した部分的モデル
マッチングにより最適なパラメータを求めることができ，十分実用的であることが示されている．

キーワード スイッチング電源，ディジタル制御，電圧・電流制御

1. ま え が き

スイッチング電源は，小形・軽量・高効率により各

種機器の電源として使用され，その用途は広範囲に及

んでいる．これらの電源の制御回路は，用途に応じた

専用のアナログ制御 IC が使用され，リチウムイオン

電池に代表される高性能二次電池を充電するような高

精度を必要とする電源でも十分な性能が得られてい

る [1], [2]．しかし，一定な電圧を出力する電源であれ

ば特に問題はないが，状況に応じて出力電圧の変更や

出力を ON-OFFする電源の場合，アナログ制御では

回路が複雑になり，現在はマイコンとの組合せにより

目的を達成している [3]．

一方ディジタル制御は，ソフトウェアで制御するた

め出力電圧の変更が容易であり，回路も簡素化される．
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また，アナログ制御で問題となる温度ドリフトや経年

変化が少ないため，高精度電源の要件を備えている．

しかし，ディジタル制御では種々の制御法が提案され

ている段階である．これらの制御法は，必要な性能を

得るための制御パラメータ決定が思考錯誤であり，最

適な制御性能が得られるまでに多くの時間が必要であ

る [4]～[6]．

このような中で，比較的容易に高精度が得られる制

御法として，リアクタ電流と出力電圧をフィードバッ

クし，電圧コントローラと電流コントローラを直列に

実装し，電圧と電流の二重ループで制御する方法（以

降電圧・電流制御法と称す）[7]が知られており，ディ

ジタル制御の適用も報告されている [8]．この制御法を

適用した文献 [8] では，閉ループの固有周波数と減衰

比からパラメータ決定が試みられており，思考錯誤を

簡素化する方法として有効であるが，パラメータの導

出過程が示されていないため実用化に対しては更なる

研究が期待される．

本論文では，電圧・電流制御法を適用したディジタ

ル制御電源におけるパラメータ決定法として，電源回

路と PIコントローラによる閉ループ特性を，文献 [8]
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の固有周波数の代わりに，制御性が直感的に分かる帯

域幅により決定した二次遅れの参照モデルに一致させ

る部分的モデルマッチングを提案している．部分的モ

デルマッチングを適用するにあたり電源の制御性の検

討を行い，外乱に対する出力電圧変動を示す閉ループ

伝達関数を導出し，シミュレーションと実機試験によ

り，本論文が検討した制御理論の正当性を検証し良好

な結果を得ている．更に，電圧・電流制御法では，安

定性に関して電圧制御と電流制御を個別に検討可能で

あり，コントローラのパラメータの広範囲な変化に対

して安定であることを示している．電圧・電流制御法

に部分的モデルマッチングを適用すると，電圧・電流

コントローラのパラメータを決定しなければならない

が，外乱に対して望ましい応答を得るパラメータを一

度に検討することは困難であるため，電圧制御と電流

制御に個別に部分的モデルマッチングを適用し，その

出力特性を検討している．その結果，個別に部分的モ

デルマッチングを適用しても，望ましい出力性能を求

めることが可能であり，得られた結果は本論文が目標

とする高精度電源の仕様を満足している．

2. 対象電源回路と仕様

本論文では，ディジタル制御を用いたスイッチング

電源に，出力電圧とリアクタ電流をフィードバックし

二重ループで制御する電圧・電流制御法を適用し，リ

チウムイオン二次電池を定電圧充電可能な高精度の出

力特性が得られる制御パラメータの決定法を確立する

ことを目的とする．一般的にスイッチング電源の制御

に関する出力特性の評価項目は， 1©入力電圧と負荷の
変動に対する出力電圧精度， 2©商用周波数成分のリプ
ル電圧圧縮， 3©負荷変動に対する過渡変動電圧が考え
られる．本研究の対象である高精度電源では 1©と 2©が
重要であり， 3©は必須ではないが過渡変動は少ない方
が望ましいので検討に加え，これらを評価して制御パ

ラメータ決定の有効性を検討する．

本研究では，小容量から大容量まで実現でき，安定

した電流制御が行えるフォワードコンバータを研究対

象とし，図 1 (a)にその電源回路を示す．特に， 2©の
リプル電圧の評価ができるように，入力に整流回路を

加えた AC–DCコンバータとしている．表 1 (a)の仕

様に示すように，リチウムイオン電池を定電圧充電可

能な高精度で低リプル電圧の電源である．電源回路の

構成部品の詳細を表 1 (b)に示し，おおむねアナログ

制御電源と同等な設計により得られた値であり，ディ

図 1 スイッチング電源回路
Fig. 1 Switching converter.

ジタル制御であっても電源回路はアナログ制御と変わ

らない．

制御は図 1 (b)のブロック図のように，電圧・電流

制御法を適用する．まず，出力電圧を検出し A–D 変

換器により数値化し，基準電圧との差を計算して誤差

電圧を求め，それをディジタル演算し結果を電流指令

とする．次に，リアクタ電流を検出抵抗 Rs の両端電

圧から検出して A–D変換器により数値化し，電流指

令との差を計算して誤差電流を求め，それをディジタ

ル演算し結果を PWMにて時比率に変換し，スイッチ

ングトランジスタを ON-OFF制御する．

図 1 (c)に具体的な制御回路と表 1 (c)に制御のハー

ドウェア仕様を示す．この回路では，高速 A–D 変換

器，高速高分解能の PWM 等の周辺回路が内蔵され

た電源制御用の DSPを使用し，簡素な回路と少ない

ソフトウェア負担でディジタル電源を実現する．特に，

この DSPでは PWMと連動したタイマにより，正確

に指定したタイミングでサンプルホールドできる．そ

の結果，平均リアクタ電流であるスイッチングパルス

幅の 1/2の点の電流値を A–D変換することが可能で

あり，リアクタ電流に含まれるリプル電流によるサン
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表 1 スイッチング電源の仕様と構成部品
Table 1 Specifications and components of switching

converter.

