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序論 

第1章  

序論 

1.1 研究背景 

世界のエネルギー消費量は石油換算で 1965 年の 37 億トンから，年平均 2.6%で増加し続

け，2015 年には 131 億トンに達した(1)。利用可能なエネルギーの増加は経済成長を促し，

豊かな社会基盤の構築を可能とした。一方で，1987 年にはブルントラント委員会において，

地球環境資源の有限性について議論され，地球環境保護と経済発展を両立する社会を目指

すことが決定された(2)。これには深刻化した地球環境汚染が背景にあり，近年では地球温

暖化や，化石燃料の枯渇などの問題が大きく取り上げられている。 

図 1-1 に国内における一次エネルギー供給推移，図 1-2 に電力化率の推移を示す。国内

のエネルギー需要は 1960 年以降急激に増加し，石炭や石油などの化石エネルギーを用い

たエネルギー供給がそれを支えている。1973 年に発生した第一次石油ショックの影響は，

エネルギー供給方法の多様化を生む結果となり，原子力や再生可能エネルギー利用の割合

を増やしたものの，2015 年においても，依然として化石エネルギーの割合は大きい。これ

は 2011 年に発生した東日本大震災の影響で原子力発電所が停止し，減少したエネルギー

供給量を化石エネルギーが補っているという背景がある。一方，国内エネルギー供給と電

力化率を比較すると，2000 年以降，エネルギー供給は減少している一方，電力化率は増加

している。そのため電気エネルギーの有効利用が二酸化炭素削減や，エネルギー供給のた

めの燃料使用量削減に対して重要視されつつある。 
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図 1-3 に国際的なエネルギー消費量の推移を示す。世界的なエネルギー消費量において

は 2015 年までで石油が全エネルギー消費量の 32.9%を占め，エネルギー消費量全体で大き

な割合を占めている。一方，原子力や太陽光発電などの再生可能エネルギーの割合は依然

少ないものの，特に 2000 年以降，その割合の伸び率が増加している。近年は太陽光発電を

中心に発電コストが低下しつつあることや，2015 年に採択されたパリ協定，その他各国で

も国策として環境対策が顕著になっているためである。 

図 1-4 に IEA (International Energy Agency)が発表した太陽光発電の導入量(3)，図 1-5 に中

国のエネルギー政策である「エネルギー発展第 13次 5 ヵ年計画」の見通し(4)を示す。2005

年と比較して，2016 年の世界的な太陽光発電の導入量は 35 倍に増加している。特に中国，

アメリカ，日本の導入量増加の割合が大きい。中国では 2020 年までに 15%の導入量の増

加を目標に設定したことや，アメリカの「New energy for America」計画では再生可能エネ

ルギー導入を 2025 年までに 25%引き上げるなどの政策を発表(5)しており，環境問題対策と

して太陽光発電の導入が重要視されていることがわかる。特に中国は太陽光発電の導入が

目覚ましく，見通しでは年 21.2%増を目標にしている。これは過疎地域の農村部において

は風力発電よりも太陽光発電の導入が容易な点，また風力発電に対して開発リードタイム

が短い点が理由として挙げられる。 

このように，低炭素社会実現のための取り組みは全世界で行われており，持続可能な社

会の構築が大きな流れとなっている。そしてこうした再生可能エネルギー導入や，電気エ

ネルギーの有効利用には，電力を用途に応じて高効率に変換するパワーエレクトロニクス

技術がキーテクノロジーとして注目されている(6)-(7)。 
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図 1-1 一次エネルギー国内供給の推移 

(文献(1) 経済産業省・資源エネルギー庁: 「エネルギー白書 2016 年」より引用) 

 

 

図 1-2 国内の電力化率の推移 

(文献(1) 経済産業省・資源エネルギー庁: 「エネルギー白書 2016 年」より引用) 
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図 1-3 国際的なエネルギー需要の推移 

(文献(1) 経済産業省・資源エネルギー庁: 「エネルギー白書 2016 年」より引用) 

 

図 1-4 世界的な太陽光発電の導入量 

(文献(3) J-W Arnulf: "PV status report 2016"より引用) 

 

図 1-5 中国「エネルギー発展第 13次 5ヵ年計画」の見通し 

(文献(4) 八ツ井琢磨: 「2020 年に向けた中国のエネルギー政策と課題」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から構成されるパワー半導体によるスイッ

チング技術を応用し，電力を様々な形態に変換する技術である。パワーエレクトロニクス

の始まりは 1957 年，米国のGeneral Electric社が開発した半導体スイッチとしての「サイリ

スタ」から始まり，その後 1973 年に米国のニューウェル (Wiliam E. Newell)によって本技

術が，「電子回路 (エレクトロニクス)」，「制御工学 (コントロール)」，「電力工学 (パワー)」

からなる 3 つの分野を融合した新しい技術であるとして提唱された(8)。その後パワートラ

ンジスタ，GTO (Gate Turn-Off thyristor，IGBT (Insulated Gate Bipolar Transistor)，MOSFET 

(Metal Oxide Semiconductor Field Effect Transistor)が開発されたことや，各スイッチングデバ

イスを制御するための IC，LSIなどのデバイス，電力変換装置全体をコントロールするた

めのDSP などの技術が進歩し，今日では産業，家電民生，交通，電力等あらゆる分野で使

用されている。 

また，発電電力の有効利用にはパワーエレクトロニクス技術が大きく関わっている。発

電した電力はまず，変電所の変圧器から高電圧の 3相交流に変換され，送電線に送られる。

その後変電所を通じて徐々に低圧化し，最終的には配電線，柱上トランスを介して一般家

庭や工場には低圧の単相，または三相交流で供給される(9)。一方で，配電された電力を利

用する側の各種電気機器は様々な形態での電力を要求する。この送電網と機器の間にはパ

ワーエレクトロニクスを利用した電力変換装置が接続され，電力変換を経て各機器に電力

が供給される。電気エネルギー利用率が増加している近年では，このプロセスにおいてい

かに無駄な電力消費を減らし，需要家に電力を送ることができるかが重要となる。こうし

たパワーエレクトロクスが扱う電力変換方式は，直流電圧を異なる直流に変換するDC/DC

コンバータ，直流を異なる電圧，周波数の交流に変換するDC/ACコンバータ(インバータ)，

交流を直流に変換するAC/DC コンバータ(整流器)，交流を異なる電圧，周波数の交流に変

換するAC/AC コンバータと，4 つの方式に大別される。 

図 1-6 に太陽光発電のシステム構成図を示す(10)。太陽光発電は複数枚の太陽電池パネル

が接続箱を介してパワーコンディショナ(PCS)に接続される。PCS では太陽電池の発電電

力を直流から交流に変換し，分電盤を介して単相系統，および交流機器に接続される。PCS

で用いられる最も一般的な電力変換器の構成は昇圧チョッパ回路(DC/DC コンバータ)と単

相インバータである。昇圧チョッパで太陽電池の出力電圧を系統電圧以上に昇圧した後，
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インバータを介して系統へ電力が供給される。また，太陽電池の出力は非線形性を有し，

太陽電池の出力電力が最大になる動作点が存在する。そのため昇圧チョッパ回路は太陽電

池の出力を最大限引き出すために常に最大電力点で運用できるように制御する最大電力点

追従制御 (Maximum Power Point Tracking : MPPT)を行う。近年では，リチウムイオン電池

などの二次電池をパワーコンディショナに内蔵し，余剰電力が発生した際はバッテリーを

充電し，曇天時や夜間などの太陽光発電の発電電力が制限される期間中はバッテリーを放

電し，電力供給を安定化するなど，エネルギーを効率よく利用するシステムが提案されて

いる。このように，電力変換器は再生可能エネルギーの有効利用といった観点からも重要

な役割を担っている。そして，PCSの高効率化や小型化を達成するために，様々な電力変

換回路方式が提案されてきた。 

 

Boost-up 
chopper

Voltage source 
inverter

Junction 

Box
PCS

Circuit

breaker

AC grid
PV

 

図 1-6 太陽光発電のシステム構成図 
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図 1-7 にマルチレベルインバータ，および階調制御マルチレベルインバータを用いたパ

ワーコンディショナ(11)- (12)の構成図を示す。2レベル方式の系統連系インバータは各レグに

接続された半導体スイッチはパルス幅変調(Pulse Width Modulation : PWM)を用いて高速で

オン・オフを繰り返す。直流電圧をインバータと PWM によって交流に変換し，その後，

高調波フィルタを介してインバータから発生する高調波を除去し，系統へ電力が供給され

る。太陽光発電自体の発電効率はモジュール単位で 10%から 20%と，風力発電と比較して

低い。そのため PCS で発生する電力損失を減らし，発電電力を多く利用できるかが重要と

なってくる。 

PCS の電力変換効率改善には半導体スイッチングデバイスの性能向上の恩恵が大きい。

特に近年実用化されている SiC-MOSFET (Silicon Carbide – Metal Oxide Semiconductor Field 

Effect Transistor)は高い耐圧と低いオン抵抗の両立に成功しており，太陽光発電用パワーコ

ンディショナへの適用例も数多く報告されている。一方で，高効率化とともに装置の小型

化も重要である。電力変換効率の改善は冷却体の小型化に繋がる。また，系統との連系点

に接続するインダクタや，直流部のキャパシタといった受動素子には電力変換回路の回路

方式や駆動方式によって小型化が可能である。インダクタを小型化するためには，駆動周

波数を増加させることが最も簡単である。しかし，駆動周波数の増加は半導体デバイスで

発生するスイッチング損失の増加を招き，電力変換効率を低下させてしまう。 

上述した問題は電力変換回路方式の応用技術によって解決されてきた。図 1-7(a)に示す

階調制御方式マルチレベルインバータは系統連系インバータを分割し，3 つの異なる電圧

波高値を持つ電圧を出力する。連系点に発生する電圧はこれらの電圧の重ね合わせとなり，

低い駆動周波数でも十分インバータの高調波を低減でき，高効率化とインダクタの小型化

の両立が可能となった。また，図 1-7(b)に示すダイオードクランプ方式やフライングキャ

パシタ方式，ANPC (Active Nutral Point Clamp)方式といったマルチレベルインバータと呼ば

れる回路方式も多く研究されている。2 レベルインバータ方式は直流中間電圧と各スイッ

チのオン期間の調整によってインバータ電圧を制御する。PWM ではインバータ出力電圧

には直流中間電圧を最大値とする 2レベルの矩形波電圧が出力される。しかし，インバー

タ出力電圧は矩形波状で出力されるため，多くの高調波が含まれる。そのため連系点には

高調波を除去するフィルタ回路が一般的には必要であるが，2 レベルインバータでは基本
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波成分に対して 3次や 5 次などの低次高調波を多く含むため，フィルタ回路が大型化しや

すい。一方，マルチレベルインバータは部品点数が増加するものの，複数の電圧レベルを

有するインバータ電圧を生成できる。これにより，インバータ出力電圧に含まれる高調波

成分を低減し，高調波フィルタを小型化する。また，各半導体素子に印加される電圧をレ

ベル数に応じて低減できるため，低オン抵抗を有する低耐圧素子の利用が可能となり，導

通損失を低減することができる。以上より，マルチレベル方式のインバータを採用するこ

とで，スイッチング周波数を増加させることなく出力フィルタを小型化することができる。

高調波フィルタにはインダクタとキャパシタを用いた LC，または LCL フィルタから構成

されることが多い。この時，ローパスフィルタのカットオフ周波数は出力高調波に依存す

るため，マルチレベルインバータ等を用いて低次高調波を低減することができれば，カッ

トオフ周波数を高次の周波数帯域側に設計できるため，インダクタ，キャパシタを小型化

することができる。 

一方で，一般家庭用に開発されている PCSにおいてはパワーデカップリングと呼ばれる

性能が要求される(13)。上述した通り，太陽光発電には最大電力点が存在するため，最大電

力点付近で運転することでより多くの発電電力を利用できる。しかし，単相系統連系の場

合，系統側の出力瞬時電力は系統周波数の 2倍周波数で発生する単相電力脈動を有する。

パワーデカップリングを行わない場合，単相電力脈動は太陽電池側の電力を電源周波数レ

ベルで変動させるため，太陽電池の出力電力が最大電力付近から逸脱し，系統へ供給でき

る発電電力が大きく制限されてしまう。また，燃料電池発電の場合，充放電量の周期的な

変動はバッテリーの寿命を大きく制限する。そのため，直流側に比較的大きな静電容量の

コンデンサを接続し，入力側の電力を平滑する必要がある。図 1-7 の回路方式では直流部

に接続された電解コンデンサがパワーデカップリングの機能を果たす。しかし，電解コン

デンサは装置の大型化の一因であり，かつ寿命部品なため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ス

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(14)。太陽電池の動作保

証が 20年程度に対し，パワーコンディショナは 10 年程度と短い。この問題を解決するに

は，パワーデカップリング用のキャパシタも出力フィルタのように小容量化し，より長寿

命なフィルムキャパシタや積層セラミックキャパシタを適用できればよいが，本キャパシ
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タは電源周波数の 2 倍周波数というスイッチング周波数成分と比較して極めて低い周波数

成分を平滑しなければならないため，小容量化が難しい。したがって，直流側コンデンサ

の小容量化には高調波フィルタとは異なる，別のアプローチが必要となる。 

 

(a) 階調制御インバータ方式 

(文献(11) 藤原賢司 編：「変換効率 97.5%の太陽光発電用パワーコンディショナの開

発」より引用) 

c  

 (b) マルチレベルインバータトポロジー 

図 1-7 マルチレベル形系統連系インバータ 

(文献(12) 樫原有吾，伊東淳一：「パレートフロントカーブを用いた PV用マルチレベルト

ポロジーの効率とパワー密度の性能比較」より引用) 
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また，太陽光発電の発電効率改善を目的に， DC オプティマイザや，マイクロインバー

タ(図 1-8 (b)，図 1-8 (c)参照)のような分散型構成が検討されている。各方式は太陽電池モジ

ュール毎に小容量の電力変換器を接続することで，太陽光モジュール毎にMPPTで出力電

力を最大化することができる(15)-(16)。DC オプティマイザとマイクロインバータの違いは以

下の点である。DCオプティマイザでは，MPPTと昇圧動作を行う DC/DC コンバータのみ

を分割して配置する。そして，系統連系には集中型インバータ同様に大容量インバータを

用いる。DC オプティマイザは昇圧チョッパで構成されることが多い。これは簡単な回路

構成に加えて使用素子が少なく，高効率化が容易に達成できるためである。 

一方，マイクロインバータは分割した小容量電力変換器自体が系統連系機能を有し，そ

れぞれが独立に系統連系を行う。そのためマイクロインバータに用いられる電力変換器は

昇圧形のDC/DC コンバータと系統連系インバータの 2つとなる。DCオプティマイザでは

大容量インバータを用いるため，発電設備容量はインバータ容量によって決まる。一方，

マイクロインバータは使用台数を増設すればよいため，小容量設備から大容量設備まで．

電力需要に応じて柔軟に施工することができる特徴がある。 

こうしたシステム構成では，太陽電池と分割型の電力変換器を一体化して配置する例が

多く，まとまった発電規模を構成するには複数台の電力変換器が同時に運用される。こう

した電力変換器には高効率化の他に，限られたスペースに配置するために小型である点や，

個々の電力変換器の信頼性が重要となる。単相系統連系用途では受動素子が大型化しやす

く，また電解コンデンサなどの寿命部品は個々の電力変換器の故障のリスクを高める。特

に分散型電源では多数台の電力変換器を運用する特性上，頻繁な故障やメンテナンスはユ

ーザーに対する利便性や経済性を損なうことになる。 
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Large capacity

PCS

(~kW)

PV array

 

(a) 集中型インバータ 

...

DC/DC

DC/DC

DC/DC

Large capacity

PCS

(~kW)

DC optimizer

(~W)  

(b) DC オプティマイザ 

...

DC/AC

DC/AC

DC/AC

Micro inverter

(~W)  

(c) マイクロインバータ 

図 1-8 集中型，分散型太陽光発電方式 
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これまでに述べた単相電力脈動に起因する受動素子の大型化を解決する一手法として，

「アクティブパワーデカップリング」技術がさかんに研究されてきた(17)-(30)。電解コンデン

サで単相電力脈動を補償する方式(パッシブ方式)はキャパシタに大きな静電容量を要求す

るため，必然的にエネルギー密度の高い電解コンデンサの使用が必須となる。一方，アク

ティブパワーデカップリングは半導体スイッチを用いてキャパシタの充放電量を制御する

ことで，直流側と系統側の瞬時的な電力の差分を小容量のキャパシタで補償できる。した

がって，パワーデカップリングに使用できるキャパシタの選定範囲が大きく広がる。フィ

ルムキャパシタは電解コンデンサと比較してエネルギー密度が低いものの，電解液を使用

していないため，周囲温度．自己発熱によるキャパシタの寿命低下の影響は大きく改善で

きる。また近年では，大電力用の積層セラミックキャパシタが開発された(31)。積層セラミ

ックコンデンサはフィルムキャパシタと比較してエネルギー密度が高く，同様にキャパシ

タの寿命は電解コンデンサと比較して長い。こうした素子を用いることで電力変換器のさ

らなる長寿命化や小型化が期待できる。半導体デバイスの性能向上に伴う電力変換効率向

上が顕著になりつつある中，これまでの利点を生かしつつ，こうした付加価値をいかに実

現できるかが一つの技術的なブレークスルーとなると考えられる。 

一方で，これまでのアクティブパワーデカップリング方式を用いた電力変換器には下記

の解決すべき課題がある。 

1) 回路構成の煩雑化 

 アクティブパワーデカップリング方式を適用した電力変換器の多くは昇圧用の DC/DC

コンバータ，系統連系インバータの他に電力脈動を補償するキャパシタ，もしくはインダ

クタの充放電を制御するためのコンバータが別途必要になる。そのため全体の回路構成が

煩雑化し，コスト増加が懸念される。 

2) 電力変換効率の低下 

パッシブ方式では電解コンデンサのみでパワーデカップリングが達成可能なため，パワ

ーデカップリングによって発生する損失は電解コンデンサの誘電損失のみとして考えられ

る。しかしアクティブパワーデカップリング方式は1)と関連して，追加回路が必要となる。

その結果，誘電損失に加え，追加回路で発生する電力変換損失の増加が懸念される。 
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3) 制御性能の悪化 

コンデンサやインダクタの小容量化は小型化に大きく寄与する一方，電力変換器の制御

性に影響を与える。小容量エネルギーバッファで構築された電力変換器では，系統擾乱な

どの外乱に対するゲインが高くなり，外乱抑圧性能が低下するため，DSP による制御速度

では外乱補償が困難となる場合がある (32)。 

 

4) 電力変換器の長寿命化に対する定量的評価手法 

アクティブパワーデカップリング方式の最も大きなモチベーションは寿命部品である

電解コンデンサを用いない点である。しかし，電解コンデンサはあくまで寿命部品の一因

であり，実際の電力変換器には故障リスクを有する部品が多く存在する。風冷式の冷却フ

ァンは基本的に運用中長時間に渡って駆動し，モータの回転によって軸受け部分のベアリ

ングのグリスが消耗する。長寿命と呼ばれる冷却ファンは 20 年程度の動作保証となって

いる(33)。また，主回路側で発生する熱集中(ホットスポット)は素子の寿命を大きく制限す

る。半導体デバイスはデータシート内で決められたジャンクション温度内での適用が望ま

しい。ホットスポット周辺の温度は高温となるため，その周辺デバイスには大きな熱的な

ストレスが加わる。このように電力変換器の寿命はその運用条件や全体の構成要素に大き

く依存する。信頼性には平均故障間隔(MTBF)などを用いた評価法もあるが，耐用年数や実

際の寿命を推定するには加速試験を行う必要がある。アクティブパワーデカップリング方

式の多くの文献はコンデンサの小容量化方法や回路トポロジーの検討がほとんどだが，実

用化の観点からは実際にアクティブパワーデカップリング手法によって寿命が改善される

のかを評価することが必要となる。 

 

 以上の課題を踏まえると，「部品点数の増加」という特徴は課題 1)，2)，4)に関連する。

マルチレベルコンバータはアクティブパワーデカップリングのように大幅な部品点数が要

求される一方，高効率化や出力フィルタの小型化など，得られるメリットが大きい。一方，

アクティブパワーデカップリングによる回路の複雑化は電力変換効率の低下など，デメリ

ットに直結するケースが多い。特に電力変換効率の低下は従来のパッシブ方式に対する競
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争力を大きく低下させる。したがって，アクティブパワーデカップリング方式では追加部

品を用いずにいかにシンプルな構成で実現できるかが重要となる。。 

1.2 研究目的 

本研究では内包する電流源と電流形電力変換動作を用いた電圧形アクティブバッファ

を提案し，これを用いることで部品点数を増加させることなくアクティブパワーデカップ

リングを実現することを目的とする。ここで，太陽光発電用 PCSなどに用いられる電力変

換器は，以下の共通した特徴を有する。 

 

1) 昇圧用DC/DC コンバータを含めた 2ステージの電力変換構成 

メガソーラーなどでは変圧器で昇圧した後に三相交流配電へ連系されるが，家庭用や小

規模発電では発電側の直流電圧が系統電圧最大値に対して十分低いため，降圧形電力変換

器である系統連系インバータ単体では系統連系することができない。そのため系統連系イ

ンバータの前段には昇圧用のDC/DC コンバータを接続し，2ステージの電力変換を経て電

力伝送するように運用する。 

 

2) 絶縁形，非絶縁形DC/DC コンバータの利用 

昇圧コンバータは絶縁形や非絶縁形 DC/DC コンバータに大別でき，各方式は以下のよ

うな特徴がある。まず，非絶縁形DC/DC コンバータは絶縁トランスを用いず，簡単な回路

構成で実現できるため，小型化や高効率化が容易である。しかし実際の運用では，対地漏

洩電流の影響を抑制するために系統との連系点に商用トランスを設置し，絶縁を図る場合

が多い。そして商用トランスは系統周波数で励磁するため，非常に大型になるといった欠

点がある。一方，絶縁形DC/DC コンバータは高周波トランスを用いるため，トランス部で

発生する損失による電力変換効率の低下は避けられないが，商用トランスと比較して非常

に小型なトランスで対地漏洩電流の対策が取れる特徴がある(34)。また，絶縁形 DC/DC コ

ンバータはトランスの巻き数比を利用して昇圧できるため，高い入出力電圧比が要求され

るマイクロインバータなどのアプリケーションに対して有力である。こうした方式は設置

環境やニーズに応じて需要があるため，両方式での検討が重要である。 
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これらの特徴を踏まえ，本論文では昇圧用 DC/DC コンバータにアクティブパワーデカ

ップリングとしての機能を追加することで，別途補助回路を用いることなくこれを実現す

る。提案方式は DC/DC コンバータが有する昇圧用インダクタ，およびインダクタ電流の

電流経路を決定するスイッチング動作を用いてパワーデカップリング用キャパシタの充放

電をアクティブに制御する。ここで，パワーデカップリングにはインダクタをエネルギー

バッファとして利用する方式 (インダクティブ方式アクティブパワーデカップリング)も

あるが，提案方式は DC/DC コンバータが有するインダクタを利用するため，インダクテ

ィブ方式では直接パワーデカップリング用のエネルギーバッファを充電することができな

い。そこで提案方式ではキャパシタを用いてパワーデカップリングを行うキャパシティブ

方式アクティブパワーデカップリングを検討する。キャパシティブ方式ではキャパシタの

電圧を系統周波数の 2倍周波数で制御することでパワーデカップリングを達成することか

ら，以降，本方式を「電圧形アクティブバッファ」と呼称する。 
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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 7 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章では低炭素化社会の実現に向けたエネルギー分野の世界的な動向と，パワーエレ

クトロニクスによる省エネルギー化の実例を示した。また，太陽光発電や燃料電池発電の

ような分散型電源を配電系統へ連系する手法を述べ，直流-単相交流電力変換器の長寿命化，

小型化の要求について言及した。そして，長寿命化，小型化に向けた技術であるアクティ

ブパワーデカップリングの課題を挙げ，本研究の目的と課題を解決する手段について述べ

た。 

第 2章ではまず，直流-単相交流システムにおいて発生する電力脈動の原理について説明

する。次に，従来のアクティブパワーデカップリングについての近年までの研究動向を文

献調査結果から示す。本調査より，1 章で言及した 3 通りの回路方式についての実例を示

し，その課題について言及する。その後，本研究で提唱する手法の定義について述べ，従

来技術に対する本論文での提案方式の技術的な位置づけについて示す。 

3 章から 6 章では，内包する電流源と電流形電力変換動作を用いた電圧形アクティブバ

ッファを 4 種類提案し，各回路の特徴や性能を示す。 

第 3章では昇圧チョッパにアクティブパワーデカップリング機能を付与した電圧形アク

ティブバッファを提案する。本方式は昇圧チョッパが昇圧動作とパワーデカップリング機

能を有し，別途パワーデカップリング回路を必要としない。昇圧チョッパは入力電圧を昇

圧する昇圧リアクトルを有することに着目し，昇圧リアクトルを用いてコンデンサ電圧を

制御することで，単相電力脈動を補償するエネルギー量を確保し，小容量化する。本章で

は提案方式の具体的な回路方式とその制御法，および実験結果を示す。また，昇圧チョッ

パと電解コンデンサを有する一般的な単相-交流電力変換器とのパワー密度を比較し，大幅

に小型化が可能なことを示す。 
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第 4 章では，フライングキャパシタ DC/DC コンバータにパワーデカップリング機能を

