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序論 

  第1章

序論 

1.1 研究背景 

半導体電力変換技術は，サイリスタやバイポーラトランジスタ，MOSFET，IGBT など

の半導体デバイスを用いて，電源から供給される電圧・電流の形態を，負荷に応じてさま

ざまに制御する技術である(1)。古くはダイオードを用いた AC-DC 変換に始まり，サイリス

タの開発によって，電動機の可変速駆動が実現された。さらに半導体デバイスの高耐圧・

大容量化により，電力系統の無効電力補償や電力潮流制御，周波数変換などを行う電力変

換器が開発され，現在の電力系統には多くの半導体電力変換器が使用されている。 

図 1.1 に，2013 年の国内における 1 次エネルギー供給と消費を示す(2)。輸入された 1 次

エネルギー資源のうち，約 4 割が発電所に供給され，電力に変換される。また，最終エネ

ルギー消費量では，運輸部門の旅客と貨物が合わせて約 23%を占めており，これらは石油

精製によって得られた燃料が大半を占める。輸送用燃料の大部分を消費しているのが，自

動車や航空機などの運輸機械であり，文献(2)によれば，1973 年から 2011 年までの間に，

運輸部門では 1.9 倍，旅客部門では 2.3 倍に増加している。これらの機械は近年の省エネル

ギー化の潮流により，電動化が急速に進行している。自動車の分野では電気自動車を筆頭

に，ハイブリッド自動車，燃料電池自動車など，次世代技術と目されるほぼすべての技術

に共通する点が電動化である。また，航空機の分野では，燃費向上のために機体の軽量化

が最優先課題となる。航空機では，飛行制御システムのアクチュエータとして，長年にわ

たり油圧システムが使用されてきた。しかし，油圧システムはオイルポンプ・配管・バル
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ブ・アクチュエータと多数の機械部品が必要であり，また信頼性確保のために二重化され

ることから体積と質量が大きい。そこで機内の電源系統から供給される電力でアクチュエ

ータを駆動することで，従来と同等の冗長性を維持しながら，飛行制御システムを小型軽

量化する技術が進展しており，More Electric Aircraft (MEA)の通称で様々なシステム構成が

検討されている(3)~(8)。 

0

5000
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15000

20000

25000

1次エネルギー エネルギー転換 最終エネルギー消費
 

図 1.1 日本国内の 1 次エネルギー利用状況 

図 1.2 に，本研究で想定している高周波配電システムの構成例を示す。航空機の電源系

統を想定しており，発電機や変圧器の小型化を目的として 400 Hz の高周波電源を使用する。

同期発電機の出力周波数は，エンジン回転数に合わせて変動するため，発電機の回転数を

無段変速機により一定に維持して系統周波数を 400 Hz 一定とする方式(3)と，系統周波数の

変動を許容する方式の 2 種類が存在する。系統周波数の変動を許容する方式では，変速機

などの大型の機械部品が不要であり，小型軽量化の点から採用されている。 

図 1.3 に高周波配電系統に接続される負荷の例として，エアバス社の大型旅客機 A380

に搭載されている，エレベータ駆動システムを示す(8)。航空機電源の負荷は，機体制御シ

ステムや客室の照明・空調などに限られており，商用系統と比較して電力容量が小さく，

電圧変動を発生しやすい。また，大量の旅客輸送を行うことから，安全性についても非常

に高い水準が要求される。これらの制約と要求から，電源高調波に関する規制値が DO-160

により厳しく設定されており(10)，商用系統の JIS61000-3-2
(9)よりも高調波電流を低減する必
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要がある。従来，規格を満たすためには，12 パルスや 18 パルスといった多パルスダイオ

ード整流器が用いられていた。また近年の技術動向として，半導体スイッチと連系リアク

トルを用いた，力率改善型(PFC: Power Factor Collection)整流器の適用による小型化が検討

されている(3)。また，PFC 整流器の回路構成をマルチレベル化することで，さらに連系リ

アクトルを小型化し，同時にスイッチング周波数を高めることで高周波電源に対応させる

検討も行われている(4)。 

 

図 1.2 想定する高周波配電システム 

 

図 1.3 高周波配電系統に接続される機器の例 
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1.2 研究目的 

本研究は，マルチレベル回路による高周波配電用電源回路の小型化を目的とする。本研

究の対象は，飛行制御システムの電源として用いられる AC-DC 変換器，および機内の照

明器具を駆動する電源の 2 種類とする。これらの用途には，以下のような性能要求がある。 

 

(1) 電流波形改善効果が大きい 

高周波電源は，航空機や船舶の内部で独立しているため，商用系統と比較すると

電力容量が小さく電源のインピーダンスが高いため，高調波電流による影響を受けや

すい。そのため，波形改善効果の大きい PFC 整流器が必要となる。 

 

(2) 変換器体積が小型 

運輸機械に搭載される機器は，輸送エネルギー削減の観点から小型軽量化が要求

される。特に，リアクトルとキャパシタは電力変換器の体積の多くを占めるため，こ

れら受動部品を小型化できる回路方式が必要となる。 

 

(3) ノイズが小さい 

旅客輸送では人命を預かるため，他の輸送機械と比較して高い信頼性が必要とな

る。電気機器の信頼性を低下させる要因の一つとして，スイッチング電力変換回路か

ら生じる伝導ノイズおよび放射ノイズが指摘されており，各種の規制が設けられてい

る(10)。例えば伝導ノイズ規制に対応するためには，電力変換器と電力系統の間に EMC

フィルタを追加する必要があり，体積が増加する可能性がある。 

 

本論文では，これらの要求を満たす電力変換器として，電圧形と電流形のマルチレベル

回路を用途に応じて適用する。 

1 つ目の AC-DC 変換器については，スイッチング電力変換技術に基づいた PWM 整流器

を適用し，マルチレベル化による受動部品小型化を目指す。マルチレベル化により，連系
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リアクトルおよび EMC フィルタの小型化を実現する。また，提案するマルチレベル PWM

整流器は，電力の方向を AC-DC 変換に限定することでスイッチ数を低減している。高耐

圧のダイオードと低耐圧の MOSFET を組み合わせることで，高速スイッチングと導通損

失の低減を両立している。 

2 つ目の照明器具駆動用電源では，近年急速に普及している高効率な LED 照明の駆動回

路として，線形動作する電流バイパス回路を多段接続する方式を提案する。負荷となる

LED 素子の電圧－電流特性を疑似的に抵抗負荷の特性に近づけることで，高力率動作を実

現する。提案回路は能動素子の線形増幅動作を利用するため，スイッチング電力変換回路

と異なりエネルギー蓄積要素が不要である。また，線形増幅回路はスイッチング電力変換

回路よりも能動素子の動作速度が遅く，電位変動に伴う伝導ノイズをほとんど発生しない

ことから，EMC フィルタが不要となる。以上の特性から，受動部品を全く使用しない駆動

回路を実現できる。 

1.3 論文概要 

図 1.4 に本論文の概要を示す。本論文は 6 章で構成されており，各省の内容は以下のと

おりである。 

第 1 章では，輸送機械の省エネルギー化のための電動化の必要性について述べた。そし

て，航空機や船舶などの高周波電源系統に接続される変換器に要求される事項について述

べた。 

第 2 章では，高周波電源に接続される電力変換器として，汎用的な直流電源として使用

する AC-DC 変換器，および LED 照明器具の駆動用電源の回路方式を検討する。検討に当

たっては，用途指向の観点から能動部品と負荷の特性を生かすことを重視する。AC-DC 変

換器では，マルチレベル型のスイッチング電力変換器により，受動部品を小型化する。ま

た，LED 駆動用電源は電源電圧を直接使用し，電圧波形に比例した電流を流すことで高力

率動作を実現する回路方式を用いる。それぞれ，既存方式の問題点と提案方式の狙いを示

す。 

第 3 章では，スイッチ数を削減した三相 5 レベル整流器を提案する。また提案回路につ

いて受動素子の設計法を示し，実験による動作確認を行う。また，レベル数の異なる変換
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器との受動部品体積の比較を行う。さらに，EMC フィルタの体積についても 3 レベル変換

器との違いについて考察する。結果として，提案する 5 レベル PWM 整流器は，従来の 3

レベルや 2 レベルの PWM 整流器と比較し，より小さい受動部品を使用できることから，

パワー密度の向上と小型化に有利であることを示す。 

第 4 章では，航空機電源などの高周波電源を対象とした PFC 整流器として，3 章で提案

したスイッチ数を削減した 5 レベル PWM 整流器を適用し，高周波電源下における波形改

善手法の提案を行う。また，対象とする電源システムで想定される負荷変動，電源変動を

考慮した動作確認を行う。 

第 5 章では，大型の受動部品と高周波スイッチング動作を使用せずに，高力率かつ高効

率な動作を実現する交流 LED 駆動回路を示す。提案回路は非線形負荷である LED を抵抗

負荷に近づけることで，高力率動作を実現する。また，電流バイパス回路を多段直列接続

することで，線形動作領域の損失を低く抑えられる。シミュレーションおよび実験から，

従来回路と同等の効率を得られること，高周波電源下において動作可能であることを確認

し，降圧チョッパ回路を使用する市販品と比較して部品体積を低減できることを示す。 

第 6 章では，本論文の有用性と各提案回路を総括し，今後の課題を述べる。 
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図 1.4 論文構成 
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  第2章

電源高調波を低減する 

マルチレベル回路と 

高周波電源への適用 

2.1 緒論 

近年，電子機器の入力電流に対する様々な高調波規制が行われている。整流器の入力電

流に高調波電流が含まれる場合，電源系統を介して他の電子機器へ流入し故障や動作不良

の原因となる。これは信頼性が重要視される航空機電源用途では，重要な課題である。 

このような様々な問題を引き起こす高調波電流の主な発生源として，インバータの整流

回路がある。最も簡単な整流回路としてダイオード整流回路が広く普及しているが，その

入力電流は多くの高調波を含む。高調波には商用系統では IEC61000-3-2，400 Hz 系の高周

波電源系統では DO-160 などの規格があり，電力機器を使用するためには機器の仕様をこ

れらの規格に適合させる必要がある。そのため，高調波電流抑制の観点から，機器の入力

電流波形改善は重要な課題となっている。 

入力電流波形改善を目的とした整流回路として，PFC (Power Factor Correction)整流器があ

り，盛んに研究されている(1)-(3)。現在，波形改善型整流器としてよく用いられる PWM 整

流器も PFC 整流器の 1 つである。PWM 整流器はスイッチング素子により構成されるため

電流波形の制御性が高く，入力電流波形改善に有効である。 
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本章では，これまで研究されてきたマルチレベル回路について，電圧形および電流形の

各方式について紹介した上で，具体的な用途に対して回路方式を検討する。一つ目は発電

機と機内の電力系統を連系するための AC-DC 変換器について，電圧形マルチレベル回路

を適用する。二つ目は機内照明用 LED の駆動回路について，電流形マルチレベル回路を適

用する。いずれについても，高周波電源への対応，および変換器体積小型化の観点から，

提案方式の利点を明確にする。 

2.2 高周波電源に適した電力変換器 

高周波電源は，商用周波数の系統と比較してトランスを小型化することができるため，

電源機器の小型化が重要となる航空機や船舶などの輸送機械において採用例が多い。特に

航空機では，従来の油圧式アクチュエータを用いた飛行制御システムに代わり，小型軽量

化が可能な電気式アクチュエータの採用が進み，電源設備の容量が増大している。 

航空機電源のような高周波電源システムでは，系統の周波数が 400~800 Hz と高い。その

ため，電流の制御性能を確保するため，一般的な商用電源に用いる電力変換器に比べてス

イッチング周波数を高く設定することが望ましい。 

図 2.1 に，フルブリッジ単相インバータにおいて，基本波周波数を大幅に上昇させた場

合の PWM 出力電圧高調波を示す。条件はキャリア周波数 5 kHz，基本波周波数が 50 Hz

と 1 kHz とする。高調波解析結果より，50 Hz では 40 次までの高調波がほとんど観測され

ず，良好な正弦波出力が得られている。一方 1 kHz では，0.3 p.u.を超える 9 次と 11 次高調

波が観測されており，ひずみを低減するにはスイッチング周波数を上昇させる必要がある。 

しかし一般的な 2 レベルインバータではスイッチング素子の制約から，スイッチング周

波数を単純に上昇させるのは困難である。そこでスイッチング周波数の向上を実現する技

術として，マルチレベル構成が考えられる。n レベル構成でスイッチ印加電圧を 1/(n-1)に

低減できるため，低耐圧で高速な MOSFET が使用できることからスイッチング周波数が

向上し，リアクトルの小型化や電流高調波の低減が実現できる。 
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(b) 基本波周波数 1 kHz 

図 2.1 フルブリッジインバータの PWM 出力電圧と高調波解析例 

（キャリア周波数 5 kHz, 基本波振幅 0.8 p.u.） 

  



 

12 

 

電源高調波を低減する 

マルチレベル回路と 

高周波電源への適用 

 

2.3 電圧形マルチレベル回路 

スイッチング素子の印加電圧を低減できる電圧形マルチレベル回路は，多数の方式が提

案されている(4)~(10)。nレベルの変換器は，スイッチング素子に印加される電圧を 1/(n-1)に

低減することができる。そのため，マルチレベル構成の変換器には低耐圧のスイッチング

素子が適用可能である。低耐圧素子として一般的な MOSFET は，高耐圧の IGBT と比較し

て，特に軽負荷の領域において低導通損失であるため，変換器の高効率化が期待できる。

また，PWM 整流器用途を想定した場合，PWM パルスの電圧時間積が低減するため，2 レ

ベルのままスイッチング周波数を高めた場合と同様に，連系リアクトルの小型化が可能で

ある。 

これまで実用化されている代表的なマルチレベル PWM 整流器の回路構成として，文献

(6)(7)のダイオードクランプ方式，文献(8)(9)のフライングキャパシタ方式，文献(10)のアク

ティブ中性点クランプ方式(以下 ANPC: Active Neutral Point Clamped)等がある。 

図 2.2 にダイオードクランプ方式の 3 レベルおよび 5 レベル構成時の回路図を示す。ダ

イオードクランプ方式では，ダイオードを用いて各スイッチの電圧を直流部のコンデンサ

電圧でクランプする。各コンデンサ電圧のバランスは，3 レベルまでは変調により実現で

きるが，4 レベル以上になると各コンデンサに電圧バランス用の補助回路が必要になる。

そのため，レベル数が増加するにつれて補助回路の増加が問題となる。 

図 2.3 にフライングキャパシタ方式の 3 レベルおよび 5 レベル構成時の回路図を示す。

フライングキャパシタ方式は，電圧が 1/nVdc刻みで異なるフライングキャパシタの接続を

切り替えることにより，複数の電圧レベルを出力できる。スイッチ電圧は各フライングキ

ャパシタにより 1/nVdcにクランプされる。各フライングキャパシタ電圧はスイッチングパ

ターンにより充放電を任意に選択できるため，自律的にバランスさせることができる。フ

ライングキャパシタの容量は，スイッチング周波数を上昇させることで低減できる。しか

し，静電容量よりもリプル電流耐量が小型化の障害となる場合がある。 
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(a) 3 レベル構成       (b) 5 レベル構成 

