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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

平均出力電圧の非線形出力フィードバック制御＊

反甫 透↑・賭原義雄↑・萩原朋道↑

Nonlinear Output Feedback Control for Average Output 
Voltage of Boost Converters Based on their Discretized 
Bilinear Model* 

Toru TAMBot, Yoshio EBIHARAt and Tomomichi HAGIWARA↑ 

This paper is concerned with nonlinear output feedback control for the average output voltage 
of boost converters through their discretized bilinear models. We first propose a bilinear observer 
synthesis method for the discretized bilinear model by effectively using the fact that the control input 
corresponds to the duty ratio and hence has upper and lower bounds whose values can be exploited 
in the synthesis. We next employ a kind of Lyapunov method for七hesynthesis of state-feedback 
controllers with integral compensation. Hereぅtheintegral compensation aims at maki時 the( approx-

imate）町erageoutput voltage track its reference input and is introduced with its implementability 
taken into account under limited data acquisition performance and operational speed of digital signal 
processors. Finally, we carry out control experiments with the combined use of the designed state 
feedback and bilinear observer and verify the e百ectivenessof the overall control strategy. 

1. はじめに

パワーエレクトロニクスに基づく直流電源の実現（そ

の電圧制御）は，さまざまなシステムの性能を高めるう

えで重要である.Fig. lに示すブーストコンパータ［13] 

は，簡単な構成ながら，回路を断続的にスイッチングす

るだけで直流電圧の昇圧が可能であることから，数多く

の機器で利用されている．その制御もしばしば簡便な手

法として，瞬時に生じる厳密な意味でのスイッチングを

直接考慮せず，それに代わる形で取り扱われる状態の近

似的な意味での平均化［1,3］と動作点のまわりでの線形

化によって得られるモデルに基づいて行われる．しかし，

それはコンパータが本質的に有する非線形性を無視する

ものとなっており，その結果，制御性能の低下を招く可

能性がある．そのため，そのような難点の回避を目指し

たコンパータのさまざまな制御法が研究されている［4,5].

とくに近年，スイッチングを厳密に考慮したコンパー

タの振舞いが離散化双線形モデルで精度よく表せること

が文献［6］で明らかにされた．さらにこのモデルに基づ
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Fig. 1 Boost converter 

く制御が文献［7］で論じられ，同定ならびに制御実験を

通してその有効性が検証されている．本論文は，以下に

記す二つの重要な点において検討をさらに押し進め，文

献［7］において必ずしも十分といえない点を解決してよ

り実用的な制御を実現することを目指すものである．ま

ず1点目は

(i）状態フィードパックに基づく制御則を実装するた

めに必要であったインダクタ電流測定を不要とし，

ブーストコンパータの制御入力に関する特徴を活用

した双椋形系に対するオブザ、ーパを導入して出力

フィードパック制御を行う

というものである．これは，文献［7］では電流測定用の

小さな抵抗をインダクタに直列に挿入していたことに伴

う電力変換効率の低下を回避するうえで有用である．な

お，この抵抗の挿入は，文献［6］において論じられた離

散化双線形モデルの同定手法においても同定実験データ

取得上の本質的な役割を呆していたことから，上記（i)
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に伴い，同定手法自体についても文献［8］に沿ってやは

りインダクタ電流測定を要しない方法により行うことと

なる．

さらに2点目として

(ii）制御実験に利用するDigitalSignal Proce日日or(DSP) 

の機能の範囲内でブーストコンパータの平均出力電

圧を近似的に測定しやはり DSPの演算能力に伴

う制約も考慮した制御則により平均出力電圧を目標

値に偏差なく追従させる

ということを目標とする．この点に関して，ブーストコ

ンパータの出力電圧は，定常状態で周期的なスイッチン

グが達成されることに伴い必ず周期的な脈動を示すこと

に注意されたい DSPを利用することからこの脈動に関

する平均値を測定することが難しい点に関して，文献［7]

では特定のタイミング（スイッチング区間の始点）にお

ける電圧に着目した制御が論じられている．したがって，

目標値もこのタイミングにおける電圧値として与えるこ

とになるが，実用上は平均電圧に対する目標値を直接与

えることができる方が望ましい．上記（ii）は，使用する

DSPの制約の範囲でこの点に関して改善した制御則を

用い，ブーストコンパータの（近似的な）平均出力電圧

の目標値への追従制御を行うことを意味している．

本論文の構成は以下の通りである.2.では，文献［6]

で提案されたブーストコンパータの離散化双線形モデル

を紹介する.3.では，本論文の主結果の一つである，離

散化双線形モデル（双線形系）に対する最小次元オブザー

パの構成法を示す.4.では リアプノフ関数の構成に基

づいた非線形状態フィードバック制御則の設計手法につ

いて述べる．さらにこの制御則を（DSPの機能の制約の

もとで取得可能な近似的な）平均出力電圧に対する積分

補償が実行できるように拡張する.5.ではブーストコン

ノTータの双線形モデルの同定を行う．続いて6.ではブー

ストコンパータ平均出力電圧の制御実験を行い，本論文

で提案する非線形出力フィードパック制御手法の有効性

を示す.7.では本論文の成果をまとめる．

2. ブーストコンバータの離散化双線形

モデル

本節では，本論文を通して扱われる連続導通モー

ド［13］のもとでのブーストコンパータの離散化双娘形

モデル［6］について，紙面の都合上，ごく簡単に述べる．

ブーストコンパータは通常 素子値の適切な設定の結果

として，このモードでの動作となる［3].

Fig. lに示す通り，ブーストコンパータはスイッチS

をもっ．それがONおよびOFFのいずれであるかに応

じてダイオードが導通するか否かも定まるため，スイッ

チSのON,OFFの状況をそれぞれ（ダイオードを含ま

ない）等価回路により表現できる．いずれの等価回路も，

インダクタの電流zと出力電圧（キャパシタの電圧）りを

とり x=[ivfと定義することで，これを状態とする親

形時不変な状態方程式で表現される．ブーストコンパー

タでは，長さTのスイッチング区間の前半でスイッチS

をONとし，後半でSをOFFとするという動作を繰り返

す．ただし， k番目のスイッチング区間［kTう（k+l)T）で

のデューティ比，すなわち，この区間においてSが ON

である期間の占める比率をμkとおく．このデユーティ比

がブーストコンパータの離散時間制御入力となり，必ず

0三μk壬1を満たす t=kT(Sが OFFから ONに切

り替わる時刻）での状態をXk,t=(k+μk)T (SがON

から OFFに切り替わる時刻）における状態をむとおく

とき， Xkからとkへの遷移およびιからね＋1への遷
移はいずれも等価回路に基づく状態方程式によって記述

される．この関係式からとkを消去することにより，ブー

ストコンパータは次式の形の離散時間状態方程式で記述

される．ただし， Vinはブーストコンパータを駆動する
電源の電圧であり，ダイオードの立ち上がり電圧Eoを

（インダクタの等価直列抵抗とスイッチの導通時抵抗と

ともに）考慮している．

Xk+l =AμkXk十βμkVin + B~k Eo 、、盲目目，，，

t
E
i
 
（
 

上式右辺の各係数行列の素子値に関する具体的表現

（詳細は［6］を参照）に関しては本論文では（これらの係

数行列を同定により定めるため）重要でないが，これら

の行列は制御入力向の複雑な関数で表現される．この

ことは，上式が非線形の制御対象を表現していることを

意味しているが，係数行列を次式のように線形近似する

ことが制御系設計上も有用であり，しかもそのような近

似が実際に妥当であることが文献［6］で論じられている．

Aμk ".::::'Ao+A1μk, 

Bμk ".::::'Bo+B山ぅ Bしk".::::'B~ + B~µk 
(2) 