付与した電圧形アクティブバッファを提案する。フライングキャパシタはマルチレベル

DC/DC コンバータの一種であり，昇圧チョッパに比べて昇圧リアクトルで発生する高調波

を低減できるメリットを有する。また，DC/DC コンバータを構成する各半導体スイッチに

印可される電圧を低減できるため，低耐圧，低オン抵抗素子の適用が可能であり，電力変

換器の高効率化が可能である。第 4 章では，フライングキャパシタ DC/DC コンバータに

アクティブパワーデカップリング機能を付与することで，マルチレベルコンバータの特徴

を生かしつつ追加素子無しでパワーデカップリング用のコンデンサを小容量化できること

を実験的に示す。 

第 5 章では，絶縁共振形フルブリッジ(ハーフブリッジ)コンバータにパワーデカップリ

ング機能を付与した電圧形アクティブバッファを提案する。ここで，フルブリッジコンバ

ータおよびハーフブリッジコンバータの動作原理はほぼ同一のため，どちらの回路方式に

対しても提案手法は適用が可能である。本方式は一次側変換器とトランスを電流源と見立

てパワーデカップリング用キャパシタを充電する。共振形電力変換器のため，トランス二

次側には共振周波数を有する高周波の共振電流が流れる。本回路は共振電流を整流した後，

単相電力脈動を補償するコンデンサの充放電経路，単相系統に対して正弦波電流を流す電

流経路の二つをスイッチングパターンから直接的に制御することで単相電力脈動補償とイ

ンバータ出力電流の正弦波化を行う。 

また，インダクタの小型化には高周波駆動が有効である。しかし，ハードスイッチング

動作を行う電力変換器はスイッチング周波数の増加に伴い，スイッチング損失の増加は避

けられない。提案回路は共振回路の特徴であるソフトスイッチングを適用し，スイッチン

グ損失の削減について検討を行う。これにより，本回路はキャパシタ，インダクタの両方

の受動素子の小型化が可能であることを示す。 

最後に，共振周波数は系統周波数に対して十分高周波であることに着目し，インバータ

出力側に現れるキャリア周波数成分を大幅に低減可能な変調法について検討する。PWM

に代わり，デルタ-シグマ変調を用いたパルス密度変調(Pulse Density Modulation : PDM)を適

用することで，出力フィルタのカットオフ周波数を PWM に対して高次に設計でき，フィ

ルタインダクタを小型化可能であることを実験的に示す。 
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第 6章では，フライバックコンバータにパワーデカップリング機能を付与した電圧形ア

クティブバッファを提案する。フライバックコンバータはフルブリッジコンバータやハー

フブリッジコンバータと比較してトランス利用率，低圧側のリプル電流の観点から大容量

化が難しいものの，非常に少ない部品点数で構成可能なため，小容量電源への適用に有利

となる。一方，長寿命化の観点からフライバックコンバータにアクティブパワーデカップ

リングを付与した場合，従来回路の多くは追加部品を用いているため，フライバックコン

バータ本来の優位性を活かすことができない。 

本章ではフライバックコンバータの特徴を活かすため，追加素子，複雑な制御の両方を

用いないパワーデカップリング法を提案する。提案法では結合インダクタの特性をアクテ

ィブパワーデカップリングに応用することで，フライバックコンバータの動作モードのみ

でアクティブパワーデカップリングを達成する。本章において提案法の原理を示し，その

有用性を実験的に検証する。 

第 7章では本論文の成果とこれまでに提案したパワーデカップリング手法について総括

を述べ，今後の課題についてまとめる。 
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第1章

序論
研究背景

目的

第2章

第7章

今後の課題結論

パワーデカップリング機能を付与した電力変換器の構成

内包する電流源と電流形電力変換動作を用いた
電圧形アクティブバッファの提案

昇圧チョッパを用いた
パワーデカップリング

第3章

・昇圧インダクタと電流形電力変換動作
をパワーデカップリングに応用

・単相電力脈動の基本原理
・従来の電力変換器の構成

PV側にデカップリング機能を付与
高圧直流バスにデカップリング機能を付与
AC側にデカップリング機能を付与

第5章

第6章

フルブリッジ(ハーフブリッジ)
共振形コンバータを用いた
パワーデカップリング

・トランスと電流形電力変換動作を
パワーデカップリングに応用

・結合インダクタ(フライバックトランス)と
電流形電力変換動作をパワーデカップ
リングに応用

第4章

フライングキャパシタDC/DCコンバ
ータを用いたパワーデカップリング

・昇圧インダクタと電流形電力変換動作を
パワーデカップリングに応用
・マルチレベル変換器の特徴を包容

フライバックコンバータを用いた
パワーデカップリング

非絶縁形DC/DCコンバータ 絶縁形DC/DCコンバータ

 

図 1-9 本論文の概要と各章の構成 
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第2章  

単相電力脈動とパワーデカップリング

回路の構成 

2.1 緒言 

 第 1 章では省エネルギー化が求められている背景について述べ，省エネルギー化実現に

向けて再生可能エネルギーの導入が国際的に進んでいることを述べた。そして，電力，家

電民生，自動車分野などにおいてパワーエレクトロニクス技術が重要視されており，省エ

ネルギー化には必要不可欠な技術分野であることを述べた。その中で，DC/DC コンバータ

や DC/AC コンバータは様々な電源や再生可能エネルギーを利用した発電に利用されてお

り，そのさらなる高性能化が要求されていることについて論じた。 

第 2章ではまず，直流-単相交流電力変換器における直流キャパシタの大型化の要因であ

る単相電力脈動について説明する。次に，直流-単相交流電力変換器で用いられるアクティ

ブパワーデカップリングについて，これまで提案されてきた方式の具体例を挙げる。その

中で，パワーデカップリング技術のアプローチを 3 つに大別し，その特徴と課題について

論じる。最後に，本論文で提案する方式の従来研究に対する位置づけを示し本研究の意義

を明らかにする。 
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2.2 単相電力脈動の基本原理 

図 2-1 に直流-単相交流システムにおける入出力電力の関係を示す(35)。太陽光発電や燃

料電池発電のような直流出力の電源は電源電圧，電流が一定値の直流である。一方，単相

交流側の電圧，電流は正弦波交流である。よって，系統側の瞬時電力は系統電圧，電流の

積で表され，電源周波数の 2倍周波数で変動する。以上の入出力電力の関係は以下となる。 

ininin
IVP   .................................................................................................................................. (2.1) 

)2cos(
2

1

2

1
 )(sin 2 tIVIVtIVp

acpacpacpacpacpacpout
   .......................................................... (2.2) 

acpacpinin
IVIV

2

1
  ........................................................................................................................ (2.3) 

ここで，Vin，Iinは直流電圧，直流電流，Vacp，Iacpは系統電圧，インバータ出力電流最大

値，は系統角周波数である。式(2.1)，(2.2)より，入力電力 Pinと出力電力 Poutを比較する

と，出力電力の式中第 2項が電源周波数の 2 倍周波数成分であることがわかる。そのため，

パワーデカップリングを行わない場合，入力電力も電源周波数の 2倍周波数で変動する。 

単相電力脈動の影響を直流側に与えないためには，入出力電力の差分を補償するエネル

ギーバッファ(キャパシタ，インダクタ)を用いる必要がある。最も簡単なパワーデカップ

リングは図 2-1 に示すようにエネルギーバッファにキャパシタを接続し，入出力電力の差

分電力をキャパシタの充放電で補償する方法である。しかし，本方式では電源周波数の 2

倍周波数成分という低い周波数成分を有する電圧リプルの平滑をデカップリング用のキャ

パシタが担わないといけないため，大容量のコンデンサが必要となる。 

アクティブパワーデカップリングではキャパシタを小容量化するためにはキャパシタ

電圧をアクティブに変動させ，入出力電力の差分電力を十分補償できるように能動的に充

放電させる。このとき，デカップリングキャパシタのエネルギーは(2.4)式で表される 












 22 )
2

()
2

(
2

1
c

ave

c

avebuf

V
V

V
VCE  ...................................................................................... (2.4) 

ここで，Cbufは静電容量，Vaveはキャパシタ電圧平均値，Vcは電圧変動幅である。(2.4)

式より，したがって，アクティブパワーデカップリング方式では電圧変動幅を大きく設定

するし，単相電力脈動を補償するエネルギー量を確保することでコンデンサを小容量化す



 

22 

 

 

単相電力脈動とパワーデカップリング回路の構成 

る。パッシブ方式では大容量なコンデンサが必要なため，電解コンデンサの使用が前提と

なる。一方，アクティブパワーデカップリング方式では小容量キャパシタの選定が可能と

なるため，フィルムコンデンサや積層セラミックコンデンサを単相電力脈動補償用のエネ

ルギーバッファとして利用することができる。 

表 2-1 に各キャパシタの特性表を示す(36)。電解コンデンサは大容量化が容易な一方で，

周波数特性，温度特性，寿命に対する性能が低い。これは等価直列インダクタンス(ESL)や

等価直列抵抗(ESR)が構造上大きく，特に高周波領域ではインダクタンス成分の影響が大

きくなるため，コンデンサとして利用が難しくなる。またリプル電流と高 ESRの影響で自

己発熱しやすく，電解液の消耗や，寿命の低下に繋がる。一方で，フィルムキャパシタ，

積層セラミックキャパシタは大容量化，サイズの面で電解コンデンサに劣るものの，他特

性は良好となる。したがって，アクティブパワーデカップリング方式によって要求される

静電容量を低減することができれば，フィルムコンデンサや積層セラミックコンデンサの

ような良好な特性を有する受動素子を利用でき，電力変換回路の高性能化につなげること

ができる。特に積層セラミックコンデンサは車載用を中心に大容量化の特性が大きく改善

されつつあり(37)，高耐圧化も可能なため，弱電分野のみならず，パワーフィルタとしての

積極的な利用が進むと予想される。 

こうした長所を有するアクティブパワーデカップリング方式はこれまでに数多く提案

されており，コンデンサ小容量化のために様々なアプローチが提案されてきた。 

次節では，本研究で取り上げるアクティブパワーデカップリング方式について，これま

でに提案されてきた回路方式を 1) 直流電源側に接続する方式(以下低圧側補償方式)，2) 高

圧直流中間側に接続する方式(以下直流中間側補償方式)，3) 単相交流側から補償する方式

(以下AC 側補償方式)の 3 つに大別し，それぞれの特徴を述べる。 
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図 2-1 直流-単相交流システムにおける入出力電力の関係 

 

表 2-1 コンデンサの特性表  

(文献(36) ルピコン株式会社ホームページ：「フィルムコンデンサ テクニカルノート」よ

り抜粋) 

アルミ電解

フィルム

積層セラミック

種類
特性 サイズ

周波数
特性

温度
特性

高耐圧化 大容量化 寿命
容量
単価

△ △ △ ◎〇 △ ◎

× ◎ 〇 ◎ △ ◎ ×

×◎ ◎ ◎ ◎ ◎ ◎
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単相電力脈動とパワーデカップリング回路の構成 

2.3 低圧側補償方式 

本章では PV 側にアクティブパワーデカップリング回路を付与する方式について述べる。

本方式はフライバックコンバータやフォワードコンバータ，プッシュプルコンバータなど

の絶縁形電力変換器での検討が多く存在する。 

2.3.1 2象限チョッパを用いた方式 

図 2-2 に 2 象限チョッパを接続した回路構成を示す(38)。本方式は DC アクティブフィル

タと呼ばれる方式である。一般的なアクティブフィルタは交流側に接続し，系統電流に含

まれる高調波成分を打ち消すように動作するが，DC アクティブフィルタは補償する対象

を系統周波数の 2倍周波数成分にフォーカスした方式である。本方式はメインのパワーフ

ローに対して並列に接続したチョッパ回路を用いて入出力電力の差分電力を補償する。直

流側の電力が単相瞬時電力よりも低い領域は降圧チョッパとして動作し，デカップリング

キャパシタ CD を放電する。一方，直流側の電力が単相瞬時電力よりも高い領域では昇圧

チョッパとして動作し，メイン回路からデカップリングキャパシタ CD に対して充電方向

で電流を制御することでキャパシタを充電する。この時，CDの電圧変動幅を大きく制御す

ることで，CDには小容量のキャパシタを用いることができる。また，直流中間電圧は一定

に制御されることから，後段に接続されたキャパシタはスイッチングフィルタとして設計

できる。本方式はキャパシタの充電時に昇圧動作が可能なため，キャパシタ電圧の制御範

囲を広く取れる特徴があり，キャパシタの小型化に有利となる。一方，本回路は 2 つの受

動素子，半導体スイッチが必要なため，部品点数の増加は避けられない。特に，追加イン

ダクタを十分小型にするにはパワーデカップリング回路を高周波で駆動する必要があり，

スイッチング損失の増加が課題となる上，低圧側は大電流が流れるため，追加インダクタ

の銅損が高効率化の妨げとなる。 
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単相電力脈動とパワーデカップリング回路の構成 

DC/AC

converter

DC active filter  

(a) 回路構成 

 

(b) 等価回路 

 

(c) 入出力電流と補償電流の関係 

図 2-2 低圧側にDCアクティブフィルタを接続した構成 

(文献 (38) A.C. Kyritsis, N/P. Papanikolaou, E.C. Tatakis,; "A novel Parallel Active Filter for 

Current Pulsation Smoothing on Single Stage Grid-connected AC-PV Modules"より引用) 
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単相電力脈動とパワーデカップリング回路の構成 

2.3.2 アクティブスナバを応用した方式 

図 2-3(a)にアクティブスナバを応用したパワーデカップリング回路，図 2-3(b)に動作モー

ドを示す(39)。本方式は昇圧と絶縁，DC/AC 変換を 1 回の電力変換で行うフライバックイン

バータを基本としている。フライバックインバータはトランス二次側電圧を全波整流状に

制御し，LC フィルタで高調波成分を除去した後に系統へ連系する。本方式はフライバック

コンバータを用いて構成するため部品点数が少なく，かつ整流器部は系統周波数でスイッ

チングするため，PWM 駆動と比較してスイッチング損失を大幅に削減できる。しかし，

フライバックコンバータはトランスの漏れインダクタンスに蓄えられたエネルギーが一次

側半導体スイッチの寄生容量に転移する際，非常に大きなターンオフサージ電圧が発生す

るため，RCD スナバやトランススナバといったスナバ回路を併用するのが一般的である。

図 2-3 ではスナバ回路の 1 種であるアクティブクランプ回路をパワーデカップリングに応

用した方式である。アクティブクランプ回路は寄生容量に対して十分大きなキャパシタを

トランスに並列に接続する。図 2-3(b)に示すとおり，一次側の主スイッチのターンオフ後，

デッドタイムを介してアクティブクランプ回路側のスイッチがオンし，クランプキャパシ

タを充電することでサージ電圧を抑制する。また本方式は単相電力脈動を補償するように

クランプキャパシタを充放電することで，直流電源側の電流を電源周期レベルで一定値に

制御する。これにより，励磁電流の経路に直列にダイオードは接続しているが，追加素子

は実質 1個でアクティブパワーデカップリングを実現できる。しかし，本方式はパワーデ

カップリング回路がメインのパワーフローに対して直列に接続されるため，励磁インダク

タが全エネルギーを一度蓄える必要がある。そのため，フライバックトランスに蓄積する

エネルギーが増加するため，トランス損失の増加が懸念される。 

また，クランプキャパシタを用いてパワーデカップリングする場合，クランプキャパシ

タが小容量になるとクランプ電圧平均値が増加する。つまりパワーデカップリング動作と

スナバとしての機能にはトレードオフが存在し，クランプキャパシタを小容量化した場合，

クランプ電圧平均値の増加とともにキャパシタ電圧最大値が増加するため，半導体デバイ

スに低耐圧素子の適用が困難となる。また，低圧側は比較的大きな電流が流れるため，直

列に接続したダイオードと半導体デバイスの導通損失の低減が課題となる。 
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単相電力脈動とパワーデカップリング回路の構成 

 

(a) 回路構成 

 

              Mode-1       Mode-2 

 

              Mode-3       Mode-4 

(b) 動作モード 

図 2-3 アクティブスナバを応用したパワーデカップリング機能付 

フライバックインバータ 

(文献 (39) T. Shimizu, K. Wada, and N. Nakamura; "Flyback-type Single-Phase Interractive 

Inverter With Power Pulsation Decoupling on the DC Input for and AC Photovoltaic Module 

Systems"より引用) 
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単相電力脈動とパワーデカップリング回路の構成 

2.3.3 拡張アクティブスナバを用いた方式 

図 2-4 にスナバ回路を拡張したパワーデカップリング回路を示す(40)。本方式はアクティ

ブクランプ回路に降圧チョッパを接続した構成となる。図 2-3 との動作上の違いは，クラ

ンプ回路の充電にフライバックトランスの励磁インダクタンスを用いずに，別途キャパシ

タの充放電経路を設けている点である。本回路は入力直流電力と単相系統瞬時電力の関係

から二つの動作モード(Mode-1，Mode-2)を有する。入力直流電力が単相系統瞬時電力より

大きい領域はMode-1 として動作し，パワーデカップリングキャパシタを充電する。一方，

入力直流電力が単相系統瞬時電力より小さい領域は Mode-2 として動作し，パワーデカッ

プリングキャパシタを放電する。各モードで励磁インダクタンスを充電するスイッチング

パターン，インバータ側にエネルギーを転送するスイッチングパターンが存在し，これら

はフライバックコンバータとしての動作に準拠する。それに加え，Mode-1 ではデカップリ

ングキャパシタを充電するスイッチングパターン，Mode-2 ではデカップリングキャパシタ

を放電する動作を設けることでパワーデカップリングを達成する。 

本回路の特徴は，クランプキャパシタ(パワーデカップリングキャパシタ)の充電経路に

励磁インダクタンスを用いずに差分電力のみをパワーデカップリング回路で補償する点で

ある。これにより，図 2-3 と同程度の変換器容量，スイッチング周波数の条件で外付けイ

ンダクタ含め 1/2 程度のインダクタンスで実現している。しかし，本方式も電圧クランプ

用のキャパシタがパワーデカップリング機能とスナバ機能の両方を担っており，キャパシ

タの小容量化と周辺回路への低耐圧素子適用の両立が問題となる。また，追加部品が大幅

に増加するため，電力変換損失の増加と高コスト化が問題となる。近年では次世代半導体

デバイスもデバイス選定の視野に入るが，SiC-MOSFET は低圧側に用いるには耐圧の観点

からオーバースペックであり，100V系の Si-MOSFET と比較するとオン抵抗や価格の面で

メリットが出ない。GaN は高速スイッチングかつ低耐圧領域での利用が考えられているが，

現状のデバイスはオン電圧が低く，誤点弧しやすいという課題があるため，適用が難しい。 
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単相電力脈動とパワーデカップリング回路の構成 

Sm

S2

S1

SD

i1 iLm

 

(a) 回路構成 

 

 

(b) 動作モード 

図 2-4 アクティブスナバを拡張した回路構成 

(文献 (40) D. Li, Z. Zhang, B. Xu, M. Chen, and Z. Qian; "A method of power decoupling for long 

life micro-inverter"より引用) 
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単相電力脈動とパワーデカップリング回路の構成 

2.3.4 プッシュプルコンバータを用いた方式 

図 2-5 にプッシュプルコンバータにデカップリング回路を付与した回路構成を示す(41)。

本方式は図 2-4 の拡張アクティブスナバをプッシュプルコンバータに適用した方式となる。

フライバックコンバータは非常に簡単な回路構成で実現できる一方，トランスを二巻線イ

ンダクタとして利用するため，トランス一次側にある程度の励磁電流を流す必要があり，

昇圧比が高い用途では電流ピーク値が増加し，銅損，導通損失の増加を招く。また，トラ

ンスを 1象限でしか励磁できないため，トランスの利用率が悪く，大容量化に不向きとい

う欠点がある。一方，プッシュプルコンバータはトランスを 2象限で励磁できるためトラ

ンス利用率が高く，大容量化が容易であるといった特徴を有する。本方式も図 2-4 と同様

に入出力の差分電力のみをパワーデカップリング回路で補償するように間欠運転すること

でパワーデカップリング回路の導通期間を減らし，高効率を維持している。また，フライ

バックコンバータ同様，二次側のフルブリッジインバータには極性反転動作を適用してお

り，二次側の半導体スイッチではスイッチング損失がほぼ発生しない。 

一方で，プッシュプルコンバータの技術的課題として，トランスの偏磁がある。変圧器

を正負で励磁する際，励磁インダクタの充放電期間にアンバランスがある場合，励磁電流

平均値がゼロにならないため，励磁電流が増加する。磁束密度が飽和磁束密度を超えた場

合，トランスの磁気飽和を起こし，最悪の場合機器の破損に繋がる。トランスの偏磁は 2

つの低圧側スイッチのデューティミスマッチが主な原因であり，一方のスイッチのオン期

間が長いと，励磁電流にオフセットが生じ，偏磁の発生に繋がる。図 2-5 のパワーデカッ

プリング回路はトランスに接続されるスイッチ数が 4つと増加し，かつスイッチングパタ

ーンがさらに複雑になるため，偏磁対策が難しいといった課題がある。 

低圧側補償方式の共通の特徴は，高い昇圧比を確保するために絶縁形の構成にしている

点と，二次側の半導体スイッチの動作には極性反転動作を適用している点である。本方式

はマイクロインバータのような高い電圧比が要求される用途への適用を想定した例が多い。

一方で，極性反転動作は原理的に負荷力率を制御することが困難である。特に近年では系

統擾乱時の分散型電源の一斉解列に伴う大停電の防止策として，系統擾乱時においても電

力変換器が運転を継続する Fault Ride Through (FRT)要件への対応が重要視されており，系

統異常時は電力変換器から無効電力を供給することで運転を停止させないように動作させ
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単相電力脈動とパワーデカップリング回路の構成 

る必要がある。しかし，極性反転型の電力変換器は力率を制御できないため，FRT 要件の

達成が困難であるといった課題がある。そのため FRT への対応が義務付けられている集中

型インバータ方式のような中容量 PCS への適用は難しい。 

 

(a) 回路構成 

 

(b) 動作モード 

図 2-5 プッシュプルコンバータを応用した回路方式 

(文献 (41) T. Shimizu, S. Suzuki; "Control of a high-efficiency PV inverter with power decoupling 

function"より引用) 
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単相電力脈動とパワーデカップリング回路の構成 

2.4 直流中間側補償方式 

本節では直流中間側(高圧側)にアクティブパワーデカップリング回路を付与する方式につ

いて述べる。本方式は非絶縁形の電力変換器の検討が多い。 

ここで，2014 年に開催された IEEE とGoogle共催の「Little Box Challenge」では， 2kVA

の電力変換容量を持つ単相 DC/AC コンバータをパワー密度 50 W/立法インチメートル内

に収め，かつ 95%以上の電力変換効率を有する電力変換器が製作された。本コンテストに

おける，技術的焦点の一つが直流コンデンサの小型化であり，本コンテストで扱われたア

クティブパワーデカップリング技術は直流中間部に接続する方式が多く，様々な回路方式

での評価が行われた。Little Box Challengeにおいて，昇圧用のDC/DC コンバータは議論さ

れていなかったが，直流電圧側のレギュレーションが 450V のため，以降で取り上げる各

種回路方式については直流中間側補償方式として位置付けている。 

2.4.1 昇圧/降圧形DCアクティブフィルタ 

図 2-6 に昇圧形，または降圧形のDCアクティブフィルタを接続した方式を示す(42)。DC

アクティブフィルタは直流部であれば低圧部でも高圧部でも適用することができる。しか

し，低圧部の DC アクティブフィルタを用いる場合，デカップリングコンデンサの小容量

化に伴い，低耐圧素子の適用が困難になるといった課題が存在した。一方，高圧側に DC

アクティブフィルタを配置する場合，高耐圧な電圧定格を有する半導体デバイスの使用が

前提となるため，本方式との親和性が高い。200Vrmsの単相系統に接続する場合は最低でも

300V以上が印加される。これまで，部品選定の選択度としては 500V耐圧系の Si-MOSFET

か，IGBT が主流であった。しかし，高耐圧の Si-MOSFET は低圧の Si-MOSFET と比較し

て，寄生ダイオードのリカバリ特性が非常に悪く，ハードスイッチング動作下ではスイッ

チング時に大きなサージ電圧が発生する問題がある。一方，IGBT はスイッチング素子の

特性上リカバリが発生しづらいが，高周波化が難しく，インダクタが大型化しやすい課題

があった。しかしこれらの問題は SiC-MOSFET や GaN の登場により解決されつつある。

SiC-MOSFET は高耐圧かつ低オン抵抗という特性を有し，かつリカバリが原理的に発生し

ない。また IGBT と比較して高周波で駆動できるため，インダクタの小型化が可能である。
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近年では 650V 系の SiC-MOSFET や GaN が製品化されており，単相系統連系用途の電力

変換器への適用がより進むと考える。 

昇圧形の DC アクティブフィルタはデカップリングキャパシタ電圧を昇圧できるため，

パワーデカップリングキャパシタ電圧リプルの制御範囲が広く，降圧形に対して小容量化

が容易である。一方で，パワーデカップリング回路には高耐圧素子が必要となるため，特

にキャパシタは部品選定次第で大型化しやすい。 

一方，降圧形 DC アクティブフィルタは電圧制御範囲が狭いため，小容量化の面では昇

圧形と比較して不利となる。一方で，昇圧形と比較して周辺素子の低耐圧化が容易である。 

DC/AC

converter

DC/DC

converter vc
LV

 

(a) DC アクティブフィルタ (降圧形) 

DC/AC

converter

DC/DC

converter

vc
HV

 

(b) DC アクティブフィルタ (昇圧形) 

図 2-6 DC アクティブフィルタを接続した構成 
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単相電力脈動とパワーデカップリング回路の構成 

2.4.2 ブリッジ形アクティブフィルタ，スイッチドキャパシタ形パ

ワーデカップリング回路 

図 2-7，図 2-8 にブリッジ形のアクティブパワーデカップリング回路を示す(43)。ブリッジ

形のアクティブフィルタは交流でエネルギーストレージに対する充放電を行う。DC アク

ティブフィルタと比較して，4 象限でキャパシタ，インダクタを充放電できるため利用率

が高く，最も受動素子を小容量化しやすい。電圧制御範囲は双方において降圧形電力変換

器となるため，フルブリッジ，ハーフブリッジ共に直流中間電圧以下となる。一方で，本

方式は最も部品点数が増加し，回路構成が煩雑化しやすい。また，本方式では各レグを構

成する半導体スイッチの損失低減が課題となる。パワーデカップリング制御のためには追

加インダクタに対する電流制御が必要となるが，十分な制御性を担保するために PWM 駆

動が前提となる。そのため各アームで発生するスイッチング損失の低減が課題となる。電

流制御性能を維持できる範囲で駆動周波数を低減することでスイッチング損失の低減は可

能だが，追加インダクタが大型化しやすい。 

図 2-9 にスイッチドキャパシタ形のパワーデカップリング回路を示す(44)。パワーデカッ

プリングキャパシタを多数段に分割し，スイッチングパターンによって各キャパシタ間で

充放電を制御する。本回路の利点は大型なインダクタを用いることなく直接電圧を制御で

き，かつ並列多段数を増加させるのみで容易に 1個当たりの静電容量を低減できる点であ

る。また回路構成自体も各スイッチドキャパシタの積み重ねで良いため，シンプルとなる。

しかし，スイッチドキャパシタは回路内にインダクタのような電流制限素子を有さないた

め，スイッチングのタイミングごとに大きな di/dt を有するラッシュ電流が発生し，半導体

スイッチに大きな電流ストレスが加わる。また，本方式もブリッジ形と同様に部品点数が

大幅に増加する。 

以上より，直流中間側補償方式は，低圧側補償方式と比較してデカップリングキャパシ

タの電圧制御範囲を広く確保することができるため，小容量化に最も有利となる。また多

くの方式はパワーデカップリング制御を独立に達成できるため，他制御に対するトレード

オフを回避できる。一方で，本方式は別途パワーデカップリング回路を付与する必要があ

り，部品点数が最も増加しやすい。 
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converter

DC/DC
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図 2-7 フルブリッジ形  

DC/AC

converter

DC/DC

converter

 

図 2-8 ハーフブリッジ形 

DC/AC

converter

DC/DC

converter

...

