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高周波出力マトリックスコンバータを用いた
絶縁型 AC-DC変換器に関する研究∗

小高 渉

概要

バッテリー充電器やコンピュータの電源，太陽光発電システムなど，様々な電気機器において系統交
流電力と DC電力を絶縁して接続するために，絶縁型 AC-DC変換器が広く用いられている。一般的に
用いられる絶縁型 AC-DC変換器は PFC（Power Factor Collection）回路と絶縁型 DC-DC変換器を
接続した 2 段構成である。PFC 回路は系統交流を高電源力率に制御する回路であり，絶縁型 DC-DC
変換器は系統交流電力と DC電力を絶縁するとともに，出力 DC電力の制御を行う。このような絶縁型
AC-DC変換器は 2段の電力変換器それぞれで損失が発生するため，効率が低い。また，PFC回路と絶
縁型 DC-DC変換器の間の DCリンクには，大容量の電解コンデンサが必要である。この電解コンデン
サは大型で寿命が短いため，大容量の電解コンデンサを使用しない絶縁型 AC-DC変換器が求められて
いる。
大容量の電解コンデンサを使用しない絶縁型 AC-DC変換器として，マトリクスコンバータ（MC :

Matrix Converter）を用いた絶縁型 AC-DC変換器が注目されている。MCは AC-AC直接変換器であ
り，PFC回路と絶縁型 DC-DC変換器の双方の機能を 1つの変換器で実現する。よってMCを用いた
絶縁型 AC-DC変換器は，従来の絶縁型 AC-DC変換器と比較して，変換段数が少なく高効率となる。
さらに，DCリンクがないため，大容量の電解コンデンサを必要とせず，小型・長寿命な絶縁型 AC-DC
変換器を実現可能である。しかし，これまで提案されているMC制御法の多くはMC出力周波数が低
く，絶縁変圧器が大型となるばかりでなく，スイッチング損失が大きい問題がある。
本研究は，高効率・高入出力力率・小型・長寿命な三相・単相入力絶縁型 AC-DC変換器に用いるMC
の制御法を開発することを目的とする。開発するMC制御法は，スイッチング周波数と同じMC出力
周波数，全てのスイッチングが低損失のスイッチング，高入出力力率，三相電源と単相電源の二電源に
対応可能である特長を持つ。
本論文では，はじめに高周波出力MCの制御法を検討する。絶縁型 AC-DC変換器に用いられる絶縁
変圧器の体積は印加される電圧の周波数に反比例する。よってスイッチング周波数と同じ MC 出力周
波数となる 6つの MCのスイッチングパターンを検討する。検討したスイッチングパターンを用いた
場合に，固定MC出力周波数として，任意の電源力率の正弦波MC入力電流と出力 DC電圧を実現す
るMCのパワー半導体スイッチの ON時間比率得るための数理モデル（制御方程式）を構築する。提
案する制御方程式は，MC出力電流を制御周期内で一定と近似することで，単純な線形方程式として表
される。スイッチング周波数と同じMC出力周波数となるMCのスイッチングパターンと線形な制御
方程式によるMC制御法の有効性・妥当性をシミュレーションにより確認する。
次にMCのスイッチング損失を抑制するために，スイッチング損失を理論上ゼロとする LC共振回路
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を用いたソフトスイッチング技術を，MCを用いた絶縁型 AC-DC変換器に適用する。MCのパワー半
導体スイッチにスナバコンデンサを追加して，MCの転流原理とスナバコンデンサの充放電の関係を検
討することで，スイッチング周波数と同じMC出力周波数とするスイッチングパターンに対して，MC
の全てのスイッチングをソフトスイッチングとするMC出力電圧・電流条件を明らかにする。絶縁変圧
器後段を線形負荷に近似して，MC出力電流が LC共振回路により正弦波状の波形となることを考慮し
た固定 MC 出力周波数の制御方程式を用いることで，ソフトスイッチングを達成するとともに，任意
の電源力率の正弦波MC入力電流と出力 DC電圧を実現する。提案する制御方程式を用いた場合のス
イッチング周波数と同じ MC出力周波数とする 6つのスイッチングパターンを比較して，最大の出力
DC電圧・低MC出力電圧ひずみとするスイッチングパターンを検討する。提案する固定MC出力周
波数の制御法の有効性・妥当性をシミュレーションにより確認する。
ソフトスイッチングのためには，MC出力力率を減少させる必要があり，固定MC出力周波数制御法
では，MC入力電圧の位相によっては過剰にMC出力力率を低下させる。そこで LC共振回路の特性を
利用してMC出力周波数を可変させることで，MC出力力率を制御して，ソフトスイッチングを達成し
た上で，MC出力力率を最大化させる。提案する可変MC出力周波数制御法により，MC出力力率最大
のソフトスイッチングと，任意の電源力率の正弦波MC入力電流，指令値に追従する出力 DC電圧を
実現する。さらに，出力 DC電圧フィードバックと，ダイオード整流器の非線形特性を考慮した解析法
をMC制御法に適用する。提案するMC制御法を用いることで，高効率・高入出力力率・小型・長寿
命な三相入力絶縁型 AC-DC変換器とすることが可能となる。試作機を用いた実験により，開発した三
相入力のMC制御法の電源力率・出力 DC電圧とMCの効率を評価することで，開発したMC制御法
の妥当性・有用性を確認する。
また三相入力絶縁型 AC-DC 変換器に対して，同じ回路構成を用いて単相電源で動作可能な MC 制
御法を開発する。単相電源に接続する場合，電源電力が電源周波数の 2倍の周波数で脈動するため，こ
の脈動を抑制するMC入力フィルタを用いたアクティブパワーデカップリング技術をMC制御法に適
用する。アクティブパワーデカップリングを実現するとともに，MC出力力率最大のソフトスイッチン
グ，任意の電源力率の正弦波MC入力電流，指令値に追従する出力 DC電圧を実現するMC制御法を
検討する。三相電源駆動と単相電源駆動を両立する MC 入力フィルタのパラメータの条件を明らかに
する。この制御法を用いることにより，基本的に三相電源で動作する絶縁型 AC-DC変換器を，三相電
源がない場合にも，単相電源で駆動させることが可能となる。シミュレーションや試作機を用いた実験
により，開発した単相入力の MC 制御法の電源力率・出力 DC 電圧と MC の効率を評価することで，
パワーデカップリング制御を追加したMC制御法の妥当性・有用性を確認する。

キーワード: パワーエレクトロニクス，電力変換器，絶縁型 AC-DC変換器，マトリックスコンバータ，
ソフトスイッチング，パワーデカップリング
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A Study on Isolated AC-DC Converters Using
High-Frequency Output Matrix Converters†

Wataru Kodaka

Abstract

Isolated AC-DC converters are widely used in various electrical applications, such as switching-
mode power supplies, battery chargers, and solar photovoltaic systems (PVs) to isolate an AC grid
and a DC load. A conventional isolated AC-DC converter consists of a power factor correction
(PFC) circuit and an isolated DC-DC converter. The PFC controls the grid current to maintain
unity power factor, while the isolated DC-DC converter adjusts the output DC power with isolation
between the AC grid and the DC load. This converter has three-stage power conversion (AC–DC-
high-frequency (HF) AC–DC), and a large-capacity electrolytic capacitor, which is large and has
a short lifespan, is used in the DC link between the PFC and DC-DC converter. Therefore, the
conventional isolated AC-DC converter has low efficiency, large size, and a short lifespan.

Isolated AC-DC converters using matrix converters (MCs) are more compact, have a longer
lifespan, and are more efficient than the conventional isolated AC-DC converters. The MC directly
converts a grid voltage into an AC voltage in the primary of an isolation transformer and simulta-
neously controls the AC grid current with unity power factor and the output DC power. Therefore
this converter requires no electrolytic capacitors for the DC link and has two-stage power conver-
sion (AC–HFAC–DC), resulting in the compact size, long lifespan, and high efficiency. However,
most of the MC control methods converts a grid voltage into a low MC output frequency. The
volume of isolation transformer in the isolated AC-DC converter is inversely proportional to the
MC output frequency. Thus, the isolated AC-DC converters with these MC methods require large
isolation transformers and generate large switching losses.

This study proposes a novel MC control for an isolated AC-DC converter fed by a single- or
three- phases supply. The MC modulates a grid voltage into an AC voltage with high-frequency
equal to a switching frequency of the MC to minimize the isolation transformer and generates a
sinusoidal grid current with unity power factor. A variable MC output frequency control with an
LC resonant circuit realizes soft switching, which is loss-free switching, and maximizes the MC
output power factor. Additionally, the proposed converter can be fed by not only a three-phase
supply but also a single-phase supply without any additional components. The proposed method
has been evaluated through simulations and experiments with laboratory prototypes.

Chapter 1 presents the backgrounds and aims of this study, and then, chapter 2 introduces
the MC principles and a survey of the most popular control, modulation strategies, and circuit

† Doctoral Thesis, Course of Systems Science and Informatics, Graduate School of Information Science
and Technology, Hokkaido University, SSI-DT46195029, February 14, 2021.
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configurations studied for MCs.
Chapter 3 presents six MC switching patterns which achieves a high MC output frequency

equivalent to the switching frequency to reduce the volume of the isolation transformer in the
isolated AC-DC converter, which is inversely proportional to the MC output frequency. A simple
linear mathematical model (control equations) of the proposed three-phase input/HF single-phase
output MC is also developed to obtain the ON time ratios of the MC power semiconductor switches
which realize the sinusoidal MC input current with unity power factor and arbitrary output DC
voltage. The simulation results shows the effectiveness and validity of the MC control method
based on the proposed switching pattern and the control equations.

Chapter 4 introduces a fixed MC output frequency control using an LC resonant circuit between
the MC and isolation transformer. The MC output current is lagging to the MC output voltage to
achieve soft switching when the MC output frequency is higher than the LC resonant frequency, like
a conventional series resonant DC-DC converter. This chapter clarify the soft switching conditions
for the switching pattern proposed in chapter 3. First Harmonic Approximation (FHA) analysis,
which approximates the secondary circuit of the isolation transformer as a linear element and
assumes sinusoidal MC output current, simplifies the MC control for the isolated AC-DC converter
with the LC resonant circuit. It is noted that the control equations derived by the FHA analysis
are non-linear. The effectiveness and validity of the proposed fixed MC output frequency control
is confirmed by simulation.

Chapter 5 proposes a variable MC output frequency control using the LC resonant circuit to
achieve soft switching with the maximum MC output power factor. The MC adjusts the phase of
the MC output current to maximize the MC output power factor by the variable MC output fre-
quency considering the characteristics of the LC resonant circuit. The output DC voltage feedback
controller and the analysis procedure using a circuit simulator to calculate the ON time ratios of
the MC switches and MC output frequency considering non-linearity of the diode rectifier are also
discussed. The proposed method is evaluated experimentally with the laboratory prototypes.

Chapter 6 presents an isolated AC-DC converter using the MC fed by the single-phase. A single-
phase supply inherently has a power ripple at twice the grid frequency, resulting in low-frequency
output DC voltage ripples. The proposed MC control performs the active power decoupling using
input filters, which diverts the power ripple at twice the grid frequency to the MC input filter
capacitors, to suppress this power ripple. Therefore, this isolated AC-DC converter can use only
film capacitors. The proposed isolated AC-DC converter can also be fed by a three-phase supply
without any additional components. This converter has been evaluated through simulations and
experiments with laboratory prototypes.

Finally, chapter 7 concludes this study and discusses future works.

Keywords: Power Electronics, Power Converter, Isolated AC-DC Converter, Matrix Converter,
Soft Switching, Power Decoulping

— iv —



目 次

第 1章 序論 1
1.1 研究背景 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 1
1.2 マトリックスコンバータを用いた絶縁型 AC-DC変換器 . . . . . . . . . . . . . . . . 4
1.3 マトリックスコンバータを用いた絶縁型 AC-DC変換器の課題 . . . . . . . . . . . . 5
1.4 研究目的 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 6
1.5 論文構成 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 6

第 2章 マトリックスコンバータ 9
2.1 AC/AC変換器 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 9
2.2 変換原理 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 10

2.2.1 スイッチング関数 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 10
2.2.2 スイッチングの制約 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 11
2.2.3 Pulse Width Modulation . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 12

2.3 制御法 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 13
2.3.1 MCのスイッチング状態と出力最大電圧 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 14
2.3.2 仮想 AC/DC/AC方式 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 16
2.3.3 AC/AC直接方式 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 17

2.4 双方向スイッチ . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 18
2.5 転流方式 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 19

2.5.1 電流転流方式 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 20
2.5.2 電圧転流方式 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 22

2.6 周辺回路 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 23
2.6.1 フィルタ回路 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 23
2.6.2 クランプ回路 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 23

2.7 まとめ . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 24

第 3章 スイッチング周波数と等しい出力周波数とする三相-高周波単相マトリックスコンバー
タの制御法 27

3.1 MCを用いた絶縁型 AC-DC変換器 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 27
3.1.1 MCを用いた絶縁型 AC-DC変換器の基本回路 . . . . . . . . . . . . . . . . 27
3.1.2 解析回路 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 28

3.2 スイッチングパターン . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 29

— v —



vi 目 次

3.2.1 MC入力電圧の対称性 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 29
3.2.2 スイッチング周波数と等しい出力周波数とするスイッチングパターン . . . . 29

3.3 ON時間比率 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 31
3.3.1 スイッチング制約 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 31
3.3.2 平均MC出力電圧制御 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 34
3.3.3 入力電流制御 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 34
3.3.4 制御方程式 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 40

3.4 三角波比較法を用いたゲート信号の生成 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 40
3.5 シミュレーション . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 41
3.6 まとめ . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 49

第 4章 ソフトスイッチングが可能な三相-高周波単相マトリックスコンバータの固定周波数制
御法 51

4.1 スイッチング損失 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 51
4.1.1 電力変換器の損失 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 51
4.1.2 ハードスイッチングとソフトスイッチング . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 53

4.2 ソフトスイッチングが可能なMCを用いた絶縁型 AC-DC変換器 . . . . . . . . . . . 53
4.3 三相-単相MCのソフトスイッチング条件 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 53
4.4 ソフトスイッチングを実現するMC制御法 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 57

4.4.1 MC出力解析回路 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 58
4.4.2 出力 DC電圧制御 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 61
4.4.3 MC入力電流制御 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 62
4.4.4 固定MC出力周波数制御法の制御方程式 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 63
4.4.5 スイッチングパターンの比較 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 64

4.5 シミュレーション . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 67
4.5.1 線形負荷シミュレーション . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 67
4.5.2 非線形負荷シミュレーション . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 71

4.6 まとめ . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 73

第 5章 高出力力率のソフトスイッチングが可能な三相-高周波単相マトリックスコンバータの
可変周波数制御法 75

5.1 高出力力率のソフトスイッチング . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 75
5.1.1 出力 DC負荷電力制御 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 76
5.1.2 高出力力率のソフトスイッチング条件 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 76
5.1.3 可変MC出力周波数制御法の制御方程式 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 78

5.2 制御法の比較 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 78
5.2.1 数値解析による比較 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 80
5.2.2 シミュレーションによる比較 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 82

5.3 ダイオード整流器の非線形性 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 86
5.3.1 ダイオード整流器の非線形性を考慮した解析手法 . . . . . . . . . . . . . . . 86
5.3.2 シミュレーション . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 87



vii

5.4 出力 DC電圧フィードバック制御 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 89
5.5 実験装置 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 90

5.5.1 MC入力フィルタ . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 90
5.5.2 MCユニット . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 91
5.5.3 LC共振回路と絶縁変圧器 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 95
5.5.4 ダイオード整流回路 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 95

5.6 実験 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 96
5.7 まとめ . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 99

第 6章 三相入力可能な単相入力マトリックスコンバータを用いた絶縁型 AC-DC変換器のア
クティブパワーデカップリング 103

6.1 パワーデカップリングの概要 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 103
6.1.1 単相電源の電力脈動 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 103
6.1.2 パッシブパワーデカップリング . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 104
6.1.3 アクティブパワーデカップリング . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 105

6.2 単相入力MCの入力フィルタを用いたパワーデカップリング制御法 . . . . . . . . . 106
6.2.1 MC入力側回路の解析 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 107
6.2.2 フィルタコンデンサのエネルギー . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 107
6.2.3 電源電流とMC入力電流 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 110
6.2.4 フィルタコンデンサの容量と耐圧 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 110

6.3 MC制御法 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 112
6.3.1 MC入力電流空間ベクトルを用いたスイッチングパターン決定法 . . . . . . . 112
6.3.2 MC入力電流 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 114
6.3.3 MC出力電流 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 114
6.3.4 制御方程式 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 115

6.4 シミュレーション . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 115
6.5 実験 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 117
6.6 まとめ . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 121

第 7章 結論 123
7.1 本論文のまとめ . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 123
7.2 今後の展望 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 124

付 録 A 面積座標 127

謝辞 129

参考文献 131



図 目 次

1.1 従来の三相入力絶縁型 AC-DC変換器 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 2
1.2 パワエレ技術を用いた三相入力絶縁型 AC-DC変換器 . . . . . . . . . . . . . . . . . 3
1.3 MCを用いた三相入力絶縁型 AC-DC変換器 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 4

2.1 PWM整流器とインバータから構成される AC/AC変換器 . . . . . . . . . . . . . . . 10
2.2 三相入力三相出力のMC . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 10
2.3 m相入力 n相出力のMC （m，nは自然数） . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 10
2.4 入力側電源短絡による過電流 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 12
2.5 出力側誘導性負荷開放による過電圧 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 12
2.6 三相入力三相出力MCのスイッチング状態 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 15
2.7 三相入力三相出力MCの入出力相電圧波形 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 17
2.8 仮想 AC/DC/AC変換器 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 18
2.9 導通損失の大きい双方向スイッチの構成 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 19
2.10 導通損失の小さい双方向スイッチの構成 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 19
2.11 転流モデル . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 21
2.12 転流中のスイッチング関数の波形 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 21
2.13 MC入出力フィルタ回路とクランプ回路 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 24

3.1 MCを用いた絶縁型 AC-DC変換器の基本回路 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 28
3.2 MCを用いた絶縁型 AC-DC変換器の等価回路 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 30
3.3 MC入力電圧とセクタ . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 30
3.4 スイッチングパターンとMC出力波形 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 32
3.5 入力m相に接続される時間が長いときのスイッチングパターン 3，4 . . . . . . . . . 33
3.6 αβ 座標系のMC入力電圧ベクトル . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 36
3.7 スイッチングパターン 1の入力電流波形 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 36
3.8 入力電流の空間ベクトル . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 37
3.9 スイッチングパターン 1の電流ベクトル（vr > 0 > vs > vt） . . . . . . . . . . . . . 37
3.10 スイッチングパターンごとの入力電流の制御範囲 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 39
3.11 PWM信号生成システム . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 41
3.12 スイッチングパターン 1を用いた場合の出力 u相の三角波比較（vr > 0 > vs > vt） . 41
3.13 シミュレーション回路 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 42
3.14 三相平衡正弦波電圧源・高MC出力電圧の場合のシミュレーション結果 . . . . . . . . 43

— viii —



ix

3.15 ひずみを含む三相不平衡電圧源・高MC出力電圧の場合の場合のシミュレーション結果 43
3.16 三相平衡正弦波電圧源・低MC出力電圧の場合のシミュレーション結果 . . . . . . . . 44
3.17 ひずみを含む三相不平衡電圧源・低MC出力電圧の場合の場合のシミュレーション結果 44
3.18 瞬時有効電力 pin と瞬時無効電力 qin の波形 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 45
3.19 三相正弦波電圧源・高MC出力電圧の場合のMC出力電圧・電流とスイッチング関数

の波形 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 47
3.20 三相正弦波電圧源・低MC出力電圧の場合のMC出力電圧・電流とスイッチング関数

の波形 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 48

4.1 スイッチ両端電圧，スイッチ電流，スイッチ損失概形 . . . . . . . . . . . . . . . . . 52
4.2 ソフトスイッチングが可能なMCを用いた絶縁型 AC-DC変換器 . . . . . . . . . . . 54
4.3 出力 u相線電流 iu < 0の場合の転流シーケンスの回路動作（vr > vs > vt） . . . . . 55
4.4 出力 u相線電流 iu < 0のときの転流シーケンスの各部波形 . . . . . . . . . . . . . . 56
4.5 各スイッチングパターンでソフトスイッチングを実現するMC出力電圧 vuv・電流 iuv

波形 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 57
4.6 MC出力側回路と各部波形 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 58
4.7 MC出力基本波成分のみを考慮したMC出力側等価回路 . . . . . . . . . . . . . . . . 59
4.8 等価損失抵抗 Rloss を加えたMC出力側等価回路 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 59
4.9 MC出力側等価回路のフェーザ図 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 60
4.10 正弦波MC出力電流に対するスイッチングパターン 1の入力電流波形 . . . . . . . . . 60
4.11 ソフトスイッチングを実現するMC制御システム . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 64
4.12 各スイッチングパターンの制御方程式の解と理論値 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 66
4.13 各スイッチングパターンの解析結果の比較 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 67
4.14 理想スイッチを用いたシミュレーション結果 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 69
4.15 2つの IGBTとスナバコンデンサ Cs によるスイッチを用いたシミュレーション結果 . 69
4.16 理想スイッチを用いたシミュレーション結果 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 70
4.17 2つの IGBTとスナバコンデンサ Cs によるスイッチを用いたシミュレーション結果 . 70
4.18 非線形負荷時のシミュレーション結果 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 72

5.1 MC出力基本波成分のみを考慮したMC出力側等価回路 . . . . . . . . . . . . . . . . 76
5.2 最適なソフトスイッチング波形（スイッチングパターン 5） . . . . . . . . . . . . . . 76
5.3 高出力力率のソフトスイッチングを実現する絶縁型 AC-DC変換器と制御システム . . 79
5.4 固定周波数制御法と可変周波数制御法の制御方程式の解と解析結果 . . . . . . . . . . 80
5.5 固定周波数制御と可変周波数制御の解析結果の比較 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 81
5.6 シミュレーション結果のMC入力側波形（IDC = 5.65 A） . . . . . . . . . . . . . . 83
5.7 シミュレーション結果のMC出力側波形（IDC = 5.65 A） . . . . . . . . . . . . . . 84
5.8 固定周波数制御法と可変周波数制御法のMC入力 r 相電流 ir の高調波スペクトル . . 85
5.9 ダイオード整流器の非線形特性を考慮した数値解析の手順 . . . . . . . . . . . . . . . 86
5.10 シミュレーション結果のMC入力側波形（IDC = 3.12 A） . . . . . . . . . . . . . . 87
5.11 シミュレーション結果のMC出力側波形（IDC = 3.12 A） . . . . . . . . . . . . . . 88



x 図 目 次

5.12 線形回路・非線形回路解析によるテーブルを用いた場合のMC入力 r相電流 ir の周波
数スペクトル . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 89

5.13 実験システムの構成 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 90
5.14 MC入力フィルタの構成 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 91
5.15 MCユニットの構成 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 92
5.16 MCの実験装置 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 92
5.17 時間比率を演算するタイミングと実行するタイミング . . . . . . . . . . . . . . . . . 94
5.18 共振インダクタの写真 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 96
5.19 絶縁変圧器の写真 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 96
5.20 実験結果 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 98
5.21 MC入力電流 ir，is，it の低次高調波と IEC規格値 . . . . . . . . . . . . . . . . . . 99
5.22 負荷変動時の各部実験波形 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 100

6.1 単相入力MCを用いた絶縁型 AC-DC変換器の基本回路 . . . . . . . . . . . . . . . . 105
6.2 単相入力MCを用いた絶縁型 AC-DC変換器の各部波形 . . . . . . . . . . . . . . . . 106
6.3 APDを適用した単相入力MCを用いた絶縁型 AC-DC変換器の各部波形 . . . . . . . 106
6.4 単相入力MCを用いた絶縁型 AC-DC変換器の基本回路 . . . . . . . . . . . . . . . . 107
6.5 三相・単相の二電源に対応可能な絶縁型 AC-DC変換器 . . . . . . . . . . . . . . . . 108
6.6 APD解析のためのMC入力側等価回路 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 109
6.7 フィルタコンデンサのエネルギー . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 109
6.8 APD制御時の理論波形 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 110
6.9 MC入力側回路のフェーザ図 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 111
6.10 APD制御時のフィルタコンデンサ両端電圧の実効値 Vrs, Vst（Vs > 0） . . . . . . . 111
6.11 APD時のMC入力相電圧・電流波形 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 112
6.12 MC入力電流の空間ベクトル（iuv > 0） . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 112
6.13 スイッチングパターンとMC出力波形（vr > vs > vt） . . . . . . . . . . . . . . . . 113
6.14 出力 DC電圧フィードバック器とルックアップテーブル . . . . . . . . . . . . . . . . 115
6.15 シミュレーション結果の各部波形 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 116
6.16 シミュレーション結果のMC出力電圧と電流 (vr > vs > vt). . . . . . . . . . . . . . 117
6.17 実験結果の各部波形 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 118
6.18 MC出力電圧 vuv と電流 iuv . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 119
6.19 MC 停止状態での電源電圧 vin とフィルタコンデンサに流れる進相電流 iC，および

iin − iC で得られるMC入力電流 iMC . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 119
6.20 電源電流 iin とMC入力電流 iMC の周波数解析結果 . . . . . . . . . . . . . . . . . . 120
6.21 負荷変動時の各部波形 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 121

A.1 参照するデータの面積座標 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 127



表 目 次

1.1 IEC61000-3-2 Class A の限度値 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 1
1.2 絶縁型 AC-DC変換器の比較 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 5

3.1 各スイッチングパターンのスイッチング制約式 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 33
3.2 シミュレーション条件 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 42
3.3 高MC出力電圧の 1入力周期のシミュレーション結果 . . . . . . . . . . . . . . . . . 46
3.4 低MC出力電圧の 1入力周期のシミュレーション結果 . . . . . . . . . . . . . . . . . 46

4.1 理想スイッチとパワー半導体デバイスを用いたスイッチの違い . . . . . . . . . . . . . 52
4.2 各セクタでのスイッチングパターン . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 65
4.3 各スイッチングパターンの解析結果の比較 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 67
4.4 シミュレーション条件 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 68
4.5 線形負荷時のシミュレーション結果 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 71
4.6 非線形負荷時のシミュレーション結果 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 71

5.1 固定周波数制御法と可変周波数制御法の比較条件 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 78
5.2 固定周波数制御法と可変周波数制御法の負荷条件 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 79
5.3 固定周波数制御法と可変周波数制御法の解析結果の比較 . . . . . . . . . . . . . . . . 81
5.4 固定周波数制御法と可変周波数制御法のシミュレーション結果の比較 . . . . . . . . . 82
5.5 線形回路解析・非線形回路解析によるテーブルを用いた場合のシミュレーション結果

の比較 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 89
5.6 MC入力フィルタのパラメータ . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 91
5.7 フィルタインダクタの諸元 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 91
5.8 MCの仕様 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 93
5.9 MCに用いる IGBTの諸元 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 93
5.10 LC共振回路のパラメータ . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 95
5.11 共振インダクタの諸元 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 95
5.12 絶縁変圧器のパラメータ . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 96
5.13 整流回路に用いるダイオードの諸元 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 96
5.14 実験条件 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 97
5.15 パワーメータの測定結果（1MC入力周期） . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 99

6.1 各セクタで用いる電流ベクトル（iuv > 0） . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 113

— xi —



xii 表 目 次

6.2 シミュレーション条件 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 115
6.3 実験条件 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 117
6.4 パワーメータの測定結果（1MC入力周期）と計算したMC損失・効率 . . . . . . . . 120



第 1章

序論

1.1 研究背景
バッテリー充電器やコンピュータの電源，太陽光発電システムなど，様々な電気機器において系統交
流電力と DC 電力を絶縁して接続するために，絶縁型 AC-DC 変換器が広く用いられている。小容量
の絶縁型 AC-DC 変換器は系統単相電源により駆動され，中・大容量の変換器では系統三相電源を用
いる。絶縁型 AC-DC 変換器は系統電源電流の力率調整と負荷側の DC 電力の制御を行うことを求め
られる。系統電源電流は International Electrotechnical Commission（IEC）や Japanese Industrial
Standards（JIS）などが定める規格値を満足しなければならない。系統電源電流に関する規格値の例と
して，表 1.1に IEC 61000-3-2 Class Aの規格値 [1]を示す。負荷 DC電力は負荷に応じて電圧・電流
を制御する必要がある。
従来の三相入力絶縁型 AC-DC変換器の構成を図 1.1に示す。この変換器では，系統電源に絶縁変圧
器を接続して，変圧器後段の直列リアクトルと整流器により，系統 AC電力を系統から絶縁された DC
電力に変換する。得られる絶縁 DC電力に対して非絶縁 DC-DC変換器を用いて負荷 DC電力を制御
する。このような変換器の問題点を下記に示す。

表 1.1: IEC61000-3-2 Class A の限度値

高調波次数 最大許容高調波電流 [A]
奇数高調波 3 2.30

5 1.14
7 0.77
9 0.40
11 0.33
13 0.21

15 ≤ n ≤ 39 0.15 ×15/n
偶数高調波 2 1.08

4 0.43
6 0.30

8 ≤ n ≤ 40 0.23 ×8/n
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図 1.1: 従来の三相入力絶縁型 AC-DC変換器

• 系統周波数の絶縁変圧器が必要となり，変換器が大型となる。*1

• 表 1.1の規格を満たすために，大型の直列リアクトルを必要とする。
• 整流器後段の DCリンク部に，大型で短寿命な大容量の電解コンデンサを必要とする。

従来の三相入力絶縁型 AC-DC変換器に対して，パワー半導体デバイスを用いて柔軟な電力変換を行
う，パワーエレクトロニクス（パワエレ）技術を用いて絶縁変圧器と直列リアクトルの小型化を実現し
ており，現在ではパワエレ技術を用いた絶縁型 AC-DC変換器が一般的に使用されている [2–6]。パワ
エレ技術を用いた三相入力絶縁型 AC-DC変換器の構成例を図 1.2を示す。これらの変換器では，ダイ
オード整流器と Power Factor Collection (PFC)回路，または PWM整流器によりアクティブに系統
交流電流を制御することによって，小型な直列リアクトルで IEC規格を満たすことを可能とする。DC
リンク部分の後段の絶縁型 DC-DC変換器では，変圧器 1次側のインバータにより直流電力を高周波交
流電力に変換することにより絶縁変圧器の小型化を実現するとともに，負荷 DC電力の制御を行う。変
圧器 2次側の整流器により高周波交流電力を所望の直流電力に変換する。この整流器にはダイオード整
流器や同期整流器が用いられる。負荷 DC部分の LC回路はスイッチング周波数成分の電圧・電流を吸
収するためのローパスフィルタ回路であり，小型な受動素子で実現可能である。図 1.2bのように，整
流器に PWM整流器と同期整流器を用いることにより，系統側と負荷側の双方向の電力伝送が可能であ
る。また，パワエレ技術を用いた絶縁型 AC-DC変換器は，絶縁型 DC-DC変換器にパワー半導体デバ
イスのスイッチングによる損失（スイッチング損失）を理論上ゼロとする，ソフトスイッチング技術を
適用することで従来の絶縁型 AC-DC変換器より高効率となる。
一方でパワエレ技術を用いた三相入力絶縁型 AC-DC変換器には下記の問題がある。

• 系統電源電流の力率調整と負荷側の DC 電力制御のために 2 つの変換器が必要であり，系統
AC/DC/高周波 AC/DCと 3段の変換となるため，変換効率が低い。

*1 一般に，受動素子の体積は交流電力の周波数に比例する。したがって，系統交流部分に配置する変圧器の体積は大型とな
る。
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図 1.2: パワエレ技術を用いた三相入力絶縁型 AC-DC変換器

• 系統側整流器と絶縁型 DC-DC変換器の間の DCリンク部に，大型で短寿命な大容量の電解コン
デンサを必要とする。

これらの課題を解決するために，交流-交流直接変換器であるマトリックスコンバータ（MC: Matrix
Converter）を用いた三相入力絶縁型 AC-DC変換器が提案されている。
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図 1.3: MCを用いた三相入力絶縁型 AC-DC変換器

1.2 マトリックスコンバータを用いた絶縁型 AC-DC変換器 [7–30]
絶縁型 AC-DC変換器にMCを適用することにより，変換器の高効率・小型・長寿命化が期待されて
いる。MC を用いた三相入力絶縁型 AC-DC 変換器を図 1.3 に示す。MC は 6 つの双方向スイッチに
より構成される。MCは系統交流電力を高周波交流電力に直接変換して，系統電源電流の力率調整と負
荷側の DC電力制御をMCのみで実現可能である。このためMCを用いた絶縁型 AC-DC変換器には
DCリンク部分が無く，大容量の電解コンデンサを必要としない。さらに DCリンク部分が無くなるこ
とで，この絶縁型 AC-DC変換器は系統 AC/高周波 AC/DCと 2段の変換となるため，電力変換によ
る損失が少ない。MC入力部分・負荷 DC部分の LCフィルタは MC入力電流・出力電圧のスイッチ
ング周波数成分を系統電源側・負荷側に流出させないために設置する必要があり，小型のフィルタイン
ダクタとフィルタコンデンサにより構成される。これらのフィルタコンデンサには，寿命の短い電解コ
ンデンサではなく，小型・長寿命の小容量フィルムコンデンサを使用する。したがってMCを用いた絶
縁型 AC-DC変換器の特長は下記のようにまとめられる。

1. 大容量の電解コンデンサを必要としないため，変換器が小型・長寿命となる。
2. 系統 AC/高周波 AC/DCと 2段の変換となるため，変換効率が高い。

図 1.3の変圧器後段の整流器はダイオード整流器や同期整流器が用いられる。
MCを用いた絶縁型 AC-DC変換器と図 1.1，図 1.2の変換器との比較を表 1.2に示す。パワエレ技
術を用いた絶縁型 AC-DC変換器は，従来の絶縁型 AC-DC変換器に対して，絶縁変圧器と直列リアク
トルの小型化を実現している。さらに，パワエレ技術を応用したソフトスイッチング技術を適用するこ
とによって，従来の絶縁型 AC-DC変換器よりも効率が高い。一方で，どちらの変換器も DCリンク部
に大容量の電解コンデンサが必要であり，変換器が大型となるだけでなく，短寿命となる。これらの変
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表 1.2: 絶縁型 AC-DC変換器の比較

