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第 1章 

序論 

第1章  

序論 

1.1 研究背景 

1.1.1 スマートグリッドの歴史 

近年，電気エネルギーの利用が一般的なものとなり，急速な経済発展をもたらした。そ

れに伴い，わが国を含む先進国の電気エネルギーの利用が急増し，CO2の大量排出による

地球温暖化や化石燃料の枯渇が問題になっている(1)。さらに，近年の発展途上国の経済成

長により，電気エネルギーの利用はさらに増加していく傾向にある(2)。したがって，世界

の情勢からも電力の省エネルギー化は非常に重要である。これらの問題解決に向け，世界

の主要国間で地球温暖化の対策会議が開かれ，国ごとにCO2の排出量を法的に制限された。

特に，1997年に採択された気候変動に関する国際連合枠組条約の京都議定書(2)では，我が

国は 1990年ベースで 6%の温室効果ガス排出量の削減要求を達成できた。しかし，2011年

の東日本大震災以降，停止した原子力発電所はここ数年の間に運転を再開している(1)が，

それでもなお火力発電所の稼働率が高い(2)。さらに，パリ協定が発効され，2030年までに

温室効果ガス排出量を 26％低減(2013年度比)する必要がある。以上のことから，各用途に

あわせて電気を効率よく変換するパワーエレクトロニクス技術の重要性が増している(3)。 

パワーエレクトロニクスは IEEE Power Electronics Specialists Conferenceにおいて，アメリ

カのNewellによって「電力工学」，「電子工学」，「制御工学」を融合させた新しい技術分野

として提唱された(4)。具体的には，電圧や電流の情報を検出および処理(電子工学)し，その



 

2 

 

第 1章 

序論 

情報をもとに半導体スイッチを制御すること(制御工学)で所望の電圧，電流，周波数に変

換する(電力工学)技術である。したがって，パワーエレクトロニクス技術は半導体スイッ

チの開発と密接に関係しており，1957年にアメリカのGeneral Electric社によって開発され

たサイリスタが電力変換技術の基礎となっている(4)-(6)。その後，サイリスタと比較して高

速にスイッチング可能なGTO (Gate turn-off thyristor)，IGBT (Insulated gate bipolar transistor)

やMOSFET (Metal oxide semiconductor field-effect transistor)が開発された。一方，電子工学の

分野ではアナログ回路による制御からマイクロコンピュータ(マイコン)や Digital signal 

processor (DSP)を用いたディジタル制御に置き換わることで複雑な制御を容易に実現でき

るようになった。これらのパワーエレクトロニクス技術の発展により，安価に高効率かつ

高性能な半導体電力変換装置の開発が可能となり，電力，家電，交通，産業応用から再生

可能エネルギーまで幅広い分野に適用されている。 

特に省エネルギー化の観点から再生可能エネルギーによる発電は大きく注目されてお

り，世界各国でその大量導入が検討されている。 

図 1.1にわが国の長期エネルギー需給の見通しを示す。わが国では 2010年 6月に政府が

定めた現行のエネルギー基本計画では，2030年に向けた目標として，再生可能エネルギー

を 1990年比で約 1割から 2割に増加させることが見込まれていた(2)。しかし，東京電力福

島第一原発事故を受けて 2012年に実施された政府のエネルギー・環境会議では，再生可能

エネルギーといったグリーンエネルギーの導入を最大限に引き上げるという方針に切り替

えられた。 

図 1.2に再生可能エネルギー設備容量の推移(2)を示す 2012年に開始された固定価格買い

取り制度(FIT制度)により，再生可能エネルギーの設備容量は 2012年から 2016年の 4年間

で 2 倍以上となっている。FIT 制度は再生可能エネルギーによって発電した電力を国の定

めた一定の価格で電気事業者が買い取ることを義務付ける制度である。これにより，再生

可能ネルギー設備の設置コスト回収の見通しが立ち，再生可能エネルギーの普及に大きく

貢献した。このような再生可能エネルギー普及に関する制度は世界各国で導入が進み，2010

年までに 60か国で導入されている(2)。 

図 1.3に 2010年における各主要国のエネルギー自給率を示す。アメリカ，中国，イギリ

スはまだ化石燃料の割合が高く，再生可能エネルギーの普及拡大を促進するための政策を
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導入している。例えば，アメリカでは「New energy for America」計画が 2008年に施行され，

アメリカ国内における再生可能エネルギー発電量の目標を 2025 年までに全体の 25%まで

増加させると発表している(7)。また，中国では「再生可能エネルギー発展第 11次 5カ年計

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

に引き上げる目標を定めた(7)。さらに，イギリスでは，2020年までに電力，熱，運輸部門

の最終エネルギー消費に占める再生可能エネルギーの割合を 20%までに引き上げる「再生

可能エネルギー指令」を 2007年に採択している(7)。以上のことから世界各国で再生可能エ

ネルギーの重要性が増している。 

 

 

図 1.1 長期エネルギー需給の見通し 

(文献(2) 経済産業省・資源エネルギー庁: 「エネルギー白書 2018」より引用) 
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図 1.2 再生可能エネルギー設備容量の推移 

(文献(2) 経済産業省・資源エネルギー庁: 「エネルギー白書 2018」より引用) 

 

図 1.3 各主要国のエネルギー自給率の国際比較(2010年) 

(文献(7) 国立研究開発法人  新エネルギー・産業技術総合開発機構: 「NEDO 再生可能エ

ネルギー技術白書 第 2 版」より引用) 
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再生可能エネルギー発電を用いる上で問題となっているのが天候や気象による発電出

力の変動である。昼夜間で需要家の消費電力や再生可能エネルギーの発電電力が異なるた

め，需給のアンバランスが発生する。このアンバランスは電力会社に売電されるが，さら

にアンバランスが大きくなると系統電圧の上昇や周波数変動などの系統異常の原因となる。

その対策として，キャパシタやバッテリーなどの蓄電デバイスを用いた電力平準化技術が

用いられる。電力平準化技術は再生可能エネルギー発電量と消費電力の差分に応じて，電

力変換回路により様々な蓄電デバイスを充放電させることで需給のアンバランスを調整す

る技術である。さらに，昼間に発電した電力の一部を夜間に移行させる(ピークシフト)こ

とで電力設備の有効活用と需要家の省エネルギー化が可能である。 

表 1.1に電力平準化装置に適用されている蓄電デバイスの種類を示す(8)。蓄電デバイスに

よって容量や出力密度が異なる。まず，リチウムイオンバッテリーは化学反応を利用して

電気エネルギーに変換しているため，高エネルギー密度である。しかし，化学反応の速度

は遅いため，出力密度が非常に低い。これらの特徴から長周期(数時間)の小規模な電力変

動の補償(7), (9)-(11)や非常時における重要負荷のバックアップ(12),(13)に使用される。次に，電気

二重層キャパシタ(EDLC)は化学反応を使用していないため，高い出力密度と低いエネルギ

ー密度を有する蓄電デバイスである。したがって，短周期(数十秒から数分)の大規模な電

力変動の補償に適用されている(14),(15)。一方，フライホイールは回転によってエネルギーを

貯蔵する方式(機械エネルギー)であり，中周期(数分から数十分)の中から大規模な電力変動

の補償に適用されている(16)。さらに，複数の蓄電デバイスを用いて広い電力範囲を補償す

る方式(17)(18)も検討されており，広範囲の電力変動補償を少ないデバイス数で実現できる。

このように複数の電源が分散して設置されているため，需要家および分散電源が協調して

電力制御を行う必要がある。このような需要家および分散型電源の両方から制御し，電力

の流れを最適化する送配電システムをスマートグリッドと呼ぶ(19),(20)。なお，スマートグリ

ッドの中には小さな規模で電力制御を行うシステムをマイクログリッド(21)と呼ぶ。スマー

トグリッドやマイクログリッドは日本を含む世界各国で試験運用もしくは導入している。

例えば，日本の沖縄県の宮古島や鹿児島の黒島などでマイクログリッドの実証試験を行っ

ている(22)。 

一方，大規模な配電系統構築に向け，分散型電源および蓄電デバイス間の電力制御を統
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括的に監視および制御することが求められている。近年は電力情報を監視するスマートメ

ーターを需要家に配置し，ICT(情報通信技術)技術を用いて広域の電力系統を監視するネッ

トワークインフラの開発が検討されている(22)。 

図 1.4にスマートグリッドシステムの例を示す。図 1.4から再生可能エネルギーおよび蓄

電システムを共通の交流系統に連系するため，直流もしくは異なる周波数の交流から交流

に変換する電力変換器が必要となる。例えば，直流出力となる太陽電池やバッテリーに適

用する電力変換器にはDC-AC変換器(インバータ)を用いる。さらに，太陽電池やバッテリ

ーの仕様によって直流電圧が異なるため，系統連系に要求される電圧に昇圧する DC-DC

コンバータも必要となる。また，フライホイールや風力発電は気象や動作条件によって周

波数が異なるため，交流から異なる周波数の交流に変換するAC-AC変換器が用いられる。

このように蓄電デバイスおよび電圧や周波数などの仕様に合わせるためには電力変換回数

が 2回必要となり，システム効率の低下や装置の大型化を招く。上記の問題を解決する一

手法としてDCマイクログリッドシステムがある(23)(24)。 
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表 1.1 各蓄電デバイスの特徴(8) 

評価項目
電気二重層
キャパシタ

リチウムイオン
バッテリー

フライホイール

変換方式 静電気 電気化学 回転運動

エネルギー密度 × ◎ 〇

出力密度 ◎ × 〇

貯蔵期間
短期

(秒～分単位)
長期

(時～日単位)

短中期
(分～時単位)

寿命 ◎ × 〇

出力形式 直流 直流 交流※

※回転数によって周波数変化
 

 

DC load
AC

DC DC load

DC

DC

AC

AC

DC load

AC 200 V 

or 100V

DC

DC

AC

DC PV

AC

DC DC load

DC

DC

DC

ACBattery

DC

DC

Energy storage 

device

Wind turbine

DC

DC

DC

ACEDLC

AC

AC

Flywheel

Renewable

 energy resources 

Household 

applications

TransformerAC 3.3kV

or 6.6kV

 

図 1.4 スマートグリッドシステムの例 
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図 1.5にDCマイクログリッドシステムの例を示す。DCマイクログリッドはスマートグ

リッド内の共通バスを交流から直流に変更している点に特徴がある。従来の交流配電と比

較して直流配電には(1)AC-DC変換器もしくはDC-AC変換器の削減が可能となりシステム

の高効率化および小型化可能，(2)共通バスが直流であるため，交流系統との連系時に必要

であった位相制御や周波数制御が不要となり制御の簡単化，(3)系統異常時には連系点で解

列し，DC マイクログリッドを独立で運転できるため，災害時に強い，(4)配線インダクタ

ンスや寄生容量による影響が小さいという利点がある(24)。このような共通バスを高電圧か

つ直流にする方式はデータセンタの省エネルギー化を目的に，採用されており直流バスを

380V にすることで高圧化および変換回数低減によるシステム効率を改善している(25)。ま

た，交流配電と直流配電を組み合わせたシステムもまた提案されている(26)。 

1.1.2 直流配電システムに適用する電力変換器 

直流配電システムはこのような多くの利点から国内外で注目を集めており，DC マイク

ログリッドに適用する電力変換器(27)，系統異常時におけるシステムの制御方法(28)-(29)や統括

制御の構築(30)など多数研究されている。一方，再生可能エネルギーおよび蓄電デバイスの

多くは直流出力であるため，直流バスと蓄電デバイスおよび再生可能エネルギーを接続す

るインターフェイスに用いられるコンバータには以下の要求がある。 

(1) 安全の観点からバッテリーや EDLCなどの蓄電デバイスと直流バスとの絶縁 

(2) 使用できる面積に制限があるため，小型化 

(3) 再生エネルギーの発電電力は天候により電圧や電力が変動するため，広い電圧駆動

範囲かつ広い負荷範囲で高効率 

(4) 蓄電デバイスの充放電動作が必要となるため，双方向動作 

(5) 大容量化が容易 

これらの要求から双方向絶縁形DC-DCコンバータが用いられる。 

図1.6に双方向絶縁形DC-DCコンバータの回路方式を示す。なお，大容量化を想定して，

トランス電流を低減するためにHブリッジ構成を採用している。なお，漏れインダクタン

スに流れる電流および励磁電流を総称してトランス電流と定義する。双方向絶縁形DC-DC

コンバータは大きく分けて非共振形と共振形に分けられる。共振形は高周波トランスにキ
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ャパシタを直列接続することで共振を利用して駆動する方式である。さらに，スイッチン

グ周波数と共振周波数の関係によって，ゼロ電流スイッチング（ZCS）もしくはゼロ電圧

スイッチング(ZVS)を達成できる。共振形はインバータ出力電圧のパルス幅(31)(32)，両側イ

ンバータの位相差(31)，スイッチング周波数(33)の操作もしくは複数の操作(34)によって，電圧

変動に対する高効率化を実現している。しかし，共振形は主電流がすべて共振コンデンサ

に流れるため，大容量化を想定するとコンデンサを多数接続する必要がある。一方，非共

振形の DC-DC コンバータには電圧型と電流型を組み合わせた方式がある(35)。これは高圧

側に電圧形インバータと低圧側に電流形インバータを適用した回路であり，電流形インバ

ータを適用することで出力側の電流リプルを抑制することができる。しかし，漏れインダ

クタンスと出力インダクタによってサージ電圧が発生するため，低圧側はスナバ回路によ

って装置が大型化する。さらに，パワーフローによって，スイッチングパターンが大きく

異なるため，制御系が複雑化する。また，非共振形の一方式として高圧側，低圧側ともに

電圧形インバータを適用したDual Active Bridgeコンバータ(以下，DABコンバータ)がある

(36)。DAB コンバータでは各インバータ出力電圧 v1および v2の位相差を用いて，トランス

の漏れインダクタンス Lrの電流 iLによって電力を伝送するため，原理的にサージ電圧が発

生しない。さらに，デッドタイム期間中の還流電流により，次にターンオンさせる半導体

スイッチの寄生容量の電荷をゼロまで放電できるため，追加部品なしに ZVSを達成できる。

加えて，DABコンバータは各インバータ出力電圧の位相差のみで入出力電圧の大小に関係

なく，パワーフローや伝送電力を制御できる。このように，DABコンバータは簡単な構成

で双方向および絶縁が容易に達成できるため，非常に注目されており，国内外で蓄電シス

テムや DC マイクログリッドへの適用が盛んに研究されている(14),(37)-(39)。本論文では，DC

マイクログリッド用の電力変換器として DAB コンバータに着目し，特に大容量のシステ

ムにおいて，装置全体の小型，軽量化に貢献できる損失低減について議論する。 
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図 1.5 DCマイクログリッドシステムの例 

 

LrCr

DCバス側 負荷側

Hブリッジ Hブリッジ

 

(a) 共振形 

Lr

DCバス側 負荷側

Hブリッジ Hブリッジ

 

Lr

DCバス側 負荷側

Hブリッジ Hブリッジ

v1
v2

iL

 

(b) 非共振形(電圧+電流型方式)   (c) 非共振形(Dual Active Bridge方式) 