このとき，目標平均出力電圧を与えるデューティ比を〆，

対応する定常状態をf として定常状態からの偏差

Zk :=Xk Xぺ Wk:=μk μキ (3) 

を定義すると，（1）式は，その非線形性を保持した形の

次式の（偏差系）離散化双線形モデルにより近似できる．

Zk+l =Azk+Bwk+wkNzk (4) 

ただし， A:=Aµ• =A日＋A1μヘB:= A1x* +B1 Vin+ 
B'iEoヲN:=A1である．

（注意 1）固定のテゃユーティ比（閉ループ）でブースト

コンパータを動作させることで定常状態での平均出力電

圧を実測できる．これより，デューティ比の固定を試行

錯誤的に調整することで，上述の〆の値を知ることが

できる 本論文では5.で述べるように同定を通して上記

偏差系の係数行列AうBうNを求めるが，その際にはこの
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手順が必要になる．しかしf の値については本論文を

通して不要であり，本節の段階では戸の値も必要ない．

続いて，（4）式に対応する出力方程式について考える．

本論文ではブーストコンパータの平均出力電圧を直接制

御することを目標とするため 平均出力電圧を記述する

出力方程式［6］を考えることは自然である．その一方で，

出力フィードパックを施すに際して，その平均出力電圧

をいかにして測定するかに関しでも留意が必要である．

本論文では制御入力の計算にDSPを利用しており，付

随のAD変換器も電圧を離散的時刻においてのみ測定可

能である．そこで， 1スイッチング区間を 10分割し，分

割された各区間の先頭の時刻における測定値10個の平

均値をもってそのスイッチング区間での平均電圧と見な

すという立場をとる目そのように頻繁な電圧値測定を行

いつつDSPの演算能力内で各スイッチング区間ごとの

制御入力向を定めうるためには，制御則がある意味で

単純であることが必要となる とくに，制御則が利用す

る入出力データのうち，取得される時刻が遅いものとそ

の利用回数が少ないという意味において単純であること

が重要である．この点に配慮し 平均電圧の目標値追従

において肝要な積分補償においては（上記の単純さに背

いても）平均電圧の測定値を直接利用するものの，制御

則のうちの積分補償以外の部分に関しては，スイッチン

グ区間中の 10点の電圧測定値のうちの最初のもののみ

を利用することとする（詳細については4.6参照）．す

なわち，スイッチSがOFFから ONに切り替わる時刻

であるt=kTにおける状態h の第2要素である叫のみ

を利用することとする．それに伴い，（4）式に対応した

出力方程式として，本論文では次式を考え，これに基づ

きオブ？ザーパを構成して出力フィードパックを行う

Yk = Cvzk, Cv = [O 1] (5) 

3. 入力に飽和をもっ双線形系に対する

最小次元オブザーバ

本節では，（4),(5）式で表される双線形系に対して，制

御入力 Wkの特徴を活用したオブザ、ーパの設計法を論じ

る．双線形系に対するオブザーバとして文献［9］のものが

知られているが，本論文で扱うブーストコンパータにそ

れを適用する場合，設計自由度が一切ないという難点が

ある．すなわち，いわゆるオブザーパ極が一意に定まっ

てしまうため，それが不安定となる場合には対処の余地

が一切ないまま使用不可となり，また，それが安定とな

る場合でも状態推定の速さを調整する余地がない この

ことは，ブーストコンパータのパラメータ次第では上記

文献のオフゃザーパが効果を発揮しない状況が少なからず

存在しうるのではないかという懸念を生む．これに対し

て本節の議論は，ブーストコンパータが双線形系の中で

も特殊なクラスに分類できる点に着眼し，後述の注意 2

でも触れる通り，同様のクラスに対して設計白由度を生

むべくなされた文献［10］の議論を発展させたものといえ

る．線形系に対するオブザーパと同様，以下の議論にお

いてM を単位行列とすることで全次元オブザーパの設

計も可能であるが，本論文においてはDSPの能力の都

合上，演算量を減らすうえで最小次元オフゃザーパの設計

が有用と考え，その場合に限定して議論を行う．

ブーストコンパータの制御入力であるデューティ比は

Oから 1までの値しか取り得ない（上限1および下限O

で飽和を受ける）．ゆえに，入力 Wkはその最大値wと
最小値ωをもっ（使用可能なデューティ比をOから 1の

範囲より狭めて扱った場合でも事情は当然同じである）．

これに対応して許容入力集合wを

w ：＝｛ωξJR I些三w三；w}

と定めたうえで，次の系を考える 1.

。k+i=A，仇＋Bwk+R[0lyk
+wkN¢k +wkR[1lyk 

九＝Cc/Jk+Dyk

(6) 

(7a) 

(7b) 

ただし， w,yは双線形系（4),(5）の入出力であり， Zkε]Rnう
zkξ]Rnとする．このとき，線形系のオブザーパにおい
て九がZkの推定値を与えることを保証するLuenberger

の条件［11］と類似の（ただし新たに双線形項に関する

(8d）式が付加された）条件を与える次の定理が得られる

［定理 1】 次式を満たす行列M が存在するとする．

AM=MA .i([0lcv 

CM+DCvニ In

B=MB 

NM=MN .i?[1Jcり

、．．
 
E
J

，、、，，ノ、‘．，，ノ、、．，，，

a

b

e

d

 

Q
O
D
O
D
o
i
G
O
 

（

（

（

（

 
さらに，各時刻での値がw内に留まる任意の信号ωに
関して系

治＋1= （五＋wkiv)Xk =: Ae（叫）χk (9) 

がロバスト安定であるとする．このとき，系（7）はwで
与えられる入力制限をもっ双線形系（4),(5）に対するオ

ブザーパとなる．

（略証） ck：＝九－Zkとおくと，線形系の場合と同様に
九＝Cekが得られる．ただし， ek：＝仇－Mzkであり，
これが（9）式でχをεに置き換えた式を満たすことも同様

に示せる.(9）式の系に関する仮定により ek→0(k→∞） 

が成立するから，九→0(k→∞）が成立する． 口

定理 1中の条件を満たし Aの次元がη－1となるよ
うなえB,N, .i([0l, .i([ll, C, D, M の組合せを直接求
めることは容易ではないが，線形系でのGopinathの正

準形式［11］に基づく方法と同様にして最小次元オブザー

パの設計を以下のようにして行うことができる．

［定理 2] Cりヂ0に対して

1実際はη＝2だがZkεffi.nと一般化して議論しておく．
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定性は明らかである［12]. 口