従来の AC-DC変換器 パワエレ技術を用いた AC-DC変換器 MCを用いた AC-DC変換器
体積 × 〇 ◎
効率 × △ ◎
寿命 × × ◎

換器と比較して，MCを用いた絶縁型 AC-DC変換器は DCリンク部を必要とせず大容量の電解コンデ
ンサを用いないため，高効率・小型・長寿命となる [15]。

1.3 マトリックスコンバータを用いた絶縁型 AC-DC変換器の課題
絶縁型 AC-DC変換器にMCを用いることにより，変換器の高効率・小型・長寿命化が期待される。
しかし，これまでに提案されているMCの制御法の多くはモータ駆動を目的としたものであり，MC出
力周波数が低い。絶縁変圧器の体積はMC出力周波数に比例するため，絶縁型 AC-DC変換器に適用す
る高周波出力のMC制御法が求められる。

Manias と Ziogas は 1985 年に高周波出力の MC を用いた三相入力絶縁型 AC-DC 変換器を発表し
た。この論文で用いているMC制御法では，MCを仮想的に PWM整流器とインバータから構成され
る AC/DC/AC変換器と考えることで，従来の PWM整流器とインバータの制御法を用いることが可
能である。この仮想的なインバータの出力を，キャリア波と同し周波数で 180 deg導通の矩形波するこ
とにより，MC出力周波数を高周波としている点に特長がある。しかし，このMC制御法では 1出力周
期当たりのスイッチング回数が多く，スイッチング損失が大きい。 またMCにソフトスイッチング技
術を適用することが不可能であり，高効率化が難しい。稲垣らは 1990年に，三相入力絶縁型 AC-DC
変換器に適用する，スイッチング周波数と等しい出力周波数とするMC制御法を提案した。 この論文
では，スイッチング周波数と等しい出力周波数とする MCのスイッチングパターンの 1つを提案して
おり，このスイッチングパターンを用いることでスイッチング回数を減らすことが可能である。しかし
この絶縁型 AC-DC変換器にもソフトスイッチング技術を適用することが不可能であり，高効率化が難
しい。近年では，三相入力絶縁型 AC-DC変換器に適用する高周波出力のMC制御法の研究・開発につ
いて，主に下記の点に関する研究が盛んに行われている。

• 1出力周期あたりのスイッチング回数の削減 [16–18]
• 電源電流高調波の抑制 [19–22]
• ソフトスイッチング技術の適用による高効率化 [17, 18,23–30]

しかし，上記の特長を全て満たすMC制御法に関する検討は少ない。さらにソフトスイッチング技術の
適用に際して，MCの出力力率に関する検討は行われていない。また提案されているMC制御法の多く
は三相入力絶縁型 AC-DC変換器を対象としており，これらの制御法を単相入力の絶縁型 AC-DC変換
器に適用することはできない。
複数の研究チームがMCを用いた単相入力絶縁型 AC-DC変換器を提案している [31–34]。しかし単
相入力の場合，電源電力が電源周波数の 2倍の周波数で脈動して出力 DC電圧のリプルを増大させるた
め，この電力脈動を抑制する必要がある。上記のMCを用いた単相入力絶縁型 AC-DC変換器は，電源
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電力脈動を抑制するために，出力 DC部分に大容量の電解コンデンサを必要であり，変換器が大型・短
寿命となる。これに対して，パワエレ技術を用いて電源電力脈動を積極的に吸収するアクティブパワー
デカップリング技術を適用したMCを用いた単相入力絶縁型 AC-DC変換器が提案されている [35,36]。
しかし，このMCを用いた単相入力絶縁型 AC-DC変換器はアクティブパワーデカップリングのために
追加部品を必要とするため，部品点数が増加する。

1.4 研究目的
本論文では，三相・単相の二電源に対応可能な絶縁型 AC-DC変換器に適用する，高周波出力と高出
力力率のソフトスイッチングを実現するMC制御法を検討する。スイッチング周波数と等しいMC出
力周波数とするスイッチングパターンを用いることで，絶縁変圧器を小型とするだけでなく，1出力周
期のスイッチング回数を削減してスイッチング損失を低減する。MCの全てのスイッチングをソフトス
イッチングとすることで，さらにスイッチング損失を抑制する。ソフトスイッチングのためには，MC
出力力率を減少させる必要があるため，ソフトスイッチングを達成するとともに，MC出力力率を最大
とする可変 MC 出力周波数制御法を検討する。開発する絶縁型 AC-DC変換器のアプリケーション範
囲の拡大を目的として，三相電源だけでなく，単相電源でも駆動可能な絶縁型 AC-DC 変換器とする
MC制御法を検討する。特に，単相電源駆動時には，電源電力の脈動により出力 DC電圧のリプルが増
大するため，電源電力の脈動をMC入力電流制御により抑制するMC入力フィルタを用いたアクティ
ブパワーデカップリング技術を適用する。MC 入力フィルタと MC の一部のスイッチをアクティブパ
ワーデカップリング回路とすることで，三相電源駆動時と同じ回路構成で，単相電源駆動時にも DC負
荷電力をほぼ一定とする。これらの検討から MC の制御に必要な数理モデル（制御方程式）を構築し
て，下記の特長を持つMC制御法を開発することを研究目的とする。

• スイッチング周波数と等しいMC出力周波数とする。
• 任意の電源力率とする正弦波MC入力電流を実現する。
• 回路で用いるコンデンサは小型・長寿命の小容量フィルムコンデンサのみとする。
• 全てのスイッチングをソフトスイッチングとして，低スイッチング損失を達成する。
• 可変MC出力周波数制御により，MC入力電圧位相に応じて，MC出力力率を最大とする。
• 三相電源だけでなく，同じ回路構成を用いて，単相電源でも駆動可能とする。
• MC入力フィルタを用いたアクティブパワーデカップリング制御により，単相電源駆動時でも一
定の DC負荷電力を供給する。

開発する三相・単相の二電源に対応可能なMCを用いた絶縁型 AC-DC変換器は，三相入力で動作する
ことを基本として，三相電源が確保できない場合でも，単相電源で動作可能となる。

1.5 論文構成
三相・単相の二電源に対応可能な絶縁型 AC-DC変換器に適用する高周波出力と高出力力率のソフト
スイッチングを実現するMC制御法の開発を目的として，本論文を 7つの章に分けてMC制御法を検
討する。
第 1章では，研究背景および，従来の絶縁型 AC-DC変換器とMCを用いた絶縁型 AC-DC変換器の
比較を行い，MCを用いた絶縁型 AC-DC変換器の課題を明らかにした。MCを用いた絶縁型 AC-DC
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変換器の課題に対して，本論文の研究目的と開発するMC制御法の特長を示した。
第 2章では，MCの概要と MCで用いられる変換原理・制御方法・パワー半導体デバイス・転流方
式・周辺回路などの要素技術を総括する。従来の AC/AC 変換器と比較したときのマトリックスコン
バータの利点と欠点を整理して，絶縁型 AC-DC変換器に適用するMC制御法の検討に必要不可欠な知
識をまとめる。
第 3では，三相-高周波単相MCの制御法について検討する。最初に，スイッチング周波数と等しい

MC出力周波数とする 6つのスイッチングパターンを提案する。このスイッチングパターンを用いて，
MC出力電流を矩形波に近似することで，任意の電源力率の正弦波MC入力電流と出力 DC電圧を実現
するMCのパワー半導体スイッチの ON時間比率得るための線形な制御方程式を導出する。この線形
な制御方程式は，任意のMC入力電に対して有効であり，実機への実装も簡易である点に特長がある。
検討したスイッチングパターンと制御方程式の有効性・妥当性をシミュレーションを用いて確認する。
第 4では，LC共振回路を用いたソフトスイッチング技術を，MCを用いた絶縁型 AC-DC変換器に
適用する。MCのパワー半導体スイッチにスナバコンデンサを追加して，MCの転流原理とスナバコン
デンサの充放電の関係を検討することで，スイッチング周波数と同じMC出力周波数とするスイッチン
グパターンに対して，MCの全てのスイッチングをソフトスイッチングとするMC出力電圧・電流条件
を明らかにする。絶縁変圧器後段を線形負荷に，共振電流であるMC出力電流を正弦波に近似すること
により，固定 MC 出力周波数の非線形な制御方程式を導出する。この制御方程式を数値解析により解
き，スイッチング周波数と等しい MC出力周波数とする 6つのスイッチングパターンを比較する。さ
らに，検討した制御方程式を用いたMC制御法を実機に実装する際に，短い制御周期で非線形な制御方
程式を数値計算により解くことは難しいため，ルックアップテーブルを用いて MC の制御を高速化す
る。検討した固定MC出力周波数でソフトスイッチングを可能とするMC制御法の有効性・妥当性を
シミュレーションにより評価する。
第 5では，MCのパワー半導体スイッチの ON時間比率だけでなく，LC共振回路の特性を考慮して

MC出力周波数を可変することで，MC出力力率を制御して，MC出力力率最大のソフトスイッチング
を実現する。さらに，出力 DC電圧フィードバックの MC制御法への適用方法と，ダイオード整流器
の非線形特性を考慮した解析方法を検討する。このMC制御法を用いることで，ダイオード整流器の非
線形特性を考慮した上で，高効率・高入出力力率・小型・長寿命な三相入力絶縁型 AC-DC変換器を実
現することが可能となる。検討した MC 制御法を評価するための試作機の仕様を説明する。そして試
作機を用いた実験により，検討した三相入力のMC制御法の有効性・妥当性を評価する。
第 6章では，三相入力絶縁型 AC-DC変換器に対して，同じ回路構成を用いて単相電源で動作可能な

MC制御法を検討する。検討した絶縁型 AC-DC変換器は三相入力で動作することを基本として，三相
電源が確保できない場合でも，単相電源で動作することを目的とする。単相電源に接続する場合，電源
電力が電源周波数の 2倍の周波数で脈動するため，この脈動を抑制するアクティブパワーデカップリン
グ技術を第 5章で検討したMC制御法に適用する。スイッチングパターンをMC入力電流の空間ベク
トルを用いた解析により決定することで，アクティブパワーデカップリングを実現する正弦波のMC入
力電流を生成する。シミュレーションや試作機を用いた実験により，アクティブパワーデカップリング
技術を適用した単相入力のMC制御法の妥当性・有用性を確認する。
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第 2章

マトリックスコンバータ

この章ではマトリックスコンバータの概要とマトリックスコンバータで用いられる変換原
理・制御方法・パワー半導体デバイス・転流方式・周辺回路などの要素技術を総括する。従
来の AC/AC変換器と比較したときのマトリックスコンバータの利点と欠点を整理する。

2.1 AC/AC変換器
一般的に，ある交流電力を任意の相数・周波数・電圧または電流の交流電力に変換する場合，図 2.1に
示される PWM整流器とインバータから構成される AC/DC/AC変換器が用いられる。ここで図 2.1
は三相入力三相出力の AC/AC変換器の構成としている。PWM整流器とインバータはMetal-Oxide-
Semiconductor Field-Effect Transistor (MOSFET) や Insulated Gate Bipolar Transistor (IGBT)
などのパワー半導体デバイスによって構成される。整流器を PWM 整流器とすることで，双方向の電
力伝送が可能となり，入出力を逆転させた場合にも動作する。PWM整流器前段の直列リアクトルはス
イッチング時の急峻な電圧変化によって発生する電源電流高調波を抑制するために用いられる。一般
的に，DCリンク部には大型で短寿命の大容量の電解コンデンサが必要となる。図 2.1の変換器では，
PWM整流器とインバータの瞬時電力を常に等しく制御することで，DCリンク部のコンデンサに必要
な容量を低減することも可能である [37–39]。しかし，PWM整流器とインバータのそれぞれで電力損
失を発生させるため，効率が低い問題がある。

AC/DC/AC 変換器に対して，DC リンク部を持たない直接 AC/AC 変換器が提案されている。直
接 AC/AC 変換器は DC リンク部の大容量の電解コンデンサを必要とせず，変換段数も少ないため，
AC/DC/AC 変換器より小型・長寿命・高効率となる [40]。Alesina と Venturini は 1981 年に直接
AC/AC変換器としてマトリックスコンバータ（MC: Matrix Converter）を提案した [41]。三相入力
三相出力のMCを図 2.2に示す。MCは双方向スイッチを行列状に配置することによって構成され，あ
る交流電力を任意の相数・周波数・電圧または電流の交流電力に変換することが可能である。電力変換
器では，電圧源・容量性負荷の短絡による過電流と電流源・誘導性負荷の開放による過電圧を発生させ
ないように，変換器の入出力回路を構成する必要があり，MCの入力が電圧源である電圧形MCでは誘
導性負荷，MCの入力が電流源である電流形MCでは容量性負荷としなければならない。またMCは
双方向の電力伝送が可能であり，入出力を逆転させた場合にも動作する。電圧形MCの入出力を逆転さ
せると電流形MCとなるため，以下電圧形MCのみについて述べる。スイッチの行列の拡張すること
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図 2.1: PWM整流器とインバータから構成される AC/AC変換器
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図 2.2: 三相入力三相出力のMC

vin_1

iout_1

S11 S12 S1n

S21 S22 S2n

Sm1 Sm2 Smn

G

vin_2

vin_3

iin_1

iin_2

iin_m

vout_1 vout_2 vout_n

iout_2 iout_n

図 2.3: m相入力 n相出力のMC
（m，nは自然数）

によって，図 2.3のm相入力 n相出力のMCを構成可能であり，入出力を任意の相数に設定できる。

2.2 変換原理 [42–48]

2.2.1 スイッチング関数
図 2.3のm相入力 n相出力MCについて，中性点 Gを電圧の基準点とするとき，入力 i行目の相電
圧を vin_i，線電流を iin_i と，出力 j 列目の相電圧を vout_j，線電流を iout_j とする。入力電圧ベク
トル vin，入力電流ベクトル iin，出力電圧ベクトル vout，出力電流ベクトル iout を以下のように定
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義する。

vin =


vin_1
vin_2

...
vin_m

 , iin =


iin_1
iin_2

...
iin_m

 , vout =


vout_1
vout_2

...
vout_n

 , iout =


iout_1
iout_2

...
iout_n

 (2.1)

入力 i行目の相と出力 j 列目の相を接続するスイッチを Sij とする。スイッチの ON/OFF状態を表す
スイッチング関数を以下のように定義する。

sij =

{
1 Sijが ON状態
0 Sijが OFF状態 (2.2)

スイッチング行列を次のように定義する。

s =


s11 s21 . . . sn1
s12 s22 . . . sn2
...

...
. . .

...
s1m s2m . . . snm

 (2.3)

このとき，入出力電圧・電流の関係は次式で表される。

vout = svin (2.4)
iin = sT iout (2.5)

ここで sT は sの転置行列である。上式より，MCは出力電圧 vout と入力電流 iin の双方をスイッチ
ング行列 sにより制御することが可能である。したがって，図 2.2の三相入力三相出力MCの入出力
関係は次式で示される。 vu

vv

vw

 =

sru ssu stu

srv ssv stv

srw ssw stw

vr

vs

vt

 (2.6)

iris
it

 =

sru ssu stu

srv ssv stv

srw ssw stw

T iuiv
iw

 (2.7)

ここで相電圧の基準点を中性点 Gとしている。

2.2.2 スイッチングの制約
電力変換器では，電圧源・容量性負荷の短絡による過電流と電流源・誘導性負荷の開放による過電圧
を発生させないように，注意深く回路構成の検討・保護回路の追加・スイッチングの制約を行う必要が
ある。MCにおいては，電圧形MCでは誘導性負荷，電流形MCでは容量性負荷としなければならな
い。また，パワー半導体デバイスの故障時に過電圧・過電流が発生しないように，後述するクランプ回
路（図 2.13）をMCに並列接続する。MCのスイッチングにおいても，下記の制約が課される。

■入力側電源短絡による過電流 MCの入力側を短絡するスイッチングとした場合，電圧源を短絡する
こととなり，スイッチに過電流が流れる。図 2.4は Si+1 j が ONのときに，Si j を OFFから ONした
ときのMCの回路であり，入力の i行目と i+ 1行目の電圧源が短絡して過電流が流れ，スイッチを破
壊する。したがって，ある出力相に接続されるスイッチは 2つ以上同時に ONしてはならない。

— 11 —



MCを用いた絶縁型 AC-DC変換器に関する研究 小高 渉

Si j

vin_i iin_i

Si+1 j

vin_i+1 iin_i+1

iout_j

Si j turn on.

Over Current

図 2.4: 入力側電源短絡による過電流

Si j

vin_i iin_i

Si+1 j

vin_i+1 iin_i+1

iout_j

Si j turn off.

Over Voltage

図 2.5: 出力側誘導性負荷開放による過電圧

■出力側誘導性負荷開放による過電圧 MCの出力側を解放するスイッチングとした場合，誘導性負荷
を開放することとなり，スイッチに過電圧が発生する。図 2.5は Si j 以外のスイッチが OFFのときに，
Si j を ONから OFFしたときのMCの回路であり，出力の j 列目の誘導性負荷が開放してスイッチに
過電圧が印加され，スイッチを破壊する。したがって，ある出力相に接続されるスイッチは少なくとも
1つ以上 ONしなくてはならない。
したがって任意の出力相に接続されるスイッチは必ず 1つだけ ONであり，他のスイッチは OFFで
なければならない。j 列目の出力相に関して，このスイッチングの制約は次式で表される。

s1j + s2j + . . .+ smj = 1 (2.8)

よってMCにはスイッチの ON/OFFの状態を表しているスイッチング行列 sはmn 通り存在する。

2.2.3 Pulse Width Modulation

パワーエレクトロニクス技術を用いた電力変換器では一般的にパルス幅変調（PWM : Pulse Width
Modulation）を用いて所望の電圧や電流に変換する。PWMでは電圧または電流の 1制御周期の平均
値をパルス幅を変調することにより制御する。MCの出力電圧と入力電流も PWMにより制御される
ことが多い。
図 2.3の MCについて，制御周期を TC，1制御周期の間にスイッチ Sij を ONする時間を tON_ij

とする。スイッチ Sij の ON時間比率 ζij を次式で定義する。

ζij = tON_ij

TC
(0 ≤ ζij ≤ 1) (2.9)

入力相電圧 vin_1 ∼ vin_m の周期に対して，制御周期 TC が短く，1制御周期の間は vin_1 ∼ vin_m を
一定値に近似できるとき，j 列目の出力相電圧 vout_j の 1制御周期の平均値 v̄out_j は次式で得られる。

v̄out_j = tON_1j

TC
vin_1 + tON_2j

TC
vin_2 + . . .+ tON_mj

TC
vin_m

= ζ1jvin_1 + ζ2jvin_2 + . . .+ ζmjvin_m (2.10)
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第 2章 マトリックスコンバータ 2.3 制御法

同様に，出力線電流 iout_1 ∼ iout_n の周期に対して，制御周期 TC が短く，1 制御周期の間は
iout_1 ∼ iout_n を一定値に近似できるとき，i行目の入力線電流 iin_i の 1制御周期の平均値 īin_i は
次式で得られる。

īin_i = tON_i1

TC
iout_1 + tON_i2

TC
iout_2 + . . .+ tON_in

TC
iout_n

= ζi1iout_1 + ζi2iout_2 + . . .+ ζiniout_n (2.11)

出力相電圧平均ベクトル v̄out，入力線電流平均ベクトル īin，ON時間比率行列 ζ を次式で定義する。

v̄out =


v̄out_1
v̄out_2

...
v̄out_n

 , īin =


īin_1
īin_2

...
īin_m

 (2.12)

ζ =


ζ11 ζ21 . . . ζn1
ζ12 ζ22 . . . ζn2
...

...
. . .

...
ζ1m ζ2m . . . ζnm

 (2.13)

式 (2.10)，(2.11)より，ζ を用いて v̄out，īin は次式で得られる。

v̄out = ζvin (2.14)

īin = ζT iout (2.15)

ここで，ζT は ζ の転置行列である。スイッチングの制約により各出力相に接続されるスイッチは常に
1つだけ ONとなるため，ζij について次式の制約が成立することに注意が必要である。

tON_1j + tON_2j + . . .+ tON_mj = TC (2.16)
ζ1j + ζ2j + . . .+ ζmj = 1 (2.17)

よって，入出力周期に対して十分に短い制御周期でMCを制御するとき，MCの入出力電圧・電流の
関係は式 (2.14)，(2.15)のように線形式で表され，時間比率行列 ζ を適切に決定することで任意の出力
電圧 v̄out と入力電流 īin を実現可能である*1。

2.3 制御法
MCの出力電圧と入力電流を制御するためには，適切にスイッチング行列 s（特に，PWM制御の場
合には ON時間比率行列 ζ）を決定しなければならない。また，スイッチングの順番（スイッチングパ
ターン）にも自由度があり，入出力波形のひずみや効率などの観点から適切なスイッチングパターンを
選ぶことが重要である。ここでは，幅広く使用される図 2.2の三相入力三相出力MCについての制御法
を取り上げる。ON時間比率行列 ζ の代表的な決定方法として，仮想 AC/DC/AC方式と直接 AC/AC
方式の 2つがある。最初に MCの取り得るスイッチング状態を検討して，MCの理論最大電圧利用率
を求める。次に，仮想 AC/DC/AC方式と直接 AC/AC方式を比較する。

*1 MCは AC/AC直接変換器に分類されるが，変換原理により AC/DC，DC/AC，DC/DC変換も実現可能である。
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2.3.1 MCのスイッチング状態と出力最大電圧 [44, 46,48–50]

■スイッチング状態 三相入力三相出力MCには，33 = 27通りのスイッチング状態がある。それぞれ
のスイッチング状態での各スイッチの ON/OFF状態を図 2.6に示す。全ての出力相を短絡したゼロス
イッチング状態（Zero Switching State）は 3通りある。このスイッチング状態では，入力線電流と出
力線間電圧はゼロとなる。次に，全ての出力相に相異なる入力相を接続するダイレクトスイッチング状
態（Direct Switching State）が 6通りある。このスイッチング状態は従来の AC/DC/AC変換器では
実現できない点に特長がある。残りの 18通りのスイッチング状態は 2つの出力相に同じ入力相を接続
するスイッチング状態であり，本論文では定常スイッチング状態（Stationary Switching State）と呼
称する。MCはダイレクトスイッチング状態とすることが可能であり，AC/DC/AC変換器と比較して
スイッチングの自由度が高い。よって最適なスイッチングパターンの検討が進められている。

■電圧利用率 スイッチングに起因する周波数成分の影響は無視する。MC入力電圧ベクトル vin と出
力電流ベクトル iout を次式で与える。

vin =

vr

vs

vt

 =
√

2Vin

 cos (ωint)
cos
(
ωint− 2

3π
)

cos
(
ωint+ 2

3π
)
 , iout =

√
2Iout

 cos (ωoutt+ ϕout)
cos
(
ωoutt− 2

3π + ϕout

)
cos
(
ωoutt+ 2

3π + ϕout

)
 (2.18)

出力相電圧を基本波実効値 Vout の三相平衡電圧として，MCの電圧変調率 εを次式で定義する。

ε = Vout

Vin
(2.19)

電源力率を 1として，指令する入力電流ベクトルを次式で与える。

iin =
√

2εIout cos (ϕout)

 cos (ωint)
cos
(
ωint− 2

3π
)

cos
(
ωint+ 2

3π
)
 (2.20)

MC の出力 j 相はスイッチングの制約により，必ずいずれかの入力相に接続しなければならないた
め，式 (2.10)と 0 ≤ ζij ≤ 1より，j 相電圧 vj は次式で制限される。

vmin ≤ vj ≤ vmax (j = u, v, w) (2.21)
vmin = min (vr, vs, vt), vmax = max (vr, vs, vt)

ここで，ある入力位相 ωint における入力最小相電圧を vmin，入力最大相電圧を vmax としている。
式 (2.18)で与えられる vin において，vmin，vmax は次のように表される。

vmin =

{√
2Vin cos

(
ωint+ 2

3π − nπ
3
)

(2n− 1) π
3 ≤ ωint < 2n · π

3√
2Vin cos

(
ωint− 2

3π − nπ
3
)

2n · π
3 ≤ ωint < (2n+ 1) π

3
(2.22)

vmax =

{√
2Vin cos

(
ωint− nπ

3
)

(2n− 1) π
3 ≤ ωint < 2n · π

3√
2Vin cos

(
ωint− nπ

3
)

2n · π
3 ≤ ωint < (2n+ 1) π

3
(2.23)

n = 0,±1,±2, · · ·

出力相電圧を次式で表される基本波成分のみの正弦波とする。

vout =

vu

vv

vw

 =
√

2εVin

 cos (ωoutt)
cos
(
ωoutt− 2

3π
)

cos
(
ωoutt+ 2

3π
)
 (2.24)
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図 2.6: 三相入力三相出力MCのスイッチング状態
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このとき，図 2.7aのように，vj は 1入力周期における vmin の最大値と vmax の最小値の間で変化する
正弦波となる。

max
0≤ωint<2π

vmin ≤ vj ≤ min
0≤ωint<2π

vmax

⇔ −
√

2
2
Vin ≤ vj ≤

√
2

2
Vin (j = u, v, w) (2.25)

よって出力相電圧は入力相電圧の半分しか出力できず，電圧利用率 ε ≤ 0.5となる。そこで次式のよう
に，正弦波の出力相電圧に入力相電圧の三倍周波数成分を重畳した場合，図 2.7bのように，出力相電
圧最大値を増加させることができ，電圧利用率 ε ≤ 0.75となる。

vout =
√

2εVin

 cos (ωoutt) + 1√
6 cos (3ωint)

cos
(
ωoutt− 2

3π
)

+ 1√
6 cos (3ωint)

cos
(
ωoutt+ 2

3π
)

+ 1√
6 cos (3ωint)

 (2.26)

さらに上式に，出力相電圧の三倍周波数成分を重畳した式 (2.27)の場合，図 2.7cのように，出力相電
圧の基本波実効値を増加させ，電圧利用率 εを理論最大値である ε ≤ 0.87とすることが可能である。

vout =
√

2εVin

 cos (ωoutt) − 1
3

√
2 cos (3ωoutt) + 1√

6 cos (3ωint)
cos
(
ωoutt− 2

3π
)

− 1
3

√
2 cos (3ωoutt) + 1√

6 cos (3ωint)
cos
(
ωoutt+ 2

3π
)

− 1
3

√
2 cos (3ωoutt) + 1√

6 cos (3ωint)

 (2.27)

2.3.2 仮想 AC/DC/AC方式 [51–54]

MC を仮想的に図 2.8 のような AC/DC/AC 変換器と考え，s を計算する方式を仮想 AC/DC/AC
方式と呼ぶ。この方式では，従来の PWM整流器・インバータの制御方法を用いて ζ を計算できるた
め，簡易な制御システムとなる。
図 2.8において，電位の基準を中性点 Gとして，DCリンク部の正側の電圧を vDC_p，負側の電圧
を vDC_n とする。入力電圧，仮想 DCリンク電圧，出力電圧の関係は次式で表される。

[
vDC_p

vDC_n

]
=
[
srp ssp stp

srn ssn stn

]vr

vs

vt

 (2.28)

vu

vv

vw

 =

sup sun

svp svn

swp swn

[vDC_p

vDC_n

]
(2.29)

式 (2.28)，(2.29)と式 (2.6)を比較することで次式が得られる。sru ssu stu

srv ssv stv

srw ssw stw

 =

sup sun

svp svn

swp swn

[srp ssp stp

srn ssn stn

]
(2.30)

したがって，従来の PWM整流器とインバータの制御方法を用いて式 (2.28)，(2.29)の各スイッチン
グ関数 sij を求め，式 (2.30)を用いて変換することで，MCを制御することが可能である。
この方式の欠点はスイッチングの自由度が低いことである。図 2.8の回路では入力の r，s，t相と出
力の u，v，w をそれぞれ別々の相に接続する 6通りのスイッチング状態を実現することが不可能であ
る*2。よって仮想 AC/DC/AC方式では 21通りのスイッチング状態しか実現できない。

*2 例えば r 相と u相，s相と v 相，t相と w 相を同時に接続するスイッチング状態
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t

vr vs vt

vu vv vw

(a) 正弦波出力相電圧（ε = 0.50）

t

vr vs vt

vu vv vw

(b) 入力 3次高調波重畳の正弦波出力相電圧（ε = 0.75）

t

vr vs vt

vu vv vw

(c) 入出力 3次高調波重畳の正弦波出力相電圧（ε = 0.87）

図 2.7: 三相入力三相出力MCの入出力相電圧波形

2.3.3 AC/AC直接方式 [42, 55–61]

仮想 AC/DC/AC方式に対して，所望の入力電流ベクトル iin と出力電圧ベクトル vout を実現する
sを直接計算する方式を AC/AC直接方式と呼ぶ。多くの AC/AC直接方式では，まず ζ を計算して，
適切なスイッチングパターンを選択することで sを決定する。この方式では，33 = 27通りの全てのス
イッチング状態を用いることができ，スイッチングの自由度が高い。
一方で所望の iin と vout を同時に実現する ζ を計算する必要があり，仮想 AC/DC/AC方式と比較
して，制御法が複雑となる。
代表的な AC/AC直接方式として，MCを提案した Venturiniが 1898年に発表した制御方法を挙げ
る [42]。MC入力電圧・出力電流が式 (2.18)で与えられ，MC入力電流・出力電圧の指令値を式 (2.20)，
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Virtual PWM Rectifier

Virtual DC-link

Virtual Inverter

vr

vs

vt

iu

iv

iw

Srp StpSsp

Srn StnSsn

Sup SwpSvp

Sun SwnSvn

vu
vv

vw

vDCG

vDC_p

vDC_n

図 2.8: 仮想 AC/DC/AC変換器

(2.27)とするとき，必要な各スイッチの ON時間比率は次式で得られる。

ζij = 1
3

{
1 + vivj

V 2
in

+ 4ε
3
√

3
sin (ωint+ βi) sin (3ωint)

}
(2.31)

i = r, s, t j = u, v, w βi = 0, 2π
3
,

4π
3

上式の ON時間比率を用いることで，最大電圧利用率を 87%とすることが可能である。

2.4 双方向スイッチ
MC は入出力双方向の電流を制御可能なパワー半導体スイッチを必要とする。また，図 2.1 の

AC/DC/AC変換器では，1つの入力相から 1つの出力相に流れる電流により，2つ分のパワー半導体
デバイスの導通損失を発生する*3。よってMCの導通損失を AC/DC/AC変換器よりも低減させるた
めには，1つの入力相から 1つの出力相に流れる電流はただ 1つのパワー半導体デバイスを通る構成と
しなければならない。
図 2.9に，MCによく用いられる双方向スイッチの構成を示す [44,62]。図 2.9aは 4つのダイオード
と 1つのトランジスタを用いた双方向スイッチであり，スイッチを流れる電流は 3つのパワー半導体デ
バイスを通る。また，このスイッチは電流の流れる方向を制御することができず，後述する安全な転流
方式を使用できない。図 2.9b，2.9cは 2つの逆導通 IGBT*4を用いた双方向スイッチであり，スイッ
チを流れる電流は 2つのパワー半導体デバイスを通る。IGBTでは，ゲート-エミッタ間に閾値電圧以
上/未満の電圧を印加することで，ON/OFFを切り替える。図 2.9bの双方向スイッチではコモンコレ
クタの構成であり，各 IGBTのエミッタの電位はそれぞれ入力相電圧か出力相電圧のいずれかに固定さ
れ，1つの双方向スイッチに 2つの絶縁電源が必要となる。エミッタが同じ入力/出力相に接続される

*3 例えば r 相から u相に電流が流れるとき，図 2.1の Srp の還流ダイオードと Sup の IGBTの 2つのパワー半導体デバイ
スに電流が流れ，この 2つのパワー半導体デバイスの導通損失が発生する。

*4 MOSFETを使用するも可能
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(a) 4つのダイオードと
1つのトランジスタ

(b) 2つの逆導通 IGBT
（コモンコレクタ）

(c) 2つの逆導通 IGBT
（コモンエミッタ）

図 2.9: 導通損失の大きい双方向スイッチの構成

(a) 2つの逆阻止 IGBT (b) 双方向型の GaN

図 2.10: 導通損失の小さい双方向スイッチの構成

IGBTに同じ絶縁電源を用いることが可能であるため，m相入力 n相出力のMCでは IGBTのゲート
ドライブにm+ n個の絶縁電源が必要となる。これに対して図 2.9cの双方向スイッチはコモンエミッ
タの構成であり，IGBTのエミッタの電位は各 IGBTの ON/OFF状態により変化するため，1つの双
方向スイッチに 1つの絶縁電源が必要となる。 各双方向スイッチを構成する IGBTの ON/OFF状態
は異なるため，双方向スイッチの数だけ絶縁電源が必要であり，m相入力 n相出力のMCでは IGBT
のゲートドライブに必要な絶縁電源はm× n個だけである。これらの双方向スイッチを用いたMCは，
AC/DC/AC変換器と比較して，同程度以上の導通損失が発生する。一方で，これらの双方向スイッチ
を構成するパワー半導体デバイスは市場に広く流通しており，安価で簡単に双方向スイッチを製作可能
である。

AC/DC/AC 変換器より低導通損失を実現可能な MC に用いる双方向スイッチを図 2.10 に示す。
図 2.10aは逆阻止 IGBTを逆並列接続した双方向スイッチである [63]。図 2.10bは双方向制御可能な
Gallium nitride（GaN）デバイスを用いた双方向スイッチである [64]。これらの双方向スイッチでは，
スイッチを流れる電流は 1つのパワー半導体デバイスのみを通り，導通損失が小さい。よってこれらの
双方向スイッチで構成されるMCは AC/DC/AC変換器より高効率となる。しかし，製造されている
逆阻止 IGBTや双方向制御可能な GaNデバイスの種類は少なく，入手が困難である。MCの実用化に
よりこれらのデバイスの開発が促進されると期待されており，現在多くの研究チームがMCの研究を進
めている。

2.5 転流方式
MCのスイッチングの制約として，入力短絡と出力開放は禁止される。パワー半導体デバイスはゲー
ト信号が Highレベルとなってからデバイスが完全に ON状態になるまでに時間が掛かり，この時間を
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ターンオン時間と呼ぶ。同様に，ゲート信号が Lowレベルとなってからデバイスが完全に OFF状態に
なるまでに時間が必要であり，この時間をターンオフ時間と呼ぶ。パワー半導体デバイスが完全に ON
または OFF状態となる前に，他のデバイスの ON/OFFを切り替えると，入力短絡や出力開放が発生
して，デバイスを破壊する。よってMCのスイッチの ON/OFFを切り替えるとき，他のデバイスのス
イッチングからターンオン時間やターンオフ時間以上のインターバルを空けてスイッチングを行う必要
があり，各スイッチングの後にスイッチング禁止期間であるデッドタイムが挿入される。MCのスイッ
チの ON/OFFを安全に切り替える手順として，4段階の電流転流方式と電圧転流方式の 2種類の転流
シーケンスが一般的に用いられる。

