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第 1 章

序論

第1章  

序論 

1.1 研究背景 

戦後，世界各国のエネルギー使用量は増加の一途を辿っており，先進国を始め開発途上

国もエネルギーを自在に使えるようになりつつある(1)。このようなエネルギーの大量消費

を背景に各国は著しい経済成長を遂げているが，地球温暖化や化石エネルギーの枯渇が大

きな問題になっている。このため，1990 年代から世界規模で地球温暖化の対策に関する会

議が開かれ始め，特に 1997 年には先進国の温室効果ガス排出量について法的拘束力のある

数値約束を各国毎に設定した京都議定書が議決された(2)。日本においては，京都議定書の

目標値 6%に対して 5 カ年平均で基準年比 8.4%もの温室効果ガスを削減し，目標値を達成

することができた(3)。しかし，2011 年の東日本大震災を契機とした火力発電の増加により，

石油，石炭，天然ガスといった化石燃料の消費量は依然増加傾向にある(1)。 

図 1.1 に一次エネルギー国内供給量及び電力化率の推移を示す(1)。最終エネルギーに占め

る電力の割合を示す電力化率は 2013 年度で 24.9%となり，40 年前と比較して約 2 倍とな

っている。国内に供給されるエネルギーとともに電力化率も増加している現状を考えると，

温室効果ガスや化石燃料の使用料削減には電気エネルギーの有効利用が重要な意味を持つ。

同様に，図 1.2 に示す世界の電力消費量の推移を見ると，世界の消費電力量は年率 3%から

5%の増加となっており，このことからも低炭素社会の実現のためには世界的な電力の省エ

ネルギー化が急務であることが分かる。そのため，近年ではアプリケーションに応じて電

力を高効率に変換するパワーエレクトロニクスの重要性が増している。 
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図 1.1 一次エネルギーの国内供給量及び電力化率の推移 

(文献(1) 経済産業省・資源エネルギー庁: 「エネルギー白書 2015」より引用) 

 

 

図 1.2 世界の電力消費量の推移 

(文献(1) 経済産業省・資源エネルギー庁: 「エネルギー白書 2015」より引用) 
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パワーエレクトロニクスは半導体デバイスで構成される低損失かつ無接点のスイッチ

を高速にオン，オフすることで電力を変換・制御する技術である(4-5)。パワーエレクトロニ

クスの歴史は1957年にアメリカのGeneral Electric社によって発売された半導体デバイスで

あるサイリスタから始まり，1973 年にアメリカの Newell によって「電力」，「エレクトロ

ニクス」，「制御」を融合させた新しい技術分野であると提唱された(6)。今日ではGTO (Gate 

turn-off thyristor)や IGBT (Insulated gate bipolar transistor)，MOSFET (Metal oxide semiconductor 

field-effect transistor)などを使用した半導体電力変換装置が産業部門から交通，電力，家電

民生まで幅広い分野で使用されている。さらに，最近では EV (Electric vehicle) や HEV 

(Hybrid EV) といった自動車産業や，太陽光，風力発電といった再生可能エネルギー発電

分野にもパワーエレクトロニクスが浸透し，重要な役割を担っている(7)。 

特に，再生可能エネルギー発電については国家レベルのエネルギー政策に直結する技術

分野であり，世界各国でその大量導入が検討されている(1), (8)。例えば，アメリカの「New 

energy for America」計画では，再生可能エネルギー発電量を 2025 年までに全体の 25%とす

る目標を発表している(8)。また，中国では「再生可能エネルギー発展第 11 次 5 カ年計画

（2008）」で，2020 年までに一次エネルギーに対する再生可能エネルギーの割合を 15%に

引き上げる目標を設定した(8)。さらに，再生可能エネルギーの技術開発が進んでいる EU

では，2020 年までに電力，熱，運輸部門の最終エネルギー消費に占める再生可能エネルギ

ーの割合を20%までに引き上げる「再生可能エネルギー指令」を2007年に採択している(8)。

特にドイツでは，日本の東京電力福島第一原発事故以降，原子力発電に依存しないエネル

ギー政策を掲げており，再生可能エネルギー発電とエネルギー効率改善で原子力による発

電電力を代替し，2022 年までに全ての原子炉を閉鎖する法律が施行された(1)。日本におい

ても，2010 年 6 月に政府が定めた現行のエネルギー基本計画では，2030 年に向けた目標と

して再生可能エネルギーを1990年比で約1割から2割に増加させることが見込まれていた

(8)。しかし，東京電力福島第一原発事故を受けて 2012 年に実施された政府のエネルギー・

環境会議では，再生可能エネルギーといったグリーンエネルギーの導入を最大限に引き上

げるという方針に切り替えられた。このように，世界各国で再生可能エネルギーの役割が

より一層重要となっている。 

図 1.3 に IEA (International Energy Agency)による世界の再生可能エネルギーの累積導入量
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予測を示し，図 1.4 に各国の累積導入量を示す(8)。今後 20 年間で世界の再生可能エネルギ

ーは 2011 年に比べて約 5 倍になることが見込まれている。特に，再生可能エネルギーの中

で最も導入が進められると予測されているのが風力発電である。日本では，立地の関係か

ら風力発電よりも太陽光発電の導入数の方が多いが，24 時間発電可能な点や風の運動エネ

ルギーから電気エネルギーへの変換効率が 30%から 40%と比較的高い点，キロワットあた

りのコストの面から世界的には風力発電の大量導入が進められている(8-9)。 

図 1.5 に風力発電システムの基本構成を示す。風力発電システムには風の運動エネルギ

ーを電気エネルギーに変換する風車と，変換した電気エネルギーを系統に送電するAC-AC

電力変換器が必要になる。AC-AC 電力変換はパワーエレクトロニクスにおける電力変換形

態の一種であり，図 1.5 のように発電機に応じて使い分けられる(10-11)。以前は誘導発電機

に始動時の突入電流を防ぐソフトスタータのみを設け，一定速度で誘導発電機を回転させ

る方式が用いられていた。この方式は，低コストで高い信頼性を有する特徴があるが， 

1) 一定速度での運転になるので，低風速域における高効率運転が困難 

2) 安定な系統にしか連系できない。 

3) 突風による急峻なトルクが発生した時の機械ストレスを軽減する機構が必要 

という欠点がある。従って，現在では AC-AC 電力変換器を用いながら風速に応じて風車

を可変速運転する方式が一般的である。 

一方，太陽光発電や風力発電といった再生可能エネルギー発電の大量導入には次の問題

がある(8), (18)。 

1) 系統電力の需給バランスが崩れる（特に供給過多）ことによる系統周波数変動 

2) 配電網内の逆潮流による連系点の電圧上昇 

3) ループ配電網における計画外潮流 

4) 系統事故時の単独運転と不要解列 

従って，再生可能エネルギー発電を大量導入し，次世代の系統配電システムを構築するに

は上記の問題を解決する必要がある。そのため，これまでパワーエレクトロニクスと電力

系統技術を融合させた解決法が提案されてきた(25-26)。 
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図 1.3 世界の再生可能エネルギーの累積導入量予測 

（文献(8) 国立研究開発法人 新エネルギー・産業技術総合開発機構: 「NEDO 再生可能エ

ネルギー技術白書 第 2 版」より引用） 

   

(a) 日本     (b) アメリカ 

   

(c) 中国      (d) EU 

図 1.4 各国の再生可能エネルギーの累積導入予測（文献(8) 国立研究開発法人 新エネル

ギー・産業技術総合開発機構: 「NEDO 再生可能エネルギー技術白書 第 2 版」より引用）
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(a) 一定速駆動方式 

 

(b) 可変速駆動方式 

図 1.5 風力発電システムの構成 
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まず，太陽光発電や風力発電による発電電力は気候や天候，時間帯に左右されるため，

電力会社は電力の需給バランスの調整をする必要がある。もし，このバランスが崩れると

系統電圧の周波数が変動し，需要家側の電気機器の運転に影響を与える可能性がある。さ

らに，一定値以上に周波数が変動すると発電機の保護機能によって系統から発電機が解列

し，大停電を引き起こす恐れがある。これを防ぐため，電力会社各社は主に火力発電や水

力発電で需給調整を行っている。特に水力発電は火力発電よりも起動時間が短く，また出

力変化速度も大きいため電力の需給バランスに適している。例えば，総発電電力量の 95%

が水力発電であるノルウェーでは，総発電電力量の 20%に及ぶ大量の風力発電を導入した

デンマークの受給調整を担っている。このように，水力発電は再生可能エネルギーの大量

導入に不可欠な受給バランサであるが，中でも図 1.6 に示す揚水式水力発電（揚水発電）

は高度の異なる 2 つの貯水池の間で水を上げ下げすることで，発電だけではなく水の位置

エネルギーの形で蓄電することも可能である(12)。さらに，AC-AC 電力変換器を用いて揚水

発電機を可変速運転するシステムも提案されている(13)。この可変速方式では揚水運転時に

入力電力を調整できるため，夜間や休日など電力需要の少ない時間帯における系統の安定

化に大きく貢献している。なお，水力発電の可変速運転システムは揚水式のみではなく，

水流の落差が大きくて従来の発電設備では対応が困難である比較的小さな既設ダムにも適

用可能であり，ここでもAC-AC 電力変換器が用いられる(14)。 

一方，再生可能エネルギー発電によって発生する短周期の系統電力変動を抑制するため，

表 1.1 のように蓄電池やキャパシタ，フライホイールといった蓄電デバイスとパワーエレ

クトロニクス機器を用いた電力平準化装置が開発されている(15)。これらの蓄電デバイスを

用いることで数秒から数時間周期の電力変動を抑制できるため，蓄電池に関しては風力発

電所や太陽光発電所に平準化装置が併設されるケースも多い(8)。また，キャパシタやフラ

イホイールを用いた平準化装置の開発事例も報告されている(16-17)。ここで，蓄電池やキャ

パシタは直流電力を蓄電するデバイスなので，系統に接続するにはDC-AC 電力変換器（イ

ンバータ）が必要になる。一方，フライホイールを用いた平準化装置ではフライホイール

とモータが一体となっているため，モータを駆動するために AC-AC 電力変換器が使用さ

れる。このように，揚水発電や蓄電デバイスとパワーエレクトロニクスを融合させること

で柔軟に系統電力の需給バランスを調整し，周波数変動を抑制することができる。 
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図 1.6 揚水式水力発電のしくみ（文献(8) 国立研究開発法人 新エネルギー・産業技術総

合開発機構: 「NEDO 再生可能エネルギー技術白書 第 2 版」より引用） 

 

表 1.1 系統の電力脈動を補償する蓄電デバイス(15) 

 

次に，再生可能エネルギー発電の大量導入による配電系統の電圧上昇について述べる。

近年では，再生可能エネルギーの固定価格買取制度（FIT: Feed in tariff）の施行によって風

力発電所や太陽光発電システムから電力会社に売電するケースが増加している。このため，

再生可能エネルギー発電システムの連系点を上流として配電系統内に逆潮流が発生するが，

通常の配電網では変電所から各需要家に対して電圧が少しずつ低下するように設計されて

いるため，逆潮流によって連系点電圧が適正値（101 V±6 V）を逸脱する恐れがある。こ

のため，系統内の無効電流を制御するSTATCOM (Static synchronous compensator)を導入し，
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配電網の電圧を適正範囲に保つケースがある(19-20)。これにより，再生可能エネルギー発電

の出力を下げることなく系統電圧を安定化できる。通常，STATCOM は DC-AC 変換器で

あるインバータと直流キャパシタで構成されるものがほとんどである(21)。しかし，少数で

はあるが直流キャパシタの代わりにフライホイール等の回転体を使用した AC-AC 変換に

よる STATCOM も研究されている(22-24)。 

一方，配電網の複雑化に伴い，図 1.7 のように潮流経路がループ状になるケースが報告

されている(8)。特に，ヨーロッパでは送電線が複数の国を経由することも多いため，各国

が再生可能エネルギー発電を大量に導入すると計画外の潮流が発生することがある。この

問題に対し，従来では移相変圧器を用いて見かけ上の送電線の長さを変えることでループ

潮流が流れないようにする対策がとられていた。しかし，近年では潮流制御機能をもつパ

ワーエレクトロニクス機器のUPFC (Unified power flow controller)が研究され，複雑な潮流

経路を持つ系統への適用の可能性が検討されている(27)。さらに，UPFC の潮流制御によっ

て計画外潮流の発生を防止し，かつ制御法によっては線路損失も低減できる(28)。UPFC は

系統に対して直列に補償する変換器と並列に補償する変換器の組み合わせとなるため，電

力変換形態としてはAC-AC 変換となる。 

 

図 1.7 ループ状になった潮流経路のイメージ（文献(8) 国立研究開発法人 新エネルギ

ー・産業技術総合開発機構: 「NEDO 再生可能エネルギー技術白書 第 2 版」から引用）
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これまで述べてきたように，今後世界的な大量導入が見込まれる風力発電や，それに伴

う系統電力の需給バランス調整の揚水発電とフライホイールによる蓄電，系統の安定化を

担う STATCOM や UPFC には AC-AC 電力変換器が使用される。また，再生可能エネルギ

ーの大量導入による問題ではないが，系統電圧低下を補償する DVR (Dinamic voltage 

restorer) やエンジン発電機，ガスタービン等による停電バックアップといった重要負荷の

保護にも AC-AC 変換器が使用される(39-40)。これらの用途では双方向のパワーフローが求

められるため，多レベル化や直列多重，並列多重などの派生はあるが，最も基本的な回路

構成は 2 レベルの PWM 整流器と 2 レベルの PWM インバータで構成されるBTB (Back to 

Back) システムとなる。BTB システムは電圧の安定した直流リンク部を持つため制御法が

比較的簡単で信頼性が高い。従って，系統連系用途のみならず，産業用モータドライブや

新幹線の主回路システムなどの用途でも実績がある。しかし，BTB システムは AC-DC と

DC-AC の間で 2 回電力を変換するため装置の高効率化には限界がある。また，直流リンク

部に大容量のエネルギー蓄積要素である電解コンデンサを使用する。電解コンデンサは安

価で大容量化が容易だが機器の大型化の一因であり，かつ寿命部品なので定期的なメンテ

ナンスが必要となる。特に，電解コンデンサには周囲温度が 10 度上昇すると寿命が半分に

なるアレニウム則やリプル電流による自己発熱による寿命低下などの問題もある(29)。 

この問題に対し，1970 年代よりサイリスタの高圧大電流化に伴ってAC からAC に直接

電力を変換するサイクロコンバータが研究，実用化されてきた(4), (30)。サイクロコンバータ

は直接電力変換器なので，BTB システムと比べて大容量電解コンデンサを使用しないメリ

ットがある。また，サイクロコンバータはサイリスタの自然転流を利用するため経済性，

信頼性の面で有利であり(31)，鉄鋼プラント用のドライブ装置や誘導加熱炉用途，水力発電

に使用されてきた。 

サイクロコンバータは自然転流を利用して出力電圧を生成するため，入力周波数より高

い出力周波数を得ることが難しいという問題がある。このため，1980 年に強制転流を用い

たサイクロコンバータであるマトリックスコンバータが提案された(32)。マトリックスコン

バータはサイクロコンバータと同様に直接形 AC-AC 変換器なので，エネルギーの主経路

に大容量の電解コンデンサを使用せず，必要な受動素子は小型の LC フィルタのみという

特長がある。また，電力変換回数が 1 回なので，原理的にBTB システムよりも高効率に電
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力を変換できる。さらに，マトリックスコンバータは付加回路なしで電源回生や入力力率

制御が可能である。このように，マトリックスコンバータは高効率，小型軽量，長寿命の

AC-AC 変換器として注目されており，日本国内では富士電機と安川電機から低圧 (200 V, 

400 V) 向けの製品が発売された(33-34)。さらに，安川電機からは中電圧 (3.3 kV, 6.6 kV) 用

途の多重マトリックスコンバータも開発されている(35)。他にも国内外でマトリックスコン

バータの研究が盛んに行われており，モータドライブだけではなく風力発電システムや系

統安定化用途に関する報告も多数されている。 

図 1.8 に系統連系用途にマトリックスコンバータを適用した場合の要求に関する特性要

因図を示す。図 1.8 の特性要因図は大きく分けて「連系機器の動作の安定化」，「効率的・

安定的な系統運用」，「重要負荷の保護」の 3 つの要求に分類される。まず，連系機器の動

作の安定化のために系統の瞬時電圧低下（瞬低）への対応である FRT (Fault ride through)と

フィルタ共振抑制が要求される。また，再生可能エネルギーの大量導入時にも安定かつ効

率的に系統を運用するための要求として，周波数変動抑制や逆潮流対策，無効電流対策も

求められる。さらに，重要負荷の保護の観点から DVR や停電バックアップといった技術

が要求される。これらはAC-AC 変換器として従来のBTB システムを適用する場合の要求

と同様だが，いくつかマトリックスコンバータ特有の課題がある。この特有の課題として，

まず系統側のフィルタ共振の抑制が挙げられる。マトリックスコンバータはBTB システム

とは異なり，系統側の電流が PWM 波形となるためスイッチング周波数成分の電流が系統

に流出しないように小型の LC フィルタを設ける。しかし，LC フィルタの周波数特性には

共振点が含まれるため，フィルタ共振が励起されるとシステムが不安定となり系統電流や

スナバ電圧が発散してトリップする問題がある。さらに，安定限界に近い領域で運転する

とフィルタ共振によって系統電流に高調波が重畳する。従って，系統に連系するマトリッ

クスコンバータにはフィルタ共振を励起しないための対策が必要となる。なお，そのフィ

ルタ共振抑制手法は低圧用マトリックスコンバータのみではなく，中電圧用途で使用され

る多重マトリックスコンバータにも容易に拡張できることが望ましい。 

また，マトリックスコンバータは原理的に降圧もしくは昇圧しかできないため，発電機

の可変速運転と瞬低中の運転継続を求める FRT 要件の両立が難しい問題がある。FRT 要件

とは系統電圧の瞬低が発生しても系統連系変換器が解列せずに運転を継続することを規定
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した要件であり，変換器の一斉解列による大停電を防ぐ目的がある。従来のBTB システム

では PWM 整流器が昇圧し，PWM インバータが降圧するので発電機端子電圧は系統電圧

に対して昇降圧が可能であり，FRTへの対応と発電機の可変速運転が容易である。しかし，

マトリックスコンバータは系統電圧に対して降圧形変換器として使用されることが多いた

め，系統電圧が瞬低した際には発電機端子電圧も低下してトリップの原因となるため，運

転を停止せざるを得ない場合がある(36)。なお，昇圧構成でマトリックスコンバータを使用

すると発電機の可変速運転領域が狭まる問題がある。従って，発電機の可変速運転と FRT

に対応するには降圧型構成で何らかの FRT 対策をとるが必要である。 

以上のように，マトリックスコンバータを系統連系用途に適用するには，BTB システム

で容易とされていた要求を満足する必要がある。そのため，マトリックスコンバータの動

作の安定化としてフィルタ共振抑制と瞬低時の運転継続に対する制御法の開発と高性能化

が望まれている。 

 

図 1.8 系統連系用マトリックスコンバータに対する要求の特性要因図 
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1.2 研究目的 

本研究では，系統連系マトリックスコンバータにおける動作の安定化を実現するため，

フィルタ共振抑制と瞬低に対応する FRT という原理的な課題を解決する制御法を開発す

る。フィルタ共振はシステムを不安定化させる一因であり，また系統へ高調波電流を流出

させる。従って，マトリックスコンバータを系統連系用途に適用するためにはその安定化

が非常に重要となる。一方，これまでマトリックスコンバータは瞬低に対して脆弱とされ

ていたが，瞬低にロバストな系統連系向けの FRT 制御法を開発することで，マトリックス

コンバータを用いた発電システムのさらなる安定化を実現できる。この時，それぞれの手

法が低圧用マトリックスコンバータだけではなく，中電圧向けの多重マトリックスコンバ

ータにも容易に適用できるように配慮する必要がある。本節では，上記の目的を達成する

ため，以下にそれぞれの課題の詳細とそれに対するアプローチを示す。 

1.2.1 フィルタ共振抑制 

系統連系変換器から系統に高調波電流が流出すると，線路インピーダンスの影響で系統

電圧にも高調波成分が重畳し，機器の誤動作を招くおそれがある。従って，系統連系変換

器は各高調波次数における流出電流上限値が定められ高調波電流抑制ガイドライン(37-38)を

遵守する必要がある。なお，以下ではマトリックスコンバータを発電機と系統のインター

フェースとして使用する場合を想定して説明するが，平準化装置やUPFC などといった系

統安定化機器に使用するマトリックスコンバータでも同様である。 

マトリックスコンバータでは系統へ PWM 電流が流出するのを防ぐため，スイッチング

周波数より低い共振周波数の LC フィルタを使用する。しかし，LC フィルタは周波数特性

に共振点を持つため，場合によっては不安定化し電圧電流波形が発散する問題がある。さ

らに，マトリックスコンバータはエネルギーバッファを持たないので，系統側の電圧電流

にひずみが重畳すると発電機側にも悪影響を与える。このため，フィルタ共振を励起しな

いための対策が必要となる。 

フィルタ共振の発生メカニズムは複数あり，それに応じて対策も変わってくる。ここで

共振を励起する要因の例を挙げると，以下の 3 つがよく知られている。 

1) 系統電圧高調波（直列共振を励起） 
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2) マトリックスコンバータの PWM による電流高調波（並列共振を励起） 

3) マトリックスコンバータの定電力負荷特性による負性抵抗（並列共振を励起） 

直列共振の原因となる系統電圧高調波に対しては，フィルタの共振周波数を系統周波数の

整数倍に一致しないように調整することで防ぐ。また，並列共振の一因である PWM 電流

高調波についても，スイッチング周波数と共振周波数をできるだけ離すことで防げる。な

お，高調波を含む系統電圧を検出してマトリックスコンバータを変調することで系統電流

がひずむ問題と，フィルタの直列共振による系統電流ひずみは別物であり，ここでは後者

を指す。 

最後に定電力負荷特性による負性抵抗について述べる。定電力負荷特性とはフィルタか

らマトリックスコンバータを見た時，マトリックスコンバータが定電力負荷として振る舞

う特性である。この特性はマトリックスコンバータ特有のものではなく，例えば DC バス

で接続された POL (Point of load) のDC-DC コンバータでも同様の特性が見られる。この原

因は，マトリックスコンバータの発電機側や DC-DC コンバータの負荷側に導入する高速

のフィードバック制御である。例えば，マトリックスコンバータを接続する発電機の可変

速運転には発電機電流のフィードバック制御が必要となるが，電流フィードバック制御で

は検出した発電機電流に応じて電圧指令値を決定しているため，フィードバック制御は等

価的に瞬時電力を制御していることになる。ここで LC フィルタから定電力負荷であるマ

トリックスコンバータを見ると，フィルタキャパシタ電圧が変動してもマトリックスコン

バータは発電機の瞬時電力を一定に保とうとするので，フィルタキャパシタからマトリッ

クスコンバータに流入する電流はフィルタキャパシタ電圧変動を打ち消すように変化する。

すなわち，その微小変化分を見るとマトリックスコンバータの入力インピーダンスが負の

抵抗，すなわち負性抵抗のように振る舞う。負性抵抗はフィルタブロック図上で正帰還ル

ープを構成するため，システムが安定限界を迎えてフィルタ共振による高調波電流が系統

に流出する。特に，発電機電力が大きくなるとキャパシタ電圧変動に対するマトリックス

コンバータの入力電流の変動が大きくなるため，正帰還ループのゲインが上がりフィルタ

共振が発生しやすくなる。また，発電機電流のフィードバック制御の応答周波数を上げて

も定電力特性が強まるためフィルタ共振が発生しやすい。このように，定電力負荷特性に

よるフィルタ共振はマトリックスコンバータの入出力回路パラメータや制御パラメータ，
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運転状況が複雑に絡みあって励起されるため，前述の直列共振や並列共振のようにフィル

タの設計だけで避けるのが難しい。このため，系統連系用途にマトリックスコンバータを

適用するためにはシステム全体の特性を解析しながら安定化を図る必要がある。なお，上

記のメカニズムで発生するフィルタ共振は定電力負荷特性が原因で発生するため，過渡時

のみその特性を緩和するような制御を導入することでフィルタ共振を抑制できる。具体的

には，マトリックスコンバータの入力インピーダンスの周波数特性における高域の負性抵

抗特性を純抵抗特性に変換する制御を導入する。しかし，過渡時の定電力特性を緩和して

いるためマトリックスコンバータの発電機電流制御性能に影響を与える。本研究では，BTB

システムと同様の安定性と電源電流品質をマトリックスコンバータでも確保するため，過

渡時の定電力特性を緩和するフィルタ共振制御を開発する。さらに，過渡時における発電

機電流制御系への影響を評価するモデルを構築し，発電機電流制御とフィルタ共振制御の

間のトレードオフを解決する設計手法に言及する。そして，マトリックスコンバータの発

電機電流制御性能を維持しながらフィルタ共振を抑制し，系統に高調波電流を流出させな

い安定なシステムを構築する。 

1.2.2 瞬低時の運転継続 

1.1 節でも述べたように，瞬低によって大量の再生可能エネルギー発電システムが解列す

ると，系統電圧復帰時の需給バランスが崩れて最悪の場合大停電を引き起こす。従って，

瞬低による残電圧とその継続時間が規定内の場合，発電システムには解列せずに運転を継

続し続けることが求められる。また，ドイツやスペイン，アイルランドなどでは瞬低中に

発電システムから系統に無効電流を注入することが FRT 要件として規定されている。この

無効電流注入は，系統電圧回復時のトランスへの励磁突入電流を防ぎ，早急な系統電圧回

復をサポートする効果がある。さらに，瞬低中の発電機動作に着目すると，瞬低によって

大幅なトルク変動が発生した場合，発電機が振動もしくは加速する恐れがある。このため，

瞬低時も通常時と同様に発電機トルクを制御することが求められている。従来のBTB シス

テムでは，瞬低が発生しても変換器として昇降圧が可能なので，直流リンク電圧さえ維持

できれば運転継続と系統無効電流制御，発電機トルク制御を同時に行う事ができる。しか

し，マトリックスコンバータは原理的に昇降圧ができないため，瞬低中も安定に運転する
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ためには何らかの対策を講じる必要がある。以下では，風力発電や揚水発電を想定し，マ

トリックスコンバータで発電機を可変速運転するため，系統電圧に対して降圧型変換器と

して運用した場合の FRT 制御のアプローチを示す。 

マトリックスコンバータを用いた発電システムでは，系統電圧が瞬低によって低下する

と発電機端子電圧も低下する。しかし，瞬低中も発電機トルクを制御するためには瞬低中

も安定な電圧源を元に発電機端子電圧を変調して発電機電流を制御する必要がある。別の

見方をすれば，発電機から見たマトリックスコンバータが有効電力を消費する抵抗のよう

に振る舞うことでトルクを制御できる。さらに，発電機インダクタンスとマトリックスコ

ンバータの抵抗模擬動作が直列のインピーダンス回路を構成するため過電流トリップによ

る運転停止を防ぐことができる。一方，系統の無効電流制御に関してはマトリックスコン

バータの系統側がリアクタンスとして動作すればよい。本研究では，上記のように瞬低中

に運転継続と系統無効電流制御，発電機トルク制御を同時に達成する FRT 制御法を開発す

る。この制御法を開発することで，瞬低に対するマトリックスコンバータの脆弱性を打破

し，発電システムのさらなる安定化と高性能化を実現する。 
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1.3 論文概要 

図 1.9 に本論文の概要を示す。本論文は 6 章から構成されており，各章の内容は以下の

通りである。 

第 1 章では，研究背景として低炭素社会の実現を達成するために，再生可能エネルギー

発電や系統安定化機器におけるAC-AC変換器，特にマトリックスコンバータの重要性と，

それに対する要求を述べた。特に，系統連系用途にマトリックスコンバータを適用するた

めにはその動作の安定化としてフィルタ共振の抑制技術と FRT 技術の開発が必要である

ことを示した。さらに本研究の研究目的について述べ，フィルタ共振を抑制するための要

点と課題，及び系統連系規程に準ずる FRT を達成するための要点を提示した。 

第 2 章では，これまで提案されてきたフィルタ共振抑制技術とマトリックスコンバータ

の FRT 制御技術について述べ，その特長と問題点を整理する。次に，これらの問題点を解

決できるマトリックスコンバータのアクティブインピーダンス動作に着目した新しい安定

化制御を提案する。提案する安定化制御は，入出力端子においてマトリックスコンバータ

を等価的にインピーダンスとして動作させ，それをアクティブに制御することでフィルタ

共振抑制と瞬低中の運転継続を可能とし，系統連系用マトリックスコンバータの安定化を

実現する。最後に従来の安定化制御と提案法を比較し，本論文の位置づけを示す。 

第 3 章から第 5 章では，第 2 章で提案するアクティブインピーダンス動作に対して具体

的な制御方式を提案し，特徴および性能を議論する。その制御方式による安定化の効果や

従来法に対する優位点については試作器を用いて実験を行い検証する。 

第 3 章では，アクティブインピーダンス動作によるフィルタ共振抑制制御の共振抑制原

理やその設計法について述べる。提案する共振抑制制御はマトリックスコンバータの出力

電流制御に統合されたダンピング制御であり，入力アドミタンスの周波数特性で生じる負

性抵抗を純抵抗に変換させてフィルタ共振を防ぐ。また，所望のゲイン余裕と出力電流制

御性能を両立するため，出力電流制御系の周波数特性に着目したパラメータ設計法を提案

する。その後，提案法がフィルタ共振を抑制しつつ，従来法と比べて良好な電流制御性能

を得ることを実験で確認する。 

第 4 章では，中電圧用途に用いる多重マトリックスコンバータに適したダンピング制御

を確立するため，従来の入力電流制御に統合するダンピング制御と 4 章で提案したダンピ
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ング制御を多重マトリックスコンバータに適用し，その優劣を比較する。特に，従来法と

