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論文

離散化双線形モデルに基づくブース卜コンバータ出力電圧の

積分補償付非線形制御－I
ーモデル化と同定＊

後藤良介↑・姥原義雄↑・萩原朋道↑

Nonlinear Control with Integral Compensation for Output Voltage 
of Boost Converters Based on Discretized Bilinear Model-I 

一一乱1odelingand Identification本

Ryosuke GOTO↑ぅ YoshioEBIHARAt and Tomomichi HAGIWARA↑ 

The ultimate subject of the present study is concerned with the design of a nonlinear control 
law with integral compensation for the output voltage of boost converters through the use of their 
discretized bilinear model. In七hisfirst part of the study, we begin with a discretized model of 
boost converters ob七ainedby rigorously taking accoun七ofthe switching ac七ionin七heconverters. 
Since the control inputう theduty cycleう isinvolved in this model in a highly nonlinear fashion, 
howeverう designinga discrete-time control law with this model is rather unrealistic. To circumvent 
this di伍culty,we approximate the discretized model and introduce a simplified model, a discretized 
bilinear model, and discuss its favorable property. We further give a method for experimentally 
determining the discretized bilinear model through system identification. With an experiment on 
identifying an actual boost converter, we then discuss the e宜ectivenessof the discretized bilinear 
model and its identification method. The resulting model will be used for discrete-time control law 
de日ignto verify effectivenes日ofthe overall日chemeof the present study in an accompanying paper. 

1. はじめに

ブーストコンパータ［1-3］は直流電圧を昇圧できるパ

ワーエレクトロニクス機器の一種であり，同じくスイッ

チング素子を利用した各種コンパータ［1-4］と同様，その

構成が簡単であることからさまざまな電気製品で利用さ

れている．コンパータの出力電圧制御［5-7］は，そのよう

な製品の信頼性を高めるうえで非常に重要な課題となる．

コンパータに対する制御則を設計するに際して，スイッ

チング素子の振舞いをいかに記述してモデル化するかは

重要である．しかしスイッチング素子の動作に則してそ

の振舞いを厳密に記述する考え方はこれまで，とくにコ

ンパータの制御を考えるうえで見通しがあまりよくない

とみなされてきたと考えられ，むしろ，瞬時的に生じると

いう意味でのスイッチング動作そのものについては陽に

は考慮せずに状態の近似的な平均化によりスイッチング

動作の影響を記述する平均値モデルがしばしば用いられ

ている［1,3,4］.しかしその一方で，むしろスイッチングを

＊原稿受付 2014年10月3日

十京都大学大学院工学研究科 Graduate School of 

Engin田 ring,Kyoto University; Kyotodaigaku-Katsura, 

Nishikyo-ku, Kyoto 615-8510, JAPAN 
Key Words: boost converters, discretization, bilinear 

systems, identification. 

-30 -

直接的に考慮して扱うことをハイブリッドシステム［8]

の立場から目指した研究も盛んになってきている［911]. 