この定理を用いることで，系（9）のロバスト安定性を

保証するLを求めることができる．具体的には，

66 

）
 

ハ
u
t
E
i
 
（
 

が正則行列となるように適当な行列Wε]R(n 1）×nを選

んだうえで， AうNうBをSによって変換して

山一1=: [ ~:: ~:: ] , 
I 11 N12 I I B1 I 

SNS-1=: I I SB=: I I 
I N21 N22 I I B2 I 

）
 

噌

1
4
E
I
 
（
 

を定める．ただし， Au,NuεIR, A12, N12ε]Rl×（n 1）う

A21, N21ε]R(nー1）×1うA22,N22ε]R(nー1）×（nー1l,B1εIR, 

B2ε]R(n 1）×1である．このとき，オブザーパゲイン

Lε]R(n-1）×1を用いて以下のように各行列を定めれば，

系（7）は系（4),(5）に対するオブザーバとなる

A:=A22 LA山 B:= B2 LB1 (12a) 

N:=N22-LN12 (12b) 

J?[oJ := A21 -LAu + (A22 -LA12)L (12c) 

J?[1l := N21 LN11 + (N22 LN12)L (12d) 

c := s-1 [ o1;~=~1i], f5 := s刊（12e)
ただし， Lは上式で定められる AうNのもとでの系（9)

がw内に留まる任意の信号ωに関してロバスト安定と
なるように定めるものとする．

（略証） M=[ Lι1]8により（8）式が満たされること
を確認すればよい．これは線形系の場合と基本的にまっ

たく同じ計算を行うだけであるので，詳細は省略する．

上記の定理中の条件となっているロバスト安定性に関

して，さらに以下の定理が成立する．

［定理 3] 次の行列不等式を満たす対称行列Pが存

在するならば，各時刻での値がW内に留まる任意の信

号wに関して系（9）はロバスト安定となる．

るすとのJb
 

るれ

幻

ら

1

え

＝

与。で
0

肝

：

十

品

寸
I
I
l
l
1
1
1
」

yv

p

幻

T

〉

1
h

G

J

＝
 

，f
a

L

 

P
川

A

M

j

し

F
E
E
E
E
E
E
E
E
E
E
E
E」

だた

(13) 

A(i) :=A＋切れlR, w<1l =1ιw<2) ＝布 (14) 

（略証）任意の ωεwは，適当なe(lJε［0,1］およびe<2J= 
1-e(lJを用いてW = e<1lw(l) +e<2lw<2）と表される．し

たがって， Ae（・）の構造からAe(w) = e<1l A<1l +e<2l A <2l 

であり，（13）式にe＜のをかけてi=lぅ2に関して和をとっ
た式を考えることにより，

[ P A (w内
p ]>0 川）PAe(w) 

が成立する．すなわち， Ae(w）はwEWに関してP>O

のもとで2次安定である．これより系（9）のロバスト安

A(i)=(A22-LA叫＋ω（の（N22-LN12 (16) 

に注意して（13）式を書き直したうえで変数変換Y=PL

を施すことで，

[ P * I > o (11) 
PA22 YA12+w<il(PN22 YNd PI 

(i=l,2) 

という P,Yに関する線形行列不等式が導かれる．これ

を満たすP,yの存在性を判定し，存在する場合にはそ

れらを求めることは，数値計算上，容易である．このと

きL=p-iyは系（9）のロバスト安定性を保証するもの

となる．これを用いて（12）式より A,ii, R, J?[0l, J?[1lう
C,Dを定めることで最小次元オブザーパを得る．

（注意 2）本節の議論は文献［10］の議論を参考にしてい

る．ただし文献［10］では系（9）のロバスト安定性を扱う

に際して， Ae(w）に関して（15）式のように伸張した扱い

のない通常のリアプノフ不等式Ae(w)TPAe(w)-P < 0 

を考えている．そのうえで この不等式を書き下した際

に現れる w2をσとおき， ωとσを独立な量と見なした

うえでそれらがとりうる値の範囲の任意の組合せのもと

で不等式が成立するようなLを探索することを提案し

ている．本論文の手法と比べていずれがより保守的であ

るかに関しては明らかでないが，文献［10］では四つの

線形行列不等式を連立して解くことになるのと比べて，

本論文の方法では二つの不等式の連立で済むなど，扱い

の容易さや見通しのよさなどの点に差があるといえよ

う．最小次元オブザーパの議論（定理2）やそのための

Luenbergerの条件の一般化（定理1）も本論文での成果

である．

（注意 3）以上の議論は一般次数ηのもとで成立し，

異なるタイプでより高次となる DC-DCコンパータの

制御においても有用と期待される．また，本論文の状

況にあわせて杭εRとして論じたが， Ykξ]RPの場合

でも Cりが行フルランクとの仮定のもと，以上の結果は

行列のサイズの自明な修正（たとえばwξ]R(n-p）×ぺ
A11,N11ξ]RP×pぅB1ξJRPXlぅLξJR(n p)Xp）のもとで

そのまま成立する．さらに， Wk=[wlk, ..・ぅWmkfξ]Rm

で各入力がそれぞれ上下限をもっ場合にも，（4）式の右

辺のwkNがLi叫kNiに置き換わった双線形系に対し，

(6）式のW の自明な拡張のもと，以下の修正下で成立

する．

・（7a),(9）式でWkNうwkJ?[l］をそれぞれ乞包叫kj丸
LiWikRPl lこ置き換える

・（8d）式を九M=MNi-RPlc(i=l，…刈）に置

き換える．
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・（11）式の N,N.白β （α，(3= 1,2）をすべて 1に依存
したものに置き換え， υこ対応する N日β を用いて
(12b）ぅ（12d）の右辺によりそれぞれ丸う _R-JlJを定

める．

以上の議論はいずれも容易に確認できるので，詳細は省

略する．ただし WkεJR.mの場合はLを定める際に（17)

式を一般化して各入力ごとの上下限の組合せで定まる

2m個の不等式をPうYに関して解くことになる．その数

値計算上の扱いはm=lの場合と本質的に変わらない．

4. 双線形系に対する非線形制御則

本節では，ブーストコンパータの離散化双線形モデル

に基づき，平均出力電圧に対する積分補償付非線形状態

フィードパック制御則に関する議論を行う．なお，制御

則実装時には，状態に代わって前節で述べたオブザーパ

による状態推定値を用いることとする．また，制御則の

演算時間に配慮した実装についても述べる．

4.1 安定化状態フィードバック制御則

本項ではまず，文献［7］におけるブーストコンパータ

制御で用いられた非棟形状態フィードバック制御則につ

いて述べる．これは（4）式においてAがSchur安定であ

る（固有値が単位円内に存在する）という仮定に基づく

手法であるが，開ループ系（すなわちWk=Oとする，し

たがってデューティ比μkを一定値戸として動作させる）

を考えた場合に〆によらずコンパータが周期定常状態

に落ち着くことから，この仮定は妥当といえる．

この方法は， Pを正定行列として V(z)= zT Pzを考
え，それが閉ループ系のリアプノフ関数となるように非

線形状態フィードパックを構成するものである．ここで，

PはAのSchur安定性の仮定に基づき正定行列Qを用い
た次式のリアプノフ方程式の解として与えるものとする．

ATPA-P=-Q (18) 

