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A secondary battery for cellar phone has been improved and its 

output range is wider than that of conventional one. The switching 
converter system with the conventional battery needs only Buck 
converter, that is step down the input voltage to 2.5V. An output 
range of a new battery is from 4.2V to 2.2v, so the new converter 
system needs both Buck converter and Boost converter.  

A full bridge configuration of Fig.2 is well known to work for 
Buck converter or Boost converter. When the input voltage is 
higher than the output voltage, this circuit works for Buck (Step 
Down) converter. When the input voltage is lower than the output 
voltage, this circuit works for Boost (Step Up) converter. In this 
case, there is non-controllable voltage gap shown in Fig.1. It is 
important to control the output ripple small among this gap. For 
this gap, we have developed 3 ideas to control seamlessly, mixed 
Buck/Boost converter, Delta-Sigma Buck/Boost converter and 
Dual Delta-Sigma Buck/Boost converter.  

The 1st idea “mixed control method” is that Boost PWM signals 
are mixed between Buck PWM signals for this gap period. The 
mixed U/D ratio is smoothly controlled to change from 1:4 to 4:1 
according to the input voltage. In this method, there needs a 
counter of the number of the PWM signals or mixed Boost/Buck 
(Up/Down, U/D) ratio controller.  

The 2nd idea is to use Delta-Sigma Modulator (DSM) instead of 
mixed U/D  controller. In this method, the mixed U/D ratio is 
automatically controlled and the ripple of output voltage is better 
than the 1st idea.  

The 3rd idea is to use dual Delta-Sigma Modulators to control 
the switches as shown in Fig.2. In this circuit DSM1 mainly works 
to make output voltage down, and DSM2 works up. They work 
independently and are controlled by only the error signal of the 
output voltage. To minimize the ripple, the coefficients of these 
DSMs are also adjusted independently. The clock phase of these 
DSMs is shifted 180 degree each other to make the response quick 
for the change of the output voltage.  

The result of the experimental discrete circuit is shown in Fig.3 
and Fig.4. Fig.3. shows the output voltage change with the output 
current step 0.25A. The voltage offset is less than 5mV and the 
dynamic load regulation is so good. The ripple by the current step  
is 15mVpp (that is mainly high frequency resonant wave). Fig.4 
shows the efficiency of this converter without synchronized 
rectifiers, when the input voltage and the output voltage is 2.5V. It 
is more than 83% at Io=0.8A. Using synchronized rectifiers makes 
the efficiency much better. 

 

Fig. 1.  Mix Controlled Buck-Boost Converter 

 

Fig. 2.  Buck-Boost Converter with Dual ⊿∑ 
Modulators 

 

 
Fig. 3.  Output Ripple vs. Io Step 

 

 
Fig. 4.  Efficiency vs Io 
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This paper presents a new control circuit to create high-performance non-inverted Buck-Boost converter with dual ⊿∑ 
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1. まえがき 