(a) Input and output specifications

Rated input voltage AC 100V

Rated output voltage DC 15 V

Output current DC 2 A max

Output voltage stability DC 15 V±0.1%

Output voltage ripple 50mVp-p

(b) Components of converter

Input capacitor (Cip) 220 µF

Switching transistor (Q) 2SK2370

Equivalent transistor resistance (rq) 0.1Ω

Transformer winding ratio (n) 94/32

Transformer primary resistance (rt1) 0.262Ω

Transformer secondary resistance (rt2) 0.035Ω

Diode (D1, 2) YG911S2R

Equivalent diode resistance (rd) 0.05Ω

Filter reactor (L) 1.2mH

Filter reactor resistance (rL) 0.165Ω

Filter capacitor (Cf ) 330 µF×2

Parasitic resistance of Cf (ESR) (rc) 0.05/2Ω

Current detection resistor (Rs) 0.5Ω

Load (R) 7.5Ω

(c) Hardware sepecifications of digital controller

Processor TMS320F2808

Processor clock 100MHz

Analog to digital converter 12 bit

Analog input voltage 3V

Sampling frequency 48 kHz

Switching frequency 48 kHz

プル値のばらつきを抑制できる．また，出力電圧とリ

アクタ電流は，A–D 変換器の入力に対応した電圧に

オペアンプを用いて分圧と増幅を行っている．本研究

の対象は高精度電源であるので，温度ドリフトが少な

く安定性が良好であることが望まれる．そのため，電

流検出抵抗 Rs の値を小さくし電流検出電圧値が小さ

くなると，オペアンプの増幅比率が大きくなり温度ド

リフトやノイズ等の影響を受け電流変換精度が悪化す

る．そこで，電流検出電圧を比較的大きな値としアナ

ログ電源より電流検出抵抗値は大きくしている．

3. 提案制御法

3. 1 対象電源回路のモデル化

制御パラメータと出力性能の関係を明らかにして，

最適な制御パラメータを得る方法を検討するために

は，まずスイッチング電源回路の特性を理解する必

要があり，図 1 (a) の電源回路をモデル化した等価

回路を図 2 に示し，その回路定数は表 1 (b) を適用

する．この回路では，トランスの一次回路を二次に

換算し，入力電圧 vi と入力抵抗 ri は，vi = Vip/n，

図 2 スイッチング電源の等価回路
Fig. 2 Equivalent circuit of switching converter.

ri = (rq + rt1)/n2 + rt2の関係となる．

図 2 の回路に状態平均化法を適用して状態方程式

を求める [9]．入力電圧を vi，リアクタ電流 iL と出力

電圧 vo を状態変数 x と出力変数 y に設定する．状

態方程式を式 (1)として，トランジスタ Q が ON の

ときのシステム行列を A1，入力行列を B1，出力行

列を C1とし，トランジスタが OFFと時比率 Ds を

用いて平均化したそれぞれの行列を，A2，B2，C2，

A，B，C とする．本論文では，入力抵抗 ri とコンデ

ンサの内部抵抗 rc は解析の結果影響が小さいので省

略する．その結果，各行列は式 (2) となる．ただし，

r = rd + rL + Rs である．

ẋ = Ax + Bvi y = Cx

x = y =
[

iL vo

]T (1)

A1 = A2 = A =

[
− r

L
− 1

L
1

Cf
− 1

Cf R

]

B1 =
[

1
L

0

]T

B2 = 0

B =
[

Ds
L

0

]T

C1 = C2 = C =

[
1 0

0 1

]
(2)

3. 2 出力電圧安定化法

安定化を検討するための動特性は，定常状態におい

て状態変数を X，出力を Y，入力電圧を Vi，時比率

を Ds，負荷を R としたとき，状態変数が ΔX，出

力が ΔY，入力電圧が ΔVi，時比率が ΔDs，負荷が

ΔRの各微少変動が生じたときの小信号低周波動特性

の伝達関数は，式 (3) として示されている [9]．なお，

状態変数 ΔX と出力 ΔY はともにリアクタ電流の変

動 ΔIL と出力電圧の変動 ΔVo である．式 (3) に式

(2)の各行列を代入し，入力電圧の変動ΔVi と時比率

の変動 ΔDs に対するリアクタ電流の変動 ΔIL と出

力電圧変動 ΔVo の関係を求めると式 (4)，(5)が得ら

れる．
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ΔX(s) = (sI − A)−1
[
BΔVi(s)

+ {(A1−A2)X + (B1−B2)Vi}ΔDs(s)

+
∂A

∂R
XΔR(s)

]
ΔY (s) = CΔX(s)

+ (C1 − C2)XΔDs(s) +
∂C

∂R
XΔR(s)

(3)

ΔIL(s)

ΔVi(s)
= DsPi(s)

ΔVo(s)

ΔVi(s)
= DsPp(s)

(4)

ΔIL(s)

ΔDs(s)
= ViPi(s)

ΔVo(s)

ΔDs(s)
= ViPp(s)

(5)