提案法を導入した際の負荷電力と電源インピーダンスに対するトランス一次電流ひずみを

比較し，それぞれの適用可能範囲から提案法の優位性を実験で明らかにする。 

第 5 章では，アクティブインピーダンス動作による FRT 制御の具体的な手法について述

べる。提案する FRT 制御では，瞬低時のマトリックスコンバータを仮想 AC-DC-AC 変換

方式に基づいて電流形整流器と電圧形インバータに分離し，それぞれをキャパシタと抵抗

として動作させる。このインピーダンスとしての動作を実現するため，第 3 章ではキャリ

ア周期中の動作を 3 つのモードに分けた時分割変調を導入する。さらに，安定な運転継続

性能と所望の発電機トルクを得るために専用のフィードバック制御も提案する。その後，

提案する FRT 制御についてシミュレーションと実験を行い，提案法の有用性を実証する。

最後に，検討した FRT 制御を中電圧用途向けの多重マトリックスコンバータに展開し，そ

の実験結果を示す。 

第 6 章では，本論文の有用性と各章で提案した回路の総括を述べ，今後の課題について

まとめる。 
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図 1.9 論文概要 
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系統連系用マトリックスコンバータの 

安定化手法 

2.1 緒論 

第 1 章では，再生可能エネルギー発電の大量導入と系統安定化について述べ，系統連系

用途に適用する高性能なAC-AC変換器としてマトリックスコンバータの優位性を示した。

同時に，従来の連系用変換器であるBTB システムより劣性な点として，まずフィルタ共振

による電源電流高調波の問題と負性抵抗特性との関係について述べ，フィルタ共振の抑制

が安定なシステム運用に重要であることを明確にした。しかし，フィルタ共振の抑制手法

が発電機の可変速制御や系統安定化装置の瞬時電力の制御に必要な電流制御系に影響を与

えるため，そのトレードオフを解決する手法が必要であると述べた。さらに，その手法は

低圧用途のみではなく，中電圧用の多重マトリックスコンバータにも容易に拡張できるこ

とが望ましい。ここで，このフィルタ共振抑制に関する要求をまとめると次のようになる。 

1) マトリックスコンバータの負性抵抗特性を弱めてフィルタ共振を抑制すること 

2) 電流制御系の帯域とシステムの安定度を同時に評価できるモデルを提供すること 

3) 多重マトリックスコンバータに拡張してもコストが増加しないこと。可能であれば

ソフトウェアの変更のみで対応可能であること 

また，第 1 章では発電システムに求められる FRT 要件にも言及し，マトリックスコンバ

ータを用いた発電システムの高性能化には FRT 制御の開発が不可欠であることを記した。
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特に，系統に連系する発電システムでは瞬低時の運転継続のみではなく，系統への無効電

流注入や発電機トルク制御も同時に実現する必要があることを述べた。 

本章でははじめに，従来のBTB システムとマトリックスコンバータの回路構成を比較し，

フィルタ共振と FRT がなぜマトリックスコンバータ特有の課題であるかを述べる。次に，

これまで提案されてきたフィルタ共振抑制技術と FRT 制御技術について整理し，その特徴

と問題点を示す。さらに，これらの問題点を解決するためマトリックスコンバータのアク

ティブインピーダンス動作に着目した手法を提案する。最後に本研究の位置づけを示し，

本研究の意義を明らかにする。 

2.2 BTB システムとマトリックスコンバータの回路構成 

図 2.1 に BTB システムとマトリックスコンバータの回路構成を示す。図 2.1 の負荷とな

る電流源は発電システムでは可変速制御する発電機を模擬し，STATCOM や UPFC，DVR

といった系統安定化装置では連系インダクタと電圧源（もしくは連系インダクタと二次側

を系統としたトランス）を模擬している。BTB システムは直流リンクキャパシタである

Cdcを中心に，IGBT で構成された PWM 整流器と PWM インバータを背中合わせにした構

成となる(1)(2)。また，系統と PWM 整流器を接続するため，その間に昇圧インダクタ Lbが

挿入される。BTB システムでは Cdcとして大容量の電解コンデンサを使用し，安定した直

流電圧を確保する。この結果，PWM 整流器と PWM インバータの変調は簡単で多数の使

用実績があるが，AC-DC とDC-AC の間で 2 回電力を変換するため装置の高効率化には限

界がある。また，電解コンデンサは安価で大容量化が容易だが機器の大型化の一因であり，

かつ寿命部品なので定期的なメンテナンスが必要という問題がある。 

一方，マトリックスコンバータは逆素子 IGBT (RB-IGBT) を逆並列接続した双方向デバ

イス（通常の IGBT を逆直列接続しても可）を 9 個用いて，出力各相と入力各相を自由に

接続できるように構成した変換器である(3)-(5)。ただし，フィルタキャパシタ Cfの両端を短

絡させる接続関係と負荷電流源を開放させる接続関係は禁止されている。マトリックスコ

ンバータはエネルギーの主経路に直流部を持たない直接形 AC-AC 変換器なので，大容量

の電解コンデンサを使用せず，主経路に必要な受動素子は小型の LC フィルタのみとなる。

また，電力変換回数が 1 回なので，原理的にBTB システムよりも高効率に電力を変換でき
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る。このように，マトリックスコンバータはBTB システムよりも高効率，小型軽量，長寿

命という利点がある。しかし，系統側にスイッチング電流リプルを除去する LC フィルタ

を使用するので，フィルタ共振が励起されて系統に高調波電流が流出する可能性がある。

さらに，BTB システムには昇圧インダクタがあるので PWM 整流器で系統電圧を昇圧でき

るのに対し，マトリックスコンバータではフィルタキャパシタ電圧を PWM するので基本

的に降圧しかできないという原理的な欠点がある。 

図 2.2 に中電圧用途に使用する多重インバータと多重マトリックスコンバータの回路構

成を示す(6)。多重変換器は多巻線トランスとカスケード接続した三相－単相モジュールで

構成され，出力電圧の高圧化と系統電流の正弦波化を達成する。ただし，図 2.2 では 3.3 kV

系に連系する変換器の一般例として，各モジュールを 3 段カスケード接続としている。図

2.2 の多重インバータでは，産業用モータドライブシステムで使用される一般的な多重イン

バータとは異なり，双方向のパワーフローを達成するためインバータモジュールの整流器

をダイオードブリッジから自励式整流器に置き換えている。図 2.1 と同様に，多重インバ

ータではモジュール内に直流キャパシタ Cdc が接続されるが，多重マトリックスコンバー

タではフィルタキャパシタCfが接続される。この時，多重マトリックスコンバータではフ

ィルタインダクタの代わりに多巻線トランスの漏れインダクタンスを使用できるため，使

用する受動素子はフィルタキャパシタのみで良い。ただし，フィルタキャパシタは IGBT

で発生するサージ電圧を極力小さくするため双方向スイッチの直近に接続される。また，

多重インバータに関しては，モジュール内の整流器を 6 パルス運転としても多巻線トラン

スの移相の効果で系統電流高調波を低減できるため昇圧インダクタは必要ない。このよう

に，多重インバータ，多重マトリックスコンバータともに使用する受動素子はキャパシタ

のみとなるが，その基本的な特徴は図 2.1 と同様である。 
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(a) BTB システム 

 

(b) マトリックスコンバータ 

図 2.1 BTB システムとマトリックスコンバータの回路構成 
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(b) 多重インバータのモジュール回路 

 

(c) 多重マトリックスコンバータのモジュール回路 

図 2.2 多重インバータと多重マトリックスコンバータの回路構成 
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2.3 フィルタ共振の抑制技術 

本節では，まずマトリックスコンバータのフィルタブロック図と伝達関数を用いて負性

抵抗特性がシステムを不安定化させる原理を明らかにする。次に，LC フィルタの設計制

約と受動素子によるフィルタ共振の抑制法について述べる。さらに，受動素子を追加せず

にフィルタ共振を抑制する従来の制御法の特徴とその問題点を紹介する。ここでは，マト

リックスコンバータのみではなくLCフィルタを持つDC-DCコンバータやモータドライブ

用インバータ，電流形整流器における安定化制御も対象とし，これまで別々の変換器で提

案されてきた安定化制御に共通する共振抑制の要点も明らかにする。 

図 2.3 にマトリックスコンバータの単相フィルタ等価回路を示す。ここで，Lf はフィル

タインダクタ，Cf はフィルタキャパシタ，Rins はマトリックスコンバータの入出力で授受

する定常的な電力に相当する負荷抵抗である。まず，単相等価回路のフィルタキャパシタ

電圧 vc, マトリックスコンバータの入力電流 iin, 出力電力 pmcを次式で定義する。 

ccsc vvv   ............................................................................................................................ (2.1) 

ininsin iii   ............................................................................................................................... (2.2) 

mcmcsmc ppp   ....................................................................................................................... (2.3) 

ここで，添字の s は系統電圧角周波数inで変化する定常成分を表し，は過渡状態におけ

る微小変化分を表す。ここで，各定常成分は次式で表される。ただし，マトリックスコン

バータは入力力率 1 で運転するものとし，Vc, Iinはそれぞれ実効値である。 

tVv inccs cos2  .................................................................................................................... (2.4) 

tIi ininins cos2  .................................................................................................................... (2.5) 

 tIVivp inincinscsmcs 2cos1   ............................................................................................ (2.6) 

in

c

ins

cs
ins I

V

i

v
R   ............................................................................................................................ (2.7) 

(2.1)-(2.3)式より，iinは次式で表される。 

c

mc
in v

p
i   ....................................................................................................................................... (2.8) 

前章で述べたように，系統連系用途に適用するマトリックスコンバータでは発電機電流や

出力電流のフィードバック制御が必要となる。電流のフィードバック制御では検出した電
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流に応じて電圧指令値を決定するため，等価的に瞬時電力を制御する。従って，フィルタ

から見たマトリックスコンバータは定電力負荷となり，(2.8)式右辺の独立変数は vcになる。

すなわち，(2.8)式は非線形方程式となる。フィルタ回路のブロック図を導出するにはシス

テムが線形でなければならないため，(2.8)式を定常近傍で線形近似する。(2.1)-(2.3)式より，

iinの微小変化分iinを求めると次式が得られる。 

cs

cinsmc
in v

vip
i


  .................................................................................................................... (2.9) 

定電力負荷ではpmcがゼロになるため，結果的にiinは(2.10)式で表される。 

cenrgc
cs

ins
in vKv

v

i
i   .................................................................................................. (2.10) 

ここで，Kenrgは等価負性コンダクタンスのゲインである。(2.10)式より，定電力負荷時のマ

トリックスコンバータはフィルタキャパシタ電圧vcの変化を妨げる方向に入力電流 iinを変

化させる負性抵抗特性を持つことがわかる。 

図 2.4 に定電力負荷時における単相フィルタブロック図を示す。定常分と微小変化分を

分けるためLPF (Low Pass Filter) H1(s)とHPF (High Pass Filter) H2(s)を導入する。このH1(s)

とH2(s)は次式で定義される。 

    121  sHsH  ..................................................................................................................... (2.11) 

図 2.4 より-Kenrgによってマイナーループが正帰還となることが分かる。その結果，フィル

タ回路は LC 共振を伴いながら不安定化する。さらに，図 2.4 の伝達関数は次式で表され

る。 

 
     

ff
enrg

insf

ff

g

c

CL
ssHKsH

RC
s

CL

sV

sV

111

1

21
2 










  ........................................................ (2.12) 

従って，マトリックスコンバータのフィルタ共振を励起する不安定化ゲインは負性コンダ

クタンスによる-Kenrgであり，特性方程式の s の 1 乗項がゼロになると安定限界を迎えて系

統に高調波電流を流出させる。さらに，s の 1 乗項がマイナスになるとシステムが不安定

化する。このため，フィルタ共振を抑制するためには次のような手法を採用する。 
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1) ダンピング抵抗を接続して等価負性コンダクタンスゲインを相殺 

2) 安定解析によって不安定領域を導出し，その領域を避けて運転 

3) マトリックスコンバータの制御で等価負性コンダクタンスゲインを相殺 

ただし，発電システムや系統安定化装置での運用を考えるとこれらのフィルタ共振抑制手

法による安定度改善のみを評価するのではなく，マトリックスコンバータの定電力運転特

性，すなわち出力電流フィードバック制御への影響も考慮する必要がある。以降では，こ

の 2 つの点に着目しながらそれぞれの共振抑制方式の原理と特徴について具体的に述べる。 

 

 

 

図 2.3 マトリックスコンバータの単相フィルタ等価回路 

 

図 2.4 マトリックスコンバータの単相フィルタブロック図 
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2.3.1 フィルタの設計制約とダンピング抵抗 

マトリックスコンバータの LC フィルタは，入力電流の PWM 成分を系統に流出させな

いために使用する。その設計法はこれまでにいくつか提案されてきたが(7)-(12)，その設計に

おける制約事項は主に次の通りである。ただし，EMI フィルタは考慮していない。 

1) インダクタンスとキャパシタンスの LC 積からフィルタカットオフ周波数を決定す

る。ここで，フィルタカットオフ周波数は系統周波数よりも十分大きく，かつスイ

ッチング周波数よりも小さくし，マトリックスコンバータの入力電流 PWM 成分を

十分に減衰できるようにする。例えば，文献(11)ではカットオフ周波数を系統周波数

の約 20 倍，スイッチング周波数の約 1/3 としている。 

2) フィルタキャパシタンスの最大値は，系統電圧に対する入力力率による制約を受け

る。特に，マトリックスコンバータの出力電圧は入力力率による制限を受けるため，

系統電流の力率のみではなく出力電圧範囲にも配慮しなければならない。 

3) フィルタキャパシタンスの最小値は，フィルタキャパシタ電圧リプルの最大値から

求まる。 

4) フィルタインダクタンスの最大値は，定格入力電流が流れた時の電圧降下から決ま

る。 

このように，LC フィルタの値は上記の制約の中で設計される。しかし，多重マトリック

スコンバータのように多巻線トランスを用いる場合や，マトリックスコンバータより系統

側に絶縁トランスを用いる場合は，それらの漏れインダクタンスをフィルタインダクタの

代わりに用いることができるが，フィルタインダクタンスの設計の自由度が落ちるため，

最適設計ができない場合がある。 

一方，受動素子である抵抗をフィルタに適切に接続することでフィルタ共振を抑制し，

安定領域を拡大できる(13)(14)。この抵抗はダンピング抵抗と呼ばれ，フィルタ共振周波数に

対して純抵抗特性を効かせることで負性抵抗特性を相殺し，システムの不安定化を防ぐこ

とができる。 

図 2.5 にダンピング抵抗の接続方法を示す。図 2.5 に示した接続法のいずれの場合もフィ

ルタ共振を抑制できるが，以下にその特徴を示す。まず，(a)では RLC 直列回路を構成す

るため，(2.12)式に示したフィルタ伝達関数の特性多項式における s の項にダンピング抵抗
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Rdの項が追加され，負性抵抗を相殺できる。しかし，Rdには主回路電流が流れるためその

消費電力が非常に大きく，高効率化の妨げとなる。一方，(b)は Rdによって直接負性抵抗を

相殺できるが，Rdの両端に主回路が印加されるため(a)と同様に発熱が問題となる。これに

対し，(c), (d)ではそれぞれダンピング抵抗とインダクタもしくはダンピング抵抗とキャパ

シタを追加する手法である。これらの方法は，系統周波数成分に対してはそれぞれ Ldのイ

ンピーダンスが低い，もしくは Cd のインピーダンスが高いため，Rd での消費電力を抑え

ることができる。しかし，共振周波数成分に対しては Rd と比べて Ld のインピーダンスを

十分大きく，もしくはCdのインピーダンスを十分小さくして等価的に(a), (b)の回路を構成

する。図 2.4 に示したように負性抵抗は共振周波数成分に対してのみ効く成分なので，(c), 

(d)の方法は系統周波数成分には影響を与えずに負性抵抗を相殺できる。しかし，前述のと

おり共振周波数成分に対しては Ldのインピーダンスを十分大きく，もしくは Cdのインピ

ーダンスを十分小さくするため，それぞれ Ld, Cdを大きくしなければならない問題がある。

以上のことから，追加素子がダンピング抵抗のみで系統周波数成分への影響が少ない(e), 

(f)の接続法が現実的だが，(f)ではスイッチング周波数成分の電流が Rd に流れるため Rd の

発熱が問題になる。このことから，実際は(e)の方法が選択されることが多い。しかし，先

に述べたようにフィルタインダクタとしてトランスの漏れインダクタンスを用いる場合は，

漏れインダクタンスに対してダンピング抵抗を並列接続できない。このような場合は，マ

トリックスコンバータを安定に運転するための安定解析もしくは負性抵抗を相殺する安定

化制御が求められる。 
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(a) Rdを Lfに直列接続   (b) RdをCfに並列接続 

  

(c) Rdと Ldの並列回路を Lfに直列接続 (d) RdとCdの直列回路をCfに並列接続 

  

(e) Rdを Lfに並列接続   (b) RdをCfに直列接続 

図 2.5 ダンピング抵抗 Rdの接続方法(13)(14) 
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2.3.2 DC-DC コンバータにおける安定化技術 

負性抵抗特性による不安定化は，マトリックスコンバータのみではなく POL (Point of 

load) などどいった複数のDC-DCコンバータを用いるシステムでも発生する。これは，POL

のコンバータには高速な電圧フィードバック制御が必要であり，かつその入力側にスイッ

チングによる PWM 電流を吸収する LC フィルタが接続されるためである。従って，交流

と直流の違いはあるものの，入出力端子間にエネルギーバッファを持たない DC-DC コン

バータとマトリックスコンバータの不安定化には共通点が存在する。従って，負性抵抗に

よる不安定化を抑制する技術として，DC-DC コンバータにおける安定化技術を整理する。 

 

(1) 安定解析による運転可能領域の明確化(15)~(21) 

図 2.6 に DC バスを用いた POL システムの回路図を示す。このシステムではメインの

DCバスを入力とした上位のDC-DCコンバータ（Line-regurating source-interface conveter:LSC）

が下位のDC-DC コンバータに対して電力を供給している。この時，2 つのDC-DC コンバ

ータの間にはスイッチング周波数成分を除去するためのLC フィルタが接続される。また，

POL に電力を供給する下位の DC-DC コンバータは負荷電圧を制御するため，高速の電圧

フィードバック制御を導入している。このため，下位のDC-DC コンバータは LSC に対し

て定電力負荷（Constant power load: CPL）となる。 

DC-DC コンバータの安定解析では，数式を元にその安定限界となる CPL の最大電力を

定式化するか(15), (19)-(21)，フィルタインダクタ電流とフィルタキャパシタ電圧の 2 つ状態変

数を用いてグラフ化した位相空間を用いる例(16)-(18)が多い。安定限界となる最大電力の定式

化には，CPL に並列接続されるフィルタ定数を変化させた場合や(19)，共振を抑制するダン

ピング抵抗の接続方法(15)，半導体デバイスの寄生抵抗を考慮したモデル(20)が提案されてい

る。また，LSC を接続せずに POL の入力側にマルチステージの LC フィルタを接続した時

の解析も提案されている(21)。このような受動素子による安定化では，回路トポロジーに応

じて状態方程式を立てることでその安定限界を解析することができる。一方，位相空間を

用いる安定解析は，システムの安定性を可視化して評価する手法である。 

図 2.7 にフィルタインダクタ電流 iL (x1) とフィルタキャパシタ電圧 vc (x2) の位相空間に

おける軌跡を示す。(a)が LSC のスイッチを ON した時の位相空間で，(b)が OFF とした時
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の位相空間である。位相空間は 2 つの状態変数の挙動を可視化し，CPL の定常動作点から

LSC がスイッチングした時に収束もしくは発散するかどうかを判別する。さらに，様々な

安定化制御を LSC に導入した際の効果を評価できる。しかし，マトリックスコンバータの

ような AC-AC 変換器では状態変数が回転ベクトルとなるため，このように位相空間を用

いると解析が複雑になると考えられる。 

 

 

図 2.6 DC-DC コンバータを用いた POL システムの回路図(16) 

 

  

(a) LSC のスイッチをON した時  (b) LSC のスイッチをOFF した時 

図 2.7 位相空間の例 

（文献(16) C. N. Onwuchekwa, A. Kwasinski: “Analysis of boundary control for Buck Converters 

With Instantaneous Constant-Power Loads”, IEEE Trans. P.E., Vol. 25, No. 8, pp. 2018-2032 (2010)

より引用） 
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(2) 安定化制御の導入(22)-(25) 

これまでに POL の運転可能領域を拡大する安定化制御がいくつか提案されている。これ

らの制御法の共通点はフィードバック制御による定電力負荷特性を故意に緩和する点にあ

る。具体的には，定電力負荷特性による非線形項を含まないもしくは相殺する方式(22)(23)

や，過渡時の振動成分を検出して定電力負荷特性を弱める方式(24)(25)が挙げられる。 

図 2.8 にV2ループによる安定化制御を示す(22)。図 2.8 では POL の負荷電圧フィードバッ

ク制御の検出値をフィルタキャパシタ電圧の二乗とし，PI 制御器で V2 制御ループを構成

している。その結果，V2制御ループは定電力特性による非線形項を含まない線形システム

となって定電力負荷特性がなくなるため，適切なゲインを設定すれば安定に運転できる領

域を拡大できる。しかし，この方式は制御量が電圧の二乗の次元となるため，パラメータ

変動に対する感度が高くなり，過渡特性が悪化する。 

図 2.9 にフィードバックループを増やして定電力特性の項を等価的に相殺する安定化制

御を示す(23)。図 2.9 では，CPL に対して電力を供給する上位の降圧チョッパの制御系に，

KFB をゲインとする微分形のフィードバックループを追加している。この追加フィードバ

ックループは，(b)の青線で示された定電力特性による非線形項を等価的に相殺する。この

方式は，制御量の次元を上げないためパラメータ変動に対する感度が低くなり，過渡特性

の悪化を防げる。しかし，この方式はCPL に対して上位にコンバータが存在することが前

提となっているため，マトリックスコンバータを用いたシステムに転用する場合，上位に

安定化制御を導入するコンバータが別途必要になる。このことから，負性抵抗による不安

定化問題を解決するには，等価的に定電力負荷となるコンバータ自身に安定化制御を追加

するのが望ましい。 

図2.10に定電力負荷となるコンバータ自身に安定化制御を追加した降圧チョッパシステ

ムを示す(24)(25)。図 2.10 では，負荷のインバータに電力を供給する降圧チョッパの制御にキ

ャパシタ電圧制御とインダクタ電流制御を適用しており，等価的に降圧チョッパが定電力

負荷となるため入力側の LC フィルタの影響も相まってシステムが不安定となる。しかし，

図 2.10 では電圧制御器に並列に安定化のためのダンピング制御を導入している。このダン

ピング制御はバンドパスフィルタの構成をとり，降圧チョッパの入力に設置されるフィル

タキャパシタの振動を検出して電流指令値に加える。具体的には，不安定化のトリガとな
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る過渡時にダンピング制御がキャパシタ電圧の振動分のみを抽出して電流指令値に加える

ため，降圧チョッパの出力電力が振動する。この結果，定電力負荷特性が弱まりシステム

は不安定にならない。また，この方式は定電力負荷となるコンバータ自身に安定化制御を

導入するので，追加のコンバータが不要という利点がある。さらに，文献(24)では使用す

る電圧制御器と電流制御器の応答が安定度に与える影響にも言及し，電圧制御器と電流制

御器の応答を低下させることでも安定化を実現している。しかし，安定化のために状態変

数行列から根軌跡を描く必要があるため，マトリックスコンバータに展開した際にはその

設計が複雑になる。また，ダンピング制御が過渡特性に与える影響も評価しているが，そ

の具体的な設計法には言及していない。 

 

(a) V2制御ループを用いた POL のシステム構成 

 

(b) V2制御ループの等価ブロック図 

図 2.8  V2制御ループを用いた安定化原理(22) 
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(a) 回路図 

 

(b) 制御ブロック図 

図 2.9 ループキャンセレーションによる安定化制御(23) 
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図 2.10 ダンピング制御を使用した降圧チョッパのシステム(24) 
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2.3.3 モータドライブ用インバータにおける安定化技術 

前節では DC-DC コンバータにおける安定化制御について述べたが，原理的には入出力

端子間にエネルギーバッファがなければDC-ACやAC-DCといったコンバータでも不安定

化は発生する。しかし，電圧形整流器は図 2.1 に示したように LC フィルタを使用しない

ため負性抵抗による不安定化は生じない。ここでは，高速な電流制御と入力側に LC フィ

ルタが必要なモータドライブ用の電圧形インバータに適用される安定化技術(26)(27)につい

て整理する。この安定化技術は，特に直流部のキャパシタンスを低減して小型化を目指す

用途に有効であり，これまでと同様に過渡時のみ定電力特性を弱めて負性抵抗が発生しな

いようにしている。具体的には，過渡時のフィルタ共振振動を検出して，それを元に電力

を振動させるような指令値を加える。 

図 2.11 に NIRC (Negative input-resistance compensator) を用いた安定化制御(27)を示す。

NIRC とは負性抵抗を相殺するための制御器で，HPF にゲイン Kf を乗算した構成をとる。

その結果，過渡時に発生したフィルタキャパシタ電圧の振動分のみを電流指令値に加える

ため，電流制御系ではその振動分に応じた電力を追加で出力することになる。すなわち，

過渡時におけるインバータの定電力特性が弱まり，結果として図 2.10 と同様にシステムを

安定化できる。このように，NIRC もダンピング制御の一種であり，ダンピング制御が

DC-DC コンバータにもインバータにも有用であることが分かる。しかし，この場合も電流

制御系や速度制御系との設計の兼ね合いについては述べられていない。 
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図 2.11  NIRC を用いた安定化制御(27) 
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2.3.4 電流形整流器におけるフィルタ共振抑制技術 

前節では LC フィルタを入力段に持つ電圧形インバータにおける安定化について述べた

が，他にも LC フィルタを持つ変換器として電流形整流器（CSR）が挙げられる。電圧形

インバータとは異なり，CSR は交流側に LC フィルタを接続し，直流側に電流源もしくは

インダクタを持つ。すなわち，入出力端子に接続される受動素子はマトリックスコンバー

タと同様になる。このため，LC フィルタ共振の抑制もしくは振動の除去を目的とした手

法がこれまで提案されており，本節ではその手法を整理する。特にCSR のフィルタ共振抑

制技術としては，フィルタ共振による振動を検出しない手法（オープンループに基づいた

手法）(28)(29)と検出値をフィードバック制御する手法(30)-(34)に大別される。 

 

(1) オープンループに基づいた手法(28)(29) 

フィードバックループを使用しない振動抑制法として，これまで 3 ステップ法(28)と回路

パラメータから次サンプル点での操作量を演算する手法(29)が提案されている。いずれも，

過渡時における振動を抑制する目的で導入されており，低コストなマイコンを使用する電

流形整流器に適している。 

図 2.12 に 3 ステップ法によるフィルタ振動抑制を示す(28)。図 2.12 では，LC フィルタを

持つ単相CSR の変調率が変化する際，単にステップ状に変化させるのではなく 3 ステップ

で変化させることで共振振動を抑制し，整定時間を短くする。この手法では変調率を 3 ス

テップで変化させるだけなのでオープンループで実施できる簡便さがある。しかし，効果

的に共振振動を抑制するためには t1, t2がフィルタ共振周波数の関数になるため，キャリア

周波数の設計自由度が低下し，また微調整が必要となる問題がある。 

図 2.13 に回路パラメータから次サンプル点での操作量を演算する手法を示す(29)。図 2.13

では，サンプル点毎に共振振動を抑制するダンピング補正項を電流指令値に加えている。

各サンプル点における電流指令値 isxy
**, k+1は次式で表される。 
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ここで isxy
*, k+1と isxy

*, kは指令値フィルタを通した電流指令値，LsとCsはフィルタ定数，t
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は制御周期である。(2.13)式では右辺の第二項がダンピング補正項であり，この項を加える

事で電流指令値が図 2.13(b)のように変化する。このように，振動抑制に必要な制御量を全

て指令値から演算することでスペックの低いマイコンを使用できる。しかし，あくまでも

電流指令値の変化分からダンピング補正項を計算しているので，負荷電力によって変化す

る負性抵抗特性に対して安定度を改善できない問題がある。さらに，この補正項が直流電

流制御に与える影響も考慮していない。 

 

 

 

   

(a) 回路図   (b) 変調率の変化 

図 2.12 3 ステップ法によるフィルタ振動抑制(28)  
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(a) 回路図 

 

(b) 電流指令値のタイムチャート 

図 2.13 回路パラメータから次サンプル点での操作量を演算する手法(29) 

（(b)の図は文献(29) M. Salo, H. Tuusa: “A Vector Controlled Current-Source PWM Rectifier with 

a Novel Current Damping Method”, IEEE Trans. P.E., Vol. 15, No. 3, pp. 464-470 (2000)から引用） 

 

(2) フィードバックに基づいた手法(30)-(34) 

CSR にフィードバックを用いてフィルタ共振を抑制する手法は，ダンピング制御を中心

にいくつか提案されている。基本的には，フィルタ共振の振動成分を抽出してゲインをか

けて指令値に加算する手法が多く，フィルタに対して仮想的に抵抗を接続するダンピング

制御(30)-(32)や，ダンピング制御と 3 ステップ法を組み合わせた手法(33)，複数の直接フィード
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バック制御を追加する手法(34)が挙げられる。 

