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スマートインバータ群を含む放射状系統の縮約手法* 

 

川島伸明 

 

 

 

 

概要 

 

近年，太陽光発電や風力発電，蓄電池などといったインバータを介して連系するリソース

(Inverter-based resource，以下 IBR)の系統連系量が増加している。インバータは原理的に回転体を

有していないため，IBR の導入がさらに進み系統内の同期発電機の比率が小さくなっていくと，

電力系統の慣性力が低下することとなる。慣性力が大幅に低下すると，系統の擾乱に対する耐用

力も低下し，例えば事故等の擾乱発生時に周波数変動が生じやすくなり，その結果 IBR の一斉

解列につながったり，同期発電機の脱調が生じやすくなったりすることが懸念される。このよう

な慣性力低下に対する解決策として，IBR に系統サポート能力を付加する制御方法が提案されて

おり，このような系統サポート能力を有するインバータはスマートインバータ(Smart Inverter，以

下 SI)と定義されている。SI はそれ自体が研究開発の段階にあり，これが広く普及した場合にど

の程度系統の安定化に寄与するのかは明確にはなっていない。多数の SI による系統の安定化を

検証するためには，SI の多くが連系するであろう配電系統から，在来型の大規模電源が連系し

ている基幹系統までを含めた，全系でのシミュレーションを実施する必要がある。しかし，この

ような大規模な電力システムをシミュレートすることは計算負荷の観点から難しいと考えられる。

そのため，評価で注目する対象以外の部分系統を等価的に簡略化した近似モデルを用いる，いわ

ゆる系統縮約により演算処理の負荷軽減が必要になる。 

このような背景から， SI 群を含む電力系統の縮約手法を検討している。配電系統等の系統縮

約手法はこれまでにも検討されてきている。しかし，系統サポート機能を有する SI の大量導入

を考慮した縮約手法に関しては十分に検証されていない。そこで，本論文では， SI 群を含む配

電系統の縮約手法を提案し，数値解析シミュレーションにより提案手法の妥当性を評価する。ま

た，大規模系統モデルを用いて SI群導入時の貢献度を定量的に評価する。 

 

キーワード：系統縮約，スマートインバータ，分散型電源 
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Abstract 

 

In recent years, there has been an increase in the amount of inverter-based resources (IBRs), such as 

photovoltaic power generation, wind power generation, and storage batteries. Inverters do not have rotating 

parts, so as the ratio of synchronous generators in the grid decreases with the further introduction of IBRs, the 

inertia of the power system will decrease. If the inertia is significantly reduced, the system stability will also be 

reduced, and frequency fluctuations will occur more easily when disturbances such as accidents occur. As a 

result, there is a concern that it may lead to simultaneous dissociation of IBRs or out-of-step of synchronous 

generator. As a solution problem, a control method that adds grid support capability to IBRs has been proposed, 

and such inverter source is defined as Smart Inverter (SI). SI is still in the research and development stage, and 

it is not clear to what extent they will contribute to grid stability when they are widely installed. Therefore, in 

order to verify the system stabilization by SIs, it is necessary to conduct simulations for the entire system, 

including the distribution system where many SIs are expected to be interconnected and the primary system 

where conventional large-scale generators are interconnected. However, it is difficult to simulate such a large-

scale power system from the viewpoint of computational cost. Therefore, it is necessary to reduce the 

computational cost by using an approximation model that equivalently simplifies the partial systems other than 

the one of interest in the evaluation, which is called system reduction. 

With this background, we are investigating a system reduction method for a system including SIs as part of 

the " Future-generation power network Stabilization Technology development for utilization of Renewable 

Energy As the Major power source" by New Energy and Industrial Technology Development Organization 

(NEDO).  This paper proposes system reduction method for a radial system including SIs and evaluate the 

validity of the proposed method by numerical simulation. In addition, this paper quantitatively evaluate the 

contribution of smart inverter groups using a large-scale grid model interconnected the reduced-order model 

developed by the proposed method. 
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第 1 章 序論 

1.1 本論文の背景 

人類のエネルギー消費量は産業革命以降，人口の急激な増加や経済成長を背景に急激に増加し

た。一般に，一次エネルギーとして原油，石炭，天然ガスなどの化石エネルギー，水力，太陽光，

風力などの再生可能エネルギー，ウランなどの原子力エネルギーがあるが，2018 年に世界中で

１年間に供給された総一次エネルギー量は石油換算で 142.8 億トンである(図 1.1)[1]。世界全体の

人口増加及び経済成長は今後も続くことが予想されることから供給される一次エネルギー量もそ

れに伴い増加を続けることが予想される。しかし，世界のエネルギー供給を支えている一次エネ

ルギーのうち，石油，石炭，天然ガス，ウランなどの化石燃料資源には限りがあり，今後のエネ

ルギー消費量を考慮すると今後 100年前後で資源が枯渇することが懸念されている(図 1.2)。また，

化石燃料の枯渇問題と共に化石燃料の燃焼による大気中の温室効果ガスとそれに伴う地球温暖化

が問題となっている。こうした中。2016 年に発効したパリ協定において(1)世界の平均気温上昇

を産業革命以前に比べて 2℃より十分低く保ち，1.5℃に抑える努力をすること，(2)そのため，

できるかぎり早く世界の温室効果ガス排出量をピークアウトし，21 世紀後半には，温室効果ガ

ス排出量と(森林などによる)吸収量のバランスをとることなどが 185 カ国が参加した国連気候変

動枠組条約締約国会議(COP)で合意されている[3]。 

 

図 1.1 世界の一次エネルギー供給量の推移[1] 

 



 

 

スマートインバータ群を含む放射状系統の縮約手法 川島伸明 

2 

 

図 1.2 世界のエネルギー資源確認埋蔵量[2] 

 

日本に限って述べると，一次エネルギーの消費量は 1960 年代以降急速に増大したが，2010 年

度以降は人口減少とエネルギー効率の改善から，減少を続けている[4]。しかし，一次エネルギー

の消費量は石油換算で 446 万トンであり，世界で五番目に多い[5]。また，エネルギーの国内供給

量のうち電気の形で消費される割合(電力化率)は 46％である(図 1.3)。日本の発電電力の電源構成

は，主に石油・石炭・天然ガスの火力，原子力，水力で構成されており，特に原子力は 2000 頃

年までにかけて構成比が増加し，2010 年までは全体のおよそ 4 分の 1 を占めていた。しかし，

2011 年 3 月に発生した東日本大震災に伴う福島第一原子力発電所事故により，安全性がおおい

に問われることになり，原子力発電所の稼働台数は大きく減少した(図 1.4)。それにより，原子

力が占めていた割合を天然ガス・石炭などの火力と再生可能エネルギー電源(Renewable Energy 

Sources, 以下 RES)によって補っている。原子力発電は発電時に温室効果ガスを排出しないため，

天然ガス・石炭などの火力発電の増加分，温室効果ガスの排出量は増加する。このことから，前

述したパリ協定では日本は削減目標を 2030 年度に 2013 年度比マイナス 26.0%の水準にすること

とした。 
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図 1.3 一次エネルギーの国内供給量及び電力化率の推移[2] 

 

 

図 1.4 電源別発電電力量の実績[2] 
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このような背景から，化石燃料への依存度を減らしていくことが重要視されており，今後の電

力供給構成のあり方が重要な課題になっている。そのため，近年では RES への注目が集まって

いる。RES として，水力発電，太陽光発電，風力発電，バイオマス発電，地熱発電などが挙げ

られる。これらの発電方式は，「発電時の温室効果ガスの排出が少ない」「資源の枯渇の心配が無

い」「エネルギー自給率の上昇」「様々な立地でエネルギー源を調達できる」などの大きなメリッ

トが存在する。そのため，2021 年に示された「第 6 次エネルギー基本計画」[6]では 2030 年度に

おける電源構成における RES の導入水準を 36~38%に引き上げることを目標としている。その目

標達成に向けて RES の導入拡大が進められており，2012 年 7 月より始まった「再生可能エネル

ギー固定価格買取制度(Feed-in Tariff, 以下 FIT)」では RES による電気を電力会社が一定価格で買

い取ることを定め，これにより太陽光発電を中心に RES の設備導入量が急速に増加している(図 

1.5)。また，政府は「海洋再生可能エネルギー発電設備の整備に係る海域の利用の促進に関する

法律」(「再エネ海域利用法」，2019 年)[8]を制定することで，洋上風力発電の事業のさまざまな要

件を満たす一般海域の区域を促進区域とし，事業者は最大 30 年間占用することが可能となり，

発電ポテンシャルが高いとされる洋上風力発電の導入量拡大を推進している。このように，RES

の導入促進は国を挙げて行われており，今後 RESが大量に導入されることが予想される。 

 

図 1.5 RESの設備容量の推移[7] 

 

 前述した一次エネルギーの消費量減少と RES の大量導入により，現在の電源構成の割合の多

くを占めている石油・石炭・天然ガスの火力発電の割合が減少することが予想される。石油・石

炭・天然ガスなどの火力発電は同期発電機を用いて発電を行っている。同期発電機は回転子が運

動エネルギーを蓄えており，電力系統の障害などで瞬間的に発生する電力の過不足分を吸収また

は放出している。この機能を慣性力と呼ぶ[9]。一方，太陽光発電や風力発電はインバータを介し

て連系する電源(Inverter-based resource ,以下 IBR)であり，IBRは原理的に回転子を有していない。

そのため，IBR の大量導入により電力系統の慣性力が低下し，系統事故時の安定性が損なわれる

ことになり，ひいては広域にわたる停電へとつながる恐れがある。海外においては既に，IBR の

総出力が一時的に需要の半分に達することもあるとも報告されており，今後，ますます非同期電
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源の比率は高まりをみせ，その対応を余儀なくされていく方向にあるといえる。例えば，アイル

ランドの電力系統では慣性力の低下が顕在化しており，TSO(Transmission System Operator)である

EirGrid では，慣性力を常時監視するシステムを導入しており，SNSP(System Non-Synchronous 

Penetration＝ 非同期機電源合計出力／総需要)と呼ぶ指標を導入し，系統慣性を監視している[10]。

また，南オーストラリアでは 2016 年 9 月に大停電が発生している。これは RES が多い地域での

慣性力が低下していたことに起因し，想定を上回る速度で周波数が急速に低下したことが原因と

の報告もされている[10]。日本においても第 6次エネルギー基本計画を踏まえた広域メリットオー

ダーシミュレーションでは 2030 年断面で慣性力不足する断面が確認されている。そのため，電

力広域的運営推進機関から系統慣性評価指標の導入が提言されている[12]。 

これらの背景から慣性力低下問題への解決策として，IBR に疑似慣性力提供等の系統サポート

機能を付加する制御方法が近年提案されている。そして，そのような機能を有する IBR をスマ

ートインバータ(Smart Inverter， 以下 SI)と定義されている[13]。SIはそれ自体が研究段階にあり，

これが系統に多数台かつ広範に普及した際に，その機能が系統の安定化にどの程度寄与するのか

は明確になっていない。通常，SI の個々の容量は電力系統全体に比べ小さいため，一定の寄与

を得るためには多数の SI が必要になる。よって，系統に広範に普及した多数の SI による系統の

安定化を検証するためには，SI の多くが連系するであろう下位系統から，在来型の大規模電源

が連系している基幹系統までを含めた，全系でのシミュレーションを実施する必要がある。しか

し，実際の電力系統とそこにつながる需要機器，スイッチング機器を含んだインバータ等の静

的・動的な挙動を模した詳細な電力系統のモデル化は考慮すべき要素が膨大であることや，計算

負荷の観点から非現実的である。そのため，評価で注目する対象以外の系統を安定度解析に必要

な精度で再現可能な等価的に簡略化して表現する系統縮約技術が必要となる。 

1.2 SIの開発導入動向 

前節で述べた通り，IBR の大量導入による系統の安定性の低下が懸念されていることから，

IBR に系統サポート機能を具備する研究が行われている。SI に関する研究は，日本国内のみなら

ず，世界中で注目されており，多くの研究者によってさまざまな研究が行われている。本項では，

その一部を以下に紹介する。 

The Electric Power Research Institute (以下, EPRI)の「Common Functions for Smart Inverters: 4th 

Edition」では SIの機能として大きく，次の 5つのカテゴリーに分類をしている。 

1. Monitoring and Schedule 

2. Frequency Support 

3. Real Power Support 

4. Power Factor Support 

5. Voltage Support 

の 5つのカテゴリーの内，それぞれの機能のみの具備をする制御，または複数の機能を同時に具

備する制御が提案されている。 

1. 単独マイクログリッドにおけるインバータを用いた分散型電源群による自立分散型需給制

御[14] 

本文献では，蓄電池システム，太陽光発電システム，燃料電池を用いて単独のマイクログリッ
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ド(図 1.6)を構成することを目的として IBR に具備する自律分散型需給制御手法を提案している。

蓄電池システムに CVCF 制御が具備されており，系統電圧をつくっている。また，蓄電池シス

テムと燃料電池システムは図 1.7 に示すような周波数・有効電力(Frequency-Watt，以下 FW)垂下

特性にしたがって，周波数を変動させており，その傾きによって電力分担を行っている。例えば，

負荷が増大した際は，それに伴って，CVCF 制御の蓄電池出力が増加する。すると，蓄電池は

FW 垂下特性に基づいて，周波数出力を下げる。蓄電池の周波数が下がることはマイクログリッ

ドの周波数が下がることを意味する。次に，燃料電池システムは，マイクログリッドの周波数を

PLL によって検出し，自身の出力する周波数も低下させる。すると，燃料電池は FW垂下特性に

基づいて，燃料電池出力を増加させる。その結果，マイクログリッド内の需給アンバランスは小

さくなるので，CVCF 制御の蓄電池出力は自動的に減少する。負荷が減少した際は，逆の制御と

なる。この制御は上記のカテゴリーでは Frequency Supportに該当する。 

 

図 1.6 自律分散需給制御の概要[14] 

 

図 1.7 周波数・有効電力垂下特性 

 

2. Distributed Volt/Var Control by PV Inverters[15] 

本文献では，無効電力を調整することで，電圧を許容範囲内に維持する電圧制御ループ(図 

1.8)を太陽光発電に実装している。配電系統に分散型電源が多く導入されると逆潮流が発生し，

電圧上昇につながる。従来はコンデンサバンクと変圧器のタップ切り替えによって，電圧を許容
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範囲内に維持していた。しかし，分散型電源の導入が拡大すると，既存の設備だと電圧を許容値

範囲内に維持できない状況に陥ることが予想される。日本の系統連系規定では太陽光発電の連系

点電圧が上限値を超えた場合に，有効電力出力を下げる(制御は上記のカテゴリーでは Voltage 

Support に該当する)ことを要求されるが，これは発電機会の損失になってしまう。しかし，本文

献での制御では無効電力を調整することにより，注入可能な有効電力量を増加させている。この

文献で扱っている制御は上記のカテゴリーでは Power Factor Supportに該当する。 

 

(a) 電圧制御ブロック 

 

(b) Volt/Varドループ制御機能 

図 1.8 電圧コントーラを有する太陽光発電用インバータ[15] 

 

3. Virtual synchronous machine[16] 

本文献では，IBRの制御システムに同期発電機の静的・動的特性を模擬した制御(図 1.9)を具備

している。このような制御手法を仮想同期発電機(Virtual synchronous generator，以下 VSG)制御と
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呼ばれている。同期機との完全な類似性は，中間回路と組み合わせたトルクおよび励起電圧の仮

想値によって確立される。従来の機械と同様に，有効電力および無効電力の輸送は，遠隔配電に

よるグリッド内の電圧および周波数の変化によって算出することができる。グリッドが有効電力

を必要とする場合，仮想シャフトに対応する仮想トルクが必要となる 。これに必要なエネルギ

ーは， Virtual synchronous machine(以下，VISMA)インバータの直流電圧システムから取り出され，

それぞれ発電ユニットによって 直流電圧システムに供給される。無効電力をグリッドに供給し

なければならない場合，同様に，制御システム内の仮想励起電圧の値を変える。この際，中間回

路の VISMAのコンデンサにより無効電流を供給する。同期機と同様に，VISMA の仮想シャフト

には，有効電力をグリッドから発電システムの蓄電器に伝 達するための正の仮想トルクが与え

ら れる。それにより 仮想回転子は励起され，次いでダンパの構成に応じた速度で新たな角度で

安定する。また，同期発電機とは異なり VISMAでは機械特性を自由に変更することが可能であ

る。 

 

図 1.9 VISMAの同期発電機モデル[16] 

1.3 電力系統縮約の関連研究 

1.3 で述べたように，電力系統解析において系統構成要素を全て詳細に模擬することは，計算

負荷が大きいことや，データ取得，人間系のミスの問題から現実的ではない。そのため，計算結

果に大きく影響を及ぼさない部分を等価的に簡略化して表現する。これを系統縮約という。一般

的に過渡安定度解析で用いる系統モデルにおいては，配電系統など下位系統に連系している負荷
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や発電機は集約して表現している。縮約手法の開発は古くより研究の対象とされてきた。近年で

は，需要の中のエアコンなどパワエレ機器が組み込まれた負荷やモータ負荷の割合の増加や分散

型電源の導入量増加に伴い，現行の縮約手法を改善する手法が提案されている。本項では，その

一部を以下に紹介する。 

1. モータドライブシステムの集約法 [17] 

本文献では，配電系統に連系しているモータドライブシステムを対象にした縮約手法を提案し

ている。本文献で提案されている縮約手法の概要図を図 1.10 に示す。縮約手法は次の 4 つのス

テップで構成されている。①個別モータドライブシステムの連系点に流れる潮流と連系点電圧・

周波数の関係式を(伝達関数形式の)数式モデルで表現し，②パデ近似を用いて個別モータドライ

ブシステムの伝達関数を多項式に変換，③変換した多項式を足し合わせ等価多項式を導出，④等

価多項式をパデ近似により①と同じ次数の伝達関数に変換する。以上のステップで計算すること

により，複数のモータドライブシステムモデルを一機相当のモデルに縮約している。本論文で提

案する縮約手法は本文献の縮約手法をベースにしており，その対象を住宅負荷と SI にしたもの

である。 

 

図 1.10  文献[17]の縮約手法の概要図 

 

2. 太陽光発電が大量導入された電力系統の縮約[18] 

本文献では，太陽光発電が大量に導入された配電系統の縮約手法を提案している。本文献で提

案されている縮約手法の概要図を図 1.11 に示す。本手法では太陽光発電を電流源，負荷を定イ

ンピーダンスとして表現し，4端子定数回路の縦続行列の概念 を用いて，ループ系統を除くあら
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ゆる形状の配電系統を一つの等価アドミタンスと等価電流源からなる等価回路に縮約している。

本手法は各負荷，太陽光発電間の系統インピーダンスを考慮できることから，負荷が偏在してい

る系統においても適用が可能である。ただし，本手法の適用条件は縮約対象系統に動的特性を持

つ要素が含まれていない(影響を無視できる)ことである。 

 

図 1.11 文献[18]の縮約手法の概要図 

 

3. Composite Load Model[19][20] 

Composite Load Mode(以下，CLM)は Western Electricity Coordinating Council(以下，WECC)が開

発した配電系統モデルである。CLM はに示すよう構造をしており，主な構成要素は次の通りで

ある。 

・ 変電所の変圧器と配電フィーダの等価インピーダンス 

・ 変電所と配電フィーダのシャント補償 

・ 保護機能内蔵の 3相モータ負荷 

・ 保護機能内蔵の単相モータ負荷 

・ パワーエレクトロニクス負荷 

・ 静的負荷 

CLM では最終使用負荷(end use load) のモータ率つまり全負荷中の動的負荷率がこれからます

ます大きくなること，モータの種類によって電圧や回転速度の動特性，保護回路特性が大きく異

なることから負荷バスの動的負荷をいくつかの種類にわけて表現している。特にモータには電圧

低下時の保護回路特性や，停電からの復帰時の応答がモータの機器によって異なるため，4 つに

分類してモデル化している。CLM の各モータの情報を表 1.1 に示す。CLM は上述した二つの縮

約手法とはことなり，負荷や分散型電源の系統インピーダンスは考慮していないが，各要素を一

機相当に独立させているため，各要素の動的特性を考慮できる。モデルの定格容量は配電系統内

の各構成要素の導入量と同容量となる。また，配電線や変圧器のインピーダンスの設定に関わら
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ず 負荷バス電圧の大きさは 0.95 [p.u.]以上であると仮定されており，電圧が 0.95 [p.u.] 未満の場合，

等価配電ネットワークのインピーダンスはこの電圧を達成するために減少させるという特徴があ

る。 

 

表 1.1 Composite Load Modelの各モータ[21] 

Parameter Type Main applications Example 

A Constant torque loads Commercial air 

conditioners and 

refrigerators 

・Supermarket rooftop air 

conditioning units (5-15 hp) 

・Centralized cooling systems for 

large commercial buildings (200-

500 hp) 

B High inertia loads with 

torque proportional to speed 

squared 

Fan and air handling 

system 

Pump motor of NEMA design 

motor B 

C Low inertia loads with 

torque proportional to speed 

squared 

Pumps Pump motor of NEMA design 

motor B  

D Single-phase induction 

motors 

Residential air 

conditioner 

compressors 

Performance model" created from 

experimental results 

※ NEMA: National Electrical Manufacturers Association 

 

図 1.12 Composite Load Model[19] 

 

4. Kron縮約を用いた縮約手法[22] 

 本文献では縮約対象系統に対して Kron 縮約を適用した後に，IBR 群を集約することで縮約を

行っている。本文献の縮約概要図を図 1.13に示す。図 1.13内(a)の系統に対して，まず Kron縮約
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を行う。Kron 縮約の概要図を図 1.14 に示す。インバータや研究対象系統との連系点を境界ノー

ド，それ以外のノードを内部ノードとする。Kron 縮約は内部のインピーダンスや負荷を境界ノ

ード間のインピーダンスとして簡略することで内部ノードを除去する。IBR のカップリングイン

ダクタンスは出力電流のダイナミクスに対して影響を与える。そのため，IBR を含む系統に対し

て Kron 縮約を行う場合，IBR のカップリングインダクタンスは Kron 縮約を行うネットワークか

ら除外する。IBRの入力は連系点電圧であり，近い距離にある IBRはインピーダンスの小さい，

短いケーブルで接続されていることから，IBR をクラスタリング可能としている。図 1.13 内の

(c)または(d)の各クラスタ内の共通のバス電圧はそれぞれの IBR 連系バス電圧の平均値を設定し

ている。 

 

 

(a)  縮約対象系統 

 

 

(b) ステップ 1: Kron縮約によるネットワーク方程式の簡略化 
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(c) ステップ 2: ターミナルバスの集約 

 

 

(d) ステップ 3: IBR群の集約 

図 1.13 文献[22]の縮約手法の概要 
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図 1.14  Kron縮約の概要 

 

5. コヒーレンシーに基づく縮約手法[23] 

これまで同期発電機で構成される基幹系統の動的モデルの低次元化のために，コヒーレンシー

に基づく縮約法が開発されてきた。この縮約手法は，複数の同期発電機モデルを１つの同期発電

機モデルに集約させるため，次数削減のプロセスを通じて動的モデルの非線形性を保持するとい

う利点がある。そのため，故障事象のような大規模な外乱時の大規模ネットワークのダイナミク

スを効率的かつ正確に解析することが可能である。この手法を同期発電機と制御システムが似通

っているドループ方式の Grid-Forming (以下，GFM)インバータに適用する手法が提案されている。

文献[23]では IBR で構成された系統に対して，一般化固有値摂動アプローチ[24]を適用して縮約を

行っている。文献の縮約概要を図 1.15 に示す。一般化固有値摂動アプローチは，もともと同期

発電機で構成される系統のために開発されたもので，基幹系統のスイングダイナミクスに関連す

る線形化した微分代数方程式を一般化固有値解析することによってコヒーレントクラスタを特定

する。他のコヒーレンシーに基づく集約法として Podmore手法[25]，スローコヒーレンシーに基づ

く縮約法[26]がある。Podmore 手法では一度ネットワークのフルスケールモデルに対して過渡解析

を行い，その解析結果から各同期発電機の位相角を調べる必要がある。そのため，コヒーレンシ

ーの同定に多くの時間がかかってしまう。また，得られるコヒーレンシーの結果は擾乱発生地点

に依存する。スローコヒーレンシーに基づく縮約法では Kron 縮約した系統の固有値行列の行成

分を調べ，極を選定することでコヒーレンシーの同定を実現している。しかし，Kron 縮約した

系統での分析のため，コヒーレント領域内の負荷連系バスを明示的に特定できない。それにより，

縮約モデルの精度が悪化する要因となることがある。Podmore 手法，スローコヒーレンシー，一

般化固有値摂動アプローチの相対的な長所と短所を表 1.2に示す。 
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図 1.15 文献[23]の縮約手法の概要図 

 

表 1.2 コヒーレンシーに基づく各縮約手法の長所と短所[23] 

 Advantages Disadvantages 

Podmore 

method 

1. Flexible in its implementation: can 

potentially be applied to combination of 

electromagnetic and electromechanical 

timescale dynamics. 

2. Can be applied to mixed-source (inverter & 

generator) systems. 

1. Requires full-scale, detailed model of 

network: either electromechanical 

(e.g., PSLF, PSEE) or EMTP model. 

2. Slow: for large-scale network (100s 

to 1000s of source), using EMTP 

model, identification of coherency 

could require hours. 

3. Inconsistent performance of reduced-

order model: coherency results 

depend upon location of disturbance 

Slow 

coherency 

1. Allows for rapid identification of coherency: 

e.g., <1 min for 100s- 1000s of sources. 