ここで，式 (4)，(5)中の Pp(s)と Pi(s)は，式 (2)か

ら求めた入力電圧 vi 対出力電圧 vo の伝達関数と入力

電圧 vi 対リアクタ電流 iL の伝達関数の分子に存在す

る時比率 Ds を除いた伝達関数であり，式 (6)，(7)で

示される．

Pp(s) =

1
LCf

s2+
(

r
L

+ 1
Cf R

)
s+ 1

LCf

(
1+ r

R

) (6)

Pi(s) =
1

L

s + 1
Cf R

s2+
(

r
L

+ 1
Cf R

)
s+ 1

LCf

(
1+ r

R

) (7)

次に，式 (4)～(7) の関係をブロック図に表すと

図 3 (a) のように，入力電圧の変動 ΔVi と時比率

の変動 ΔDs を入力し，リアクタ電流の変動 ΔIL と

出力電圧の変動 ΔVo を出力する伝達関数の関係が得

られる．図 3 (a)のブロック図に，出力電圧の変動と

リアクタ電流の変動をフィードバックし，電圧コント

ローラと電流コントローラを接続して閉ループを構築

すると図 3 (b)の二重ループ制御のブロック図が得ら

れ，閉ループのシステムが構築できる．

図 3 (b)は，出力電圧の変動ΔVo と基準電圧の変動

ΔVr との差を計算して誤差電圧を求め，誤差電圧を

電圧コントローラ Gcv(s)で演算しその結果にWvi の

定数を乗じて電流指令の変動 ΔIr に変換する．次に，

このΔIr とリアクタ電流の変動 ΔIL の差を計算して

誤差電流を求め，誤差電流を電流コントローラ Gci(s)

で演算し，演算結果を PWM定数であるWdを乗じて

時比率の変動ΔDs に変換して制御する．なお，Fi と

図 3 電源回路と閉ループブロック図
Fig. 3 Block diagram of switching converter and

closed loop.

Hi はΔIL とΔIr を，Fv と Hv はΔVo とΔVr をそ

れぞれ内部電圧（A–D 変換値）に変換する係数であ

る．また，Gcv(s) と Gci(s) は式 (8)，(9) に示す PI

コントローラを適用する．

Gci(s) =
Kci(s + ai)

s
(8)

Gcv(s) =
Kcv(s + av)

s
(9)

3. 3 システムの安定性の検討

図 3 (b) のブロック図から時比率の変動 ΔDs は，

状態変数ΔX と基準電圧の変動ΔVr を用いて式 (10)

のように表せる．

ΔDs = bvΔX + bvrΔVr

bv =
[
−FiWdGci(s) −FvWdGcv(s)Gci(s)

]
bvr = HvWdGcv(s)Gci(s)

(10)

ただし，HiWvi = 1である．式 (10)を式 (3)に代入

して整理すると式 (11)の伝達関数が得られる．

ΔX(s) = (sI − A − B1Vibv)−1
[
BΔVi(s)

+B1VibvrΔVr(s)+
∂A

∂R
XΔR(s)

] (11)

式 (11)に，式 (8)，(9)のコントローラを適用して出力

電圧に関する伝達関数を求める．入力電圧の変動ΔVi

に対する出力電圧の変動ΔVoは式 (12)，基準電圧の変

動ΔVr に対する出力電圧の変動ΔVo は式 (13)，負荷

の変動ΔRに対する出力電圧の変動ΔVo は式 (14)と

求められる．なお，3式とも分母は共通である．また，
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リアクタ電流と基準電流及び出力電圧と基準電圧はそ

れぞれ同じ大きさに設定するので Fi = Hi，Fv = Hv

であり，Qv = FvKcv = HvKcv，Qi = KciWdVi で

ある．

Gi(s)=
ΔVo(s)

ΔVi(s)
=

Mis
2

s4+p3s3+p2s2+p1s+p0

Mi =
Ds

LCf

p3 =
r

L
+

1

CfR
+

FiQi

L
(12)

p2 =
1

LCf

(
1+

r

L

)
+

Qi

L

{
Fi

(
ai+

1

CfR

)
+

Qv

Cf

}
p1 =

Qi

LCf

{
Fiai

R
+Qv(ai+av)

}
p0 =

QvQiavai

LCf

Gr(s)=
ΔVo(s)

ΔVr(s)
=

Mr(s
2 + m1s + m0)

s4+p3s3+p2s2+p1s+p0

Mr =
QvQi

LCf
m1 = av + ai m0 = avai

(13)

GR(s)=
ΔVo(s)

ΔR(s)
=

MRs(s2 + n1s + n0)

s4+p3s3+p2s2+p1s+p0

MR =
Vo

CfR2
n1 =

r + FiQi

L
n0 =

FiQiai

L

(14)

以上により，外乱である入力電圧，基準電圧，負荷の

各変動に対する出力電圧の変動が求められた．

式 (12)～(14) の外乱に対するステップ応答にラプ

ラス変換の最終値の定理を適用する．式 (12) は，分

子に sの 2乗の項があり，出力電圧は入力変動に対し

て偏差は残らずもとの状態に復帰する．式 (13)では，

分子と分母は同じ値になり，出力電圧の変動は基準電

圧の変動に追随して制御される．式 (14) の負荷変動

では，分子に sの項があり，出力電圧は負荷の変動に

対して偏差は残らずもとの状態に復帰することが分か

る．以上のように，閉ループシステムにおいては，出

力電圧の変動は基準電圧の変動に追随して制御される．

基準電圧は一定値であるので，出力電圧も一定値に制

御される．

本研究では，図 3 (b)に示すようにリアクタ電流と

出力電圧とをフィードバックし，電圧コントローラと

電流コントローラを直列に実装し二重ループで制御し

ている．そこで，入力電圧と基準電流の各変動に対す

るリアクタ電流の変動の関係を示す伝達関数を求める．

図 3 (b)から，時比率の変動 ΔDsを状態変数ΔXと基

準電流の変動ΔIrを用いて表すと式 (15)が得られる．

ΔDs = biΔX + birΔIr

bi =
[

−FiWdGci(s) 0

]
(15)

bir = HiWdGci(s)