MC のスイッチングの制約は各々の出力相について課されるため，1 つの出力相のみを検討する。
図 2.3の出力 j 相について，入力 b相に接続されるスイッチ Sbj が ONから OFFとなり，入力 a相に
接続されるスイッチ Saj を OFFから ONにする転流を考える。この転流は入力 a，b相と出力 j 相以
外の相に影響を及ぼさないため，図 2.11に示す転流モデルを用いて説明する。双方向スイッチ Sij は
逆阻止 IGBTの逆並列接続により構成され，入力から出力への電流を制御する IGBTを Sij_p，出力か
ら入力への電流を制御する IGBTを Sij_n とする。よって各スイッチのスイッチング関数は，転流前
では sbj_p = sbj_n = 1，saj_p = saj_n = 0，転流後には sbj_p = sbj_n = 0，saj_p = saj_n = 1と
なる。ターンオン後のデッドタイムを Tdead_ON，ターンオフ後のデッドタイムを Tdead_OF F とする。
これらの転流方式は図 2.9b，2.9c，2.10bのスイッチにも適用可能である。

2.5.1 電流転流方式 [65–68]

電流転流方式は出力電流 iout_j の極性に応じて，転流シーケンスを決定する。この方式では，iout_j の
極性を検出する必要があるが，入力電圧 vin_a，vin_bの情報は不要となる。出力電流 iout_j のゼロクロ
ス近辺では，iout_j の極性検出の遅れなどにより出力開放が発生するが，iout_j が小さいため IGBTを
破壊するまでに至らないことが多い。電流転流方式では，転流に要する時間は Tdead_ON +2Tdead_OF F

となる。

■iout_j > 0の場合（図 2.12a）

1. スイッチ Sbj_p を OFF とすると出力開放となるため，初めに Sbj_n を OFF とする。入力電
圧の大小関係が不明のため，この段階で Saj_p や Saj_n を ONとすると入力短絡となる場合が
ある。

2. ターンオフ後のデッドタイム Tdead_OF F の期間を空けて，iout_j の経路を確保するため，Saj_p

を ON とする。このとき Sbj_n が OFF であるため，入力短絡は発生しない。スイッチ Saj_p

を ONとする前に，Sbj_p を OFFとすると出力開放となる。入力電圧の大小関係が不明のため，
この段階で Saj_n を ONとすると入力短絡となる場合がある。

3. ターンオン後のデッドタイム Tdead_ON の期間を空けて，Sbj_pをOFFとする。このとき Saj_p

が ON であるため，出力開放は発生しない。入力電圧の大小関係が不明のため，この段階で
Saj_n を ONとすると入力短絡となる場合がある。

4. デッドタイム Tdead_OF F の期間を空けて，Saj_n を ON とする。出力電流 iout_j > 0 かつ
Sbj_p が OFFであれば，Saj_n の ON/OFF状態に関係なく入力短絡・出力開放は発生しない
ため，このスイッチングの後にデッドタイムは不要である。
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Saj_p

vin_a iin_a

vin_b iin_b

iout_j

vout_j

Saj_n

Sbj_p

Sbj_n
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図 2.11: 転流モデル
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(a) 電流転流方式 iout_j > 0
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Tdead_OFFTdead_OFF Tdead_ON

(b) 電流転流方式 iout_j < 0

sbj_p

sbj_n

saj_p
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Tdead_OFFTdead_ON Tdead_ON

(c) 電圧転流方式 vin_a > vin_b

sbj_p

sbj_n

saj_p

saj_n

t

t

t

t

Tdead_OFFTdead_ON Tdead_ON

(d) 電圧転流方式 vin_a < vin_b

図 2.12: 転流中のスイッチング関数の波形
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■iout_j < 0の場合（図 2.12b）

1. スイッチ Sbj_n を OFF とすると出力開放となるため，初めに Sbj_p を OFF とする。入力電
圧の大小関係が不明のため，この段階で Saj_p や Saj_n を ONとすると入力短絡となる場合が
ある。

2. ターンオフ後のデッドタイム Tdead_OF F の期間を空けて，iout_j の経路を確保するため，Saj_n

を ONとする。このとき Sbj_p が OFFであるため，入力短絡は発生しない。スイッチ Saj_n を
ON とする前に，Sbj_n を OFF とすると出力開放となる。入力電圧の大小関係が不明のため，
この段階で Saj_p を ONとすると入力短絡となる場合がある。

3. ターンオン後のデッドタイム Tdead_ON の期間を空けて，Sbj_n を OFF とする。このとき
Saj_n が ONであるため，出力開放は発生しない。入力電圧の大小関係が不明のため，この段階
で Saj_p を ONとすると入力短絡となる場合がある。

4. デッドタイム Tdead_OF F の期間を空けて，Saj_p を ON とする。出力電流 iout_j < 0 かつ
Sbj_n が OFFであれば，Saj_p の ON/OFF状態に関係なく入力短絡・出力開放は発生しない
ため，このスイッチングの後にデッドタイムは不要である。

2.5.2 電圧転流方式 [69, 70]

電圧転流方式は vin_a，vin_b の大小関係に応じて，転流シーケンスを決定する。この方式では，
vin_a，vin_b の大小関係を検出する必要があるが，iout_j の情報は不要となる。入力電圧 vin_a，vin_b

の大小関係の変化点近辺では，電圧検出の遅れなどにより入力短絡が発生するが，vin_a と vin_b の差
が小さいため IGBT を破壊するまでに至らないことが多い。電圧転流方式では，転流に要する時間は
2Tdead_ON + Tdead_OF F となる。

■vin_a > vin_b の場合（図 2.12c）

1. スイッチ Saj_p を ONとすると入力短絡となるため，初めに Saj_n を ONとする。出力電流の
極性が不明のため，この段階で Sbj_p や Sbj_n を OFFとすると出力開放となる場合がある。

2. デッドタイム Tdead_ON の期間を空けて，iout_j < 0の場合の経路が確保されているため，Sbj_n

を OFFとする。このとき Saj_n が ONであるため，出力開放は発生しない。スイッチ Sbj_n を
OFFとする前に，Saj_p を ONとすると入力短絡となる。出力電流の極性が不明のため，この
段階で Sbj_p を OFFとすると出力開放となる場合がある。

3. デッドタイム Tdead_OF F の期間を空けて，Saj_p を ONとする。このとき Sbj_n が OFFであ
るため，入力短絡は発生しない。出力電流の極性が不明のため，この段階で Sbj_p を OFFとす
ると出力開放となる場合がある。

4. デッドタイム Tdead_ON の期間を空けて，Sbj_p を OFFとする。入力電圧関係が vin_a > vin_b

かつ Saj_p が ONであれば，Sbj_p の ON/OFF状態に関係なく入力短絡・出力開放は発生しな
いため，このスイッチングの後にデッドタイムは不要である。

■vin_a < vin_b の場合（図 2.12d）

1. スイッチ Saj_n を ONとすると入力短絡となるため，初めに Saj_p を ONとする。出力電流の
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極性が不明のため，この段階で Sbj_n や Sbj_p を OFFとすると出力開放となる場合がある。
2. デッドタイム Tdead_ON の期間を空けて，iout_j < 0の場合の経路が確保されているため，Sbj_p

を OFFとする。このとき Saj_p が ONであるため，出力開放は発生しない。スイッチ Sbj_p を
OFFとする前に，Saj_n を ONとすると入力短絡となる。出力電流の極性が不明のため，この
段階で Sbj_n を OFFとすると出力開放となる場合がある。

3. デッドタイム Tdead_OF F の期間を空けて，Saj_n を ONとする。このとき Sbj_p が OFFであ
るため，入力短絡は発生しない。出力電流の極性が不明のため，この段階で Sbj_n を OFFとす
ると出力開放となる場合がある。

4. デッドタイム Tdead_ON の期間を空けて，Sbj_n をOFFとする。入力電圧関係が vin_a < vin_b

かつ Saj_n が ONであれば，Sbj_n の ON/OFF状態に関係なく入力短絡・出力開放は発生しな
いため，このスイッチングの後にデッドタイムは不要である。

2.6 周辺回路 [44, 62,71]

2.6.1 フィルタ回路
MCの入力電流と出力電圧には，MCのスイッチング周波数の整数倍の成分の高調波が重畳する。こ
れらのスイッチングに起因する高調波を除去するフィルタを，図 2.13のように，MC入出力側に接続す
る必要がある。MCの出力フィルタは出力電圧の高調波を除去して正弦波とするために使用され，MC
の出力は誘導性とする必要があるため，フィルタインダクタがMCの出力相に直列接続されるように構
成される。出力電圧高調波の負荷に与える影響が小さい場合には，出力フィルタは使用されない場合も
ある。MCの入力フィルタは入力電流の高調波が電源側に流出することを防ぐために用いられ，MCの
入力は誘導性とする必要があるため，フィルタコンデンサがMCの入力相間に接続されるように構成さ
れる。これらのフィルタ回路には LCローパスフィルタ回路がよく用いられる。

2.6.2 クランプ回路
MCはエネルギー貯蔵素子を持たないため，電源・負荷の故障やMCの制御系の不具合，MCのデバ
イスの破壊などによりMCの動作が停止すると，負荷回路に蓄えられているエネルギーを放出できず，
これらのエネルギーによりMC・電源・負荷を破壊する可能性がある。このような事故を防ぐために，
図 2.13に示すクランプ回路がMCに並列接続される。クランプ回路は非常時にクランプ回路のコンデ
ンサ CClamp にエネルギーを貯蔵して，クランプ回路の放電抵抗 RClamp によって回収したエネルギー
を熱エネルギーとして放出する。放電抵抗 RClamp に直列にスイッチを接続して，非常時にスイッチを
ONすることにより，非常時にのみエネルギーを放出することも可能である。クランプ回路の CClamp

と RClamp は，最悪の場合にどの程度のエネルギーを，どのくらいの時間で放出するかによって設計さ
れ，一般的に大きな容量の CClamp が必要となる。よって CClamp には，エネルギー密度の高い大容量
の電解コンデンサを用いることが多く，MCを用いた変換器の大型化・短寿命化の原因となる。
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2.7 まとめ
この章ではMCの概要とMCで用いられる変換原理・制御方法・パワー半導体デバイス・転流方式・
周辺回路などの要素技術を総括した。従来の AC/AC変換器と比較したとき，MCの利点は下記にまと
められる。

1. 変換段数が少なく，高効率である。
2. MCの内部にエネルギー貯蔵素子を持たないため，小型・長寿命となる。
3. 仮想 AC/DC/AC方式の制御方法では，従来の PWM整流器・インバータの制御方法をMCに
適用可能である。

4. AC/AC直接方式の制御方法では，スイッチングの自由度が高い。
5. 逆阻止 IGBTや双方向型の GaNデバイスを用いることで，導通損失を低減可能である。

一方でMCの実用化に際して，下記の問題点が挙げられる。

1. 三相入力MCでは，最大電圧利用率が 86.6%となり，電圧利用率が低い。
2. 仮想 AC/DC/AC方式の制御方法では，スイッチングの自由度が低い。
3. AC/AC直接方式の制御方法では，制御系が複雑となる。
4. 製造されている逆阻止 IGBTや双方向型の GaNデバイスの種類が少なく，入手性に乏しい。
5. スイッチングの制約により 4段階の転流シーケンスが必要であり，デッドタイムが長い。
6. 非常時にエネルギーを回収・放出する大容量の電解コンデンサを用いたクランプ回路が必要であ
り，変換器の大型化・短寿命化の原因となる。

vr

vs

vt

iu

iv

iw

MC

Clamp Circuit

CClamp

RClamp

MC Output FilterMC Input Filter

図 2.13: MC入出力フィルタ回路とクランプ回路
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また，多くのMC制御法は出力周波数に対して十分に高いスイッチング周波数を必要とするため，これ
らの制御法を絶縁型 AC-DC 変換器に使用される MC に適用すると，絶縁変圧器が大型となる。次章
以降ではこれらのMCの利点・欠点を考慮した上で，本章で説明したMCの基礎知識を応用して，MC
を絶縁型 AC/DC変換器に適用する方法を検討する。
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スイッチング周波数と等しい出力周波数
とする三相-高周波単相マトリックスコン
バータの制御法

絶縁型 AC-DC変換器に用いるMCには，絶縁変圧器の小型化のために，高周波出力のス
イッチングパターンが求められる。また，MCはMC出力電圧とMC入力電流を同時に制
御する必要がある。この章では絶縁型 AC-DC 変換器に使用する MC に対して，スイッチ
ング周波数と等しい出力周波数とするスイッチングパターンを検討して，このスイッチング
パターンを用いたMCの制御方法を提案する。提案するMCの制御法は任意の三相MC入
力電圧に対して，MC出力電流を矩形波に近似することによって，負荷 DC電圧（MC出力
電圧平均値）とMC入力電流（瞬時無効電力）を線形な制御方程式により制御する点に特長
がある。また，MC入力電流の空間ベクトル理論を用いて各スイッチングパターンの制御可
能範囲について検討する。本章の最後に，提案したスイッチングパターンと制御方法の妥当
性・有効性をシミュレーションにより確認する。

3.1 MCを用いた絶縁型 AC-DC変換器
3.1.1 MCを用いた絶縁型 AC-DC変換器の基本回路

MCを用いた絶縁型 AC-DC変換器の回路構成を図 3.1に示す。電源電圧 vin は実効値 Vin，角周波
数 ωin の三相平衡電圧として，次式で定義する。

vin =

vr

vs

vt

 =

 √
2Vin cos (ωint)√

2Vin cos
(
ωint− 2

3π
)

√
2Vin cos

(
ωint+ 2

3π
)
 (3.1)

電位の基準点は電源の中性点 Gとする。MCの入力には，MC入力電流のスイッチング周波数以上の
成分を除去する LCフィルタを接続する。MCの入力は r，s，t相の三相，出力は u，v 相の単相であ
り，入力 i相と出力 j 相を接続する双方向スイッチを Sij(i ∈ {r, s, t}, j ∈ {u, v})とする。MC出力の
相電圧を vj，線電流を ij とする。電源電流ベクトル iin，MC入力相電圧ベクトル vMC，MC入力線
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図 3.1: MCを用いた絶縁型 AC-DC変換器の基本回路

電流ベクトル iMC を次式で定義する。

iin =

iris
it

 , vMC =

vMC_r

vMC_s

vMC_t

 , iMC =

iMC_r

iMC_s

iMC_t

 (3.2)

電源電流の和をゼロとする。
ir + is + it = 0 (3.3)

MC出力電圧 vuv・電流 iuv を次式で定義する。

vuv = vu − vv (3.4)
iuv = iu = −iv (3.5)

MCの後段には 1次側から見た巻き数比が 1 : N の絶縁変圧器とダイオード整流器を接続する。ダイ
オード整流器の交流側 j 相と直流の正側を接続するダイオードを Djp，直流の負側を接続するダイオー
ドを Djn とする。MCの出力周波数はスイッチング周波数と等しいため，ダイオード整流器の出力に
はMC出力電圧のスイッチング周波数以上の成分を除去する LCフィルタを接続する。またMCの制
御周期は出力周期の半周期とする。

3.1.2 解析回路
図 3.1の回路の解析は複雑となるため，MC入力フィルタとMC出力側回路を電圧源や電流源に近似
することで，この回路を単純な等価回路に置換える。MC入力フィルタと DC部分のフィルタはスイッ
チング周波数以上の高調波電圧・電流を十分に減衰するものとして，これらの高調波の影響を無視する。

MC入力フィルタのインダクタについて，電源周波数成分のインピーダンスは小さいため，vin ≈ vMC

とする。絶縁変圧器を理想変圧器として，漏れインダクタンスと励磁インダクタンス，巻き線抵抗は無
視する。変圧器の 2次側には Nvuv の電圧が発生し， 1

N iuv の電流が流れる。
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MC入力フィルタのコンデンサに流れる電流ベクトルを iC とする。

iC = 3Cf
d

dt
vMC ≈ 3Cf

d

dt
vin = −3

√
2ωinCfVin

 sin (ωint)
sin
(
ωint− 2

3π
)

sin
(
ωint+ 2

3π
)
 (3.6)

ここで Cf は線間の入力フィルタコンデンサの容量である。MC入力部分の電流関係は次式で表され，
ωinCf が十分に小さいとき iC を無視できる。

iin = iMC + iC ≈ iMC (3.7)

DC部分のフィルタコンデンサ CDC は十分に大きく，DC部分の電圧 vDC と電流 iDC は交流成分が
ゼロの直流として，次式のように大文字で表現する。

vDC = VDC , iDC = IDC (3.8)

DC部分のフィルタインダクタンス LDC に流れる電流 irec には，IDC に加えて vuv の 2倍の周波数の
リプル電流が重畳する。大きなインダクタンスの LDC を用いることで，IDC に対してリプル電流を十
分に小さくできるため，irec ≈ IDC とする。また irec の電流連続モード（CCM: Continuous Current
Mode）のみを考え，電流不連続モード（DCM: Discontinuous Current Mode）は検討しない。ダイ
オード整流器は，絶縁変圧器の 2次側電圧が正のとき Dup と Dvn が順バイアス・Dvp と Dun は逆バ
イアスとなり，絶縁変圧器の 2次側電圧が負のとき Dvp と Dun が順バイアス・Dup と Dvn は逆バイ
アスとなる。絶縁変圧器の 2次側電圧がゼロのときには，十分に大きな LDC を仮定して，iuv は変化
しない。よってMC出力電流 iuv は次式で表される矩形波電流となる。

iuv =

{
NIDC vuv > 0
−NIDC vuv < 0

(3.9)

よって図 3.1の回路は，MC入力が式 (3.1)で示される vin の電圧源，MC出力が式 (3.9)で示され
る iuv の電流源である図 3.2の回路に置換えられる。

3.2 スイッチングパターン
3.2.1 MC入力電圧の対称性

MC入力電圧 vr，vs，vt の波形を，図 3.3に示すように，いつくかのセクタに分割する。12分割し
た場合の各セクタを①~⑫，6分割した場合の各セクタをⅠ~Ⅵと表記する。各相の電圧大小関係は異な
るが，MC入力電圧は 60 degごとに対称な波形となるため，MC入力相を電圧最大相（h相）・中間相
（m相）・最小相（l相）に分類して，スイッチングパターンとMC制御法を検討する。MC入力の h相，
m相，l 相の電圧と電流をそれぞれ vh と ih，vm と im，vl と il とする。セクタ①と②では vh = vr，
vm = vs，vl = vt である。

3.2.2 スイッチング周波数と等しい出力周波数とするスイッチングパターン
スイッチング周波数と等しいMC出力周波数とするために，下記の規則を与える。

1. 出力の前半周期と後半周期で，MC出力 u相と v 相のスイッチングパターンを入れ替える。つま
り，出力 u相に対して v 相のMC出力相電圧を 180 deg位相を遅らせる。
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図 3.2: MCを用いた絶縁型 AC-DC変換器の等価回路
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図 3.3: MC入力電圧とセクタ

2. 1出力周期の期間内で出力 u相と v 相それぞれに，入力相電圧最大相（h相），中間相（m相），
最小相（l 相）を 1回ずつ接続する。したがって各出力相について，1出力周期の間に h相→m

相→l相，または l相→m相→h相のどちらかの順に接続する必要がある*1。

上記の 2つの規則を満たすスイッチングパターンは 6種類のみとなる。これら 6種類のスイッチングパ
ターンを用いた場合のMCの出力電圧 vuv と出力電流 iuv，スイッチングパターンを図 3.4に示す。こ
こで ωout は出力角周波数である。スイッチング周波数は電源周波数より十分に高いため，MC入力電
圧は一定としている。各波形の上部には出力 u相と v 相それぞれに接続される入力相（h相，m相，l

*1 m 相→l 相→h 相などの順も考えられるが，出力電圧の位相の定義により接続する相の順番は変わるため，スイッチング
パターンに順番は関係しない（円順列）。最初に接続する相を変えればm相→l 相→h相は h相→m相→l 相と一緒であ
り，全てのパターンは h相→m相→l 相と l 相→m相→h相の 2種類に分類される。
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相のいずれかの相）を示している。いずれのパターンでも，出力の前半周期と後半周期で u相と v 相の
スイッチングパターンが入れ替わるだけでなく，各出力相は 1出力周期で 1回ずつ h相，m相，l相に
接続され，出力周波数はスイッチング周波数と等しくなる。全てのスイッチングパターンの出力半周期
において，ONしないスイッチが 2つずつある。そのため，MCの制御では 4つのスイッチの ON時間
を調整する。
スイッチングパターン 1，3，5は各出力相を h相→m相→l相の順に接続したパターンであり，出力

u相が l相から h相に転流する位相を基準としている。出力 u相において，スイッチングパターン 1は
前半周期では接続する入力相を切り替えず，後半周期で入力 h相→m相→l相を切り替える。スイッチ
ングパターン 3は前半・後半周期で 1度ずつ接続する入力相を切り替える。スイッチングパターン 5は
前半周期で入力 h相→m相→l相を切り替え，後半周期では接続する入力相を切り替えない。各スイッ
チングパターンにおいて，出力 v 相は u相に対して 180 deg位相がずれたパターンである。
スイッチングパターン 2，4，6は各出力相を l相→m相→h相の順に接続したパターンであり，出力

v 相が h相から l相に転流する位相を基準としている。出力 v 相において，スイッチングパターン 2は
前半周期では接続する入力相を切り替えず，後半周期で入力 l相→m相→h相を切り替える。スイッチ
ングパターン 4は前半・後半周期で 1度ずつ接続する入力相を切り替える。スイッチングパターン 6は
前半周期で入力 l相→m相→h相を切り替え，後半周期では接続する入力相を切り替えない。各スイッ
チングパターンにおいて，出力 u相は v 相に対して 180 deg位相がずれたパターンである。
図 3.4より，スイッチングパターン 1，5は入力m相に流れる電流 im > 0となり，スイッチングパ
ターン 2，6は im < 0となる。これに対してスイッチングパターン 3，4は出力 u相と v 相が m相に
接続される時間を調整することで，正負双方の im を実現可能である。また図 3.5に示すようにスイッ
チングパターン 3，4では，MC出力線間電圧 vuv を小さくするために出力 u相，v 相が入力m相に接
続する時間が長くすると，vuv の正の半周期と負の半周期の中央でゼロ電圧を出力する。

3.3 ON時間比率
出力周波数 fout = ωout/ (2π)に対して，制御周期 TC を出力周期の半周期（1/ (2fout)）とする。MC
の双方向スイッチ Sij の ON時間を tON_ij として，式 (2.9)と同様に，ON時間比率 ζij を次式で定義
する。

ζij = tON_ij

TC
(3.10)

ON時間比率 ζij はスイッチングの制約とMCの出力電圧・入力電流の制御条件から計算する。

3.3.1 スイッチング制約
MC の入力側電源短絡による過電流と MC の出力側誘導性負荷開放による過電圧を防止するため，

MC 出力の u 相と v 相のそれぞれに接続されるスイッチおいて，ON とするスイッチは必ず 1 つとし
て，他のスイッチは全て OFFとする必要がある。このスイッチング制約は式 (2.17)より，次式で表さ
れる。

ζru + ζsu + ζtu = 1 (3.11)
ζrv + ζsv + ζtv = 1 (3.12)
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図 3.4: スイッチングパターンとMC出力波形
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(b) 低出力電圧のスイッチングパターン 4

図 3.5: 入力m相に接続される時間が長いときのスイッチングパターン 3，4

表 3.1: 各スイッチングパターンのスイッチング制約式

スイッチング スイッチング制約 スイッチング制約
パターン （前半周期） （後半周期）

1 ζmu = 0, ζlu = 0 ζmv = 0, ζlv = 0
ζhu = 1, ζhv + ζmv + ζlv = 1 ζhu + ζmu + ζlu = 1, ζhv = 1

2 ζhv = 0, ζmv = 0 ζhu = 0, ζmu = 0
ζhu + ζmu + ζlu = 1, ζlv = 1 ζlu = 1, ζhv + ζmv + ζlv = 1

3 ζlu = 0, ζhv = 0 ζhu = 0, ζlv = 0
ζhu + ζmu = 1, ζmv + ζlv = 1 ζmu + ζlu = 1, ζhv + ζmv = 1

4 ζhu = 0, ζlv = 0 ζlu = 0, ζhv = 0
ζmu + ζlu = 1, ζhv + ζmv = 1 ζhu + ζmu = 1, ζmv + ζlv = 1

5 ζhv = 0, ζmv = 0 ζhu = 0, ζmu = 0
ζhu + ζmu + ζlu = 1, ζlv = 1 ζlu = 1, ζhv + ζmv + ζlv = 1

6 ζmu = 0, ζlu = 0 ζmv = 0, ζlv = 0
ζhu = 1, ζhv + ζmv + ζlv = 1 ζhu + ζmu + ζlu = 1, ζhv = 1

上式は入力相電圧最大相（h相），中間相（m相），最小相（l相）を用いて次式で表すこともできる。

ζhu + ζmu + ζlu = 1, ζhv + ζmv + ζlv = 1 (3.13)

全てのスイッチングパターンの出力半周期において ONしないスイッチが 2つずつあるため，各パター
ンごとのスイッチング制約は表 3.1で表される。
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3.3.2 平均MC出力電圧制御
制御周期 TC はスイッチング周期の半周期であり，電源電圧の周波数に対して十分に高いスイッチン
グ周波数として，式 (2.14)の PWMを出力電圧制御に適用する。制御周期 TC は電源周期に対して十
分に短いため，制御周期の期間で電源電圧 vr，vs，vt（vh，vm，vl）を一定値とする。出力 u相と v 相
の 1制御周期の平均電圧を v̄u，v̄v とする。[

v̄u

v̄v

]
=
[
ζru ζsu ζtu

ζrv ζsv ζtv

]vr

vs

vt

 =
[
ζhu ζmu ζlu

ζhv ζmv ζlv

]vh

vm

vl

 (3.14)

式 (3.4)より，MC出力電圧平均値 v̄uv は次式で得られる。

v̄uv = v̄u − v̄v

= (ζru − ζrv) vr + (ζsu − ζsv) vs + (ζtu − ζtv) vt (3.15)
= (ζhu − ζhv) vh + (ζmu − ζmv) vm + (ζlu − ζlv) vl (3.16)

MCの出力周波数を高周波とするため，v̄uv の指令値は 1制御周期ごとに極性を反転させる。あるMC
入力電圧の位相 ωintにおいて，MC出力電圧平均値 v̄uv の最大値 vuv_max は 1制御周期中に vh − vl

だけを出力した場合となり，MC入力電圧が式 (3.1)の三相平衡電圧のときには次式で得られる。

vuv_max = vh − vl =
√

6Vin cos
(
ωint+ π

6
− nπ

3

)
,

(2n− 1) π
6

≤ ωint+ π

6
< (2n+ 1) π

6
, n = 0,±1,±2, · · ·

(3.17)

よって 1入力周期で一定の v̄uv を出力するときのMC最大出力電圧 Vuv_max は次式で得られる。

Vuv_max = min (vuv_max) =
√

6Vin cos
(

±π

6

)
= 3

√
2

2
Vin (3.18)

上式より Vin = 200/
√

3である場合には，Vuv_max = 244.9 Vとなる。
出力 DC 部分のフィルタによりスイッチング周波数以上の成分は除去されるため，出力 DC 電圧は

MC出力電圧平均値に絶縁変圧器の巻き数比を乗じた値となる。

VDC = N |v̄uv| (3.19)

3.3.3 入力電流制御
瞬時電力ベクトルと入力電流指令ベクトル

MC入力側は三相であるため，空間ベクトル（SVM : Space Vector Modulation）理論を用いた解析
が有効である。rst座標系から αβ0座標系への変換行列 αβ0Crst は次式で与えられる。

αβ0Crst =
√

2
3

 1 − 1
2 − 1

2
0

√
3

2 −
√

3
21√

3
1√
3

1√
3

 (3.20)

三相平衡電圧を仮定しておりMC入力電圧の和はゼロであり，式 (3.3)よりMC入力電流の和はゼロ
であるため，零相を考慮する必要はない。そこで rstCαβ0 から 3行目を除去した，rst座標系から αβ
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座標系への変換行列 C を用いる。また αβ 座標系から rst座標系への変換行列を C−1 とする。

C =
√

2
3

[
1 − 1

2 − 1
2

0
√

3
2 −

√
3

2

]
, C−1 =

√
2
3

 1 0
− 1

2

√
3

2
− 1

2 −
√

3
2

 (3.21)

αβ 座標系でのMC入力電圧ベクトルと電流ベクトルをそれぞれ vin_αβ，vin_αβ とする。

vin_αβ =
[
vα

vβ

]
= Cvin, iin_αβ =

[
iα
iβ

]
= Ciin (3.22)

MC入力電圧ベクトル vin_αβ の軌跡を図 3.6に示す。MC入力電圧ベクトル vin_αβ は円を描く軌跡
となり，各セクタは図 3.3に対応する。

MC入力の瞬時有効電力 pin と瞬時無効電力 qin を次式で定義する [72–75]。

pin = vαiα + vβiβ　 (3.23)
qin = −vβiα + vαiβ (3.24)

瞬時有効電力 pin はMC入力電圧ベクトル vin（vin_αβ）と入力電流ベクトル iin（iin_αβ）の内積で
表せる。一方で，瞬時無効電力 qin は αβ0座標系の入力電圧ベクトル αβ0Crstvin と入力電流ベクトル
αβ0Crstvin の外積の零相成分と等しい [75]。変換行列 αβ0Crst は絶対変換（電力不変変換）であるた
め，αβ0Crstvin と αβ0Crstvin の外積ベクトルおよび，vin と iin の外積ベクトルは同一のベクトル
となる。rst座標系の vin と iin の零相成分をゼロとしているため，vin と iin の外積ベクトルは αβ

平面に対して垂直となる。よって vin と iin の外積ベクトルのノルムは，αβ0Crstvin と αβ0Crstvin

の外積の零相成分に等しい。したがって，pin と qin は vin と iin を用いて次式で表される。

pin = vin · iin (3.25)

qin =

{
||vin × iin| |

(
vinは iinより遅れ

)
− ||vin × iin| |

(
vinは iinより進み

) (3.26)

そこで，瞬時電力ベクトル pin を次式で定義する。

pin =
[
pin

qin

]
=
[
vα vβ

−vβ vα

]
iin_αβ =

[
vα vβ

−vβ vα

] [
iα
iβ

]
(3.27)

上式からMC入力電流の指令ベクトル i∗
in は次式で与えられる。

i∗
in = C−1

[
vα vβ

−vβ vα

]−1

pin (3.28)

上式に式 (3.1)，(3.22)を代入して整理することで，次式を得る。

i∗
in =

√
2 · 1

Vin

pin

3

 cos (ωint)
cos
(
ωint− 2

3π
)

cos
(
ωint+ 2

3π
)
+ qin

3

 sin (ωint)
sin
(
ωint− 2

3π
)

sin
(
ωint+ 2

3π
)
 (3.29)

上式の右辺第 1項は vin と同相であり，i∗
in の有効電流成分を表す。一方で，右辺第 2項は i∗

in の無効
電流成分である。よって pin と qin の比率を変化させることで，i∗

in の位相を調整可能であり，MC入
力力率を制御できる。変圧器や変換器の損失を無視すると，絶縁型 AC-DC変換器の入出力電力は等し
い。

pin = VdcIdc = Nv̄uvIdc (3.30)
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図 3.6: αβ 座標系のMC入力電圧ベクトル
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図 3.7: スイッチングパターン 1の入力電流波形

したがって，pin は出力電圧制御により調整されるが，瞬時無効電力 qin はMCの入力電流制御により
任意の値に制御可能である。一般的には電源容量を最小化とするために電源力率を 1とすることから，
qin = 0として vin と iin を同相とする。

入力電流の PWM
MC 入力電流を式 (2.11) で表される PWM により制御するためには，制御周期の期間内に MC 出
力電流 iuv が一定でなければならない。出力電流 iuv は矩形波であり，前半周期で vuv > 0 のとき
iuv = NIdc で一定となり，後半周期で vuv < 0のとき iuv = −NIdc で一定となる。よって，制御周期
内で iuv を一定と近似して，次式で示す線形式によりMC入力電流の平均ベクトル īin を制御可能であ
る。

īin =

īrīs
īt

 =

ζru ζrv

ζsu ζsv

ζtu ζtv

[iu
iv

]
=

ζru ζrv

ζsu ζsv

ζtu ζtv

[ NIdc

−NIdc

]
=

(ζru − ζrv)NIdc

(ζsu − ζsv)NIdc

(ζtu − ζtv)NIdc

 (3.31)

上式から īin = i∗
in として，入力電流制御の式が得られる。入力電圧ベクトルがセクタ①に存在すると

き，スイッチングパターン 1を用いた場合の出力波形と入力電流波形を図 3.7に示す。各相の入力電流
は ON時間比率 ζij に比例することが確認できる。出力電圧 vuv = 0の場合にはどの入力相にも電流は
流れない。MCの入力電流制御では瞬時無効電力 qin のみを制御するため，式 (3.26)より次式を考慮す
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図 3.8: 入力電流の空間ベクトル
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図 3.9: スイッチングパターン 1 の電流ベクトル
（vr > 0 > vs > vt）

ればよい。

qin =

{∣∣|vin × īin

∣∣ | (
vinは iinより遅れ

)
−
∣∣|vin × īin

∣∣ | (
vinは iinより進み

)
= 1√

3
{

(vs − vt) īr + (vt − vr) īs + (vr − vs) īt
}

(3.32)

= NIdc√
3

{(vs − vt) (ζru − ζrv) + (vt − vr) (ζsu − ζsv) + (vr − vs) (ζtu − ζtv)} (3.33)

(3.34)

スイッチングパターンとMC入力電流空間ベクトル
MC のスイッチングパターンにより iuv の概形が異なるだけでなく，入力電流の制御範囲が変化す
る。スイッチングパターンとMC入力電流の制御範囲を明らかにするために，SVM理論により瞬時の
MC入力電流を解析する。

MC 出力電流 iuv > 0 の場合の MC 入力電流ベクトル空間を図 3.8 に示す。MC 入力電流は，MC
のスイッチング状態に応じて，9個の電流状態ベクトル Ixy (x, y ∈ {r, s, t})を取り得る。各ベクトル
の下付き文字 x は出力 u 相に接続される入力相であり，y は出力 v 相に接続される入力相である。各
ベクトルの横に ONするスイッチを示しており，他のスイッチは全て OFF状態である。MC出力電流
iuv < 0の場合に，Irt, Ist, Isr, Itr, Its, Irs は 180 deg回転する。MC出力電流 iuv は振幅 NIDC の
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矩形波であるため，iuv > 0の場合の Ixy を rst座標系で表したベクトル rstIxy は次式で表される。

rstIrt =

 NIDC

0
−NIDC

 , rstIst =

 0
NIDC

−NIDC

 , rstIsr =

−NIDC

NIDC

0


rstItr =

−NIDC

0
NIDC

 , rstIts =

 0
−NIDC

NIDC

 , rstIrs =

 NIDC

−NIDC

0


rstIrr =

0
0
0

 , rstIss =

0
0
0

 , rstItt =

0
0
0

 ,
(3.35)