2. Coherency result is not dependent upon 

location of disturbance. 

1. Theory only applies to 

electromechanical timescale 

dynamics. 

2. Does not address partitioning of load 

buses. 

Generalized 

eigenvalue 

perturbation 

1. Allows for rapid identification of coherency: 

e.g., <1 min for 100 s- 1000 s of sources. 

2. Highly scalable: user can refine model to 

any level of granularity. 

3. Preserves original network structure: clusters 

both source and load buses. 

4. Coherency result is not dependent upon 

location of disturbance. 

1. Theory only applies to 

electromechanical timescale 

dynamics. 

2. Adapted version cannot applied to 

mixed-source (inverter & 

generator) systems. 
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1.4 本論文の目的と論文構成 

前節までに述べた通り，将来 IBR が電力系統に大量導入される見込みがある。そして，それ

により電力系統の安定性が低下することが懸念されている。そのような懸念から IBR に系統サ

ポート機能を具備する研究が盛んに行われている。しかし，前述の通り SI は研究段階であり， 

SI が電力系統に広く多数台導入された際に，SI が系統安定性に対してどの程度貢献するのかは

明らかになっていない。その効果を検証するには SI が多く連系するであろう配電系統から基幹

系統までを含んだ全系での詳細なシミュレーションが必要となる。しかし，過渡安定度解析にお

いて系統構成要素を全て詳細に模擬することは，計算負荷が大きいことなどの問題から現実的で

はない。そこで，前節でも述べたように下位系統系統を縮約する技術が提案されている。しかし，

多様な SIを含む下位系統を対象とした縮約技術に関する報告はあまり見られない。 

このような背景から，本研究では SI が導入された下位系統を対象とした縮約技術の開発を検

討した。SI の機能は前述した通り様々なものがある。新エネルギー・産業技術総合開発機構

（NEDO）による「再生可能エネルギーの主力電源化に向けた次々世代電力ネットワーク安定化

技術開発(STREAMプロジェクト)」[27]では，SIの機能の内，SIが系統に慣性力を提供する機能の

貢献度に関する評価を行っている。特に本研究では，擬似慣性力を提供する SI を含む電力系統

の縮約手法の開発および SI 群の系統安定性への貢献度評価を行っている。そのため，本論文で

は， SI を含む下位系統の縮約手法を提案し，その手法により導出した縮約モデルを基幹系統モ

デルに連系し SI群の系統安定性への貢献を定量的に評価する。 

本論文の構成は以下の通りである。 

第 1章では，本論文の背景および，SIおよび電力系統の縮約手法に関連する研究動向，ならび

に本論文の目的について述べた。 

第 2 章では，Grid-following(以下，GFL)インバータ群を含む系統の縮約手法について述べる。

また，提案手法により導出した縮約モデルの精度を数値解析シミュレーションにより検証する。 

第 3 章では，GFM インバータ群を含む系統の縮約手法について述べる。また，提案手法によ

り導出した縮約モデルの精度を数値解析シミュレーションにより検証する。 

第 4 章では，大規模系統モデルを用いた多数台 SI 導入効果検証について述べる。SI の制御手

法ごとの周波数安定性への貢献度を定量的な比較により評価する。 

最後に，第 6章ではまとめとして全体を通して得られた結論，および今後の展望について述べ

る。 
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第 2 章 GFL インバータ群を含む系統の縮約

手法 

本章では GFLインバータ群を含む系統の縮約手法について述べる。 

2.1 開発した縮約手法の概要 

本節では，本研究で提案する SI群を含む放射状系統の縮約手法(以下，提案手法)の概要につい

て述べる。提案手法の目的は縮約非対象系統(主系統)との連系点(縮約点)の電圧(電圧振幅・周波

数)が変化した場合に，連系点潮流を精度よく再現することである。提案手法の概要を図 2.1に示

す。提案手法は次の 3つの手順で構成されている。 

（1）系統構成要素の数式モデル化 

・ SI 

SI の構成要素である自励式インバータ，制御システム，連系用ローパスフィルタ(以下，

LPF)の特性を考慮しながら，SI の連系点電圧と出力電流の関係式を導出する。本研究ではこの

関係式を伝達関数形式で表記し，これを SIの数式モデルと呼ぶ(図 2.1(a)→(b))。 

・ 需要 

系統に連系している需要を定電力負荷，定電流負荷，定電力負荷の組み合わせで構成される

三相 ZIP-Loadとしてモデル化し，負荷の連系点電圧と消費電流の関係式を導出する。本研究で

はこの関係式を伝達関数形式で表記し，これを需要の数式モデルと呼ぶ(図 2.1(a)→(b))。 

（2）系統の上流インピーダンスとの合成 

各 SI，需要が接続する変圧器，電線路などの上流インピーダンスと各 SI，需要の数式モデル

を合成する。本研究では合成モデルと呼ぶ(図 2.1 (b)→(c))。 

（3）数式モデルの集約 

複数の SI, 需要が接続する母線に母線において，(2)で求めた各 SI，需要の合成モデル同士

をパデ近似，Routh近似，平衡打ち切り法を用いて集約する(図 2.1(c)→(d))。 

この(1)～(3)の計算を，対象系統内の全ての系統構成要素が縮約されるまで繰り返す(図 2.1 (d)→

(f))。なお，太陽光発電等の PCSに FW制御機能や VSG機能を具備する場合は，例えば出力増を

実現するために，出力目標値をあらかじめ下げておく出力抑制を実施することになる。発電機会

逸失を回避するためには，出力目標値を大幅に下げることは難しく，最大出力に近いところで運

転することになるので，SI による出力調整量は制限されることが多いと考えられる。SI 群の縮

約においても，個別 SIの出力調整量の上下限(リミッタ)のばらつきを考慮することは重要であり，

本研究では(3)の手順において，リミッタを考慮したアプローチを提案する。 
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図 2.1 提案する縮約手法の概要 
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2.2 GFLインバータの数式モデル 

本節では，GFLインバータの数式モデル化について述べる。 

2.2.1 想定する回路構成 

 本節では図 2.2に示すような LC-LPFを介して特高連系している GFLインバータ群の縮約を対

象とする。図 2.3 に GFL インバータの制御システムを示す。図 2.3 中の変数の右肩に付した「*」

は，当該変数が目標値であり，下添え字 d と q はそれぞれ d 軸，q 軸の値であることを表して

いる。また，𝐴𝑑，𝐴𝑞は d-q 軸の干渉項である。GFL インバータの制御システムは算出された目

標有効・無効電力を出力するようなインバータ出力電圧を算出する。なお，出力電圧位相は連系

点電圧から Phase looked loop(以下，PLL)により，算出している。 

 

図 2.2 想定する SIシステム 

 

 

図 2.3 GFLインバータの制御システム 

Control

System

PWM

Generator

Inverter

        

               

       C    
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2.2.2 LPFの関係式 

LC-LPFの回路方程式はキルヒホッフの法則，ファラデーの法則より次のように導出される。 

上式において，    ∶ 連系点電圧，  inv ∶ インバータ出力電圧，  ld ∶ 負荷電流，  inv ∶ インバータ出

力電流，  fl,  fl : LC-LPFのインダクタンスとキャパシタンス，𝑓 ∶ 系統周波数である。 

2.2.3 制御システムの関係式 

 PWM インバータから出力される電圧は本来矩形波であるが，インバータのスイッチング現象

を無視し基本波成分にのみ着目して模擬する手法がある[14]。本研究もこれにならい，詳細なモ

デル化はしないものとする。 

 図 2.3の制御システムの関係式は次のように表される。 

上式において，𝐾𝑝:比例ゲイン， 𝐾𝑖:積分ゲイン，式中の𝐴 ，𝐴qは (2.5)~ (2.6)式に現れる干渉項を

打ち消す，いわゆる非干渉制御に相当する。 

GFL インバータに具備する系統サポート機能は様々提案されている。本論文ではそれらの内，

FW 機能，Volt/Var(以下，VV)機能，df/dt 機能，定力率機能を具備した SI を縮約対象機器とする。 

FW 特性を図 2.4 に示す。FW 特性は周波数低下時(上昇時)にはその変動量に応じて出力を増加

(減少)させる機能である。なお定格周波数における SI 出力指令は，SI の基準出力(𝑃0)に相当する。

FW機能によって算出される電流目標値は次式で表される。 

 

  𝑓𝑙,𝑑

 𝑡
=

1

 𝑓𝑙
 𝑖𝑛𝑣,𝑑 + 2𝜋𝑓 𝑓𝑙,𝑞 −

1

 𝑓𝑙
 𝑙𝑑,𝑑 (2.1) 

  𝑓𝑙,𝑞

 𝑡
=

1

 𝑓𝑙
 𝑖𝑛𝑣,𝑞 − 2𝜋𝑓 𝑓𝑙,𝑑 −

1

 𝑓𝑙
 𝑙𝑑,𝑞 (2.2) 

  𝑖𝑛𝑣,𝑑
 𝑡

=
1

 𝑓𝑙
 𝑖𝑛𝑣,𝑑 + 2𝜋𝑓 𝑖𝑛𝑣,𝑞 −

1

 𝑓𝑙
 𝑓𝑙,𝑑 (2.3) 

  𝑖𝑛𝑣,𝑞

 𝑡
=

1

 𝑓𝑙
 𝑖𝑛𝑣,𝑞 − 2𝜋𝑓 𝑖𝑛𝑣,𝑑 −

1

 𝑓𝑙
 𝑓𝑙,𝑞 (2.4) 

    , = 𝐾p, (   , 
∗ −    , ) + ∫ 𝐾 , (   , 

∗ −    , ) 𝑡
𝑡

0

− 𝐴  (2.5) 

    ,q = 𝐾p,q(   ,q
∗ −    ,q) + ∫ 𝐾 ,q(   ,q

∗ −    ,q) 𝑡
𝑡

0

− 𝐴q (2.6) 

𝐴 = −2π𝑓 𝑓𝑙    ,q −
 (2𝜋𝑓      ,q)

 𝑡
 (2.7) 

𝐴q = 2𝜋𝑓 𝑓𝑙    , +
 (2𝜋𝑓      , )

 𝑡
 (2.8) 

   ,q
∗ =

{
 
 

 
 

   , 
𝑚𝑎𝑥   if Δ𝑓 < Δ𝑓𝑚𝑖𝑛  

𝑃0 + 𝑘𝐹𝑊Δ𝑓

√   , 
2 +    ,q

2

≈
𝑃0 + 𝑘𝐹𝑊Δ𝑓

   , 
  if Δ𝑓𝑚𝑎𝑥 > Δ𝑓 > Δ𝑓𝑚𝑖𝑛

   , 
𝑚𝑖𝑛 if Δ𝑓 > Δ𝑓𝑚𝑎𝑥

 (2.9) 
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上式において，   , 
𝑚𝑎𝑥，   , 

𝑚𝑖𝑛: リミッタで設定された d 軸負荷電流の最大値と最小値，𝑃0 : SI の基

準出力 : FW 特性の傾きである。なお，添え字Δは定常状態からの偏差であることを表している。 

 FW特性を有する場合，(2.5)式の   , 
∗ は図 2.4 の破線のように，リミッタによりインバータの容

量で制限される。このリミッタの取り扱いについて本研究では 2種類のアプローチを提案するが，

そのうちの一つは，リミッタの特性を多項式近似により表現するものである。多項式近似におい

ては，定常状態では SI の基準出力(𝑃0)を指令値としなければならない，すなわち図 2.4 における

y 切片は𝑃0とする。また，近似の精度を保証する周波数偏差の範囲を必要以上に取ると，Δ𝑓 = 0

付近での精度が悪化してしまうので注意が必要である。リミッタ特性(図 2.4 の実線)が奇関数で

あることを留意しつつ，7 次の多項式で近似させる場合，負荷電流指令値は(2.12)式のように表

される。 

上式において，𝑘1…𝑘7 は各項の係数である。 

 

図 2.4 FW特性曲線(実線)とその多項式近似曲線(破線) 

 

VV特性を図 2.5に示す。VV機能はインバータの連系点電圧の振幅に応じて，無効電力を制御

する機能である。無効電力は d-q軸電流で表記すると 

であり， 𝑞 ≈ 0とすると無効電力は q 軸電流と d 軸電圧の積で表現される。VV 制御は連系点電

圧振幅から目標無効電力を算出しているため，図 2.5の VV特性曲線は図 2.6の Vd/iq特性曲線へ

と変換することができる。 

 

Δ𝑓𝑚𝑖𝑛 =
   , 
𝑚𝑎𝑥   , 

𝑘𝐹𝑊
− 𝑃0 (2.10) 

Δ𝑓𝑚𝑎𝑥 =
   , 
𝑚𝑖𝑛   , 

𝑘𝐹𝑊
− 𝑃0 (2.11) 

   , 
∗ = 𝑃0/   , + 𝑘1Δ𝑓 + 𝑘2∆𝑓

2 + 𝑘3∆𝑓
3 + 𝑘4∆𝑓

4 + 𝑘5∆𝑓
5 + 𝑘6∆𝑓

6 + 𝑘7∆𝑓
7 (2.12) 

𝑄 =  𝑑 𝑞 −  𝑞 𝑑  (2.13) 
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図 2.5 VV特性曲線 

 

 

図 2.6 Vd/iq特性曲線 

 

 df/dt 機能は(2.14)式で表現される。(2.14)式より df/dt 機能は PLL によって検出した周波数の微

分値にゲインをかけた値を基準電力に足し合わせる制御を行う。FW 機能と比較して急峻な周波

数変動に対して，より早く大きな有効電力のサポートを行うことができる。一方で，SI の LC-

LPF の設計を丁寧に行うか PLL 機構内の LPF の時定数を大きくしない場合，スイッチングデバ

イスの高調波による影響を大きく受けてしまうので注意が必要である。 

現在，電圧補償分担の均平化の観点から，VV 機能ではなく定力率制御機能の実装も検討され

ていることため，本論文では定力率機能を有する SI の数式モデルの導出も行う。定力率機能は

(2.15)式で表現される。(2.15)式より定力率機能は有効電力出力に対して力率が一定になるように

無効電力出力を調整する。 

ここで𝜑は力率角である。 

   ,q
∗ =

𝑃0 + 𝑘𝑑𝑓/𝑑𝑡
d𝑓
 𝑡

   , 
 (2.14) 

   ,q
∗ = tan𝜑    , 

∗  (2.15) 
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2.2.4 数式モデルの構成 

(2.1)〜(2.8)式をラプラス変換して組み合わせることで，周波数と連系点電圧から連系点電流へ

の伝達関数を導出できる。得られる伝達関数は以下のような形式となる。 

また，(2.12)式を用いるとΔ𝐼  , の伝達関数は以下のような形式となる。 

上式において，𝐺    , , 𝐺   q,q，𝐺I∗𝑙𝑑𝑑,𝑑，𝐺I∗𝑙𝑑𝑞,𝑑，𝐺F1, …𝐺F7,  : 各入力に関する伝達関数，∆𝐼∗: 周

波数変動から算出される負荷電流指令値である(図 2.4)。なお，上式において，最終値の定理に

より定常的な挙動に影響を与えない初期値依存項は除外している。 

(2.16)，(2.17)式の数式モデルの構成を図 2.7 に示す。上述の通り，目標負荷電流値を入力とす

ることで線形モデルを用いながら電流制限の飽和を表現することができる。 

 

 

図 2.7 数式モデルの構成 

2.2.5 シミュレーションによる妥当性検証 

2.2.5.1 FW機能付き GFLインバータ 

 FW 制御機能を有する GFL インバータの数式モデルの妥当性検証を図 2.8 のシミュレーション

系統を用いて行う。SI を PWM によるスイッチング動作まで詳細に模擬したモデル(詳細モデル)

の応答と数式モデルのそれとを比較することで数式モデルの妥当性を検証する。シミュレーショ

ンは以下の二つの条件で行った。 

ケース 1 バス Aの電圧が 0.5秒時に定格(1.0 [p.u.])から 0.9 [p.u.]にステップ上に低下し，0.3秒後

に定格にステップ状に復帰 

ケース 2 バス A の周波数が 1.0 秒時に定格(50.0 [Hz])から 49.5 [Hz]にステップ上に低下し，1.0

秒後に定格にステップ状に復帰 

 SIの機器特性を表 2.1に示す。 

 

Δ𝐼  , = 𝐺    , ∆𝑉  , + 𝐺I∗𝑙𝑑𝑑,𝑑∆𝐼  , 
∗  (2.16) 

Δ𝐼  ,q = 𝐺   q,q∆𝑉  ,q + 𝐺I∗𝑙𝑑𝑞,𝑞∆𝐼  ,q
∗  (2.17) 

Δ𝐼  , = 𝐺    , ∆𝑉  , + 𝐺F1, ∆𝐹 + 𝐺F2, ∆𝐹
2 + 𝐺F3, ∆𝐹

3 + 𝐺F4, ∆𝐹
4 + 𝐺F5, ∆𝐹

5

+ 𝐺F6, ∆𝐹
6 + 𝐺F7, ∆𝐹

7 
(2.18) 
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表 2.1 SIの機器特性 

Item Parameter 

Rated capacity 400 [kVA] 

Control cycle 100 [𝜇𝑠] 

Sampling cycle 2.0 [𝜇𝑠] 

Reference active power Case 1  100 [kW],  Case 2 100 [kW] 

Reference reactive power 0 [Var] 

Filter inductance 0.95 [mH] 

Filter capacitance 0.65 [mF] 

FW droop gain -2.0 [W[p.u.]/Hz] 

 

 

図 2.8 シミュレーション系統 

 

ケース 1のシミュレーション結果(連系点電流)を図 2.9に示す。図 2.9より電圧低下時に SIが d

軸電流を増加させていることが見て取れる。また，数式モデルの応答は詳細モデルのそれとよく

一致していることが確認できる。次に SI の出力する有効・無効電力の結果を図 2.10 に示す。図 

2.10より詳細モデルと同様に数式モデルの応答も定電力源となっている様子が見て取れる。 

 

図 2.9 シミュレーション結果(連系点電流)(ケース１) 
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図 2.10 シミュレーション結果(有効・無効電力)(ケース１) 

 

ケース 2 のシミュレーション結果を図 2.11 に示す。図 2.11 より周波数の低下に対して d 軸電

流を増加させていることが見て取れる。また，数式モデルの d 軸電流上昇が SI の定格出力(1.0 

[p.u.])で止まっており，詳細モデルの応答とよく一致していることが確認できる。 

 

 

図 2.11 シミュレーション結果(ケース２) 
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2.2.5.2 FW機能と df/dt機能を有するGFLインバータ 

 FW 制御機能と df/dt 機能を有する GFL インバータの数式モデルの妥当性検証を図 2.12 のシミ

ュレーション系統を用いて行う。SI を PWM によるスイッチング動作まで詳細に模擬したモデル

(詳細モデル)の応答と数式モデルのそれとを比較することで数式モデルの妥当性を検証する。シ

ミュレーションはバス Aの周波数が 1.0秒時に定格(50.0 [Hz])から 49.5 [Hz]に低下し，1.0秒後に

定格にステップ状に復帰する条件で行った。SIの機器特性を表 2.2に示す。 

 

表 2.2 SIの機器特性 

Item Parameter 

Rated capacity 400 [kVA] 

Control cycle 100 [𝜇𝑠] 

Sampling cycle 2.0 [𝜇𝑠] 

Reference active power Case 1  100 [kW],  Case２ 100 [kW] 

Reference reactive power 0 [Var] 

Filter inductance 0.95 [mH] 

Filter capacitance 0.65 [mF] 

FW droop gain -2.0 [W[p.u.]/Hz] 

df/dt gain 8.0 

 

 

図 2.12 シミュレーション系統 

 

シミュレーション結果を図 2.13 に示す。図 2.13 より数式モデルの応答は詳細モデルのそれと

よく一致していることが確認できる。 
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図 2.13 シミュレーション結果 

 

2.2.5.3 FW機能と VV機能を有するGFLインバータ 

FW機能と VV機能を有する GFLインバータの数式モデルの妥当性検証を図 2.14のシミュレー

ション系統を用いて行う。SI を PWM によるスイッチング動作まで詳細に模擬したモデル(詳細

モデル)の応答と数式モデルのそれとを比較することで数式モデルの妥当性を検証する。シミュ

レーション開始後 4 秒の時点で同期発電機(SG)のガバナに入力する基準周波数を 50.0 [Hz]から

49.8 [Hz]に，AVRに入力する基準電圧を 1.0 [p.u.]から 0.9 [p.u.]にそれぞれランプ状に低下させる

条件でシミュレーションを実施した。表 2.3に SIの機器特性を示す。 

 

 

図 2.14  シミュレーション系統 

 

 



 

 

スマートインバータ群を含む放射状系統の縮約手法 川島伸明 

28 

表 2.3 SIの機器特性 

Item Parameter 

Rated capacity 100 [kVA] 

Control cycle 100 [𝜇𝑠] 

Sampling cycle 2.0 [𝜇𝑠] 

Reference active power 20 [kW] 

Reference reactive power 0 [Var] 

Filter inductance 10 [mH] 

Filter reactance 29 [µΩ] 

Filter capacitance 34 [µF] 

FW droop gain -2.0 [W [p.u.]/Hz] 

VV droop gain -22 [Var [p.u.]/Volt 

[p.u.]] 

Dead-band of VV control ±0.02 [Volt [p.u.]] 

 

シミュレーション結果(連系点電流𝐼𝑙𝑑(図 2.14内赤点))を図 2.15に示す。図 2.15より数式モデル

の応答は詳細モデルのそれとよく一致していることが確認できる。 

 

 

図 2.15 シミュレーション結果 

2.2.5.4 FW機能と定力率機能を有する GFLインバータ 

FW 機能と定力率機能を有する GFL インバータの数式モデルの妥当性検証を図 2.16 のシミュ

レーション系統を用いて行う。SI を PWM によるスイッチング動作まで詳細に模擬したモデル

(詳細モデル)の応答と数式モデルのそれとを比較することで数式モデルの妥当性を検証する。シ

ミュレーション開始後 0.5 秒の時点でバス A(図 2.16)の周波数を 50.0 [Hz]から 49.8 [Hz]にステッ

プ状に変動させ，さらに 0.5 秒後の 1.0 秒の時点で再度 50.0 [Hz]に戻す条件でシミュレーション

を実施した。表 2.4に SIの機器特性を示す。 
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図 2.16 シミュレーション系統 

 

表 2.4 SIの機器特性 

Item Parameter 

Rated capacity 100 [kVA] 

Control cycle 100 [𝜇𝑠] 

Sampling cycle 2.0 [𝜇𝑠] 

Reference active power 40 [kW] 

Reference reactive power 0 [Var] 

Filter inductance 0.92 [mH] 

Filter reactance 0.57 [mΩ] 

Filter capacitance 0.50 [mF] 

FW droop gain -1.5 [W [p.u.]/Hz] 

cos−1 𝜑  0.90 

 

シミュレーション結果(連系点電流𝐼𝑙𝑑(図 2.16内赤点))を図 2.17に示す。図 2.17より数式モデル

の応答は詳細モデルのそれとよく一致していることが確認できる。 

 

図 2.17 シミュレーション結果 
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2.3 三相 ZIP-Load 

本節では，本論文では配電系統に連系している需要を図 2.18 に示すような三相 ZIP-Load とし

てモデリングする[28]。三相 ZIP-Load モデルは住宅負荷をモデリングしたものであり，定インピ

ーダンス負荷，定電流負荷，定電力負荷の組み合わせで構成されている。三相 ZIP-Load モデル

の有効・無効電力は数式では(2.19), (2.20)式のように表される。三相 ZIP-Load の連系点電圧が変

動した際に，それに伴い流れる電流量が変動するのは定インピーダンス負荷，定電力負荷である。

よって，三相 ZIP-Load の連系点電流の定常状態値からの偏差を導出するためには，図 2.19 に示

す三相 ZIP-Loadモデルから定電流負荷を除外したモデルの数式モデル化を行えば良い。 

上式において，𝑃𝑆, 𝑄S ∶ 定 PQ 負荷における有効・無効電力の電圧特性係数, 𝑃𝐼 , 𝑄𝐼 ∶ 定電流負荷

における有効・無効電力の電圧特性係数, 𝑃Z, 𝑄Z ∶ 定インピーダンス負荷における有効・無効電

力の電圧特性係数である。 

 

 

図 2.18 三相 ZIP-Loadモデル 

 

 

図 2.19 電流偏差のみを考慮した負荷モデル 

𝑃 = 𝑃𝑆 (
 

 0
)
0

+ 𝑃I (
 

 0
)
1

+ 𝑃Z (
 

 0
)
2

 (2.19) 

𝑄 = 𝑄S (
 

 0
)
0

+ 𝑄I (
 

 0
)
1

+ 𝑄Z (
 

 0
)
2

 (2.20) 
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2.3.1 定インピーダンス負荷の数式モデル 