図 2.14 に CSR における代表的なダンピング制御のブロック図を示す(30)。図 2.14 では，

フィルタキャパシタ電圧を検出し，HPF を通してダンピング抵抗に相当するゲイン 1/Rdを

乗算する。このHPF とゲイン 1/Rdの乗算がダンピング制御に相当し，フィルタキャパシタ

電圧の変化分と同相の電流を交流側に流すので，あたかもフィルタキャパシタに並列に抵

抗値が Rdのダンピング抵抗を接続したかのように動作する。その結果，安定限界となる負

荷電力を拡大できる。なお，図 2.14 ではフィルタキャパシタ電圧を検出しているが，フィ

ルタインダクタ電流の振動分を検出する手法もある(32)。以上のように，DC-DC コンバータ

やモータドライブ用インバータと同様に，CSR においてもダンピング制御は負性抵抗を相

殺した安定化に有用である。しかし，図 2.14 では直流電流 PI 制御の操作量にダンピング

制御量を加算するので，過渡時のオーバーシュートやボード線図におけるカットオフ周波

数といった直流リンク電流の制御性能に影響を与える。この問題に対し，直流電流制御系

をも考慮したCSR のダンピング制御の設計法はほとんど検討されていない。 

図2.15に直接フィードバック制御を用いたCSRのフィルタ共振抑制法を示す(34)。図2.15

では，直接フィードバックの選択肢としてフィルタキャパシタの電圧電流，およびフィル

タインダクタの電圧電流の 4 つが挙げられ，フィードバックループにゲインを挿入して電

流指令値から減算している。それぞれの直接フィードバックにおけるフィルタ伝達関数を

求めると図 2.15(b)が得られ，それぞれの特徴を書き出すと次のようになる。 

1) インダクタ電流フィードバック (ISF) とキャパシタ電流フィードバック (ICF) は

フィルタ伝達関数の固有角周波数を変化させるが，制動係数には寄与しない 

2) インダクタ電圧フィードバック (VLF) とキャパシタ電圧フィードバック (VCF) 

は制動係数を変化させるが，固有角周波数には寄与しない 

以上のことから，文献(34)では ICF とVLF の 2 つを選択し，直接フィードバック制御する

ことでフィルタ共振を抑制している。ただし，直流部にインダクタを接続した場合に必要

になる直流電流制御の影響を考慮していないため，直接フィードバック制御が直流電流制

御性能を悪化させる恐れがある。 
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図 2.14 CSR におけるダンピング制御(30) 

 

(a) 制御ブロック図 
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(b) 各直接フィードバック制御におけるフィルタ伝達関数 

図 2.15 フィルタ共振を抑制する直接フィードバック制御(34) 
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2.3.5 マトリックスコンバータにおけるフィルタ共振抑制技術 

マトリックスコンバータに適用するフィルタ共振抑制技術として，これまでに多数の文

献が紹介されている。これらの文献を大別すると，システムの安定限界や極配置を求める

安定解析(35)-(45)，もしくは安定領域を拡大する安定化制御(46)-(57)に分けられる。以下では，

その特徴と問題点について整理する。 

 

(1) システムの安定解析(35)-(45) 

マトリックスコンバータの安定解析では，基本的にマトリックスコンバータが安定限界

となる負荷電力の定式化(35)-(37)や，状態方程式の固有値から安定領域を求める手法(38)-(43)が

多く用いられる。他にも，マトリックスコンバータの入力電流指令値ベクトルの生成に必

要な電圧検出に関する安定性評価も報告されている(44)(45)。 

負荷電力の定式化では，マトリックスコンバータのインピーダンス行列から安定限界の

電力を求めることを基本としている。その安定限界の電力 Plimは次式で表される(35)(36)。 

res

i

R

V
P

2

lim 2

3
  ............................................................................................................................. (2.14) 

ここで，Viは系統電圧振幅，Rresは共振周波数における等価抵抗である。この等価抵抗 Rres

はマトリックスコンバータのインピーダンス行列 Zeqを用いて次式で表される。 

   inr
c

eqinreqres jjZjjZR    .......................................................................... (2.15) 

ここで，Zeq
c は系統電圧ベクトルの共役複素数に対応するインピーダンス行列であり，r

は共振角周波数である。ここでは要点となる式のみを説明したが，マトリックスコンバー

タの入力電圧電流方程式からインピーダンス行列を求めることで安定限界となる電力を定

式化できる。さらに，(2.14)式を応用してマイコンのキャリア割り込みによる遅れの影響や

(35)，マトリックスコンバータの損失がシステムに与える安定改善効果(36)を考慮した安定限

界式も報告されている。また，定式化した安定限界の負荷電力が伝達関数による解析結果

やヤコビ行列を用いた解析結果と一致することを確認した文献も報告されている(37)。しか

し，この方法では式が非常に複雑になるため，変動パラメータに対する感度などの特性を

把握しにくい問題がある。 
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図 2.16 にマトリックスコンバータのシステム行列から求めた極配置の例を示す(41)(42)。マ

トリックスコンバータの入出力電圧電流や出力電圧指令値の状態方程式を元にシステム行

列を立て，その固有値を求めることで図 2.16 のような極配置が得られる。例えば，図 2.16 

(a)では制御周期をパラメータとして出力電圧指令値を 0.05 p.u.ずつ増加させた時の極配置

を示しているが，図 2.16 (a)からは制御周期に応じて安定限界となる出力電圧が変わること

が分かる。この場合，図中のプロット数が多いほど安定限界となる出力電圧が高く，制御

周期が 125 s の時が最も安定である。なお，この例ではマトリックスコンバータの負荷を

RL としているため，安定限界となる出力電圧指令値を求めることは，安定限界となる負

荷電力を求めることと等価である。一方，図 2.16 (b)ではマトリックスコンバータの出力側

に電流フィードバック制御を適用したシステムにおいて，出力電流制御系の固有周波数に

対する安定度を評価している。この場合，出力電流制御系の応答を高速化するほど極が右

半平面に移動し，固有周波数が 800 Hz 以上になると不安定になることが分かる。このよう

に，システム行列から極配置を求めることで連続系，離散系問わずシステム全体の安定性

を評価でき，かつパラメータに対する安定性への感度も容易に把握できる。なお，図 2.16

では制御周期や出力電流制御応答周波数に対する安定性を示したが，他にも入力電圧検出

のフィルタ時定数や誘導機のすべりと同期速度に対する安定性の評価(38) (39)，入出力にベク

トル制御を導入した場合の評価(40)も報告されている。以上のように，固有値からシステム

の安定性を評価する手法は非常に有用であるが，極配置では過渡時の応答を把握しにくく，

所望の安定度と高い出力電流制御性能の両立が難しい問題がある。 
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(a) 制御周期をパラメータとして出力電圧指令値を 0.05 p.u.ずつ増加させた時の極配置 

（文献(41) C. A. J. Ruse, J. C. Clare, C. Klumpner: “Numerical Approach for Guaranteeing Stable 

Design of Practical Matrix Converter Drive Systems”, Proc. IECON2006, pp. 2630-2635 (2006)よ

り引用） 

 

(b) 出力電流制御系の固有周波数に対する極配置 

（文献(42) J. Wang, M. Bouazdia: “Stability of Matrix Converter-fed Permanent Magnet Brushless 

Motor Drive Systems”, Proc. EPE2009, pp. 1-10 (2009)より引用） 

図 2.16 マトリックスコンバータの極配置の例(41)(42) 



 

51 
 

第 2 章

系統連系用マトリックスコンバータの

安定化手法

(2) 安定領域を拡大する制御(46)-(57) 

マトリックスコンバータの負性抵抗を相殺して安定領域を拡大する制御はこれまで多

数報告されている。中でもダンピング制御に関する文献が最も多く，マトリックスコンバ

ータの入力電流指令値にダンピング補償量を重畳する方式(46)-(51)と出力電圧指令値に補償

量を重畳する方式(52)-(55)に大別される。他にも，出力電圧指令値の演算にフィードバックを

用いず，代わりに LC フィルタの伝達関数を考慮する方式(56)や系統電流を PID 制御する方

式(57)も報告されているが，文献(56)の方式は出力電流制御を加えた場合にモデルを複雑に

し，また文献(57)の系統電流 PID 制御は出力電流制御と組み合わせた際に基本波レベルで

両者が干渉して不安定となるため(40)，ここではダンピング制御について整理する。 

図 2.17 に入力電流指令値にダンピング補償量を重畳する制御法のブロック図を示す。図

2.17 では，入力電流指令値 Idin
*, Iqin

*に対してダンピング制御の補償量を加算している。ダ

ンピング制御は，図 2.17 (b)の通り時定数 TdのHPF とダンピングゲインKdで構成される。

これまでに述べたように，ダンピング制御ではフィルタキャパシタ電圧の共振周波数成分

のみを HPF で抽出し，Kd を乗算して入力電流指令値に加える事で，仮想的にダンピング

抵抗をフィルタキャパシタに並列接続するのと等価となる。この結果，ダンピング制御に

よる仮想抵抗が負性抵抗を相殺するのでシステムの不安定化を防ぐことができる。しかし，

出力電流フィードバック制御が必要な場合，図 2.17 のようにマトリックスコンバータの入

出力でそれぞれフィードバックループが構成される。1 章でも述べたように，フィードバ

ック制御は等価的に瞬時電力を制御するため，図 2.17 では特に共振周波数が含まれる数百

Hz から数 kHz の帯域で入出力の瞬時電力制御が互いに干渉する。マトリックスコンバー

タはエネルギーバッファをもたないので，この入出力制御の干渉は各々のフィードバック

制御に影響し，その非干渉化が難しい。このことから，所望の出力電流制御性能とフィル

タ共振抑制効果を得るためには負性抵抗を相殺するダンピング制御と出力電流制御を統合

し，入力側をオープンループとして非干渉化するのが望ましい。 

図 2.18 に出力電圧指令値にダンピング補償量を重畳する制御のブロック図法を示す(52)。

図 2.18 では，出力電流のフィードバックループにダンピング制御を統合し，入力側の電流

制御はオープンループとしている。本制御では，フィルタ共振による入力電流ひずみが出

力側にも伝搬することを利用し，出力電流に含まれる共振ひずみをHPF で抽出してダンピ
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ング補償量とする。このダンピング制御は，過渡時においてもその振動を抽出して故意に

出力電圧指令値の変化を大きくするため，過渡時の定電力特性を弱める。その結果，図 2.17

と同様にシステムの安定領域を拡大できる。また，図 2.17 では入出力にフィードバックル

ープが構成されていたのに対し，図 2.18 ではフィードバックループが出力側のみに構成さ

れるため，瞬時電力はダンピング制御を内包した出力電流制御系で一意に決定できる。従

って，図 2.17 に対して入出力における瞬時電力制御の干渉がないという利点がある。しか

し，図 2.18 を提案した文献(52)では統合されたダンピング制御が出力電流制御に与える影

響を明確にしていない。また，出力電流制御の PI 制御器とダンピング制御を直列接続した

文献(53)では，ボード線図にフィルタ共振の影響が反映されていないため，制御帯域は設

計できるが定量的にダンピングゲインを設計できない問題がある。一方，文献(54)ではダ

ンピング制御量を出力電流制御にフィードフォワードすることでフィルタ共振を抑制する

が，文献(52)と同様に出力電流制御系との兼ね合いは示されていない。このため，出力電

流制御系にダンピング制御を統合した制御系において，ダンピング制御による安定性と電

流制御性能をボード線図で定量的に評価する手法が提案されている(55)。しかし，この手法

はシステムのゲイン余裕を優先して設計しているため，過渡時に過大なオーバーシュート

が発生し，また出力電流制御帯域が設計値と大きく異なる問題がある。従って，所望のカ

ットオフ周波数の確保やオーバーシュートの抑制といった高い電流制御性能と安定性を両

立する手法が求められる。 
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(a) システム構成図 

 

(b) ダンピング制御ブロック図 

図 2.17 入力電流指令値にダンピング補償量を重畳する制御法の例 
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(a) システム構成図 

 

(b) ダンピング制御を統合した電流制御系（ACR）のブロック図 

図 2.18 出力電圧指令値にダンピング補償量を重畳する制御法(52) 
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2.3.6 ダンピング制御におけるトレードオフ関係 

前項まで述べたように，入力電流に含まれるスイッチングリプル除去用の LC フィルタ

を持つ変換器では，マトリックスコンバータに限らず様々な変換器で負性抵抗による不安

定化の対策が採られてきた。その中で，各々の電力変換形態においてもダンピング制御が

共振抑制に効果的であることが明らかになった。ここで，フィードバックする検出値の観

点からダンピング制御を 2 つに大別すると，1 つはDC-DC コンバータや電流形整流器，電

圧形インバータでも採用されているフィルタキャパシタ電圧を検出するタイプで，もう一

方はマトリックスコンバータで採用されている出力電流を検出するタイプである。本研究

では，LC フィルタをマトリックスコンバータの入力側，発電機や負荷を出力側としてそ

れぞれの方式を入力側ダンピング制御，出力側ダンピング制御と定義する。しかし，これ

らのダンピング制御では負性抵抗の相殺によるシステムの安定化が実証されているが，系

統連系用途に必要な電流のフィードバック制御とダンピング制御の兼ね合いもしくは設計

法についてはほとんど言及されていない。 

図2.19にマトリックスコンバータに適用した入力側ダンピング制御と出力側ダンピング

制御を実験的に比較した結果を示す(58)。文献(58)では出力電流フィードバック制御とダン

ピング制御の兼ね合いや設計法について理論的に述べる代わりに，出力電流制御性能と安

定性の観点から入力側ダンピング制御と出力側ダンピング制御を比較している。その結果，

図 2.19 から分かるように次のようなトレードオフ関係が明らかにされた。 

 入力側ダンピング制御：出力電流制御性能は高いが安定性は低い 

 出力側ダンピング制御：出力電流制御性能は低いが安定性は高い 

ただし，上記の比較検討の評価パラメータが出力電流の整定時間と入力電流THDなので，

次のように仮定している。 

 出力電流指令値のステップ入力に対して整定時間が短い＝出力電流制御性能が高い。

すなわち，過渡時のオーバーシュート量が小さく，かつカットオフ周波数が高い。 

 入力電流 THD が低い＝安定性が高い 

従って，系統連系用途に適用するマトリックスコンバータを高性能化するためには出力電

流制御性能と安定性の間にあるこのトレードオフ関係を解決する共振抑制手法が必要とな

る。 
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(a) 入力側ダンピング制御適用時（左）と出力側ダンピング制御適用時（右）の 

入出力波形（上からモータ速度，入力電流，出力線間電圧，出力 q 軸電流） 

 

(b) 入力電流 THD の比較 

（Voltage-type damping control：入力側ダンピング制御， 

Output-side damping control：出力側ダンピング制御） 

図 2.19 マトリックスコンバータに適用した入力側ダンピング制御と 

出力側ダンピング制御の比較結果 

（文献(58) K. Koiwa, J. Itoh: 「Efficiency and Damping Control Evaluation of a Matrix Converter 

with a Boost-up AC Chopper in Adjustable Speed Drive System」, Proc. ECCE 2013, pp. 2707-2714 

(2013)より引用） 

  



 

57 
 

第 2 章

系統連系用マトリックスコンバータの

安定化手法

2.4 瞬低に対する FRT 技術 

本節では，系統連系機器に用いるマトリックスコンバータの安定化に関して，系統の瞬

時電圧低下に対応する FRT 制御について述べる。FRT 制御は，瞬低が発生してもシステム

の運転を安定に継続することを第一の目的としており，特に発電システムの安定運用の必

須条件となっている。本節では，まず瞬低時の連系用変換器に求められる機能について整

理する。次に，マトリックスコンバータの系統側電圧を低下させたシミュレーションにて

瞬低時の問題点を把握する。そして，これまでに提案されてきたモータドライブと風力発

電向けのマトリックスコンバータの FRT 制御を紹介し，その特徴と問題点を洗い出す。 

2.4.1 瞬低中の連系用変換器への要求 

図 2.20 に発電システムにおける瞬低時の運転継続領域のイメージ図を示し，表 2.1 に風

力発電における欧米各国の FRT 要件を示す(59)。図 2.20 に示した通り，系統に連系する発

電システムは規定内の残電圧と継続時間であれば系統から解列せずに運転を継続し続けな

ければならない。欧米各国における FRT の残電圧と継続時間の規定は表 2.1 のとおりであ

り，最も厳しい残電圧は 0%の ZVRT (Zero voltage ride through)で，継続時間は 1 秒以内の規

定が多い。国内においても，表 2.2 のように太陽光発電や風力発電，燃料電池，ガスエン

ジンを用いたシステムに対して FRT 要件が規定されており，運転継続が要求される条件は

残電圧 20%以上，継続時間 1 秒以内である(60)(61)。 

図 2.21 に風力発電システムにおける瞬低時の系統への無効電流注入規定を示す(59)。この

無効電流注入は，瞬低中も系統に無効電流を供給することで系統電圧復帰時のトランスへ

の励磁突入電流を防いで早急な系統電圧回復をサポートする目的で規定され，ドイツやス

ペイン，イギリス，アイルランドなどで導入されている。例えば，ドイツの E.ON コード

では 10%以内の系統電圧変動のデッドバンドを除き，1%の電圧低下に対して 2%の無効電

流を注入することが求められている。なお，上記のような運転継続機能と系統無効電流制

御を発電システムに求める FRT 要件は，今後エンジン発電機や揚水発電など様々な分散電

源システムにも適用されると考えられるが，本研究では風力発電システムを例として検討

を行う。 

図 2.22 に本研究で想定するフルコンバータ方式の風力発電システムを示す。風車を可変
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速制御する発電システムには，図 1.5 に示したように発電機として DFIG を用いた方式と

フルコンバータ方式が有力である。しかし，DFIG を用いた方式ではDFIG の固定子巻線に

系統を直結するため，瞬低中の系統無効電流の制御が難しく，FRT 要件を満足しない可能

性がある(62)-(66)。一方，フルコンバータ方式は発電機と系統の間に発電機と同容量の電力変

換器が接続されるため，系統への無効電流注入が DFIG の方式よりも容易であり，今後の

需要増加が見込まれる(67)(68)。以上のことから，本研究ではフルコンバータ方式の風力発電

システムにおける FRT を検討する。 

一方，風力発電システムでは瞬低中の風車の加速，振動を防ぐため，出来る限り瞬低に

よるトルク変動を抑える必要がある(69)。しかし，瞬低中は系統への有効電力をゼロもしく

は大幅に低減しなければならない(61)。従って，風力発電では運転継続や系統無効電流制御

といった系統連系要件とは別に，瞬低中も瞬低前と同じ有効電力を発電機から取り出して

連系用変換器内で消費することでトルクを維持する必要がある。 

以上で述べた瞬低時の要求を整理すると次のようにまとめられる。 

1) 瞬低時も，規定された残電圧と継続時間以内であれば，系統に連系された電力変換器

は解列せずに運転を継続する。 

2) 瞬低中は残電圧に応じて系統に無効電流を注入する。 

3) 瞬低中も瞬低前と同じトルクを発電機に印加するため，発電機から取り出す有効電力

の変動を抑える。 

 

図 2.20 発電システムにおける瞬低時の運転継続領域のイメージ図 

  



 

59 
 

第 2 章

系統連系用マトリックスコンバータの

安定化手法

 

 

 

 

 

表 2.1 風力発電における欧米の FRT 要件(59) 
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表 2.2 国内の瞬低に対する FRT 要件(60) 

min%VV  min%VV 

 

  



 

61 
 

第 2 章

系統連系用マトリックスコンバータの

安定化手法

 

 

 

 

 

図 2.21 風力発電システムにおける瞬低時の系統への無効電流注入規定(59) 

 

図 2.22 本研究で想定するフルコンバータ方式の風力発電システム 
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2.4.2 瞬低がマトリックスコンバータに与える影響 

図 2.1 や図 2.2 で示したように，マトリックスコンバータは系統側を基準として降圧型変

換器となり，かつエネルギーバッファを持たないため瞬低中の出力電圧制御が難しい。以

下に，マトリックスコンバータの瞬低への脆弱性について具体的に述べる。 

図2.23に発電機電流をフィードバック制御している最中に瞬低が発生した場合のシミュ

レーション結果を示す。図 2.23 では，t = 0.1 s から 0.2 s の間で残電圧 10%の瞬低を発生さ

せている。瞬低前はフィードバック制御で発電機の dq 軸電流は指令値に追従するが，瞬低

が発生すると発電機端子電圧も強制的に低下するため，マトリックスコンバータの電流制

御系が指令値飽和を起こし運転継続と発電機トルク制御が困難となる。さらに，発電機電

流が制御できないので，発電機電流を元に PWM で生成する系統電流の正弦波化も難しい。

この現象は系統電圧が復帰した際も持続するため，正常運転に戻るためには一度運転を停

止しなけらばならない。なお，多重マトリックスコンバータでは系統側にトランスを用い

るため昇圧が可能だが，瞬低を見込んでトランスの昇圧比を設計すると系統正常時のトラ

ンス利用率が悪くなる。このように，瞬低対策を施していないマトリックスコンバータで

は FRT 要件の遵守や瞬低時の発電機トルク維持が困難である。従って，マトリックスコン

バータを発電システムに適用するにはその FRT 制御を開発する必要がある。 



 

 

図

 

2.23 発電電機のベクト
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2.4.3 マトリックスコンバータの FRT 制御 

これまで，産業用モータドライブ向けのマトリックスコンバータの FRT 制御が提案され

ている。これらを大別すると，原理的に昇圧できるトポロジーを用いた方式(70)-(72)やゲート

ブロックによる方式(47), (73)(74)，変調率を補正する方式(75)，ゼロパワー制御を用いた方式(76)，

スナバ回路を利用した方式(77)-(82)に分けられる。さらに，風力発電システム向けマトリック

スコンバータの FRT 制御も提案されている(83)-(85)。本節では，それらの特長と問題点につ

いて整理する。 

 

(1) 昇圧可能なマトリックスコンバータを用いた方式(70)-(72) 

図 2.24 に昇圧可能なマトリックスコンバータの回路図を示す。図 2.24(a)の方式は図 2.22

に示した回路と比べて系統と発電機の接続関係を反対にしており，系統電圧を昇圧して発

電機端子電圧を生成する(70)。従って，瞬低によって系統電圧が低下しても昇圧動作によっ

て運転を継続できる。しかし，常に系統電圧よりも発電機電圧が高くなければならないた

め，起動時の突入電流や可変速運転範囲が狭いといった問題が生じる。一方，(b)ではマト

リックスコンバータの前段にV 結線チョッパを挿入することで，チョッパで昇圧しマトリ

ックスコンバータで降圧する昇降圧形を構成している(72)。昇降圧形にすることで通常時の

可変速運転や瞬低時の運転継続が可能となる。しかし，V 結線チョッパがマトリックスコ

ンバータの前段に接続されるため，通常運転時の効率が低下する問題がある。 
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(a) 昇圧形マトリックスコンバータ（間接形）(70) 

 

(b) V 結線チョッパを用いた昇降圧形マトリックスコンバータ(72) 

図 2.24 昇圧可能なマトリックスコンバータの回路図 
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(2) 産業用モータドライブ向けマトリックスコンバータの FRT 制御(47), (73)-(82) 

図 2.25 に，ゲートブロックによる瞬低ライドスルーの結果を示す(74)。図 2.25 では瞬低

検出時にマトリックスコンバータの全てのスイッチをOFF にしており，系統から解列はし

ていないが主回路のスイッチングを停止している。そのため，このゲートブロックの間は

入出力電流がゼロとなり，出力端子にはモータの速度起電力の電圧波形が現れる。しかし，

系統電圧の復帰後は一周期のみ PLL (Phase locked loop) で系統電圧位相をロックするため

にゲートブロック状態が続くが，その後は運転を再開しモータに電力を供給できる。マト

リックスコンバータはエネルギーの主経路に大容量の電解コンデンサを使用しないため，

電解コンデンサへの初期充電といった処理が必要ない。従って，再起動に必要な時間は系

統復帰後の PLL に必要な電源一周期のみなので，従来の BTB システムよりも再起動の時

間を大幅に低減できる。しかし，図 2.25 からもわかるように瞬低中は入出力電流が流れな

いため，系統への無効電流注入と発電機のトルク制御ができない。さらに，系統連系用途

では運転継続機能としてゲートブロックを認めていない。従って，この方式は系統連系用

途には不向きである。 

 

図 2.25 ゲートブロックによる瞬低ライドスルーの結果(74) 

（文献(74) J. K. Kang, H. Hara, A. M. Hava, E. Yamamoto, E. Watanabe, T. Kume: “The Matrix 

Converter Drive Performance Under Abnormal Input Voltage Conditions”, IEEE Trans. Power 

Electronics, Vol. 17, No. 5, pp. 721-730 (2002)より引用）  
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図 2.26 に，瞬低中の変調率を補正する方式を示す(75)。図 2.26 は誘導機をV/f 制御するシ

ステムだが，通常時は誘導機の速度指令値をref とするのに対し瞬低時は低下電圧に応じ

て補正したref
*を速度指令値とする。これによりマトリックスコンバータの変調率Miが補

正され，瞬低が発生しても誘導機の速度は一定に保たれる。この方式は変調率を補正する

だけで瞬低に対応できるため，コントローラの計算負荷が比較的少なくて済む利点がある。

しかし，この方式は変調率が 1 以下の線形領域でしか使用できないため，電圧低下が比較

的小さい瞬低にしか対応できない。従って，表 2.1 や表 2.2 で示した FRT 要件を満足でき

ないと思われる。 

 

(a) システムブロック図 

図 2.26 変調率を補正する方式(75) 
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図 2.27 にゼロパワー制御を用いた方式を示す(76)。この方式では瞬低時に系統側に設けた

双方向の半導体スイッチを遮断し，同時に負荷である誘導機をベクトル制御する q 軸電流

指令値をゼロとする。この系統遮断とゼロパワー制御によって有効電力の授受がなくなる

ため，フィルタキャパシタ電圧は直流とはなるがその瞬時ベクトルは通常時と同じ長さを

保つことができる。この結果，マトリックスコンバータの出力電圧を低下させることなく

運転を継続できる。図 2.25 で示したゲートブロックの方式とは異なり，この方式では瞬低

中も誘導機に d 軸電流を流せるため回転子磁束を維持できる利点がある。しかし，半導体

スイッチによる系統遮断とゼロパワー制御のため，系統電流と発電機トルクの制御は難し

い。 

 

(a) 系統側回路図 

 

(b) ゼロパワー制御のブロック図 

図 2.27 ゼロパワー制御による方式(76)  
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図 2.28 にスナバに 6in1 の IGBT モジュールを用いた方式を示す(77)。マトリックスコンバ

ータでは，フィルタキャパシタと双方向スイッチの間の配線インダクタンスによるサージ

電圧の吸収と，トリップ時の誘導性負荷のエネルギーを回収するためにダイオードブリッ

ジとキャパシタによるクランプスナバを設ける必要がある。しかし，図 2.28 では負荷の誘

導機とスナバキャパシタの間のダイオードブリッジを 6in1の IGBTモジュールに置き換え

ている。系統正常時，スナバキャパシタには系統電圧振幅以上の直流電圧が印加されてい

るため，瞬低が発生しても誘導機に有効電力を供給しなければ，スナバキャパシタ電圧を

元に 6in1 の IGBT を PWM することでマトリックスコンバータの出力電圧を制御できる。

ここで，瞬低中のマトリックスコンバータはゲートブロック状態とする。この方式も図 2.27

と同様に瞬低中も誘導機の回転子磁束を維持できるが，有効電力の制御ができないためト

ルクは維持できない。ただし，スナバキャパシタに並列に抵抗を接続すれば，誘導機から

スナバへのパワーフローに限ってのみ有効電力を供給し，ブレーキトルクを得ることがで

きる。しかし，マトリックスコンバータをゲートブロックしているので，FRT 要件である

系統電流制御ができない問題がある。 

 

図 2.28 スナバに 6in1 の IGBT モジュールを用いた方式(77) 
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図2.29にスナバキャパシタへの充電とマトリックスコンバータのゼロベクトルを切り替

える方式を示す(78-81)。図 2.29 では，制御回路用の電源をスナバキャパシタから供給する用

途を想定し，瞬低時に負荷モータからスナバキャパシタに制御用の電力を供給する制御を

導入している。具体的には図 2.29 (b)のようにマトリックスコンバータの全遮断モードとゼ

ロベクトルモードを繰り返すことで，ゼロベクトル時に充電したモータインダクタンスの

エネルギーを全遮断時にスナバキャパシタに移す。制御電源の電力は主回路電力に比べる

とごく僅かなため，スナバキャパシタに電力を供給してもモータが即座に停止することは

ない。全遮断とゼロベクトルのモードでは，マトリックスコンバータの入出力端子間が接

続されないので，瞬低が発生してもモータはその影響を受けない。また，図 2.29 は図 2.28

と同様にスナバキャパシタを利用する方式だが，図 2.29 ではスナバのダイオードブリッジ

を 6in1 の IGBT モジュールに置き替えないので，コストの増加なしに瞬低中も運転継続が

できる。さらに，スナバキャパシタに並列にブレーキ回路を接続して瞬低中のみアクティ

ブにすることで有効電力を消費できるため，クレーンやエレベータといった用途ではこの

ブレーキ回路によってブレーキトルクを得て緊急停止する例もある(81)。しかし，マトリッ

クスコンバータの入出力端子間が接続されないので，系統無効電流は制御できない。 

図 2.30 に瞬低中のマトリックスコンバータの動作モードを全遮断，ゼロベクトル，アク

ティブベクトルとした誘導機負荷時の FRT 制御法を示す(82)。図 2.30 では図 2.29 の動作モ

ードにアクティブベクトルを加えている。このアクティブベクトルとは，系統と誘導機を

接続するモードであり，このアクティブベクトルモードを加える事で誘導機の固定子磁束

を制御できる。図 2.30 (b)のベクトル図の通り，固定子磁束ベクトルと系統電圧ベクトルを

同相にすることで d 軸磁束は d 軸電圧（＝系統電圧ベクトル）と時間の積になり，d 軸磁

束は系統電圧ベクトルに比例する。一方，全遮断モードでは固定子磁束を減らすので，こ

の 2 つのモードのヒステリシス制御で固定子磁束を調整できる。この方式は，図 2.27 のゼ

ロパワー制御や図 2.28 の 6in1 IGBT を用いた手法とは異なり，スイッチを追加することな

く誘導機の磁束を制御できる利点がある。しかし，発電機トルクや系統の無効電流制御は

できない。ただし，全遮断とゼロベクトルの他にモードを 1 つ追加することで瞬低中の運

転継続の他に固定子磁束も制御可能となる点で非常に有用な手法である。 
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(a) 回路図 

 

(b) 動作モード 

図 2.29 スナバキャパシタへの充電とゼロベクトルの切り替えによる方式(80) 
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(a) アクティブベクトルと全遮断モード（この他にゼロベクトルモードもあり） 