図 2.2 ダイオードクランプ方式 

 

(a) 3 レベル構成       (b) 5 レベル構成 

図 2.3 フライングキャパシタ方式  
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図 2.4 に示すカスケード接続方式は，H ブリッジを多段接続する。よって，同一のモジ

ュールを接続することで多レベル化できるため，異なる電圧レンジにおいてモジュール設

計を共通化できる利点がある。しかしながら，直流部を各相共通にできないため，独立し

た直流電源が多数必要になる。そこで，多巻線変圧器を用いて直流電源を構成する方式が

使用されるが，この場合は変圧器の体積と質量が大きくなる問題がある。 

 

(a) 5 レベル構成        (b) 9 レベル構成 

図 2.4 カスケード接続方式 
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図 2.5 に ANPC 方式マルチレベルインバータ回路を示す。ANPC 方式は，1/2Vdcの耐圧

を有する nレベルインバータを，直流中点を中心に上下にクランプ位置を切り替える方式

である。ANPC 方式は，FC 方式と比較してキャパシタ通過数が少なく，キャパシタ体積と

損失を抑制できる。出力電圧のレベル数は 2n-1 となるため，内側の S1, S2で構成される 2

レベルインバータを 3 レベル FC 形とすると，5 レベルの出力が可能となる。 

0

Vdc
2

Vdc
2

SC1

S1

S2

SC4

SC2

SC3

 

(a) 3 レベル構成               (b) 5 レベル構成 

図 2.5 アクティブ中性点クランプ方式 

しかし，いずれの回路構成においてもスイッチング素子数が増加する問題がある。1 相

あたりのスイッチング素子数は，ダイオードクランプおよびフライングキャパシタ方式で

は，2 レベル PWM 整流器と比較して 2(n-1)個に増加する。また ANPC 方式においても，

n+3 個のスイッチが必要で，実装コストが上昇し，制御器も複雑になる。例えば，5 レベ

ル構成では，1 レグあたりのスイッチング素子数が 8 個，三相に適用すると 24 個ものスイ

ッチング素子が必要である。変換器の小型化，高効率化を実現できるマルチレベル変換器

の普及を促進するためには，素子数低減によるコスト削減が効果的である。 
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図 2.6 に Vienna 整流器を示す(11)。Vienna 整流器は 1 相当たり 2 個のスイッチング素子で

3 レベルの出力電圧が得られるため，例えばダイオードクランプ形 3 レベルインバータで

構成する PWM 整流器と比較すると，三相構成全体のスイッチ数を 12 個から 6 個に削減で

きる。よって，2 レベル相当のスイッチ数で 3 レベル動作が可能となり，連系リアクトル

の小型化が可能である。また，S1, S2の寄生ダイオードは使用されないため，逆方向リカバ

リ特性に課題のある MOSFET についても，高速スイッチングの特性を生かすことができ

る。 

一方で，Vienna 整流器はダイオードクランプ形インバータのスイッチング素子をダイオ

ードで置き換えた構成となり，回生運転の動作に限定される。そのためパワーフローは

AC-DC の整流動作に限定される。また，+1/2Vdc, -1/2Vdc出力時には D1と D2もしくは D3

と D4の 2 個のダイオードが導通するため，6 素子のダイオード整流器と比較すると導通損

失が増加する。 

 

図 2.6 Vienna 整流器 

  



 

17 

 

電源高調波を低減する 

マルチレベル回路と 

高周波電源への適用 

図 2.7 にダイオードクランプ形線形増幅回路の回路と動作波形を示す。高周波スイッチ

ングを用いると伝導ノイズが発生するため，系統連系時にはEMCフィルタが必要となる。

これに対して，伝導ノイズをほとんど生じさせない電力変換手法として，ダイオードクラ

ンプ形線形増幅回路が提案されている(12)。線形動作による低い dv/dt によりノイズを低減

できる利点に加えて，線形増幅回路を多段化することで，変換効率を大幅に改善できるこ

と，PWM 波形を平滑するエネルギー蓄積要素が不要となる等の利点を有する。しかし，

多数の直流電源が必要となり，実用上の課題が残る。 

 

(a) 回路図           (b) 動作状態 

図 2.7 ダイオードクランプ線形増幅回路 

  



 

18 

 

電源高調波を低減する 

マルチレベル回路と 

高周波電源への適用 

 

2.4 電流形マルチレベル回路 

電流形インバータは，電圧形インバータの双対の回路構成となるため，電圧形に対して

次のような利点を持つ(15)。 

・電源のインピーダンスが高く，系統連系時の過電流保護動作が電圧形インバー

タよりも容易 

・インバータの並列接続によるマルチレベル化が可能 

これらの特徴から，太陽電池や電力貯蔵システムの系統連系インバータとしての利用が

検討されている(15)(16)。また電圧形と同様にマルチレベル構成が可能であり，スイッチング

素子に流れる電流値をレベル数 nの 1/(n-1)に低減できる(13)。そのため，高耐圧の GTO を

用いた大容量インバータや整流器に適用が検討されている(17)~(19)。 

図 2.8 に三相 2 レベル電流形インバータの基本構成を示す。電源は電流源となるため，

降圧チョッパや電流形整流器を使用する。直流リンク部のリアクトルは電圧形インバータ

の直流リンクキャパシタに相当し，直流リンク電流を一定に維持する。またスイッチング

素子として GTO を用いたが，これは電流形インバータが大容量の変換器への適用例が多

いことと，逆阻止ダイオードを付加した IGBT や MOSFET モジュールが一般的でないこと

による。また，スイッチング速度の速い IGBT 等を使用する場合は，PWM 制御が可能と

なる(13)。 

図 2.9 に直流リンクリアクトルを分割した 3 レベル電流形インバータの構成を示す。2

レベル回路と比較すると，同一のスイッチング素子を使用して 2 倍の出力電流を得ること

ができる。一方，直流部の電流源が共通となるため，分割したリアクトルの電流バランス

を考慮した制御が必要となるため，各インバータの直流電圧平均値が等しくなるよう制御

される。マルチレベル電流形インバータは，出力の電流振幅変動幅がレベル数に反比例し

て小さくなるため，出力端の平滑キャパシタ Caを小型化することができる。これは電圧形

インバータを使用したマルチレベル PWM 整流器における，連系リアクトルの小型化と双

対の利点である。 
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図 2.8 2 レベル電流形インバータ 

 

 

図 2.9 3 レベル多重電流形インバータ 
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図 2.10 に文献(14)の提案するエミッタ共通の 3 レベル単相電流形インバータを示す。こ

のインバータは，出力電流を I1, 0, -I2の 3 レベルから選択して出力できる。 

電圧形電流形を問わず，マルチレベルインバータ全般の問題として，スイッチング素子

のゲート駆動用絶縁電源の増加が挙げられる。6 アーム 2 レベル構成では，下側 3 個のス

イッチがエミッタ共通にできるため，電源数を 4 個に削減できる。しかしマルチレベル構

成では，電源数の増加が避けられない。また，高速なスイッチング素子を使用する場合に

は，絶縁電源に内蔵されているトランスの浮遊容量を介したノイズ電流による，誤点弧の

危険性も生じる。 

図 2.10 の回路は，D1, D2, S2, S4を用いて，S1, S3短絡，出力電流 0 の状態を実現している。

スイッチング素子のエミッタが全て共通であるため，ゲート駆動用電源は一つだけでよい。

また，高速スイッチングに伴うゲート駆動用電源の絶縁に関する問題も解決できる。また，

電流形の特徴を生かした出力端の並列接続による 5 レベル化も報告されている。この場合

も，3 レベルと同様に分割リアクトルによる共通の電流源を使用することで，すべてのス

イッチング素子のエミッタ電位を共通化できる。 

 

図 2.10 エミッタ共通型 3 レベル多重電流形インバータ 
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一方，電流形マルチレベル回路は線形増幅回路でも利用されており，交流 LED 駆動回路

への適用例がある。LED 照明は LED の効率向上と低価格化，および長寿命特性により，

従来の蛍光灯照明器具に対する優位性が強まり，近年急速に普及している(21)-(23)。LED を

駆動する際には，順方向電流を一定値以下に制御する必要がある。そのため，交流電源を

用いる LED 照明器具では，電流制御用の DC-DC コンバータと整流器を組み合わせた回路

が多く用いられている。また照明器具は同時に多くの台数が使用されるため，整流器は入

力電流高調波が低減できる力率改善機能を有する方が望ましい。しかし，高周波スイッチ

ングを用いた電力変換器には，エネルギー蓄積要素としてコンデンサとリアクトルが必要

であり，回路体積の大型化の一因となっている。 

図 2.11 に降圧チョッパを用いた交流 LED 駆動回路の例を示す(32)。LED 駆動電源も同様

で，特に降圧チョッパ用リアクトルの占める体積が大きい。また整流器と DC-DC コンバ

ータ間の直流部に付加される電解コンデンサの寿命は LED よりも短いため，器具の寿命を

制限する一因となる。これらの問題を解決するため，電解コンデンサを使用せず，小容量

のリアクトルで PFC 動作を行う電流不連続モード 1 石コンバータ回路が提案されている

(24)(25)。しかし，電流不連続動作によりリアクトル電流が増加し，リアクトルとスイッチン

グ素子の導通損失が増加する問題がある。 

 

図 2.11 降圧チョッパ方式交流 LED 駆動回路 
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一方，LED 駆動回路において，線形回路を用いて力率改善動作を実現する回路方式とし

て，LED の指数関数的に変化する V-I 特性を抵抗負荷に近づける方式がいくつか提案され

ている(26)-(30)。 

図 2.12 に示す文献(26)の回路では，ダイオード整流器の後段に接続した LED 列に電流バ

イパス回路と可変電流源を設け，直列数および電流値を電源電圧に比例して増減させるこ

とで抵抗負荷を模擬し，力率を改善する方式が提案されている。しかし，電流バイパス回

路を駆動するオペアンプは電源電圧を超える耐圧が必要となり，制御回路の消費電力が増

加する問題がある。 

図 2.13 に，文献(27)の回路を示す。これは文献(26)と同様の動作をディジタル制御系で

構成したもので，前述の制御回路の消費電力を低減できる可能性がある。しかし，制御用

の IC やゲート駆動回路が多数必要となり，回路が複雑化する問題がある。 

図 2.14 に，文献(28)(29)の回路図と入力電流波形の例を示す。これは各バイパス段に電

流値の異なる電流源を複数設ける方式である。電流源の個数と電流容量が増加する点と，

バイパススイッチの耐圧が高く，導通損失が増加する問題がある。 

図 2.15 に示す文献(30)では，電流値が各列で等しく，入力電圧に対して LED に通流が始

まる電圧 Vthがそれぞれ異なる LED 列を，並列に複数接続する方式が提案されている。こ

の回路は，電源電圧に応じて通流する LED 列の並列数を可変させる点が他と異なり，Vth

を決定する電流バイパス回路が 1 段の定電流ダイオードで構成されるため，前述の制御回

路複雑化の問題が回避できる。しかし，CRD は自己消弧能力がなく，Vth を超えた後も電

流が流れ続けるため，損失が大きくなる問題がある。 
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図 2.12 可変電流源による交流 LED 駆動回路 

 

図 2.13 ディジタル制御方式交流 LED 駆動回路 
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(a) 回路図 

VF1

VF2

0
vin

iin

iTAP1

VF3

-VF1

-VF2

-VF3

iTAP2

iTAP3

0

0

0

0
 

(b) 動作状態 

図 2.14 Sequential Linear 方式交流 LED 駆動回路 
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図 2.15 LED 列を並列接続した駆動回路 
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2.5 高周波電源適用時の課題 

これまでマルチレベル回路の高周波電源への適性，および電圧形と電流形の代表的な回

路方式について紹介した。次に，具体的な用途について，本論文が解決しようとする課題

を説明する。 

2.5.1 発電機連系用PWM整流器 

2.2 節で述べたように，高周波電源に PWM 整流器を適用する場合，高い電源周波数に対

応できる制御性を確保するため，スイッチング周波数を高く設定する必要があり，スイッ

チング周波数の向上を実現する技術として，マルチレベル構成が有利である。しかし従来

から提案されているダイオードクランプ方式またはフライングキャパシタ方式マルチレベ

ル PWM 整流器はスイッチング素子数が多く，回路構成と制御方法が複雑化する問題があ

る。一方，航空機電源の発電機連系用途では，従来から多パルスダイオード整流器が使用

されていたため，これを置き換える PWM 整流器は，パワーフローが AC-DC の単方向に

限定されていても問題はない。また，制御系の故障を想定した場合，AC-DC 単方向の変換

器であれば発電機側に電力が力行することがなく，安全性の観点から都合がよい。以上の

特性から，航空機電源用途に向けた Vienna 整流器の適用が検討されている(31)。しかし，連

系リアクトルを小型化するには，さらなるレベル数の向上が有効と考えられる。そこで，

スイッチ数を低減した 5 レベル PWM 整流器を提案する。本回路について，動作原理とパ

ラメータ設計，受動部品体積の検討については 3 章，また高周波電源への適用検討につい

て 4 章で詳しく述べる。 

2.5.2 LED照明用電源 

航空機の機内などで使用される LED 照明器具の電源は，機体軽量化のために一層の小型

化が望まれている。この点，降圧チョッパや 1 石コンバータなどのスイッチング電力変換

器はエネルギーバッファが必要であり，回路体積が大きい。一方で，文献(26)~(30)のよう

な電流形マルチレベル回路を用いた高力率交流 LED 駆動回路は，リアクトルやキャパシタ
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が不要であり，半導体部品の集積化によって回路を大幅に小型化できる。文献(28)の回路

は実際に IC が市販されている。またこれらの回路は，電流源に線形動作するレギュレータ

を用いているため電流制御応答が良く，高周波電源に適用可能と考えられる。また，エネ

ルギーバッファのない回路は商用電源でちらつき（フリッカ）が課題となる。しかし，人

間は数 100 Hz 以上のちらつきは知覚できないと考えられるため(33)，400 Hz の高周波電源

ではちらつきが 800 Hz となり，十分に高い周波数と言える。 

そこで，これらの回路方式における能動素子や制御回路の耐圧，制御回路の複雑さの問

題を解決する回路方式を提案する。本回路については 5 章にて詳細を述べる。 

2.6 本研究の位置づけ 

本論文では，高周波電源システムに使用される電力変換器の小型化を目指し，AC-DC 変

換器，および LED 駆動用電源回路の各用途について，電圧形と電流形のマルチレベル回路

を適用する。 

図 2.16 に，本論文の位置づけを示す。 

AC-DC 変換器に関しては，スイッチング素子の耐圧低減の観点から電圧形マルチレベル

回路を選択する。Vienna 整流器よりもレベル数を増加させた 5 レベル PWM 整流器を提案

し，連系リアクトルを一層小型化する。また，パワーフローを AC-DC 方向に限定したこ

とで，スイッチング素子をダイオードに置き換え，従来のダイオードクランプ方式やフラ

イングキャパシタ方式マルチレベルインバータよりもスイッチ数を半減させることで，コ

ストダウンを可能にする。 

LED 駆動用電源については，電源を高周波化するとエネルギーバッファとなる受動部品

が無くとも，ちらつきの問題が解消される。よって受動部品を使用せずに力率改善を行う

回路方式として，電流形マルチレベル回路を選択する。線形動作を利用することで伝導ノ

イズが大幅に抑制され，EMC フィルタも除去できる。線形増幅回路で課題となる制御回路

について，抵抗とツェナーダイオードのみで構成したバイアス回路により，電流バイパス

回路を線形動作させる回路を提案し，5 章で詳細に述べる。 
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図 2.16 本研究の位置づけ 
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2.7 結言 

