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第 1章 序論 1

第1章 序論

本章では，環境発電デバイスを有する電力変換回路の研究課題を明確にし，本研究の位置
づけについて述べる．

1.1 本研究の背景
1.1.1 環境発電デバイスの導入

人類の電力消費量は年々増加の一途をたどり，世界の一次エネルギー消費量に占める化石
燃料の割合は約 80%に達している [1]．化石燃料の消費は，温室効果ガスであるCO2の排出
を引き起こし，地球温暖化などの気候変動を促進するため，化石燃料の使用量削減が求めら
れている．本邦においても，1997年の京都議定書をはじめとする国際的な合意により，温
室効果ガス削減の具体的な目標が設定され，2015年のパリ協定に続き，2020年には 2050年
までに温室効果ガスの総排出量をゼロとするカーボンニュートラルの実現が宣言された．こ
れらの背景を受け，CO2等の温室効果ガスの排出削減に資する技術開発や研究が精力的に進
められている．特に，火力発電および原子力発電などの集中型発電システムにおいては，環
境に負荷を与えるだけでなく，東日本大震災をはじめとする自然災害や人口減少に伴う脆弱
性が顕著となった．したがって，上記の問題を改善するために，新たな発電システムを研究
および開発することが重要である [2]．この種の問題を改善する一つの方策として，分散型
発電システムが注目されており，特に温室効果ガスを排出しない再生可能エネルギーを利用
して発電する環境発電デバイスの普及に注力している．カーボンニュートラルの実現には，
これらの環境発電デバイスの導入量を増加するだけでなく，得られるエネルギーを最大限に
活用するために，電力をより高効率に変換および抽出する技術が必要となる．
本邦における環境発電デバイスの中で，太陽光発電モジュール（以下，太陽電池）の普及

が顕著である．太陽電池は，持続可能な自然エネルギー源である太陽光を直接電力に変換
することができるため，エネルギー輸送コストが不要であり，さらに設置地域に対する制約
が少なく，初期投資コストの予測が容易であるなど，複数の要因により普及が進んでいる．
主流な太陽電池としてはシリコン系が挙げられ，実用的なシリコン系太陽電池は，ベル電
話研究所の Pearson氏らによって開発された．しかし，15 Ωの負荷を接続した際，1 cm3あ
たり 6 mWの出力であり，効率は 6%と比較的低かった [3]．高効率な太陽電池として，電圧
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損失の少ない多接合太陽電池が注目され，シャープ株式会社は 31.2%の効率を持つ 3接合型
太陽光発電モジュールを実証し，今後の太陽光発電の用途拡大に向けた成果を挙げている
[4]．また，シリコン系太陽電池の高い精製および製造コストを背景に，色素増感太陽電池
やペロブスカイト太陽電池といった対費用効果に優れた技術への研究開発が進められている
[5, 6, 7, 8]．これらの太陽電池は，メガソーラーなどの地上設置型だけでなく，人工衛星 [9]

や電動飛行機 [10]などの電源供給として活用されており，精製・製造コストおよび環境負荷
の低減を目指す開発によって，今後も普及が見込まれる環境発電デバイスである [11, 12, 13]．
一方，環境発電デバイスにおいては，温度差を利用して発電する熱電発電モジュール（以

下，熱電池）への注目も高まっている．図 1.1は，本邦の一次エネルギー活用状況を示し，
運輸，民生および産業分野では約 40%が未利用熱として放出されていることが明らかであ
る [14]．さらに，全世界の年間CO2排出量に占める運輸分野の割合が約 20%に達しており，
この大量の未利用熱を熱電池で回生電力化することは，将来の車載電力需要の増大ととも
に，より一層の重要性を帯びている．このような熱回収および電力回生に関する研究および
開発は，CO2削減への貢献が期待される．以上から，未利用排熱の最大限の活用を目指し，
熱電変換効率の向上を目指した熱電素子の開発 [15, 16]，高密度かつ大容量蓄熱吸着材の開
発 [17]，環境低負荷材料を用いた熱電池の開発 [18]など，活発な研究開発が行われている．

図 1.1: 本邦の一次エネルギー活用状況
出典：資源エネルギー庁平成 30年度（2018年度）エネルギー需給実績（確報）を基に

NEDO作成
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1.1.2 環境発電デバイスとパワーエレクトロニクスの関係性

パワーエレクトロニクスは，電力を変換および制御を行う技術であり，現代生活において
欠かせない技術である．太陽電池や熱電池などの環境発電デバイスは，タービンを用いない
発電形式であるため，出力される電力は直流である．これらの直流電力をバッテリーへ給電
するには，適切な電圧への昇圧または降圧が必要となる．特に，エネルギー問題や環境問題
への対応を考慮すると，電力変換回路のエネルギー変換効率の向上や，発電環境の変動に
応じて常に環境発電デバイスから最大限のエネルギーを抽出する最大電力点追従制御など，
エネルギー利用効率を向上させる技術の推進が要求されている．

直流電力を適切な直流電圧に変換するには，基本的に DC-DCコンバータが使用される．
これらは図 1.2に示すように，昇圧型，降圧型および昇降圧型のDC-DCコンバータに大別
される．図 1.2(a)は電圧を降圧する機能に特化しており，対照的に (b)は電圧を昇圧するこ
とに特化しているため，入力電圧から負荷の要求電圧を満たすための回路設計が必要とな
る．特に，ハーベスティング技術を用いた駆動電源の開発においては，電源の出力電圧が極
めて低いため，IoTデバイスのセンサーやマイクロコンピュータを動作させるためには昇圧
型DC-DCコンバータが不可欠であり，その需要は今後増加すると予想する．しかし，降圧

E C R

L

D

SW

E C R

L D

SW

(a)降圧型DC-DCコンバータ (b)昇圧型DC-DCコンバータ

E C R

L

SW1

SW2

SW3

SW4

(c)昇降圧型DC-DCコンバータ

図 1.2: 主なDC-DCコンバータの種類
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または昇圧のみでは負荷の要求電圧を満たせない場合がある．例えば，電池駆動型機器の
電源電圧は 3.3 Vが主流であり，この駆動電源はリチウムイオン電池が使用される．リチウ
ムイオン電池は満充電時の出力電圧は 4.2 Vだが，放電終期になると 2.7 Vまで低下する．
そのため，負荷との要求電圧を満たすためには図 1.2(c)のような昇圧，降圧機能を共に有
する Hブリッジ昇降圧型 DC-DCコンバータが必要となる．本回路は自己消弧素子である
MOSFETが 4つ含まれるため，スイッチング損失が電力変換回路の効率を著しく低下してい
たが，MOSFETの低スイッチング損失化およびGaNスイッチングデバイスなどの普及によ
り，高効率な電力変換回路が実装されている [19, 20, 21]．このHブリッジ昇降圧型DC-DC

コンバータは，発電環境によって出力が変動する環境発電デバイスにも活用できると考える．
電力変換回路の設計において，環境発電デバイスからの最大電力抽出と電力変換時の損

失最小化は，基本的な設計要件である．この設計における評価指標として，電力変換効率，
電力利用率，システム変換効率が挙げられる．電力変換効率は入力電力に対する出力電力の
比率であり，電力利用率はデバイスの最大電力に対する実際の出力電力の比率を示す．シス
テム変換効率は，これら二つの指標の積によって算出される．高性能な電力変換回路を設計
するためには，回路動作が安定かつ電流および電圧リプルを最小限に抑える回路設計が不可
欠である．回路内の電流および電圧リプルの増加は，コンバータの平滑化性能の低下だけで
なく，受動素子の発熱によるエネルギー損失に直結し，電力変換効率が落ちる．また，最大
電力点追従制御を適用する際，不安定な回路動作やリプル増加による波形の変動が最大電
力点の追従性を低下させ，電力利用率が悪化する．したがって，回路設計においては，電流
および電圧波形の挙動に及ぼす回路パラメータの影響を精密に分析することが重要である．
さらに，環境発電デバイス毎に異なる出力特性を考慮し，各デバイスに適した電力変換回路
の設計が求められる．

1.1.3 電力変換回路に生じる分岐現象と安定性解析

電力変換回路は，連続状態と離散状態の相互作用により subsystemが切り替わることから，
合成力学系に分類される [22, 23]．図 1.3に示すように，ある周期 T 毎に印加されるポアン
カレ断面Rn上に初期値 xkを有する合成力学系の解軌道は，スイッチング断面Πに到達す
ると，subsystem-1から 2へ切り替わる挙動を呈する．合成力学系は，パラメータの変化に
応じて解軌道の動的挙動が定性的に変化する分岐現象が生じることが知られている．この分
岐現象の発生により，時系列における解軌道の挙動は周期的なものだけでなく，複雑なカオ
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図 1.3: 合成力学系に生じる分岐現象の例

ス的挙動を呈する場合もある．合成力学系に生じる分岐現象の解析は，複雑な挙動を予測ま
たは制御することが可能であり，1990年代から精力的に研究が行われている [24, 25]．

合成力学系は，局所または大域的分岐として分類される豊富な分岐現象を示す．図 1.4に
示すように局所的分岐点の場合，ヤコビ行列の特性乗数 µを計算することで，周期倍分岐，
サドルノード分岐，Neimark-Sacker分岐などの動的メカニズムをガウス平面上で示すこと
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図 1.4: 局所的分岐におけるガウス平面上の特性乗数 µの条件
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が可能である [26, 27, 28]．一方，大域的分岐点には，grazing，sliding，border-collision分岐
が含まれる [29, 30]．特に，border-collision分岐は DC-DCコンバータなどの電力変換回路
に見られる分岐現象であり，ある周期的な挙動を呈する解軌道xの初期値xkが境界Bを超
えることで，解軌道は不安定になり，別の周期軌道またはカオスへと分岐する [31, 32]．図
1.5(a)は初期値xkが境界B以下の場合の解軌道を示しており，解軌道xがスイッチング断
面Π以下であれば，subsystem-1，スイッチング断面に解軌道が到達した場合，次のポアン
カレ断面が印加されるまでの間は subsystem-2を保つ挙動を呈する．この解軌道 xは，2周
期後に初期値xkと同じ値となる 2周期軌道である．しかし，図 1.5(b)のように初期値xkが
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(a)初期値 xkが境界B以下の場合の動的挙動（2周期軌道）
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(b)初期値 xkが境界Bを超えた場合の動的挙動（非周期軌道）
図 1.5: 大域的分岐の一種である Border-collision分岐の動的挙動の例
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境界Bを超え，2周期軌道が不安定化することでカオス的挙動を呈する．これらの分岐現
象の解析は，合成力学系の基本的な特性を理解するために重要である．
解軌道の安定性を解析する代表的な手法として，Poincaré写像を用いた手法が挙げられる

[33, 34]．この Poincaré写像を用いた安定性解析手法は，ほぼ全ての合成力学系に適用可能
であり，回路方程式が線形または非線形常微分方程式で記述される場合にも解軌道の安定
性解析を実施できる．ただし，高次元で記述される合成力学系や複雑な動的挙動を呈する
場合，ヤコビ行列の特性乗数を計算する過程が複雑化する可能性がある．一方，比較的に
安定性解析が容易である手法として，Monodromy行列に基づく安定性解析手法が存在する
[35, 36, 37, 38]．Monodromy行列を用いた安定性解析手法は，Poincaré写像に基づく手法と
比較して，写像の微分および合成を容易に実行できる点が特徴である．しかし，本手法は解
析対象が行列指数関数を用いて計算される状態遷移行列である必要があり，線形常微分方程
式によって記述される合成力学系の適用に限定される．これは，太陽電池を含む非線形常微
分方程式で記述される回路方程式には適用が不可能であり，電力変換回路の安定性解析手法
として汎用性に欠ける．
電力変換回路における分岐現象の発生は，回路動作においてカオス的挙動が生じるため，

電力変換効率，電力利用率，システム変換効率が低下することが知られている [39, 40]．さ
らに，電力変換回路に生じる分岐現象は，スイッチングリプルの増加にも関連している [41]．
高効率の電力変換回路を実装するには，スイッチングリプルを抑制した安定な回路動作が求
められる．したがって，スイッチングリプルの増加を抑制する制御および回路設計の研究が
進めている [42, 43, 44, 45]．回路設計の観点から，広範囲にわたる回路パラメータ空間での
系の動的挙動を可視化することは，受動素子数を最小限に抑えながらスイッチングリプルを
低減させる効果的な回路設計へ直結する．これは，安定性解析手法を応用し，電力変換回
路に生じる分岐現象を分析することで実現可能であると考える．特に近年の回路動作が複
雑化かつ高次元化する電力変換回路の設計を考慮すると，比較的に計算機実装が容易であ
るMonodromy行列を活用した安定性解析手法は，有効的な手法の一種である．したがって，
太陽電池を有する電力変換回路などの非線形常微分方程式で記述されるシステムにも適用
できる汎用的な安定性解析手法を構築する必要がある．
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1.2 本研究の目的
本研究の目的は，環境発電デバイスを有する電力変換回路に適用可能な解析手法として，

Monodromy行列に基づく安定性解析手法に焦点を当て，汎用的安定性解析手法を構築する
ことである．これまでのMonodromy行列に基づく安定性解析手法は，非線形常微分方程式
で記述される合成力学系に適用できなかった．そこで，変分方程式の解を数値積分法で計算
するアルゴリズムを組み込み，汎用性を持つ手法を構築した．本構築手法を，本邦のカーボ
ンニュートラルの実現に注目されている環境発電デバイスである熱電池および太陽電池を含
む電力変換回路に適用する．熱電池を含む電力変換回路の回路方程式は線形常微分方程式
で記述されるが，太陽電池は非線形常微分方程式で記述される．本構築手法では，線形常微
分方程式だけでなく，これまで適用できなかった非線形常微分方程式においても有効性を示
す．さらに，構築した汎用的安定性解析手法に基づき，工学的応用に向けた展開を試みる．
具体的には，本構築手法を通じて周期波形領域を調査し，電力変換回路の評価指標である
システム変換効率の関係性を探る．また，安定性解析によって得られた周期波形領域を利用
して，スイッチングリプルを抑制した回路設計への考察を行う．さらに，広範囲な回路パラ
メータでの設計を可能にする安定性解析手法に基づくカオス制御手法を提案する．本手法に
より，スイッチングリプルの低減を図り，環境発電デバイスを有する電力変換回路における
有効性を数値解析および実験的観点から検証する．
本研究は，環境発電デバイスの出力特性が電力変換回路の動的挙動に与える影響を調査す

ることで，回路・分岐理論の発展のみならず，カーボンニュートラルの実現に不可欠な高エ
ネルギー変換効率を有する環境発電デバイスに特化した電力変換回路の設計に関する工学
的発展にも寄与することが期待できる．

1.3 本論文の構成
図 1.6に本論文の構成図を示す．本論文は，以下の全 6章から構成される．

第 1章 序論
研究背景および課題，目的，本論文の構成について述べた．

第 2章 電力変換回路に適用可能な汎用的安定性解析手法の構築
常微分方程式で記述される n次元の合成力学系を例に挙げ，電力変換回路に適用可能な汎
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用的安定性解析手法を構築する．既存のMonodromy行列に基づく安定性解析手法は非線形
常微分方程式の合成力学系には適用できなかった．そこで，本論文では合成力学系の変分
方程式の解を数値積分法を用いて軌道摂動の発達を計算することにより，この問題に対処す
る．さらに，線形および非線形常微分方程式におけるMonodromy行列に基づく安定性解析
手法の違いを示しながら，構築手法の詳細な説明を行う．

第 3章 線形常微分方程式で記述される電力変換回路の安定性解析
線形常微分方程式で記述される環境発電デバイスを有する電力変換回路の例として，熱電

池を有する電流制御昇圧型DC-DCコンバータへの構築手法の適用について述べる．熱電池
の電流-電圧特性（以下，I-V特性）は線形特性であるため，回路方程式は線形常微分方程式
で記述される．バッテリー給電など出力電圧を一定に保つ 1次元回路モデルと，コンバータ
の出力電圧が変動する 2次元回路モデルにおいて，1パラメータ分岐図の分岐点と本構築手
法の結果との一致性を確認し，有効性を検証する．

第 4章 非線形常微分方程式で記述される電力変換回路の安定性解析
既存手法では適用できなかった非線形常微分方程式で記述される環境発電デバイスを有

する電力変換回路に対し，構築手法の有効性を検証する目的で，太陽電池を有する電流制御
昇圧型DC-DCコンバータへの適用例を示す．太陽電池の I-V特性は非線形性であり，従来
の単一ダイオードによる出力特性モデルは，回路方程式が陰関数で記述されるため，ニュー
トン法などの解析手法を必要とし，計算機実装が煩雑であった．そこで，本論文では陽関数
で記述可能な簡略的な出力特性モデルを用いた解析を行う．第 3章と同様に，1次元および
2次元回路モデルにおいて，1パラメータ分岐図の分岐点と本構築手法の結果との一致性を
検証し，有効性を示す．加えて，これまで報告例のない分岐構造が確認されたため，本構築
手法を用いて分岐現象の発生メカニズムについても考察する．