 定インピーダンス負荷で消費される有効電力は(2.19)式より(2.21)式で表される。 

(2.21)式の電圧を定常状態と定常状態からの偏差で表現すると(2.22)式で表される。 

テイラー展開を用いて(2.22)式を線形化すると(2.23)式となる。 

 (2.23)式の 0(電圧実効値の定常状態値)とΔ (電圧実効値の定常状態値からの偏差)を d-q軸で表

現すると(2.24), (2.25)式で表される。 

 (2.24), (2.25)式を用いて定インピーダンス負荷で消費される有効電力を d-q軸電圧で表現すると

(2.26)式のようになる。 

ここで定インピーダンス負荷で消費される有効電力を d-q 軸電流で表現するために次の関係式

を用いる。 

 (2.27)式を定常状態と定常状態からの偏差で表現すると(2.28)式のように変形される。 

 (2.28)式における状態変数同士の積の項(𝛥 𝑑𝛥 𝑑 + 𝛥 𝑞𝛥 𝑞)を線形化のために除外すると，定イ

ンピーダンス負荷で消費される有効電力の定常状態からの偏差は(2.29)式で表される。 

 (2.26)式の右辺第二項は定インピーダンス負荷で消費される有効電力の定常状態からの偏差を

表しているため，(2.29)式を用いて負荷の連系点電圧変動時の d-q 軸電流の変動を表す関係式を

得る。 

 (2.31)式の関係式を用いて，有効電力と同じ処理を無効電力にも行うと次の連系点電圧と連系

𝑃 = 𝑃Z (
 

 0
)
2

 (2.21) 

𝑃 = 𝑃Z (
 0 + Δ 

 0
)
2

 (2.22) 

𝑃 = 𝑃Z
 0
2 + 2 0Δ 

 0
2  (2.23) 

 0 = √
3

2
√ 𝑑0

2 +  𝑞0
2  (2.24) 

𝛥 =
√3

√2( 𝑑0
2 +  𝑞0

2 )

( 𝑑0Δ 𝑑 +  𝑞0Δ 𝑞) 
(2.25) 

𝑃 = 𝑃Z +
2𝑃Z

 𝑑0
2 +  𝑞0

2 ( 𝑑0Δ 𝑑 +  𝑞0Δ 𝑞) (2.26) 

𝑃 =
3

2
( 𝑑 𝑑 +  𝑞 𝑞) (2.27) 

𝑃0 + 𝛥𝑃 =
3

2
{( 𝑑0 𝑑0 +  𝑞0 𝑞0)

+( 𝑑0𝛥 𝑑 + 𝛥 𝑑 𝑑0 +  𝑞0𝛥 𝑞 + 𝛥 𝑞 𝑞0 + 𝛥 𝑑𝛥 𝑑 + 𝛥 𝑞𝛥 𝑞)}  
(2.28) 

𝛥𝑃 =
3

2
( 𝑑0Δ 𝑑 + Δ 𝑑 𝑑0 +  𝑞0Δ 𝑞 + Δ 𝑞 𝑞0)  (2.29) 

1

 𝑑0
2 +  𝑞0

2 (( 𝑑0 𝑑0
2 + 2 𝑞0 𝑑0 𝑞0 −  𝑑0 𝑞0

2 )Δ 𝑑

+ (− 𝑞0 𝑑0
2 + 2 𝑑0 𝑑0 𝑞0 +  𝑞0 𝑞0

2 )𝛥 𝑞) = Δ 𝑑 𝑑0 + Δ 𝑞 𝑞0  

(2.30) 
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点電流の関係式を導出できる。 

 

 (2.31)式と(2.32)式を整理すると定インピーダンス負荷に流れる d-q軸電流の定常状態からの偏

差は(2.33)式で表現される。 

ここで，𝑃𝑍 , 𝑄𝑍 : 定常状態時の定インピーダンス負荷で消費される有効・無効電力である。 

2.3.2 定電力負荷の数式モデル 

定電力負荷の回路モデルを図 2.20 に示す。定電力負荷は連系点電圧の変動時に常に同じ電力

(𝑃, 𝑄)を消費するように目標電流を算出し，その値が一次遅れで実際の消費電流となる。 

 

図 2.20 定電力負荷の回路モデル 

 

 (2.27), (2.31)式より定電力負荷で消費される電力(𝑃, 𝑄)を d-q 軸電圧・電流で表現すると次のよ

うになる。 

 (2.28), (2.34)式右辺の定常状態からの偏差同士の積を除外すると，定電力負荷なので𝛥𝑃 =

Δ𝑄 = 0となることより次の関係式が導出できる。 

𝑄 =
3

2
( 𝑑 𝑞 −  𝑞 𝑑) (2.31) 

1

 𝑑0
2 +  𝑞0

2 ((− 𝑞0 𝑑0
2 + 2 𝑑0 𝑑0 𝑞0 +  𝑞0 𝑞0

2 )Δ 𝑑

+ ( 𝑑0 𝑞0
2 − 2 𝑞0 𝑑0 𝑞0 −  𝑑0 𝑑0

2 )𝛥 𝑞) = 𝛥 𝑑 𝑞0 − 𝛥 𝑞 𝑑0 

(2.32) 

(
Δ 𝑑
Δ 𝑞

) =
2

3

1

 𝑑0
2 +  𝑞0

2 (
𝑃𝑍 𝑄𝑍
−𝑄𝑍 𝑃𝑍

) (
Δ 𝑑
𝛥 𝑞

) (2.33) 

𝑃0 + 𝛥𝑃 =
3

2
{( 𝑑0

∗  𝑑0 +  𝑞0
∗  𝑞0)+( 𝑑0

∗ Δ 𝑑 + Δ 𝑑
∗ 𝑑0 +  𝑞0

∗ Δ 𝑞 + Δ 𝑞
∗ 𝑞0 + Δ 𝑑

∗Δ 𝑑

+ Δ 𝑞
∗Δ 𝑞)}  

(2.28) 

𝑄0 + Δ𝑄 =
3

2
{( 𝑑0

∗  𝑞0 −  𝑞0
∗  𝑑0)

+ ( 𝑑0
∗ 𝛥 𝑞 + 𝛥 𝑑

∗ 𝑞0 −  𝑞0
∗ 𝛥 𝑑 − 𝛥 𝑞

∗ 𝑑0 + 𝛥 𝑑
∗𝛥 𝑞 − 𝛥 𝑞

∗𝛥 𝑑)} 
(2.34) 

 𝑑0
∗ Δ 𝑑 + Δ 𝑑

∗ 𝑑0 +  𝑞0
∗ Δ 𝑞 + Δ 𝑞

∗ 𝑞0 = 0 (2.35) 

 𝑑0
∗ Δ 𝑑 + Δ 𝑑

∗ 𝑑0 +  𝑞0
∗ Δ 𝑞 + Δ 𝑞

∗ 𝑞0 = 0 (2.36) 



 

第 2 章 GFL インバータ群を含む系統の縮約手法 

 2.3 三相 ZIP-Load 

33 

 (2.35), (2.36)式より定電力負荷で消費される d-q軸電流目標値は次のように表される。 

 ここで図 2.20 より定電力負荷に消費される電流は制御システム内で算出された値に一次遅れ

がかけられた値であるため，(2.37)式より定電力負荷に流れる d-q 軸電流の定常状態からの偏差

は(2.38)式で表される。 

2.3.3 シミュレーションによる妥当性検証 

 三相 ZIP-Loadの数式モデルの妥当性検証を図 2.21のシミュレーション系統を用いて行う。

Simulink上で回路モデルを組み瞬時値解析を行い得た値(詳細モデル)と数式モデルで得た値とを

比較することで数式モデルの妥当性を検証する。バス Aの電圧を電圧が 0.3秒時に定格(1.0 [p.u.])

から 0.9 [p.u.]にステップ上に低下し，0.3秒後に定格にステップ状に復帰する条件でシミュレー

トした。定インピーダンス負荷のシミュレーション結果を図 2.22，定電力負荷のシミュレーショ

ン結果を図 2.23に示す。各負荷の定常状態時の有効・無効電力値を表 2.5に示す。 

 

表 2.5 各負荷の有効・無効電力値 

 Active power [kW] Reactive power [kVar] 

Constant power load 240 -20 

Constant current load 30 0 

Constant impedance load 30 0 

 

 

図 2.21 シミュレーション系統 

 

(
𝛥 𝑑

∗

𝛥 𝑞
∗) =

−1

 𝑑0
2 +  𝑞0

2 (
 𝑑0
∗  𝑑0 −  𝑞0

∗  𝑞0  𝑑0
∗  𝑞0 +  𝑞0

∗  𝑑0
 𝑑0
∗  𝑞0 +  𝑞0

∗  𝑑0 − 𝑑0
∗  𝑑0 +  𝑞0

∗  𝑞0
) (

Δ 𝑑
𝛥 𝑞

) (2.37) 

(
𝛥 𝑑
𝛥 𝑞

) =
1

αs + 1
(
𝛥 𝑑

∗

𝛥 𝑞
∗) 

=
1

αs + 1

−1

 𝑑0
2 +  𝑞0

2 (
 𝑑0
∗  𝑑0 −  𝑞0

∗  𝑞0  𝑑0
∗  𝑞0 +  𝑞0

∗  𝑑0
 𝑑0
∗  𝑞0 +  𝑞0

∗  𝑑0 − 𝑑0
∗  𝑑0 +  𝑞0

∗  𝑞0
) (

Δ 𝑑
𝛥 𝑞

) 
(2.38) 
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図 2.22 シミュレーション結果(定インピーダンス負荷) 

 

 

図 2.23 シミュレーション結果(定電力負荷) 
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 図 2.22 より定インピーダンス負荷の数式モデルの応答は詳細モデルの応答とほとんど一致し

ていることが見て取れる。しかし，図 2.23 より定電力負荷の数式モデルは直流ゲインの大きさ

が詳細モデルの方より小さく，電圧低下時に定常的な偏差が出ている。これは線形化の際によっ

て d軸電圧・電流の偏差同士の積の情報が失われてしまうことによる影響である。 

2.4 下流の数式モデルと上流のインピーダンスとの合成法 

本節では，SI，需要と上流インピーダンス(電線路，連系用変圧器)との合成法ついて述べる。 

本論文で電線路は RL 直列回路としてモデリングする。RL 直列回路の電圧・電流の関係式は

ファラデーの法則，キルヒホッフの法則より次のように表される。 

上式において，  1 ∶ 上位側電圧，  2 ∶ 下位側電圧， 𝑅𝑙𝑖𝑛𝑒,  𝑙𝑖𝑛𝑒  : 電線路の抵抗とインダクタンス，

𝑓1 ∶ 上位側系統周波数である。 

連系用三相変圧器は図 2.24 の等価回路を基づき数式化を行う。図 2.24 の等価回路において，

電圧・電流の関係式はファラデーの法則，キルヒホッフの法則より次のように表される。 

 

図 2.24 三相変圧器の等価回路 

  𝑑
 𝑡

=
 2,𝑑 −  1,𝑑 − 𝑅𝑙𝑖𝑛𝑒 𝑑

 𝑙𝑖𝑛𝑒
+ 2𝜋𝑓1 𝑞  (2.39) 

  𝑞

 𝑡
=
 2,𝑞 −  1,𝑞 − 𝑅𝑙𝑖𝑛𝑒 𝑞

 𝑙𝑖𝑛𝑒
− 2𝜋𝑓1 𝑑 (2.40) 

𝐼𝑇𝑟1,𝑑 = 𝐼𝑅𝑚,𝑑 + 𝐼𝐿𝑚,𝑑 + 𝐼𝑇𝑟2,𝑑  (2.41) 

𝐼𝑇𝑟1,𝑞 = 𝐼𝑅𝑚,𝑞 + 𝐼𝐿𝑚,𝑞 + 𝐼𝑇𝑟2,𝑞   (2.42) 

𝑉𝑇𝑟1,𝑑 = 𝑅𝑇𝑟1𝐼𝑇𝑟1,𝑑 +  𝑇𝑟1(𝑠𝐼𝑇𝑟1,𝑑 − 2𝜋𝑓1𝐼𝑇𝑟1,𝑞) + 𝑅𝑚𝐼𝑅𝑚,𝑑 (2.43) 

𝑉𝑇𝑟1,𝑞 = 𝑅𝑇𝑟1𝐼𝑇𝑟1,𝑞 +  𝑇𝑟2(𝑠𝐼𝑇𝑟1,𝑞 + 2𝜋𝑓1𝐼𝑇𝑟1,𝑑) + 𝑅𝑚𝐼𝑅𝑚,𝑞 (2.44) 

𝑉𝑇𝑟2,𝑑 = 𝑅𝑇𝑟2𝐼𝑇𝑟2,𝑑 +  2(𝑠𝐼𝑇𝑟2,𝑑 − 2𝜋𝑓1𝐼𝑇𝑟2,𝑞) + 𝑅𝑚𝐼𝑅𝑚,𝑑 (2.45) 

𝑉𝑇𝑟2,𝑞 = 𝑅𝑇𝑟2𝐼𝑇𝑟2,𝑞 +  2(𝑠𝐼𝑇𝑟2,𝑞 + 2𝜋𝑓1𝐼𝑇𝑟2,𝑑) + 𝑅𝑚𝐼𝑅𝑚,𝑞  (2.46) 

𝑅𝑚𝐼𝑅𝑚,𝑑 =  𝑚(𝑠𝐼𝐿𝑚,𝑑 − 2𝜋𝑓1𝐼𝐿𝑚,𝑞) (2.47) 

𝑅𝑚𝐼𝑅𝑚,𝑞 =  𝑚(𝑠𝐼𝐿𝑚,𝑞 + 2𝜋𝑓1𝐼𝐿𝑚,𝑑) (2.48) 
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GFL インバータの数式モデル((2.16)~(2.18)式)は GFL インバータの連系点電圧位相基準で abc-

dq 変換されており，系統インピーダンスの関係式は系統の上位側電圧位相基準で abc-dq 変換さ

れている。系統インピーダンスと GFL インバータの数学モデルに合成するには、GFL インバー

タの数式モデルと、系統インピーダンスの関係式を同じ d-q 基準フレームで表現する必要がある。

そのため、(2.49)式の回転行列を((2.16)~(2.18)式)のΔ𝐼𝑙𝑑,𝑑、Δ𝐼𝑙𝑑,𝑞、Δ𝑉𝑃𝑂𝐶,𝑑、Δ𝑉𝑃𝑂𝐶,𝑞に適用して、

上流側電圧の d-q 基準フレーム上の値に変換する。なお、Δ𝐼𝑙𝑑,𝑑
∗ およびΔ𝐼𝑙𝑑,𝑞

∗ の基準 d-q フレーム

は、後述する方法で上流側電圧の d-q基準フレームに変換される。 

上式で添え字 D,Qは上位側電圧位相基準で abc-dq変換された値であることを示す。 

この SI の数式モデル((2.16)~(2.18)式)と連系用変圧器（(2.41)~(2.48)式）の関係式または電線路

（(2.39)，(2.40)式）の関係式を整理することで，次のように下流側バスの d-q 軸電圧と上流側に

流れる電流は上流側バス d-q軸電圧・周波数・dq軸電流目標値で表現する関係式を得ることがで

きる。 

(2.16), (2.17)式の代わりに(2.16)，(2.18)式を用いると次のような関係式となる。 

上式において𝐼A ∶ 下流側に流れる電流，𝑮𝑉2, 𝑮𝑖𝑙𝑑，𝑮𝑖𝑙𝑑𝑣2 : 各入力に関する伝達関数セットである。 

需要の数式モデルは連系点の d-q 軸電圧値から連系点に流れる d-q 軸電流を導出するものであ

る。よって，需要の数式モデルも SI と同様の処理を行うことで系統の上流インピーダンスとの

合成を行うことができる。 

 

2.5 同バスに連系している複数の数式モデルの集約法 

2.4の手法を用いて各 SI, 需要の連系点から上流に向かってボトムアップ式に数式モデルの合成

を行っていくと，同一のノードに複数の合成モデルが連系する状態になる。そのとき，同一ノー

ドに連系された複数の合成モデルを，一つの伝達関数に集約することを考える。この際，各 SI

のリミッタ特性を考慮した伝達関数の集約手法として，パデ近似[29]と多項式近似を用いる手法

（2.5.1），入力値調整と Routh 近似[30]を用いる手法（2.5.2），インパルス応答エネルギーを考慮し

た集約法（2.5.3），平衡化打ち切り法を用いた手法(2.5.4)の 4つの手法を提案する。 

(
Δ𝑋𝐷
Δ𝑋𝑄

) = (
cosθ′ −sinθ′

sinθ′ cosθ′
) (

Δ𝑋𝑑
Δ𝑋𝑞

) (2.49) 

(

 

Δ𝑉2,𝐷
Δ𝑉2,𝑄
Δ𝐼1,𝐷
Δ𝐼1,𝑄)

 = (
𝑮𝑉2

𝑮𝑖𝑙𝑑
)

(

  
 

Δ𝑉1,𝐷
Δ𝑉1,𝑄
∆𝐹
Δ𝐼𝑙𝑑,𝐷

∗

Δ𝐼𝑙𝑑,𝑄
∗

)

  
 

 (2.50) 

(

 

Δ𝑉2,𝐷
Δ𝑉2,𝑄
Δ𝐼1,𝐷
Δ𝐼1,𝑄)

 = (
𝑮𝑉2

𝑮𝑖𝑙𝑑𝑣2
)

(

 
 
 
 
 

Δ𝑉1,𝐷
Δ𝑉1,𝑄
∆𝐹
⋮

∆𝐹7

Δ𝐼𝑙𝑑,𝐷
∗

Δ𝐼𝑙𝑑,𝑄
∗

)

 
 
 
 
 

 (2.51) 
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2.5.1 パデ近似を用いた集約法 

 本項で述べる手法はモータドライブシステムの集約のために提案されている手法[17]をベース

にしている。本項の手法の詳細を記述する前に，パデ近似とはどのような近似手法であるかを紹

介する。 

 パデ近似は関数を近似する手法の一つであり，一般に次のような定義と定理がある。 

・定義 

パデ近似は有理関数[𝑃𝑚(𝑥)] / [𝑄𝑛(𝑥)]である。ここで，𝑃𝑚(𝑥)と𝑄𝑛(𝑥)は，それぞれ x の次数𝑚

と𝑛の多項式であり，[𝑚, 𝑛] で示される。 有理関数[𝑚, 𝑛]は，[𝑚, 𝑛]のべき級数展開が𝑓(𝑥)の最大

級数展開と同一である場合に限り，関数𝑓(𝑥)(次数𝑥𝑚+𝑛の項を含む)のパデ近似であると言われる。 

近似する関数をべき級数を(2.52)式とするとパデ近似は(2.53)式となる。 

(2.53)式のべき級数展開は，𝑥𝑚+𝑛の項まで(2.54)式と一致するため，次の線形連立方程式が導出

される。(𝑥 = 0におけるパデ近似) 

上式は(2.53)式の係数を導出するために使用される。ここで𝑏𝑛または𝑏0のいずれかが単一であ

ると見なされることに注意する必要がある。 

 

・定理 1 

の時，|𝑠| < 𝑅の有理型であり，この円では単純な極𝑠 =  𝑟を 1 つだけ持つ。そして，(2.56)式が

成り立つ場合は(2.57)式が成り立つ。 

 

定理 2 (一般化) 

(2.55)式で与えられる𝑓(𝑠)を𝑠 < 𝑅の有理型とし，極𝑟1，𝑟2，... 𝑟𝑝を持つとする。このとき，各

極が(2.58)式のような関係の場合，級数展開は(2.59)式となる。 

最後に，パデ近似の分母[ , 𝑝]は(2.60)式となる。 

𝑓(𝑥) = 𝑐0 + 𝑐1𝑥 + 𝑐2𝑥
2⋯1 (2.52) 

𝑃𝑚(𝑥)

𝑄𝑛(𝑥)
=
𝑎0 + 𝑎1𝑥 + 𝑎2𝑥

2 + 𝑎3𝑥
3 +⋯+ 𝑎𝑚𝑥

𝑚

𝑏0 + 𝑏1𝑥 + 𝑏2𝑥
2 + 𝑏3𝑥

3 +⋯+ 𝑏𝑛𝑥
𝑛

 (2.53) 

𝑎0 = 𝑏0𝑐0 

𝑎1 = 𝑏0𝑐1 + 𝑏1𝑐0 

⋯ 

𝑎𝑚 = 𝑏0𝑐𝑚 + 𝑏1𝑐𝑚−1 +⋯+ 𝑏𝑚𝑐0 

0 = 𝑏0𝑐𝑚+𝑛 + 𝑏1𝑐𝑚+𝑛−1 +⋯+ 𝑏𝑛𝑐𝑚 

(2.54) 

𝑓(𝑠) = 𝑐0 + 𝑐1𝑠 + 𝑐2𝑠
2 +⋯ ,     ただし𝑐𝑖が実数かつ𝑐0 ≠ 0 (2.55) 

|s | < 𝜎𝑅 < 𝑅 (2.56) 

𝑐𝑣
𝑐𝑣+1 

= 𝑟 + 0(𝜎𝑣+1) (2.57) 

0 < |𝑟1| ≤ |𝑟2| ≤ |𝑟3|⋯ ≤ |𝑟𝑝| < 𝜎𝑅 < 𝑅 (2.58) 

ψ(𝑠) = (1 − 𝑟1
−1𝑠)(1 − 𝑟2

−1𝑠)⋯ (1 − 𝑟𝑝
−1𝑠) 

= 1 + 𝑎1𝑠 + 𝑎2𝑠
2 +⋯+ 𝑎𝑝𝑠

𝑝 
(2.59) 

𝐾𝑣(𝑠) = 1 + 𝛼1
(𝑣)
𝑠 + 𝛼2

(𝑣)
𝑠2 +⋯+ 𝛼𝑝

(𝑣)𝑠𝑝 (2.60) 



 

 

スマートインバータ群を含む放射状系統の縮約手法 川島伸明 

38 

また，上式において 

(2.60)式において𝑝 = 1の時，定理 2は定理 1になる。 

以上の性質を用いることで次のように伝達関数の低次元化を行う。次の高次システムの伝達関

数を考える。 

𝐺(𝑠)は𝑠 =  0についてのべき級数に展開すると次のように表される。 

ここで 

である。また上式において， 𝑘 = 0,∨ 𝑘 > 𝑛 − 1である。 

𝑠 =  −𝑠1で極を保持する k 次の縮小モデル𝑅(𝑠)が必要であると仮定すると，各係数は(2.54)式

より(2.67)式で表される。 

𝑅(𝑠)と𝐺(𝑠)の分子の次数は，分母より 1 つ小さいと仮定すると，𝑅(𝑠)が𝐺(𝑠)のパデ近似値と

なるためには，次の(2.68)式が成り立つ。 

ただし，𝑅(𝑠)は𝑠 = −𝑠1に極を持つことになっているため，2 点以上の点についてのパデ近似の

概念を用いて，(2.68)式の最後の関係式は次の式に置き換えられる。 

したがって，これらの方程式により方程式(2.67)の係数𝑏𝑖，𝑎𝑖（  =  0⋯  𝑘 − 1）について解く

ことができる。 

以上で説明した手法を用いてリミッタ特性を多項式で近似した数式モデルに対して，次の要領

で集約する。また，その集約法の概要図を図 2.25に示す。 

(1) それぞれの伝達関数をパデ近似を用いて多項式に変換する。 

(2)  手順(1)で導出した各 SIの多項式モデルを足し合わせることで集約多項式を導出する。 

(3)  パデ近似を用いて集約多項式を所望の次数の伝達関数形式に再変換する。 

𝛼𝑖
(𝑣)

= 𝛼𝑖 + 0(𝜎𝑣) (2.61) 

𝐾𝑣(𝑠) = 𝜓(𝑠) + 0(𝜎𝑣) (2.62) 

𝐺(𝑠) =
 0 +  1𝑠 +  2𝑠

2 +⋯+  𝑛−1𝑠
𝑛−1 

(𝑠 + 𝑠1)(𝑠 + 𝑠2) … (𝑠 + 𝑠𝑛)
 

=
 0 +  1𝑠 +  2𝑠

2 +⋯+  𝑛−1𝑠
𝑛−1 

𝑒0 + 𝑒1𝑠 + 𝑒2𝑠
2 +⋯+ 𝑒𝑛𝑠

𝑛
 

(2.63) 

𝐺(𝑠) = 𝑐0 + 𝑐1𝑠 + 𝑐2𝑠
2 +⋯ (2.64) 

𝑐0 =
 0
𝑒0

 (2.65) 

𝑐𝑘 =
1

𝑒0
( 𝑘 −∑𝑒𝑗𝑐𝑘−𝑗

𝑘

𝑗=1

) , ∀𝑘 > 0 (2.66) 

𝑅(𝑠) =
 0 +  1𝑠 +  2𝑠

𝑠 +⋯+  𝑛−1𝑠
𝑛−1 

𝑒0 + 𝑒1𝑠 + 𝑒2𝑠
2 +⋯+ 𝑒𝑛𝑠

𝑛
 (2.67) 

𝑎0 = 𝑏0𝑐0 

𝑎1 = 𝑏0𝑐1 + 𝑏1𝑐0 

⋯ 

𝑎𝑚 = 𝑏0𝑐2𝑘−2 + 𝑏1𝑐2𝑘−1 +⋯+ 𝑐𝑘−1 

0 = 𝑏0𝑐2𝑘−1 + 𝑏1𝑐2𝑘−2 +⋯+ 𝑐𝑘 

(2.68) 

0 = 𝑏0 − 𝑏1𝑠1 + 𝑏2𝑠
2 −⋯+ (−1)𝑘𝑠1

𝑘  (2.69) 
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 本手法ではリミッタの特性を多項式で近似しているため，その精度が保証されている範囲を超

過した∆𝑓が入力された場合には精度が大きく悪化する可能性がある。そこで提案手法では，本

手法で作成したモデルを用いた時系列解析を実施する場合には，観測された∆𝑓が保証されてい

る範囲𝑓𝑙𝑜𝑤〜𝑓𝑢𝑝を超過する場合には，上下限値にクランプして用いることとする。 

 

図 2.25 パデ近似を用いた集約法の概要 

 