 

(b) 瞬低中のベクトル図 

図 2.30 マトリックスコンバータの動作モードを全遮断，ゼロベクトル，アクティブベク

トルとした誘導機負荷時の FRT 制御法(82) 
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(3) 風力発電向けマトリックスコンバータの FRT 制御(83)-(85) 

図 2.31 に瞬低中の運転継続と系統無効電流制御を両立するマトリックスコンバータの

FRT 制御を示す(83)(84)。図 2.31 では瞬低中のマトリックスコンバータを仮想電流形整流器と

仮想電流形インバータの組み合わせとして動作させる。この時，それぞれの動作モードは

図 2.31 (b)のように系統電圧位相，もしくは発電機の誘起電圧位相に応じてスイッチングす

る 6 パルス運転とする。このようにマトリックスコンバータを電流形として動作させるこ

とで，BTB システムと同様に系統電圧に対して発電機電圧の昇降圧が可能になり，瞬低中

も運転継続できる。さらに，系統電流の位相と振幅を PI 制御しその指令値を元に 6 パルス

運転することで図 2.31 (c)のように運転継続と系統無効電流制御を両立できる。しかし，こ

の手法では発電機電流を制御していないため発電機トルクを制御できない問題がある。 

図 2.32 に瞬低中の運転継続と系統無効電流制御，風力発電機のブレーキトルク制御を両

立するマトリックスコンバータの FRT 制御を示す(85)。図 2.32 では図 2.31 で示した仮想電

流形変換器による変調法に加え，その電流指令値をブレーキトルク指令値から演算するこ

とで瞬低中のブレーキトルクを得る。このブレーキトルク制御は図 2.32 (a)のようなブロッ

ク図で表され，風力発電機の速度が制限値を上回った場合，トルク指令値bra
*が生成され

る。このトルクは発電機の巻線抵抗R で消費される有効電力に応じて発生するため，電流

指令値 Ibra
*はbra

*，m，R から求められる。その結果，(b)のシミュレーション結果からわ

かるように発電機電流を上げることで発電機の加速を抑制できる。一方，(a)のブレーキト

ルク制御を加えても系統側の電流制御には影響を与えず，瞬低中も系統に無効電流を注入

できる。従って，図 2.31 の変調法と図 2.32 (a)のブレーキトルク制御を組み合わせること

で，瞬低中の運転継続と系統無効電流制御，発電機トルク制御を両立できる。しかし，こ

の方式ではブレーキトルクを得るために発電機の巻線抵抗を利用するため，所望の有効電

力を消費するためには非常に大きな電流を流す必要があり，巻線の発熱が問題になる。さ

らに，図 2.31 と図 2.32 で示した変調法は本来電流形整流器と電圧形インバータに分けられ

るマトリックスコンバータを完全に電流形として動作させているので，発電機巻線は常に

二相分しか主回路上に電流経路を確保できない。これにより，残りの一相は保護回路であ

るスナバにしか電流を確保できず，スナバ電圧上昇や制御への外乱の原因になる。 
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2.5 アクティブインピーダンス動作による安定化制御 

本節から，本研究で提案する新しいマトリックスコンバータの安定化制御について説明

する。マトリックスコンバータは出力電圧と同時に入力電流位相を制御できるため，LC

フィルタからマトリックスコンバータを見ると入力電流位相指令値に応じてマトリックス

コンバータを抵抗やリアクタンスといった受動素子として捉えることができる。例えば，

図 2.3 の単相フィルタ等価回路ではマトリックスコンバータの入力インピーダンスを定常

的な負荷電力を消費する抵抗とみなしているが，これは入力電流位相を入力電圧と同相に

制御しているためである。一方，マトリックスコンバータの出力側に着目すると，負荷か

ら見たマトリックスコンバータは通常電圧源となるが，負荷の電流源に対してマトリック

スコンバータの出力インピーダンスを制御しても出力電圧は一意に定まる。本研究では，

マトリックスコンバータの入出力インピーダンスをアクティブに制御することでフィルタ

共振と FRT の課題を解決し，系統連系機器の安定化を実現する。 

図 2.33 にアクティブインピーダンス動作の概念図を示す。これまでに提案されてきたマ

トリックスコンバータの制御では，系統側を電流源，負荷側を電圧源として動作させてい

た。しかし，本研究ではそれぞれをアドミタンス Yinとインピーダンス Zoutに置き換え，間

接的に入力電流と出力電圧を制御する。なお，通常の出力電圧源，入力電流源として動作

するマトリックスコンバータと区別するため，本研究ではこの動作をアクティブインピー

ダンス動作と定義する。以下では，アクティブインピーダンス動作によるフィルタ共振抑

制と瞬低ライドスルーの原理を説明する。 

図2.34にアクティブインピーダンスによるフィルタ共振の抑制原理を示す。本研究では，

図 2.4 の入力フィルタブロック図における負性コンダクタンスゲインを相殺するため，マ

トリックスコンバータの入力アドミタンスを制御する。提案するアクティブインピーダン

ス動作では，50 Hz の基本波に対する入力アドミタンスは変化させずに，共振周波数に対

する入力コンダクタンスを負から正に変換する。このように入力アドミタンスの周波数特

性をアクティブに変化させることで負性抵抗特性によるフィルタ共振を抑制し，マトリッ

クスコンバータの動作を安定化できる。本研究では，その具体的な手法として入力アドミ

タンスを制御する安定化制御をマトリックスコンバータに導入する。 

さらに，本研究では出力電流制御系の周波数特性（ボード線図）を利用して安定化制御
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を設計する。2.3 節の冒頭で述べたように，出力電流制御が入力アドミタンスの負性抵抗特

性の原因となるが，これを換言すれば出力電流制御の不安定化がフィルタ共振を励起する

と捉えられる。従って，出力電流制御の一巡周波数特性から所望の位相余裕やゲイン余裕

を満足するように安定化制御を設計すればシステムの安定化を図れる。さらに，閉ループ

周波数特性を解析すると安定化制御が出力電流制御に与える影響を評価できるため，出力

電流制御に使用する PI 制御器と安定化制御の兼ね合いを考慮した設計法を示す。2.3.6 項

で述べたように，これまでに提案されてきた安定化制御では出力電流制御と共振抑制制御

の設計の兼ね合いが示されていないため，それらを所望の安定度や制御帯域といったパラ

メータから定量的に設計できず，安定性と出力電流制御性能の間にトレードオフ関係があ

る。しかし，上記のように入力アドミタンスだけではなく出力電流制御系の周波数特性に

も着目することで，所望の安定度と制御性能の間のトレードオフを解決する制御器設計が

可能となる。 

 

(a) 従来の電流源，電圧源動作 

 

(b) 本研究で提案するアクティブインピーダンス動作 

図 2.33 マトリックスコンバータにおけるアクティブインピーダンス動作の概念図
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(a) 基本波（50 Hz）に対する入力側等価回路 

 

(b) 共振周波数 frに対する入力側等価回路 

図 2.34 アクティブインピーダンスによるフィルタ共振の抑制原理 
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図 2.35 にアクティブインピーダンスによる瞬低中の安定化原理を示す。系統が正常な場

合，マトリックスコンバータは入力側を電流源，出力側を電圧源として動作するが，瞬低

中はアクティブインピーダンス動作に切り替える。これにより，入出力回路中の電源がそ

れぞれ系統電圧源と発電機の速度起電力のみとなるため，回路中の電流はインピーダンス

で制限され，マトリックスコンバータの入出力電流波形は発散せず安定に運転を継続でき

る。また，図 2.35 (b)では瞬低中の入力アドミタンスをキャパシタとしているため，系統側

は LC フィルタと入力キャパシタの回路構成となり，系統には無効電流が流れる。さらに，

マトリックスコンバータの出力インピーダンスを抵抗として有効電力を消費することで，

瞬低中も発電機トルクを維持できる。通常，マトリックスコンバータは内部にエネルギー

バッファを持たないので，Yinと Zoutにおける瞬時有効電力を一致させなければならない。

しかし，マトリックスコンバータの周辺回路であるスナバ回路を含めてマトリックスコン

バータをインピーダンスとして扱うと，必ずしも入出力の瞬時有効電力は一致しなくても

良い。本研究では，スナバ回路に抵抗（ブレーキ抵抗）と IGBT から構成されるブレーキ

回路を設け，瞬低中はブレーキ抵抗で発電機の有効電力を消費する。この時，発電機端子

からマトリックスコンバータを見るとマトリックスコンバータの入出力で授受する有効電

力はゼロだが，ブレーキ抵抗で有効電力を消費するためあたかも Zout に抵抗成分が含まれ

ているように見える。このように，瞬低中の Yinと Zoutをアクティブに制御することで，運

転継続だけでなく系統への無効電流注入と発電機トルク制御も同時に達成する。 

以上のように，本研究ではマトリックスコンバータの入出力インピーダンスの静特性と

動特性に着目し，それをアクティブに制御することで瞬低やフィルタ共振に対してシステ

ムを安定化し，系統連系機器の安定運用に貢献する。なお，インピーダンスと静特性と動

特性を次のように定義する。 

1) 静特性：マトリックスコンバータが模擬する定常状態でのインピーダンス値 

2) 動特性：インピーダンスもしくはアドミタンスの周波数特性 

このように電力変換器をインピーダンスとして動作させる手法は DC-AC 変換器等を使用

した例が報告されているが(86)，マトリックスコンバータの入出力端子において同時にその

インピーダンスを制御するアプローチや，その周波数特性から安定化制御を評価する手法

はこれまで検討されておらず，この概念を元に系統連系用マトリックスコンバータの安定
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化を図ることは学術的，工学的に非常に意義がある。 

 

 

 

 

(a) 系統正常時の等価回路 

 

(b) 瞬低中の等価回路 

図 2.35 アクティブインピーダンスによる瞬低中の安定化原理 
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2.6 本研究の位置づけ 

2.4 節まで従来のマトリックスコンバータのフィルタ共振抑制と FRT の手法について述

べてきた。本節では，このような従来の安定化制御に対して，2.5 節で提案したマトリック

スコンバータのアクティブインピーダンス動作の位置付けと目標を明らかにする。 

図 2.36 に本研究の位置付けを示す。図 2.36 では，マトリックスコンバータの入出力電流

の制御性能と動作の安定性を軸としているため，グラフの右上に位置するほどより高性能

な制御であることを示す。本研究では，アクティブインピーダンス動作によって従来より

も高性能な系統連系マトリックスコンバータの実現を目指す。具体的には，従来のフィル

タ共振抑制制御では安定性と電流制御性能のトレードオフがあるのに対し，入力アドミタ

ンスと出力電流制御の周波数特性に着目し，それらを適切に設計することで所望の安定度

と電流制御性能を両立する設計法を開発する。一方，従来の FRT 制御が瞬低時のマトリッ

クスコンバータの安定化に主眼をおいてきたのに対し，アクティブインピーダンス動作で

は安定化に加えて系統電流及び発電機電流を同時に制御する。このように，アクティブイ

ンピーダンス動作によって安定かつ高性能な系統連系マトリックスコンバータを実現し，

系統連系用途において多数の実績があるBTB システムからの置き換えを目指す。 

図 2.37 にフィルタ共振抑制における本研究の位置付けを示す。2.3.6 項で述べたように，

従来の入力側ダンピング制御と出力側ダンピング制御には動作の安定性と出力電流制御性

能の間にトレードオフカーブが存在する。そこで本研究では，マトリックスコンバータの

フィルタ共振による不安定化という問題に対し，アクティブインピーダンス動作を実現す

る共振抑制制御とその詳細な設計法を提案し，安定度と電流制御性能のトレードオフを解

決する。前節で述べたように，提案するアクティブインピーダンス動作では入力アドミタ

ンスにおける負性抵抗特性を弱めるが，その設計では出力電流制御のボード線図を利用し，

所望のゲイン余裕と出力電流制御性能を両立する。これにより，高い電流制御性能を維持

しつつフィルタ共振を抑制できる。最終的には，BTB システムと同等の安定性と制御性能

を持つマトリックスコンバータの実現を目指す。 

表 2.3 に FRT の特性比較表を示し，図 2.38 に FRT における提案法の具体的な位置付け

を示す。従来の産業用モータドライブ向けマトリックスコンバータの FRT では，瞬低に対

するマトリックスコンバータの脆弱性を打破してシステムの運転を継続するため，様々な
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制御が提案されてきた。しかし，これらの制御法では負荷となる誘導機の磁束の維持や，

制御電源の確保といった運転継続機能にのみ主眼を置いており，系統無効電流制御と負荷

のトルク制御も含む 3 つの機能の両立は難しい。また，従来の風力発電向けマトリックス

コンバータの FRT では，マトリックスコンバータを完全に電流形変換器として動作させて

いるため系統無効電流の制御と運転継続が可能となるが，発電機の巻線抵抗を用いたトル

ク制御となるため，巻線の発熱や過大電流トリップが問題となる。さらに，誘導性である

発電機に対してマトリックスコンバータを電流形動作させているため，スナバ電圧の上昇

や制御への外乱が大きいといった問題も生じる。一方，本研究で提案するアクティブイン

ピーダンス動作による FRT 制御では，系統側と発電機側の等価インピーダンスをそれぞれ

キャパシタンスと抵抗として動作させるため，系統無効電流制御と発電機トルク制御を両

立できる。特に，系統無効電流制御では制御可能範囲が 0.8 p.u.から 0.9 p.u.程度にとどまる

ものの，発電機トルク制御については制御可能範囲を 1 p.u.にまで広げられる。さらに，提

案法では，マトリックスコンバータが安定なインピーダンスとして動作するので瞬低中の

トリップも発生しない。このように，提案法では安定な運転継続と系統無効電流制御，発

電機トルク制御といった発電システムに対する 3 つの FRT 要求を達成し，従来の FRT 制

御と比べて高性能で，かつBTB システムと同等の FRT 性能を発揮できる。 

 

 

図 2.36 本研究の位置付け  
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図 2.37 フィルタ共振抑制における提案法の位置付け 
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図 2.38 FRT における提案法の位置付け 
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2.7 結論 

本章では，これまで提案されてきたフィルタ共振抑制手法と FRT 手法を示し，これらの

特徴と問題点を整理した。その後，マトリックスコンバータのアクティブインピーダンス

動作とそれによるフィルタ共振抑制原理と FRT の原理を示し，以下の結論を得た。 

1) マトリックスコンバータでは，スイッチング電流リプルを除去する LC フィルタと発

電機や負荷電流のフィードバック制御に起因する負性抵抗によって不安定化する問題

がある。これに対し，ダンピング制御に代表される様々な安定化技術が提案されてき

たが，所望の安定度と電流制御性能を両立できる設計指針は明らかにされていない。 

2) マトリックスコンバータは原理的に系統電圧を昇圧できないため，瞬低が発生すると

発電システムの運転継続ができなくなる問題がある。この問題に対し，産業用モータ

ドライブの分野を中心に様々な FRT 制御が提案されてきたが，いずれも瞬低中の系統

無効電流制御と発電機トルク制御の両立が難しい。また，風力発電用マトリックスコ

ンバータの FRT 制御も提案されているが，電流形として動作させているためスナバ電

圧上昇や制御への外乱，発電機巻線における発熱が大きいという問題がある。 

3) 本研究では，マトリックスコンバータにおける従来の電流源，電圧源動作に対し，マ

トリックスコンバータの入出力インピーダンスを制御するアクティブインピーダンス

動作を提案し，その概念をフィルタ共振と FRT に対する安定化制御に適用する。アク

ティブインピーダンス動作は，マトリックスコンバータが出力電圧と入力電流位相を

同時に制御できることに着目した制御法であり，定常的な入出力インピーダンス値を

アクティブに制御，もしくはその周波数特性を変化させる制御を導入することを指す。 

4) アクティブインピーダンス動作を用いたフィルタ共振の抑制では，マトリックスコン

バータの入力アドミタンスの周波数特性に着目し，共振周波数帯域における負性抵抗

特性を純抵抗特性に変換して安定化する。さらに，システム全体を包括したブロック

図から出力電流制御の周波数特性を求め，それをもとに安定度と出力電流制御性能の

トレードオフを解決する。一方，アクティブインピーダンス動作による FRT では，瞬

低中における系統側，発電機側の等価インピーダンスをそれぞれキャパシタンスと抵

抗に模擬することで，運転継続，系統無効電流制御，発電機トルク制御を両立する。 

5) 本研究で提案するアクティブインピーダンス動作の位置づけとして，従来のマトリッ
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クスコンバータで不足していたFRTの電流制御機能やシステムの安定化に伴うトレー

ドオフの解決を達成し，系統連系用途で多数の実績があるBTB システムに置き換わる

マトリックスコンバータの実現を目指す。 
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第 3 章 

アクティブインピーダンスによる 

フィルタ共振抑制制御とその設計法 

3.1 緒論 

第 2 章では，風力発電や揚水発電といった発電システムや電力平準化，STATCOM, UPFC, 

DVR といった系統安定化用途に用いるマトリックスコンバータへの要求として，フィルタ

共振による電源高調波電流の流出や不安定化の対策が重要であることを述べた。特に，ト

ランスによる系統との絶縁が必要な用途や多重マトリックスコンバータではダンピング抵

抗を接続できないので，制御的な対策が必要であることを示した。また，制御による不安

定化対策として，マトリックスコンバータに限らず様々な電力変換器でダンピング制御が

適用されており，その安定化原理と特徴をまとめた。さらに，従来のダンピング制御にお

けるシステムの安定化と出力電流制御のトレードオフを解決することを本研究の位置付け

とし，アクティブインピーダンス動作の概念とそれによる安定化原理を示した。 

図 3.1 にアクティブインピーダンス動作を実現する安定化制御の特徴を示す。本研究で

は，マトリックスコンバータの入出力にフィードバック制御を導入することで発生する干

渉を避けるため，出力電流フィードバックループに安定化制御 C(s)を導入する。ここで導

入する安定化制御は，図 3.1 のようにフィルタ共振周波数におけるマトリックスコンバー

タの入力コンダクタンスを負から正に変換する制御である。具体的には，図 3.1 の下部に

示したような入力アドミタンスの位相特性を得る制御を導入し，2 章で提案したアクティ
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ブインピーダンス動作を実現することでフィルタ共振を抑制する。 

そこで本章では，アクティブインピーダンス動作を実現する安定化制御としてマトリッ

クスコンバータの出力電流制御に統合した新しいダンピング制御を提案し，その設計法と

有用性を明らかにする。ここでは，電流制御器としてこれまで多数の実績がある PI 制御器

を用い，提案するダンピング制御と組み合わせてフィルタ共振の抑制と電流制御性能の両

立を目指す。本章ではまず，低圧の系統連系用マトリックスコンバータに必要な制御とし

て，出力電流制御系と安定化のためのダンピング制御について述べる。次に，デューティ

の空間ベクトルに基づくマトリックスコンバータのブロックモデルを示し，それを用いて

マトリックスコンバータの入力アドミタンスの周波数特性を描く。この周波数特性より，

提案するダンピング制御がマトリックスコンバータの入力アドミタンスの負性抵抗特性を

緩和して安定化できることを明らかにする。 

一方，提案するダンピング制御と同様に，これまで出力電流制御系に統合したダンピン

グ制御の設計法が提案されている(1)-(3)。しかし，文献(1), (2)では，安定度と出力電流制御性

能の両者の定量的な設計が難しい問題がある。この問題に対し，文献(3)では前述したデュ

ーティの空間ベクトルに基づくマトリックスコンバータのブロックモデルを用いて，所望

のゲイン余裕を満足するダンピング制御の設計法（以下，従来法）が紹介されている。し

かし，この手法はシステムのゲイン余裕を優先して設計しているため，所望の電流制御性

能を満足できない問題がある。特に，従来法では出力電流制御系に零点が発生するためゲ

インが増加する周波数帯域が発生し，出力電流制御の過渡応答が悪化する。そのため，過

渡時のオーバーシュートを抑制しながら所望の安定度と電流制御カットオフ周波数を確保

する設計法が必要となる。 

そこで本章では，提案するダンピング制御がマトリックスコンバータの負性抵抗特性を

緩和することを明らかにした後，出力電流制御とダンピング制御の設計法として，出力電

流制御の周波数特性を用いた手法を示す。まず，従来法の問題点である出力電流オーバー

シュートを抑制するため，伝達関数に基づいた零極相殺フィルタを導出する。次に，安定

性と所望のカットオフ周波数を得るため，マトリックスコンバータのブロックモデルに基

づいた設計フローチャートを示す。さらに，提案法がフィルタ共振を抑制しつつ，従来法

と比べて良好な電流制御性能を得ることを実験で確認する。最後に，実験で得た電流制御
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ゲイン特性と設計値の誤差の要因を特定し，実際の設計での留意点とディジタル制御の離

散化の影響，及び設計フローチャートの適用限界について考察する。 

 

 

 

 

 

 

図 3.1 アクティブインピーダンス動作を実現する安定化制御の特徴 
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3.2 システム構成 

図 3.2 に出力電流制御に提案するダンピング制御を統合したマトリックスコンバータの

システムブロック図を示す。マトリックスコンバータの入力フィルタはトランスの漏れイ

ンダクタンス Lfと小容量のフィルタキャパシタCfで構成される。また，マトリックスコン

バータの出力側には発電機が接続され，発電機を可変速制御するためベクトル制御で駆動

する。なお，UPFC やDVR といった用途では出力側にインダクタと電圧源が接続され，フ

ライホイールを用いた平準化装置や STATCOM ではモータが接続される。従って，発電機

以外の用途でも出力電流のフィードバック制御（ACR）が用いられる。 

マトリックスコンバータのフィルタ共振は，電源電圧高調波によって励起される直列共

振と，マトリックスコンバータの等価負性抵抗特性によって励起される並列共振に分けら

れる。ここで，直列共振はフィルタ共振周波数が系統周波数の整数倍に一致しないように

フィルタキャパシタを再設計すれば避けられる。しかし，2 章で述べたようにベクトル制

御に含まれる出力電流制御によってマトリックスコンバータの入力アドミタンスが共振周

波数帯域で負性抵抗に起因する負性コンダクタンス特性を示すと，フィルタの並列共振が

励起される。従って，並列共振はフィルタの再設計のみでは対策が難しく，出力電流制御

系からの影響を含めた対策が必要になる。 

そこで本研究では，出力電流制御にダンピング制御を統合し，入力アドミタンスの周波

数特性における負性コンダクタンス特性を通常のコンダクタンスへと転移させて並列共振

の発生を防ぐ。このダンピング制御はダンピングゲインKdと時定数 Thpfを持つハイパスフ

ィルタ (HPF) から構成される。この時，フィルタ共振やダンピング制御による入力アド

ミタンスの周波数特性を議論する場合，図 3.2 のような速度制御系まで含んだシステムで

は検討が複雑になる。従って，本論文では，ベクトル制御ではなく定電力特性の原因とな

る出力電流制御のみをターゲットとするため，簡単化したモデルを扱う。 

図 3.3 に本章で検討するシステムブロック図を示す。簡単化のため，入力側に設置され

るトランスを理想トランスと漏れインダクタンス Lfに分離し，理想トランスは省略してい

る。Lf はトランスの漏れインダクタンスのため設計の自由度が低いが，フィルタキャパシ

タンスCfは次の条件を満たすように設計する。 

（１）Cfの最大値：入力力率仕様から決定する。 
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（２）Cfの最小値：電圧リプル率の設計値から決定する。実用上では使用するフィルム

コンデンサの許容リプル電流による制限もあるため注意が必要である。 

（３）フィルタ共振周波数 frの設計：Lfが設計パラメータではないので frは Cfに依存す

る。frはキャリア周波数成分の電流が系統に流出しないよう，キャリア周波数の 1/10 以下

で設計する。さらに，電源電圧高調波による直列共振を避けるため，frが電源周波数 (50 Hz) 

の整数倍に一致しないように配慮する必要がある。 

以上のことから，本章では Lfを 12.8%，Cfを 3.32%，frを 766 Hz に設定する。 

一方，出力側においても簡単化のために発電機を RL 負荷で置き換える。従って，出力

電圧指令値は速度制御を含めたベクトル制御ではなく，PI 制御器で構成した出力電流制御

から生成される。本章では，図 3.3 のシステムにおけるマトリックスコンバータの入力ア

ドミタンスの周波数特性とパラメータ設計に使用する出力電流制御系の周波数特性を得る

ため，マトリックスコンバータと入出力回路，及び制御系を統合したブロックモデルを提

案する。 
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図 3.2 出力電流制御にダンピング制御を統合したマトリックスコンバータの 

システムブロック図 

 

(a) 全体図 

 

(b) ダンピング制御 

図 3.3 本章で検討するシステムブロック図 
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3.3 マトリックスコンバータのブロックモデル 

3.3.1 デューティの空間ベクトルを用いたモデリング 

回路と制御系を統合したマトリックスコンバータのブロックモデルを導出するために

は，マトリックスコンバータの入出力電圧と電流の方程式が必要になる。これら 2 つの方

程式を導出する手法として，これまでにデューティの空間ベクトルに基づいたマトリック

スコンバータの入出力方程式が提案されている(4)。本節では，図 3.3 の電圧，電流や制御信

号を全て空間ベクトルで表せることに着目し，空間ベクトルで表したデューティを用いて

マトリックスコンバータのブロックモデルを導出する。 

図 3.4 に空間ベクトルで表したマトリックスコンバータのブロックモデルを示す。太字

で書かれた変数はベクトルである。例えば，入力電圧ベクトル vinは次式で定義される。 











 
3

2

3

2

3

2 j

t

j

sr evevvinv  .................................................................................................. (3.1) 

ここで，vr, vs, vtはそれぞれ系統のR 相，S 相，T 相電圧である。また，空間ベクトル x, y

の乗算で得られるベクトル zは下記の式で定義される。 

 jxx x  .................................................................................................................................. (3.2) 

 jyy y  .................................................................................................................................. (3.3) 

    yxyxjyxyxjzz z  ............................................................................. (3.4) 

ブロック図上でマトリックスコンバータのフィルタと RL 負荷を接続するため，空間ベ

クトルで表されたデューティmd, miを導入する。md, miの定義は文献(4)に記載されている

ため割愛するが，マトリックスコンバータの 9 つのスイッチのデューティを統合したベク

トルである。具体的には，入力電圧ベクトル vinの回転角周波数をi, 出力電流ベクトル iout

の回転角周波数をoとすると，mdはi+oで回転し，miはi-oで回転するベクトルであ

る。また，md, miのベクトル長は入力力率指令値と出力電圧指令値で決まる。md, miを用

いることでマトリックスコンバータの出力電圧ベクトル voutと入力電流ベクトル iinは次式

から得られる。 

cdciout vmvmv
2

3

2

3
  ................................................................................................................ (3.5) 
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outdoutiin imimi
2

3

2

3
  ............................................................................................................. (3.6) 

ここで，vc はフィルタキャパシタ電圧ベクトルである。なお，ベクトル変数の上線は複素

共役を示す。一方，入力力率指令値が 1 の時のデューティベクトルmd, miは，出力電圧指

令値ベクトル vout
*と入力電圧ベクトル vinを用いて次式で表される。 

*

3 out
in

d v
v

m
inV

  .............................................................................................................................. (3.7) 

*

3 out
in

i v
v

m
inV

  .............................................................................................................................. (3.8) 

ここで，Vinは入力電圧振幅である。 

しかし，フィルタ共振による不安定化を議論する場合，vc, md, mi, ioutの振動の時定数が

近いため，(3.5), (3.6)式は非線形方程式となる。従って，マトリックスコンバータのブロッ

クモデルからボード線図を得るためには，図3.4を定常点近傍で線形近似する必要がある。

線形近似では各ベクトルを定常成分と微小変化成分に分離する。例えば，線形近似された

フィルタキャパシタ電圧ベクトル vcは(3.9)式で表される。 

ccsc vvv   ................................................................................................................................ (3.9) 

ここで，右辺第一項の添字 s は定常成分を表し，第二項のは微小変化成分を表す。(3.9)

式に従って(3.5)式から(3.8)式を線形近似すると(3.10)式から(3.13)式が得られる。ただし，

本章では系統外乱によるフィルタの直列共振を扱わないため，外乱となる入力電圧ベクト

ル vinの微小変化成分vinを 0 とする。 

   cdscsdciscsiout vmvmvmvmv 
2

3

2

3
 ................................................................... (3.10) 

   outdsoutsdoutisoutsiin imimimimi 
2

3

2

3
 ............................................................ (3.11) 

*

3 out
ins

d v
v

m 
iV

 ......................................................................................................................... (3.12) 

*

3 out
ins

i v
v

m 
iV  .......................................................................................................................... (3.13) 
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図 3.5 に線形化したマトリックスコンバータのブロックモデルを示す。図 3.5 のモデルを

シミュレーションすることで，マトリックスコンバータの入力アドミタンスや出力電流制

御系の周波数特性を評価できる。ただし，図 3.5 では定常ベクトルと微小変化ベクトルの

回転周波数が異なるので，定常ベクトルの角度を固定した直流モードで解析する必要があ

る。 

 

図 3.4 デューティの空間ベクトルに基づくマトリックスコンバータの 

システムブロック図 
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図 3.5 微小変化成分に着目した図 3.4 の線形化ブロックモデル 
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3.3.2 線形化した空間ベクトルモデルの妥当性検証 

表 3.1 と表 3.2 に，図 3.3 で示したモデルの主回路と制御系のパラメータを示す。本節で

は，図 3.5 の線形化モデルの妥当性を検証するため，出力電流制御とダンピング制御を除

いたオープンループのシミュレーション結果を示す。前節で述べたように，解析は直流モ

ードで行うが，インダクタやキャパシタはその値を 50 Hz で基準化している。また，本節

でのみキャリア周波数を 100 kHz に上げ，キャリア比較時の量子化誤差を軽減している。 

図3.6に線形化したブロックモデルのステップ応答と図3.3の回路モデルのステップ応答

の比較結果を示す。ただし，回路波形のスイッチングリプルを減らして平均値を比較する

ため，図 3.6 の全波形に 1 kHz をカットオフ周波数としたローパスフィルタ (LPF) をかけ

ている。図 3.6 より，線形化モデルの応答波形は回路モデルの応答波形に一致しているこ

とが確認できる。さらに，定常状態での両モデルの波形の誤差は 1%以下である。従って，

図 3.5 の線形化モデルはマトリックスコンバータのブロックモデルとして妥当であり，図

3.5 からマトリックスコンバータの入力アドミタンスや出力電流制御系の周波数特性を導

出できる。 

表 3.1 マトリックスコンバータの回路パラメータ 
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表 3.2 オープンループ時の制御パラメータ 

 

 

 

図 3.6 線形化ブロックモデルと回路モデルにおけるオープンループ制御時の 

ステップ応答 
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3.4 入力アドミタンスの周波数特性に基づいたフィルタ共振の抑

制原理 

本節では，提案するダンピング制御によってフィルタ共振を抑制できることを入力アド

ミタンスの周波数特性の観点からを明らかにする。 

表 3.3に入力アドミタンスの周波数特性を得るための出力電流制御系のPI制御パラメー

タを示す。ただし，比例ゲインKpと積分時間 Tiはそれぞれ次式で計算する。 

no

o
designcp

Z

L
K

_

_  ................................................................................................................... (3.14) 

o

o
i R

L
T   ...................................................................................................................................... (3.15) 

ここで，c_design は所望の電流制御カットオフ角周波数，Zo_n は定格出力インピーダンスで

あり，本節ではc_designを 4084 rad/s（650 Hz に相当）とする。なお，(3.14), (3.15)式は PI

制御器のプラントを純粋な RL 負荷とした時に，出力電流制御系が一次遅れ系になる設計

式である(5)。 

図 3.7 に微小変化分に対するマトリックスコンバータの入力アドミタンス（iin/vc）の

周波数特性を示す。ただし，ダンピング制御パラメータはゲインを 0.6 p.u.とし，HPF のカ

ットオフ周波数を 200 Hz とした。また，純粋な入力アドミタンスの周波数特性を求めるた

め，図 3.5 の線形化モデルから LC フィルタを取り外している。さらに，オープンループ

制御における特性は図 3.6 と同様に出力電流制御系を除いて求めた。なお，図 3.7 の周波数

特性はシミュレータである Piece-wise Linear Electrical Circuit Simulation (PLECS) で描いて

いる。2 章でも述べたように，マトリックスコンバータを安定に運用するためには理想的

には入力アドミタンスが純抵抗となることが望ましい。図 3.7 のように，出力電圧をオー

プンループ制御する場合はマトリックスコンバータが定電圧負荷特性を示すので，全体の

周波数特性を考えるとマトリックスコンバータの入力アドミタンスは純抵抗によるコンダ

クタンスとインダクタによるサセプタンスで模擬できる。この時，図 2.4 のような系統側

の単相ブロック図を考えると，マイナーループは負帰還となるためシステムは安定となる。

しかし，出力電流のフィードバック制御を導入すると定電力負荷特性となって位相が 180 

deg.反転するため，入力アドミタンスは負性抵抗による負性コンダクタンスとキャパシタ
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によるサセプタンスの組み合わせとなる。この時，フィルタ共振によるフィルタキャパシ

タ電圧の振動成分は LC フィルタの共振周波数 fr（図 3.7 では 766 Hz）付近の周波数となる

ため，その帯域における位相が負性コンダクタンスによる影響を強く受けると単相ブロッ

ク図における微小変化分のマイナーループが正帰還となるため，フィルタ共振を伴いなが

ら不安定化する。そのため，安定化のためにはフィルタの共振周波数帯域における入力ア

ドミタンスを純抵抗によるコンダクタンスを含むようにすれば良い。そこで，図 3.3 のよ

うに出力電流制御のフィードバックにダンピング制御を導入すると，共振周波数帯域にお

ける位相が+30 deg.となり，入力アドミタンスは純抵抗によるコンダクタンスとキャパシタ

によるサセプタンスで構成される。このように，出力側にダンピング制御を導入すること

で，入力アドミタンスの動特性である周波数特性を負性コンダクタンスから純抵抗による

コンダクタンスへと遷移させて安定化できる。しかし，この安定化にはダンピング制御の

適切なパラメータ設定が必要なので，次節からその手法を述べる。 

 

表 3.3 PI 制御パラメータ 
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(a) ゲイン特性 

P
ha

se
 [
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g.