状態ベクトル Irr，Iss，Itt はMC出力相を短絡した状態を表すゼロベクトルである。制御周期 TC に
対して各入力電流ベクトル Ixy を入力する時間を txy とするとき，時間比率 dxy を次式で定義する。

dxy = txy

TC
(3.36)

各ベクトル Ixy は時間に依存せず一定であるため，選択した状態ベクトルの 1制御周期の平均ベクトル
īin は次式に示す線形式で表され，このベクトルがMC入力電流指令ベクトル i∗

in と一致するように制
御される。

īin = i∗
in =

∑
x,y∈{r,s,t}

dxy
rstIxy (3.37)

MC入力電圧ベクトル vin_αβ がセクタ①（vr > 0 > vs > vt）に存在する場合にスイッチングパター
ン 1を適用したときの，出力波形と用いる電流ベクトル，入力比率 dxy を図 3.9に示す。式 (3.36)で定
義される電流ベクトルの入力比率 dxy は，次式を用いて式 (3.10)で定義されるスイッチ Sij の ON時
間比率 ζij に変換可能である。

ζiu =
∑

y∈{r,s,t}

diy, ζiv =
∑

x∈{r,s,t}

dxi (i ∈ {r, s, t}) (3.38)

図 3.10は，MC入力電圧ベクトル vin_αβがセクタ①（vr > 0 > vs > vt）または②（vr > vs > 0 > vt）
に存在するときの，各スイッチングパターンの入力電流の制御範囲を αβ 座標上で表した図である。入
力電流の制御範囲は各図の網掛け部分であり，黒色のベクトルがスイッチングパターンで用いる電流ベ
クトルである。灰色のベクトルはそのスイッチングパターンでは使用しない。スイッチングパターン 1
と 6，2と 5，3と 4はそれぞれ同じ入力電流の制御範囲を持つ。
電源力率を 1に制御する場合，vin_αβ と iinαβ の位相は等しい。よって，vin_αβ がセクタ①に存
在し，入力中間電圧 vm < 0となるとき，im < 0を入力可能なスイッチングパターン 1，3，4，6は入
力電流の制御範囲に i∗

in を含み，スイッチングパターン 2，5は入力電流の制御範囲に i∗
in を含まない。

一方で，vin_αβ がセクタ②に存在し，入力中間電圧 vm > 0となるとき，im > 0を入力可能なスイッ
チングパターン 2，3，4，5 は入力電流の制御範囲に i∗

in を含み，スイッチングパターン 1，6 は入力
電流の制御範囲に i∗

in を含まない。入力電圧の対称性から他のセクタでも同様に解析可能である。した
がって，スイッチングパターン 3，4は全てのセクタで電源力率を 1とする入力電流を実現可能である。
他のスイッチングパターンを用いる場合には，vm < 0となる奇数のセクタではスイッチングパターン
1か 6を，vm > 0となる偶数のセクタではスイッチングパターン 2か 5を用いることで，電源力率を 1
とする入力電流を実現可能である。
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(e) スイッチングパターン 3，4
（vin_αβ がセクタ①に存在する場合）
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(f) スイッチングパターン 3，4
（vin_αβ がセクタ②に存在する場合）

図 3.10: スイッチングパターンごとの入力電流の制御範囲
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3.3.4 制御方程式
式 (3.11)，(3.12)，(3.15)，(3.33)より，スイッチング制約を考慮したMCの平均出力電圧制御・入
力電流（瞬時無効電力）制御の線形な制御方程式が得られる。


1
1
v̄uv√
3qin

NIDC

 =


1 1 1 0 0 0
0 0 0 1 1 1
vr vs vt −vr −vs −vt

(es − et) (et − er) (er − es) − (es − et) − (et − er) − (er − es)



ζru

ζsu

ζtu

ζrv

ζsv

ζtv


(3.39)

MC入力電圧 vr，vs，vt は電圧センサにより検出した値を用い，v̄uv と qin は所望の値を与える。巻き
数比 N と DC電流 IDC は既知とする。上式は ζij についての 6変数 4式の線形方程式であり，方程式
の数に対して変数が多いためこの方程式を解くことができない。一方で，スイッチング周波数と等しい
出力周波数とするスイッチングパターンを実現するために，表 3.1に示したように，2つの ON時間比
率をゼロとする。例えばスイッチングパターン 1で vin がセクタ①にある（er > 0 > es > et）場合，
表 3.1より前半周期では ζsu = 0，ζtu = 0，後半周期では ζsv = 0，ζtv = 0とする。よってどのスイッ
チングパターンを用いた場合でも，2つの時間比率をゼロとするため，式 (3.39)は 4変数 4式の線形方
程式となり，制御に必要な ON時間比率を求めることができる。
この章の初めに式 (3.1)により，電源電圧を三相平衡電圧と仮定したが，式 (3.39)は任意の vr，vs，

vt についての制御方程式となる。したがってこの制御方法は任意の三相入力電圧についても成立する。

3.4 三角波比較法を用いたゲート信号の生成
制御法方程式を解くことで得られる ON 時間比率から時刻 t にどのスイッチを ON するかを示す

PWM信号を生成して，PWM信号を基にゲート信号をMCに出力する。図 3.11に PWM信号を生成
するためのシステム構成を示す。MC入力電圧 vr，vs，vt は電圧センサにより検出して，検出した電圧
値および設定された平均MC出力電圧 v̄uv と瞬時無効電力 qin の指令値から式 (3.39)の制御方程式を
解き，制御に必要な ON時間比率を得る。ON時間比率から，三角波比較法を用いて各スイッチの ON
時間を決定して，スイッチングパターンセレクタにより PWM信号を生成する。スイッチングパターン
セレクタは入力電圧の大小関係の情報を必要とするため，入力電圧位相 ωintをスイッチングパターン
セレクタに入力する。得られる PWM信号から各双方向のスイッチのゲート信号を生成する。

MC 入力電圧の大小関係が vr > 0 > vs > vt でスイッチングパターン 1 を用いる場合の，三角波
比較法による PWM 信号生成方法を図 3.12 に示す。三角波 vcarrier は出力周波数と同じ周波数であ
る。前半周期では各 ON時間比率の値が三角波 vcarrier より大きくなるとき，順に対応するスイッチを
ON とする。スイッチングパターン 1 の前半周期では，出力 u 相は ζru = ζhu = 1，ζsu = ζmu = 0，
ζtu = ζlu = 0であり，Sru のみ ON状態とする。後半周期では各 ON時間比率の値が三角波 vcarrier

より小さくなるとき，順に対応するスイッチを ONとする。スイッチングパターン 1の後半周期では，
出力 u 相は最初に Sru を ON 状態とする。次に vcarrier < ζsu + ζtu となると，Ssu を ON 状態とす
る。次に vcarrier < ζtu となると，Stu を ON状態とする。出力 v 相や他のスイッチングパターンでも
同様に PWM信号を生成する。
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図 3.11: PWM信号生成システム
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(b) 後半周期

図 3.12: スイッチングパターン 1を用いた場合の出力 u相の三角波比較（vr > 0 > vs > vt）

3.5 シミュレーション
スイッチング周波数と等しい出力周波数とするスイッチングパターンの有効性を，シミュレーション
を用いて確認する。シミュレーションでは制御方程式により出力 DC電圧 vDC と瞬時無効電力 qin が
制御可能であることも評価する。シミュレーションのソフトウェアには，PowerSim社製の PSIMを用
いる。なお，この章では 6つのスイッチングパターンを検討したが，それぞれのスイッチングパターン
の比較は次章で検討するソフトスイッチングの条件を考慮して行うこととして，このシミュレーショ
ンでは全てのMC入力電圧位相でMC入力力率を 1とすることが可能なスイッチングパターン 3を用
いる。
シミュレーション回路を図 3.13に，シミュレーション上の各パラメータを表 3.2に示す*2。シミュ

*2 電気回路理論では，1 周期平均の有効電力にワット（W）を，皮相電力にボルトアンペア（VA）を，無効電力にバール
（var）を用いる。本論文では瞬時電圧ベクトルと瞬時電流ベクトルの外積のノルムで定義される瞬時無効電力の単位に
ワット（W）を用いる。
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表 3.2: シミュレーション条件

パラメータ名 変数 パラメータ値
電源周波数 fin 50 Hz

電源電圧実効値 Vin 163 V
絶縁変圧器の巻き数比 1 : N 1 : 1.45

出力 DCフィルタインダクタ LDC 650 µH
出力 DCフィルタコンデンサ CDC 40 µF

ダンピング抵抗 RDC_damp 1.0 Ω
出力 DC負荷 pDC 2.0 kW

平均MC出力電圧指令値 |v̄uv| 244 V，100 V
負荷電流 IDC 5.65 A，13.79 A

瞬時無効電力指令値 qin 0 W

レーション回路の双方向スイッチ・変圧器・ダイオードは理想的な特性であり，負荷は定電流源とす
る。電源周波数は 50 Hzとして，スイッチング周波数は 10 kHzとする。出力 DC部分の LDC と CDC

で構成される LC フィルタはカットオフ周波数が 1 kHz であり，共振による振動を抑制するために，
CDC に直列にダンピング抵抗 RDC_damp を挿入する。MC出力電圧平均値 |v̄uv|の指令値は最大出力
の 244 Vと 100 Vとする。どちらの |v̄uv|のシミュレーションでも出力 DC負荷は 2 kWとして，シ
ミュレーションごとに負荷電流を変化させる。また三相電源を平衡三相正弦波電圧と fin の 5 倍周波
数の高調波を含む不平衡三相電圧とした場合のシミュレーションを行った。 シミュレーション結果を
図 3.14–3.20と表 3.3，3.4に示す。
図 3.14，3.15に高MC出力電圧（v̄uv=244 V）時の各部波形とMC入力三相電圧・電流を示す。上

DC
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Three-phase
Grid

50 Hz

1 : N

vu
vs

vt

LDC

CDC

vr

G

vv

vuv

iu

iv

iuv
irec

iDC=IDC

vDC

Dup Dvp

Dun Dvn

Sru Ssu Stu

Srv Ssv Stv

ir

is

it RDC_damp

図 3.13: シミュレーション回路
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(b) MC入力電圧と電流

図 3.14: 三相平衡正弦波電圧源・高 MC 出力電
圧の場合のシミュレーション結果
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vDC
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(a) MC入出力電圧・DC電圧 vDC・LDC 電流 irec

vrf
vsf

vtf

irf isf itf

(b) MC入力電圧と電流

図 3.15: ひずみを含む三相不平衡電圧源・高MC
出力電圧の場合の場合のシミュレーション結果
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(a) MC入出力電圧・DC電圧 vDC・LDC 電流 irec

vrf vsf vtf

irf isf itf

(b) MC入力電圧と電流

図 3.16: 三相平衡正弦波電圧源・低 MC 出力電
圧の場合のシミュレーション結果
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図 3.17: ひずみを含む三相不平衡電圧源・低MC
出力電圧の場合の場合のシミュレーション結果
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pin
qin

(a) 三相平衡正弦波電圧源・高MC出力電圧

pin
qin

(b) ひずみを含む三相不平衡電圧源・高MC出力電圧

pin
qin

(c) 三相正弦波電圧源・低MC出力電圧

pin
qin

(d) ひずみを含む三相不平衡電圧源・低MC出力電圧

図 3.18: 瞬時有効電力 pin と瞬時無効電力 qin の波形

側の図より，MC入力電圧のひずみの有無に関わらず，MC出力電圧平均値を一定とするMCの PWM
により，出力 DC電圧 vDC をほぼ一定としている。出力 DCフィルタインダクタ LDC に流れる電流
irec にはリプルが含まれるが，1入力周期の平均値はほぼ一定となっている。電流 irec はゼロとなる瞬
間がなく，CCMで動作している。MC入力電流 ii（i = r, s, t）にはスイッチング周波数の整数倍の成
分が含まれるため，下側の図には ii をカットオフ周波数 1 kHzの 2次ローパスフィルタによりフィル
タリングした電流波形 iif を示している。電圧波形 vif は，ローパスフィルタの影響を考慮した上で，
MC入力電流 ii とMC入力電圧 vi の位相を比較するために，vi を同様にフィルタリングした電圧波形
である。図 3.14b，3.15bのいずれの波形も，MC入力電圧の位相に対してMC入力電流は同相となっ
ており，瞬時無効電力をゼロに制御することにより，MC入力力率を 1としている。よってMC入力電
圧がひずんでいる場合にも，式 (3.39)のMC出力電圧制御とMC入力電流制御が有効であることを確
認できる。
図 3.16，3.17に低MC出力電圧（v̄uv=100 V）時の各部波形とMC入力三相電圧・電流を示す。高

MC出力電圧の場合と同様に，MC入力電圧のひずみの有無に関わらず，出力DC電圧 vDC をほぼ一定
としている。出力 DC負荷を一定としているため，irec は高MC出力電圧の場合よりも大きく，CCM
で動作している。電流 irec にはリプルが含まれるが，平均値はほぼ一定となっている。下側の図より
vif と iif はほぼ同相であり，MC入力電流制御が有効であることが確認できる。高MC出力電圧の場
合と比較して，MC入力電流 iif はひずんでいる。これは高MC出力電圧の場合よりも irec が大きいた
め，MC出力電流 iuv の振幅の変化が大きく，iuv を振幅一定の矩形波と近似しているMC入力電流制
御の誤差が大きくなったためであると考えられる。
図 3.18に，式 (3.26)に基づいて，vif と iif を用いて計算した瞬時有効電力 pin と瞬時無効電力 qin

の波形を示す。いずれの図においても，pin を 2 kWでほぼ一定としており，pin を調整するMCの出力
電圧平均値制御が有効であることが分かる。一方で高MC出力電圧の場合よりも，低MC出力電圧の
場合の方が qin の誤差が大きい。低MC出力電圧の場合に qin の誤差が大きいために，図 3.15のMC
入力電流よりも 3.17の電流の方がひずんでいると考えられる。よってMC入力電流制御は大きな irec

になるほどに誤差が大きくなる。誤差を小さくするためには，irec のリプルを小さくするために，LDC

— 45 —



MCを用いた絶縁型 AC-DC変換器に関する研究 小高 渉

表 3.3: 高MC出力電圧の 1入力周期のシミュレーション結果

パラメータ名 三相正弦波電圧源　 ひずみを含む三相不平衡電圧源
出力 DC平均電圧 353.75 V 353.75 V

出力 DC電圧のリプル幅 3.67 V 3.73 V
電流 irec の平均値 5.65 A 5.65 A
電流 irec のリプル幅 3.27 A 3.33 A
電力 pin の平均値 1999.7 W 1999.7 W
電力 pin のリプル幅 34.6 W 37.9 W
電力 qin の平均値 -0.35 W -0.44 W
電力 qin のリプル幅 175.9 W 165.0 W

表 3.4: 低MC出力電圧の 1入力周期のシミュレーション結果

パラメータ名 三相正弦波電圧源　 ひずみを含む三相不平衡電圧源
出力 DC平均電圧 144.95 V 144.95 V

出力 DC電圧のリプル幅 7.27 V 7.13 V
電流 irec の平均値 13.79 A 13.79 A
電流 irec のリプル幅 6.66 A 6.66 A
電力 pin の平均値 2002.4 W 2002.4 W
電力 pin のリプル幅 40.8 W 34.2 W
電力 qin の平均値 -2.75 W -5.02 W
電力 qin のリプル幅 549.4 W 482.4 W

のインダクタンスを大きくすればよい。
表 3.3，3.4に 1入力周期に対する各波形の平均値とリプル幅（Peak-to-Peak値）を示す。いずれの
シミュレーションでも，出力 DC電圧 vDC = Nv̄uv と瞬時有効電力 pin はほぼ指令値通りに制御され
ている。さらに vDC，pin は平均値に対してリプル幅が十分に小さく，ほぼ一定となっている。出力
DCインダクタ電流 irec と瞬時無効電力 qin は，平均値はほぼ指令値通りになっているが，リプル幅が
大きい。特に低MC出力電圧の場合に，irec と qin のリプル幅が大きく，高MC出力電圧の場合よりも
MC入力電流制御の誤差が大きいことがわかる。一方で qin の値は pin よりも十分に小さく，式 (3.29)
より，MC入力電流に無効電流成分がほとんど含ないことが分かる。したがってMC入力電流制御によ
りMC入力力率をほぼ 1に制御可能である。

MCの電源を三相正弦波電圧源として，図 3.19，3.20に高・低MC出力電圧それぞれの場合のMC
出力電圧 vuv・電流 iuv とスイッチング関数 sij の波形を示す。図 3.19 の vuv，iuv を，図 3.4c の高
MC出力電圧の場合のスイッチングパターン 3の理論波形と比較して，ほぼ同じ波形となっており，検
討したスイッチング周波数と等しい出力周波数とするスイッチングパターンを用いた MC 制御法が有
効であることが確認できる。同様に，図 3.20 の vuv，iuv を，図 3.5a の低 MC 出力電圧の場合のス
イッチングパターン 3 の理論波形と比較して，vuv はほぼ同じ波形となっているが，シミュレーショ
ンでの iuv の振幅は大きく変化しており，この誤差によりMC入力電流がひずんでいると考えられる。
図 3.19，3.20のいずれのスイッチング関数も vuv と同じ周期となっており，スイッチング周波数と等
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vuv
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(a) 0.0 ms ≤ t ≤ 0.4 ms
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iuv

(b) 1.4 ms ≤ t ≤ 1.8 ms

図 3.19: 三相正弦波電圧源・高MC出力電圧の場合のMC出力電圧・電流とスイッチング関数の波形
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(b) 1.4 ms ≤ t ≤ 1.8 ms

図 3.20: 三相正弦波電圧源・低MC出力電圧の場合のMC出力電圧・電流とスイッチング関数の波形
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しい出力周波数とするスイッチングパターンを実現している。

3.6 まとめ
この章では絶縁型 AC-DC 変換器に使用する MC の，スイッチング周波数と等しい出力周波数とす
るスイッチングパターンを検討して，このスイッチングパターンを用いたMCの制御方法を提案した。
提案法は任意の三相MC入力電圧に対して，MC出力電流を矩形波に近似することによって，負荷 DC
電圧（MC出力電圧平均値）とMC入力電流（瞬時無効電力）を線形な制御方程式により制御する。簡
素な制御システムにより実現可能な制御法であり，安価な制御 IC（Integrated Circuit）を用いてリア
ルタイムにMC出力電圧平均値と瞬時無効電力を制御できる点に特長がある。また，MC入力電流の空
間ベクトル理論を用いて各スイッチングパターンの制御可能範囲について検討した。提案したスイッチ
ングパターンと制御方法の妥当性・有効性をシミュレーションにより確認した。シミュレーション結果
より，出力 DC負荷によらずMC出力電圧平均値は高精度に制御可能であることを確認した。MC出
力電流 iuv の理論と実波形との誤差により，MC入力電流がひずむことを確認した。提案法はMC出力
電流 iuv の振幅が変化する場合でも，MC入力の瞬時無効電力はほぼゼロに制御した。
絶縁型 AC-DC 変換器や絶縁型 DC-DC 変換器を構成する高周波出力を行う電力変換器の損失はス
イッチングによる損失（スイッチング損失）が支配的となる。スイッチング損失はスイッチング周波数
に比例して大きくなり，損失の増大によりヒートシンクの大型化，強制空冷・水冷システムの追加など
により，変換器の体積が増加する。この章で提案したMC制御方法ではスイッチング損失について未検
討であり，受動部品の小型化のために高スイッチング周波数とした場合，スイッチング損失が増大して
変換器の体積が増加する点に問題がある。絶縁型 AC-DC変換器や絶縁型 DC-DC変換器の高周波出力
を行う電力変換器では，一般的にスイッチング損失を理論上ゼロとするソフトスイッチング技術を適用
する。そこで，次章では検討したスイッチング周波数と等しい出力周波数とするスイッチングパターン
を用いたMC制御法にソフトスイッチング技術を適用する方法を検討する。
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ソフトスイッチングが可能な三相-高周波
単相マトリックスコンバータの固定周波
数制御法

この章では，スイッチング損失を理論上ゼロとするソフトスイッチング技術を，スイッチ
ング周波数と等しい出力周波数とする絶縁型 AC-DC 変換器に用いる MC 制御法に適用す
る。MC の転流シーケンスにおいて，双方向スイッチに並列にスナバコンデンサを接続し
て，スナバコンデンサの充放電を利用することで，全てのスイッチングをソフトスイッチン
グとする。MC後段に LC共振回路を接続して，MC出力周波数を適切に設定することで，
全ての入力電圧位相においてソフトスイッチング条件を満足するMC出力電流 iuv を実現す
る。ソフトスイッチングのために追加した LC共振回路により，iuv はほぼ正弦波となるた
め，前章で検討した iuv を矩形波で近似した線形制御法では，iuv の近似誤差が大きく，MC
入力電流が大きくひずむことが予想される。そこで iuv を正弦波として変圧器後段を線形負
荷に近似した回路モデルを用いた，固定MC出力周波数の出力 DC電圧・入力瞬時無効電力
制御法を検討する。スイッチング周波数と等しい出力周波数とするスイッチングパターンに
検討した制御法を適用した場合の解析により，各スイッチングパターンを比較して，正弦波
の MC入力電流を実現して，最大の出力 DC電圧とするスイッチングパターンの組み合わ
せを検討する。本章の最後に，提案した制御方法の妥当性・有効性をシミュレーションによ
り確認する。

4.1 スイッチング損失
4.1.1 電力変換器の損失
パワーエレクトロニクスにおいて，電力変換器の動作解析に理想スイッチを用いる。しかし，実際の
電力変換器に用いられるパワー半導体デバイスを用いたスイッチと理想スイッチは表 4.1に示す差異が
ある。図 4.1に理想スイッチの電圧 vsw_ideal，電流 isw_ideal，損失 psw_ideal = vsw_idealisw_ideal と
パワー半導体デバイスのスイッチの電圧 vsw_act，電流 isw_act，損失 psw_act = vsw_idealisw_ideal の
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表 4.1: 理想スイッチとパワー半導体デバイスを用いたスイッチの違い

理想スイッチ パワー半導体デバイスを用いたスイッチ
ON状態 スイッチに印加される電圧はゼロ スイッチに残留電圧が印加
OFF状態 スイッチに流れる電流はゼロ スイッチに漏れ電流が存在

ON/OFFの切替時間 ゼロ ターンオン時間・ターンオフ時間が存在
損失 ゼロ 定常損失・スイッチング損失が存在

vsw_idealisw_ideal

vsw_actisw_act

psw_ideal

psw_act

OFF-State Loss

Swiching Loss Condution Loss

OFF-State ON-State

OFF-State ON-State

図 4.1: スイッチ両端電圧，スイッチ電流，スイッチ損失概形

概形を示す。理想スイッチは ON状態でスイッチ両端電圧はゼロ，OFF状態でスイッチに流れる電流
はゼロとなるため，ONと OFFの状態のときに損失は発生しない。さらに，スイッチの ON/OFFの
切替時間がゼロであり，スイッチング時に損失は発生しない。一方で，パワー半導体デバイスのスイッ
チは ON 状態でスイッチ両端に残留電圧が印加され，ON 損失（導通損失）が発生する。スイッチが
OFF状態では，スイッチに漏れ電流が流れ，OFF損失が発生する*1。ON損失と OFF損失の和を定
常損失と呼ぶ。さらに，パワー半導体デバイスのスイッチは ON/OFF切替時に，ゲート信号が High
レベルとなってからデバイスが完全に ON状態になるまでに時間（ターンオン時間）を要し，ゲート信
号が Lowレベルとなってからデバイスが完全に OFF状態になるまでに時間（ターンオフ時間）が必要
となる。よって図 4.1の psw_act のように，ON/OFF切替（スイッチング）時に損失が発生し，この
損失をスイッチング損失と呼ぶ。一般的に，ON時にスイッチに流れる電流を Isw 一定，OFF時にス
イッチ両端に印加される電圧を Vsw 一定として，スイッチング時の電圧・電流変化を直線で近似したと
き，ターンオン時間を Tr，ターンオフ時間を Tf，スイッチング周波数を fsw とするとスイッチング損
失 Psw は次式で概算される。

Psw = VswIsw

6
(Tr + Tf ) × fsw (4.1)

よってスイッチング損失はスイッチング周波数に比例する。

*1 一般的に，ON損失に対して OFF損失は非常に小さいため，OFF損失を考慮しないことが多い。
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4.1.2 ハードスイッチングとソフトスイッチング
絶縁型 AC-DC 変換器や絶縁型 DC-DC 変換器に用いる高周波出力の電力変換器には，絶縁変圧器
などの受動部品の小型化のために，スイッチング周波数の高周波化が求められいる。しかし式 4.1 よ
り，スイッチング損失はスイッチング周波数に比例するため，これらの電力変換器では大きなスイッ
チング損失が発生する。そこで，スイッチング損失を抑制する方法として，これらの電力変換器には
ソフトスイッチング技術が適用される [76, 77]。ソフトスイッチングは共振回路などを利用して，意
図的にスイッチ両端の電圧またはスイッチに流れる電流がゼロ状態のときにスイッチングを行うこと
で，スイッチング損失を理論上ゼロとする手法である。特に，スイッチ両端の電圧がゼロのときのス
イッチングを Zero-Voltage-Switching（ZVS），スイッチに流れる電流がゼロのときのスイッチングを
Zero-Current-Switching（ZCS）と呼ぶ。ソフトスイッチングに対して，スイッチング損失を伴うスイッ
チングをハードスイッチングと呼ぶ。絶縁型 AC-DC変換器や絶縁型 DC-DC変換器では，変圧器の漏
れインダクタンスを利用してソフトスイッチングを行う Phase-Shift（PS）方式・Dual-Active-Bridge
（DAB）方式 [78–82]と，共振回路を用いてソフトスイッチングを行う共振方式 [83–87]が主に用いら
れる。PS方式や DAB方式では変圧器に定常的な直流電流が流れるため，変圧器が大型となる。そこ
で，この論文ではMCへの共振方式のソフトスイッチング技術の適用を検討する。

4.2 ソフトスイッチングが可能なMCを用いた絶縁型 AC-DC変換器
LC直列共振回路を利用したソフトスイッチングが可能なMCを用いた絶縁型 AC-DC変換器の回路
構成を図 4.2に示す。前章と同様に，MC入力フィルタとMC入力電流のスイッチング周波数以上の成
分の影響は無視する。MCは 6つの双方向スイッチ Sij(i ∈ {r, s, t}, j ∈ {u, v})により構成され，各双
方向スイッチはMC入力側からMC出力側の電流を制御する IGBTSij_p とMC出力側からMC入力
側の電流を制御する IGBTを Sij_n の逆直列接続にスナバコンデンサ Cij を並列接続した構成とする。
全てのスナバコンデンサの Cij は同じ容量値 Csnubber とする。MCの転流方式には 4段階の電圧転流
方式を用いる*2。MCと絶縁変圧器の間に，ソフトスイッチングのための LC共振回路を接続する。こ
の共振回路により，MC出力電流 iuv はほぼ正弦波となり，MC出力周波数 fout により位相が変化す
る。ダイオード整流器後段は平滑コンデンサ CDC と出力 DC負荷を接続する。電源電圧（MC入力電
圧）vin は式 (3.1)で定義した三相平衡電圧とする。電位の基準点は電源の中性点 G，MC入力電流の
和はゼロ（式 (3.3)）とする。

4.3 三相-単相MCのソフトスイッチング条件
転流に要する時間はMCの入出力周期に対して十分に短いため，転流中にMC入力電圧とMC出力
電流は一定とする。図 4.3にソフトスイッチングを適用した場合の，転流時のMCの回路動作を示す。
それぞれ回路動作時の各部波形を図 4.4に示す。図 4.3aは転流前のMCの回路であり，MCの入力を
直流電圧源として，vr > vs > vt とする。出力は電流源 iuv とする。各スイッチ Siu の入力電流を iru

として，スイッチ両端電圧を viu = vi − vu とする。MCの出力 u相について，入力 t相から r 相に転

*2 MCの出力電流は高周波であるため，電流転流方式の適用は難しい。
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図 4.2: ソフトスイッチングが可能なMCを用いた絶縁型 AC-DC変換器

流する場合を考え，転流前は Stu と Stv が ON（stu_p = stu_n = stv_p = stv_n = 1），転流後は Sru

と Stv が ON（sru_p = sru_n = stv_p = stv_n = 1）とする。ここでは，出力 v 相は入力 t相に接続
しているが，1つの出力相の転流は他の出力相に影響を与えないため，出力 v 相がどの入力相に接続さ
れている場合も同様の動作となる*3。転流方式は電圧転流方式であり，図 4.3b–図 4.3fに iu = iuv < 0
のときの転流シーケンスの回路動作を示している。

転流前 スイッチ Stu と Stv が ONであり，他のスイッチは全て OFFである。出力 u相電圧 vu = Vt

であり，スナバコンデンサ Cru と Csu には，それぞれ vru = Vr −Vt > 0，vsu = Vs −Vt > 0の
電圧が印加される。出力 u相線電流 iu > 0のとき，Stu_p が順バイアスであり Stu_p の IGBT
に電流が流れ，Stu_n が逆バイアスとなり Stu_n の還流ダイオードに電流が流れる。出力 u 相
線電流 iu < 0のとき，Stu_p が逆バイアスであり Stu_p の還流ダイオードに電流が流れ，Stu_n

が順バイアスとなり Stu_n の IGBTに電流が流れる。
mode 1 入力電圧の大小関係が vr > vt のため，Sru_n を ON とする。スイッチ Sru_n は逆バイア

ス*4であるため，このスイッチングは ZVSとなり，出力電流 iu の極性に関係なく，転流は発生
しない。

mode 2 ターンオン後のデッドタイムの後に，Stu_n を OFF とする。スイッチ Stu_n 両端電圧
vtu = 0 のため，このスイッチングは ZVS となる。出力 u 相線電流 iu < 0 の場合，iu により
Cru と Csu と放電，Ctu は充電される。全てのスイッチのスナバコンデンサの容量が等しいの
で，各コンデンサに流れる電流は等しい。出力 u相電圧 vu はスナバコンデンサの充放電によっ
て緩やかに増加する。電流 iu > 0の場合には，Stu_n はターンオフ後も逆バイアスであるため，
Stu_p が順バイアスであり，転流は発生せず iu は t相を流れ続ける。

mode 2* 出力 u相線電流 iu < 0の場合，ターンオフ後のデッドタイム期間内に vu = Vr まで増加す

*3 出力 u相・v 相が同時に転流する場合でも同様の動作となる。
*4 スイッチ Sru_n が逆バイアスであるとき，このスイッチの IGBT が逆バイアスであり，このスイッチの還流ダイオード
は順バイアスとなる。スイッチ両端電圧 vru は Sru_p の還流ダイオード（逆バイアス）に印加される。よって Sru_n の
両端電圧はダイオードの ON電圧降下程度となり，ほぼゼロである。

— 54 —



第 4章 ソフトスイッチングが可能な三相-単相MC 4.3 三相-単相MCのソフトスイッチング条件

vu

G

vv

vuv

iu = iuv

Sru_p

iru

Sru_n

Ssu_p

Ssu_n

Stu_p

Stu_n

Cru Csu Ctu

Srv_p

Srv_n

Ssv_p

Ssv_n

Stv_p

Stv_n

Crv Csv Ctv

iv = -iuv

iuvvs = Vs

vt = Vt

vr = Vr

+
－

+
－

+
－

isu

itu

+
－

(a) 転流前

vu iu = iuv

+
－

+
－

+
－

Sru_n

+
－

(b) mode 1

vu iu = iuvStu_n

Cru Csu Ctu
+
－

+
－

+
－

+
－

+
－

(c) mode 2

vu iu = iuv

Cru Csu Ctu
+
－

+
－

+
－

+
－

Sru_n Stu_n

(d) mode 2*（スナバコンデンサ充放電完了後）

vu iu = iuv

Sru_p

+
－

+
－

+
－

+
－

(e) mode 3

vu iu = iuv

+
－

+
－

+
－

Stu_p

+
－

(f) mode 4

図 4.3: 出力 u相線電流 iu < 0の場合の転流シーケンスの回路動作（vr > vs > vt）
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図 4.4: 出力 u相線電流 iu < 0のときの転流シーケンスの各部波形

ると，スナバコンデンサの充放電が完了して Sru_n は順バイアスとなり，iu は t相から r 相に
転流する。ターンオフ後のデッドタイム期間内にスナバコンデンサの充放電が完了しない場合に
は，Sru_n に vru = Vr − vu > 0の電圧が印加され続ける。

mode 3 ターンオフ後のデッドタイムの後に，Sru_p を ONとする。このスイッチング時に，iu < 0
かつ vu = Vr（スナバコンデンサの充放電が完了状態）であれば，Sru_p は逆バイアスであるた
め，このスイッチングは ZVSとなる。一方で，iu > 0の場合には Sru_p は順バイアスであり，
Sru_p に vru = Vr − Vt が印加された状態でターンオンとなるため，ハードスイッチングとなる。
またスナバコンデンサの充放電が完了せず，vu < Vr の場合でも，Sru_p に vru = Vr − vu が印
加された状態でターンオンとなるため，ハードスイッチングとなる。

mode 4 ターンオン後のデッドタイムの後に，Stu_p を OFF とする。スイッチ Sru_n は順バイアス
であるため，このスイッチングは ZVSとなる。次の転流までに Sru_n のターンオフを完了させ
るために短いインターバルを挟み，Mode 4 は終了する。

よって出力 u相について，vu が増加する転流において，全てのスイッチングをソフトスイッチングと
するためには転流期間中に iu < 0とすればよい。ただし，ターンオフ後のデッドタイム Tdead_OF F 内
にスナバコンデンサの充放電を完了させるために，転流時に十分大きな iu が流れる必要がある。同様
に出力 u相電圧 vu 減少時の転流を検討することで，ある出力 j 相の転流時にソフトスイッチングを実
現する条件は以下のように表現される。

• 出力 j 相電圧 vj が増加する転流のとき，出力 j 相線電流 ij < 0である。
• 出力 j 相電圧 vj が減少する転流のとき，出力 j 相線電流 ij > 0である。

式 (3.4)，(3.5)より，三相-単相MCで全てのスイッチングをソフトスイッチングとする条件は以下の
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図 4.5: 各スイッチングパターンでソフトスイッチングを実現するMC出力電圧 vuv・電流 iuv 波形

ようにまとめられる。

• MC出力線間電圧 vuv が増加するとき，MC出力電流 iuv < 0である。
• MC出力線間電圧 vuv が減少するとき，MC出力電流 iuv > 0である。
• 転流時に Tdead_OF F 内でスナバコンデンサの充放電を完了させるだけの iuv が流れている。