2.5.2 Routh近似を用いた集約法 

 前項の低次元化のために用いたパデ近似は近似の極が元の伝達関数の分子と分母の両方に依存
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するため，安定(不安定)なシステムの近似が不安定(安定)になる可能性がある。よって，近似前

後でシステムの安定性が不変である近似手法である Routh 近似を用いた伝達関数の集約法を本節

では述べる。本項で扱う集約法の詳細を記述する前に，前項と同様に Routh 近似とはどのような

近似手法であるかを紹介する。 

Routh近似は低次元化対象の伝達関数の Routhの安定判別法で用いる「Routh配列」を使用して

近似を行うため，元の伝達関数が安定している場合，すべての近似は安定する。そして近似値は

インパルス応答エネルギーの点において，元の伝達関数に単調に収束する。 

次の伝達関数の近似を考える。 

まず，第一段階として(2.70)式に対して Alpha-Beta 展開を行う。漸近的に安定している伝達関数

は次の標準形式に展開できる。 

上式において，𝛽𝑖(  = 1, 2,⋯ , 𝑛)は定数であり，  =  2,⋯ , 𝑛は(2.72)式の連続した分数展開によって

定義される。 

𝐹1(𝑠)の場合，定義(2.72)が少し変更され，連続分数展開の最初の項は，𝛼1𝑠ではなく 1 + 𝛼1𝑠とな

る。正準形(2.71)は𝑮(𝑠)の Alpha-Beta 展開と呼ばれ，Routh 近似の理論において基本的な役割を果

たす。 

 Alpha-Beta展開に現れる n個の係数𝛼𝑖は，表 2.6に示すように，安定性分析で使用される Routh

テーブルを構築するアルゴリズムを使用して計算できる。テーブルの最初の 2行は，𝐺(𝑠)の分母

の係数(𝑎𝑗
0 = 𝑎𝑗−1

1 = 0，ただし𝑗 > 𝑛) から形成される。残りの項は，「相互乗算ルール」によって

形成される。 

𝑛 −  が奇数の場合，(2.73)式の最後の方程式は次のように置き換えられる。 

(2.74)式の𝛼𝑖は次式で与えられる。 

上式の近似で使用される発展の正準形のために Routh 配列を使用するため，この近似を"Routh 近

似"と呼ぶことを示唆している。 

𝐺(𝑠) =
𝑏1𝑠

𝑛−1 +⋯+ 𝑏𝑛
𝑎0𝑠

𝑛 + 𝑎1𝑠
𝑛−1 +⋯+ 𝑎𝑛

 (2.70) 

𝐺(𝑠) = 𝛽1𝐹1(𝑠) + 𝛽2𝐹1(𝑠)𝐹2(𝑠) + ⋯+ 𝛽𝑛𝐹1(𝑠)𝐹2(𝑠) …𝐹𝑛(𝑠) =∑𝛽𝑖∏𝐹𝑗(𝑠)

𝑙

𝑗=1

𝑛

𝑙=1

 (2.71) 

𝐹𝑖(𝑠) =
1

𝛼𝑖𝑠 +
1

𝛼𝑖+1𝑠 +
1

𝛼𝑖+2𝑠                  
⋱

       𝛼𝑛−1𝑠 +
1
𝛼𝑛𝑠

 

 

(2.72) 

𝑎0
𝑖+1 = 𝑎2

𝑖−1 − 𝛼𝑖𝑎2
𝑖  

𝑎2
𝑖+1 = 𝑎4

𝑖−1 − 𝛼𝑖𝑎4
𝑖  

⋮ 

𝑎𝑛−𝑖−2
𝑖+1 = 𝑎𝑛−𝑖

𝑖−1 − 𝛼𝑖𝑎𝑛−𝑖
𝑖 ,      = 1, … , 𝑛 − 1 

(2.73) 

𝑎𝑛−𝑖−1
𝑖+1 = 𝑎𝑛−𝑖+1

𝑖−1  (2.74) 

𝛼𝑖 =
a0
𝑖−1

a0
𝑖
,     = 1, 2,⋯ , 𝑛 (2.75) 
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標準形式で表示される係数𝛽𝑖は，に示す表 2.7 のアルゴリズムを使用して取得できる。𝛽テー

ブルの最初の 2 行は，𝐺(𝑠)の分子の係数から導出できる。残りの項は，表 2.6 と𝛽テーブルの前

の行に示すように計算された Routh配列の部分から計算される。 

 

表 2.6  Alpha配列 

 𝑎0
0 = 𝑎0 𝑎2

0 = 𝑎2 𝑎4
0 = 𝑎4 𝑎6

0 = 𝑎6 ⋯ 

 𝑎0
1 = 𝑎1 𝑎2

1 = 𝑎3 𝑎4
1 = 𝑎5 ⋯  

𝛼1 = 𝑎0
0/𝑎0

1 𝑎0
2 = 𝑎2

0 − 𝛼1𝑎2
1 𝑎2

2 = 𝑎4
0 − 𝛼1𝑎4

1 𝑎2
2 = 𝑎4

0 − 𝛼1𝑎4
1 ⋯  

𝛼2 = 𝑎0
1/𝑎0

2 𝑎0
3 = 𝑎2

1 − 𝛼2𝑎2
2 𝑎2

3 = 𝑎4
1 − 𝛼2𝑎4

2 ⋯   

𝛼3 = 𝑎0
2/𝑎0

3 𝑎0
4 = 𝑎2

2 − 𝛼3𝑎2
3 𝑎2

4 = 𝑎4
2 − 𝛼3𝑎4

1 ⋯   

𝛼4 = 𝑎0
3/𝑎0

4 𝑎0
5 = 𝑎2

3 − 𝛼4𝑎2
4 ⋯    

𝛼5 = 𝑎0
4/𝑎0

5 𝑎0
6 = 𝑎2

4 − 𝛼5𝑎2
5 ⋯    

𝛼6 = 𝑎0
5/𝑎0

6 ⋯     

⋯      

 

表 2.7 Beta配列 

 𝑏0
1 = 𝑏1 𝑏2

1 = 𝑏3 𝑏4
1 = 𝑏5 ⋯ 

 𝑏0
2 = 𝑏2 𝑏2

2 = 𝑏3 𝑏4
2 = 𝑏6 ⋯ 

𝛽1 = 𝑏0
1/𝑎0

1 𝑏0
3 = 𝑏2

1 − 𝛽2𝑎2
2 𝑏2

4 = 𝑏4
2 − 𝛽2𝑎4

2 ⋯  

𝛽2 = 𝑏0
2/𝑎0

2 𝑏0
4 = 𝑏2

2 − 𝛽3𝑎2
3 𝑏2

4 = 𝑏4
2 − 𝛽2𝑎4

2 ⋯  

𝛽3 = 𝑏0
3/𝑎0

3 𝑏0
5 = 𝑏2

3 − 𝛽4𝑎2
4 ⋯   

𝛽4 = 𝑏0
4/𝑎0

4 𝑎0
6 = 𝑎2

4 − 𝛼5𝑎2
5 ⋯   

𝛽5 = 𝑏0
5/𝑎0

5 ⋯    

𝛽6 = 𝑏0
6/𝑎0

6 ⋯    

⋯     

 

伝達関数𝑮(𝑠)の k 番目の Routh 収束𝑅𝑘(𝑠)は，Alpha-Beta 展開((2.71)式)を切り捨て，結果を𝑠の

有理関数として整理することによって得られる。切り捨てにより，𝛼𝑘+1, ⋯ , 𝛼𝑛, 𝛽𝑘+1, ⋯ , 𝛽𝑛を含

む Alpha-Beta 展開でこれらの項が削除されるため，最初の k 個の𝛼および𝛽係数のみに依存する。 

 = 2,⋯ , 𝑘の場合の次の連続分数展開で定義された k 個の関数の集合 𝐺𝑖,𝑘((2.78)式)を考える。 

 = 1の場合，上記の定義は少し変更され，連続分数展開の最初の項は，𝛼1𝑠ではなく1 + 𝛼1𝑠

となる。(2.72)式と比較すると，𝐺𝑖,𝑘は𝐹𝑖の連続分数展開で最後の n-k の項を切り捨てた結果であ

ることを示している。これらの新たな関数𝐺𝑖,𝑘を使用すると，k 番目の Routh 収束は次のように

なる。 

𝛽𝑖 =
𝑏0
𝑖

𝑎0
𝑖
 ,        = 1, 2,⋯ , 𝑛 (2.76) 

𝑏𝑗−2
𝑖+2 = 𝑏𝑗

𝑖 − 𝛽𝑖𝑎𝑗
𝑖         

𝑗 = {
2, 4,⋯𝑛 −       
2, 4,⋯𝑛 −       

 = 1, 2,⋯𝑛 − 2
 (2.77) 

𝑮𝑖,𝑘(𝑠) =
1

𝛼𝑖𝑠 +
1

𝛼𝑖+1𝑠 +
1

𝛼𝑖+2𝑠                  
⋱

       𝛼𝑘−1𝑠 +
1
𝛼𝑘𝑠

 

 

(2.78) 
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𝐴𝑘(𝑠)と𝐵𝑘(𝑠)がそれぞれ，k 番目の Routh 収束の分母と分子を表すとすると，次のように計算

される。 

(2.80)式を一般化すると次のように表される。 

上式において，𝐴−1(𝑠) = 0, 𝐵−1(𝑠) = 0, 𝐴0(𝑠) = 1, 𝐵0(𝑠) = 0  である。 

ただし，ここで得られる近似伝達関数は元のシステムの高周波動作を保持する傾向がある。そ

のため，Routh近似では(2.83)式のような変換で𝐺(𝑠)に関する𝐺̂(𝑠)という伝達関数を利用する。 

この操作を伝達関数𝐺(𝑠)の「逆数化(reciprocate)」と呼ぶ[30]。これは単に多項式の係数の順序を

逆にする操作にすぎない。(2.83)式から明らかなように，逆変換の 2 回目の適用により，逆変換

された伝達関数が元の伝達関数に戻ることがわかる。逆変換の第一の性質は，元の伝達関数の非

ゼロ極(または固有値)とゼロを反転させることである。例えば，𝑠𝑖が𝐺(𝑠)の極(ゼロ)であれば，

1/s𝑖は𝐺̂(𝑠)の極(ゼロ)である。 

 したがって，これらより伝達関数𝐺(𝑠)の k次の Routh近似は𝐺(𝑠)の「逆数化された」伝達関数

𝐺̂(𝑠)の k次の Routh収束となる。k次の Routh近似𝐺𝑘(𝑠)を次のように表す。 

 ここで𝑅𝑘̂は𝐺̂(𝑠)の k次の Routh収束である。 

Routh 近似は最初のステップは(2.83)式に示すように逆変換を適用して𝐺̂(𝑠)を得ることである。

次のステップは(2.81), (2.82)式に従って𝐺̂(𝑠)の Alpha-Beta 展開を計算することである。三番目の

ステップは定義(2.79)式に従って，𝐺̂(𝑠)の最初の k個の𝛼および𝛽係数から𝑅𝑘̂(𝑠)の k次の Routh収

束を導出する。 

上式において， ̂は𝐺̂(𝑠)から計算されるものであり，𝐺(𝑠)から計算されるものとは異なること

を示している。 

最初の k 個の𝛼および𝛽係数の後の Alpha-Beta 展開を切り捨て，項を合計し，有利関数として

整理することで k次の Routh収束式のような形式となる。 

𝐺(𝑠) = 𝛽1𝐺1,𝑘(𝑠) + 𝛽2𝐺1,𝑘(𝑠)𝐺2,𝑘(𝑠) + ⋯+ 𝛽𝑘𝐺1,𝑘(𝑠)𝐺2,𝑘(𝑠) …𝐺𝑘,𝑘(𝑠)

=∑𝛽𝑖∏𝐺𝑖,𝑘(𝑠)

𝑙

𝑗=1

𝑘

𝑙=1

 
(2.79) 

𝐴1(𝑠) = 𝛼1𝑠 + 1 

𝐵1(𝑠) = 𝛼1𝛼2𝑠
2 + 𝛼2𝑠 + 1 

𝐵2(𝑠) = 𝛼2𝛽1𝑠 + 𝛽2 

𝐴3(𝑠) = 𝛼1𝛼2𝛼3𝑠
3 + 𝛼2𝛼3𝑠

2 + (𝛼1 + 𝛼3)𝑠 + 1 

𝐵3(𝑠) = 𝛼2𝛼3𝛽1𝑠
2 + 𝛼3𝛽2𝑠 + (𝛽1 + 𝛽3) 
⋮ 

(2.80) 

𝐴𝑘(𝑠) = 𝛼𝑘𝑠 𝐴𝑘−1(𝑠) + 𝐴𝑘−2(𝑠) (2.81) 

𝐵𝑘(𝑠) = 𝛼𝑘𝑠 𝐵𝑘−1(𝑠) + 𝐵𝑘−2(𝑠) + 𝐵𝑘 ,      𝑘 = 1,2,⋯ (2.82) 

𝐺̂(𝑠) =
1

𝑠
𝐺 (

1

𝑠
) =

𝑏𝑛𝑠
𝑛−1 +⋯+ 𝑏0

𝑎𝑛𝑠
𝑛 + 𝑎𝑛−1𝑠

𝑛−1 +⋯+ 𝑎0
 (2.83) 

𝐺𝑘(𝑠) =
1

𝑠
𝑅𝑘̂ (

1

𝑠
) (2.84) 

𝑅𝑘̂(𝑠) = 𝒇(𝑠; 𝛼1̂, ⋯ , 𝛼̂𝑘,  𝛽1̂, ⋯ ,  𝛽𝑘̂) (2.85) 

𝑅𝑘̂(𝑠) =
 𝑘𝑠

𝑘−1 +⋯+  2𝑠 +  1
𝑐𝑘𝑠

𝑘 +⋯+ 𝑐1𝑠 + 𝑐0
 (2.86) 
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(2.86)式は(2.81), (2.82)式を用いることで導出ができる。 

 最後に(2.86)式に逆変換を適用することで，𝐺𝑘(𝑠)を得る。 

以上で説明した手法を用いて，複数の伝達関数の集約を行う。本手法では負荷電流指令値を調

整するとともに，Routh 近似を用いることにより，集約前後で伝達関数の安定性と直流ゲインを

一致させることを目的としている。この手法は以下の手順で伝達関数の集約を行う。 

（1） それぞれの伝達関数(図 2.26の𝐺𝐼∗,1，𝐺𝐼∗,2)の直流ゲインが 1になるよう，当該伝達関数部

分を逓倍する。なお，全体の特性が変わることのないよう，入力信号(負荷電流指令値)をこの倍

率で除して(図 2.26の𝛼)与えることとする。 

（2）  それぞれの電流指令値を足し合わせ，新たな負荷電流指令値を作成する。 

（3）  (2.88)式のように部分分数分解の逆の手順を踏み，集約伝達関数を導する。 

ただし，𝑿j
 (𝑠) = 𝑋0,j + 𝑋1,j𝑠 +・・・+ 𝑋 ,j𝑠

  

（4）  Routh近似を用いて集約伝達関数を所望の次数まで次数下げを行う。 

（5）  集約伝達関数を集約台数(図 2.26の場合は 2)で除し，直流ゲインを 1とする。 

この手法はそれぞれの負荷電流指令値を足し合わせるため，集約前後で直流ゲインが一致する。

また，集約を行うときに集約対象の伝達関数の極がそのまま集約伝達関数に保存されるため，安

定(不安定)な伝達関数セットを不安定(安定)にすることはない。前述の通り，Routh 近似は Routh

の安定判別の定理を用いて近似を行う手法であり，近似を行う伝達関数の安定性を保存する特徴

があるため，近似前後で安定性に変化はない。なお，リミッタを考慮する必要がない場合は手順

（3）,（4）の処理のみを行う。 

 

𝐺𝑘(𝑠) =
 1𝑠

𝑘−1 +⋯+  𝑘
𝑐0𝑠

𝑘 + 𝑐1𝑠
𝑘−1 +⋯+ 𝑐𝑘

 (2.87) 

   𝐺1(𝑠) =
𝑨1
k(𝑠)

𝑩1
 (𝑠)

 

𝐺2(𝑠) =
𝑨2
 (𝑠)

𝑩2
m(𝑠)

 

𝐺Agg(𝑠) =
𝑨1
k(𝑠)𝑩2

m(𝑠) + 𝑨2
 (𝑠)𝑩1

 (𝑠)

𝑩1
 (𝑠)𝑩2

m(𝑠)
 

(2.88) 
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(a) Routh近似を用いた集約過程 

 

 

(b) 各伝達関数の負荷電流指令値 

図 2.26 Routh近似を用いた集約法の概要 
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2.5.3 インパルス応答エネルギーを考慮した集約法 

 前項で記述した Routh 近似は伝達関数の分母の情報のみで近似伝達関数の分母を算出する。よ

って，前項の集約法を用いた場合，手順を用いた集約法を（3）の処理で伝達関数の集約を行う

ため，直流ゲインの小さな伝達関数の極の情報が最終的な集約伝達関数の極の算出に大きく影響

してしまう恐れがある。そこで本項で説明する集約法では，前項の Routh 近似を用いた集約法を

ベースに，直流ゲインの大きさも考慮し，最終的な集約伝達関数を導出する。 

 本項で扱う集約法は伝達関数のインパルス応答エネルギーに基づき，集約対象の伝達関数の極

の情報をそれぞれどの程度最終的な集約伝達関数に含めるかを決める。ある関数𝑔(𝑡)を伝達関数

𝐺(𝑠)のインパルス応答エネルギー(つまり逆ラプラス変換)とすると，インパルス応答エネルギー

は次式で定義される値である。 

ここで𝐺(𝑠)は安定したシステムの伝達関数であると仮定する。インパルス応答エネルギーの平

方根‖ℎ(𝑡)‖はノルム[31][40]であり，Routh配列の𝛼𝑖 , 𝛽𝑖で(2.89)式を表現すると式のようになる。 

 このインパルス応答エネルギーを用いて，以下の手順で集約伝達関数を導出する。 

（1）  それぞれの伝達関数に FW 垂下特性から算出される周波数偏差に対する負荷電流指令値

のゲイン(図 2.26の𝑘I∗)を乗じて，インパルス応答エネルギーを算出する。 

（2） 手順(1)で算出した値から全伝達関数のインパルス応答のエネルギーの合計から各伝達関

数が占める割合を算出する。 

（3） 手順(2)で算出した割合を所望の集約伝達関数の次数に乗ずることで，集約伝達関数の次

数の中で各伝達関数が請け負う次数を導出する。 

（4） 手順(3)で算出した次数が分母の最大次数を超えている場合，事前に決定した所望の集約

伝達関数の次数を 1つ下げ，手順(3)に戻る。 

（5）  それぞれの伝達関数(図 2.26 の𝐺I∗,1，𝐺I∗,2)の直流ゲインが 1 になるよう，当該伝達関数

部分を逓倍する。なお，全体の特性が変わることのないよう，入力信号(負荷電流指令値)をこの

倍率で除して(図 2.26の𝛼)与えることとする。 

（6） それぞれの電流指令値を足し合わせ，新たな負荷電流指令値を作成する。 

（7） それぞれの伝達関数を手順(3)で算出した次数まで Routh近似を用いて次数下げを行う。 

（8） (2.88)式の手順で次数下げを行った伝達関数のセットから集約伝達関数を導出する。 

（9） 集約伝達関数を集約台数(図 2.26の場合は 2)で除し，直流ゲインを 1とする。 

この手法はそれぞれの伝達関数の出力の合計に対して影響の大きい伝達関数の情報をより多く

集約伝達関数に含めることができるメリットがある。一般的に，事前に決定した所望の集約伝達

関数の次数が高すぎると，出力の合計に対して影響の小さい伝達関数の極の値が集約伝達関数に

極選定に影響を及ぼしてしまう恐れがある。一方，本手法では手順(4)の処理を行うことでそれ

を防止している。また，集約のベースは 2.5.2 の手法と変わらないため，集約前後で安定性に変

化はない。なお，リミッタを考慮する必要がない場合は，手順(5), (6), (9)の処理は行わない。 

‖ℎ(𝑡)‖2 = ∫ ℎ2(𝑡)
∞

0

 𝑡 (2.89) 

‖ℎ(𝑡)‖2 =∑
𝛽𝑖
2

2𝛼𝑖

𝑛

𝑖=1

 (2.90) 
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2.5.4 平衡化打ち切り法を用いた集約法 

前項のインパルス応答エネルギーを考慮した集約法の中で，各伝達関数を Routh 近似を用いて

次数下げを行っていた。本項で説明する集約法では，各伝達関数の次数下げを平衡化打ち切り法

を用いて行う。平衡化打ち切り手法は制御システムの低次元化によく使用されている手法であり，

近似誤差を算出することができるという特徴がある[32]。また，システムの安定性(不安定性)を近

似前後で維持することができる[33]。 

平衡化打ち切り法は入力と出力の関係の中で影響の程度を表すハンケル特異値を用いて，除外

する状態変数を決める手法である。以下に平衡化打ち切り法の手順を示す。 

(2.91)式のような漸近的に安定な線形系を次数削減対象システムとする。 

(2.91)式の線形システムの伝達関数は(2.92)式で記述される。 

平衡化打ち切り法は 2 ステップで縮約モデルを導出する。第一のステップで入力-出力の挙動

への寄与度に応じて状態を並べたいわゆる平衡実現を得る。次に，この平衡実現に基づいて，最

も影響の程度が小さい状態を除外することによって縮約モデルを導出する。 

 システム(2.91)式の平衡実現を得るためには，入出力挙動を定量化する必要がある。そのため

に，可制御グラミアン𝑷と可観測グラミアン𝑄を用いる。この系における可制御グラミアン𝑷と

可観測グラミアン𝑸は次式で表される。 

(2.93), (2.94)式より可制御グラミアン𝑷と可観測グラミアン𝑸は，システムが漸近的に安定の時

のみ有限であることがわかる。𝑷,𝑸は𝑡𝑓 = +∞のときリアプノフ方程式を満たす[34]。 

𝑷,𝑸の正定性は(2.91)式の系の可制御性と可観測性と等価である。そして，𝑷,𝑸は状態𝒙0に関

連する入出力エネルギーの特性を示している。𝒙を正定値行列𝑻で𝒙 = 𝑻𝒙のように座標変換する

と係数行列は次のように表現される。 

また，新たな可制御グラミアン𝑷と可観測グラミアン𝑸は次のように与えられる。 

また，𝑷と𝑸の積は(2.100)式である。 

{
𝒙̇(𝒕) = 𝑨 𝒙(𝒕) + 𝑩 𝒖(𝒕);       𝒙(0) = 𝒙0

𝒚(𝒕) = 𝑪 𝒙(𝒕) + 𝑫 𝒖(𝒕)
 (2.91) 

𝑯(𝑠) = 𝑪(𝑠𝑰 − 𝑨)−1𝑩 + 𝑫 (2.92) 

𝑷(0, 𝑡𝑓) ≔ ∫ 𝑒𝜏𝑨𝑩𝑩𝑡𝑒𝜏𝑨
𝑡
  𝜏

𝑡𝑓

0

 (2.93) 

𝑸(0, 𝑡𝑓) ≔ ∫ 𝑒𝜏𝑨
𝑡
𝑪𝑡𝑪𝑒𝜏𝑨  𝜏

𝑡𝑓

0

 (2.94) 

𝑨𝑷 + 𝑷𝑨𝑇 + 𝑩𝑩𝑡 = 0 (2.95) 

𝑨𝑇𝑸+ 𝑸𝑨 + 𝑪𝑡𝑪 = 0 (2.96) 

𝑨 = 𝑻𝑨𝑻−1 

𝑩 = 𝑻𝑩 

𝑪 = 𝑪𝑻−1 

𝑫 = 𝑫 

(2.97) 

𝑷 = 𝑻𝑷𝑻𝑡 (2.98) 

𝑸 = 𝑻−1𝑸𝑻−1 (2.99) 
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(2.100)式より可制御グラミアンと可観測グラミアンの積は座標変換に依存していないことがわ

かる。これらの固有値はハンケル特異値(の 2乗)に等しい。 

ここで𝜆𝑖(𝑿)は𝜆1 ≥ 𝜆2 ≥ ⋯ ≥ 𝜆𝑖 > 0と並べられた行列𝑿の i番目の固有値である。 

 観測可能性グラミアン𝑸は，状態に関連する出力エネルギーを特徴づけるものであり，各状態

要素の出力に関する重要性の尺度を表す。したがって，高出力エネルギーを生成する状態は，低

出力エネルギーを生成する状態よりも重要であるとみなすことができる。 一方，制御可能性グ

ラミアン𝑃は，入力𝑢に対する状態の重要性を測るものであり，入力エネルギーの少ない状態が

入力エネルギーの多い状態よりも重要であることを意味する。これらより，可制御グラミアン𝑷

と可観測グラミアン𝑸の組み合わせは，入力-出力の観点から状態成分の重要性の特徴を与える。

しかし，任意の座標系では，到達に必要なエネルギーが少ない状態𝑥1̅̅̅が，出力エネルギーが少な

い場合がある。一方，到達に必要なエネルギーは多いが，出力エネルギーが大きい別の状態𝑥2̅̅ ̅が

存在する場合がある。このような場合，𝑥1̅̅̅と𝑥2̅̅ ̅のどちらが，入出力に与える影響の観点から重要

な状態であるかを決定することは容易ではない。この決定を容易にするために平衡実現が導入さ

れる。すなわち，可制御グラミアン𝑷と可観測グラミアン𝑸が等しく対角にあるような，状態空

間実現があり，その対角要素はハンケル特異値によって与えられる[35]。 

ここでハンケル特異値は𝜎1 ≥ 𝜎2 ≥ ⋯ ≥ 𝜎𝑛 > 0となる。 

平衡実現は制御が容易なものと観測が容易なものが平衡化している。そして，ハンケル特異値

は入出力への影響が大きい順序で並んでいる。例えば状態𝑥1̅̅̅は到達に必要なエネルギーが最も小

さく，出力エネルギーが最も大きい。 一方，𝑥𝑛̅̅ ̅は制御困難であり，出力への寄与は最も小さい。 

平衡化実現のための座標変換𝑻は，可制御グラミアンと可観測グラミアンに基づいて求めるこ

とができる。そのために，可制御グラミアン𝑷のコレスキー因子𝑷𝑈を用いるとともに𝑷𝑈
𝑡 𝑸𝑷𝑈の

固有値分解を行う。 

ここで𝑲𝑺𝑲𝑡は正定値対称行列であり，固有値ベクトル𝑲は正則である。さらに，固有値は実数

であり，整列させると式のようにハンケル特異値𝚺の二乗値と等しい。そして，平衡化実現のた

めの座標変換𝑻およびその逆行列は次式で表される。 

 次に平衡実現を用いて低次元モデルを導出する手順を述べる。前述の通り，平衡実現は各状態

の入出力動作に関する寄与度に応じて順序を付けられる。従って k次元の低次元モデルは平衡実

現の状態𝒙を𝒙1 = (𝑥1̅̅̅, … , 𝑥𝑘̅̅ ̅) ∈ ℝ𝑘と𝒙2 = (𝑥𝑘+1̅̅ ̅̅ ̅̅ , … , 𝑥𝑛̅̅ ̅) ∈ ℝ𝑛−𝑘として分割することによって導出