式 (3)に式 (15)を代入して整理すると式 (16)の伝達

関数が得られる．

ΔX(s) = (sI − A − B1Vibi)
−1

[
BΔVi(s)

+B1VibirΔIr(s)+
∂A

∂R
XΔR(s)

] (16)

式 (16) に，式 (8) に示す電流コントローラを適用し

てリアクタ電流に関する伝達関数を求める．入力電

圧の変動ΔVi に対するリアクタ電流の変動ΔIL は式

(17)，基準電流の変動ΔIr に対するリアクタ電流の変

動 ΔIL は式 (18) と求められる．なお，式 (17) と式

(18)の分母は共通である．

Gii(s)=
ΔIL(s)

ΔVi(s)
=

Niis(s + b0)

s3 + q2s2 + q1s + q0

Nii =
Ds

L
b0 =

1

CfR

q2 =
r

L
+

1

CfR
+

FiQi

L
(17)

q1 =
1

LCf

(
1+

r

R

)
+

FiQi

L

(
ai+

1

CfR

)
q0 =

FiQiai

LCfR

Gir(s)=
ΔIL(s)

ΔIr(s)
=

Nir(s
2 + c1s + c0)

s3 + q2s2 + q1s + q0

Nir =
HiQi

L
c1 =ai+

1

CfR
c0 =

ai

CfR

(18)

以上により外乱である入力電圧と基準電流の変動に対

するリアクタ電流の変動が求められた．

式 (17)，(18)の外乱に対するステップ応答にラプラ

ス変換の最終値の定理を適用すると，式 (17) は分子

に sの項があるため入力電圧の変動に対して偏差は残

らずもとの値に復帰し，式 (18) は分母と分子が同じ

値となりリアクタ電流の変動は基準電流の変動に追随

して制御される．以上の結果，電流制御は定常状態で

は Gir(s) = ΔIL(s)/ΔIr(s) = 1と制御される．

本論文では，5.において部分的モデルマッチングを

用いたコントローラのパラメータ決定法を提案してい

る．電圧・電流制御法では，電圧コントローラと電流コ

ントローラのパラメータを決定しなければならないが，

パラメータの数が多いため同時にすべてのパラメータ
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図 4 電圧制御ブロック図
Fig. 4 Block diagram of voltage control.

を決定することが困難である．そのため，電流コント

ローラによる電流制御と電圧コントローラによる電圧

制御とに分けて検討することにより，パラメータ決定

が容易になる．そこで，電流制御は Gir(s) = 1 と制

御されるので電流制御を省略した基準電圧の変動ΔVr

に対する出力電圧の変動 ΔVo の伝達関数を求める．

式 (13)は図 4 のブロック図のように伝達関数Gx(s)

を用いて表すことができ，この Gx(s) の中に式 (18)

のGir(s)が含まれる．基準電圧の変動と出力電圧の変

動の差を誤差電圧ΔVeとすると，Gx(s) = ΔVo/ΔVe

である．この誤差電圧 ΔVe と状態変数 ΔX を用いる

と時比率の変動 ΔDs は式 (19)で表せる．

ΔDs = biΔX + birWviGcv(s)ΔVe (19)

式 (19)を式 (3)に代入し整理すると式 (20)の伝達関

数を得る．

ΔX(s) = (sI − A − B1Vibi)
−1

[
BΔVi(s)

+B1VibirWviGcv(s)ΔVe(s)+
∂A

∂R
XΔR(s)

](20)

式 (20)から，誤差電圧の変動ΔVe と出力電圧の変

動 ΔVo の伝達関数 Gx(s) を求めると，式 (21) のよ

うに基準電流の変動対リアクタ電流の変動の伝達関数

Gir(s)との積の伝達関数が得られる．

Gx(s)=
ΔVo(s)

ΔVe(s)
=Gir(s)

QvWvi(s + av)

CfHvs(s+ 1
CfR

)
(21)

ここで Gir(s) = 1 とおくと，電流制御を省略した基

準電圧の変動に対する出力電圧変動の伝達関数Gvr(s)

が式 (22) として求められ，電流制御と電圧制御を個

別に検討できる．

Gvr(s) =
ΔVo(s)

ΔVr(s)
= Nv

s + d0

s2 + e1s + e0

Nv =
QvWvi

Cf
d0 = av (22)

e1 =
1

CfR
+

QvWvi

Cf
e0 =

QvWviav

Cf

式 (22)の基準電圧の変動に対するステップ応答にラ

プラス変換の最終値の定理を適用すると Gvr(s) = 1

となり，基準電圧の変動に追随して出力電圧の変動は

制御されることが分かる．

4. 提案制御法の検証

3.で述べた制御理論の正当性をシミュレーションと

実機試験の比較により検証するとともに，得られた結

果を本研究の目的である部分的モデルマッチングに応

用する．本研究では，2.に示す 1©入力電圧と負荷の変
動に対する出力電圧精度， 2©商用周波数成分のリプル
電圧圧縮， 3©負荷変動に対する過渡変動電圧に対して
シミュレーションと実機試験により出力特性を求める．

4. 1 シミュレーションによる出力特性の導出

1©の入力電圧と負荷の変動に対する出力電圧精度は，
式 (12)の入力電圧変動と式 (14)の負荷変動に対する

出力電圧変動式から，変動後の定常状態では出力電圧

の偏差は生じないことが示されている．また，式 (13)