第 5章 安定性解析手法を用いた工学的応用への展開
構築した安定性解析手法を基に，環境発電デバイスを有する高効率な電力変換回路の設

計へ応用展開を試みる．まず，48 Vバッテリーに給電することを想定した熱電池を有する
DC-DCコンバータに構築手法を適用し，得られた安定性解析結果と実験結果による回路性
能評価との照合により，解析結果が回路設計へ適切にフィードバック可能であるかを検証す
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る．次に，工学的応用において有望視されるHブリッジ昇降圧型DC-DCコンバータに対し
ても構築手法を適用し，広範囲にわたる回路パラメータ空間における安定動作領域を可視化
する．これにより，高効率な回路実装を実現する観点から，回路パラメータの選定に関する
洞察を得る．最後に，回路性能の低下の一因であるスイッチングリプルを低減するためのカ
オス制御手法を提案する．本提案手法は，Monodromy行列を用いた安定性解析手法をベー
スとしており，複雑な計算機実装が不要である．提案手法の理論を説明し，熱電池を有する
DC-DCコンバータを対象に，数値解析および実験的検証を行う．これらの結果から，スイッ
チングリプル低減の有効性について議論する．

第 6章 結論
本論文のまとめを述べる．

目的：環境発電デバイスを有する電力変換回路の安定性解析および工学的発展

環境発電デバイスに適する高エネルギー変換効率の電力変換回路の設計

第 1章 序論

第 2章 汎用的安定性解析手法の構築
Monodromy 行列に基づく安定性解析手法

回路理論・分岐理論の発展

第 3章 線形常微分方程式の適用例 第 4章 非線形常微分方程式の適用例
熱電池を有するDC-DCコンバータ 太陽電池を有するDC-DCコンバータ

第 5章 工学的応用へ発展
安定性解析結果とシステム変換効率の関係性

周期波形領域の可視化
カオス制御によるスイッチングリプル低減

線形常微分方程式における有効性の検証 非線形常微分方程式における有効性の検証

現実的な合成力学系へ適用

工学的応用の観点から有効性の検証

図 1.6: 本論文の構成
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第2章 電力変換回路に適用可能な汎用的安定性解析手法の
構築

2.1 はじめに
電力変換回路に適用可能な安定性解析手法の中で，Monodromy行列に基づく手法に焦点

を当てる．電力変換回路は，時刻や状態に依存して subsystemが切り替わる，合成力学系に
含まれる．安定性解析手法として代表的な Poincaré写像に基づく手法は，高次元の合成力
学系でのヤコビ行列の計算が煩雑になることが課題である．一方，Monodromy行列を基に
した安定性解析手法は，線形常微分方程式で記述される合成力学系に適用した場合，行列指
数関数を用いて状態遷移行列を導出することにより，容易に安定性を解析できる．
しかし，Poincaré写像に基づく安定性解析手法は，ほぼ全ての合成力学系に適用可能であ

るが，Monodromy行列に基づく安定性解析手法は，太陽電池を有する電力変換回路のよう
な非線形常微分方程式で記述される合成力学系に適用できない課題がある．本課題を解決す
るために，変分方程式を利用した数値積分法に基づく摂動軌道の計算アルゴリズムを取り入
れたMonodromy行列に基づく汎用的安定性解析手法を構築する．
本章では，常微分方程式で記述される n次元の合成力学系において，Monodromy行列に

基づく安定性解析手法及び構築した拡張手法について説明する．

2.2 問題の記述
次の常微分方程式で記述される n次元の合成力学系について考える．

dx
dt
= f (x,λ) =

 f1(x,λ1) = A1x +B1, for subsystem-1

f2(x,λ2) = A2x +B2, for subsystem-2
(2.1)

ここで，Rnは状態空間を表し，t ∈ R, x ∈ Rn,f : Rn → Rnであり，λ ∈ Rnはパラメー
タ，λ1および λ2はそれぞれ subsystem-1および 2のみに含まれるパラメータとする．ここ
で，(2.1)式において非線形常微分方程式で記述される場合は，f (x,λ) = Ax +Bで記述で
きないことに注意する．

t = kT における初期値を xkとすると (2.1)式の解を次式のようにする．

x(t) = φ (t − kT,xk,λ) =

 φ1 (t − kT,xk,λ1) , for subsystem-1

φ2 (t − kT,xk,λ2) , for subsystem-2
(2.2)
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また，スカラー関数 h : Rn → Rで構成されるスイッチング断面Πを次式で定義する．

Π = {x ∈ Rn | h(x(t), q(t)) = 0} (2.3)

ここで，h(x(t), q(t)) = 0はスイッチング条件であり，q(t)は，q(t) = q(t + T )を満たす周期的
に移動する境界とする．
図2.1に本系の振る舞いの例を示す．解軌道がスイッチング断面Πに到達すると，subsystem-

1から subsystem-2へスイッチング動作が発生する．その後，subsystem-2の状態で周期的外
力が印加されると，subsystem-1へ切り替わる．ここで，subsystem-1の状態で周期的外力が
印加されてもスイッチング動作が生じない点に注意する．周期 T 間に観測される解軌道の
動的挙動は，subsystem-1が T の期間維持される場合（Case-1）と，スイッチングイベント
が起こり subsystemが切り替わる場合（Case-2）に分類される．

(a)線形常微分方程式で記述される系の振る舞いの例

(b)非線形常微分方程式で記述される系の振る舞いの例

図 2.1: n次元の常微分方程式で記述される合成力学系にみられる解軌道の例
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本系にみられるm周期軌道を次式で定義する．

x(kT ) − x((k + l)T ) , 0

x(kT ) − x((k + m)T ) = 0
(2.4)

ここで，l < m, l = 1, 2, 3, . . .であり，m = 1, 2, 3 . . .とする．(2.4)式を満たすm周期軌道をシ
ンボル ∗を使用した x∗(t)と表す．

2.3 n次元で記述される線形常微分方程式

(2.1)式に記述される線形常微分方程式について考える．図 2.2に m周期軌道の概念図を
示す．図中の黒色線はm周期軌道，灰色線はm周期軌道の初期値近傍に初期値を有する摂
動軌道をそれぞれ表す．以降，時刻が t = kT および t = (k + m)T におけるm周期軌道の解
をx∗kおよびx∗k+m，その近傍の解をxkおよびxk+mとする．時刻 t = kT における解軌道の摂
動は，

∆xk = xk − x∗k (2.5)

となる．同様に t = (k + m)T における解軌道の摂動は次の式で表される．

∆xk+m = xk+m − x∗k+m (2.6)

x

x

x

(k+m)TkT

Π

1subsystem:
k

k+m

Monodromy: M0

1

Mm

(k+1)T (k+m-1)T

2

*

x*

t

k

k+m

Δxk+m
Δxk

xk+m-1

x*k+m-1

Δxk+m-1

-1

図 2.2: m周期軌道の概念図
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ここで，∆xkと ∆xk+mの関係式は以下となる．
∆xk+1 =M0∆xk

∆xk+2 =M1∆xk+1

·

·

·

∆xk+m =Mm−1∆xk+m−1

(2.7)

したがって，(2.7)式は次式で再定義できる．

∆xk+m =M∆xk (2.8)

ここで，
M =Mm−1 ◦ · · · ◦M1 ◦M0 (2.9)

とおく．行列Mi (i = 0, 1, . . . ,m − 1)およびM がMonodromy行列であり，M の固有値は
特性乗数または Floquet乗数と呼ばれる．一般に，m周期軌道の安定性は次式で求める．

|M − µIn| = 0 (2.10)

ここで，µは特性乗数，Inは n× nの単位行列を示す．(2.10)式より，Monodromy行列M は
ヤコビ行列に対応することが分かる．
以下，時刻 t = (k+m− 1)T から t = (k+m)T の区間の解軌道の発達に注目し，Monodromy

(k+m)T(k+m-1)T (k+m)T(k+m-1)T

x

x

x

1subsystem:
k+m-1

k+m

1 2

*
x*

k+m-1

k+
m

subsystem:

x

xk+m-1

*
k+m-1

xk+m

x*k+m

t t
1 2or

Π Π

t̄1
t̂1

Δxk+m-1

Δxk+m Δxk+m-1

Δxk+m
B

B

(a) Case-1 (b) Case-2

図 2.3: 時刻 t = (k + m − 1)T から t = (k + m)T の区間にみられる解軌道の概念図
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行列を定義する．図 2.3に時刻 t = (k +m − 1)T から t = (k +m)T の区間にみられる解軌道の
概念図を示す．ここで，図中に示されている破線は境界 Bを表しており，初期値 xk+m−1が
境界 Bより低い場合，クロック間で subsystemの切り替えが発生しない Case-1である．一
方，xk+m−1が境界 Bより高い場合，クロック間で subsystemの切り替えが発生するCase-2と
なる．

Case-1におけるMonodromy行列は次式で定義できる．

M = eA1T (2.11)

同様に，Case-2に対応するMonodromy行列は次式で表される．

M = eA2(T−t̄1)SeA1 t̄1 (2.12)

(2.12)式において，t̄1は摂動軌道がスイッチング断面に到達するまでの時間である．Sはス
イッチング動作に伴う解軌道の摂動を示す行列であり，Saltation行列と呼ぶ．以下，図 2.4

に基づき Saltation行列の導出過程について説明する．
図中の吹き出し部に注目し，青色の摂動 ∆x− から緑色の摂動 ∆x+ までの発達について

考える．m周期軌道 x∗(t)がスイッチング断面に到達するまでの時間を t̂1とする．ここで，
x∗((k + m − 1)T + t̂1)，x((k + m − 1)T + t̂1)，x∗((k + m − 1)T + t̄1)，x((k + m − 1)T + t̄1)，
q((k + m − 1)T + t̂1)，q((k + m − 1)T + t̄1)はそれぞれ x∗t̂1，xt̂1，x∗t̄1，xt̄1，qt̂1，qt̄1 に書き換え
る．スイッチングイベント周辺の摂動は，

∆x− = xt̂1 − x∗t̂1 (2.13)

Π

(k+m)T(k+m-1)T

1 2subsystem:

x

xk+m-1

*
k+m-1

xk+m

x*k+m

t
1 2or

Π

t̄1

t̂1

Δxk+m-1

Δxk+m

図 2.4: Saltation行列の概念図
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∆x+ = xt̄1 − x∗t̄1 (2.14)

となる．ここで，∆tは次式となる．
∆t = t̄1 − t̂1 (2.15)

∆tの間は，周期軌道は subsystem-2に従い，摂動軌道は subsystem-1に従っていることから，
x∗(t̄1)および x(t̄1)は，

x∗t̄1 = x∗t̂1 + f2∆t (2.16)

xt̄1 = xt̂1 + f1∆t

= x∗t̂1 + ∆x− + f1∆t
(2.17)

と表される．ここで，f1および f2は subsystem-1および subsystem-2の状態における解軌道
の微分方程式を示す．(2.14)，(2.16)および (2.17)式より，∆x+は，

∆x+ = ∆x− + (f1 − f2)∆t (2.18)

となる．
∆tについて考える．スイッチング断面上において，次式の条件が満たされる．

h
(
x∗t̂1 , qt̂1

)
= 0 (2.19)

h
(
xt̄1 , qt̄1

)
= 0 (2.20)

したがって，次式が得られる．
0 = h

(
xt̄1 , qt̂1

)
+
∂h
∂t

∣∣∣∣∣
t=t̄1
∆t

= n>
(
xt̄1 − qt̂1

)
+
∂h
∂t

∣∣∣∣∣
t=t̄1
∆t

= n>
(
x∗t̂1 + ∆x− + f1∆t − qt̂1

)
+
∂h
∂t

∣∣∣∣∣
t=t̄1
∆t

= n> (∆x− + f1∆t) +
∂h
∂t

∣∣∣∣∣
t=t̄1
∆t

(2.21)

ここで，n = ∇h (x(t), q(t)) , qt̂1 ≈ qt̄1 + ∂h/∂t|t=t̄1∆tおよび x∗t̂1 − qt̂1 = h
(
x∗t̂1 , qt̂1

)
= 0である．

(2.21)式を ∆tについて解くと次式となる．

∆t = − n>∆x−

n>f1 +
∂h(x(t))

∂t

∣∣∣∣∣
t=t̄1

(2.22)

したがって，(2.22)式を (2.18)式に代入すると次式が得られる．

∆x+ = ∆x− −
(f2 − f1)n>∆x−

n>f1 +
∂h(x(t))

∂t

∣∣∣∣∣
t=t̄1

(2.23)
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Saltation行列Sは，∆x+ = S∆x−を満たすため，

S = In +
(f2 − f1)n>

n>f1 +
∂h(x(t))

∂t

∣∣∣∣∣
t=t̄1

(2.24)

となる．

2.4 n次元で記述される非線形常微分方程式
非線形常微分方程式においてもMonodromy行列の概念は線形常微分方程式と同様である

ため，Monodromy行列の関係式は (2.8)および (2.9)式である．前述した通り，非線形常微
分方程式では (2.1)式において，f (x,λ) = Ax +Bで記述できない．以下，一例として時刻
t = (k + m − 1)T から t = (k + m)T の区間の解軌道の摂動の発達に注目し，Monodromy行列
を定義する．
図 2.5に n次元の非線形常微分方程式のクロック間にみられる解軌道の概念図を示す．ま

ず，クロック間に解軌道がスイッチング断面に到達しない Case-1の場合を考える．この場
合，(2.2)式に基づくと xk+mは次式で定義される．

xk+m = φ1
(
T,x∗k+m−1 + ∆xk+m−1,λ1

)
(2.25)

テイラー展開により，(2.25)式は次式に変形される．

xk+m = φ1
(
T,x∗k+m−1,λ1

)
+
∂φ1

(
T,x∗k+m−1,λ1

)
∂x∗k+m−1

∆xk+m−1 (2.26)

(k+m)T(k+m-1)T (k+m)T(k+m-1)T

x

x

x

1subsystem:

k+m-1

k+m

1 2

* x

*

k+m-1

k+m

subsystem:

x

xk+m-1

*
k+m-1

xk+m

x*k+m

t t1 2or

Π Π

t̄1

t̂1
Δxk+m-1

Δxk+mΔxk+m-1

Δxk+m

Δx Δx+-

(a) Case-1 (b) Case-2

図 2.5: 時刻 t = (k + m − 1)T から t = (k + m)T の区間にみられる解軌道の概念図
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したがって，(2.26)式を (2.6)式に代入すると，Case-1におけるMonodromy行列は次式で与
えられる．

M =
∆xk+m

∆xk+m−1
=
∂φ1

(
T,x∗k+m−1,λ1

)
∂x∗k+m−1

(2.27)

一方，クロック間に解軌道がスイッチング断面に到達する Case-2の場合を考える．(2.2)

式に基づくと xt̂1 は次式となる．

xt̂1 = φ1
(
t̂1,x

∗
k+m−1 + ∆xk+m−1,λ1

)
(2.28)

テイラー展開を使用すると，(2.28)式は，

xt̂1 = φ1
(
t̂1,x

∗
k+m−1,λ1

)
+
∂φ1

(
t̂1,x

∗
k+m−1,λ1

)
∂x∗k+m−1

∆xk+m−1 (2.29)

となる．(2.29)式を (2.13)式に代入すると，subsystem-1における摂動の発達は次式で定義で
きる．

M− =
∆x−
∆xk+m−1

=
∂φ1

(
t̂1,x

∗
k+m−1,λ1

)
∂x∗k+m−1

(2.30)

また，xk+mは，次式のように定義できる．

xk+m = φ2

(
T − t̄1,x

∗
t̄1 + ∆x+,λ2

)
(2.31)

(2.31)式をテイラー展開を施すと，

xk+m = φ2

(
T − t̄1,x

∗
t̄1 ,λ2

)
+
∂φ2

(
T − t̄1,x

∗
t̄1
,λ2

)
∂x∗t̄1

∆x+ (2.32)

となる．(2.6)式に (2.32)式を代入すると，次式が得られる．

M+ =
∆xk+m

∆x+
=
∂φ2

(
T − t̄1,x

∗
t̄1
,λ2

)
∂x∗t̄1

(2.33)

したがって，クロック間において解軌道がスイッチング断面に到達する非線形常微分方程式
に適用可能なMonodromy行列M は，

M =M+SM− =
∂φ2

(
T − t̄1,x

∗
t̄1
,λ2

)
∂x∗t̄1

S
∂φ1

(
t̂1,x

∗
k+m−1,λ1

)
∂x∗k+m−1

(2.34)

と定義できる．ここで，Saltation行列は (2.24)式を使用する．
線形常微分方程式で記述される合成力学系は行列指数関数を用いて容易に状態遷移行列

を導出できる．一方，非線形常微分方程式で記述される合成力学系におけるMonodromy行
列は，文献 [34, 46, 47, 48]の手法を用いて次式を解くことで得られる．
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d
dt
∂φ

∂x0
=
∂f

∂x

∂φ

∂x0
, with

∂φ

∂x0

∣∣∣∣∣∣
t=0

= In
(2.35)