(4）式においてZkは定常状態からの偏差であり，速やか

に0に収束するのが望ましいため， V(z)=zTpzも早

くOに収束するのがよい したがって， LlV(zk,wk):= 

V(zk+1(zk，切k))-V(zk）を最小化するような制御入力
切kを与えるのがよいと考えられる （zk+l(zkぅ切りは状態

Zkと入力Wkから（4）式により定まる Zk+lを表す） た

だし， Wkが過大な場合にはコンパータの制御入力であ

るデユーティ比μk=wk＋μ＊が0と1の聞の値をとると

いう制約をみたさなくなる可能性がある．そこで，正数

Tを導入し，制御入力Wkの大きさを考慮したことに相当

する rw~ の項を付け加えた LlV(zk ぅwk) +rw~ を最小化
する制御入力Wkを与えることを実際には考える. (18) 

式の関係に注意して LlV(zkぅwk)+rw~ を Wk に関して

平方完成することにより，所望のWkが次式の非線形状

態フィードパックで与えられることが確認できる．

仇＝ (Nzk+B)TPAzk 

ん r+(Nzk+B)TP(Nzk+B) 
、．．
 
，，J 
A
叶
U

唱

I’’’E
‘、

Qの固有値のうち最小のものを入min(Q）と表す．このと

き，制御則（19）を用いた際入皿in(Q)＞γ＞0をみたすγ

に対して LlV(z,w)< γllzll2 (Vzヂ0）となり，平衡点
z=Oは大域的漸近安定［13］となることが示されている．

なお，付録で示す通り，制御則（19）は次式で表される

状態依存の評価関数を最小化する制御入力となっている．

J ＝乞（z[Q(z山＋rw~ ） ぅ (20) 
k=O 

～ AT P(Nzk+B)(Nzk+B)T PA 
Q(zk)=Q+ (21) 

r+ (Nzk+B)T P(Nzk+B) 

次項では上記の考え方を少し修正する．それにより得ら

れる新たな制御則は，連続時間双線形系においてハミル

トン・ヤコビ方程式と結び付けて文献［14］で導かれた制御

則の離散時間系での対応結果と見ることができる．ただ

し，本論文の議論は付録の通り dynamicprogramming 

による初等的なものであり，様相を異にする

4.2 評価関数をより直接的に意識した状態フィー
ドパック制御則

前項で述べたように，安定化制御則（19）を用いた際に

最小化されている評価関数は（20）式となる. (21）式か

らわかるように評価関数中の重みQ(z）は設計時に用い

たQからずれるため， Qを通してQ(z）を指定するのは

困難である．そこで，設計パラメータとして新たに正定

行列Qoを導入することを考える．そして，次式で表さ

れる Riccati方程式を解くことにより Pを決定し，この

Pを用いて制御入力を（19）式で与えるものとする．

中 ATPBBTPA
P=Qo十A1PA- (22) 

r+BTPB 

AはSchur安定であるため（AうB）は可安定であり，また

Qoが正定であることから，（22）式は唯一の正定解Pを

もっ. (22）式とリアプノフ方程式（18）の比較からQを

A
一
P

一B
r
一P
E
L

一T
B

一B
P

一lT
F
一T

nu ハvvハvv
(23) 

により定め，これを（21）式に代入すると， Q(zk）は次の

ように表せる．

～ ATPBBTPA 
Q(zk) = Qo-

r+BTPB 
AT P(Nzk+B)(Nzk+B)T PA 

(24) 
r+ (Nzk +B)T P(Nzk+B) 

付録で示す通り，（22）式で定まるPを用いた場合の制御

則（19）は，それが安定化制御則であれば（この点に関し

ては文献［15］で検討されているが，紙面の都合上，詳細

は割愛する） (24）式のQ(z）を用いた評価関数（20）に関

して最適な安定化制御則である. (24）式より zニ Oの近

傍ではQ(z）竺 Qoとなるため， Qoを導入する前と比較
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すると設計の見通しがよくなったことがわかる．加えて，

この方法では（A,B）の可安定性のみを仮定として必要と

し， AのSchur安定性を必要としないこともわかる．そ

のため，積分補償をさらに導入する以下の議論では，前

項ではなく本項における手法を前提として検討をさらに

進めることとする．

4.3 出力電圧叫に対する積分補償付制御則

本論文では，離散化双線形モデル（4）を後述の通り同

定により求める．ブーストコンパータに用いる各受動素

子の素子値とその公称値とのずれ，ならびに，インダク

タの等価直列抵抗やダイオードの導通時抵抗の値をはじ

めとして，正確なモデル化の難しい要因は少なくない．

そのため，同定は有効な手段といえるが，それでもやは

りそれだけではモデル化誤差は避けられない．そのため，

定常偏差が生じることを回避するうえで，積分補償器の

導入は重要である［7］.本項ではまず，平均出力電圧に対

する積分補償器導入時の状態フィードパック制御則に関

して次項で論じるに先立ち，丈献［7］における（すなわ

ち4.1に記した状態フィードパック設計法に沿った）考

え方を復習し，それを前項4.2の設計法の場合に対応す

る形でわずかに修正したものを紹介する．

この方法はもともと（スイッチSがOFFから ONに

切り替わる時刻t=kTにおける）電庄内に対する目標

値 Vrefに関して積分補償を施すものであり 1，ブ一スト

コンパ一夕の状態方程式（4）と積分補償器（その状態を

Cで表す）をまとめた以下の拡大系を考えるものである．

{ Zk+l 
(k+i = (k + ( Vref Vk) 

(25) 

積分補償器の式は（k+l= (k -Cvzkと書き直せることか
ら， ηk= [zl (k]I'として，上記の拡大系はブーストコン
パータそのものの状態方程式（4）と同様の形式として以

下のように書き直せる．

ηk+l =Aoηk + Bowk +wk(Noηk) (26) 

I A 01 IBI INOI 
＝｜｜ヲ Bo=I I, No= I I (27) 
I -Cv 1 I I O I I O O I 

したがって， （Ao,Bo）が可安定でQoεJR3×3が正定であ

るという仮定のもと，（22）式における （A,B）を（Ao,Bo)

に置き換えて得られる Riccati方程式の正定唯一解Pを

求め，そのPのもと，（19）式においてやはり （A,B）を

(Ao,Bo）に置き換えると同時にZkを恥に置き換えて得

られる状態フィードパック制御則が導かれる．

続いて次項ではこの考え方を（山ではなく）平均出力

電圧に対する積分補償

1このため，（3）式における f，〆も平均出力電圧で

はなくりkに対する目標値に関するものであると本

項に限り仮定する．このとき，（5）式のC。のもとで

Vk Vref = CvZkが成立するー
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(k+l = (k + (vref vk) (28) 

を行う状況に拡張する議論を行う．ただし， Vrefは平均

出力電圧に対する目標値，九はた番目のスイッチング区

間における平均出力電圧を表している．そのような議論

に先立ち，積分補償付の上述の制御則を別表現してその

解釈を与えておく．そのために， η＝[zT (JI'の分割に合
わせてPを次のように分割する．

IP,, P，っI o o 

=I ':; "'Iぅ PnεJR己×苫， P22ζJR (29) 
I P{2 P22 I 

このとき，（27）式にも注意すると，導かれた制御則は次

式のように書き直せる

ω必＝ (Nzk+B)TP11Azk 

ゐ r+(Nzk+B)TP川Nzk+B)
(Nzk+B)TPi2( CりZk+(k)

r+(Nzk+B)T P川Nzk+B)
(30) 