モバイル機器に使用する二次電池は，その出力電圧範囲

や出力容量が改良されつつあり，広範囲な入力電圧の変化

に対して安定に所定電圧を出力すべく，連続的に制御可能

な昇降圧形電源の開発が急務となっている。 
例えば携帯電話では，回路電圧が 2.5V に対して，従来の

リチウム－イオン電池出力は 4.2～3.0V であり，降圧形電源

のみで十分であった。ところが改良電池では，電池出力は

4.2～2.2V と低電圧側に拡大され，降圧形から昇圧形動作へ

と自動的にかつ連続的に切換える必要が生じた。 
筆者達はこれまでこのような連続制御の昇降圧形電源を

提案し，シミュレーションおよび試作による性能改善を報

告(1)～(5)し，デュアル⊿Σ変調制御方式の非反転昇降圧形電

源を開発した。 

2. フルブリッジ構成の昇降圧形電源 

〈2･1〉 提案 1：ミックス制御方式  スイッチング電源

では通常，PWM (Pulse Width Modulation) 信号により，出力

電圧を制御する。PWM のデューティ（時比率）には，例え

ば 10～90％程度の制限がある。したがって入力電圧がゆっ

くり降下し，電源制御方式を降圧形から昇圧形に切換える

場合，理想的な切換え点の前後に制御不能となる入力電 
圧帯（電圧ギャップ）が存在する。 

この電圧ギャップ内において，降圧形と昇圧形の制御方

式をミックスして，そのミックス比率を順次変化させる制

御方式(1)を検討した。この方式の動作概念を図 1 に示す。入

出力電圧差よりギャップ内の電圧差（ギャップ電圧）を測

定し，降圧形と昇圧形の制御比率を PWM 周期単位で切換え

る。つまり，ギャップ電圧に従って，ミックス比率（昇圧：

降圧）を順次切換えていく。本提案による構成を図 2 に示

す。同図の U/D コントローラ部が，電圧ギャップ検出とミ

ックス比率制御部に相当する。 
図 2 において，2 つのスイッチ S1，S2 は，どちらか一方

のみ PWM 信号でスイッチング動作する。降圧形では，S2
を常時 OFF にして，S1 をスイッチング動作させる。昇圧形

では，S1 を常時 ON にして，S2 をスイッチング動作させる。

これらを PWM 周期毎に U/D SW 部で切換え制御する。 
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図 1 ミックス制御 昇降圧形コンバータ 
Fig. 1.  Mix Controlled Buck-Boost Converter 
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〈2･2〉 ミックス制御方式の電圧変換式 
(１) 降圧形，昇圧形電源の基本電圧変換式  降圧形電

源および昇圧形電源における電圧変換式 M（＝Vo／Vi）は，

理想的には次式で表される。 
降圧形：MD＝D ［＜1］ .......... (１) 
昇圧形：MU＝1／(1－D)=1／D’ ［＞1］ .......... (２) 
ここで D はデューティである。 

実際の電源では，スイッチ素子やコイルの内部抵抗や負

荷抵抗 R にも影響され，電圧変換率は次式のような複雑な

式となることが知られている(6)。 

降圧形：MD’=D／(1+Zo/R) ［＜MD］ .......... (３) 
昇圧形：MU’=1／D’･(1+Zo’/R) ［＜MU］ .......... (４) 

ここで，各内部抵抗 Zo は，コイルの内部抵抗を rL，ダイオ

ードの導通抵抗を rD，スイッチの導通抵抗を rS とすると，

次式で表される。 
Zo=rL＋D･rS＋D’･rD .................................................. (５) 
Zo’=( rL＋D･rS＋D’･rD)／D’2.................................... (６) 

したがって，固定電圧を出力する場合，実際の入力電圧範

囲は更に余裕が必要であり，電圧ギャップはより広がる。 
(２) ミックス制御方式の電圧変換式  ミックス制御

方式の昇降圧形電源における電圧変換率は，状態平均化法（6）

を用いて次のように考えることができる。ミックス状態で

は降圧形・昇圧形とも，電圧ギャップ内でのデューティは

最大値に制御されている。したがって，それぞれの電圧変

換率を MUM，MDM とし，ミックス比率（昇圧：降圧）を M：

N とすると，昇降圧動作による電圧変換式は次式となる。 
MUD=(M･MUM＋N･MDM)／(M+N).................... (７) 

よって MUM＞MUD＞MDM .............................................. (８) 