ただし，上記の研究では，通常，制御入力はオンライン

での最適化により定めることになると考えられることか

ら実装上の難点も懸念され シミュレーションによる考

察に留まっているケースも少なくない．

これに対して本研究は，スイッチング動作に関する厳

密な議論に立ち返ってコンパータのモデル化を通常の離

散時間系の立場から行うという方向に沿ったものである

とくに，そのような扱いが，離散時間の時不変な制御則

を直接的に導くうえで実は見通しのよいものとなること

を論じるものであって，二部から構成される まず，こ

の第I部では，スイッチング動作を直接かつ厳密に考慮

して導出される離散化モデルについて論じる．さらに，

コンパータの素子値やスイッチング周期によらずかなり

広く持っと考えられる性質を活用することで，上述のモ

デルをさらに，制御則の設計を考えるに際してより好都

合である離散化双線形モデルによって近似することが妥

当と考えられることを述べる．続いて，この離散化双線

形モデルの（素子パラメータの公称値を用いない形での）

同定法を提案し，作成したコンパータの同定実験を通し

て離散化双線形モデルとその同定法の有効性を確認する



後藤・蛇原・萩原：離散化双線形モデルに基づくブーストコンパータの非線形制御 モデル化と同定 321 

第II部［12］ではさらに，同定された離散化双線形モデル

に基づきコンパータの出力電圧に関する積分補償を含ん

だ非棟形制御則を与え，実験を通してその有効性を検証

する．

2. ブース卜コンパータ

本節ではブーストコンパータ［13］の概要について述

べる．ブーストコンパータは， Fig.1に示すように，入

力電源問n，インダクタ L，キャパシタ C，ダイオード

D，スイッチSより構成される.Rは接続する負荷抵抗

である．スイッチの ON,OFFを周期的に繰り返すこと

によって，負荷抵抗にかかる電圧すなわち出力電圧りは，

脈動を伴う周期定常状態となる．この周期定常状態に関

して出力電圧の平均値が実用上重要となるが，それはス

イッチSのONう OFFに関するデユーティ比により決ま

る．ここで，スイッチング周期（スイッチがOFFから

ONに切り替わる時刻，すなわちスイッチング時刻の間

隔）を一定値T,1スイッチング周期内でスイッチのON

状態が継続される期間の長さを丸nとして，（そのスイッ

チング周期内での）デユーテイ比はμ：二九n/Tで定義さ

れ，必ず0三μ三1となる．ブーストコンパータの制御

は，過渡応答などに配慮しながらスイッチング周期ごと

にデューティ比を適切に定めつつそれを一定値に収束さ

せ，対応する周期定常状態における出力電圧の平均値が

所望の値となるようにすることであるといえる．

ブーストコンパータは，その素子パラメータやスイッ

チング周期に応じて，周期定常状態にあるときのインダ

クタ Lに流れる電流がつねに正となるモード（連続導通

モード），あるいは， Oとなる期聞が存在するモード（不

連続導通モード）のいずれかで動作する［1-4］.通常，コ

ンパータは連続導通モードで動作するように構成される

ため［3］，本論文においてもそのような動作モードを仮定

する．また， Fig.lのコンパータの回路図に関して，現

実の素子には内部抵抗などの損失が存在する．そのよう

なより現実に即した状況を扱うために，本論文では，イ

ンダクタの等価直列抵抗 （RL）とスイッチの導通時抵抗

(Rs）およびダイオードの立ち上がり電圧（Eo）を考慮す

る［1］.このとき，スイッチがONおよびOFFの状況で

の等価回路は，それぞれFig.2の（a),(b）のようになる．

以下ではこの等価回路に基づき議論を行う．なお，本論

文では，最終的には同定実験によりブーストコンパータ

の離散化双線形モデルを求めるので，等価回路そのもの

は，したがって，上記の損失抵抗を考慮するかどうかは，

最終的には本質的でない．ただし同定法ならびに得ら

れた同定モデルの有効性検証に先立ち，離散化双線形モ

デルによりブーストコンパータの動作を記述することの

妥当性そのものを事前に検証するうえでは，このような

損失も考慮しておくことに意味があると考えるもので

ある．
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Fig. 1 Boost converter 
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(b) Switch: OFF 

Fig. 2 Equivalent circuits 

3. ブーストコンバータの離散化モデル

本節では，しばしば利用されている平均値モデルを導

出する際の近似的な考え方［1,3,4] (3.3参照）とは対照

的な扱いとして，ブーストコンパータにおけるスイッチ

ング動作を陽に考慮して直接的に取り扱い，厳密な離散

化モデルを導く．

3.1 ブーストコンバータの連続時間状態方程式

本項ではまず，ブーストコンパータの連続時間状態方

程式を示す．スイッチSのON,OFFに応じて前節で示

したそれぞれの等価回路に対し，状態変数を X =[i vf 
としたときの状態方程式は，次式のようになる．ただし，

tはインダクタ電流， uは出力電圧であり，その向きはそ

れぞれ図に示す通りとする．

・スイッチSがONのとき

寄=A1x+B1 V;n 

A1= ［－ア iol'Bi =[~ l 
．スイッチSがOFFのとき

(1) 

(2) 

<!:!_ =A2x+B2凡＋B~Eo
dt "' 

(3) 
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ν（kT+t') 
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ん＝ロユ！？ (4) 