Pnを（19）式のPと対応させて考えれば，上式は積分器

の状態Qにより右辺第2項の分だけ（19）式を補正した
ものと解釈できる．

4.4 平均出力電圧に対する積分補償付制御則

前項で述べた制御則は，スイッチがONとなる時刻に

おける出力電庄内をその目標電圧Vrefに追従させるた

めのものであったが，コンパータの出力電圧は平均電圧

で議論されることが多い．したがって，本項では平均出

力電庄司をその目標電圧志向fに追従させるような制御

則について考える．そのためにまず，積分補償器として

(25）式の第2式のものではなく（28）式で表されるものを

利用することを前提とする．ここで，（28）式右辺第2項

を（（5）式のCvをそのまま用いて 2）前項と同様 Cvzk 

と表そうとしても不可能なことは明らかであり，そのた

め，前項と同様に（26）式の形の拡大系を安定化する方針

に沿って議論を行おうとしてもうまく進められない．

前項の後半で積分補償付の制御則の別解釈を与えたの

は，この難点を回避することを念頭においたものである．

具体的には，（4）式と積分補償器（28）からなる拡大系に

対する制御則として，この解釈により得た制御則（30）の

第2項分子の－Cvzkについてそれがりref一叫に一致し
ていた（そのため，この項を Vref Vkに書き換えても同

じとなる）ことに留意し，その部分を本節における積分

器（28）に対する入力に沿ってちref 引に置き換えた次

式の制御則を考えることにする．

ωレ＝ (Nzk+B)TP11Azk 

ん r+(Nzk+B)TP川Nzk+B)
(Nzk十B)TPi2（（宮町f 九）+(k) 

r+(Nzk +B)T P11(Nzk+B) 
(31) 

上式において Zkを最小次元オブザーパに基づく推定値

2異なる Cvを用いることの妥当性に関しては後述する．
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九に置き換えたものと積分補償器（28）により，ブースト

コンパータの平均出力電圧に対する非棟形な出力フィー

ドパック制御則が構成されるが，より詳しくは次項で述

べる実装上の注意点に沿ってさらに修正したものが実際

に用いられる制御則となる．

4.5 演算時間を考慮した制御則の実装

前項の最後で触れた形の制御則をそのまま実装しよう

とすると，その演算時間に関わる形の問題点が生じる．

本項では，それらの問題とその解決法について述べる．

まず，仮に制御則に沿った Wkの言七算がk番目のスイッ

チング区間内で終わり，したがって演算時間をtealとし

てteal<Tが成立したとしても，制御則から定まるテーュー

テイ比μk＝〆＋wkがtcai/Tより小さい場合にはそれを
k番目のスイッチング区間において正しく反映させるこ

とはできない．この問題は 次のスイッチング区間にお

けるデューティ比をあらかじめ現在のスイッチング区間

内で計算することで解決できる．すなわち， k番目のス

イッチング区間の先頭の時刻においてすでに Wkが確定

しているという前提のもとで，状態方程式（4）を用いて

Zk （の推定値）から次時刻における状態変数Zk+l （の推

定値）を予測するという計算を制御則に追加する形で組

み込み，その予測値をもとに次のk+l番目のスイッチ

ング区間に対する入力 Wk+lを（現在のk番目のスイッ

チング区間の時間内で）計算するということを行う．こ

のように制御則を実装する場合には， Wkの初期値ω。を

与える必要が生じる．本論文では，これを（μo＝戸と

なるよう） wo=Oと選ぶ．

同様に（k+lの予測も（28）式を用いて行う．本論文に

おける平均出力電庄司の測定法（2.参照）に注意すれ

ば， （k+iの予測は， k番目のスイッチング区聞が終わる

までにスイッチング周期Tの1/10ほどの長さだけ時聞

を残した時点で終えられ ゆゆしい支障は生じない．た

だし制御則（31）に沿って時刻を進めた Wk+lを考えれ

ばそれは明らかに，すでに述べた Zk+l,(k+l以外にさら

にk+l番目のスイッチング区間での平均電圧九＋1にも

依存することになる点に注意が必要で、ある．この平均電

圧はk番目のスイッチング区間内の時刻で得ることがで

きないものであるため，このスイッチング区間内に Wk+l

の厳密な計算を終えることは不可能で、ある．この問題に

対して本論文では引をもって九＋1の代用とする形の近

似を通した回避策を施すこととする．

上記の近似の他，（30）式からの類推により導かれた

(31）式を利用していること，およびオブザーパを利用し

ていることに伴い，さらには4.2の議論の性格上（この

点に関しては文献［15］における検討も参照されたい），

実装される制御則による閉ループ系の安定性に関しては

理論的保証があるとは言いがたい．この点に関しては文

献［7］の議論と同様にして安定判別を行うことも考えら

れるが，その詳細については複雑となるため本論文では
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直接論じず，実験により安定性の検証を行うに留める．

この点に関する踏み込んだ検討は今後の課題としたい．

なお，実装された制御則は制御入力に関する上下限制

約を満たす厳密な保証を与えないが，評価関数を通して

Wkの大きさが抑えられ，後述の実験においても（結果

的に，強制的に飽和させることなく）制約を満たした

4.6 同定と制御則実装上の都合と本論文の立場

ここで改めて，（4）式の双線形状態方程式に対応した

出力方程式として（5）式（のCv）を考える本論文の立場

に関して，その理由を離散化双椋形モデルの同定ならび

に制御則実装上の都合も踏まえて述べておく

本論文の主たる目的は，（k番目のスイッチング区間の

先頭の時刻での出力電圧である）内ではなく（そのス

イッチング区間における）平均出力電圧引をそれに関す

る目標値ちrefに出力フィードパック制御によって追従さ

せることである．この点に注意すれば， h に関連した出

力方程式（5）ではなく，九に関連した出力方程式を最初

から考える方が妥当で、はないかという見方もあろう（そ

の立場では，積分補償器（28）の右辺第2項の処理に関し

でも， 4.4のような発見的方法によらず4.3と同様の議

論が（5）式とは異なる値のC匂を用いる形で展開できる

可能性も考えられる）． しかし本論文でこの立場をとら

ない理由について，（i）後述するブーストコンパータの

離散化双線形モデルの同定，（ii）制御則の実装，という

二つの点を背景として以下で述べておく．

まず，（i）に関連して，引が（2.と同様に等価回路に

基づく議論を通して）いかなる形で表現されるかについ

ては，文献［6］で示されている．さらに，そこに現れる

係数行列に関して（2）式同様の制御入力向に関する 1次

近似がやはり有効であることも確認できる．そのような

近似と（3）式のように定常状態からの偏差をとる操作に

より，平均出力電圧九の偏差に関して状態方程式（4）に

整合した出力方程式を導くことも可能である．ただしそ

れは，状態方程式（4）の右辺と同様， ZkとWkに関する

双線形項も含むものとなる．本論文では次節で述べる通

り文献［8］の手法によりブーストコンパータの双娘形系

としての同定を行うが，この手法で考えられているモデ

ルは状態方程式にのみ双線形項を含み出力方程式には双

線形項を含まないものである．そのため，平均出力電圧

叫に関する出力方程式を扱おうとすることは， 4.3でも

述べた通り（素子値を利用するのではなく）同定によっ

てモデルの精度を高めようとする本論文の立場を踏まえ

るとき，必ずしも容易で、ない．

出力方程式の双線形項については無視して同定するこ

とにすれば上記の問題は（同定精度の良し悪しはともか

くも）回避されるが，さらに（ii）の制御則の演算時間に

絡む実装上の次のような好ましくない点にもとくに注意

が必要である．すなわち， k番目のスイッチング区聞に

おいてWk+lの計算を済ませるうえで，まずZk+lの予測
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値を（4）式に基づいて得るためにはZkの推定値九を計