〈2･3〉 提案 2：⊿Σ変調ミックス制御方式  ミックス

制御方式では，電圧ギャップの検出とそのギャップ内にお

いてミックス比率の制御が必要であった。この場合，ミッ

クス比率の順次制御等が必要であり，回路構成や制御手順

が複雑である。そこで U/D コントロール部に⊿Σ変調回路

を利用する，⊿Σ変調ミックス制御方式を検討した。（構成

は図 2 と同様）この方式では電圧ギャップの検出が不要で

あり，全ての入力電圧範囲においてミックス比率が自動的

に切換えられる。 
〈2･4〉 提案 3：デュアル⊿Σ変調制御方式

(3)(4) 
(１) デュアル⊿Σ変調方式の構成  図2の⊿Σ変調ミ

ックス制御方式では，両スイッチ S1･S2 を PWM 信号で個

別に切換え制御する。各スイッチの動作は，S1 が降圧形，

S2 が昇圧形として主に動作することより，PWM 周期内で両

スイッチを個別に制御しても昇降圧形動作は可能と考え

た。そこで図 3 のように独立の 2 つの⊿Σ変調回路を設け

て各スイッチを制御する方式を検討した。なお，両変調回

路のクロックを逆位相として，高速応答化を図っている。 
図 3 の構成において，各パラメータを L=1.6uH，C=200uF

および⊿Σ変調用クロックを fck=2MHz とし，まずオープン

ループによる昇降圧形制御の動作をチェックした。各⊿Σ

変調回路の入力端に同一の正弦波を加えたときの，出力電

圧と各変調回路の出力パルス（MOS ゲート制御パルス）を

図 4 に示す。ここでパルスが「H」レベルで MOS は ON と

なる。同図から出力電圧が上昇モードでは両 MOS の ON 状

態が長く，下降モードでは両 MOS の OFF 状態が長く続く。

なお最小パルス幅は，クロック周期と同じ 0.5µs である。 

図 2 U/D コントローラを用いた昇降圧形コンバータ 
Fig. 2.  Buck-Boost Converter with U/D Controller 
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図 3 デュアル⊿∑変調 昇降圧形コンバータ 
Fig. 3.  Buck-Boost Converter with Dual ⊿∑ Modulators 

図 4 ⊿∑変調器の出力パルス 
Fig. 4.  Output Pulses of Dual ⊿∑ Modulators 
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(２) ⊿Σ変調制御方式の特性  PWM 制御方式の電源

におけるフィードバック制御では，増幅された誤差電圧に

対して，高分解能で PWM のパルス幅（つまりデューティ）

を制御し出力電圧を安定化する。一方，デュアル⊿Σ変調

方式では，増幅された誤差電圧よりクロック周期で ON/OFF
制御する 2 値パルスを出力する。したがって 1 発のパルス

では制御精度は悪いが，この制御誤差成分を逐次フィード

バックして以降のパルス精度を高めている。この場合，⊿

Σ変調回路の出力は，電源出力誤差成分と変調回路誤差成

分の和により，クロック毎に ON/OFF 出力が決定される。

最小パルス幅はクロック周期 To で固定され，ON/OFF の連

続パルス数で周期 T が決定される。この場合，周期が変化

することによりデューティが変化する，いわゆる PFM (Pulse 
Frequency Modulation) 制御である。このとき平均的な電圧

変換率は，PWM 制御と同様にデューティで決定され，瞬時

毎の降圧形動作や昇圧形動作にしたがって(３)(４)式で表わ

される。 

3. デュアル⊿∑昇降圧形コンバータ（シミュレー

ション） 

〈3･1〉 定常動作と各部波形  図 3 のデュアル⊿∑変

調昇降圧形コンバータの動作および特性をシミュレーショ

ンにより検討した。このときのダイオードD2を通る電流 id2
と出力電圧 Vo および両 MOS のゲートパルスを図 5 に示す。

出力電圧の上昇／下降モードと各MOSのパルス波形は適切

に動作している。ここで入力電圧 Vi=2.5V，出力電圧

Vo=2.5V，負荷電流 Io=0.5A における定常リプルはわずかに

Vrip=3mVpp と非常に小さい。 
低負荷時の電流 Io=0.5A に対して，電流変化量がそれぞれ

⊿Io=0.5,1.0,1.5A 時の出力リプル波形を図 6 に示す。 
〈3･2〉 負荷変動応答とリプル  同様の構成におい

て，負荷変動に対する応答特性（出力リプル電圧）を確認

した。当初，リプルは大きく，ポジとネガで大きなアンバ

ランスが発生した。そこで 2 つの⊿∑回路の特性（ゲイン

と位相補償特性）を各リプルに対して個々に合わせること

により，図 6 のようにリプルを上下バランスよく 35mVpp

にできた。このときの負荷電流変動⊿Io に対するリプルの

改善効果を，先に提案の 2 方式と比較して図 7 に示す。デ

ュアル⊿Σ制御方式では，⊿Io が大きい場合にもリプルを

低減できることがわかった。 

〈3･3〉 効率の検討  電源性能ではリプルに加え，効

率ηも重要である。出力電圧 Vo=2.5V，クロック周波数

図 5 デュアル⊿∑電源の動作波形 
Fig. 5.  Waveform of Dual ⊿∑ Converter 
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図 7 負荷電流変動 対 出力リプル 
Fig. 7.  Output Ripple vs. Load Current Step 
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f=500kHz，L=1.5uH，C=300uF，各SW･Diの導通抵抗Ron=50m
Ωとしたときの，各入力電圧 Vi における出力電流 Io たい