本章では，高周波電源系統で使用される電力変換器を小型化する目標に対し，マルチレ

ベル回路の適性を紹介し，電圧形・電流形それぞれの回路方式について述べた。次に AC-DC

変換器，および照明用 LED 駆動用電源の回路方式について，小型化の観点から検討した。

以下に本章の結論を示す。 

(1) 電圧形マルチレベル回路は，スイッチング素子の耐圧を低減できるため，低耐圧・

高速スイッチングが可能となり，高周波電源に対して電流制御能力を確保できる。

また，連系リアクトル容量を低減できるため，受動部品が小型化される。 

(2) 電圧形マルチレベル回路は，レベル数の増加のともないスイッチ数が増加する。し

かし，Vienna 整流器のようにパワーフローを AC-DC 方向に限定することでスイッ

チをダイオードに置き換え，簡略化を図ることができる。この考えに基づき，3 章

ではスイッチ数を低減した 5 レベル PWM 整流器を提案し，受動部品の設計手法と

小型化効果を検証する。また 4 章では，高周波電源連系時の動作検証を行う。 

(3) 電流形マルチレベル回路を利用した LED 駆動用電源は，エネルギーバッファとな

る受動部品を使用せずに入力電流の力率改善が可能である。また，線形動作する電

流源は周波数応答が良く，高周波電源に対応できる。一方で従来回路は制御回路の

複雑さに課題があるため，電流バイパス回路を線形動作させることで制御回路を簡

単化する方式を提案し，5 章で詳しく述べる。 
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  第3章

スイッチ数を低減した 

5レベル PWM整流器 

3.1 緒論 

本章では，従来回路と比べてスイッチング素子数を低減した，新しい 5 レベル整流器を

提案する。提案回路はダイオードクランプ方式とフライングキャパシタ方式を組み合わせ

た ANPC 方式を基本とする回路で，従来の半分となる 12 個のスイッチング素子で 5 レベ

ル PWM 整流器を実現できる。提案回路は，スイッチ数を削減しながら各スイッチの耐圧

を直流出力電圧の 1/4 に低減できる。また，提案回路は ANPC 方式のクランプスイッチを

ダイオードで置き換えている。ANPC はクランプ回路によって中性点電位を能動的に切り

替えるが，提案回路は入力電流極性に応じて受動的に変化する。ダイオードには最大で直

流出力電圧の 1/2 が印加されるため，高耐圧の素子が必要である。しかし，このダイオー

ドはスイッチング動作を行わず，逆方向リカバリーを生じないため，低導通損失の整流用

ダイオードが使用でき，高効率化と低コスト化が可能である。 

本章の構成を以下に示す。はじめに従来回路の構成と特徴，そして提案回路の構成と特

徴，制御方法，受動素子のパラメータ設計方法について述べ，提案回路の実験結果を示す。

また，提案回路適用時の体積低減効果を示すために，定量的な受動部品体積の比較を行う。

さらに，系統連系時に必須となる EMC フィルタの体積について，レベル数の増加による

小型化効果を検討する。 
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3.2 提案回路 

図 3.1 に提案回路を示す。提案回路は ANPC 回路の外側スイッチをダイオードで置き換

え，クランプキャパシタ C3を加えた構成を持つ。提案回路は，パワーフローを AC-DC 方

向に限定することで従来回路と比較してスイッチ数を半分に削減する。C1はフライングキ

ャパシタで，1/4Vdc の電圧を保つようにスイッチングパターンを切り替えて充放電制御す

る。C3の電位はダイオード DR1，DS1，DT1を経て出力平滑キャパシタC2の中性点電位にク

ランプされ，C2 の電位を制御すれば C3 のバランス制御は不要である。また，ANPC 方式

と比較して，内側の 3 レベルフライングキャパシタ回路の直流部に C3を挿入できるため，

配線長が短縮され，サージ抑制効果が期待できる。 

表 3.1 に提案回路の変換器入力電圧とスイッチングパターンを示す。提案回路は 2 種類

のゼロレベルを含む 5 レベルを出力できる。フライングキャパシタ電圧を VC1=Vdc/4 一定と

すると，No. 2 と 3，No. 6 と 7 が同一のレベルとなる。つまり，同一のレベルを保ちなが

ら C1の充電，放電モードを切り替えられるため，スイッチングパターンを使い分けること

による C1の充放電制御が可能となる。 

表 3.2 に従来回路と提案回路の回路素子数の比較を示す。これは各素子の印加電圧を

1/4Vdc 基準で見たもので，提案回路の最大の利点はスイッチング素子数が従来回路の半分

となることである。またダイオードクランプ形よりもダイオードが少なく，フライングキ

ャパシタ形よりもキャパシタが少ない。また，補助回路なしにキャパシタ電圧を制御でき

る特徴がある。以上から提案回路は他の 5 レベル PWM 整流器よりも低コストで実現でき

る。 
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図 3.1 提案回路の構成 
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表 3.1 提案回路のスイッチングパターン 

No. vin polarity Flying capacitor vconv On state switch 

1 

+ 

- +1/2Vdc S1, S2 

2 Discharge +1/4Vdc S1, S3 

3 Charge +1/4Vdc S2, S4 

4 - 0 S3, S4 

5 

- 

- 0 S1, S2 

6 Charge -1/4Vdc S1, S3 

7 Discharge -1/4Vdc S2, S4 

8 - -1/2Vdc S3, S4 

 

表 3.2 他の回路方式との比較 

 Diode Clamped Flying Capacitor ANPC Proposed 

Switch 24 24 36 12 

Diode 60 24 36 36 

Capacitor 4 30 7 13 

Voltage Control of C Impossible Possible Possible Possible 
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3.3 制御方式 

図 3.2 に提案回路の制御ブロック図を示す。制御ブロックは，入力電流制御と出力電圧

制御からなる。三相入力電流を入力電圧から検出した電源角度を用いて回転座標変換し，

d-q 軸上で制御する。d 軸が有効電流，q 軸が無効電流を表す。q 軸電流指令値 Iq
*
=0 とする

ことで，電源側の入力力率を 1 に制御する。電流制御系の PI制御器で得られた出力電圧指

令値をα-β座標に変換し，空間ベクトル変調により PWM を出力する。指令値ベクトルを

囲む 3 種類の電圧ベクトル V1，V2，V3を選択し，それぞれの電圧ベクトル出力時間 T1，

T2，T3を決定し，キャリア比較により PWM パルスを得る。空間ベクトル変調により計算

された電圧ベクトル出力時間に加えて，系統電圧極性とフライングキャパシタの充放電モ

ード判定結果を用いて，表 3.1 の各スイッチングパターンが選択される。空間ベクトル変

調方式を採用した理由は，スイッチング回数を低減するためである。特に 3 相のいずれか

の相の振幅が最大値付近の場合，振幅の大きい相を＋－1/2Vdc 出力パターンに固定するこ

とでスイッチング回数を低減し，2 相変調法に近い損失低減効果を得る。 

 

図 3.2 制御器の構成 
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3.4 パラメータ設計 

3.4.1 連系リアクトル 

連系リアクトルのインダクタンス Linは，系統電流リプルの最大値∆iinを基準に設計する。

リアクトル両端の電圧を vL，リプルが最大となるデューティ比をαmax，キャリア周波数を

fswとすると，Linと∆iinの関係は(3.1)式となる。 

swin

L
f

L

in

in
fL

v
dtv

L
i

sw max
/

0

max1 αα
==∆ ∫

 ..................................................................... (3.1) 

続いて，リプルが最大となるデューティ比とリアクトル両端の電圧を求める。入力相電

圧 vin=Vmsinωt，直流出力電圧 Vdc，フライングキャパシタおよび直流平滑キャパシタの電圧

リプルで発生する，PWM 出力電圧の変動を変換器入力電圧リプル∆vconvとすると，0～30°

のときリアクトル両端の電圧は(3.2)式となる。 

)
24

(sin convdc
mL

vV
tVv

∆
+−= ω

 ................................................................................ (3.2) 

また，30-90°の範囲では，リアクトル両端の電圧は(3.3)式となる。 

)
22

(sin convdc
mL

vV
tVv

∆
+−= ω

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

図 3.3 に，Vdc=1, 1.2, 1.5，∆vconv =1 としたときのリアクトル両端の電圧 vLとデューティ

比αの積を示す。デューティ比αは(3.4)式で与える。 

)4/6/(

)6/0(

)sin1(2

sin2

πωπ
πω

ωα
ωα

≤<

≤≤





−=

=

t

t

t

t  ............................................................ (3.4) 

(3.1)式より，入力電流リプルは vLαmaxに比例するので，図 3.3 より，入力電流リプルは

αmax=0.5 (ωt = sin
-1
(3/4))のとき最大となる。従って，入力電流リプル∆iinは， 
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swin

convdc
m

swin

convdc
min

fL

vV
v

fL

vV
vi

2

1
|)

22
(

4

3
|

2

1
|)

22
()

4

3
sin(sin| 1

∆
+−=

∆
+−=∆ −

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

により表され，入力リアクトルは次式で計算できる。 

swin

convdc
min

fi

vV
vL

∆
∆

+−=
2

1
|)

22
(

4

3
|

 ................................................................... (3.6) 

 

 

 

0

0.05

0.1

0.15

 

図 3.3 電源電圧位相とリアクトル電圧時間積の関係 
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3.4.2 フライングキャパシタ 

フライングキャパシタ C1 と電圧リプルの関係は，キャパシタ容量と電圧の関係式から

(3.7)式となる。 

∫=∆
max

0
max

1

1 )
1

(2
t

C dtI
C

V
 ................................................................................................ (3.7) 

ここで，Imax は充放電電流の最大値，tmax は C1 の最大充放電時間であり，キャリア周波

数 fswの逆数である。括弧内はキャリア 1 周期中の電圧変動∆VC1_Cを表し，係数の 2 はキャ

パシタ電圧が指令値を基準に±∆VC1_C変動することを示している。 

表 3.1 に示したように，提案回路は±Vdc/4 レベルを出力するときのみ，C1への充放電が

行われる。よって，Imaxは入力電流 iinと±Vdc/4 レベルの出力デューティDVdc/4の積で求めら

れる。 

図 3.4 に iinとDVdc/4を乗算した計算結果を示す。入力電流 iin，0～30°の Vdc/4 レベルの出

力デューティ比DVdc/4_0-30，30～60°の Vdc/4 レベルの出力デューティ比DVdc/4_0-30は次式で与

えており，Vdc/4 レベルは 0°のとき 0%，30°のとき 100%，また，30°のとき 100%，90°のと

き 0%と変化する。 

tii peakinin ωsin_=  ............................................................................................................. (3.8) 

tDVdc ωsin2300_4/ =−
 ....................................................................................................... (3.9) 

)sin1(26030_4/ tDVdc ω−=−
 .......................................................................................... (3.10) 

図 3.4 より，Imaxが最大となるのはθ = 30°のときであり，入力電流リプル∆iinを考慮する

と，Imaxは次式となる。 

22

_

max
inpeakin ii

I
∆

+=
 ..................................................................................................... (3.11) 

したがって，(3.11)を(3.7)式へ代入すると， 

sw

inpeakin

C
fC

ii
V

1

_

1

∆+
=∆

 ..................................................................................................... (3.12) 
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となり，キャパシタ容量C1は(3.13)式となる。 

swC

inpeakin

fV

ii
C

1

_

1 ∆

∆+
=

 .......................................................................................................... (3.13) 

 

 

 

 

0
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0 30 60 90

 

図 3.4 電源位相に対する FC 充放電電荷の係数 
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3.4.3 直流平滑キャパシタ 

直流出力電圧リプル∆Vdcと直流平滑キャパシタC2の容量の関係を明らかにするには，直

流中点へ流入する電荷量を求めなくてはならない。提案回路は電源位相によりスイッチン

グパタンが異なるため領域を分けて考える。R 相入力電流を Imsinωtとすると，R 相によっ

て 0-30°の期間中に直流中点へ流入する電荷量 QC2_0-30，30-60°の期間で流入する電荷量

QC2_30-60はそれぞれ次式で計算できる。 

∫
−

−− +=
12/

0

300_4/

300_0300_2 )
2

(sin
sT Vdc

mC dt
D

DtIQ ω
 ......................................... (3.14) 

∫
−

− =
6/

12/

6030_4/

6030_2 )
2

(sin
s

s

T

T

Vdc

mC dt
D

tIQ ω
 ............................................................. (3.15) 

ここで，Tsは電源周期，Dは変換器入力電圧デューティ比であり，添え字は出力電圧レ

ベルと出力期間を示している。また，Vdc/4レベルは直流中点への接続有無の2種類存在し，

その頻度は 1/2 であるため，Vdc/4 レベルの出力デューティ比を 1/2 としている。各デュー

ティ比は正弦波状に変化し，0 レベルが 0°時 100%，30°時 0%，Vdc/4 レベルが 30°時 100%，

90°時 0%とすると各デューティは(3.16)~(3.18)式となる。 

tD ωsin21300_0 −=−
 ..................................................................................................... (3.16) 

tDVdc ωsin2300_4/ =−
 ..................................................................................................... (3.17) 

)sin1(26030_4/ tDVdc ω−=−
 .............................................................................................. (3.18) 

また 0～60°の期間でR 相から直流中点に流入する電荷量Qnp_Rは(3.19)式となる。 

sm

T

m

CCRnp

TI

dtttI

QQQ

s

)
12

1

16

34
(

)sin1(sin
6/

0

6030_2300_2_

−
+

=

−=

+=

∫

−−

π

ωω

 ........................................................................... (3.19) 

直流出力電圧リプル∆Vdcは電源周波数の 6 倍で発生するため，Ts/12 の期間に直流中点へ
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流入出する電荷量∆QC2の関係式は次式で計算できる。 

s

dc

n
m

s

dc

n
sm

T

m

outRnpTinRinC

T
V

P
I

T
V

P
TIdtttI

QQQQQ

s

})
8

338

2

1
({

)
12

1

16

34
(6)

3
sin((sin2

6)(2

12/

0

___2

−
+

−=

−−
+

−++=

−−+=∆

∫

π

π
π

ωω

 ............  

