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This paper proposes a novel concept for non-isolated buck-boost DC/DC converter and control method. The proposed 
concept using series connection converter regulates only difference voltage from input to reference.  As a result, the power 
converter capacity can be decreased by the proposed concept.  Moreover, the advantages of the proposed circuit are 
improvement efficiency and decreasing.  

The fundamental operation, the control method, and the design method of the proposed circuit are described in this paper. In 
addition, the valid of the proposed circuit are confirmed with simulations and experiments.  

 
キーワード：DC/DC コンバータ，非絶縁昇降圧形コンバータ，差分電圧制御，直列電圧補償，フライバックコンバータ，極性反転

チョッパ 

(Keywords, DC/DC converter, Non-isolated buck-boost converter, Difference voltage control, Series voltage compensation, Flyback converter, 

Inverting converter) 

 

1. はじめに 

近年，携帯機器の普及で，バッテリを用いた機器が普及

している。バッテリより機器に電力を供給するシステムで

は，入力電圧変動が大きいため，非絶縁昇降圧型 DC/DC コ

ンバータが用いられる。特に近年は，電力消費の大きい割

に，バッテリ電圧が低い機器が多くなってきている。こ

のような低電圧大電流の機器では，DC/DC コンバータの損

失が増加し，機器の動作時間への影響や，発熱が問題とな

る。 
バッテリの放電特性を考慮すると，バッテリの出力電圧

は公称電圧とほぼ等しい時間が大部分を占める。バッテリ

公称電圧と機器の入力電圧が近い場合，DC/DC コンバータ

で変換する電位差は小さい。しかし，従来の DC/DC コンバ

ータのエネルギーフローは，全エネルギーがコンバータを

経由する(1-7)。このため，変換する電位差に係わらず，全容

量の電力変換器が必要となる。さらに，全電力が変換器を

経由して負荷に供給されるため，変換器での損失が大きく

なる。特に従来方式の非絶縁昇降圧型 DC/DC コンバータは，

リアクトルやキャパシタに全エネルギーを一旦蓄積する極

性反転チョッパ回路や，昇圧チョッパと降圧チョッパを組

み合わせた昇降圧チョッパ回路が有力であるが，これらの

方式ではエネルギー蓄積効率や，各回路の導通損失の増加

など，効率の低下が懸念される。 

加えて，従来の昇降圧チョッパ回路の制御方法は，入力

電圧と出力電圧が近い領域で，回路中の全てのスイッチを

スイッチングするため，この領域で効率が悪化する問題が

ある。特に動作時間の大部分を占めるバッテリ電圧と機器

の入力電圧が近い状態において，DC/DC コンバータの損失

が増加する問題がある(8)。 
本論文では，入力電圧と目標出力電圧の差分の電圧のみ

を変換する回路構成の DC/DC コンバータを提案し，基本動

作の確認を行う(9)。提案した方式は従来のチョッパ回路の応

用で容易に構成できる。本方式では，出力電力に対して変

換器容量を小さくでき，結果として損失の低下を実現でき

る。特にバッテリの電圧が機器の電圧に近く，変換する電

位差が小さい場合，変換電力が小さく有用である。ここで

は提案方式の一具体的回路構成を提案する。さらに，降圧

及び昇圧時の提案手法の動作を検討し，設計方針を明らか

にする。また，提案回路の制御手法について検討し，シミ

ュレーションにより動作を確認する。特に，昇圧と降圧動

作の切替え部付近では，ダイオード順方向電圧の非線形性

やデットタイムの影響により出力電圧がゼロに停滞する問

題がある。この問題を解決する手法を提案し，シミュレー

ションにより有用性を確認する。最後に実験を行って，提

案回路の基本動作を確認し，提案回路と従来回路の効率比

較を行う。その結果，良好な動作を確認し，所望の結果が

得られたので報告する。 
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図 1 エネルギーフロー図 
Fig. 1. Energy flow diagrams. 
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(a) Conventional topology.    (b) Proposed topology. 

図 2 回路構成 
Fig. 2. Construction of conventional  

and proposed circuit. 
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図 3 出力電力と直列コンバータ電力及び効率の関係 
Fig. 3. Relation between output voltage and 

efficiency of the proposed series converter. 