ここで，x0は t = 0における初期値である．

2.5 まとめ
本章では，合成力学系に適用可能な安定性解析手法として，Monodromy行列に基づく手

法に注目し，汎用性を有する安定性解析手法を構築した．まず，常微分方程式で記述される
n次元の合成力学系について問題を記述し，スイッチング断面および m周期軌道を定義し
た．次に，n次元で記述される線形常微分方程式におけるMonodromy行列に適用可能な安
定性解析手法について説明した．本手法は，m周期軌道の固定点とその近傍に初期値を有す
る摂動波形の摂動発達に注目した手法である．この導出されたMonodromy行列が Poincaré

写像に基づく安定性解析手法のヤコビ行列に対応する．Monodromy行列の定義後，スイッ
チング発生時の摂動の発達を計算する Saltation行列の導出過程について説明した．最後に，
n次元で記述される非線形常微分方程式に適用可能なMonodromy行列に基づく安定性解析
手法を構築した．非線形常微分方程式で記述される場合，f (x,λ) = Ax +Bで表現できな
いため，行列指数関数を用いた状態遷移行列を計算することが不可能である．したがって，
Poincaré写像に基づく安定性解析手法における変分方程式を数値積分法で計算するアルゴリ
ズムをMonodromy行列に基づく安定性解析手法に取り入れることで，非線形常微分方程式
で記述される合成力学系に適用できる．

Monodromy行列は，f (x,λ) = Ax+Bの形で定義できる線形常微分方程式で記述される
合成力学系に対しては，容易に計算機実装が可能であり，高次元システムの安定性解析にお
いても有効的な手法の一つである．さらに拡張された本手法は，太陽電池を含む電力変換回
路のような非線形常微分方程式で記述される合成力学系に適用可能であるため，より複雑な
電力変換回路における安定性解析においても有効性を発揮することが期待される．
次章から，本章で紹介した安定性解析手法を用いて環境発電デバイスを有する電力変換回

路に適用可能であるか調査する．
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第3章 線形常微分方程式で記述される電力変換回路の安定性
解析

3.1 はじめに
第 1章で述べた通り，熱電池は温度差を設けることで電力を発電する環境発電デバイスで

あり，太陽電池と同様に発電にタービンを介さないため，直流電力が出力される．また，熱
電池は低電圧および大電流出力特性を有するため，デバイスから最大電力を抽出するには，
デバイスの出力電流量を制御できる電流制御方式を適用するのが良いと考える．しかし，電
流制御方式は電圧制御や PWM制御方式に比べて，回路動作がより複雑である．さらに，熱
電池を有する電流制御型DC-DCコンバータに生じる分岐現象に関する報告は散見されない．
熱電池を有する昇圧型 DC-DCコンバータの回路方程式は，線形常微分方程式で記述さ

れる．したがって，本章では熱電池を有するDC-DCコンバータを対象に，第 2章で述べた
Monodromy行列に基づく汎用的安定性解析手法を適用し，本手法が線形常微分方程式にお
いて有効であるかを調査する．まず，熱電池の出力特性について説明する．次に，第一段階
としてコンバータの出力電圧を一定値と定義した熱電池を有するDC-DCコンバータの 1次
元回路モデルを対象にMonodromy行列に基づく安定性解析手法を適用する．最後に，コン
バータの出力電圧が変動する熱電池を有するDC-DCコンバータの 2次元回路モデルを対象
に構築したMonodromy行列に基づく安定性解析手法を適用することで，線形常微分方程式
で記述される電力変換回路への有効性を示す．

3.2 熱電池の出力特性モデル
熱電池の発電原理は，異なる 2種類の金属または半導体を接合した閉回路において，温度

差を設けるとゼーベック効果により発電する．熱電池の開放電圧は，(3.1)式のように設け
る温度差により決定する．

E = z(Th − Tl) (3.1)

ここで，Eは熱電池の開放電圧，zはゼーベック係数，Thは高温側設置温度，Tlは低温側設
置温度を示す．熱電池からより電力を得たい場合は，未利用熱源を熱電池の高温側に設置す
るだけでなく，冷却フィンなどを低温側に設置することが必要である．
熱電池は内部抵抗を持つため，図 3.1のような負の一次関数的な I-V特性を有する [49, 50]．
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E
T

E
M

E

r Maximum Power Point

Isc  0.8 0.6 0.4 0.2 0

 0

 0.5

 1

図 3.1: 熱電池の I-V出力特性の例

したがって，熱電池の出力特性は，直流安定化電源 Eに内部抵抗 rを接続することで再現で
きる [51, 52]．中電力用途の熱電池では，200から 500℃程度の高温を出力する熱試験装置
が必要となり，実験的検証に労力がかかる．本論文において，熱電池の出力特性 ETEMは以
下の等価回路モデル式を用いて解析を行う．

ETEM(i) = −ri + E (3.2)

ここで，図中の ISCは短絡電流を表し，E/rで導出することができる．

熱電池はゼーベック係数 zが高く，内部抵抗 rが低い出力特性が高性能であるため，(3.2)

式から高性能熱電池は低電圧および大電流出力特性を有する．したがって，(3.1)式のよう
に Thおよび Tlの温度差が増加すると，傾き rのまま開放電圧 Eが上昇するため，50 W程
度の中電力用途熱電池から最大電力点を得るには，電流制御方式が適する．

3.3 1次元回路モデルにおける熱電池を有する電流制御昇圧型DC-DCコン
バータ

本節では，熱電池を有する電流制御昇圧型DC-DCコンバータの安定性解析を用いた分岐
現象の解析の第一段階として，コンバータの出力値を一定値とした 1次元回路モデルを提案
し，Monodromy行列に基づく安定性解析手法の有効性を調査する．
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3.3.1 回路モデル

図 3.2に熱電池を有する電流制御昇圧型DC-DCコンバータの 1次元回路モデルを示す．本
主回路には，熱電池 ETEM，インダクタ L，スイッチ SW，ダイオードD，コンデンサC，抵
抗 Rが含まれる．ここで，熱電池の開放電圧を E，内部抵抗を rとする．回路パラメータは
以下に固定して解析を行う．

E = 50 V, r = 7 Ω, L = 220 µH, Eo = 54 V, f = 80 kHz (3.3)

ここで， f はクロックパルスの周波数，irefは参照電流値を示す．また，熱電池は (3.2)式の
等価回路モデル式を用いる．また，車載用 48 Vバッテリーに給電することを想定してコン
バータの出力電圧を 54 Vに固定する．
本回路方程式は次式となる．

di
dt
= f (i) =


fon(i) =

−ri + E
L

, SW is ON

foff(i) =
−ri + E − Eo

L
, SW is OFF

(3.4)

また，DC-DCコンバータはクロック周波数およびコンデンサの容量が十分に高い場合に出
力電圧 Eoが一定値に定義できる．クロックパルスは T 時間毎に印加し，ikを初期値とする

io

E

r
ETEM

図 3.2: 熱電池を有する電流制御昇圧型DC-DCコンバータの 1次元回路モデル



24 第 3章 線形常微分方程式で記述される電力変換回路の安定性解析

と，(3.4)式の解は，

i(t) =


ion(t) =

(
ik −

E
r

)
e−

r
L t +

E
r

, SW is ON

ioff(t) =
(
ik −

E − Eo

r

)
e−

r
L t +

E − Eo

r
, SW is OFF

(3.5)

となる．
図 3.3に本回路動作の例を示す．インダクタ電流波形 iが参照電流値 irefより低い場合は，

スイッチがONとなり，インダクタ電流が増加する．一方，インダクタ電流が参照電流値に
到達すると，スイッチはONからOFFに切り替わり，OFFの間はインダクタ電流が減少す
る．スイッチがOFFの状態でクロックパルスが印加されるとスイッチはOFFからONに切
り替わる．ここで，スイッチがONの間はクロックパルスが印加されてもスイッチングが発
生しないことに注意する．

3.3.2 Monodromy行列および Saltation行列の定義
まず，クロックパルス間に観測されるインダクタ電流の動的挙動を分類するため，境界 B

を定義する．クロックパルス印加時に初期値 ikから出発するインタクタ電流は，クロックパ
ルスの印加期間 T の間，スイッチがON状態になる．この場合，クロックパルス間にスイッ
チングが発生するかを判別するには，初期値と境界の大きさを比較する必要がある．t = kT

から出発したインダクタ電流が T 時間後に丁度 iref に到達する初期値 ikが境界 Bに対応す

kT (k + 1)T (k + 3)T(k + 2)T

ik

ik + 1

ik + 2
ik + 3

t
 on T - t

 on
t

 on
t

 on T - t
 on

Case-2 Case-1 Case-2

図 3.3: 電流制御昇圧型DC-DCコンバータの回路動作例
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る．この境界 Bは (3.5)式のスイッチがONの回路方程式の解から，次式で定義できる．

B =
(
iref −

E
r

)
e

r
L T +

E
r

(3.6)

次にMonodromy行列を定義する．本回路モデルは 1次元の合成力学系であるため，Aon

および Aoffを用いた指数関数で表すことができる．まず，Case-1におけるMonodromy行列
は (2.11)式より，(3.7)式が得られる．

M = e−
r
L T (3.7)

一方，Case-2におけるMonodromy行列はスイッチングによる波形の摂動の発達を考慮す
るため，(2.24)式の Saltation行列を導出する必要がある．本 1次元回路モデルにおいては，
参照電流値 irefが一定かつ時間に依存しないため，単位行列 I = 1，基底ベクトル n = 1およ
び ∂h(x(t))/∂t = 0となる．また，参照電流値近傍のスイッチが ONおよび OFFの波形の微
分方程式 f̄onおよび f̄offは次式となる．

f̄on = −
1
L

(riref − E), SW is ON

f̄off = −
1
L

(riref − E + Eo), SW is OFF
(3.8)

したがって，
( f̄off − f̄on)n> = −Eo

L
(3.9)

となり，(2.24)式から Saltation行列は次式のように得られる．

S = 1 +
Eo

riref − E

=
riref − E + Eo

riref − E

(3.10)

以上から，Case-2におけるMonodromy行列は (2.12)式より，

M =
riref − E + Eo

riref − E
e−

r
L T (3.11)

となる．

3.3.3 分岐構造および安定性解析結果
図 3.4に本回路モデルの 1パラメータ分岐図を示す．本 1パラメータ分岐図は，周期 T 毎

にインダクタ電流波形をプロットしており，分岐パラメータは参照電流値 irefとした．また，
図中の赤の実線は境界 Bを示している．本回路モデルが呈するインダクタ電流波形の分岐
構造として，1周期波形→2周期波形→非周期波形であることが確認できる．
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また，図 3.4中の (a)～(e)に対応するインダクタ電流波形および ik-ik+1平面上の Poincaré

写像の一例を図 3.5と図 3.6にそれぞれ示す．図 3.5および図 3.6の (a)から iref = 4.0 Aの
時，インダクタ電流が 1周期波形であることが確認できる．(b)の iref = 4.1 Aまで参照電流
値を増加すると，2周期波形に分岐し，初期値 ikの一部が境界 B付近に滞在している．以上
から，1周期波形から 2周期波形への分岐は border-collision分岐が発生してると考える．さ
らに，(d)の iref = 4.8 Aにおいても，境界 B付近に初期値 ikの一部が滞在している．(c)の
iref = 4.7 Aでは，Case-1および Case-2で構成された 2周期波形であるが，参照電流値が増
加すると，初期値 ikが境界 Bを超えることで border-collision分岐が発生し，非周期波形に分
岐した．(e)の iref = 6.0 Aにおいては，非周期波形であることが確認できる．以上から，本
回路モデルに生じる大域的分岐として，border-collision分岐が発生することが確認できた．
また，前項で導出した (3.11)式のMonodromy行列に基づいた安定性解析を実施した．表

3.1および 3.2に 1周期波形および 2周期波形の安定性解析結果を示す．表中の SPOおよび
UPOは，安定または不安定な周期波形をそれぞれ意味しており，数字は波形の周期性を表
す．表 3.1および 3.2ともに iref が増加すると特性乗数が −1を超えているのが確認できる．
ガウス平面上で特性乗数が−1を超える場合は，周期倍分岐が発生していることを意味する．
これは，図 3.4の分岐点と一致している．したがって，本 1次元回路モデルにおいて，1パ
ラメータ分岐図および安定性解析結果からMonodromy行列に基づく安定性解析手法の有効
性を示すことができた．

 2

 4
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 1  2  3  4  5  6  7

i k
[A
]→

i
ref
[A]→

B(a)(b) (c)(d) (e)

図 3.4: 1パラメータ分岐図
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図 3.5: インダクタ電流波形の例
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表 3.1: Monodromy行列に基づく 1周期波形の安定性解析結果

iref [A] Char. Mult. Remarks

4.0000 -0.9772 SPO-1
...

...
...

4.0422 -0.9997 SPO-1

4.0424 -0.9998 SPO-1

4.0426 -0.9999 SPO-1

4.0428 -1.0000 Period doubling bifurcation point

4.0430 -1.0001 UPO-1

表 3.2: Monodromy行列に基づく 2周期波形の安定性解析結果

iref [A] Char. Mult. Remarks

4.7000 -0.9740 SPO-2
...

...
...

4.7431 -0.9996 SPO-2

4.7433 -0.9997 SPO-2

4.7435 -0.9999 SPO-2

4.7437 -1.0000 Period doubling bifurcation point

4.7439 -1.0001 UPO-2
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3.4 2次元回路モデルにおける熱電池を有する電流制御昇圧型DC-DCコン
バータ

本節では，構築したMonodromy行列に基づく汎用的安定性解析手法の有効性を示すため，
線形常微分方程式で記述される熱電池を有する電流制御昇圧型DC-DCコンバータの 2次元
回路モデルにおいて，安定性解析を行う．

3.4.1 回路モデル

図 3.7に熱電池を有する電流制御昇圧型DC-DCコンバータの 2次元回路モデルを示す．前
節の 1次元回路モデルとは異なり，コンバータの出力電圧は変動する．ここで，回路パラ
メータは以下に固定して解析を行う．

E = 50 V, r = 7 Ω, L = 220 µH, C = 500 µF, R = 30 Ω, f = 80 kHz (3.12)

ここで， f はクロックパルスの周波数，irefは参照電流値を示す．また，熱電池は前節同様に
(3.2)式の等価回路モデル式を用いる．

E

r
ETEM v

図 3.7: 熱電池を有する電流制御昇圧型DC-DCコンバータの 2次元回路モデル
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本回路方程式は次式となる．

fon =


di
dt
=
−ri + E

L
dv
dt
= − v

RC

, SW is ON (3.13)

foff =


di
dt
=
−ri + E − v

L
dv
dt
=

i
C
− v

RC

, SW is OFF (3.14)

クロックパルスは T 時間毎に印加し，ikおよび vkを初期値とする．本回路動作は，前節の
1次元回路モデルと同様である．

3.4.2 Monodromy行列および Saltation行列の定義

本回路にみられる分岐現象を解析するために，Monodromy行列に基づく安定性解析手法
を適用する．
本回路モデルは前節の 1次元回路モデルと同様，境界 Bを定義することでクロックパルス

間に観測されるインダクタ電流波形の動的挙動を分類することができる．本回路モデルの境
界 Bは，1次元回路モデルの境界と同様の (3.6)式となる．したがって，クロックパルス間
に観測されるインダクタ電流波形はクロック間でスイッチングが発生しない Case-1および
スイッチングが発生する Cse-2に分類できる．
線形常微分方程式で記述できる本回路モデルは，Monodromy行列である (2.11)式および

(2.12)式を導出すると電流および電圧波形の安定性解析が可能となる．本回路モデルの状態
遷移行列は，次式となる．

d
dt

 i

v

 =

− r

L
0

0 − 1
CR


 i

v

 +


1
L
0

 E , SW is ON (3.15)

d
dt

 i

v

 =

− r

L
−1

L
1
C
− 1

CR


 i

v

 +


1
L
0

 E , SW is OFF (3.16)

したがって，AonおよびAoffは，(3.17)式および (3.18)式となる．

Aon =


− r

L
0

0 − 1
CR

 (3.17)
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Aoff =


− r

L
−1

L
1
C
− 1

CR

 (3.18)

次に (2.24)式を基に Saltation行列を導出する．スイッチイング瞬間時におけるスイッチ
がONおよびOFFの場合の微分方程式 f̄onおよび f̄offは，(3.15)式および (3.16)式において，
i = iref，v = v(ton)と仮定するため，

f̄on =


− r

L
0

0 − 1
CR


 iref

v(ton)

 +


1
L
0

 E , SW is ON (3.19)

f̄off =


− r

L
−1

L
1
C
− 1

CR


 iref

v(ton)

 +


1
L
0

 E , SW is OFF (3.20)

となり，

f̄off − f̄on =


−v(ton)

L
iref

C

 (3.21)

が得られる．さらに，スイッチング条件の式 hは次のように得られる．

h(x(t), q(t)) = i(ton) − iref = 0 (3.22)

スイッチング条件の導関数は，

n = ∇h(x(t), q(t)) =


∂h(i(t), q(t))

∂i(t)
∂h(v(t), q(t))

∂v(t)

 =
 1

0

 (3.23)

となる．また，本回路モデルのスイッチング条件は時間変動しないため，次式が得られる．
∂h(x(t))

∂t
= 0 (3.24)