することができる。このときシステム行列を次のように分割して 

𝑷 = 𝑻𝑷𝑸𝑻−1 (2.100) 

𝜎𝑖 = √𝜆𝑖(𝑷𝑸),  = 1,… , 𝑛, (2.101) 

𝑷̅ = 𝑸̅ = 𝚺 = diag(𝜎1, 𝜎2, … 𝜎𝑛) (2.102) 

𝑷 = 𝑷𝑼𝑷𝑼
𝑇 (2.103) 

𝑷𝑈
𝑡 𝑸𝑷𝑈 = 𝑲𝑺𝑲𝑡 (2.104) 

𝑻 = 𝚺1/2𝑲𝑡𝑼−1 (2.105) 

𝑻−1 = 𝑼𝑲𝚺−1/2 (2.106) 
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𝒙2 = 𝟎とすることで次の低次元モデルを導出できる。 

なお，𝒙は𝒙1を用いた近似である。 

(2.108)式のシステムはそれ自体が平衡実現であり，可制御グラミアン𝑃と可観測グラミアン𝑄

は𝚺1で与えられる。また，𝚺1と𝚺2が共通の対角要素を持たない場合，すなわち𝜎𝑘 > 𝜎𝑘+1である

場合その低次元モデルは漸近安定である[36]。 

(2.108)式の低次元モデルはシステムの安定性を保存しており，その出力は原モデルの出力の近

似である。近似精度は誤差限界を用いることで評価することができる。誤差境界は除外されたハ

ンケル特異値を用いて次のように記述される。 

ここで𝑮(𝑠)と𝑮̂(𝑠)はそれぞれ原モデルと低次元モデルの伝達関数である。 

(2.109)式の誤差限界はハンケル特異値が大きい状態ほど入出力の挙動において重要であるとい

う考えに基づいている。すなわち，𝚺2のハンケル特異値が小さいとき，誤差限界の小さい精度

の良い低次元モデルが導出できる。(2.91)式のシステムのハンケル特異値は事前に計算すること

ができるので，近似誤差を見て低次元モデルの次数の選択をすることができる。 

 平衡化打ち切り法は系において支配的な影響を持つ状態のみ切り出すことができるが，直流ゲ

インが一致しないという欠点がある。そのため，文献[37]では𝐺(𝑠)から 𝐺𝐶(𝑠) ∶= 𝐺(1/𝑠)を導出

し，𝐺𝐶(𝑠)に対して平衡化打ち切り法を適用し，低次元モデル𝐺𝐶̂(𝑠)を導出後，最初の処理

(𝐺̂(𝑠) =  𝐺𝐶̂(1/𝑠))を再度行うことで直流ゲインを近似前後で一致させている。なお，𝐺𝐶(𝑠) ∶=

𝐺(1/𝑠)の処理は状態空間表現における係数行列に対して次の処理を行うことで実現できる[37]。 

平衡化打ち切り法にはいくつか拡張した手法があり，特定の周波数領域[38]や時間領域[39]に重

点を置いた近似モデルを導出する手法が提案されている。その手法を適用することで

RoCoF(Rate of change of frequency)など評価値に合わせた近似モデルの作成が行える。通常の平衡

化打ち切り法では𝒙 = 𝑻𝒙として， 

𝚺 = (
𝚺1 𝟎
𝟎 𝚺2

) 

𝑨̅ = (
𝑨11̅̅ ̅̅ ̅ 𝑨12̅̅ ̅̅ ̅

𝑨21
̅̅ ̅̅ ̅ 𝑨22

̅̅ ̅̅ ̅
) 

𝑩̅ = (
𝑩1
̅̅̅̅

𝑩2
̅̅̅̅

) 

𝑪̅ = (𝑪1̅̅ ̅ 𝑪2̅̅ ̅) 

𝑫̅ = 𝑫 

(2.107) 

{
𝒙̇ = 𝑨11̅̅ ̅̅ ̅ 𝒙 + 𝑩1

̅̅̅̅  𝒖

𝒚̂ = 𝑪1̅̅ ̅ 𝒙 + 𝑫̅ 𝒖
 (2.108) 

‖𝑮(𝑠) − 𝑮̂(𝑠)‖
∞
 ≤ 2 ∑ 𝜎𝑖

𝑛

𝑖=𝑘+1

 (2.109) 

𝑨𝐶 = 𝑨−1, 𝑩𝐶 = 𝑨−1𝑩, 𝑪𝐶 = −𝑪𝑨−1, 𝑫𝐶 = 𝑫 − 𝑪𝑨−1𝑩 (2.110) 

𝑃̂ = 𝑇−1𝑃𝑇𝑡 (2.111) 

𝑄̂ = 𝑇𝑡𝑃𝑇 (2.112) 

𝑃̂ = 𝑄̂ = diag(𝜎1, 𝜎2, … 𝜎𝑛) (2.113) 
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となる変形を行うことで，平衡化実現つまり入力-状態間の関係と状態-出力間の関係とが等しく

かつ各状態の要素ごとに分離された状態空間を作り出す。特定の時間領域に重点を置いた平衡化

実現では可制御グラミアン𝑷と可観測グラミアン𝑸を表す(2.93),(2.94)式の積分領域を𝑡1, 𝑡2を変え

ることで，その時間領域における𝑷̂と𝑸̂を導出し，近似を行う。 

特定時間領域における可制御グラミアン𝑷と可観測グラミアン𝑸は次の式で表される。 

ここで 

である。 

2.6 SI連系点における検出される周波数の算出法 

発電機脱落等により大きな周波数・電圧変動が生じた場合，それに対応して系統内の SI が出

力を調整することにより，系統内の各バス電圧の位相は異なって変化する。それにより，縮約点

電圧を PLL に入力した場合の検出周波数は，SI の連系点電圧を PLL に入力した場合のそれとは

過渡的に異なる。従って，縮約点における検出周波数から各 SI の目標負荷電流を算出すると縮

約モデルの精度が悪化することが考えられる。そこで本節では，縮約点の電圧・周波数情報から，

個別 SIによる周波数の検出モデルについて述べる。 

2.6.1 PLLモデル 

縮約点の電圧・周波数情報を用いた各 SI の検出周波数の算出法を述べる前に，SI が周波数を

検出するために利用している PLLについて説明する。 

 図 2.27 に一般的な PLL による位相・周波数検出原理を示す。同図では，連系点の三相交流電

圧瞬時値を自ら保持する位相𝜃を基準として d-q変換し，その q軸値が 0になるように周波数𝑓，

位相𝜃を調整している[41]。 

 

図 2.27 代表的な PLLモデル 

𝑷(𝑡) = 𝑷(𝑡1) − 𝑷(𝑡2) (2.114) 

𝑸(𝑡) = 𝑸(𝑡1) − 𝑸(𝑡2) (2.115) 

𝑷(𝑡) = 𝑺(𝑡) 𝑷 𝑺𝑡(𝑡) (2.116) 

𝑸(𝑡) = 𝑺𝒕(𝑡) 𝑸 𝑺(𝑡) (2.117) 

𝑺(𝑡) = −𝑒𝑨𝑡 (2.118) 
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2.6.2 q軸電圧値を用いた SI連系点と縮約点における検出周波数偏差の算出法 

 2.4 で記述した縮約手法で各 SI による周波数検出過程を考慮するには，図 2.27 の PLL モデル

を直接考慮すれば良いと一見思われる。しかし，提案縮約手法では縮約点における電圧を基準と

した d-q軸上で各電圧・電流を表現する必要があり，各 SIの連系点電圧を基準としている図 2.27

の PLL モデルをそのまま組み込むことは難しい。そこで本項では，縮約点電圧を基準とした連

系点電圧位相を求め，その時間変化から SIの検出周波数を求める手法を提案する。 

 周波数が変化した際の q 軸電圧値の様子を図 2.28 に示す。図 2.28 のように PLL は q 軸値を

0(𝜃 = 0)にするように制御しており，q 軸値が 0 のときに周波数が低下(上昇)すると，基準角速度

が電圧のそれより早く(遅く)なるため q 軸電圧値が負(正)の値を取る。周波数変動時の𝜃の変動が

あまり大きくないと仮定すると(2.119)式の関係が導出される。 

 

図 2.28 周波数変動値の d-q軸値の変動の様子 

 

 したがって，(2.119)式を縮約点(添字 RP)と SI連系点(添字 SI)に対して求め，両者の差をとるこ

とで，縮約点から見た SI 連系点の電圧位相差(Δ𝜃𝑅𝑃−𝑆𝐼)が近似的に求められる。この位相差に提

案 PLL モデルが保持する位相差Δ𝜃PLL,RP−SIを追従させるように PI 制御により連系点検出周波数

(厳密には各 SI による検出周波数と縮約点周波数の差，Δ 𝑓RP−SI)を求める。具体的なブロック線

図を図 2.29に示す。 

 𝑞 =  𝑞0 + Δ 𝑞 = √ 𝑑
2 +  𝑞

2 sin(𝜃0 + Δ𝜃) = √ 𝑑
2 +  𝑞

2(sin 𝜃0 cos Δ𝜃 + cos 𝜃0 sin Δ𝜃)

≅ √ 𝑑
2 +  𝑞

2(sin 𝜃0 (1 − Δ𝜃2) + cos 𝜃0 Δ𝜃)

≅ √ 𝑑
2 +  𝑞

2(sin 𝜃0 + cos 𝜃0 Δ𝜃) ≅  𝑞0 +  𝑑0Δ𝜃 

∴ Δ𝜃 ≅ Δ 𝑞/ 𝑑0    

(2.119) 
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図 2.29  q軸電圧を用いた 2地点の周波数偏差の算出法 

 

この手法を図 2.30 のモデル系統を用いて，SI の連系地点の検出周波数について，回路モデル

を用いた瞬時値解析によって得た値と，上記で述べた提案モデルによって取得した値を比較する

ことで，提案手法の有効性を検証する提案手法の妥当性検証を行った。バス Aに 0.3 秒時点で定

格周波数を定格 50.0 [Hz]から 49.9 [Hz]にステップ状に低下させ，0.5 秒時点でステップ状に復帰

する擾乱を与えた。シミュレーション結果を図 2.31 に示す。また，今回のシミュレーションで

はインバータによるスイッチング現象を無視するため，SI の電源を PWM インバータではなく三

相交流電源を用いた。また，系統内の各種機器は表 2.8に示した特性を持つ。 

 

図 2.30 シミュレーション系統 

 

表 2.8 各種機器の特性 

Item Parameter 

SI Rated capacity 400 [kVA] 

Control cycle 100 [μs] 

Sampling cycle 2.0 [μs] 

Reference active power 100 [kW] 

Reference reactive power 0 [Var] 

Filter inductance 0.92 [mH] 

FW droop gain -2.0 [W [p.u.]/Hz] 

Transformer Rated capacity 20 [MVA] 

Reactance 0.08 [p.u.] 

Leakage inductance 0.001 [p.u.] 

Distribution line Reactance 12.63 [mΩ/km] 

Leakage inductance 1.947 [mH/km] 
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図 2.31 検出周波数 

  

図 2.31 より図 2.29 の制御ブロックを用いると配電線通過前後の PLL の検出周波数のずれを正

確に算出できることが明らかとなった。しかし，対象系統の縮約を行うと𝑉𝑎𝑏𝑐
𝐴 (縮約点)の情報の

みが利用可能であり，𝑉𝑎𝑏𝑐
𝐵 の情報は直接取得することができない。そのため，配電線通過後の電

圧(𝑉𝑎𝑏𝑐
𝐵 )を配電線通過前の電圧(𝑉𝑎𝑏𝑐

𝐴 )から算出する必要がある。系統の上流インピーダンス通過後

の d-q軸電圧は(2.50)式(または(2.51)式）を用いることで導出することができる。 

2.7 縮約モデルの精度評価 

 本節では本章で記述した縮約手法を用いることで導出したモデルの応答と回路モデルを組み，

瞬時値計算を行った結果を比較することで，提案手法の精度を評価する。 

2.7.1 FW機能を有するGFLインバータ群を含む系統 

変圧器と電線路を介して高電圧バスに連系された GFL インバータを複数含む系統モデル(図 

2.32)を縮約対象として高電圧バスの潮流を解析し，これまで述べた 3つの提案手法の精度を検証

する。精度検証のため，各 GFL インバータを PWM によるスイッチング動作までを詳細に模擬

したモデル(詳細モデル)についても解析を実施した。なお，詳細モデルには PLL を含んでおり，

各 GFL インバータの FW 機能では，連系点電圧から検出される周波数を用いている。本シミュ

レーションではこれを縮約点の周波数で代表させていることから，以下の試算結果は縮約点の周

波数で代表させる近似の影響もまとめて評価していることになる。 
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図 2.32 シミュレーション系統 

 

 図 2.32 の各 SI はそれぞれ定格出力と FW 特性が異なる。各 SI のパラメータを表 2.9 に示す。

𝑘FWは FW垂下特性の傾きである。 

表 2.9 SIの機器特性 

 Rated capacity [MW] 𝑘FW [W [p.u.]/Hz] P0 [p.u.] 

SI1 1.50  -2.00 0.50 

SI2 1.20  -1.50 0.50 

SI3 1.20  -1.75 0.40 

SI4 1.00  -1.50 0.40 

SI5 1.60  -1.75 0.30 

SI6 1.20  -1.50 0.40 

 

簡単のため，縮約対象系統内の変圧器と電線路は次に示す共通のパラメータを想定した。 

(1) 電線路 : 𝑅L = 1.263 [mΩ/km],  L = 0.9845 [mH/km] 

(2) 変圧器 : 定格 20 [MVA]，66,000/230 [V]，Y-Y結線， Tr1,  Tr2 = 0.08 [p. u. ], 𝑅Tr1, 𝑅Tr2 = 0.001 

[p. u.] 

 縮約点である高電圧バス A の周波数が変化した際のバス A の有効電力潮流(P)と無効電力潮流

(Q)について，詳細モデルの解析から得られた厳密解(Detailed)と，提案手法によって得られた解

(Proposed)とを比較することで提案手法の精度を検証する。評価には以下の誤差評価関数を用い

る。 

ここで，𝑿re u e  : 縮約モデルによって得られる時系列データ，𝑿𝑑𝑒𝑡𝑎𝑖𝑙𝑒𝑑  : 詳細モデルの時系列デ

ータである。 

数値解析では，縮約対象系統の解析モデルとして，下記に示すモデルを用いた。 

（1）詳細系統モデル(Detailed) 

（2）パデ近似を用いた集約法(Proposed 1) 

   𝐽 = (𝑿re u e − 𝑿𝑑𝑒𝑡𝑎𝑖𝑙𝑒𝑑)(𝑿 − 𝑿𝑑𝑒𝑡𝑎𝑖𝑙𝑒𝑑)
t (2.120) 
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（3）Routh近似を用いた集約法(Proposed 2) 

（4）インパルス応答エネルギーを考慮をした集約法(Proposed 3) 

なお，パデ近似を用いた集約法で導出した各伝達関数の分母は 2次である。伝達関数の集約をパ

デ近似で行う際に 2次より高い次数で近似を行うと安定である伝達関数セットが不安定になって

しまったためである。提案手法 2，3の各伝達関数の分母はソルバーの関係上 10次とした。 

縮約点電圧の周波数を，シミュレーション開始後 0.5秒から 1.0秒までの期間，定格の 50.00 [Hz]

から次の通り変動させた。さらに 0.5秒後の 1.0秒の時点で再度 50.00 [Hz]に戻した際の挙動をシ

ミュレートした。 

ケース 1 変動中の周波数を 49.65 [Hz]とした。変動幅は 0.35 [Hz]であり， 表 2.9 の条件から，

SI1，SI2，SI3の 3台はリミッタにかかり，その他の SIはリミッタにはかからない条件である。 

ケース 2 変動中の周波数を 49.50 [Hz]とした。周波数変動は 0.50 [Hz]となり，全ての SIがリミ

ッタにかかる条件である。 

 数値解析には Matlab/Simulink，Intel Xeon Gold 6134プロセッサ(3.20 [GHz])を用いた。 

ケース 1 のシミュレーション結果を図 2.33，各手法の誤差評価関数値を表 2.10 に示す。誤差

評価関数値は擾乱発生直後から，定常状態に落ち着くまでの 0.5 秒から 1.3 秒までの数値デー

タを用いて算出した。図 2.33 より，提案手法１は電流指令値のリミッタ特性を多項式で近似

しているため，直流ゲインが厳密解と異なっていることから，周波数の変動が収まった定常

状態において，厳密解との間に偏差が生じている。そのため，有効電力の誤差評価関数値に

おいても他の２つの手法に比べて値が大きい。提案手法 2 は負荷電流指令値を調整している

ため，直流ゲインが厳密解と一致している。しかし，集約伝達関数の極の選定を行う際に直

流ゲインの大きさを考慮していないため，特に有効電力に関して振動数が厳密解と異なってい

る。提案手法 3 は提案手法 2 と同様にリミッタ特性を考慮する際に負荷電流指令値を調整して

いるため，厳密解と直流ゲインが一致している。振動の振る舞いについても，有効電力，無

効電力共に厳密解とよく一致している。誤差評価関数値においても優位性は示されており，

有効電力の誤差評価関数値は他の手法に比べてとても小さい。無効電力の誤差関数評価値に

おいても提案手法 3 が最も小さいが三手法ともほとんど変わらない。 

 



 

第 2 章 GFL インバータ群を含む系統の縮約手法 

 2.7 縮約モデルの精度評価 

55 

 

図 2.33 シミュレーション結果(ケース 1) 

 

表 2.10 提案手法の誤差評価関数値(ケース 1) 

 Active power Reactive power 

Proposed method 1 1.60 × 1016 1.42 × 1015 

Proposed method 2 4.22 × 1015 1.44 × 1015 

Proposed method 3 1.26 × 1015 1.38 × 1015 

 

ケース 2のシミュレーション結果を図 2.34，各手法の誤差評価関数値を表 2.11に示す。誤差評

価関数値は擾乱発生直後から，定常状態に落ち着くまでの 0.5 秒から 1.3 秒までの数値データを

用いて算出した。図 2.34より提案手法 1はケース 1と同様に多項式近似による直流ゲインの違い

により，周波数の変動が収まった定常状態における厳密解との間の偏差が生じている。提案手法

2 もケース 1 と同様に直流ゲインが厳密解と一致しているが，振動数が厳密解と異なっている。

提案手法 3についても，ケース 1と同様に他の手法と比べて厳密解とよく一致している。誤差評

価関数値においても，有効電力，無効電力共に最も小さい。よってケース 1，2 の結果より，提

案手法 3が厳密解を最も精度よく表現できていると言える。 

また，提案手法は両方のケースにおいて詳細モデルとよく一致していることから，提案手法

はリミッタまでの裕度が異なる複数のインバータを集約模擬できていると言える。 
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図 2.34 シミュレーション結果(ケース 2) 

 

表 2.11 提案手法の誤差評価関数値(ケース 2) 

 Active power Reactive power 

Proposed method 1 1.16 × 1016 1.46 × 1015 

Proposed method 2 6.26 × 1015 1.55 × 1015 

Proposed method 3 2.80 × 1015 1.44 × 1015 

 

 次に，提案手法による計算負荷の軽減効果を明らかにするために，シミュレーションの実行に

要する時間を比較した。その際，提案手法で想定している回路モデルでは PWM インバータのス

イッチング現象を考慮していないことから，比較対象である詳細モデルについても，スイッチン

グ現象を考慮していた PWM インバータを，三相交流電圧源に置き換えた。また，解析に用いた

Matlab/Simulink では計算を効率的に実施するために計算刻み時間幅を可変とする手法があるが，

ここでは提案手法による縮約の効果に着目するため，詳細モデル・提案縮約モデルともに計算刻

み時間幅は 0.25 [𝜇s]で固定した。シミュレーション条件は縮約点電圧の周波数を，シミュレーシ

ョン開始後 0.3秒の時点で 50.00 [Hz]から 49.50 [Hz]まで変動させ，さらに 0.3秒後の 0.6秒の時点

で再度 50.00 [Hz]に戻すものであり，合計 0.9 秒の現象をシミュレートした。詳細モデルでは 0.9

秒間の現象解析に 231 時間の計算時間を要したが，提案手法で作成した縮約モデルは長いもので

も 51 分であった。このことから，提案手法による縮約により，大幅な計算時間削減が達成でき
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ると言って良いであろう。なお，IBR の台数が増えるほど，解析に要する時間は長くなるが，提

案モデルは IBR の台数によらず計算時間は変わらない。よって，縮約対象系統内の IBR 台数が

多くなるほど計算時間短縮効果はさらに大きくなると予想される。 

2.7.2 FW機能と VV機能を有するGFLインバータ群を含む系統 

 図 2.35 に示す FW 機能と VV 機能を有する GFL インバータ群を含む縮約対象系統について，

PWM インバータを組み込んだ回路モデル(詳細モデル)を用いて得た解と上記で述べた縮約手法

により作成した縮約モデルで求めたバス Aに流れる電流の d-q軸成分を比較することで開発した

縮約手法の精度を検証する。バス Aに以下の二つの擾乱を与えた。 

ケース 1 シミュレーション開始後 0.5秒の時点でバス Aの周波数を 50.0 [Hz]から 49.9 [Hz]に, 1.0 

秒の時点で再度 49.9 [Hz]から 50.0 [Hz]にステップ状に戻す。 

ケース 2 シミュレーション開始後 0.5秒の時点でバス Aの電圧振幅を 1.0 [p.u.]から 0.90 [p.u.].に, 

1.0 秒の時点で再度 0.90 [p.u.]から 1.00 [p.u.]にステップ状に戻す。 

また，縮約モデルはインパルス応答エネルギーを考慮した集約法を用いて作成した。 

 

図 2.35 シミュレーション系統 

 

表 2.12 各種機器の特性 

Item Parameter 

SI Rated capacity 𝑆𝐼1  100 [kVA] 

𝑆𝐼2  200 [kVA] 

Control cycle 100 [μs] 

Sampling cycle 2.0 [μs] 

Reference active power 0.2 [p.u.] 

Reference reactive power 0 [p.u.] 

Filter inductance 0.92 [mH] 

Filter capacitance 0.57 [mF] 

Filter reactance 𝑆𝐼1  0.057 [mΩ] 

𝑆𝐼2  0.029 [mΩ] 

FW droop gain -2.0 [W [p.u.]/Hz] 

VV droop gain -22 [Var [p.u.]/Volt [p.u.]] 

 Dead-band of VV control ±0.02 [Volt [p.u.]] 

Transformer Rated capacity 1 [MVA] 

Reactance 0.08 [p.u.] 

Leakage inductance 0.01 [p.u.] 