2. 原理 

〈2･1〉 直列補償方式 
 図 1(a)に，従来の昇降圧チョッパ回路のエネルギーフロー

図を示す。従来回路では図 1(a)のように全エネルギーをコン

バータ経由で電源から負荷に供給する。このため，変換す

る電位差にかかわらず全容量のコンバータが必要となり，

DC/DC コンバータでの損失が大きくなる。このとき，入力

電力を Pin，コンバータの効率を ηcとすれば，負荷電力 Pout

は(1)式にて表される。 

 cinout PP η⋅= .......................................................... (１) 

図 1(b)に本論文で示す直列補償方式コンバータの概念を

示す。コンバータを経由する電力が小さくなれば，コンバ

ータ損失が全容量に対する割合が小さくなるため，効率の

向上が期待できる。また，変換する電力が小さくなれば，

変換器を小型化することができる。このとき，負荷電力は，

電源から負荷に直接伝達される成分 P1 と，コンバータを経

由する成分 P2ηc に分けられる。このときコンバータから出

力するのは，入力電圧と目標負荷電圧の差分電圧分の電力

のみである。ここで，直接伝達成分の損失は無視すれば，

負荷電力は，P1+P2ηcで表され，電源から負荷への効率は(2)
式で表される。(2)式より，(3)式のコンバータ効率を満足で

きれば，提案方式により効率向上が期待できる。 
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図 2(a)に図 1(a)の従来回路の概念図を変換回路の構成で

表す。負荷電圧 Vout はコンバータ出力電圧と等しく，コンバ

ータへの入力電圧は常に入力電圧が印加される。 
図 2(b)に提案する変換方式の概念図を示す。図 1(b)のエネ

ルギーモデルは，コンバータ出力 Vconv を電源に直列接続す

ることにより，実現できる。以下，提案回路において直列

に接続されたコンバータを直列コンバータと呼ぶ。直列コ

ンバータでは，電源電圧 Vin と目標負荷電圧 Vout の差分を

Vconv として出力し，電源電圧に加えて出力する。ただし，

直列に接続されたコンバータは直流電源と基準電位が異な

るため，注意が必要である。このとき，負荷に供給する電

圧は(4)式で表される。直列コンバータが正負電圧を出力で

きれば，昇降圧動作を実現できる。 

 convinout VVV ±= ..................................................... (４) 

 図 3 に，直列コンバータの効率を一定とした場合の(2)式
を元にした全体効率の計算結果を示す。出力電力のうち，

直列コンバータから出力する電力の割合が小さい領域で

は，直列コンバータの効率が低くても全体効率は高くなる。 
 
〈2･2〉 回路例 
図 2(b)の構成を実現する具体的回路例を示す。ここでは，

直列コンバータで差分電圧を発生し，H ブリッジで正負電

圧の切り替えを行い，負荷に対し直列に補償する方式の回

路を提案する。 
 

2.2.1. 提案回路 1 フライバックコンバータ 
図 4 に，直列コンバータにフライバックコンバータを用

いた回路を示す。提案回路ではコンバータ出力を電源に直

列接続する構成となるので，直列コンバータを電源から絶

縁すると回路構成を簡単化できる。フライバックコンバー

タは絶縁型コンバータの中では構成が簡単であり，小容量

の DC/DC コンバータによく利用されている。H ブリッジは

昇降圧動作を実現するために，昇圧動作では，正の電圧を，

降圧動作では負の電圧を Vconvへ出力する。 
図 5 に，図 4 の回路のシミュレーション結果を示す。提

案回路はフライバックコンバータの出力を電源に接続する
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回路構成であるが，トランスの電流はフライバックコン 
バータ単体と変わらず，電圧の直列補償が可能であること