対 効率ηのシミュレーション結果を図 8 に示す。同図にお

いて入力電圧の凡例は，上側特性より順次対応している。

実際の回路では，ダイオードに並列に MOS スイッチを用い

る同期整流方式の制御が困難なことより，非同期整流方式

の昇降圧形電源とした。なお，同期整流方式は効率改善を

目的として使用されるので，非同期整流方式では数％程度

効率は低下する。 
図 8 の特性では入力電圧が 3.0V 付近が全体的に最も効率

がよく，Io=0.5A 付近で最大効率 83%である。この状態にお

ける降圧形電源の動作は，昇降圧形制御状態から降圧形制

御が主流に切換った状態である。入力電圧が 3V より低い場

合には，昇圧形動作の比率が多くなり，等価的な内部抵抗

が大きくなって導通損が増え効率を低下させる。また入力

電圧が降圧形の限界電圧 3V より高くなると，電圧変換率お

よびデューティが徐々に小さくなり，理論的に効率はわず

かながら低下傾向にある。出力電流に対する効率をみると，

出力電流が 0.3A より小さくなると，出力電流に無関係なス

イッチング損失の比率が高くなり，結果として徐々に効率

は低下していく。一方，出力電流が 0.5A 以上になると，ス

イッチやダイオードにおける導通損失が比例的に増えて，

効率はわずかに低下傾向にある。今回のシミュレーション

条件においては Io=0.5A 程度で最大効率となる。なお，最大

効率を得る出力電流 Io を高めるには，内部抵抗の低減が必

要である。 

4. 実験確認（デュアル⊿Σ制御方式） 

〈4･1〉 実験回路  試作した⊿∑変調器の回路図を図

9 に示す。通常の⊿∑変調器では，AD 変換器と DA 変換器

が必要であるが，スイッチ制御には 1 ビットで十分であり，

これらを D－ラッチ 1 個で実現することができる。また加

算器はオペアンプの反転加算とし，加算抵抗は同一とした。 
〈4･2〉 実験回路における効率改善

(5)
  デュアル⊿Σ

制御方式に対して，実験により動作確認と性能測定をおこ

なった。実験当初，小さめの MOSFET やダイオードを使用

したためオン抵抗による損失が大きく，また自作のコイル

の線径が細く内部抵抗が大きなものであった。そこで

MOSFET の内部抵抗を 10mΩ，ダイオードの順方向電圧

VF=0.3V 程度として，コイルは内部抵抗を半減し r=50mΩ

とした。このように各素子を見直し効率改善を試みたが，

平均的に効率は 75%程度と低い値であった。 
そこで回路素子以外に効率を低下させる要因を検討し

た。まずスイッチ S1 の大型化によるゲート容量の増加に起

因した，スイッチング損失の増加を検討した。クロック周

波数を下げれば効率は上がるはずであるが，しかし実際は

大きな効率の変化は無かった。そこでデュアル⊿Σ変調の

各出力パルス状態を検討し，2 つのスイッチ状態には降圧形

や昇圧形動作に無いモードが存在することに気付いた。つ

まり各変調器は独立に動作することより，各スイッチの状

態 に よ り SW1:SW2 = (ON:ON), (ON:OFF), (OFF:ON), 
(OFF:OFF) なる 4 モードが存在する。 
ここで (OFF:ON) なるモードは，コイル電流あるいはコ