算する必要がある．ここでオブザーパ（7）が（本論文で

の立場と異なり）平均出力電圧九に関する出力方程式

をもっ系に対するものである場合には， Ykは九の偏差

にあたる． したがって， 2.で述べた本論文における平均

出力電圧の取り扱いの都合上， Ykの値が得られるのはk

番目のスイッチング区間のうちの90%の時聞が経過して

しまって以降となる．この状況はスイッチング区間の最

初の時点で抗が得られる（スイッチがONになる時刻に

おける電圧）刊に関する出力方程式を用いている本論文

の状況と比べて，制御則実装上の不都合として深刻なも

のとなる．本論文で用いる制御則においては，九が関わ

るのは積分補償器（28）式の右辺の計算のみであるのに対

して，この平均出力電圧h に関する出力方程式を用い

たモデルに基づく制御則を仮に構築できたとしても， 'ih

が関係する計算が増えてしまうため事実上，実装が不可

能になるということである．この点に関してはさまざま

な工夫により回避しうる可能性も考えられるものの，現

状ではDSPの演算能力内で問題を回避するに至ってお

らず，そのため，出力方程式として， hではなく叫に

関するものとしての（5）式を本論文では利用している．

以上を踏まえて最後に本論文の立場を整理すると，以

下のようにまとめられる．すなわち，実装土の問題に起

因して， Vkに関する出力方程式をもっモデルしか利用で

きないといういわば絶対的制約のもと，（a）そのような

モデルについては可能な限り正確に同定すること（その

際，切に関する偏差である仰がOの定常状態が原点平

衡点に対応するような偏差系モデルの同定となることか

ら，（3）式における〆も，目標平均出力電圧引に対す

るものではなく，電圧叫に対する仮想的目標値に対して

定まったものとして解釈し直すことになるに（b）やや

不満の残るそのようなモデルであるにせよ，実装上の問

題を表面化させない範囲でそれを最大限に有効利用する

方法を検討し平均出力電圧丸に関するモデルが得ら

れたときと比べて可能な限り同等の性能を発揮させるこ

とを目指して工夫を行うこと，という 2点を通して到達

したものが前項で論じた制御則である．

5. 離散化双線形モデルの部分空間同定

本節では，双線形系の部分空間同定法として文献［8]

で与えられている N4SID法に基づき，（デューティ比に

関連した）入力 Wkと（スイッチSがOFFからONに切

り替わる時刻における出力電庄内に関連した）出力仙

の時系列データからブーストコンパータの離散化双線形

モデル（4),(5）を同定する．紙面の都合により，同定法

の詳細については文献［8］を参照されたい．

5.1 実験装置の構成

本研究の実験装置は，ブーストコンパータと DSP

(TMX320F28069）によって構成される.DSPにはA/D

34 

r 

Fig. 2 Circuit ov巴rview

Table 1 Circuit parameters 

Symbol Value Symbol Value 

Vin 3V Eo 0.3 V 

L 1.0 mH RL 2.6 n 
C 10 μF R 100 n 
Rs 0.12 n T 100 μs 
r 10 kn 

変換器（ADC）と PWM信号を生成する機構が内蔵さ

れている．これにより任意のデューティ比をもっ PV.市f

信号をスイッチSとして利用する MOSFETへ入力する

ことと電圧の測定が可能となる．ブーストコンパータを

含む実験装置の構成図をFig.2に示す.A/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， R

と比較して十分大きな抵抗Tを用いて出力電圧を分圧し

ている．また，用いた素子などの値をTable1に示す．

5.2 同定実験とその結果

同定実験では，事前に生成したデューテイ比μkの系

列のもとでブーストコンパータを駆動し，スイッチが

ONとなる各時刻における電圧値山の測定を行う．りk

に対する目標電圧を Vref= 4.5Vとし，これを達成する
デューテイ比の定常値〆を実験で試行錯誤的に求めて

戸＝0.5006という結果を得た（注意 1で示した戸の

定め方と少し異なるが，それは4.6で述べた事情による

ものであり，理論面では何ら不整合を生じるものではな

い）．これより（3）式により定まる Wk，およびコンパー

タ出力とその目標値との偏差として定まる抗 （ここで

は上記事情にあわせて抗＝Vk Vref）が同定用データと

して利用可能な状況で，（4）式の（偏差系）状態方程式

と（文献［8］に沿って（5）式を一般化した）出力方程式

抗＝Cvzk+Dwkの同定を行う．

同定実験で用いる入出力データの長さは1500点とする

（ブーストコンパータのスイッチング周期は lOOμsと設

定したため，全体で150msの信号になる）．これをモデ

ル構築用のデータセットとモデル検証用のデータセット

に分けてモデルを決定する．本論文では，はじめの1000

点をモデル構築用のデータセットとし残りの500点を

モデル検証用のデータセットとして用いることにする．
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つぎに，同定実験で用いる入力信号（事前に生成した

デューティ比の系列）について述べる．目標電圧を達成

するデユーティ比の定常値がおよそ0.5であり，その付

近でブーストコンパータを動作させることを考慮し，同

定で用いるデューテイ比の範囲は0.3三μ壬0.7とする．

また，高周波成分を多く含んだ入力信号を用いた場合，

ブーストコンパータを制御するうえでは余計な帯域の成

分まで考慮することになるため，よい同定結果が得られ

ない可能性がある． 文献［6］では，時定数がT1= lOOOμs 
の連続時間1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通すことで高周波成分を取り

除いた入力信号を用いて同定実験が行われており， その

有効性が確認されている．本論文で述べる同定実験は文

献［6］で行われている実験とほぼ同ーの回路1を用いて

いるため，本論文でもその入力信号を用いるものとする

（入力信号の生成方法の詳細については［6］を参照された

い）．入力信号をFig.3に示す．

9

8

7

6

 

0

0

0

0

 