図 3.4で示されるスイッチング周波数と等しい出力周波数とするスイッチングパターンは，低出力電圧
時のスイッチングパターン 3，4（図 3.5）を除いて，MC出力の半周期で vuv は立ち上がりまたは立ち
下がりのみの波形である。よってこれらのスイッチングパターンを用いる場合には，図 4.5に示すよう
に，最後の立ち上がりの位相 ϕr より正弦波の共振MC出力電流 iuv の位相 ϕi が遅れていれば，全ての
スイッチングでソフトスイッチングを実現できる。MC出力電圧 vuv の前半周期での各スイッチングパ
ターンでの ϕr は次式で与えられる。

ϕr =



(1 − ζlv)π スイッチングパターン 1
(1 − ζhu)π スイッチングパターン 2
ζmvπ スイッチングパターン 3
ζmuππ スイッチングパターン 4
ζhuππ スイッチングパターン 5
ζlvππ スイッチングパターン 6

(4.2)

MC出力電流 iuv の位相は，LC共振回路の特性を利用して，LC共振周波数 fr とMC出力周波数 fout

の大小関係によりソフトスイッチングを実現するように調整する。

4.4 ソフトスイッチングを実現するMC制御法
前章ではMC出力電流 iuv を矩形波に近似することによって，線形な制御方程式を得た。一方でソフ
トスイッチングを実現するために，MC出力側に LC共振回路を接続した場合，iuv はほぼ正弦波とな
る。よって iuv を矩形波に近似した前章の制御方程式を用いた場合，iuv の理論波形と実際の波形の誤
差が大きくなり，MC入力電流が大きくひずむ。そこで，LC共振回路の特性を考慮したMC制御を検
討する。MC出力波形の解析において，MC出力位相の基準点は図 3.4の ωoutt = 0とする。
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図 4.6: MC出力側回路と各部波形

4.4.1 MC出力解析回路
共振方式のソフトスイッチングを行う変換器の高周波共振交流回路の解析には，First Harmonic

Approximation（FHA）法が有効である [85,88–92]。LC直列共振回路では，印加電圧が矩形波である
場合でも，共振周波数より高次の周波数成分は減衰されるため，回路電圧・電流の高調波成分は小さく，
主に電圧・電流の基本波成分により電力変換が行われる。FHA法では定常状態の高周波共振回路の電
圧・電流の基本波成分のみを考え，非線形な特性を持つダイオード整流器を線形な負荷に近似すること
により，解析を簡単化する点に特長がある。MC出力電流 iuv は CCMで動作して，MC出力側の LC
共振とダイオード整流器の回路の DCMは検討しない。出力 DC部分の平滑コンデンサ CDC は十分に
大きく，DC電圧 vDC は一定値 VDC で近似する。また DC負荷電流も一定値として，iDC = IDC の
電流源とする。

MC出力角周波数を ωout = 2πfout として，MC出力電流 iuv を次式で示す正弦波に近似する。

iuv =
√

2Iuv sin (ωoutt− ϕi) (4.3)

MC出力電流 iuv のフェーザ İuv を次式で表現する。

İuv = Iuve−jϕi (4.4)

変圧器 2次側電流 isec は，理想変圧器を仮定して，次式で得られる正弦波となる。

isec =
√

2Iuv

N
sin (ωoutt− ϕi) (4.5)

よって isec の基本波実効値 Isec1 = Iuv/N となる。MC出力周期 Tout = 1/fout として次式で示すよう
に，変圧器 2次側電流 isec を整流した電流 irec の平均値が負荷電流 iDC = IDC となる。

IDC = 1
Tout

∫ Tout

0
irec dt = 1

Tout

∫ Tout

0
|isec| dt = 2

√
2

π
Isec1 (4.6)
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Cr
Lr

Rload

図 4.7: MC 出力基本波成分のみを考慮した MC
出力側等価回路

Cr
Lr

Rload

Rloss

図 4.8: 等価損失抵抗 Rloss を加えたMC出力側
等価回路

上式より Isec1 は次式で表される。
Isec1 = π

2
√

2
IDC (4.7)

式 (4.5)，(4.7)より，MC出力電流 İuv は IDC を用いて次式で表される。

İuv = π

2
√

2
NIDC e−jϕi (4.8)

変圧器 2次側電圧 vsec は次式で表される 180度導通の矩形波となる。

vsec =

{
VDC isec = iuv/N > 0
−VDC isec = iuv/N < 0

(4.9)

したがって vsec の基本波実効値 Vsec1 は次式で得られる。

Vsec1 = 2
√

2
π

VDC (4.10)

式 (4.7)，(4.10)より，変圧器後段の回路を次式で定義される線形負荷 Rsec で近似する。

Rsec = Vsec1

Isec1
= 8
π2
VDC

IDC
(4.11)

変圧器 1次側から見た負荷 Rsec を Rload として，図 4.7のMC出力側回路の等価回路が得られる。こ
こで，V̇uv1 は vuv の基本波成分 vuv1 のフェーザであり，LC共振回路両端電圧のフェーザを V̇r，Rload

に印加される電圧のフェーザを V̇load とする。等価負荷抵抗 Rload は，負荷抵抗の電圧実効値を Vload

として，次式で得られる。

Rload = Vload

Iuv
= 1
N2Rsec = 8

N2π2
VDC

IDC
(4.12)

また，FHA 法において図 4.2 の回路の IGBT・ダイオードのオン電圧降下や，共振インダクタ・
変圧器の巻き線の影響を考慮することで，MC 出力側等価回路の近似誤差を低減可能である。MC の
IGBTの飽和電圧を Vsat_MC，還流ダイオードのオン電圧を VF _MC，整流器のダイオードのオン電圧
を VF _Rec，共振インダクタ・変圧器の巻き線抵抗や配線抵抗の合計値を RCopper として，等価損失抵
抗 Rloss を次式で定義する。

Rloss = RCopper + 2 (Vsat_MC + VF _MC + VF _Rec/N)
Iuv

= RCopper + 4
√

2 (Vsat_MC + VF _MC + VF _Rec/N)
πNIDC

(4.13)
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図 4.9: MC出力側等価回路のフェーザ図
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図 4.10: 正弦波 MC 出力電流に対するスイッチン
グパターン 1の入力電流波形

LC共振回路に直列に Rloss を挿入することで，図 4.8に示される IGBT・ダイオードのオン電圧降下
や共振インダクタ・変圧器の巻き線の影響を考慮した MC 出力側等価回路が得られる。この章では，
IGBT・ダイオードのオン電圧降下や共振インダクタ・変圧器の巻き線の影響を無視して，図 4.7を用
いる。
図 4.5 に示すように，ソフトスイッチングのためには vuv に対して iuv を遅れ位相とする必要があ
り，MC出力周波数 fout は LC共振周波数 fr より大きい。よって LC共振回路は主に誘導性となり，
LC共振回路両端電圧 V̇r は İuv より進む。図 4.9に図 4.7の回路の電圧・電流関係のフェーザ図を示
す。ソフトスイッチングのためにMC出力電流 İuv はMC出力電圧基本波 V̇uv1 より遅れ位相となる。
MC出力電流 İuv と負荷電圧 V̇load は同相となる。LC共振回路両端電圧 V̇r は無効電圧であり，出力角
周波数 ωout が共振角周波数 ωr = 2πfr より大きくなるほど，振幅は大きくなる。MC出力電流 İuv の
位相は ωout が ωr より大きくなるほど遅れ位相となるため，V̇uv1 と V̇r の位相差は小さくなる。負荷電
圧 V̇load は V̇uv1 と V̇r の差となるため，ωout − ωr が大きくなるほど，V̇load は小さくなる。したがっ
て，V̇load を大きくするためには，ωout − ωr をソフトスイッチングを実現するために必要な最小の値と
すればよい。
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4.4.2 出力 DC電圧制御
MC出力電圧 vuv をフーリエ級数展開することで次式が得られ，k = 1である vuv1 が vuv の基本波
である。

vuv = Vuv0 +
∞∑

k=1

vuvk = 1
2π

∫ 2π

0
vuv dωoutt+

∞∑
k=1

√
2Vuvk sin (kωoutt− ϕk) (4.14)

Vuvk =
√
a2

k + b2
k

2
, ϕk = − arctan

(
ak

bk

)
(4.15)

ak = 1
π

∫ 2π

0
vuv cos (kωoutt) dωoutt, bk = 1

π

∫ 2π

0
vuv sin (kωoutt) dωoutt (4.16)

また vuvk のフェーザを次式で表現する。

V̇uvk = Vuvke−jϕk (4.17)

式 (4.16)より，各スイッチングパターンの a1 と b1 は次式で得られる。ここで，MC入力相を電圧最
大相（h相）・中間相（m相）・最小相（l相）として，各相の電圧を vh，vm，vl とする。

a1 =



−2 {(vm − vl) sin (ζlvπ) + (vh − vm) sin (ζhvπ)} /π スイッチングパターン 1
−2 {(vm − vl) sin (ζluπ) + (vh − vm) sin (ζhuπ)} /π スイッチングパターン 2
2 {(vh − vm) sin (ζmuπ) − (vm − vl) sin (ζmvπ)} /π スイッチングパターン 3
−2 {(vh − vm) sin (ζmuπ) − (vm − vl) sin (ζmvπ)} /π スイッチングパターン 4
2 {(vm − vl) sin (ζluπ) + (vh − vm) sin (ζhuπ)} /π スイッチングパターン 5
2 {(vm − vl) sin (ζlvπ) + (vh − vm) sin (ζhvπ)} /π スイッチングパターン 6

(4.18)

b1 =



2 {vh − vl − (vm − vl) cos (ζlvπ) + (vh − vm) cos (ζhvπ)} /π スイッチングパターン 1
2 {vh − vl + (vm − vl) cos (ζluπ) − (vh − vm) cos (ζhuπ)} /π スイッチングパターン 2
2 {vh − vl + (vm − vl) cos (ζmvπ) + (vh − vm) cos (ζmuπ)} /π スイッチングパターン 3
2 {vh − vl + (vm − vl) cos (ζmvπ) + (vh − vm) cos (ζmuπ)} /π スイッチングパターン 4
2 {vh − vl + (vm − vl) cos (ζluπ) − (vh − vm) cos (ζhuπ)} /π スイッチングパターン 5
2 {vh − vl − (vm − vl) cos (ζlvπ) + (vh − vm) cos (ζhvπ)} /π スイッチングパターン 6

(4.19)

負荷電流 IDC を既知として，式 (4.8)，(4.12)と図 4.9のフェーザ関係から所望の VDC を実現する
MC出力電圧基本波のフェーザ V̇uv1 は次式で得られる。

V̇uv1 (vi, ζij) = V̇load + V̇r = V̇load + j
(
ωoutLr − 1

ωoutCr

)
İuv (4.20)

=
{
Rload + j

(
ωoutLr − 1

ωoutCr

)}
İuv (4.21)

=
{

8
N2π2

VDC

IDC
+ j
(
ωoutLr − 1

ωoutCr

)}
π

2
√

2
NIDCe−jϕi (4.22)

MC出力電圧基本波のフェーザ V̇uv1 は，式 (4.18)，(4.19)より，MC入力電圧 vi と ON時間比率 ζij
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（i ∈ {r, s, t}, j ∈ {u, v}）の非線形関数となる。上式の両辺の振幅と位相の関係から次式が得られる。

Vuv1 (vi, ζij) = π

2
√

2
NIDC

√(
8

N2π2
VDC

IDC

)2

+
(
ωoutLr − 1

ωoutCr

)2

(4.23)

−ϕ1 (vi, ζij) = arctan

ωoutLr − 1
ωoutCr(

8
N2π2

VDC

IDC

)
− ϕi (4.24)

よって所望の VDC となる Vuv1 を式 (4.23)により求め，必要な Vuv1 となる ON時間比率が得られる。
共振回路の位相関係を表す式 (4.24) から，ソフトスイッチングのために，全ての入力電圧位相におい
て，出力電流のゼロクロス ϕi が vuv の最後の立ち上がりの位相より遅れるように LC共振周波数 fr と
出力角周波数 ωout を設定する。

4.4.3 MC入力電流制御
出力電流 iuv は，式 (4.3)で仮定したように，正弦波であるため，MC入出力の電流関係は非線形と
なる。MC 入力電流の制御原理は，前章と同様に，MC の制御周期 TC の平均値が式 (3.29) で示され
るMC入力電流指令値 i∗

in と一致させるか，またはMCの制御周期 TC の平均値を式 (3.26)の瞬時無
効電力 qin 制御式に代入すればよい。MC入力電流平均値ベクトル īin は，制御周期 TC 内でスイッチ
Sij が ONの期間の積分を ∫ TC

sij=1 と表現することとして，式 (4.3)，(4.8)を考慮することで，次式で得
られる。

īin =

īrīs
īt

 = 1
π



∫ TC

sru=1
iuv dωoutt−

∫ TC

srv=1
iuv dωoutt

∫ TC

ssu=1
iuv dωoutt−

∫ TC

ssv=1
iuv dωoutt

∫ TC

stu=1
iuv dωoutt−

∫ TC

stv=1
iuv dωoutt



= NIDC

2



∫ TC

sru=1
sin (ωoutt− ϕi) dωoutt−

∫ TC

srv=1
sin (ωoutt− ϕi) dωoutt

∫ TC

ssu=1
sin (ωoutt− ϕi) dωoutt−

∫ TC

ssv=1
sin (ωoutt− ϕi) dωoutt

∫ TC

stu=1
sin (ωoutt− ϕi) dωoutt−

∫ TC

stv=1
sin (ωoutt− ϕi) dωoutt


(4.25)
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上式からスイッチングパターンごとにMC入力電圧最大相・中間相・最小相の平均電流 īh・īm・īl を
計算して，次式を得る。

īh =



NIDC {cos ((1 − ζhv)π − ϕi) − cos (π − ϕi)} /2 スイッチングパターン 1
NIDC {cos ((1 − ζhu)π − ϕi) − cos (π − ϕi)} /2 スイッチングパターン 2
NIDC {cos (ϕi) − cos ((1 − ζmu)π − ϕi)} /2 スイッチングパターン 3
NIDC {cos ((1 − ζmv)π − ϕi) − cos (π − ϕi)} /2 スイッチングパターン 4
NIDC {cos (ϕi) − cos (ζhuπ − ϕi)} /2 スイッチングパターン 5
NIDC {cos (ϕi) − cos ((1 − ζhv)π − ϕi)} /2 スイッチングパターン 6

(4.26)

īm =



NIDC {cos ((1 − ζlv)π − ϕi) − cos ((1 − ζhv)π − ϕi)} /2 スイッチングパターン 1
NIDC {cos ((1 − ζlu)π − ϕi) − cos ((1 − ζhu)π − ϕi)} /2 スイッチングパターン 2
NIDC {cos ((1 − ζmv)π − ϕi) + cos ((1 − ζmu)π − ϕi)} /2 スイッチングパターン 3
−NIDC {cos ((1 − ζmv)π − ϕi) + cos ((1 − ζmu)π − ϕi)} /2 スイッチングパターン 4
−NIDC {cos ((1 − ζlu)π − ϕi) − cos (ζhuπ − ϕi)} /2 スイッチングパターン 5
−NIDC {cos (ζlvπ − ϕi) − cos ((1 − ζhv)π − ϕi)} /2 スイッチングパターン 6

(4.27)

īl =



−NIDC {cos ((1 − ζlv)π − ϕi) − cos (π − ϕi)} /2 スイッチングパターン 1
−NIDC {cos ((1 − ζlu)π − ϕi) − cos (π − ϕi)} /2 スイッチングパターン 2
−NIDC {cos ((1 − ζmv)π − ϕi) − cos (π − ϕi)} /2 スイッチングパターン 3
−NIDC {cos (ϕi) − cos ((1 − ζmu)π − ϕi)} /2 スイッチングパターン 4
−NIDC {cos (ϕi) − cos ((1 − ζlu)π − ϕi)} /2 スイッチングパターン 5
−NIDC {cos (ϕi) − cos (ζlvπ − ϕi)} /2 スイッチングパターン 6

(4.28)

上式で得られるMC入力電流平均値を，MC入力電圧の大小関係から īh・īm・īl を īr・īs・īt に置換え
て，次式に再掲する式 (3.32)に代入することで，qin を制御可能である。

qin = 1√
3
{

(vs − vt) · īr (ζij) + (vt − vr) · īs (ζij) + (vr − vs) · īt (ζij)
}

(4.29)

式 (4.26)，(4.27)，(4.28)より，īr，īs，īt は ON時間比率 ζij に関する非線形関数となる。
入力電圧ベクトルがセクタ①に存在するとき，スイッチングパターン 1を用いた場合の出力波形と入
力電流波形を図 4.10に示す。各相の入力電流は ON時間比率 ζij に対して非線形に変化することが確
認できる。

4.4.4 固定MC出力周波数制御法の制御方程式
MC出力電圧 vuv の基本波の余弦成分 a1（式 (4.18)），正弦成分 b1（式 (4.19)）とMC入力電流の 1
制御周期の平均値（式 (4.26)–(4.28)）は各スイッチングパターンごとに 2つの ON時間比率に関する
式となる。よって，出力負荷電圧を制御する式 (4.23)とMC入力の瞬時無効電力を制御する式 (4.29)
は，各スイッチングパターンごとに 2つの ON時間比率を未知変数とする，2変数 2非線形方程式の制
御方程式となる。この制御方程式を解くことで 2つの ON時間比率が求められ，各スイッチングパター
ンごとに表 3.1 のスイッチングの制約を考慮することで，全ての ON 時間比率が得られる。式 (4.23)
と (4.29)は複雑な非線形方程式であり，ON時間比率に関する解析的な解を求めることは難しい。よっ
て，数値解析により式 (4.23)と (4.29)の非線形連立方程式を解くこととする。MC出力周波数は一定
として，全ての入力電圧位相でソフトスイッチングを実現する周波数を設定する。
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図 4.11: ソフトスイッチングを実現するMC制御システム

本制御を実機に適用する場合，短い制御周期（スイッチング周期の半周期）の間に非線形連立方程式
を数値計算により解く必要があり，スイッチング周波数を高周波とするほど，計算時間の早い高性能な
制御 ICを必要とするため，コストが高い。そこで実機に搭載する場合には，図 4.11に示すように，予
め数値計算により求めた非線形方程式の解を格納したルックアップテーブルを用いることで，制御を簡
単化する。数値計算では想定される負荷範囲内で，MC入力電圧を三相平衡電圧と仮定して，非線形方
程式を解く。瞬時無効電力 qin の指令値は常にゼロとしてルックアップテーブルを作成する。よって制
御 ICはセンサにより得られるMC入力電圧の位相と出力 DC電圧の指令値からルックアップテーブル
を参照して，MCの制御に必要な 2つの ON時間比率を得る。ルックアップテーブルのデータ間の出力
値は面積座標を用いた線形補間により算出する（付録 A）。したがってルックアップテーブルは連続的
なデータを出力することが可能である。得られた ON時間比率から三角波比較を行うことで，PWM信
号を生成して，MC入力電圧の大小関係を考慮して転流シーケンスを制御する転流シーケンサにより，
各スイッチのゲート信号 sij を得る。

4.4.5 スイッチングパターンの比較
制御方程式を解くことで得られる解析値を用いて，各スイッチングパターンを比較する。各スイッチ
ングパターンは特定の入力電圧の位相で制御方程式の解を持たない。そこで，瞬時無効電力 qin = 0と
するとき，全ての入力電圧の位相で制御方程式を解けるように，入力電圧の位相（セクタ① ⑫）ごとに
スイッチングパターンを変更する。セクタの変化点でMCの入出力波形のひずみが少なくなるように，
セクタごとのスイッチングパターンの割り当てとして，表 4.2に示す 3つのパターンを適用する。これ
ら 3つのパターンを適用した場合のMC入力電流の 1制御周期の平均値と最大出力 DC電圧，出力基
本波力率について比較する。
解析では後述するシミュレーション条件（表 4.4）の回路パラメータを用いる。MC入力三相平衡電
圧の対称性から，用いるスイッチングパターンと制御法方程式から得られる ON時間比率は入力電圧の
位相 0 degから 60 degごとに等しいため，解析は入力電圧の位相が 0 deg ≤ ωint ≤ 60 deg となる範
囲のみ行う。パターンⅡでは，入力電圧の位相によって，制御方程式から得られる ON時間比率が負と
なる場合がある。これは物理的に制御条件を満たす ON時間比率が存在しないことを表しており，ON
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表 4.2: 各セクタでのスイッチングパターン

奇数セクタ 偶数セクタ
セクタ番号 ①, ③, ⑤, ⑦, ⑨, ⑪ ②, ④, ⑥, ⑧, ⑩, ⑫
パターンⅠ スイッチングパターン 2 スイッチングパターン 1
パターンⅡ スイッチングパターン 4 スイッチングパターン 3
パターンⅢ スイッチングパターン 6 スイッチングパターン 5

時間比率を得るためには制御条件を緩める必要がある。そこで，ON時間比率が負となる場合には，こ
の ON時間比率をゼロにして，瞬時無効電力 qin の制御条件を除外することで，制御方程式を 1変数 1
制御方程式として解く。このため，パターンⅡでは入力電流にひずみが生じる。解析での DC負荷電流
IDC = 5.65 Aとして，MC出力電圧が最大となるように，各パターンごとに出力 DC電圧 VDC の指
令値を与える。各パターンのMC出力周波数 fout（スイッチング周波数 fsw）は全入力電圧位相でソフ
トスイッチングを実現するように，MC出力電流 iuv の位相 ϕi が各スイッチングパターンでのMC出
力電圧 vuv の最後の立ち上がりの位相 ϕr より遅れるように設定する。設定した VDC と fout を表 4.3
に示す。
図 4.12 に各パターンを用いた場合の解析結果を示す。ここで Vuv_max1 は，MC 入力電圧位相が

ωint のときに，MC 出力電圧を式 (3.17) で示される最大値 vuv_max とした場合の基本波実効値であ
り，次式で与えられる。

Vuv_max1 = 2
√

2
π

vuv_max = 4
√

3
π

Vin cos
(
ωint− π

6

)
(4.30)

また，セクタごとに用いているスイッチングパターンが変わり，制御方程式の変数となる 2つの ON時
間比率が変化する。いずれのパターンでも，MC出力電圧基本波の振幅

√
2Vuv1 は最大出力電圧の基本

波振幅
√

2Vuv_max1 の最小値とほぼ等しく，MC出力電圧を最大としている。MC出力電流の位相 ϕi

は，全ての入力電圧の位相において最後の立ち上がりの位相 ϕr より遅れており，全ての入力電圧位相
でソフトスイッチングを実現する。パターンⅠとパターンⅢは，全ての入力電圧の位相で瞬時無効電力
qin をゼロとしており，MC入力三相電圧 vr，vs，vt と同相の正弦波のMC入力電流平均値 īr，īs，īt
としている。一方で，パターンⅡではほぼ全ての入力電圧位相で，ζmu か ζmv をゼロとして qin を制御
しておらず，īr，īs，īt が大きくひずむ。
いずれのパターンでも，入力電圧の位相 30 deg において，

√
2Vuv_max1 に対して

√
2Vuv1 が低く，

電圧の利用率が低い。一方で入力電圧の位相 30 deg付近で ϕi と ϕr が最も近づくため，位相 30 deg付
近が最も厳しいソフトスイッチング条件であり，固定周波数制御法ではこの位相でソフトスイッチング
となるように fout を設定する必要がある。
表 4.3に，各パターンのMC出力基本波力率と DC負荷電力 pDC を示す。ソフトスイッチングのた
めに，fout を LC共振回路の共振周波数 fr より高くするため，LC共振回路両端に発生する無効電圧
Vr により，いずれのパターンでも前章の制御法よりも最大の出力 DC電圧・DC負荷電力は低くなる。
全てのパターンで同一の fr として，パターンⅡ，Ⅰ，Ⅲの順に fout が高い。MC出力周波数 fout が高
いほど，MC基本波力率は低下するため，パターンⅡ，Ⅰ，Ⅲの順にMC基本波力率が低く，無効電圧
である Vr は大きくなり，出力 DC電圧・DC負荷電力は低くなる。
図 4.13に各パターンのMC出力基本波力率とMC出力電圧 vuvのひずみ率（THD : Total Harmonics
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図 4.12: 各スイッチングパターンの制御方程式の解と理論値

Distortion）の比較を示す。ここで，vuv の THD は次式で定義され，解析では 497 次の成分までの
THDを計算している。 (

vuv の THD
)

=

√
V 2

uv_2 + V 2
uv_3 + · · ·

Vuv_1
(4.31)

MC出力電圧 vuv の高調波が大きい場合，出力電流 iuv の高調波が大きくなり，iuv を正弦波と仮定す
る FHA法の近似誤差を増加させる。よって vuv は低 THDとすることが望まれる。 いずれのパターン
でも，1 入力周期で一定の出力とするために，出力基本波力率は入力電圧の位相によらず一定である。
出力基本波力率はパターンⅢ，Ⅰ，Ⅱの順に小さくなる。 一方で，vuv の THD は入力電圧の位相に
よって変化し，全ての位相において，パターンⅡが大きい。パターンⅢの THDはほとんどの位相にお
いてパターンⅠより低い THDとしているが，入力電圧の位相が 0 deg，60 deg付近のみパターンⅠの
方が THDが低い。
以上の解析によるパターン比較より，全ての入力電圧位相でソフトスイッチングを実現する場合，パ
ターンⅢ（スイッチングパターン 5，6）は全ての入力電圧位相でMC入力力率 1の正弦波MC入力電
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表 4.3: 各スイッチングパターンの解析結果の比較

パターンⅠ パターンⅡ パターンⅢ
スイッチングパターン 1，2 3，4 5，6
MC出力周波数 fout 8.5 kHz 9.0 kHz 8.2 kHz
出力 DC電圧 VDC 210 V 150 V 270 V
MC出力基本波力率 0.64 0.43 0.78
DC負荷電力 pDC 1186.5 W 847.5 W 1525.5 W

Sector ① Sector ②

: Pattern Ⅰ
: Pattern Ⅱ
: Pattern Ⅲ

図 4.13: 各スイッチングパターンの解析結果の比較

流を実現するとともに，他のパターンより高MC出力基本波力率であり，vuv の THDが低い。よって
全ての入力電圧位相でソフトスイッチングを実現するためには，パターンⅢが最も適切である。

4.5 シミュレーション
ソフトスイッチングを実現する MC の制御法の有効性を確認するために，パターンⅢ（スイッチン
グパターン 5，6）を用いたシミュレーションを行う。シミュレーションは変圧器後段を抵抗負荷とし
た場合（線形負荷）と，ダイオード整流回路と平滑コンデンサ，DC 負荷として IDC の電流源の構成
とした場合（非線形負荷）で実行する。非線形負荷時のシミュレーション回路は図 4.2として，シミュ
レーション条件を表 4.4 に示す。IGBT，変圧器，ダイオード整流器と受動素子は理想的な特性とし
て，オン電圧降下や寄生成分は考慮しない。解析と同様に，出力 DC電圧，MC出力周波数はそれぞれ
VDC = 270 V，fout = 8.2 kHzとする。シミュレーションでは，MCはルックアップテーブルを参照
することで ON時間比率を得る。

4.5.1 線形負荷シミュレーション
線形負荷のシミュレーションでは，図 4.2の変圧器後段を式 (4.11)で与えられる抵抗 Rsec とする。
出力 DC電圧 VDC = 270 V，電流 IDC = 5.65 Aより Rsec = 38.7 Ωとなる。双方向スイッチを理想
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表 4.4: シミュレーション条件

パラメータ名 変数 パラメータ値
電源周波数 fin 50 Hz
電源電圧実効値 Vin 163 V

ターンオン後のデッドタイム Tdead_ON 500 ns
ターンオフ後のデッドタイム Tdead_OF F 1.0 µs

スナバコンデンサ Cs 1 nF
共振インダクタ Lr 853 µH
共振コンデンサ Cr 660 nF

LC共振回路の共振周波数 fr 6.696 kHz
絶縁変圧器の巻き数比 1 : N 1 : 1.45

出力 DCフィルタコンデンサ CDC 40 µF
MC出力周波数（スイッチング周波数） fout (fsw) 8.2 kHz

出力 DC電圧指令値 VDC 270 V
負荷電流 IDC 5.65 A

瞬時無効電力指令値 qin 0 W

スイッチとした場合と，双方向スイッチを 2つの IGBTの逆直列接続にスナバコンデンサ Cs を並列接
続したスイッチとした場合のシミュレーションを行う。理想スイッチを用いた場合では瞬時に転流する
ため，デッドタイムの影響がないシミュレーションとなる。一方で 2つの IGBTの逆直列接続にスナバ
コンデンサ Cs を並列接続したスイッチを用いた場合，転流に 2Tdead_ON + Tdead_OF F = 2 µsの時間
を要する 4段階の電圧転流方式を用いるため，デッドタイムの影響を含めたシミュレーションとなる。
理想スイッチを用いたシミュレーション結果を図 4.14，4.16に，2つの IGBTとスナバコンデンサ

Cs によるスイッチを用いたシミュレーション結果を図 4.15，4.17に示す。図 4.14，4.15より，理想ス
イッチ・2つの IGBTとスナバコンデンサのスイッチの両方の場合で，MC出力電圧 vuv，MC出力電
流 iuv の概形は同じであり，デッドタイムの影響は小さいことを確認できる。

MC 入力電流 ii（i = r, s, t）にはスイッチング周波数の整数倍の成分が含まれるため，図 4.16a，
4.17aには ii をカットオフ周波数 1 kHzの 2次ローパスフィルタによりフィルタリングした電流波形
iif を示している。電圧波形 vif は，ローパスフィルタの影響を考慮した上で，MC入力電流 ii とMC
入力電圧 vi の位相を比較するために，vi を同様にフィルタリングした電圧波形である。瞬時有効電力
pin と瞬時無効電力 qin は式 (3.23)，(3.24)に基づいて，vif と iif を用いて計算した。
図 4.16aより，理想スイッチを用いたシミュレーションではMC入力電流はひずみの少ない正弦波で
ある。瞬時有効電力 pin はほぼ一定であり，瞬時無効電力 qin は平均値，リプル幅ともにほぼゼロであ
り，FHA法に基づいた提案法が有効であることを確認できる。一方で図 4.17aより，2つの IGBTと
スナバコンデンサのスイッチを用いたシミュレーションでは，理想スイッチを用いた場合と比較して，
MC入力電流にひずみが生じており，デッドタイムによりMC入力電流がひずむことが確認できる。同
様に，瞬時有効電力 pin と瞬時無効電力 qin も，理想スイッチを用いた場合と比較して，リプルが増加
しており，デッドタイムの影響により誤差が生じることがわかる。
図 4.16b，4.17bより，いずれのスイッチを用いたシミュレーションでも，iuv のゼロクロスが vuv の
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図 4.14: 理想スイッチを用いたシミュレーション
結果

vrvs vt

vuv

iuv

図 4.15: 2つの IGBTとスナバコンデンサ Cs に
よるスイッチを用いたシミュレーション結果

最後の立ち上がりの位相よりも遅れており，全てのスイッチングでソフトスイッチングとなっている。
またいずれのスイッチを用いた場合でも，iuv はほぼ正弦波であり，FHA法による解析が有効であるこ
とが確認できる。
表 4.5に，各シミュレーションでの pin と qin の平均値とリプル幅および，MC入力電流のひずみ率

（THD）を示す。THDは電源周波数の 40次成分の高調波まで計算しており，ir，is，it の平均値を記
載している。瞬時有効電力 pin の平均値について，表 4.3のパターンⅢに示される解析値と比較して，
ほぼ同じ値となっており，線形負荷では提案法が指令値通りに制御可能であることがわかる。また qin

の平均値は，いずれのシミュレーションでも pin の平均値に対してほぼゼロとしている。電力 pin と
qin のリプル幅は，理想スイッチを用いた場合よりも，2つの IGBTとスナバコンデンサのスイッチを
用いた場合の方が 2倍，4倍程度となっており，デッドタイムの影響がリプル幅を増加させることが確
認される。また，MC入力電流の THDも理想スイッチを用いた場合よりも，2つの IGBTとスナバコ
ンデンサのスイッチを用いた場合の方が高い。
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図 4.16: 理想スイッチを用いたシミュレーション
結果
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(a) 2次ローパスフィルタを通過したMC入力電圧 vrf，
vsf，vtf・電流 irf，isf，itf と瞬時有効電力 pin・無効
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(b) MC出力電圧 vuv と電流 iuv

図 4.17: 2つの IGBTとスナバコンデンサ Cs に
よるスイッチを用いたシミュレーション結果
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表 4.5: 線形負荷時のシミュレーション結果

理想スイッチを用いた　 2つの IGBTとスナバコンデンサ Cs

パラメータ名 シミュレーション　 　　 のスイッチを用いたシミュレーション
瞬時有効電力 pin の平均値 1526.7 W 1532.8 W
瞬時有効電力 pin のリプル幅 49.0 W 118.3 W
瞬時無効電力 qin の平均値 45.2 W 36.0 W
瞬時無効電力 qin のリプル幅 72.2 W 272.2 W

MC入力電流の THD 1.36 % 5.14 %
（三相平均値）

表 4.6: 非線形負荷時のシミュレーション結果

パラメータ名 値　
出力 DC平均電圧 252.4 V

出力 DC電圧のリプル幅 8.3 V
電力 pin の平均値 1438.8 W
電力 pin のリプル幅 186.7 W
電力 qin の平均値 35.9 W
電力 qin のリプル幅 329.1 W