から一定な基準電圧に対して出力電圧は一定に制御さ

れる．

2©のリプル電圧圧縮は，式 (12) の入力電圧の変動

ΔVi に入力リプル電圧を代入することより求められ

る．図 1 (a)の電源回路の入力コンデンサ Cip の両端

電圧 Vip に含まれるリプル電圧は，商用周波数の 2倍

の基本波と高調波からなり，二次に換算した電圧は式

(23)である．ただし，四次以降も高調波が存在するが

微少な値であるため省略している．

ΔVi = 1.279sin(ωt) + 0.325sin(2ωt)

+ 0.0833sin(3ωt) + 0.016sin(4ωt) (23)

式 (23)のリプル電圧を式 (12)に与え，式 (8)，(9)の

電圧・電流コントローラの比例ゲイン Kcv，Kci と積

分時間 tv，ti に対する出力リプル電圧を，MATLAB

シミュレーションにより求めた．なお，積分時間は

ti = 1/(Kciai)，tv = 1/(Kcvav) である．本研究は

ディジタル制御を適用しているため，コントローラは

双一次変換により離散化した式を用いる．式 (8)，(9)

を離散化すると式 (24)，(25) となり，Ts はサンプリ

ング周期で 20.83 μsである．

Gci(z) =
K0i + K1iz

−1

1 − z−1

K0i =
Kci(aiTs+2)

2
K1i =

Kci(aiTs−2)

2

(24)
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Gcv(z) =
K0v + K1vz−1

1 − z−1

K0v=
Kcv(avTs+2)

2
K1i=

Kcv (avTs−2)

2

(25)

シミュレーションは，Kci，Kcv，ti，tv の 4種類の

パラメータの組合せになるが，特に出力特性に対して

影響を与えるパラメータはKci，Kcv，ti である [10]．

これらの組合せにより出力リプル電圧を導出し，そ

の結果を図 5 (a)，(b)，(c) に示す．(a) は ti，tv を

0.5 msに固定し，Kci，Kcv を 1 から 20 まで変化さ

せた結果である．(b)はKci を 3，tv を 0.5msに固定

し，Kcv を 1から 20までと，ti を 0.1から 2msまで

変化させた結果である．(c)はKcv を 3，tv を 0.5 ms

に固定し，Kciを 1から 20までと，tiを 0.1から 2ms

まで変化させた結果である．なお，結果のグラフはリ

プル電圧が 50 mV 以下の目標仕様を満足する部分を

グレーで示している．

3©の負荷変動に関して，本研究で適用しているフォ
ワードコンバータに大きな負荷変動を加えると，出力電

圧はもとの値に復帰するように制御するが，PWM（時

比率）は 0.5に制限されているため PWMの飽和によ

り負荷変動に対する応答が遅れ，理論と一致しなくな

ることが予想される．また，3.2の出力電圧安定化法で

示したように微小変動としているので，負荷変動は電

流換算で定格電流の 10%とし，Ra = 8.33 Ω (1.8 A)，

Rb = 7.5 Ω (2.0A)のステップ変動とした．

一般的に電流帰還制御は動特性を改善するが，本

アプリケーションにおいては，負荷変動に対して影

響が大きいパラメータは電圧コントローラの Kcv と

tv であり，電流コントローラはほとんど影響を与え

ない [10]．そこで，Kci を 3，ti を 0.5 ms に固定し，

Kcv を 1 から 20 までと，tv を 0.1 から 2ms まで変

化させた結果を図 5 (d)に示す．

なお，式 (12)～(14) の回路定数は表 1 (b)以外に，

Vo = Vr = 15 V，Io = Ir = 2A，Fv = Hv = Vc/Vo，

Fi = Hi = Vc/Io，Wd = Ds/Vc，Wvi = Ir/Vc，

Vi = 43 V，Vc = 2.4V，Ds = 0.42としている．

4. 2 実機試験による出力特性の測定

図 1 (a) の回路に表 1 (b)の定数を適用した実機に

より，表 1 (c) のディジタル制御のハードウェアを使

用し，4.1と同様な特性測定を行った．なお，ディジ

タル演算は式 (24)，(25) を式 (26)，(27) に示す差分

方程式に変換しプログラムとして DSPに実装してい

る．ここで，U は制御量，E は電圧と電流の誤差，n

図 5 コントローラのパラメータに対する出力特性のシ
ミュレーション結果

Fig. 5 Simulation results of output characteristics for

parameters of controllers.

は現在の，n − 1は 1回前の演算であり，演算周期は

サンプリング周期と同じ 20.83 μsである．
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表 2 入力電圧・負荷変動に対する出力電圧の精度
Table 2 Output voltage stability for input voltage

and load disturbance.

Output voltage Stability

15.006V (max) 15.003V (min) 0.03%

Ui(n) = K0iEi(n) + K1iEi(n − 1) + Ui(n − 1)

(26)

Uv(n) = K0vEv(n) + K1vEv(n−1) + Uv(n−1)

(27)

1©の入力電圧と負荷の変動に対する出力電圧精度は，
表 2 に示すように最大 0.03%で，表 1 (a)の目標仕様

を十分満足する結果が得られた．

2©のリプル電圧圧縮は，シミュレーションで求めた
場合と同様のパラメータに対して出力リプル電圧を測

定しその結果を図 6 (a)，(b)，(c) に示す．なお，シ

ミュレーション結果と同様に目標仕様の 50 mV 以下

をグレーで示す．

3©の負荷変動に対する出力過渡変動電圧についても，
シミュレーションで求めた場合と同様のパラメータを

使用して測定した結果を図 6 (d)に示す．

4. 3 シミュレーションと実機試験の比較

シミュレーションと実機試験ではほぼ一致した結果

が得られ，本論文で示した制御理論の正当性が確認で

きた．したがって，部分的モデルマッチングにシミュ

レーションの適用が可能になる．また，式 (12)～(14)