B2 = [ ~] , B~ = [-} l (5) 

3.2 ブース卜コンパータの離散化モデルの導出

本項では，ブーストコンパータの厳密な離散化モデ

ルを導出する．このモデルでは，スイッチがOFFから

ONに切り替わる瞬間，すなわちスイッチング時刻で状

態変数の離散化を行う．これにより，スイッチング時刻

t=kT (k=O,lうえ…）における電流i，電圧りの厳密な

解析が可能となる

モデルを導くために，時間区間tε ［kT,(k+ l)T）に

おけるデューティ比を μk(k=O,lうえ…）とおく また，

スイッチング時刻 kTにおける状態変数を Xk=x(kT), 

スイッチがOFFに切り替わる時刻 （k+μk)Tにおける

状態変数をとk=x((k＋内）T）とおく．まず，状態方程式

(1）より， faは次式で表される．

lk = A1,μk Xk + B1,μk Vin (6) 

A1,μk ：＝山r,B1,μk := 1μk;1(μkT 

同様に，状態方程式（3）からね＋1は次式で表される．
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(8) 

(9) 

(10) 

(11) 

(6), (8）式から，スイッチング時刻kTの状態引に着目

した，以下の離散時間状態方程式が得られる．

Xk十1=Aµkxk+BµkVin+B~kED (12) 

Aμk := A2,μkA1,μk (13) 

βμk := A2,μkB1,μk ＋β2,μk, Bムk:= B~，向（14)

（注意 1）ブーストコンパータを扱っている文献［10]

中の手法のひとつでは，（12）式と本質的に同じ式を与え

ているが，その係数行列の性質について検討していない．

したがって，本論文で後述する性質に着目した議論もな

されていない．この点に関する詳細は注意3で述べる

上の議論ではスイッチング時刻の電圧，電流に着目し

たが，実用上は，出力電圧むについては 1周期におけ

る平均値で議論したほうがより好都合である．そこで

出力電圧の離散化された平均値れ＝十J~；＋l)Ty(t)dtを

導入する．ここで，（1),(3）ぅ（6）式と出力方程式υ（t)= 
Cvx(t) (Cv = [O 1］）より，出力電圧の時間変化は次式の

ように表せる．

三r(t μ） ゆ （tμ ）い；（tμ ）品
(0 壬t＇三μkT)

C2(t',μk)xk+1フ2(tヘμk）凡 ＋v;(t'ぅμk)Eo

(µkT 壬ずさ~T)

(15) 

ただし，上式に現れる係数行列は

C1(t',μk) :=CveAit', C2(t',μk) :=CveA2(t’内T)A1,μk

(16) 

V1(t' 

V2(t＇うμk):= CveA2(t，内T)B1，内＋Cv / eA2(t' T) B2dT 
JμkT 

(18) 

V~ （tヘ µk) := 0 ぅ V~ （tヘµk) := Cv / eA2(t’T) B~dT (19) 
JμkT 

と定義される．ここで，これらの関数の 1周期における

平均値を

1 ( fμkT r(k+l)T ) 
Cμk ：＝示イ / C1(t',μk)dt1 + / C2(t',μk)dt1 ト

.L l JD J μkT J 

(20) 
1 ( fμkT r(k+l)T l 

Vμk ：＝示~ / V1(t＇ぅμk)dt'+ / V2(t',μk)dt' > 
.L l JO J μkT J 

(21) 

1 ( fμkT r(k+l)T l 
のん：＝主｛ I v~ (t＇ぅ向 ）dt'+ I V~ (t',µk)dt' ~ 

.L l JO J μkT J 

(22) 

と定義すれば，離散化された平均出力電圧恥に関して

次式が得られる．

百k= CμkXk + Vμk Vin+ v~kED (23) 

(12）式および（23）式をブーストコンパータの離散化モ

デルとよぶことにする．

（注意 2）れは時刻t三kTにおける y(t）にも依存し

ており，時刻t=(k+l)Tにおいて初めてその値を得る

ことができる．そのため，上記のモデル（ならびにこれ

を近似して得られる後述の離散化双線形モデル）を制御

系設計に用いる際には， bではなく fh1を制御器が利

用する形となるよう，出力として弘一1を生成するよう

に弘に対して作用するむだ時間要素をコンパータのモ

デルに含めて扱うか，もしくは，モデルの複雑化を避け

るのであれば，時刻t=kTにおいて得られる恥 1を便

宜上れであるものと見なして近似的に扱うことになる．

3.3 平均値モデルと離散化モデルの比較

本項では，前項で導出した離散化モデル（12),(23）を，

しばしば用いられているより単純な平均値モデル［1,3,4]