 .................................................................................................................................................. (3.20) 

ここで，Qin_R，Qin_Tは 0～30°の期間での R，T 相の入力電荷量，Qoutは 0～30°の期間で

負荷に供給される電荷量である。入力電流リプル∆iin を 3 相分考慮すると，直流出力電圧

リプル∆Vdcは(3.21)式となる。 

]})
8

338

2

1
({23[

1

)23(
1

2

2

2

s

dc

n
m

sw

in

C

sw

in
dc

T
V

P
I

f

i

C

Q
f

i

C
V

−
+

−+
∆

=

∆+
∆

=∆

π

 ........................................... (3.21) 

また，直流平滑コンデンサの容量C2は，次式により求められる。 

]})
8

338

2

1
({23[

1
2 s

dc

n
m

sw

in

dc

T
V

P
I

f

i

V
C −

+
−+

∆
∆

=
π

 ................................................ (3.22) 

3.4.4 クランプキャパシタ 

クランプキャパシタC3の容量は直流中点の電位変動と関係しており，直流中点の電位変

動は電源周期 Tsの 1/3 で発生するため，Ts/6 の期間で直流中点へ流入出する電荷量 Qnpは

(3.23)式となる。 

smRnpnp TIQQ )
6

1

8

34
(2 _ −

+
==

π

 ........................................................................... (3.23) 

直流中点の電位変動 Vnpとクランプキャパシタ容量C3の関係は次式になる。 

2
)

6

1

8

34
(

)(222

1

3232

dc
s

mdcnp

np

V
T

CC

IV

CC

Q
V

∆
+−

+

+
=

∆
+

+
=∆

π

 ............... (3.24) 

ここで，右辺第 1 項の係数 1/2 は直流中点への入力電荷量が 2 つの直流平滑コンデンサ
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へ均等に入力されることを示している。また，右辺第 2 項は直流出力電圧リプルの 1/2 が

含まれることを示している。従って，C3の容量は次式で計算できる。 

23 )
6

1

8

34
(

2
CT

VV

I
C s

dcnp

m −−
+

∆−∆
=

π

 ............................................................. (3.25) 

なお，ここまでのキャパシタ容量計算は理論上の最小容量であり，キャパシタの特性に

起因する電流リプル耐量を考慮していない。そのため，特に電流リプル耐量の低い電解キ

ャパシタを使用する場合は，計算上の静電容量を超えるキャパシタが必要となる場合も考

えられる。 

3.5 実験結果 

提案回路の基本動作を確認するため，1 kW 定格の実機による動作検証と，パラメータ設

計の妥当性の確認を行う。表 3.3 に回路パラメータを示す。 

図 3.5 に実験波形を示す。入力電流は良好な正弦波に制御できており，入力電流ひずみ

率は 3.4%である。また，直流出力電圧は指令値に追従し 320V 一定となっている。また，

フライングキャパシタ電圧は，Vdcの 1/4 である 80 V に制御されている。 

図 3.6 に直流中点から見た変換器入力電圧を示す。5 段階の階段状の波形が得られ，5 レ

ベル動作していることがわかる。 

図 3.7 に入力電流の高調波解析結果を示す。各高調波成分は基本波成分の 2%以下に低減

されている。 

図 3.8 に出力電力に対する効率と力率の変化を示す。測定範囲において，力率 0.97 以上，

効率 97%以上となり，最大効率は 0.5 kW 時に 97.6%が得られた。 

図 3.9 に出力電力に対する入力電流ひずみ率の変化を示す。入力電流ひずみ率は重負荷

ほど低くなる。これは，高調波成分は負荷に対して変わらず一定であるのに対し，基本波

成分が負荷に応じて増加するためである。 

図 3.10，図 3.11 に各部のリプル観測結果を示す。また，表 3.4 に計算値と実測値の比較

を示す。表 3.4 より，実測値はそれぞれ設計値以内に収まることを確認した。計算値と実

測値の誤差は，配線インダクタンスにより入力電流リプルが抑制されたこと，それに伴い
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各キャパシタの電圧変動が計算値よりも低減したと考えられる。 

 

 

 

 

 

 

 

表 3.3 実験パラメータ 

Output power 1 kW 

Input AC voltage 200 V 

Input frequency 50 Hz 

Carrier frequency(fsw) 10 kHz 

DC output voltage command(Vdc
*
) 320 V 

Load resistance(RL) 100 Ω 

Input inductor(Lin) 2 mH 

Flying capacitor(C1) 47 µF 

DC link capacitor(C2) 220 µF 

Clamping capacitor(C3) 100 µF 
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図 3.5 入力電流と直流部電圧 

 

図 3.6 変換器入力電圧 
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図 3.7 入力電流高調波スペクトラム 

 

図 3.8 力率と変換効率の負荷特性 
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図 3.9 入力電流ひずみ率の負荷特性 

 

図 3.10 フライングキャパシタ電圧リプル 
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図 3.11 直流電圧リプルと直流中点電圧リプル 

 

表 3.4 リプル計算値と実測値の比較 

計算対象 計算式 計算値 実測値 備考 

∆iin (3.5) 1.1 A 1.0 A ∆Vconv = 7 V 

∆VC1 (3.16) 11.4 V 11 V  

∆Vdc (3.27) 3.1 V 3.0 V  

∆Vnp (3.32) 9.4 V 9.2 V  
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3.6 受動部品の体積検討 

3.6.1 目的 

提案回路は小型／軽量化の点から，以下の利点を有する。 

１， マルチレベル構成により連系リアクトルを小型化 

２， フライングキャパシタ形よりもキャパシタ数が少ない 

３， ダイオードクランプ形に必要なコンデンサのバランス回路が不要 

比較対象となる変換器について，２，３に関しては同じレベル数で比較した場合，スイ

ッチ数を半減できる。また，通過素子数が低減するため，導通損失の低減も可能である。 

図 3.12 に比較に用いる変換器を示す。提案回路と似通った構造を持つ 3 レベルダイオー

ドクランプ形変換器，また通常の 2 レベル変換器との比較を考えると，主回路中に使用す

る受動素子の容量についてトレードオフがある。提案回路は 5 レベル構成のために，連系

リアクトルのインダクタンスは 3 レベル変換器と比較して 1/2 となる。一方で 3 レベルダ

イオードクランプ変換器はフライングキャパシタが不要であるため，コンデンサ体積は提

案回路よりも小さい。実際に設計することで，これらの回路を適用した場合のトレードオ

フを明らかにし，提案回路の有効な適用範囲を明確化する。 
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(a) 2 レベル 

 

(b) ダイオードクランプ形 3 レベル (c) 提案 5 レベル 

図 3.12 比較に用いる変換器 
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3.6.2 比較条件 

連系リアクトルは，トロイダル形状，インダクタンス 2 mH，定格電流 4 A，コア断面積

Scが 247 mm
2，磁路長 lが 107 mm を使用する。これは提案 5 レベル回路における設計値で

ある。このリアクトルを基準として，体積はインダクタンスに比例し，また電流の 2 乗に

比例する場合を想定する。3 レベルダイオードクランプ回路との比較では，電流リプルを

一定とした場合に提案回路はインダクタンスを 1/2 に低減できる。よってリアクトル体積

は 1/2 となる。同様に 2 レベル回路と比較すると，インダクタンスおよびリアクトル体積

は 1/4 となる。 

フライングキャパシタと直流リンクコンデンサに電解コンデンサを適用する場合，3.4

節で算出した設計容量に対して，リプル耐量の考慮が必要となる。リプル電流実効値を定

格電流に対する係数としてシミュレーションから求める方法が提案されている(7)。提案回

路の動作点において文献(7)からリプル電流実効値係数を求めると，フライングキャパシタ

で 0.65，直流リンクコンデンサで 0.46 である。それぞれ定格電力 1 kW 時のリプル電流実

効値は，定格電流 2.89 A に対して 1.87 A と 1.33 A となる。特にフライングキャパシタはリ

プル電圧に基づく設計では静電容量が小さく，リプル電流を許容値以下とするにはコンデ

ンサ容量の増大，または並列接続が必要である。 

図 3.13 に日本ケミコン KXG シリーズを例として，コンデンサの体積とリプル電流許容

値の関係を示す。リプル電流はスイッチング周波数から 120 Hz の電流実効値に規格化して

いる。図 3.14 より，リプル電流耐量は体積に比例することがわかる。またフライングキャ

パシタ用の 160V 耐圧品は，直流リンク用の 250 V 品よりも体積あたりのリプル耐量が大

きい。また 2 レベル用としては 450 V 品を使用する。それぞれを最小 2 乗法により線形近

似したものを(3.26)~(3.28)式に示す。 

cripple VI 2426.0160_ =  .............................................................................................................. (3.26) 

cripple VI 1847.0250_ =  .............................................................................................................. (3.27)  

cripple VI 1074.0450_ =  .............................................................................................................. (3.28) 

図 3.14 に電解コンデンサの体積と静電容量を示す。静電容量は体積のおよそ 2 乗に比例

している。それぞれの近似式を(3.29)~(3.32)式に示す。 

cc VVC 0238.0102
26

160 +×= −  ................................................................................................ (3.29) 
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cc VVC 0092.0102
26

250 +×= −  ............................................................................................... (3.30)  

cc VVC 0029.0107
27

250 +×= −  ............................................................................................... (3.31) 

以上より，フライングキャパシタは全域でリプル電圧による設計値を上回るため，リプ

ル電流耐量による選択を行う。また直流リンクコンデンサについても，フライングキャパ

シタと同様にリプル電流許容値による選択となる。 
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図 3.13 電解コンデンサの体積とリプル電流許容値 
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図 3.14 電解コンデンサの体積と静電容量 
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3.6.3 比較結果 

連系リアクトルと各キャパシタの質量を試算する。電源電圧を 200 V として，変換器の

定格容量を変化させた場合を考える。 

図 3.15 に定格容量に対する受動部品質量の変化を示す。1 次関数の形となり，これは同

一のインダクタンスを持つ昇圧リアクトルの体積が定格電流の 2 乗に比例して増加し，ま

たリプル許容量を定格電流に対する割合で定めているため，大容量になるほどインダクタ

ンスが低減する。質量の大半がリアクトルであり，リアクトル質量を 3 レベル比で半減で

きる提案回路は装置の小型軽量化に適している。 

図 3.16 に定格容量に対するパワー対質量比を示す。提案回路は 1755 W/kg，3 レベルダ

イオードクランプは 983 W/kg，2 レベルは 491 W/kg となり，3 レベルに対して 1.8 倍，2

レベルに対して 3.6 倍それぞれ向上する。 

図 3.17 に提案回路と 3 レベルダイオードクランプ，2 レベルのリアクトルとコンデンサ

それぞれの質量を比較する。提案回路は 3 レベルダイオードクランプと比べてフライング

キャパシタが増加するためコンデンサ質量が大きいものの，リアクトル質量を半減できる。

また 2 レベルに対してはリアクトル質量を 1/4 に低減できる。 
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図 3.15 定格容量に対する受動部品質量 
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図 3.16 定格容量に対するパワー対質量比 

  



 

57 

 

スイッチ数を低減した 

5 レベル PWM 整流器 

0.01

0.10

1.00

10.00

100.00

1000 3000 5000 7000 9000

W
ei

g
h

t 
[k

g
]

Power rating [W]

Boost up reactor

Capacitor

 

(a) 提案回路 

0.01

0.10

1.00

10.00

100.00

1000 3000 5000 7000 9000

W
ei

g
h

t 
[k

g
]

Power rating [W]

Boost up reactor

Capacitor

 

(b) 3 レベルダイオードクランプ 
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(c) 2 レベル 

図 3.17 質量の内訳 
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3.7 EMCフィルタの体積検討 

3.7.1 目的 

PWM 整流器はインバータと同様にスイッチング動作を行うため，各部の電位変動に伴

ってノイズを発生する。よって製品では CISPR11 などの各種規格に適合させるための，

EMC フィルタが必要となる。EMC フィルタの体積は，ノイズの減衰量によって決まるた

め，ノイズの少ない変換器を用いれば，EMC フィルタの小型化が可能である。 

三相交流の電力系統に接続される機器から生じるノイズのうち，電源に漏洩するノイズ

電流は疑似電源回路網(LISN)で測定し，雑音端子電圧で評価する。ノイズフィルタには，

三相回路を流れる電流の種類に応じて，ノーマルモードとコモンモードの 2 種類がある。

ノーマルモードは相間をループするノイズ，コモンモードは三相回路の零相に流れるノイ

ズ成分を示す。ノーマルモード電流は，変換器の線間出力電圧の変動によって発生し，連

系用のリアクトルとフィルタコンデンサにより抑制する。コモンモード電流は，スイッチ

ングに伴う変換器各部の電位変動が，対地の寄生容量を通して電源側の接地点に流れるこ

とで零相成分となる(3)。 

スイッチングに伴う電位変動幅を低減する回路として，マルチレベル構成が考えられる。

nレベル構成で PWM 出力電圧の変動幅を 1/(n-1)に低減できるため，ノーマルモードフィ

ルタリアクトルの小型化や，入力電流高調波の低減が実現できる。実際に 3レベルのVienna

整流器を用いて，ノイズフィルタを含めた最適化検討が行われている(2)。しかし，さらに

レベル数を増加させた 5 レベル回路との比較検討は，筆者らの知る限りない。 

そこで本節では，提案回路と 3 レベル Vienna 整流器を用いて，ノイズフィルタ設計の比

較検討を行う。LISN モデルを用いた回路シミュレーションによりノイズを測定し，ノイズ

フィルタを設計する。提案回路および Vienna 整流器に設計したフィルタを適用し，フィル

タ体積を小型化できることを示す。 
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3.7.2 設計手法 

図 3.18 に設計する EMC フィルタの回路構成と，電源側に挿入される LISN の等価回路

図を示す。LISN の測定端子は a を使用し，検波方式は平均値とする。EMC フィルタは，

コモンモードとノーマルモードそれぞれ 1 段の LC フィルタにより構成し，ノーマルモー

ドリアクトルは PWM 整流器の連系リアクトルを兼用する。 

図 3.19 にノイズ測定系の全体図を示す。PWM 整流器の各部に存在する寄生容量は，代

表して最も面積が大きい直流リンク部に接地コンデンサを設ける。また直流部に負荷用の

抵抗器を設置する。 

 

 

図 3.18 LISN と EMC フィルタの等価回路図 

 

 

図 3.19 ノイズ測定系全体 
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表 3.5 設計パラメータ 

Output power 3.7 kW 

Input AC voltage 200 V 

Input frequency 50 Hz 

Switching frequency 20 kHz 

DC output voltage command 350 V 

Load resistance 33 Ω 

Input inductor 1 mH 

Flying capacitor 660 µF 

Clamping capacitor 4.7 µF 

DC link capacitor 3600 µF 

DC link stray capacitor 1000 pF 

 

ノーマルモード用フィルタコンデンサCDMは，コモンモード用のコンデンサと比較して

容量が大きく，軽負荷時の進相電流による力率低下を制限する必要がある。1 相あたりの

静電容量をCDM，出力電力の負荷率 k，許容する電流進み角φより，(3.32)式にて求める。 

][
3

F
V

kI
C

in

n

DM ω
φ

=  ........................................................................................................... (3.32) 

今回の条件では，10%負荷時に進み角5°として，表3.5のパラメータと合わせて代入し，

CDM=2.6µF とする。 

ノーマルモードリアクトルは，3.2 節と同様に 2 mH とし，3 レベルのVienna 整流器では

2 倍の 4 mH とする。 

コモンモードノイズの減衰特性は(3)式で示されるため，CCM，LCM のいずれかを加減す

ることで，カットオフを調整する。また一般的にLよりもCのエネルギー密度が高いため，

C を増加させたほうがフィルタを小型化できる。 

][
1

2
VdB

LC
Att

CMCM

µ
ω

=  ................................................................................................ (3.33) 
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しかしCCMは接地されるため，漏洩電流Ileakの上限で容量が決まり，(3.34)式で表される。 