 

図 2-9 スタティックスイッチドキャパシタ形 
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2.5 AC側補償方式 

本節では系統連系インバータ側にアクティブパワーデカップリング機能を付与する各

方式について，その構成と特徴を述べる。 本方式はインバータとパワーデカップリング回

路を統合する方式が多く，1ステージで実現できるAC/DC 変換用途での検討が多い。 

2.5.1 出力フィルタ利用方式 

図 2-10 に三相インバータの 1 レグを高調波フィルタの中性点に接続した方式を示す(45)。

本方式は出力フィルタキャパシタを 2 分割し，中性点電流(図 2-10 中 in)を系統周波数の 2

倍周波数で制御することで出力フィルタキャパシタをパワーデカップリング用のストレー

ジとして利用する。本方式は高調波フィルタのキャパシタをパワーデカップリングに利用

できるため，追加素子はレグを構成する半導体スイッチ 2つのみとなる。図 2-10(b)の等価

回路より，上下の閉ループ間を中性点電流が還流し，フィルタキャパシタを充放電する。

ここで，中性点電流制御にはバランス制御は用いていないため，上下間のアンバランスを

防止するために，各線路インピーダンスは同一となるように設計する必要がある。また各

フィルタキャパシタ電圧の電圧制御範囲は直流中間電圧に依存し，電圧制御範囲の拡大に

はある程度直流中間電圧を高く設定する必要がある。本方式は出力フィルタを利用できる

ため部品点数が削減できる一方，高調波フィルタとしての設計に制限がある。電圧制御範

囲の観点からフィルタキャパシタとしては比較的大容量なキャパシタを用いる必要があり，

キャパシタの進み電流による力率悪化が懸念される。また追加レグも PWM で駆動するた

め，スイッチング損失の増加が課題となる。 

図 2-11 に出力フィルタキャパシタの接地点を直流側と共有したパワーデカップリング

方式を示す(46)。本方式は PI 制御を用いてディファレンシャルモード電流とコモンモード

電流を個別に制御する。連系インダクタとフィルタキャパシタ間に流れるコモンモード電

流を単相電力脈動補償に利用することで直流側の電力を一定にする。本方式の特徴は出力

フィルタキャパシタが 2 つ必要なものの，追加の半導体スイッチ，受動素子はほぼ必要な

い。しかし，出力フィルタをパワーデカップリングに利用する点は図 2-10 と同様であり，

高調波フィルタ設計が難しい。また非絶縁構成の場合，フィルタの接地点が直流側の基準

電位と共通のため，漏れ電流対策が課題となる。 
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DC/DC

converter

in

 

(a) 回路構成 

 

(b) 等価回路 

図 2-10 三相インバータ応用方式 

(文献 (45) K. Tsuno; T. Shimizu; K. Wada; K. Ishii,; "Optimization of the DC ripple energy 

compensating circuit on a single-phase voltage source PWM rectifier"より引用) 

  

http://ieeexplore.ieee.org/search/searchresult.jsp?searchWithin=%22Authors%22:.QT.K.%20Tsuno.QT.&newsearch=true
http://ieeexplore.ieee.org/search/searchresult.jsp?searchWithin=%22Authors%22:.QT.T.%20Shimizu.QT.&newsearch=true
http://ieeexplore.ieee.org/search/searchresult.jsp?searchWithin=%22Authors%22:.QT.K.%20Wada.QT.&newsearch=true
http://ieeexplore.ieee.org/search/searchresult.jsp?searchWithin=%22Authors%22:.QT.K.%20Ishii.QT.&newsearch=true


 

38 
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DC/DC

converter

 

(a) 回路構成 

 

(b) 等価回路モデル 

図 2-11 出力フィルタ利用形 

 (文献 (46) Y. Tang; W. Yao; P. C. Loh; F. Blaabjerg,; "Highly Reliable Transformerless 

Photovoltaic Inverters With Leakage Current and Pulsating Power Elimination"より引用) 

  

http://ieeexplore.ieee.org/search/searchresult.jsp?searchWithin=%22Authors%22:.QT.Yi%20Tang.QT.&newsearch=true
http://ieeexplore.ieee.org/search/searchresult.jsp?searchWithin=%22Authors%22:.QT.Wenli%20Yao.QT.&newsearch=true
http://ieeexplore.ieee.org/search/searchresult.jsp?searchWithin=%22Authors%22:.QT.Poh%20Chiang%20Loh.QT.&newsearch=true
http://ieeexplore.ieee.org/search/searchresult.jsp?searchWithin=%22Authors%22:.QT.Frede%20Blaabjerg.QT.&newsearch=true
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単相電力脈動とパワーデカップリング回路の構成 

2.5.2 6スイッチ単相インバータ方式 

図 2-12 に各レグに半導体スイッチを 1 つ追加し，インダクタとキャパシタを接続したア

クティブパワーデカップリング回路を示す(47)。本方式は U 相と V 相の上アームをインバ

ータ制御，下アームをパワーデカップリング制御，中間スイッチをその両方に利用するこ

とでスイッチングの自由度を確保している。本方式は図 2-10 の方式の直列形構成となる。

本回路はデカップリングキャパシタと出力フィルタキャパシタを完全に分離して配置する

ため，高調波フィルタ設計とパワーデカップリング動作のトレードオフは発生しない。し

かし，本方式はスイッチを直列に配置する必要があり，導通損失の増加が懸念される。ま

た，本方式はインバータ制御に用いるデューティの一期間をパワーデカップリング制御に

利用するため，パワーデカップリング制御側の電圧制御範囲を拡大した場合，インバータ

制御で利用できるデューティが制限される。これにより電圧制御範囲を大きく取れないた

め，パワーデカップリングキャパシタの小容量化には限界がある。また，中間スイッチは

インバータ制御とパワーデカップリング制御の両方に利用するため，スイッチング回数が

多く，スイッチング損失の増加が懸念される。 

DC/DC

converter

 

図 2-12 直列スイッチ形構成 
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単相電力脈動とパワーデカップリング回路の構成 

2.5.3 T-type インバータ方式 

図 2-13 にマルチレベルインバータの一方式である ANPC にアクティブパワーデカップ

リング機能を付与した方式を示す(48)。本方式はインバータ出力電圧のレベル数を増やすこ

とで出力高調波を低減し，高調波フィルタを小型化可能である。さらに本回路は中性点電

流を直接制御できるため，図 2-10 の方式と同様に中性点を有する直流中間コンデンサをパ

ワーデカップリングに流用する。単相電力脈動を補償するように中性点電流を制御するこ

とで，直流中間コンデンサを充放電し，小容量化する。本方式も図 2-12 と同様に，インバ

ータの構成要素のみでアクティブパワーデカップリングを行うため，追加素子は不要とな

る。ANPC 方式は追加素子無しでインバータ動作とアクティブパワーデカップリングを両

立できるが，本方式は中性点電流を制御できる条件が限定的であり，完全にパワーデカッ

プリングを行うことができない。したがって直流中間キャパシタの小容量化には限界があ

る。PI制御を用いてキャパシタ電圧を積極的に制御することもできるが，デカップリング

制御がインバータ出力電流制御系に対して外乱となるため，インバータ出力電流ひずみ率

が増加する。このように，ANPC 方式ではアクティブパワーデカップリング動作と系統連

系動作にトレードオフが存在する。 

以上より，AC 側補償方式は付与するアクティブパワーデカップリング動作が系統連系

性能に影響を与えるケースが多い。そのため，出力フィルタを利用する方式はアクティブ

パワーデカップリングにフィルタキャパシタを流用するため，フィルタキャパシタには通

常の LC フィルタ設計に対して，比較的大きな静電容量が要求される。また，図 2-12 の方

式は電流の基準電位が交流側と直流側で共通化されているため，系統側の対地間対地浮遊

容量で発生する漏れ電流が低圧側に流れやすい。ANPC や 6 スイッチ単相インバータ方式

は系統連系制御とパワーデカップリング制御にトレードオフが存在するため，入力高調波

(電源周波数の 2 倍周波数成分)抑制とインバータ出力電流高調波抑制の両立が大きな課題

となる。 
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単相電力脈動とパワーデカップリング回路の構成 

DC/DC
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VC1
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(a) 回路構成 

 

 

(b) 動作モード 

図 2-13 ANPC 方式を応用したパワーデカップリング回路 

(文献 (48) 阿部充庸，芳賀仁，近藤正示；「中性点電位制御によるNPC 型単相整流器のパ

ワーデカップリング法」より引用) 
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単相電力脈動とパワーデカップリング回路の構成 

2.6 各パワーデカップリング方式とパッシブ方式の比較 

図 2-14 にアクティブパワーデカップリング方式，およびパッシブ方式の特性比較を示す

(49)-(91)。パッシブ方式に対して，従来のアクティブパワーデカップリング方式は特に電力変

換効率の観点からは不利となる。パッシブ方式は大容量コンデンサのみで構成できる一方，

アクティブパワーデカップリング方式では追加回路で発生する損失が無視できないためで

ある。 

パワーデカップリング回路方式毎の特性に着目すると，低圧側補償方式では絶縁形電力

変換器をベースとしているため，トランス部の損失が大きく，電力変換効率は他方式と比

較すると低い。特にフライバックコンバータを用いた方式は動作上励磁電流を大きく設計

する必要があり，銅損，および導通損失の低減が課題となる。プッシュプルコンバータを

用いた方式はトランスを変圧器として利用するためトランス利用率が高く，また励磁イン

ダクタンスを大きく設計することで励磁電流による損失を低減できる。しかし，昇圧比が

高い場合は低圧側の導通損失が大きく，パワーデカップリング回路を低圧側に配置する場

合，追加素子で発生する導通損失が課題となる。低圧側補償方式の入出力高調波に関して，

入力高調波(直流側)についてはパワーデカップリング回路で十分補償できる一方，出力高

調波(系統側)は不利となる。これはインバータ回路を極性反転回路として動作させるため

である。インバータ回路は系統周波数でスイッチングするため，PWM 方式と比較してス

イッチング回数を大幅に低減でき，スイッチング損失はほぼゼロとしてみなすことができ

る。しかし極性反転回路は力率 1 を前提に動作するため，検出遅延や力率の低下が発生し

た場合，系統電圧ゼロクロス付近において系統極性に同期した極性で転流動作ができなく

なり，ひずみが増加する。 

直流中間側補償については系統連系制御とパワーデカップリング動作を独立に制御す

るため，入出力高調波を良好に低減できる。一方で，本方式はパワーデカップリング回路

を独立に有するため，部品点数増加の割合が最も大きくなる。 

AC 側補償方式は系統連系インバータをアクティブパワーデカップリングとして流用で

きるため，部品点数を抑えられる。しかし，本方式は系統連系制御とパワーデカップリン

グ制御を分離できない方式が多く、入力高調波の低減と出力高調波低減にはトレードオフ

が存在する。 
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単相電力脈動とパワーデカップリング回路の構成 

一方で，図 1.8(c)のような分散型系統連系システムのような要求される入出力電圧比が

高い場合，絶縁形電力変換器での検討が必要である。この場合は低圧側補償方式で用いら

れる絶縁形回路方式での検討が必要になるが，特に低コスト化の観点から部品点数を削減

することは重要である。フライバックコンバータは少ない部品点数で構成できること自体

がコンバータの特徴であるため，アクティブパワーデカップリング方式の適用による回路

構成の煩雑化はフライバックコンバータを採用する利点を損ないかねない。また本方式に

おいてトランスの漏れインダクタンスと低圧側に配置するスイッチの寄生容量によるサー

ジ電圧対策は電力変換性能に大きく影響する。パワーデカップリング回路をアクティブス

ナバに付与する図 2-10 の方式ではクランプキャパシタで十分に単相電力脈動補償を行う

ためには電圧制御範囲を広く確保する必要がある。しかし電圧制御範囲の拡大にはクラン

プ電圧平均値を増加させる必要があるため，低圧側に用いる素子耐圧を上げる必要がある。

高耐圧MOSFET は出力容量が大きいため，サージ電圧対策が難しくなる。以上より，低圧

側補償方式においてはパワーデカップリング動作とスナバ動作のトレードオフを回避する

手法が必要となる。 

 図 2-15 に本研究でターゲットとする技術領域を示す。アクティブパワーデカップリン

グ方式の課題は大別して，1) 電力変換効率低下，2) 回路構成の煩雑化，3) 制御性能の悪

化，4) 長寿命化設計の確立などが挙げられる。特に電力変換効率の低下や回路構成の煩雑

化は上述した課題を含むほか，価格の面からパッシブ方式に対する競争力を大きく低下さ

せる。電力変換効率の改善手法については共振を用いたソフトスイッチング方式の適用も

多くの検討事例があるが，共振用の補助回路を別途接続する必要があるうえ，制御自由度

や動作条件が限定的となりやすい問題がある(92)。 

また，系統連系のための出力電流制御や電圧制御用にフィードバック制御系を構築する

うえで，制御対象となるキャパシタやインダクタのインピーダンスを小さく設計した場合，

PI制御器のゲインが上げられないために十分な外乱抑圧性能を担保できず，外乱に対する

応答性の悪化が懸念される。これについては外乱オブザーバを用いた外乱補償法が報告さ

れている。外来オブザーバが外乱成分を抽出し，それをフィードフォワードすることで外

乱に対する制御器の安定化を図ることができる。しかし，これまでに過渡応答性の評価に

着目した論文は少ない。 
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長寿命化設計には関連して，信頼性評価やMTBF，加速試験などがある。信頼関評価で

は素子ごとに発生する損失(熱)を計算的に導出し，次にモンテカルロ-シミュレーションを

用いて寿命に起因する様々な要因に対して動作不良(熱などの要因による部品の破損)とな

る条件を試算する。本過程を数回サンプリングし，最終的にワイブル分布を用いてその電

力変換器の寿命を統計的に評価する方法が太陽光インバータを対象に報告されている(93)
 。

しかし，アクティブパワーデカップリング方式における検討例は少なく，長寿命化に対す

る効果については不明瞭である。また，部品点数の増加自体が電力変換器故障のリスクを

高める可能性がある(94)。文献 94 内では電力変換器の故障する部品の割合を示しており，

電解コンデンサが最も高い(30%)ものの，半導体デバイスは 21%を占めている。したがっ

て，信頼性向上の観点では，アクティブパワーデカップリング方式においても部品点数の

増加は許容できない。 

本研究ではアクティブパワーデカップリング方式において電力変換性能向上の妨げと

なる追加部品の削減に主眼を置き，新しいアクティブパワーデカップリング手法を提案す

る。またこれまでの 3方式のアクティブパワーデカップリング特有の課題は以下のように

なる。 

 

 1)  低圧側補償方式-スナバ性能とパワーデカップリング動作のトレードオフ 

 2)  直流中間側補償方式-部品点数の大幅な増加 

 3)  AC 側補償方式-系統連系性能とパワーデカップリング動作のトレードオフ 

 

1)～3)を踏まえ，直流中間側補償方式は部品点数の削減が可能であれば，その他性能と

の両立が容易であることがわかる。したがって本研究で提案するアクティブパワーデカッ

プリング手法は高圧直流側にパワーデカップリング機能を付与し，かつ部品点数増加させ

ることなくこれを実現することで各パワーデカップリング回路の問題点を克服しつつ，パ

ッシブ方式に対して不利となる電力変換効率，回路構成の煩雑化の解決を目指す。 
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図 2-14 各パワーデカップリング方式の比較 
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図 2-15 本論文で扱う技術的領域 
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2.7 内包する電流源と電流形電力変換動作を用いた電圧形アクテ

ィブバッファの適用 

本節では本論文で提案する新しいアクティブパワーデカップリング手法について述べ

る。 

直流-単相交流電力変換器において，昇圧動作を行うためには系統連系インバータの前段

にDC/DC コンバータを接続する必要がある。提案法はDC/DC コンバータが本来有する昇

圧動作に加え，アクティブパワーデカップリングとしての機能を有することで，別途追加

回路を必要とせずにパワーデカップリング用の受動素子を小容量化することをコンセプト

とする。また，需要に応じて本コンバータは非絶縁形もしくは絶縁形 DC/DC コンバータ

の運用が想定される。非絶縁形は安価かつ高効率にコンバータを設計できる。一方で漏れ

電流対策や，商用トランスレス化を目的とする場合は，絶縁形が有利となる。このように，

用途に応じて 2 種類の DC/DC コンバータが要求されるため，本論文では非絶縁形と絶縁

形DC/DC コンバータの 2種類を中心に議論する。 

 

1) 非絶縁形DC/DC コンバータ 

 図 2-16(a)に昇圧チョッパの動作モード図を示す。非絶縁形 DC/DC コンバータでは，最

も一般的な昇圧チョッパ回路と，その応用回路である電流制御形フライングキャパシタ

DC/DC コンバータを検討する。昇圧チョッパは部品点数が少なく，簡単な制御で昇圧動作

を実現できる。昇圧チョッパは電源に対して直列に昇圧インダクタを配置し，2 つの半導

体スイッチを用いて，1) 昇圧インダクタ充電(S1:オン，S2:オフ)，1) 昇圧インダクタ放電

(S1:オフ，S2:オン)の動作モードを取る。電源とインダクタが直列に構成された本回路はイ

ンダクタ電流に対して PI 制御を用いることで直流側の電流を直接制御する制御電流源と

してみなすことができる(95)。本論文では本特性に着目し，昇圧チョッパが有する電流源と

各スイッチによる電力変換動作を用いて直接パワーデカップリング用のキャパシタを充電

する手法を提案する。 

図2-16(b)に電流制御形フライングキャパシタDC/DCコンバータの動作モード図を示す。

電流制御形フライングキャパシタ DC/DC コンバータは昇圧チョッパをマルチレベル方式

として応用した回路方式である。本回路は昇圧用のエネルギー蓄積要素に昇圧インダクタ
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とフライングキャパシタの 2 つを有する。これにより，高い昇圧比を実現することができ

る。また，各半導体デバイスに印加される電圧を段数に応じて低減することができるため，

低耐圧素子の利用が可能となる。本回路の基本動作は昇圧チョッパと共通点が多く，電源

と直列に昇圧インダクタを配置する。そこで本論文ではフライングキャパシタ DC/DC コ

ンバータが有する制御電流源と各スイッチング素子の動作をパワーデカップリングに利用

する。これにより追加素子を用いることなく直流中間コンデンサを大幅に小型化する手法

を提案する。 

 

2) 絶縁形DC/DC コンバータ 

 図2-16(c)に絶縁共振形コンバータの等価回路図を示す。絶縁形DC/DCコンバータでは，

絶縁共振形フルブリッジ(ハーフブリッジ)コンバータと，フライバックコンバータを検討

する。絶縁共振形 DC/DC コンバータは一次側，もしくは二次側にインダクタとキャパシ

タからなる共振タンクを接続し，共振現象を利用することゼロ電圧スイッチング(ZVS)，ゼ

ロ電流スイッチング(ZCS)を達成する。そのためスイッチング損失を大幅に低減でき，高周

波駆動によるトランス小型化が可能である。ここで，負荷に対して直列に接続する場合は

直列共振となり，共振電流のゼロ付近でスイッチングを行うことで ZCS 動作となる。 

直列共振を用いた等価回路では，電圧形インバータから生成される矩形波状の交流電圧

が励磁インダクタンスを含む LLC 共振回路に印加される。ブリッジ形のDC/DC コンバー

タでは一般的に励磁インダクタンスを大きく設計し，磁気抵抗を小さくすることで励磁電

流を抑える。ここで，同じ共振回路である LCC直並列共振コンバータは励磁インダクタに

並列に共振キャパシタを接続する。この時，負荷側に対しては電圧形での出力となるため

(96)，負荷側には直列にインダクタが必要となるが，LLC 直列共振回路では一次側には共振

電流と励磁電流，二次側には等アンペアターンの法則により正弦波状の共振電流が流れる。 

本論文では LLC 直列共振形コンバータにおける一次側コンバータ-トランス間を電流源

とみなし，トランス二次側に対して直列にパワーデカップリング用のキャパシタを接続す

るスイッチングパターンを整流器側で実現することで，共振電流を用いて直接これを充電

する手法を提案する。ここで，低圧側は電圧形インバータを接続しているため，整流器は

電流形動作となる。また，LLC 共振形コンバータは共振周波数に対してオープンループで
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駆動されるため，絶縁共振形 DC/DC コンバータ単体では電力の制御を行うことができな

い。そのため，通常は電力制御用の電流制御形チョッパが別途必要となり，系統連系イン

バータを含めると 3 回の電力変換回数が必要となる。そこで本論文では後段のインバータ

に電流形インバータを採用することで直接出力電力を制御する。これにより別途昇圧チョ

ッパを接続する必要が無く，電力変換回数を実質 1 回で実現できる。ただし，電流形イン

バータは力率 1 での動作が前提のため，FRT への対応が難しい。したがって競合ターゲッ

トとしては低圧側補償方式で検討されている極性反転型の電力変換器となる。 

図 2-16(d)にフライバックコンバータの等価回路を示す。フライバックコンバータはブリ

ッジ形の絶縁形電力変換器とは異なり，トランスを二巻線インダクタ(フライバックトラン

ス)として利用する。そのため，動作としては磁気抵抗に一旦エネルギーを蓄積し，その後

負荷側には磁気抵抗から蓄えたエネルギーを電流として出力する。フライバックコンバー

タの動作モードには励磁電流が連続となる電流連続モード(CCM)，不連続動作モード

(DCM)，境界動作モード(BCM)が存在するが，DCM，BCM で動作する場合，励磁電流の初

期値はゼロとなるため，励磁電流を充電するモードと負荷に電流を供給するモードは独立

して考えることができる。この時入力直流側の電流は負荷に依存せず，励磁電流平均値で

決定されるため，パワーデカップリングを達成するためには励磁電流平均値をスイッチン

グ周期毎に一定にすればよい。 

本論文ではこの特性を利用したパワーデカップリング法を提案する。本方式はこれまで

の方式とは異なり，本質的に直流成分と単相電力脈動成分を分離することができる。トラ

ンス二次側では，励磁インダクタンスを電流源とし，蓄積されたエネルギーが系統に対し

て供給される。この時，入出力の瞬時電力の関係から直流中間キャパシタが電流源から充

電される。本方式は入力直流側に電力脈動成分を原理的に有さないため，直流中間キャパ

シタを小容量化してもパワーデカップリングが達成できる。ここで，低圧側は励磁インダ

クタンスに直列にスイッチを配置し，インダクタの充電期間をスイッチで制御する電流形

動作となる。提案法によるパワーデカップリングはフライバックコンバータの動作モード

のみで実現できるため，別途パワーデカップリング用の追加素子を必要としない。 
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(a) 昇圧チョッパを用いたパワーデカップリング手法 
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(b) フライングキャパシタDC/DC コンバータを用いたパワーデカップリング手法 
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LsCs
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=
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(c) 直列共振形DC/DCコンバータを用いたパワーデカップリング手法 