-32 -
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と比較し離散化モデルに基づく議論の有用性につい

て検討する．ここで，ブーストコンパータの平均値モデ

ルは，スイッチがONのときと OFFのときの状態方程

式（1),(3）を近似的な意味で平均化することで得られ，

デユーティ比がμで一定であるとき次式で与えられる．

空＝互吉＋B,Vin +B?.En dt ム 4 “ U

寸T~！l
Bi= [t], B2イ－rJ

(24) 

(25) 

(26) 

ここで， Eは1スイッチング周期あたりの状態変数zの

平均値に相当するものと便宜的に考えている このよう

な平均化の手法は，スイッチング周期が十分短いことが

前提となっている［1,3]

Fig.3は，後の実験で用いる回路のパラメータ （6.1

のFig.5ぅTablelを参照）のもと，両モデルから算出さ

れる平均出力電圧定常値のデューティ比特性を示したも

のである（周期Tを100μs, 10 μsと変えて計算を行っ

た）．本論文の離散化モデルに関して，その具体的手順

は以下の通りである．まず，デユーティ比μkがkによ

<'. 

~ 
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Fig. 3 
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(a) T= 100 μs 

0.4 0.5 
μ 

(b) T= IO μs 

0.6 0.7 0.8 

0.6 0.7 0.8 

Comparison of steady-state output voltage 

らず一定値fで動作する場合を考え，そのときの状態

変数Xkの定常値f を考える．ここで， f の値は，（12)

式でμk= μ*, Xk = Xk+l = x＊ とおいた式を解くことに

より求められる（ブーストコンパータの性質から Aµ•

は通常， Schur安定となり，この式はf に関して解け

る）．これと （23）式とから，デューテイ比戸 に対する

離散化された平均出力電圧の定常値が求められる．この

計算を 05,μ＊三1の範囲で戸を変化させて行って得た

のがFig.3における破線の曲線である．平均値モデルの

場合にも，同様の手順によ り，（24）式に基づいてテーュー

ティ比特性を求めている．

Fig. 3より， 周期を T=lOμ日とした場合には両者の

出力電圧はほぼ一致していることがわかる．一方， （平均

値モデルにとって不利な少し長めの） T= 100 μsとした

場合には，平均値モデルと離散化モデルの聞には小さい

ながらも差異がみられる．このことは，平均値モデルを

導出する際の前提が「スイ ッチング周期が十分短いこと」

であるこ との検証となっているほか，スイ ッチング周期

が長めの場合にも所望の性能を有する設計を行ううえで

は，離散化モデルが有用であることを示唆していると考

えられる．さらに，制御系設計の観点からより重要な点

として，第II部［12］で論じるように，（次節で述べる若干

の近似をさらに施せば）対象の非線形性を陽に考慮した

形で（時不変な）離散時間制御則を直接設計することが

可能となる．そのような点から も，離散化モデルは決し

て見通しのよくないものではなく，むしろ有用である と

考えられる．

4. ブース卜コンバータの離散化双線形モ

デル

前節では，ブーストコンパータの離散化モデルを導出

した． しかし，そのモデル（12）に現れる係数行列A向う

Bμk, B~k は制御入力で、あるデユーティ比 µk に関する複

雑な関数となっており，このモデルに基づいて制御則を

設計することは現実的で、ない．そこでこれらの行列を向

に関する簡単な行列関数で近似することを考える．

具体的な近似を導入する準備として，前節と同じく

後の実験で用いる回路のパラメータをもとに （6.1の

Table 1参照），行列Aμ,Bμ, Bムの各要素に関してテゃユ

ーテイ比μに対する依存性を調べてみる．その様子を

Fig.4に示す．ここで得られた特性曲線は（ここで用い

た回路パラメータに限らず広く）デユーティ比μに関す

る二次関数を用いれば非常に高い精度で近似できること

が確認できている しかしそのような扱いでは以降の

議論が（同様に可能ではあるが）複雑となるため，ここ

ではμに関する一次関数で近似を行う．すなわち，以下

のように近似する

Aμ 竺 Ao+Aiμ,Bμ 竺 Bo+B1μ,Bム 竺Bb+B~µ (27) 