はコントローラの広範囲なパラメータの変化に対して

安定である．

5. 部分的モデルマッチングによるパラメー
タの決定

5. 1 パラメータの決定法

本論文では，式 (8)，(9)に示すコントローラのパラ

メータ決定法として，電源回路とコントローラで構成

する閉ループ伝達関数を二次遅れの参照モデルに一致

させる部分的モデルマッチングを提案する．部分的モ

デルマッチングは，名前が示すように，電源の閉ルー

プ伝達関数と参照モデルとを完全に一致させるのでは

なく，出力特性を示す 2次の分母多項式の 0次と 1次

の係数を一致させるものである．

外乱に対する出力特性は，式 (12)～(14) で示され

るように，これらの式の中に電流コントローラと電圧

コントローラが含まれており，両者のコントローラは

同時に検討する必要がある．しかし，本論文では，式

図 6 コントローラのパラメータに対する出力特性測定
結果

Fig. 6 Experimental results of output characteristics

for parameters of controllers.

(18)の電流制御と式 (22)の電圧制御に個別に部分的

モデルマッチングを適用し，外乱に対して有効な制御

パラメータが求められることを検証する．
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目標特性を表す電流参照モデル Gri(s)と，電圧参

照モデル Grv(s)を式 (28)，(29)と決める．

Gri(s) =
xis + ω2

i

s2 + 2ζiωis + ω2
i

(28)

Grv(s) =
xvs + ω2

v

s2 + 2ζvωvs + ω2
v

(29)

ここで，ωi と ωv は参照モデルの固有周波数であり，

ζi と ζv は減衰比である．また，xi と xv は参照モデ

ルと閉ループの伝達関数を一致させるための係数であ

る．式 (18)，(22)の閉ループ伝達関数と式 (28)，(29)

の参照モデルの分母多項式の 0次と 1次が一致するコ

ントローラのパラメータが決定できれば，閉ループは

参照モデルと同じ特性をもつことが可能である．

まず，式 (18)の電流閉ループは 3次式になるので，

式 (28) の電流参照モデルの分母分子に任意の 1 次式

s+axを掛け式 (30)に示すように 3次式に拡張する．

Gir(s) =
xis + ω2

i

s2 + 2ζiωis + ω2
i

s + ax

s + ax
(30)

そこで，式 (18)と式 (30)の分母多項式の 0次と 1次

について個別に等式を作成し微小な不要項を省略し整

理すると，式 (8) の電流コントローラの Kci と ai は

式 (31) として回路定数と電流参照モデルの固有周波

数と減衰比から求められる．

Kci =
2ζiωiL

FiWdVi
ai =

ω2
i L

FiQi
(31)

同様に，式 (22)と式 (29)の分母多項式の 0次と 1次

について等式を個別に作成し微小な不要項を省略し整

理すると，式 (9)の電圧コントローラの Kcv と av は

式 (32) として回路定数と電圧参照モデルの固有周波

数と減衰比から求められる．

Kcv =
2ζvωvCf

FvWvi
av =

ω2
vCf

QvWvi
(32)

また，参照モデルの固有周波数を ωn，帯域幅を ωb と

し，帯域幅を決定するゲインをK，減衰比を ζ とする

と，ωn と ωb の関係は式 (33)と求められ，帯域幅を

固有周波数に変換でき，直感的に理解しやすい帯域幅

と減衰比を決定すれば，電圧・電流コントローラのパ

ラメータが一義的に決定できる．なお，参照モデルの

xiと xv は xi = HiQi/L，xv = QvWvi/Cf である．

ω2
n =

Kb −
√

K2
b − K2(K2 − 1)

K2 − 1
ω2

b

Kb = K2 − 2ζ2K2 + 2ζ2

(33)

5. 2 シミュレーションによる帯域幅の決定と制御

パラメータの導出

部分的モデルマッチングによるコントローラのパラ

メータは，式 (28)，(29)の参照モデルの減衰比 ζi，ζv

と固有周波数 ωi，ωv により決定する．ここでは，減

衰比はステップ応答において振動現象が発生しない 1

とする．まず，電圧制御と電流制御の帯域幅の変化に

より，2.に示す 2©の商用周波数成分のリプル電圧圧縮
と 3©の負荷変動に対する過渡変動電圧がどのように変
化するか見極める必要がある．そこで，4.2の実機試

験の結果から必要な帯域幅の範囲を見積りした．そ

の結果，電圧制御は 200 Hzから 700 Hz，電流制御は

1000 Hzから 3500 Hzまで変化させれば仕様を満足す

る出力特性が得られることが判明した．したがって，

式 (33) により帯域幅から固有周波数を求め，固有周

波数から式 (31)により式 (8)のKci と ai を，式 (32)