したがって，(3.21)，(3.22)，(3.23)，および (3.24)式を (2.24)式のSaltation行列に代入し，計
算すると次式が得られる．

S =


1 +

v(ton)
riref − E

0

− Liref

C(riref − E)
1

 (3.25)

以上から，本回路モデルのMonodromy行列は， (3.17)，(3.18)および (3.25)式を (2.11)お
よび (2.12)式に代入することで計算することが可能である．次項から，導出したMonodromy

行列に基づいて安定性解析を実施し，Monodromy行列の有効性を確認する．
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3.4.3 分岐構造および安定性解析結果

図 3.8に本回路モデルの 1パラメータ分岐図を示す．本 1パラメータ分岐図は 1次元回路
モデルと同様に分岐パラメータは参照電流値 irefとした．また，図中の赤の実線は境界 Bを
示している．本回路モデルが呈するインダクタ電流波形の分岐構造として，1次元回路モデ
ルと同様に 1周期波形→2周期波形→非周期波形であることが確認できる．
さらに，図 3.8中の (a)～(e)に対応するインダクタ電流波形およびコンバータの出力電圧

波形の例を図 3.9，ik-vk平面上の Poincaré写像の例を図 3.10にそれぞれ示す．図 3.9および
図 3.10の (a)から iref = 4.0 Aの時，インダクタ電流波形が 1周期波形であることが確認でき
る．図 3.10の (b)から，iref = 4.2 Aにまで増加すると，初期値 ikが境界 Bを超えることに
より不安定化し，2周期波形に分岐した．これは，border-collision分岐の発生により，1周
期波形は 2周期波形に分岐したと考えられる．さらに，(d)の iref = 4.8 Aにおいても，初期
値 ikが境界 Bを超えることで border-collision分岐が発生し，非周期波形に分岐した．また，
(e)の iref = 6.0 Aにおいては，非周期波形であることが確認できる．
また，前項で導出したMonodromy行列に基づいた安定性解析を実施した．表 3.3および

3.4に 1周期波形および 2周期波形の安定性解析結果を示す．表中の SPOおよびUPOは，安
定または不安定な周期波形をそれぞれ意味しており，数字は波形の周期性を表す．表 3.3お
よび 3.4ともに irefが増加すると特性乗数が−1を超えているのが確認できる．ガウス平面上
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i
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図 3.8: 1パラメータ分岐図
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で特性乗数が −1を超える場合は，周期倍分岐が発生していることを意味する．この安定性
解析結果は，図 3.8の分岐点と一致することも確認できる．
以上を鑑みて，1パラメータ分岐図と安定性解析結果から，Monodromy行列に基づく安

定性解析は 2次元の線形常微分方程式においても有効性を有することが確認できた．
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図 3.9: インダクタ電流波形およびコンバータの出力電圧波形の例
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図 3.10: Poincaré写像の例



3.4 2次元回路モデルにおける熱電池を有する電流制御昇圧型 DC-DCコンバータ 37

表 3.3: Monodromy行列に基づく 1周期波形の安定性解析結果

iref [A] Char. Mult. Remarks

4.0000 0.9981, -0.9062 SPO-1
...

...
...

4.1825 0.9981, -0.9996 SPO-1

4.1827 0.9981, -0.9997 SPO-1

4.1829 0.9981, -0.9998 SPO-1

4.1831 0.9981, -1.0000 Period doubling bifurcation point

4.1833 0.9981, -1.0001 UPO-1

表 3.4: Monodromy行列に基づく 2周期波形の安定性解析結果

iref [A] Char. Mult. Remark

4.8000 0.9957, -0.9486 SPO-2
...

...
...

4.8937 0.9957, -0.9996 SPO-2

4.8939 0.9957, -0.9997 SPO-2

4.8941 0.9957, -0.9998 SPO-2

4.8943 0.9957, -1.0000 Period doubling bifurcation point

4.8945 0.9957, -1.0001 UPO-2
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3.5 まとめ
本章では，線形常微分方程式で記述される回路方程式である熱電池を有する電流制御昇圧

型DC-DCコンバータにおいて，Monodromy行列の安定性解析手法を適用し，本手法の有効
性を調査した．まず，熱電池の出力特性について説明した．次に，第一段階として熱電池を
有する電流制御昇圧型DC-DCコンバータの 1次元回路モデルを対象にMonodromyに基づ
く安定性解析手法を適用し，本手法の有効性を確認した．最後に，熱電池を有する電流制御
昇圧型DC-DCコンバータの 2次元回路モデルを対象にMonodromy行列に基づく安定性解
析手法を適用した．1次元および 2次元回路モデルともに，1パラメータ分岐図で分岐パラ
メータを参照電流値とし，分岐点と安定性解析結果を比較することで，本手法の有効性が確
認できた．
本手法は，線形常微分方程式で記述できる高次元の回路方程式に対して，比較的容易に安

定性解析を行うことが可能であり，近年の高次元回路設計への有効なアプローチであると考
える．
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第4章 非線形常微分方程式で記述される電力変換回路の安定
性解析

4.1 はじめに

第 1章で述べた通り，太陽電池は注目されている環境発電デバイスの一つであり，太陽電
池を有する電力変換回路に生じる分岐現象の解析も行われている．太陽電池の I-V特性は非
線形であり，日射量や温度などの発電環境の条件に応じて絶えず出力が変動するため，太陽
電池を電源として利用する電力変換回路は，特定の条件下で回路動作が不安定になり，その
解析も複雑になる．この不安定な回路動作は，高い電流および電圧リプルの原因となる可能
性があり，高効率なシステムを設計・運用するには，分岐現象の詳細な解析を通じて，動的
挙動の発生メカニズムを調査することが重要である．

太陽電池の出力特性は，単一ダイオードを用いた等価回路モデルが提案されている [53]．
本等価回路モデルを用いると，太陽電池を含むDC-DCコンバータの回路方程式は非線形常
微分方程式で記述され，単純な回路構成であっても解析が煩雑になる．そこで，次元削減を
適用することで分岐解析を簡略化した研究も行われており，太陽電池の出力特性を区分線形
モデルで定義した先行研究が見られる [54, 55]．一方で，単一ダイオードを含む太陽電池の
等価回路モデルを用いた分岐解析を行った先行研究も散見されるが，ニュートン法や微分代
数方程式による導出過程などで計算機実装を複雑化している [56, 57, 58]．

第 4章では，非線形常微分方程式で記述される太陽電池を有するDC-DCコンバータを対
象にMonodromy行列に基づく安定性解析手法を適用し，本手法の非線形常微分方程式でも
有効性を示すのかを調査する．まず，太陽電池の出力特性について説明する．本章で用いる
太陽電池の I-V特性は，簡略的な太陽電池出力特性モデルを用いることで，計算機実装を容
易にする．本出力特性モデルの有効性を示すために，一般的に使用される単一ダイオードを
有する等価回路モデルの I-V特性および P-V特性と比較する．次に，第一段階として出力電
圧を一定値に設定した 1次元回路モデルを提案し，1パラメータ分岐図により分岐構造を調
査する．また，導出した分岐構造と構築した汎用的安定性解析結果が一致しているのか検証
を行う．最後に，コンバータの出力が変動する 2次元回路モデルにおいても 1次元回路モデ
ルと同様に分岐構造と安定性解析結果の一致性を確認する．
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4.2 太陽電池の出力特性モデル
4.2.1 太陽電池の等価回路モデル

太陽電池の等価回路モデルとして，図 4.1に示された単一ダイオードを用いた等価回路モ
デルが代表的である．図 4.1の等価回路モデルより太陽電池の出力電流 iは (4.1)式のように
表される．

i = Isc − Id −
VPV + iRs

Rsh
(4.1)

ここで，ダイオード電流 Idは，
Id = Is

{
e

qVd
NkTK − 1

}
(4.2)

となる．また，ダイオードに加わる電圧は Vd = VPV + iRsであるため，太陽電池の I-V特性
は，(4.3)式のように定義できる．

i = Isc − Is

{
e

q(VPV+iRs)
NkTK − 1

}
− VPV + iRs

Rsh
(4.3)

ここで，太陽電池の出力電流 i，出力電圧 VPV，短絡電流 Isc，ダイオード飽和電流 Is，直列
抵抗Rs，並列抵抗Rsh，ボルツマン定数 k，電子の電荷 q，ダイオード因子 N，太陽電池の温
度 TKとする．本太陽電池の等価回路モデルは，Iscは日射量，Isは温度の影響を強く受ける
ため，これらのパラメータを調整することで，日射量および温度の影響を考慮した太陽電池
の出力もシミュレートできる．一方で，回路方程式が陰関数で記述されるため，数値解析が
煩雑になるデメリットがある．

I
sc

R
sh

D

R
s

V
PV

i

i
d

図 4.1: 単一ダイオードを用いた太陽電池の等価回路モデル
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4.2.2 簡略的な太陽電池出力特性モデル

以下，数値シミュレーションの簡単化のために，文献 [59]の太陽電池の出力特性モデル
式を用いる．本太陽電池の出力特性モデル式導出過程を示す．図 4.2における第一象限の曲
線をモデリングする．平面曲線図の第一象限は次式で定義できる．

y2p =
x2p

ap (ap − xp) (4.4)

ここで，横軸を太陽電池の出力電流 i，縦軸を太陽電池の出力電力 Ppvとすると，(4.4)式は
以下に書き直すことができる．

P2p
pv =

i2p

I p
sc

(I p
sc − ip)

= i2p − 1
I p
sc

i3p
(4.5)

ここで，平面曲線式における aは，(4.5)式の太陽電池の短絡電流 Iscに対応することに注意
する．図 4.2より，最大電力点における iは，太陽電池の最大出力電流値 Ipmに当てはまる
ため，

∂P2p
pv

∂i
= 2pI2p−1

pm − 1
I p
sc

3pI3p−1
pm

=
1
I p
sc

pI2p−1
pm (2I p

sc − 3I p
pm)

= 0

(4.6)

0 x

y

0 i

Ppv

ISC

a

Ipm

Ppm

図 4.2: 簡略的な太陽電池出力特性モデルの導出過程
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となる．(4.6)式より
2I p

sc = 3I p
pm (4.7)

および ( Ipm

Isc

)p
=

2
3

(4.8)

となる．したがって，変数 pは次式で定義できる．

p = log Ipm
Isc

2
3
=

log
2
3

log
Ipm

Isc

(4.9)

また電力の式 P = VIより次式が成り立つ．

V2p
pv (i) =

P2p
pv

i2p (4.10)

(4.10)式に (4.5)式を代入すると次式が導出できる．
V2p

pv (i) =
1

i2p (i2p − 1
I p
sc

i3p)

= 1 − ip

I p
sc

(4.11)

太陽電池の出力電圧は i = 0の時，Vpv = Vocが満たすため，(4.11)式は以下のように書き換
えられる．

Vpv(i) = Voc

{
1 −

( i
Isc

)p
} 1

2p

(4.12)

ここで，i = Ipmが満たされた時，Vpv = Vpmの場合における内部抵抗 Rpvは以下のように定
義できる．

Vpm = Voc

(1
3

) 1
2p
− RpvIpm (4.13)

よって，内部抵抗 Rpvは以下の式となる．

Rpv =

Voc

(1
3

) 1
2p
− Vpm

Ipm
(4.14)

したがって，太陽電池の出力特性モデル式は次式に定義することができる．

Vpv(i) = Voc

{
1 −

( i
Isc

)p
} 1

2p

− Rpvi (4.15)

本モデル式は，光の照射条件等における出力特性の変動が生じない前提のモデル式だが，
回路方程式が陽関数で記述できる．したがって，単一ダイオードを用いた太陽電池の等価回
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路モデルは，光の照射条件で出力特性を変動できるが，出力電圧をニュートン法を用いて計
算する必要があるため，数値解析が容易な本出力特性モデルを使用する．

4.2.3 太陽電池の等価回路モデルと簡略的な出力特性モデルの比較
本節では，(4.15)式の簡略的な出力特性モデルの有効性を示すために，(4.3)式の単一ダイ

オードを含む等価回路モデルと出力特性が一致するかを比較する．ここで，(4.15)式の出力
特性モデルは，株式会社ケー・アイ・エス製GT234S太陽電池の実測データを基に以下のパ
ラメータに固定する．

Ipm=1.79 A, Vpm=15.7 V, Isc=1.95 A, Voc=20.09 V (4.16)

また，(4.3)式の等価回路モデルは，回路シミュレーションソフトウェアであるLTspiceを
用いて太陽電池の出力特性を導出する．図 4.3に LTspiceを用いたダイオードを含む太陽電
池の等価回路モデルの Schematic図を示す．単一ダイオードを含む太陽電池の等価回路モデ
ルの調整パラメータとして，図中の電流源 I1，抵抗 Rshおよび Rs，RL，飽和電流 IS，ダイ
オード因子 N，寄生抵抗 RP，高注入 Knee電流 IKFが挙げられる．LTspiceを用いた太陽電
池の出力特性では，(4.16)式のパラメータに固定した (4.15)式の出力特性と一致するように
表 4.1に示されたパラメータにフィッティングした．図 4.4の (a)に (4.3)式における太陽電池
の出力特性および (b)に (4.15)式における太陽電池の出力特性をそれぞれ示す．比較図から
最大電力点および短絡電流，開放電圧など定性的に出力特性が一致することが確認できた．
したがって，(4.15)式の出力特性モデルは簡易的に数値解析に行うのに有効的な出力特性モ
デルである．

I1

1.95

DIODE_HEM125PA

D1

Rsh1

800

Rs1

0.6

Vsence

0

V1

0

RL

100

.lib DIODE_GT234S.lib

.dc V1 0 20.1 1m

図 4.3: LTspiceを用いた (4.3)式に基づく等価回路モデルの Schematic図
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表 4.1: LTspiceを用いた太陽電池の等価回路モデルのフィッティングパラメータ

電流源 I1 1.95 A

抵抗 Rs 0.6 Ω

抵抗 Rsh 800 Ω

抵抗 RL 100 Ω

ダイオード飽和電流 Is 0.05 nA

ダイオード因子 N 23.85

寄生抵抗 RP 0.005 Ω

高注入Knee電流 IKF 0.0005 A

0V 2V 4V 6V 8V 10V 12V 14V 16V 18V 20V

W0

W3

W6

W9

W21

W51

W81

W12

W42

W72

W03

A0.0

A2.0

A4.0

A6.0

A8.0

A0.1

A2.1

A4.1

A6.1

A8.1

A0.2

I(Vsence)*v1

I(Vsence)

Vpv [V] →

Vpv [V] →

P
p

v
 [

W
] 
→

I p
v

 [
A

] 
→

(a) (4.3)式における太陽電池の出力特性

 0

 0.4

 0.8

 1.2

 1.6

 2

 0  5  10  15  20

I p
v
 [
A
]→

Vpv [V]→

 0

 5

 10

 15

 20

 25

 30

 0  5  10  15  20

P
p
v
 [
W
]→

Vpv [V]→

(b) (4.15)式における太陽電池の出力特性

図 4.4: 太陽電池の出力特性の比較
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4.3 1次元回路モデルにおける太陽電池を有する電流制御昇圧型DC-DCコ
ンバータ

非線形常微分方程式によって記述される回路方程式に対する汎用的安定性解析手法の適
用可能性を調査する初期段階において，前節で示した簡略的な太陽電池の出力特性モデルを
使用し，コンバータの出力電圧を一定とした 1次元回路モデルにおける本手法の有効性を検
証する．本節では，Monodromy行列の概念であるm周期波形の固定点に微小摂動を与えた
摂動波形の発達に注目した安定性解析手法を適用する．

4.3.1 回路モデル

図 4.5に太陽電池を有する電流制御昇圧型DC-DCコンバータの 1次元回路モデルを示す．
本回路は，太陽電池 Vpv，インダクタンス L，スイッチ SW，ダイオード D，コンデンサC，
負荷抵抗Rが含まれる. また，ioは負荷抵抗に流れる電流とする．本回路は，シャント抵抗Rs

を用いて太陽電池の出力電流をセンシングし，制御回路に含まれるコンパレータによって，
参照電流値 irefと比較する．コンパレータの出力信号および周期 T 毎に印加されるクロック
パルス信号が RSフリップフロップに入力されることで，スイッチング信号が生成される．

i
o

図 4.5: 太陽電池を有する電流制御昇圧型DC-DCコンバータの 1次元回路モデル
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回路方程式の一般式は，(4.17)式となる．

di
dt
= f (i, λ) =


fon (i, λon) =

Vpv

L
, SW is ON

foff (i, λoff) =
Vpv − Eo

L
, SW is OFF

(4.17)

ここで，λおよびλon，λoffは，回路方程式のそれぞれの回路パラメータである．さらに，(4.17)

式の解を，

i(t) = φ(t − kT, ik, λ) =

 φon (t − kT, ik, λon) , SW is ON

φoff (t − kT, ik, λoff) , SW is OFF
(4.18)

とする．ここで，ikは t = kT における太陽電池の出力電流の初期値である．コンバータ回
路は，出力側の平滑用コンデンサの容量が十分に大きいかつクロック周期が早い場合，出力
電圧を一定値として取り扱うことが可能である．
本回路モデルの出力電圧は，状態平均化法に基づいて導出する．まず電力変換効率は，