このような近似を 0三μ三1の全域にわたって行うと近

-33 -
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(28) 

上式は（12）式と比べ，デユーティ比μkに関して 1次

式となっているという意味で制御系設計を念頭においた

場合に都合のよいものであるが，右辺には定数項が含ま

れている点で好ましくない．そこでつぎに，この定数項

を消去した形で扱うために，目標となる出力電圧に対す

る定常状態を考え，そこからの偏差系を考える．具体的

には， Fig.3の破線（離散化モデル）の曲線に基づき，離

散化された平均出力電圧の定常値が所望の出力電圧に一

致するようなデューテイ比fが求められる．このデュー

テイ比に対応する f もまた， 3.3で述べた通り事前に計

算可能であるから，これらの値を用いて，定常状態から

の偏差を以下のように表記する．

(29) 

この Zk,Wkによって（28）式を表現することで，次式が

得られる．

(30) 

ただし，簡単のため A*:=Aµ• =Ao+A1戸ぅど：＝

A1x* +B1 Vin +BiEoとおいている．

上式（30）は双線形系となっており，これをブーストコ

ンパータの離散化双娘形モデルとよぶことにする．平均

出力電圧に関する（23）式についても同様に μkに関して

一次近似が妥当であることが確認でき，やはり偏差に関

する式が対応する形で導かれるが，詳細は割愛する．

（注意 3）文献［10］では，本節での扱いとは異なり，

Aμ などの係数行列のμに対する依存性は，それらを制

御系設計に利用するのに適さないほどに複雑で、あるとし

て， μの範囲を分割して作られる区分的アファイン系と

して扱っている．本論文では， μの変化にともなう区分

的アファイン系の変化をいわば連続的にとらえ，しかも

その変化の特徴を利用することで＼双線形系のモデルと

して扱うことができることを明らかにしていると解釈す

ることができる．第II部［12］で論じるように，このよう

なモデル化により，オンラインでの最適化を必要としな

い離散時間の標準的な時不変制御則を導くことができる．

Zk :=Xk-XヘWk:=μk一μ＊

Zk+l =Aうk+(A1zk＋ど）wk0.15 
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離散化双線形モデルの同定法

前節では離散化双線形モデルを導出し，これにより

ブーストコンパータの動作が十分に正確に記述できると

考えられることを述べた．この離散化双線形モデルは，

回路素子の公称値を用いればただちに計算可能で、ある．

しかし素子の値には必ず誤差があり，配線抵抗などの

考慮していない誤差要因も少なからず存在する．よって，

素子の公称値を単純に使ったモデルは，あまり適切とは

いえない．そこで本節では ブーストコンパータを離散

化双線形モデルとして実験的に同定することを考え，そ

5. 
Characteristics of matrix coefficients 

似精度は劣化するが，実際に動作させる範囲を考慮した

うえで近似を（重点的に）行うテーューティ比の範囲を制

限すれば， Fig.4における各曲線のほとんどが直糠から

極端にかけ離れたものではないことから，（少なくとも，

制御時のデユーテイ比を 0三μ：：； Iの全域ではなくそれ

よりも狭い範囲に制限することまで含めて考えれば）精

度を大きく損なうことなく近似することが可能で、ある．

このような線形近似を行えば，（12）式は次式のように書

ける．

A
吐q

d
 

Fig. 4 
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の方法について述べる．

5.1 同定の手順

まず，（28）式に現れる Ao,A1, Bo, B1, Bb, Biを同定

により決定することを考える．そのために，（28）式を次

式のように表現し直す．

Xk+l ＝θUk (31) 

θ＝［んλιι鳥島］ (32) 

Uk = [ xf μkxf Vin μk Vin Eu μkED] T 

(33) 