MC入力電流の THD（三相平均値） 7.39 %

4.5.2 非線形負荷シミュレーション
非線形負荷のシミュレーションでは，図 4.2の DC負荷を IDC = 5.65 Aの電流源とする。双方向ス
イッチは 2つの IGBTとスナバコンデンサで構成されるスイッチとする。
シミュレーション結果を図 4.18に示す。図 4.18aより，線形負荷の場合と比較して，MC出力電流

iuv の振幅の脈動が大きい。出力 DC電圧 vdc はほぼ一定となっており，本制御による出力 DC電圧制
御が有効であることを確認できる。図 4.18cより，線形負荷の場合と比較して，MC入力電流がひずん
でおり，ダイオード整流器の非線形特性が入力電流のひずみに影響を与えることが確認できる。瞬時
有効電力 pin と瞬時無効電力 qin も線形負荷の場合と比較して，リプルが増加していることがわかる。
図 4.18cより，非線形負荷の場合でも，iuv のゼロクロスが vuv の最後の立ち上がりの位相よりも遅れ
ており，全てのスイッチングでソフトスイッチングとなっている。しかし iuv は図 4.16b，4.17bの線
形負荷の場合よりもひずんでおり，正弦波とした iuv の理論波形と実波形の誤差が大きく，この近似誤
差によりMC入力電流のひずみを増加させる。図 4.18dにはMC入力電流 ir，is，it の離散フーリエ
変換（DFT : Discrete Fourier Transform）の結果と表 1.1の IEC規格値を示す。DFT解析の結果は
IEC規格が定める 2.0 kHzまでの値を示している。MC入力電流の高調波は IEC規格を少し超える周
波数成分があり，MC入力電流のひずみの低減が求められる。
表 4.6に出力 DC電圧 vdc，pin，qin の平均値とリプル幅および，MC入力電流のひずみ率（THD）
を示す。表 4.3 のパターンⅢに示される解析値や表 4.5 の線形負荷のシミュレーション結果と比較し
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vr vs vt

vuv

iuv

vDC

(a) 入力周期での各部波形

vrf vsf vtf

irf isf itf

pin

qin

(b) 2 次ローパスフィルタを通過した MC 入力電圧
vrf，vsf，vtf・電流 irf，isf，itf と瞬時有効電力 pin・
無効電力 qin

vuv

iuv

vuv

iuv

(c) MC出力電圧 vuv と電流 iuv

IEC61000-3-2 ClassA

(d) MC入力電流 ir，is，it の低次高調波と IEC規格
値

図 4.18: 非線形負荷時のシミュレーション結果
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て，vdc と pin の平均値が低くなっており，ダイオード整流器の非線形特性による近似誤差が影響であ
ると考えられる。よって，指令値に追従する vdc とするためには，この誤差を補償するフィードバック
制御の適用が必要である。線形負荷のシミュレーションと比較して，ダイオード整流器の非線形特性に
より，vdc，pin，qin のリプル幅が増加している。線形負荷のシミュレーションと比較して，MC入力電
流の THDも高くなっている。出力 DC電圧 vdc や pin，qin のリプル幅は平均値に対して十分に小さ
く，ほぼ一定の vdc，pin，qin としている。

4.6 まとめ
この章では，スイッチング損失を理論上ゼロとするソフトスイッチング技術を，スイッチング周波数
と等しい出力周波数とするMC制御法に適用する。MCの転流シーケンスにおいて，双方向スイッチに
並列接続されるスナバコンデンサの充放電を利用して，全てのスイッチングをソフトスイッチングとす
ることが可能であることを示した。転流シーケンスとソフトスイッチングの関係から，ソフトスイッチ
ングのためにはMC出力電流 iuv の位相 ϕi がMC出力電圧 vuv の最後の立ち上がりの位相 ϕr よりも
遅れる必要があることを明らかにした。そこで，MC後段に LC共振回路を接続して，MC出力周波数
を LC共振周波数よりも高く設定することで，LC共振回路により正弦波となる iuv の位相を ϕr よりも
遅らせ，ソフトスイッチングを実現した。ソフトスイッチングのために追加した LC共振回路により，
iuv はほぼ正弦波となるため，FHA法による解析を用いて，変圧器後段を線形負荷に近似することで，
正弦波の iuv に対する，MCの固定MC出力周波数での出力 DC電圧・入力瞬時無効電力制御法を確立
した。スイッチング周波数と等しい出力周波数とするスイッチングパターンに提案法を適用した場合の
解析により，各スイッチングパターンを比較することで，スイッチングパターン 5・6は，全ての入力
電圧位相において入力瞬時無効電力をゼロとして，他のスイッチングパターンよりも高出力 DC電圧，
低MC出力電圧 THDであることを確認した。
提案した制御法では，非線形連立方程式となる制御方程式を短い制御周期内で解くことが求められ，
高性能・高価な制御 ICが必要となる。そこで，予め制御方程式の解を数値解析により求め，ルックアッ
プテーブルに解を格納する。MCはルックアップテーブルを参照することにより，制御に必要な ON時
間比率を得られ，安価な制御 ICで提案法を実現することが可能である。ルックアップテーブルを用い
たシミュレーションにより，スイッチングパターン 5・6を用いた場合の提案法の有効性と妥当性を確
認した。シミュレーションでは変圧器後段を線形負荷として，理想スイッチと，2つの IGBTとスナバ
コンデンサで構成されるスイッチを用いた場合の比較を行い，デッドタイムの影響の有無により，MC
入力電流がひずむことを確認した。デッドタイムの影響がある場合でも，十分に小さな入力瞬時無効電
力として，指令値通りの出力 DC電力（入力瞬時有効電力）を実現可能であることを確かめた。MC出
力電流 iuv は正弦波であり，FHA法による解析を用いた提案法が有効であることを評価した。さらに，
変圧器後段をコンデンサインプットのダイオード整流器とした場合のシミュレーションを行い，ダイ
オード整流器の非線形特性が，出力 DC電圧・入力瞬時無効電力制御法に与える誤差を評価した。この
誤差によりMC入力電流は，IEC規格値を超える高調波を含むことを確認した。
提案した制御法は固定周波数で動作するため，MC入力電圧の位相によっては，出力基本波力率が低
く，LC共振回路で発生する無効電圧が増加する。一定の出力 DC電圧とするためには，出力基本波力
率が最小となるMC入力電圧位相において，ϕi が ϕr よりも遅れる必要があり，他のMC入力電圧位
相では過剰に ϕi を遅らせることとなる。そこで，次章ではMC出力周波数を可変して，MC入力電圧
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位相に応じて，ソフトスイッチングを満たし，出力基本波力率が最大となるように，MC出力電流の位
相 ϕi を制御する。可変MC出力周波数制御法により，MC入力電圧位相に応じて，出力基本波力率を
最大として，LC共振回路両端の無効電圧を最小とするため，最大の出力 DC電圧を増加させることが
可能となる。また，シミュレーションにより明らかとなったダイオード整流器の非線形特性による出
力 DC電圧 vdc の誤差を補償するために，出力 DC電圧フィードバック制御をMCに適用する。この
フィードバック制御により，ダイオード整流器の非線形特性だけでなく，IGBT・ダイオードのオン電
圧降下や，共振インダクタ・変圧器の巻き線による電圧降下などの影響も補償することが可能となる。
さらに回路シミュレータによる時間領域でのシミュレーションを利用した数値解析により，ダイオード
整流器の非線形特性や IGBT・ダイオードのオン電圧降下の影響を考慮したMC制御法を検討する。
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高出力力率のソフトスイッチングが可能
な三相-高周波単相マトリックスコンバー
タの可変周波数制御法

この章では LC 共振回路特性を利用して MC 出力周波数を可変することで，全ての MC
入力電圧位相で，MC出力力率が最大となるソフトスイッチングを実現する絶縁型 AC-DC
変換器に用いる MC 制御法を検討する。MC 出力電圧の最後の立ち上がりの位相でのスナ
バコンデンサの充放電の回路動作を解析することで，MC出力力率最大のソフトスイッチン
グの条件を明らかにする。検討した可変周波数制御法について，数値解析・シミュレーショ
ンを用いて前章の固定周波数制御法と比較することで，可変周波数制御法の有効性を確認す
る。またダイオード整流器の非線形特性を考慮したルックアップテーブルを作成する解析方
法を検討して，ダイオード整流器の非線形特性の影響を抑制するMC制御法を検討する。さ
らに，検討した制御法に出力 DC電圧をフィードバック制御を追加して，出力 DC電圧の指
令値に対する誤差を補償する。最後に，試作機を用いた実験により検討した方法の有効性・
妥当性を確認する。

5.1 高出力力率のソフトスイッチング
ソフトスイッチングのためには，全てのMC入力電圧位相に対して，MC出力電流 iuv の位相をMC
出力電圧 vuv の最後の立ち上がりの位相よりも遅らせる必要がある。しかし，MCを固定周波数で制御
した場合，MC入力電圧の位相によって，MC出力力率が大きく変化して，LC共振回路で発生する無
効電圧が大きくなり，MC出力電圧の最大出力電圧に対して，出力 DC電圧 VDC は小さくなる。MC
出力電流 iuv は，LC共振回路によりほぼ正弦波となり，MC出力周波数 fout により位相が変化する。
そこで，MCを可変周波数として iuv の位相を制御することによって，全てのMC入力電圧位相で，ソ
フトスイッチングを実現すると同時に，MC 出力力率を最大化する。MC 出力力率を最大とすること
で，LC共振回路で発生する無効電圧は最小となり，出力 DC電圧 VDC の最大値を大きくすることが
可能となる。
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Cr
Lr

Rload

図 5.1: MC出力基本波成分のみを考慮したMC出
力側等価回路

ωout t
π

0

vuv

iuv

vuv1

Δvuv_r

図 5.2: 最適なソフトスイッチング波形（スイッチ
ングパターン 5）

5.1.1 出力 DC負荷電力制御
FHA法を用いたMC出力側回路等価回路の特性を表す式 (4.23)，(4.24)を再掲する。

Vuv1 (vi, ζij) = π

2
√

2
NIDC

√(
N2 8

π2
VDC

IDC

)2

+
(
ωoutLr − 1

ωoutCr

)2

(5.1)

ϕ1 (vi, ζij) = arctan

ωoutLr − 1
ωoutCr(

N2 8
π2

VDC

IDC

)
− ϕi (5.2)

また，図 5.1に FHA法を用いたMC出力側回路等価回路を再掲する。出力 DC部分の負荷電力を pDC

として，次式が得られる。
pDC = VDCIDC (5.3)

後述する出力 DC電圧フィードバック制御のために，MCの制御対象を出力 DC電圧 VDC ではなく負
荷電力 pDC とする場合，上式を IDC について解き，式 (4.23)，(4.24)に代入することで得られる次式
を用いればよい。

Vuv1 (vi, ζij) = π

2
√

2
N
pDC

VDC

√(
N2 8

π2
V 2

DC

pDC

)2

+
(
ωoutLr − 1

ωoutCr

)2

(5.4)

ϕi = arctan

ωoutLr − 1
ωoutCr(

N2 8
π2

V 2
DC

pDC

)
+ ϕ1 (vi, ζij)

= δ + ϕ1 (vi, ζij) (5.5)

ここで出力 DC電圧 VDC は既知とする。

5.1.2 高出力力率のソフトスイッチング条件
高出力力率のソフトスイッチング条件を明らかにするために，デッドタイムは出力周期対して十分に
小さいため無視する。図 4.5より，1制御周期の中で最もソフトスイッチング条件を満たすことが難し
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い vuv の位相は，iuv のゼロクロスに最も近い vuv の最後の立ち上がり/立ち下がりの位相となる。ス
イッチングパターン 5 を用いたときの，出力基本波力率最大でソフトスイッチングを達成する vuv と
iuv の前半周期の波形を図 5.2に示す。ここで ϕr は vuv の最後の立ち上がり転流時の立ち上がり始め
の位相，∆vuv_r は vuv の最後の立ち上がりの増加電圧であり，スイッチングパターン 5では ϕr = 0，
∆vuv_r = vh − vl となる。全てのスナバコンデンサの容量を Csnubber として，図 4.3の転流モデルを
例に検討する。MC入力電圧の大小関係は vr > vs > vt（セクタ①）であり，∆vuv_r = Vr − Vt とな
る。転流の前後でスイッチ Siu のスナバコンデンサ両端電圧の増加量を ∆viu，スナバコンデンサに充
放電される電荷量 Qiu とすると，次式が成り立つ。

Qru = |Cru∆vru| = |Cs {(Vr − Vr) − (Vr − Vt)}| = |−Cs (Vr − Vt)| = Cs∆vuv_r

Qsu = |Csu∆vsu| = |Cs {(Vs − Vr) − (Vs − Vt)}| = |−Cs (Vr − Vt)| = Cs∆vuv_r

Qtu = |Ctu∆vtu| = |Cs {(Vt − Vr) − (Vt − Vt)}| = |−Cs (Vr − Vt)| = Cs∆vuv_r

(5.6)

MC 出力電圧 vuv の最後の立ち上がりの転流において，vuv の変化が終了する位相を ϕr_end とする。
図 4.3cに示したソフトスイッチング時の回路動作より，ソフトスイッチング時には，転流する出力相
に接続される全てのスイッチのスナバコンデンサが iuv により充放電される。スナバコンデンサに充放
電される電荷は図 5.2の Qsnubber に相当し，次式で表される。

Qru +Qsu +Qtu = Qsnubber =

∣∣∣∣∣
∫ ϕr_end

ϕr

iuv dt

∣∣∣∣∣ (5.7)

式 (5.6)，(5.7)より，次式が得られる。

3Cs∆vuv_r =

∣∣∣∣∣
∫ ϕr_end/ωout

ϕr/ωout

iuv dt

∣∣∣∣∣ (5.8)

MC出力基本波力率は ϕi − ϕ1 が小さいほど高くなるため，ソフトスイッチングを実現してMC出力基
本波力率を最大とするとき，ϕr_end = ϕi であり，上式に ϕr_end と式 (4.3)を代入して次式を得る。

3Cs∆vuv_r =

∣∣∣∣∣
∫ ϕi/ωout

ϕr/ωout

√
2Iuv sin (ωoutt− ϕi) dt

∣∣∣∣∣
= −

√
2Iuv

ωout
(1 − cos (ϕr − ϕi))

ϕi = ϕr + arccos
(

1 − 3ωoutCs∆vuv_r√
2Iuv

)
(5.9)

上式は，デッドタイムの影響を無視して，出力電流を iuv を正弦波に近似することで得た。実回路では，
デッドタイムや出力電流高調波，近似誤差，寄生成分などの影響により，iuv の位相 ϕi は理論値からず
れて，ソフトスイッチングに失敗する可能性がある。そこで，これらの誤差の影響を抑制して，確実に
ソフトスイッチングを達成するために，ϕi に余裕（マージン）を与える。位相 ϕi に位相余裕を与える
場合には式 (5.10)のように位相余裕 ∆ϕmargin を，スナバコンデンサの充放電電荷の余裕を与える場
合には式 (5.11)のように電荷余裕 ∆Qmargin を加えればよい。

ϕi = ϕr + arccos
(

1 − 3ωoutCs∆vuv_r√
2Iuv

)
+ ∆ϕmargin (5.10)

ϕi = ϕr + arccos
(

1 − ωout (3Cs∆vuv_r + ∆Qmargin)√
2Iuv

)
(5.11)
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表 5.1: 固定周波数制御法と可変周波数制御法の比較条件

パラメータ名 変数 パラメータ値
電源電圧実効値 Ein 163 Vrms

電源周波数 fin 50 Hz
MCの IGBT飽和電圧 Vsat_MC 1.3 V

MCのダイオードオン電圧 VF _MC 1.2 V
スナバコンデンサ Cs 1.0 nF
共振コンデンサ Cr 660 nF
共振インダクタ Lr 853 µH

絶縁変圧器の巻き数比 1 : N 1 : 1.45
等価銅損抵抗 RCopper 0.25 Omega

整流器のダイオードオン電圧 VF _Rec 1.2 V
出力 DCコンデンサ CDC 40 µF
負荷電力指令値 p∗

DC 1808 W

本制御では ϕi の余裕を電荷の形で与えることとして，式 (5.11)を用いる。位相 ϕi は LC共振回路特
性によりMC出力周波数 fout より制御されるため，上式に式 (5.5)を代入して，高出力力率のソフト
スイッチングの条件は次式で得られる。

δ + ϕ1 (vi, ζij) = ϕr + arccos
(

1 − ωout (3Cs∆vuv_r + ∆Qmargin)√
2Iuv

)
(5.12)

5.1.3 可変MC出力周波数制御法の制御方程式
高出力力率のソフトスイッチングを実現する可変周波数制御を実現するために，前章の制御法で用い
た出力 DC電圧を制御する式 (4.23)とMC入力の瞬時無効電力を制御する式 (4.29)に，MC出力基本
波力率最大のソフトスイッチング条件を表す式 (5.12)を加えて，2つの ON時間比率とMC出力周波
数 fout を未知変数とする，3変数 3非線形方程式の制御方程式を用いる。この制御方程式を解くことで
2つの ON時間比率と fout が求められ，各スイッチングパターンごとに表 3.1のスイッチングの制約を
考慮することで，全ての ON時間比率が得られる。前章と同様に，一定の出力 DCの動作電圧 VDC と
MC入力瞬時無効電力 qin を仮定して，この制御方程式を数値計算により解き，実機ではルックアップ
テーブルを用いた制御を行う。そのためルックアップテーブルは，図 5.3に示すように，入力がMC入
力電圧の位相 ωintと出力 DC電力指令値 pDC，出力が 6つの時間比率とMC出力周波数となる。ルッ
クアップテーブルのデータ間の出力値は線形補間する。

5.2 固定周波数制御法と可変周波数制御法の比較
検討した可変周波数制御法と前章の固定周波数制御法について，制御方程式に対する数値解析と，電
気回路シミュレーションを用いて比較する。比較に用いる制御条件と回路条件を表 5.1，5.2に示す。解
析とシミュレーションで用いるルックアップテーブルの作成において，図 4.8の等価損失抵抗 Rloss を
用いた回路モデルを適用する。用いるスイッチングパターンは，12分割したセクタ（セクタ①–⑫）に
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図 5.3: 高出力力率のソフトスイッチングを実現する絶縁型 AC-DC変換器と制御システム

表 5.2: 固定周波数制御法と可変周波数制御法の負荷条件

パラメータ値
パラメータ名 変数 可変周波数制御法 固定周波数制御法
出力 DC電圧 VDC 250 V 320 V
DC負荷電流 IDC 7.23 A 5.65 A
負荷抵抗 RDC 34.58 Ω 56.64 Ω

MC出力周波数　 fout 7.97 kHz 7.33–7.97 kHz

おいて，MC 入力電圧ベクトル vin が存在するセクタが奇数（MC 入力電圧の中間電圧 vm < 0）の
ときスイッチングパターン 6 を，vin が存在するセクタが偶数（vm > 0）のときスイッチングパター
ン 5 を用いる。解析での負荷電力指令値 p∗

DC = 1808 W として，MC 出力電圧が最大となるように，
各制御法ごとに出力 DC電圧 VDC の指令値を与える。設定した VDC と負荷 DC電流 IDC，負荷抵抗
RDC = VDC/IDC，出力周波数 fout を表 5.3に示す。
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図 5.4: 固定周波数制御法と可変周波数制御法の制御方程式の解と解析結果

5.2.1 数値解析による比較
MC 入力三相平衡電圧の対称性から，用いるスイッチングパターンと制御法方程式から得られる

ON 時間比率は入力電圧の位相 0 deg から 60 deg ごとに等しいため，解析は入力電圧の位相 ωint が
0 deg ≤ ωint ≤ 60 degとなる範囲で行う。固定周波数制御法と可変周波数制御法の解析結果を，図 5.4
と図 5.5に示す。ここで，

√
2Vuv_max1 は式 (4.30)で与えられるMC出力電圧基本波振幅の理論最大

値である。
図 5.4より，固定周波数制御法・可変周波数制御法のいずれの場合にもMC入力電流はMC入力電
圧と同相の正弦波となっており，全てのMC入力電圧位相で入力瞬時無効電力をゼロとしている。MC
出力電圧基本波振幅

√
2Vuv1 は，固定周波数制御法では一定となるが，可変周波数制御法では，ソフ

トスイッチング条件を満たしながらMC入力電圧位相に応じてMC出力力率が最大化されるため，位
相 0 deg・60 degで最小となり，位相 30 degで最大となる。よって可変周波数制御法の方が，固定周

— 80 —



第 5章 高出力力率ソフトスイッチングが可能なMC 5.2 制御法の比較

Sector ① Sector ②

: Variable Frequency Control
: Costant Frequency Control

図 5.5: 固定周波数制御と可変周波数制御の解析結果の比較

表 5.3: 固定周波数制御法と可変周波数制御法の解析結果の比較

固定周波数制御法 可変周波数制御法
MC出力周波数 fout 7.97 kHz 7.33–7.97 kHz

MC出力電圧基本波実効値 Vuv1 221.1 V 217.8–238.3 V
Vuv1 の平均値 221.1 V 228.0 V

MC出力電流実効値 Iuv 11.65 A 9.10 A
MC出力基本波力率（0–60 degの平均値） 0.75 0.92

MC出力電圧平均 THD 28.7% 30.6%

波数制御法よりも，MC 入力電圧位相に応じて MC 出力電圧を最大値付近まで利用可能である。一般
に，MC の理論最大電圧は位相 0 deg・60 deg の MC 入力線間電圧で制限され，式 (3.18) で定義さ
れる Vuv_max = 3

√
2Vin/2となる。したがって MC出力電圧基本波の理論最大電圧は，位相 0 deg・

60 degの
√

2Vuv_max1 の値である 6
√

2Vin/π となる。開発した可変周波数制御法は理論最大基本波電
圧 6

√
2Vin/π を超えた電圧を出力することで，出力基本波力率と出力 DC 電圧最大値を向上する点に

特長がある。このため，MC出力電圧を最大とした場合，出力 DC電圧は可変周波数制御法の方が固定
周波数制御法よりも高い。いずれの制御法でも ON時間比率は連続的であり，スイッチングパターン変
化点である位相 30 degで，スイッチングパターンの変更によるひずみは小さいことが予想される。固
定周波数制御法・可変周波数制御法のいずれも，全てのMC入力電圧位相でMC出力電流の位相 ϕi が
MC出力電圧の最後の立ち上がりの位相 ϕr よりも遅れており，全てのスイッチングをソフトスイッチ
ングとしている。しかし，固定周波数制御法では位相 0 deg・60 degで ϕi を過剰に遅らせていること
が確認できる。これに対して，可変周波数制御法では全てのMC入力電圧位相で，ソフトスイッチング
に必要な最小の位相差 ϕi − ϕr としており，いずれの入力電圧の位相でもMC出力基本波力率が高い。
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表 5.4: 固定周波数制御法と可変周波数制御法のシミュレーション結果の比較

固定周波数制御法 可変周波数制御法
MC入力瞬時有効電力 pin 1588–1836 W 1660–1934 W

pin の平均値 1719 W 1770 W
MC入力瞬時有効電力 qin -169.5–251.5 W -132.4–226.7 W

qin の平均値 49.4 W 48.7 W
出力 DC電圧 vDC の平均値 223.6 V 300.3 V

1入力周期に対するMC出力電圧実効値 Vuv_in 224.2 V 232.5 V
1入力周期に対するMC出力電流実効値 Iuv_in 11.66 A 9.08 A

1入力周期に対するMC出力平均電力 Pout 1652 W 1718 W
1入力周期に対するMC出力力率 PFout 0.63 0.81

図 5.5 より，可変周波数制御法の出力周波数は全ての MC 入力電圧位相で固定周波数制御法以下であ
り，出力基本波力率も可変周波数制御法の方が固定周波数制御法よりも常に高い。MC出力電圧 vuv の
ひずみ率（THD）は，固定周波数制御法と可変周波数制御法で，ほぼ同等の値となる。
表 5.3 に，それぞれの制御法の MC 入力電圧位相 0–60 deg の間での MC 出力電圧基本波実効値

Vuv1，Vuv1 の平均値，MC出力電流実効値 Iuv，MC出力基本波力率の平均値，MC出力電圧の THD
の平均値を示す。固定周波数制御法と可変周波数制御法で，Vuv1 とMC出力電圧 THDの平均値はほ
ぼ同じとなる。一方で MC 出力基本波力率の平均値は可変周波数制御法の方が固定周波数制御法より
も高い。よって負荷電力を同一とする場合，Iuv の値は可変周波数制御法の方が固定周波数制御法より
も大きく，可変周波数制御法は絶縁型 AC-DC変換器に必要な電流容量を小容量とするだけでなく，導
通損失を低減可能である。

5.2.2 シミュレーションによる比較
PSIMを用いたシミュレーションにより，固定周波数制御法と可変周波数制御法の動作波形を比較す
る。シミュレーション回路は図 4.2とする。シミュレーションではルックアップテーブルを用いてMC
を動作させ，IGBTやダイオードのオン電圧降下，銅損抵抗 RCopper を考慮する。さらに表 5.12の実
験で用いる変圧器の励磁インダクタンス Lm と漏れインダクタンス Ll も考慮している。よってこのシ
ミュレーションでは Lm = 15.7 mH，Ll = 9.0 µHとしている。シミュレーションでの負荷は表 5.2の
IDC を流す定電流負荷とする。
シミュレーション結果の各部波形を図 5.6，5.7，表 5.4に示す。表 5.4の 1入力周期に対するMC出
力力率 PFout は，1入力周期に対するMC出力電圧実効値 Vuv_in，MC出力電流実効値 Iuv_in，MC
出力電力平均値 Pout を用いて次式で定義する。

PFout = Pout

Vuv_inIuv_in
(5.13)

図 5.6 と表 5.4 より，固定周波数制御法・可変周波数制御法はどちらもほぼ同じ MC 入力瞬時有効
電力 pin であり，瞬時無効電力 qin もほぼゼロとしており，いずれの制御法でも負荷電力・瞬時無効
電力制御が有効であることが確認できる。固定周波数制御法は MC 出力電圧を最大とした場合でも
vDC = 223 V であるのに対して，可変周波数制御法では vDC = 300 V としており，MC 出力周波数
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図 5.6: シミュレーション結果のMC入力側波形（IDC = 5.65 A）

を可変することによる出力力率の向上により，大きな vDC を出力可能である。それぞれの制御法では
線形回路を用いた解析で得られるルックアップテーブルを用いているため，ダイオード整流器の非線
形性や計算誤差などにより，vDC が表 5.2 の設定値よりも低い。同様に，フィルタリングされた MC
入力電流 irf，isf，itf はダイオード整流器の非線形特性などにより少しひずんだ正弦波となる。出力
DC電圧 vDC の誤差やMC入力電流のひずみを低減するためにはダイオード整流器の非線形特性を考
慮する必要がある。また，出力 DC電圧 vDC を設定値に追従させるために，誤差の影響を補償する出
力 DC 電圧フィードバック制御を適用することが必要である。図 5.7 より，固定周波数制御法・可変
周波数制御法のいずれのMC出力波形もMC出力電圧 vuv の最後の立上がりの位相に対してMC出力
電流 iuv の位相が遅れており，全てのスイッチングをソフトスイッチングとしている。固定周波数制
御法において，0.0 ms ≤ t ≤ 0.20 ms の波形では vuv と iuv の位相差が小さく，出力力率が高いが，
1.4 ms ≤ t ≤ 1.6 msの波形では vuv と iuv の位相差が大きく，出力力率が低い。これに対して可変周
波数制御法ではいずれの位相でも vuv と iuv の位相差が小さく，入力電圧の位相によらず出力力率が高
い。表 5.4の 1入力周期に対する MC出力力率は，可変周波数制御法の方が固定周波数制御法よりも
0.18大きく，可変周波数制御法によりMC出力力率を向上させることが可能である。
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図 5.7: シミュレーション結果のMC出力側波形（IDC = 5.65 A）

固定周波数制御法と可変周波数制御法の MC 入力 r 相電流の高調波スペクトルを 5.8 に示す。周波
数 100–2000 Hz の低次高調波は固定周波数制御法と可変周波数制御法でほぼ同じスペクトルである。
10.0 kHz以上のスイッチングに起因する周波数成分に注目すると，固定周波数制御法はMC出力周波
数（スイッチング周波数）の 2倍周波数（19.4 kHz）の整数倍の周波数でスペクトルが大きい。一方で
可変周波数制御法は，MC出力周波数を可変しているため，固定周波数制御法と同じ周波数帯でスペク
トルが増加するが，スペクトルの最大値は固定周波数制御法の半分以下である。これはMC出力周波数
を可変することによるスペクトラム拡散による効果であると考えられ，可変周波数制御法を用いた場合
に必要なMC入力フィルタの減衰量が固定周波数制御法よりも小さく，MC入力フィルタを小型とする
ことが可能である。
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IEC61000-3-2 ClassA

(a) 電流 ir の高調波スペクトル

(b) スイッチングに起因するスペクトルの周波数帯の拡大図

図 5.8: 固定周波数制御法と可変周波数制御法のMC入力 r 相電流 ir の高調波スペクトル

以上の比較から，MC を可変出力周波数として出力力率を最大とするソフトスイッチングが可能な
MC制御法は固定MC出力周波数でソフトスイッチングを実現する場合よりも，MC出力基本波力率を
最大として，LC共振回路で発生する無効電圧を最小とするため，出力 DC電圧の最大値が高く，動作
範囲を拡大可能である。また同一の負荷電力とする場合，可変周波数制御法の方が固定周波数制御法よ
りもMC出力電流の実効値が小さく，絶縁型 AC-DC変換器の小容量化とMC・整流器の導通損失の低
減が期待される。
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図 5.9: ダイオード整流器の非線形特性を考慮した数値解析の手順

5.3 ダイオード整流器の非線形性
5.3.1 ダイオード整流器の非線形性を考慮した解析手法

FHA法では，ダイオード整流器を線形負荷に，MC出力電流 iuv を正弦波に近似することで，解析
を簡単化する。実回路ではダイオード整流器の電圧・電流特性は非線形であり，iuv には高調波が含ま
れるため，近似誤差が発生する。本制御法では数値計算により予め回路特性を計算して，ルックアップ
テーブルによりMCを制御するため，回路特性の計算時間は制御に影響を与えない。そこで，ダイオー
ド整流器の非線形特性を考慮して，iuv の高調波を含んだ数値解析を行い，ルックアップテーブルを作
成することにより，近似誤差を低減する。
図 5.9 に，ダイオード整流器の非線形特性を考慮した解析の手順を示す。数値解析には電気回路シ
ミュレータを用い，定常状態での図 4.6 の回路の特性を計算する。得られたシミュレーション結果か
ら，制御条件を評価して，制御条件を満足する場合には次のMC入力電圧位相について計算を行う。制
御条件を満足しない場合には，準ニュートン法を用いて次に評価する ON 時間比率と出力周波数 fout

を算出する。全ての入力電圧位相における ON時間比率と出力周波数 fout が得られたら，解析結果を
ルックアップテーブルに保存する。
この方法では，図 4.6の回路に，変圧器の励磁インダクタンス・漏れインダクタンス・巻き線抵抗や，

IGBT・ダイオードのオン電圧降下を含めることで，これらの影響を考慮したルックアップテーブルを
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図 5.10: シミュレーション結果のMC入力側波形（IDC = 3.12 A）

作成することも可能である。また，MC出力電流 iuv の電流不連続モード（DCM）の回路動作も解析
可能となる。

5.3.2 シミュレーション
ダイオード整流器の非線形特性を考慮した解析手法と出力 DC 電圧フィードバックの有効性・妥当
性を，PSIMを用いたシミュレーションにより確認する。シミュレーション回路は図 4.2，シミュレー
ション条件は表 5.1 と 5.2 の可変周波数制御法を用いる。ただし，負荷電力指令値 p∗

DC = 998.4 W，
DC負荷電流 IDC = 3.12 Aとする。シミュレーションではルックアップテーブルを用いてMCを動作
させ，IGBTやダイオードのオン電圧降下，銅損抵抗 RCopper を考慮する。さらに表 5.12の実験で用
いる変圧器の励磁インダクタンス Lm と漏れインダクタンス Ll も考慮している。シミュレーションで
の負荷は定電流負荷とする。
シミュレーション結果の各部波形を図 5.10，5.11，表 5.5に示す。いずれの回路解析によるテーブル
を用いた場合でも，フィルタリングされたMC入力電圧 vrf，vsf，vtf とMC入力電流 irf，isf，itf
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図 5.11: シミュレーション結果のMC出力側波形（IDC = 3.12 A）

は同位相であり，MC入力瞬時無効電力 qin をほぼゼロとしている。MC入力瞬時有効電力 pin と出力
DC電圧 vDC は，非線形回路解析の方が線形回路解析よりも設定値に近く，ダイオード整流器の非線形
性による誤差の影響を低減している。しかし，非線形回路解析を用いた場合でも vDC は設定値よりも
5 V程度低く，誤差を補償するために出力 DC電圧フィードバック制御を適用する必要がある。図 5.11
よりいずれの回路解析によるテーブルを用いた場合でも出力力率最大のソフトスイッチングを実現して
おり，表 5.5より非線形回路解析の入力周期に対するMC出力力率 PFout の方が線形回路解析よりも
高い。
図 5.12に負荷 DC電流 IDC を 3.12 A，1.56 Aとした場合の，非線形回路・線形回路解析によるテー
ブルを用いた場合のMC入力 r 相電流 ir の周波数スペクトルと IEC規格値を示す。いずれの負荷 DC
電流 IDC でも，非線形回路解析の方が線形回路解析よりも ir の高調波スペクトルが小さく，ダイオー
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表 5.5: 線形回路解析・非線形回路解析によるテーブルを用いた場合のシミュレーション結果の比較

線形回路解析 非線形回路解析
MC入力瞬時有効電力 pin 878–1050 W 967–1112 W

pin の平均値 937 W 1015 W
MC入力瞬時有効電力 qin -110.6–165.5 W -37.9–95.5 W

qin の平均値 23.4 W 25.8 W
出力 DC電圧 vDC の平均値 290.2 V 314.9 V

1入力周期に対するMC出力力率 PFout 0.77 0.80

IEC61000-3-2 ClassA

(a) 電流 IDC = 3.12 A

IEC61000-3-2 ClassA

(b) 電流 IDC = 1.65 A

図 5.12: 線形回路・非線形回路解析によるテーブルを用いた場合のMC入力 r 相電流 ir の周波数スペ
クトル

ド整流器の非線形性を考慮することで，MC入力電流のひずみを抑制可能である。

5.4 出力 DC電圧フィードバック制御
式 (5.3)より，DC負荷電流 IDC を一定とすると，出力 DC電圧 VDC は負荷 DC電力 pDC に比例す
る。よって，負荷の変動に対して十分に早い応答のフィードバック制御器を用いて，pDC により VDC
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図 5.13: 実験システムの構成

を制御することで，負荷変動時にも VDC を指令値に追従させるだけでなく，IGBT・ダイオードのオン
電圧降下や，共振インダクタ・変圧器の巻き線による電圧降下などの影響を補償する。制御方程式にお
いて，出力 DC電圧式（式 (4.23)）を出力 DC電力制御式である式 (5.4)に置換えてルックアップテー
ブルを作成することで，図 5.3に示す Proportional Integral (PI) 制御器により，出力 DC電圧フィー
ドバック制御を構成する。PI制御器には，出力 DC電圧指令値 V ∗

DC とセンサにより検出した出力 DC
電圧の偏差を入力する。この PI制御器の応答時間は，負荷の変動に対して十分に早くして，LC共振回
路の応答よりも十分に遅くする。PI制御器の出力は出力 DC電力指令値 p∗

DC であり，過大な指令値と
ならないようにリミッタを設定する。指令値 p∗

DC はルックアップテーブルに入力される。

5.5 実験装置
提案した高出力力率のソフトスイッチングを実現するMCの高周波出力制御法の有効性・実用性を確
認するために，試作機を用いた実験を行う。実験回路は図 5.13であり，三相電源に入力フィルタを介
してMCを接続する。三相電源は系統三相 200 V電源を用いる。MCの後段には LC共振回路，絶縁
変圧器，ダイオード整流器，出力 DC平滑コンデンサ CDC，DC負荷を接続する。