]

 

(b) 位相特性 

図 3.7 微小変化分に対するマトリックスコンバータの入力アドミタンス（iin/vc）の 

周波数特性  
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3.5 出力電流制御系の周波数特性を用いたパラメータ設計 

前節で述べたように，ダンピング制御でシステムを安定化させるためには，適切なパラ

メータ設計法が必要となる。このため，3.1 節で述べたように文献(3)において出力電流制

御にダンピング制御を統合した際のパラメータ設計法が提案されている。しかし，この従

来の設計法では出力電流制御系の閉ループ周波数特性に零点が発生し，過大な出力電流オ

ーバーシュートを発生させる。さらに，安定度を優先してパラメータ設計しているので出

力電流制御系が所望のカットオフ周波数を満足できない問題がある。このため，本節では

出力電流制御系の周波数特性を用いた新しいパラメータ設計法を提案する。提案手法では，

まず過渡応答時のオーバーシュートを改善するため指令値フィルタを導入する。また，所

望の安定度と出力電流制御系のカットオフ周波数を得るため，フローチャートを用いた設

計法を提案する。 

3.5.1 指令値フィルタの設計 

本節ではこのオーバーシュートを抑制して指令値応答を改善するため，零極相殺用の指

令値フィルタ F(s)を導入する。この F(s)の設計には，線形化モデルにおける出力電流制御

系の伝達関数を求める必要がある。しかし，(3.4)式に示した通り，線形化モデルにはベク

トルの軸成分と軸成分の相互干渉があるため，それを考慮して伝達関数を求めるのは非

常に難しい。そこで本節では，ダンピング制御を含めない場合のボード線図のゲイン特性

を二次遅れ系に近似して出力電流制御系の伝達関数を導出し，F(s)の伝達関数を決定する。 

図 3.8 に出力電流制御系のiout_LPF
*からioutまでの近似モデルを示す。ただし，図 3.8 で

はダンピング制御を含めない。図 3.8 の近似モデルは制動係数と固有角周波数nをパラメ

ータとする前向き伝達関数とゲイン 1 のフィードバックで構成されるが，閉ループ伝達関

数Gapp(s)は次式のように二次遅れ標準形となる。 

 
22

2

2 nn

n
app

ss
sG





  ........................................................................................................ (3.16) 

次に，(3.16)式を出力電流制御系のボード線図の共振周波数近傍で近似する。ここでは，

出力電流制御系のボード線図に現れる共振点のピークゲイン Mp と共振角周波数p を用い

て次のようにとnを設計する(6)。 
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2

1
1

2

1

2

1

pM
  .............................................................................................................. (3.17) 

  4

1
211


 ppn M  ................................................................................................................. (3.18) 

図 3.9 に線形化モデルと近似モデルにおけるiout_LPF
*からioutまでのゲイン特性を示す。

(3.17), (3.18)式によって，共振点のピークゲインと周波数が両モデルで一致していることが

確認できる。また，2 つのゲイン曲線の誤差は最大で 8.1 dB あるが，伝達関数が既知のモ

デルでマトリックスコンバータモデルのゲイン曲線の概形を近似できている。従って，図

3.8 の近似モデルはダンピング制御を適用しない場合の線形化モデルのモデリングとして

妥当であり，この近似モデルをベースに指令値フィルタを設計する。 

図 3.10 に図 3.8 の近似モデルに指令値フィルタ F(s)とダンピング制御を追加した出力電

流制御系を示す。図 3.10 のiout_LPF
*からioutまでの閉ループ伝達関数は次式で表される。 

 

 
hpf

n
dn

hpf
nn

hpf

hpf
hpf

n

T
sK

T
s

T
s

sT
T

2
23

2

*

1
2

2
1

1


































out_LPF

out

i

i
 .............................................................. (3.19) 

(3.19)式より，ダンピング制御によって出力電流制御系の閉ループ伝達関数に Thpfを時定数

とする零点が発生する。従って，(3.19)式の零点を極零相殺するには指令値フィルタを次の

ように設計すれば良い。 

 
hpfsT

sF



1

1
 ........................................................................................................................ (3.20) 

この結果，零点によるボード線図上のゲイン増加が解消されるため，過大な出力電流オー

バーシュートを抑制できる。 
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図 3.8 出力電流制御系のiout_LPF
*からioutまでの近似モデル 

 

 

図 3.9 線形化モデルと近似モデルにおけるiout_LPF
*からioutまでのゲイン特性 

 

 
図 3.10 図 3.8 の近似モデルに指令値フィルタ F(s)とダンピング制御を追加した 

出力電流制御系  
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3.5.2 設計フローチャート 

本節では，フィルタ共振を抑制しつつ所望の電流制御帯域を得る制御パラメータの設計

法を示す。ここでは，図 3.5 の線形化モデルを元に，シミュレータで得られるボード線図

から所望の出力電流カットオフ周波数の設計と安定化を実現する。 

図 3.11 に提案する設計フローチャートを示す。フローチャートのアウトプットは PI 制

御器の比例ゲインKp, 積分時間 Ti, ダンピング制御のゲインKd, HPF 時定数 Thpfである。図

3.11 のフローチャートでは，ボード線図を元に，一巡周波数応答で所望のゲイン余裕を，

閉ループ周波数応答でカットオフ周波数を設計する。 

 

1) Step 1: PI 制御器の暫定パラメータの決定 

ダンピング制御を導入しない場合の出力電流制御系の安定度と制御帯域を求めるため，

PI 制御の比例ゲインKpを次式の通り計算する。 

no

o
tempcp

Z

L
K

_

_  .................................................................................................................... (3.21) 

ここで，c_tempは暫定的に設定する所望のカットオフ角周波数であり，設計開始時はc_temp 

= c_designとする。また，PI 制御の積分時間 Tiは(3.15)式で設計する。 

 

2) Step 2: 出力電流制御系のボード線図を描画 

図 3.5 の線形化モデルのボード線図をシミュレータで導出する。この時，導出するボー

ド線図は電流制御系の一巡周波数応答と閉ループ周波数応答の 2 つである。(3.15)式と

(3.21)式で PI 制御器を設計した際のボード線図を確認するため，ダンピング制御は導入し

ない（Kd = 0 p.u.に設定する）。 

図3.12にダンピング制御を導入しない場合の電流制御系の一巡周波数応答を示す。なお，

図 3.12 では LC フィルタが出力電流制御系に与える影響を明らかにするため，LC フィル

タの有無で周波数応答を比較する。LC フィルタを考慮しない場合，(3.15), (3.21)式で PI 制

御器を設計することでゲイン特性は-20 dB/dec で減衰し，位相は-90 deg.で一定となる。一

方，LC フィルタの特性を考慮するため図 3.5 の線形化モデルで制御ブロックと入出力回路

を統合すると，一巡周波数応答に LC 共振特性が現れる。図 3.12 では，LC 共振によって



 

116 
 

第 3 章 
アクティブインピーダンスによる 
フィルタ共振抑制制御とその設計法 

共振周波数帯域でゲインが上がり，ゲイン交差周波数が所望値の 650 Hz から 1019 Hz に推

移する。加えて，-90 deg.で一定だった位相特性が共振周波数帯域で 360 deg.遅れる。この

結果，ゲイン余裕が-2.7 dB，位相余裕が-227 deg.となって出力電流制御系が不安定化し，

フィルタ共振が発生する。従って，安定化のためにはダンピング制御でゲイン余裕を所望

の値以上に設定する必要がある。本節では，次の Step 3 で所望のゲイン余裕を確保できる

ダンピングパラメータの領域を決め，Step 4 で所望のカットオフ周波数を得るようにダン

ピングパラメータを決定する。 

 

3) 所望のゲイン余裕を満足するダンピングパラメータの領域を決定 

Step 2 で求めた一巡周波数応答を元に，シミュレータと図 3.5 の線形化モデルを用いて所

望のゲイン余裕を満足するダンピングパラメータの領域を決定する。ここでは，実機に含

まれるサンプリング&ホールドや PWM 遅れ，検出遅れによる安定度低下を考慮し，所望

のゲイン余裕を 5.6 dB とする。一方，提案するダンピング制御の伝達関数 Hdamp(s)は次式

で表される。 

   
1

2

1

1

1

11

sT

sT

sT

KsT
sH

hpf

dhpf
damp 







  ................................................................................. (3.22) 

(3.22)式からわかるように，ダンピング制御は遅れ補償に等しく，共振周波数近傍のゲイン

を下げてゲイン余裕を確保する。従って，安定化に有効なKdの範囲は 0 < Kd < 1 で，Thpf

が一定であれば 1 に近づくほどゲイン余裕を大きくできる。また，共振周波数近傍の一巡

周波数応答ゲインを落として安定化するので，ダンピング HPF のカットオフ周波数 fhpfは

共振周波数 fr以下とする。なお，fhpfと Thpfの関係式は次式で表される。 

hpf
hpf T

f
2

1
  ............................................................................................................................ (3.23) 

fhpfを小さくすると(3.22)式の T1が大きくなるので，一巡周波数応答のゲインが低下する周

波数が低くなり，十分なゲイン余裕を得やすくなる。しかし，Kd の増加及び fhpf の低下は

閉ループ周波数特性に大きく影響するので，Step 3ではKdと fhpfのおおよその領域を決め，

次の Step 4 でその値を決定する。 
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4) Step 4: 所望の電流制御カットオフ周波数を得るようにダンピングパラメータを調整 

Step 3 でKdと fhpfの領域を決めたので，Step 4 では所望のカットオフ周波数を得るように

Kdと fhpfを決定する。この Step 4 でも Step 3 と同様にシミュレータと図 3.5 の線形化モデル

を用いる。もし，Step 3 で求めたダンピングパラメータ領域で所望のカットオフ周波数を

満足できなければ，Step 5 でc_tempを変更して Step 1 に戻る。 

 

5) Step 5: c_tempを変更 

Step 1-4 で安定度と制御帯域を両立出来ない場合，Step 5 で暫定的な PI 制御パラメータ

を決定するc_temp を当初の値から変更する。もし，Step 4 で評価した制御帯域が所望の値

よりも大きい場合はc_temp を下げれば良い。一方，制御帯域が所望値よりも小さい場合は

c_tempを上げて再設計する。しかし，c_tempを上げると図 3.12 (a)の一巡周波数応答のゲイ

ン特性が全体的に持ち上がるので，ますます不安定化しやすくなる。また，閉ループ周波

数特性の共振周波数帯域ではフィルタの共振特性が支配的となるため，PI 制御での調整が

効かない場合がある。この場合は制御帯域の仕様，もしくはフィルタキャパシタの設計を

見直す必要がある。  
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図 3.11 設計フローチャート 
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Frequency [Hz]

Without the LC filter

With the LC filter

Gain margin: -2.7 dB

 

(a) ゲイン特性 

P
ha

se
 [

de
g.

]

 
(b) 位相特性 

図 3.12 ダンピング制御を導入しない場合の電流制御系の一巡周波数応答 
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3.5.3 ボード線図を用いた従来法との比較 

表 3.4 に図 3.11 のフローチャートを用いて設計した提案法のパラメータと従来法で設計

したパラメータを示す。従来法では PI 制御パラメータを(3.14), (3.15)式で設計し，ダンピ

ングパラメータは次式で計算する(3)。 

    01log20 10  dma Kgg  ............................................................................................. (3.24) 

  cpd
hpf fK

T



12

5

  .............................................................................................................. (3.25) 

ここで，fcpはダンピング制御を導入しない場合の位相交差周波数で，gaは fcpにおける一巡

周波数応答ゲインである。また，gmは所望のゲイン余裕であり，本論文では提案法との比

較のため5.6 dBに統一する。なお，従来法の電流制御系では指令値フィルタは使用しない。 

図 3.13 に従来法と提案法で設計した電流制御系のナイキスト線図を示す。ダンピング制

御を導入しない場合，(-1, j0)の点を右に見ながら実軸を交差するため不安定となる。一方，

提案法と従来法で設計したダンピング制御を導入することで5.6 dBのゲイン余裕をもって

電流制御系を安定化し，フィルタ共振を抑制できる。従って，表 3.4 のダンピングパラメ

ータで従来法，提案法ともに同等のゲイン余裕が得られることを確認した。 

図3.14に提案法と従来法で設計した出力電流制御系の閉ループ周波数応答を示す。なお，

所望の電流制御カットオフ周波数を 650 Hz としている。従来法では，電流制御系の零点の

影響で，ダンピングHPF のカットオフ周波数である 59.8 Hz 以降のゲインが増加し，過大

な出力電流オーバーシュートの原因となる。さらに，この影響でカットオフ周波数が 650 

Hz から 63.5%高域に推移して 1063 Hz となる。なお，従来法でも零点を相殺するように

(3.20)式の指令値フィルタを導入した場合，(3.14), (3.15)式を用いて PI 制御パラメータを設

計しているにもかかわらず，カットオフ周波数が 187 Hz となる。従って，従来の設計法で

は所望の制御帯域を満足できない。一方，提案法で設計した場合は指令値フィルタによっ

て 59.8 Hz 以降のゲイン増加を 1.2 dB にまで抑えられるので，オーバーシュートを低減で

きる。さらに，提案法ではカットオフ周波数が 508 Hz となる。所望のカットオフ周波数で

ある 650 Hz とは 21.8%の誤差があるが，共振点の影響でゲインが 508 Hz, 689 Hz, 770 Hz

の 3 点で-3 dB を交差する。すなわち，設計値の 650 Hz が 508 Hz と 770 Hz の範囲内であ

るため，本章では要求仕様を満足したと判断し，この条件で設計を終了する。以上のよう
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に，提案法で設計することで制御帯域誤差を 63.5%から 21.8%まで低減できることを確認

した。 

 

表 3.4 ダンピング制御の設計パラメータ 

 

 

 

図 3.13 従来法と提案法で設計した電流制御系のナイキスト線図 
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(a) ゲイン特性 

 

(b) 位相特性 

図 3.14 従来法と提案法で設計した出力電流制御系の閉ループ周波数応答 
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3.6 実験結果 

本節では図 3.2 の試作器を構成し，提案法によるフィルタ共振抑制と出力電流制御性能

の改善を実験で評価する。ただし，フィルタ共振による過電圧から半導体デバイスを保護

するため，ダイオードブリッジと RC からなるスナバ回路(7)を接続する。試作器のパラメ

ータは表 3.1 から表 3.4 に示した通りだが，実験を簡単にするために入力電圧周波数を直流

から 50 Hz に変更している。出力については解析条件と同じ直流とする。マトリックスコ

ンバータの変調は文献(8)の方式を採用する。 

図 3.15 にダンピング制御を導入しない場合のマトリックスコンバータの波形を示す。図

3.15 (a)は出力電流指令値を 0.55 p.u.一定とした時の入出力波形，(b)は出力電流指令値を

0.55 p.u.から 0.6 p.u.にステップ変化させた時のスナバ電圧と入出力波形である。図 3.15(a)

では，フィルタ共振が励起され，入出力電流波形に共振ひずみが重畳する。その結果，入

力電流 THD は 17.4%となり，出力電流は定常的に振動する。また，図 3.13 のナイキスト

線図はダンピング制御を導入しないと出力電流制御系が不安定化することを示しているが，

マトリックスコンバータやフィルタでの損失によるダンピング効果があるため，図 3.15(a)

では安定限界となる。また，図 3.15(b)のように電流指令値を安定限界の 0.55 p.u.から 0.6 p.u.

に上げると制御系が不安定化し，マトリックスコンバータの保護に用いるスナバの電圧が

上昇する。図 3.15(b)では使用しているスナバキャパシタの耐圧の関係から過電圧レベルを

430 V に設定しており，不安定化によってスナバ電圧が 430 V に達するとゲート遮断でマ

トリックスコンバータが運転を停止する。以上のように，フィルタ共振による入出力電流

ひずみと出力電流制御系の不安定化を確認した。 

図3.16に従来法と提案法でゲイン余裕が5.6 dBとなるようにダンピング制御を設計した

場合の入出力波形を示す。図 3.16(a)は従来法で設計した結果，(b)は提案法で設計した結果

である。なお，電流指令値は 0.55 p.u.一定としている。図 3.16 の両波形より，ダンピング

制御を導入することで出力電流制御系を安定化でき，入出力電流波形に共振ひずみが含ま

れない。ここで，図 3.16 の(a), (b)ともに入力電流 THD はそれぞれ 8.0%, 8.3%となり，図

3.13 のナイキスト線図で示したように提案法で設計したダンピング制御は従来法と同等の

共振抑制効果が得られることを確認した。なお，入力電流 THD が 8.0%と大きいのは実験

時の電力が定格の 23%と低い領域であり，転流によるひずみが電流の基本波に比べて相対
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的に大きく見えるためである。 

図 3.17 に入力電流の高調波解析結果を示す。(a)はダンピング制御を導入しない場合，(b)

は従来法でダンピング制御を設計した場合，(c)が提案法でダンピング制御を設計した場合

の解析結果である。図 3.17(a)ではフィルタ共振によって 550 Hz，650 Hz といった 11 次，

13 次成分がそれぞれ 4.5%，13.3%まで増加する。さらに，573 Hz，673 Hz の非論理高調波

がそれぞれ 2.4%，4.3%となることが確認できる。一方，(b), (c)のようにゲイン余裕を 5.6 dB

で設計したダンピング制御を導入することで，両者でほぼ同じスペクトル特性が得られる。

結果より，1%を超える成分は整数倍調波のみとなることを確認した。特に，650 Hz 成分

は従来法，提案法のダンピング制御により 3.0%以下に低減できる。また，573 Hz，673 Hz

といった非論理高調波も 1%以下に低減され，提案法で設計したダンピング制御によって

共振スペクトルを抑制できることを確認した。 

図 3.18にマトリックスコンバータの出力 d軸電流指令値を 0.5 p.u.から 0.55 p.u.にステッ

プ変化させた時の dq 軸電流応答波形を示す。(a)はダンピング制御を導入しない場合，(b)

は従来法でダンピング制御を設計した場合，(c)が提案法でダンピング制御を設計した場合

の波形である。ダンピング制御を導入しない場合，d 軸電流指令値のステップ入力直後に

電流制御系が安定限界となりフィルタ共振が励起される。その結果，定常的に d 軸電流に

振動が残る。一方，(b)と(c)ではゲイン余裕が 5.6 dB となるようにダンピング制御と電流制

御系を設計しているため，d 軸電流は指令値に収束する。しかし，(b)では出力電流制御系

に零点が含まれるので，148%ものオーバーシュートが発生する。一方，(c)では指令値フィ

ルタで極零相殺するのでオーバーシュートを 48%に低減できる。従って，提案法によって

出力電流のオーバーシュートを 67.6%低減できることを確認した。 

図 3.19 に実験で得た出力電流制御系のゲイン特性を示す。本実験では，d 軸電流指令値

に 0.55 p.u.の一定値+0.05 p.u.の正弦波を入力し，交流指令値周波数の d 軸電流の検出値と

指令値の比をプロットしている。なお，指令値正弦波の周波数は 10 Hz から 1 kHz まで変

化させている。図 3.19 より，10 Hz から 200 Hz までの帯域では従来法，提案法ともにシミ

ュレーションと実験結果が一致する。10 Hz から 200 Hz の帯域において，従来法の設計で

は零点の影響でダンピングHPFのカットオフ周波数である59.8 Hz以降のゲインが3 dB以

上増加し，図 16(b)に示したように 148%ものオーバーシュートの原因となる。しかし，提
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案法では指令値フィルタを導入して極零相殺しているので 59.8 Hz 以降のゲイン上昇を抑

制し，図 3.18(c)のようにオーバーシュートを低減できる。また，出力電流制御のカットオ

フ周波数に着目すると，従来法では零点によるゲイン増加の影響で所望値の 650 Hz に対し

1 kHz を超える（誤差率 53.8%以上）。しかし，提案法を導入することでカットオフ周波数

の実測値は 590 Hz となり，所望値との誤差は 9.2 %となる。以上のように，提案法によっ

て電流制御系のカットオフ周波数の実測値と所望値の誤差を 1/6 以下に低減し，電流制御

性能を改善できることを確認した。 

しかし，図 3.5 の線形化モデルから求めたシミュレーション結果と実験結果では，400 Hz

から 1 kHz の帯域で誤差が 2 dB 以上となる。その結果，カットオフ周波数の実測値は図

3.14 で得たシミュレーション値の 508 Hz に対して 16.1%増加する。この誤差の一因は，マ

トリックスコンバータのスイッチを安全に転流させる 4step 電圧転流シーケンスと DSP 

(Digital signal processor)の演算に起因する離散化である。これらが誤差要因であることを特

定したシミュレーション結果とその問題点，上記の誤差要因を制御設計に考慮する場合の

留意点を次節に示す。 
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(a) 定常状態における入出力波形（出力電流指令値 0.55 p.u.） 

 

(b) 出力電流指令値を 0.55 p.u.から 0.6 p.u.にステップ変化させた時の 

スナバ電圧と入出力波形 

図 3.15 ダンピング制御を導入しない時のマトリックスコンバータの各部波形 
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(a) 従来法で設計したダンピング制御を導入（入力電流 THD = 8.0%） 

 

(b) 提案法で設計したダンピング制御を導入（入力電流 THD = 8.3%） 

図 3.16 ダンピング制御を導入したマトリックスコンバータの入出力波形 
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(a) ダンピング制御なし 

 

(b) 従来法で設計したダンピング制御を導入 

 

(c) 提案法で設計したダンピング制御を導入 

図 3.17 入力電流の高調波解析結果  
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(a) ダンピング制御なし 

 
(b) 従来法で設計したダンピング制御を導入（オーバーシュート=148%） 

 

(c) 提案法で設計したダンピング制御を導入（オーバーシュート=48%） 

図 3.18 出力 dq 軸電流のステップ応答波形  
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図 3.19 出力電流制御系の閉ループ周波数特性 
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3.7 ゲイン特性誤差の要因と設計上の留意点 

3.7.1 ゲイン誤差要因の特定 

図 3.20 に離散化と電圧転流を考慮したマトリックスコンバータの回路モデルを示す。離

散化と電圧転流は非線形要素なので図3.5の線形化モデルでは考慮されていない。しかし，

実機の動作には不可欠なのでこれらの影響を図 3.20 の回路モデルで考察する。図 3.20 は図

3.2 のシステム図をベースにしているが，離散化に必要な遅れ要素と文献(9)の電圧転流ブ

ロックを追加している。まず，アナログの検出値と電流指令値を離散化するため，サンプ

ルアンドホールドを電源電圧検出部と出力電流検出部，指令値フィルタの直前に挿入する。

また，実機ではキャリア比較や電圧転流を実装する FPGA (Field programmable gate array) に

DSP からデューティ指令値を引き渡す際に 1 サンプル遅れる(10)。これは PWM 遅れと呼ば

れ，キャリアピークに対してゲートパルスに対称性を持たせ，波形ひずみを発生させない

ための処理である。従って，DSP の計算終了からデューティを FPGA のレジスタに書き込

むまでの遅れを模擬するため，図3.20では遅れ要素 z-1をキャリア比較の直前に接続する。

さらに，積分やフィルタなど，ラプラス演算子 s に関連する演算も差分方程式で離散化す

る必要がある。ここで，LPF と HPF，積分器の差分方程式はそれぞれ次式で求められる。 

       ssslpff

fs

slpf kTuTTkyT
TT

kTy 


 1
1

 ......................................................... (3.26) 

   slpfshpf kTykTy 1  .......................................................................................................... (3.27) 

      s

i

s
sisi kTu

T

T
TkykTy  1  ...................................................................................... (3.28) 

ただし，ylpf(kTs)はLPF の出力，yhpf(kTs)はHPF の出力，yi(kTs)は積分器の出力である。また，

u(kTs)は各ブロックの入力で，Tsはサンプリング時間，Tfはフィルタ時定数，Tiは積分時間

である。なお，以上で示した z-1やサンプルアンドホールドは全てキャリアピークに同期さ

せる。(3.26)式から(3.28)式をそれぞれ指令値フィルタ，ダンピング制御HPF，PI 制御器に

適用して離散化した制御系を構築すると図 3.20 が得られる。 

図 3.20 の回路モデルを用いて電圧転流と離散化の影響をシミュレーションで評価する。

図3.20の回路モデルで電流制御系の閉ループ周波数応答を評価する方法は実験での評価手
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順と同じであり，本シミュレーションの結果を実験結果と同様に図 3.19 に示す。図 3.19

より，離散化と電圧転流を考慮することで 620 Hz までの帯域で誤差が 2 dB 以下となり，

実験結果との誤差を低減できる。その結果，離散化と電圧転流を考慮したシミュレーショ

ン結果と実験結果のカットオフ周波数の誤差は 5.1%となる。一方，線形化モデルを用いた

シミュレーション結果では，従来法，提案法それぞれで 755 Hz, 738 Hz に共振ピークが発

生するが，離散化と電圧転流を考慮すると共振周波数帯域でゲインが極大点を持たない結

果が得られる。この原因は電圧転流だが，極大点が欠如するメカニズムを考察するにはモ

デルが非常に複雑になるため，共振周波数帯域での極大点に関する考察は今後の課題とす

る。しかし，本シミュレーションによって図 3.5 の線形化モデルを用いた設計結果と実験

結果の誤差の一因が電圧転流と離散化にあることを確認した。 

 

+

S
&

H

 

図 3.20 離散化と電圧転流を考慮したマトリックスコンバータの回路モデル 
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3.7.2 誤差による問題点とその対策 