この関係式に基づく同定を行うために， μkの時系列を

用意してそれを適用した実験を行い，得られる状態Xk

の応答を測定する （k=Oヲ1,・・・,N). なお，ブーストコン

パータにおける状態はインダクタ電流およびキャパシタ

電圧からなっていたことから，これらの測定は（次節で

触れる若干の注意が必要であるものの）実際に可能であ

ることに注意されたい．続いて，次式のようにねおよ

びUkを横に並べた行列をつくる．

X := [x1 x2 … XN] 

U:= [uo u1 ・ ・ UNー1]

(34) 

(35) 

このとき，（観測雑音が存在しないなどの理想状況では）

X＝θU (36) 

が成り立つ よって θの推定値θは次式で求められる．

ただし， U↑は Uの擬似逆行列を表す．

θ＝XU↑ (37) 

したがって，所望の出力電圧となるときのデユーティ比

を戸とすれば，ここで得られたθにより定まるAo,A1, 

Bo, B1, Bb, Biを用いて，離散化双線形モデル（30）の残

るパラメータ Aぺsキは以下のように求められる．

A* =Ao+A1μぺ♂＝A1x* + B1 Vin+ Bi Eu (38) 

ただしf は以下で与えられる

x*=(I-Aつ－1(B*Vin+B'* Eu) (39) 

β＊ =Bo+B1μぺB'*=Bb+Biμ* (40) 

5.2 周波数領域での考察に基づく重みの導入

前項では基本的な同定法について述べたが，これは周

波数領域で解釈すれば，すべての周波数成分に対して均

一の重みのもとでパラメータを求める方法である．した

がって，測定データに高周波のノイズが重畳していたり，

高周波成分までの同定を目指すことがかえってモデルの

精度低下を招くような場合には，高周波数帯域を除外し

た形で同定を行うことで精度が向上する可能性がある．

そのための方法を本項では述べる．

まず次のユニタリ行列を導入する．

f e jOo e jOo … εjOo l 

φ 土｜ε一3． 一 ． ．
ゾ:lvl : : : I 

｜ε jOo ε j(}N 1 ・・・ e jO<N 1)2 I 

。竺！．－ 
g・N

(41) 

(42) 

上式を用いて（34）ヲ（35）式のx,uに対して

Xφ：＝Xφ，Ucp:=Uφ (43) 

を定義し，（36）式を変形した次式に基づき θを推定する

Xφ＝θUc[, (44) 

ここで（43）式の意味を解釈するためにXぁ Uφ の各列

に注目すると，左側の列から順にそれぞれXkぅ同の離

散フーリエ変換（DFT）における直流成分，基本波成

分， 2次高調波成分，一・， N-1次高調波成分を表して

いる．そこで，（44）式の両辺に右から対角行列の重み

A= diag（入o,>.1,・・・,>.Nー1）をかける．んはi次高調波成

分に対する重みを表す．そして 次式の評価関数を最小

化することを考える．

Jcp=ll(Xφー θUφ）All予 (45) 

ただし，｜｜・IIFはフロベニウスノルムを表す．ここで，

S:=[Re{XφA} Im{XφA}] (46) 

V:= [Re{U.φA} Im{U.φA}] (47) 

を導入すると（45）式は次式で表される．

Jcp=IISθVII予 (48) 

以上より，（45）式を最小化する推定値は次式で求めら

れる．

θ＝SV↑ (49) 