5.5.1 MC入力フィルタ
MC入力フィルタの構成を図 5.14に示す。また各パラメータ値を表 5.6に示す。入力フィルタは主
にフィルタインダクタ Lf，Lf に並列接続するダンピング抵抗 Rf，フィルタコンデンサ Cf により構
成される。フィルタインダクタの諸元は表 5.6に示される。
フィルタコンデンサ Cf には TDK製（型番 : B32796G8106）のフィルムコンデンサを用いる。ま
た，Cf とMCの間には配線抵抗 Rline と配線インダクタ Lline が存在するため，配線インピーダンス
の影響を抑制するためにMCの直近に相間スナバコンデンサ Cs_ll を接続している。相間スナバコンデ
ンサ Cs_ll には KEMET製（型番：R474R410050A1K）のフィルムコンデンサを用いる。
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図 5.14: MC入力フィルタの構成

表 5.6: MC入力フィルタのパラメータ

パラメータ名 変数記号 パラメータ値
フィルタインダクタ Lf 688 µH
ダンピング抵抗 Rf 2.0 mΩ
フィルタコンデンサ Cf 10 µF
カットオフ周波数 ff_cut 1.107 kHz
相間スナバコンデンサ Cs_ll 1.0 µF

表 5.7: フィルタインダクタの諸元

パラメータ名 パラメータ値
コア材 18材（ダストコア）
メーカ型番 T250-18（Micrometals）
巻き数 63
ギャップ長 なし

5.5.2 MCユニット
実験装置は主回路と制御ユニットから構成される。図 5.15にシステム構成を示す。主回路の入出力
電圧・電流はセンサにより検出され，A/D変換器を介して制御ユニットに出力される。制御ユニットか
ら主回路へのゲート信号は光ファイバーにより送信される。また，制御ユニットの電源はスイッチング
電源から供給するため，主回路と制御ユニットは絶縁されている。

MC主回路
図 5.16に実験で用いるMCユニットを示す。このユニットはMyWay社製のMWINV-2R020-MAT
であり，表 5.8 に主な仕様を示す。MWINV-2R020-MAT は本来三相-三相変換用の MC ユニットで
あったが，本研究では三相-単相変換器として双方向スイッチ 6組のみ使用している。双方向スイッチ
は 2つの還流ダイオード付き IGBTのコモンエミッタにより実現している。IGBTの諸元を表 5.9に
示す。双方向スイッチに並列に接続するスナバコンデンサは KEMET 製（型番：R73UI1100SE00J）
のフィルムコンデンサを使用し，静電容量は 1 nFである。

制御ユニット
制御ユニットには MyWay 社製の PE-Expert3 を使用している。本研究で用いる制御ユニットでは

DSPボード，FPGAボード，A/D変換ボード，PEVボードの 4つを使用しており，ゲート信号の生
成，センサ値の読み込み，エラー信号の処理などを行う。これら 4つのボードの役割を下記に示す。な
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図 5.15: MCユニットの構成

図 5.16: MCの実験装置

お PE-Expert3とパソコンをインターフェイスを用いて接続することで，プログラムの書き込みや内部
変数の確認などが可能である。

DSP（Digital Signal Processor）は信号処理に特化したプロセッサで，定型処理や積和演算などを高
速で行うことができる。また信号処理アルゴリズムのための特殊な命令が用意されている。本システム
において DSPはソフトウェアの役割を担う。具体的には入力電圧の大小関係の振り分けやルックアッ
プテーブルの参照などを行う。
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表 5.8: MCの仕様

項目 仕様 備考
回路方式 双方向スイッチ 9組
装置容量 2.2 kVA / 2.0 kW
定格 AC入出力電圧 AC 200 Vrms

定格 AC入出力電流 AC 8 Arms 15 A peak
入力コンデンサ デルタ結線 10 µF
スナバコンデンサ Cs 1 nF R73UI1100SE00J

表 5.9: MCに用いる IGBTの諸元

パラメータ名 パラメータ値
型番 1MBK50D-060S（FUJI ELECTRIC CO., LTD.）
定格電圧 600 V
定格電流 65 A

コレクタ-エミッタ間飽和電圧 約 1.3 V （コレクタ電流 8 A）
入力容量 2500 pF
出力容量 240 pF
帰還容量 130 pF

ターンオン時間 0.15 µs
ターンオフ時間 0.50 µs

還流ダイオードオン電圧 約 1.2 V（ダイオード電流 8 A）

FPGA（Field Programmable gate Array）は HDL（Hardware Description Language）を用いて
内部の論理回路を自由に構成できるデバイスである。そのため FPGA内の論理回路を変更するときは，
HDLを書き換えることで論理回路を再構成できる。FPGAは論理演算を使った処理に適しており，複
雑なデジタル回路による高速処理が必要な場合に用いる。マイクロプロセッサは逐次的にプログラムの
処理を行うが，FPGAは複数の処理を同時に実行する並列処理を行う。本システムにおいて FPGAは
ハードウェアの役割を担う。具体的には並列処理を必要とする PWM 信号やゲート信号の生成，転流
シーケンスの処理などを行う。

■DSP による時間比率の演算 複雑な計算が必要な時間比率の演算は積和演算の高速処理が可能な
DSPで行う。この処理を FPGAで行った場合，複雑で大規模な積和演算の論理回路を作成し，論理回
路の規模が大きくなってしまう。
時間比率演算のためにMC入力電圧の A/D変換値が必要となる。これは電圧センサから A/D変換
ボードを通して DSPに取り込むが，電圧センサのフィルタにより入力電圧の値が DSPに取り込まれる
までに 300 µs 程度の遅れが生じる。この遅れにより DSPで読み取った入力電圧値と実回路の入力電
圧値に差が生じるため，制御遅れが発生して，MCの故障の原因となり得る。このため，検出した入力
電圧値にオフセットを加算することで，制御遅れを補償する。

ON時間比率・出力周波数のバスへの書き込みのために，キャリア周期（スイッチング周期）の半周
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図 5.17: 時間比率を演算するタイミングと実行するタイミング

期毎に割り込み処理を入れており，制御周期はスイッチング周期の半周期となる。キャリア波には三角
波を用いており，キャリア波の山と谷のタイミングで割り込みを入れてバスへの書き込みを行う。割り
込み処理が終了すると，DSPは逐次，検出した入力電圧値を用いてルックアップテーブルを参照して，
ON時間比率と出力周波数を得る。ON時間比率と出力周波数の更新には時間がかかるため，更新結果
を直ちに出力することは不可能である。そこで図 5.17のように，半周期前の演算結果をバッファに保
存し，次の半周期でその更新結果をバスへの書き込む。
時間比率演算の他にも，大小関係の振り分けやスイッチングパターンの設定，MCの初期設定なども

DSPで行う。

■FPGAによるゲート信号の生成 FPGAは論理回路を用いた並列処理に適しているため，ゲート信号
の生成を行う。転流シーケンスを考えると，1回の転流時に複数のスイッチを同時に制御する必要があ
るため，並列処理が可能で高速に動作する FPGAが適している。FPGAの具体的な役割はキャリア波
の生成，PWM信号の生成，転流処理とゲート信号の生成である。キャリア波と PWM信号の周波数は
DSPで指令することができる。また FPGAはキャリア波が山または谷に達したとき，時間比率演算の
ための割り込み信号を DSPに送信する。

FPGAは転流シーケンスの処理とデットタイムのカウントも行う。転流の開始は PWM信号の変化
を読み取ることで検出する。つまり，PWM信号に変化があった場合に転流開始とし，変化が無ければ
信号を保持する。転流は電圧転流方式を採用しているため，入力電圧の大小関係に関する情報が必要と
なる。この情報は DSPから得る。

■A/D変換ボードの役割 MCユニットの電圧・電流センサによって読み取られた値はアナログ値であ
り，DSPに取り込む前にデジタル値に変換する必要がある。このときに A/D変換ボードを用いる。本
システムの A/D変換ボードは 12チャネル用意されており，入出力の線間電圧，入出力の線電流とクラ
ンプ回路電圧を検出する。
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表 5.10: LC共振回路のパラメータ

パラメータ名 変数記号 パラメータ値
共振回路のインダクタ Lr 853 µH
Lr の巻き線抵抗 RLr 478 mΩ

共振回路のコンデンサ Cr 660 nF
共振周波数 fr 6.696 kHz

表 5.11: 共振インダクタの諸元

パラメータ名 パラメータ値
コア材 PC40（Mn-Znフェライト）

メーカ型番 EI70X64X31N（TDK）
巻き数 43

ギャップ長 3.0 mm

■PEVボードの役割 エラー信号の処理は PEVボードが行う。MCユニットで過電圧・過電流による
エラーが発生した場合，エラーの発生場所と原因を特定するために，MCユニットからのエラー信号を
PEVボードに取り込み，LEDによりエラーの状態を表示する。またクランプ回路電圧が設定した上限
値を超えた場合，PEVボードよりクランプ回路の電荷消費用アーム（IGBT)を駆動するように命令を
与え，クランプ回路の電解コンデンサに蓄えられたエネルギーを抵抗にて強制消費させる。

周辺回路
MC ユニットには MC 主回路と制御ユニットの他に，ゲートドライブ回路，電圧センサと電流セン
サ，クランプ回路が搭載されている。制御回路には CPLD（Complex Programmable Logic Device）
が搭載されており，制御ユニットから送られてくるゲート信号のゲートドライブ回路への転送や，過電
圧・過電流による自動停止などのエラー処理を行う。クランプ回路はスイッチングによるサージ電圧を
吸収する。MCは内部にエネルギー貯蔵素子を持たないため，このような回路が必要になる。クランプ
したエネルギーは電解コンデンサに蓄えられ，電解コンデンサの電圧が保護設定値を超えると，クラン
プ回路に設置されている抵抗で強制的に消費される。

5.5.3 LC共振回路と絶縁変圧器
MCの出力側にはソフトスイッチングのための LC共振回路が接続される。LC共振回路のパラメー
タを表 5.10に示す。共振インダクタにはギャップ付きの EIコアを使用した。共振インダクタの仕様を
表 5.11に，写真を図 5.18に示す。巻き線にはリッツ線を用いており，高周波電流が流れた場合にも，
渦電流を抑制する。共振回路用のコンデンサは，EPSON製（型番：B32656S2224J561）のポリピレン
フィルムコンデンサを使用する。1つのコンデンサの静電容量は 220 nFであり，3並列に接続するこ
とで 660 nFとしている。
表 5.12 に絶縁変圧器の仕様を示す。絶縁変圧器のコアは Fair-Rite 製の Mn-Zn フェライトのトロ
イダルコアを用いて，2 段の積層としている。励磁インダクタンス LT rans_m ，1 次側換算漏れイン
ダクタンス LT rans_r ，1次側換算銅損抵抗 RT rans_c はインピーダンスアナライザを用いて計測した
10 kHzでの値である。励磁インダクタンス LT rans_m は動作周波数周辺で十分に大きなインピーダン
スとなるため，励磁電流は無視できる。

5.5.4 ダイオード整流回路
整流に用いるダイオードの諸元を表 5.13に示す。ダイオード整流器の DC側には，平滑コンデンサ
として 40 µFの KEMET製のフィルムコンデンサ（型番：C4AQIBW5400A3OJ）を接続する。平滑
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図 5.18: 共振インダクタの写真

図 5.19: 絶縁変圧器の写真

表 5.12: 絶縁変圧器のパラメータ

パラメータ名 パラメータ値
コア材 78材（Mn-Znフェライト）
メーカ型番 5978015901（Fair-Rite）
巻き数比 54:78
ギャップ なし

励磁インダクタンス LT rans_m 15.7 mH
1次側換算の漏れインダクタンス LT rans_r 9 µF

1次側換算の銅損抵抗 RT rans_c 99.2 mΩ

表 5.13: 整流回路に用いるダイオードの諸元

パラメータ名 パラメータ値
型番 IDW40G65C5（Infineon）　
定格電圧 650 V
定格電流 40 A
オン電圧 約 1.2 V（フォワード電流 10 A）

コンデンサの後段には，負荷として無誘導性負荷や電子負荷装置を接続する。

5.6 実験
図 5.13の試作機を用いて，高出力力率のソフトスイッチングを実現する高周波出力MCの可変周波
数制御法の有効性・実用性を確認する。実験条件を表 5.14 に示す。DC 負荷は無誘導性負荷とした。
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ルックアップテーブルは図 5.9 にしたがって，ダイオード整流器の非線形性だけでなく，変圧器の励
磁・漏れインダクタンス，変圧器と共振インダクタの巻き線抵抗，MCの IGBT・還流ダイオードや整
流器のダイオードのオン電圧降下の影響も考慮して作成した。
実験結果を図 5.20 に示す。図 5.20a の MC 入力電流 ir，is，it は MC 入力フィルタの電源側の電
流波形であるため，スイッチング周波数成分の MC 入力電流は十分に減衰されるとともに，式 (3.6)
のフィルタコンデンサの進み電流 iC が重畳される。電流 iC により，MC入力の瞬時無効電力をゼロ
に制御しているにも関わらず，MC 入力電圧 vr，vs，vt に対して MC 入力電流は進みの位相となる。
電流 iC を加味すると，MC 出力電圧は MC 入力電流と同相であり，MC 入力力率を 1 に制御されて
いる。出力 DC電圧フィードバック制御を適用しているため，vDC はほぼ指令値一定に制御されてい
る。図 5.20bにMC出力電圧 vuv と電流 iuv の波形を示す。電流 iuv のゼロクロスは必ず vuv の最後
の立ち上がりの位相よりも遅れており，全てのスイッチングをソフトスイッチングとしている。さら
に，vuv の最後の立ち上がりの位相と iuv のゼロクロスの位相差は，どの入力電圧の位相においても小
さく，MC出力力率を最大とする可変周波数制御法が有効であることを確認できる。
図 5.21 にパワーメータを用いた MC 入力電流の周波数解析結果を示す。MC 入力電流は全ての周
波数成分で IEC 規格値を十分に満足していることを確認できる。MC 入力電流の高調波は 300 Hz の
±50 Hzの成分が大きいが，これは 1入力周期で 6回スイッチングパターンを切り替えており，スイッ
チングパターンの切り替え時のひずみがMC入力電流の高調波を増大させると考えられる。
表 5.15に，1MC入力周期に対するパワーメータの測定結果とこれらの結果から算出した MCの総
損失，効率，導通損失，スイッチング損失を示す。MCの総損失はMC入力電力からMC出力電力を
減算した値であり，効率はMC出力電力をMC入力電力で除算した値である。MCの導通損失 Pc_MC

は，1入力周期の MC出力電流実効値を Iuv_rms，MCの IGBTと還流ダイオードのオン電圧降下を
それぞれ Vsat_MC，VF _MC として，次式で計算した。

Pc_MC = 2 (Vsat_MC + VF _MC) Iuv_rms (5.14)

MCのスイッチング損失はMCの総損失から PMC_conduction を減算することで得た。MC入力電流の
THDは 7.63 %と低く，低ひずみの正弦波MC入力電流を実現している。MCの効率は 96.7 %であ
り，高効率な電力変換としている。総損失に占めるスイッチング損失の割合は 30 %程度であり，ソフ

表 5.14: 実験条件

パラメータ名 変数 パラメータ値
電源周波数 fin 50 Hz
電源電圧実効値 Vin 163 V

ターンオン後のデッドタイム Tdead_ON 500 ns
ターンオフ後のデッドタイム Tdead_OF F 1.0 µs

PI制御器の Pゲイン Kp 10
PI制御器の Iゲイン Ki 200

MC出力周波数（スイッチング周波数） fout (fsw) 7.9–9.1 kHz
出力 DC電圧指令値 VDC 320 V

負荷抵抗 RDC 100 Ω
瞬時無効電力指令値 qin 0 W
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vr vs vt

vDC

ir is it

(a) 入力周期での各部波形

vuv

iuv

vuv

iuv

(b) MC出力電圧 vuv と電流 iuv

図 5.20: 実験結果
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IEC61000-3-2 ClassA

図 5.21: MC入力電流 ir，is，it の低次高調波と IEC規格値

表 5.15: パワーメータの測定結果（1MC入力周期）

パラメータ名 値　
MC入力線間電圧実効値（三相の平均値） 200.0 V

MC入力電流実効値（三相の平均値） 3.49 A
MC入力電流 THD（三相の平均値） 7.63 %

MC入力電力 1129.4 W
MC出力電圧実効値 242.3 V
MC出力電流実効値 5.22 A

MC出力電力 1092.4 V
MCの総損失 37 W
MCの効率 96.7 %

MCの導通損失 26 W
MCのスイッチング損失 10 W

トスイッチングによりスイッチング損失を抑制しており，MCの損失は導通損失が支配的であることが
わかる。
図 5.22に，時間 t = 0 msにおいて負荷抵抗 RDC を 111.1 Ωから 100.0 Ω（負荷電力 922.5 Wから

1024 W）に変化させたときの各部波形を示す。MC入力出力電流は t = 0 msで増加する。出力 DC電
圧 vDC はフィードバック制御により，負荷変動時にも指令値に追従していることを確認できる。

5.7 まとめ
この章ではMC出力周波数を可変することで，全てのMC入力電圧位相で，MC出力力率が最大と
なるソフトスイッチングを実現するMC制御法を検討した。提案法は LC共振回路特性を利用してMC
出力周波数を可変することで，MC入力電圧位相ごとに，MC出力電流の位相をMC出力電圧の最後の
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vDC

ir it
is

ir itis

iuv

図 5.22: 負荷変動時の各部実験波形

立ち上がりの位相からスナバコンデンサの充放電の期間だけ遅らせるように制御して，出力力率を最大
とするソフトスイッチングを実現した。解析・シミュレーションにより，前章の固定周波数制御法と比
較して，可変周波数制御法ではMC出力力率を増加させ，LC共振回路で発生する無効電圧を最小とす
ることで，最大出力 DC電圧を増加させた。また同一の負荷電力とする場合，可変周波数制御法の方が
固定周波数制御法よりも MC 出力電流の実効値が小さく，絶縁型 AC-DC 変換器の小容量化と MC・
整流器の導通損失の低減を実現した。さらに，ダイオード整流器の非線形特性を考慮したルックアップ
テーブルを作成するために，回路シミュレータの時間領域シミュレーションを用いた数値解析方法を示
した。この方法ではシミュレーション回路を実回路に近づけることで，ダイオード整流器の非線形特性
だけでなく，パワー半導体デバイスのオン電圧降下や受動素子の寄生成分の影響も考慮することが可能
となる。提案法を出力 DC電力制御として，出力 DC電圧をフィードバック制御する方法を検討した。
出力 DC電圧フィードバック制御により，負荷変動時にも一定の出力 DC電圧を出力可能とした。
本章の最後には試作機を用いて，絶縁型 AC-DC変換器に適用する，出力力率最大のソフトスイッチ
ングを実現する高周波出力MC制御法の有効性・妥当性を実験により評価した。実験結果から，MC入
力電流は IEC規格を満足する正弦波波形であることを評価した。MC入力力率は 1であり，瞬時無効
電力をゼロとする制御法が有効であることを確認した。MC入力電圧の位相に応じて，MC出力電流の
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位相がMC出力電圧の最後の立ち上がりの位相よりも遅れるとともに，位相差が最小となるように制御
されていることを確かめた。全てのスイッチングをソフトスイッチングとすることで，スイッチング損
失をMCの総損失の 30 %としたことを確認した。出力 DC電圧フィーバック制御により，負荷変動時
にも，指令値に追従する出力 DC電圧を実現した。
この章で提案した三相入力絶縁型 AC-DC変換器に適用するMC制御法の特長を下記にまとめる。

• スイッチング周波数と等しいMC出力周波数とする。
• MC入力力率を 1とする正弦波MC入力電流を実現する。
• 絶縁型 AC-DC 変換器に用いるコンデンサは小型・長寿命の小容量フィルムコンデンサのみで
ある。

• 全てのスイッチングをソフトスイッチングとして，低スイッチング損失を達成する。
• 可変MC出力周波数制御により，MC入力電圧位相に応じて，MC出力力率を最大とする。

提案法を用いることで，高効率・小型・長寿命のMCを用いた三相入力絶縁型 AC-DC変換器を実現可
能である。しかし，提案したMC制御法は三相入力を仮定しており，他の電源では使用できない。一般
的に三相電源設備よりも単相電源設備の方が多く存在しており，MCを用いた絶縁型 AC-DC変換器を
三相電源だけでなく単相電源でも駆動することが可能であれば，アプリケーションの範囲を拡大するこ
とができる。次章では上記の特長を持つMC制御法を，単相入力の場合にも実現する方法を検討する。
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第 6章

三相入力可能な単相入力マトリックスコ
ンバータを用いた絶縁型 AC-DC変換器の
アクティブパワーデカップリング

この章では，三相入力MCを用いた単相入力絶縁型 AC-DC変換器において，単相電源の
電力脈動を吸収するために，MCの入力フィルタを用いたアクティブパワーデカップリング
制御法を検討する。検討する制御法と前章の三相入力絶縁型 AC-DC変換器の制御法を組合
せることにより，主回路構成を全く変更することなく，単相と三相の二電源で動作可能な絶
縁型 AC-DC変換器を実現することを目的としている。検討する絶縁型 AC-DC変換器は，
三相入力で動作することを基本としているが，三相電源が確保できない場合でも，単相入力
で動作可能である。検討するアクティブパワーデカップリング法は入力フィルタの一部と，
単相入力モードで電源に接続されない相を用いて電源電力脈動を吸収する点に特長があり，
アクティブパワーデカップリングを行わない場合に対して出力 DC部分の平滑コンデンサを
大幅に低減可能である。さらに，三相と単相の二電源で駆動する場合の伝送電力と入力フィ
ルタコンデンサの容量と耐圧の関係を明らかにする。また検討するMC制御法は，スイッチ
ングパターンの選択法をMC入力電流空間ベクトルに基づき決定して，前章のMC制御法
にアクティブパワーデカップリング技術を追加することで，アクティブパワーデカップリン
グだけでなく任意の力率の正弦波 MC入力電流，スイッチング周波数と同程度の AC 出力
周波数，可変MC出力周波数として LC共振回路による出力力率最大のソフトスイッチング
を実現する。最後にシミュレーションと試作機を用いた実験により，提案法の有効性・妥当
性を確認する。

6.1 パワーデカップリングの概要
6.1.1 単相電源の電力脈動
単相入力 MCを用いた絶縁型 AC-DC変換器の一般的な回路構成を図 6.1に示す。MCの入力側に
は MC 入力電流の高調波を除去するための入力フィルタを接続する。MC は入力フィルタを小型とす
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るために，正弦波の電源電圧 vin に対して，電源電流 iin が正弦波となるように制御する*1。よって周
波数 fin の単相電源において，電源角周波数と電源電流位相をそれぞれ ωin = 2πfin, ψi として，電源
電圧 vin と電流 iin を次式で定義する。

vin =
√

2Vin sinωint (6.1)

iin =
√

2Iin sin (ωint+ ψi) (6.2)

ここで Vin, Iin はそれぞれ vin, iin の実効値である。電源電力 pin は vin と iin の積であり，電源の平
均電力と脈動電力を pave, prip として次式で表される。

pin = viniin = pave + prip　 (6.3)
pave = VinIin cosψi (6.4)
prip = −VinIin cos (2ωint+ ψi) (6.5)

上式より，電源電力 pin は電源周波数の 2倍の周波数で脈動する。この脈動成分 prip により，DC負荷
電力 pDC が脈動して，出力 DC電圧 vDC や電流 iDC が電源周波数で大きく変動する。図 6.2に，vin，
iin，pin，vDC の波形を示す。ここで出力 DCコンデンサ CDC に蓄えられるエネルギーを EC_DC と
する。瞬時電力 pin は平均電力（有効電力）pave と脈動電力 prip の成分を持つ。 多くの負荷では許容
可能な出力 DC電圧・電流の脈動範囲が決められているため，負荷側への prip の影響を低減するパワー
デカップリングを適用する必要がある。パワーデカップリング技術はパッシブパワーデカップリングと
アクティブパワーデカップリングに大別される。

6.1.2 パッシブパワーデカップリング [93–95]

単相電源の電力脈動 prip の影響を負荷側から切り離すために，一般的には大容量のエネルギー蓄積要
素を用いて prip の影響を低減するパッシブパワーデカップリング（PPD : Passive Power Decoupling）
が適用される。PPDは簡単に実装することが可能であるが，特に DC部分のコンデンサで PPDを行
う場合には大容量の電解コンデンサが用いられるため，変換器の大型・短寿命化の原因となる。
一例として，図 6.1の回路の出力DCコンデンサ CDC のみでの PPDを検討する。脈動電力 prip > 0
のとき，電源からの供給電力が過剰である状態のため，CDC にエネルギーを蓄えて EC_DC を増加さ
せ，prip < 0 のとき，電源からの供給電力が不足する状態のため，CDC からエネルギーを放出して
EC_DC を減少させることで，DC負荷電力を一定とする。よって vDC の平均値を VDC，リプル幅を
∆vDC として，prip > 0のとき次式が得られる。∫ 7

4 π

5
4 π

prip dωint = max (EC_DC) − min (EC_DC)

= 1
2
CDC

(
VDC + 1

2
∆vDC

)2

− 1
2
CDC

(
VDC − 1

2
∆vDC

)2

(6.6)

*1 MC入力電流は PWMにより制御され，スイッチング周波数の整数倍成分を含むため，このスイッチング周波数以上の成
分のを除去する小型な入力フィルタは必要となる。
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図 6.1: 単相入力MCを用いた絶縁型 AC-DC変換器の基本回路

上式に式 (6.5)を代入して次式を得る。

VinIin cos (ψi)
ωin

= CDCVDC∆vDC

CDC = pave

2πfinVDC∆vDC
(6.7)

したがって，負荷が要求する出力 DC電圧リプル∆vDC とするために必要な CDC の容量は，有効電力
pave に比例し，電源周波数 fin と出力 DC電圧の平均値 VDC に反比例する。一般に∆vDC は数パーセ
ント以下，fin = 50, 60 Hzであるため，大きな CDC が必要となる。

6.1.3 アクティブパワーデカップリング [94, 96–101]

PPD に対して，電力変換器を用いて小型なエネルギー蓄積要素だけで積極的に電源電力脈動 prip

を吸収するアクティブパワーデカップリング（APD : Active Power Decoupling）が提案されている。
APDでは図 6.4に示すように，追加した APD回路のエネルギー蓄積要素 CP D を充放電することによ
り，prip を吸収する。図 6.4の回路の各部波形を図 6.3に示す。ここで EC_P D は CP D のエネルギー
である。脈動電力 prip > 0のとき，CP D にエネルギーを蓄えて EC_P D を増加させ，prip < 0のとき，
CP D からエネルギーを放出して EC_P D を減少させることで，電源周波数成分の脈動はゼロとなり，
DC負荷電力を一定として出力 DC電圧 vDC は一定となる*2。APD回路では vP D を積極的に大きく
変動させることで，図 6.2の EC_DC に対して，小さな EC_P D としており，APD回路に必要なコン
デンサ CP D の容量や耐圧は小さい。

APD を行うためには APD 回路を追加する必要があり，APD による PPD のエネルギー蓄積要素
の小型化の効果が，APD回路追加による体積増加の効果より大きい場合に有効である。また，絶縁型
AC-DC変換器の回路の一部を APD回路と併用することで，部品点数を低減する方法も提案されてい
る [35, 36,102]。

*2 電源周波数成分の脈動はゼロとなるが，高周波交流の 2倍の周波数成分は重畳する。
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図 6.2: 単相入力MCを用いた絶縁型 AC-DC変
換器の各部波形
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図 6.3: APD を適用した単相入力 MC を用いた
絶縁型 AC-DC変換器の各部波形

6.2 単相入力MCの入力フィルタを用いたパワーデカップリング制
御法

三相入力絶縁型 AC-DC変換器と同じ回路構成として，単相入力絶縁型 AC-DC変換器の入力フィル
タを用いたアクティブパワーデカップリング制御法を検討する。入力フィルタのコンデンサを電源電力
脈動を吸収するエネルギー蓄積要素として利用することで，APD御法のための追加部品が不要となる。
一方で，フィルタコンデンサはMC入力電流のスイッチング周波数以上の成分を除去するだけでなく，
電源周波数の 2倍の周波数の電力脈動を吸収するエネルギー蓄積要素となるため，必要なフィルタコン
デンサの容量や耐圧は増加する。
三相・単相の二電源に対応可能な絶縁型 AC-DC変換器の構成を図 6.5に示す。MCの入力は r，s，

t相の三相，出力は u，v相の単相であり，6つの双方向スイッチ Sij（i ∈ {r, s, t}, j ∈ {u, v}）により
構成される。双方向スイッチは逆直列接続された２つの IGBT（Insulated Gate Bipolar Transistor）
とスナバコンデンサ Cs の並列接続で構成される。変換器の入力端子をつなぎ変えることで，三相・単
相電源の切り替えが可能である。
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図 6.4: 単相入力MCを用いた絶縁型 AC-DC変換器の基本回路

MCの前段にはスイッチングによる高周波電流を吸収するための入力フィルタを接続する。入力フィ
ルタは三相電源に接続される場合には三相 LC フィルタであり，単相電源に接続される場合には単相
LCフィルタと APD回路のエネルギー蓄積要素として動作する。APD回路は，単相入力モードで電源
に接続されない s相につながる 2つのフィルタコンデンサ Cf と s相スイッチ Ssu，Ssv で構成される。

MCの出力側には，ソフトスイッチングのための LC共振回路と絶縁変圧器を接続する。この LC共
振回路を用いて，可変MC出力周波数制御により，出力力率最大のソフトスイッチングを実現する。絶
縁変圧器の二次側にはダイオード整流器と平滑コンデンサ CDC，負荷が接続される。APDにより電源
電力の脈動は入力フィルタの部分で吸収されるため，CDC の容量を大幅に小さくすることができる。

6.2.1 MC入力側回路の解析
電源周波数成分のみを考慮した MC 入力側の等価回路を図 6.6 に示す。電源周波数におけるフィル
タインダクタ Lf とダンピング抵抗 Rf のインピーダンスは十分に小さいため，これらの影響は無視し，
MC は理想電流源とする。r − t相間，r − s相間，s− t相間の入力フィルタコンデンサ両端電圧をそ
れぞれ vrt，vrs，vst とする。MCの入力電流 ir, is, it の和はゼロである。

ir + is + it = 0 (6.8)

電位の基準点を電源中性点 Gとし，MCの r, t相電位 vr, vt を次式で表す。

vr = −vt = 1
2
vin (6.9)

6.2.2 フィルタコンデンサのエネルギー
APDを実現するために，フィルタコンデンサに蓄えられるエネルギー ECf

を電力脈動 prip を吸収
するように変化させる。

d

dt
ECf

= prip (6.10)
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図 6.5: 三相・単相の二電源に対応可能な絶縁型 AC-DC変換器

フィルタコンデンサのエネルギー ECf
は次式で得られる。

ECf
= 1

2
Cf

(
v2

rt + v2
rs + v2

st

)
= 1

2
Cf

{
(vr − vt)2 + (vr − vs)2 + (vs − vt)2

}
= 1

2
Cf

{
v2

in +
(

1
2
vin − vs

)2

+
(

1
2
vin + vs

)2
}

= 1
2

(2Cf ) v2
s＋

1
2

(
3
2
Cf

)
v2

in (6.11)

よって図 6.7に示すように，ECf
は s相電圧 vs の 2次関数となる。コンデンサに必要な耐圧を小さく

するため，ECf
の動作範囲は最小であることが望ましい。したがって，ECf

を図 6.7の網掛け部分の
範囲で動作させる。この動作条件下で，定常状態を仮定して，式 (6.1)–(6.5), (6.10)を式 (6.11)に代入
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G

図 6.6: APD解析のためのMC入力側等価回路

Operating
Region

図 6.7: フィルタコンデンサのエネルギー

して解くことにより，APDのために必要な vs は次式で求められる。

vs =
√

2Vs sin (ωint− θs) (6.12)

V 2
s =

√
p2

ave +
(
pave tanψi − 3

2ωinCfV 2
in

)2

2ωinCf
(6.13)

tan 2θs = pave

pave tanψi − 3
2ωinCfV 2

in

(6.14)

ここで，Vs は正と負の値を取りうるが，どちらの場合でも APD は実現できる。ここでは Vs > 0 と
する。
図 6.6より vs と s相電流 is の関係は次式で得られる。

is = Cf
d

dt
vrs − Cf

d

dt
vst

= Cf
d

dt
(vr − vs) − Cf

d

dt
(vs − vt)

= Cf
d

dt

(
1
2
vin − vs

)
− Cf

d

dt

(
1
2
vin + vs

)
(6.15)

= −2Cf
dvs

dt
(6.16)

式 (6.11)において，進相電流 iC によって充放電されるフィルタコンデンサの蓄えられるエネルギー
を ECin

，s相電流 is によって充放電されるフィルタコンデンサの蓄えられるエネルギーを ECs
とする

と，ECf
は次式で表すことができる。

ECf
= ECin + ECs (6.17)

ECin
= 1

2

(
3
2
Cf

)
v2

in (6.18)

ECs = 1
2

(2Cf ) v2
s (6.19)

(6.20)

エネルギー ECin
は電源電圧 vin にのみ依存するため，MCでは制御できない。一方で ECs

は s相電流
を用いて MCにより制御可能であるため，ECin

の影響を考慮して，prip を吸収するような ECf
とな

るように，MCは ECs を制御する。図 6.8に，APD制御時のMC入力側回路の各部理論波形を示す。
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図 6.8: APD制御時の理論波形

フィルタコンデンサのエネルギー ECf
は電源電力脈動 prip が正のとき増加して，負のとき減少してい

る。エネルギー ECin
は iC により充放電されるため，vin と iC が同符号のとき増加し，異符号のとき

減少する。一方でエネルギー ECs は is により充放電され，式 (6.16)より vs と is が異符号のとき増加
し，同符号のとき減少しており，ECf

が prip を吸収するように制御される。

6.2.3 電源電流とMC入力電流
電源からMCに入力される電流 iMC を r，t相電流 ir，it を用いて次式で定義する。

iMC = ir − it
2

(6.21)

図 6.6に示すように電源電流 iin は，iMC と 3つのフィルタコンデンサに流れる進み電流 iC の和であ
る。したがって，式 (6.2) で表される任意力率の正弦波電源電流を実現する iMC は次式で得られる。

iMC = iin − iC (6.22)

iC = 3
2
Cf

dvin

dt
= 3√

2
ωinCfVin cosωint (6.23)