前節に示した通り，電圧転流と離散化の影響で，マトリックスコンバータの電流制御カ

ットオフ周波数の実測値は図3.11のフローチャートを用いたシミュレーション結果より大

きくなる。この現象は，設定するカットオフ周波数がサンプリング周波数に比較的近い場

合に発生する。ここで，本研究のターゲットの一例である風力発電機やフライホイールの

平準化装置では，電流制御系のカットオフ周波数が設計値以上に高くなり過ぎると瞬時ト

ルクの変化が大きくなり，発電機の軸に過大な軸ねじれ（発電機とタービンのトルクアン

バランス）を発生させるおそれがある。電流制御系のカットオフ周波数設計値がサンプリ

ング周波数に近づくと，この問題が顕著になる。従って，設定するカットオフ周波数が高

い場合，連続系をベースとした図 3.11 のフローチャートには適用限界があり，カットオフ

周波数の誤差を許容できない場合は対策が必要となる。 

次に，フローチャートの適用限界を超えた場合の対策として，離散化と電圧転流を考慮

しながら提案法で電流制御とダンピング制御を設計する際の留意点を記す。電流制御系の

設計でこれらの影響を考慮する場合，カットオフ周波数までの帯域での影響を調べれば良

い。すなわち，提案法における共振周波数帯域での極大点の欠如はカットオフ周波数より

も高域なので，設計時にはさほど問題にならない。従って，実際の設計で必要となる情報

は，図 3.19 のように実機と設計曲線の間で発生するゲイン誤差と，そのゲイン誤差が大き

くなり始める周波数（図 3.19 では 400 Hz）である。これらの値は，離散化した通常の電流

制御系のパルス伝達関数から概算できるが，その概算方法を次に示す。 

図 3.21 に通常の電流制御系を離散化したブロック図を示す。図 3.21 の電流制御系は一般

的な PI 制御器とRL 負荷プラントの閉ループ系だが，離散化のためサンプラとゼロ次ホー

ルド (ZOH)，PWM 遅れが挿入されている。なお，ZOH の伝達関数 GZOH(s)は次式で与え

られる。 

 
s

e
sG

ssT

ZOH




1
 .................................................................................................................. (3.29) 

この結果，図 3.21 の閉ループ系のパルス伝達関数GACR(z)は次式で与えられる。 
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図 3.22 に図 3.21 の電流制御系のゲイン特性を示す。なお，所望のカットオフ周波数を

650 Hz とし，(3.17), (3.18)式で PI 制御器を設計している。結果より，離散化を考慮しない

連続系モデルでは所望のカットオフ周波数の 650 Hz でゲインが-3 dB となる。一方，離散

化を考慮した場合，ゲイン曲線は 400 Hz 時に連続系モデルよりも 1.6 dB 大きくなり，400 

Hz から 1 kHz の帯域でゲインが増加する。なお，この離散化を考慮したゲイン曲線は(3.30)

式とMatlab を使って導出し，プロット点は図 3.21 の回路シミュレーションで求めている。

このように，(3.30)式から求めたゲイン曲線が回路モデルのシミュレーション結果に一致す

ることを確認した。このように，(3.30)式を用いることで，離散化によるゲイン誤差を考慮

してマトリックスコンバータの電流制御系を設計できる。 

一方，安定性に着目した場合，離散化によって電流制御系が不安定化する可能性がある。

しかし，離散化による不安定化は，図 3.11 のフローチャートでマトリックスコンバータの

電流制御系を安定限界付近で設計した場合に発生する。従って，ある程度のゲイン余裕（本

章では 5.6 dB）で PI 制御器とダンピング制御を設計すれば，マトリックスコンバータは安

定に動作する。ただし，マトリックスコンバータに限らず，電力変換器は電流制御系のカ

ットオフ周波数をサンプリング周波数に近づけるほど不安定化しやすくなるため，カット

オフ周波数をサンプリング周波数の 1/10 以上に設定するときには注意が必要である(11)。 

以上のことから，電流制御系の設計が図3.11のフローチャートの適用限界を超える場合，

次の 4 点を考慮すれば良い。 

1) 電圧転流による共振点の欠如は考慮しなくて良い。 

2) 離散化によるゲイン特性への影響を考慮するには，マトリックスコンバータ特有の電

流制御系ではなく，通常の電流制御系のパルス伝達関数を用いて概算できる。 

3) 離散化による不安定化を避けるため，安定限界付近ではなく十分なゲイン余裕をみて
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電流制御系を設計する。 

4) カットオフ周波数をサンプリング周波数の1/10以上とする場合はフローチャートの適

用限界を超える可能性があるためフローチャートの運用に注意する。 

以上の留意点を考慮することで，サンプリング周波数に対して設定するカットオフ周波

数が比較的高い場合でも，離散化による影響を回避して実機で得られるカットオフ周波数

を設計値に近づけることができる。その結果，安定度を確保しながら負荷の制御性能を改

善できる。 

 

 

図 3.21 通常の電流制御系を離散化したブロック図 

 

図 3.22 図 3.21 の電流制御系のゲイン特性 
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3.8 結論 

本章では，風力発電や揚水発電といった発電システムや電力平準化，STATCOM, UPFC, 

DVR といった系統安定化用途に用いるマトリックスコンバータのフィルタ共振抑制制御

として，アクティブインピーダンス動作を実現するダンピング制御を提案した。さらに，

出力電流のオーバーシュートを抑制し，また所望の安定度と出力電流制御カットオフ周波

数を両立するため，マトリックスコンバータの出力電流制御系の周波数特性に着目した制

御器の設計法を提案した。以下に，本章で得られた結論を示す。 

1) マトリックスコンバータの出力電流制御系のフィードバックにダンピング制御を導入

することで，共振周波数帯域における入力アドミタンスを負性コンダクタンスから純

抵抗によるコンダクタンスに変換できる。このように，入力側にダンピング制御を設

けなくてもマトリックスコンバータの入力アドミタンスを変化させるように出力側に

ダンピング制御を設けることでフィルタ共振を抑制できることを明らかにした。設計

では，提案するダンピング制御によってゲイン余裕を 5.6 dB 確保してシステムを安定

化した。 

2) マトリックスコンバータの出力電流制御において，ダンピング制御のHPF 時定数を用

いた一次遅れの LPF を指令値フィルタとすることで，過渡応答時の電流オーバーシュ

ートを抑制できる。実験では，オーバーシュートを 67.6%低減できることを確認した。 

3) フローチャートを用いたパラメータ設計法を導入することで，出力電流制御カットオ

フ周波数の実測値と設計値の誤差を 1/6 以下に低減できることを確認した。 

4) 閉ループ周波数応答の実験結果と設計結果の誤差の原因が電圧転流とDSPの離散化に

あることを明らかにし，設計時にこれらを考慮する場合の留意点を示した。 

以上の結果より，本章で提案したマトリックスコンバータのダンピング制御とその設計

法の有用性を確認した。 
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第 4 章 

フィルタ共振を抑制するダンピング制御 

の多重マトリックスコンバータへの適用 

4.1 緒論 

マトリックスコンバータは入力電流と出力電圧を同時に制御するため，フィルタ共振を

抑制するダンピング制御は入力側に適用する場合(1)-(6)と出力側に適用する場合(7)-(9)の 2 パ

ターンに大別できる。これまで，マトリックスコンバータの入力電流制御にダンピング制

御を適用する手法（以下，従来法）が提案されてきたが，3 章で示したように本研究では

マトリックスコンバータの入力アドミタンスの周波数特性に基づき，出力電流制御にダン

ピング制御を適用する手法（以下，提案法）を提案した。 

本章では，これらのダンピング制御を風力発電や揚水発電などの中電圧用途向けの多重

マトリックスコンバータに展開し，多重マトリックスコンバータでもダンピング制御でフ

ィルタ共振を抑制できることを実証する。2 章でも述べたように，多重マトリックスコン

バータは電源側に多巻線トランスを接続するため，その漏れインダクタンスをフィルタイ

ンダクタとして流用できる。しかし，トランスを用いる場合はダンピング抵抗を接続でき

ないため，ダンピング制御によるフィルタ共振抑制は多重マトリックスコンバータの系統

連系機器への応用に向けて非常に重要である。本章では，多重マトリックスコンバータに

適したダンピング制御を確立するため，従来法と提案法によるフィルタ共振抑制効果を検

証する。さらに，両者の共振抑制効果や必要なセンサ数を比較し，その優劣を考察する。 
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4.2 多重マトリックスコンバータの等価モデル 

図 4.1 に本章で取り扱う多重マトリックスコンバータの回路図を示す。本章では 3 セル

モデルの多重マトリックスコンバータを対象として安定化の検討，シミュレーション，実

験を行う。ただし，後述するようにシミュレーションのみ 9 セルモデルも取り扱う。 

図 4.2 に三相－三相マトリックスコンバータを用いた多重マトリックスコンバータの等

価モデルを示す。この等価モデルは，多巻線トランスの漏れインダクタンスを一次側に換

算した Lfpとフィルタキャパシタを一次側に換算した Cfpからなる LC フィルタ，多重マト

リックスコンバータと同等の出力電圧を得るためのトランス，三相－三相マトリックスコ

ンバータから構成される。ここで，一次側に換算されたCfpは図 4.1 のフィルタキャパシタ

Cfを使って次式で表される。 

ffp C
V

V
nC

2

1

2









  ........................................................................................................................ (4.1) 

ただし，n はセル数，V2/V1はトランス変圧比である。また，多重マトリックスコンバータ

の出力電圧Vout_mmmcと等価モデルの出力電圧Vout_emcは次式で表される。 

inmmmcout V
V

Vmn
V 










1

2
_ 2

 .............................................................................................................. (4.2) 

inemcout maVV
2

3
_ 

 ................................................................................................................... (4.3) 

ここで，m は変調率，Vinは入力電圧，a は等価回路におけるトランスの巻数比である。従

って，図 4.1 と図 4.2 で同じ出力電圧を得るための a は次式で表される。 











1

2

3 V

Vn
a

 ................................................................................................................................ (4.4) 

(4.4)式より，図 4.1 の多重マトリックスコンバータは巻数比 a のトランスを用いることで

三相－三相マトリックスコンバータと同じ出力電圧と入力電流が得られる。従って，3 章

と同様にアクティブインピーダンス動作によるフィルタ共振抑制は多重マトリックスコン

バータにも適用可能である。 
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(a) システム図 

 

(b) モジュールの回路図 

図 4.1 本章で取り扱う多重マトリックスコンバータの回路図 

 

図 4.2 三相－三相マトリックスコンバータを用いた図 4.1 の等価モデル 
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4.3 多重マトリックスコンバータの共振抑制制御 

4.3.1 入力電流制御に統合した従来のダンピング制御 

図 4.3 に従来のダンピング制御を適用した多重マトリックスコンバータの制御ブロック

図を示す。マトリックスコンバータセルの出力電圧指令値はモータを制御する速度制御系

（以下 ASR）と電流制御系（以下 ACR）からなるベクトル制御で生成され，入力電流指

令値はダンピング制御を統合した入力電流制御から生成される。ダンピング制御は検出し

たフィルタキャパシタ電圧に含まれる共振ひずみを相殺するようにダンピング補償量を生

成して共振を抑制する。従って，従来のダンピング制御を導入する場合，全セルのフィル

タキャパシタに電圧センサを取り付ける必要がある。 

次に，従来法である図 4.3 のダンピング制御の詳細について述べる。まず，フィルタキ

ャパシタ電圧を回転座標変換し，HPF を通して高調波成分のみを抽出する。次に，抽出し

た高調波成分にダンピングゲイン Kdを乗算し，入力電流指令値 i2d
*, i2q

*に重畳してマトリ

ックスコンバータの入力電流指令値とする。なお，i2d
*, i2q

*は基準化された指令値であり，

多重マトリックスコンバータの電圧利用率を最大にするため，そのベクトル長を 1 p.u.に設

定する。 

図 4.4 に従来のダンピング制御を適用した際の入力フィルタ単相ブロック図を示す。図

4.4 において，入力電流制御にダンピング制御を統合することで入力フィルタブロック図に

ダンピング制御パスが追加される。ここでIind(s)はダンピング制御によるマトリックスコ

ンバータセルの補償入力電流である。図 4.4 から明らかなように，ダンピング制御パスに

よって等価負性抵抗ゲインが相殺され，マイナーループを負帰還にできる。従って，図 4.3

のダンピング制御によってシステムを安定化し，フィルタ共振を抑制できる。 
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図 4.3 従来のダンピング制御を適用した多重マトリックスコンバータの制御ブロック図 

 

 

図 4.4 従来のダンピング制御を適用した際の入力フィルタ単相ブロック図 
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4.3.2 アクティブインピーダンス動作を実現するダンピング制御 

図 4.5 に提案するダンピング制御を適用した多重マトリックスコンバータの制御ブロッ

ク図を示す。多重マトリックスコンバータの出力電圧指令値は，モータ速度を制御するベ

クトル制御とフィルタ共振を抑制するダンピング制御を統合した制御系から生成される。

ここでダンピング制御は出力電流電流制御系（ACR）に組み込まれ，出力電流に含まれる

共振ひずみをダンピングすることで入力フィルタ共振を抑制する。従って，全てのマトリ

ックスコンバータセルの入力電流をオープンループで制御できる。ただし，U セルとV セ

ルのフィルタキャパシタ電圧角度2U, 2VはWセルのフィルタキャパシタ電圧角度2Wを使

って次式より求める。 

][9
2

22 radWU
 

 ............................................................................................................. (4.5) 

][922 radWV
 

 ............................................................................................................... (4.6) 

本章では，多重マトリックスコンバータの転流方式として電流転流シーケンスを採用す

るため，全セルのフィルタキャパシタ電圧を監視する必要はない。従って，出力電流制御

にダンピング制御を統合する場合，フィルタキャパシタ電圧検出はW セルの 2 ヶ所のみで

良く，ダンピング制御に必要な共振成分の抽出には出力電流制御で使用する電流センサを

流用する。一方，従来のダンピング制御を適用する場合は各セルに最低 2 ヶ所のフィルタ

キャパシタ電圧検出が必要なので，図 4.3 の構成で最低 6 個，図 2.2 (a)の 9 セルモデルで

は最低 18 個のセンサが必要となる。このように，従来のダンピング制御ではセル数を n

とすると，ダンピング制御のために必要な電圧センサが 2n で増加する。従って，フィルタ

共振抑制に必要なセンサ数がセル数に依存しない提案法の方が，2 章で論じた入出力制御

の非干渉化だけでなくコスト面でも多重マトリックスコンバータに適している。 

図 4.6 に多重マトリックスコンバータにおけるアクティブインピーダンス動作とダンピ

ング制御の関係を示す。図 4.6 の中段に示したフィルタ等価回路と入力アドミタンスは図

4.2 の等価モデルを元にしている。図 4.6 と図 3.1 の相違点はフィルタとマトリックスコン

バータの間に接続されたトランスのみである。周波数特性においてトランスは電圧と電流

の位相特性に影響を与えないので，多重マトリックスコンバータにおいても図 3.1 と同様
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にダンピング制御によってフィルタ共振周波数におけるマトリックスコンバータの入力コ

ンダクタンスを負から正に変換できる。 

表 4.1 に図 4.5 のシステムにおける入力アドミタンスの周波数特性を得るためのパラメ

ータを示す。なお，表 4.1 のパラメータは実験条件と同等である。ただし，負荷をモータ

ではなくRL 負荷とし，速度制御を除いて電流制御のみ導入する。 

図 4.7 に多重マトリックスコンバータの入力アドミタンスの周波数特性を示す。図 4.7

は図4.2で示した等価モデルと図3.5の線形化モデルを元に，シミュレータであるPiece-wise 

Linear Electrical Circuit Simulation (PLECS)を用いて描いた。ただし，図 3.7 と同様に図 3.5

の線形化モデルから LC フィルタを取り除いて入力アドミタンスを求めている。図 4.7 か

らわかるように，出力電流のフィードバック制御を導入すると定電力負荷特性となって位

相が 180 deg.進むため，入力アドミタンスは負性抵抗による負性コンダクタンスとキャパ

シタによるサセプタンスの組み合わせとなる。しかし，出力電流制御のフィードバックに

ダンピング制御を導入することで，共振周波数 fr (図 4.7 では 420 Hz) における位相を 111 

deg.から 52 deg.に変換し，正のコンダクタンスを得ることができる。この結果，多重マト

リックスコンバータでもフィルタ共振を抑制し，安定な入出力波形が得られる。 

 

 

図 4.5 提案するダンピング制御を適用した多重マトリックスコンバータの制御ブロック

図  
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図 4.6 多重マトリックスコンバータにおけるアクティブインピーダンス動作と 

ダンピング制御の関係 

 

表 4.1 入力アドミタンスの周波数特性を得るためのパラメータ（実験パラメータ） 
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Output current control with damping control

Output current control without damping control

Open-loop control

 

(a) ゲイン特性 

 

(b) 位相特性 

図 4.7 多重マトリックスコンバータの入力アドミタンスの周波数特性 
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4.4 シミュレーション結果 

本節では，図 4.5 で示した多重マトリックスコンバータの 3 セルモデルと図 2.2 の 9 セル

モデルに対して提案するダンピング制御を適用し，IPM (Interior permanent magnet) モータ

駆動における有用性をシミュレーションで確認する。 

表 4.2 にシミュレーション条件を示す。本シミュレーションでは，速度制御（ASR）と

電流制御（ACR）を備えたベクトル制御で IPM モータを駆動する。2 章でも述べたように，

負荷がモータの場合でも電流制御系によってマトリックスコンバータが定電力特性を持つ

ため負性抵抗によって不安定化する。加えて，トランスの漏れインダクタンスの代わりに

インダクタをトランス一次側に接続する。また，表 4.3 にシミュレーションで用いる IPM

モータパラメータを示す。 
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表 4.2 シミュレーション条件 

(a) 共通条件 

 

(b) 3 セルモデルと 9 セルモデルにおける条件の違い 

 

 

表 4.3 IPM モータパラメータ 
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4.4.1 3 セルモデルのシミュレーション結果 

図 4.8 に 3 セルモデルにおける入出力波形を示す。ただし，図 4.8 は負荷の IPM モータ

を定格速度かつ定格トルクで駆動したときの結果である。この結果から分かるように，ダ

ンピング制御を導入しない場合，トランス一次電流にはフィルタ共振によるひずみが含ま

れ，トランス一次電流THD は 62.9%となる。さらに，出力電圧電流波形にも共振ひずみが

伝搬し，出力電流 THD は 15.4%となる。一方，提案するダンピング制御を導入することで

フィルタ共振を抑制でき，トランス一次電流THD は 1%未満になる。このように，従来の

ダンピング制御のようにセル毎にダンピング制御を導入しなくても，出力電流に対してダ

ンピング制御をかけることでシステム全体を安定化できる。 

図 4.9 に IPM モータの過渡応答波形を示す。ダンピング制御を導入しない場合，フィル

タ共振の影響が出力側にも伝搬するので加速中と定格トルクを出力している期間の dq 軸

電流とトルクが振動するが，ダンピング制御を導入することで抑制できる。なお，定格ト

ルク出力時のdq軸電流のオーバーシュートは3章でその設計法を述べた指令値フィルタを

導入しないためである。しかし，本シミュレーションから，提案するダンピング制御が多

重マトリックスコンバータの 3 セルモデルにも有効であることを確認した。 

4.4.2 9 セルモデルのシミュレーション結果 

図4.10に多重マトリックスコンバータの9セルモデルにおける入出力波形のシミュレー

ション結果を示す。3 セルモデルのシミュレーションと同様に，このシミュレーションで

も定格速度，定格トルクで IPM モータを駆動している。図 4.10 より，9 セルモデルにおい

ても提案するダンピング制御がフィルタ共振を抑制し，トランス一次電流 THD を 72.9%か

ら 1.77%にまで低減できることを確認した。また，出力一相あたり 3 つのセルをカスケー

ド接続しているため出力電圧は正弦波に近いマルチレベル波形となる。以上の結果より，

提案するダンピング制御が中電圧用途に使用される多重マトリックスコンバータでもフィ

ルタ共振を抑制できることを確認した。 
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(a) ダンピング制御なし 

 

(b) 提案するダンピング制御を導入 

図 4.8 多重マトリックスコンバータの 3 セルモデルにおける入出力波形の 

シミュレーション結果 
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(a) ダンピング制御なし 

 

(b) 提案するダンピング制御を導入 

図 4.9 IPM モータの過渡応答波形のシミュレーション結果 
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(a) ダンピング制御なし 

 

(b) 提案するダンピング制御を導入 

図 4.10 多重マトリックスコンバータの 9 セルモデルにおける入出力波形の 

シミュレーション結果 
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4.5 実験結果 

4.5.1 入出力波形 

本節では図 4.1 の 3 セルモデルの試作器を構成し，従来法と提案法によるフィルタ共振

抑制効果を実験で評価する。ただし，実験条件は表 4.1 と同等とし，負荷は RL 負荷とす

る。加えて，シミュレーションと同様にインダクタをトランスの一次側に挿入し，そのイ

ンピーダンスをトランス漏れインダクタンスとする。マトリックスコンバータの変調は文

献(10)の方式を採用する。 

図 4.11 に 3 セル多重マトリックスコンバータの入出力波形を示す。ダンピング制御を導

入しない場合，フィルタ共振が励起されて入出力波形がひずむ。図 4.11 (a)では，トランス

一次電流 THD が 18.6%，出力電流 THD が 6.6%となる。なお，この THD の結果はシミュ

レーションで得た結果よりの 1/3 以下だが，これはマトリックスコンバータセルやトラン

スの損失によるダンピング効果と，出力電流振動を抑制するために電圧指令値が過変調に

なることが原因である。一方，ダンピング制御を導入することでフィルタ共振は抑制され，

入出力波形のひずみは小さくなる。従来のダンピング制御を適用した場合，トランス一次

電流 THD は 5.7%，出力電流 THD は 2.5%となるが，図 4.11 (c)の通り提案するダンピング

制御を適用した場合はそれぞれ 4.6%と 2.9%となる。このように，従来のダンピング制御

と提案するダンピング制御を適用することで，トランス一次電流 THD をそれぞれ 69%と

79%低減できることを確認した。 

図4.12にトランス一次電流の高調波解析結果を示す。ダンピング制御を導入しない場合，

図 4.12 (a)のようにフィルタ共振に起因する 10%程度の 340 Hz, 440Hz スペクトルを確認で

きる。一方，ダンピング制御を導入した(b), (c)ではこれらの共振スペクトルが 1%以下に低

減されている。従って，ダンピング制御によって多重マトリックスコンバータのトランス

一次電流に含まれる共振スペクトルを 1%以下に低減できることを確認した。 

図 4.13 にマトリックスコンバータセルの入出力波形を示す。図 5.9 (a)より，ダンピング

制御を導入しないとフィルタキャパシタ電圧とトランス二次電流波形に共振ひずみが重畳

する。この時のそれぞれの THD はフィルタキャパシタ電圧 THD が 10.7%，トランス二次

電流 THD が 27.5%となる。ただし，トランス二次電流THD の計算には単相電力脈動に起
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因する 10 Hz と 110 Hz 成分を含んでいない。なお，この単相電力脈動成分 fpr1, fpr2は入力周

波数 finと出力周波数 foutを用いて次式で表される。 

outinpr fff 21   ........................................................................................................................ (4.7) 

outinpr fff 22   ........................................................................................................................ (4.8) 

これらの単相電力脈動成分は多巻線トランスによってキャンセルされるため，トランス一

次電流には含まれない。 

一方，従来のダンピング制御を導入することでそれぞれの THD はフィルタキャパシタ

電圧 THD が 3.8%, トランス二次電流 THD が 8.0%となる。さらに，提案するダンピング

制御を導入することで，フィルタキャパシタ電圧 THD が 2.2%, トランス二次電流 THD が

5.2%となり，従来法よりも THD をさらに低減できる。以上のように従来法と提案法のダ

ンピング制御を導入することで多重マトリックスコンバータのフィルタ共振を抑制し，波

形ひずみを大幅に改善できることを確認した。 
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Output line voltage 500 V/div

Primary current
of transformer 10 A/div

Primary phase voltage
of transformer 250 V/div

Output current 10 A/div

0

0

0

0

10 ms/div  

(a) ダンピング制御なし（トランス一次電流 THD: 18.6%, 出力電流 THD: 6.6%） 

 

(b) 従来法のダンピング制御を導入（トランス一次電流 THD: 5.7%, 出力電流 THD: 2.5%） 

Output line voltage 500 V/div

Primary current
of transformer 10 A/div

Primary phase voltage
of transformer 250 V/div

Output current 10 A/div

0

0

0

0

10 ms/div  

(c) 提案するダンピング制御を導入（トランス一次電流 THD: 4.6%, 出力電流 THD: 2.9%） 

図 4.11 3 セル多重マトリックスコンバータの入出力波形の実験結果 
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(d) ダンピング制御なし 

 

(e) 従来法のダンピング制御を導入 

 

(f) 提案するダンピング制御を導入 

図 4.12 トランス一次電流の高調波解析結果  
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(a) ダンピング制御なし（フィルタC 電圧 THD: 10.7%, トランス二次電流 THD: 27.5%） 

 

(b) 従来法のダンピング制御（フィルタC 電圧 THD: 3.8%, トランス二次電流 THD: 8.0%） 

 

(c) 提案するダンピング制御（フィルタC 電圧 THD: 2.2%, トランス二次電流 THD: 5.2%） 

図 4.13 マトリックスコンバータセルの入出力波形の実験結果 
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4.5.2 トランス一次電流 THD による従来法と提案法の比較 

図 4.14 に実験で得たトランス一次電流 THD の負荷電力特性を示す。実験パラメータは

表 4.1 とほぼ同一だが，出力線間電圧が 240 Vrms一定となるように電流指令値と負荷抵抗

を調整して負荷電力を変化させている。また，ダンピングゲインは従来法，提案法ともに

可変とし，その負荷条件においてトランス一次電流 THD が最も低減できる値を用いた。2

章で述べたように，マトリックスコンバータは出力電力を増加させると共振を伴いながら

不安定化する。そのため，ダンピング制御を適用しない場合，トランス一次電流 THD は

60%負荷以上の領域で増加し，その値は 10%を超える。一方，従来法もしくは提案法のダ

ンピング制御を導入することで 60%負荷以上の領域でもフィルタ共振を抑制し，トランス

一次電流 THD は 10%以下となる。しかし，従来法では 90%負荷以上の領域では共振を抑

制しきれず，トランス一次電流 THD が 10%付近まで増加する。これに対し，提案するダ

ンピング制御は60%以上の負荷領域におけるトランス一次電流THDを5%以下に低減でき

る。すなわち，90%以上の負荷領域では提案するダンピング制御が従来法よりもトランス

一次電流 THD を 1/2 以上低減できることを確認した。なお，40%負荷以下の領域でトラン

ス一次電流 THD が増加する理由は，トランス一次電流基本波振幅が小さくなるため，相

対的に転流によるひずみ成分が大きくなるためである。しかし，図 4.14 より提案するダン

ピング制御が従来のダンピング制御よりも共振抑制効果が大きく，適用可能範囲が広いこ

とを確認した。 

図 4.15 に実験で得たトランス一次電流 THD の電源インピーダンス特性を示す。負荷電

力特性試験と同様に，ダンピングゲインは入力側ダンピング制御，出力側ダンピング制御

ともに可変とした。また，電源インピーダンスはトランス一次側に接続するフィルタイン

ダクタを変更することでそのインピーダンスを変えている。他の実験パラメータは表 4.1

のとおりである。図 4.15 より，ダンピング制御がない場合，トランスの漏れインダクタン

スが増加するとシステムが不安定化しやすくなるため，フィルタ共振によってトランス一

次電流 THD も増加する。これは，トランス漏れインダクタンスが増加すると出力電流制

御系の一巡周波数特性に重畳する共振点が低域に推移し，よりゲイン余裕が負になりやす

くなるためである。そのため，ダンピング制御を導入しない場合のトランス一次電流 THD

は 20%程度まで増加する。さらに，電源インピーダンス 10%以上の領域でダンピング制御
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なしのプロットがないのは，共振によってトランス一次電流とフィルタキャパシタ電圧が

発散し，実機が過電圧でトリップするためである。一方，従来法もしくは提案法のダンピ

ング制御を適用することで，ダンピング制御なしの場合よりもトランス一次電流 THD を

低減できる。しかし，負荷電力特性と同様により不安定になりやすい条件，すなわち電源

インピーダンスが高い領域では従来法のダンピング制御でも共振を抑制しきれず，トラン

ス一次電流 THD が増加する。これに対し，提案するダンピング制御を適用した場合は全

領域でトランス一次電流 THD を 5%以下に低減できる。従って，電源インピーダンスに対

するTHD特性に関しても，提案するダンピング制御は従来法よりも共振抑制効果が高く，

適用可能範囲が広いことを確認した。 

次に，従来法に対して提案法のフィルタ共振抑制効果が高い理由について考察する。ま

ず，従来のダンピング制御の適用可能範囲が狭い理由は，最大の電圧利用率を得る場合，

マトリックスコンバータが原理的に過変調領域で動作することが原因である。一般的に，

マトリックスコンバータは入力電流の振幅を制御できず，負荷電力の大きさによって入力

電流振幅は一意に決まる。しかし，セルの入力電流位相を制御するためにはマトリックス

コンバータセルの入力電流指令値を定義しなければならない。通常はシステムの電圧利用

率を最大にするために，各セルの入力電流指令値 i2d
*を図 4.3 に示す通り 1 p.u.とする。従

って，ダンピング制御の出力であるダンピング補償電流指令値を i2d
*に加算すると，最終的

な入力電流指令値のベクトル長が 1 p.u.を超える。従って，入力側ダンピング制御の適用は

原理的に過変調領域での運転となり，共振抑制効果が低減する。このため，入力側ダンピ

ング制御の適用可能範囲は狭くなる。 

図 4.16 に電源インピーダンスが 11.8%の条件において，従来のダンピング制御の入力電

流指令値 i2d
*を変化させた時のトランス一次電流 THD 特性（シミュレーション結果）を示

す。図 4.16 から分かる通り，通常 1 p.u.を与えるセルの入力電流指令値 i2d
*を 0.8 p.u.まで小

さくすると，過変調領域での運転状態から脱し，従来のダンピング制御でも共振を抑制で

きる。従って，従来のダンピング制御で共振を抑制するためには，過変調とならないよう

にオンラインで入力電流指令値 i2d
*を規格化すれば良い。しかし，従来のダンピング制御で

共振抑制効果を維持するためには基本波の入力電流指令値 i2d
*を小さくしなければならな

いため，多重マトリックスコンバータの電圧利用率が低下する問題がある。 
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一方，提案するダンピング制御では，電圧利用率による出力電圧飽和領域以下では出力