 

Lm

vt

iLm

=
フライバックトランス(結合インダクタ)
:励磁インダクタンス充電後，蓄積エネルギーを電流として負荷側に供給

(提案法)トランス二次側を定電流源として利用

iLm

Energy storage
For power decoupling

 

(d) フライバックコンバータの等価回路 

図 2-16 内包する電流源と電流形電力変換動作の概要 
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2.8 従来法に対する本研究の位置づけ 

図 2-17 に従来法に対する本研究の位置づけを示す。図 2-14 に示した各回路方式の比較

より，従来のパッシブ方式に対するアクティブパワーデカップリング方式の競争力を高め

るためには電力変換効率低下，コスト増加は許容できない。そしてこうした課題には部品

点数の増加，および追加回路での損失が大きく影響している。特にインダクタは大量生産

が難しいため，部品単価が高価になりやすい。 

従来法に対する本研究の位置づけは以下となる。本研究では PCS のような直流-単相系

統連系用電力変換器において昇圧用の DC/DC コンバータが用いられる点に着目し，これ

にアクティブパワーデカップリング機能を付与することで別途追加回路を必要としない新

しいパワーデカップリング法を提案する。これにより，パッシブ方式により近い回路構成

を採用しつつ，パワーデカップリング用の受動素子を大幅に小型化する。低圧側補償方式

では低圧大電流部にパワーデカップリング回路を接続するため，導通損失の増大が懸念さ

れる。また直流中間側補償方式は最も受動部品が増加するため，追加回路での損失が課題

となる。AC 側補償方式では高調波フィルタを用いることで追加部品を用いずにアクティ

ブパワーデカップリングを達成できるが，系統連系性能との兼ね合いから受動素子の小容

量化には限界がある。したがって提案するアクティブパワーデカップリング法の実現によ

り，パワーデカップリング用の補償方式としては高圧直流側にキャパシタを配置する直流

中間側補償方式に近いものの，追加部品を一切用いずにこれを達成することで電力変換効

率改善を目指す。 

部品点数についてはパッシブ方式や，AC 側補償方式における高調波フィルタ利用形や

T-type インバータ方式のようにメイン回路をパワーデカップリング制御に流用することで

直流中間側補償方式や低圧側補償方式に対して大幅に削減することを目指す。AC 側補償

方式ではパワーデカップリング制御と系統連系制御のトレードオフにより受動部品の小容

量化は限定的となるが，提案方式では直流側にパワーデカップリング機能を持たせること

でこれを回避できるため，系統連系性能とパワーデカップリング機能の両立が容易となる。 
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(b) 受動素子の容量に対する部品点数の関係 

図 2-17 目標とするアクティブパワーデカップリングの性能 
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2.9 結論 

 本章では，直流-単相電力変換器において直流コンデンサ大型化の要因となる単相電力脈

動の原理と，単相電力脈動を小容量の受動素子で補償する技術であるアクティブパワーデ

カップリング回路について，これまでの主な回路方式とその課題について示した。これら

をもとに本論文で提案する DC/DC コンバータが内包する電流源と電力変換動作を用いた

電圧形アクティブバッファの原理とそれを実現する回路方式について述べた。最後に提案

方式の目標とするコンバータの特徴を示して本論文の位置づけを明らかにした。本章での

結論を以下のようにまとめる。 

① 直流-単相電力変換器では単相系統側の瞬時電力が系統周波数の 2 倍周波数で脈動

する。したがって，入力電力を電源周期で一定にするためにキャパシタやインダク

タを用いたパワーデカップリングを行う必要があるが，パッシブ方式ではこれらの

受動素子に非常に大きな容量が要求され，短寿命化，大型化の要因となる。 

② アクティブパワーデカップリング方式は受動素子を小容量化できる一方で，電力変

換効率やコストの観点では不利となる。これらの原因の一因には大幅な部品点数の

増加が挙げられる。 

③ 提案するDC/DCコンバータが内包する電流源と電力変換動作を用いた電圧形アク

ティブバッファは追加素子を一切用いる必要が無くアクティブパワーデカップリ

ングを達成できるため，これまでの回路方式での課題を解決できる可能性がある。 

④ 昇圧チョッパ，フライングキャパシタDC/DCコンバータでは直流電源とインダク

タの直列接続部を制御電流源として利用し，これを用いて直接キャパシタを充電す

ることでアクティブパワーデカップリングを達成する。 

⑤ 絶縁共振形DC/DC コンバータでは一次側電力変換器，トランスを電流源として利

用し，トランス二次側に流れる共振電流を利用してキャパシタを充電することでア

クティブパワーデカップリングを達成する。また電力変換回数を従来の 3回から 1

回に低減することができる。 

⑥ フライバックコンバータでは励磁インダクタンスを電流源とし，入出力の瞬時電力

の関係から直流中間キャパシタを充電する。提案法によるパワーデカップリングは

フライバックコンバータの動作モードのみで実現できる。 
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第3章  

昇圧チョッパを応用した電圧形アクテ

ィブバッファ 

3.1 緒言 

 太陽光発電などで用いられる PCS の構成は太陽電池側と系統側を電気的に絶縁した高

周波絶縁方式と，非絶縁方式に分けられるが，非絶縁方式においては DC/DC コンバータ

に昇圧チョッパが多く用いられている。昇圧チョッパは簡単な回路構成と制御で昇圧動作，

および出力電圧の制御が可能である。一方で，単相系統側で発生する単相電力脈動補償は

直流電源(太陽電池)側の電力を電源周期で脈動させる。この脈動は太陽電池の発電利用率

を大きく低下させ，再生可能エネルギー利用の大きな障壁となる。 

 上述した問題を解決するためには，第 2 章で述べたパワーデカップリングと呼ばれる技

術が重要となる。一般的な方式は直流中間部に大容量の電解コンデンサを接続し，入出力

の差分瞬時電力をこのキャパシタの充放電を利用して補償することで，直流電源側の電力

を常に一定に保つパッシブ方法である。しかし，電解コンデンサは大型かつ短寿命のため，

パワーコンディショナの製品寿命を大きく制限し，また電力変換回路の高パワー密度化を

妨げる。一方で，アクティブパワーデカップリング方式はパワーデカップリング用の受動

素子を小容量化できる一方で，追加素子による電力変換効率の低下や，回路構成の煩雑化

が課題となる。 

 そこで第 3章では PCS に多く採用されている昇圧チョッパをベースに，昇圧チョッパが

内包する電流源と電力変換動作を用いた電圧形アクティブバッファを提案する。本章の流

れは以下の通りとなる。まず 3.2 章において小容量キャパシタで単相電力脈動補償可能な

提案回路について述べる。次に，3.3章で単相電力脈動補償を実現する制御方式について説
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明する。3.4章では計算機シミュレータである PLECS を用いた提案回路の基本動作をシミ

ュレーションで検討する。最後に，3.5 章以降は定格電力 200W の試作機による動作検証の

結果を実験結果より示す。また，損失解析とパレートフロントカーブを用いたパワー密度

の評価より，さらなる小型化と高効率化を達成する手法について示す。 

3.2 提案回路構成 

図 3-1 に検討する系統連系システム構成を示す。従来回路における昇圧チョッパを提案

回路に置き換えることで，従来回路を大幅に小型化する。また，本検討では高周波絶縁方

式パワーコンディショナへの適用を想定し、絶縁形DC/DCコンバータを接続しているが，

電力変換器としては独立に動作する。まず，DC/DC コンバータで入力電圧を 200Vまで昇

圧する。次に昇圧形アクティブバッファで入力電圧を 400V に昇圧し，同時に単相電力脈

動補償を行う。最後に系統連系インバータで系統と連系する。提案システムは昇圧を

DC/DC コンバータとアクティブバッファの 2 段階で行うがDC/DC コンバータは昇圧比を

一定とすることで，効率最大点で動作させる。また，トランス巻き数比を低減することで，

小型化している。 

図 3-2 (a)に絶縁共振形 DC/DC コンバータの回路図を示す。DC/DC コンバータは系

統電圧と PV 出力電圧に応じて昇圧比を設計する。DC/DC コンバータの出力電圧が低

いと，整流器の導通損失が大きくなり，出力電圧が高いとアクティブバッファによる

電圧制御範囲が制限される。そこで，PV 出力電圧が大きい，もしくは大容量なシス

テムの場合は昇圧比を小さく設計し，PV 出力電圧が小さい場合は昇圧比を大きく設

計することで PV 出力電圧を系統電圧以上に昇圧する。また，Zero Current Switching 

(ZCS) を適用し，トランス一次側電流がゼロクロス時にスイッチングを行うことで，

スイッチング損失を低減する。さらに，スイッチング周波数を 100kHz 以上の高周波

駆動とすることで，トランスを小型化する。 

図 3-2 (b)に提案する昇圧形アクティブバッファ回路を示す。アクティブバッファ回路は

昇圧チョッパと単相電力脈動補償用のバッファキャパシタ C5 で構成される。C5 はフィル

ムキャパシタや積層セラミックキャパシタが適用可能であり，直流中間部に大容量の電解

コンデンサを必要としないため，長寿命化が期待できる。 
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C5 はキャパシタに蓄えられるエネルギーと電圧から容量を決定する。キャパシタが充

放電するエネルギーE はキャパシタ平均電圧値を Vave，変動電圧幅をVc とすると

(3.1)式で表される。 

 












 22 )
2

()
2

(
2

1
c

ave

c

ave

V
V

V
VCE  ............................................................................. (3.1) 

 

(3.1)式より，大容量の電解コンデンサを用いた場合，C を大きくすることにより，

補償するエネルギー量を確保する。一方，アクティブバッファでは，Vc を大きく変

動させることで，補償するエネルギー量を確保する。キャパシタ電圧を変動させた場

合のキャパシタの電力は(3.2)式で表される。 

 

)(
2

1 2

m in

2

m ax5 ccout
VVCp    ....................................................................................................... (3.2) 

 

ここで，Poutは出力電力，Vcmaxはバッファキャパシタ電圧最大値，Vcminはバッファキ

ャパシタ電圧最小値，は電源系統の角周波数である。(3.2)式を C5について変形する

と，キャパシタ容量は(3.3)式で与えられる。 

 

)(

2
2

min

2

max

5

cc

out

VV

P
C





 .............................................................................................................. (3.3) 

 

図 3-3 に電圧変動幅とバッファキャパシタ容量の関係を示す。電圧変動幅を大きくする

ことでバッファキャパシタ容量が大きく低減できることがわかる。しかしながら，電圧変

動幅を大きくすると端子電圧最大値が増加する。よって今回は端子電圧最大値が素子耐圧

以下となるよう 50Fのキャパシタを選定した。 
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図 3-1 検討回路構成 
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(a) 絶縁共振形DC/DC コンバータ 
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 (b) 提案回路および系統連系インバータ 

図 3-2 提案回路 
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図 3-3 電圧変動幅とバッファキャパシタ容量の関係 
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3.3 制御方式 

まず，単相電力脈動の補償原理について述べる。図 3-4 に入力電力と出力瞬時電力，

アクティブバッファの補償電力の関係図を示す。出力電圧と電流を正弦波，負荷力率

を 1 とするとき，出力瞬時電力 poutを求めると(3.4)式になる。 

 

)2cos1(
2

t
IV

p outout

out
  ..................................................................................................... (3.4) 

 

(3.4)式において，Vout は系統の単相電圧最大値，Iout は単相電流最大値，は電源系統

の角周波数である。(3.4)式より，単相瞬時電力は系統角周波数の 2 倍周波数で脈動す

ることがわかる。したがって，入力瞬時電力 pin を一定にするには，第 2 項の脈動分

をバッファキャパシタでアクティブに補償すればよい。よって，エネルギーバッファ

の瞬時電力 pbufは(3.5)式で制御する。 

 

　)2cos(
2

1
tIVp

outoutbuf
  .................................................................................................... (3.5) 

 

(3.5)式において，アクティブバッファはキャパシタからエネルギーを吸収または放出

するのみで，定常的には電力を出力しない。以上より，入力瞬時電力は(3.4)式におけ

る第一項と一致し，一定となる。 

 

ininoutoutin
IVIVp 

2

1
 .............................................................................................................. (3.6) 
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図 3-5 に提案回路の制御ブロック図を示す。アクティブバッファはフィードフォワ

ード制御による単相電力脈動補償と，入力電力を最大電力点付近に制御するための

MPPT を行う。インバータはインバータ入力電圧 Vdc を Automatic Voltage Regulator 

(AVR) によって制御する。また，系統と連系するため，Automatic Current Regulator 

(ACR) によってインバータ出力電流 ioutを制御する。 

3.3.1 バッファリアクトルの電流制御 

バッファリアクトル L1には，PV の出力に応じた電流 iinと，バッファキャパシタの

電圧を制御するための充放電電流 icが流入する。よって，PI 制御の電流指令値に icに

相当する指令値を加算することで，バッファキャパシタの充放電電力を制御すること

ができる。充放電電流指令値 ic
*は(3.7)式となる。 

 

)2cos(
*

t
v

P
i

c

out

c
  ........................................................................................................................ (3.7) 

 

ここで，Pout は出力電力，vc はバッファキャパシタ電圧値である。(3.7)式と iin より，

バッファリアクトル電流指令値 iL
*は(3.8)式にて表される。 

 

**
)2cos(

in

c

out

L
it

v

P
i    .............................................................................................................. (3.8) 

 
(3.8)式より，バッファリアクトル電流 iLは系統周波数の 2 倍の周波数で変動する。 
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3.3.2 インバータ制御 

インバータ入力瞬時電圧値 vdc とアクティブバッファ入力電圧 vab，バッファキャパ

シタ瞬時電圧値 vcの関係を(3.9)式に示す。 

 

cabdc
vvv  .................................................................................................................................. (3.9) 

 

この時，vabは PV パネルの電力変動，および MPPT に応じて緩やかに変動する。そこ

で，vdc の平均値を一定に制御するには，vc の平均値を vab の変動に応じて増減すれば

よい。vcは系統周波数の 2 倍の周波数で変動しているため，インバータ出力電流に周

波数成分が重畳し，総合ひずみ率(THD)が悪化する。そこで，インバータ入力電圧検

出値に対して帯域除去フィルタ(BEF)を適用する。その際，フィルタの遅れを考慮し，

AVR の応答速度はフィルタ遅れに対し，十分遅くなるように設計する。 

3.3.3 最大電力点追従制御(MPPT) 

図 3-6 にMPPTの動作フローチャートを示す。今回は提案回路に山登り法を適用した(97)-

(99)。山登り法は入力電力の前回値 Pn-1と今回値 Pnを比較することで入力電力を最大電力点

付近に制御する。本制御は操作対象を入力電流とし，PI制御を用いてMPPTを 4つの動作

モードから実現する。 

Mode1：入力電流指令 Iin
*を増加させながら入力電力 Pinを監視する。Pnが最大電力点を

超えた際，Pn-1と Pnの大小関係は逆転する。よって，この時の前回値を最大電力点 Pmaxに

設定し，Pmaxに対してX%低下した電力を Pthとする。ここで，Pthは電流増減を切り替える

閾値である。 

Mode2：Mode1 で設定した Pthと Pinを比較し，入力電力をパネル出力の最大電力点に近

づけるため，Iinを制御する。最大電力点以降では，入力電流を増加すると Pinが減少する。

そこで，Pinが Pth以下となった場合，Iin
*の増加を停止する。さらに，Mode1 で設定した Pmax

と Pthをリセットする。 

Mode3，Mode4：入力電流指令 Iin
*を減少させながらMode1，Mode2 と同様の動作を行う。

ここで，Mode4 において Pinが Pth以下となった場合，Pmaxと Pthをリセットし，再びMode1
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に移行する。ここで，Pinは Pmaxに対し，(3.2)式に表される範囲内で制御される。 

 

max
PPP

inth
  .............................................................................................................................. (3.2) 

 

(3.2)式より，電力閾値 Pthを高く設定することで，より最大電力点付近での制御が可能であ

る。 
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図 3-4 提案回路の単相電力脈動補償原理 
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図 3-5 制御ブロック図 
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図 3-6 MPPT 動作フローチャート 
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3.4 シミュレーション結果 

提案回路の基本動作を検証するため，計算機シミュレーションによる基礎検証を行った。

表 3-1 にシミュレーション条件，図 3-7，図 3-8 にシミュレーション結果を示す。なお，本

シミュレーションにおいて，MPPT は評価していない。 

図 3-7 に単相電力脈動補償を適用しない場合，及び適用時の入出力波形の比較結果を示

す。図 3-7 (a)より，単相電力脈動の影響により，入力直流電流 Iinは単相交流の 2 倍周波数

周期で変動していることがわかる。一方，図 3-7(b)より，提案制御を適用することで，入力

電流の脈動を低減できていることが分かる。また，系統電圧に対して，力率ほぼ 1，及び

正弦波が出力できていることがわかる。 

図 3-8 にバッファキャパシタ電圧，及びバッファリアクトル電流の比較結果を示す。図

3-8 より，単相電力脈動補償を適用することで，バッファキャパシタ電圧及びバッファリア

クトル電流が単相交流に対して電源周波数の 2 倍周波数で制御できていることがわかる。 

以上の結果より，提案回路及び提案制御による単相電力脈動補償が良好に行えていること

を確認した。 

 

表 3-1 シミュレーション条件 

2 mH 

4.7 FInput voltage Vin

Output angular 
frequency 

Carrier
frequency

100p rad/s

200 kHz

Input reactor Lin

Grid voltage

0.3

200 W

ACR
Proportional

 gain Kp

Integration 
gain Ki

200 Vrms

50 Hz

Input capacitor Cin

Boost-up reactor Lf

Buffer capacitor Cf

6 mH 

50 F

150

Ratio of voltage 
ripple rc

40 V

Rated output 
power  Pout

Ratio of current 
ripple rl

Design value of reactor 
Lf

Design value of 
capacitor Cf

3.7 mH 

50 F

1.0

0.2520 kHz

DC/DC
converter

Active buffer, 
inverter
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Input voltage Vin

Grid voltage vout

Output current iout

Input current Iin

 

(a) 提案制御無し 

 

Input voltage Vin

Grid voltage vout

Output current iout

Input current Iin

 

 (b) 提案制御あり 

図 3-7 シミュレーション結果(入力電流の比較) 
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Buffer capacitor voltage vc

Grid voltage vout

Output current iout

Buffer inductor current IL

 

(a) 提案制御無し 

Buffer capacitor voltage vc

Grid voltage vout

Output current iout

Buffer inductor current IL

 

 (b) 提案制御あり 

図 3-8 シミュレーション結果(インダクタ電流，バッファキャパシタ電圧の比較) 
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3.5 実機実験による検証 

本章で提案する回路とその制御方式の妥当性を検証するため，定格 200W の試作機を製

作し，実機検証を行う。 

図 3-9 に定格動作時の実験結果を示す。表 3-2 に実験条件を示す。なお，連系リアクト

ルは 30mH(%Z=5%)とした。また，バッファキャパシタは 50µFを使用した。図 3-9 (a)にお

いて，入力電流は単相電力脈動によって系統周波数の 2 倍周波数で脈動していることが確

認できる。一方，図 3-9(b)において入力電流は単相電力脈動補償を適用することで，一定

値に制御できており，入力電流脈動は 97%低減されている。また，定格動作時の負荷力率

は 0.99，インバータ出力電流 THDは 3.5%となり，系統連系されていることを確認できる。

さらに，バッファリアクトル電流およびバッファキャパシタ電圧が 100Hz で制御されてい

ることが確認できる。上記の結果より，定格時において，提案回路および提案制御を用い

た単相電力脈動補償，系統連系動作が確認できる。 

図 3-10 に入力電流の高調波解析結果を示す。単相電力脈動補償を適用することで，二次

高調波成分が 87.7%低減されている。よって，単相電力脈動補償によって脈動成分が良好

に補償されていることが確認できる。二次高調波が残留する理由として，提案制御は力率

1 を前提に単相電力脈動補償を行っているが，実験結果では力率が厳密には 1 ではないた

め，補償量に誤差が発生していると考える。 

図 3-11(a)にアクティブバッファおよびインバータのスイッチング周波数 16kHz 時にお

ける出力電力に対する効率および負荷力率を示す。図 3-11(a)より，最高効率は DC/DC コ

ンバータで 96.2%，アクティブバッファ，インバータで 95.5%を達成した。 

図 3-11(b)に出力電力に対するインバータ出力電流 THD，入力電流リプル率を示す。図 3-

11(b)より，入力電流のリプル率は最大で 12.3%まで低減できている。また，インバータ出

力電流 THDは 100W 以上の条件で 5%以内に低減されている。軽負荷時に入力電流リプル

が大きい理由として，軽負荷時の力率が負荷側に接続している LC フィルタの進相成分の

影響で悪化しているためである。したがって，LC フィルタの進相コンデンサをより小さく

することで，軽負荷時の力率改善および入力電流リプル抑制が期待される。 

図 3-12 にMPPTの動作試験結果を示す。ここで，今回は太陽電池出力模擬機能を有する

電源(APL2 Mywayプラス(株))を用いて PV特性を模擬した。また，Pthは最大電力点の 10%
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に設定した。図 3-12(d)より，最大入力電力が 50W，150W，190W 時において，設定した閾

値電力から最大電力点の範囲内で Pinが制御されていることが確認できる。また，今回は電

力変動幅を広く設定しているが，3.3.3 章で述べたとおり，電力閾値 Pthを高く設定するこ

とで，より最大電力点付近での制御が可能である。 

 

 

 

 

表 3-2 実験パラメータ 

Rated Power Pout

Input voltage Vin

Grid voltage Vout

Grid frequency f

Switching

 frequency fsw

DC/DC converter

Active buffer , Inverter

Response

 angular

frequency 

ACR(active buffer)

ACR(Inverter)

AVR

200W

36V

200V

50Hz

150kHz

16kHz

4000rad/s

4000rad/s

50rad/s
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 (a) 提案制御無し  (b) 提案制御無し 

図 3-9 実験結果 
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図 3-10 高調波解析結果 
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(d) 入力電流リプルおよびインバータ出力電流 THD 

図 3-11 出力電力特性 
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(a) 50W 付近時のMPPT動作 
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(b) 150W 付近時のMPPT 動作 
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(c) 200W付近時のMPPT 動作 
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(d) MPPT 動作範囲の評価 

図 3-12 MPPT 動作検証結果 
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3.6 損失解析結果 

図 3-13 に損失解析結果を示す。損失解析には回路シミュレータ PLECS を用い，回路パ

ラメータは試作機のパラメータを使用した。結果より，アクティブバッファ，インバータ

共に無負荷損が支配的であることがわかる。そこで，提案回路の動作モードから，無負荷

損の発生メカニズムを考察する。 

図 3-14 に無負荷時のアクティブバッファの上下アームゲート電圧と D-S 電圧の波形を

示す。スイッチング素子で発生する無負荷損はスイッチがオフしている期間にスイッチの

寄生容量に充電された電荷がスイッチング推移時に放電することで発生する。 

図 3-15 に動作モード図を示す。アクティブバッファ上アームはスイッチがオフしている

期間(モード①)において電荷を充電する。しかしながら，デッドタイム期間(モード②)で電

荷を放電するため，ターンオン時(モード③)に電荷はほぼ 0 となり，ゼロ電圧スイッチン

グ動作となる。よって上アームでは無負荷損は発生していない。 

一方，アクティブバッファ下アームはスイッチがオフしている期間(モード③)において電

荷を充電する。デッドタイム期間(モード④)においても電荷は充電されており，ターンオ

ン時(モード①)において電荷が放電される。したがって，アクティブバッファ下アームは

ターンオン時に無負荷損が発生する。 

以上より，無負荷損はスイッチングデバイスのドレイン-ソース間容量(出力容量)の充放

電によって発生する。よって，無負荷損失はドレイン-ソース間端子電圧と出力容量で決定

される。無負荷損が大きい理由として，変換機の定格 200 W に対し，耐圧 1200 V，定格電

流 35 Aの SiC MOSFETをスイッチング素子に用いており，出力容量が大きいためである。

したがって，無負荷損を低減するには，スイッチング素子を変換器容量に対して最適に選

定することで，無負荷損の低減が期待できる。また，スイッチング損失を低減するための

一手法として，アクティブバッファに共振形を適用する。ZVS (Zero Voltage Switching)を適

用しゼロクロス付近でスイッチングを行うことで，スイッチング損失の低減が期待できる。 

図 3-16 にスイッチング周波数と効率の関係を示す。スイッチング周波数が高い領

域では，インバータ，アクティブバッファ共に効率が低下していることがわかる。こ

れは図 3-13 における無負荷損失とスイッチング損失の増加が原因である。しかし，ス

イッチング周波数が高い領域においてはバッファリアクトルを小型化できることか
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ら，回路の小型化と高効率化はトレードオフの関係がある。 
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図 3-13 損失解析結果 
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図 3-14 提案回路のスイッチング波形 
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図 3-15 寄生容量を考慮した提案回路の動作モード 
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図 3-16 スイッチング周波数変更時の効率評価 
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3.7 昇圧チョッパとの体積評価 

3.7.1 バッファインダクタンスの体積算出 

バッファリアクトルのインダクタンスは，インダクタ電流のリプル電流から設計する。

バッファリアクトル L1のインダクタンス値とスイッチング周波数の関係は，ファラデーの

法則より(3.10)式となる。 

 

dc

abavedc

swL

abave

V

VV

fI

V
L






1  ........................................................................................................... (3.10) 

 