η =
Eo

Vpv
=

1
Dr
′ (4.19)

で表すことができる．ここで，DrはスイッチがONの場合のデューティ比であり，Dr
′ = 1−Dr

はスイッチがOFFの場合のデューティ比を示す．状態平均化法を用いると，太陽電池の出
力電流は次のように記述される．

io =
Eo

R
= iDr

′ = i
Vpv

Eo
(4.20)

したがって，太陽電池を有する電流制御昇圧型DC-DCコンバータの出力電圧は，

Eo =
√

iVpvR ≈
√

iaveVaveR (4.21)

となる．ここで，iおよび Vpvは iaveおよび Vaveに書き直すことに注意する．ここでの iaveお
よびVaveは，太陽電池の出力電流および電圧の平均値を示す．また，太陽電池の出力特性モ
デルは，(4.15)式の簡略的な出力特性モデルを使用し，(4.16)式のパラメータに固定して解
析する．
本回路モデルの回路動作は，図 3.3に示す熱電池を有する電流制御昇圧型DC-DCコンバー

タと同様である．
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4.3.2 Monodromy行列の概念に基づく安定性解析手法
本回路モデルに適用する安定性解析手法は，周期波形の固定点に微小摂動を与え，その摂

動波形の発達を分析する．本安定性解析手法を実施するにあたり，クロックパルス間に見ら
れる波形に基づいて Poincaré写像を定義する．クロック間に観測される波形として，T 期間
スイッチがONを保つ Case-1と T 期間内にスイッチングが生じる Case-2が挙げられる．
まず，Case-1では ikは t = kT の初期値を有し，スイッチが T 期間ONの回路方程式を保

つため，Poincaré写像 ik+1は次のように定義できる．

Ma : ik 7→ ik+1 = φon (T, ik, λon) (4.22)

一方で，Case-2ではスイッチは ton期間ONを保ち，太陽電池の出力電流 iが参照電流値
irefに達するとスイッチがOFFとなるため，この場合のマップは次のように定義できる．

M̂b1 : ik 7→ iref = φon (ton, ik, λon) (4.23)

また，スイッチが OFFのときの式の初期値は参照電流値 iref となり，スイッチが OFFの期
間は，T − tonとなるため，この場合のマップは

M̂b2 : iref 7→ ik+1 = φoff (T − ton, iref, λoff) (4.24)

となる．したがって，Case-2の Poincaré写像は，(4.25)式のように定義できる．

Mb : ik 7→ ik+1 = M̂b2 ◦ M̂b1(ik) (4.25)

ここで，太陽電池の出力電流が (2.4)式を満たす場合，m周期波形と呼ぶ．
本回路モデルの回路方程式は非線形常微分方程式で記述される．通常，既存のMonodromy

行列に基づく安定性解析手法では，非線形常微分方程式で記述される回路方程式に適用でき
ない．したがって，本回路モデルにおける安定性解析の第一段階として，Monodromy行列
の概念を用いてm周期波形の固定点に微小摂動を加え，数値積分法により時間経過に伴う
摂動発達を計算することにより，安定性の分析を行う．
図 4.6に 1周期波形を例とした本安定性解析手法の概念図を示す．1周期波形を F(i∗k)とし，

その初期値に微小摂動を加えた摂動波形を F(ik)とする．t = kT における摂動 ∆ikは，

∆ik = ik − i∗k (4.26)

となる．また，t = (k + 1)T における摂動 ∆ik+1は，

∆ik+1 = ik+1 − i∗k+1 (4.27)
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i*
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i*
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Δik

Δik+1

SW is ON SW is OFF

ton T - ton

iref

t

kT (k+1)T

F (i*
k)

F (ik)

図 4.6: 1周期波形における摂動波形の発達に注目した安定性解析手法の概念図

と定義できる．摂動波形の Poincaré写像 ik+1にテイラー展開を施すと次式が得られる．
ik+1 = i∗k+1 + ∆ik+1

= F(i∗k + ∆ik)

≈ F(i∗k) + F′(i∗k)∆ik

(4.28)

さらに，F(i∗k)は 1周期波形であるため，i∗k = i∗k+1 = F(i∗k)が成り立つ．したがって，(4.28)

式は次式のように記述できる．
i∗k+1 + ∆ik+1 ≈ i∗k+1 + F′(i∗k)∆ik

∆ik+1 ≈ F′(i∗k)∆ik

(4.29)

以上から，Monodromy行列は，

F′(i∗k) ≈
∆ik+1

∆ik
= M0 (4.30)

となる．m周期波形のMonodromy行列は次式のように定義できる．

M = F′m(i∗k) ≈
∆ik+m

∆ik
(4.31)

ここで，Fm(i∗k)はm周期波形を表す．
図 4.7に本安定性解析手法のフローチャートを示す．まず，数値積分法を用いて本回路モ

デルの電流波形を計算する．その際，t = kT における電流値と t = (k +m)T における電流値
がほぼ等しい場合，その電流値をm周期波形の固定点とする．その t = kT における固定点
i∗に微小な摂動∆ikを与え，t = (k +m)T における摂動波形とm周期波形の摂動∆ik+1の発達
を計算することで安定性解析を実施する．
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図 4.7: Monodromy行列に基づく周期波形の固定点に微小摂動を加えた安定性解析手法の
フローチャート
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4.3.3 分岐構造および安定性解析結果
以降の分岐構造および安定性解析は以下の回路パラメータに固定して実施する．

L = 1 mH, R = 80 Ω, f = 30 kHz (4.32)

また，太陽電池は (4.15)式の出力特性モデルを使用し，回路パラメータは (4.16)式とする．
分岐パラメータを irefとした 1パラメータ分岐図を図 4.8に示す．ここで，図中の (a)に 1

パラメータ分岐図の全体図，(b)にその拡大図をそれぞれ示す．また，図 4.9にインダクタ
電流波形，図 4.10に ik-ik+1平面上の Poincaré写像の例を示す．図 4.9および図 4.10の (a)は
iref = 1.1 Aの 1周期波形が示されており，参照電流値を iref = 1.15 Aまで増加させると図 4.9

および 4.10の (b)のように 2周期波形に分岐する．さらに，図 4.9および 4.10の (c)に示す
ように iref = 1.25 Aまで参照電流値を増加すると，2周期波形から非周期波形に分岐し，参
照電流値が iref = 1.3 Aの場合は (d)のように 2周期波形，iref = 1.4 Aまで参照電流値を増加
すると (e)のように非周期波形に分岐した．したがって，本回路モデルで観測される分岐構
造は，1周期波形→2周期波形→非周期波形→2周期波形→非周期波形であることが確認
できる．これまでの太陽電池を有するDC-DCコンバータにおいて，2周期波形間に非周期
波形が観測される先行研究は見当たらないため，興味深い現象である．
図 4.8から得られた分岐構造の非周期波形がカオスであるかをリアプノフ指数を用いて判

別する．リアプノフ指数は，(4.33)式に基づいて計算することができる．

ν = lim
o→∞

1
o

o∑
k=1

log
∣∣∣∣∣∣∣∣∣∣dF(ik)

dik

∣∣∣∣∣∣∣∣∣∣ (4.33)

ここで，oは計算の反復回数を表す．図 4.11は，図 4.8の 1パラメータ分岐図に対応するリ
アプノフ指数の計算結果であり，(a)は全体図，(b)は拡大図をそれぞれ表している．図 4.11

から，図 4.9および 4.10の (c)および (e)に対応するリアプノフ指数は正の値であり，波形
の振る舞いがカオスであることがわかる．

Monodromy行列の概念に基づく手法を用いた安定性解析結果を表 4.2および 4.3に示す．
表 4.2は 1周期波形から 2周期波形，表 4.3は 2周期波形から非周期波形に分岐する際の安
定性解析結果となる．ここで，表中の SPOは安定な周期波形を意味しており，数字は波形
の周期性を表す．また，Unstableは対応する SPOの周期波形が不安定になったことを意味
する．表 4.2および 4.3共に，分岐パラメータである irefが増加すると特性乗数 µが −1を超
えることが確認できる．本結果は，図 4.8の分岐点と一致していることから，本安定性解析
手法の有効性が示された．
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表 4.2: 安定性解析結果（1周期波形から 2周期波形）

iref [A] Characteristic multiplier Remarks

1.1250 −0.9971 SPO-1
...

...
...

1.1276 −0.9997 SPO-1

1.1277 −0.9998 SPO-1

1.1278 −0.9999 SPO-1

1.1279 −1.0000 Period doubling bifurcation point

1.1280 −1.0001 Unstable

表 4.3: 安定性解析結果（2周期波形から非周期波形）

iref [A] Characteristic multiplier Remarks

1.1650 −0.9925 SPO-2
...

...
...

1.1724 −0.9995 SPO-2

1.1725 −0.9996 SPO-2

1.1726 −0.9997 SPO-2

1.1727 −0.9998 SPO-2

1.1728 −1.0007 Unstable
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4.4 2次元回路モデルにおける太陽電池を有する電流制御昇圧型DC-DCコ
ンバータ

本節では，Monodromy行列に基づく安定性解析手法が非線形常微分方程式で記述される
回路方程式に適用可能であるかを検討するため，太陽電池を有する電流制御昇圧型DC-DC

コンバータの 2次元回路モデルを用いて調査を行う．さらに，前節で取り上げた 1次元回路
モデルにおける太陽電池を有する電流制御昇圧型DC-DCコンバータにおいて，これまでに
報告されていない分岐構造が観測された．2次元回路モデルにおいても，この特殊な分岐構
造を確認し，本安定性解析手法を用いて分岐現象の発生メカニズムを解明する．

4.4.1 回路モデル

図 4.12に太陽電池を有する電流制御昇圧型 DC-DCコンバータの 2次元回路モデルを示
す．前節では，コンバータの出力電圧を一定値と定義していたが，2次元モデルでは平滑用
コンデンサを負荷抵抗に並列に接続する．また，太陽電池の出力特性は前節同様の出力特
性モデル (4.15)式およびパラメータ (4.16)式を使用する．太陽電池を有する電流制御昇圧型
DC-DCコンバータは，回路方程式が非線形常微分方程式で記述されるため，変分方程式を
導出する数値積分法アルゴリズムを組み込んだMonodromy行列に基づく安定性解析手法を
適用する．

v

図 4.12: 太陽電池を有する電流制御昇圧型DC-DCコンバータの 2次元回路モデル
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本回路のスイッチがONまたはOFFの場合の回路方程式は次式で与えられる．

f ′on =


di
dt
=

Voc

L

{
1 −

(
i

Isc

)p} 1
2p

−
Rpvi

L
dv
dt
= − v

RC

, SW is ON (4.34)

f ′off =


di
dt
=

Voc

L

{
1 −

(
i

Isc

)p} 1
2p

−
Rpvi + v

L
dv
dt
=

i
C
− v

RC

, SW is OFF (4.35)

以下，次式に示す変数変換を施す．
t =
√

Lτ, i = iref x, v =
y
√

C
, α =

Voc

iref
√

L
, β =

iref

Isc
,

γ =
Rpv√

L
, σ =

1

iref
√

LC
, ϵ =

√
L
C

iref , ξ =

√
L

RC

(4.36)

したがって，回路方程式は次式で再定義される．

fon =


dx
dτ
= α {1 − (βx)p}

1
2p − γx

dy
dτ
= −ξy

, SW is ON (4.37)

foff =


dx
dτ
= α {1 − (βx)p}

1
2p − γx − σy

dy
dτ
= ϵx − ξy

, SW is OFF (4.38)

ここで，式 (4.37)および式 (4.38)の解を次式で定義する．
x(τ) = φon (τ − kT,xk,λon)

=


x(τ) = ϕon1 (τ − kT,xk,λon)

y(τ) = ψon2 (τ − kT,xk,λon)
, SW is ON

(4.39)

x(τ) = φoff (τ − kT,xk,λoff)

=


x(τ) = ϕoff1 (τ − kT,xk,λoff)

y(τ) = ψoff2 (τ − kT,xk,λoff)
, SW is OFF

(4.40)

ここで，λon,λoffはスイッチONおよびOFFのそれぞれの回路パラメータを示す．
本回路の制御回路は，コンパレータとフリップフロップによって構成される．太陽電池の

出力電流をシャント抵抗を用いて検出し，コンパレータを用いて参照電流値と比較する．コ
ンパレータの出力信号とクロックパルスがフリップフロップへ印加され，スイッチング信号
が生成される．本回路動作は，1次元回路モデルと同様である．
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4.4.2 Monodromy行列および Saltatioin行列の定義
クロック間にスイッチング動作が生じない場合，Monodromy行列は，式 (2.27)に基づき

計算できる．具体的には，次式を τ = kT から τ = (k + 1)T までの区間で数値積分法を適用
することによって求められる．

M =
∂φon

∂x∗k

(
T,x∗k,λon

)

=


∂ϕon1

∂x∗k

(
T,x∗k,λon

) ∂ϕon1

∂y∗k

(
T,x∗k,λon

)
∂ψon2

∂x∗k

(
T,x∗k,λon

) ∂ψon2

∂y∗k

(
T,x∗k,λon

)


(4.41)

一方，クロック間にスイッチング動作が生じる場合のMonodromy行列は，式 (2.34)で定
義され，式中の要素は次式を数値積分することで求められる．

M =
∂φoff

∂x∗τ̄on

(
T − τ̄on,x

∗
τ̄on
,λoff

)

=


∂ϕoff1

∂x∗τ̄on

(
T − τ̄on,x

∗
τ̄on
,λoff

) ∂ϕoff1

∂y∗τ̄on

(
T − τ̄on,x

∗
τ̄on
,λoff

)
∂ψoff2

∂x∗τ̄on

(
T − τ̄on,x

∗
τ̄on
,λoff

) ∂ψoff2

∂y∗τ̄on

(
T − τ̄on,x

∗
τ̄on
,λoff

)


(4.42)

表 4.4および表 4.5に，式 (4.41)および式 (4.42)を計算するための，変分方程式を示す．
(2.24)式より，Saltatioin行列は以下のように定義できる．

S =


1 − σy

α {1 − (βx)n}
1

2n − γx
0

− ϵy

α {1 − (βx)n}
1
2n − γx

1

 (4.43)

4.4.3 分岐構造および安定性解析結果
以降の分岐構造および安定性解析は以下の回路パラメータに固定して実施する．

L = 1 mH, C = 300 µF, R = 80 Ω, f = 30 kHz (4.44)

また，太陽電池は (4.15)式の簡略的な出力特性モデルを使用し，パラメータは (4.16)式と
する．
図 4.13に 1パラメータ分岐図を示す．ここで，分岐パラメータは参照電流値に関連する

βとした．図 4.13より，β = 0.575付近で 1周期波形が 2周期波形へ分岐することが分かる．
分岐パラメータを増加すると，2周期波形は非周期波形となり，更に分岐パラメータを増加
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させると，2周期波形に分岐する．β = 0.675付近で 2周期波形が非周期波形へ分岐してい
る．したがって，本回路モデルにみられる分岐構造は，1次元回路モデルと同様の 1周期波形
→2周期波形→非周期波形→2周期波形→非周期波形であることが確認できる．また，図
4.13の (a)～(e)に対応するインダクタ電流波形に関連する xおよびコンバータの出力電圧波
形に関連する yの時系列波形を図 4.14，xk-yk平面上の Poincaré写像を図 4.15にそれぞれ示
す．図 4.14および図 4.15の (a)は β = 0.55時の 1周期波形が示されており，分岐パラメータ
が β = 0.6である (b)においては 2周期波形が確認できる．図 4.14中の (c)から，一見 2周期
波形であるように見えるが，図 4.15中の (c)に注目すると，トーラス状の振る舞いが見られ
る．図 4.14中の (c)の振る舞いを遅い時間スケールで確認するために，図 4.16に Slow-scale

におけるインダクタ電流波形および出力電圧波形を示す．これらの結果から，β = 0.63にお
ける本回路の動的挙動は非周期的であり，Neimark-Sacker分岐が発生している可能性があ
る．βが増加すると，図 4.14および 4.15の (d)のように 2周期波形となり，β = 0.8まで増加
すると (e)のように非周期波形が観測された．
表 4.6に 1周期解の安定性解析結果を示す．ここで，表中の SPO-1は安定 1周期波形を意

味しており，UPO-1は不安定 1周期波形を意味していることに注意する．表より，β = 0.5767

において周期倍分岐が発生していることが確認できる．一方，表 4.7に 2周期解の安定性解
析結果を示す．表より，β = 0.6226において，Neimark-Sacker分岐が生じることが確認で
きる．これらの分岐点は，図 4.13に示す 1パラメータ分岐図における分岐点とも一致して
いる．
以上から，非線形常微分方程式で記述される 2次元回路モデルにおいてもMonodromy行

列に基づく安定性解析手法の有効性が証明された．さらに，太陽電池を電源とする単体の
DC-DCコンバータにおいて，Neimark-Sacker分岐が発生した．観測された本分岐現象は，線
形の I-V特性を示す熱電池を有するDC-DCコンバータでは観測されない．したがって，太
陽電池の非線形の I-V特性が Neimark-Sacker分岐の発生に関与していると推測される．本
分岐現象と回路パラメータの関連性を調査するために，さらに広い回路パラメータ空間にお
ける分岐現象を導出するなど詳細な解析が必要である．
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表 4.4: スイッチがONのときの変分方程式

変数 計算機変数 微分方程式 初期値
x = ϕon(τ, x0, y0,λon) x1 ẋ1 = α {1 − (βx1)p}

1
2p − γx1 x0

y = ψon(τ, x0, y0,λon) x2 ẋ2 = −ξx2 y0

∂ϕon1

∂x0
x3 ẋ3 = −

{
1
2
αβpx(p−1) {1 − (βx)p}

(
1

2p−1
)
+ γ

}
x3 1

∂ψon2

∂x0
x4 ẋ4 = −ξx4 0

∂ϕon1

∂y0
x5 ẋ5 = −

{
1
2
αβpx(p−1) {1 − (βx)p}

(
1

2p−1
)
+ γ

}
x5 0

∂ψon2

∂y0
x6 ẋ6 = −ξx6 1

表 4.5: スイッチがOFFのときの変分方程式

変数 計算機変数 微分方程式 初期値
x = ϕoff(τ, x0, y0,λoff) x1 ẋ1 = α {1 − (βx1)p} 1

2p − γx1 − σx2 x0

y = ψoff(τ, x0, y0,λoff) x2 ẋ2 = ϵx1 − ξx2 y0

∂ϕoff1

∂x0
x3 ẋ3 = −

{
1
2
αβpx(p−1) {1 − (βx)p}

(
1

2p−1
)
+ γ

}
x3 − σx4 1

∂ψoff2

∂x0
x4 ẋ4 = ϵx3 − ξx4 0

∂ϕoff1

∂y0
x5 ẋ5 = −

{
1
2
αβpx(p−1) {1 − (βx)p}

(
1

2p−1
)
+ γ

}
x5 − σx6 0

∂ψoff2

∂y0
x6 ẋ6 = ϵx5 − ξx6 1
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表 4.6: 1周期解の安定性解析結果

β Char. Mult. Remarks

0.5702 0.9970,-0.9872 SPO-1
...