電圧の振幅を自由に制御できるため共振抑制効果は低減しない。従って，出力電圧が高い

領域では出力側ダンピング制御の方が入力側ダンピング制御よりも高い共振抑制効果を発

揮し，適用可能範囲を広くできる。以上のことから，提案するダンピング制御は必要なセ

ンサ数の観点に加えて共振抑制効果についても従来法より優れており，多重マトリックス

コンバータの共振抑制制御として適していることを確認した。 
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図 4.14 出力電力に対するトランス一次電流THD 特性 
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図 4.15 トランス漏れインダクタンスに対するトランス一次電流 THD 特性 
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図 4.16 従来のダンピング制御の入力電流指令値を変化させた時のトランス一次電流

THD 特性（シミュレーション結果，電源インピーダンス 11.8%） 
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4.6 結論 

本章では，風力発電や揚水発電など中電圧用途向けの多重マトリックスコンバータのフ

ィルタ共振抑制制御として，従来の入力電流制御に統合するダンピング制御と 3 章で提案

したダンピング制御を比較した。特に，それぞれのダンピング制御で必要なセンサとセル

数の関係やフィルタ共振の抑制効果の優劣を明らかにし，その理由を考察した。以下に得

られた結論を示す。 

1) 従来のダンピング制御はフィルタキャパシタ電圧を検出するために 1 セル当たりに最

低 2 個の電圧センサが必要なので，セル数を n とするとその必要数は 2n で増加する。

従って，3 セルモデルでは最低 6 個，9 セルモデルでは 18 個のセンサをダンピング制

御のために追加する必要がある。これに対し，提案するダンピング制御は出力電流制

御に必要な電流センサを流用するため，基本的にその必要数はセル数に依存せず，最

低でも 2 個で済む。従って，提案するダンピング制御の方がコスト面で有利である。

ただし，ここでは多重マトリックスコンバータの転流方式として出力電流極性を監視

する電流転流方式を想定している。 

2) 実験で負荷電力や電源インピーダンスに対するトランス一次電流 THD 特性を取得し，

提案するダンピング制御の方が，従来法よりもトランス一次電流 THD を幅広い範囲で

低減できることを確認した。これは，従来法が原理的に過変調領域で動作するので，

条件に寄っては所望の共振抑制効果が得られないためである。実験では提案するダン

ピング制御を適用することで，60%以上の負荷領域，及び 14.1%以下の電源インピー

ダンス範囲でトランス一次電流 THD を 5%未満に抑制できることを確認した。 

以上のことから，多重マトリックスコンバータにおいて提案するダンピング制御が従来

法よりも有用であることを確認した。 
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第 5 章 

アクティブインピーダンスによる 

マトリックスコンバータの FRT 制御 

5.1 緒論 

第 2 章では，風力発電や揚水発電，エンジン発電機といった発電システムにおけるマト

リックスコンバータの FRT 機能として，瞬低中の安定な運転継続，系統への無効電流注入，

発電機トルクの維持の 3 つの機能を達成する制御法の必要性を述べた。次に，従来の FRT

制御(1)-(13)では達成が困難なこれらの要求を同時に達成する手法として，アクティブインピ

ーダンス動作によるマトリックスコンバータの FRT 制御法のコンセプトを示した。 

本章では，このアクティブインピーダンス動作を実現する FRT 制御の具体的な手法につ

いて述べる。まず，仮想AC-DC-AC 変換方式に基づき(14)，直接形AC-AC 変換器であるマ

トリックスコンバータをエネルギーバッファのない AC-DC-AC 変換器であるインダイレ

クトマトリックスコンバータに置き換える。インダイレクトマトリックスコンバータは電

流形整流器 (CSR) と電圧形インバータ (VSI) に分解できるが，図 2.35 で示したようにそ

れぞれをキャパシタと抵抗として動作させる原理を明らかにする。そして，それらのキャ

パシタンスと抵抗値をアクティブに制御する時分割変調法とそのデューティについて説明

する。さらに，安定な運転継続性能と所望のトルクを得るためにデューティを自動調節す

るフィードバック制御を示す。その後，提案する FRT 制御についてシミュレーションと実

験を行い，提案法の有用性を実証する。最後に，検討した FRT 制御を中電圧用途向けの多
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重マトリックスコンバータに展開し，その実験結果を示す。 

5.2 回路構成 

図 5.1 に発電機から系統にインターフェースするマトリックスコンバータの回路図を示

す。図 5.1 はマトリックスコンバータの LC フィルタと双方向スイッチ群，ブレーキ回路

を内包したスナバ回路，発電機から構成される。瞬低中は系統に無効電流を流すため，マ

トリックスコンバータの入出力で授受する有効電力はゼロである。しかし，発電機にトル

クを印加し続ける必要があるため，瞬低中はブレーキ IGBT をオンし，ブレーキ抵抗で発

電機から供給される有効電力を消費する。この時，提案するアクティブインピーダンス動

作によって，このブレーキ抵抗があたかも発電機端子に接続されているかのように見える

ため，発電機のトルクを維持できる。このブレーキ回路はマトリックスコンバータ特有の

追加部品ではなく，従来の整流器－インバータシステムでも必要となるためマトリックス

コンバータの優位性は損なわれない(15)。 

 

図 5.1 FRT に対応する系統連系用マトリックスコンバータの回路構成 
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5.3 アクティブインピーダンス動作による FRT の制御原理 

図 5.2 に発電システム用マトリックスコンバータの FRT 制御に必要なアクティブインピ

ーダンス動作を示す。2 章で述べたとおり，通常時のマトリックスコンバータは系統側が

入力電流位相を制御する電流源となり，発電機側が電圧源として動作する。しかし，マト

リックスコンバータの出力電圧 voutは系統電圧の 0.866 倍以下に制限されるため，瞬低時も

安定に運転を継続するためには電圧源動作から他の動作モードに切り替える必要がある。

そこで，本研究では図 5.2 のように，瞬低中のマトリックスコンバータの入力アドミタン

ス YinをキャパシタCinとし，出力インピーダンス Zoutを抵抗 Routとして動作させる。2.5 節

で述べたように，アクティブインピーダンス動作ではスナバ回路を含めることで入出力の

瞬時有効電力が一致しなくても良いので，Yinをキャパシタとしても Zoutを抵抗とすること

ができる。図 5.2 (b)のように，入出力回路中の電源をそれぞれ系統電圧源と発電機の速度

起電力のみとすることで回路中の電流はインピーダンスで制限され，マトリックスコンバ

ータの入出力電流波形は発散せず安定に運転を継続できる。また，LC フィルタのフィル

タインダクタの%インピーダンスは数%なので，系統側ではCinによって/2 rad 進みの無効

電流が流れる。すなわち，系統へ流出する電流としては/2 rad遅れの無効電流となるため，

瞬低中も系統に接続されたトランスに励磁電流を供給できる。一方，マトリックスコンバ

ータの出力インピーダンスを抵抗 Routとして有効電力を消費することで，瞬低中も発電機

トルクを維持できる。この Routはマトリックスコンバータの変調によって図 5.1 のスナバ

回路におけるブレーキ抵抗 Rbrkがインピーダンス変換された見かけ上の抵抗であり，実際

には Rbrkで電力を消費する。このように，マトリックスコンバータのアクティブインピー

ダンス動作によって瞬低中も所望の動作を実現できる。 
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(a) 系統正常時における単相等価回路 

 

(b) 瞬低時のアクティブインピーダンス動作による単相等価回路 

図 5.2 発電システム用マトリックスコンバータの FRT 制御に必要な 

アクティブインピーダンス動作 
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5.4 瞬低時の動作モードと時分割制御 

5.4.1 インダイレクトマトリックスコンバータによる検討 

図 5.3 にアクティブインピーダンス動作による FRT 制御を検討するためのインダイレク

トマトリックスコンバータ（以下，IMC）の回路図を示す。本論文では，仮想AC-DC-AC

変換方式に基づき，マトリックスコンバータを図 5.3 のように CSR と VSI に置き換える。

仮想 AC-DC-AC 変換方式とは，「系統側端子と発電機側端子の接続関係が同一であれば，

変換器の構成が異なっても同じ入出力波形が得られる」との原理に基づいた方式で(14)，マ

トリックスコンバータを仮想的に CSR と VSI に置き換えることで瞬低時のアクティブイ

ンピーダンス動作を実現する変調法を簡単に検討できる。なお，図 5.3 では瞬低中を想定

するためスナバ回路をダイオードブリッジとスナバキャパシタ Csnb, ブレーキ抵抗 Rbrk の

構成とする。さらに，簡単化のため LC フィルタを削除する。ここで，マトリックスコン

バータと IMC で同じ入出力波形を得るためには，両者のスイッチング関数を用いて(5.1)

式が成り立てば良い。ただし，図 5.1 のフィルタの影響は無視し，各スイッチング関数は

オンの時 1，オフの時 0 とする。 
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 ...................................................................... (5.1) 

CSR とVSI の変調法は文献(14)で提案された三角波キャリア変調に基づき，CSR は系統

力率を，VSI は発電機端子電圧を制御する。瞬低中は無効電流を系統に注入するため，CSR

の系統力率指令値をゼロとし，CSR をキャパシタンスとして動作させる。なお，系統正常

時は系統力率指令値を 1 とし，発電機から系統に電力を供給する。 

一方，系統正常時の VSI は発電機をベクトル制御するが，瞬低時は CSR の系統力率ゼ

ロ制御によって直流リンク電圧 edcがゼロになる。従って，瞬低時も発電機トルクを制御す

るためには edcを使わない VSI の変調法が必要になる。さらに，系統側に無効電流を注入

するためにはVSIの変調で一定の直流リンク電流idcを確保しなければならない。本章では，

この 2 つの課題を解決する VSI の変調法を提案する。なお，直流リンク電流は図 5.3 のよ

うにCSR からVSI に流れる向きを正とする。 
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図 5.3 インダイレクトマトリックスコンバータの回路構成 
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5.4.2 VSI の動作モード 

図 5.4 に提案する瞬低中の VSI の動作を示す。本変調法では VSI キャリア一周期中のモ

ードを 3 つに時分割する。さらに，モード 1 とモード 2 のデューティをそれぞれスナバ導

通デューティ dsnbと直流リンク導通デューティ dlinkとする。 

1) Mode I: スナバ導通モード 

スナバ導通モードではVSI の全スイッチをオフにし，発電機電流をスナバ回路に還流さ

せる。スナバ導通モードの期間を制御するのはスナバ導通デューティ dsnb であり，この期

間の直流リンク電流はゼロ，発電機端子間電圧振幅はスナバ直流電圧 Vsnbに一致する。た

だし，スナバ回路のダイオードブリッジの動作によって，発電機電流の符号が同じ相同士

の線間電圧はゼロとなる。 

2) Mode II: 直流リンク導通モード 

図 5.5 に VSI の空間ベクトル図を示す。直流リンク導通モードではVSI の空間ベクトル

のうち，ゼロベクトル以外のV1-V6 のいずれかを選択する。直流リンク導通モードの期間

を制御するのは直流リンク導通デューティ dlinkであり発電機側の全相が直流リンクに接続

されるので一定の idc が得られ，発電機端子間電圧は直流リンク電圧に一致する。ただし，

CSR を力率ゼロで動作させているので，系統周波数の 1/6 周期毎の直流リンク電圧の平均

値はゼロである。 

3) Mode III: 還流モード 

還流モードでは VSI の空間ベクトルのうち，ゼロベクトルである V0 もしくは V7 を選

択する。すなわち，還流モードではVSI の下アームもしくは上アームの全スイッチがオン

となるため，発電機電流がVSI 内を還流する。この時，直流リンク電流と発電機端子間電

圧は共にゼロとなる。なお，還流モードのデューティは 1-dsnb-dlinkとなる。 



 

172 
 

第 5 章 
アクティブインピーダンスによる 
マトリックスコンバータの FRT 制御 

 

 

 

 

 

図 5.4 VSI の動作モード 

 

 

図 5.5  VSI の空間ベクトル図  
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5.4.3 発電機トルク制御の原理 

図 5.6 にスナバ導通モードと還流モードにおける IMC の等価回路を示す。前述の通り，

スナバ導通モードと還流モードでは idcがゼロなので，等価回路はVSI とスナバ回路，発電

機のみで構成される。VSI のスイッチ S1, S2はスナバ導通モードでオフとなり，還流モー

ドでオンとなる。この時，図 5.6 の等価回路では還流モードで発電機インダクタンス Lgに

発電機速度起電力 eaからのエネルギーを充電し，スナバ導通モードでそのエネルギーをス

ナバ回路へ放電する。すなわち，図 5.6 の VSI は等価的に昇圧チョッパのような動作をと

る。ここで，発電機からVSI に流入する有効電力とVSI からスナバへ流出する有効電力は

等しいので，次式が成立する。 

cos3 _ alinegenesnbsnb IVIV   ...................................................................................................... (5.2) 

ここで，発電機端子間電圧 Vgene_lineと発電機電流 Iaは実効値とし，cosは発電機端子におけ

る基本波力率である。また，Vsnbに含まれるリプル成分は無視する。一方，図 5.6 ではVSI

が昇圧チョッパ動作となるため，発電機端子間電圧の基本波実効値 Vgene_line はスナバ導通

デューティ dsnbを用いて次式で表される。 

2
_

snbsnb
linegene

VKd
V   .................................................................................................................. (5.3) 

ここで，K は発電機端子間電圧に含まれるひずみに対する実効値の補正係数である。(5.2), 

(5.3)式より発電機電流実効値 Iaは次式で表される。 

cos3

2

snb

snb
a Kd

I
I   ................................................................................................................... (5.4) 

(5.3), (5.4)式より，発電機端子からVSI を見たインピーダンス ZVSI（Y 結線）は次式で表さ

れる。 

  cos
2

13 22_

snb

snb
snb

a

linegene
VSI I

V
dK

I

V
Z  ............................................................... (5.5) 

スナバの電圧と電流に含まれるリプル成分は無視すると，スナバインピーダンスはブレー

キ抵抗 Rbrkのみになるので，(5.5)式より次式が得られる。 

 cos
2

1 22
brksnbVSI RdKZ  .................................................................................................... (5.6) 
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以上のように，図 5.6 の等価回路では VSI がチョッパ動作となるため，VSI があたかもブ

レーキ抵抗をスナバ導通デューティ dsnb でインピーダンス変換しているように見え，かつ

そのインピーダンスが発電機端子に接続されているとみなすことができる。これにより，

見かけ上ZVSIに含まれる抵抗成分が発電機有効電力を消費するため，(5.6)式に含まれる dsnb

を用いてアクティブにVSIのインピーダンスを制御することで発電機トルクを制御できる。

ただし，(5.6)式には検出が難しいK と cosが含まれるため，実際にはその影響を自動的に

キャンセルするフィードバック制御を導入する。このフィードバック制御については 5.5

節で述べる。 

なお，スナバ導通モードのデューティが dsnb であるのに対し，還流モードのデューティ

は 1-dsnb-dlinkとなるため，dlinkがこのアクティブインピーダンス動作の外乱になるように見

える。しかし，直流リンク導通モードにおける直流リンク平均電圧はゼロなので，図 5.6

において直流リンク導通モードは還流モードと同じとみなすことができる。従って，dlink

はVSI のアクティブインピーダンス動作の外乱とならない。このように，スナバ導通モー

ドと還流モードを使用することでVSI を仮想的にインピーダンスとして動作させ，その抵

抗成分によって発電機トルクを制御できる。 

 

 

図 5.6 スナバ導通モードと還流モードにおける IMC の等価回路 
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5.4.4 直流リンク電流制御の原理 

表 5.1 に発電機から系統への電力供給時における直流リンク導通モード (Mode 2) と還

流モード(Mode 3) で選択するベクトルを示す。ただし，発電機電流ベクトルの角度igは電

流ベクトルが軸に一致した瞬間を 0 deg.とする。なお，発電機電流ベクトルの角度は 発

電機電流の軸成分とアークタンジェントの近似式から簡単に求められる。また，図 5.7

に直流リンク導通モードでベクトル V1 を選択した時の VSI の電流経路を示す。図 5.7 に

示すように，ベクトルV1 を選択するとそのスイッチングパターンから idc = iuとなる。従

って，表 5.1 に示す通り発電機電流ベクトルの角度に応じて直流リンク導通モードのベク

トルを切り替えることで，負の idcを確保できる。なお，ここでは系統正常時と同じ電流の

向きである負の idcを得るようにVSI ベクトルを選んでいる。また，還流モードで選択する

ゼロベクトルはモードの移行時にスイッチングする相が常に一相のみとなるように切り替

える。この還流モードと直流リンク導通モードの時比率に応じて直流リンク電流の大きさ

が決まる。さらに，VSI のキャリア比較で使用する三相デューティ指令値は，図 5.4 及び

直流リンク導通モードと還流モードのベクトルの関係から表 5.1 のように与えれば良い。

ただし，d135
*, d246

*は次式から与える。 

***
135 snblink ddd   .................................................................................................................... (5.7) 

**
246 1 linkdd   ........................................................................................................................... (5.8) 

ここで，dlink
*と dsnb

*はそれぞれ dlinkと dsnbの指令値である。以上のように，直流リンク導通

モードにおけるVSI ベクトルの切り替えによって一定の直流リンク電流 idcを確保し，さら

に還流モードを組み合わせることで直流リンク電流の値を制御できる。従って，このモー

ドで得られた idcと CSR の力率ゼロ変調を組み合わせることで系統に無効電流を注入でき

る。この動作を CSR のインピーダンス動作の観点から考えると，CSR は常に変調率 1 で

動作するため，この直流リンク電流制御が瞬低中にCSR が模擬するキャパシタンスの制御

に相当する。このように，直流リンク電流の制御と CSR の力率制御によって CSR のキャ

パシタンスを制御し，系統に無効電流を注入できる。さらに，提案法ではスナバ導通デュ

ーティと直流リンク導通デューティが互いに独立なので，スナバ導通モードと直流リンク

導通モード，還流モードをキャリア一周期中に時分割変調することで，瞬低中の系統無効

電流制御と発電機トルク制御を同時に達成できる。 
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表 5.1 直流リンク導通モードと還流モードで選択するベクトル 

.deg0

.deg60

.deg120

.deg180

.deg240

.deg300

.deg60

.deg120

.deg180

.deg240

.deg300

.deg360
 

 

 

図 5.7 直流リンク導通モードでベクトルV1 を選択した時の電流経路 
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5.4.5 瞬低時の変調ブロック図 

図 5.8 に，仮想 IMC の変調ブロック図を示す。CSR は文献(14)の一相変調法を用いる。

ここで，CSR は瞬低時に系統力率指令値を変更するだけなので，系統正常時と瞬低時で変

調を変える必要はない。一方，系統正常時の VSI も変形キャリアを用いた文献(14)の変調

法を使用するが，瞬低時は全く異なる変調法を使用するため，瞬低を検出したらマルチプ

レクサMUX2 を用いてVSI ゲートパルスを切り替える。また，スナバ導通モードと直流リ

ンク導通モードを分けるため MUX1 を用いる。一方，直流リンク導通デューティ指令値

dlink
*に対して dlink

**が生成されるが，これは CSR の一相変調による系統電流ひずみを除去

する補償である。この補償で得られた dlink
**を dsnb

*とともに表 5.1 の通りにVSI の三相デュ

ーティに振り分けることで，瞬低時のVSI ゲートパルスが得られる。 

 

 

図 5.8 瞬低に対応する IMC の変調ブロック図 
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5.5 瞬低時のフィードバック制御 

図 5.9 に瞬低中に導入するフィードバック制御のブロック図を示す。図 5.1 のとおり，実

際のシステムではスナバ回路の電圧源がキャパシタとなり，発電機はインダクタと電圧源

で模擬されるため，瞬低中に運転継続するにはスナバ電圧と発電機電流を安定に制御する

必要がある。また，5.4.3 項で述べたように，VSI のアクティブインピーダンス動作では所

望の抵抗値を得るためにスナバ導通デューティ dsnbを制御するが，dsnb以外の変数の影響を

自動的にキャンセルする手法が求められる。このため，本節では瞬低中にスナバ電圧と発

電機電流をフィードバック制御する。図 5.9 では，図 5.6 に示した等価回路を元にスナバ電

圧制御をアウターループ，発電機電流制御をインナーループとしている。瞬低中はブレー

キ IGBT がオンするので，スナバ電圧指令値 Vsnb
*はブレーキ抵抗 Rbrkで消費する有効電力

に応じて決定する。これにより，アクティブインピーダンス動作でVSI が模擬する抵抗値

を適切に制御できる。ただし，スナバダイオード及び主回路スイッチの耐圧の関係からVsnb
*

はスナバ過電圧検出レベル以下とする。また，系統復帰時のスナバキャパシタへの充電電

流によってスナバダイオードが破壊されるのを防ぐため，Vsnb
*は系統正常時のスナバ電圧

よりも大きくする必要がある。従って，Vsnb
*と Rbrk で消費できる有効電力 Pbrk には次の制

限がある。 

ovsnbsnbnorsnb VVV _
*

_  ...................................................................................................... (5.9) 

brk

ovsnb
brk

brk

norsnb

R

V
P

R

V 2
_

2
_   ........................................................................................................ (5.10) 

ここで，Vsnb_norは系統正常時のスナバ電圧，Vsnb_ovはスナバ過電圧レベルである。なお，ス

ナバに系統からの充電電流を抑制する初期充電回路を接続して系統復帰時に抵抗を介した

充電経路を確保できる場合，図 5.6 の等価回路から(5.9), (5.10)式の下限値がそれぞれEaと

Ea
2/Rbrkになり(5.10)式の範囲を拡大できる。ただし，Eaは発電機速度起電力である。 

図 5.9 ではスナバ電圧制御，発電機電流制御ともに PI 制御器を用いるが，図 5.6 の S1, S2

が同期してスイッチングするため，発電機電流の位相を制御するにはスイッチングの自由

度が足りない。このため，発電機電流は振幅のみを制御する。一方，図 5.6 からわかるよ

うに，発電機の速度起電力 Eaがほぼ一定の場合，発電機電流の振幅を増やすためには発電

機端子電圧を下げなければいけない。このことから，発電機電流制御のフィードフォワー
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ド項 Eaに対して PI 制御器の出力を減算する。さらに，スナバ導通デューティ指令値 dsnb
*

を得るために，発電機端子電圧指令値をスナバ電圧 Vsnbで除算する。以上のフィードバッ

ク制御を導入することで，瞬低中における安定した運転継続と発電機トルク制御を達成で

きる。さらに，前節で示した時分割変調と図 5.9 のフィードバック制御を合わせることで，

瞬低中の運転継続と系統無効電流制御，発電機トルク制御という 3 つの機能を同時に実現

できる。 



22
 ii 

 

図 5.9 瞬低時に導入するスナバ電圧制御と発電機電流振幅制御のブロック図 
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5.6 シミュレーション結果 

表 5.2 に提案するアクティブインピーダンスに基づいた FRT 制御法の妥当性を検証する

シミュレーション条件を示し，表 5.3 にフィードバック制御パラメータを示す。ただし，

発電機の代わりにインダクタと電圧源を用いる。本章では残電圧を 0%としたZVRT (Zero 

voltage ride through)の条件において，図 5.1 のマトリックスコンバータの FRT 制御のシミュ

レーション結果を示す。Ea及び発電機電流制御系の回転座標変換に必要な角度は，代用し

た電圧源の瞬時値とアークタンジェントの近似式を用いて演算する。なお，実際に発電機

を使用する際の Eaは回転子速度から推定でき，また角度は回転子位置から求められる。瞬

低は三相電圧低下とし，継続期間は 100 ms とする。また，直流リンク導通デューティ指令

値は次式で与える。 

 ** 1 snblink dkd   ..................................................................................................................... (5.11) 

ここで k はスナバ電圧制御を優先した際の系統無効電流指令値を決定する無次元の比例係

数である。具体的には，スナバ電圧制御に必要な dsnb
*を除いた(1- dsnb

*)を直流リンク導通モ

ードと還流モードに割り当て，(1- dsnb
*)に対する直流リンク導通モードの比率を k とする。

すなわち k = 1 の時に最大の系統電流振幅が得られ，k = 0 の時は系統電流振幅が最小とな

る。本シミュレーションでは k を 1 に設定する。 

図 5.10 に ZVRT のシミュレーション結果を示す。図 5.10 の瞬低期間では，仮想CSR の

力率ゼロ制御と仮想 VSI の直流リンク導通モードによって CSR がキャパシタとして動作

し，基本波が 3.28 A（0.76 p.u.に相当）の無効電流を系統に注入できている。ただし，図

5.10 では瞬低時の系統電圧ベクトル角度を PLL (Phase locked loop) で保持できているもの

とする。また，仮想 VSI のスナバ導通モードと図 5.9 のフィードバック制御によってスナ

バ電圧が指令値の 400 V に一致し，各部の電圧電流波形が発散することなく安定にライド

スルーできることを確認した。さらに，スナバ電圧を 400 V に制御することで，発電機か

らブレーキ抵抗に供給される有効電力は系統正常時と同等の 1.5 kW となり，瞬低中も発電

機トルクを制御できることを確認した。なお，瞬低中の系統電流と発電機電流はひずみを

含む波形となるが，これはスナバのダイオードブリッジの動作と発電機インダクタンスの

影響であり，このひずみの改善は今後の課題とする。以上のように，提案する FRT 制御を

マトリックスコンバータに導入することで，瞬低中の運転継続と系統無効電流注入，発電
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機トルク制御を同時に達成できることを確認した。 

 

表 5.2 シミュレーション及び実験条件 

 

 

表 5.3 フィードバック制御パラメータ 
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図 5.10 残電圧 0%におけるシミュレーション結果 
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5.7 実験結果 

本節では図 5.1 の試作機を構成し，実験で提案する FRT 制御の有用性を確認する。実験

条件は表 5.2，表 5.3 と同様である。ただし，シミュレーションと同様に発電機の代わりに

インダクタと電圧源を用い，インダクタに流れる q 軸電流を発電機トルクとして評価する。

実験では，瞬低を発生させる電源として NF 回路設計ブロック社製の電源環境シミュレー

タ ES 6000W(16)を用い，100 ms もの間三相電圧低下を発生させる。また，マトリックスコ

ンバータの転流シーケンスの関係で系統三相電圧の最大相，中間相，最小相の判別が必要

なため，瞬低中の残電圧を 0%ではなく 30%とする。なお，PLL を用いれば ZVRT でも上

記の大中小判別は可能だが，今回は簡単化のため検出電圧瞬時値から大中小関係を判別す

る。さらに，マトリックスコンバータの損失による供給電力の低下を補正するため，発電

機 q 軸電流指令値を-1.07 p.u.とする。 

図 5.11 にマトリックスコンバータの各部波形を示す。(a)が k = 1 の時で(b)が k = 0 の時の

波形である。系統正常時はベクトル制御で発電機から系統へ電力を供給するので，系統電

流は系統相電圧と位相が反転した正弦波になる。また，発電機電流も正弦波となり，図 5.11

では定格電力を系統に供給している。一方，瞬低時の系統電流はひずみを含んだ正弦波状

の周期波形となり，発電機電流は 120 度導通のような波形となる。これはスナバのダイオ

ードブリッジの動作が原因であり，図5.10のシミュレーション結果と良く一致する。また，

図 5.11 では直流リンク導通モードと k によって仮想 CSR のキャパシタンスを等価的に制

御し，瞬低中の系統電流振幅を制御できることがわかる。この時，(a)の基本波振幅は 0.86 

p.u.で(b)では 0.01 p.u.となる。さらに，スナバ電圧と発電機電流は両者でほぼ同じ波形とな

り，直流リンク導通モードが図 5.9 のフィードバック制御に影響を与えないことも確認で

きる。このように，提案する FRT 制御によって瞬低中もマトリックスコンバータを安定に

運転継続できることを確認した。 

図 5.12 にマトリックスコンバータの系統側波形を示す。この時の k は 1 である。系統正

常時は定格の有効電流を系統に供給するが，瞬低時は仮想CSR のキャパシタ動作によって

瞬低中の系統有効電流がほぼゼロになる。しかし，仮想VSI の直流リンク導通モードによ

ってマトリックスコンバータの仮想直流リンクに電流が流れるので，結果的に 0.86 p.u.の

無効電流を系統に注入できる。このように，マトリックスコンバータが瞬低中に系統に無
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効電流を注入できることを確認した。 

 

 

(a) k = 1 

 

(b) k = 0 

図 5.11 マトリックスコンバータの各部波形  
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図 5.12 系統側の電圧電流波形 
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図 5.13 に k に対する瞬低時の無効電流値を示す。瞬低時の無効電流は k に対して比例と