][
3

F
V

I
C

in

leak

CM ω
=  .................................................................................................................. (3.34) 

Ileak=1 mA とすると，CCM=0.027 µF となる。 

コモンモードフィルタリアクトルは，(3.34)式により求めた CCM の値と，コモンモード

フィルタのない状態でシミュレーションした結果から得た，CISPR11 規格適合のために必

要な減衰量 Att[dBµV]を踏まえて，(3.35)式より求める。 

][
1

2
H

AttC
L

CM

CM ω
=  ................................................................................................................. (5) 

3.7.3 シミュレーション結果 

図 3.20 にコモンモードフィルタの有無による雑音端子電圧の違いを示す。この測定には

LISN の等価回路と，CISPR 規格で定められているスペクトラムアナライザと同様の，平

均値検波処理を行う。シミュレータは Plexim 社の PLECS を使用する。またフィルタリア

クトルの高周波特性を模擬していないため，1 MHz 以下の低周波領域に限って議論する。

Vienna 整流器と提案回路を比較すると，160 kHz のピーク付近では提案回路が Vienna 整流

器よりも 6 dB 低い。これは変換器のレベル数が 3 から 5 へと増加したことでコモンモード

電圧変動幅が半減し，直流部の寄生容量を介して大地に流れるコモンモード電流が減少す

るためである。 

この結果から，CISPR11 のクラス A に適合させるためには，Vienna 整流器が 160 kHz の

ピーク付近において-28 dBµV，提案回路が-22 dBµV それぞれ低減する必要がある。この減

衰量を得るために必要な LCMを(5)式より計算すると，Vienna 整流器が 0.92 mH，提案回路

では 0.15 mH となる。 

図 3.20 右側に，コモンモードフィルタを適用した結果を示す。いずれも 160 kHz の設計

点において，規格値近辺に抑制されている。しかし提案回路では，200 kHz の点に 81 dB

のピークが残る。LDM を設計点から前後させると，ピーク周波数が移動するため，回路中

の他の受動素子との共振が考えられる。 

図 3.21 に LDMの設計値を 2 倍とした場合の結果を示す。このとき共振ピークは低域側に
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移動し，伝導ノイズの測定範囲から外れるため，LCM の設計に基づいたノイズ低減効果が

得られている。今後の課題として，共振点を回避できる設計条件を明らかにする。 

EMC フィルタ全体の体積について，Vienna 整流器と提案回路を比較する。コンデンサ

CCM，CDMは同値なので，体積も同じとなる。リアクトル LCM，LDMは，電流定格が同一で，

インダクタンスが異なる。Area Product 法に基づくと，リアクトル体積は，蓄積エネルギ

ーの 3/4 乗に比例する(6)。よってインダクタンスの 3/4 乗に比例するため，LCMでは 74%，

LDMでは 41%，それぞれのリアクトル体積を低減できる。 
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(a) Vienna 整流器 
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(b) 提案回路 

図 3.20 雑音端子電圧のシミュレーション結果 
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図 3.21 LDMを 2 倍した場合のシミュレーション結果 

3.8 結言 

本章では，スイッチ数を削減した三相 5 レベル整流器を提案した。また提案回路につい

て，受動素子の設計法を示し，実験による動作確認を行った。また，レベル数の異なる変

換器との受動部品体積の比較を行った。さらに，EMC フィルタの体積についても 3 レベル

変換器との違いについて考察した。 

１，定格 1kW の試作機を製作して実験を行い，電流ひずみ率 3.4%の良好な入力電流波

形を得た。 

２，0.25kW～1.5kW の測定範囲において，力率 0.97 以上，効率 97%以上の結果が得られ，

最高効率 97.6%（0.5kW）が得られた。 

３，2 レベル，3 レベル回路と受動部品体積を比較し，それぞれパワー密度を 3.6 倍およ

び 1.8 倍に向上できることを確認した。 

４，EMC フィルタの体積を 3 レベル Vienna 整流器と比較し，コモンモードリアクトル

を 74%，ノーマルモードリアクトルを 41%小型化できることを確認した。 

以上の結果より，提案する 5 レベル PWM 整流器は，従来の 3 レベルや 2 レベルの PWM

整流器と比較し，より小さい受動部品を使用できることから，パワー密度の向上と小型化

に有利である。 
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  第4章

スイッチ数を低減した PWM整流器の 

高周波電源への適用 

4.1 緒論 

本章では，3 章で提案したスイッチング素子数を半減した新たな 5 レベル PWM 整流器

を，高周波電源用途に適用し，その際の問題点と対策法を示す。また提案回路を高周波電

源用途に適用した際の制御特性を，実験により明らかにする。 

本章の構成は以下のようになっている。まず，提案する整流回路の特徴及び動作を紹介

する。次に高周波入力において問題となる波形ひずみについて，発生原因と補償法を説明

し，動作特性を実機検証する。電源周波数 400 Hz と 800 Hz 時の動作波形を示し，高周波

電源システムに適用可能であることを示す。 

4.2 高周波電源適用時の課題と対策 

提案回路はスイッチ数を削減するために，パワーフローを AC から DC の一方向に限定

している。このため，万が一制御器が誤作動した場合においても，航空機のエンジンに接

続された発電機に向かって力行動作しないことが保証されており，保護上の観点から都合

がよい特性である。しかし，以下の 3 つの問題がある。1 つ目は変換器と系統間に接続さ

れた連系リアクトルに発生する電圧による，変換器入力電圧と入力電流の位相差，2 つ目

は制御器のサンプリング遅れに起因する，スイッチングパターン極性切り替えの遅れに伴
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う誤差である。3 つ目に，高周波電源に PWM 整流器を適用すると，スイッチング周波数

と電源周波数の周期が商用系統と比較して近い値となり，ビート電流によるひずみを生じ

る。 

4.2.1 リアクトル電圧の位相補償 

図 4.1 にシステムの単相等価回路図と電圧ベクトル図を示す。提案回路では d-q 座標の

角度情報を電源電圧から検出する。しかし，実際に変換器が出力する電圧 Vconvは，連系リ

アクトルに印加される電圧 VLによる遅れ位相∆θを伴うため，∆θを考慮した位相で Vconvを

出力する必要がある。 

図 4.2 に入力電圧とコンバータ出力電圧領域の分割を示す。スイッチングパターンは入

力電圧位相を基準に選択する。系統力率 1 の運転条件では，VLの影響で系統電流に対して

Vconvが遅れる。しかし，提案回路はパワーフローの制限により無効分の電流を出力できな

い。これは提案回路の電流経路にクランプダイオードが存在することから，電流方向が一

方向に制限されるためである。中でも直流中点に接続される 0 V 出力パターンは，電流極

性に合わせて S1, S2または S3, S4オンのスイッチングパターンを切り替える必要がある。特

に系統電流 Isの極性切り替わり付近において，Isと Vconvの位相差によってスイッチングパ

ターンと Isの極性が不一致となった場合，直流中点への電流経路が遮断され，+1/2Vdcまた

は-1/2Vdcの誤った出力電圧パルスが生じ，入力電流ひずみを生じる。 

図 4.3 にスイッチングパターン極性に起因する入力電流ひずみを改善するための，出力

電圧位相補償器の構成を示す。電源周波数を fin [Hz]とすると，Vsと Vconvの位相差∆θ [rad]

は(4.1)式で表される。 

][
21 rad
V

ILf
Tan

S

sininπ
θ −=∆  .............................................................................................. (4.1) 

fin は制御器内の d-q 座標回転速度から検出する。この∆θを電源電圧より検出した角度に

加算する。また 0 V のスイッチングパターンは系統電圧極性に基づいて切り替え，誤った

出力電圧パルスの発生を防止する。 
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図 4.1 連系リアクトルの電圧ベクトル 

 

 

図 4.2 入力電圧と変換器出力電圧の範囲 

 

 

図 4.3 リアクトル電圧補償器 
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4.2.2 極性切り替え遅れの低減 

提案回路では入力電流極性によってスイッチングパターンを切り替える必要があり、一

般的なキャリア同期でパターンを切り替える制御器（以下同期極性切り替え）を使用する

と，切り替えタイミングまで待ち時間があるので，遅れが生じる。遅れ時間を短縮するた

めにスイッチング周波数を高く設定すると、スイッチング損失の増加による変換効率の低

下や，制御器の A/D 変換器と計算速度の向上によるコスト上昇の問題がある。 

図 4.4 を用いて，入力電圧が負から正に切り替わる点における問題点を説明する。領域

Ⅳにおけるスイッチングパターンは Table 1 No.5 に示す+0V 出力である。(a)は通常動作で

あり，入力電流は中性点から流出する方向となる。入力電圧が正に切り替わる点の極性検

出が遅れた場合，スイッチングパターンは領域Ⅵの状態に保持される。入力電流はクラン

プダイオードに阻止され中性点に流れず，(b)の経路を通り+1/2Vdcに接続される。この結果，

本来は+0V と+1/4Vdcでスイッチングすべき Fig.5 領域Ⅰの出力電圧が，キャリア周期によ

る遅れの間+1/2Vdcと+1/4Vdcとなり，入力電流にひずみを生じる。 

同期極性切り替えでは，入力電圧極性の検出が制御器の割り込み発生直後のみとなるた

め，キャリア周波数が 26.7 kHz の場合，遅延時間は最短で 1 キャリア周期 37.5 µs から，

最大で 2 周期分 75.0 µs まで変化する。遅延時間は変換器入力電圧誤差となり，入力電流に

ひずみを生じる。この変換器入力電圧誤差は電源周期 1/finとキャリア周期 1/fcの最小公倍

数から決まる長周期のビート電流として現れる。ビート電流の周波数 fbeat は(4.2)式で表さ

れる。 

}/1,/1{

1

cin

beat
ff

f =  ................................................................................................ (4.2) 

このビート電流は電源周波数よりも低く，発電機や連系リアクトルの騒音や振動などの

問題を生じる。 

極性切り替わり付近の 0 V 出力スイッチングパターンを，キャリア周期と非同期に切り

替える（以下非同期極性切り替え）ことで，スイッチング周波数を上昇させずに遅れを低

減する。具体的には入力電圧検出回路に付随した電圧極性判定回路の出力を，FPGA 内部

のカウンタクロック 20 MHz でサンプリングし，0 V パターンの極性をキャリア周期と非
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同期で瞬時に切り替える。この場合，入力電圧極性反転から 0 V パターンが切り替わるま

での遅れ時間は，電圧極性検出回路の遅延とデッドタイムが支配的となる。今回の実験で

は非同期極性切り替えの遅延時間は 15 µs となる。キャリア周波数が 26.7 kHz の場合，キ

ャリア周期の 37.5 µs に対して遅れ時間が大幅に短縮される。また非同期極性切り替えのも

う一つの利点として，極性切り替えタイミングの時間方向の離散化誤差を一定に保てるの

で，(4.2)式のビート成分を抑制できる。 

 

 

 

図 4.4 スイッチングパターンの誤り例 
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4.2.3 同期PWM制御 

これまでの 2 種類の波形改善手法により，入力電流ひずみとビート電流は低減できる。

しかし非同期 PWM 制御を使用する以上，電源周波数とキャリア周波数の比が 3 の倍数で

ない条件では，スイッチングパターンの非対称性から逆相成分が発生する。そこで電源周

期に対してスイッチング回数を 3 の奇数の整数倍に設定することで対称性を向上させる，

同期 PWM 制御を加える。 

図 4.5 に同期 PWM 制御器の構成を示す。提案回路は回転座標上において入力電流制御

を行うため，電源電圧の角度θを検出する。この電源角度の変化率を後退差分により求め，

電源周波数ωを検出する。検出した電源周波数はノイズを多く含むため，100 Hz のローパ

スフィルタにより安定化し，電源周波数の検出値ωlpfを得る。 

図 4.6 に同期 PWM 制御適用時の電源周波数と，それに対応する電源 1 周期あたりのス

イッチング回数を示す。電源周波数の検出値ωlpf より，対応するパルス数を決定する。パ

ルス数切り替え点には，チャタリングを回避するため 10 Hz のヒステリシスを設ける。キ

ャリア周波数範囲は 22~26 kHz とする。この範囲は，下限が入力電流リプルと電流制御器

の安定性，上限が制御器の計算速度とスイッチング損失の許容量により決まる。キャリア

のカウンタクロック 20 MHz を，決定したキャリア周波数で除算し，次の周期のキャリア

カウンタ値に設定する。 
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図 4.5 同期 PWM 制御器 
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図 4.6 パルス数参照テーブル 
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4.3 実験結果 

4.3.1 高周波電源対応 

表 4.1 に示す実験パラメータにより，提案回路の動作を実機実験により確認した。実験

は以下の 4 条件で行った。 

1. 連系リアクトル電圧補償なし，同期極性切り替え，非同期 PWM 制御 

2. 連系リアクトル電圧補償あり，同期極性切り替え，非同期 PWM 制御 

3. 連系リアクトル電圧補償あり，非同期極性切り替え，非同期 PWM 制御 

4. 連系リアクトル電圧補償あり，非同期極性切り替え，同期 PWM 制御 

交流電源は高周波発電機を模擬するために電源環境シミュレータ（NF 回路設計ブロッ

ク製 4400）を使用し，周波数は航空機電源を想定した 400~800 Hz とする。またデッドタ

イム 500 ns を各スイッチのターンオンに付加する。 

 

表 4.1 実験パラメータ 

Output power 0.9 kW 

Input AC voltage 200 V 

Input frequency 400~800 Hz 

Switching frequency 26.7 kHz 

DC output voltage command 350 V 

Load resistance 130 Ω 

Input inductor 2 mH 

Flying capacitor 47 µF 

Clamping capacitor 100 µF 

DC link capacitor 220 µF 
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図 4.7 の連系リアクトル電圧補償と同期極性切り替えを使用する場合，連系リアクトル

電圧の影響により，極性切り替わり付近で入力電流と変換器のスイッチングパターン極性

が一致せず、電流波形がゼロに停滞する。その結果電流制御系の過渡応答が生じ，入力電

流波形が振動的になる。このとき入力電流の全高調波ひずみ率は 6.5%である。 

図 4.8 の連系リアクトル電圧補償と同期極性切り替えを行う場合では，極性切り替わり

付近の電流停滞が減少する。このとき入力電流の全高調波ひずみ率は 3.6%と，連系リアク

トル電圧補償を行わない場合と比較して 45%低減する。しかし極性切り替わり付近で大き

くひずむ場合があり，これはサンプリング遅れの影響が大きく出たときに発生する。また

電流波形のピーク両肩のひずみは，3 相構成の他相の影響である。 

図 4.9 の連系リアクトル電圧補償と，スイッチングパターン非同期切り替えを併用した

場合では，入力電流の全高調波ひずみ率は 3.3%となった。また図 4.8 に見られた入力電流

極性切り替わり付近のひずみが減少している。 

 

図 4.7 400 Hz 補償なし（条件 1）THD: 6.5% 
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図 4.8 400 Hz リアクトル電圧補償のみ（条件 2）THD: 3.6% 

 

図 4.9 400 Hz 非同期極性切り替え（条件 3）THD: 3.3% 
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図 4.10 に連系リアクトル電圧補償と同期極性切り替えを用いた場合の 800 Hz 動作波形