イルのエネルギを維持する状態であり，出力電圧の制御に

はほとんど寄与しないアイドル状態である。このときコイ

ル電流は，D1⇒L⇒S2⇒D1 と流れて，各素子の内部抵抗に

より大きな損失が発生していることが判明した。ロジック

的にこのモードを他のモードに強制的に割り当てることに

より，平均的に 5％以上の効率改善ができた。 
〈4･3〉 各種効率の実測  以上のようにアイドル状態

を除去し，Vin=2.5V 時の負荷電流に対する実測効率を図 10
に示す。今回の実測ではディスクリートのパワーMOS を用

いて試作し，手作りコイルを使用した。この場合，ゲート

容量に配線や IC ピンの容量が付加され，また浮遊インダク

タンスによりスイッチング損失がわずかに増加して効率を

低下させている。 
今回の実測では，Io＜0.2A では効率は大きく低下してい

るが，従来の低負荷時効率改善対策のない電源と類似であ

る。一方，Io=0.9A では，η=82%以上であり，Io のさらな

る増加に対して効率は微増傾向にあり，非同期制御方式電

源とほぼ同等の性能である。 
なお，図中の Io=0.5A における上部の丸は，同一回路にお

ける従来構成の降圧形単体（Vin=2.5V）の効率，下の丸は
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図 9 試作⊿∑変調器回路 

Fig. 9.  Circuit of ⊿∑ Modulator 

図 10 負荷電流 対 効率（実測） 
Fig. 10.  Efficiency vs Io (Experiment) 
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昇圧形単体（Vin=2.5V）の効率であり，不要なスイッチや

ダイオードを削除して測定した。従来の昇圧型・降圧形の

シリーズ接続電源の効率は 2 つの効率の乗算となりη=66%
と予想されるが，これと比較するとデュアル⊿Σ制御方式

も十分使用可能な効率であることがわかる。 
次に負荷電流を一定（Io=0.46A）としたときの，入力電圧

Vin 対効率ηの実測値を図 11 に示す。デルタシグマ変調に

よるミックス比率が最も高い付近で，最大効率 η=81％とな

っている。平均効率は 80%程度であり，2 つのダイオードの

同期整流化などより，更なる効率改善が見込まれる。 
また，負荷電流を一定（Io=0.47A）とし各入力電圧におけ

る，クロック周波数と効率の関係を図 12 に示す。周波数が

高くなるとスイッチング損失が増加し，通常のスイッチン

グ電源と同様に効率はやや低下していく。また，低域では

⊿Σ変調器の動作が遅くなり，コイル電流のリプル増大に

よる損失が増え，効率は低下している。 
〈4･4〉 負荷電流変動に対する電圧リプル  試作回路

において負荷抵抗を周期的に切換え，出力電圧リプルを測

定した（図 13）。負荷電流変化⊿Io=0.25A に対して電圧偏差

は⊿Vo=2mV であり，十分なロードレギュレーション特性を

有する。またオーバーシュートは見られないが，切換え時

の高周波振動が約⊿Vo=15mV も発生している。しかし，こ

れはディスクリート部品で回路を作成したことに起因する

ことが大きい。通常の電源のように，IC 化やモジュール化

で解決できると考えられる。 
なお，今回試作したデュアル⊿∑変調による昇降圧形電

源のループ特性は，図 14 のように遮断周波数は 3.0kHz であ

る。インダクタンスおよび出力キャパシタンスを小さくす

れば応答周波数特性を高めることはできるが，電流・電圧

リプルが増大する。負荷電流の変化量とリプル仕様により

決めることが好ましい。 

5. む す び 

デュアル⊿Σ変調を用いた非反転昇降圧形コンバータを

検討し，シミュレーションにてその動作を確立した。また，

実際の回路にて安定動作の確認とリプル・効率を実測した。

負荷電流変化 0.25A に対して，電圧偏差 2mV，オーバーシ

ュート 8mV であった。また効率は，同期整流方式を不採用

で平均的に 80%程度であり，十分実用化の可能性があるこ

とを示した。 
（平成 19 年 9 月 19 日受付，平成 20 年 5 月 20 日再受付） 
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図 12 クロック周波数 対 効率（実測） 
Fig. 12.  Efficiency vs Clock Frequency 

図 11 入力電圧 対 効率（実測） 
Fig. 11.  Efficiency vs Vin (Experiment) 
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図 14 試作回路のクローズド・ループ特性 
Fig. 14.  Closed Loop Characteristics of Experimental Circuit 
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図 13 負荷電流変化 対 リプル 
Fig. 13.  Output Voltage Ripple vs. Io Step 
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