式 (6.8), (6.16), (6.21)より APDと正弦波電源電流を実現するMCの r, s, t相電流 ir, is, it が求めら
れる。

6.2.4 フィルタコンデンサの容量と耐圧
フィルタコンデンサは，スイッチング周波数の電流を吸収するとともに，APDのために電源の 2倍
の周波数成分のエネルギー蓄積要素として動作する。APDで吸収する電力脈動の大きさにより，必要
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(a) Vs > 0 (b) Vs < 0

図 6.9: MC入力側回路のフェーザ図

(a) Vrs (b) Vst

図 6.10: APD制御時のフィルタコンデンサ両端電圧の実効値 Vrs, Vst（Vs > 0）

なフィルタコンデンサの容量と耐圧は変化する。
電源周波数の正弦波である MC 入力相電圧 vr, vs, vt のフェーザを V̇r, V̇s, V̇t とすると，式 (6.1),

(6.9), (6.12)より，MC入力電圧のフェーザ図は図 6.9に示される。ここで V̇rs, V̇st はフィルタコンデ
ンサ両端電圧 vrs, vst のフェーザである。s相電圧 Vs > 0と Vs < 0の場合で，V̇s の位相は 180 deg ず
れ，V̇rs, V̇st の大きさが反転する。図 6.9より，Vs > 0の場合の vrs, vst の実効値 Vrs, Vst は次式で得
られる。

Vrs =

√(
Vin

2
− Vs cos θs

)2

+ (Vs sin θs)2 (6.24)

Vst =

√(
Vin

2
+ Vs cos θs

)2

+ (Vs sin θs)2 (6.25)

上式より，実験条件（表 6.2参照）における Cf = 10, 30, 50 µFのときの電源平均電力 pave に対する
APD 制御時の Vrs, Vst を図 6.10 に示す。三相入力モードでは，フィルタコンデンサに印加される電
圧は pave に関わらず Vin = 200 V である。これに対して，単相入力モードで APD 制御を行う場合，
pave に応じて Vst は増加するため，必要なフィルタコンデンサ耐圧は大きくなる。フィルタコンデンサ
電圧実効値 Vrs は Vst より小さいため，APDのためには片方のフィルタコンデンサの耐圧を大きくす
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図 6.11: APD時のMC入力相電圧・電流波形
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図 6.12: MC入力電流の空間ベクトル（iuv > 0）

ればよい。また，図 6.10よりフィルタコンデンサの容量 Cf が大きいほど，必要なフィルタコンデンサ
耐圧は減少する。一方で式 (6.23)より，Cf に比例してフィルタコンデンサに流れる進み電流 iC は増
加して，電源力率 cosψi が低下する。
表 5.8 より，実験で用いる MC は三相入力モードでの定格が 200 V，2000 W である。s − t 間の
フィルタコンデンサ電圧 Vst を 250 V とした場合には，単相入力モードでは Cf = 30 µF として，
pave = 500 W程度で動作可能である*3。

6.3 MC制御法
6.3.1 MC入力電流空間ベクトルを用いたスイッチングパターン決定法
式 (6.8), (6.16), (6.21)より，APDと正弦波電源電流を実現するMC入力電流 ir, is, it が計算され
る。後述するシミュレーション条件（表 6.2）で計算した，APD時のMC入力電圧 vr，vs，vt とMC
入力電流 ir, is, it の波形を図 6.11に示す。三相MC入力電圧・電流は不平衡であり，各相の電圧と電
流の位相も異なる。第 3章– 5章で用いたMC入力電圧の大小関係を用いたスイッチングパターンの決
定方法は電源力率が一定である場合に有効であるが，図 6.11のようなMC入力波形時には，APDを実
現するMC入力電流を生成可能なスイッチングパターンを選択することが難しい。そこで，APDを実
現する電流を生成可能なMCのスイッチングパターンをMC入力電流空間ベクトルを用いて決定する。
図 6.12に iuv > 0の場合のMC入力電流の空間ベクトルを示す。I∗

inは入力電流の指令ベクトルであ
る。MC入力電流は，MCのスイッチング状態に応じて，9個の電流状態ベクトル Ixy (x, y ∈ {r, s, t})
を取り得る。各ベクトルの下付き文字 xは出力 u相に接続される入力相であり，y は出力 v 相に接続さ
れる入力相である。各ベクトルの横に ONするスイッチを示しており，他のスイッチは全て OFF状態

*3 提案する絶縁型 AC-DC変換器は基本的に三相入力モードで動作し，単相入力モードで APDを行うときには，伝送する
電力が三相入力モードの 25% 程度となる。フィルタコンデンサの容量は，単相入力モードのときに電源の 2 倍の周波数
成分のエネルギー蓄積要素として動作するため，十分な大きさが必要である。一方で，三相 LCフィルタの設計において，
カットオフ周波数が決められている場合，フィルタコンデンサの容量が大きいため，フィルタのインダクタンス値を小さ
くできる。また，フィルタコンデンサとMCを高耐圧化することで伝送できる電力を増大させることが可能である。
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図 6.13: スイッチングパターンとMC出力波形（vr > vs > vt）

表 6.1: 各セクタで用いる電流ベクトル（iuv > 0）

セクタ Ⅰ Ⅱ Ⅲ Ⅳ Ⅴ Ⅵ
ベクトル Irs，Irt， Irt，Ist， Ist，Isr， Isr，Itr， Itr，Its， Its，Irs，

Irr Itt Iss Irr Itt Iss

である。MC出力電流 iuv < 0の場合に，Irt, Ist, Isr, Itr, Its, Irs は 180 deg回転する。状態ベクト
ル Irr，Iss，Itt はMC出力相を短絡した状態を表すゼロベクトルである。制御周期 TC に対して各入
力電流ベクトル Ixy を入力する時間を txy とするとき，時間比率 dxy を次式に再掲する式 (3.36)で定
義する。

dxy = txy

TC
(6.26)

iuv > 0 の場合の I∗
in が存在するセクタと選択するベクトルの対応を 表 6.1 に示す。図 6.12 の場合，

I∗
in はセクタⅠに存在するため，用いるベクトルは Irs, Irt, Irr である。
スイッチング周波数と同程度の出力周波数を実現するために，出力周期の半周期ごとに出力 u相と v

相のスイッチングパターンを入れ替える。また，全てのスイッチングを ZVS または ZCS とすること
で，スイッチング損失を低減する。ZVSを実現するためには，出力電圧 vuv が減少するとき iuv > 0，
vuv が増加するとき iuv < 0とする必要がある。よって下記のようにスイッチングパターンを決定する。

• 前半周期（iuv > 0）では，選択した 3つの電流ベクトルに対応するMC入力線間電圧に対して，
最大・中間・最小電圧の順に入力する。

• 後半周期（iuv < 0）では，選択した 3つの電流ベクトルに対応するMC入力線間電圧に対して，
最小・中間・最大電圧の順に入力する。

図 6.12において vr > vs > vt のときのスイッチングパターンと vuv，iuv の波形を図 6.13に示す。
ここで，制御周期をMC出力の半周期として，MC出力周期を Tout = 1/fout，最初の電流ベクトルの
入力時間比率を dF，最後の電流ベクトルの入力時間比率 dL とする。MC の出力側には LC共振回路
を接続するため，iuv の位相は fout によって制御される。提案法では iuv のゼロクロスが t = 0となる
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ように制御する。このため t = 0, Tout/2, Tout のスイッチングは，iuv の電流がほぼゼロであるため，
ZCS となる。他のスイッチングは先述した条件を満たすため，ZVS となる。
よってMCは 2つの時間比率 dF , dL と出力周波数 fout によってMC入力電流 ir, is, it と出力電流

iuv の位相を制御する。MC入力電流ベクトルの入力時間比率 dxy は，次式に再掲する式 (3.38)を用い
てスイッチ Sij の ON時間比率 ζij に変換可能である。

ζiu =
∑

y∈{r,s,t}

diy, ζiv =
∑

x∈{r,s,t}

dxi (i ∈ {r, s, t}) (6.27)

6.3.2 MC入力電流
MC入力電流の 1 制御周期の平均値 īr, īs, īt は出力電流 iuv とスイッチングパターンから求められ
る。図 6.13 の場合，īr, īs, īt は次式で計算される。

īr = 1
π

(∫ π

0
iuv dωoutt−

∫ π

(1−dL)π

iuv dωoutt

)
(6.28)

īs = − 1
π

∫ (1−dL)π

dF π

iuv dωoutt (6.29)

īt = − 1
π

∫ dF π

0
iuv dωoutt (6.30)

MC入出力電流と ON時間比率 dF , dL の関係式は非線形である。

6.3.3 MC出力電流
変圧器後段を線形負荷に，MC出力電流 iuv を正弦波に近似する FHA法を用いると，正弦波となる

iuv は，式 (4.8)，(5.5)を計算することで得られる。APDを行う場合，無効電流である大きな APD電
流 is を流す必要があるため，MCの IGBTや還流ダイオードで発生する導通損失が大きく，IGBTの
飽和電圧や還流ダイオードのオン電圧降下が FHA法の近似誤差を増大させる。そこで，図 4.8に示し
た IGBT・ダイオードのオン電圧降下や共振インダクタ・変圧器の巻き線の影響を考慮したMC出力側
等価回路を用いて解析を行う。LC共振回路に式 (4.13)の等価損失抵抗 Rloss が直列接続される場合，
式 (5.5)に Rloss の効果を追加して，iuv は次式で得られる。

iuv =
√

2Iuv sin (ωoutt− ϕi) (6.31)

Iuv = π

2
√

2
NIDC (6.32)

ϕi = arctan

 ωoutLr − 1
ωoutCr(

Rloss +N2 8
π2

V 2
DC

pDC

)
+ ϕ1 (vi, ζij)

= δ + ϕ1 (vi, ζij) (6.33)

MC出力電圧 vuv の最後の立ち上がりと立ち下りのスイッチングを ZCSとするため，ϕi = 0に制御す
る。APD制御時の DC負荷電力 pDC と電源平均電力 pave の関係を次式に示す。

pave = pDC +RlossI
2
uv (6.34)

— 114 —



第 6章 単相-単相MCのアクティブパワーデカップリング 6.4 シミュレーション
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図 6.14: 出力 DC電圧フィードバック器とルックアップテーブル

表 6.2: シミュレーション条件

パラメータ名 変数 パラメータ値
電源電圧実効値 Ein 200 Vrms

電源周波数 fin 50 Hz
入力フィルタインダクタ Lf 688 µH
入力フィルタダンピング抵抗 Rf 2.0 Ω
入力フィルタコンデンサ Cf 30 µF
共振コンデンサ Cr 660 nF
共振インダクタ Lr 853 µH

絶縁変圧器の巻き数比 1 : N 1 : 1.45
出力 DCコンデンサ CDC 40 µF
出力 DC電圧 vDC 120 V

DC負荷電力指令値 p∗
DC 500 W

DC負荷抵抗 RDC 28.8 Ω

6.3.4 制御方程式
負荷電力指令値 p∗

DC と電源力率指令値 cosψ∗
i を与えて式 (6.8), (6.16), (6.21), (6.31)–(6.28)を解く

ことで，APDと正弦波電源電流，ソフトスイッチングを実現するための 6つのON時間比率 ζij と出力
周波数 fout を得る。しかし，これらの関係式は非線形であり，解析的に ζij と fout を求めることは難し
い。よって提案法ではあらかじめ ζij と fout を数値計算によって算出してルックアップテーブルに保存
する。MCは制御周期ごとにこのテーブルを参照することで動作する。特定の cosψ∗

i と出力 DC電圧
VDC で動作するため，図 6.14に示すように，ルックアップテーブルの入力は電源電圧 vin と p∗

DC，出
力は ζij，fout となる。出力 DC電力指令値 p∗

DC は出力 DC電圧 vDC の誤差を補償するフィードバッ
ク制御器の出力から得る。このMC制御システムを含めた絶縁型 AC-DC変換器は図 6.5に示される。

6.4 シミュレーション
シミュレーション条件を表 6.2に示す。シミュレーションは出力 DC電力のフィードフォワード制御
として，出力 DC電圧をフィードバックしない。シミュレーションでは出力 DC負荷が vDC = 120 V，
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vs

vin

vDC

図 6.15: シミュレーション結果の各部波形

DC負荷電力が p∗
DC = 500 Wとなるように，次式で得られる DC負荷の抵抗 RDC とした。

RDC = v2
DC

p∗
DC

(6.35)

理想的な双方向スイッチ・ダイオード・変圧器を使用するため，Rloss = 0 Ωとする。電源力率の指令
値 cosψ∗

i はMC入力力率が 1となるように設定する。MC入力力率が 1のとき，電源電圧 vin と電源
からMCに流れる電流 iMC が同相となるため， MCの電流容量を最小にできる。
シミュレーション結果を図 6.15 に示す。但し vs, iMC はカットオフ周波数 1.0 kHz のディジタル
フィルタで処理した波形である。電流 iMC は vin と同相であり，MC入力力率は 1である。s相電圧
vs，電源電流 iin は正弦波となっている。特に iin の THDは 3.88%であり，ひずみの少ない波形であ
る。電源電力 pin は電源周波数の 2倍の周波数で脈動している。これに対して，DC負荷電力 pDC は
電源電力 pin と比較してほぼ一定であり，パワーデカップリングを実現している。パワーデカップリン
グを行わない場合，DC電圧 vDC リプルを十分に低減するためには数 mFの平滑コンデンサ CDC が
必要であるが，提案するパワーデカップリング制御では，40µFの CDC により，ほぼ一定の VDC を実
現している。電圧 vDC と pDC の平均値はそれぞれ 121.9 V，516.0 Wであり，ほぼ指令値通りに制御
されている。出力周波数 fout は vin とともに変化しており，ソフトスイッチングのための周波数制御が
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図 6.16: シミュレーション結果のMC出力電圧と電流 (vr > vs > vt).

表 6.3: 実験条件

パラメータ名 変数 パラメータ値
スナバコンデンサ Cs 1.0 nF
電源周波数 fin 50 Hz

入力フィルタインダクタ Lf 688 µH
入力フィルタダンピング抵抗 Rf 2.0 Ω
入力フィルタコンデンサ Cf 30 µF
共振コンデンサ Cr 660 nF
共振インダクタ Lr 853 µH

絶縁変圧器の巻き数比 1 : N 1 : 1.45
出力 DCコンデンサ CDC 40 µF
出力 DC電圧指令値 V ∗

DC 110 V
DC負荷電流 IDC 4.0 A

PI制御器の Pゲイン KP 1.0
PI制御器の Iゲイン KI 1.0 × 10−4

行われている。
出力電圧 vuv と出力電流 iuv の波形の一部を図 6.16に示す。電圧 vuv の最後の立ち上りと立ち下り
の位相では iuv がほぼゼロであり，ZCSとなっている。また他のスイッチングも ZVS条件を満たして
おり，全てのスイッチングでソフトスイッチングを実現している。

6.5 実験
提案法の有効性・妥当性を確認するため，試作機を用いて実験を行った。試作機は前章と同じ回路構
成としている。実験条件はシミュレーション条件の表 6.2に加えて，表 6.3のパラメータとした。DC
負荷は電子負荷装置の PLZ1004WH（Kikusui Electronics Corp.）を用いて定電流負荷とした。また，
電源は系統の単相 200 V電源を使用した。
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vDC

図 6.17: 実験結果の各部波形

使用したルックアップテーブルでは，等価損失抵抗 Rloss と電源力率の指令値 cosψ∗
i を負荷に応じ

て変更した。Rloss は共振インダクタや変圧器の巻線抵抗と IGBT・ダイオードのオン電圧を考慮して
決定した。cosψ∗

i は，電源電圧 vin と電源からMCに入力される電流 iMC が同相となり，MC入力力
率が 1となるように設定した。このため，iMC は有効電流のみとなり，フィルタコンデンサに流れる進
み電流 iC は全て電源側から供給されるため，ＭＣの電流容量は最小となる。表 6.3の負荷条件のとき，
Rloss = 1.4 Ω, cosψ∗

i = 0.68である。
実験結果の各部波形を図 6.17に示す。電源電圧 vin に対して，フィルタコンデンサ両端電圧 vst は大
きく，APDのために，コンデンサ耐圧を大きくする必要があることがわかる。電源電流 iin は正弦波で
あり，ひずみ率は 9.1%である。実験ではMC入力力率を 1とするため，フィルタコンデンサに流れる
進み電流 iC により iin は vin に対して進み電流となり，電源力率は 0.69である。MCは空間ベクトル
変調によりMC入力電流を制御するため，s相電流 is は，フィルタコンデンサの充放電を行う，電源
周波数成分の正弦波にスイッチング周波数成分が重畳した波形となる。図 6.17に示す is は，測定後に
ディジタルフィルタを用いて，スイッチング周波数以上の高調波を除去した波形である。APDを実現
するために大電流の正弦波 is が流れており，MCが積極的にフィルタコンデンサを充放電していること
が確認できる。APD制御により電源電力脈動を吸収するため，40 µFの出力 DCコンデンサ CDC に
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(a) 0.0 ms ≤ Time ≤ 0.2 ms (b) 4.0 ms ≤ Time ≤ 4.2 ms

図 6.18: MC出力電圧 vuv と電流 iuv

図 6.19: MC停止状態での電源電圧 vin とフィルタコンデンサに流れる進相電流 iC，および iin − iC で
得られるMC入力電流 iMC

も関わらず，出力 DC電圧 vDC はほぼ一定となっている。vDC のリプル幅 ∆vDC は 21.5 V である。
電力脈動 prip を APD制御を行わずに出力 DCコンデンサ CDC のみを用いて吸収する場合，式 (6.7)
より，同じリプル幅∆vDC とするために必要なコンデンサ容量は次式で得られる。

CDC = pDC

2πfinVDC∆vDC
= 597µF (6.36)

よって APD制御を適用することにより，出力 DCコンデンサの容量を約 93%低減している。出力周
波数 fout はソフトスイッチングを実現するために，電源位相に応じて変動している。
図 6.18にMC出力波形を示す。出力周波数はスイッチング周波数と同程度となっている。MC出力
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IEC 61000-3-2 Class A

図 6.20: 電源電流 iin とMC入力電流 iMC の周波数解析結果

表 6.4: パワーメータの測定結果（1MC入力周期）と計算したMC損失・効率

パラメータ 値
MC出力電流実効値 6.60 A

MC入力電力 514.6 W
MC出力電力 467.9 W
MCの総損失 46.7 W

MCの導通損失 33.0 W
MCのスイッチング損失 11.7 W

MCの効率 90.9 %

電流 iuv のゼロクロスでMC出力電圧 vuv が変化しており，このスイッチングを ZCSとしている。ま
た iuv > 0 で vuv は立ち下りスイッチング，iuv < 0 で vuv は立ち上がりスイッチングのみの波形と
なっており，これらのスイッチングを ZVSとしている。よって全てのスイッチングでソフトスイッチ
ングを実現している。
フィルタコンデンサに流れる進み電流 iC はMCの動作状態に関わらず同じ波形となるため，MCを
停止させた状態で実験回路に電源電圧 vin を印加することで iC を測定した。図 6.19に iC の波形を示
す。iC には電源電圧 vin の高調波により発生するひずみ電流が含まれており，このひずみ電流により
電源電流 iin もひずむ。フィルタコンデンサの容量 Cf を小容量化することで，iC を小さくして，ひず
みを低減できるが，図 6.10より必要なフィルタコンデンサの耐圧は大きくなる。iin から iC を減算す
ることで，電源からMCに入力される電流 iMC が得られる。図 6.19より，MCの制御により iMC は
ほぼ正弦波となっている。また iMC は電源電圧 vin とほぼ同相となっており，ＭＣ入力基本波力率は
0.99である。
iin と iMC の周波数スペクトルを図 6.20に示す。iin は電源高調波電流に関する規格 IEC規格値を
満たしている。また iMC の高調波は小さく，提案法により正弦波電流としている。iMC よりも iin の
高調波の方が大きいことから，iin の高調波は電源電圧高調波の影響が大きいことがわかる。
表 6.4 に 1MC 入力周期に対するパワーメータの測定結果とこれらの結果から算出した MC の総損
失，効率，導通損失，スイッチング損失を示す。MCの総損失はMC入力電力からMC出力電力を減算
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図 6.21: 負荷変動時の各部波形

した値であり，効率はMC出力電力をMC入力電力で除算した値である。MCの導通損失は，式 (5.14)
を用いて算出した。MCのスイッチング損失はMCの総損失から PMC_conduction を減算することで得
た。総損失に占めるスイッチング損失の割合は 25 %程度であり，ソフトスイッチングによりスイッチ
ング損失を抑制しており，MCの損失は導通損失が支配的であることがわかる。三相入力時に対して，
単相入力時には無効電流である大きな APD電流 is を流すため，伝送電力に対してMCの導通損失が
大きい。このため，MCの効率は 90.9 %と低効率なる。
負荷電流 IDC（負荷電力 pDC）の値を 2.6 A（286 W）から 4.0 A（440 W）に急変させた場合の各
部波形を図 6.21に示す。負荷変動時に電源電流 iin とMC出力電流 iuv，DC負荷電流 IDC は変動す
る。一方で，DC負荷電圧 vDC はフィードバック制御により一定に保たれる。

6.6 まとめ
この章では MC を用いた三相入力絶縁型 AC-DC 変換器に対して，同じ回路構成を用いて，単相電
源でも駆動可能な MC 制御法を提案した。この絶縁型 AC-DC変換器は基本的に三相電源により駆動
され，三相設備がない場所でも，単相電源により駆動可能である。単相電源では電源周波数の 2倍の周
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波数の電力脈動が発生するため，APD技術をMC制御法に適用することにより，MC入力フィルタで
電源電力脈動を吸収して，小容量のエネルギー蓄積要素だけで単相入力絶縁型 AC-DC変換器を実現し
た。三相入力絶縁型 AC-DC 変換器に対して，追加部品を必要とせず，同じ回路構成で単相入力での
APDを実現する点に特長がある。提案した単相入力MC制御法と，前章で検討した三相入力MC制御
法を組み合わせることにより，下記の特長を持つ単相入力も可能な三相入力絶縁型 AC-DC変換器を実
現した。

• スイッチング周波数と同等のMC出力周波数とする。
• MC入力力率を 1とする正弦波MC入力電流を実現する。
• 絶縁型 AC-DC 変換器に用いるコンデンサは小型・長寿命の小容量フィルムコンデンサのみで
ある。

• 全てのスイッチングをソフトスイッチングとして，低スイッチング損失を達成する。
• 可変MC出力周波数制御により，MC入力電圧位相に応じて，MC出力力率を最大とする。
• APDにより単相電源での電力脈動を抑制することで，単相電源駆動時でも一定の DC負荷電力
を供給する。

提案した APD 可能な MC 制御法の有効性・妥当性をシミュレーションと試作機を用いた実験によ
り確認した。シミュレーション・実験結果より，APDにより，MC入力フィルタコンデンサを用いて
電源電力脈動を吸収して，PPDの場合と比較いして，出力 DCコンデンサの容量を約 93%低減した。
MC入力力率を 1とする正弦波MC入力電流を実現した。可変MC出力周波数制御により，MC入力
電圧位相に応じて，MC出力力率を最大とした。MCの全てのスイッチングを ZVSか ZCSとすること
で，スイッチング損失を抑制した。出力 DC電圧フィードバック制御器により，負荷変動時にも一定の
出力 DC電圧とした。
提案したMC制御法により三相・単相の二電源に対応する高効率・小型・長寿命のMCを用いた三
相入力絶縁型 AC-DC変換器を実現可能となる。
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第 7章

結論

7.1 本論文のまとめ
従来の絶縁型 AC-DC変換器に対して，高効率・小型・長寿命なMCを用いた絶縁型 AC-DC変換器
の開発を目的として，本論文では高周波出力・高出力力率のソフトスイッチングが可能なMC制御法を
検討した。検討したMC制御法は下記の特長を持つ。

• スイッチング周波数と等しいMC出力周波数とする。
• MC入力力率を 1とする正弦波MC入力電流を実現する。
• 絶縁型 AC-DC 変換器に用いるコンデンサは小型・長寿命の小容量フィルムコンデンサのみで
ある。

• 全てのスイッチングをソフトスイッチングとして，低スイッチング損失を達成する。
• 可変MC出力周波数制御により，MC入力電圧位相に応じて，MC出力力率を最大とする。
• 三相電源だけでなく，同じ回路構成を用いて，単相電源でも駆動可能である。
• APDにより単相電源での電力脈動を抑制することで，単相電源駆動時でも一定の DC負荷電力
を供給する。

まず，第 3章ではスイッチング周波数と等しい出力周波数とするMCの 6つのスイッチングパター
ンを検討した。検討したスイッチングパターンを用いることで，従来のMC制御法と比較して，MC出
力周波数を高周波として，絶縁変圧器の小型化を実現した。固定MC出力周波数として，MC出力電流
を制御周期内で一定と近似することで，任意の電源力率の正弦波MC入力電流と出力 DC電圧を実現
するMCのパワー半導体スイッチの ON時間比率得るための線形な制御方程式を導出した。このMC
制御法は任意のMC入力電圧に対して正弦波MC入力電流と出力 DC電圧を実現する点に特長がある。
スイッチング周波数と同じMC出力周波数となるMCのスイッチングパターンと線形な制御方程式に
よるMC制御法の有効性・妥当性をシミュレーションにより確認した。
第 4章では，次にMCのスイッチング損失を抑制するために，スイッチング損失を理論上ゼロとす
る LC共振回路を用いたソフトスイッチング技術を，MCを用いた絶縁型 AC-DC変換器に適用した。
MCのパワー半導体スイッチにスナバコンデンサを追加して，MCの転流原理とスナバコンデンサの充
放電の関係を検討することで，スイッチング周波数と同じMC出力周波数とするスイッチングパターン
に対して，MC の全てのスイッチングをソフトスイッチングとする MC 出力電圧・電流条件を明らか
にした。絶縁変圧器後段を線形負荷に，共振電流である MC 出力電流を正弦波に近似する FHA 法に
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よる解析により，固定 MC 出力周波数の制御方程式を導出した。この非線形な制御方程式を数値解析
により解くことで，ソフトスイッチングを達成するとともに，任意の電源力率の正弦波 MC 入力電流
と出力 DC 電圧を実現する ON 時間比率が得られる。制御方程式を用いた解析により，スイッチング
周波数と同じ MC出力周波数とする 6つのスイッチングパターンを比較することで，スイッチングパ
ターン 5，6が最も大きい出力 DC電圧・低いMC出力電圧ひずみとすることを明らかにした。検討し
たMC制御法を実機に適用する際に，複雑で非線形な制御方程式を短い制御周期内で解くことは難しい
ため，ルックアップテーブルを用いることでMCの制御演算を高速化することが可能であることを確認
した。検討した固定MC出力周波数でソフトスイッチングを可能とするMC制御法の有効性・妥当性
をシミュレーションにより評価した。一方で，固定MC出力周波数制御法でソフトスイッチングを実現
するためには，MC出力力率を減少させる必要があり，MC入力電圧の位相によっては過剰にMC出力
力率を低下させることを確認した。
第 5章では，LC共振回路の特性を利用してMC出力周波数を可変させることで，MC出力力率を制
御して，ソフトスイッチングを達成した上で，MC出力力率を最大化させる可変MC出力周波数制御法
を検討した。このMC制御法により，MC出力力率最大のソフトスイッチングと，任意の電源力率の正
弦波MC入力電流，指令値に追従する出力 DC電圧を実現した。さらに，出力 DC電圧フィードバッ
クと，ダイオード整流器の非線形特性を考慮した解析により作成したルックアップテーブルをMC制御
法に適用した。このMC制御法を用いることで，ダイオード整流器の非線形特性を考慮した上で，高効
率・高入出力力率・小型・長寿命な三相入力絶縁型 AC-DC変換器とすることが可能となった。試作機
を用いた実験により，開発した三相入力のMC制御法の電源力率・出力 DC電圧とMCの効率を評価
した。MCの損失の約 70 %は導通損失であり，ソフトスイッチングによりスイッチング損失を十分に
抑制したことを確認した。
第 6 章では，三相入力絶縁型 AC-DC 変換器に対して，同じ回路構成を用いて単相電源で動作可能
なMC制御法を検討した。検討した絶縁型 AC-DC変換器は三相入力で動作することを基本として，三
相電源が確保できない場合でも，単相電源で動作することを目的とする。単相電源に接続する場合，電
源電力が電源周波数の 2倍の周波数で脈動するため，この脈動を抑制する MC入力フィルタを用いた
APD技術を第 5章で開発した MC制御法に適用した。スイッチングパターンをMC入力電流の空間
ベクトルによる解析により決定することで，APDを実現する正弦波のMC入力電流を生成する。この
MC制御法により，APDだけでなく，スイッチング周波数と同等のMC出力周波数，MC出力力率最
大のソフトスイッチング，任意の電源力率の正弦波MC入力電流，指令値に追従する出力 DC電圧を
実現可能である。シミュレーションや試作機を用いた実験により，開発した単相入力のMC制御法の電
源力率・出力 DC電圧とMCの効率を評価することで，APD技術を追加したMC制御法の妥当性・有
用性を確認した。実験により，APDのためにはMC入力側に大きな無効電流を流す必要があり，MC
の導通損失を増加させ，MC総損失の約 75 %は導通損失となった。これに対して，スイッチング損失
はソフトスイッチングによりを十分に抑制したことを確認した。

7.2 今後の展望
本論文では，三相・単相の二電源に対応可能な絶縁型 AC-DC変換器に適用する，高周波出力・高出
力力率のソフトスイッチングが可能な可変出力周波数MC制御法を検討した。検討したMC制御法に
は下記の 3つ問題点があり，今後の課題となる。
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■大きな導通損失 2 つの逆導通 IGBT で構成した双方向スイッチを用いた試作機による実験では，
MCの損失の大部分は導通損となった。この導通損失により，MCの効率は三相入力時で約 96 %，単相
入力時には約 90 %まで低下した。特に単相入力時には，入力フィルタコンデンサを用いた APDのた
めに，MC入力側に大きな無効電流を流す必要があり，単相入力時の負荷が三相入力時の 1/3にも関わ
らず，単相入力時のMCの導通損失は三相入力時の 1.5倍となった。よって検討したMC制御法に対し
て，MCの導通損失を抑制することが求められる。導通損失の抑制方法の 1つとして，逆阻止 IGBTや
双方向型の GaNデバイスによる双方向スイッチを用いることで，導通損失を半減することが可能であ
る。しかし，これらのパワー半導体デバイスは入手性に乏しいため，限られた定格値の逆阻止 IGBT・
双方向型の GaNデバイスを用いて，任意の容量のMCを駆動する方法の検討などが必要となる。

■軽負荷領域でのソフトスイッチング 絶縁型 AC-DC変換器や絶縁型 DC-DC変換器では，軽負荷時
での高効率化が求められている。軽負荷時には変換器の導通損失は少なくなり，スイッチング損失が支
配的となる。さらに軽負荷時には，高周波交流部分の電流が小さくなり，ソフトスイッチングのための
スナバコンデンサの充放電が完了せず，ハードスイッチングとなるため，重負荷時よりもスイッチング
損失が増大する可能性があり，軽負荷領域でのスイッチング損失の低減が必要となる。軽負荷領域での
スイッチング損失の低減方法として，軽負荷領域でソフトスイッチングを可能とする制御法・回路構成
の開発が挙げられる。例えば，変換器を定格運転する時間と停止する時間の比率を制御することで，軽
負荷時でソフトスイッチングを実現するバースト制御法が検討させており [103–106]，バースト制御を
適用したMC制御法を検討する必要がある。

■回路パラメータ設計方法 本論文では，三相・単相の二電源に対応可能な絶縁型 AC-DC変換器に適
用する，高周波出力・高出力力率の可変出力周波数MC制御法の原理が有効であることを確認した。こ
の制御法を実用化するためには，与えられた全ての電源力率と出力動作範囲で，正弦波の MC 入力電
流・ソフトスイッチング・単相電源駆動時の APDを実現可能とする回路パラメータの決定方法につい
て未検討である。特に，単相駆動時の APDは重負荷で実現するためには，大きな容量・耐圧のMC入
力フィルタコンデンサが必要となるため，重負荷時には電源電力脈動の一部のみを吸収して，残りの電
力脈動は出力 DCコンデンサで抑制することで，MC入力フィルタを小型にできる可能性がある。よっ
て三相・単相駆動時の動作範囲を考慮して，絶縁型 AC-DC変換器を最小体積とする入力フィルタコン
デンサ・出力 DCコンデンサの容量や耐圧の十分な検討が必要である。
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付 録 A

面積座標

ルックアップテーブルの線形補間において，データの検索に用いる値を検索値，データ参照によって
得る値を参照値とする。本論文では，入力電圧の位相と出力 DC電圧や DC負荷電力指令値が検索値，
2つの ON時間比率やMC出力周波数 fout は参照値となる。
検索値と参照値が 1つであるデータの線形補間は，2つのデータ間を直線で近似する 1次元の補間と
なる。検索値が 2つ，参照値が 1つであるデータの線形補間は，3つのデータ間を平面で近似する 2次
元の補間であり，面積座標は 3つのデータから補間した値を求めるために用いる。
図 A.1に示すように，3次元座標 [xi, yj , zij ] (i, j ∈ Z, 0 ≤ i ≤ m, 0 ≤ j ≤ n)に保存されているテー
ブルデータを Pi,j とし，検索値を xr, yr，参照値を zr とする。3 点のデータ組 {Pi,j+1, Pi+1,j , Pr}，
{Pi,j , Pi+1,j , Pr}，{Pi,j , Pi+1,j , Pr} から作られる三角形を xy 座標へ射影した三角形の面積をそれぞ
れ Si,j , Si,j+1, Si+1,j とする。これらの三角形の面積は 1列目が全て 1，2列目が 3点の x座標，3列

図 A.1: 参照するデータの面積座標
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目が 3点の y 座標の 3 × 3行列の行列式で計算され，Si,j は次式で求められる。

Si,j = 1
2

∣∣∣∣∣∣
1 xi yj+1
1 xi+1 yj

1 xr yr

∣∣∣∣∣∣ (A.1)

このとき，面積座標 ζi,j は次式で定義される。但し，S = Si,j + Si,j+1 + Si+1,j とする。

ζi,j = Si,j

S
(A.2)

面積座標 ζi,j を用いて，線形補間された参照値 zr は次式で得られる。

zr = ζi,jzi,j + ζi,j+1zi,j+1 + ζi+1,jzi+1,j (A.3)

よって与えられる検索値 xr, yr を xy 座標上で内包する 3点のデータ {Pi,j ,　 Pi,j+1, Pi+1,j}を走査し
て，上記の計算を行うことで面積座標を用いた線形補間を実現可能である。検索値 xr, yr が 3点のデー
タ {Pi,j ,　 Pi,j+1, Pi+1,j}に xy 座標上で内包される条件は次式で与えられる。

Si,j + Si,j+1 + Si+1,j = S

⇔ ζi,j + ζi,j+1 + ζi+1,j = 1 (A.4)
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