を示す。入力電流の全高調波ひずみ率は 3.13%と 400 Hz 動作よりも 12%低下するが，実際

の波形のひずみは 400 Hz 動作時より大きい。これは電源周波数の上昇により，電源周波数

とキャリア周波数との差が小さくなり，PWM の分解能が低下した結果，極性切り替え時

の+1/2Vdcまたは-1/2Vdcの誤差電圧パルス幅が相対的に増加し，電流波形に上下非対称なひ

ずみを生じるためである。 

0

0

0

DC output voltage [V]

Rectifier input voltage [V]

400 s

Input current [A]

5A/div

250V/div
Input voltage [V]

250V/div

0
250V/div

 

図 4.10 800 Hz リアクトル電圧補償（条件 2）THD: 3.1% 

 

図 4.11 に連系リアクトル電圧補償と非同期極性切り替えを用いた場合の 800 Hz 動作波

形を示す。図 4.10 と入力電流波形を比較すると極性切り替わり付近のひずみが減少してい

る。全高調波ひずみ率は 2.9%で，400 Hz 動作よりも 14%低下する。 

図 4.12 に図 4.11 の動作波形について，極性切り替え付近をを拡大して示す。キャリア周

期で示す区間において，前半では S1, S2 ON の-0 V パターンを出力し，電流を変換器から連

系リアクトルへ流している。キャリア区間の途中，入力電圧極性が正側に切り替わると同

時に，電圧極性判定信号を用いてキャリア周期と非同期に S3, S4 ON の+0 V パターンに切

り替えている。なお切り替え直後に-1/2Vdcの誤差電圧パルスが発生している。この誤差電
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圧パルスの幅は，電圧極性判定回路とデッドタイムにより決定するため 15 µs と短く，ま

た上下対称となるため，波形の非対称性から生じるビート成分を抑制できる。 
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図 4.11 800 Hz 非同期極性切り替え（条件 3）THD: 2.9%， 

非論理成分を含めた THD: 6.3% 
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図 4.12 図 4.11 拡大波形 
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図 4.13 に入力周波数を変化させた場合の入力電流ひずみ率の変化を示す。なお本測定は

パワーメータ（横河電機 WT1600）の高調波測定機能にて計測したもので，非論理高調波

となるビート成分は含まない。連系リアクトル電圧補償なしの場合，周波数の上昇に比例

してひずみ率が上昇し，400 Hz 以上では制御できない。連系リアクトル電圧補償を加える

と，ひずみ率は電源周波数によらず 3%近辺に安定する。また非同期極性切り替えを用い

ることで，さらに低減する。 
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図 4.13 入力電流高調波ひずみ率の周波数特性（論理高調波のみ） 

図4.14に0 Vパターンの同期／非同期極性切り替えによる入力力率の周波数特性を示す。

非同期極性切り替えでは、電源周波数に関わらず高い力率が得られる。同期極性切り替え

では入力電流に非対称なひずみを生じ，これに伴う位相誤差により力率が低下する。条件

1 と 2 で発生した入力電流の非対称な電流ひずみは，極性切り替えの遅れに伴うビート電

流による。ビート電流の周波数は，電源周波数 400 Hz と 800 Hz，キャリア周波数 26.7 kHz

の周期の最小公倍数から(4.1)式より算出される。電源周波数400 Hzにおいて133 Hz，800 Hz

では 267 Hz となる。 

図 4.15 に，非同期極性切り替えによるビート電流成分の低減効果を示す。特に入力電流

ひずみの大きい，条件 2 の 800 Hz 動作時におけるビート電流成分(267 Hz)の大きさは，入
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力電流基本波に対する割合で示した場合，0.56%から 0.06%へと 1/9 に低減できる。 
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図 4.14 入力力率の周波数特性 
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図 4.15 ビート電流成分の低減効果 
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図 4.16 に，同期 PWM 制御適用時（条件 4）の動作波形を示す。非同期 PWM の条件 1~3

と比較して入力電流波形の対称性がさらに向上し，誤差電圧パルスが低減している。なお，

ここでは入力電流ひずみ率の計測方法として，入力電流高調波の非論理成分を考慮する。

そのため，図 4.11 条件 3 800 Hz では，論理高調波のみを考慮した THD は 2.9%だが，非論

理成分を含めると 6.3%に増加する。同期 PWM を適用すると，入力電流ひずみ率は 3.1%

となり，非同期 PWM 制御の条件 3 と比較して THD が 51%低減している。 

 

図 4.16 800 Hz 同期 PWM 制御（条件 4）非論理成分を含めた THD: 3.1% 

図 4.17 に入力電流の高調波解析結果を示す。同期 PWM 制御では，非論理高調波である

入力電流の低周波ビート成分とその高調波が低減し，電源周波数の整数倍の論理高調波成

分のみが残る。 



 

82 

 

スイッチ数を低減した PWM 整流器の 

高周波電源への適用 

 

 

(a) 非同期 PWM 

 

(b)同期 PWM 

図 4.17 非同期・同期 PWM 制御による入力電流高調波 
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図 4.18 に電源周波数を変化させた場合の，非論理高調波成分を考慮した入力電流ひずみ

率を示す。同期 PWM 制御を用いることで入力電流波形の対称性が向上した結果，ビート

電流とその高調波成分が減少し，3%付近の低く一定の特性が得られる。 
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図 4.18 非同期・同期 PWM 制御による入力電流 THD 
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4.3.2 過渡応答特性 

本節では，高周波電源システムで想定される負荷電力変動，電源周波数・電圧変動に対

して，提案回路が安定動作可能であることを確認する。 

図 4.19 に提案回路の直流負荷を 635 W から 937 W にステップ増加させた場合，また逆

に減少させた場合の直流電圧波形を示す。図中 a 点から負荷が変化している。負荷増大と

同時に直流部電圧が低下し，これを電圧制御系が補償することで入力電流が増大し，直流

電圧が 200 ms で定常値に復帰している。負荷減少時も同様である。このことから提案回路

は負荷変動に対して安定動作可能である。 

図 4.20 に電源周波数と電圧が連続的に変化した場合の波形を示す。これは航空機用途に

適用した場合，発電機の周波数が 400~800 Hz で連続的に変化し，発電機出力相電圧も周波

数に比例して 57~115 V に変化した場合を想定している。(a)では直流負荷 635 W，400 Hz，

57 V の図中 a 点から，0.3 秒の遷移時間で 800 Hz，115 V の b 点まで連続的に変化させ，(b)

は逆の変化を与えている。遷移中，入力電流は安定して制御され，出力電圧は若干上昇す

るものの，遷移終了とともに安定する。この結果より，提案回路は電源として想定してい

る発電機の出力電圧・周波数変動に対して安定動作可能である。 
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(a) 負荷増大（635 W から 937 W） 

 

(a) 負荷減少（937 W から 635 W） 

図 4.19 直流負荷ステップ応答 
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(a) 周波数上昇（400 Hz から 800 Hz） 

 

(b) 周波数低下（800 Hz から 400 Hz） 

図 4.20 電源周波数・電圧スイープ 
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4.3.3 電力変換効率 

図 4.21 に直流負荷 1 kW の条件で電源周波数を変化させた場合の変換効率を示す。周波

数の上昇に伴い，効率が低下している。400 Hz の場合 97.4 %に対して，800 Hz では 96.3 %

まで低下した。 

図4.22に損失分離結果を示す。電力損失全体は三相入力電力と直流出力電力から測定し，

リアクトル損失は入力電力とリアクトル両端の電圧から得られる有効電力とする。また

MOSFET の導通損失，ターンオン・ターンオフ損失，また寄生ダイオードの逆方向リカバ

リ損失については，Powersim inc. 製パワーエレクトロニクス回路シミュレータ PSIM を用

いて計算する。具体的には，シミュレーション上でスイッチのターンオン・オフ時の FET

ドレイン電流とドレイン・ソース間電圧を観測し，データシートの各パラメータを用いて

算出する。また寄生ダイオードの逆方向リカバリ損失については，寄生ダイオードの順方

向電流の変化と印可電圧を検出し，逆方向リカバリ電荷量を計算する。その他の項目には

デバイスの寄生容量による無負荷損失，コンデンサの直列等価抵抗（ESR）や主回路配線

の抵抗成分による損失が含まれる。この結果よりリアクトルの鉄損が周波数に比例して増

加している。またその絶対量は全損失の 1/3 を占めており，リアクトルの鉄損低減が高効

率化に向けて重要となる。 

図 4.23 に変換効率の負荷特性を示す。電源周波数は 400 Hz と 800 Hz として負荷を変化

させた場合の変換効率を測定した。400 Hz 動作では効率 98%付近，800 Hz 動作では 96%

付近となる。いずれの周波数においても負荷電力が増大するにつれて効率が低下し，800 Hz

では特に高負荷での落ち込みが大きい。 

図 4.24 に変換効率の負荷特性について損失分離した結果を示す。(a)に 400 Hz，(b)に 800 

Hz 動作時である。両者で異なるのはリアクトル鉄損の変化である。400 Hz では負荷電力

に対する割合が減少方向であり，負荷電力に比例しない一定の損失が発生している。これ

に対して 800 Hz では負荷電力に比例した損失が発生している。図 4.22 より，電源周波数

に比例して鉄損が増大するため，今回用いたリアクトルでは周波数に比例して損失が変化

するヒステリシス損が支配的といえる。また，400 Hz ではその他の損失割合が 800 Hz と

比べて大きい。これはその他損失として考えられるデバイスの寄生容量による無負荷損失，

コンデンサの直列等価抵抗（ESR）や主回路配線の抵抗成分による損失のいずれも，電源
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周波数ではなくスイッチング周波数と電流に依存するため，変換効率が高い低周波域では，

これらの占める割合が増大するためである。 
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図 4.21 電力変換効率の周波数特性 
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図 4.22 電力変換効率の周波数特性（損失分離） 
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図 4.23 電力変換効率の負荷特性 
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(a) 400 Hz                         (b) 800 Hz 

図 4.24 電力変換効率の負荷特性（損失分離） 
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4.4 結言 

航空機電源などの高周波電源を対象とした PFC 整流器として，スイッチ数を削減した 5

レベル PWM 整流器を適用し，高周波電源下における波形改善手法の提案を行った。また，

対象とする電源システムで想定される負荷変動，電源変動を考慮した動作確認を行った。 

１，連系リアクトル電圧の影響を補償し，実験により 400 Hz における入力電流全高調波

ひずみ率を 6.5%から 3.3%に 45%低減した。 

２，スイッチングパターンの非同期極性切り替えを行うことで，電源周波数 800 Hz にお

ける入力電流ビート成分を 1/9 に低減した。 

３，同期PWM制御によりビート成分とビートの高調波成分が低減し，電源周波数800 Hz

において，非論理高調波成分を考慮した入力電流ひずみ率を 51%低減した。 

４，直流負荷変動，400~800 Hz の範囲における電源周波数・電圧変動に対して，安定動

作することを確認した。 

５，損失分離結果より，連系リアクトルの鉄損が支配的であり，高周波特性の良いコア

材料の適用による効率改善の余地がある。 

今後の課題として，電圧・電流検出回路のひずみ・遅れの低減，スイッチング周波数の

向上により，入力電流に含まれる偶数時高調波成分を低減する。 
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  第5章

電流バイパス回路を多段直列接続した 

高力率 LED駆動回路 

5.1 緒論 

本章では，線形動作する電流バイパス回路を多段直列接続することで高効率を実現でき

る，高力率 LED 駆動回路を提案する。電流バイパス回路に使用するMOSFET のゲート駆

動には，抵抗とツェナーダイオードによる簡単な構成のバイアス回路を用いるため，外付

けの制御器や各 MOSFET に個別の電源を持つゲート駆動回路が不要となる。また，電流

バイパス回路の MOSFET に高い電圧が加わった状態で線形動作させると，スイッチング

動作に比べて効率の点で不利となるが，多段直列接続により印加電圧を下げることで，全

体の損失を低減する。線形動作する電流バイパス回路を多段直列接続することで高効率を

実現できる，高力率 LED 駆動回路を提案する。電流バイパス回路に使用する MOSFET の

ゲート駆動には，抵抗とツェナーダイオードによる簡単な構成のバイアス回路を用いるた

め，外付けの制御器や各スイッチ個別のゲート駆動回路は不要となる。また，電流バイパ

ス回路の MOSFET に高い電圧が加わった状態で線形動作させると，スイッチング動作に

比べて効率の点で不利となるが，多段直列接続により電圧を下げることで，全体の損失を

低減する。 

本章の構成は，次のようになっている。はじめに提案回路の動作原理と回路構成を述べ

る。次に 100 V 入力，7.8 W，5 列構成の動作波形と，回路パラメータを用いた損失計算法
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を示し，効率を評価する。さらに 7.8 W，5 列構成と，15 W，10 列構成を試作し，各部の

動作波形を示す。また試作機の体積とノイズを評価し，提案回路の有効性を確認する。 

5.2 提案回路 

5.2.1 回路構成の概要 

図 5.1 に入力電流を正弦波化し，定電流制御に伴う損失を低減する原理図を示す。LED

列の電流を一定に制御するため，各列に定電流源を接続する。そして LED 列に対して並列

に，複数の電流バイパス回路を接続する。1 列目を例に挙げ，提案回路の動作を説明する。

ダイオード整流器の出力電圧 vrecが 0 V から上昇し，最下段の LED 列（この場合は D1と

D2）の順方向電圧の和VF0を超えると，Q1~Q4がすべてオンする。そして，vrecの上昇にし

たがい Q1 の vds が上昇する線形動作の状態となる。さらに vds が上昇し，並列接続される

LED の順方向電圧 VF1を超えると，Q1がオフになり電流が LED 側に流れる。これにより

定電流動作に伴うの損失を低く保ちながら，LED 列を可変電圧・定電流駆動する。さらに，

vrecと通流する LED 列の並列数を比例して変化させることで，入力電流を正弦波化する。 

表 5.1 に提案回路と従来回路の比較を示す。提案回路と文献(9)(10)の Sequential linear 方

式は受動部品を使用せず，線形動作により EMC フィルタが不要となることで，回路体積

の小型化に有利である。また電力変換効率は従来回路と同等以上で，入力力率はほぼ 1 と

なる。一方でこれらの方式は各 LED 列の通流時間が異なり，各列同一の LED 素子を使用

した場合，各素子の消費電力がばらつき，素子の利用率が低下する実用上の課題がある。

これは通流時間に応じて定格電力の異なる素子を用いる，または素子の並列数を可変する

設計で対策できる。 
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図 5.1 5 列 4 段構成の提案回路原理図 
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表 5.1 LED 駆動回路の比較 

 

Proposed 

circuit 

(5 strings) 

Proposed 

circuit 

(10 strings) 

Step-down 

chopper
(4)

 

Single 

switch 

converter
(4)

 

Sequential 

linear
(5)(6)

 

Input current Sinusoidal Sinusoidal 
Low power 

factor 
Sinusoidal Sinusoidal 

Lighting 

flicker 
Large Large Small Large Large 

Element 

deciding 

life time limit 

LED LED 
Electrolytic 

capacitor 
LED LED 

Efficiency 

[%] 
88.3 91.6 >80 85 85 

Reactor 

volume 
- - Large Small - 

Capacitor 

volume 
- - Large Small - 

Noise filter - - Required Required - 

Input power 

factor 
0.995 0.999 0.7~0.8 0.98 >0.95 
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5.2.2 入力電流の正弦波化 