ここで，Vabaveはアクティブバッファ入力平均電圧値，Vdcは直流中間平均電圧値，ILは

バッファリアクトル電流リプル(peak to peak)，fswはスイッチング周波数である。(3.10)式よ

り，バッファリアクトルのインダクタンス値はスイッチング周波数に反比例する。 

図 3-17 にリプル率を 30%一定としたときのインダクタンス値の試算結果を示す。図 3-

17 より，スイッチング周波数を 64kHzに設定した場合，インダクタンスは 2.7mHとなり，

16kHz 時と比較して 77%低減されていることがわかる。従来回路は直流リンクキャパシタ

と昇圧リアクトルが大型化の原因となっている。特に，直流リンクキャパシタはスイッチ

ング周波数を増加しても小型化できない。一方，提案回路はスイッチング周波数を増加す

ることで小型化が可能である。 
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図 3-17 バッファインダクタンスとスイッチング周波数の関係 
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3.7.2 ヒートシンクの体積算出 

ヒートシンクの体積は CSPI(Cooling System Performance Index)(100)を用いて算出する。ヒ

ートシンクの体積 Volcoolingは(3.11)式となる。 

 

CSPITT

P
Vol

aj

loss

cooling



)(

 ................................................................................................... (3.11) 

 

ここで，Ploss は損失，Tj はジャンクション温度，Ta は周囲温度である。ヒートシンクは自

然空冷を想定し，CSPI値は 3 とした。損失は実機の測定結果を用いた。また、Taは 25℃，

Tjは 125℃以下となるときのヒートシンクの体積を算出した。 

3.7.3 平滑キャパシタの体積算出 

昇圧チョッパ回路の平滑キャパシタ Cdc はリプル電圧とリプル電流から設計する。平滑

キャパシタに流れる電流 icは(3.12)式より表される。 

 

dt

dv
Ci c

dcc
  .............................................................................................................................. (3.12) 

 

(3.12)式より，平滑キャパシタに必要な静電容量Cdcは(3.13)式となる。 

 

t
i

v
C

c

c

dc





  ........................................................................................................................... (3.13) 

 

ここで，t は系統周波数の 2 倍周波数成分が支配的である。また，vcとicはリプル電

圧(peak to peak)，リプル電流(peak to peak)である。vcとicが最大値に対して 10%となるよ

うにCdcを設計した結果，500Fのキャパシタが必要となる。 
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3.7.4 体積比較 

表 3-3 に体積設計条件，図 3-18(a)に昇圧チョッパ回路と提案回路の体積比較結果を示す。

ここで，昇圧リアクトル及びバッファリアクトルの体積は Area Product(15)による設計法を

用いて評価した。図 3-18 (a)より，昇圧チョッパ回路を用いた場合に比べ，提案回路は体積

を 37%低減可能なことがわかる。これは提案回路では直流中間部に平滑キャパシタが不要

なためである。 

図 3-18 (b)に提案回路のスイッチング周波数を変更した際の体積比較結果を示す。スイ

ッチング周波数を 64kHz に増加することで提案回路の体積を 61%低減可能であることが

わかる。これはバッファリアクトルがスイッチング周波数を増加することで小型化可能な

ためである。しかしながら，スイッチング損失が増加するため，ヒートシンクが大型化す

る。そこで，パレートフロントカーブ(16)を用いて最適なスイッチング周波数をパワー密度

の観点から考察する。 

図 3-19 に横軸にパワー密度，縦軸に効率をとり，スイッチング周波数を変更した場合の

パレートフロントカーブを示す。効率はシミュレーションによる損失解析結果から算出し

た。従来回路はスイッチング周波数 70kHz 時で 0.65kW/dm3の最大パワー密度となる。一

方，提案回路はスイッチング周波数 70kHz時 1.6kW/dm3となり，59%パワー密度を高く設

計可能なことがわかる。これは図 3-18(a)の体積の内訳に示すとおり，提案回路は平滑キャ

パシタが不要な分，回路体積を小型化できるためである。 
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表 3-3 体積評価条件 

 Tj

CSPI

120℃

3

 Ta 25℃

Switching device S3-S6 SCH2080KE (Rohm)

Volume 1.67cm3

Buffer capacitor C5 EVC serise

(Murata manufacturing Co.Ltd)
Volume

2.56cm3

Smoothing capacitor Cdc

Volume 167cm3

Buffer inductor L1
33cm3

Volume

LNT2H471MSEF (470F，500V)

       (Nichicon)

 

  



 

85 

 

 

昇圧チョッパを応用した電圧形アクティブバッファ 

 

0

50

100

150

200

250

300

350

Conventional 

circuit

Proposed 

circuit

V
o
lu

m
e 

[c
m

3
]

Buffer capacitor 

Buffer inductor

Heat sink

Smoothing capacitor

Boost-up inductor

S3 to S8

S3 to S8

Heat sink

 

(a) 昇圧チョッパと提案回路の体積比較結果 
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(b) スイッチング周波数変更時の提案回路の体積評価結果 

図 3-18 体積評価結果 
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図 3-19 パレートフロントカーブを用いた昇圧チョッパと提案回路のパワー密度比較 
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3.8 結論 

第 3章では，小容量キャパシタで単相電力脈動補償可能な昇圧形アクティブバッファを

有する電解コンデンサレス単相系統連系インバータを提案した。提案回路は直流中間部に

大容量電解コンデンサを必要とせず，小容量キャパシタでパワーデカップリングを実現で

きる。提案回路によって昇圧動作とアクティブパワーデカップリング動作の両方を実現で

きるため，パワーデカップリングのための追加素子を必要としない。また，アクティブパ

ワーデカップリングを実現する新しい制御法を提案し，その妥当性をシミュレーション，

および実機実験により検討を行った。最後に，損失解析とパレートフロントカーブを用い

たパワー密度の評価を行った。検討の結果，以下の結論を得た。 

 

1) 定格 200Wの試作機による実験結果より，入力電流脈動を 97%低減出来ていることを

確認した。また，出力電流 THD3.5%，負荷力率 99%が得られた。最高効率はDC/DC コン

バータで 96.2%，アクティブバッファ，インバータで 95.5%を達成した。また，MPPT の動

作検証を行い，入力電力を理論上の最大電力点付近に制御できていることを確認した。 

キャリア周波数を増加してバッファリアクトルのインダクタンス値の低減を検討した結果，

スイッチング周波数を増加することで，インダクタンス値を 77%低減可能であることを確

認した。 

 

2) 損失解析結果より，無負荷損失が支配的であることを明らかにした。これは使用して

いるスイッチング素子の寄生容量が大きいためである。また，バッファリアクトルの小型

化と高効率化はトレードオフの関係がある。 

 

3) パレートフロントカーブを用いてパワー密度に対する効率の評価を行った結果，電解

コンデンサを用いたパッシブ方式と比較して提案回路は59%パワー密度を高く設計可能で

あることを確認した。 
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第4章  

フライングキャパシタコンバータを応

用した電圧形アクティブバッファ 

4.1 緒言 

第 3章では，昇圧チョッパを用いて小容量キャパシタで単相電力脈動補償可能な昇圧形

アクティブバッファを提案した。提案回路は非常に簡単な構成で大幅なデカップリング用

キャパシタの小型化が達成できる。そして，パレートフロントカーブを用いてパワー密度

に対する効率の評価を行った結果，従来の昇圧チョッパと比較して提案回路は 59%パワー

密度を高く設計可能であることを確認した。 

 しかし，昇圧チョッパは直流側に大きな昇圧インダクタが必要となる。また体積比較の

結果より，本インダクタが占める体積は比較的大きい。インダクタは高周波駆動すること

で小型化が可能だが，第 3章の実験結果で示した通り，スイッチング周波数の増加はスイ

ッチング損失の増加を招き，電力変換効率の大幅な低下を招く。 

 第 4 章ではマルチレベル方式フライングキャパシタ DC/DC コンバータを用いた電圧形

アクティブバッファを提案する。本回路は昇圧機能を 2 つのエネルギーバッファに分割す

ることができる。特にコンデンサはインダクタと比較してエネルギー密度が高いため，キ

ャパシタを追加で用いることで昇圧インダクタを小容量化することができる。 

 本章ではまず提案回路構成を示し，その特徴を述べる。また単相電力脈動補償を実現す

る制御方式，および回路動作について述べる。そして，提案回路の有用性をシミュレーシ

ョンおよび定格電力 1.5kW の試作機を用いた実験結果から示す。最後に，これまでに提案

されている直流中間側に配置するタイプの DC アクティブフィルタとのパワー密度評価を

行い，提案回路方式の有効性を明らかにする。 
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4.2 提案回路方式 

図 4-1 に提案回路方式を示す。提案回路はフライングキャパシタ DC/DC コンバータと

系統連系インバータで構成される。フライングキャパシタ DC/DC コンバータは 4 つの半

導体スイッチと 1つのキャパシタ，インダクタで構成される。昇圧チョッパと比較して半

導体スイッチが 2つ，受動素子が 1つ増加するが，出力側へのエネルギー転送を昇圧用キ

ャパシタ(フライングキャパシタ)が行うことができるため，昇圧チョッパと比較して，同

昇圧比において昇圧インダクタンスを低減することができる。なお，フライングキャパシ

タ電圧平均値は充放電期間が等しい場合，出力電圧の半値でクランプする。 

また，昇圧チョッパと比較して部品点数が多いものの，各半導体スイッチには低耐圧素

子を使用できる。したがって低オン抵抗素子を選定することで，導通損失の低減が可能で

ある。このように，フライングキャパシタ DC/DC コンバータはマルチレベルインバータ

の特徴を DC/DC コンバータへ応用した方式であり，昇圧チョッパと比較して様々なメリ

ットを有する。 

図 4-2 に提案回路における単相電力脈動補償の原理図を示す。提案方式は本回路がフラ

イングキャパシタを有することに着目し，このキャパシタをアクティブパワーデカップリ

ングに応用する。そのため，フライングキャパシタ電圧は平均値を出力電圧の半値とし，

フライングキャパシタのオンデューティを調整することで電源周波数の 2 倍周波数で充放

電するシーケンスを追加し，キャパシタ電圧を制御することで単相電力脈動を補償する(4-

3 参照)。ここで，単相電力脈動補償用に流す中性点電流の充放電期間は電源周期で切り替

わるが，キャパシタやインダクタの充放電自体は 2 つの三角波キャリアを用いた PWM に

よって制御される。フライングキャパシタが単相電力脈動を補償することで，直流中間電

圧キャパシタはパワーデカップリングを行う必要がない。そのため直流中間電圧には小容

量キャパシタが適用可能となり，フィルムコンデンサや積層セラミックコンデンサの選定

が可能となる。また，直流中間電圧が一定値となることで DC/DC コンバータから見た出

力電力はほぼ一定となり，直流電源側の電力も電源周期でほぼ一定に制御することができ

る。 
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図 4-1 フライングキャパシタDC/DC コンバータを用いた提案回路 
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図 4-2 提案回路の単相電力脈動補償原理 
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(a) フライングキャパシタ放電 
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(c) フライングキャパシタ充電 

図 4-3 単相電力脈動補償を実現する回路動作 
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4.3 提案制御 

図 4-4 に昇圧比が 2 倍以上の際のフライングキャパシタ DC/DC コンバータの動作モー

ド，図 4-5 に各モードにおけるスイッチングパルス，図 4-6 に提案制御ブロック図を示す。

フライングキャパシタ DC/DC コンバータは全 4 つのスイッチングモードで駆動するが，

昇圧比が 2 倍以上の時は図 4-4の 3 つの動作モードで動作する(101)。一般的な制御ではフラ

イングキャパシタの充放電デューティのオン期間は一定となるが，提案制御は単相電力脈

動補償を実現するために，充電モードのオンデューティ期間を可変し，フライングキャパ

シタの充放電をアンバランスさせる。この調整を単相電力脈動補償に合わせて行い，かつ

キャパシタ電圧平均値は常に一定となるように制御することで提案回路が動作する。以下

に提案制御の詳細を示す。 

まずは単相電力脈動補償を行わない，一般的なフライングキャパシタ DC/DC コンバー

タの動作について考える。初めに，昇圧インダクタの両端電圧 VLは(4.1)式で表される。 

 

convinL
VVV   .......................................................................................................................... (4.1) 

 

ここで，Vinは入力電圧，Vconvは変換器の中性点電圧である。デカップリング動作をさせな

い場合，変換器電圧 Vconvは d1 = d2 = d で表されるため，(4.2)式で表される。 

 

dc

dcdc

conv
dV

V
d

V
dV 

22
21

 .............................................................................................. (4.2) 

 

ここで，フライングキャパシタ電圧はインバータ直流電圧の半値になるので(Vfc = Vdc / 2)，

S1がオンする期間 d1においても S2がオンする期間 d2においても Vdc/2 が変換器電圧 vconv

として印加される。(4.2)式より，変換器電圧の一制御周期における平均値はデューティ d

に対して線形増加する。 
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一方，提案制御を適用する場合，充電モードのデューティ d2は単相電力脈動を補償する

ように変動する。この時の変換器の中性点電圧 Vconv_with_buffer は(4.3)式となる。 

 

   
fcbufdcfcbuffcdcbufferwithconv

VddVVddVVdV 
21__  ............................ (4.3) 

 

ここで，dbufはパワーデカップリング用のデューティである。(4.2)式と(4.3)式を比較すると，

単相電力脈動補償を行わないフライングキャパシタ DC/DC コンバータと同等の入出力特

性を得るためには，右辺第 2 項 dbufVfcが外乱となることがわかる。この制御外乱を補償し

ない場合，入力直流側が変換器中性点電圧の変動の影響を受けるため，単相電力脈動を補

償しているにも関わらず入力直流電力が電源周波数の 2 倍周波数で脈動し，目的の動作が

得られない。そこで本外乱を補償するデューティ dcを追加する。ここでは，デューティ d1

に非干渉化分デューティ dcを加算し，外乱項を打ち消すことで非干渉化を行う。デューテ

ィ d1に非干渉化分デューティ dcを加算すると，変換器出力電圧 Vconv_with_bufferは(4.4)式で得

られる。 

 

    
 

fcbuffcdccdc

fcbuffcdccbufferwithconv

VdVVddV

VddVVddV




21__

 .................................................................. (4.4) 

 

ここで，(4.4)式中の第 2項と第 3項の和が相殺できれば dcを用いて外乱を補償することが

できる。したがって，非干渉化分デューティ dcは(4.5)式となる。 

 

( )
c dc fc fc buf

d v v v d    .................................................................................................... (4.5) 

 

buf

fcdc

fc

c
d

vv

v
d


  .................................................................................................................... (4.6) 

 

(4.6)式で得られる補償分デューティ dcを d1に加算することで，フライングキャパシタコン

バータの電流とフライングキャパシタの電圧を独立に制御できる。 
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フライングキャパシタは上述したデューティ指令と入力電流制御(ACR)を用いて制御する。

また，MPPT については昇圧チョッパと同様に入力電流指令を最大電力点に応じて調整す

ることで実現できる。 

また，フライングキャパシタ電圧指令値は(4.7)式で表される。 

 

  12sin
2

2

* 













 t

C

p

VC

pv
v out

dcfc

outdc

fc



 ..................................................................... (4.7) 

 

インバータ制御については一般的な直流中間電圧制御(AVR)およびインバータ出力電流制

御(ACR)を実装する。インバータ出力電流制御には系統電圧極性と PLL (Phase Looked Loop)

を用いることで，力率 1 で系統連系制御を行う。本論文では DC/DC コンバータ側に着目

しているため，インバータ側の回路構成，および制御方式については議論しない。 
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図 4-4 昇圧比が 2 倍以上の際のフライングキャパシタDC/DC コンバータの動作モード 
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図 4-5 各モードにおけるスイッチングパルス 
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図 4-6 提案制御ブロック図 
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4.4 受動素子の設計 

4.4.1フライングキャパシタCfc 

図 4-7 に電圧変動幅に対するフライングキャパシタ容量を示す。フライングキャパシタ

Cfcはパワーデカップリングを行うため，第 3章，(3.3)式で示した昇圧チョッパ時のデカッ

プリングキャパシタ同様，キャパシタのエネルギーから静電容量を導出できる。 

 

)(

2
2

m in

2

m ax cc

buffer

fc

VV

W
C





 ........................................................................................................... (4.8) 

ここで，Wbufferはコンデンサのエネルギー，Vcmaxはバッファキャパシタ電圧最大値，Vcmin

はバッファキャパシタ電圧最小値，は電源系統の角周波数である。提案制御では，フラ

イングキャパシタが単相電力脈動分のエネルギーを享受する必要があるため，電力脈動を

補償しない場合のフライングキャパシタ容量と比べた場合は必要な静電容量は増加する。

しかし，直流中間電圧に接続するキャパシタはスイッチングフィルタ用としての容量のみ

でよいため，大幅に小容量化することができる。フライングキャパシタは電圧変動幅を大

きく設定することで小容量化することができる。 

4.4.2昇圧インダクタ Lfc 

昇圧インダクタ Lfcはインダクタ電流のスイッチングリプルiLfcから設計する。フライン

グキャパシタ DC/DC コンバータの昇圧インダクタのインダクタンス Lfcは(4.9)式で表され

る。 

 

Lfcsw

L

fc
If

V
L




4
  ...................................................................................................................... (4.9) 

 

ここで，VLはインダクタ電圧，fswはスイッチング周波数である。フライングキャパシタ

DC/DC コンバータはリプル電流の周波数が昇圧チョッパの 2 倍となるため，一回当たりの

エネルギー蓄積時間が短くなる。また，フライングキャパシタ電圧が直流中間電圧以下の
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値でバランスしているため，インダクタ電圧も低減できる。つまり，フライングキャパシ

タ電圧が直流中間電圧の半値でクランプした場合，昇圧チョッパと同等のスイッチング周

波数，リプル条件でインダクタンスを設計すると，1/4 に設計することができる。一方，提

案制御では変換器の中性点電圧が電源周波数の 2倍周波数で変動するため，直流中間電圧

の半値よりも電圧が高い期間が存在する。つまり提案制御を適用した場合，単相電力脈動

補償を行わない場合のインダクタンスに対して，設計値が増加する。以下に提案制御を適

用した場合のインダクタンス設計の詳細を示す。 

まず，フライングキャパシタの充放電デューティ d1，d2は(4.10)，(4.11)式となる。 

 

 .................................................................................................. (4.10) 

 

 


























 )2cos(11

__2
t

v

V

V

V
d

fc

dc

dc

in

bufferwith
  ........................................................................................... (4.11) 

 

(4.6)式，(4.7)式より，提案制御を適用した場合のフライングキャパシタ充放電デューティ

には周波数成分を含み，充電デューティの方が大きい期間は単相電力脈動を補償するため

に長い充電期間を確保する。この期間中，フライングキャパシタ電圧は直流中間電圧平均

値よりも増加するため，スイッチング周期で見た場合のインダクタ電圧は増加する。した

がって，各デューティが最大となる条件で昇圧インダクタを設計する。スイッチングデュ

ーティを考慮したインダクタンス値は(4.12)式で表される。 

 

 

Lfcsw

bufferwithinfcbufferwithinfcdc
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dvvdvvv
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__2,__1
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 ................................................. (4.12) 
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図 4-8 に電圧変動幅を変更した場合の昇圧インダクタとフライングキャパシタ DC/DC

コンバータにおけるインダクタンスの関係を示す。ここで，縦軸のインダクタンス Lfcは昇

圧チョッパのインダクタンスに対する割合で表現している。また，インダクタンス値の設

計は昇圧チョッパ，フライングキャパシタDC/DCコンバータの両方において同条件とし，

スイッチング周波数は 16kHz，リプル電流波高値Iは 2.1A，直流中間電圧は 380Vとした。

この時の昇圧チョッパのインダクタンスは 1.8mH となる。図 4-8 より，設計とシミュレー

ション値の特性は良好に一致していることがわかる。また，フライングキャパシタの小容

量化の観点からフライングキャパシタ電圧変動値を大きく設計した場合は，インダクタン

スが増加していることがわかる。これは上述した通り，提案制御を適用するとフライング

キャパシタ電圧瞬時値が直流中間電圧平均値を上回る期間が存在し，かつ電圧変動幅が大

きいとこの期間が増加するためである。したがって，電圧変動幅が小さい期間は単相電力

脈動補償を行わない場合のインダクタンス値に近くなる。しかしながら，昇圧チョッパと

比較した場合，昇圧比を上げた条件においても必要なインダクタンス値は低く設計できて

おり，提案制御を付与した場合でもインダクタンス値の低減の観点では優位性は損なわれ

ていないことがわかる。 
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図 4-7 フライングキャパシタ電圧変動幅とキャパシタ容量の関係 
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図 4-8 昇圧チョッパと提案回路のインダクタンス比較結果 
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フライングキャパシタコンバータを応用した電圧形アクティブバッファ 

4.5 シミュレーション結果 

表 4-1 にシミュレーション条件，図 4-9 にシミュレーション結果を示す。本シミュレー

ションでは出力電力 1kW に対して直流中間キャパシタを，20F，フライングキャパシタ

容量を 50F とした。まず，図 4-9 (a)より，提案制御を付与していない場合，直流中間電

圧，および入力電流が電源周波数の 2 倍周波数で脈動していることがわかる。直流中間電

圧に周波数成分を含んでいるため，インバータ出力電流制御の指令値に電源周波数の 2 倍

周波数成分が重畳し，インバータ出力電流が大きくひずんでいる。また，単相電力脈動を

補償するバッファが無いため，入力電流に 2倍周波数成分が重畳し，入力電力が脈動して

いることがわかる。入力電流 ACR の外乱抑圧特性を上げることである程度の入力電流変

動は抑制できるが，インダクタの大型化や，高速な応答性が要求される。 

一方，図 4-9 (b)より，提案制御を適用することで，フライングキャパシタ電圧が系統周

波数の 2倍周波数で脈動することでアクティブパワーデカップリングを達成し，入力電流，

および直流中間電圧はほぼ一定値となっていることがわかる。また，直流中間電圧の一定

値化に伴い，インバータ出力電流ひずみも大幅に改善されている。以上の結果より，提案

制御の基本動作を確認した。 

 

表 4-1 シミュレーション条件 

Input voltage

Switching frequency of FCC

Flying capacitor

DC link capacitor

Boost inductor

Grid voltage

Grid frequency

Output power

Vin

fsw_FCC

Cfc

Cdc

Lfc

vac

fac

Pout

200 V

32 kHz

20 F

7.5 mH

200 Vrms

50 Hz

50 F

Symbol Quantity value

1.0 kW

Switching frequency of VSIfsw_VSI 20 kHz

DC link average voltageVDC_ave 400 V
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Input voltage vin

Input current iin

Flying capacitor voltage vfc

DC link voltage vdc

Grid voltage vac

Inverter output current iac

10 ms/div  

(a) 提案制御無し 

Input voltage vin

Input current iin

Flying capacitor voltage vfc

DC link voltage vdc

Grid voltage vac

Inverter output current iac

10 ms/div

 

(b) 提案制御あり 

図 4-9 シミュレーション結果 
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4.6 実験結果 

 提案方式の有用性を実機実験により評価する。表 4-2 に実験条件，図 4-10 に定常動作時

の実験結果を示す。 

 まず，図 4-10 (a)より，提案制御適用前ではフライングキャパシタ電圧が一定となり，入

力電流が電源周波数の 2 倍周波数で大きく脈動していることがわかる。一方，図 4-10 (b)よ

り，提案制御適用後は入力電流が電源周期でほぼ一定値となり，かつフライングキャパシ

タ電圧は電源周波数の 2 倍周波数で制御されていることがわかる。さらに，図 4-10 (c)，図

4-10 (d)を比較すると，提案制御適用後の直流中間電圧変動が低減していることがわかる。 

図 4-11 に直流中間電圧の高調波解析結果を示す。高調波解析結果より，直流中間電圧に

含まれる 2 次高調波成分(100Hz 成分)は提案制御適用後には 74.5%低減できていることを

確認した。以上の結果より，提案制御によるアクティブパワーデカップリング動作が良好

に動作できていることを確認した。 

 図 4-12 に入力電流指令を 0.1p.u.から 0.7p.u.にステップ変化した際の動作波形を示す。実

験結果より，直流中間コンデンサを小容量化した場合においてもインバータ出力電圧制御

は破綻せず，制御を維持できていることを確認した。ただし，直流中間コンデンサの小容

量化は電圧制御ゲインが低い場合，過渡的な電圧オーバーシュートの発生等に繋がる。そ

のため，小容量キャパシタを接続した際の制御器設計には安定性の観点から課題がある。

本結果では電圧制御ゲインを高く設定し，電圧オーバーシュートを回避しているが，過渡

応答の改善は大容量エネルギーバッファを有さないパワーデカップリング回路の課題の一

つである。 
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表 4-2 実験条件 

Input voltage

Switching frequency of FCC

Flying capacitor

DC link capacitor

Boost inductor

Grid voltage

Grid frequency

Output power

Vin

fsw_FCC

Cfc

Cdc

Lfc

vac

fac

Pout

200 V

20 kHz

20 F

1 mH

200 Vrms

50 Hz

180 F

Symbol Quantity value

Prated Rated power

1.5 kW

1.5 kW

Switching frequency of VSIfsw_VSI 20 kHz

DC link average voltageVDC_ave 350 V
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Inverter output current iac [10A/div]

0

0

0

0

Input current iin [10A/div]

4[ms/div]

Flying capacitor voltage vfc [100V/div]

Grid voltage vac [500V/div]

Flying capacitor voltage : constant

Input current : fluctuation

 

(a) 提案制御適用前 

Input current iin [10A/div]