Distribution line Reactance 12.63 [mΩ/km] 

Leakage inductance 0. 9844 [mH/km] 
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ケース 1，ケース 2のシミュレーション結果をそれぞれ図 2.36, 図 2.37に示す。図 2.36, 図 2.37

より d-q軸電流の応答は両解よく一致している様子が見て取れる。なお，図 2.35の系統モデルを

用いて 1.3 秒の現象解析を行うのに要した計算時間は，詳細モデルでは 298 秒であったのに対し

て，縮約モデルでは 13 秒であった。すなわち，本縮約手法から導出される縮約モデルを用いる

ことで，系統の電圧・周波数変動に応じて変化する縮約点の電流の応答を短時間かつ高い精度で

表現することができると言って良いであろう。 

 

図 2.36 シミュレーション結果(ケース 1)  

 

図 2.37 シミュレーション結果(ケース 2) 
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2.7.3 FW機能を有するGFLインバータと ZIP-Loadを含む系統 

変圧器と電線路を介して高電圧バスに連系された 2.7.3 FW 機能を有する GFL インバータと需

要を含む系統モデル(図 2.38)を縮約対象として高電圧バスに流れる d-q 軸電流を解析し，提案手

法の精度を検証する。精度検証のため，GFL インバータを PWM によるスイッチング動作までを

詳細に模擬したモデル(以下，詳細モデル)を用いて解析した。なお，詳細モデルには PLL を含ん

でおり，GFLインバータの FW機能では，連系点電圧から検出される周波数を用いている。本シ

ミュレーションではこれを縮約点の周波数で代表させていることから，以下の試算結果は縮約点

の周波数で代表させる近似の影響もまとめて評価していることになる。また，本項ではインパル

ス応答エネルギーを考慮した集約法を用いて，縮約モデルを作成した。 

 

図 2.38 シミュレーション系統 

各負荷のパラメータを表 2.13，各 SIの機器特性を表 2.14に示す。 

 

表 2.13 各負荷の有効・無効電力値 

 Active power [kW] Reactive power [kVar] 

Constant power load 240 -20 

Constant current load 30 0 

Constant impedance load 30 0 

 

表 2.14 SIの機器特性 

Item Parameter 

Rated capacity 400 [kVA] 

Control cycle 100 [𝜇𝑠] 

Sampling cycle 2.0 [𝜇𝑠] 

Reference active power 100 [kW] 

Reference reactive power 0 [Var] 

Filter inductance 0.95 [mH] 

Filter reactance 0.01 [Ω] 

FW droop gain -1.5 [W [p.u.]/Hz] 

 

 縮約対象系統内の変圧器と電線路は次に示す共通のパラメータを想定した。 

(1) 電線路 : 𝑅L = 12.63 [mΩ/km],  L = 0.9845 [mH/km] 

(2) 変圧器 : 定格 20 [MVA], 6,600/230 [V]，Y-Y結線， Tr1,  Tr2 = 0.08 [p. u. ], 𝑅Tr1, 𝑅Tr2 = 0.001 

[p. u.] 
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縮約点(バス A)電圧以下の二つのパターンで変動させる条件でシミュレートした。 

ケース１ バス Aにおいて 0.3秒時点で電圧が定格(1.0 [p.u.])から 0.9 [p.u.]にステップ状に低下し，

0.3秒後に定格にステップ状に復帰 

ケース２ バス Aにおいて 0.3秒時点で周波数が 50.0 [Hz]から 49.9 [Hz]にステップ状に低下し，

0.3秒後に定格にステップ状に復帰 

ケース１のシミュレーション結果を図 2.39，ケース 2のシミュレーション結果を図 2.40に示す。

図 2.39, 図 2.40より提案手法によって作成した縮約モデルの応答が詳細モデルのそれとよく一致

していることが確認できる。これにより，FW機能を有する SIと需要を含む系統モデルに対して

も提案手法によって精度の良い縮約モデルを作成できると言っていいだろう。 

 

 

図 2.39 シミュレーション結果（ケース 1） 
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図 2.40 シミュレーション結果（ケース 2） 

2.7.4 FW機能を有するGFLインバータ群と需要を含む系統 

 本項では FW 機能を有する GFL インバータ群と需要を含む系統モデルを提案縮約手法の精度

を検証する。系統モデルは図 2.41の CIGREの配電系統の標準モデルである overhead lines of three-

phase sections of North American MV distribution network benchmarkをベースに作成している。シミュ

レーション系統モデルを図 2.42に示す。North American MV distribution network benchmarkは DER

がないモデルであるため，各バス間の距離から DERを連系するバスを選び，合計で 6.9 [MVA]の

DERを設置している。 
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図 2.41 overhead lines of three-phase sections of North American MV distribution network benchmark 

 

 

図 2.42 シミュレーション系統 

 

North American MV distribution network benchmark の需要データを表 2.15 に示す。表 2.15 より

benchmark の負荷は産業負荷と住宅負荷に分かれており，それぞれ力率が異なる。また，三相不

平衡となっている。本論文で提案している縮約手法では三相不平衡の系統に対応できないため，
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産業負荷と住宅負荷それぞれの各相の需要を足し合わせて，その需要が三相平行の負荷の値とな

るようにしている。そして，産業負荷と住宅負荷それぞれの総需要に対して力率を乗じることで，

有効電力と無効電力の消費量を算出した。図 2.42のバス 1の負荷では次のような計算を行う。 

消費有効電力 (5010+4910+3860)*0.93+(3070+2570+3520)*0.87 

消費無効電力 (5010+4910+3860)*0.07+(3070+2570+3520)*0.13 

 

表 2.15  North American MV distribution network benchmarkの需要データ 

Node Apparent power [kVA] Power factor 

A phase B phase C phase Residential 

load 
Industrial 

load Residential 

load 

Industrial 

load 

Residential 

load 

Industrial 

load 

Residential 

load 

Industrial 

load 

1 5010 3070 4910 2570 3860 3520 0.93 0.87 

2 100+Subnet. 200 50 300 200 300 0.95 0.85 

3 --- 80 200 80 50 80 0.90 0.80 

4 200 --- 100 --- 100 --- 0.90 --- 

5 200 50 Subnet. 200 --- 50 0.95 0.85 

6 50 --- 100 --- Subnet. --- 0.95 --- 

7 --- 100 100 100 --- 100 0.95 0.95 

8 100 --- 150 --- ---- 200 0.90 090 

9 100 --- 150 --- 100 --- 0.95 --- 

10 150 --- 100 --- 250 --- 0.90 --- 

11 50 150 50 150 --- 150 0.95 --- 

12 1060 1260 1060 1260 1060 1260 0.90 0.87 

13 Subnet. 225 Subnet. 225 --- 225 0.95 0.85 

14 --- 90 --- 90 Subnet. 90 0.90 0.90 

 

各 GFL インバータの機器特性を表 2.16 に示す。インバータ容量制限に抵触するタイミングを

異なることを目的に各 GFL インバータの有効電力出力と FW 特性曲線の傾きを異なる値に設定

している。 

 

表 2.16 各 GFLインバータの機器特性 

Item Reference active power [p.u.] FW droop gain [W [p.u.]/Hz] 

GFL Inv. 1 0.6 -2.0 

GFL Inv. 2 0.7 -1.5 

GFL Inv. 3 0.3 -1.75 

GFL Inv. 4 0.4 -1.2 

GFL Inv. 5 0.7 -2.0 

GFL Inv. 6 0.5 -1.5 

GFL Inv. 7 0.5 -1.75 

 シミュレーション条件はバス 1 の周波数を 60.0 [Hz]から 59.7 [Hz]にステップ状に低下させ，

0.5秒後に 60.0 [Hz]に復帰する形でシミュレーションを行った。なお，表 2.16より-0.3[Hz]の変動

では GFL Inv. 1,2,5 が定格容量に引っかかる。また，本項ではインパルス応答エネルギーを考慮

した集約法を用いて，縮約モデルを作成した。 

シミュレーション結果を図 2.43に示す。図 2.43より縮約点での検出周波数と GFL インバータ

連系点での検出周波数が過渡的に大きくずれていることが見て取れる。そして，縮約モデル内で

計算された GFL インバータの検出周波数は詳細モデルのそれをよく再現できていることが確認

できる。それにより，縮約モデルの q 軸電流の過渡応答は少し異なっているが，d 軸電流の応答
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GFL インバータの検出周波数を考慮していないモデルと比較して，擾乱発生直後の再現度が高

くなっている。なお，詳細モデルを用いた場合，1.7 秒の現象解析に 5 時間 8 分 50 秒要していた

が，縮約モデルを用いた場合 39 秒，GFL インバータの検出周波数を考慮しないモデルの場合 8

秒でシミュレーションを終えた。これより，GFL インバータの検出周波数を考慮した場合にお

いても，大幅に計算時間の短縮が可能であると言える。 

 

図 2.43 シミュレーション結果 
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第 3 章 GFM インバータ群を含む系統の縮約

手法 

本章では GFMインバータ群を含む系統の縮約手法について述べる。 

3.1 GFMインバータの数式モデル 

3.1.1 想定する回路構成 

本論文で扱う GFMインバータの回路構成を図 3.1に示す。PWM制御される自励式インバータ

が LC-LPFとカップリングインダクタンスを介して，特高連系している状況を想定する。 

 

 

図 3.1 想定する SIシステム 

3.1.2 Droop方式 GFMインバータ 

3.1.2.1 シングルループタイプ 

 シングルループタイプの GFM インバータ[42]では，あらかじめ設計された垂下特性𝑚𝑝，𝑚𝑞に

したがって，連系点の有効・無効電力潮流から出力電圧の周波数・振幅を算出する。これを実現

可能な制御ロジックとして，図 3.2に示す制御システムを想定する。 



 

 

スマートインバータ群を含む放射状系統の縮約手法 川島伸明 

66 

 

図 3.2 Droop方式シングルループタイプの制御システム 

 

POC電圧位相と振幅を算出する部分の関係式は次式で表される。 

(3.1)～(3.7)式より POC電圧位相と振幅を算出する部分は次のようなシステムとなる。 

𝜔𝐺𝐹𝑀 = 𝜔0 +𝑚𝑝𝑝
∗ −𝑚𝑝𝑝𝑚 (3.1) 

 𝜃𝐺𝐹𝑀
 𝑡

= 𝜔𝐺𝐹𝑀  (3.2) 

𝜃𝐺𝐹𝑀 = 𝜔𝑛𝑡 − ∫𝑚𝑃𝑃 𝑡 (3.3) 

𝛿 = ∫𝜔𝐺𝐹𝑀 −𝜔𝑔𝑟𝑖𝑑  𝑡 (3.4) 

 𝑝𝑚
 𝑡

= −ω 𝑝𝑚 + ω 𝑝 = −ω 𝑝𝑚 +ω ( 𝑓𝑙,𝑑 𝑙𝑑,𝑑 +  𝑓𝑙,𝑞 𝑙𝑑,𝑞) (3.5) 

   , 
∗ =  set

∗ +𝑚𝑞q
∗ −𝑚𝑞𝑞𝑚 (3.6) 

 𝑞𝑚
 𝑡

= −ω 𝑞𝑚 + ω 𝑞 = −ω 𝑞𝑚 +ω ( 𝑓𝑙,𝑞 𝑙𝑑,𝑑 −  𝑓𝑙,𝑑 𝑙𝑑,𝑞) (3.7) 

(

Δ𝛿𝐺𝐹𝑀
Δ𝑝𝑚
Δ𝑞𝑚

)

̇

= 𝑨𝑃𝐷𝑟𝑜𝑜𝑝 (

Δ𝛿𝐺𝐹𝑀
Δ𝑝𝑚
Δ𝑞𝑚

) + 𝑩𝑃𝐷𝑟𝑜𝑜𝑝

(

 
 
 
 

Δ 𝑖𝑛𝑣,𝑑
Δ 𝑖𝑛𝑣,𝑞
Δ 𝑓𝑙,𝑑
Δ 𝑓𝑙,𝑞
Δ 𝑙𝑑,𝑑
Δ 𝑙𝑑,𝑞 )

 
 
 
 

+ 𝑩𝑃𝜔𝑔𝑟𝑖𝑑
(Δ𝜔𝑔𝑟𝑖𝑑) 

(

Δ𝜔
Δ 𝑓𝑙,𝑑

∗

Δ 𝑓𝑙,𝑞
∗

) =

(

 

𝑪𝑃𝜔𝐺𝐹𝑀

𝑪𝑃𝑣𝑓𝑙,𝑑
∗

𝑪𝑃𝑣𝑓𝑙,𝑞
∗ )

 (

Δ𝛿𝐺𝐹𝑀
Δ𝑝𝑚
Δ𝑞𝑚

) 

(3.8) 

𝑨𝑝𝐷𝑟𝑜𝑜𝑝 = (

0 −𝑚𝑃 0
0 −𝜔𝑐 0
0 0 −𝜔𝑐

) 

𝑩𝑃𝜔𝑔𝑟𝑖𝑑
= (

−1
0
0
) 

𝑩𝑝𝐷𝑟𝑜𝑜𝑝 = (

0 0 0 0 0 0
0 0 𝜔𝑐 𝑙𝑑,𝑑 𝜔𝑐 𝑙𝑑,𝑞 𝜔𝑐 𝑓𝑙,𝑑 𝜔𝑐 𝑓𝑙,𝑞
0 0 𝜔𝑐 𝑙𝑑,𝑞 −𝜔𝑐 𝑙𝑑,𝑑 −𝜔𝑐 𝑓𝑙,𝑞 𝜔𝑐 𝑓𝑙,𝑑

) 

(3.9) 
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インバータ出力電圧の部分の関係式は次式で表される。 

(3.10)，(3.11)式より POC電圧位相と振幅を算出する部分は次のようなシステムとなる。 

(2.1)~(2.4)式より回路部分は次のように表現される。 

𝑪𝑃𝜔𝑔𝑟𝑖𝑑
= (0 −𝑚𝑃 0) 

𝑪𝑃𝑣𝑓𝑙,𝑑
∗ = (0 0 −𝑚𝑞) 

𝑪𝑃𝑣𝑓𝑙,𝑞
∗ = (0 0 0) 

 

 𝜙

 𝑡
=  𝑓𝑙,𝑑

∗ −  𝑓𝑙,𝑑 (3.10) 

 𝑓𝑙,𝑞
∗ = 0 (3.11) 

Δ𝜙̇ = (0)Δ𝜙 + 𝑩𝑉1Δ 𝑓𝑙,𝑑
∗ + 𝑩𝑉2

(

 
 
 
 

Δ 𝑖𝑛𝑣,𝑑
Δ 𝑖𝑛𝑣,𝑞
Δ 𝑓𝑙,𝑑
Δ 𝑓𝑙,𝑞
Δ 𝑙𝑑,𝑑
Δ 𝑙𝑑,𝑞 )

 
 
 
 

 

(
Δ 𝑖𝑛𝑣,𝑑

∗

Δ 𝑖𝑛𝑣,𝑞
∗ ) = 𝑪𝑉 (

Δ𝜙
0
) + 𝑫𝑉

(

 
 
 
 

Δ 𝑖𝑛𝑣,𝑑
Δ 𝑖𝑛𝑣,𝑞
Δ 𝑓𝑙,𝑑
Δ 𝑓𝑙,𝑞
Δ 𝑙𝑑,𝑑
Δ 𝑙𝑑,𝑞 )

 
 
 
 

 

(3.12) 

𝑩𝑉1 = 1 

𝑩𝑉2 = (0 0 −1 0 0 0) 

𝑪𝑉 = (
𝐾𝑖𝑖𝑛𝑣 0
0 0

) 

𝑫𝑉 = (
0 0 0 0 0 0
0 0 0 0 0 0

) 

(3.13) 

(

 
 
 
 

Δ𝑖𝑖𝑛𝑣,𝑑
Δ𝑖𝑖𝑛𝑣,𝑞
Δ 𝑓𝑙,𝑑
Δ 𝑓𝑙,𝑞
Δ𝑖𝑙𝑑,𝑑
Δ𝑖𝑙𝑑,𝑞 )

 
 
 
 

̇

= 𝑨𝐿𝐶𝐿

(

 
 
 
 

Δ 𝑖𝑛𝑣,𝑑
Δ 𝑖𝑛𝑣,𝑞
Δ 𝑓𝑙,𝑑
Δ 𝑓𝑙,𝑞
Δ 𝑙𝑑,𝑑
Δ 𝑙𝑑,𝑞 )

 
 
 
 

+ 𝑩𝐿𝐶𝐿1 (
Δ 𝑖𝑛𝑣,𝑑
Δ 𝑖𝑛𝑣,𝑞

) + 𝑩𝐿𝐶𝐿2 (
Δ 𝑏,𝑑
Δ 𝑏,𝑞

) + 𝑩𝐿𝐶𝐿3(Δ𝜔𝐺𝐹𝑀) (3.14) 

𝑨𝐿𝐶𝐿 =

(

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
−
𝑅𝑓𝑙

 𝑓𝑙
𝜔0 −

1

 𝑓𝑙
0 0 0

−𝜔0 −
𝑅𝑓𝑙

 𝑓𝑙
0 −

1

 𝑓𝑙
0 0

1

 𝑓𝑙
0 0 𝜔0 −

1

 𝑓𝑙
0

0
1

 𝑓𝑙
−𝜔0 0 0 −

1

 𝑓𝑙

0 0
1

 𝑐
0 −

𝑅𝑐
 𝑐

𝜔0

0 0 0
1

 𝑐
−𝜔0 −

𝑅𝑐
 𝑐)

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

 

 

(3.15) 
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これまでの式の d-q 軸値は GFM インバータ内で計算された電圧位相を基準に abc-dq 変換が行

われている。しかし，数式モデルの入力は PCC 電圧であるため数式モデルの出力である負荷電

流は PCC 電圧基準の値に変換する必要がある。そのために以下に示す式で基準軸の変更を行う。 

上式で右上添え字 grid は PCC 電圧位相基準，GFM は GFM インバータ制御システム内で算出さ

れた電圧位相基準で abc-dq変換された値であることを示す。 

(3.1)式～(3.20)式をまとめると Droop 方式シングルループタイプの GFM インバータの数式モデル

は次のように表される。 

3.1.2.2 マルチループタイプ 

 マルチループタイプの制御システムを図 3.3に示す。Droop方式マルチループタイプの GFMイ

𝑩𝐿𝐶𝐿1 =

(

 
 
0

1

 𝑓𝑙
0 0 0 0

1

 𝑓𝑙
0 0 0 0 0

)

 
 

𝑡

 

𝑩𝐿𝐶𝐿2 =

(

 
0 0 0 0 −

1

 𝑐
0

0 0 0 0 0 −
1

 𝑐)

 

𝑡

 

𝑩𝐿𝐶𝐿3 = ( 𝑖𝑛𝑣,𝑞,0 − 𝑖𝑛𝑣,𝑑,0  𝑓𝑙,𝑞,0 − 𝑓𝑙,𝑑,0  𝑙𝑑,𝑞,0 − 𝑙𝑑,𝑑,0)𝑡 

 

(
Δ 𝑙𝑑,𝑑

𝑔𝑟𝑖𝑑

Δ 𝑙𝑑,𝑞
𝑔𝑟𝑖𝑑) = 𝑻𝑆 (

Δ 𝑙𝑑,𝑑
𝐺𝐹𝑀

Δ 𝑙𝑑,𝑞
𝐺𝐹𝑀) + 𝑻𝐶(Δ𝛿) (3.16) 

(
 𝑏,𝑑
𝐺𝐹𝑀  

 𝑏,𝑞
𝐺𝐹𝑀 ) = 𝑻𝑆

−1 (
 𝑏,𝑑
𝑔𝑟𝑖𝑑

 𝑏,𝑞
𝑔𝑟𝑖𝑑) + 𝑻𝑉

−1(Δ𝛿) (3.17) 

𝑻𝑆 = (
cos 𝛿0 −sin 𝛿0
sin 𝛿0 cos 𝛿0

) (3.18) 

𝑻𝐶 = (
− 𝑙𝑑,𝑑0

𝐺𝐹𝑀 sin 𝛿0 −  𝑙𝑑,𝑞0
𝐺𝐹𝑀 cos 𝛿0

 𝑙𝑑,𝑑0
𝐺𝐹𝑀 cos 𝛿0 −  𝑙𝑑,𝑞0

𝐺𝐹𝑀 sin 𝛿0
) (3.19) 

𝑻𝑉
−1 = (

− 𝑏,𝑑0
𝑔𝑟𝑖𝑑

sin 𝛿0 +  𝑏,𝑞0
𝑔𝑟𝑖𝑑

cos 𝛿0

− 𝑏,𝑑0
𝑔𝑟𝑖𝑑

cos 𝛿0 −  𝑏,𝑞0
𝑔𝑟𝑖𝑑

sin 𝛿0
) (3.20) 

Δ𝒙𝐺𝐹𝑀𝑠𝑙
̇ = 𝑨𝐺𝐹𝑀𝑠𝑙𝒙𝐺𝐹𝑀𝑠𝑙 +𝑩𝑣𝑏 (

Δ 𝑏,𝑑
𝑔𝑟𝑖𝑑

Δ 𝑏,𝑞
𝑔𝑟𝑖𝑑

) + 𝑩𝜔𝑔𝑟𝑖𝑑
(Δ𝜔𝑔𝑟𝑖𝑑) 

(
Δ 𝑙𝑑,𝑑

𝑔𝑟𝑖𝑑

Δ 𝑙𝑑,𝑞
𝑔𝑟𝑖𝑑) = 𝑪𝐺𝐹𝑀𝑠𝑙(Δ𝒙𝐺𝐹𝑀𝑠𝑙) 

Δ𝒙𝐺𝐹𝑀𝑠𝑙 = (Δ𝛿𝐺𝐹𝑀 Δp Δq Δ𝜙 Δ 𝑖𝑛𝑣,𝑑 Δ 𝑖𝑛𝑣,𝑞 Δ 𝑓𝑙,𝑑 Δ 𝑓𝑙,𝑞 Δ 𝑙𝑑,𝑑 Δ 𝑙𝑑,𝑞) 

(3.21) 

𝑨𝐺𝐹𝑀𝑠𝑙 = (

𝑨𝑝𝐷𝑟𝑜𝑜𝑝 0 𝑩𝑝𝐷𝑟𝑜𝑜𝑝

𝑩𝑉1𝑪𝑃𝑣𝑓𝑙,𝑑
∗ 0 𝑩𝑉2

𝑩𝐿𝐶𝐿2(𝑻𝑉
−1 0 0) + 𝑩𝐿𝐶𝐿3𝑪𝑃𝜔𝐺𝐹𝑀

𝑩𝐿𝐶𝐿1𝑪𝑉 𝑨𝐿𝐶𝐿 + 𝑩𝐿𝐶𝐿1𝑫𝑉

) 

𝑩𝑣𝑏 = (0 0 𝑩𝐿𝐶𝐿2𝑇𝑆
−1)𝑡 

𝑩𝜔𝑔𝑟𝑖𝑑
= (𝐵𝑃𝜔𝑔𝑟𝑖𝑑

0 0)
𝑡
 

𝑪𝐺𝐹𝑀𝑠𝑙 = ((𝑻𝐶 0 0) 0 (0 0 𝑻𝑆)) 

(3.22) 
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ンバータは，アウターループで電圧を，インナーループで電流を制御する。電圧制御ループには，

外乱の影響を抑制するためのフィードフォワード制御も含まれる。電圧制御ループからの出力に

おいて， 𝑖𝑛𝑣,𝑑
∗ と 𝑖𝑛𝑣,𝑞

∗ は電流ループの基準電流である。電流制御ループからの出力では， 𝑖𝑛𝑣,𝑑
∗ と

 𝑖𝑛𝑣,𝑞
∗ が PWM 制御に使用される基準電圧である。電圧制御ループと電流制御ループはともに非

干渉制御を含む。そして，電圧ループと電流ループのパラメータが適切に設計されていれば，こ

の制御装置によって，POC 電圧 𝑓𝑙をほぼ制御可能な電圧源として動作させることができる[42][43]。 

 

図 3.3  Droop方式マルチループタイプの制御システム 

 

 電圧ループおよび電流ループの制御システムを述べる。なお，インバータ出力電圧位相と

POC 電圧の d 軸成分を算出する機構の関係式は，シングルループタイプと変わらないため記述

を省略する。 

電圧制御部分の関係式は次式で表される。 

(3.23)式～(3.26)式より電圧制御部分は次のようなシステムとなる。 

 𝛼 

 𝑡
=  𝑓𝑙, 

∗ −  𝑓𝑙,  (3.23) 

 𝛼𝑞

 𝑡
=  𝑓𝑙,𝑞

∗ −  𝑓𝑙,𝑞 (3.24) 

  𝑛 , 
∗ = 𝐾𝑝 ,  𝑓𝑙, 

∗ + 𝐾  , αd + 𝐾𝐹𝐹,  𝑙 , −  𝑓𝑙 𝑓𝑙,𝑞𝜔𝐺𝐹𝑀 − 𝐾𝑝 ,  𝑓𝑙,  (3.25) 

  𝑛 ,𝑞
∗ = 𝐾𝑝 ,𝑞 𝑓𝑙,𝑞

∗ − 𝐾𝑝 ,𝑞 𝑓𝑙,𝑞 + 𝐾  ,𝑞𝛼𝑞 +  𝑓𝑙𝜔𝐺𝐹𝑀 𝑓𝑙, + 𝐾𝐹𝐹 𝑙 ,𝑞 (3.26) 
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電流制御部分の関係式は次式で表される。 

(3.29)式～(3.32)式より電流制御部分は次のようなシステムとなる。 

(
α 
αq
)
̇

= (0) (
α 
αq
) + 𝑩𝑉1 (

 𝑓𝑙,𝑑
∗

 𝑓𝑙,𝑞
∗ ) + 𝑩𝑉2

(

 
 
 
 

Δ 𝑖𝑛𝑣,𝑑
Δ 𝑖𝑛𝑣,𝑞
Δ 𝑓𝑙,𝑑
Δ 𝑓𝑙,𝑞
Δ 𝑙𝑑,𝑑
Δ 𝑙𝑑,𝑞 )

 
 
 
 

 

(
 𝑖𝑛𝑣,𝑑
∗

 𝑖𝑛𝑣,𝑞
∗ ) = 𝑪𝑉 (

α 
αq
) + 𝑫𝑉1 (

 𝑓𝑙,𝑑
∗

 𝑓𝑙,𝑞
∗ ) + 𝑫𝑉2

(

 
 
 
 

Δ 𝑖𝑛𝑣,𝑑
Δ 𝑖𝑛𝑣,𝑞
Δ 𝑓𝑙,𝑑
Δ 𝑓𝑙,𝑞
Δ 𝑙𝑑,𝑑
Δ 𝑙𝑑,𝑞 )

 
 
 
 

 

(3.27) 

𝑩𝑉1 = (
1 0
0 1

) 