図 5.2 に入力電流波形を正弦波化する原理を示す。電流値が同一で，順方向電圧 VFが一

定間隔で異なる LED 列を並列接続すると，入力電圧に比例した階段状の電流が流れる。

LED 列を増加させて VFの間隔を狭めることで，電流波形が正弦波に近づき，抵抗負荷に

近い高力率動作となる。 

5.2.3 定電流回路の損失低減 

図 5.3 に LED 列の順方向電圧切り替えによる損失低減の原理を示す。これは図 5.1 の 1

列目の消費電力を表しており，図 5.3(a)は電流バイパス回路を設けずD1とD2だけの場合，

図 5.3(b)は 4 段の電流バイパス回路を設けた場合を示す。LED の順方向電流は印加電圧に

対して指数関数的に変化し，vrecが LED 列の順方向電圧 VF0を超えると，CCR の作用によ

り一定電流 Istr1が流れる。このとき，VF0Istr1が LED に注入される電力，(vrec-VF0)Istr1が定電

流制御に伴う損失となり，損失を図示すると灰色部分の面積となる。よって，損失を低減

するには LED の順方向電圧の総和を vrecに近づければよい。しかし，入力電流を高力率化

するためには，図 5.2 に示すように幅広い通流期間が必要なので，1 列目は VF0を低くしな

ければならない。そこで，図 5.3(b)に示すように，電流バイパス回路により vrecの大きさに

応じて通流する LED の直列数を切り替える。vrecが VF0を超えると，Q1は線形動作状態と

なって損失が増加する。しかし vrecが VF1を超えた時点で，Q1に流れていた電流は並列に

接続された LED 側に移り，Q1はオフとなる。よって，LED の直列数を切り替えることで，

Q1の線形動作中の印加電圧は最大で VF1に抑制され，損失を削減できる。 
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図 5.2 入力電流を正弦波化する原理図 

 

図 5.3 入力電流を正弦波化する原理図 
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5.2.4 電流バイパス回路の設計手法 

図 5.4 に提案回路を 5 列 4 段バイパスで構成した場合の，1 列目の回路図と回路パラメー

タを示す。電流バイパス回路の駆動電力を低減するため，電圧駆動のMOSFET を用いる。

なお，電流バイパス回路は vrecが低い領域ですべてオンしていることから，ノーマリーオ

ン形の MOSFET を適用することが考えられる。しかし，デバイスの選択肢と入手性の観

点から，本論文ではノーマリーオフ形の MOSFET を使用する。電流バイパス回路の

MOSFET は，並列に接続される LED 列の順方向電圧以上の耐圧を持つ素子を選定する。

また，電流源にConstant Current Regulator (CCR)を使用しているが，電流容量が小さいため，

大容量化する場合はシリーズレギュレータを用いた構成も考えられる。さらに，CCR 選定

の際は電源の電圧変動を考慮して耐圧を選定する必要がある。 

提案回路は CCR と Q1~Q4のいずれか 1 個が線形動作することで，定電流制御を実現し

ている。CCR が線形動作するのは vrecの波高値付近のみで，vrecが LED 列全体の順方向電

圧を下回っている領域では，Q1~Q4 が順次線形動作する。例えば，Q1~Q4 がオンの状態で

vrecが VF0を超えると，CCR 両端の電圧 vCCRが増加する。vCCRが増加すると，図 5.4 より

Q1~Q4のゲートバイアス電圧 vgsが上昇し，Q1が飽和領域から線形領域に移行する。その後，

vgsの上昇に応じてドレインソース間電圧が上昇することで，vCCRの上昇を抑制する。つま

り，線形動作中の Q1とCCR によって，vrecと VF0の差の電圧を分担しながら定電流動作す

る。以降，vrecが VF0+VF1を超えたときには Q2 が同様の動作になり，順次線形動作する素

子が移り変わる。なお，Q1から順に線形動作に変化する理由は，MOSFET のオン抵抗に起

因する電圧降下により，Q1のゲートバイアス電圧が最も高くなるためである。 

図 5.5 にゲート駆動回路設計用の等価回路図を示す。ゲート駆動回路の周波数応答は，

バイアス抵抗 Rbiasとゲート抵抗 Rgateおよびゲート入力容量 Cissの時定数に依存し，n段で

構成した場合のカットオフ周波数 fcut_offは(5.1)式で表される。 

iss

gate

bias

offcut

nC
n

R
R

f

⋅







+

=
1

_
 ................................................................................. (5.1) 
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バイアス抵抗とゲート抵抗は，fcut_offが電源周波数の 2 倍よりも十分高くなるように設定

する。例えば，表 5.2 のパラメータでは 27 kHz となり，商用電源周波数の 2 倍である 100 Hz

よりも十分高い周波数応答が得られる。また，400 Hz の高周波電源を想定しても，800 Hz

に対して 34 倍と十分に高い。 

5.2.5 5列 4段および 10列 9段の設計例 

図 5.6(a)に提案回路を PMOS5 列 4 段構成した場合，(b)に NMOS10 列 9 段構成した場合

の，通流開始電圧が最も低い 1 列目の回路図を示す。 

表 5.2 および 5.3 に上記設計時の回路パラメータを示す。 
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図 5.4 電流バイパス回路の構成（NMOS 型 1 段の場合） 

 

 

図 5.5 ゲート駆動回路の等価回路 
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(a) 4 段(PMOS)            (b) 9 段(NMOS) 

図 5.6 4 段と 9 段の 1 列目回路構成 
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表 5.2 5 列 4 段構成のパラメータ 

LED 
LUW_JNSH.EC (OSRAM)  

VF=3.1V, IF=20 mA, 36-series 

MOSFET 
5LP01SS (ON semiconductor)  

Vds=-50 V, Ron=18 Ω, Ciss=7.4 pF 

ZDgate, ZDbias Vz=6.8 V 

Rbias, Rgate 1 MΩ 

Current regulator 
NSI45020T1G (ON semiconductor) 

Istr=20 mA, Von=3.5 V 

Diode bridge DF08SA (Vishay) 

Vin AC 100 V, 50 Hz 

 

表 5.3 10 列 9 段構成のパラメータ 

LED 
LUW_JNSH.EC (OSRAM)  

VF=3.1V, IF=20 mA, 40-series 

MOSFET 
SSM3K15F (Toshiba)  

Vds=30 V, Ron=4 Ω, Ciss=7.8 pF 

ZDgate, ZDbias Vz=6.8 V 

Rbias, Rgate 1 MΩ 

Current regulator 62.5 Ω 

Diode bridge 
LM1086-ADJ (Texas Instruments) 

Istr=20 mA, Von=3.0 V 

Vin AC 100 V, 50 Hz 
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5.3 回路損失の定式化 

LED 駆動回路は出力が光になるため，電力変換効率は入力電力と LED 素子の消費電力

の比率で定義される。しかし，提案回路では通流時間の異なる LED 列が多数あるため，実

験による電力変換効率の測定は難しい。そこで，シミュレータを用いて回路の損失を推定

することで効率を求める。しかし，シミュレータによる損失推定だけでは，仕様変更毎に

シミュレーションを繰り返す必要があり，設計作業が煩雑化する。そこで本章では，回路

の設計パラメータから各 MOSFET と CCR の損失を求める近似式を導出する。また計算結

果を基に，5 列と 10 列構成時の損失について検討する。 

5.3.1 シミュレーションによる損失解析 

図 5.7 に，シミュレーションによる損失分離結果を示す。(a)は 5 列 4 段構成，(b)は 10

列 9 段構成の結果である。このグラフは回路全体の入力電力に対する損失の比率を各列で

示している。結果より，損失の大部分は電流バイパス回路の MOSFET および定電流素子

が占めることがわかる。定電流素子の損失が列によって異なるのは通流時間の違いによる

もので，通流開始電圧の高い列は通流時間が短く，損失も小さい。また MOSFET の順番

による損失の差は，正弦波入力電圧の傾きに起因する。例えば，入力電圧が低く，傾きの

大きい領域で動作する Q1は，傾きの小さい Q4よりも線形動作時間が短いため，損失が小

さくなる。また，バイアス抵抗のゲート駆動電流による損失は，5 列と 10 列いずれの場合

も 1 列あたり最大で 0.1%と小さい。回路全体の電力変換効率は，5 列構成で 88.3%，また

10 列構成では，線形動作領域の損失を低減できるため 91.6%となる。 
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0.0

1.0

2.0

3.0

4.0
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(a) 5 列 4 段構成 

0.0

0.3

0.6

0.9

1.2

1.5

1 2 3 4 5 6 7 8 9 10

 

(b) 10 列 9 段構成 

図 5.7 シミュレーションによる各段の損失分離 
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5.3.2 計算による損失解析 

図 5.8 に 1 列目の線形動作による損失発生箇所を，図 8 にシミュレーションで求めた損

失の時間波形を示す。n 段のバイパス回路を構成する MOSFET Q1~Qn のうち，任意の

MOSFET Qaの損失を求める。損失は線形領域の損失 PQa_linと，MOSFET のオン抵抗による

導通損失 PQa_condに分離できる。Qaが線形動作する期間を Ta+1-Taとすると，Taは回路パラ

メータを用いて(5.2)式のように示すことができる。 

max_

1

01sin
1

in

a

x

Fx

a
V

V

t
∑

−

=−=
ω

 ......................................................................................................... (5.2) 

ωは電源角周波数，Vin_maxは入力電圧最大値，VFxは各段の LED 順方向電圧を表す。 

図 5.8 の灰色部分は入力電圧と LED 順方向電圧の差分を示す。電流一定の条件より，こ

の差分電圧に LED 列の電流 Istrを乗算することで，MOSFET の線形動作領域の損失となる

ため，この面積を電源周期で除算することでPQa_linが得られる。 











−−= ∑∫

−

=
+

+
1

0

1

1

max__
)(sin4

a

x

Fxaa

aT

aT
instrinVlinearaQ

VTTttdVIfP ω .................................. (5.3) 

ただし，fVinは電源周波数，1 項目は入力電圧の Ta~Ta+1までの積分値，2 項目は導通して

いる LED の順方向電圧の合計を示す。 

MOSFET のオン抵抗 Ronによる導通損失 PQa_condは，各 MOSFET が通流する時間に比例

するため(5.4)式となる。 

)(4 2

2

_ anstroninVcondQa TTIRfP −= +  ..................................................................................... (5.4) 

ただし，Tn+2は図 5.8 の T6に相当し，入力電圧の頂点を示す。 

一方，定電流回路の線形領域における損失 PCR_linは(5.5)式となる。(3)式の MOSFET とは

積分範囲が異なり，vrecの波高値付近 Tn+1~Tn+2となる。 











−−= ∑∫

=
++

+

+

n

x

Fxnn

nT

nT
instrinVlinearCR VTTttdVIfP

0

12

2

1
max__ )(sin4 ω  .............................. (5.5) 

なお，(5.3)式と(5.5)式は積分範囲が異なっており，図 5.8 に示す通り，それぞれ別の領域

の面積を計算している。さらに，定電流回路の導通損失は，CCR のオン電圧 Vonが印可電
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圧によらず一定とすると，(5.6)式となる。 

)(4 12_ TTVIfP nonstrinVcondCR −= +  ........................................................................................ (5.6) 

 

 

 

 

 

図 5.8 線形動作に伴う MOSFET と定電流素子の損失発生箇所 
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T

 

図 5.9 シミュレーション動作波形 
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図 5.10 に(5.3)~(5.6)式から求めた 1 列目の損失計算値と，シミュレーション値を比較す

る。計算では線形領域の損失と導通損失を分けて表示し，シミュレーションでは分離でき

ないため，素子全体の消費電力を示す。結果より，定電流回路では線形領域よりも導通損

失が大きいことがわかる。一方，MOSFET の導通損失は Q1で 0.07%と小さく，線形領域

の損失が支配的となる。Q1~4 の合計損失は，計算結果のほうがシミュレーションよりも

7.0%大きい。この誤差は，(5.3)式において MOSFET の線形動作領域の損失が入力電圧に比

例し，MOSFET から並列の LED に電流が切り替わる際の過渡状態を無視している点に起

因する。具体的には，図 8 の T1から T2の間では Q1が線形動作し，MOSFET の損失は VF1

に比例する。しかし，VF1が LED の定格電圧に近づくと，V-I 特性に従い LED 側に電流が

分流する。これによって Q1の電流が減少し，Q1の損失が VF1の頂点よりも手前から低下す

るため，シミュレーション値が計算値よりも小さくなる。また，Q4 の誤差が Q1 よりも少

ないのは，CCR の電流レギュレーション特性により，入力電圧の高い領域で電流値が上昇

し，損失が増加し誤差を相殺するためである。また，定電流回路の損失 PCRは，計算値よ

りもシミュレーション値の方が 6.7%大きい。これも MOSFET の損失誤差と同様に，レギ

ュレーション特性による電流増加に起因する。以上，これらの誤差は放熱設計に使用する

上で問題のない範囲といえ，(5.3)～(5.6)式により損失を推定することで，素子選定や放熱

設計が可能となる。 

5.3.3 バイパス段数増加による損失低減 

図 5.11 に，図 5.4 および図 5.10 に示した，5 列 4 段と 10 列 9 段バイパス構成の回路を用

いて，各 MOSFET の損失を(5.3)～(5.6)式より計算した結果を示す。なお，図 5.10 のパラメ

ータを表 5.3 に示す。5 列構成時の MOSFET 4 個分の損失を 100%とすると，10 列構成時

では損失を 55%低減できる。したがって，バイパス段数を増加させることで MOSFET の

線形動作時の損失を低減し，回路全体の効率を改善できる。 
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0.0 1.0 2.0 3.0 4.0 5.0

 

図 5.10 シミュレーションと近似計算による 1 列目損失の比較 

0 20 40 60 80 100

 

図 5.11 近似計算による 5 列 4 段と 10 列 9 段構成のバイパス回路損失比較 
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5.4 実験結果 

5.4.1 5列構成の動作検証と従来回路との比較 

図 5.12に 5列構成の実機写真を示す。基板の大きさは横 160 mm，縦 100 mm，厚さ 1.6 mm

の FR-4 片面基板を使用する。手前が 1 列目，奥が 5 列目となる。提案回路は片面基板に

全部品を実装できる。そのため大容量化の際にアルミニウム基板の採用や，ヒートシンク

の裏面取り付けなど，放熱設計の自由度が高い利点がある。 

表 5.4 に 5 列実機，および同等の光束を有し，降圧チョッパ回路を使用する市販 LED 電

球の諸元を示す。市販品は，ダイオード整流器の直流側に電解コンデンサを付加すること

で電圧を平滑し，降圧チョッパにより LED を定電流制御している(12)。提案回路の光束は

図 6 に示す損失シミュレーション値から得られた変換効率 88.3%と，LED 素子の公称効率

の代表値から推定している。 
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図 5.12 5 列実機の外観 

 

表 5.4 5 列実機と市販品の仕様 

 

Proposed circuit  

(5 strings) 