図 1.6 双方向絶縁形DC-DCコンバータの回路方式 
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1.1.3 DABコンバータから発生する損失 

図 1.7に DABコンバータから発生する損失を示す。DABコンバータから発生する損失

は「半導体スイッチによる損失」，「磁性部品による損失」，「キャパシタによる損失」，「周

辺回路による損失」に分類することができ，詳細を下記に示す。 

(a) 半導体スイッチによる損失 

図 1.8に半導体スイッチの電圧，電流定義およびスイッチング状態の各波形を示す。半

導体スイッチの損失は導通損失およびスイッチング損失に分類できる(3)。導通損失は，半

導体スイッチのオン状態において生じる抵抗成分によって，電流が流れることで電圧降下

により発生する損失である。ダイオードの場合も同様に電流が導通するために必要な順方

向電圧を有するため，導通時の電流と順方向電圧の積が導通損失となる。一方，スイッチ

ング損失は半導体スイッチがスイッチング時に電圧，電流が瞬時に切り替わらず，電圧と

電流の積がゼロにならないため発生する損失である。また，スイッチング損失にはターン

オフ時に発生するターンオフ損失とターンオン時に発生するターンオン損失がある。なお，

本論文ではデッドタイム期間中に，次にターンオンする素子の負方向(MOS-FET ではソー

スからドレイン)に電流を流すことによって，寄生容量の電荷をゼロまで放電させた後にタ

ーンオンすることを ZVS と定義する。したがって，ZVS 達成に関係なく，ターンオフ時

にはスイッチング損失が発生する。また，ZCSは電流がゼロのタイミングでスイッチング

していることを指す。ただし，ZCS達成時には寄生容量の電荷は放電していないため，タ

ーンオン時に寄生容量に蓄えられたエネルギー分の損失が発生する(40)。DABコンバータの

動作周期はスイッチング周期と等しいため，定常状態における半導体スイッチの損失は半

導体スイッチの電圧および電流の積をスイッチング周期 Tsw で積分することで導出できる

ため，(1.1)式で定義する。 

( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( )
0

( ) ( )

2

( ) ( )
0

1

2

1

2

on on off on off off

on on off

on off off on

on off off

ds d ds d ds d

semi

ds d

ds d

v i d v i d v i d

P

v i d

v i d

     

     
  

   

 
  



 

  

 




  



  

 

  
 

  
 
 



  





 ................... (1.1) 

ただし， 2 on
on

sw

T

T
  , 2

off

off

sw

T

T
 


  , 2 on

on

sw

T

T
 


  , 2

off

off

sw

T

T
   
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Tonはオン期間，Toffはオフ期間，ΔTonはターンオン時間，ΔToffはターンオフ時間，Tswは

スイッチング周期，vds(), id()は半導体スイッチの電圧，電流である。なお，本検討では，

DABコンバータはスイッチング周波数が変化しないと仮定している。(1.1)式の 1項目は導

通損失，2項目はターンオフ損失，4項目はターンオン損失を示している。ただし，3項目

にあたる損失はオフ期間中の漏れ電流による損失が非常に小さいとして，無視している。

また，(1.1)式内の 1 項目を導通損失，2 項目をリカバリ損失，それ以降の項をゼロとする

ことでダイオード損失も同様に定義できる。これらの損失は半導体スイッチに流れる電流

もしくは電圧を小さくすることで低減できる。 

(b) 磁性部品による損失 

図 1.9にインダクタおよびトランスに印加される電圧および電流を示す。図 1.9(a)はイン

ダクタ，図 1.9(b)はトランスの等価回路である。なお，DABコンバータは配線などの寄生

インダクタンスを除けば，インダクタンスはトランスの漏れインダクタンスもしくは定格

電力の観点から直列接続したインダクタンスのみとなるため，トランスの漏れインダクタ

ンスとインダクタには同じ電流が流れると仮定している。磁性材料は，巻線とフェライト

や鉄などのコアから構成され，巻線で発生する銅損とコアで発生する鉄損に分けられる。

銅損は巻線に電流が流れることで巻線がもつ交流抵抗によって発生する損失である。(1.1)

式と同様に，定常状態における銅損は交流抵抗とインダクタの電流 iL(による電圧降下

vcop()から(1.2)式で定義できる。 

( ) ( )
0

1

2
cop cop LP v i d



  




   ....................................................................................................... (1.2) 

なお，巻線抵抗に流れる電流は高周波であるため，表皮効果や近接効果により巻線抵抗が

直流時より増加する。交流印加時の抵抗を本論文では交流抵抗と呼ぶ。また，励磁インダ

クタと漏れインダクタンスは分離できないため，銅損計算時はインダクタに流れる電流お

よび励磁電流を含めて電圧降下 vcopを導出する。一方，鉄損は渦電流損失，ヒステリシス

損失に分類される。渦電流損失は，コアに磁束が流れることで渦電流により発生する損失

である。ヒステリシス損失は，B-Hループにより発生する損失である。なお，本論文では，

50 kHz以上のスイッチング周波数を想定しており，フェライトコアの使用を想定する。ま

た，フェライトコアは珪素鋼板に比べて抵抗値が大きいため，渦電流損が非常に小さく，
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本論文ではヒステリシス損のみを考慮する(41)。これらの鉄損は等価的に抵抗 Rcoreで表すこ

とができ(42)(43)，等価鉄損抵抗に印加される電圧および流れる電流から，(1.3)式で定義でき

る。 

2

( ) ( )
0

1

2
core core coreP v i d



  


   ................................................................................................... (1.3) 

等価鉄損抵抗はコア材が変わらないと仮定すると印加される電圧もしくは電流の周波

数，大きさ，変動幅を小さくすることで低減できる。なお，トランス一次，二次間の寄生

容量や巻線間の寄生容量による損失は駆動周波数と各共振周波数が大きく離れているとし

て無視している。 

(c) キャパシタによる損失 

図 1.10にキャパシタに印加される電圧および電流を示す。コンデンサには，等価直列

抵抗(以下，ESR)による損失が発生する。ESR による損失はコンデンサに流れる電流およ

び ESR の電圧降下によって決まる。DAB コンバータはスイッチング周期と動作周期が等

しいため，定常状態における ESRによる損失はキャパシタに流れる電流 ic(t)および ESRに

よる電圧降下 vesr()の積をスイッチング周期で積分することで求めることができ，(1.4)式と

なる。 

2

( ) ( )
0

1
esr esr cP v i d



  



   ......................................................................................................... (1.4) 

DABコンバータでは，共振タンクを持たないため，キャパシタは直流リンクコンデンサ

のみ使用している。なお，デッドタイム期間中における半導体スイッチの寄生容量の電荷

放電時に発生する損失は直流リンクのキャパシタより非常に小さいため放電時間が非常に

短いと仮定し，本論文では考慮しない。ESRによる損失低減には ESRが小さいフィルムコ

ンデンサもしくはセラミックコンデンサの適用，キャパシタに流れるリプル電流の低減が

効果的である。 

(d) 周辺回路による損失 

周辺回路の損失は主回路内の半導体スイッチを駆動するゲート駆動回路および主回路

配線による損失がある。ゲート駆動回路の駆動損失はスイッチング周波数および使用する

素子のゲート容量によって決定する。ゲート容量は素子の耐圧および電流容量によって決
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まるため，スイッチング周波数が変化しなければ，駆動方法に関わらず一定である。した

がって，スイッチング周波数一定かつ使用する素子が変わらないと仮定すれば，DABコン

バータの駆動方法に依存しない。また，主回路配線による損失は寄生抵抗と流れる電流に

よって発生する。主回路配線がもつ抵抗は配線形状もしくはプリント基板の銅箔を厚くす

ることで低減できるが，サイズやコストによる制約が大きいため，抵抗値自体の低減には

限界がある。しかし，受動部品や半導体スイッチに流れる電流を低減できれば，主回路配

線による損失も同様に低減できる。以上のことから，DABコンバータの発生損失を素子ご

とに分類できる。一方，DABコンバータがもつ特有の問題点として，下記の 2点がある。 

1． 電圧変動時において入力側に還流する電流の増加(還流電流)(44)および還流電流増加に

よる ZVS範囲の制限 

2． 過渡動作時に発生するインダクタ電流および励磁電流の直流重畳(45) 

この問題はトランス電流のピーク値の増加および電流方向の変化が発生するため，各素

子の損失が増加する。しかし，今までの損失低減手法では，還流電流の低減のみを議論さ

れており，過渡動作時に発生する損失を考慮していなかった。しかし，直流配電システム

内の蓄電システムや家電などの一般家庭で使用する負荷では負荷の変動や充放電の切り替

えが多いため，定常状態だけでなく過渡状態の損失もシステム効率に大きく影響する。ま

た，直流配電システムでは末端電圧が低下しやすいため，分散電源が必要となるが，各電

源が独立で駆動するため，直流配電システムに接続する変換器は負荷変動や電圧変動が多

くなり過渡状態が頻繁に発生する。したがって，定常状態だけでなく，過渡状態の損失を

含めて損失の評価および低減が必要である。 
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図 1.7 DABコンバータから発生する損失 
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図 1.8 半導体スイッチの電圧電流 

vcop()

iL() vcore()

icore() 等価鉄損抵抗(42)(43)交流抵抗

 

(a) インダクタ  

Lm
icore()

vcop()

iL()

vcore()

交流抵抗

l

等価鉄損抵抗(42)(43)

 

(b) トランス  

図 1.9 磁性部品の電圧電流 

ic()
vesr()

等価直列抵抗
(ESR)

 

図 1.10 キャパシタの電圧電流 
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1.1.4 瞬時損失の定義および瞬時損失低減の必要性 

前項で説明した通り，今まで議論されてきた損失は定常状態おける平均損失しか考慮さ

れていない。そこで本論文では，定常および過渡状態のどちらも考慮できる「瞬時損失」

を用いて議論を行う。まず，スイッチング周期の平均損失との違いを明確化するために，

半導体スイッチから発生する瞬時損失 pesr(t)，インダクタの交流抵抗によって発生する瞬時

損失 pcop(t)，等価鉄損抵抗によって発生する瞬時損失 pcore(t)，キャパシタの ESRによって発

生する瞬時損失 pesr(t)と定義する。まず，半導体スイッチから発生する瞬時損失 pesr(t)は半導

体スイッチの電圧 vds(t)および電流 id(t)から(1.5)式で表すことができる。 

( ) ( )(t)semi ds t d tp v i  ...................................................................................................................... (1.5) 

次に，交流抵抗から発生する瞬時損失 pcop(t)は交流抵抗に印加する電圧 vcop(t)および電流

iL(t)から(1.6)式で表すことができる。 

( ) ( ) ( )cop t cop t L tp v i  ...................................................................................................................... (1.6) 

DAB コンバータは漏れインダクタンスに対して追加でインダクタを直列接続すること

が多いため，漏れインダクタンス lとインダクタLの瞬時損失は同様に表すことができる。

次に，等価鉄損抵抗から発生する瞬時損失 pcore(t)は等価鉄損抵抗に印加する電圧 vcore(t)およ

び電流 icore(t)から(1.7)式で表すことができる。 

( ) ( ) ( )core t core t core tp v i  ................................................................................................................. (1.7) 

図 1.9(b)から二次側の漏れインダクタンスが励磁インダクタンスより十分小さいと仮定

すると等価鉄損抵抗に印加される電圧はインバータの出力電圧となる。また，等価鉄損抵

抗は励磁電流に従って増加する(42)。 

次に，ESRから発生する瞬時損失pcore(t)はESRに印加する電圧vesr(t)および電流ic(t)から(1.8)

式で表すことができる。 

( ) ( ) ( )esr t esr t c tp v i  ....................................................................................................................... (1.8) 

DABコンバータではトランス電流を位相差によって制御するため，各素子に流れる電流

はインダクタ電流もしくは励磁電流によって決まる。具体的にはキャパシタ電流はインダ

クタ電流の絶対値，半導体スイッチに流れる電流はインダクタ電流および励磁電流，等価

鉄損抵抗は励磁電流によって決まる。したがって，過渡動作時において，励磁電流とイン

ダクタ電流が増加するとすべての瞬時損失が増加することになる。DABコンバータの過渡



 

18 

 

第 1章 

序論 

状態は定常動作時のトランス電流に直流が重畳した波形となる。したがって，過渡動作時

の直流重畳を考慮したインダクタ電流および励磁電流を(1.9)および(1.10)式と定義できる。 

( ) _ ( ) _ ( )L t L steady t L dc ti i i 
 ............................................................................................................ (1.9) 

( ) _ ( ) _ ( )Lm t Lm steady t Lm dc ti i i 
 ..................................................................................................... (1.10) 

ここで，iL_steady(t) iLm_steady(t)は定常状態の各電流，iL_dc(t)および iLm_dc(t)は過渡動作突入時に発

生するインダクタ電流と励磁電流の直流重畳量を示している。なお，それぞれの直流重畳

はインダクタと巻線抵抗および半導体スイッチのオン抵抗からなる時定数によりゼロまで

低下する。したがって，t=∞とすることで定常動作のインダクタ電流および励磁電流とな

る。高効率化の観点から半導体スイッチの低オン抵抗および磁性部品の巻線抵抗を設計す

るため，時定数が長くなり磁性部品だけでなく半導体スイッチやキャパシタの瞬時損失増

加を招く。半導体スイッチおよび受動部品に流れる電流はすべてインダクタ電流および励

磁電流によって決まるため，過渡動作時のトランス電流の直流重畳および電圧変動時の還

流電流によって瞬時損失が増加する。さらに，トランス電流の直流重畳によってコアの磁

気飽和が発生した場合，トランス電流が大きく増加するため，磁性部品だけでなく半導体

スイッチやキャパシタの瞬時損失増加を招く。なお，半導体スイッチに次世代半導体スイ

ッチであるシリコンカーバイド(SiC)やガリウムナイトライド(GaN)の適用，コア材やキャ

パシタの種類を変更しても各素子の瞬時損失を低減可能であるが，本論文では，材料の性

能に依存せずに瞬時損失を低減できるトランス電流に着目する。 
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1.2 研究目的 