が確認できる。 
 

2.2.2. 提案回路 2 極性反転チョッパ 
図 6 に，直列コンバータとして極性反転チョッパを用い

た回路を示す。極性反転チョッパ自体はスイッチ 2 個で構

成できるが，提案方式において直列コンバータとして接続

すると，電源短絡経路が構成される。このため，Sc2，Sc4を

接続し，短絡経路形成を防止する。 
図 7 に，図 6 の回路のシミュレーション結果を示す。図 4

の回路ではトランスを用いて絶縁していたが，図 6 の回路

では絶縁していない。しかし，Sc2，Sc4により短絡を防止で

き，リアクトル電流も極性反転チョッパ単体と変わらず，

電圧の直列補償が可能であることが確認できる。 
 

3. 提案回路の設計 

図 4，図 6 の提案回路は，昇圧時と降圧時で直列コンバー

タのエネルギーフローの方向が逆となる。このため，昇圧

時，降圧時を個別に設計し，両方を満たせるパラメータを

採用する。今回提案する二方式の回路は，同様の設計方針

となるので，図 6 の極性反転チョッパを用いた回路の設計

方法について述べる。ここでは，表 1 の条件で，(10)を元に

設計を行う。 
 
1) 昇圧時 
昇圧時に最もリアクトル Lc に蓄積されるエネルギーが大

きくなるのは最小入力電圧のときである。最小入力電圧

6[V]から，出力電圧 12[V]に変換するため，コンバータで発

生する差分電圧は 6[V]となる。このとき，直列コンバータ

の入力電圧は 6[V]，出力電圧は 6[V]となる。デューティ比

D は，オン時間を ton，オフ時間を toff とすると，極性反転チ

ョッパの変換比の式より(5)式で表される。 
( )
( ) 5.0=

−+
−

=
+

=
convinin

convin

offon

on

VVV
VV

tt
tD ........................ (５) 

このとき，リアクトルの蓄積電力 PL は(6)式となる。ただ

し，i1p はリアクトル電流のピーク値，fsw はスイッチング周

波数である。 

 
swPcL fiLP 2

12
1

=  
c

swonin

L
ftV

2

22

= ...................................... (６) 

(7)式に，コンバータ出力電力を示す。リアクトルに蓄積

されるエネルギーに応じてコンバータ出力電力は制御でき

る。。ただし Iout は最大出力電流である。 

 
c

swonin
outconvconv L

ftV
IVP

2

22

== ...................................... (７) 

(7)式より，コンバータ出力電力を発生するのに必要なリ

アクトルが(8)式で求められる。 
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図 4 提案回路 1 フライバックコンバータ使用 
Fig. 4. Proposed circuit 1 (Flyback converter). 
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図 5 提案回路 1 のシミュレーション結果 
Fig. 5. Simulation results of the proposed circuit 1. 
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Fig. 6. Proposed circuit 2(Inverting converter). 

0 5 10 15 20
Time [μs]

V
ol

ta
ge

[V
]

R
ea

ct
or

 c
ur

re
nt

[A
]

0

0

1

2

5

10

15

Reactor 
current iL

Input voltage Vin

Converter voltage Vconv

Output voltage Vout

図 7 提案回路 2 のシミュレーション結果 
Fig. 7. Simulation results of the proposed circuit 2.  
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表 2 シミュレーション条件 
Table 2. Condition of simuraltion. 

Input voltage V in [V] 10～14 On resistance of FET
[mΩ]

10

Output voltage V out [V] 12 Forward Voltage drop
of diode[V]

1

Output power P out [W] 14 Lf[μH] 22

Switching frequency f sw [kHz] 100 Cf[μF] 2200
Control changeover voltage
V cng [V] 1 Lc[μH] 22

ACR integration time[ms] 0.375 Cc1, Cc2[μF] 2200

AVR integration time[ms] 3.75

ACR proportional gain[pu] 0.22

AVR proportional gain[pu] 4.03  

+
-

Sc1, Sc2

Sc3, Sc4

ACRAVR
+
-

iconv

+
-

Vcc2

+
-Vin

Vout
*

Vcc2
*

+
-

Vcng
*

MUX

+
-

Feed forward gain

SH1, SH4

SH2, SH3+
-Vin

Vout
*

図 8 提案制御ブロック 
Fig.8. Proposed control diagram. 

10

11

12

13

14

0 5 10 15 20 25
Time[ms]

V
ol

ta
ge

[V
]

↓ Input voltage Vin

↑ Output 
            voltage Vout

10

11

12

13

14

V
ol

ta
ge

[V
]

5 10 15 20 25
Time[ms]

0

Input voltage Vin ↓

↑ Output 
            voltage Vout

(a) Boost to step down.              (b) Step down to boost. 

図 9 PI 制御のみの電圧波形 
Fig. 9. Voltage waveforms with PI control only. 
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図 10 提案手法による電圧波形 
Fig. 10. Voltage waveforms  

with PI control and proposed method. 