Flying capacitor voltage vfc [100V/div]

Inverter output current iac [10A/div] 4[ms/div]

0

0

0

0

Grid voltage vac [500V/div]

Input current : becomes constant

Flying capacitor voltage : fluctuation

 

(b) 提案制御適用後 
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Inverter output current iac [10A/div]

Input current iin [10A/div]

DC link voltage vdc [250/div]

0

0

0

4[ms/div]

Flying capacitor voltage vfc [250V/div]

0

DC link voltage : fluctuation

 

(c) 提案制御適用前 

DC link voltage vdc [250V/div]

Flying capacitor voltage vfc [250V/div]

Input current iin [10A/div]

4[ms/div]

0

0

0

0

DC link voltage fluctuation : reduced

Inverter output current iac [10A/div]
 

(d) 提案制御適用後 

図 4-10 実験結果(定常特性) 
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図 4-11 直流中間電圧高調波解析結果 
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Inverter output current iac [10A/div]

Input current iin [5A/div]

DC link voltage vdc [200V/div]

Flying capacitor voltage vfc [200V/div]

0

0

0
20[ms/div]

0

 

(a) ステップアップ時 

0

0

0

0
Inverter output current iac [10A/div]

Input current iin [5A/div]

Flying capacitor voltage vfc [200V/div]

20[ms/div]

DC link voltage vdc [200V/div]

 

(b) ステップダウン時 

図 4-12 過渡応答時の提案回路の動作波形 
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 図 4-13 に効率特性を示す。提案回路の最高効率は出力電力 1.1kW 時，インバータ側を

含め，95.4%を達成した。本実験では 500V 耐圧系の MOSFET をフライングキャパシタの

各スイッチに用いて試験した。そのためリカバリによるサージ電圧が非常に大きく，サー

ジ電圧抑制のためにゲート抵抗を大きめに設定している。そのため各半導体スイッチのス

イッチング損失が増加している。解決策としては，リカバリ特性が良好な SiC-MOSFET の

適用や，より低耐圧，低オン抵抗なMOSFET の利用が挙げられる。 

 図 4-14 に出力電力に対するインバータ出力電流 THDの特性を示す。図 4-14 より，提案

制御適用後は THD が大幅に改善できていることがわかる。これはシミュレーション結果

の節でも言及した通り，直流中間電圧の脈動が大幅に低減できているためである。提案回

路における直流中間電圧制御系は系統連系インバータのインバータ出力電流制御をインナ

ーループに有する。直流中間電圧指令値は常に一定値の直流を与えているため，系統周波

数の 2 倍周波数成分は電圧制御系に対する外乱となる。そのため，PI制御を用いている場

合，PI制御器が外乱を補償するため，インバータ出力電流指令値に上述の 2倍周波数成分

が重畳する。電流制御側の PI制御器は基本波に加え，本周波数成分を含む電流指令値に追

従してしまうため，結果インバータ出力電流ひずみが増加する。提案制御法を適用した場

合は直流中間電圧をほぼ一定値に制御できるため，インバータ出力電流 THD を改善でき

る。 

 図 4-15 に提案回路の損失解析結果を示す。損失解析結果より，フライングキャパシタ

DC/DC コンバータ，インバータのスイッチング損失が支配的であることがわかる。これは

上述したリカバリ損失をスイッチング損失として計上しているためである。3 章でも言及

した通り，ハードスイッチング動作下で高周波駆動をする場合，リカバリの影響とスイッ

チング損失の影響が大きく，その損失には十分留意する必要がある。低損失な半導体デバ

イスを用いることで改善はされるが，根本的な解決法にはならない。 
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図 4-13 効率および力率特性 
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図 4-14 出力電力に対するインバータ出力電流THD特性 
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図 4-15 損失解析結果 
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4.7 パレートフロントカーブを用いた従来パワーデカップリング

法とのパワー密度比較 

本章では，提案回路と従来方式である DC アクティブフィルタとのパワー密度を評価す

る。 

図 4-16 に比較対象の従来アクティブパワーデカップリング回路を示す。今回は直流中間

側にパワーデカップリング回路を付与する方式について検討を行う。また，回路方式は昇

圧形，降圧形 DC アクティブフィルタとした。従来回路には，入力電圧昇圧用に昇圧チョ

ッパを接続する。 

本章ではまず，各受動素子の設計について述べる。次に各半導体素子のスイッチング損

失，導通損失を数式より導出する。また，半導体損失と CSPI (Cooling system Performance 

Index)よりヒートシンクの体積を導出する。最後にパレートフロントカーブを用いて従来

回路と提案回路のパワー密度について議論する。 

図 4-17 にDC アクティブフィルタの設計フローチャートを示す。まず，パワーデカップ

リングキャパシタ容量を電圧平均値と電圧リプルから導出する。各半導体デバイスの耐圧

についてはパワーデカップリングキャパシタ最大値をから決定する。昇圧インダクタ，デ

カップリング部に接続するインダクタについてはインダクタンスをリプル率から設計し，

体積はエリアプロダクト法を用いて導出する。その後，半導体損失からヒートシンクの体

積を算出する。これまでの結果より，全体の体積を求め，パレートフロントカーブを用い

てパワー密度を評価する。 
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(a) DC アクティブフィルタ(昇圧形) 
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(b) DC アクティブフィルタ(降圧形) 

図 4-16 比較対象(従来パワーデカップリング回路)  
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図 4-17 設計フローチャート 
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4.7.1 デカップリングキャパシタ，インダクタ設計 

デカップリングキャパシタ容量はキャパシタが供述するエネルギーと電圧変動幅から

設計できる。 

 

)(

2
2

m in

2

m ax cc

buffer

fc

VV

W
C





 ......................................................................................................... (4.13) 

 

 昇圧インダクタ，デカップリング部のインダクタはファラデーの法則より，スイッチ

ング周波数とリプル電流により設計する。ここで，昇圧インダクタについては両端電圧が

一定にあるが，デカップリング側については出力電圧がパワーデカップリング動作によっ

て系統周波数の 2倍周波数で変動することに留意して設計する。そのためインダクタ電圧

と直流中間電圧の差が最大となる点でリプル率を設計する。昇圧インダクタ，デカップリ

ング部のインダクタは(4.14)式，(4.15)式で表される。なお，本検討では各インダクタのリ

プル率を 30%として設計した。 

 

dc

indc

swin
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cho
V

VV

fI
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  ......................................................................................................... (4.14) 
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fΔi

V
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  ..................................................................................... (4.15) 

 

ここで，Vinは入力電圧，Vdcは直流中間電圧，iin，iLはリプル率，fswはスイッチング周

波数，Vcはデカップリングキャパシタの電圧リプルである。 

インダクタの体積については 3章と同様にエリアプロダクト法を用いて求める。したが

ってインダクタの体積は(4.16)式となる。 
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4

3

m ax

2

m ax
















JBK

IL
KVol

u

buf

vLbuf
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4.7.2 ヒートシンク設計 

ヒートシンクの体積はCSPIを用いて設計する。ヒートシンクの体積は(4.17)式で表され

る。 

 

 CSPIR
Vol

afth

heatsink




1

 ....................................................................................................... (4.17) 

 

なお，Rth(f-a)はヒートシンクの熱抵抗である。Rth(f-a)は(4.18)式で表される。 

 

      
fcthcjth

loss

aj

afth
RR

P

TT
R





  ...................................................................................... (4.18) 

 

ここで，Tjはジャンクション温度，Taは周囲温度，Rth(j-c)はジャンクション-ケース間熱抵

抗，Rth(c-f)はケース-ファン間熱抵抗，Plossは損失である。Plossは半導体のスイッチング損失，

導通損失の和とすると，(4.19)式となる。 

 

bufferswlossbuffercondlossloss
PPP

____
  ............................................................................. (4.19) 

 

導通損失 Ploss_cond_buffer，スイッチング損失 Ploss_sw_bufferは(4.20)，(4.21)式で表される。 

 

 outT
bufferonL

out

buffercondloss
dtri

T
P 0 _

2

__

1
 ....................................................................................... (4.20) 

 

   outT
Lc

out

swoffon

mddcd

bufferswloss
dtiv

T
fee

IE
P 0__

11
 ................................................................ (4.21) 
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ここで，Toutは電源周期，ronは半導体素子のオン抵抗，fsw はアクティブバッファのスイッ

チング周波数，Edcd 及び Imd はデータシート上のターンオン損失とターンオフ損失の測定

条件時の電圧と電流，eon と eoff はそれぞれスイッ チング 1 回のターンオン損失とター

ンオフ損失である。デカップリングキャパシタ電圧 vc と昇圧リアクトル電流 iL はそれぞ 

れ(4.22)式と(4.23)式で与えられる。 

 

 t
ΔV

Vv
out

c

avec
2sin

2
  ................................................................................................... (4.22) 

 

dt

dv
C

V

V
i c

buf

dc

ave

L
  .................................................................................................................. (4.23) 

 

同様に，昇圧チョッパ部の導通損失，スイッチング損失は(4.24)式，(4.25)式，(4.26)式で表

される。 

 








 


3

2

2

___

in

inchopperonchoppercondloss

i
IrP  .................................................................................... (4.24) 

 

    
ininoffininondcsw

mddcd

spswloss
iieiieVf

IE
P 

1
__  ................................................... (4.25) 

 

    
ininoffininondcsw

mddcd

snswloss
iieiieVf

IE
P 

1
__  ................................................... (4.26) 
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4.7.3 降圧形DCアクティブフィルタ設計 

降圧形 DC アクティブフィルタの設計は昇圧形 DC アクティブフィルタと同様で図 7.5 

のフローチャートで設計する。デカップリングキャパシタ Cbuf の必要静電容量は(4.9)式で

計算するが，バッファキャパシタの最大電圧を入力電圧よりも小さくなるように設定しな

ければならない。そこで降圧形アクティブバッファの Cbuf は，平均電圧 Vave を大きく設

定できないために昇圧形 DC アクティブフィルタのキャパシタに比べて大型化する。その

結果，降圧形アクティブバッファのパワー密度は低下する。デカップリング部のインダク

タ Lbuf の必要インダクタンスは，デカップリングキャパシタの電圧が入力電圧の 1/2 とな

るときに最大となる。そこで必要インダクタンスを(4.27)式で計算する。 

 

swL

dc

buf
fΔi

V
L

4
  ........................................................................................................................ (4.27) 

 

ここで，インダクタ電流 iLは(4.28)式で表される。 

 

 t
V

P

dt

dv
Ci

out

ave

outc

bufL
2cos  .......................................................................................... (4.28) 
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4.7.4 体積，パワー密度評価 

表 4-3 にデバイスパラメータ，図 4-18 に提案回路とDCアクティブフィルタの体積評価

結果，図 4-19 にスイッチング周波数の条件を変更した際のパワー密度比較結果を示す。 

図 4-18 において，各体積は電解コンデンサを用いたパッシブ型のパワーデカップリング

時の体積を 100%としている。結果より，400V耐圧の SiC-MOSFET を用いて提案回路を設

計した場合，電解コンデンサに対してフライングキャパシタの体積は 54.6%低減できる。

650V 耐圧を用いた場合はバッファキャパシタ電圧を大きく変動させるため，静電容量の

観点では小容量化できるが，耐圧が増加するため，高耐圧な受動素子が必要となり，体積

が増加する。また，昇圧インダクタについてもインダクタ電圧のリプルが増加するため，

同じリプル率で設計するには大型なインダクタが必要となる。したがって，体積の観点で

は低耐圧な素子を用いる 400V耐圧で設計した方が有利である。一方，DC アクティブフィ

ルタ提案回路と比較すると，DC アクティブフィルタでは昇圧インダクタが非常に大型化

する。以上の結果より，最も体積が小型となる設計指針は低耐圧素子を用いた提案回路方

式となり，650V耐圧を用いた方式と比較し，全体の体積は 57.5%低減可能であることを確

認した。 

図 4-19 のパワー密度評価より，400V 耐圧の素子を用いた提案回路のパワー密度が最も

高く，スイッチング周波数 25kHz 時において 5.3kW/dm3となった。昇圧形DCアクティブ

フィルタ，高耐圧側に提案回路を設計した場合はデカップリングキャパシタの小容量化は

可能だが，実際の設計では高耐圧素子が必要となり，小型化の妨げとなる。降圧形 DC ア

クティブフィルタはコンデンサ電圧の制御範囲が制限されるため，静電容量の小容量化に

限界がある。その結果，デカップリングキャパシタが大型化する。また，DC アクティブフ

ィルタでは昇圧インダクタが小型化を妨げる要因となる。低圧側で提案回路を設計する場

合，各半導体素子のオン抵抗を低くできるため，導通損失低減が期待できる他，昇圧イン

ダクタの電圧差を抑制できるため，リプル電流を低減することができる。そのためインダ

クタの小型化が可能となる。 

以上の結果より，提案回路は従来の DC アクティブフィルタと比較して大幅な小型化が

可能であることを示した。 

  



 

119 

 

 

フライングキャパシタコンバータを応用した電圧形アクティブバッファ 

表 4-3 デバイスパラメータ 
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図 4-18 体積評価結果 
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図 4-19 パレートフロントを用いたパワー密度評価 

4.8 結論 

第 4 章では，フライングキャパシタ DC/DC コンバータを用いた電圧形アクティブバッ

ファを提案した。本回路におけるアクティブパワーデカップリングの基本的な原理は昇圧

チョッパと同様であるが，昇圧用の受動素子を 2個有する本回路では，昇圧チョッパと比

較して昇圧インダクタを小容量化できる。また，フライングキャパシタをパワーデカップ

リングに用いることで別途追加回路を用いることなくアクティブパワーデカップリングを

実現可能である。本章において，アクティブパワーデカップリングを実現する新しい制御

法を提案し，その妥当性をシミュレーション，および実機実験により検討を行った。最後

に，損失解析とパレートフロントカーブを用いたパワー密度の評価を行った。検討の結果，

以下の結論を得た。 

 

1) シミュレーション結果より，提案制御を適用することで，フライングキャパシタ電圧

が系統周波数の 2倍周波数で脈動することでアクティブパワーデカップリングを達成し，

入力電流，および直流中間電圧はほぼ一定値に制御できることを確認した。また，直流中
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間電圧の一定値化に伴い，インバータ出力電流ひずみも大幅に改善できることを確認した。 

 

2) 実験結果より，直流中間電圧に含まれる 2 次高調波成分(100Hz 成分)は提案制御適用

後には 74.5%低減できていることを確認した。以上の結果より，提案制御によるアクティ

ブパワーデカップリング動作が良好に動作できていることを確認した。提案回路の最高効

率は出力電力 1.1kW時，インバータ側を含め，95.4%を達成した。 

 

3) パワー密度評価より，400V 耐圧の素子を用いた提案回路のパワー密度が最も高く，

スイッチング周波数 25kHz 時において 5.3kW/dm3となることを確認し，かつDCアクティ

ブフィルタを用いたアクティブパワーデカップリング手法に対して大幅に高パワー密度化

が可能であることを確認した。  
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第5章  

フルブリッジ，ハーフブリッジ絶縁共振

形コンバータを応用した電圧形アクテ

ィブバッファ 

5.1 緒言 

第 3 章，第 4 章では，非絶縁形 DC/DC コンバータによる電圧形アクティブバッファを

提案した。各章において，昇圧チョッパ，フライングキャパシタDC/DCコンバータにアク

ティブパワーデカップリング機能を付与することで，追加素子を用いることなくパワーデ

カップリング用のキャパシタを小容量化できることを示した。第 5章，第 6章では絶縁形

DC/DC コンバータによる電圧形アクティブバッファを提案する。 

 フルブリッジ形やハーフブリッジ形コンバータを用いた絶縁共振形コンバータは商用ト

ランスレスで絶縁する場合や，高昇圧比が必要なケースに適用される回路方式である。そ

のため，一次側コンバータは数百 kHz以上の高周波で駆動し，高周波トランスを大幅に小

型化する。本回路では，スイッチング損失の発生をソフトスイッチングによって回避でき

る。トランスの漏れインダクタンスと共振キャパシタを用いて，一次側に共振タンクを設

ける。コンバータは共振周波数に近い周波数領域で動作を行い，共振電流のゼロクロス付

近でスイッチングすることで ZCS を達成する(102)。しかし，従来の構成では後段に電圧制

御用のチョッパ回路や，系統連系インバータが必要となる。そのため合計 3回の電力変換

が必要なことや，昇圧チョッパ，系統連系インバータはハードスイッチング動作となるた

め，スイッチング損失の低減が課題となる。 
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 本章では，高周波 PWM 整流器にパワーデカップリング回路を付与し，かつフルブリッ

ジ形やハーフブリッジ形コンバータを二次側回路と統合することで，全コンバータでゼロ

電流スイッチング動作する新しい回路方式を提案する。これにより，各コンバータを高周

波で駆動し，インダクタを大幅に小型化する。さらに，共振周波数が商用周波数に対して

十分高いことに着目し，出力フィルタを大幅に小型化することが可能な変調方式を適用す

る。これにより出力フィルタのカットオフ周波数を非常に高く設計できるため，フィルタ

インダクタ，キャパシタを小型化することが可能である。 

 本章ではまず提案回路を示し，その動作原理を説明する。次に，提案回路の制御法，お

よび変調法を提案する。また，本回路における共振回路の設計法について議論する。最後

にシミュレーション，および実験結果より提案回路の有用性を確認する。 
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ブバッファ 

5.2 提案回路方式 

図 5-1 に従来の高周波絶縁形 DC/DC コンバータを有する系統連系インバータの構成を

示す。本回路は昇圧と絶縁を行う絶縁形 DC/DC コンバータ，直流電圧制御用の昇圧チョ

ッパおよび系統連系インバータで構成される。ハーフブリッジコンバータは絶縁と昇圧動

作を行う。また高周波駆動によりトランスを大幅に小型化する。DC/DC コンバータは共振

を用いたソフトスイッチング動作を行い，スイッチング損失を大幅に低減する。しかし，

単相系統側の瞬時電力脈動を補償するために，直流中間部には大容量電解コンデンサが必

要となる。その結果，装置の短寿命化，大型化を招く。 

図 5-2 に提案回路を示す。本回路は絶縁共振形 DC/DC コンバータ，単相電力脈動補償，

および入力電圧の昇圧を行うアクティブバッファ回路，電流形インバータから構成される。

提案回路は従来回路における高周波 PWM 整流器と，電圧制御用のコンバータを一体化し

たことに特徴がある。素子数については，従来方式の PWM 整流器を同期整流として換算

した場合，追加の素子数はダイオード 1つのみである。 

絶縁共振形 DC/DC コンバータは従来回路同様オープンループで動作し，入力電圧をト

ランスの巻き数比に応じて昇圧する。また，一次側に接続されたキャパシタとトランスの

漏れインダクタンスを共振させることで ZCSを達成する。ここで，ハーフブリッジコンバ

ータのスイッチング周波数は共振周波数に合わせ，デューティ比 50%で設定される。 

アクティブバッファ回路はトランス二次側電流の整流，トランス二次側電圧の昇圧，お

よび単相電力脈動補償を行う。 

提案回路はトランス二次側電流を全波整流した後，共振周波数の 2倍周波数成分を有す

る直流電流をアクティブバッファ回路，CSI へ直接供給する。二次側電流にはゼロ点が含

まれるため，各回路をゼロ電流のタイミングでスイッチングすることで ZCS を達成する。

最後にCSIで系統連系動作を行う。提案回路は電解コンデンサレスである点，およびスイ

ッチング損失の低減による高周波化が容易なため，インダクタを小型化でき，高パワー密

度化に有利である。 
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5.3 動作モードおよび制御方式 

図 5-3 に動作モード，図 5-4 に制御ブロック図を示す。単相電力脈動補償の原理につい

てはこれまでの章で言及した通りである。 

本回路は 4 つの動作モードを達成するように各MOSFET をスイッチングさせる。なお，

図 8.0 において，トランスを電流源と仮定する。Mode1 において，二次側電流 idcは直接系

統側に出力される。Mode2 では，バッファキャパシタを充電するように電流経路を確保す

る。Mode3 においては，idcはバッファキャパシタを経由して系統側へ出力される。最後に，

Mode4 では idcをアクティブバッファ回路内で還流させる。このように，提案回路ではトラ

ンス二次側端が各動作モードに応じて，①単相系統(Mode1)，②バッファキャパシタ(Mode2)，

③バッファキャパシタおよび系統(Mode3)，④短絡(Mode4)のスイッチングパターンで接続

される(103)-(105)。 

提案制御は図 5-3 の動作モードに基づいて動作する。この時，各動作モードに対するデ

ューティを dmode1から dmode3と定義した場合，各デューティ指令値は以下となる。 

 

*

2 sindc

mode1 mode3

acp

V
d t d

V
   .................................................................................................... (5.1) 
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 .................................................................................................... (5.2) 
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c
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*

  .................................................................................................................... (5.3) 

 

ここで，Vdc
*はアクティブバッファ入力指令値，vcはバッファキャパシタ電圧，dcはキャパ

シタの充放電デューティ指令である。 
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5.4 変調方式 

提案回路は同期整流回路後段にスイッチングリプル平滑用のフィルタを接続しないた

め，二次側に接続したアクティブバッファ回路，およびインバータには絶縁共振形DC/DC

コンバータのスイッチング周波数の 2 倍周波数成分を含むリプル電流が流入する。そこで，

二次側回路含め全てのスイッチング素子で ZCS を達成するための変調法を検討する。ま

ず、PWM ベースで変調を行う際の動作原理およびその問題点を示す。次に，PWM で発生

する問題点を解決するパルス密度変調(PDM)(106)-(109)について検討する。 

図 5-5 に PWM における変調器の構成図を示す。同期整流回路のゲート指令のエッジを

検出し，PWM より生成した各スイッチング信号のスイッチングタイミングをD-FFを用い

てエッジ信号と同期する。同期整流回路のスイッチング時にリプル電流がゼロとなるため，

このタイミングでアクティブバッファ回路，およびインバータをスイッチングすることで，

ZCS を達成する。ここで，電流リプル 1周期を 1パルスと仮定し，各スイッチのオン時間

に基づいてパルスの密度を調整することで，インバータ出力電流を正弦波化する。しかし，

本方式は各スイッチング信号を強制的にパルスのゼロ付近に同期するため，原理的にデュ

ーティ誤差が発生する。 

図 5-6 に PWM 適用時のデューティ誤差の概要を示す。2 次側キャリア一周期中に現れる

パルス数は一次側および二次側スイッチング周波数の比から，以下の式で表される。 

 

2

1
2

sw

sw

f

f
N   ........................................................................................................................... (5.4) 

 

ここで，N はパルス数，fsw1は一次側回路のスイッチング周波数，fsw2は二次側回路のスイ

ッチング周波数である。ここで，提案回路は全波整流回路を用いているため，二次側に流

入するパルス電流の周期は fsw1の 2 倍となる。しかし，PWM_PDM は本来出力するべきデ

ューティ指令に対して，最大 1パルス分のデューティ誤差 derrorが発生する。その結果，イ

ンバータ出力電流 iacのひずみが増加する。デューティ誤差を小さくするためには，スイッ

チング周波数比を大きく設定する必要があり，回路設計が困難になる。 

この問題を解決するため，デルタ-シグマ変調に基づく PDM の適用を提案する。 
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図 5-7 にデルタシグマ変換を用いた-_PDM の構成図を示す。PDM に必要な信号は入

力するデューティ指令をデルタ-シグマ変換を用いて量子化することで得られる。まず，指

令値と量子化器出力の差分を積分し，量子化誤差を蓄積する。次に，蓄積誤差に基づいて

量子化器は出力を 1，もしくは 0 に切り替える。ここで，蓄積誤差はデューティ指令の大

小に比例して増加する。本方式はキャリア周波数の概念がなく，量子化間隔に基づいてパ

ルス電流を出力する。ここで，量子化間隔はパルス電流 1周期に相当する。また，デルタ

-シグマ変換自体は量子化するのみのため，本来のデューティ指令通りにスイッチングパタ

ーンを生成する。そのため，前節で課題となったデューティ誤差は提案方式では発生しな

い。  

提案回路はデューティ指令を 3つ用いるため，それぞれのデューティ指令に対してデル

タ-シグマ変換を適用する必要がある。ここで，各変調器が独立に動作した場合，量子化器

出力が干渉し，同期間中に複数のモードが発生する可能性がある。そこで，比較器を用い

て各モードを選択的に出力する。比較器には各モードの変調器における蓄積誤差が入力さ

れる。上述した通り，蓄積誤差とデューティ指令は比例するため，蓄積誤差が最も大きい

モードの出力を優先し，それ以外はゼロとすることで変調器の非干渉化を行う。今回選択

されなかったモードは量子化誤差として蓄積され，次回のモード選択に反映される。最後

に，各量子化器出力と系統電圧の極性信号，スイッチングテーブルを用いてスイッチング

パルスに変換する。 
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Direct transmission (Mode 1)

Buffer capacitor charge (Mode 2)

Buffer capacitor discharge (Mode 3)

Free wheeling (Mode 4)

idc

idc

idc

idc : H.F. pulse current 

 

図 5-3 提案回路の動作モード 
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図 5-4 制御ブロック図 
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図 5-5 PWM 時の変調器ブロック図 
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図 5-6 デューティ誤差の原理 
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図 5-7 PDM の変調器ブロック図 
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5.5 絶縁共振形DC/DCコンバータの設計法 