本研究では，直流配電システムに適用する DAB コンバータの瞬時損失を最小化可能な

回路および駆動法の開発を目的とする。前節でも述べたように，従来の DAB コンバータ

特有の課題である過渡動作時におけるトランス電流の直流重畳および電圧変動時における

還流電流によって瞬時損失が増加する問題がある。また，直流配電システム内の蓄電シス

テムや家庭内負荷は充放電の切り替えや負荷変動の発生が多いため，定常状態だけでなく

過渡状態の損失もシステム効率に大きく影響する。したがって，DABコンバータの瞬時損

失を低減できれば，システム全体の効率改善につながる。本節では，瞬時損失増加の原因

およびその低減手法のアプローチを示す。 

(a) 電圧変動時の還流電流の増加 

DABコンバータの場合，非共振形であるため，トランス電流と電圧の積が負になる期間

が発生する。この期間の電流は入力側に還流してしまうため，トランス電流の増加を招く。

今までの手法では，損失が低減できるスイッチングパターン(モード)の検討(46)やマルチレ

ベルトポロジー(47)を適用し，定常損失が最小となるモードが検討されている。しかし，モ

ード間の切り替えもしくは各モード間の負荷変動時におけるスイッチングパターンが議論

されていないため，前述した過渡動作時におけるトランス電流の直流重畳が発生する。 

(b) 過渡動作時におけるトランス電流の直流重畳 

一般的な駆動法である方形波動作時の DAB コンバータでは位相シフト量変化時にトラ

ンスおよびインダクタに印可される電圧の時間積がゼロにならず，励磁電流およびインダ

クタ電流に直流重畳が発生する。今までの手法では，単一のモード(45)おいてのみ過渡動作

時におけるトランス電流の直流重畳低減を実現している。そのため，従来の DAB コンバ

ータと同様に，電圧変動時に還流電流が増加する。 

以上のことから，今までの手法では，瞬時損失の観点では損失低減が不十分である。こ

の問題を解決するために，電圧変動に対して，複数のモードをキャリアと同期して切り替

えることで，上記 2つの問題点を同時に解決し，瞬時損失の最小化を図る。なお，本論文

では，過渡動作時におけるトランス電流の直流重畳抑制かつ還流電流を低減していること

を瞬時損失最小と定義する。 
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1.3 論文概要 

図 1.11に本論文の概要を示す。本論文は全 6章から構成されており，各章の内容は以下

の通りである。 

第 1章では，近年のパワーエレクトロニクス技術の発展および省エネルギー化の観点か

ら DC マイクログリッドなどの直流配電システムの重要性を述べた。また，再生可能エネ

ルギー大量導入と同時に蓄電システムの導入が必要であることを示した。その後，直流配

電システムの変換器として，双方向絶縁形DC-DCコンバータの一方式であるDABコンバ

ータを本論文の対象とし，DABコンバータが持つ特有の問題点から過渡動作および定常動

作の両方で損失を評価できる瞬時損失の低減が必要であることを述べた。 

第 2 章では，DAB コンバータの特有の問題点について，等価回路および理論式を用い

て説明する。これまで提案されてきた回路および駆動方式について述べ，瞬時損失を十分

に低減できていないことを示す。これらの課題を解決するために DAB コンバータの瞬時

損失最小モード切り替え法を提案する。この手法は電圧変動に対して複数のモードをキャ

リアと同期して切り替えることで，瞬時損失の最小化を実現できる。最後に，瞬時損失の

観点から従来手法と提案法を比較し，本研究の位置づけを示す。 

第 3章から 5章では，瞬時損失最小モード切り替え法を適用する具体的な回路方式およ

び駆動方式を述べる。また，提案方式による効果について，試作器を用いた実機検証によ

り明らかにする。 

第 3 章では，瞬時損失最小モード切り替え法を適用したフライングキャパシタ DAB コ

ンバータを提案する。本方式はマルチレベルトポロジーの一方式であるフライングキャパ

シタ（以下，FC）を採用することで，半導体スイッチの低耐圧化に伴う低オン抵抗化が可

能であるため，直流電圧が高い条件において効果が大きい。また，3 レベル電圧を出力で

きる FC 形のレグにより 3 種類のモードが動作可能であることを示す。次に，それぞれの

モードについて，負荷や電圧変動によって，モードを切り替えることで瞬時損失増加の原

因であるインダクタ電流の還流電流を低減できることを示す。さらに，モード切り替えや

負荷変動時におけるトランス電流の直流重畳を抑制する手法を述べる。最後に，実験によ

り瞬時損失の最小化を達成することを示す。 

第 4 章では，重負荷時の通過素子数削減に着目し，1 レグ T 形 DAB コンバータに瞬時
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損失最小モード切り替え法の適用を検討する。本方式では 1レグにのみ T形インバータ採

用し，2種類のモードを使用する。次に，各モードの ZVS条件およびインダクタ電流を解

析することで，負荷や電圧条件によってモードを切り替えることで瞬時損失増加の原因で

あるインダクタ電流の還流電流を低減できることを示す。また，トランス電流の直流偏差

抑制法およびモード切り替えのシームレス化を実現する電圧制御系を構築し，1.5kW の試

作器を用いた実験により瞬時損失最小化が達成できることを示す。 

第 5 章では，瞬時損失最小モード切り替え法を適用した等価パラメータ方式 DAB コン

バータを提案する。この方式は励磁インダクタンスによって，軽負荷および重負荷時の効

率特性が異なることを利用し，補助回路により等価的な励磁インダクタンスを負荷および

直流電圧に対して切り替えることで，瞬時損失増加の原因となるインダクタ電流の還流電

流を低減する。まず，電圧条件における励磁電流とインダクタ電流の関係を DAB コンバ

ータの基本波モデルを用いて解析し，励磁電流および電圧条件によって，還流電流が低減

できることを示す。次に，等価励磁インダクタンス切り替えおよび位相差変更時に発生す

るトランス電流の直流重畳抑制手法を述べる。また，等価励磁インダクタンスの設計法に

ついて示す。 

第 6章では，「瞬時損失最小モード切り替え法」による本論文の成果，3章から 5章で提

案した方式の総括を述べ，今後の課題についてまとめる。 
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図 1.11 本論文の概要図 
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第 2章 

瞬時損失に着目した DABコンバータの損

失低減手法 

2.1 緒論 

第 1章では，再生可能エネルギー発電および蓄電システムとの親和性が高い直流配電シ

ステムについて交流配電との相違点を述べた。また，直流配電システムに適用する双方向

絶縁形 DC-DC コンバータとして共振方式および非共振方式を比較し，効率かつ制御性の

観点から非共振形の一方式であるデュアルアクティブブリッジ(DAB)コンバータの優位性

を示した。また，インバータ 2台と高周波トランスのみで構成できるため，柱状変圧器を

削減するための Solid state transformer(1)-(4)や電気自動車に使用する蓄電システム(5)-(7)や充電

器(8)-(10)，大容量太陽光発電のパワーコンディショナー(11)-(13)への適用が期待されている。 

前章で述べたように，方形波動作を用いた DAB コンバータは定常動作の効率だけでな

く，過渡動作にも問題があり，瞬時損失の低減が必要であることを明らかにした。また，

従来のDABコンバータの駆動方式では瞬時損失での検討が必要であることを述べた。 

本章では，はじめに DAB コンバータの基本的な動作である方形波動作時の基本特性を

理論的に説明し，瞬時損失増加の原因となる電圧変動時の還流電流増加および過渡動作時

におけるトランス電流の直流重畳のメカニズムを示す。次に，瞬時損失の観点から，今ま

で提案されてきた DAB コンバータ駆動方式および回路方式について述べる。また，今ま

で提案されてきた手法について整理し，瞬時損失の低減が不十分であることを説明する。
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これらの問題点を解決するため，瞬時損失最小モード切り替え法を提案し，本研究の位置

づけを明らかにする。 

2.2 方形波動作時におけるDABコンバータの特性 

本節では，まず，一般的な DAB コンバータの各インバータ出力電圧が方形波かつ各イ

ンバータ出力電圧の位相差のみを制御する手法について，瞬時損失増加の原因となるイン

ダクタ電流，ゼロ電圧スイッチング(ZVS)範囲および過渡動作時のトランス電流の直流重

畳発生の原理を示す。 

2.2.1電圧変動時におけるインダクタ電流および ZVS範囲 

本項では，DABコンバータの動作波形から基本特性を導出し，電圧変動時の影響や過渡

動作時のトランス電流の直流重畳について理論的に明らかにする。 

図 2.1 に DAB コンバータの回路図を示す。DAB コンバータは高周波トランスを挟んで

二台の電圧形フルブリッジインバータで構成される。また，DABコンバータはトランスの

漏れインダクタンスのインピーダンスで最大の出力電力が決定されるため，高周波化によ

る小型化が可能である。さらに，デッドタイム期間中の還流電流により，次にターンオン

となるスイッチング素子の寄生容量の電荷をゼロまで放電できるため，追加部品なしに

ZVSを達成できる。 

図 2.2にDABコンバータの等価回路図を示す。等価回路は各インバータが出力する電圧

波形をもつ電圧源，追加インダクタンスから構成される。さらに，励磁電流は追加インダ

クタに流れる電流より十分小さいとして，無視している。方形波動作は DAB コンバータ

の一般的な駆動方式である(14)。図 2.2 のインダクタにかかる電圧は一次側インバータ出力

電圧と二次側インバータの差分によって制御する。 

図 2.3にスイッチング周期のDABコンバータの動作波形を示す 。図 2.3(a)は入出力直流

電圧が公称値となる場合の動作波形，図 2.3(b)は入出力直流電圧が変動した場合の動作波

形である。一次側インバータの出力電圧が二次側に対して進み位相ではパワーフローが一

次側から二次側(正方向)，遅れ位相では二次側から一次側(負方向)となる。また，MOSFET

の採用による同期整流動作および理想の半導体スイッチと仮定すると，パワーフローによ
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って各インバータに流れる電流の正負が反転する。それに伴い，還流電流の方向も反転す

る。また，図 2.3(a)および(b)からインバータ出力電圧の極性に対して逆方向にインダクタ

電流が流れる期間が存在する。この期間はトランス電圧と電流の積が負であるため入力側

に還流する電流となる。この名称は back power flowや無効電流とされているが，本論文で

は，還流電流と定義する。還流電流の増加により，ピーク電流が増加するため，キャパシ

タの ESRによる損失，スイッチング損失およびインダクタの銅損および鉄損の増加を招く。

さらに，スイッチング時の電流方向が変化するため，ZVSの範囲が制限され，ターンオン

損失が発生する。したがって，還流電流の増加は瞬時損失も増加する。図 2.3(b)から電圧

変動時には還流電流が増加しているため，効率が低下する。次にインダクタ電流を理論的

に導出し，電圧変動時の影響を考える。図 2.3から FB動作時はスイッチング 1周期に対し

て 4つのスイッチングモードを有する。なお，一次側および二次側のインダクタ電流は交

流波形となるため，スイッチング 1/2 周期であるモード Iとモード II を計算するのみでよ

い。したがって，一次側のインダクタ電流の各モードは(2.1)式および(2.2)式で得られる。 

・モード I (0 < )  

_ _ 0

( )
( ) in out

HV I HV

V NV
i i

L
 




   .......................................................................................... (2.1) 

・モード II ( < ) 

_ _

( )
( ) ( ) ( )in out

HV II HV I

V NV
i i

L
   




   ........................................................................... (2.2) 

L は漏れインダクタンスと追加インダクタンスの合成インダクタンス，はスイッチン

グ角周波数，Nはトランス巻数比，Vin，Voutは入出力直流電圧，は一次側および二次側イ

ンバータの出力電圧の位相差である。

一次側のインダクタ電流初期値 iHV_0はモード II 終了時の電流 iHV_FB_II()の絶対値と等し

いことから(2.3)および(2.4)式で表すことができる。 

_ _
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_ 0
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( ) ( ) ( )
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in out
HV II HV I
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V NV
i i
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  
 
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 .................................................................... (2.3) 
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(2.3)式を一次側のインダクタ電流の初期電流について解くと(2.4)式が得られる。 

_ 0

1
( )

2
HV out in outi NV V NV

L






 
    

 
 .............................................................................. (2.4) 

また，モード I 終了時の電流は初期電流を用いて，モード I のスイッチングタイミング

時の電流 iHV_FB_Iは(2.5)式で与えられる。 

_ _ _ 0

( )
( ) 

1
( )

2

in out
HV FB I HV

in in out

V NV
i i

L

V V NV
L

 








 

 
   

 

 ..................................................................................... (2.5) 

なお，二次側の電流は各式に巻数比を積算することで計算できる。次に一次側のインダ

クタ電流の実効値を導出する。インダクタ電流実効値はスイッチング 1/2 周期中の 2 つの

モードから導出できる。したがってモード Iおよびモード IIの電流を用いて，一次側のイ

ンダクタ電流実効値 IHVは(2.1)式，(2.2)式，(2.4)式および(2.5)式を用いて(2.6)式となる。 

 
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   
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
 

 



  
  


   



   ............................................................ (2.6) 

(2.6)式から巻数比を考慮した出力電圧と入力電圧の差(Vin-NVout)に比例して，インダクタ

電流が増加する。 

図 2.4に電圧変動時におけるインダクタ電流と出力電流の関係を示す。図 2.4から軽負荷

時にインダクタ電流が増加していることがわかる。これは還流電流の割合が負荷に寄与す

る電流に対して増加することが原因である(18)。そのため，各素子の瞬時損失を低減するた

めには電圧変動時の還流電流低減が求められる。 

次に，伝送電力を導出する。伝送電力は一次側のインバータ出力電圧とインダクタ電流

の積をスイッチング周期で積分することで導出でき，(2.7)式が得られる(17)。ここでは，

MOSFETと還流ダイオードを理想素子とし，デッドタイム，配線抵抗，トランスの巻線抵

抗は無視する。 
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図 2.3 方形波動作時におけるスイッチング 1周期の動作波形 
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次に，ZVS条件を導出するため，1章で述べた ZVSの定義について 1レグ分の回路を用

いて説明する。 

図 2.5 に 1 レグに着目した ZVS の原理図を示す(17)。DAB コンバータは漏れインダクタ

ンスに流れている電流によって，半導体スイッチの寄生容量もしくはスナバコンデンサの

電荷を放電した後にターンオンすることで ZVSを達成できる。なお，図 2.5の各レグの出

力はトランスに接続されるため，図 2.1 内のインダクタ電流に相当する。以下に詳細な原

理を示す。 

(1)図 2.5(a)：S1は OFF 状態，S2は ON 状態である。また，インダクタ電流が負方向であ

り，S2に電流が流れている。 

(2)図 2.5(b)：S2 がターンオフしデッドタイム期間が始まると，インダクタ電流の電流は

S1の寄生容量の電荷を放電，S2の寄生容量の電荷を充電する方向に電流が流れる。 

(3)図 2.5(c)：寄生容量の充放電が完了すると，S1の還流ダイオードが導通する。 

(4)図 2.5(d)：ダイオードの順方向電圧を無視すると S1 の端子間電圧はゼロであるため，

S1の還流ダイオードのオン期間中に S1がターンオンすることで ZVSとなる。 

このように ZVSはインダクタ電流により，デッドタイム期間中にスイッチング素子の寄

生容量の電荷をゼロに放電した後にターンオンすることで達成できる。したがって，イン

ダクタ電流の方向および大きさによって ZVS条件が決まる。また，インダクタ電流が交流

波形となるため，スイッチング 1/2周期のみ考慮すれば全スイッチの ZVS条件を導出でき

る。そこで，モード Iとモード II終了時における一次側のインダクタ電流について考える。

図2.3からモード I終了時には二次側素子(Swp, Sxn)，モード II終了時には一次側素子(Sun, Svp)

がスイッチングする。したがって，上記 4つのスイッチが ZVSを達成するにはインダクタ

電流の方向が正である必要がある。また，巻数比を考慮した入出力電圧の大小関係によっ

て，電流方向が変化するモードが異なる点に注意する。まず，入力電圧が巻数比を考慮し

た出力電圧より大きい条件 Vin>NVoutにおいて，モード I終了時の電流が入出力電圧の差分

Vin-NVoutおよび位相差によって電流方向が変化する。一方，入力電圧が巻数比を考慮した

出力電圧より小さい条件 Vin<NVoutにおいて，モード II終了時の電流が入出力電圧の差分に

よって電流方向が変化する。したがって，ZVS条件となる位相差は各モード終了時の電流

式がZVS達成できる電流方向となる位相差を計算することで導出でき，(2.8)式および(2.9)
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式で得られる。 