𝑩𝑉2 = (
0 0 −1 0 0 0
0 0 0 −1 0 0

) 

𝑪𝑉1 = (
𝐾𝑣𝑖,𝑑 0

0 𝐾𝑖𝑣,𝑞
) 

𝑫𝑉1 = (
𝐾𝑝𝑣,𝑑 0

0 𝐾𝑝𝑣,𝑞
) 

𝑫𝑉2 = (
0 0 −𝐾𝑝𝑣,𝑑 − 𝑓𝑙𝜔𝐺𝐹𝑀,0 𝐾𝐹𝐹 0

0 0  𝑓𝑙𝜔𝐺𝐹𝑀,0 −𝐾𝑝𝑣,𝑞 0 𝐾𝐹𝐹
) 

(3.28) 

 𝛽𝑑
 𝑡

=  𝑖𝑛𝑣,𝑑
∗ −  𝑖𝑛𝑣,𝑑 (3.29) 

 𝛽𝑞

 𝑡
=  𝑖𝑛𝑣,𝑞

∗ −  𝑖𝑛𝑣,𝑞 (3.30) 

 𝑖𝑛𝑣,𝑑
∗ = 𝐾𝑝𝑖,𝑑 𝑖𝑛𝑣,𝑑

∗ − 𝐾𝑝𝑖,𝑑 𝑖𝑛𝑣,𝑑 + 𝐾𝑖𝑖,𝑑𝛽𝑑 −  𝑓𝑙𝜔𝐺𝐹𝑀 𝑖𝑛𝑣,𝑞 (3.31) 

 𝑖𝑛𝑣,𝑞
∗ = 𝐾𝑝𝑖,𝑞 𝑖𝑛𝑣,𝑞

∗ − 𝐾𝑝𝑖,𝑞 𝑖𝑛𝑣,𝑞 + 𝐾𝑖𝑖,𝑞𝛽𝑞 +  𝑓𝑙𝜔𝐺𝐹𝑀 𝑖𝑛𝑣,𝑑 (3.32) 

(
𝛽𝑑
𝛽𝑞
)
̇

= (0) (
𝛽𝑑
𝛽𝑞
) + 𝑩𝐼1 (

 𝑖𝑛𝑣,𝑑
∗

 𝑖𝑛𝑣,𝑞
∗ ) + 𝑩𝐼2

(

 
 
 
 

Δ 𝑖𝑛𝑣,𝑑
Δ 𝑖𝑛𝑣,𝑞
Δ 𝑓𝑙,𝑑
Δ 𝑓𝑙,𝑞
Δ 𝑙𝑑,𝑑
Δ 𝑙𝑑,𝑞 )

 
 
 
 

 

(
 𝑖𝑛𝑣,𝑑
∗

 𝑖𝑛𝑣,𝑞
∗ ) = 𝑪𝐼 (

α 
αq
) + 𝑫𝐼1 (

 𝑖𝑛𝑣,𝑑
∗

 𝑖𝑛𝑣,𝑞
∗ ) + 𝑫𝐼2

(

 
 
 
 

Δ 𝑖𝑛𝑣,𝑑
Δ 𝑖𝑛𝑣,𝑞
Δ 𝑓𝑙,𝑑
Δ 𝑓𝑙,𝑞
Δ 𝑙𝑑,𝑑
Δ 𝑙𝑑,𝑞 )

 
 
 
 

 

(3.33) 

𝑩𝐼1 = (
1 0
0 1

) 

𝑩𝐼2 = (
−1 0 0 0 0 0
0 −1 0 0 0 0

) 

𝑪𝐼 = (
𝐾𝑖𝑖,𝑑 0

0 𝐾𝑖𝑖,𝑞
) 

(3.34) 
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(3.33)式～(3.34)式より Droop 方式マルチループタイプの GFM インバータの関係式は次式で表

される。 

3.1.3 VSG方式GFMインバータ 

VSG 方式の制御システムを図 3.4 に示す。VSG 方式の GFM インバータ[44][45]は，擾乱発生時

に同期発電機において観測される出力電力と回転速度(∝周波数)の変動の挙動を模擬するように

設計されている。本稿では文献[44]等で検討されている同期発電機の動揺方程式から出力電圧位

相を，無効電力出力と電圧垂下特性から連系点電圧振幅を算出する方式を用いる。なお文献[44]

の制御システムには組み込まれていないが，電流制御ループを設けることで高調波を減衰させシ

ステムの安定性を高められることから，本稿ではこれを組み込んだ制御系を対象としている。 

𝑫𝐼1 = (
𝐾𝑝𝑖,𝑑 0

0 𝐾𝑝𝑖,𝑞
) 

𝑫𝐼2 = (
−𝐾𝑝𝑖,𝑑 − 𝑓𝑙𝜔𝐺𝐹𝑀 0 0 0 0

 𝑓𝑙𝜔𝐺𝐹𝑀 −𝐾𝑝𝑖,𝑞 0 0 0 0
) 

 

Δ𝒙𝐺𝐹𝑀𝑚𝑙
̇ = 𝑨𝐺𝐹𝑀𝑚𝑙𝑥𝐺𝐹𝑀𝑚𝑙 + 𝑩𝑣𝑏 (

Δ 𝑏,𝑑
𝑔𝑟𝑖𝑑

Δ 𝑏,𝑞
𝑔𝑟𝑖𝑑

) + 𝑩𝜔𝑔𝑟𝑖𝑑
(Δ𝜔𝑔𝑟𝑖𝑑) 

(
Δ 𝑙𝑑,𝑑

𝑔𝑟𝑖𝑑

Δ 𝑙𝑑,𝑞
𝑔𝑟𝑖𝑑

) = 𝑪𝐺𝐹𝑀𝑚𝑙(Δ𝑥𝐺𝐹𝑀𝑠𝑙) 

Δ𝒙𝐺𝐹𝑀𝑚𝑙 = 
(Δ𝛿𝐺𝐹𝑀 Δp Δq Δα Δαq Δ𝛽𝑑 Δ𝛽𝑞 Δ 𝑖𝑛𝑣,𝑑 Δ 𝑖𝑛𝑣,𝑞 Δ   , Δ 𝑓𝑙,𝑞 Δ 𝑙𝑑,𝑑 Δ 𝑙𝑑,𝑞) 

(3.35) 

𝑨𝐺𝐹𝑀𝑚𝑙

=

(

 
 
 
 

𝑨𝑝𝐷𝑟𝑜𝑜𝑝 0 0 𝑩𝑝𝐷𝑟𝑜𝑜𝑝

𝑩𝑉1𝑪𝑝𝑣𝑓𝑙,𝑑
∗ 0 0 𝑩𝑉2

𝑩𝐼1𝑫𝑉1𝑪𝑃𝑣 𝑩𝐼1𝑪𝑉 0 𝑩𝐼1𝑫𝑉2 + 𝑩𝐼2

𝑩𝐿𝐶𝐿1𝑫𝐼1𝑫𝑉1𝑪𝑃𝑣
+𝑩𝐿𝐶𝐿2(𝑻𝑉

−1 0 0)

+𝑩𝐿𝐶𝐿3𝑪𝑝𝜔𝐺𝐹𝑀

𝑩𝐿𝐶𝐿1𝑫𝐼1𝑪𝑉 𝑩𝐿𝐶𝐿1𝑪𝐼
𝑨𝐿𝐶𝐿

+𝑩𝐿𝐶𝐿1(𝑫𝐶1𝑫𝑉2 + 𝑫𝐼2)
)

 
 
 
 

 

𝑩𝑣𝑏 = (0 0 0 𝑩𝐿𝐶𝐿2𝑻𝑆
−1)𝑡 

𝑩𝜔𝑔𝑟𝑖𝑑
= (𝑩𝑃𝜔𝑔𝑟𝑖𝑑

0 0 0)
𝑡
 

𝑪𝐺𝐹𝑀𝑚𝑙 = ((𝑻𝐶 0 0) 0 0 (0 0 𝑻𝑆)) 

(3.36) 
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図 3.4 VSG方式の制御システム 

  

VSG 方式の制御システムを記述する。なお，電圧・電流ループに関する関係式は Droop 方式

マルチループタイプと同じであるため，記述を省略する。 

POC電圧位相と振幅を算出する部分の関係式は次式で表される。 

図 3.4より POC電圧位相と振幅を算出する部分は次のようなシステムとなる。 

 𝜔𝑉𝑆𝐺

 𝑡
=

1

2𝐻
(𝑝∗ − 𝑝 − 𝐾𝐷𝜔𝑉𝑆𝐺) =

1

2𝐻
(𝑝∗ − ( 𝑓𝑙,𝑑 𝑙𝑑,𝑑 +  𝑓𝑙,𝑞 𝑙𝑑,𝑞) − 𝐾𝐷𝜔𝑉𝑆𝐺) (3.37) 

(

Δ𝛿𝐺𝐹𝑀
Δ𝜔𝑉𝑆𝐺

Δ𝑞𝑚

)

̇

= 𝑨𝑃𝑉𝑆𝐺 (

Δ𝛿𝐺𝐹𝑀
Δ𝜔𝑉𝑆𝐺

Δ𝑞𝑚

) + 𝑩𝑃𝑉𝑆𝐺

(

 
 
 
 

Δ 𝑖𝑛𝑣,𝑑
Δ 𝑖𝑛𝑣,𝑞
Δ 𝑓𝑙,𝑑
Δ 𝑓𝑙,𝑞
Δ 𝑙𝑑,𝑑
Δ 𝑙𝑑,𝑞 )

 
 
 
 

+𝑩𝑝𝜔𝑔𝑟𝑖𝑑
(Δ𝜔𝑔𝑟𝑖𝑑) 

(

Δ𝜔
Δ 𝑓𝑙,𝑑

∗

Δ 𝑓𝑙,𝑞
∗

) =

(

 

𝑪𝑃𝜔𝐺𝐹𝑀

𝑪𝑃𝑣𝑓𝑙,𝑑
∗

𝑪𝑃𝑣𝑓𝑙,𝑞
∗ )

 (

Δ𝛿𝐺𝐹𝑀
Δ𝜔𝑉𝑆𝐺

Δ𝑞𝑚

) 

(3.38) 

𝑨𝑃𝑉𝑆𝐺 = (

0 1 0

0 −
𝐾𝐷
2𝐻

0

0 0 −𝜔𝑐

) 

𝑩𝑃𝑉𝑆𝐺 = (

0 0 0 0 0 0

0 0 −
 𝑙𝑑,𝑑
2𝐻

−
 𝑙𝑑,𝑞

2𝐻
−
 𝑓𝑙,𝑑

2𝐻
−
 𝑓𝑙,𝑞

2𝐻
0 0 𝜔𝑐 𝑙𝑑,𝑞 −𝜔𝑐 𝑙𝑑,𝑑 −𝜔𝑐 𝑓𝑙,𝑞 𝜔𝑐 𝑓𝑙,𝑑

) 

(3.39) 
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(3.14)，(3.15)式，(3.27)，(3.28)式，(3.33)，(3.34)式，(3.38)，(3.39)式より VSG 方式 GFM インバ

ータの数式モデルは次のように表される。 

3.1.4 シミュレーションによる妥当性検証 

3.1.4.1 Droop方式シングルループタイプ GFMインバータ 

 Droop方式シングルループタイプ GFMインバータの数式モデルの妥当性検証を図 3.5のシミュ

レーション系統を用いて行う。回路モデルを用いて得た解(detailed model)と，数式モデルで求め

た連系点電流の d-q軸成分を比較することで数式モデルの妥当性を検証する。表 3.1に GFMイン

バータの機器特性を示す。シミュレーション開始後 50 秒の時点でバス A の周波数を 50.0 [Hz]か

ら 49.9 [Hz]に，55 秒の時点で再度 49.9 [Hz]から 50.0 [Hz]にステップ状に戻した際のシミュレー

ション結果を図 3.6に示す。連系点電流の q軸成分の応答に不一致が確認されるが，これは(3.16)

～(3.20)式の線形化による影響である。一方，連系点電流の d 軸成分の応答は両解とてもよく一

致している様子が見て取れる。 

 

𝑩𝑝𝜔𝑔𝑟𝑖𝑑
= (

−1
0
0
) 

𝑪𝑃𝜔𝐺𝐹𝑀
= (0 1 0) 

(
𝑪𝑣𝑓𝑙,𝑑

∗

𝑪𝑃𝑣𝑓𝑙,𝑞
∗

) = (
0 0 −𝑚𝑞

0 0 0
) 

 

Δ𝒙𝑉𝑆𝐺̇ = 𝑨𝑉𝑆𝐺𝒙𝑉𝑆𝐺 + 𝑩𝑣𝑏 (
Δ 𝑏,𝑑

𝑔𝑟𝑖𝑑

Δ 𝑏,𝑞
𝑔𝑟𝑖𝑑

) + 𝑩𝜔𝑔𝑟𝑖𝑑
(Δ𝜔𝑔𝑟𝑖𝑑) 

(
Δ 𝑙𝑑,𝑑

𝑔𝑟𝑖𝑑

Δ 𝑙𝑑,𝑞
𝑔𝑟𝑖𝑑) = 𝑪𝑉𝑆𝐺(Δ𝑥𝑉𝑆𝐺) 

𝒙𝑉𝑆𝐺 = 

(Δ𝛿𝐺𝐹𝑀 Δ𝜔𝑉𝑆𝐺 Δ𝑞
𝑚

Δα Δαq Δ𝛽𝑑 Δ𝛽𝑞 Δ 𝑖𝑛𝑣,𝑑 Δ 𝑖𝑛𝑣,𝑞 Δ   , Δ 𝑓𝑙,𝑞 Δ 𝑙𝑑,𝑑 Δ 𝑙𝑑,𝑞) 

(3.40) 

𝑨𝑉𝑆𝐺 =

(

 
 
 
 

𝑨𝑝𝑉𝑆𝐺 0 0 𝑩𝑝𝑉𝑆𝐺

𝑩𝑉1𝑪𝑝𝑣𝑓𝑙,𝑑
∗ 0 0 𝑩𝑉2

𝑩𝐼1𝑫𝑉1𝑪𝑃𝑣 𝑩𝐼1𝑪𝑉 0 𝑩𝐼1𝑫𝑉2 + 𝑩𝐼2

𝑩𝐿𝐶𝐿1𝑫𝐼1𝑫𝑉1𝑪𝑃𝑣
+𝑩𝐿𝐶𝐿2(𝑻𝑉

−1 0 0)

+𝑩𝐿𝐶𝐿3𝑪𝑝𝜔𝐺𝐹𝑀

𝑩𝐿𝐶𝐿1𝑫𝐼1𝑪𝑉 𝑩𝐿𝐶𝐿1𝑪𝐼
𝑨𝐿𝐶𝐿

+𝑩𝐿𝐶𝐿1(𝑫𝐶1𝑫𝑉2 +𝑫𝐼2)
)

 
 
 
 

 

𝑩𝑣𝑏 = (0 0 0 𝑩𝐿𝐶𝐿2𝑻𝑆
−1)𝑇 

𝑩𝜔𝑔𝑟𝑖𝑑
= (𝑩𝑃𝜔𝑔𝑟𝑖𝑑

0 0 0)
𝑇
 

𝑪𝑉𝑆𝐺 = ((𝑻𝐶 0 0) 0 0 (0 0 𝑻𝑆)) 

(3.41) 
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図 3.5 シミュレーション系統 

 

表 3.1  GFMインバータの機器特性 

Item Parameter 

Rated capacity 100 [kVA] 

Reference active power 30 [kW] 

Reference reactive power 0 [Var] 

𝑚𝑝  1.57 [rad/(W [p. u. ]s)] 

𝑚𝑞  0.002 [V [p. u. ]/Var [p. u. ]] 

Filter reactance 0.25 [mΩ] 

Filter inductance 4.21 [mH] 

Filter capacitance 0.86 [mF] 

Coupling inductance 4.21 [mH] 

𝐾𝑖𝑣   5.0 

𝜔𝑐  3.93 

 

 

図 3.6 シミュレーション結果 
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3.1.4.2 Droop方式マルチループタイプ GFMインバータ 

 Droop方式マルチループタイプ GFMインバータの数式モデルの妥当性検証を図 3.7のシミュレ

ーション系統を用いて行う。表 3.2 に GFM インバータの機器特性を示す。回路モデルを用いて

得た解(詳細モデル)と，数式モデルで求めた連系点電流の d-q 軸成分を比較することで数式モデ

ルの妥当性を検証する。シミュレーションは以下の二つの条件で行った。 

ケース 1 バス Aの電圧が 0.5秒時に定格(1.0 [p.u.])から 0.9 [p.u.]にステップ上に低下し，0.3秒後

に定格にステップ状に復帰 

ケース 2 バス A の周波数が 1.0 秒時に定格(50.0 [Hz])から 49.9 [Hz]にステップ上に低下し，1.0

秒後に定格にステップ状に復帰 

シミュレーション結果を図 3.8 に示す。図 3.8 より d-q 軸ともに直流ゲインに若干誤差がある

が，概ね数式モデルの応答は詳細モデルのそれと一致している様子が見て取れる。 

 

図 3.7 シミュレーション系統 

 

表 3.2  GFMインバータの機器特性 

Item Parameter 

Rated capacity 100 [kVA] 

Reference active power 30 [kW] 

Reference reactive power 0 [Var] 

𝑚𝑝  0.628 [rad/(W [p. u. ]s)] 

𝑚𝑞  0.002 [V [p. u. ]/Var [p. u. ]] 

Filter reactance 0.25 [mΩ] 

Filter inductance 4.21 [mH] 

Filter capacitance 0.86 [mF] 

Coupling inductance 4.21 [mH] 

𝜔𝑐  31.41 

𝐾𝐹𝐹   0.75 

𝐾𝑖𝑣   d-axis 35 

q-axis 2 

𝐾𝑝𝑣  d-axis 2 

q-axis 1 

𝐾𝑖𝑖   
 

d-axis 5 

q-axis 0.5 

𝐾𝑝𝑖  d-axis 1 

q-axis 0.25 
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(a) ケース 1 

 

(b) ケース 2 

図 3.8 シミュレーション結果 

3.1.4.3 VSG方式GFMインバータ 

 VSG 方式 GFM インバータの数式モデルの妥当性検証を図 3.9 のシミュレーション系統を用い

て行う。回路モデルを用いて得た解(detailed model)と，数式モデルで求めた連系点電流の d-q 軸
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成分を比較することで数式モデルの妥当性を検証する。表 3.3 に GFM インバータの機器特性を

示す。シミュレーション開始後 5 秒の時点でバス A の周波数を 50.0 [Hz]から 49.7 [Hz]にステッ

プ状に低下させ，さらにその 5秒後に 50 [Hz]にステップ状に復帰した際の d-q軸電流の時間変化

を図 3.10に示す。図 3.10より数式モデルの応答は d-q軸電流ともに詳細モデルのそれととてもよ

く一致している様子が見て取れる。 

 

図 3.9 シミュレーション系統 

 

表 3.3  GFMインバータの機器特性 

Item Parameter 

Rated capacity 100 [kVA] 

Control cycle 10 [kW] 

Sampling cycle 0 [Var] 

𝐻  4.0 [s] 
𝐾𝐷  100 

𝑚𝑞  0.001 [V [p. u. ]/Var [p. u. ]] 

Filter reactance 15 [mΩ] 

Filter inductance 0.50 [mH] 

Filter capacitance 220 [µF] 

Coupling inductance 0.62 [mH] 

𝜔𝑐  31.41 

𝐾𝐹𝐹   0.75 

𝐾𝑝𝑣  2.0 

𝐾𝑖𝑣   15 

𝐾𝑝𝑖  0.5 

𝐾𝑖𝑖   2.5 
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図 3.10 シミュレーション結果 

3.2 縮約モデルの精度評価 

3.2.1 Droop方式マルチループタイプ GFMインバータ群と需要を含む系統 

 Droop 方式マルチループタイプ GFM インバータ群を含む配電系統に対して提案した縮約手法

を，ケーススタディを通じて数値的に検証した。ケーススタディで用いた配電系統の構成を図 

3.11 に示す。バス A に流れる電流の動的応答を，詳細モデルと提案手法で縮約したモデル(縮約

モデル)で比較した。詳細モデルの自己整流インバータは，計算時間を短縮するために可変三相

交流電圧源としてモデル化している。ここで考慮したシステムには，3 つの ZIP 負荷と 4 つのマ

ルチループ垂下制御 GFM インバータが含まれる。システムコンポーネントは，変圧器と配電線

を介して高圧バスに接続されている。このケーススタディでは，すべての負荷を𝑃𝑃𝑄  = 0.6，𝑃𝐼  = 

0.1，𝑃𝑍 = 0.3，𝑄𝑃𝑄  = 0.6，𝑄𝐼  = 0.1，𝑄𝑍 = 0.3 に設定した。定 PQ 負荷の時定数は 0.01 秒である。

公称電圧と周波数，線路長，ZIP 負荷，変圧器，GFM インバータのサイズをすべて図 3.11 に示

す。LCL ローパスフィルタと変圧器のパラメータはすべて同じで，表 3.4 に示す。GFM インバ

ー タコントローラのその他のパラメータは表 3.5と表 3.6に示す。 

バス Aの周波数は，5.0秒後に 50.0 [Hz](定格)から 49.9 [Hz]ステップ状に変化させ，10.0秒後に

再び 50.0 [Hz]に戻した。シミュレーションは Matlab/Simulink を使用した。2 つのモデルの動的応

答を図 3.12に示す。縮約モデルの d軸電流応答は，詳細モデルと良い一致を示している。q軸電

流応答は，外乱発生直後はほぼ一致している。しかし，(3.16)～(3.20)式で基準フレーム回転を線

形化しているため，その後 2つのモデルの間に定常的なずれが生じている。元のシステムのフル

スケールモデルの次数は 92 であるのに対し，縮約モデルの次数は 60 である。詳細モデルでは
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25 時間 58 分 23 秒の CPU 時間を要したが，低次モデルでは 7 秒しか要しなかった。従って，提

案された低次化手法は，計算時間の大幅な短縮と高いモデリング精度の両方を示している。 

 

表 3.4 変圧器，配電線，LCLローパスフィルタのパラメータ 

Item Parameter 
Distribution line Reactance 0.215 [Ω/km] *line length 

Leakage inductance 1.95 [mH/km]*line length 
Transformer Winding Reactance 0.001 [p. u. ] 

Leakage inductance 0.008 [p. u. ] 
Magnetization resistance 1000 [p. u. ] 
Magnetization inductance 1000 [p. u. ] 

Filter Filter inductance 0.05 [p. u. ] 
Filter capacitance 0.05 [p. u. ] 
Filter reactance 0.02 [p. u. ] 

 

表 3.5 全 GFMインバータ共通の制御システムパラメータ 

Item Parameter 

𝐾𝑖𝑖𝑛𝑣   15 [p. u. ] 
𝐾𝑝𝑣  2 [p. u. ] 

𝐾𝑖𝑣   35 [p. u. ] 
𝐾𝑝𝑖  1 [p. u. ] 

𝐾𝑖𝑖   5 [p. u. ] 
𝐾𝐹𝐹   0.75 [p. u. ] 
ω𝑐  31.41 

ω0  314 [rad/s] 

𝑉𝑠𝑒𝑡   1 [p. u. ] 
Reference reactive 

power 

0 [p. u. ] 

 

表 3.6 各 GFMインバータの制御システムパラメータ 

 GFM Inv. 1 GFM Inv. 2 GFM Inv. 3 GFM Inv. 4 

𝑚𝑝  1.571 0.942 1.267 1.267 

𝑚𝑞  0.002  0.003  0.003 0.002  

Reference active power 0.2 [p. u. ] 0.3 [p. u. ] 0.4 [p. u. ] 0.2 [p. u. ] 
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図 3.11 シミュレーション系統 

 

 

図 3.12 シミュレーション結果 
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3.2.2 Droop方式 GFMインバータ群と需要を含む系統 

 GFM垂下制御を持つ GFMインバータを含む配電系統に対して提案したモデル削減法を，ケー

ススタディを通じて数値的に検証した。ケーススタディで用いた配電系統の構成を図 3.13 に示

す。詳細モデルにおける自励式インバータは，計算時間を短縮するために可変三相交流電圧源と

してモデル化されている。検討したシステムには，3 つの ZIP 負荷，2 つの Droop 方式シングル

ループタイプ GFMインバータ，2つの Droop方式マルチループタイプ GFMインバータが含まれ

る。 図 3.13の GFM inv.1と 3はマルチループタイプ GFM，GFM inv.2と 4はシングルループタイ

プ GFM である。系統構成要素は，変圧器と配電線を介して高圧バスに接続されている。このケ

ーススタディでは，すべての負荷を𝑃𝑃𝑄  = 0.6, 𝑃𝐼  = 0.1, 𝑃𝑍 = 0.3，𝑄𝑃𝑄 = 0.6, 𝑄𝐼  = 0.1, 𝑄𝑍 = 0.3に設定

している。定 PQ 負荷の時定数は 0.01 秒である。公称電圧と周波数，線路長，ZIP 負荷のサイズ，

変圧器，SI を図 3.13 に示す。LCL ローパスフィルタと変圧器のパラメータはすべて同じで，表 

3.7に示す。2つの制御システムのその他のパラメータは表 3.8，表 3.9に示す。 

 

 

図 3.13 シミュレーション系統 

 

表 3.7 変圧器，配電線，LCLローパスフィルタのパラメータ  

Item Parameter 
Distribution line Reactance 0.215 [Ω/km] *line length 

Leakage inductance 1.95 [mH/km]*line length 
Transformer Winding Reactance 0.001 [p. u. ] 