により式 (9)のKcv と av を計算し，式 (26)，(27)の

離散化した伝達関数を求めた．これらの値を式 (12)～

(14)に代入し，MATLABシミュレーションにより電

圧制御と電流制御の帯域幅に対する出力特性を求めた．

式 (12)により，帯域幅に対するリプル電圧のシミュ

レーション結果を図 7 (a)に，リプル電圧仕様の 50mV

以下の部分をグレーにして示す．この図からは，電流

制御と電圧制御の帯域幅の影響度合が明確ではないの

で，帯域幅に対する最大ゲインを式 (12) により計算

しその結果を図 7 (b)に示す．同図は，明らかにリプ

ル電圧に関して電流制御の帯域幅のみが影響を与えて

いることが分かる．次に，式 (14) を用いて帯域幅に

対する過渡変動電圧を求めその結果を図 7 (c)に示す．

この結果は，電圧制御の帯域幅のみが影響を与えてい

ることが分かる．式 (13) は基準電圧と出力電圧の関

係式であり，本研究では基準電圧を一定にして出力電

圧を一定値に制御するので特に応答性は検討しない

が，電流制御と電圧制御の帯域幅がシステム全体の帯

域幅にどのようにかかわっているか確認しその結果を

図 7 (d)に示す．この図から，二重ループの内側にあ

る電流閉ループの帯域幅の影響は比較的少なく，おお

むね電圧制御の帯域幅に依存している．

以上の結果から，帯域幅と出力特性の関係が明らか

になり，リプル電圧は電流制御の帯域幅を広く，過渡

変動電圧は電圧制御の帯域幅を広く，基準電圧への追

随性は電圧制御の帯域幅を広くすることにより改善さ

れる．帯域幅を広くすることは，コントローラのゲイ

ンを大きくすることに相当する．したがって，帯域幅
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図 7 電圧・電流制御帯域幅と出力特性の関係
Fig. 7 Relation between bandwidth of voltage-

current closed loop and output characteristics.

を広くしすぎゲインが大きくなりすぎると，リアクタ

電流と出力電圧に含まれるキャリヤリプルやスイッチ

ングノイズも含めて A–D 変換しコントローラにより

演算されるため，演算結果のふらつきによる安定性の

悪化や PWM の飽和により不安定になるおそれがあ

表 3 部分的モデルマッチングによるパラメータ
Table 3 Calculation of parameters using partial

reference model matching.

Controller Band Natural Pro- Integral

width frequency portional time

(Hz) (Hz) gain (ms)

Current 2500 1007 1.684 0.187

Voltage 500 201 12.55 0.126

図 8 電圧・電流制御のボード線図
Fig. 8 Bode diagrams of voltage-current control.

る．このキャリヤリプルやスイッチングノイズは電源

回路設計やプリント基板への実装等により変化し一定

ではないので電源に合わせて見極める必要がある．そ

こで，図 7 (a)，(c) からリプル電圧の仕様を満足し，

負荷変動に対する応答性も良好であり，不安定になら

ない帯域幅として，電流制御を 2500 Hz，電圧制御を

500Hzとした．この帯域幅から固有周波数を求め，電

圧制御と電流制御の比例ゲインと積分時間を計算す

ると表 3 が得られる．この表の値を用いて，電圧制

御と電流制御を個別に，コントローラ，参照モデル，

閉ループ，電源回路の伝達関数をボード線図に表すと

図 8 (a)，(b)となる．同図から閉ループと参照モデル

はおおむね一致した結果が得られ，本論文が提案する

部分的モデルマッチングにより，コントローラのパラ

メータが一義的に決定できることが示されている．
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以上のように帯域幅を用いた場合，リプル電圧圧縮

は電流制御が，過渡変動電圧は電圧制御が大きな役割

を担っているため，望ましい出力特性が得られる制御パ

ラメータを決定する方法として，本論文が提案する電

圧制御と電流制御とを個別に部分的モデルマッチング

を適用する方法が良好であることを示すことができた．

5. 3 導出パラメータを適用したシステムの特性

表 3 に示す電圧・電流コントローラの値を，式 (12)

の入力電圧，式 (13)の基準電圧，式 (14)の負荷の各

変動に対する出力電圧の変動式に代入して伝達関数

を求めると式 (34)～(36) が得られ，そのボード線図

を図 9 (a) に示す．1 は式 (34) を示し最大ゲインは

図 9 閉ループのボード線図
Fig. 9 Bode diagram of closed loops.

−41 dB，4は式 (36) を示し最大ゲインは −17 dBと

ゲインは低く抑えられ，入力電圧変動と負荷変動を十

分抑制していることが分かる．特に式 (34)は分子が s

の 2乗となっており，入力リプル電圧のように周期的

に変動している外乱に対して抑制効果が大きく，本研

究が目標としているリチウムイオン二次電池の充電に

適用するような高精度で低リプル電圧の電源に対して

有効である．2 の式 (35) は，電圧制御を 500 Hz，電

流制御を 2500 Hzの帯域幅に設定した結果，システム

全体の帯域幅は 607 Hzとなった．3は式 (34)の一巡

伝達関数であり，ゲインが 0 dBのとき位相は −105◦

を示し，最大位相は −180◦ を超えず十分な位相余裕

があり，電圧・電流制御法は極めて安定性が良好であ

ることを示している．

Giv(s)=
5.30 × 105s2

s4 + p3s3 + p2s2 + p1s + p0
(34)

Gr(s)=
3.21×107s2 + 1.223×1011s + 6.45×1013

s4 + p3s3 + p2s2 + p1s + p0

(35)

GR(s)=
404s3 + 5.36 × 106s2 + 1.626 × 1010

s4 + p3s3 + p2s2 + p1s + p0

p3 = 1.347 × 103 p2 = 7.63 × 107

p1 = 1.305 × 1011 p0 = 6.45 × 1013

(36)

同様に表 3 に示す電流コントローラの値を式 (17)