条件Vin≥NVout  

_ _ ( ) 0

1
2
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




 
  
 
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 

 ................................................................................................................... (2.9) 

図 2.6に巻数比を考慮した入出力電圧比に対する ZVS範囲を示す。巻数比を考慮した入

出力電圧比NVout/Vin>1の場合，一次側のスイッチがハードスイッチングとなり，巻数比を

考慮した入出力電圧比NVout/Vin<1の場合，二次側のスイッチがハードスイッチングとなる。

これは還流電流の増加により，スイッチング時のインダクタ電流の方向が変化するためで

ある。また，公称電圧から変動すると ZVSを達成できる位相差の下限値が/2に近づくた

め，ZVS達成可能な出力電流が大きくなる。さらに寄生容量を考慮した場合，電荷を引き

抜くために電流の大きさも考慮する必要がある(19)。 

以上のことから電圧変動時において，還流電流が増加することにより，ZVS範囲が制限

され，半導体スイッチの瞬時損失が増加する。 
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2.2.2 位相差変更時のトランス電流の直流重畳 

本項では，DABコンバータの方形波動作時に発生する位相差指令値更新時のトランス電

流の直流重畳について説明する。 

図 2.7 にキャリア位相シフト方式による電圧，電流波形および励磁インダクタンスを考

慮した DAB コンバータの等価回路を示す(20)。この方式では，各インバータの出力電圧の

位相差*となるように一次側インバータのキャリアを基準点に対して*/2進み，二次側イ

ンバータのキャリアを基準キャリアに対して*/2遅れとなるように位相シフト量を与える。

しかし，同時に全キャリアの位相シフト量を変更すると位相シフト量の前回値と今回値の

差分Δだけ出力電圧の正負の期間が変化する。位相シフト量が進み方向に変化した場合，

Δ分だけインバータ出力電圧の正の期間が長くなる。一方，位相シフト量が遅れ方向に変

化した場合では，Δ分だけインバータ出力電圧の負の期間が長くなる。したがって，位相

シフト量の変化時に，トランスおよびインダクタに印加される電圧の時間積がゼロになら

ず，トランスの励磁電流およびインダクタ電流に直流重畳が発生する。この直流重畳はト

ランスの巻線抵抗や半導体スイッチのオン抵抗により減衰するが，過渡時の電流ピーク値

が増加するため，瞬時損失の増加を招く。次に位相シフト量の変更時に発生する期間Δ

は位相差の今回値K*，前回値K-1*から(2.10)式で表すことができる。 

* *

1

2

k k 
 

   ..................................................................................................................... (2.10) 

また，位相差指令値急変によるインダクタ電流の直流重畳 iL＿dcはΔから(2.11)式で表す

ことができる。 

_
2

in out
L dc

V NV
i

L





   ............................................................................................................ (2.11) 

(2.11)式からパワーフローが変わらない場合，各インバータ出力電圧の位相差は 0≤≤/2

の範囲で使用するため，FB 動作におけるΔが最大となる条件は位相差を 0 rad から/2 

rad に変化した場合である。この直流重畳を抑制するために，位相差の変化量を制限する

必要があり，制御系の低速化を招く。また，励磁電流 iLmも同様に直流重畳ΔiLmが発生し，

(2.12)式から表すことができる。 
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_
2

out
Lm dc

m

LNV
i

LL





   ......................................................................................................... (2.12) 

(2.12)式からインダクタ電流の直流重畳より小さいが，瞬時損失の増加原因となる。ま

た，フィードバック制御の適用を想定すると不安定化によって直流重畳が蓄積し，磁気飽

和を招く可能性がある。したがって，直流重畳を抑制する手法が求められる。 
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2.3 DABコンバータの瞬時損失低減手法 

本節では，瞬時損失の観点からこれまでに提案されてきたDABコンバータの回路方式

や駆動方式について取り上げる。次に，提案されてきた手法について整理し，それぞれの

特徴と問題点を述べる。 

図 2.8 に DAB コンバータの回路方式および駆動方式による瞬時損失低減手法を示す。

前章でも述べた通り，瞬時損失を低減するためには電圧変動時の還流電流および過渡動作

時におけるトランス電流の直流重畳抑制が求められる。今まで提案されてきた手法は大き

く分けて「スイッチングパターン切り替え方式」，「回路方式」，「トランスパラメータ切り

替え方式」，「スイッチングタイミング調整方式」4 つに分類される。スイッチングパター

ン切り替え，スイッチングタイミング調整や回路方式による低減手法は電圧や負荷変動に

対して，インダクタに印加する電圧を変えることで還流電流の低減もしくはトランス電流

の直流重畳抑制を実現している。トランスパラメータ切り替え方式は電圧や負荷によって，

還流電流が低減できるトランスパラメータが異なることを利用して，補助回路を用いてト

ランスパラメータを電圧や負荷変動に対して切り替えることで瞬時損失を低減している。

次項から各方式の詳細と問題点について述べる。 

方形波動作における
DABコンバータ

の瞬時損失増加
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図 2.8 回路方式および駆動方式による瞬時損失低減手法 
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2.3.1 スイッチングパターン切り替え方式による瞬時損失低減手法 

図 2.9 にパルス幅制御を用いた電圧電流波形を示す。スイッチングパターンによって，

片側インバータもしくは両側インバータのゼロ電圧期間を制御することで還流低減を達成

している(21)。本論文では入出力電圧比および出力電力に対して片側インバータのゼロ電圧

期間を制御する方式(22)-(30) (以下，SPWM)および両側インバータのゼロ電圧期間を制御する

方式(31)-(47) (以下，DPWM)と呼ぶ。さらに，SPWMおよびDPWMに加えて，スイッチング

周波数も制御する方式が多数提案されている(48)-(53)。そのため，位相差および各インバータ

出力電圧のゼロ電圧期間，位相差 4つの自由度がある。そこで，今まで適用されたスイッ

チングパターンの選定方法を述べ，課題および問題点をまとめる。 

 

(a) SPWMを用いた損失低減手法 

図 2.10 に無効電流低減に着目して，SPWM のみで駆動する方式を示す(28)。文献(28)で

は，方形波動作時の還流電流を理論的に導出し，軽負荷動作時の還流電流低減の必要性を

述べている。さらに，図 2.10(a)から(c)の波形のようにゼロ電圧期間および位相差の関係に

よってモードを 3つのモードに分け，斜線部を還流電流と定義し，それが最小となるモー

ドを解析により明らかにしている。また，図 2.10(d)では負の瞬時電力をスイッチング周期

で積分した値を無効電力と定義し，各スイッチングパターンにおける総合力率を比較して

いる。この方式は軽負荷動作にのみ着目しており，重負荷時に使用するモードや各モード

間の切り替え方法について明らかになっていない。 

図 2.11に負の瞬時電力(文献(29)ではBackflow powerと記載)がゼロになるようにスイッ

チングパターンが検討されている(29)。また，提案されている方式では図 2.11(a)に示すモー

ドにおける還流電流を負の瞬時電力から導出している。さらに，図 2.11(b)では，入出力直

流電圧変動に対して，入出力電圧比から負の瞬時電力が最小となるゼロ電圧および位相差

を検討している。 

図2.12に制御系の構築および半導体スイッチの損失を考慮したSPWMを用いたスイッ

チングパターンの生成方法を示す(30)。まず，図 2.12(a)および(b)に示す位相差とゼロ電圧期

間の関係から 2つのモードについて，スイッチング損失および導通損失をスイッチング電

流の平均値および実効値から解析している。また，平均値最小化法では，位相差やゼロ電
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圧期間が大きい値をとれないため，重負荷の駆動が達成できない。一方，提案しているス

イッチングパターンでは重負荷まで駆動できる。また，各モードをシームレスに切り替え

るために，入出力電圧比(k=Vdc1/nVdc2)に対する位相差の関係を二次式に近似している。図

2.12(c)の電力制御系では，近似式を用いることで PI制御器の出力である位相差および入出

力電圧比から一意にゼロ電圧期間を決定することができる。したがって，複雑なスイッチ

ングパターンを用いずに制御系を構築している。この方式は位相差が/2 radまで使用する

前提でスイッチングパターンが決定されているため，定格電力時の位相差が小さい電圧条

件における近似方法について検討する必要がある。 

これらの手法は電圧変動時の還流電流低減のみに着目しており，過渡動作時に関するト

ランス電流の影響が明らかになっていない。 
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(a) 片側インバータのゼロ電圧期間制御(SPWM) 
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(b) 両側インバータのゼロ電圧期間(DPWM) 

図 2.9 パルス幅変調(PWM)による各方式 
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(a)Extend dual phase shift (EPDS) of Mode I   (b) EPDS of Mode II 

(c) EPDS of Mode III   (d)還流電流の比較結果 

図 2.10 SPWMを用いた還流電流低減手法 

(文献(28) Jones, B. Smith, C. Maxwell: "Reactive Power Loss Optimization Method for 

Bi-directional Isolated DC-DC Converters", IPEC-Hiroshima2014, pp. 702-706, 2014より引用) 
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(a) 瞬時電力がゼロとなるスイッチングパターン 

 

(b) 入力電圧変動および一次側ゼロ電圧期間に対する還流電流(負の瞬時電力で記載) 

図 2.11 広い電圧変動範囲を考慮した還流電流低減手法 

(文献(29) Biao Zhao, Qiang Song, Qingguang Yu, Weixin Sun: "Extended-Phase-Shift Control of 

Isolated Bidirectional DC–DC Converter for Power Distribution in Microgrid", IEEE Transactions 

on Power Electronics, Vol. 27, No. 11, pp. 4667-4680, 2014より引用) 
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(a) Mode I      (b) Mode II 
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(c)制御ブロック図 

図 2.12 線形近似によるスイッチングパターン決定法 

(文献(30) Bochen Liu, Pooya Davari, Frede Blaabjerg: "An Opitimized Control Sheme for 

Reducing Conduction and Switching losses in Dual Active Bridge Converters", 2018 IEEE Energy 

Conversion Congress and Exposition (ECCE), pp. 623-629, 2018より引用) 

 



 

49 

 

第 2 章 

瞬時損失に着目した DAB コンバータの損失低減手法 

(b) DPWMを用いた損失低減手法 

図 2.13 に双方向駆動を実現する ZVS 範囲拡大と無効電流最小化を実現する DPWM 法

を示す(31)。この方式では，SPWMおよびDPWMの各モードにおけるZVS範囲およびイン

ダクタ電流を解析し，ZVSおよび無効電流を低減可能なスイッチングパターンが検討され

ている。図 2.13(a)では，巻数比と入出力直流電圧比mに対する位相差fと一次側および二

次側インバータのゼロ電圧期間ap,asの関係をグラフに示している。これらのスイッチング

パターンは基本波のみを用いた近似により入出力電圧比および必要な位相差から SPWM

および DPWM をシームレスに切り替える方法を明らかにしている。同様に，インバータ

電圧もしくはインダクタ電流を各周波数成分による定式化によりスイッチングパターンを

導出する方式が報告されている(38),(40)。図 2.13(b)において，SPWMおよびDPWMを用いた

駆動法により，入出力電圧比および PI制御器の位相差から各ゼロ電圧期間を導出し，定常

時の還流電流を低減している。しかし，出力電流を決定するために位相差とゼロ電圧期間

と自由度が 3つあるため，制御系に低速ループ(31),(32)が必要となる。また，負荷ステップ時

における過渡動作時のトランス電流の影響が検討されていない。 

図2.14に高昇降圧比のDABコンバータの広い電圧駆動範囲を実現するスイッチングパ

ターン決定法を示す(33)。この方式は二次側が 12 Vから 16 V，一次側が 240 Vから 450 V

高昇降比となるアプリケーションに適用している。しかし，電圧変動時の還流電流の増加

は昇降圧比が小さい条件より効率が大きく低下する。また，二次側の電圧が非常に低いた

め，半導体スイッチの寄生容量による損失が低いことを利用して，ゼロ電流がある不連続

電流モードを採用することで二次側のスイッチング時には ZCSを実現している。提案され

ている方式では，フローチャートによりスイッチングパターンを導出しており，変換器の

仕様からスイッチングパターンを決定できる。さらに，文献(34)では，決定したスイッチ

ングパターンを用いて電圧制御系を構築している。これは入出力電圧条件および負荷に対

してスイッチングパターンをテーブル化することで制御系の構築と高効率化を達成してい

る。しかし，スイッチングパターンが不連続となり，モード切り替え時やトランス電流に

直流重畳が発生する。 

図 2.15にZVS範囲拡大を目的にゼロ電圧期間を制御するインバータを決定する方式を

示す(35)。この方式では，入出力電圧の条件が数百Vと高いため，スイッチング損失の低減
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(ZVS範囲の拡大)に主眼を置いて，使用するスイッチングパターンを導出している。また，

方形波動作(文献(35)中では PSM)，SPWM，DPWM および TCM(文献(35)中では TM)の最

大伝送電力を理論的に導出し，電圧変動および負荷に対して使用するスイッチングパター

ンを明らかにしている。また，図 2.15(a)のフローチャートから，入出力電圧比 dおよび各

モードの最大電力から使用する変調法をを選択する。図 2.15(b)から，スイッチングパター

ンの決定法を用いた電圧制御では，入出力電圧および出力電力からパワーフローおよび使

用するモードを決定する。さらに，使用するモードおよび PI制御器出力からスイッチング

パターンを決定することで出力電圧制御を実現している。しかし，負荷変動によるオーバ

ーシュート発生時において，ゼロ電圧期間が変化すると位相差も同時に変化させる必要が

あるため，PI制御器を低速に設計しなければならない。また，各モード切り替え時の過渡

動作が検討されておらず，ゼロ電圧期間や位相差が大きく変更する条件ではトランス電流

の直流重畳の発生が懸念される。 

一方，ニューラルネットワークを用いることで損失が最小となるスイッチングパターン

を決定する方式(45)や山登り法により損失最小となるゼロ電圧期間を導出する手法(46)も提

案されているが，スイッチングパターンが決めるまでの過渡動作が考慮されていない。  

図2.16に低結合率トランスを用いたSPWMおよびDPWMによるZVS範囲拡大手法を

示す(47)。この手法では，結合率を低下させることで励磁電流の増加により ZVS範囲拡大(54)

を実現している。また，励磁電流を考慮して，DPWM や SPWM を用いてスイッチングパ

ターンを決定することで電圧変動時の還流電流低減と ZVS範囲の拡大を達成している。 

これらの方式についてはスイッチングパターン切り替え時もしくはモード毎の位相差

変更時におけるインダクタ電流およびトランス励磁電流の直流重畳について言及されてい

ない。 

  



 

51 

 

第 2 章 

瞬時損失に着目した DAB コンバータの損失低減手法 

 

 

(a) SPWMおよびDPWMのシームレス切り替えを実現する電圧制御系 

Vdc2
* +

- PI

G
ate sig

n
al 

g
en

eratio
n

vdc2

f

Vdc1

m

-
+Zero voltage 

periods calc.