Step-down chopper 

(Sample product) 

Input power [W] 7.8 W 11.0 W 

Luminous flux [lm] 751 810 

Power factor 0.995 0.79 

 

  



 

111 

 

電流バイパス回路を多段直列接続した 

高力率 LED 駆動回路 

 

図 5.13 に提案回路の入力電流波形を示す。電流は正弦波状に制御され，入力電流ひずみ

率は 9.8%，入力力率は 0.995 と高い。また極性切り替わり付近のゼロ電流期間は，最も低

電圧から点灯する LED 段の動作電圧に起因する。回路全体の消費電力は 8.0 W となり，シ

ミュレーション値の 7.8 W と比較して 2.9%の誤差となる。CCR の電流値の公差が±15%で

あることから，誤差は CCR のばらつきの範囲内であり，シミュレーションと実験結果の

整合性が確認できる。 

図 5.14 に降圧チョッパ回路を用いた市販品の電流波形を示す。入力電流最大値は 0.6 A

であり，提案回路の 0.12 A と比較して 5 倍となり，両者の定格電力の差を考慮しても，ひ

ずみが大きいと言える。 

図 5.15 に提案回路の各 LED 列の電流波形を示す。点灯開始電圧が最も低い 1 列目が最

初に導通し，続いて 2 列目，3 列目が導通する。電流値は CCR によって 20 mA 一定に制

御されている。また上位の列では電流の立ち上がり・立下りの傾きが小さくなっている。

これは入力電圧の傾きと LED の V-I特性に起因する。また，正弦波の頂点付近で電流波形

が凸状になっている原因は，CCR の電流レギュレーション特性による。ここで使用した

CCR は電圧が印加されてから電流が定格値に整定するまでの応答時間が数秒必要であり，

提案回路の駆動周波数 100 Hz では 1 割程度の電流オーバーシュートを生じる(2)。 

図 5.16 に電源の雑音端子電圧測定結果を示す。測定には簡易シールドルームとスペクト

ラムアナライザ R3131A（アドバンテスト），疑似電源回路網（LISN）を使用し，CISPR 11 

Class A 相当の測定を実施する。図 15(a)の提案回路では，入力電流の高調波により生じる

150 kHz 近傍の低域成分を除くと，全帯域において暗ノイズと同等であり，伝導ノイズは

観測されない。よって提案回路は伝導ノイズによる障害を発生させる恐れがほとんどない

と言える。一方で(b)の降圧チョッパ回路では，規制値から 19 dB の余裕があるものの，全

帯域に渡る伝導ノイズが観測されている。 
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図 5.13 提案回路 5 列構成の入力電流波形 

 

図 5.14 降圧チョッパ方式の入力電流波形 
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図 5.15 提案回路の各列電流波形 
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(a) 提案回路 

 

(b) 降圧チョッパ方式 

図 5.16 雑音端子電圧測定結果 
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電流バイパス回路を多段直列接続した 
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次に，提案回路と降圧チョッパ回路の部品体積を比較する。これまでの実験で使用した

降圧チョッパ回路の市販品は，提案回路と同等の光束が得られる。しかし，搭載されてい

る LED 素子の効率が異なるため，電力変換器の出力電力も異なっている。そこで同じ出力

電力で部品体積を比較するため，提案回路と同一の種類・数量の LED を使用する降圧チョ

ッパ回路を設計する。なお，LED 照明器具の放熱設計では，駆動回路よりも LED 素子の

発熱量が支配的となるため，提案回路と降圧チョッパ回路の効率差によるセット全体の放

熱器体積の差は小さい。一方で，提案回路は LED と同一の基板に混載することで放熱器を

共用し，大型のリアクトルやキャパシタを用いないことで筐体設計の自由度が向上すると

考えられる。 

図 5.17 に設計した降圧チョッパ回路の回路図，表 5 に回路パラメータを示す。制御 IC

には SSL21081 (NXP Semiconductor)を使用し，推奨設計に基づいた部品選定とシミュレー

ションを行う(1)(3)。 

図 5.18 に回路部品の体積比較を示す。基板を除く回路部品の体積を累積したもので，提

案回路は降圧チョッパ回路と比較して部品体積を約 80%低減できる。制御器の体積は LED

と受動部品を除いた半導体と抵抗を合計したもので，提案回路は専用 IC を使用する降圧チ

ョッパ回路よりも大きい。これは単体の MOSFET と抵抗で構成されるためである。しか

し，提案回路は降圧チョッパ回路に必要なノイズフィルタ，リアクトル，キャパシタの受

動部品が不要となり，小型化に大きく貢献している。提案回路は LED の集積化，および制

御回路の IC 化により，さらに小型化できる余地がある。 
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図 5.17 部品体積比較用の降圧チョッパ回路 

0.0 2.0 4.0 6.0

 

図 5.18 部品体積比較結果 
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表 5.5 部品体積比較用降圧チョッパ回路のパラメータ 

LED 
LUW_JNSH.EC (OSRAM) 

VF=3.1V, IF=20 mA, 9-series, 20-parallel 

Controller SSL21081 (NXP Semiconductor) 

Output power 6.9 W 

Efficiency 90.5% 

Switching frequency 60 kHz 

Reactor 506 µH, TDK RM6 PC40, 45-turns. 

Capacitors 

Cbuf: 10 µF, Cout: 3.3 µF, 200 V,  

KMG (Nippon Chemi-con) 

Cdvdt: 250 V 150 pF,  

CVCC: 25 V 1µF, C1608 (TDK) 

Noise filter 
Lf: 82 µH, 8RHB2 (TOKO),  

Cf: 250 V 0.22 µF, (Murata) 
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図 5.19 に電源周波数を変化させた場合の入力電流ひずみ率と力率を示す。50 Hz 入力時

の力率 0.995 に対して，400 Hz 入力時では 0.991 とわずかに低下しているが，0.99 以上の

高い力率を維持している。この力率低下要因は，ゲート駆動回路の周波数応答によるもの

で，電源周波数が高くなると各バイパス回路の電流立ち上がり・立下りが遅れることで力

率が低下する。 
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0 100 200 300 400

 

図 5.19 高周波電源適用時の入力電流ひずみ率と力率 
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5.4.2 10列構成の動作検証 

図 5.20 に 10 列構成時の実機写真を示す。5 列構成同様，全部品を片面基板に実装してお

り，左から順に 1 列目となる。 

図 5.21 に 10 列構成の入力電流波形を示す。入力電流は 5 列構成よりも正弦波に近くな

り，入力電流ひずみ率は 5.1%となる。また，5 列構成では頂点付近が凸となるのに対し，

10 列構成では平坦となっている。この平坦な部分は，最も通流期間の短い 10 列目の通流

期間と等しい。これは電流源をシリーズレギュレータに変更してレギュレーションが改善

されたことで，正弦波の頂点付近における電流増加が抑制されたためである。 

図 5.22 に 10 列構成時の各 LED 列の電流波形を示す。5 列の場合と同様に，通流開始電

圧の低い列から通流し，電流振幅は 20 mA 一定となる。また電流源のレギュレーション改

善により，正弦波頂点付近の電流増加は見られない。 

図 5.23 に 1 列目各段の MOSFET 電圧 vdsの測定結果を示す。1 列目に電流が通流すると

同時に，Q1の vdsが上昇し始め，電流一定の状態で vdsが変化する線形動作が実現している。

また上位の MOSFET ほど電源電圧の傾きが小さく，線形動作期間が長いことがわかる。

各MOSFETのvdsは並列接続されるLEDの順方向電圧でクランプされるため，100 V入力，

9 段バイパスの場合は最大 12.5 V に制限される。従って電源電圧の波高値よりも低い耐圧

の素子を使用できる。また，定電流回路の印加電圧は最大 15 V となるが，この値は入力電

圧変動の影響を直接受けるため，電源電圧が過電圧の状態を想定した耐圧が必要となる。 
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図 5.20 10 列構成の実機写真 

 

図 5.21 入力電流波形(10 列構成) 
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図 5.22 各列の電流波形(10 列構成) 
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図 5.23 1 列目の各段印加電圧(10 列構成) 
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図 5.24 に 5 列と 10 列構成の入力電流高調波スペクトラムを示す。特に大きい成分は，5

列では 3 次 8.8%および 9 次 2.3%，10 列では 5 次 4.4%が含まれる。5 列の 3 次成分は電流

波形の頂点凸部分，10 列の 5 次成分は頂点の平坦部分に起因すると考えている。 
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図 5.24 入力電流高調波スペクトラム 

以上の結果より，5 列 4 段構成でも入力力率改善効果や小型化の効果は得られるが，電

流バイパス段数が多い 10 列 9 段構成の方が入力電流ひずみ率が低く，変換効率も高いこと

を確認した。段数が多くなると LED の部品点数が増加するので，コストとのトレードオフ

はあるが，入力電流高調波と効率の点で高い性能を得られる。 
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5.5 結言 

本章では，大型な受動部品と高周波スイッチング動作を用いずに，高力率かつ高効率な

動作を実現する，交流 LED 駆動回路を示した。提案回路は非線形負荷である LED を抵抗

負荷に近づけることで，高力率動作を実現する。また，電流バイパス回路を多段直列接続

することで，線形動作領域の損失を低く抑えられる。シミュレーションによる損失解析の

結果，10 列構成時に効率 91.6%が得られることを確認した。また効率的な設計作業を実現

するため，回路パラメータを用いた損失の近似計算式を導出した。さらに，実験結果より

入力力率 0.999，入力電流ひずみ率 5.1%を確認した。 

提案回路は部品点数が多いものの，大型の受動部品を使用しないため，降圧チョッパ回

路を使用する市販品と比較して部品体積を 83%低減できる。さらに，電流バイパス回路に

使用する MOSFET のゲート駆動回路が単純であり，素子耐圧も低いため，駆動回路の IC

化が可能と考えられる。従って，さらなる実装コスト低減と小型化が期待できる。 
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  第6章

結論 

6.1 本研究の成果 

本章では，高周波電源用途に向けたマルチレベル電力変換器について，本研究で得られ

た成果をまとめ，本研究の結論とする。 

第 2 章では，スイッチング電力変換器，および線形増幅回路のそれぞれについて，高周

波電源系統に対応したマルチレベル構成を適用した際の利点についてまとめた。 

第 3 章では，スイッチ数を削減した三相 5 レベル整流器を提案した。また提案回路につ

いて，受動素子の設計法を示し，実験による動作確認を行った。また，レベル数の異なる

変換器との受動部品体積の比較を行った。さらに，EMC フィルタの体積についても 3 レベ

ル変換器との違いについて考察した。 

(1) 定格 1kW の試作機を製作して実験を行い，電流ひずみ率 3.4%の良好な入力電流波

形を得た。 

(2) 0.25kW～1.5kW の測定範囲において，力率 0.97 以上，効率 97%以上の結果が得ら

れ，最高効率 97.6%（0.5kW）が得られた。 

(3) 2 レベル，3 レベル回路と受動部品体積を比較し，それぞれパワー密度を 3.6 倍およ

び 1.8 倍に向上できることを確認した。 

(4) EMC フィルタの体積を 3 レベル Vienna 整流器と比較し，コモンモードリアクトル

を 74%，ノーマルモードリアクトルを 41%小型化できることを確認した。 

以上の結果より，提案する 5 レベル PWM 整流器は，従来の 3 レベルや 2 レベルの PWM
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整流器と比較し，より小さい受動部品を使用できることから，パワー密度の向上と小型化

に有利である。 

第 4 章では，航空機電源などの高周波電源を対象とした PFC 整流器として，3 章で提案

したスイッチ数を削減した 5 レベル PWM 整流器を適用し，高周波電源下における波形改

善手法の提案を行った。また，対象とする電源システムで想定される負荷変動，電源変動

を考慮した動作確認を行った。 

(1) 連系リアクトル電圧の影響を補償し，実験により 400 Hz における入力電流全高調

波ひずみ率を 6.5%から 3.3%に 45%低減した。 

(2) スイッチングパターンの非同期極性切り替えを行うことで，電源周波数 800 Hz に

おける入力電流ビート成分を 1/9 に低減した。 

(3) 同期 PWM 制御によりビート成分とビートの高調波成分が低減し，電源周波数 800 

Hz において，非論理高調波成分を考慮した入力電流ひずみ率を 51%低減した。 

(4) 直流負荷変動，400~800 Hz の範囲における電源周波数・電圧変動に対して，安定動

作することを確認した。 

(5) 損失分離結果より，連系リアクトルの鉄損が支配的であり，高周波特性の良いコア

材料の適用による効率改善の余地がある。 

第 5 章では，大型な受動部品と高周波スイッチング動作を用いずに，高力率かつ高効率

な動作を実現する，交流 LED 駆動回路を示した。提案回路は非線形負荷である LED を抵

抗負荷に近づけることで，高力率動作を実現する。また，電流バイパス回路を多段直列接

続することで，線形動作領域の損失を低く抑えられる。シミュレーションおよび実験から，

以下の結果を得た。 

(1) シミュレーションによる損失解析の結果，10 列構成時に効率 91.6%が得られること

を確認した。 

(2) 効率的な設計作業を実現するため，回路パラメータを用いた損失の近似計算式を導

出した。 

(3) 実験結果より5列4段構成時に入力力率0.995，入力電流ひずみ率9.8%を確認した。

また 10 列 9 段構成時に入力力率 0.999，入力電流ひずみ率 5.1%を確認した。 

(4) 受動部品を使用しないため，降圧チョッパ回路を使用する市販品と比較して部品体
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積を 83%低減できる。 

以上のように，本研究では，航空機や船舶に使用される高周波電源システムに連系する

電力変換器を小型軽量化するため，半導体の特性，および受動部品の特性を活用した回路

方式を提案した。はじめに，従来の高周波電源システムにおける電源高調波の問題，およ

び受動部品体積の問題を示した。次に，小容量の直流負荷に電源を供給する AC-DC 変換

器として，スイッチ数を低減した 5 レベル PWM 整流器を提案し，まず商用系統を用いた

動作検証を実施した。3 レベル PWM 整流器との受動部品体積比較を行い，リアクトル，

キャパシタ，および EMC フィルタのいずれも小型化できることを確認した。次に，高周

波電源に適用するための制御法を提案し，400~800 Hz の高周波電源下において動作するこ

とを確認した。また，LED 照明器具の電源回路を高力率・小型・長寿命化する手法として，

受動部品を全く使用せず，半導体と抵抗のみで構成された LED 駆動回路を提案し，高い入

力力率，およびスイッチング電力変換を行う従来回路と同等の効率を実現できることを確

認した。 

高周波電源に連系する電力変換器を小型・高力率・長寿命化することで，航空機や船舶

のエネルギー効率向上に貢献できる。 

6.2 今後の課題 

AC-DC 変換器と交流 LED 駆動回路のいずれも，環境電源装置を用いた実機検証を行っ

ているが，実際の航空機や船舶の電源系統に接続した場合の動作は未検証である。したが

って，AC-DC 変換器においては，電流・電圧制御系の周波数応答を検討する必要がある。

また交流 LED 駆動回路については，IC 化による実装部品点数の削減，および LED の負荷

分担の均一化が課題である。また，高周波点灯によるちらつきの軽減効果について，人体

工学に基づく検証が必要である。 
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