の入力電圧の変動，式 (18)の基準電流の変動に対する

リアクタ電流の変動式に代入して伝達関数を求めると

式 (37)，(38)が得られ，そのボード線図を図 9 (b)に

示す．1は式 (37)を示し，最大ゲインは −32 dBであ

り入力変動を十分抑制している．2は式 (38)の伝達関

数であり，図 8 (a)に示す閉ループ特性と同じである．

3は式 (38)の一巡伝達関数であり，ゲインが 0 dBの

とき位相は −101◦ の値を示し最大位相は −180◦ を超

えず十分な位相余裕があり安定である．このように，

電流制御に有効な帯域においては基準電流の変動に対

するリアクタ電流の変動は 1と制御され 3.3で示した

理論の正当性を示している．

Gii(s) =
350s2 + 7.07×104s

s3 + q2s2 + q1s + q0
(37)

Gir(s) =
1.267×104s2+4.28×107s+8.13×109

s3 + q2s2 + q1s + q0

q2 =1.347×104 q1 =4.42×107 q0 =8.13×109

(38)
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また，表 3 に示す電圧コントローラの値を式 (22)

の基準電圧の変動に対する出力電圧の変動式に代入し

て伝達関数を求めると式 (39) が得られ，そのボード

線図を図 9 (c)に示す．1は式 (39)の閉ループ伝達関

数を示し図 8 (b)の閉ループの特性と同じである．2

は式 (39)の一巡伝達関数であり，ゲインが 0 dBのと

きの位相は −99◦ を示し最大位相は −180◦ を超えず

安定である．また，図 9 (a) 2 の閉ループボード線図

と図 9 (c) 1の閉ループボード線図は近似した特性を

示している．5.2 の図 7 (d)の説明でも述べているよ

うに，電圧・電流二重ループ制御の内側にある電流制

御の帯域幅の影響は少なくおおむね電圧制御の帯域幅

に依存しており，電圧・電流制御法は電流制御と電圧

制御とに分けて検討可能であることが分かる．

Gvr(s) =
2535s + 1.603×106

s2 + 2737s + 1.603×106
(39)

5. 4 実機実験による特性測定結果

表 3 で得られたパラメータを使用し，電圧制御のみ

の場合と，電圧・電流制御を適用した場合について実

機にて動作確認を行った．出力リプル電圧の圧縮結果

を図 10 に示し，(a)は電圧制御のみの場合で，(b)は

電圧・電流制御を適用した場合である．(a)に対して

(b)はリプル電圧が約 1/4に圧縮し，また電圧制御の

図 10 電圧制御と電圧・電流制御の比較
Fig. 10 Comparison between voltage control and

voltage-current control.

表 4 出 力 特 性
Table 4 Output characteristics.

Input Output

Load 0% Load 50% Load 100%

Volt. Volt. Ripple Volt. Ripple Volt. Ripple

(V) (V) (mV) (V) (mV) (V) (mV)

90 15.005 14 15.004 19 15.004 21

100 15.005 14 15.005 18 15.004 20

110 15.006 14 15.005 18 15.004 19

場合は高周波の発振現象が含まれているが電圧・電流

制御では安定であり，本論文が提案する方法が有効で

あることを示している．また，出力の静特性を表 4 に

示し，入力電圧と負荷の変化に対してリプル電圧は最

大 21 mV で，電圧変動は最大 3mV で電圧安定精度

は 0.02%となり，表 1 (a)に示す目標値を十分満足す

る結果が得られ，リチウムイオン二次電池を定電圧充

電するような高精度で低リプル電圧の出力特性が得ら

れる制御パラメータが決定できた．

6. む す び

本論文は，フォワードコンバータに電圧・電流制御

法を適用して，高精度の定電圧を出力する電源の制御

法を示した．低周波動特性を示す伝達関数をもとに，

出力電圧の変動とリアクタ電流の変動をフィードバッ

クし，電圧コントローラと電流コントローラを直列に

実装し二重ループで制御するシステムを構築した．こ

のシステムから，入力電圧，基準電圧，負荷の各外乱

に対する出力電圧変動の伝達関数を導出した．

得られた外乱に対する出力電圧変動の伝達関数の正

当性を検証するため，シミュレーションと実機試験に

より特性比較を行った．その結果，シミュレーション

と実機試験の一致性を確認することができ，本論文

が提案している安定化法の正当性が実証でき，シミュ

レーションが実用可能であることを示すことができた．

電圧・電流制御法は，電流制御と電圧制御に分けて

検討することが可能であることを示すために，まず電

流制御にかかわる入力電圧と基準電流の変動に対する

リアクタ電流変動の伝達関数を導出した．次に，電圧・

電流閉ループ伝達関数の中に含まれる電流制御を省略

した基準電圧の変動に対する出力電圧変動の電圧制御

にかかわる伝達関数を導出した．この電流制御と電圧

制御にかかわる伝達関数を部分的モデルマッチングに

適用した．

制御性を示す帯域幅から決定した参照モデルと電源

回路の閉ループの特性を一致させる部分的モデルマッ

チングを提案し，コントローラの制御パラメータの決

定法を示した．この提案法を電圧制御と電流制御に個

別に適用し，その効果を外乱に対する出力電圧変動特

性により確認した．その結果，リプル電圧圧縮では電

流制御が，過渡変動電圧では電圧制御の影響が大きい

ため，電圧制御と電流制御を個別に部分的モデルマッ

チングを適用してコントローラのパラメータを決定

しても，出力特性が目標仕様を満足するように決定で
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きることが確認できた．部分的モデルマッチングによ

り，視覚的に理解しやすい制御帯域幅を使用してコン

トローラのパラメータが一義的に決定できることを示

すことができた．

以上のように，本研究の対象であるリチウムイオン

二次電池の定電圧充電電源のような高精度と低リプル

電圧が要求される電源に適応でき，本論文は制御パラ

メータ決定法として実用的であることを示すことがで

きた．
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