Slow 

loop

Sup~Sxn

8

ap,as

 

(b) SPWMおよびDPWMのシームレス切り替えを実現する電圧制御系 

図 2.13 基本波成分および 3次高調波を考慮した位相差に対するゼロ電圧期間の決定法 

(文献(31) Amit Kumar Jain, Rajapandian Ayyanar, : "PWM Control of Dual Active Bridge: 

Comprehensive Analysis and Experimental Verification", IEEE Transactions on Power Electronics, 

Vol. 26, No. 4, pp. 1215-1227, 2011より引用) 
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図 2.14低圧大電流DABコンバータに適用するスイッチングパターン決定法 

(文献(33) Florian Krismer, Johann W. Kolar: "Efficiency-Optimized High-Current Dual Active 

Bridge Converter for Automotive Applications", IEEE Transactions on Industrial Electronics, Vol. 59, 

No. 7, pp. 2745-2760, 2012より引用) 
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(a) 各 PWM手法を決めるフローチャート 
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(b)制御ブロック図 

図 2.15 電圧条件および負荷による PWM手法および電流モード切り替え方式 

(文献(35) Byeng-Joo Byen, Kyung-Pil Kang, Younghoon Cho, Younghoon Cho: "A 

High-Efficiency Variable Modulation Strategy for a Dual Active Bridgbe Converter with a Wide 

operationg Range", 2015 9th International Conference on Power Electronics and ECCE Asia 

(ICPE-ECCE Asia), 2015より引用) 
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(a) 結合率 1.0 方形波動作  (b) 結合率 1.0 SPWM 

 

(c) 結合率 0.8 方形波動作  (d) 結合率 0.8 SPWM 

図 2.16 低結合率トランスを用いた SPWMおよびDPWMによる ZVS範囲拡大手法 

(文献(47) J. Riedel, D.G. Holmes, C. Teixeira, B.P. McGrath: "Wide Range ZVS Operation of Dual 

Active Bridge DC-DC Convertersusing Adaptive Modulation and Low Coupling Factor 

Transformers", 2016 18th European Conference on Power Electronics and Applications (EPE'16 

ECCE Europe), pp. 1-10, 2016より引用) 
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(c)スイッチング周波数制御を用いた損失低減手法 

図 2.17 にDPWMで検討されているモードにスイッチング周波数の制御を追加した場合

のスイッチングパターンの最適化手法を示す(48)。この手法では，方形波動作(本文中には

Phase-shiftと記載)およびSPWMもしくはDPWMにより実現できる台形波電流モード(本文

中にはtrapezoidalと記載)や三角波電流モード(本文中にはTriangularと記載)で発生する半導

体スイッチの損失および受動部品の損失を計算し，損失が最小となるスイッチングパター

ンを導出している。図 2.17のフローチャートにより，入出力電圧および仕様からスイッチ

ングパターンおよびスイッチング周波数を導出可能である。また，文献(49)において，損

失をスイッチング周波数の関数として定義し，負荷に対して損失が最小となる最適なパタ

ーンおよびスイッチングパターンを選択している。しかし，高効率化を実現するために位

相差やゼロ電圧期間およびスイッチング周波数を同時に制御するため，過渡動作への影響

が検討されていない。そのため，モード切り替え時にトランス電流の直流重畳が発生する

可能性がある。 

図 2.18 に SPWM にスイッチング周波数制御を用いた手法を示す(50)。この手法では図

2.18(a)および(b)に示す 2つモードを使用し，電流実効値低減および ZVS範囲拡大を達成し

ている。また，スイッチング周波数を変更することで検討している電圧条件において全負

荷範囲で ZVSを達成している。デッドタイム期間および素子の寄生容量に対するゼロ電圧

スイッチングの影響を解析し，半導体スイッチの容量に対して必要なデッドタイムおよび

電流値を明らかにしている。さらに，制御系には電流制御をマイナーループにもつ電圧制

御で構築している。モードおよびスイッチングパターンの決定には入力電流および入出力

電圧からオープンループにより決定し，PI制御器は位相差 tfのみを操作量としている。し

かし，各モードへの移行時における過渡動作が議論されてない。特に，スイッチング周波

数変更時における過渡動作はトランス電流の直流重畳の発生が懸念される。 

一方，位相差およびスイッチングパターンのみを制御する方式(51)やスイッチングパター

ン固定とし，スイッチング周波数を変更する方式(52)(53)がある。これはゼロ負荷付近のスイ

ッチング周波数が非常に高くなるため，広い負荷範囲での駆動が必要となるアプリケーシ

ョンには適用できない。 
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図 2.17 損失最小化を実現するスイッチングパターンおよびスイッチング周波数切り替え

方式 

(文献(48) Felix Jauch, Jurgen Biela: "Generalized Modeling and Optimization of a Bidirectional 

Dual Active Bridge DC-DC Converter Including Frequency Variation", IEEJ Transactions on 

Industry Applications, Vol. 4, No. 5, pp. 593-601, 2015より引用) 
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(b) 制御ブロック図 

図 2.18 スイッチング周波数制御および SPWMを用いた ZVS範囲拡大手法 

(文献(50) Giuseppe Guidi, Atsuo Kawamura, Yuji Sasaki, Tomofumi Imakubo: "Dual Active Bridge 

Modulation with Complete Zero Voltage Switching Taking Resonant Transitions into Account", 

2011 13th European Conference on Power Electronics and Applications (EPE'11 ECCE Europe), pp. 

1-10, 2011より引用) 
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(d) 特殊なスイッチングパターンを用いた損失低減手法 

図 2.19 にゼロ電圧期間を電圧出力期間の中点に挿入した方式を示す(55)。この方式を軽

負荷に使用することで方形波動作と比較して，還流電流の低減およびZVS範囲を拡大でき

る。しかし，等価的なスイッチング周波数が 2倍となるため，デッドタイムの影響を考慮

する必要がある。この方式の問題点として，スイッチング周波数の増加によってターンオ

フ損失の増加および負荷変動時のスイッチングパターンについて議論されていない。した

がって，半導体スイッチの損失の瞬時損失増加や直流重畳発生が懸念される。 

図 2.20 に不連続電流モードを用いた還流電流低減法を示す(56)。この手法では，巻数比

を考慮した入出力電圧比が大きいHブリッジ側のスイッチがすべてオフとなる期間を挿入

することで，ゼロ電流期間を生成する手法である。これにより，電圧変動に対する還流電

流を低減している。さらに，ハードスイッチング動作となるスイッチに流れる電流がほぼ

ゼロとなるため，スイッチング損失の低減を達成している。しかし，不連続電流モード中

のゼロ電圧期間制御時における過渡動作を検討されていない。 

図 2.21 に励磁およびインダクタ電流の直流重畳抑制法を示す(57)。この方式では位相差

更新タイミングを各レグで変更するので各電流を抑制できるため，電流センサや複雑な制

御を必要としない。また，入出力電圧比と出力電力からデッドタイム誤差と位相差指令値

の関係を明らかにし，デッドタイム誤差補償も検討している。さらに，文献(58)では位相

更新時の直流重畳の抑制法を用いて電圧制御を達成している。しかし，方形波動作以外対

応していないため，電圧変動時に還流電流が増加する。 

以上のことから，還流電流の低減もしくは過渡動作時におけるトランス電流の直流重畳

抑制の両立ができておらず，瞬時損失の低減が不十分である。  
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図 2.19 電圧出力期間の中点にゼロ電圧期間を挿入する方式 

(文献(55) Kun Yan, Hui Wang, Guangzhu Wang: "A Novel switching strategy for isolated 

Dual-Active-bridge Converter", PEAC2014, pp. 1032-1037, 2014より引用) 
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図 2.20 不連続電流モードを用いた還流電流抑制手法 

(文献(56) Kun Yan, Hui Wang, Guangzhu Wang: "A Novel switching strategy for isolated 

Dual-Active-bridge Converter", PEAC2014, pp. 1032-1037, 2014より引用) 
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(a) 位相シフト更新時のスイッチングパターン 
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(b) 制御ブロック図 

図 2.21 位相シフト量の更新タイミング変更による直流重畳抑制法 

(文献(57) Kazuto Takagi, Hideaki Fujita: "Dynamic Control and Dead-Time Compensation Method 

of an Isolated Dual-Active-Bridge DC-DC Converter", 2015 17th European Conference on Power 

Electronics and Applications (EPE'15 ECCE Europe), pp. 1-10, 2015より引用) 
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2.3.2 回路方式による瞬時損失低減手法 

本項では，DAB コンバータに追加回路もしくは両側インバータにマルチレベルトポロ

ジーを採用した損失低減手法に関して，瞬時損失の観点から技術的課題を述べる。 

(a)マルチレベルトポロジー方式による損失低減手法 

図 2.22にダイオードクランプ方式を採用したDABコンバータを示す(59)(67)。なお，両側

ブリッジにダイオードクランプ方式を採用した回路方式(60)やハーフブリッジ構成(61)と用

いた方式もある。ダイオードクランプを適用することで，低耐圧の半導体スイッチを使用

することができる(62)。また，直流電圧が数 kV になるアプリケーションに適用する場合，

低耐圧化による効率改善効果が大きい。一般的に，素子を直列に接続するマルチレベル方

式では各キャパシタ電圧のアンバランス(63)が問題となる。さらに，スイッチング周波数増

加とともにアンバランス率が増加するため(64)，スイッチング周波数が高周波化するDC-DC

コンバータではバランス制御が必須となる。文献(65)および(66)では，3レベルおよび 4レ

ベルのダイオードクランプ方式を用いた DAB コンバータのキャパシタ電圧バランス制御

法を提案している。また，還流電流を低減するためのスイッチングパターンを決定し，2

レベルインバータに対して効率改善できることを明らかにしている(67)。しかし，デッドタ

イム期間中のインダクタ電流がスイッチング素子の寄生容量の電荷を放電できる方向であ

っても，クランプダイオードによって端子電圧がクランプされるため，ZVSが達成できな

い。なお，ZVSを達成するためにはクランプダイオードにキャパシタを並列接続する必要

がある(60)。また，過渡動作時のスイッチングパターンがなく，トランス電流の直流重畳に

ついて議論されていない。なお，ハーフブリッジ方式になるとトランスにキャパシタがト

ランスに直列接続している構成になるため，直流重畳によってトランスの偏磁は発生しな

いが半導体スイッチに流れる電流には直流重畳による影響を受けるため，瞬時損失が増加

する。 

図 2.23 に T 形トポロジーを採用した DAB コンバータを示す(68),(69)。この方式では，ダ

イオードクランプ形と比較して，フルブリッジ側の半導体スイッチが低耐圧とならない代

わりに方形波動作時の通過素子数がダイオードクランプ方式より少なくなるため，一次側

の電圧低下時における効率の低下率が小さい。また，スイッチングパターンの自由度が増

えるため，2 レベルインバータより効率改善が可能である。また，文献(69)では T形DAB
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コンバータを DC マイクログリッドに適用する DC-DC コンバータをアプリケーションと

し，広い電圧範囲(150 V~800 V)におけるスイッチングパターンを検討している。5レベル

波形にすることで 2 レベル DAB コンバータより効率を改善している。しかしスイッチン

グパターン変更時の過渡応答が議論されていない。一方，負荷および電圧変動によって各

インバータのすべてのスイッチングパターンを決定している方式(70)がある。この方式では

励磁インダクタンスを小さくし，励磁電流を含めたスイッチングパターンを検討すること

で ZVS および還流電流の低減を実現している。また，同じトランスパラメータを用いた

DPWMと比較し，損失低減効果を明らかにしている。 

一方，追加素子数を低減するために 1レグのみT形方式を用いた方式もある(71)。1レグ

のみT形DABコンバータでは，入出力電圧に対して5レベル電圧波形の各期間を決定し，

位相差のみで負荷変動時のスイッチングパターンを生成している。また，負荷変動時の制

御には位相差のみを操作量としているため，電圧制御が容易に実現できる。しかし，位相

差指令値変更時の直流重畳が発生するため，直流重畳によるトランスの偏磁を抑制するた

めに片側インバータがハーフブリッジ構成となっている。これはフルブリッジインバータ

と比べトランス電圧が低下するため，同じ伝送電力を得るために巻数比を大きくする必要

があるため，トランス電流の増加を招く。そのため，大容量化には適さない。 

以上の方式はスイッチングパターン切り替えや位相差変更時におけるトランス電流の

直流重畳が検討されておらず，瞬時損失の低減が不十分である。 
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(a) 回路構成 

 

(b) スイッチングパターン 

図 2.22 ダイオードクランプトポロジーを採用したDABコンバータ 

(図 2.22(b)のみ文献(67)よりA. Filba-Martinez, etc.: "Operating Principle and Performance 

Optimization of a Three-Level NPC Dual-Active-Bridge DC–DC Converter", IEEE on I.E., Vol. 63, 

No. 2, pp. 638-690, 2016引用) 
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(a) 回路構成 

 

(b) スイッチングパターン 

図 2.23 T形トポロジーを採用したDABコンバータ 

( 図 2.23(b)のみ文献(69) P. A. M. Bezerra, F. Krismer, R, M. Burkart, J. W. Kolar: "Bidirectional 

Isolated Non-Resonant DAB DC–DC Converter for Ultra-Wide Input Voltage Range Applications", 

PEAC2014, 2014より引用) 
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(b)補助回路を追加した損失低減手法 

図 2.24 に直列補償方式を用いた DAB コンバータを示す(73),(74)。公称電圧時では DAB コ

ンバータのみを駆動させる。一方，入出力電圧比によって，DABコンバータ側の電圧と補

助回路側の電圧を足し合わせることで，重負荷動作時は還流電流低減，軽負荷動作時は

ZVS 範囲拡大を図っている。また，補助回路が印加する電圧と DAB コンバータのインバ

ータが出力する位相差関係からスイッチングパターンを導出している。また，文献(73)で

は一次側への補償，文献(74)では二次側への補償による損失低減効果を検証している。し

かし，公称電圧時には補助回路を停止させるが補助回路の励磁電流によって鉄損が発生す

る。また，過渡動作時にトランス電流の直流重畳が発生した場合，補助回路のトランスも

直流重畳によって偏磁が発生するため，DABコンバータの方形波動作と比較して瞬時損失

が増加する。 

図 2.25にキャパシタと追加トランスを用いた方式を示す(75)。提案されている回路はフル

ブリッジインバータにトランスとキャパシタを接続した構成となっている。また，入出力

電圧の条件にしたがって，各トランスに印加する電圧を変えることで損失低減を達成して

いる。図 2.25(b)では，フルブリッジ側各レグ(S1~S4)のスイッチングパターンの位相差を変

えることで各電圧レベルの期間を変更している。しかし，入力電圧の振幅を持つ期間 D1

には制限があるため，入力電圧の半分の振幅をもつ方形波動作を実現できない。さらに，

フルブリッジ側の各レグの位相差をゼロ(方形波動作)としたとしても，補助回路のキャパ

シタとトランスに電流が流れるため，公称電圧かつ定格電力付近の損失が増加する(76)。ま

た，過渡動作時において，トランス電流に直流重畳が発生した場合，キャパシタがトラン

スに直列接続される構成となるため，トランスの偏磁は発生しないが半導体スイッチに流

れる電流には直流重畳による影響を受けるため，瞬時損失が増加する。 
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図 2.24 直列補償方式を用いたDABコンバータ 
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Vin
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(a)回路図 