ミ 0.5

0.4 

0.3 

0.2 

0.1 

0 
0 0.05 0.1 0.15 

Time/s 

Fig. 3 Input signal for identification 

本研究では，ブーストコンパータの離散化双線形モデ

Jレ（4）が2次であることを考慮し文献［8］の手法におい

てt三ηを満たすべきパラメータt （ηは得られるモデ

ルの次数）をi=2と選んだうえで，対応する射影oiの
特異値すべて （η＝i個）を支配的と見なすことでη＝2

次の同定モデルを導いた．得られたパラメータを次式に

示す．

寸：；；；；－~：~~~！］，
N = [ －~：~：~~ -~:::~~ l 

B = [ －~：：~~~ l (3 

（注意 4）出力方程式は仙＝C旬zk+Dwkとして同定

したことを述べたが，上記の通りDは（5）式に沿う形で

l文献［6）の実験装置では，インダクタ電流測定用にm
の直列抵抗を挿入している．本論文で用いた実験装置

は，その抵抗を取り除いたということ以外は文献［6）で

用いられている実験装置と同一である

ほほOとなっていることがわかる （よって以下ではこの

Dを無視する） ．なお， C匂が（5）式における値と異なる

のは， N4SID法が入出力データのみに基づくものである

ため，得られた双線形モデルの状態変数Zkが（5）式の前

提となる物理的な意味合いを保持しないことによる．こ

のことは制御則設計上，何ら問題とならない．

実験により得られた出力と同定モデルに基づく 出力と

の比較を上述のモデル検証用データセットに基づき行っ

た結果をFig.4に示す ただし，実線が実験により得ら

れた出力，破親が同定モデルに基づく出力を表している．

Fig.4からわかるように，実験により得られた出力と同

定モデルに基づく出力はおおむね一致して良好な同定モ

デルが得られていることがわかる （図の見やすさを考慮

して，モデル検証用データセットに対応した時間50msec

のうち 15msecのみを示しているが，全時聞にわたり同

程度のモデル精度となっていることが確認できている）．

5.2 

4.8 

ミ4.6
0 

4.4 

4.2 

4 
0 0. 0田 0.01

Time/s 

O.Q15 

Fig. 4 Comparison of responses 

6. 平均出力電圧制御実験

本節ではブーストコンパータ平均出力電圧の制御実験

を行い， 3.で述べたオブザーパの設計法ならびに4.で

述べた制御則の有効性を検証する．なお，使用した実験

装置は，同定実験の際に用いたFig.2と同一で、ある．

まず最初に，最小次元オブザーパの具体的設計手順

について述べる．最小次元オブザーパ（7）の係数行列

は，同定により得られた（32),(33), (34）式をもとに

W =[l OJとして （10),(11), (12）式より決定した．た

だし実際には変数ρ＞0を導入して（17）式の左上ブロッ

クのPをρ2pに置き換えた行列不等式を考え，この不

等式制約のもとで0＜ρ＜lの範囲で二分探索を通して

ρを最小化する PとYを求め， L=P1Yとした．こ

の手順により，推定誤差が速く減衰するオブザーパを設

計できると考えられるからである．その背景は以下によ

る．すなわち，（17）式がもともと（13）式を変形したも

のであることから，上記のρの導入は，（13）式の左上ブ

ロックのPをρ2pに置き換えることに相当する．した

がって，不等式を満たすP,Yの存在のもとで，（15）式

について同様の形でpを導入して修正した不等式が成立

vh
u
 
qo 
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することになる.W=Wkとしたときのその不等式の左か

ら［ef,-efAe(w)T］，右からその転置をかけると（9）式

（でχを巴とした式）より p2efPek > ef+1 Pek+lが得
られる よってefPek ＜ρ2ke'{; Peoとなり， ρの最小化

により推定誤差E:k= Cekの速やかな減衰が期待できる．
つぎに制御器の具体的な設計手順を述べる．平均出力

電圧制御実験では， 4.4および4.5で述べた制御則を用

いるものとし，平均出力に関する目標電圧はVref=4.5V 

とする．なお，同定時に平均出力ではなく Vkに関する出

力をもっモデルを考える （4.6参照）に際して，同定し

たい（偏差系）モデルの原点平衡点に対応する目標電圧

を（値自体は同じく）叫ef=4.5Vとしたが（5.2参照），

後者の目標電圧を達成するときの平均出力電圧は4.5V

より 0.15V程度低いため，同定モデルの利用上はいくぶ

ん不利な状況での制御実験による検証となっていること

を付記しておく.Riccati方程式に与える設計パラメー

タはQo= diag(l,20, 1）ぅ r=lOOと設定した また，同

定時にデューティ比を0.3から 0.7の範囲に限定したこ

とを念頭に，実験では出力電圧制御則に基づいて演算さ

れるデューテイ比μk=μ* +wkがμmax:=0.8を上回っ

たならば実際の入力をμk=μmax・μmin:=0.2を下回っ
たならば実際の入力を内＝μminとする飽和動作をさせ

るものとした この前提のもと，オブザーパゲインLの

設計ではw(l)＝笠＝μmin一μヘwC2)= W = μmax一μ＊と
定めた（ただし 本論文で導いた制御則ではこの飽和は

結果的に生じなかった）．

最後に，積分器の初期値（oは，応答のオーバーシュー

トに配慮した結果として，（o= 6.6とした また，オ
ブザーパの状態変数の初期値仇は，スイッチがOFFの

定常状態として推測される値。。＝-0.0015を用いた

このようにして設計ならびに実装された制御器による

平均出力電圧の応答をFig.5に，制御入力（デューテイ

比）をFig.6にそれぞれ実線で示す（Fig.5中の実線は，

1スイッチング周期において測定した10点の電圧の平

均値を表している） • Fig. 5より， 平均出力電圧が速や

かに目標電圧に追従していることが確認できる． なお，

Figs. 5, 6 （および後続のFigs.7, 8）においては，比較

対象として線形モデルに基づいて得られたオブザーパお

よび平均出力電圧制御則をもとに構成された制御器によ

る実験結果を破線で示している．線形モデルは5.2で双

線形モデルを同定した際に用いたものと同じ入出力デー

タをもとに標準的なN4SID法に基づき同定した．この

線形モデルは，（4）式の双線形モデルにおいてN=Oと

した特殊ケースと捉えることができる．この点に鑑み，

線形モデルに対するオブザーパおよび平均出力電圧制御

則の設計は（重みなどの値を含めて）双線形モデルに基

づくものとまったく同じ手順により行った.Fig.5にお

いて双線形モデルに基づく応答と線形モデルに基づく応

答を比較すると，双線形モデルに基づくものの方が立ち

上がりが速いことがわかる．また， Fig.6より，双線形

〉
＼
hw

~ 
2.5 。 0002 

Fig. 5 

055 

0.5 
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＝ぇ

035 

． 
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0田4 0.006 0.008 0.01 

Time/s 

Average output voltage 

~ 
0.2 
0 0.0D2 0.田4 0.田6 0田8 0.01 

オlme/s

Fig. 6 Control input ( duty ratio) 

〉
＼
除

~ 
2.5 
0 0.002 o.αJ4 0.006 0.008 0.01 

1円me/s

Fig. 7 Av，巴rageoutput voltage (Vin is changed to 2.7 V) 

〉
＼
hv

匡豆司
2.5 
0 o.orn2 o.004 o.ooe o.ooa o.o, 

1円me/s

Fig. 8 Average output voltage (R is changed to 90 0) 