...
...

0.5759 0.9970,-0.9984 SPO-1

0.5764 0.9970,-0.9994 SPO-1

0.5767 0.9970,-1.0000 Period doubling bifurcation point

0.5769 0.9970,-1.0004 UPO-1

0.5795 0.9970,-1.0055 UPO-1

表 4.7: 2周期解の安定性解析結果

β Char. Mult.
Modulus

(complex pair)
Remarks

0.5949 0.9975 ± 0.0291i 0.9980 SPO-2
...

...
...

...

0.6154 0.9985 ± 0.0427i 0.9994 SPO-2

0.6205 0.9988 ± 0.0455i 0.9998 SPO-2

0.6226 0.9989 ± 0.0466i 1.0000
Neimark-Sacker

bifurcation point

0.6256 0.9991 ± 0.0481i 1.0003 UPO-2

0.6308 0.9995 ± 0.0506i 1.0008 UPO-2
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4.5 LTspiceを用いた太陽電池を有する電流制御昇圧型DC-DCコンバータ
の動作検証

前節における太陽電池を有する電流制御昇圧型DC-DCコンバータの 2次元回路モデルで
は，2周期波形の間に観測されるトーラス状の振る舞いを示す非周期波形の分岐構造は，こ
れまで報告例がない構造であった．本節では，報告例がない構造を LTspiceを用いた解析に
より調査する．本 LTspiceを用いた解析では，多角的な視点から回路動作を検証するため，
単一ダイオードを有する等価回路モデルを使用して，太陽電池の出力特性を導出する．
使用する等価回路モデルは図 4.3に示された Schematic図であり，フィッティングパラメー

タは，表 4.1のパラメータを使用する．図 4.3の等価回路を用いた太陽電池を有する電流制
御昇圧型DC-DCコンバータのSchematic図を図 4.17に示す．図中の制御回路は，電源V3の
参照電流値およびビヘイビア電源 B1，クロックパルス電源V2，RSフリップフロップで構
成されている．通常，電流制御回路は参照電流値とインダクタ電流をコンパレータで比較す
るが，コンパレータを介して出力された信号は，周波数 10 kHz以上からスイッチング遅れ
が大きくなる．したがって，より理想的なスイッチング動作を実現させるため，コンパレー
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図 4.17: 太陽電池を有する電流制御昇圧型DC-DCコンバータの Schematic図
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タの代わりにビヘイビア電源を用いる．ビヘイビア電源B1は，参照電流値のVrefと Shunt

抵抗の電圧降下値 Visensを比較して，Visens > Vrefの場合に Highの電圧，Visens < Vref

の場合に Lowの電圧を出力させる．ビヘイビア電源の出力波形とクロックパルスが RSフ
リップフロップに印加されることで，スイッチング信号が生成され，理想スイッチを切り替
える制御方式としている．
図 4.18に動作波形を示す．ここで，参照電流値を可変パラメータとして動作波形を解析

していることに注意する．図中の (a)は 1周期波形，(b)は 2周期波形，(c)は非周期波形を
示している．また，(d)は (c)の Slow-scale波形である．ここで，(c)は一見すると 2周期波
形のようにも見えるが，長いタイムスケールから見ると，低周波振動が発生し，非周期波形
(準周期波形)となっていることが分かる．
したがって，前節の表 4.7の β = 0.6226付近に生じる Neimark-Sacker分岐に伴う 2周期

波形から非周期波形への分岐構造は，これまでに報告例がない構造であったが，これらの安
定性解析結果は，LTspiceを用いた回路動作検証においても一致しており，表 4.7に示した
Monodromy行列の安定性解析手法の正当性が確認できた.
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(a) 1周期波形 (iref = 1.0 A)

(b) 2周期波形 (iref = 1.08 A)

(c)非周期波形 (iref = 1.15 A)

(d) (c)の Slow-scale波形 (iref = 1.15 A)

図 4.18: LTspiceを用いた実験波形
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4.6 まとめ
本章では，非線形常微分方程式で記述される合成力学系に対するMonodromy行列に基づ

く安定性解析手法の正当性の確認として，太陽電池を有する電流制御昇圧型 DC-DCコン
バータの 1次元および 2次元回路モデルを対象に適用した．1次元回路モデルにおいては，
Monodromy行列の概念に基づいて m周期波形に微小摂動を加えた手法の安定性解析を実
施し，2次元回路モデルにおいては，変分方程式を数値積分法アルゴリズムを組み込んだ
Monodromy行列に基づく安定性解析で分岐現象を調査した．1次元および 2次元回路モデル
ともに 1周期波形→2周期波形→非周期波形→2周期波形→非周期波形の分岐構造であっ
た．しかし，2次元回路モデルにおいては周期倍分岐およびNeimark-Sacker分岐の影響で周
期波形が不安定化する発生メカニズムであった．この現象は 1パラメータ分岐図での分岐
点と一致しており，さらに LTspiceを用いた回路シミュレーションでも同様であった．した
がって，非線形常微分方程式で記述される合成力学系においてもMonodromy行列に基づく
安定性解析手法の有効性が確認できた．
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第5章 安定性解析手法を用いた工学的応用への展開

5.1 はじめに

電力変換回路の設計では，一般的にスイッチングリプルが低く，周期波形であることが望
ましいとされる．第 3章および第 4章では，構築したMonodromy行列に基づく汎用的安定
性解析手法が，線形および非線形常微分方程式で記述される電力変換回路に適用可能である
ことを示した．本安定性解析手法を用いることで，環境発電デバイスを含む電力変換回路の
周期波形領域を明らかにし，スイッチングリプルが低いかつ安定な回路動作である 1周期波
形の回路パラメータを選定することで，高性能な最大電力点追従（MPPT）制御を構築する
ことが可能となる．特に，構築した汎用的安定性解析手法は，近年複雑化および高次元化す
る電力変換回路の設計において有効な手法である．本章では，この構築した汎用的安定性解
析手法を回路設計に応用し，カーボンニュートラル実現に向けた高効率な環境発電デバイス
を有する電力変換回路の設計について議論する．
まず，MPPT制御を施した回路性能の評価に焦点を当て，システム変換効率と安定性解析

結果の関係性を調査する．熱電池を有するDC-DCコンバータを一例として，熱電池の開放
電圧を可変パラメータとし，48 Vバッテリーへの給電を想定した回路構成で解析を行う．
次に，実用的な電力変換回路であるHブリッジ昇降圧型DC-DCコンバータに汎用的安定

性解析手法を適用する．本回路は昇圧および降圧機能を有し，環境発電デバイスの発電環境
の変化によって出力が変動しても，負荷の要求電圧を満たすことが可能である．熱電池を有
するHブリッジ昇降圧型DC-DCコンバータを事例に，スイッチングリプルが低い傾向にあ
る 1周期波形の回路パラメータ領域を可視化し，回路設計の観点から適切な回路パラメータ
を検討する．
最後に，Monodromy行列に基づく安定性解析手法を応用し，スイッチングリプルが低い

不安定 1周期波形へ安定化するカオス制御手法を示す．2周期波形や非周期波形などの回路
パラメータ下においても，適切な制御を施すと不安定 1周期波形に制御することが可能であ
る．汎用的安定性解析手法および不安定 1周期波形の固定点探索アルゴリズムを提案し，計
算機実装が簡易的なカオス制御手法を提案し，熱電池を有する電流制御昇圧型DC-DCコン
バータを事例に，その有効性を示す．
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5.2 安定性解析結果と電力変換回路の性能の関係性
環境発電デバイスを有する電力変換回路では，抽出する電力を最大限活用するためにMPPT

制御が施され，太陽電池はもちろん，熱電池を有する電力変換回路においてもMPPT制御
を用いた回路性能評価に関する研究成果が散見される [60, 61]．MPPT制御は，変動する発
電環境に応じて最適な動作点を追従する能力が求められる．安定してデバイスから最大電力
点を追従するためにも，安定な回路動作が可能な回路パラメータでの設計が必要となる．
本節では実用的な回路設計を前提とし，MPPT制御を施した環境発電デバイスを有する

DC-DCコンバータの回路性能評価と構築した汎用的安定性解析結果の関係性を明らかにし，
安定性解析手法が回路設計に応用できるかを熱電池を有する昇圧型DC-DCコンバータを例
に検討する．熱電池の発電環境が変動することを考慮するため，熱電池の開放電圧を可変
パラメータとし，負荷には 48 Vバッテリーを給電することを想定した回路構成で解析する．
ここで安定性解析の簡易化のため，参照電流値を熱電池の最大電力点における出力電流値に
設定した電流制御手法で安定性を解析する．この参照電流値の設定により，最大電力点の追
従を完了した際の回路動作の安定性と，電流制御方式における 1周期波形の回路パラメータ
時の回路動作の安定性と一致する．汎用的安定性解析手法により得られた 1周期波形の安定
性解析結果と，MPPT制御時の 1周期波形における回路性能評価との関係性を実装した電力
変換回路を用いて実験的に検証する．

5.2.1 分岐構造および安定性解析結果

回路モデルおよびスイッチングルール，安定性解析手法に関しては，第 3章 3節に示す．
また，本節の回路モデルは以下の回路パラメータに固定する．

r = 7 Ω, L = 220 µH, Eo = 54 V, f = 80 kHz (5.1)

ここで，負荷電圧 Eoは 48 Vバッテリーに給電することを想定した値として 54 Vに固定す
る．さらに，参照電流値 irefは熱電池の最大電力点における出力電流値とし，(3.2)式から次
式で定義できる．

Ipm =
E
2r

(5.2)

図 5.1に熱電池の開放電圧 Eを分岐パラメータとした 1パラメータ分岐図を示す．縦軸は，
クロックパルスが印加する毎にプロットしたインダクタ電流となる．横軸は，熱電池の開放
電圧とし，60 Vから 25 Vまで低下させた．図 5.1からインダクタ電流波形は，1周期波形
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→2周期波形→非周期波形と分岐するのが確認できる．
図 5.2に図 5.1中の (a)～(c)に対応するインダクタ電流波形の例を示す．図 5.2(a)の 1周期

波形は，MPPT制御を施した場合の回路動作と近似的に同様である．MPPT制御における回
路動作が安定である 1周期波形以外の図 5.2(b)の 2周期波形や (c)の非周期波形の回路パラ
メータで設計すると，スイッチングリプルの増加や回路動作に脈動が発生する恐れがある．
したがって，変換効率の低下だけでなく回路素子および負荷に損傷を与えないためにも 1周
期波形の領域で回路設計をする必要がある．
熱電池の開放電圧の変動により，本回路に生じる分岐現象を調査するために，Monodromy

行列に基づく安定性解析結果を表 5.1および 5.2に示す．表 5.1から，分岐パラメータであ
る熱電池の開放電圧 Eが低下すると E = 43.3120 Vで特性乗数が −1を超え，周期倍分岐が
発生することが確認できる．さらに，表 5.2から E = 33.4300 Vで特性乗数が −1を超える
ことで，周期倍分岐が生じ，インダクタ電流波形が非周期波形へ分岐するのが確認できる．
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図 5.1: 熱電池の開放電圧 Eを分岐パラメータとした 1パラメータ分岐図
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図 5.2: 図 5.1に対応するインダクタ電流波形の例
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表 5.1: Monodromy行列に基づく 1周期波形の安定性解析結果

E [V] Char. Mult. Remarks

44.0000 -0.9739 SPO-1
...

...
...

43.3240 -0.9995 SPO-1

43.3200 -0.9997 SPO-1

43.3160 -0.9999 SPO-1

43.3120 -1.0000 Period doubling bifurcation point

43.3080 -1.0002 UPO-1

表 5.2: Monodromy行列に基づく 2周期波形の安定性解析結果

E [V] Char. Mult. Remarks

34.0000 -0.9757 SPO-2
...

...
...

33.4420 -0.9995 SPO-2

33.4380 -0.9997 SPO-2

33.4340 -0.9998 SPO-2

33.4300 -1.0000 Period doubling bifurcation point

33.4260 -1.0002 UPO-2
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5.2.2 回路実装および実験的検証
数値解析で得られた安定性解析結果を踏まえ，同様の回路パラメータを用いた電力変換回

路の実装を行い，その安定性解析結果とMPPT制御を適用した際の実装回路の性能評価を
比較し，関係性を検証する．
図 5.3に実験回路の構成図を示す．実装回路の回路パラメータは (5.1)式を使用した．また，

熱電池の代わりに，直流安定化電源と電子負荷装置を直列接続した模擬電源を使用し，可変
パラメータである熱電池の開放電圧は，直流安定化電源の出力電圧を変化させた．DC-DC

コンバータの負荷側には 48 Vバッテリー給電を再現するため電子負荷装置を接続させた．
また，マイクロコンピュータはHSB72A2Fを使用し，入力電流・電圧を検知し，それに基
づいて熱電池の入力電力を計算する．このマイクロコンピュータは，検知した熱電池の入力
電力に応じてDuty比を変更し，スイッチング信号を生成してMPPT制御を行う．
図 5.4に昇圧型DC-DCコンバータの設計図および実装回路を示す．図中の (a)にSchematic

図，(b)に PCB図をそれぞれ示しており，Altium Designerを用いて設計した．Schematic図
により使用回路素子および回路構成を構築し，PCB図においてパターン配線を決定するこ
とで，基板加工機で回路実装を行うことができる．図中の (c)に実装回路を示す．本実装回
路はスイッチング損失の少ないGaNスイッチングデバイスの EPC9047を使用した．

Step-up

DC-DC converter

DC stabilized power supply

Input current/voltage detection

Output simulation of  TEM

Electronic load

Microcomputer HSB72A2F

Switching signal

MPPT control

Output current/voltage detection

Simulates 48 V battery

Electronic load

図 5.3: 実験回路の構成図
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図 5.4: 実装した昇圧型DC-DCコンバータ
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図 5.5に実装回路に適用したMPPT制御手法の従来法である，山登り法のフローチャー
トを示す [62, 63, 64, 65]．本アルゴリズムは k周期ごとに模擬電源の入力電力 Pkを測定し，
800周期にわたって合計電力を Pmに加算する．前回の合計電力 Pm−1と比較して，今回の合
計電力 Pmが増加した場合，システムは前回と同様のDuty比の調整を行う．一方で合計電力
Pmが減少した場合，前回のDuty比の調整方向を逆にする．また，Duty比の範囲は上限が
90%，下限が 10%と設定した．以上のように，800周期ごとのDuty比の変更を通じて，模
擬電源の最大電力点を連続的に追従する．また，Duty比制御下の電流波形は 1周期波形で
あり，最大電力点追従が完了した回路動作は，参照電流値を最大電力点における出力電流値
とした電流制御方式の 1周期波形と類似しており，1周期波形における安定性は一致する．

図 5.6に実験環境を示す．熱電池の出力は，直流安定化電源と電子負荷装置を直列接続す
ることにより模擬した．さらに，DC-DCコンバータの負荷として，48 Vバッテリーへの給
電を再現する目的で電子負荷装置を接続した．オシロスコープを用いて模擬電源の入力電
流，電圧，コンバータの出力電流，電圧を測定し，電力を算出した．
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図 5.5: 山登り法に基づくMPPT制御アルゴリズムのフローチャート
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Electronic load
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power supply
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図 5.6: 実験環境