 

(b)スイッチングパターン 

図 2.25 三相インバータおよび多巻線トランスを用いたトランス電圧切り替え手法 

(文献(75)Guo Xu, Deshang Sha, Yaxiong Xu, Xiaozhong Liao: "Dual-transformer-based DAB 

Converter with Wide ZVS Range for Wide Voltage Conversion Gain Application", IEEE 

Transactions on Industrial Electronics, Vol. 35, No. 4, pp. 3306-3316, 2018より引用) 
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2.3.3 トランスパラメータ切り替え方式による瞬時損失低減手法 

図 2.26 に補助巻線による可変インダクタ方式を示す(77)。提案されている方式は同一コ

アに補助巻線を追加し，直流電流によりインダクタンス値を制御する。DABコンバータは

インダクタンスに反比例して還流電流が変化する(78)。そこで，軽負荷ではインダクタンス

を大きくすることで還流電流の低減を達成している。しかし，インダクタンスによって最

大電力が決定するため，重負荷動作時にはインダクタンスを低下させる。また EE コアに

センターギャップを設け，ギャップの無い脚に補助巻線を巻くことで，小さい電流値でイ

ンダクタンスを可変できるため，補助回路の損失を低減できる。 

図 2.27に複数の高周波トランスを用いた巻線切り替え方式を示す(79)。この方式は電圧変

動に対して Tap chengerによりトランスの巻数比を等価的に変化させる。これにより電圧変

動時に巻数比を考慮した入出力電圧比が一致させることが可能となるため，電圧変動に対

して電流実効値低減および ZVS範囲拡大が可能である。タップ切り替えのスイッチには双

方向スイッチや機械スイッチを想定している(79)。また，高周波トランスにセンタータップ

を用いて，電圧変動に対して巻数比や追加インダクタを切り替える方式がある(80)-(84)。これ

らの方式は補助スイッチのスイッチングタイミングによってサージ電圧や直流重畳が発生

する。また，全トランス電流がタップ切り替え用の半導体スイッチを通過するため，半導

体スイッチの瞬時損失が増加する。 

これらの方式は瞬時損失増加の原因であるを両立できておらず，瞬時損失低減の観点か

ら不十分である。 
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図 2.26 補助巻線によるインダクタンス可変方式 

 

Tap changer

 

図 2.27 双方向スイッチを用いたトランスタップ切り替え手法 
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2.3.4 スイッチングタイミング調整方式による瞬時損失低減手法 

図 2.28にデューティ比調整による直流重畳抑制法を示す(86)。図 2.28から一次側電圧 vAB

および二次側電圧vXYのデューティ比を位相差の前回値と今回値の差分dTに合わせて変更

することでインダクタ電流の直流重畳を抑制する。また，一次側および二次側で変化させ

るデューティの割合 xは巻数比 ntおよび入出力直流電圧V1およびV2から(2.13)式で表すこ

とができる。 

1

1 2 2 1

1

1 /t t

V
x

V nV nV V
 

 
 .................................................................................................... (2.13) 

(2.13)式を用いてデューティ比を変更することで位相差変更時のインダクタ電流の直流

重畳を抑制できる。同様に DPWM 方式適用時の重畳を抑制する手法として，ゼロ電圧期

間を調整することで直流重畳を抑制する手法もある(87),(88)。これにより高効率化と過渡応答

改善を両立しているが，方形波動作やほかの駆動方式に切り替えた場合の過渡応答が議論

されていない。また，トランスの励磁電流の直流重畳については言及されていない。 

図2.29にトランス電流を検出することで定常値の直流重畳と位相差変更時の過渡的な直

流重畳を抑制する手法を示す(89)。図 2.29(a)に DAB コンバータの等価回路および制御ブロ

ック図を示す。図 2.29(a)から一次側インバータにより励磁電流の直流重畳，二次側インバ

ータによりインダクタ電流の直流重畳を抑制している。図 2.29(b)に示すインダクタ電流抑

制手法では，出力直流電圧の指令値と検出値の差分を PI制御器に入力し，その出力が常に

高周波電流のピーク値となるよう d1 と d2 の期間を制御することで直流重畳を抑制してい

る。次に，図 2.29(c)に示す励磁電流の直流重畳抑制法では，一次側と二次側電流の差分に

より検出した励磁電流を用いて平均値を導出し，その平均値をゼロにすることで定常的な

励磁電流の直流重畳を抑制する。上記以外に，スイッチング半周期ごとトランス電流の理

論値と検出値を比較し，差分に応じて位相差を変更する方式がある(90)。しかし，スイッチ

ングタイミングの電流検出が必要となるためスイッチングノイズにより正確な電流値を検

出できないことが考えられる。また，高周波化に伴い正確な電流値を検出できない。 

文献(91)では大容量DC-DCコンバータを想定し，補助巻線および補助回路により定常的

な直流重畳を抑制する手法を提案している。これは励磁電流を検出し，定常的な直流重畳

を打ち消すように補助回路から補助巻線に励磁することで抑制している。この方式は励磁



 

72 

 

第 2 章 

瞬時損失に着目した DAB コンバータの損失低減手法 

電流指令値と検出した励磁電流の差分をフィードバック制御により，指令値に追従させる

ことで直流重畳を抑制している。しかし，この方式は方形波動作が前提となる方式である

ため，電圧変動時の還流電流の観点から低減が不十分である。 

以上より，DABコンバータの回路方式や駆動方式は電圧変動時の還流電流低減もしくは

過渡動作時の直流重畳抑制のみに着目しており，瞬時損失の低減が不十分である。 

 

 

 

 

図 2.28 デューティ比調整による直流重畳抑制法 

(文献(86)Xiaodong Li, Yi-Fan Li: "An Optimized Phase Shift Modulation For Fast Transient 

Response in a Dual Active Bridge Converter", IEEE Transactions on Power Electronics, Vol. 29, No. 

6, pp. 2661-2665, 2014より引用) 
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(a)トランス励磁およびインダクタ電流の直流重畳を抑制する制御方式 
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(b)インダクタ電流直流重畳抑制法  (c)励磁電流直流重畳抑制法 

 

(d)動作波形 

図 2.29 トランス電流検出による直流重畳抑制法 

(文献(89) Sumit Dutta, Subhashish Bhattacharya: "A Method to Measure the DC Bias in High 

Frequency Isolation Transformer of the Dual Active Bridge DC toDC con verter and its removal 

using Current Injection and PWM switching", 2014 IEEE Energy Conversion Congress and 

Exposition, pp. 1134-1139, 2014より引用) 
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2.4 瞬時損失最小モード切り替え法 

これまでに提案されてきた損失低減手法では負荷変動時におけるトランス電流の直流

重畳抑制および電圧変動時の還流電流低減が両立できていないため，瞬時損失の観点では

低減が不十分である。まず，電圧変動時の還流電流の低減に着目した方式では，スイッチ

ングパターンの切り替えることで達成する。しかし，スイッチングパターン切り替え時に

おいてトランス電流に直流重畳が発生する。また，トランス電流の直流重畳によって磁気

部品の飽和を招くため，動作磁束密度の設計に制約が発生する。この制約によって，スイ

ッチングパターンだけでなくトランスやインダクタなどの磁気部品の設計を含めた損失低

減手法(92)-(95)を適用したとしても磁束密度の設計に直流重畳を考慮してマージンを設ける

必要があるため，ギャップや巻数の増加により，要求する仕様で磁気部品を設計できない

可能性がある。次に，位相差変更時の直流重畳を抑制する方式では，方形波動作のみに限

定されているため，電圧変動時における還流電流の低減に制限がある。そこで本節では，

瞬時損失の最小化を達成するモード切り替え法を用いた DAB コンバータを提案する。1

章でも述べたとおり，瞬時損失最小化は方形波動作時と比較して電圧変動時の還流電流低

減およびトランス電流の直流重畳抑制の両立と定義する。 

図 2.30に等価回路を用いた瞬時損失最小モード切り替え法の概念図を示す。提案方式は

電圧変動および負荷変動に対してモードおよび位相差を基準キャリアに同期して切り替え

ることで，電圧変動に対する還流電流の低減および過渡動作時のトランス電流の直流重畳

の抑制を両立する。また，効率が最も高いモードは損失解析により出力電力で表すことが

できるため，モード切り替えのしきい値を出力電流により決定できる。そのため，負荷お

よび電圧条件の変化に対しても最大効率となるモードを選択できる。そこで本論文では瞬

時損失最小モード切り替え法の適用先として，回路方式およびトランスの等価パラメータ

に着目した DAB コンバータを挙げる。また，各回路の特徴から損失低減効果が高い方式

を述べる。 

(1)3章および 4章：回路方式による瞬時損失最小モード切り替え法 

3 章および 4 章では電圧および負荷変動時に変化する特性に対して，マルチレベルトポ

ロジーを採用した DAB コンバータによって瞬時損失最小モード切り替え法を適用する。

2.3節で述べたように，マルチレベルトポロジー方式を採用したDABコンバータはスイッ
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チングパターンにより，電圧変動時の還流電流が低減できることを述べた。しかし，従来

のマルチレベルトポロジーを採用した DAB コンバータでは，過渡動作時におけるトラン

ス電流への直流重畳に関する検討がされていなかった。そこで提案手法により，入出力電

圧および負荷変動に対してキャリアに同期してモードを選択することで電圧変動時におけ

る還流電流低減を達成する。さらに，負荷変動に対してキャリアと同期してモードを切り

替えることで各モードのシームレス化および過渡動作時のトランス電流の直流重畳抑制を

実現できる。 

(2)5章：等価パラメータによる瞬時損失最小モード切り替え法 

5 章で提案する等価パラメータによる瞬時損失最小モード切り替え法では，半導体スイ

ッチと補助インダクタを用いることで等価的な励磁インダクタを切り替える。従来の磁気

部品切り替えによる損失低減手法では，伝送電力に寄与する漏れインダクタンスやトラン

ス巻数比が大きく変化するため，切り替えタイミングによってインダクタ電流の直流重畳

が発生する。また，結合率の設計による ZVS範囲の拡大手法では，過大な励磁電流により

公称電圧値かつ重負荷付近の効率が低下する。一方，瞬時損失最小モード切り替え法を用

いた DAB コンバータでは負荷および電圧条件によって還流電流が低減できる励磁インダ

クタンスが異なる点を利用し，負荷変動に対して等価的な励磁インダクタを切り替える。

さらに，駆動中におけるインバータのキャリアと励磁電流の関係を利用し，等価励磁イン

ダクタ切り替え時のサージ電圧や補助インダクタ電流の直流重畳を低減できる。また，各

インバータの位相差変更時においてもインダクタ電流の直流重畳を抑制できる。したがっ

て，瞬時損失の最小化を達成できる。 
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(a) 3章および 4章で提案する回路方式による瞬時損失最小モード切り替え法 
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(a) 5章で提案する等価パラメータによる瞬時損失最小モード切り替え法 

図 2.30 等価回路を用いた瞬時損失最小モード切り替え法 
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2.5 本研究の位置づけ  

2.3節までDABコンバータにおける損失低減手法の特徴およびその課題を述べた。本節

では，これらの従来手法に対して，2.4節で提案した瞬時損失最小モード切り替え法の位置

付けを明らかにする。 

表 2.1 に本章で取り上げた提案方式および従来方式の特徴を示す。各特徴は瞬時損失の

観点から比較を行うため，「公称電圧時および電圧変動時の還流電流」，「過渡動作時にトラ

ンス電流の直流重畳の発生の有無」で議論する。また，電圧および負荷条件に応じて複数

モード切り替える手法ではモード切り替え時と位相差変更時においてスイッチングパター

ンが異なるため，位相差変更時とモード切り替え時に分けてトランス電流の直流重畳の有

無を記載する。まず，マルチレベル方式を用いた方式では，電圧および負荷条件に対して，

スイッチングパターンを決定し，方形波動作時より高効率化を達成している。しかし，負

荷や電圧に対するスイッチングパターンはオフラインで計算し，ルックアップテーブルを

使用するため，スイッチングパターンが不連続となり，モード切り替え時やトランス電流

に直流重畳を招く。トランスパラメータを切り替える方式では，パラメータ切り替えタイ

ミングが明確ではなく，補助スイッチサージ電圧や補助トランスやインダクタの直流重畳

が発生する。次に，過渡動作時のトランス電流の直流重畳を抑制する方式では，単一のモ

ードでのみの検討されているため，電圧変動時の還流電流の低減が不十分である。したが

って，前節までに述べた通り，瞬時損失の低減が十分ではない。一方，提案する手法では，

位相差変更時およびモード切り替え時の直流重畳抑制を達成し，電圧変動時の還流電流抑

制を両立している。また，提案する瞬時損失最小モード切り替え法を適用した各方式では，

各モードのトランス電圧および電流と各インバータを駆動するキャリアの関係を利用して，

各モードの切り替えタイミングを決定することで，過渡動作時の直流重畳抑制を実現する。

さらに，複数のモードで還流電流を低減できる電圧，電流条件が異なることを利用して，

最も損失を低減できるモードを使用する。過渡動作時のトランス電流の直流重畳抑制およ

び電圧変動時の還流電流低減を同時に実現することで，瞬時損失最小化を達成する。 

図 2.31に本研究の位置づけを示す。図 2.31の縦軸は電圧変動時の還流電流の大きさを表

す。また，右半面に位置する手法は過渡動作時におけるトランス電流の直流重畳が抑制可

能であることを示す。一方，左半平面に位置する手法は過渡動作時におけるトランス電流
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の直流重畳が発生する方式であることを示す。したがって，右半平面の上部に位置する手

法が瞬時損失最小を達成できる。先にも示した通り，電圧変動時の還流電流低減と過渡動

作時の直流重畳抑制は両立できておらず，過渡動作時の損失と定常動作時の損失にトレー

ドオフの関係があり，瞬時損失の観点から低減が不十分である。一方，本論文で提案する

瞬時損失最小モード切り替え法では瞬時損失増加の原因となる過渡動作時のトランス電流

の直流重畳抑制と電圧変動時の還流電流低減を両立する。まず，提案手法は各モードで還

流電流が低減できる動作条件が異なることを利用し，キャリアに同期して還流電流が最小

となるモードに切り替えることでトランス電流の直流重畳抑制および電圧変動時の還流電

流抑制を実現する。また，瞬時損失の低減することで，位相差の変化量を制限することな

く過渡動作時の直流重畳を抑制できるため，磁気部品における磁束密度のマージンやキャ

パシタにおける容量増加などの制約を受けないため，効率に重きを置いた受動部品の設計

ができる。このように，様々な負荷変動や電圧範囲においても，瞬時損失の最小化が可能

となり直流配電システムの普及拡大に貢献する。 
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図 2.31 本研究の位置づけ 
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2.6 結論  