2) 降圧時 
 降圧時にもっとリアクトルに蓄積されるエネルギーが大

きいのは，最大入力電圧のときである。このとき，入力電

圧が 18[V]，直列コンバータ出力電圧が 6[V]となる。昇圧時

と同様に(8)式より必要インダクタンスを求めると，40[μH]
となる。ここで用いた条件では，昇圧時より最大入力電圧

が大きいため，降圧時の方が必要インダクタンスが大きく

なる。このため，降圧時の値を採用する。 
 

4. 提案回路の制御法 

提案回路の昇圧および降圧動作の切替え部付近では，ダ

イオード順方向電圧の非線形性やデットタイムの影響によ

り直列コンバータ出力電圧がゼロに停滞する問題がある。

そこで，昇圧および降圧動作の切替え部付近で H ブリッジ

を 4 象限チョッパ動作させる方法を提案する。 
図 8 に提案回路の制御ブロックを示す。この方式では，

差分電圧が大きい領域では H ブリッジはスイッチングしな

い。差分電圧が小さく，非線形電圧誤差の影響を受ける領

域では，直列コンバータ出力電圧を一定とし，H ブリッジ

の 4 象限チョッパ動作で差分電圧を発生する。ここでは，H
ブリッジのスイッチング制御の切り替え差分電圧を Vchg と

置く。差分電圧が Vchg 以下の領域では直列コンバータ出力

電圧を Vchgとし，H ブリッジで Vconvを制御する。H ブリッ

ジ部をスイッチングすると，スイッチング損失の増加が懸

念されるが，Ｈブリッジのの直流電圧および出力電力が小

さいため，効率への影響は小さいと考える。 
 図 6 の提案回路 2 において，昇圧および降圧動作の切替

えのシミュレーションを行った。表 2 にシミュレーション

条件を示す。図 9 に直列コンバータの PI 制御のみの場合の

シミュレーション波形を，図 10 に提案手法のシミュレーシ

ョン波形を示す。図 9(b) では昇圧から降圧への切替時に非

線形電圧降下の影響で直列コンバータ出力がゼロに停滞し

ている。さらに停滞中に PI 制御器の操作量が増加するため，

停滞後に Vout に大きなオーバーシュートが発生する。図 9(a)
の昇圧から高圧の切り替わり時にも Vout にひずみが生じて

いる。 図 10 では，Vcngを 1[V]とし，非線形電圧降下の影響

を避けている。このため，良好な制御性能が得られる。図

10 では Vout にリプルが残っているが，これは 4 象限チョッ

パの制御をフィードフォワード制御としているためであ

る。今後フィードバック制御を導入することにより，改善

を見込める。 
 

5. 実機検証 

〈5･1〉 実験条件 
本論文で提案する昇降圧形 DC/DC コンバータの動作を確

認するため，実験を行った。表 1 に実験条件を，表 3 に回

路パラメータを示す。今回は主回路の基本動作を評価する

ため，昇圧および降圧切り替え制御回路は実装していない。 

表 1 設計仕様 
Table 1. Specificaions of experimental circuit. 

Input voltage V in [V] 6～18

Output voltage V out [V] 12

Output power P out [W] 5～30

Switching frequency f sw [kHz] 100  
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(a) Flyback converter.          (b) Inverting conveter.  

図 12 直列コンバータ単体効率 負荷特性 
Fig. 12. Load characteristics  

of the converter efficiency ηc. 
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図 13 フライバックトランス電流波形 
Fig. 13. Current waveforms of the flyback 

transformer in the proposed circuit 1. 
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図 14 リアクトル電流波形 
Fig. 14. Current waveforms of the reactor in the 

proposed circuit 2. 

表 3 回路パラメータ 
Table 3. Circuit parameter. 

LT1 40μH Lc 22μH

LT2 40μH Cc1 470μF

Np 5 Cc2 2200μF

Ns 5 Lf 22μH

Cc1 2200μF Cf 220μF

Cc2 220μF L 220μH

Lf 2μH C 2200μF

Cf 470μF

Proposed
circuit 2

Conventional
circuit

Proposed
circuit 1

 

Vin
Vout

Load
C

L

 
図 11 従来回路の構成 

Fig. 11. Configuration of a conventional circuit. 