電力変換回路の性能評価は大きく分けて電力変換効率 ηc，電力利用率 ηu，システム変換
効率 ηsの 3つとなる．システム変換効率は，電力変換効率と電力利用率を乗算し，比率で
表したものとなり，次式で記述される．

ηs = ηc × ηu =
Pout

Pin
× Pin

Ppm
=

Pout

Ppm
(5.3)

電力変換効率が 1に近いほど電力変換回路の電力変換時の損失が少ないことを表す．一方，
電力利用率が 1に近いほど電源から電力を最大限抽出できたことを示す．この 2つの性能評
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価が高いほどシステム変換効率が良好となる．
以上を踏まえ，実装回路の性能評価結果を図 5.7に示す．横軸は模擬電源の入力電力を表

し，縦軸は (a)は電力変換効率，(b)は電力利用率，(c)はシステム変換効率をそれぞれ示す．
本実験では，開放電圧を 30 Vから 50 Vまで 5 V毎に増加させた．電力変換効率は，入力電
力の減少に伴い効率も低下する傾向が観測された．一方，電力利用率は，常に約 100%を維
持した結果となった．システム変換効率は，電力変換効率が減少することで，低下したのが
確認できた．
また，最大電力点追従制御を施した際の性能評価結果の実測値と，安定性解析結果の関係

性を表 5.3に示す．表中の特性乗数が −1以上になると回路動作が不安定化する．したがっ
て，表 5.3より E = 43.312 V以上では安定した回路動作となり，開放電圧が E = 43.312 V

を下回ると分岐現象が発生し，回路動作が不安定化する領域である．さらに，E = 33.430 V

を下回ると回路動作は非周期波形となり，より不安定化する．システム変換効率に関して，
1周期波形を示す回路パラメータ領域では約 94%が観測され，良好な結果を示した．しかし，
分岐現象により 2周期波形の振る舞いを示す領域に回路パラメータを変更すると，システム
変換効率が約 93%まで低下した．さらに，非周期波形の領域である E = 30 Vにおいては，
システム変換効率が他の領域と比較して顕著に低下することが観測された．具体的には，熱
電池の開放電圧を 5 V毎に可変した場合，1および 2周期波形の領域では，システム変換効
率は約 0.4～0.5%毎に低下するのに対し，非周期波形の領域では約 0.7%の低下が見られた．
本結果から，分岐現象が発生し，回路動作が不安定化することで，システム変換効率が著

しく低下する傾向が観測された．システム変換効率が分岐現象により低下した原因として，
回路動作が不安定な回路パラメータ領域下である場合，インダクタ電流波形や出力電圧の
リプルが増加，または脈動電流の発生する可能性がある．この不安定化により生じるスイッ
チングリプルや脈動電流の影響が，コイルまたはコンデンサなどの受動素子における発熱を
促進し，結果として効率の低下を招いたと考えられる．したがって，実用的な制御手法であ
るMPPT制御を施した回路性能の評価において，1周期波形領域外，特に非周期波形の振る
舞いを呈する回路パラメータでは，システム変換効率が著しく低下するため，スイッチング
リプルが低い 1周期波形領域の回路パラメータを使用することが高効率な回路設計に寄与す
ると考えられる．
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図 5.7: 実装回路の性能評価結果
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表 5.3: 安定性解析結果とシステム変換効率の関係性

Design value E [V] Char. Mult. Remarks System efficiency [%]

50.000 -0.7767 SPO-1 94.82

45.000 -0.9374 SPO-1 94.38

43.312 -1.0000 Bifurcation point –

40.000 -0.7621 SPO-2 93.95

35.000 -0.9350 SPO-2 93.43

33.430 -1.0000 Bifurcation point –

30.000 -1.1656 UPO-2 92.74
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5.3 熱電池を有するHブリッジ昇降圧型DC-DCコンバータの回路パラメー
タの選定

熱電池は，設置箇所の温度差が変化すると，(3.1)式より開放電圧が変化することで，熱
電池の出力電圧も変動する．特に，ハイブリッド系電動車の未利用排気を熱源として，バッ
テリー給電用排熱発電システムを設計する際，自動車の走行状態によって温度差が変化する
ことを考慮する必要がある [66, 67]．電動車の走行状態による熱電池の出力電圧の変動に対
応可能なHブリッジ昇降圧型DC-DCコンバータがバッテリー給電用排熱発電システムに適
すると考える．したがって，回路設計の観点からMonodromy行列に基づく安定性解析を用
いて熱電池を有する電流制御昇降圧型DC-DCコンバータの動的挙動を可視化し，スイッチ
ングリプルが低い 1周期波形の回路パラメータ領域の選定に活用する．

5.3.1 回路モデル

図 5.8に熱電池を有する電流制御Hブリッジ昇降圧型DC-DCコンバータの 1次元回路モ
デルを示す．本回路は，熱電池を (3.2)式の等価回路モデルを使用している．また，コイル
Lおよびスイッチ 4つ，コンデンサC，負荷抵抗 Rで構成される．本回路は，低電圧および
大電流出力特性の熱電池を接続するため，電流制御手法を適用する．また，回路パラメータ
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TEM
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SW4

R
S

SW1 and SW4 sig.

SW2 and SW3 sig.

図 5.8: 熱電池を有する電流制御Hブリッジ昇降圧型DC-DCコンバータの 1次元回路モデル
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は以下のように固定する．

r = 7 Ω, L = 330 µH, Eo = 13 and 54 V, f = 80 kHz (5.4)

ここで，本回路モデルは 12 Vおよび 48 Vバッテリーに接続することを考慮するため，コン
バータの出力電圧 Eoは 13 Vおよび 54 Vに固定する．さらに，MPPT制御を適用すること
を想定して，参照電流値 irefは (5.2)式の熱電池の最大電力点における出力電流値とする．
本回路モデルのスイッチング動作について説明する．本回路モデルは，MODE-1および

MODE-2の状態を有する．図 5.9の (a)はMODE-1の状態を示しており，4つあるスイッチ
のうち SW1および SW4がON，それ以外がOFFの状態である．この状態では，熱電池とコ
イルが直列に接続された状態であり，インダクタ電流が上昇する．一方で，図 5.9の (b)は
MODE-2の状態を示しており，4つあるスイッチのうち SW2および SW3がON，それ以外

E

r
E
TEM

SW1

SW2

SW3

SW4

R
S

E
o

(a) MODE-1のスイッチング状態（SW1，SW4：ON，SW2，SW3：OFF）
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(b) MODE-2のスイッチング状態（SW2，SW3：ON，SW1，SW4：OFF）

図 5.9: Hブリッジ昇降圧型DC-DCコンバータのスイッチング状態



5.3 熱電池を有する Hブリッジ昇降圧型 DC-DCコンバータの回路パラメータの選定 85

がOFFの状態であり，この状態ではインダクタ電流が負荷側に流れる．本回路モデルのス
イッチングパターンでは，熱電池の出力を直接負荷に接続することはないが，MODE-2の
際にインダクタにかかる電圧がコンバータの出力電圧になるため，熱電池の入力電圧無関係
に出力電圧をDuty比で決定することができる．
また，本回路に電流制御手法を適用するためのスイッチング条件を説明する．まず，MODE-

1においてインダクタ電流 iが増加する．その際にインダクタ電流 iが参照電流値 irefに到達
すると，MODE-1からMODE-2へ切り替える．MODE-2の間はインダクタ電流 iは減少する
が，クロックパルスが印加されるとMODE-2からMODE-1へ切り替える．ただし，MODE-1

の間にクロックパルスが印加されてもMODEの切り替えが発生しないことに注意する．

5.3.2 Monodromy行列および Saltatioin行列の定義
熱電池を有するHブリッジ昇降圧型DC-DCコンバータについてMonodromy行列に基づ

く安定性解析を実施し，本回路モデルのスイッチングリプルが低い 1周期波形の回路パラ
メータ領域を可視化する．
負荷側にバッテリーを接続することを想定するため，本回路のキャパシタ電圧を Eoとす

る．本回路の回路方程式は次式で表される．

di
dt
= f (i) =


fM1(i) =

−ri + E
L

, MODE − 1

fM2(i) =
−Eo

L
MODE − 2

(5.5)

本回路モデルのインダクタ電流波形の振る舞いの種類として，クロック間にMODEが切り
替わらない振る舞い Case-1と，MODEが切り替わる振る舞い Case-2に分けられる．
本回路モデルは 1次元であるため，Monodromy行列はスカラー値となる．ここで，Case-1

におけるMonodromy行列は，(2.11)式より次式で定義できる．

M = e−
r
L T (5.6)

一方，Case-2におけるMonodromy行列は，(2.12)式から

M = eA2(tM2)S eA1tM1 (5.7)

となる．ここで，MODE-1の期間を tM1とし，MODE-2の期間を tM2とする．MODE-1のと
きの摂動の発達は次式で定義できる．

eA1tM1 = e−
r
L tM1 (5.8)
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一方，MODE-2のときの期間を tM2 = T − tM1とすると，スイッチがOFFの場合の波形の発
達は，

eA2(T−tM1) = 1 (5.9)

となる．ここで，Saltation行列について考える．本回路モデルは，1次元であるため，Saltation

行列はスカラー値となる．MODEのスイッチングが生じるとき，iref ≈ iと仮定すると，(2.24)

式より，Saltation行列 S は，
S = 1 +

Eo + E − ri
ri − E

=
Eo

ri − E

≈ Eo

riref − E

(5.10)

となる．したがって，次式のように Case-2における本回路のMonodromy行列が得られる．

M =
Eo

riref − E
e−

r
L tM1 (5.11)

5.3.3 安定性解析手法に基づく周期波形存在領域の可視化
図 5.10に Hブリッジ昇降圧型 DC-DCコンバータの 1パラメータ分岐図を示す．分岐パ

ラメータは熱電池の発電環境である熱電池間の温度差が変化することを考慮して Eoとする．
(a)はコンバータの出力電圧を 13 V一定，(b)コンバータの出力電圧を 54 V一定とした 1パ
ラメータ分岐図の計算結果となる．(a)，(b)ともに Eoが減少すると，1周期波形から 2周期
波形へ分岐することが確認できる．さらに，Eoが減少すると，2周期波形から非周期波形へ
分岐することが分かった．
図 5.11および 5.12に図 5.10中の (a)～(c)に対応するインダクタ電流波形の動作例を示す．

各 (a)は 1周期波形，(b)は 2周期波形，(c)は非周期波形がそれぞれ示される．分岐現象が発
生すると Eoの値が 13 V，54 Vともにスイッチングリプルが増加しているのが確認できる．
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図 5.10: 1パラメータ分岐図
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図 5.11: インダクタ電流波形の例 Eo = 13 V
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以下，1周期波形から 2周期波形および 2周期波形から非周期波形へ分岐するメカニズム
をMonodromy行列に基づく安定性解析手法を用いて調査する．表 5.4および 5.5に Eo=13 V

における 1および 2周期波形の安定性解析結果，表 5.6および 5.7に Eo=54 Vにおける 1お
よび 2周期波形の安定性解析結果を示す. ここで，SPO-1は安定な 1周期波形，UPO-1は不
安定となった 1周期波形，SPO-2は安定な 2周期波形，UPO-2は不安定となった 2周期波形
を意味していることに注意する. Eo = 13 Vにおいて，E = 22.6730 Vおよび E = 19.5880 V

で周期倍分岐が発生しているのが確認できる. 一方，Eo = 54 Vにおいて，E = 94.1900 Vお
よび E = 81.3800 Vで周期倍分岐が発生しているのが確認できる. これらの安定性解析結果
は，図 5.10の 1パラメータ分岐図にも対応しており，本安定性解析手法の有効性を示して
いる．
さらに広い回路パラメータ空間で観測されるインダクタ電流波形の動的挙動を調査するた

めに 2パラメータ分岐図を図 5.13に示す．図中の (a)はコンバータの出力電圧 Eo = 13 Vの
場合，(b)はコンバータの出力電圧 Eo = 54 Vの場合をそれぞれ示す．図 5.13の (a)と (b)と
もにクロックパルスの周波数が増加すると 1周期波形の存在領域が減少することがわかる．
熱電池の開放電圧 Eが増加すると 1周期波形の存在領域が増加することが確認でき，温度差
が大きい発電環境下またはゼーベック係数が高い熱電池が回路動作を安定化させると推測す
る．また，図 5.13の (a)と (b)を比較すると，コンバータの出力電圧 Eoが低い場合，1周期
波形の回路パラメータ領域が広いことがわかる．図 5.13中の破線は，昇圧動作と降圧動作
の境目を示しており，破線の上側が降圧動作，破線の下側が昇圧動作の領域を表している．
ここで，降圧および昇圧動作の境目である破線は，熱電池の最大電力点における出力電圧が
コンバータの出力電圧と等しい値とする．したがって，熱電池の出力特性 (3.2)式からコン
バータの出力電圧が 13 Vの場合は 26 V，コンバータの出力電圧が 54 Vの場合は 108 Vと
なる．
本回路モデルは，昇圧動作における 1周期波形の回路パラメータ領域が降圧動作と比較す

ると狭い傾向にあり，回路設計において安定かつスイッチングリプルが低い回路パラメータ
の選定範囲がより制限される点に注意する必要がある．
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表 5.4: 1周期波形の安定性解析結果 Eo = 13 V

Eo [V] Char. Mult. Remarks

25.0000 -0.9125 SPO-1
...

...
...

22.6770 -0.9998 SPO-1

22.6750 -0.9999 SPO-1

22.6730 -1.0000 Period doubling bifurcation point

22.6710 -1.0001 UPO-1

22.6690 -1.0003 UPO-1

表 5.5: 2周期波形の安定性解析結果 Eo = 13 V

Eo [V] Char. Mult. Remarks

20.0000 -0.9822 SPO-2
...

...
...

19.5920 -0.9998 SPO-2

19.5900 -0.9999 SPO-2

19.5880 -1.0000 Period doubling bifurcation point

19.5860 -1.0002 UPO-2

19.5840 -1.0003 UPO-2
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表 5.6: 1周期波形の安定性解析結果 Eo = 54 V

Eo [V] Char. Mult. Remarks

100.0000 -0.9454 SPO-1
...

...
...

94.2300 -0.9995 SPO-1

94.2100 -0.9998 SPO-1

94.1900 -1.0000 Period doubling bifurcation point

94.1700 -1.0003 UPO-1

94.1500 -1.0007 UPO-1

表 5.7: 2周期波形の安定性解析結果 Eo = 54 V

Eo [V] Char. Mult. Remarks

85.0000 -0.9623 SPO-2
...

...
...