Leakage inductance 0.008 [p. u. ] 
Magnetization resistance 1000 [p. u. ] 
Magnetization inductance 1000 [p. u. ] 

Filter Filter inductance 0.05 [p. u. ] 
Filter capacitance 0.05 [p. u. ] 
Filter reactance 0.02 [p. u. ] 
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表 3.8 制御システムの共通パラメータ 

Item Parameter 

𝐾𝑖𝑖𝑛𝑣   15 [p. u. ] 
𝐾𝑝𝑣  2 [p. u. ] 

𝐾𝑖𝑣   35 [p. u. ] 
𝐾𝑝𝑖  1 [p. u. ] 

𝐾𝑖𝑖   5 [p. u. ] 
𝐾𝐹𝐹   0.75 [p. u. ] 
ω𝑐  31.41 

ω0  314 [rad/s] 

𝑉𝑠𝑒𝑡   1 [p. u. ] 
Reference reactive power 0 [p. u. ] 

 

表 3.9 制御システムの個別パラメータ 

 GFM Inv. 1 GFM Inv. 2 GFM Inv. 3 GFM Inv. 4 

𝑚𝑝  1.571 0.942 1.267 1.267 

𝑚𝑞  0.002  0.003  0.003 0.002  

Reference active power 0.2 [p. u. ] 0.3 [p. u. ] 0.4 [p. u. ] 0.2 [p. u. ] 

 

提案手法の精度を確認するために，工学的縮約モデルを導出する。このモデルは，図 3.14 に

示すように，負荷，Droop 方式シングルループタイプ GFM インバータ， Droop 方式マルチルー

プタイプ GFM インバータの 3 つの代表モデルから構成される。工学的縮約モデルは以下のよう

に導出される。 

1. 各コンポーネントの容量を加算して代表モデルの容量を算出する。 

2. 各 GFM インバータの代表モデルの P-ω垂下係数と Q-V 垂下係数を計算し，集約前の系統

サポート機能に一致させる。 

3. RLC-LPFフィルタの p.u.値とコントローラの PIゲインを加重平均して算出する。 

4. 各 GFM インバータ代表モデルの有効電力の定常値が，集計前の合計値に一致するように調

整する。 

5. バス A と代表モデルの相互接続バス間の線路パラメータを調整し，集計前の有効電力と無

効電力の定常値に一致させる。 

 

 

図 3.14 工学的縮約モデル 
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本論文で検討したシステムの場合，RLC-LPF フィルタの p.u.値とコントローラの PI ゲインは，

各タイプの GFM インバータで同じである。したがって，代表モデルの p.u.は，各タイプの GFM

インバータで同じ値に設定される。代表モデルが相互接続するバス A とバス間の線路パラメー

タは，0.4683 [Ω]と 4.24 [mH]である。 

提案手法の精度は，バス A に流れる電流の動的応答を，詳細モデル，提案手法によって縮小

されたモデル(提案モデル)，および工学的縮約モデルの間で比較することによって検証する。精

度の評価は，(2.120)式を用いて行う。 

シミュレーションは，以下の 3つのケースについて実施した。 

1. バス Aの周波数を 5.0秒後に 50.0 [Hz] (定格)から 49.9 [Hz]に段階的に変化させ，10.0秒後に

再び 50.0[Hz]に戻す。 

2. バス A の周波数は，5.0 秒後に 50.0 [Hz](定格)から 49.8 [Hz]まで段階的に変化し，10.0 秒後

に再び 50.0[Hz]に戻る。 

3. バス A の電圧の大きさは，5.0 秒後に 1.0 [p.u.]から 0.9 [p.u.]に段階的に変化し，10.0 秒後に

再び 1.0 [p.u.]に戻る。 

元のシステムの次数は 92 であるのに対し，低次モデルでは 60 である。シミュレーションは

Matlab/Simulinkで行った。 

図 3.15 はケース 1 のシミュレーション結果である。図 3.15 に示すように，工学的縮約モデル

と比較した場合，縮次モデルの d軸電流応答は詳細モデルと良い一致を示している。縮約モデル

は，各系統構成要素の動的応答に対するインピーダンスの影響を考慮することができる。しかし，

工学的縮約モデルの場合は，上位バスと集約されたコンポーネントの相互接続点間のインピーダ

ンスの影響全体を考慮していない。提案モデルの q軸電流応答は，外乱発生直後はほぼ同じであ

る。しかし，基準フレーム回転の線形化(3.16)～(3.20)式のため，詳細モデルの応答とは定常的な

違いがある。工学的縮約モデルの応答では，インピーダンスの簡略化により，詳細モデルの応答

と定常的に差が生じる結果となった。 

 

図 3.15 シミュレーション結果(ケース 1) 
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図 3.16 にケース 2 のシミュレーション結果を示す。提案モデルの外乱発生直後と解消直後の

過渡応答は，ケース 1と同様の理由で，工学的縮約モデルに比べて特に正確である。 

 

図 3.16 シミュレーション結果(ケース 2) 

 

図 3.17にケース 3のシミュレーション結果を示す。d 軸電流の応答において，提案モデルの減

衰特性は詳細モデルと良い一致を示している。しかし，線形化されているため，詳細モデルの応

答とは定常的な差が生じている。本論文の負荷モデルは周波数応答特性を持たないが，電圧変動

時に消費電力が変化する。したがって，詳細モデルとの定常的な差は，GFM インバータと同様

に ZIP-Loadモデルの線形化の影響によるものである。 

 

図 3.17 シミュレーション結果(ケース 3) 



 

第 3 章 GFM インバータ群を含む系統の縮約手法 

 3.2 縮約モデルの精度評価 

85 

表 3.10 に誤差評価関数値の値を示す。また，外乱発生後の詳細モデルの応答との定常差の影

響を排除するため，外乱除去からシミュレーション終了時間(10.0 秒)までの精度を評価した。表 

3.10 に示すように，ケース 3 の q 軸電流を除き，提案手法は工学的縮約モデルよりも精度が高い。

特に，周波数外乱に対する精度は，工学的縮約モデルよりもはるかに優れている。20 秒間の現

象解析に費やした CPU時間は，工学的縮約モデルが 1 時間 46 分 1 秒であったのに対し，詳細系

モデルは 32 時間 18 分 11 秒であった。一方，提案モデルに費やされた CPU 時間はわずか 32 秒

であった。つまり，計算時間の大幅な短縮により，提案削減手法のモデリング精度の良さが確認

できる。 

 

表 3.10 誤差評価関数値 

 Case I Case II Case III 

d-axis 

current 

proposed 1.66 5.57 40.83 

composite 6.29 22.75 49.69 

q-axis 

current 

proposed 3.43 15.10 47.09 

composite 14.28 52.72 35.43 

3.2.3 VSG方式GFMインバータ群と需要を含む系統 

VSG 方式 GFM インバータを含む配電系統に対して提案した縮約手法を，ケーススタディを通

じて数値的に検証した。ケーススタディで用いた配電系統の構成を図 3.18 に示す。詳細モデル

における自励式インバータは，計算時間を短縮するために可変三相交流電圧源としてモデル化さ

れている。バス A の周波数は，5.0 秒後に 50.0 [Hz](公称値)から 49.9 [Hz]ステップ状に変化させ，

10.0秒後に再び 50.0 [Hz]に戻した。LCLローパスフィルタと変圧器のパラメータはすべて同じで，

表 3.11に示す。2つの制御システムのその他のパラメータは表 3.12，表 3.13に示す。なお，シミ

ュレーションソフトウェアは Matlab/Simulinkを使用した。 

 

 

図 3.18 シミュレーション系統 
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 表 3.11 変圧器，配電線，LCLローパスフィルタのパラメータ  

Item Parameter 
Distribution line Reactance 0.215 [Ω/km] *line length 

Leakage inductance 1.95 [mH/km]*line length 
Transformer Winding Reactance 0.001 [p. u. ] 

Leakage inductance 0.008 [p. u. ] 
Magnetization resistance 1000 [p. u. ] 
Magnetization inductance 1000 [p. u. ] 

Filter Filter inductance GFM Inv. 1 0.00026 [p. u. ] 
GFM Inv. 2 0.00022 [p. u. ] 

Filter capacitance GFM Inv. 1 0.00083 [p. u. ] 
GFM Inv. 2 0.00095 [p. u. ] 

Filter reactance GFM Inv. 1 0.0065 [p. u. ] 
GFM Inv. 2 0.0054 [p. u. ] 

 

 表 3.12 制御システムの共通パラメータ 

Item Parameter 

𝐾𝑖𝑖𝑛𝑣   15 [p. u. ] 
𝐾𝑝𝑣  2 [p. u. ] 

𝐾𝑖𝑣   35 [p. u. ] 
𝐾𝑝𝑖  1 [p. u. ] 

𝐾𝑖𝑖   5 [p. u. ] 
𝐾𝐹𝐹   0.75 [p. u. ] 
ω𝑐  31.41 

ω0  314 [rad/s] 

𝑉𝑠𝑒𝑡   1 [p. u. ] 
Reference reactive power 0 [p. u. ] 

 

 表 3.13 制御システムの個別パラメータ 

 GFM Inv. 1 GFM Inv. 2 

𝐾𝐷  250 300 

𝐻  4 [s] 5 [s] 

Reference active power 0.5 [p. u. ] 0.1 [p. u. ] 

 

2つのモデルの動的応答を図 3.19に示す。縮約モデルの d軸電流応答は，詳細モデルと良い一

致を示している。q 軸電流応答は，外乱発生直後はほぼ一致している。しかし，(3.16)～(3.20)式

で基準フレーム回転を線形化しているため，その後 2 つのモデルの間に定常的なずれが生じてい

る。 
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図 3.19 シミュレーション結果 
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第 4 章 大規模系統モデルを用いた多数台ス

マートインバータ導入効果検証 

 本章ではこれまで述べてきた縮約手法を用いて，SI 群を含む系統の縮約モデルを作成し，そ

れを大規模系統の負荷ノードに連系することにより，SI が多数台かつ広範に導入された場合の

導入効果を検証する。 

4.1 系統モデル 

4.1.1 基幹系統 

 基幹系統モデルは電気学会の標準モデルである「電気学会 EAST10 機系統モデル[46]」(以下，

EAST10 モデル)をベースとする。EAST10 モデル系統図およびインピーダンスマップを図 4.1，

図 4.2 に示す。また，EAST10 モデルの概要を表 4.1，表 4.2 に示す。EAST10 モデルは日本の

50[Hz]系統の特性や一般に使用されている制御系が考慮されており，潮流計算や安定度解析のた

めに広く使用されている。 

 

図 4.1  EAST10モデル系統図(ノード番号，ブランチ番号含む) [46] 
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図 4.2  EAST10モデル インピーダンスマップ[46] 

 

表 4.1 EAST10モデルの概要[46] 

Item Content Note 

Grid reference capacity 1000 [MVA]  

System frequency 50 [Hz]  

Number of generators 10   

Number of nodes 47  

Number of branches 

(Transmission line) 

(Transformer) 

100  

(78) 

(22) 

Number of transmissions 

counted as one branch per line 

Total generator rated capacity and 

total generator output (daytime) 

96,480 [MVA] (81,430 [MW])  

Total loads (heavy load) 80,000 [MW]  

Generator model LGT=4 of Y-Matrix (All generators 

are identical) 

 

Generator unit constant NGT=2 of Y-Matrix (thermal) 

NGT=6 (nuclear) 

NGT=8 (hydroelectric) 

 

Inertia constant 8.0 [s] (thermal・nuclear) 

10.0 [s] (hydroelectric) 

 

Exciter model LAT=1 of Y-Matrix (All generators 

except G7) 

LAT=1 (G7) 

 

Governor model LPT=1 of Y-Matrix (thermal ・
nuclear) 

LPT=4 (hydroelectric) 

 

Transformer reactance for 

generator step-up (self-

capacitance base) 

0.14 [p.u.] (All generators are 

identical) 

 

Transformer capacity is 1.1 

times the rated output of the 

generator 
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Transmission line model 

Type 

Length 

πtype equivalent circuit 

TACSR810 [㎟] 4 conductor 

Loop system 1,960 [km] 

Different-voltage loop system 

500[kV] 500 [km] 

275[km] 400 [km] 

 

All transmission lines are 

double circuit 

Load Characteristics Constant impedance characteristics 

(both active and reactive power) 

 

 

表 4.2 発電機関連データ[46] 

Name Node 

No. 

Rated 

capacity 

[MVA] 

Rated 

output 

 [MW] 

Generator 

type 

Exciter 

model 

(LAT) 

Governor 

model 

(LPT) 

Step-up 

transformer 

tap ratio 

Governor 

margin [%] 

G1 1 8,240 7,000 Thermal 1 1 1.12821 5 

G2 2 12,940 11,000 Nuclear 1 1 1.12821 -10 

G3 3 7,060 6,000 Hydroelectric 1 4 1.0700 5 

G4 4 12,940 11,000 Thermal 1 1 1.12821 5 

G5 5 7,060 6,000 Hydroelectric 1 4 1.07500 5 

G6 6 12,940 11,000 Nuclear 1 1 1.12821 5 

G7 7 12,940 11,000 Thermal 102 1 1.12821 -10 

G8 8 8,240 7,000 Thermal 1 1 1.02564 5 

G9 9 8,240 7,000 Thermal 1 1 1.02564 5 

G10 10 5,880 5,000 Thermal 1 1 1.12821 5 

 

 励磁系のモデルを図 4.3に示す。図 4.3内の𝐸𝐴は端子電圧，𝐸𝐹は界磁電圧，𝐸𝐴𝑆は端子電圧設定

値，𝐸𝐹𝑆は界磁電圧，𝑃𝑔は発電機出力を示している。界磁電圧𝐸𝐹は無負荷，定格回転数，定格端

子電圧時(𝐸𝐴=1.0 [p.u.])とする値であり，有効電力の単位は発電機容量ベース(MVA ベース)の p.u.

値である[46]。PSSの位相進み遅れは 1段となっている。 

 

 

(a) 回転形励磁機回転形励磁 
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(b) PSS付サイリスタ励磁機用モデル(LAT=102) 

図 4.3 励磁系モデル[46] 

4.1.2 下位系統 

 下位系統は図 4.4 に示すような 275 [kV]から 6.6 [kV]まで段階的に負荷と IBR が連系している

代表モデルを用いる。ただし，この代表モデルの回路モデルを直接 EAST10 モデルの負荷ノード

に連系することはせず，当該モデルの縮約モデルを連系する。 

 

 

図 4.4 下位系統代表モデル 

 

 下位系統モデルの電圧階級ごとの需要規模の割合を決定するために，様々な文献を調査した。

文献は表 4.4に示す通り，住宅負荷 : 産業負荷 : 工業負荷の需要の割合は概ね 1:1:1であった。文

献では図 4.5 に示す通り，特高・高圧大口需要家 : 高圧小口需要家 : 低圧需要家のピーク需要割

合は 1 : 1 : 1であった。これらの情報より図 4.4のように 6.6 [kV]以下に 2/3の需要を割り振り，

それ以上の電圧階級に電圧階級ごと残りの 1/3 を等分配した。また，負荷は全て定インピーダン

ス負荷としている。 
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表 4.3 2050年における PVの電力エリア別導入量(導入進展ケース)[48] 

Region Less than 10 [kW]  10 [kW] - 500 [kW]  More than 500 [kW]  Total 

Hokkaido 1,525 3,051 2,982 7,559 

Tohoku 5,506 690 9,706 21,902 

Tokyo 212,997 24,144 31,553 76,994 

Chubu 10,678 14,552 17543 42,773 

Hokuriku 982 1,748 2,359 5,089 

Kansai 9,904 11,844 15,370 37,119 

Chugoku 4,583 5,545 7,830 17,958 

Shikoku 2,293 4,026 3,819 10,138 

Kyusyu 9,197 12,930 13,706 35,833 

Okinawa 643 1,971 788 3,402 

Total 66,610 86,501 105,656 258,766 

※単位は [MW] 

表 4.4 電気学会・地域供給系統モデルにおける負荷データ[47] 

Month Residential load Industrial load Manufacturing industrial load 

1 80 70 85 

2 75 65 80 

3 65 65 75 

4 50 55 70 

5 55 60 75 

7 90 90 90 

Peak 100 100 100 

8 85 75 80 

9 75 70 75 

10 55 65 70 

11 60 65 75 

12 70 80 80 

 

 

図 4.5 各需要家の電力消費量割合[49] 

 

下位系統モデルの線路の%インピーダンス値は 66.6 [kV]以下に関しては電気学会地域供給系統

モデル[47]，154 [kV]以上に関しては東京電力 PG 送電線データ[50]を参考に作成している。また，
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変圧器や線路の実インピーダンス値は地点以下の負荷容量を変電所容量で除した値で除すること

で等価的な値を算出している。 

4.2 制御手法ごとの導入効果比較 

SI の制御方式ごとの周波数安定性への貢献を比較する。シミュレーションは以下の手順で行

う。 

1. 昼間断面シナリオの潮流状態を参考にシナリオを作成し，潮流計算により下位系統の初期

潮流を算出 

2. 縮約点の潮流状態，Load1~5 のインピーダンス値，SI1~3 の初期出力値から各ノードにおけ

る d-q軸上の初期値を計算し，縮約モデルを作成 

3. 基幹系統モデルに全縮約モデルを連系し，時系列シミュレーション 

比較する制御方式は FW 機能，VSG 方式，Droop 方式マルチループタイプである。シミュレー

ションは EAST10モデルのバス 38に 1.2 [GW]の負荷を投入する条件で行う。なお，各 SIの周波

数有効電力感度は-1.5 [W [p.u.]/Hz]で統一している。図 4.6に系統周波数を示す。なお，系統周波

数は全発電機の回転周波数の加重平均である。表 4.5 に各制御方式導入時の RoCoF と Nadir を示

す。図 4.6，表 4.5 より，VSG 方式 GFM インバータと Droop 方式 GFM インバータは Nadir がほ

とんど変わらないことが見て取れる。しかし，RoCoF は FW 機能付き GFL インバータの方が大

変良い数値が出ている。Droop 方式，VSG 方式は従来 GFL インバータと比較しても，RoCoF が

大きな改善が見られない。ただし，FW機能付き GFLインバータを導入したケースでは周波数の

振動が継続しているが，GFMインバータ導入時は GFMインバータのダンピング性能によって擾

乱発生数秒後には周波数の振動が収まっている。 

 

 

図 4.6 系統周波数 
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表 4.5 各ケースにおける周波数の安定度指標 
 

RoCoF Nadir 

No frequency support from IBR -0.05517 49.825 

FW-GFL -0.02171 49.969 

VSG-GFM -0.03064 49.980 

Droop-GFM (ml) -0.04412 49.977 

 

全同期発電機の加重平均であるため，各同期発電機の挙動を個別で検証する。図 4.7に各同期

発電機の角周波数を示す。図 4.7より従来型 GFLインバータ，FW機能付き GFLインバータを導

入した際は，擾乱発生地点から遠方にある同期発電機が一時的に加速していること見て取れる。

一方で GFM インバータを導入した際は全ての同期発電機が同期して減速していることがわかる。

図 4.6の周波数は全ての発電機の回転数の加重平均であるため， GFLインバータを導入した場合

の方が擾乱発生直後の周波数の値が良く見えていることがわかる。 

 

 

(a) G1~G6 
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(b) G7~G10 

図 4.7 各発電機の角周波数 

 

図 4.8に各下位系統バスの有効電力の変動を示す。図 4.8より擾乱発生地点付近のバス 38-44の

有効電力の低下度合いが FW機能付き GFLインバータ導入時の方が GFMインバータ導入時に比

べて大きいことがわかる。 

 

(a) G1~G6 
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(b) G7~G10 

図 4.8 各発電機の有効電力出力変動(擾乱発生からの偏差) 

 

同期発電機の出力の変動の原因を明らかにするために，各下位系統ノードの有効電力の変動を

検証する。図 4.9に各下位系統ノードの有効電力出力変動を示す。図 4.9より GFMインバータ導

入時の擾乱発生直後の各下位系統ノードの有効電力出力が，GFLインバータ導入時と比較して

全体的に低下していないことが見て取れる。これより，GFLインバータ導入時の方が下位系統

ノードに流れ込む有効電力が相対的に小さいため，各同期発電機の有効電力出力増加が小さくな

っていると考えられる。 

 

(a) bus18~bus41 
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(b) bus42~bus47 

図 4.9 各下位系統ノードの有効電力出力変動(擾乱発生からの偏差) 

 

次に下位系統ノードの出力変動の違いの原因を解明するために，各下位系統ノードの電圧振幅

変動を検証する。図 4.10に各下位系統ノードの電圧振幅を示す。図 4.10より GFLインバータ導

入時の方が GFM インバータ導入時より擾乱発生直後の電圧低下が大きいことが見て取れる。こ

れは GFM インバータの無効電力サポートすることで電圧変動を抑制する機能による差であるこ

とが考えられる。本シミュレーションの負荷は定インピーダンス負荷であるため，電圧の変動が

消費電力に与える影響が大きい。このことにより GFL インバータ導入時の方が下位系統ノード

の正味消費有効電力が小さくなり，結果として同期発電機の有効電力出力の増加分が小さくなっ

ていることが，擾乱発生直後の周波数変動が緩和された原因であると考える。 
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(a) bus18~bus40 

 

(b) bus42~bus47 

図 4.10 各下位系統ノードの電圧振幅 
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第 5 章 結論 

5.1 本論文のまとめ 

本論文では，今後 IBR の大量導入に伴い，導入量の増加が見込まれる SI の系統安定性への貢

献度の評価をするための電力系統モデルの構築を目的として， SI を含む電力系統の縮約手法を

提案した。  

第 1 章では，本論文の背景として IBR に大量導入による系統安定性の低下が懸念されている

ことから，SI の研究が進められていること，SI が広く系統に導入された際の系統安定性への効

果は明らかになっていないことについて述べた。また， SI および配電系統の縮約手法の研究動

向，ならびに本研究の目的と構成について述べた。 

第 2章では，GFLインバータ群を含む系統の縮約手法について述べた。開発した縮約手法の実

現にあたり電圧方程式や制御回路の関係式から得られる対象配電系統の構成要素(SI，需要，変

圧器，電線路)の数式モデルについて述べた。続いて，導出した数式モデルと上流のインピーダ

ンスとの合成方法及び同バスに連系している数式モデルの集約手法について述べた。提案手法の

精度検証ではシミュレーションの結果，縮約モデルの応答は詳細モデルのそれとよく一致してい

ることが確認された。また，同様の現象を解析するのに要する時間を比較し，縮約モデルを用い

ることで計算時間を短縮できることを明らかにした。 

第 3 章では，第 2 章で述べた縮約手法を拡張した GFM インバータ群を含む系統の縮約手法に

ついて述べた。系統構成要素の数式モデル群をパデ近似，Routh 近似，平衡打ち切り法を用いる

ことで一つの数式モデルに縮約する手法について述べた。提案手法の精度検証では，他の縮約手

法で導出したモデルと提案手法によって導出したモデルの応答を比較し，提案手法の有用性を検

証した。検証の結果，提案手法によって導出したモデルの応答の方が詳細モデルのそれとの誤差

が小さく，解析するのに要する時間も短縮できることを明らかにした。 

第 5章では，第 3,4章で述べた系統縮約手法を用いて SI群の導入効果を検証した。基幹系統モ

デルの下位系統ノードに多数台の SI を含む系統の縮約モデルを連系したモデルを用いることで，

SI 群の導入効果を定量的に明らかにした。下位系統に導入する SI の制御手法を変更することで，

制御手法ごとの導入効果の比較を行った。負荷投入シミュレーションの結果より，周波数の過渡

安定性には有効電力のサポート機能の他に無効電力によるサポート機能の有無も関わることが示

唆された。 

5.2 本研究の事業展開への可能性と今後の展望 

本論文で述べたように，提案手法を用いることで SI を含む放射状系統の縮約モデルを得られ

ることが確認された。背景の部分でも触れたが，近年 IBR の導入量拡大は加速しており，近い
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将来系統内の需要のほとんどを IBR が負担することも考えられる。そのような系統の運用を考

えた際，IBR の SI 化は不可欠であり，さらに SI を群としてどのように運用していくのかという

課題がある。本論文では開発した縮約モデルを用いて制御手法ごとの導入効果検証を行ったが，

様々な制御手法が導入された系統を用いた場合のシミュレーションを行うことでより実際の電力

系統に近いモデルでの検証が可能となる。また，基幹系統大での SI 導入エリアが空間的偏在に

しているモデルや下位系統内の SI 連系エリアの違うモデルを用いて SI の導入効果を多角的に検

証することにより，SI 導入の基本的な系統安定度向上への特性・貢献について明らかにするこ

とができる。そして，IBR を SI 化することでどの程度電力系統の安定度の観点から見た RES の

導入可能量が増加するか，その限界値を探ることができる。SI 大量導入系統の網羅的な検証に

よって導き出される傾向を踏まえて，どの下位系統ノードにどの制御方式の SI をどの程度導入

することが有効であるか明らかになると考えられる。これは同期発電機の稼働台数が減少した系

統において，系統内のどのエリアが安定度の観点から弱いかを特定することと同義である。これ

らが明らかになることで次世代系統において，系統運用者が最適な機能・容量・連系位置の SI

の導入および入札戦略を立てられるようになると考えられる。そうすることで系統運用に係るコ

ストの低減，ひいては電力料金の低下にも寄与する。すなわち，次世代電力系統の安定性解析の

計算負荷削減に寄与する本研究は，系統運用者はもちろん需要家全体の利益を生み，RES の導

入可能量の増加にも繋がることから，社会的事業になり得ると考える。 
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