5.5.1 絶縁共振形DC/DCコンバータの基本的な回路設計法 

まず，簡単化のために整流器後段に平滑キャパシタと抵抗を接続した場合の一般的な直

列共振形ハーフブリッジコンバータの共振設計について議論する。図 5-8 に直列共振形ハ

ーフブリッジコンバータ，図 5-9 に共振系等価回路を示す。本回路はアームキャパシタC1

およびC2，直列インダクタ Lsを用いて直列共振させることで ZCS を実現する(110)- (111)。ま

た，整流器出力端に平滑キャパシタが接続されているが，トランス電圧と共振電流の力率

はほぼ 1 のため，図 5-9 の等価回路上では負荷は線形とし，抵抗としてみなす。さらに，

Lsにはトランスの漏れインダクタンスを利用する。また，励磁インダクタンスについては

漏れインダクタンスに対して十分大きく設計し，無視できるものとする。 

ここで，共振周波数 fres は(5.5)式より得られ，トランスには正弦波上の共振電流が流れる。 

 

s

res

LCC
f

)(2

1

21



p

 ......................................................................................................... (5.5) 

 

また，共振周波数に合わせてスイッチング周波数を設定した場合，インダクタとキャパ

シタの合成インピーダンスはゼロとなるため，共振電流最大値 Ires はトランス一次電圧最

大値 Vi_halfと等価交流抵抗 Rsを用いて(5.6)式で表される。 
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ここで，等価交流抵抗Rsは負荷抵抗 Rloadを用いると(5.7)式となる。 
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なお，N1はトランス一次側の巻き数，N2はトランス二次側の巻き数である。(5.6)式および

(5.7)式より，共振電流は等価交流抵抗とトランス一次電圧で一意に決定される。 

 

 

 

 

vi_half

C1

C2

Ls

ires

Rload

vin

Smoothing capacitor

 

図 5-8 絶縁共振形DC/DC コンバータ単体の回路図 
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図 5-9 共振系等価回路 
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表 5-1 にシミュレーション条件，図 5-10 に共振インダクタ電圧，および共振電流波形を

示す。なお，図 5-10 (a)，(b)では，負荷条件，共振周波数は同一とし，共振パラメータのみ

を変更している。まず，インダクタ電流は設計値に対してほぼ一致している。なお，イン

ダクタ電圧最大値で発生しているパルス状の波形は共振電流がゼロとなるためである。 

ここで，インダクタ電圧を比較すると， 図 5-10 (b)では大きく増加していることがわかる。

これは Q 値の増加が原因である。共振の Q 値は等価交流抵抗と共振パラメータを用いて

(5.8)式となる。 

 

21

1

CC

L

R
Q s

s


  .................................................................................................................... (5.8) 

 

(5.8)式より，Q値は負荷の大小だけではなく，共振素子のパラメータによっても変化する。

このとき，共振インダクタを小さく，共振キャパシタを大きく設計したほうがQ値は低下

する。また，共振インダクタ電圧最大値はQ値と共振電流を用いて(5.9)式となる。 

 

ressLpeak
IQRV   .......................................................................................................................... (5.9) 

 

ここで，共振によって発生するエネルギーは，LC 間でしか享受せず，出力電力には影響し

ない。これは(5.6)式の共振電流の決定に共振パラメータが関与しないことからもわかる。 

共振周波数に基づいて共振パラメータを設計する場合，素子パラメータの選択には自由度

がある。効率を主眼に設計する場合はQ値を下げるように設計したほうがよい。これはQ

値を高く設計した場合は大きなインダクタ電圧により鉄損が増加するためである。また，

大きな漏れインダクタンスはトランス損失を増加させる。一方で，共振の持続振動，安定

した共振を優先する場合は，Q 値を高く設計する。共振振動の減衰の度合いを表す減衰係

数は(5.10)式となる。 
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Q2

1
  ................................................................................................................................... (5.10) 

 

(5.10)式より，減衰係数とQ値は反比例するため，Q値が低い場合は共振が減衰しやすい。

図 5-8 に示した回路モデルでは，トランス一次電圧最大値が一定値のため，常に一定の共

振が励起される。しかし，提案回路では，トランス二次電圧の変動に伴い，トランス一次

電圧最大値もスイッチング周期で変動する。そのため，共振電流が減衰しやすく，安定し

た共振電流が得られない。共振電流を全スイッチング周期で一定に持続させるためには，

トランス二次電圧の変動に対してQ値を高く設計し，共振電流を減衰させないようにする

必要がある。以下に詳細を示す。 

 

 

表 5-1 シミュレーション条件 

Input voltage

Input current

Switching freq.

Vin

Iin

fsw

60 V

5 A

200 kHz

Resonance freq. fres 200 kHz

Load resister Rload 75W

Turn ratio N1:N2 1:5

Output power Pout 300 W
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Resonance inductor voltage[V]

Resonance current [A]

4.2Vpeak

15.8Apeak

5sec/div

123Vpeak

15.8Apeak

Design value : 15.8Apeak Design value : 15.8Apeak

Design value : 4.2Vpeak Design value : 123Vpeak

 

図 5-10 共振インダクタ電流とインダクタ電圧の比較 
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5.5.2 提案回路における共振コンバータの回路設計法 

図 5-11 に提案回路の簡易モデルを示す。提案回路はトランス二次側端を直接アクティブ

バッファ，CSI に接続し，トランス二次側にはインピーダンス一定となる直流ステージを

設けない。そのため，DC/DC コンバータの出力電圧は一定ではなく，スイッチング周期で

変動するため，DC/DCコンバータ二次側のパラメータを用いた設計が困難である。そこで，

トランス一次側のパラメータを用いた共振電流設計法を検討する。 

提案回路では一次側にハーフブリッジコンバータを適用しているため，トランス一次側電

圧の基本波成分の最大値は入力電圧の半値と一致する。また，(5.7)式中における負荷抵抗

Rload を入力インピーダンスに置き換えると，提案回路の共振電流および等価交流抵抗は以

下の式となる。 
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ここで，(5.12)式中の巻き数比は入力直流電圧とトランス一次側電圧間の電圧ゲインとし，

0.5 に設定する。(5.11)式と(5.12)式を整理すると，最終的に共振電流最大値は(5.13)式とな

る。 

 

inres
II p  ................................................................................................................................. (5.13) 
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表 5-2 にシミュレーション条件，図 5-11 にシミュレーション結果を示す。図 5-11 より，

共振電流最大値は設計値 15.7A に対して 15.8A となり，誤差率 1%以内で一致した。誤差

の原因については後述する。 

 図 5-12 に入力電流を変化させた際の出力電力と共振電流最大値の関係を示す。図 5-12

より，全ての条件において，共振電流が誤差率 1%以内で設計値と一致した。 

ここで，提案回路は直列共振形ハーフブリッジコンバータの出力側にスイッチングフィ

ルタを設けないため，アクティブバッファ，CSI 側の周波数成分が共振動作に影響を与え

る。上述の通り，提案回路は共振電流を積極的に利用して動作するため，共振電流最大値

は全スイッチング周期でほぼ一定となることが望ましい。 

図 5-13 に Q 値を変更した場合の直列共振回路の周波数特性を示す。提案回路において，

共振電流最大値を設計値と一致させるためには，直列共振回路のQ値を高く設計する必要

がある。Q値は(5.8)式より，負荷だけではなく，LC の特性インピーダンスによっても変化

する。同一負荷の条件で考えた場合，共振電流最大値は共振周波数点で同一となり，Q 値

の高低に関係なく同等の共振電流が流れる。しかし，トランス一次電圧が変動する場合，

Q値が低い場合と共振が持続しない。その結果，設計値との誤差が大きくなる。 

 図 5-14 にQ値を変更した場合のおける共振電流波形を示す。図 5-14 (a)より，Q値を低

く設計した場合は，共振電流最大値が大きくばらつくことがわかる。このときの共振電流

最大値は 23.9Aとなり，設計値に対して誤差率 52%となった。一方，図 5-14(b)より，Q値

を高く設計した場合は方が共振電流設計値との誤差が小さく，また共振電流最大値のばら

つきも小さいことがわかる。 
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表 5-2 シミュレーション条件 

Input voltage

Input current

Switching freq.

Vin

Iin

fsw

60 V

5 A

200 kHz

Resonance freq. fres 200 kHz

Turn ratio N1:N2 1:2

Output power Pout 300 W

 

 

Resonance current ires

15.8Apeak

Design value : 15.7Apeak

Error : 0.8%

[A]
 

図 5-11 共振電流の設計値との比較 
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図 5-12 入力電流を変更した際の設計値との比較結果 
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図 5-13 Q値を変更した場合の共振電流特性 
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200kHz

Design value : 15.7Apeak

Simulation value : 23.9Apeak

Error : 52%

[A]

Resonance current ires

 

(a) Lres : 20H，C : 30nF，Q : 11. 

Resonance current ires

[A]

200kHz

Design value : 15.7Apeak

Simulation value : 15.8Apeak

Error : 0.1%

 

(b) Lres : 200H，C : 3nF，Q : 109. 

図 5-14 Q値を変更した共振電流の設計値との比較 
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5.5.3 実機実験による設計法の確認 

本稿では Q 値の高低が DC/DC コンバータの効率に与える影響を評価する。表 5-3 に実

験条件，図5-15に高Q設計時の直列共振形ハーフブリッジコンバータのZCS波形を示す。

図 5-15 より，S2 のドレイン-ソース間電圧はゼロ電流付近で立ち上がり，立下りしている

ことから，ZCS 動作していることがわかる。なお，低Q設計時においても同様の波形を取

得している。 

図 5-16 に高Q設計，低Q設計時の効率特性を示す。なお，実験条件はQ値の影響のみ

を評価するため，トランスの巻き線構造，共振キャパシタのパラメータ以外はすべて同一

とする。低Q時はトランスの結合を高く設計し，高Q時は漏れインダクタンスを大きく設

計している。図 5-16 より，低 Q 設計時の最高効率は 96.5%となった。一方で高 Q 設計時

の最高効率は 93.6%となり，2.9%低下した。これはトランス損失の増加が考えられる。以

上の結果より，共振のQ値は変換器効率に大きく影響を与えることを確認した。提案回路

に直列共振コンバータを適用する場合は，高 Q で共振素子を設計する必要があるが，

DC/DC 部の効率が低下する。 

 図 5-17 に共振電流最大値と設計値の比較を示す。図 5-17 より，最大誤差率は入力電流

3.5A 時において 4.5%となり，ほぼ一致した。誤差の要因は設計値に対するパラメータ誤

差であると考える。 

 以上の結果より，提案回路に直列共振形ハーフブリッジコンバータを適用する際の共振

素子の設計指針を示し，また変換器効率に対するQ値の影響を考察した。 
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表 5-3 実験条件 

Input voltage

Input current

Switching freq.

Vin

Iin

fsw

90 V

3.5 A

150 kHz

Resonance freq. fres 150 kHz

Turn ratio N1:N2 1:2

Output power Pout 300 W

Resonance
Parameters

High Q

Low Q

Ls:13H C : 0.1F 

Ls:800nH C : 1.2F 

 

 

S1_drain-source voltage [50V/div]

S1_drain current [10A/div]

2sec/div

 

図 5-15 共振形DC/DC コンバータのスイッチング波形 
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図 5-16 Q値の条件を変更した際のDC/DC 効率の比較 
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図 5-17 共振電流の設計値と実験値の比較 
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5.6 シミュレーション結果 

提案する制御方式による基本動作を確認するため，シミュレーションによる検討を行う。

表 5-4 にシミュレーション条件，図 5-18 にシミュレーション結果を示す。図 5-18(a)より，

単相電力脈動補償を適用することで，リプル率 11%の入力直流電圧が得られていることが

わかる。電圧リプルが残存する原因として，アクティブバッファのスイッチングのタイミ

ングをゼロ電流付近に同期したことで補償量に誤差が生じたためである。また，インバー

タ出力電流 THD は 3.2%となり，正弦波が出力されていることが確認できる。さらに、図

9.5 (b)より，アクティブバッファ，およびインバータのスイッチはゼロ電流付近でスイッ

チングしていることから，ZCS を達成できていることを確認した。 

図 5-19 に PWM ベースの変調法と，PDM を適用した場合のインバータ出力電流の高調

波解析結果を示す。図 5-19 (a)より，従来変調方式では出力周波数 50Hz に対して低次高調

波を含んでいることがわかる。また，二次側スイッチング周波数 48kHz と，パルス電流の

周波数 400kHz の整数倍高調波を多く含む。以上の結果より，従来変調方式ではインバー

タ出力電流 THDが悪化する。 

図 5-19 (b)より，提案変調方式を適用することで，低次高調波成分を低減できていること

がわかる。また，従来変調方式における二次側キャリア周波数成分およびその整数倍高調

波は含んでいない。さらに，デューティ指令値の更新周波数である 48kHz 成分およびその

整数倍の成分は含んでいない。以上の結果より，提案変調方式適用時における高調波成分

の低減を確認した。 
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表 5-4 シミュレーション条件 

Input voltage

Input current

Switching frequency

Trans turn ratio

Buffer capacitor

Grid voltage

Grid frequency

Output power

Vin

Iin

fsw_primary

N1 : N2

Cbuf

vac

fac

Pout

60 V

5 A

200 kHz

1 : 6 turn

50 F

200 Vrms

50 Hz

300 W

Quantizing clock 400 kHzCLK_Q

Duty command updating 
cycle CLK 48 kHz
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ブバッファ 

 

(a) 入出力波形 

 

(b) スイッチング波形 

図 5-18 シミュレーション結果 
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(b) PDM 

図 5-19 インバータ出力電流高調波解析結果 
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5.7 実験結果 

提案回路の動作を実機実験により評価する。表 5.5 に実験条件，図 5-20 に入出力波形お

よび入力電圧の高調波解析結果を示す。なお，出力フィルタのカットオフ周波数は 20kHz

に設定した。ここで，PDM は三角波キャリアを用いずに，共振周波数の 2 倍周波数の周期

ごとにサンプリングすることに特徴がある。PWM 駆動の場合，出力電流にはキャリア周

波数成分の高調波が含まれるため，出力フィルタのカットオフ周波数はキャリア周波数成

分以下に制限される。一方，PDM では，キャリア周波数に対してサンプリング周波数が十

分高く，出力高調波が高次側に移行する。その結果，出力フィルタを小型化できる。実験

では出力フィルタのパーセントインピーダンスは 0.05%に設計した。 

図 5-20 より，入力電圧はほぼ一定値の直流が得られていることがわかる。高調波解析よ

り，系統周波数の 2 倍周波数成分は直流成分に対して 2%以下に抑制できていることを確

認した。 

図 5-21 にスイッチング波形を示す。DC/DC コンバータではサージ電圧は発生せず，ソ

フトスイッチングできていることを確認した。なお，スイッチング周波数は共振周波数に

対して若干高く設定し，ターンオン ZVS，ターンオフ ZCS となる。一方，CSI側ではター

ンオフ ZCS を達成しているが，ターンオンの直後にドレイン電流が立ち上がっている。こ

れは対向アームの寄生容量の放電電流が原因である。対策として ZVS 方式の適用が挙げら

れる。図 5-22 にインバータ出力電流 THD，および力率特性を示す。図 5-22 より，幅広い

負荷範囲で THD5%以下，および高力率を達成した。 

以上より，提案回路ではデカップリングキャパシタ，インダクタの両方を大幅に小型化

でき，かつ共振動作を応用することで，ソフトスイッチング動作が達成可能であることを

示した。 
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表 5-5 実験条件 

Switching frequency

Grid voltage

Output power

fsw

Vac

Pout

200 kHz

100 Vrms/50 Hz

Symbol Quantity value

200 W

Buffer capacitorCbuf 40 F

Filter capacitorCfil 0.47 F

Filter inductorLfil 80 H (%Z = 0.05%)

Lr Resonance inductor

Cr Resonance capacitor

40 H

16 nF
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Input voltage Vin 50 [V/div]

4msec/div

Buffer capacitor
voltage Vcbuf 100 [V/div]

Grid voltage Vac 250 [V/div]

Inverter output current Iac 5 [A/div]
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図 5-20 入出力波形および高調波解析結果 

 

Drain-source voltage of  SSCI 100 [V/div]

1sec/div

Drain current of SCSI 5 [A/div]

Drain-source voltage of  SDC 50 [V/div]

Drain current of SDC 10 [A/div]

 

図 5-21 スイッチング波形 
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図 5-22 インバータ出力電流 THDおよび力率特性 
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5.8 結論 

本章では LLC 直列共振形コンバータにおける一次側コンバータ-トランス間を電流源と

みなし，トランス二次側に対して直列にパワーデカップリング用のキャパシタを接続する

スイッチングパターンを整流器側で実現することで，共振電流を用いて直接これを充電す

る手法を提案した。提案回路はスイッチング成分除去用の出力フィルタ以外にインダクタ

を必要としないため，最低限のインダクタのみで構成できる特徴がある。また電解コンデ

ンサを用いないため，長寿命化が期待できる。さらに，DC/DC コンバータ部は直列共振回

路によるゼロ電流スイッチング(ZCS)，アクティブバッファ回路，CSI はパルス密度変調

(_PDM)を適用することで，ZCS を達成することができる。したがって，全ての半導体

スイッチング素子において ZCS が可能であり，低ノイズ化，低スイッチング損失化が可能

である。また，本回路に適用する共振回路の設計について検討を行い，シミュレーション，

および実機実験からその妥当性を評価した。検討の結果，以下の結論を得た。 

 

1) 共振電流最大値は設計値に対して誤差率 1%以内で一致した。また，共振電流を設計

値通りとするためには，共振回路のQ値を高く設計する必要があることを述べた。さらに，

実機実験より，設計式の妥当性とQ値の影響を考察した。  

 

2) 図5-19にPWMベースの変調法では出力周波数50Hzに対して低次高調波を含んでい

ることを確認した。また，二次側スイッチング周波数 48kHzと，パルス電流の周波数400kHz

の整数倍高調波を多く含む。一方，提案変調方式を適用することで，低次高調波成分を低

減できることを確認した。また，従来変調方式における二次側キャリア周波数成分および

その整数倍高調波は含まない。さらに，デューティ指令値の更新周波数である 48kHz成分

およびその整数倍の成分は含んでいない。以上の結果より，提案変調方式適用時における

高調波成分の低減を確認した。 

 

3) 実験結果より，40Fのコンデンサで入力直流電圧の 2 次高調波成分を 2%以下に低減

できていることを確認した。また，パーセントインピーダンス 0.05%のフィルタインダク

タを用いて高調波成分を除去し，良好に系統連系できることを確認した。 
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第6章  

フライバックコンバータを応用した電

圧形アクティブバッファ 

6.1 緒言 

第 5 章では絶縁共振形 DC/DC コンバータを用いた電圧形アクティブバッファを提案し

た。一方，ACモジュール方式のような分散型電力変換システムでは，フライバックコンバ

ータを用いた回路方式が多く検討されている。フライバックコンバータは少ない部品点数

で絶縁と昇圧を行える特徴があり，低コスト化に有利である特徴がある。しかし，単相系

統へ連系する場合，電源周波数に対して 2 倍周波数で発生する単相電力脈動を補償するた

めに，直流部に大容量の電解コンデンサが必要となる。この問題を解決するために，電解

コンデンサの代わりに小容量コンデンサを用いて単相電力脈動を補償するアクティブパワ

ーデカップリング方式が検討されているが，コンデンサの充放電を制御するために，追加

の半導体素子や，受動素子が必要となる。その結果，部品点数が増加し，フライバックコ

ンバータの優位性を損なってしまう。 

 本章では，フライバックコンバータによる追加素子および複雑な制御の両方を用いない

電圧形アクティブバッファを提案する。提案法はフライバックコンバータを電流不連続モ

ード(DCM)で駆動し，定電力動作を行うことで，PV側に単相電力脈動の影響を与えない。

したがって，アクティブパワーデカップリングを用いることなく入力電力を一定にするこ

とが可能であり，かつ大容量電解コンデンサを必要としない。以降に詳細を示す。 
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6.2 基本回路構成 

図 6-1 に検討回路を示す。検討回路はフライバックコンバータと電圧型インバータ(VSI)

で構成される。フライバックコンバータでは絶縁と昇圧を行う。また，高周波駆動するこ

とで，トランスは小型化する。フライバックコンバータはサージ電圧抑制用のスナバ回路

が必要となるものの，原理的にパワーデカップリングを行うことが可能なため，追加のパ

ワーデカップリング回路は不要である。したがって，直流中間部のコンデンサは小容量で

構成できる。なお，図 6-1 は最も簡単な構成となるが，提案方式はフライバックコンバー

タの励磁電流が不連続モードの条件下で動作することでパワーデカップリングを達成でき

る。したがって，インターリーブ方式を適用することで，効率改善や，トランスの小型化

が見込めるなど，回路構成には検討の余地がある。 

一方，検討回路ではVSI側は通常の PWM 駆動となるため，従来のフライバックコンバ

ータ側で全波整流波形を生成し，インバータ部で極性反転動作を行う方式に対してスイッ

チング損失の増加が懸念される。これについては電流三角波モード(TCM)を適用し，ゼロ

電圧スイッチング(ZVS)を達成することで回避できる。本論文では，提案方式によるパワー

デカップリング効果について評価を行ったため，VSI側の制御については今後検討する。 

 

Cbuf

Small capacitor

Fly-back converter VSI

S1

N1:N2

D1

Leakage
inductance

Magnetizing
inductance

 

図 6-1 フライバックコンバータを用いた回路構成 
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フライバックコンバータを応用した電圧形アクティブバッファ 

6.3 提案回路のパワーデカップリング法 

初めに，これまでと同様に入出力電力の関係について示す。出力電圧と電流を正弦波，

負荷力率 1 とするとき，瞬時出力電力 poutを(6.1)式に示す。 

 

)2cos(
2

1

2

1
       

)(sin 2

tIVIV

tIVp

acpacpacpacp

acpacpout









　
 .................................................................................... (6.1) 

 

(6.1)式において，Vacp は単相電圧最大値，Iacp は単相電流最大値，𝜔は系統の角周波数であ

る。(6.1)式より，単相瞬時電力は系統角周波数の 2 倍の周波数で脈動する。入力直流電力

を一定にするには，第 2 項の脈動分をエネルギーバッファで補償すればよい。エネルギー

バッファに蓄えられる瞬時電力 pbufは(6.2)式となる。 

 

　)2cos(
2

1
tIVp

acpacpbuf
  ....................................................................................................... (6.2) 

 

図 6-2 に提案回路のパワーデカップリングの原理を示す。入力直流電流を一定にするた

めには，(6.2)式で表される電力を全てエネルギーバッファ側に享受させる必要がある。こ

こで，アクティブパワーデカップリングを適用せずに直流中間コンデンサを小容量化した

場合，直流成分と電源周波数の 2 倍周波数成分を分離できないため，入力直流電力が変動

する。そこで提案回路ではフライバックコンバータを DCM で駆動した際の定電力特性に

着目してデカップリングを行う。これにより，フライバックコンバータ側は常に一定の電

力を単相系統側へ送るため，単相系統の 2 倍周波数成分は全て直流中間コンデンサ側が享

受する。その結果，入力直流電力は電源周期でほぼ一定値となる。 
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(a) 入出力電力とバッファ電力の関係 

 

Input power pin Buffer power pbuf

DC

DC

DC
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(b) パワーフロー 

図 6-2 提案回路のパワーデカップリングの原理  
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フライバックコンバータを応用した電圧形アクティブバッファ 

6.4 動作モード 

図 6-3 に各動作モード時のフライバックコンバータの一次側電流を示す。フライバック

コンバータは CCM，DCM，臨界モード(BCM)の 3 つの動作モードがある。なお，臨界モ

ードはゼロ電流期間が発生しないDCM と等価である。まず，CCM 時の入力電流平均値は

(6.3)式となる。 

 

dc

in

dc

CCMave
I

V

V
I 

_  ...................................................................................................................... (6.3) 

 

ここで，Vdcは直流中間電圧，Idcは直流中間電流，Vinは PV側直流電圧である。(6.3)式に示

す通り，フライバックコンバータを CCM で動作させた場合，入力電流平均値が負荷に依

存するため，直流中間コンデンサを大容量化しない場合，電源周期で脈動する。 

一方，DCM 時の一次電流最大値，および一次電流平均値は(6.4)，(6.5)式となる。 

 

on

peak

DCMave
D

I
I

2
_

  .................................................................................................................. (6.4) 

 

swon

m

in

peak
TD

L

V
I   ...................................................................................................................... (6.5) 

 

ここで，Ipeakは一次電流最大値，Donはオンデューティ，Tswはスイッチング周期，Lmは励

磁インダクタンスである。(6.4)，(6.5)式より，DCM 駆動時はフライバックコンバータの入

力電流平均値は励磁電流の傾きとオンデューティで一意に決定される。そのため，オンデ

ューティを常に一定の条件下で駆動することで，負荷条件にかかわらず常に一定の電力を

出力する定電力動作をとる。提案回路ではこの特性を利用し，追加素子と大容量電解コン

デンサの両方を用いずにパワーデカップリングを達成する。 
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(b) DCM 

図 6-3 各動作モードにおけるスイッチング波形 
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フライバックコンバータを応用した電圧形アクティブバッファ 

6.5 制御ブロック図 

図 6-4 に制御ブロック図を示す。フライバックコンバータはオープンループ制御でもパ

ワーデカップリングは可能である。しかし，最大電力点追従制御(MPPT)を適用する場合，

PV 側の最大電力点に応じてデューティを調整する必要がある。そこで提案回路では励磁

電流に対して電流センサレス制御を適用する。 

まず，フライバックコンバータの入出力電圧比の関係より，デューティ d は(6.6)式となる。 

 