81.4200 -0.9995 SPO-2

81.4000 -0.9997 SPO-2

81.3800 -1.0000 Period doubling bifurcation point

81.3600 -1.0004 UPO-2

81.3400 -1.0008 UPO-2
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5.4 スイッチングリプル低減手法の確立
電力変換回路はスイッチング動作に伴う断続動作特性から多様な挙動が見られ，m周期

波形（m ≥ 2）および非周期波形への分岐は，スイッチングリプル増加に直結する．前節で
は，2パラメータ分岐図を導出することにより，スイッチングリプルが最小である 1周期波
形領域の回路パラメータを可視化することにより回路設計に関する考察を述べた．しかし，
環境発電デバイスから最大電力を抽出可能な回路パラメータが回路動作が不安定な領域に
存在することもあり，回路パラメータの選定範囲が制限される．
定常状態において電力変換回路が呈するm周期波形（m ≥ 2）および非周期波形の中には，

不安定 1周期波形が内在しており [68]，適切な制御を施すことによりスイッチングリプルが
低い不安定 1周期波形へと制御することができる．しかし，このようなスイッチングリプ
ルを低減するカオス制御手法は，Poincaré写像の初期値微分，Poincaré写像のパラメータ微
分，制御目標値である不安定周期波形の固定点などを導出する必要がある [69, 70]．これら
の Poincaré写像の導出やニュートン法等を用いた計算過程が計算機実装を煩雑にしており，
回路に適用するのはより簡易的な手法に改良する必要がある．
本節ではスイッチングリプル低減手法として，不安定 1周期波形の固定点を探索するアル

ゴリズムを提案し，比較的に計算機実装が容易な電力変換回路に適用可能なカオス制御手
法を構築する．なお，本手法は線形常微分方程式で記述できる電力変換回路に適用可能であ
り，Poincaré写像の初期値微分はMonodromy行列に基づく安定性解析手法で導出する．適
用例として熱電池を有する電流制御昇圧型DC-DCコンバータで数値解析および実験的検証
にて有効性を確認する．

5.4.1 システムの説明と制御ゲインの定義
本提案システムは，合成力学系のスイッチング動作に着目したカオス制御となる．また，

第一段階として 1次元の合成力学系において有効性を確認する．
まず，例としてスイッチングリプルが低い 1周期軌道の安定性について説明する．図 5.14

に不安定 1周期軌道とその不安定 1周期軌道の初期値周辺に初期値を有する摂動軌道を示
す．ここで，図中の黒色線は制御目標である不安定 1周期軌道，灰色線は摂動波形を示して
おり，不安定 1周期軌道は ∗のシンボルを使用して表す．

t = kT における軌道の摂動を ∆xkとすると，

∆xk = xk − x∗k (5.12)
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と表せる．同様に 1周期先である t = (k + 1)T における摂動は次のように定義できる．

∆xk+1 = xk+1 − x∗k+1 (5.13)

したがって，図 5.14(a)に示される摂動軌道 x(t)は，∆xk+1/∆xk < 1の条件下で不安定 1周期
に安定化する一方で，図 5.14(b)に示される摂動軌道 x(t)は，∆xk+1/∆xk > 1の条件下では不
安定 1周期に収束せず，不安定化する．本システムでは，摂動軌道 x(t)が ∆xk+1/∆xk < 1と
なるように制御される．
次に制御手法について説明する．ここでは，摂動波形である図 5.15の黒色の軌道に注目

する．摂動軌道の subsystemのスイッチングタイミング ∆t1が次式のように変更される．

∆t1 = g∆xk (5.14)

ここで，gは制御ゲインとする．例えば，摂動軌道のスイッチングタイミングが ∆t1の時点
で遅れ，subsystem-1から subsystem-2に切り替わったとする．この場合の摂動軌道は破線の
黒色の軌道で表 x′k+1は t = (k + 1)T における解軌道の解となる．さらに，t = (k + 1)T におい
て制御手法を適用した後の解軌道の摂動を∆x̂k+1および∆x̄k+1をそれぞれ図 5.15に示す．こ
れらの解軌道の摂動は，

∆x̂k+1 = xk+1 − x′k+1 (5.15)
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図 5.14: 制御目標となる 1周期波形の安定性
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および
∆x̄k+1 = x′k+1 − x∗k+1 (5.16)

と定義できる．ここで，(5.16)式は ∆xk+1および ∆x̂k+1 を使用すると，次の式のように再定
義できる．

∆x̄k+1 = ∆xk+1 + ∆x̂k+1 (5.17)

さらに (5.17)式は，
∆x̄k+1 = ∆xk+1 + ∆x̂k+1

=
∆xk+1

∆xk
∆xk + g

∆x̂k+1

g∆xk
∆xk

=

(
∆xk+1

∆xk
+ g
∆x̂k+1

∆t1

)
∆xk

(5.18)

のように書き換えることができる．特性乗数を µとすると，

∆x̄k+1

∆xk
= µ (5.19)

のように記述される．(5.19)式を (5.18)式に代入すると次式が得られる．
∆xk+1

∆xk
+ g
∆x̂k+1

∆t1
− µ = 0 (5.20)
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図 5.15: スイッチングタイミングに注目したカオス制御手法の概念図
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µ = 0が満たされる場合，t = (k+ 1)T における x′k+1は x∗k+1と重なるため，制御ゲインの gは，

g = −

∆xk+1

∆xk

∆x̂k+1

∆t1

≈ −

∆xk+1

∆xk

∆xk+1

∆t1

(5.21)

のように定義できる．ここで，(5.21)式中の ∆xk+1/∆xkは Poincaré写像の初期値微分に対応
する．不安定 1周期軌道は，クロックパルス間でスイッチングが発生するCase-2のみで構成
されるため，次式の関係から解軌道の摂動の発達を表す (2.12)式を使用することで，Poncaré

写像の初期値微分を計算することが可能である．

∆xk+1 = M0∆xk (5.22)

以上から，(5.21)式の制御ゲインは Poncaré写像の初期値微分∆xk+1/∆xkをMonodromy行
列で導出し，計算した Poncaré写像のパラメータ微分 ∆xk+1/∆t1の値を代入することで導出
できる．カオス制御を完了するためには，導出した制御ゲインを摂動軌道の subsystemのス
イッチングタイミング∆t1である (5.14)式内の制御ゲインだけでなく，制御目標である不安
定周期軌道の固定点 x∗kが必要である．次節は，比較的計算機実装が容易である不安定周期
軌道の固定点を探索するアルゴリズムについて提案する．

5.4.2 不安定周期軌道の固定点探索アルゴリズム
前節では，制御ゲインおよび Poincaré写像の初期値微分の導出について説明した．しか

し，カオス制御を達成するためには制御目標である不安定 1周期軌道の固定点も導出する必
要がある．これまでのカオス制御手法は，制御目標となる不安定周期軌道の固定点の計算が
必要であり，Poincaré写像およびニュートン法等を用いた計算過程が計算機実装を煩雑化さ
せていた．本節では，この制御目標となる不安定周期軌道の固定点を探索するアルゴリズム
について提案する．
不安定周期軌道の固定点探索アルゴリズムについて説明する．合成力学系は，スイッチン

グ条件を満たすと subsystemの切り替えが発生するが，このスイッチング条件の閾値に乱数
を加えることにより，不安定周期軌道の固定点を探索する．本手法は，安定している周期軌
道においても不安定周期軌道の固定点を探索が可能である．
図 5.16に不安定周期軌道の固定点探索アルゴリズムのフローチャートを示す．さらに，図

5.17に不安定 1周期軌道を制御目標値とした場合の図 5.16のアルゴリズムを適用した解軌
道の例を示す．まず，クロックパルスが印加されると，閾値 xrefに乱数が加算される．元の
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図 5.17: 不安定周期軌道の固定点探索アルゴリズムのシステム適用概念図

閾値に乱数を加えたものを xrndとする．次に，クロックパルスが印加されると，解軌道がサ
ンプリングされる．ここまでの操作で，乱数の設定次第で不安定周期軌道の初期値を広範囲
かつランダムに変更することが可能となる．その後，閾値を初期値に戻した状態で，スイッ
チングが発生したら制御目標の周期判別を行う．周期判別が制御対象であると判断できれ
ば，サンプリングされた不安定周期軌道の固定点 x∗kの探索が完了する．したがって，(5.14)

式が計算されるとカオス制御が開始され，目標である不安定周期軌道に制御される．
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5.4.3 熱電池を有する電流制御昇圧型DC-DCコンバータへの適用例
5.4.3.1 制御ゲインの導出
本節では，提案したスイッチングリプル低減手法を図 3.2の熱電池を有する電流制御昇圧

型DC-DCコンバータを適用例として，提案手法の有効性を数値解析および実験的検証によ
り示す．
回路パラメータは以下のように固定する．

r = 4.7 Ω, E = 5 V, L = 6.8 mH, Eo = 8 V, f = 2 kHz (5.23)

また，熱電池の出力特性は (3.2)式を用いる．
また，第 3章 1節から回路方程式は (3.4)式であり，Monodromy行列は (3.11)式となる．

ここで，パラメータ微分は
∆ik+1

∆ton
≈ dik+1

dton
=

r
L

(
iref −

E − Eo

r

)
e−

r
L (T−ton) (5.24)

と定義できる．
したがって，制御ゲイン gは (5.21)式に導出した (3.11)式および (5.24)式を代入すると次

式が得られる．

g =

e−
r
L T

iref −
E
r

(
iref −

E − Eo

r

)
r
L

(
iref −

E − Eo

r

)
e−

r
L (T−ton)

(5.25)

制御目標である不安定 1周期波形の固定点は，図 5.16および図 5.17に示す不安定周期軌
道の固定点探索アルゴリズムを用いて特定する．本アルゴリズムは固定点の探索が完了する
と，カオス制御が開始する．
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5.4.3.2 数値解析結果
本提案スイッチングリプル低減手法を熱電池を有する電流制御昇圧型DC-DCコンバータ

に適用した数値解析結果について説明する．図 5.18に分岐パラメータを参照電流値 irefとし
た 1パラメータ分岐図を示す．横軸に分岐パラメータ，縦軸に T 時間毎にサンプリングされ
たインダクタ電流を表す．図 5.18から (5.23)式の回路パラメータにおける本回路モデルは，
1周期波形，2周期波形，3周期波形および非周期波形が観測された．
また，図 5.18中の (a)～(d)に対応するインダクタ電流波形の例を図 5.19に示す．図 5.19

に示されている (b)～(d)のインダクタ電流波形を制御対象である不安定 1周期波形に制御す
る．制御結果を図 5.20に示す．ここで，乱数は線形合同法に基づいて 0.8から 1.2の範囲で
生成され，その乱数と本来の参照電流値の積により，参照電流値を変動させた．ただし，積
された参照電流値が短絡電流を超えないために，参照電流値が 1 A以上の場合は 0.99 Aと
した．図 5.20から，参照電流値が変動することにより，不安定 1周期波形の固定点を探索
している様子が確認できる．また，t = 4.5 msのクロックパルス印加時に不安定 1周期波形
の固定点が探索できており，それは非周期波形のみでなく，安定な 2周期波形および 3周期
波形においても制御できた．さらに，不安定 1周期波形に制御後は，スイッチングリプルが
低減しているのが明らかであり，本提案アルゴリズムは，数値解析結果において有効性が確
認できた．
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5.4.3.3 実験的検証
スイッチングリプル低減手法が有効的であるか，実験的観点から検証する．図 5.21に熱

電池を有する電流制御昇圧型DC-DCコンバータの実装回路を示す．本回路は，熱電池の出
力を直流安定化電源にセメント抵抗 r = 2 Ωを直列接続したものを使用した．ここで，熱電
池の内部抵抗である rは，テスターを用いて実装回路のシャント抵抗を含めたインダクタ電
流経路の合成抵抗値が r = 4.7 Ωであるのを確認している．また，本実装回路はシャント抵
抗 Rs = 0.1 Ωを用いており，オペアンプでシャント抵抗の電圧降下量を 10倍に増幅するこ
とで，電流を検出した．また，マイクロコンピュータである ESP32を用いて電圧検出およ
びスイッチング信号の生成，制御ゲインを計算することでスイッチングリプル低減手法を適
用した．乱数の生成は randomSeed関数を用いており，本来の参照電流値に生成された乱数
を積することで参照電流値を変動させた．数値解析同様に，変動した参照電流値は短絡電流
を超えないように 1 Aを上限に設けた．
また，図 5.22に実験環境を示す．ESP32のマイクロコンピュータはWindowsPCを用いて

プログラムを作成および転送している．また，オペアンプの駆動電圧はESP32の 4ピンを用
いて供給した．ESP32の 5ピンでシャント抵抗の電流検出値を読み取り，4ピンでクロック
パルスおよび 27ピンでスイッチング信号をそれぞれ出力している．直流安定化電源は，熱
電池の開放電圧に対応し，セメント抵抗を含むインダクタ電流経路の合成抵抗値を熱電池の
内部抵抗とした．
図 5.23に実装した電流制御昇圧型DC-DCコンバータのインダクタ電流波形を示す．図中

の (a)iref = 0.24 Aの時に 1周期波形，(b)iref = 0.40 Aの時に 2周期波形，(c)iref = 0.68 Aの時
に 3周期波形，(d)iref = 0.80 Aの時に非周期波形が観測され，図 5.18の 1パラメータ分岐図
と一致した．図 5.23の (b)～(d)のインダクタ電流波形を対象に，不安定 1周期波形を制御目
標とし，スイッチングリプルが低減するかを検証する．図 5.24に提案手法を適用したイン
ダクタ電流波形の例を示す．乱数が加算されることによって，不安定 1周期波形の固有点を
探索しており，固有点の探索が完了した後に不安定 1周期波形に制御できていることを確認
できた．さらに，スイッチングリプルも低減されており，本提案手法が実験的検証において
も有効性を示した．
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5.5 まとめ
本章では，構築した汎用的安定性解析手法およびその結果を応用することで，高性能な電

力変換回路を実装するアプローチについて報告した．
まず，熱電池を有する電流制御昇圧型DC-DCコンバータにおいて，安定性解析結果と電

力変換回路の性能評価指標であるシステム変換効率についての関係性について調査した．48

Vバッテリーを接続することを想定し，山登り法に基づくMPPT制御を施した回路構成に
おいて，発電環境が変化することから，熱電池の開放電圧を可変パラメータとして，システ
ム変換効率を計測した．結果として，スイッチングリプルが増加する領域において，システ
ム変換効率が減少することが観測された．このため，電力変換回路の性能を向上させるため
には，回路動作を安定させ，スイッチングリプル低減手法の適用が有効であると推測した．
次に，熱電池の発電環境が変動することを前提に熱電池を有するHブリッジ昇降圧型DC-

DCコンバータの周期波形領域の可視化をMonodromy行列に基づく安定性解析手法を用い
て実施した．車載用である 12 Vおよび 48 Vバッテリーに接続することを考慮し，熱電池の
開放電圧を分岐パラメータとして，適切な回路パラメータを選定するために 2パラメータ分
岐図で周期波形領域を導出した．ここで，熱電池から最大電力点を抽出するため，Hブリッ
ジ昇降圧型DC-DCコンバータは，熱電池の最大電力点における出力電流値を参照電流値と
して設定した．周期波形領域の可視化により，クロックパルスの周波数が増加すると，1周
期波形の領域が減少し，安定な回路動作を実現できる昇圧動作領域が，降圧動作領域と比較
して少ない傾向であった．以上から，熱電池を有するHブリッジ昇降圧型DC-DCコンバー
タは，熱電池の最大電力点を昇圧機能で抽出する場合，選定可能な回路パラメータが限定さ
れることが示された．本手法による周期波形領域の可視化は，最低限の受動素子による回路
実装が可能となり，高効率化だけでなく，小型化・低コスト化に貢献できると考える．
最後に，カオス制御に基づくスイッチングリプル低減手法について説明した．本手法はス

イッチングタイミングに着目した手法であり，電力変換回路などの合成力学系に適用可能な
手法である．不安定周期軌道の固定点の計算などで既存手法は計算機実装を煩雑化していた
が，不安定周期軌道の固定点を探索するアルゴリズムを提案した．本手法の有効性を確認す
るために，熱電池を有する電流制御昇圧型DC-DCコンバータに適用し，数値解析および実
験的検証においてスイッチングリプルが低減するのを確認できた．本手法は，マイクロコン
ピュータの性能向上により，実用化が期待される．
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第6章 結論

本研究は，環境発電デバイスを有する電力変換回路に適用可能な安定性解析手法として，
Monodromy行列に基づく安定性解析手法に注目し，有効性を検証した．本安定性解析手法
は，線形常微分方程式で記述される合成力学系のみに有効的な手法だったが，変分方程式を
数値積分法により導出するアルゴリズムを組み込むことで非線形常微分方程式で記述され
る合成力学系にも適用できるように拡張された．しかし，線形常微分方程式で記述される熱
電池を有する電力変換回路や非線形常微分方程式で記述される太陽電池を有する電力変換
回路に適用された報告例は見当たらなかった．したがって，本研究においてMonodromy行
列に基づいた安定性解析手法を上記の回路方程式に適用し，有効性を示した．
始めに，常微分方程式で記述される n次元の合成力学系を例に挙げ，電力変換回路に適用

可能な汎用的安定性解析手法を構築した．本研究では，Monodromy行列に基づいた安定性
解析手法に注目し，既存手法の説明を踏まえながら，非線形常微分方程式に適用可能である
汎用的安定性解析手法を定義した．本安定性解析手法は，高次元の線形常微分方程式で記述
される合成力学系に対しては，写像の合成など比較的に計算機実装が容易であるため，高効
率の回路設計に貢献する可能性がある．
次に，本安定性解析手法の有効性を示すために，線形常微分方程式で記述される熱電池を

有する電力変換回路および非線形常微分方程式で記述される太陽電池を有する電力変換回
路に適用し，有効性を示した．特に，太陽電池を有する電流制御昇圧型DC-DCコンバータ
においては，1，2次元回路モデルともに，これまで報告例のない分岐構造が観測され，2次
元回路モデルにおいてはトーラス状の波形の振る舞いがみられた．この現象を構築した汎用
的安定性解析手法を適用した結果，局所的分岐であるNeimark-Sacker分岐によって発生し
たことが明らかになった．1パラメータ分岐図と本手法によって得られた分岐点と一致して
いたため，非線形常微分方程式で記述される回路方程式においても，安定性解析が可能であ
ることが示された．本現象は，LTspiceによる数値シミュレーションにおいても同様の結果
が示されており，1パラメータ分岐図の分岐点と一致していることから本構築手法の有効性
を裏付けるものである．
最後に，本安定性解析手法を用いた応用展開について述べた．安定性解析結果と電力変換

回路の評価指標の関係性について，熱電池を模擬した電源を用いて回路を実装し，実験的検
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証を行った．不安定な回路パラメータ領域では，スイッチングリプルが増加し，システム変
換効率が低下することが確認できた．さらに，排熱発電システムに応用が有望視されるHブ
リッジ昇降圧型DC-DCコンバータにおける周期波形存在領域を可視化し，スイッチングリ
プルが低いかつ回路動作が安定な 1周期波形の回路パラメータを示した．この周期波形領域
の可視化により，最低限の受動素子数による回路実装が可能となり，回路実装の低コスト化
および小型化に貢献できる．また，環境発電デバイスから最大電力を抽出する際に，幅広い
回路パラメータ領域でもスイッチングリプルが低い 1周期波形に制御可能な手法を提案し，
熱電池を有するDC-DCコンバータにおいて，数値解析および実験的検証により有効性を示
した．
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