なる。これは k に応じて直流リンク導通モードと還流モードが切り替えられ，等価的に仮

想CSR のキャパシタンスが制御されるためである。このように，k に応じて系統無効電流

を調整できることを確認した。なお，k が 1 の時に系統無効電流が 1 p.u.とならないのは，

(5.11)式のスナバ導通デューティによって直流リンク導通デューティが制限されるためで

ある。ここで，ドイツの E.ON コードへの対応を検討すると，図 5.13 で得た無効電流特性

の最大値 0.86p.u.は残電圧 57%以上の領域（電圧低下率 43%以下）まで対応できる。従っ

て，残電圧の度合いによっては瞬低中に系統へ注入する無効電流が不十分な場合があるが，

この無効電流制御の範囲を拡大する方法は今後の課題とする。 

図 5.14 にスナバ電圧制御と発電機電流振幅制御の応答を示す。ここでは，系統正常時と

同等の発電機有効電力をVSI が模擬する抵抗で消費するため，スナバ電圧指令値を 400 V

とした。結果より，図 5.9 のフィードバック制御によって瞬低中のスナバ電圧と発電機電

流振幅が指令値に追従し，安定に運転を継続できることを確認した。なお，図 5.9 の PI 制

御器に関して所望の応答を得るためのゲイン設計は今後の課題とする。 

図 5.15 に発電機の dq 軸電流波形を示す。ただし，瞬低中の指令値は系統正常時のベク

トル制御で使用した値を保持している。図 5.15 からわかるように，系統正常時の d 軸電流

と q 軸電流はベクトル制御によってそれぞれ 0 p.u.と-1.07 p.u.の指令値に追従している。な

お，系統正常時の dq 軸電流波形に重畳するリプルは，系統側を基準としたマトリックスコ

ンバータの電圧利用率を改善するために導入した二相変調に起因する零相電圧変動の影響

である。瞬低中の q 軸電流に着目すると，その平均値は指令値に追従する。これは，図 5.14

で述べたようにスナバ電圧指令値を 400 V に設定することで瞬低中も系統正常時と同様に

定格有効電力が発電機から供給され，仮想VSI が模擬する見かけ上の抵抗成分でその電力

を消費するためである。一方，瞬低中の d 軸電流は指令値に追従せず，その平均値は-0.34 

p.u.となる。これは，図 5.9 が発電機電流の位相を制御せずに振幅だけを制御するためであ

る。本節では発電機リアクタンスを模擬する素子として三相インダクタを使用しているた

め，d 軸は無効電力軸となる。従って，d 軸電流が指令値に追従しなくとも発電機トルクに

は影響しないため，制御的には問題ない。なお，d 軸電流がトルクに寄与する埋込磁石同

期発電機を使用した場合でも，本研究で想定する風力発電やエンジン発電機などの用途で
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は瞬低中も発電機速度がほぼ一定となるため，VSI が模擬する抵抗で消費する有効電力が

瞬低前と同じであれば発電機トルクも瞬低前と同じ値になる。一方，dq 軸電流に含まれる

リプルは系統電流ひずみと同様に発電機とスナバのダイオードブリッジが原因である。し

かし，図 5.15 の q 軸電流波形から提案する FRT 制御によって瞬低中も系統正常時と同等

の発電機トルクを印加できることを確認した。 

次に，提案法による瞬低中の運転継続，系統無効電流制御，発電機トルク制御の同時性

について述べる。まず，運転継続と系統無効電流制御の同時性は瞬低による系統電圧低下

の波形を観測した図 5.11 と図 5.12 によって明らかである。次に，発電機トルク制御を加え

た場合の同時性は図 5.11 と図 5.15 を用いて次のように説明できる。図 5.11 より，瞬低中

はスナバのダイオードブリッジによって発電機電流が矩形波状にひずむ。この時，発電機

電流には発電機周波数の 5 次，7 次成分が重畳しており，dq 座標上では 6 次の周波数成分

となる。ここで図 5.15 を見ると，dq 軸電流には-1.07 p.u.のトルク電流に加えて 6 次の周波

数成分が重畳しており，図 5.11 の結果と合わせることで瞬低中に発電機トルク制御も達成

できることがわかる。以上のことから，提案する FRT 制御で瞬低中の運転継続と系統無効

電流制御，発電機トルク制御を同時に達成できることを確認した。 

 

図 5.13 系統無効電流制御特性  
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図 5.14 スナバ電圧制御と発電機電流振幅制御の応答波形 

 

 

図 5.15 発電機 dq 軸電流波形 

  



 

189 
 

第 5 章

アクティブインピーダンスによる

マトリックスコンバータの FRT 制御

5.8 多重マトリックスコンバータへの適用に関する基礎検討 

本節では，中電圧用途向けの多重マトリックスコンバータに提案する FRT 制御を適用す

るための検討を行う。2 章でも述べたように，多重マトリックスコンバータは三相－単相

マトリックスコンバータセルをカスケード接続したトポロジーであり，発電システムに適

用する場合はこれまで検討した低圧用のマトリックスコンバータと同様の FRT 機能が求

められる。しかし，低圧用のマトリックスコンバータとの相違点として多重マトリックス

コンバータではスナバを含むセルを多数使用するため，ブレーキ回路をスナバ回路に組み

込む方法をそのまま適用すると瞬低時のスナバ電圧の均等化や信頼性に問題がある。そこ

で本節では，多数のセルに対して追加するブレーキ回路を 1 つのみとした多重マトリック

スコンバータ用の FRT 制御を提案する。ここでは，追加するブレーキ回路を「一括型ブレ

ーキ回路」と定義し，一括型ブレーキ回路を発電機と並列接続することで瞬低中も発電機

トルクを維持する。本節では，FRT における多重マトリックスコンバータならではの注意

点とその対策を明らかにし，低圧用のマトリックスコンバータを用いた実験機にてその有

用性を実証する。 

5.8.1 回路構成 

図 5.16 に一括型ブレーキ回路を備えたマトリックスコンバータの回路図を示す。本節で

は，多重マトリックスコンバータ用 FRT 制御の基礎検証として，低圧用のマトリックスコ

ンバータにブレーキ回路を追加してその有用性を検討する。ブレーキ回路は発電機に対し

て並列接続となるため，多重マトリックスコンバータに適用した時もブレーキ回路の数は

セル数に依存せず 1 つのみで良い。ブレーキ IGBT は瞬低中，常にオンとなり，ブレーキ

抵抗 Rbrkで発電機有効電力を消費してトルク変動を抑制する。ブレーキキャパシタ Cbrkは

瞬低中のブレーキキャパシタ電圧 Vbrkをフィードバック制御するために用いる。また，抵

抗 RicはCbrkの初期充電における突入電流防止の役割があるが，ブレーキ回路が動作する瞬

低中は Ricで損失が発生しても問題ないため，リレーを用いたバイパス回路は不要である。

ただし，次節で述べる制御への影響を少なくするため，RicはRbrkよりも十分小さい値で設

計する。  
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図 5.16 一括型ブレーキ回路を備えたマトリックスコンバータの回路構成 
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5.8.2 制御ブロック図 

図 5.17 に瞬低中の発電機トルク制御に必要な制御ブロック図を示す。なお，瞬低時の変

調法は図 5.8 のブロック図を用いており，図 5.17 はその変調法に必要なデューティ指令値

dbrk
*を出力する。この dbrk

*は図 5.8 では dsnb
*に相当し，仮想VSI のアクティブインピーダン

ス動作による等価抵抗を制御する。図 5.17 では，図 5.9 と同様に Vbrkと発電機の電流振幅

をPI制御し，ブレーキキャパシタ電圧指令値Vbrk
*はRbrkで消費する電力に応じて決定する。

図5.16の回路ではスナバ回路とブレーキ回路の両方でダイオードブリッジが使われている

が，発電機電力を消費するためにはスナバ回路の発電機側ダイオードブリッジをターンオ

ンさせずに，ブレーキ回路のダイオードブリッジのみをターンオンさせる必要がある。従

って，Vbrk
*は次式で制限される。 

snbbrka VVE  *
 ........................................................................................................................ (5.12) 

ここで，Eaは発電機の速度起電力である。Vbrk
*の下限が Eaとなるのは，5.4.3 項でも述べた

ように発電機速度起電力から見た瞬低中の等価回路が単方向の昇圧チョッパと同様になる

ためである。 

 



22
 ii 

 

図 5.17 一括型ブレーキ回路を備えたマトリックスコンバータの制御ブロック図 
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5.8.3 実験結果 

図 5.16 の 1.5 kW 試作機を構成し，残電圧 30%の三相電圧低下を 100 ms の間発生させ提

案法の有用性を検証する。ただし，多くの FRT 要件で規定された運転継続時間が 1 秒以下

であることや，動作の切り替えによる過渡現象の観測を容易にするため，瞬低の継続時間

は 100 ms とする。また，発電機の代わりにインダクタと電圧源を用い，インダクタに流れ

る q 軸電流を発電機トルクとして評価する。また，マトリックスコンバータの損失による

供給電力の低下を考慮し，系統正常時の q 軸電流指令値を-1.07 p.u.とする。 

図 5.18 にマトリックスコンバータの系統側波形を示す。系統正常時は発電電力を系統に

供給するので定格有効電流が流れる。一方，瞬低時は図 5.8 の変調法で仮想CSR がキャパ

シタとして動作するので，系統に 0.60 p.u.の無効電流を流している。 

図 5.19 にマトリックスコンバータのスナバ電圧，ブレーキ電圧，発電機 dq 軸電流の波

形を示す。ここでは，系統正常時と同等の発電機電力を Rbrkで消費するため Vbrk
*を 240 V

とした。瞬低中のブレーキ電圧は図 5.17 の制御によって 240 V となる。系統正常時のスナ

バ電圧はスナバ回路の系統側のダイオードブリッジによって 315 V となるため，ブレーキ

電圧を 240 V とすることでスナバへの発電機電流の流入を防ぐことができる。また，瞬低

中は Rbrkで発電機電力を消費するため，瞬低中の q 軸電流は瞬低前と同等の-1.07 p.u.とな

る。従って，図 5.18 と図 5.19 の結果から，多重マトリックスコンバータ用の FRT 制御で

もシステムが安定に運転を継続し，系統無効電流と発電機トルクを同時に制御できること

を確認した。なお，瞬低から復帰した際にブレーキ電圧がスナバ電圧に近づくのは，発電

機端子電圧の包絡線が系統電圧に一致し，ダイオードブリッジを通じて Cbrkが充電される

ためである。 
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図 5.18 一括型ブレーキ回路を備えたマトリックスコンバータの系統電流波形 

 

 

図 5.19 一括型ブレーキ回路を備えたマトリックスコンバータのスナバ電圧， 

ブレーキ電圧，発電機 dq 軸電流の波形  
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5.9 結論 

本章では，瞬低中の安定な運転継続，系統無効電流制御，発電機トルク制御を同時に達

成するため，アクティブインピーダンスに基づいたマトリックスコンバータの FRT 制御の

具体的な実現方法について述べ，その有用性を実験で実証した。以下に，本章で得た結果

を記す。 

1) 瞬低中のマトリックスコンバータをインダイレクト形（CSR + VSI）に置き換え，CSR

をキャパシタとして動作させ，抵抗を含むインピーダンスとして VSI を動作させるこ

とで上記の 3 つの FRT 機能を実現する。このため，本章では CSR と VSI をインピー

ダンスとして動作させる変調法とフィードバック制御を提案した。 

2) 提案するフィードバック制御制御によって，瞬低中もマトリックスコンバータの各部

波形は発散せず安定に運転継続できる。 

3) CSR の力率ゼロ変調と VSI の直流リンク導通モードを組み合わせることで CSR を等

価的にキャパシタとして動作させ，瞬低中の系統に最大 0.86 p.u.までの無効電流を供

給できる。 

4) VSI のスナバ導通モードを利用したブレーキ抵抗のインピーダンス変換によって，瞬

低中も瞬低前と同様に定格トルクを発電機に印加できる。 

5) 実験では残電圧 30%の LVRT (Low voltage ride through)を検証したが，残電圧 0%の

ZVRT も上記の FRT 機能を実現でき，提案法が瞬低条件に依存しないことをシミュレ

ーションで確認した。 

6) 多重マトリックスコンバータを想定した FRT 制御においても，瞬低中の運転継続や

0.60 p.u.の系統無効電流注入，発電機の定格トルク制御を確認し，低圧用マトリックス

コンバータと同様に所望の運転継続特性を得られることを確認した。 

以上の結果より，本章で提案したマトリックスコンバータの FRT 制御の有用性を確認し

た。 

  



 

195 
 

第 5 章

アクティブインピーダンスによる

マトリックスコンバータの FRT 制御

参考文献 

(1) P. W. Wheeler, J. C. Clare, M. Apap, L. Empringham, L. de Lillo, K. J. Bradley, C. Whitley and 

G. Towers: “Power supply loss ride-through and device voltage drop compensation in a matrix 

converter permanent magnet motor drive for an aircraft actuator”, Proc. 35th PESC 2004, pp. 

149-154 (2004) 

(2) J. K. Kang, H. Hara, A. M. Hava, E. Yamamoto, E. Watanabe, T. Kume: “The Matrix Converter 

Drive Performance Under Abnormal Input Voltage Conditions”, IEEE Trans. Power Electronics, 

Vol. 17, No. 5, pp. 721-730 (2002) 

(3) E. P. Wiechmann, R. P. Burgos, J. Rodriguez: “Continuously Motor-Synchronized 

Ride-Through Capability for Matrix-Converter Adjustable-Speed Drives”, IEEE Trans. Ind. 

Electron., Vol. 49, No. 2, pp. 390-400 (2002) 

(4) D. Orser, N. Mohan: “A Matrix Converter Ride-Through Configuration Using Input Filter 

Capacitors as an Energy Exchange Mechanism”, IEEE Trans. Power Electron., Vol. 30, No. 8, 

pp. 4377-4385 (2015) 

(5) H. J. Cha, P. N. Enjeti: “Matrix Converter-fed ASDs”, IEEE Industry Applications Magazine, 

Vol. 10, No. 4, pp. 33-39 (2004) 

(6) C. Klumpner, I. Boldea, F. Blaabjerg: “Limited Ride-Through Capabilities for Direct Frequency 

Conveters”, IEEE Trans. Power Electronics, Vol. 16, No. 6, pp. 837-845 (2001) 

(7) C. Klumpner, F. Blaabjerg: “Experimental Evaluation of Ride-Through Capabilities for a Matrix 

Converter Under Short Power Interruptions”, IEEE Trans. Ind. Electron., Vol. 49, No. 2, pp. 

315-324 (2002) 

(8) C. Klumpner, P. Nielsen, I. Boldea, F. Blaabjerg: “A New Matrix Converter-Motor (MCM) for 

Industry Applications”, IEEE Trans. Ind. Electron., Vol. 49, No. 2, pp. 325-335 (2002) 

(9) C. Klumpner, F. Blaabjerg: “Short Term Braking Capability During Power Interruptions for 

Integrated Matrix Converter-Motor Drives”, IEEE Trans. Power Electron., Vol. 19, No. 2, pp. 

303-311 (2004) 

(10) R. Prasad: “Low Voltage Ride-Through Capability for Matrix Converter fed Adjustable-Speed 

Induction Machine Drives for Industrial and Wind Applications”, Ph.D. dissertation, Dept. Elect. 



 

196 
 

第 5 章 
アクティブインピーダンスによる 
マトリックスコンバータの FRT 制御 

Eng., Univ. Minnesota, Minneapolis, MN, USA, (2011) 

(11) J. Kang, N. Takada, E. Yamamoto, E. Watanabe: “High Power Matrix Converer for Wind Power 

Generation Applications”, Proc. 8th ICPE2011, pp. 1331-1336 (2011) 

(12) K. Inomata, H. Hara, S. Morimoto, J. Fujii, K. Takeda, E. Yamamoto, E. Watanabe and J. Kang: 

“Enhanced Fault Ride Through Capability of Matrix Converter for Wind Power System”, Proc. 

IECON2013, pp. 4836-4841 (2013) 

(13) K. Inomata, H. Hara, S. Morimoto, J. Fujii, K. Takeda, E. Yamamoto: “Application of Modular 

Matrix Converter to Wind Turbine Generator”, Proc. IPEC2014, pp. 1654-1659 (2014) 

(14) 伊東, 佐藤, 大口, 佐藤, 小高, 江口: 「キャリア比較方式を用いた仮想 AC/DC/AC 変

換方式によるマトリックスコンバータの制御法」, 電学論D, Vol. 124, No. 5, pp. 457-463 

(2004) 

(15) Z. Chen, J. M. Guerrero, F. Blaabjerg: 「A Review of the State of the Art of Power Electronics 

for Wind Turbines」, IEEE Trans. Power  Electron., Vol. 24, No. 8, pp. 1859-1875 (2009) 

(16) 株式会社エヌエフ回路設計ブロック：「交流電源」http://www.nfcorp.co.jp/pro/ps/ac/sim/es/ 

 



 

197 
 

第 6 章

結論

第 6 章 

結論 

6.1 本研究の成果 

本研究では，系統連系に適用するマトリックスコンバータにおいて，フィルタ共振抑制

と FRT というマトリックスコンバータの原理的な課題を解決する制御法の開発を目的と

し，アクティブインピーダンスに着目した安定化制御を提案した。本章では，第 1 章から

第 5 章までの結果をまとめ，本研究の結論とする。 

第 1 章では，低炭素社会の実現に貢献するため，再生可能エネルギー発電や系統安定化

機器における AC-AC 変換器，特にマトリックスコンバータの重要性とそれに対する要求

を述べた。特に，これまで系統連系用変換器として多数の実績のあるBTB システムからの

置き換えを目指すためには，マトリックスコンバータにおけるフィルタ共振の抑制技術と

FRT 技術の開発が必要不可欠であることを論じた。最後に，本研究の研究目的と論文の概

要を示した。 

第 2 章では，はじめにマトリックスコンバータの回路構成について述べ，フィルタ共振

と FRT がマトリックスコンバータの原理的な課題である理由を示した。次に，マトリック

スコンバータを安定に運用するため，これまでに提案されてきたフィルタ共振抑制技術と

FRT 制御技術について述べ，その特長と問題点を整理した。その後，従来手法の問題を解

決するマトリックスコンバータのアクティブインピーダンス動作に着目した安定化制御を

提案し，本研究の位置付けを明らかにした。以下に，第 2 章で得られた成果を示す。 

1) マトリックスコンバータでは，スイッチング電流リプルを除去する LC フィルタと発
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電機や負荷電流のフィードバック制御に起因する負性抵抗によって不安定化する問題

がある。これに対し，ダンピング制御に代表される様々な安定化技術が提案されてき

たが，所望の安定度と電流制御性能を両立できる設計指針は明らかにされていない。 

2) マトリックスコンバータは原理的に系統電圧を昇圧できないため，瞬低が発生すると

発電システムの運転継続ができなくなる問題がある。この問題に対し，産業用モータ

ドライブの分野を中心に様々な FRT 制御が提案されてきたが，いずれも瞬低中の系統

無効電流制御と発電機トルク制御の両立が難しい。また，風力発電用マトリックスコ

ンバータの FRT 制御も提案されているが，電流形として動作させているためスナバ電

圧上昇や制御への外乱，発電機巻線における発熱が大きいという問題がある。 

3) 本研究では，マトリックスコンバータにおける従来の電流源，電圧源動作に対し，マ

トリックスコンバータの入出力インピーダンスを制御するアクティブインピーダンス

動作を提案し，その概念をフィルタ共振抑制と FRT に対する安定化制御に適用する。

アクティブインピーダンス動作は，マトリックスコンバータが出力電圧と入力電流位

相を同時に制御できることに着目した制御法であり，定常的な入出力インピーダンス

値をアクティブに制御，もしくはその周波数特性を変化させる制御を導入することを

指す。 

4) アクティブインピーダンス動作を用いたフィルタ共振の抑制では，マトリックスコン

バータの入力アドミタンスの周波数特性に着目し，共振周波数帯域における負性抵抗

特性を純抵抗特性に変換して安定化する。さらに，システム全体を包括したブロック

図から出力電流制御の周波数特性を求め，それをもとに安定度と出力電流制御性能の

トレードオフを解決する。一方，アクティブインピーダンス動作による FRT では，瞬

低中における系統側，発電機側の等価インピーダンスをそれぞれキャパシタンスと抵

抗に模擬することで，運転継続，系統無効電流制御，発電機トルク制御を両立する。 

5) 本研究で提案するアクティブインピーダンス動作の位置づけとして，従来のマトリッ

クスコンバータで不足していたFRTの電流制御機能やシステムの安定化に伴うトレー

ドオフの解決を達成し，系統連系用途で多数の実績があるBTB システムに置き換わる

マトリックスコンバータの実現を目指す。 

表 6.1 に第 3 章から第 5 章で得られた結論のまとめを示す。 
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第 3 章では，アクティブインピーダンス動作によるフィルタ共振抑制制御の共振抑制原

理やその設計法について述べた。提案する共振抑制制御はマトリックスコンバータの出力

電流制御に統合されたダンピング制御であり，入力アドミタンスの周波数特性で生じる負

性コンダクタンスを正のコンダクタンスに変換することでフィルタ共振を抑制する。さら

に，所望の安定度と出力電流制御性能を両立するため，出力電流制御系の周波数特性に着

目したパラメータ設計法を提案した。以下に，第 3 章で得られた成果を記す。 

1) 提案するダンピング制御によって，出力電流制御系のゲイン余裕を 5.6 dB 確保してシ

ステムを安定化した。 

2) マトリックスコンバータの出力電流制御において，ダンピング制御のHPF 時定数を用

いた一次遅れの LPF を指令値フィルタとすることで，過渡応答時の電流オーバーシュ

ートを抑制できる。実験では，オーバーシュートを 67.6%低減できることを確認した。 

3) フローチャートを用いたパラメータ設計法を導入することで，出力電流制御カットオ

フ周波数の実測値と設計値の誤差を 1/6 以下に低減できることを確認した。 

4) 閉ループ周波数応答の実験結果と設計結果の誤差の原因が電圧転流とDSPの離散化に

あることを明らかにし，設計時にこれらを考慮する場合の留意点を示した。 

以上より，提案するダンピング制御が従来法における電流制御性能と安定度のトレードオ

フ関係を解決し，所望の出力電流制御カットオフ周波数とゲイン余裕を確保できることを

明らかにした。 

第 4 章では，中電圧用途に用いる多重マトリックスコンバータに適したダンピング制御

を確立するため，従来の入力電流制御に統合するダンピング制御と 3 章で提案したダンピ

ング制御を多重マトリックスコンバータに適用し，その優劣を比較した。特に，従来法と

提案法を導入した際の負荷電力と電源インピーダンスに対するトランス一次電流ひずみを

比較し，それぞれの適用可能範囲から提案法の優位性を実験で明らかにした。以下に，第

4 章で得られた成果を示す。 

1) 従来のダンピング制御はフィルタキャパシタ電圧を検出するために 1 セル当たりに最

低 2 個の電圧センサが必要なので，セル数を n とするとその必要数は 2n で増加する。

従って，3 セルモデルでは最低 6 個，9 セルモデルでは 18 個のセンサをダンピング制

御のために追加する必要がある。これに対し，提案するダンピング制御は出力電流制
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御に必要な電流センサを流用するため，基本的にその必要数はセル数に依存せず，最

低でも 2 個で済む。従って，提案するダンピング制御の方がコスト面で有利である。 

2) 負荷電力や電源インピーダンスに対するトランス一次電流 THD 特性を取得し，提案す

るダンピング制御の方が，従来法よりもトランス一次電流 THD を幅広い範囲で低減で

きることを確認した。これは，従来法が原理的に過変調領域で動作するので，条件に

寄っては所望の共振抑制効果が得られないためである。実験では提案するダンピング

制御を適用することで，60%以上の負荷領域，及び 14.1%以下の電源インピーダンス

範囲でトランス一次電流 THD を 5%未満に抑制できることを確認した。 

以上より，本研究で提案したダンピング制御は入力電流制御系にダンピング制御を統合す

る従来法よりも共振抑制効果が高く，またコスト面でも利点があることを確認した。 

第 5 章では，提案法であるアクティブインピーダンスに基づいた FRT 制御の具体的な手

法について述べた。提案する FRT 制御では，瞬低時のマトリックスコンバータを仮想

AC-DC-AC 変換方式に基づいて電流形整流器と電圧形インバータに分離し，それぞれをキ

ャパシタと抵抗として動作させる。それらのキャパシタンスと抵抗値は提案する時分割変

調とよって独立かつアクティブに制御されるため，系統無効電流制御と発電機トルク制御

の両立が可能となる。また，安定な運転継続性能と所望のトルクを得るためにデューティ

を自動調節するフィードバック制御を示した。さらに，中電圧用途向けの多重マトリック

スコンバータに適した FRT 制御についても検討し，実験とシミュレーションを通して以下

の成果を得た。 

1) 提案するフィードバック制御制御によって，瞬低中もマトリックスコンバータの各部

波形は発散せず安定に運転継続できる。 

2) CSR の力率ゼロ変調と VSI の直流リンク導通モードを組み合わせることで CSR を等

価的にキャパシタとして動作させ，瞬低中の系統に最大 0.86 p.u.までの無効電流を供

給できる。 

3) VSI のスナバ導通モードを利用したブレーキ抵抗のインピーダンス変換によって，瞬

低中も瞬低前と同様に定格トルクを発電機に印加できる。 

4) 実験では残電圧 30%の LVRT (Low voltage ride through)を検証したが，残電圧 0%の

ZVRT も上記の FRT 機能を実現でき，提案法が瞬低条件に依存しないことをシミュレ
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ーションで確認した。 

5) 多重マトリックスコンバータを想定した FRT 制御においても，瞬低中の運転継続や

0.60 p.u.の系統無効電流注入，発電機の定格トルク制御を確認し，低圧用マトリックス

コンバータと同様に所望の運転継続特性を得られることを確認した。 

以上より，提案する FRT 制御が瞬低中の運転継続，系統無効電流制御，発電機トルク制御

の 3 つの機能を同時に達成し，従来よりも高性能な運転継続性能を有することを実証した。 

以上のように，マトリックスコンバータの入出力端子における等価インピーダンスやそ

の周波数特性に着目し，それらをアクティブに制御することで系統連系用マトリックスコ

ンバータのさらなる安定化と電流制御における高性能化を達成した。この結果，系統連系

機器として使用されている BTB システムをマトリックスコンバータに置き換え，高効率，

小型軽量，メンテナンスフリーな系統連系用電力変換器を実用化するための一助として貢

献した。 
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6.2 アクティブインピーダンス動作に関する結論 

本研究では，マトリックスコンバータの入出力端子におけるインピーダンスとその周波

数特性を制御するアクティブインピーダンス動作を提案した。第 3 章と第 4 章では低圧用

マトリックスコンバータと多重マトリックスコンバータのフィルタ共振を抑制するため，

入力アドミタンスの周波数特性を変換するダンピング制御について述べ，システムを安定

化できる原理を示した。さらに，出力電流制御系の周波数特性を用いたパラメータ設計に

よって所望のカットオフ周波数とゲイン余裕が得られることを確認した。また，第 5 章で

は瞬低中のマトリックスコンバータの入出力インピーダンスをそれぞれキャパシタと抵抗

に模擬する手法を述べ，これにより瞬低中の運転継続，系統無効電流制御，発電機トルク

制御を同時に達成できることを確認した。このように，アクティブインピーダンス動作は

フィルタ共振抑制における安定度と電流制御性能のトレードオフを解決し，従来の FRT 制

御で両立が困難だった入出力電流の同時制御を達成できる。従って，アクティブインピー

ダンス動作が系統連系用マトリックスコンバータにおける安定度と電流制御性能を改善し，

高性能化できることを確認した。 
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6.3 今後の課題 

本研究では，フィルタ共振や系統瞬低に対してマトリックスコンバータを安定に運用し，

さらにその電流制御性能を向上することを目的とし，アクティブインピーダンスに着目し

た制御法を提案した。また，実機実験やシミュレーションでその有用性を実証した。しか

し，提案法では次のような課題が残されている。 

 

(1) アクティブインピーダンス動作による系統擾乱への対応 

本研究では，マトリックスコンバータのアクティブインピーダンス動作をフィルタ共振

や FRT の安定化制御に適用したが，系統連系用途における応用例として他に系統擾乱への

対応が考えられる。例えば，系統電圧が不平衡になると逆相成分が発生し，逆相有効電力

によってマトリックスコンバータの出力瞬時電力が脈動する。この逆相有効電力は平均値

がゼロなので，マトリックスコンバータが負荷に供給する平均電力には寄与しないが，瞬

時電力が脈動するので出力電圧や出力電流に低次高調波が重畳する問題がある。この問題

に対してアクティブインピーダンスの観点で解決法を考えると，次のようなアプローチが

ある。まず，マトリックスコンバータの系統側インピーダンスにおいて，正相成分に対す

るインピーダンスと逆相成分に対するインピーダンスをそれぞれ独立に制御する。具体的

には，正相成分に対しては抵抗として動作し，逆相成分に対してはリアクタンス動作させ

る。これにより，系統電圧に含まれる逆相成分によって発生する瞬時電力は無効電力とな

るので，出力電力の脈動を抑制できると考えられる。これまでにも系統擾乱に対応するマ

トリックスコンバータの変調法が提案されているが，系統側のアクティブインピーダンス

動作では変調法を変更する必要が無いので，ソフトウェアの変更だけで系統電圧の不平衡

に対応できる。このように，アクティブインピーダンス動作によって系統連系用マトリッ

クスコンバータをさらに高性能化できる可能性があり，今後の検討が望まれる。 

 

(2) フィルタ共振抑制におけるダンピングパラメータの自動調整機能の付加 

第 3 章で提案したダンピング制御では，出力電流制御系の周波数特性を元にパラメータ

を設計する。しかし，定常近傍で線形化した線形化ブロックモデルを元に周波数特性を描

いているため，その特性は負荷電力に応じて変化する。特に，マトリックスコンバータで



 

205 
 

第 6 章

結論

は負荷電力が大きくなるほど不安定となりやすいため，そのパラメータ設計ではワースト

ケースの定格電力における設計が必要となる。しかし，軽負荷ではダンピング制御を適用

しなくても安定となる領域があるため，ダンピング制御ゲインを下げることでより出力電

流制御への影響を小さくできる可能性がある。このように，負荷に応じてダンピングパラ

メータを自動調整する適応制御を開発することで，より高性能な電流制御を実現できると

考えられる。 

 

(3) FRT における系統無効電流制御の制御可能範囲拡大 

第 5 章で提案した制御法では，発電機電流と直流リンク導通デューティを元に系統無効

電流の振幅が決定される。従って，発電機トルクが小さい領域では発電機電流も小さくな

るため，系統に注入できる無効電流も小さくなる。すなわち，系統に注入可能な無効電流

は発電機トルクの制限を受ける。しかし，ドイツやスペインで定められている系統連系規

程では残電圧が低いほど注入する無効電流を大きくしなければならないため，残電圧によ

っては注入できる無効電流が不足する恐れがある。このため，発電機トルクが小さい領域

では，発電機電流振幅は定格としながらも発電機力率を下げるような工夫が必要であり，

その制御法を開発する必要がある。 

以上のように，マトリックスコンバータの安定化にはまだ解決が必要な課題が残されて

いる。今後も，このような課題を継続的に検討していく予定である。 
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