6. モデルおよび同定法の有効性検証

前節まででブーストコンパータの離散化双線形モデ

ルとその同定法について述べた．本節ではブーストコン

パータを構成して同定実験を行い，得られたモデルの妥

当性を確認し，同定法の有効性を検証する．

6.1 実験装置構成

本研究で用いた実験装置は，ブーストコンパータと

DSP (Digital Signal Processor）によって構成される．

用いた DSPはTMX320F28069であり， A/D変換器

(ADC）と PWM信号を生成する機構が内蔵されている．

これにより電圧（電流）の測定と任意のデューティ比を

持つPWM信号をスイッチSとして利用する MOSFET

v
hリq

d
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Fig. 5 Circuit overview 

Table 1 Circuit parameters 

記号 値 記号 値

Vin 3V En 0.3 V 

L 1.0 mH  RL 2.6 0 

C 10 μF R 100 0 

r1 10 r2 10 kO 

Rs 0.12 0 

へ入力することが可能となる 実際に作成したブースト

コンパータを含む実験装置の構成図をFig.5に示す．用

いた素子などの値を τ'ablelに示す（損失抵抗などの値

は実測値やカタログ値に基づくものである）．図中， r1

は電流4を測定するために挿入した小さな抵抗であり，

r2は出力電圧を分圧するために用いた抵抗で1,Rに比

べて十分大きな抵抗を用いている．

6.2 同定実験と有効性検証

本項では同定実験を行い 得られた離散化双線形モデ

ルによる応答と実際の応答を比較することでその有効性

を検証する．

6.2.1 同定信号の選定

同定のための入力信号（デューテイ比）の範囲を定め

ることは，4.で行った線形近似をどの範囲に限定して行

うかに相当する．また，限定した範囲で入力信号の系列

を単純にラ ンダムに生成しただけでは，それは高周波成

分に過度に富んだ信号となり，（実際にはそこまで大きな

高周波成分を持たないデユーティ比の入力系列で所望の

制御が可能であると考えられる）コンパータの同定にお

いて不適切であると考えられる． そこで，最初にOから

1の範囲でランダムに生成した信号 （一様乱数）を適切

なディジタルフィルタに通すこ とで高周波成分を取 り除

いた信号を生成する2＿ここでは，伝達関数が

1A/D変換器で読み取ることのできる電圧の範囲が限ら

れているため，このようにしている．

2同定に際して，同定実験で得た信号をフィルタ リング

により前処理することを本論文では考えていない．そ

れは，（33）式には向山という積が存在するため．単

-36 -

G(s）＝一土一 (50) 
l+T1s 

で表される連続時間一次遅れ系をスイッチング周期Tで

離散化したディジタルフィルタを用いる．そしてさらに

フィルタを通して得られた信号に対してスケーリングを

行う 具体的にはフィルタを通した後の信号列をd，そ

の最大値をM，最小値をmとし，

μmax一μmin o 
μk = M -m  (μ'/.-m)+μmin (51) 

により同定用の入力信号向を生成する ここで， μmロ，

μminはそれぞれ同定用の入力信号が持つべき最大値， 最

小値である．このようにすることにより，指定した範囲

でラ ンダムに変化し，かっ高周波成分を取り除いた信

号を得ることができる． 本実験ではスイッチング周期を

T=lOO μs，入力信号の範囲を μmin= 0.3, μm回＝0.7,

。
-5 

-10 

-15 

-35 

-40 

-45L 
0 

。
-5 

-10 

ー15

1000 2000 3000 4000 
Frequency /Hz 

(a) Input signal 

1000 2000 3000 4000 
Frequency /Hz 

(b) Output vol七age

Fig. 6 Frequency spectrum （目＝10 μs) 

5000 

5000 

体の μk,Xkも含めて全体と して整合性があって意味

も明確なフィルタリングを適用することが難しいと考

えたためである．そのため，μk自体の高周波成分を適

切に抑制しておくことは，同定時に重みAを導入しう

ることとは無関係に， 重要であると考える．
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信号の長さをN= 1500 (150 ms）とする．ここで，（50)

式における時定数百の選び方に関して実験を通した考

察を行う．まず：時定数をT1= 10 μsと小さくした場合

の信号を用い，実験を行った．このときに用いた同定用

入力信号と得られた出力電圧応答の周波数スベクトルを

Fig.6に示す．この場合，時定数を小さくしたことで入

力信号には高周波成分が残っているが，出力電圧には高

周波成分がほとんど現れないことが確認できる これは

すなわち余分な高周波成分まで考えていることを意味し，

この信号を用いることは不適切であると考えられる．

5 

-10 

方，時定数を大きくしT1= 1000 μsとした場合，同様に

得られた周波数スベクトルをFig.7に示す．この場合は

先ほどと異なり，入力信号 出力電圧ともに高周波成分

はほとんど現れていない， したがって，本実験において

はこの入力信号を用いることとする．この入力信号を時

間領域でFig.8に示す．

6.2.2 実験の結果と有効性検証

Fig. 8に示す信号を入力信号として電流，電圧の測定

を行ったのち，（49）式にしたがって離散化双線形モデル

のパラメータを求めた．周波数領域に対する重みとして

は，同定実験時の入力に対するシミュレーショ ンが実験

結果を再現する際の精度の高さを通して同定モデルの妥

当性を検証し，試行錯誤的に定めた以下のものを用いた．

A=diag（入o,>.1γ・ ,>.1498) (52) 