なお，比較のために，図 11 に示す降圧チョッパと昇圧 
チョッパを組み合わせた従来方式の昇降圧形コンバータの

実験結果を示す。従来回路は一般的に，差分電圧が大きい

領域では，昇圧および昇圧チョッパとして FET2 個をスイッ

チング，差分電圧が大きい領域では全 FET をスイッチング

する制御方式が取られるが，ここでは全 FET のスイッチン

グは行わず，昇圧および降圧チョッパとしての効率を個別

に測定している。 
  
〈5･2〉 基本動作 
図 12 に，提案回路 1 のフライバックコンバータ，提案回

路 2 の極性反転チョッパの直列コンバータ単体での効率を

示す。図 12(a)で極性反転チョッパは出力電力 2.2W 時に効

率が 84.6%と，最高効率の 85.3%より効率が悪化している。

これは，鉄損をはじめとする固定損の影響が大きいためで

ある。また，図 12(a)，(b)ともに，出力電力が大きくなると，

極性反転チョッパでは 85%から 82%に，フライバックコン

バータでは 91%から 80％前後に効率が悪化している。これ

は，出力電流が大きくなり，銅損が大きくなるためである。 
図 13，図 14 に昇圧時および降圧時それぞれのコンバータ

のフライバックトランス，リアクトル電流波形を示す。提

案回路は，直列コンバータの出力を電源に接続する構成で

あり，電源短絡等の不具合が懸念される。しかし，図 13，
図 14 の電流波形は，フライバックコンバータおよび極性反

転チョッパ単体での電流波形と等しい波形となっており，

直列コンバータとして動作可能である。電流波形は，昇圧

時と降圧時で逆方向となっている。これは，昇圧時，直列

コンバータから電力供給を行っており，降圧時，直列コン

バータにより電力回生の動作となっているためである。 
 
〈5･3〉 効率評価 
5.3.1. 入力電圧特性 
 図 15 に従来回路と提案回路の効率比較を示す。ここで

の効率は電力変換回路のみの効率であり，制御回路やドラ

イブ回路の消費電力は考慮していない。図 15 において，フ 
ライバックコンバータを用いた提案回路 1，極性反転チョッ

パを用いた提案回路 2 ともに最高効率 98%を達成した。提

案回路では，昇圧領域と降圧時の差分電圧が小さい領域で

従来回路より高効率となっており，最高で 98%前後の効率

が得られた。効率は従来回路より 3 ポイント改善されてい

る。このとき，損失は約 1/3 に低減され，本方式により DC/DC
コンバータの小形化に寄与できる。差分電圧が小さい領域

で高効率が得られる理由は，原理で述べたように入力電圧

と出力電圧が等しい領域では直列コンバータで変換する電

力が小さく，直列コンバータにおける損失が小さいためで

ある。差分電圧が小さい領域では，直列コンバータ出力電

力が小さく，図 12(a)で示したように，直列コンバータ自体

の効率は悪化する。しかし，直列コンバータの電力量が直

送電力量にくらべ小さいので，相対的に直列コンバータの

損失が小さくなり，効率は向上する。一方，差分電圧が大
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Fig. 15. Input voltage characteristics of efficiency ηt. 
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図 16 効率負荷特性 
Fig. 16. Load characteristics of total efficiency ηt. 

きい領域になると，直列コンバータ出力電圧が大きくなり，

直列コンバータを経由して負荷に供給される電力も大きく

なるため，効率が悪化する。広い入力電圧範囲にわたり，

高効率を得るには，直列コンバータの高効率化が必要であ

る。また，今回 H ブリッジ回路に使用した FET はオン抵抗

が極めて小さい(10mΩ)ものを選定している。これは，直送

電力の損失を小さくするためである。H ブリッジ部分はス

イッチングをほとんど行わないため，低オン抵抗デバイス

を選択することで効率の向上を図れる。また，図 3 の効率

計算結果で示したように，直列コンバータの設計を最適化

して効率改善することにより，全体効率の改善を見込める。 
 

5.3.2. 負荷特性 
図 16 に，出力電圧 12V，入力電圧が 9V，15V の時の効率

の負荷特性を示す。出力電力が大きくなると，図 12 に示す

とおり直列コンバータの効率が悪化するため，全体効率も

低くなる。しかし負荷が変動しても，提案回路の効率は従

来回路を上回る。 
 

6. まとめ 

本論文では，差分電圧制御を用いた非絶縁昇降圧形

DC/DC コンバータの概念と回路例を提案し，実機実験によ

り提案手法の有用性を確認した。また，降圧および昇圧の

動作を検討し，設計方針を明らかにした。さらに，昇圧お

よび降圧の切り替え部の制御手法を提案し，シミュレーシ

ョンにより良好な結果を得た。 
実験では，提案回路の基本動作を確認し，提案回路，従

来回路の効率の入力電圧特性，負荷特性を調べた。その結

果，提案回路はコンバータ出力を電源に接続する構成にも

かかわらず所望の動作ができることを確認した。効率評価

においては，提案回路ではほぼ全ての領域で従来回路の効

率を上回り，最高効率 98%を達成した。これは従来回路に

比べて約 3 ポイントの効率改善となった。また，直列コン

バータの高効率化により，提案回路の効率を改善できるこ

とを示した。 
今後の課題として，直列コンバータの高効率化，制御回

路の実装が挙げられる。 
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