本章では，DAB コンバータの基本特性を示し，解決すべき課題を明らかにした。また，

これまでに提案されてきた DAB コンバータの低損失化手法について，それらの特徴を瞬

時損失の観点から述べ，瞬時損失の低減が十分でないことを示した。その後，瞬時損失を

最小化できるモード切り替え法を提案した。最後に，従来手法に対する提案手法の位置づ

けを明らかにした。以下に本章で得られた結論を示す。 

(1) 従来の方形波動作を用いたDABコンバータの基本特性について，瞬時損失増加の

原因である定常時における電圧変動時の還流電流の増加および過渡動作時の直流

重畳発生の原理を明らかにした。 

(2) 今まで提案されてきた損失低減手法では回路方式やスイッチングパターンにより

生成したモードを電圧や負荷によって切り替えることで電圧変動の還流電流を低

減している。しかし，モード切り替え時の過渡動作が議論されておらず，モード切

り替え時のトランス電流の直流重畳について課題がある。一方，過渡動作時のトラ

ンス電流の直流重畳抑制手法では，単一のモードに限定して検討しているため，従

来の駆動法と変わらず，電圧変動時に還流電流が増加する。したがって，従来手法

では，電圧変動の還流電流低減および過渡動作時のトランス電流の直流重畳抑制を

両立できず，瞬時損失の低減が十分でないことを示した。 

(3) 本論文では，瞬時損失最小化を目的に，瞬時損失最小モード切り替え法を用いた

DAB コンバータを提案する。本手法は回路方式や補助回路により生成した複数の

モードをキャリアに同期して切り替えることで，電圧変動時の還流電流低減および

過渡動作時におけるトランス電流の直流重畳抑制を両立する。 

(4) 提案手法の適用先として，マルチレベル方式を採用したDABコンバータおよび等

価トランスパラメータ切り替え方式を検討する。まず，マルチレベル方式では，出

力電圧のレベルが複数あることを利用し，電圧および負荷に対して，使用する電圧

レベル(モード)を変更することで還流電流を低減する。また，基準キャリアに同期

してモードや位相差を変えることで，モードおよび位相差変更時のトランス電流の

直流重畳を抑制する。次に，半導体素子と補助インダクタを用いることで等価的に

励磁インダクタンスを制御できるDABコンバータに瞬時損失最小化モード切り替
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え法を適用する。この手法では負荷および電圧条件によって還流電流が低減できる

本方式は励磁インダクタンスが異なることを利用して，等価的に励磁インダクタン

スを電圧および負荷に対して切り替えることで還流電流を低減する。また，等価励

磁インダクタンスの切り替えはインバータを駆動するキャリアに同期することで，

過渡動作時のトランス電流の直流重畳抑制を達成できる。 

(5) 本論文で提案する瞬時損失最小モード切り替え法の位置づけとして，従来技術では

達成できない瞬時損失の最小化を実現し，直流バスに連系するDABコンバータの

高効率化を目指す。 
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第 3章 

瞬時損失最小モード切り替え法を用いた

フライングキャパシタ DABコンバータ 

3.1 緒論 

DC マイクログリッドや大容量の再生可能エネルギー利用のために，マルチレベルトポ

ロジーを適用したDABコンバータが提案されている(1)-(2)。マルチレベルトポロジーは半導

体スイッチの低耐圧化に伴う，低オン抵抗化が可能である。また，スイッチングパターン

や出力電圧の自由度が向上するため，電圧変動に対して還流電流低減でき，高効率化が可

能である。しかし，ダイオードクランプ形(3)を適用したDABコンバータはデッドタイム期

間中の寄生容量の放電がダイオードクランプによって制限されるため，ZVSを達成できな

い。また，スイッチングパターン切り替え時の過渡動作が考慮されていないため，モード

切り替え時にトランス電流の直流重畳が発生する可能性がある。  

図 3.1 に本章で提案する瞬時損失最小モード切り替え法を適用するマルチレベルトポロ

ジー方式DABコンバータを示す。この方式では一次側変換器に FCトポロジーを適用する

ことで 3つのモードを実現でき，電圧変動及び負荷変動に対してモードを最適化すること

で電圧変動時におけるインダクタ電流の還流電流の低減および ZVS範囲の拡大できる。こ

のことから，電圧変動に対して広い負荷範囲で還流電流の低減が可能である。さらに，位

相シフトやモードを基準キャリアに同期して駆動することで位相差指令値変更および各モ

ードの切り替え時におけるトランス電流の直流重畳抑制を達成できる。以上の検討から瞬
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時損失最小化を実現する。 

まず，本章の 3.2節および 3.3節では，5レベルDABコンバータの回路構成および各モ

ードを説明し，各モードの出力電力，インダクタ電流から負荷に対して効率が最大となる

モードが異なる理由を述べる。また，3.4節では効率改善に必要な半導体スイッチおよび受

動部品の設計指針を明らかにするため，半導体スイッチおよび受動部品の損失定式化手法

について述べる。その後，FC電圧制御を含めた 5レベルDABコンバータの制御ブロック

図を説明する。次に，位相差指令値およびモード切り替え時におけるトランス電流の直流

重畳抑制法を示す。3.6節では，1 kWの試作器を用いて実機検証を行い，瞬時損失最小モ

ード切り替え法を適用した 5レベルDABコンバータの妥当性を検証する。 



 

96 

 

第 3章 

瞬時損失最小モード切り替え法を用いたフライングキャパシタ DABコンバータ 

 

 

 

1

-1

0

1/2

-1/2

0

1

-1

1/2

-1/2

0

1

-1

1/2

-1/2

フルブリッジ
(FB)モード

5レベル
モード

ハーフブリッジ
(HB)モード

L iL

Lm

iLm

Mode 

selector

iout

Ith

フライングキャパシタ方式
による3種類のモード

Update

基準キャリア

dref

Mode

d

キャリア同期更新
Mode

dV
d

d

 

(a) 回路方式による瞬時損失最小モード切り替え法 
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(b) 瞬時損失最小モード切り替え法を用いたフライングキャパシタ方式による効果 

図 3.1 本章で提案する瞬時損失最小モード切り替え法を用いたDABコンバータ 
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3.2 回路構成 

図 3.2に瞬時損失最小モード切り替え法を用いた FC形 5レベルDABコンバータの構成

図を示す。この回路は高圧側に FC 形を適用した 3レベルインバータ，低圧側に 2レベル

インバータ，高周波トランスで構成される。FC 形 3 レベルインバータは 2 レベルインバ

ータと比較して，素子耐圧を半分にできるため，低オン抵抗のMOSFETを選定できる。ま

た，素子一つあたりに印加される電圧が小さくなるため，ZVSを達成できるインダクタ電

流の下限値を低減できる(1)。さらに，負荷変動および電圧変動に対して，FC形 3レベルイ

ンバータの出力電圧波形を変えることで 2 レベル DAB コンバータと比較して，インダク

タ電流の低減および ZVS範囲の拡大が可能である。 

提案回路の高圧側回路は 3 レベル電圧を出力できる FC 形のレグにより，フルブリッジ

で構成しているため，各レグの出力モードの組み合わせにより，(1)トランスに印加される

電圧波形が 5レベルとなる 5レベルモード，(2)入力電圧の振幅をもつ方形波がトランスに

印加されるフルブリッジ(FB)モード，(3)入力電圧の 1/2 の振幅をもつ方形波がトランスに

印加されるハーフブリッジ(HB)モードが可能である。提案回路の低圧側は方形波で動作さ

せる。電圧変動に対するモードはフライングキャパシタで補償しているため，トランス電

流低減の観点から最も大きい方形波電圧を出力する。また，MOSFETの採用による同期整

流およびデッドタイムがゼロと仮定すると，パワーフローによって各インバータに流れる

電流が正負反転するのみである。それに伴い，還流する電流の方向も反転する。 

図 3.3にキャリア 1周期の 5レベルDABコンバータの動作波形を示す。図 3.3からアー

ム電圧の 1/2Vinを出力する期間と各アーム電圧 v1u, v1vの位相差により各電圧レベルの期

間を決定する。次節から各モードの解析を行い，各モードにおける出力電力と位相角（ス

イッチングタイミング）の関係およびインダクタ電流を明らかにする。また，電圧および

負荷変動における各モードの総合力率を明らかにすることで，モード切り替えによりイン

ダクタ電流を低減できることを示す。 

  



 

98 

 

第 3章 

瞬時損失最小モード切り替え法を用いたフライングキャパシタ DABコンバータ 
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図 3.2 瞬時損失最小モード切り替え法を適用するフライングキャパシタ(FC)DABコンバ

ータ 
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図 3.3 スイッチング 1周期の動作波形 
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3.3 各モードの動作解析 

3.3.1 フルブリッジ(FB)モード 

図 3.2 から =0 rad， =0 rad にすることで FB モードを達成できる。各インバータ

出力電圧の位相差dに対する出力電力 Poutは(3.1)式で得られる(2)。なお，Vin，Voutはそ

れぞれ入出力の直流電圧である。ただし，ここでは，MOSFETと還流ダイオードを理

想素子とし，デッドタイム，配線抵抗，トランスの巻線抵抗は無視するものとする。 

1in out
out

V V
P

N L

d
d

 p

 
 - 

 
 ....................................................................................................... (3.1) 

(3.1)式から明らかなように位相差がp/2 radの場合に出力電力が最大となる。次に，

ZVS を達成できる出力電力の条件を(3.2)式で示す。 

2

1
4 4

in out out in out
out

in

V V NV V V
P

N L V N L

p p

 

   
-    

   

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

ただし，ここでは，デッドタイムおよび寄生容量による影響は無視するものとする。

(3.2)式から，巻数比を考慮した入出力電圧比 NVout/Vin≠1とならない場合に ZVS を達

成できる出力電力の下限値が増加する。また，FB モード時のインダクタ電流実効値

ILは(3.3)式で表される(3)。 

22
3 2 ( )2

3 12

in out in out
L

in out

V V V NV
I

NV VN L

p
d d

p

-
 -    ........................................................... (3.3) 

この式から巻数比を考慮した出力電圧と入力電圧の差(Vin-NVout)に比例して，インダ

クタ電流が増加する。したがって，FB モードは入出力電圧比と巻数比が一致する場

合に使用することで広い負荷範囲で高効率を達成できる。 

3.3.2 5レベルモード 

5レベルモードでは，位相差dとアーム電圧の 1/2Vinを出力する期間と各アーム電圧

v1u, v1v の位相差の関係から 3 種類のモードが存在する。以下に各モードの条件と出

力電力を(3.4)から(3.6)式に示す。 
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Mode1(0d -/2) 

2
1in out

out

V V
P

N L


d

 p

 
 - 

 
 ..................................................................................................... (3.4) 

Mode2(-/2d /2) 

2 2( / 2) ( / 2)

2 2

in out
out

V V
P

N L

d d    
d

 p p p

  -
 - - - 

 
 ................................................... (3.5) 

Mode3(+/2d p/2) 

2 2( / 4)in out
out

V V
P

N L

d  
d

 p p

2 
 - - 

 
 ............................................................................. (3.6) 

位相差がp/2 rad の場合，(3.6)式から最大の出力電力が FBモードより小さくなる。

また，5レベルモード時の各モードにおける高圧側のインダクタ電流実効値 ILを(3.7)

から(3.9)式に示す。 

Mode1(0d -/2) 

 

1

2 2
3 3

2 2
2 3 2

( )
8 1 2

12
12 1 2 12
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 ........................................................................................................................................................ (3.7) 
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Mode3(/2d p/2) 
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 ............ (3.9) 

また，5レベルモード時において，各モードの ZVS 達成条件となる，，dの条件を

(3.10)から(3.12)式に示す。 

Mode1(0d -/2) 
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Mode2(-/2d /2) 
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Mode3(/2d p/2) 

2 24 2
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 ...................................................................................................................................................... (3.12) 

ただし，ここでは，デッドタイムおよび寄生容量による ZVS 範囲の影響は無視する

ものとする。各電圧レベルの期間を変えることでデッドタイム期間中の還流電流を半
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導体スイッチの寄生容量を放電する方向に変えることができ，FBモードおよび HBモ

ードがハードスイッチングとなる負荷領域でも ZVS を達成できる。 

3.3.3 ハーフブリッジ(HB)モード 

図 3.2から  p/4 rad，  p/2 radにすることで，HBモードを達成できる。HBモードの

最大の出力電力は FB モードの半分となる。これは，トランスに印加される電圧波形の振

幅が FBモードの半分となるためである。また，HBモード時の ZVSを達成できる出力電

力の条件を(3.13)式に示す。 

2

1 2
8 8

in out out in out
out

in

V V NV V V
P

N L V N L

p p

 

   
-    

   

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

ただし，ここでは，デッドタイムおよび寄生容量による ZVS範囲の影響は無視するもの

とする。(3.13)式から，巻数比を考慮した入出力電圧比 NVout/Vin=0.5 となる場合，FB モー

ドと比較して軽負荷でZVSを達成できる。また，HBモード時のインダクタ電流実効値 IL

は(3.14)式で表される。 

 
23 2

2
/ 21 1

3 2 12

in outout in

L

out in

V NVV V
I

NV VN L

d p
d

p

-
 -    .............................................. (3.14) 

この式から巻数比を考慮した入出力電圧比 NVout/Vin=0.5 の場合，HB モードを使用する

ことでインダクタ電流が最小となる。 

3.3.4 モード切り替えによる低損失化 

図 3.4に各モードにおけるトランスの総合力率を示す。図 3.4(a)は巻数比を考慮した入出

力電圧比 NVout/Vin=0.76，図 3.4(b)は NVout/Vin=0.51 の特性である。ただし，5 レベルモード

ではバッテリーの電圧変動に対して，巻数比を考慮した各インバータ出力電圧の実効値が

一致するようにアーム電圧の 1/2Vinを出力する期間と各アーム電圧の位相差を設定して

いる。なお，インダクタ電流が最小かつ ZVS範囲が最大とならないインダクタ電流や ZVS

範囲やインダクタ電流の低減を両立するとの導出は非常に複雑となるため，今後の課題

とする。充電動作の場合，総合力率 cosqは低圧側インバータ出力電圧の実効値 V2，巻数比

N，高圧側インダクタ電流実効値 ILから(3.15)式により導出している。 
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2

cos out

L

P

NV I
q   ..................................................................................................................... (3.15) 

また，FBモード時に各インバータ出力電圧の位相差がp/2 radの出力電力を 1 p.u.として

いる。巻数比を考慮した入出力電圧比 NVout/Vinによって総合力率が最大となるモードが異

なる。まず，NVout/Vin=1 の場合では，FB モードを使用する。FB モードでは，漏れインダ

クタンスの電流波形が台形波，トランス電圧が方形波となるため，他のモードと比較して

総合力率が高いことに加え，(3.2)式から ZVS 範囲が最大となる。一方，図 3.4(a)および図

3.4(b)の条件(NVout/Vin<1)では，負荷ごとに総合力率が最大となるモードを選択することで，

インダクタ電流を低減できる。したがって，電圧条件および負荷によってモードを切り替

えることで広い負荷範囲で還流電流の低減を達成できる。 
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(b) NVout/Vin=0.51 

図 3.4 各モードの総合力率特性 
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3.4 各モードの損失定式化 