{ 1 (0:::; i：：：；…9計三1498)
(53) 

0 (351壬t三1148)

その結果得られたパラメータを次式に示す．

ん＝[ 0.1053 -0.0671 l (54) 
1000 2000 3000 4000 5000 7.8092 0.6383 

Frequency舟t

(a) Input signal λ＝ [ 0.叩 0.0叶 (55) 
-9.7865 0.2289 

。

～［。叶 fj = [ 0.00 (56) ・5
Bo= 0.2937 1 0.0487 

-10 

品＝［。叶 g~ = ［。叶 (57) 
0.0294 う 1 0.0049 

このパラメータを用い（28）式のモデル（偏差系を構築す

る前の離散化モデル）に基づき，最終的なモデルの妥当
・35

性検証を行う．そのために，T1= 1000 μsとして同様に
-40 

生成したFig.8とは異なる入力信号 （Fig.9）を用い，応
4も 1000 2日00 3000 4000 5000 答のシミュレーシヨンを行った場合と実際の測定値を比Frequency /Hz 

(b) Output voltage 
較する．その際， シミュレーシヨンの初期値は実際に測

定された初期値を用いる 図を見やすくするために最初

の15ms聞の応答を比較したものをFig.10に示す こ
Fig. 7 Frequency sp巴ctrum(Ti = 1000 μs) のように両者の応答はほぼ一致していることがわかり，

0.05 0.15 0.1 
Tirr田 Is

Fig. 8 Input signal for identification 

0.05 0.1 0.15 
Time/s 

Fig. 9 Input signal for model varidation 

円

iqo 
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-nme Is 

(b) Voltage 

Fig. 10 Comparison of respon日巴日

離散化双娘形モデルおよびその同定法の有効性を確認す

ることができる．

なお， Table1に示した素子値などに基づくノミナル

モデルは，（27）式の近似を施さない状況においても，た

とえばFig.lO(b）に対応するシミュレーションにおいて

ほとんどの時刻において実験結果よりも 0.5V以上も大

きな応答を示すものとなったこと を付記しておく．素子

の公称値は真値を十分な精度で反映したものではでなく，

損失抵抗の精密な測定も難しいため，上記の意味でのノ

ミナルモデルはかなりのモデル化誤差を含むことがわか

る．したがって，上記の同定モデルが得られた意義は極

めて大きいといえる．

7. おわりに

本論文では，ブーストコンパータにおけるスイッチン

グ動作を直接かっ厳密に考慮して導出される離散化モデ

ルについて述べた後，それを簡単化することで離散化双

線形モデルを導出することが妥当と考えられることを述

べたさらに，この離散化双線形モデルの実験に基づく

同定法を示し，同定実験を通して得られたモデルおよび

同定法が非常に有効と考えられることを確認した．ただ

-38 -

し，ブースト コンパータにおいて実用上はスイ ッチング

時刻における出力電圧より も重要な平均出力電圧を与え

る関係式（23）については．その係数行列について同様の

同定法を与えることは直ちに可能であるが， 詳しく は論

じなかった．これは，現時点において，各スイ ッチング

区聞における平均出力電圧 f)kの信頼できる値を得る こ

とが，ハードウエア制約や（制御則においても品をオン

ライ ンで利用することを見据えた際に，制御則の演算に

差し障りがないようにしなければならないという）演算

時間などに関わる問題などから解決できていないことに

よる．この点に関する検討は今後の課題としたい．この

点も踏まえたうえで，第II部では，スイッチング時刻に

おける出力電圧のみに関するこの離散化双線形モデルに

基づいたブーストコンパータの非線形状態フィードパッ

ク制御則を導出し，実験を通してその有効性を検証する．
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