モデルに基づく ものの方が制御入力 （デユーテイ比）の

変動が小さいこともわかる．

つぎに，制御系の目標値追従に関するロバスト性 （積

分補償の有効性）に関して，と くに重要と考える電源電

圧の変動と負荷変動が生じた場合についての検証を行っ

た.Fig. 7は電源電圧Vinを3Vから 2.7Vに変更した場

-36-



反甫・姥原・萩原 離散化双線形モデルに基づくブーストコンパータ平均出力電圧の非線形出力フィードパック制御 73 

合， Fig.8は負荷抵抗Rを100nから 900に変更した場

合の実験結果を示している．いずれの場合も，定常偏差

を生じることなく目標値追従が達成されていることがわ

かる．さらに双線形モデルに基づく応答の方が線形モデ

ルに基づく応答よりも立ち上がりが速く，良好な応答に

なっていることが確認できる．

7. おわりに

本論文では，離散化双線形モデルに基づくブーストコ

ンパータ平均出力電圧の非線形出力フィードパック制御

に関して，理論と実験双方の観点から検討を行ったは

じめに，ブーストコンパータの入力（デユーティ比）がO

から 1までの値しか取り得ないことを積極的に利用した，

離散化双線形モデルに対する最小次元双線形オブザーパ

の設計法を示した．つぎに 制御実験で利用する DSP

のデータ取得に関する機能の範囲内で平均出力電圧を近

似的に測定し，さらに DSPの演算能力に伴う制約も考

慮したうえで（近似的な）平均出力電圧を目標値に定常

偏差なく追従させるための制御則を提案した．最後に実

機実験により提案する制御方策の有効性を示した
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イ寸 録

付録 1. 状態フィードパック制御則の最適性について

付録 1.1 重み（21）をもっ評価関数（20）のも
とでの制御則（19）の最適性

まずはじめに，（20）式の評価関数を任意の有限時刻N

で打ち切って終端コスト zl;PzNを付加した評価関数

N 1 

J ＝ 乞 （z[Q(z仇＋rw~）＋ zl;PzN (Al) 

を考えるとき，これを最小化する制御入力が（19）式で与え

られることを dynamicprogrammingにより示す．ただ

し重みQ(zk）は（21）式で与えられるものとする．そのため

にまずJ(zN1,WN 1,N-l):=(zl;_1Q(zN 1)ZN 1+ 

rwお1)+zl;PzNを最小化する WNー1を求める. (4) 
式に基づき ZNをZN1, WN lを用いて表したうえで

J(zN 1,WN 1,N 1）を WNlに関して平方完成する

ことにより，最適なWN-lが（19）式で与えられること

が容易に確認できる．またこの最適なWNlのもとでの

J(ZN-l川N-1,N 1）は， Q(z）の定義（21）とリアプノ

フ方程式（18）に注意すれば， zl;_1PzN1となることも

容易に確認できる．これは終端コスト zl;PzNと同じ形

をしていることから， dynamicprogrammingの手順を

繰り返すことにより，任意のk=O，ー・，N 1で最適なWk

が（19）式で与えられ，評価関数（Al）の最小値がzifPzo 

となることが直ちに導かれる．

つぎに，制御則（19）が（21）式の重みQ(zk）のもとで

の無限区間における評価関数（20）を最小化していること

を示す．制御則（19）のもとでの状態と入力をそれぞれ
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五百で表すものとし初期状態芝o=zoのもとで制御則

(19）を無限時間にわたって用いた場合の評価関数の値を

九（zo)＝乞（布。（芝仇＋rw~） (A2) 

とおく．制御則（19）を用いると有限区間における評価関

数（Al）はすでに述べた通り z5Pzoとなるため，次式が

任意のNで成立する．

N-1 

乞（布。（九）芝k＋市：）＝zJ'Pzo一元PzN (A3) 
制御則（19）は閉ループ系を大域的漸近安定化しているた

め，芝N→0(N→∞）が成り立つ．したがって，上式で

N→∞とすることで，次の関係を得る．

] oo(zo) = zJ' Pzo (A4) 

制御則（19）が評価関数（20）のもとで最適であることを

示すために，評価関数がJoo(zo）よ りも小さな値之00(zo)

をとる制御則が存在すると仮定し矛盾を導く．この制御

則のもとでの状態と入力をそれぞれL些で表すと，初

期状態三0=zoのもと，

ム（zo)＝乞（~IQ（乏山＋r'IQ~ ） (A5) 

である.100 (zo) <] oo (zo）を仮定するので， loo(zo）は

有限値をとる.Q（乏k）はむによらず正定でr>Oであ

ることから，（A5）式の無限級数が有限値をとるとき互は

Oに収束する．したがって 十分大きなNをとることで

以下の不等式が満たせる．

ぷP乏N+loo(zo)＜フoo(zo) (A6) 

100 (zo）は無限区間にわたる評価関数の値であり，これ

を有限の時刻N で打ち切ると主00(zo）以下の値をとる

ため，次式が得られる．

N-1 

K'f;.rPKN ＋ 乞 （K[Q（乏山＋r'IQ~ ）<] 00 (zo) (A 7) 

上式左辺はK,1立のもとでの評価関数（Al）の値であり，

したがって（目頭で示した）その最小値で、あるz5Pzo以

上の値をとる．このことは，上式右辺が（A4）式により

z5Pzoに等しいことに明らかに矛盾する．以上の議論は

任意の初期状態Zoヂ0に対して成り立つため，（19）式で
与えられる制御則は，初期状態によらず無限区間におけ

る評価関数（20）のもとで最適であることが示せた．

付録 1.2 (22）式で定まる Pを用いた場合の制
御買IJ(19）の最適性

ここでは，（22）式で定まる Pを用いた場合の制御則

(19）について，（24）式のQ(z）のもとでの評価関数（20)

に関する最適性について検討しておく．
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まず，付録 1.1の議論と同様にして，一制面関数（20）を

任意の有限時刻Nで、打ち切って終端コストを付加した評

価関数のもとでこの制御則が最適で、あることが容易に示

せる．つぎに無限区間における評価関数を考え，やはり

付録 1.1と同様にして，この制御則よりも評価関数が小

さくなる安定化制御則が存在すると仮定し，矛盾を導く．

まず．初期状態zoのもとでこの制御則を用いた場合

の評価関数の値，状態，入力をそれぞれゴoo(zo),z, w 
とおく．つぎに，この制御則よりも評価関数が小さ く

なる安定化制御則が存在すると仮定し， その制御則と

初期状態 Zoのもとでの評価関数，状態，入力をそれ

ぞれl00(zo)(<Joo(zo)), ＆，笠とおく．この表記のも

と，（A5）式までは付録 1.1とまったく同じ議論とな

る．仮定よ りむ→0(k→∞）であるから，十分大きな

Nのもと 亙N は十分Oに近くなり，同時に（24）式より

Q（主k)> 0 (k >N）かつ（A6）式をみたすようにできる．

よって付録 1.1の議論と同様の矛盾が生じる．

以上よ り， （22）式により定まるPを用いた制御則（19)

が安定化制御則であれば，それは（24）式を用いた評価関

数（20）のもとで最適な安定化制御則であるといえる．
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