1

1

1

2 



N

N

V

V
d

dc

in  .......................................................................................................................... (6.6) 

 

ここで，N1，N2は一次/二次巻き数である。一方，励磁電流平均値は(6.7)式となる。 

 

dcm
I

N

N

d
I

1

2

1

1


  ...................................................................................................................... (6.7) 

 

最後に，(6.6)式を(6.7)式に代入すると，励磁電流推定値は(6.8)式となる。 
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  .............................................................................................................. (6.8) 
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 ..................................................................................................................................... (6.9) 
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フライバックコンバータを応用した電圧形アクティブバッファ 

したがって，PV 側入力電圧および電流，直流中間電圧を検出すれば励磁電流を推定でき

る。このとき，PV側に電流センサが必要となるが，実際には過電流保護用に電流センサが

必要なため，これを流用すればよい。また，一般的な DCM のフィードバック制御ではサ

ンプリングが問題となるが，本方式はスイッチング周期でのサンプリングは必要ない。さ

らに，制御応答は MPPT の応答に対して設定すればよいため，高速な応答も不要である。 

 VSI 側は一般的なインバータ出力電流制御，および直流中間電圧制御を適用する。ここ

で，提案回路では直流中間電圧が電源周期で脈動するため，インバータ出力電流に系統周

波数の 2 倍周波数成分が重畳し，ひずみ率(THD)が増加する。そこで直流中間電圧検出値

に対して帯域除去フィルタ(BEF)を適用し，周波数成分を除去する。その際，フィルタの遅

れを考慮し，電圧制御の応答速度はフィルタ遅れに対して十分遅く設計する。 
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(a) フライバックコンバータ側制御ブロック図 
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(b) インバータ側制御ブロック図 

図 6-4 制御ブロック図 
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フライバックコンバータを応用した電圧形アクティブバッファ 

6.6 シミュレーション結果 

提案方式の基本動作をシミュレーションより検討する。表 6-1 にシミュレーション条件，

図 6-5 にシミュレーション結果を示す。本シミュレーションでは，CCM動作時は提案する

センサレス電流制御を適用し，電流制御系の応答角周波数を 1000rad/s と 4000rad/s に設定

している。また，DCMについてはオープンループとしている。 

まず，図 6-5 (a)より，CCM 動作時は入力電流が大きく脈動しており，パワーデカップリ

ングできていないことがわかる。図 6-5 (b)と比較すると，応答角周波数を高く設計するこ

とで，ある程度入力電流脈動は低減できるが，完全には除去することができない。十分に

パワーデカップリングを行うためには高速な応答が必要になることがわかる。 

一方，図 6-5 (c)より，DCM で駆動した場合は，オープンループにも関わらず，入力電流

は電源周期でほぼ一定値となっており，パワーデカップリングできていることを確認した。 

図 6-6 に出力電力に対する入力電流の 2 次高調波成分，図 6-7 にACRの応答角周波数を

変更した場合の入力電流の 2 次高調波成分を示す。本シミュレーションでは，CCM，DCM

の両方においてACR を適用している。図 6-6 より，CCM 駆動時は，出力電力の増加に伴

い，入力電流高調波が増加していることがわかる。したがって，重負荷領域においても良

好なパワーデカップリングを行うためには，ACR の応答角周波数を十分高速に設計する必

要がある。一方，DCMにおいては入力電流中に 2次高調波をほぼ含まず，良好にパワーデ

カップリングできていることがわかる。 

図 6-7 より，CCM では，ACR の応答角周波数が低い場合，直流電流指令値に対する外

乱成分を PI制御器で補償しきれないため，多くの 2 次高調波成分を含む。一方，DCM 駆

動時は原理的にパワーデカップリングが達成できるため，大幅な 2次高調波の低減が可能

である。 
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表 6-1 シミュレーション条件 

Input voltage

Switching frequency

DC link capacitor

Magnetizing inductor

Grid voltage

Grid frequency

Output power

VPV

fsw

Cbuf

Lm

vac

fac

Pout

50 V

80 kHz

50 F

5 H200 H

200 Vrms

50 Hz

Symbol Quantity value

300 W
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Input voltage VPV

Input current IPV

Grid voltage vgrid

Inverter output current igrid

Capacitor voltage vdc

[V]

[A]

[V]

[V]

[A]

Fluctuation

10msec/div  

(a) CCM (1000rad/s) 

Input voltage VPV

Input current IPV

Grid voltage vgrid

Inverter output current igrid

Capacitor voltage vcbuf

[V]

[A]

[V]

[A]

Capacitor voltage vdc

[V]

10msec/div

Constant

 

(b) CCM (4000rad/s) 
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[V]

[A]
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(c) DCM (Open loop) 

図 6-5 シミュレーション結果 
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図 6-6 出力電力に対する入力電流 2次高調波比較 
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図 6-7 応答角周波数に対する入力電流 2次高調波比較 
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6.7 実験結果 

提案するパワーデカップリングを実機実験によって評価した。なお，今回は基礎検証の

ため，VSI後段にはR-L負荷を接続し，オープンループ駆動とした。また，直流中間部の

コンデンサ容量は 40Fとした。また，直流中間電圧の変動に対して直流中間電圧補償(Edc

補償)を適用し，VSIのデューティ補償を行っている。 

表 6-2 に実験条件，図 6-8 に実験結果を示す。図 6-8 (a)より，CCM 駆動時は PV側入力

電流が電源周波数の 2倍周波数で脈動していることがわかる。一方，図 6-8 (b)より，DCM

駆動時においては入力電流が電源周期でほぼ一定となっており，良好にパワーデカップリ

ングが行われていることを確認した。なお，フライバックコンバータ部の最高効率は現状

92%となっている。 

図 6-9 に入力電流の高調波解析結果を示す。解析結果より，CCM 時は直流成分に対して

二次高調波成分が 58%残存している。一方，DCM駆動時は二次高調波成分が 1.8%となり，

97%補償できていることを確認した。 

 

表 6-2 実験条件 

Switching frequency

DC link capacitor

Magnetizing inductor

R-L load

Output frequency

Output power

fsw

Cbuf

Lm

Load

fac

Pout

80 kHz

40 F

13 HDCM

200 HCCM

50 Hz

Symbol Quantity value

50 W
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Input voltage Vin [25V/div]

4msec/div

Input current Iin [5A/div]

Inverter output voltage Vout 250 [V/div]

Inverter output current Iout 2 [A/div]

Fluctuation

 

(a) CCM 

Input voltage Vin [25V/div]

4msec/div

Input current Iin [5A/div]

Inverter output voltage Vout 250 [V/div]

Inverter output current Iout 2 [A/div]

Constant

 

(b) DCM 

図 6-8 実験結果 
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図 6-9 入力電流高調波の比較 

  



 

173 

 

 

フライバックコンバータを応用した電圧形アクティブバッファ 

6.8 結論 

第 6章では，フライバックコンバータを用いた追加素子，複雑な制御の両方を用いない

単相電力脈動補償法を提案した。提案法はフライバックコンバータを電流不連続モード

(DCM)で駆動し，定電力動作を行うことで，PV側に単相電力脈動の影響を与えない。した

がって，アクティブパワーデカップリングを用いることなく入力電力を一定にすることが

可能であり，かつ大容量電解コンデンサを必要としない。シミュレーション，および実験

結果より，以下の結論を得た。 

 

1) シミュレーション結果より，CCM 動作時においては ACR の応答角周波数を十分高

く設計しないと入力電流に 2 次高調波が重畳するため，パワーデカップリングを達成する

ためには大容量コンデンサが必要となる。一方，DCM 動作時では電流制御を用いることな

く入力電流を電源周期でほぼ一定値に制御できていることから，パワーデカップリング動

作が良好に実現できていることを確認した。 

 

2) 実験結果より，CCM 動作時は PV 側入力電流が電源周波数の 2 倍周波数で脈動する

ことを確認した。一方，DCM 動作時においては入力電流が電源周期でほぼ一定となってお

り，良好にパワーデカップリングが行われていることを確認した。高調波解析結果より，

CCM 時は直流成分に対して二次高調波成分が 58%残存している結果を得た。一方，DCM

駆動時は二次高調波成分が 1.8%となり，97%補償できていることを確認した。 
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結論 

第7章  

結論 

7.1 本研究の成果 

 本研究は直流電源を単相交流に連系する電力変換器において，電力変換装置の大型化や

短寿命化を招く受動素子(キャパシタ，インダクタ)の小容量化を目的に，内包する電流源

と電流形電力変換動作を用いた電圧形アクティブバッファを提案した。そして 4種類の電

圧形アクティブバッファを提案した。各章ではこれらの詳細とその制御法を提案し，シミ

ュレーションと実機実験からその妥当性を明らかにした。本章では第 1章から第 6 章まで

の結果をまとめる。 

第 1章では低炭素化社会の実現に向けたエネルギー分野の世界的な動向と，パワーエレ

クトロニクスによる省エネルギー化の実例を示した。また，太陽光発電や燃料電池発電の

ような分散型電源を配電系統へ連系する手法を述べ，直流-単相交流電力変換器の長寿命化，

小型化の要求について言及した。そして，長寿命化，小型化に向けた技術であるアクティ

ブパワーデカップリングの課題を挙げ，本研究の目的について述べた。 

第 2 章では，直流-単相交流システムにおいて発生する電力脈動の原理について説明し

た。次に，単相電力脈動を小容量キャパシタで補償する技術であるアクティブパワーデカ

ップリングについての近年までの研究動向を文献調査結果から示した。本調査より，1 章

で言及した 3通りの回路方式についての実例を示し，その課題について言及した。また，

従来技術に対する本論文での提案方式の技術的な位置づけを示した。2 章での結論を以下

に示す。 
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① 直流-単相電力変換器では単相系統側の瞬時電力が系統周波数の 2 倍周波数で脈動

する。したがって，入力電力を電源周期で一定にするためにキャパシタやインダク

タを用いたパワーデカップリングを行う必要があるが，パッシブ方式ではこれらの

受動素子に非常に大きな容量が要求され，短寿命化，大型化の要因となる。 

② アクティブパワーデカップリング方式は受動素子を小容量化できる一方で，電力変

換効率やコストの観点では不利となる。これらの原因の一因には大幅な部品点数の

増加が挙げられる。 

③ ①，②で挙げた課題を解決するため，内包する電流源と電力変換動作を用いた電圧

形アクティブバッファを提案した。本方式は昇圧用のDC/DC コンバータにアクテ

ィブパワーデカップリング機能を付与することで追加素子を一切用いることなく

アクティブパワーデカップリングを達成できる。 

④ 昇圧チョッパ，フライングキャパシタDC/DCコンバータでは直流電源とインダク

タの直列接続部を制御電流源として利用し，これを用いて直接キャパシタを充電す

ることでアクティブパワーデカップリングを達成する。 

⑤ 絶縁共振形DC/DC コンバータでは一次側電力変換器，トランスを電流源として利

用し，トランス二次側に流れる共振電流を利用してキャパシタを充電することでア

クティブパワーデカップリングを達成する。また電力変換回数を従来の 3回から 1

回に低減することができる。 

⑥ フライバックコンバータでは励磁インダクタンスを電流源とし，DCM でフライバ

ックコンバータを動作させることで PV 側の平均電流を常に一定に制御する。これ

により PV側に系統周波数の 2 倍周波数成分の影響を与えず，入出力電力の差分電

力は直流中間コンデンサが補償する。本方式はフライバックコンバータの動作モー

ドを用いてパワーデカップリングを達成でき，追加素子を必要としない。 

  



 

176 

 

 

結論 

第 3章では昇圧チョッパにパワーデカップリング機能を付与した電圧形アクティブバッ

ファを提案した。本方式は昇圧チョッパが太陽電池出力電圧の昇圧動作と，単相電力脈動

を小容量キャパシタで補償し，入力直流側の電力をほぼ一定に制御できる。そのため別途

パワーデカップリング回路を接続する必要が無く，また大容量の電解コンデンサを必要と

しない。昇圧チョッパは入力電圧を昇圧する昇圧リアクトルを有することに着目し，昇圧

リアクトルを用いてコンデンサ電圧を制御することで，単相電力脈動を補償するエネルギ

ー量を確保し，小容量化する。本章で得た結論を以下に示す。 

1) 定格 200Wの試作機による実験結果より，入力電流脈動を 97%低減出来ていることを

確認した。また，出力電流 THD3.5%，負荷力率 99%が得られた。最高効率はDC/DC コン

バータで 96.2%，アクティブバッファ，インバータで 95.5%を達成した。また，MPPT の動

作検証を行い，入力電力を理論上の最大電力点付近に制御できていることを確認した。 

キャリア周波数を増加してバッファリアクトルのインダクタンス値の低減を検討した結果，

スイッチング周波数を増加することで，インダクタンス値を 77%低減可能であることを確

認した。 

2) 損失解析結果より，無負荷損失が支配的であることを明らかにした。これは使用して

いるスイッチング素子の寄生容量が大きいためである。また，バッファリアクトルの小型

化と高効率化はトレードオフの関係がある。 

3) パレートフロントカーブを用いてパワー密度に対する効率の評価を行った結果，従来

回路と比較して提案回路は 59%パワー密度を高く設計可能であることを確認した。 

 

第 4 章では，フライングキャパシタ DC/DC コンバータにパワーデカップリング機能を

付与した電圧形アクティブバッファを提案した。フライングキャパシタはマルチレベル

DC/DC コンバータの一種であり，昇圧チョッパに比べて昇圧リアクトルで発生する高調波

を低減できるメリットを有する。また，DC/DC コンバータを構成する各半導体スイッチに

印可される電圧を低減できるため，低耐圧，低オン抵抗素子の適用が可能であり，電力変

換器の高効率化が可能である。第 4 章では，フライングキャパシタ DC/DC コンバータに

アクティブパワーデカップリング機能を付与することで，マルチレベルコンバータの特徴

を生かしつつ追加素子無しでパワーデカップリング用のコンデンサを小容量化できること
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を示した。以下に本章の結論を示す。 

1) シミュレーション結果より，提案制御を適用することで，フライングキャパシタ電圧

が系統周波数の 2倍周波数で脈動することでアクティブパワーデカップリングを達成し，

入力電流，および直流中間電圧はほぼ一定値に制御できることを確認した。また，直流中

間電圧の一定値化に伴い，インバータ出力電流ひずみも大幅に改善できることを確認した。 

2) 実験結果より，直流中間電圧に含まれる 2 次高調波成分(100Hz 成分)は提案制御適用

後には 74.5%低減できていることを確認した。以上の結果より，提案制御によるアクティ

ブパワーデカップリング動作が良好に動作できていることを確認した。提案回路の最高効

率は出力電力 1.1kW時，インバータ側を含め，95.4%を達成した。 

3) パワー密度評価より，400V 耐圧の素子を用いた提案回路のパワー密度が最も高く，

スイッチング周波数 25kHz 時において 5.3kW/dm3となることを確認し，かつDCアクティ

ブフィルタを用いたアクティブパワーデカップリング手法に対して大幅に高パワー密度化

がかのであることを確認した。  

 

第 5 章では，絶縁共振形フルブリッジ(ハーフブリッジ)コンバータにパワーデカップリ

ング機能を付与した直流-単相交流電力変換器を提案した。ここで，フルブリッジコンバー

タおよびハーフブリッジコンバータの動作原理はほぼ同一のため，どちらの回路方式に対

しても提案手法は適用が可能である。本方式はトランスを電流源と見立て，DC/DC コンバ

ータの後段の高調波フィルタを用いずに直接系統へ電力を供給，またはキャパシタを充放

電する。共振形電力変換器のため，トランス二次側には共振周波数を有する高周波の共振

電流が流れる。本回路は共振電流を整流した後，単相電力脈動を補償するコンデンサの充

放電経路，単相系統に対して正弦波電流を流す電流経路の二つをスイッチングパターンか

ら直接的に制御することで単相電力脈動補償とインバータ出力電流の正弦波化を行う。 

また，提案回路は共振回路の特徴であるソフトスイッチングを適用し，スイッチング損

失の削減を図った。これにより，本回路はキャパシタ，インダクタの両方の受動素子の小

型化が可能であることを示す。 
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最後に，共振周波数は系統周波数に対して十分高周波であることに着目し，インバータ

出力側に現れるキャリア周波数成分を大幅に低減可能な変調法について検討する。PWM

に代わり，デルタ-シグマ変調を用いたパルス密度変調を適用することで，出力フィルタの

カットオフ周波数を PWM に対して高次に設計でき，フィルタインダクタを小型化可能で

あることを実験的に示した。本章の結論を以下に示す。 

 

1) 共振電流最大値は設計値に対して誤差率 1%以内で一致した。また，共振電流を設計

値通りとするためには，共振回路のQ値を高く設計する必要があることを述べた。さらに，

実機実験より，設計式の妥当性とQ値の影響を考察した。  

 

2) 図5-19にPWMベースの変調法では出力周波数50Hzに対して低次高調波を含んでい

ることを確認した。また，二次側スイッチング周波数 48kHzと，パルス電流の周波数 400kHz

の整数倍高調波を多く含む。一方，提案変調方式を適用することで，低次高調波成分を低

減できることを確認した。また，従来変調方式における二次側キャリア周波数成分および

その整数倍高調波は含まない。さらに，デューティ指令値の更新周波数である 48kHz成分

およびその整数倍の成分は含んでいない。以上の結果より，提案変調方式適用時における

高調波成分の低減を確認した。 

 

3) 実験結果より，40Fのコンデンサで入力直流電圧の 2 次高調波成分を 2%以下に低減

できていることを確認した。また，パーセントインピーダンス 0.05%のフィルタインダク

タを用いて高調波成分を除去し，良好に系統連系できることを確認した。 
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第 6章では，フライバックコンバータにパワーデカップリング機能を付与した直流-単相

交流電力変換器を提案した。フライバックコンバータはフルブリッジコンバータやハーフ

ブリッジコンバータと比較して大容量化が難しいものの，非常に少ない部品点数で構成可

能なため，小容量電源への適用に有利である。一方，長寿命化の観点からフライバックコ

ンバータにアクティブパワーデカップリングを付与した場合，従来回路の多くは追加部品

を用いているため，フライバックコンバータ本来の優位性を活かすことができない。 

本章ではフライバックコンバータの特徴を活かすため，追加素子，複雑な制御の両方を

用いないパワーデカップリング法を提案した。提案法はフライバックトランス(結合インダ

クタ)の特性，およびフライバックコンバータの電流不連続動作モードを利用することで追

加素子無しにアクティブパワーデカップリングを実現可能である。以下に第 6 章の結論を

示す。 

1) シミュレーション結果より，CCM 駆動時においては ACR の応答角周波数を十分高

く設計しないと入力電流に 2 次高調波が重畳する。一方，DCM 駆動時では電流制御を用

いることなく，入力電流を電源周期でほぼ一定値に制御できていることから，パワーデカ

ップリング動作が良好に実現できていることを確認した。 

 

2) 実験結果より，CCM 駆動時は PV 側入力電流が電源周波数の 2 倍周波数で脈動する

ことを確認した。一方，DCM 駆動時においては入力電流が電源周期でほぼ一定となってお

り，良好にパワーデカップリングが行われていることを確認した。高調波解析結果より，

CCM 時は直流成分に対して二次高調波成分が 58%残存している結果を得た。一方，DCM

駆動時は二次高調波成分が 1.8%となり，97%補償できていることを確認した。 
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7.2 提案した 4種類の電圧形アクティブバッファの比較 

図 7.1 にこれまでに提案した 4 方式の電圧形アクティブバッファの特性比較を示す。第

3 章から第 6 章において，基本となるDC/DCコンバータをベースに，追加素子を用いずに

パワーデカップリング用キャパシタを小容量化する手法について述べた。したがって各方

式における素子数は基本回路の素子数に準ずる。素子数でみた場合，絶縁共振形方式(第 5

章の提案方式)が最も多い。しかし，インダクタで比較した場合，本方式では出力フィルタ

に用いるインダクタ 1個のみで実現できる。他方式では系統連系インバータに電圧形イン

バータを用いているため，連系インダクタが最も大型化しやすい。しかし絶縁共振形方式

では電流形インバータを採用し，かつ 1つのインダクタで系統連系動作を実現できるため，

小型化に最も有利となる。 

 電力変換容量については，大容量の PCS では直流電圧が比較的高く，要求される昇圧比

が低いため，高効率な非絶縁方式の採用が適している。特にフライングキャパシタ方式(第

4 章の提案方式)は昇圧チョッパ方式(第 3 章の提案方式)と比較して昇圧インダクタの小容

量化，および各スイッチの低耐圧化による高効率化が可能となる。一方で，素子数では昇

圧チョッパ方式の方が有利なため，コストアップが許容できる条件であればフライングキ

ャパシタ方式の採用が望ましいと考える。 

 FRT については絶縁共振形方式以外では電圧形インバータを用いるため，原理的には可

能である。しかし直流中間キャパシタがパッシブ方式に対して小容量なため，直流中間電

圧制御を適用した場合の電圧制御系の外乱抑圧特性が低下する。そのため特に瞬低時，復

帰時の過渡応答については検討が必要である。 

 以上より，各方式では基本となる回路方式に準じた特徴を有するため，要求されるアプ

リケーションに応じて回路方式を選択することができる。太陽光発電を対象に例に挙げる

と，昇圧チョッパ方式は高効率かつ素子数も少ないため，実際の製品でも採用例が多い集

中型インバータや DC オプティマイザに有利となる。フライングキャパシタ方式は昇圧チ

ョッパ方式に対して部品点数が多く，コストの増加が考えられるため，高効率，大容量化

が容易な点を踏まえて集中型インバータへの適用が考えられる。フライバックコンバータ

は大容量化が難しい点，および非絶縁方式とほぼ同程度の素子数で絶縁，および高昇圧比

を確保できる点からマイクロインバータへの適用が最も適している。絶縁形共振形方式は
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フライバック方式に比べて部品点数が 2倍程度必要なため，マイクロインバータへの適用

を想定した場合，コスト面では不利となる。しかし，本方式はトランス利用率が高く，フ

ライバックトランスと比較して大容量化が容易であるといった特徴を有する。したがって

電力変換容量の比較的大きいマイクロインバータ(300W クラス)では本方式が有利となる

と考える。高周波リンク方式でも絶縁共振形コンバータが採用されている点を踏まえると

集中型インバータへの適用も考えられるが，集中型インバータにおける系統連系規定では

FRT 対応が望まれているため，本方式では適用が難しい。 

 

昇圧チョッパ
(3章)

フライングキャパシタ
（4章）

絶縁共振形
(5章)

フライバック
(6章)

回路方式 絶縁形 絶縁形非絶縁形 非絶縁形

素子数
(パッシブ方式)

11

(内受動素子：5)

14

(内受動素子：6)

21

(インダクタ数:2)

11

(内受動素子：4)

素子数
(提案方式)

11

(内受動素子：5)

14

(内受動素子：6)

20

(インダクタ数:1)

11

(内受動素子：4)

電力変換容量
中～大
(～kW)

中～大
(～kW)

小
(～W)

FRT対応

小～中
(～W)

可 可 不可 可

電力変換回数 2 2 1 2

昇圧比 低 中 高 高
 

図 7-1 各章で提案した電圧形アクティブバッファの特性比較 
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7.3 今後の課題 

 本研究の成果が直流-単相交流電力変換器の高性能化の一助となれば幸いである。一方で，

本研究で取り扱った回路方式のさらなる高性能化や実用化にはさらなる検討が必要である。 

本研究ではアクティブパワーデカップリング方式の追加素子の削減を主眼に検討を行

った。これによりパワー密度の向上や，パッシブ方式とほぼ同程度の電力変換効率を達成

できる可能性があることを示した。しかし従来のパッシブ方式に対してさらなる競争力を

得るためにはアクティブパワーデカップリング方式における過渡特性の改善や，電力変換

器の長寿命化(信頼性)評価法の確立が重要となる。アクティブパワーデカップリング方式

では大容量のエネルギーバッファを電力変換回路内に有さないため，特に瞬低時などの負

荷急変への対応が難しい。この問題に対して，文献(112)では昇圧チョッパ方式に対する外

乱オブザーバの適用を検討した(112)。本検討では外乱オブザーバによって瞬低時の外乱を補

償するように制御器を動作させることで，過渡応答時において直流中間電圧，およびイン

バータ出力電流に大きなオーバーシュートを発生させることなく FRT 動作を実現できる

ことを確認している。アクティブパワーデカップリング方式において，こうした技術のさ

らなる検討や制御器設計の確立が課題となる。信頼性設計法の確立については第 2 章でも

述べているが，長寿命化がモチベーションの本方式において，その信頼性評価は重要であ

る。 

最後に提案方式の用途拡大について述べる。本研究では DC/AC コンバータを対象に検

討を行ったが，提案回路は双方向コンバータとしても動作が可能である。したがって,   

AC/DC コンバータ用途への適用も可能である。また，電源周期の電力脈動のみならず，キ

ャパシタを積極的に充電できる本手法を用いることで，例えば太陽電池側の電圧変動に対

して直流電圧を安定化させるためのエネルギーストレージとしても利用ができる可能性が

ある。スマートグリッドなどでは直流電圧の安定化のために直流バスに並列に双方向

DC/DC コンバータとバッテリーが接続されるが，バッテリー側で電圧変動を全て補償する

場合，双方向 DC/DC コンバータには幅広い電圧制御範囲，および広い負荷範囲で高効率

化が要求される。一方で，提案回路が電圧変動を補償することで，双方向DC/DC コンバー

タは高効率な範囲内で常に駆動することができる。 
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