FCDAB コンバータの半導体損失はターンオン損失，ターンオフ損失，導通損失に分け

られる。なお，高圧，低圧側ともにMOSFETを使用しているため，還流ダイオードの導通

損失はゼロと仮定している。さらに，ZVSを達成できる条件ではターンオン損失をゼロと

している。 

次に導通損失 Pcondはインダクタ電流実効値 ILから(3.16)式で表される。 

2

cond on LP kR I  .................................................................................................................. (3.16) 

なお，RonはMOSFETのオン抵抗，係数 kは電流が半周期に通過する半導体スイッチの

数を表しており，高圧側で 4つ，低圧側で 2つのスイッチとなる。次に，素子 1つスイッ

チング損失 Pswはスイッチング時のインダクタ電流 iL，スイッチング素子のターンオフ，

ターンオン 1回あたりのエネルギーEon, Eoffから(3.17)式で表される。 

 ( , ) ( , )sw on L off L swP E V i E V i f   ................................................................................. (3.17) 

ここで，fswはスイッチング周波数である。なお，デッドタイム期間中のインダクタ電流

が半導体スイッチの寄生容量の電荷を充電する方向に流れている場合，ハードスイッチン

グ動作となる。 

トランスで発生する損失は，コアの磁束変化により発生 する鉄損と巻線の抵抗成分に

よる銅損に分離できる。まず，鉄損は電圧変化によりトランスに発生する磁束密度と，コ

アの特性によって決まる。 

トランス鉄損は Improved Generalized Steinmetz Equation(iGSE)(4)を用いて計算する。トラ

ンスの動作磁束密度 Bから体積当たりのコアロス値 Pcvは(3.18)式となる。 

 
0

2 21

2 4

s s
s

in in

cv i

c

V VdB
P k d

d NA

 
p p   

q
p q 

-

2  - - 
  

 
  ....................................... (3.18) 

Acはコアの実効断面積，ki，s，sはスタインメッツ係数である。本論文では，コアのデ

ータシートから導出している。(3.18)式とコアの実効体積の乗算により鉄損を計算できる。 

次に，銅損は直流抵抗，表皮効果と近接効果に分けられる。リッツ線を使用した場合，

表皮効果による損失 Pcopper_skin および近接効果による損失 Pcopper_prox はインダクタ電流の x

次高調波成分 IL(x)から(3.19)および(3.20)式で表される(4)。 
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   
2

_

1

( ) /copper skin DC R sw sw L

x

P nR F xf f I x n




   ............................................................ (3.19) 

   
2

2 2

_ 2 2 2
1

4 1 1

12 2

L
copper prox DC R sw L L

x F

M
P nR G xf I x N

b dp





 -
  

 
  ....................... (3.20) 

ただし，  
      

     

1
2 2 2

2 2

cos cos / 21 cos( )

2 cos cos / 2 cos

in out

L

sw out in

V x x NVx
I x

x f L NV V x x x

 p

p   d

 -  
  

-  

 

ここで，bFは巻線の高さ，nはリッツ線の素線数，RDCは巻線の直流抵抗，MLは巻線の

層数，NLは一層あたりの巻数である。なお，FR(fsw)は近接効果, GR(fsw)は表皮効果による抵

抗の増加量を表す係数であり，ケルビン関数を用いて(3.21)および(3.22)式で求められる(6)。 

   0 1 1 0 1 1

2 2

1 1

( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( )
( )

( ) ( )4 2
R sw

ber bei ber bei ber bei
F f
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 
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  
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 .................................................................................................................................................. (3.21) 

   2 2
2 1 1 2 1 1

2 2

0 0

( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( )
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( ) ( )2 2
R sw
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G f
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     p

 

 -  - -
  
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 .................................................................................................................................................. (3.22) 

ただし，
2

d





0

1

swf


p
  

また，係数は巻線の伝導率，リッツ線内の各素線で発生する浸透深さおよびリッツ線

内の素線直径 dから導出することができる。 

FCDAB コンバータには，フライングキャパシタと入出力コンデンサがある。コンデン

サ損失は等価直列抵抗Rcとコンデンサに充放電される電流から求められる。入出力コンデ

ンサにはインダクタ電流の絶対値に対して入力電流 Iinをゼロとして充放電されるため，キ

ャパシタ損失 Pcは(3.23)式で表される。 

 
2

0

1
c c L inP R i I d

p

q
p

 -
 ................................................................................................... (3.23) 

なお，フライングキャパシタは充放電時間が短く，高圧側（低電流側）にあるためフラ
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イングキャパシタの損失をゼロと仮定している。 

3.5 制御ブロック図 

3.5.1 フライングキャパシタ電圧制御 

図 3.5 に提案回路の高圧側の制御ブロック図を示す。図 3.5(a)はバッテリー充電動作時，

図 3.5(b)はバッテリー放電動作時の制御ブロック図である。各相のアーム電圧は 1/2Vinを出

力する期間から計算したデューティ指令値を用いて，キャリア比較により制御される。

ここでは，S1uおよび S1v(S1u，S1v)とそれぞれ相補的に動作させる(S4u，S4v)のオン時間を決

定するためのキャリアと，S2uおよび S2v(S2u，S2v)とそれぞれ相補的に動作させる S3u，S3v）

のオン時間を決定するための 2 つのキャリアに 180 度の位相差を与える(5)。さらに位相シ

フト制御を用いて U 相に対して V 相の 2 つのキャリアを遅延させることで所望の出力電

圧波形を得る。一方，FC 形の 3 レベル以下では，FC のバランス回路は不要である(7)。し

かし，ゲートドライバの遅延等で発生する半導体スイッチのオン時間のばらつきにより，

フライングキャパシタ電圧が直流リンク電圧の半分にならず，アンバランスが発生する(7)。

また，スイッチング周波数および負荷の増加に従い，直流電圧の半値との差が大きくなる

(7)。そこで，本制御では，PI制御器を用いて各相の FC電圧を独立に制御する。これは，片

側の相のデューティが変化した際に，インダクタ電流が変化し，各相で制御が干渉するた

めである。図 3.5(a)の充電動作では PI 制御器の出力をデューティ指令値 d1，d2，d3，d4と

計算することで FC電圧制御を達成する。一方，図 3.5(b)の充放電動作ではインダクタ電流

経路に S2u，S3u，S1v，S4vの還流ダイオードがあるため，スイッチのオン時間にかかわらず

FCに電流が流れるスイッチングパターンが存在する。そのため，ディーティ指令値 d2，d3

を変えたとしても FC電圧を制御できない。したがって，S1u，S2v(S1u，S2v)とそれぞれ相補

的に動作させる S4u，S4v）のスイッチング信号を生成するデューティ指令値 d1と d3と PI制

御器の出力を計算することで FC電圧を制御できる。また，各相の PI制御器出力とデュー

ティ指令値の和と差が入れ替わっている。これはインダクタ電流の極性と FC の充放電の

関係が反転するためである。 

図 3.6 に低圧側 2 レベルインバータの制御ブロック図を示す。低圧側のキャリアの位相
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を変えることで高圧側インバータの出力電圧および低圧側インバータの出力電圧の位相差

dを制御している。 
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(b) 放電動作 

図 3.5 FCインバータ側の制御ブロック図 
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図 3.6 低圧側 2レベルインバータの制御ブロック図 
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3.5.2 モード切り替え時のトランス電流直流重畳抑制法 

図 3.7 に提案するキャリア位相シフト方式の各キャリアおよび各インバータ出力電圧を

示す。提案法に使用するキャリアは位相シフト量の更新タイミングの基準となる基準キャ

リア，FCインバータの 1レグに 180度の位相差をもつ 2つのキャリア(5)，2レベルインバ

ータの各レグに 180度の位相差をもつ 2つのキャリアを用いる。なお，キャリアはアップ

ダウンカウントにより生成し，位相シフトキャリアはあるタイミングでカウント値を更新

することで達成する。一方，各相の Vinの半値を出力する期間はデューティ指令値 dref_u，

dref_uにより，各アーム電圧の位相差はU相およびV相反転キャリアの位相差により達成

する。図 3.7から提案する位相シフト量の変更方法は基準キャリアの山(図 3.7中A点)でU

相キャリア，V相反転キャリアおよびW相キャリアの位相シフト量を更新し，基準キャリ

アの谷(図 3.7中B点)でU相反転キャリア，V相キャリアおよびX相キャリアの位相シフ

ト量を更新する。ただし，カウント値変更後にダウンカウントにすることで進み位相，ア

ップカウントにより遅れ位相となる。なお，FC インバータの各キャリアは位相差，d か

ら位相シフト量を決定するため，とd の大小関係によって位相シフト量および方向が変化

する。まず，位相差条件 ≤ |dにおける各キャリアの位相シフト指令値を達成するカウント

値は(3.24)式および(3.25)式となる。 

 
 

1 / 2 / 2 0 : Down count

0 : Up count1 / 2 / 2

u

v

Cnt

Cnt

 p d p d

d p d p

 - - 


  - 
 .............................................................. (3.24) 

 ,

0 : Upcount
1 / 2

0 : Down count
w xCnt

d
d p

d


 - 


......................................................................... (3.25) 

Cntu, CntvはU，V相の各キャリアのカウント値，Cntw ,xはW相およびX相キャリアのカ

ウント値である。なお，各相のキャリアと反転キャリアの更新タイミングが 180度異なる

ため，同じカウント値を設定したとしても 180度の位相差をもつ 2つのキャリアを生成で

きる。一方，位相差条件> |d では，(3.24)式内のCntvの，d項の正負が反転し，位相差dの

正負に対するアップおよびダウンカウントの関係が入れ替わる。また，モードの切り替え

時の位相シフト量およびデューティ指令値の更新によって，デューティ指令値とキャリア

のカウント値の大小関係が変化しないため，ショートパルスは発生しない。 
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図 3.7 提案するキャリア位相シフト方式の各キャリアおよび各インバータ出力電圧 
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3.6 瞬時損失最小モード切り替え法による瞬時損失低減効果 

3.6.1 フライングキャパシタ電圧制御 

本節では，5レベルDABコンバータと提案する瞬時損失最小モード切り替え法の妥当性

を検証するため，1 kWの試作器を用いて，実機検証を行う。表 3.1に実験条件を示す。高

圧側の電圧が 380 V，低圧側の電圧が 24 Vから 48 V，トランスの巻数比は 8とした。所望

の定格電力を達成するために，空芯インダクタを高周波トランスの低圧側に直列接続して

いる。トランスの設計の観点では，モード切り替えによりトランスに印加する電圧を低減

できる。したがって，軽負荷時において損失割合が大きい鉄損が低減するため，トランス

の巻数を少なく設計できる(8)。これは交流抵抗の低減につながり，重負荷時の銅損低減も

可能となる。 

図 3.8にバッテリー充電動作時の FC電圧制御適用前後の動作波形を示す。図 3.8(a)が FC

電圧制御適用なしの場合，図 3.8(b)が FC 電圧制御適用ありの動作波形である。なお，FC

電圧指令値は入力電圧 380 Vの半分である 190 Vとしている。図 3.8(a)では FC電圧が 210 

Vとなり入力電圧の半値を超えている。一方，図 3.8(b)では FC電圧が入力電圧の半値（190 

V）に制御できることがわかる。 

図 3.9にバッテリー放電動作時の FC電圧制御適用前後の動作波形を示す。図 3.9(a)が FC

電圧制御適用なしの場合で，図 3.9(b)が FC電圧制御適用ありの動作波形である。図 3.9(a)

では FC 電圧が 210 V となり，FC 電圧が入力電圧の半値である 190 V を超えている。一

方，図 3.9(b)では充電動作と同様に FC電圧が入力電圧の半値である 190 V一定に制御でき

ることがわかる。 

図 3.10に FC電圧制御適用前後の過渡応答波形を示す。図 3.10(a)は低圧バッテリーの充

電動作時，図 3.10(b)は低圧バッテリーの放電動作時の波形である。運転中に FC 電圧制御

を適用したとしても，所望の電圧に制御されている。以上の結果から，FC電圧制御により

変換器の駆動中であっても FC電圧を入力電圧の半値に制御できる。 
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表 3.1 FCDABコンバータの実験条件 

Input voltage Vin

Output voltage Vout

Switching frequency fsw 

Inductor L 

Turn ratio of transformer N

380 V

24 to 48 V

100 kHz

1.3 µH

8

High voltage side Low voltage side MOS-FET

 MOS-FET

On-resistance

 MOS-FET

On-resistance

IRFP4568PbF (IR)SCH2080KE(Rohm)

Rated power 1000 W

Transformer Inductor

Core Core

Flying capacitor Cfc 6 F

4.8 mW 80 mW 

EC90×90×30(MB30) Air core

Nominal voltage of output voltage 36 V

Nominal voltage of input voltage 380 V

Dead time 

(High voltage side)
150 ns

Dead time 

(Low voltage side)
250 ns

 

  



 

114 

 

第 3章 

瞬時損失最小モード切り替え法を用いたフライングキャパシタ DABコンバータ 

 

 

 

0

0

0

Output voltage of three-level inverter  500 V/div

4 s/div4 s/div

210
190

U phase and V phase flying capacitor voltage 50 V/div

0

0

0
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(a) FC電圧制御なし     (b) FC電圧制御あり 

図 3.8 充電動作時における FC電圧制御適用前後の定常動作波形 
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(a) FC電圧制御なし      (b) FC電圧制御あり 

図 3.9 放電動作時における FC電圧制御適用前後の定常動作波形  
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(a) 充電動作 
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(b) 放電動作 

図 3.10 FC電圧制御適用時の過渡応答 
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3.6.2 各モードの特性および動作波形 

図 3.11に入力電圧 380 V，出力電圧 24 Vにおける各モードの動作波形を示す。図 3.11(a)

がバッテリー充電動作時の FB モード，図 3.11(b)がバッテリー放電動作時の FB モード，

図 3.11(c)がバッテリー充電動作時の 5レベルモード，図 3.11(d)がバッテリー放電動作時の

5 レベルモード，図 3.11(e)がバッテリー充電動作時の HB モード，図 3.11(f)がバッテリー

放電動作時の HBモードである。各モードのインダクタ電流からモードによってインダク

タ電流の傾きが変化している。インダクタ電流の傾きは巻数比を考慮した各インバータ出

力電圧の差分とインダクタのインピーダンスによって決定するため，モードと出力電圧の

大小関係によってインダクタ電流の傾きが変化する。したがって，図 3.11(e)，(f)では巻数

比を考慮した各インバータの出力電圧振幅が一致するため，インダクタ電流が一定となる

期間がある。図 3.11 から一次側電圧と二次側電圧の位相差dを制御することで各モードに

おいて双方向動作を達成している。しかし，半導体スイッチの寄生容量のみでターンオフ

しているため，低圧側インバータの出力電圧にサージが発生している。このサージは各

MOSFETにスナバキャパシタを並列接続することで改善できる。また，HBモードの場合

に FC 形 3 レベルインバータの出力電圧にパルス欠けが発生している。これはデッドタイ

ム期間中に MOSFET の還流ダイオードにより，インダクタ電流の電流経路が変わり，FC

インバータの出力電圧が充電動作時ではゼロ電圧，放電動作時では入力電圧にクランプさ

れるためである。 
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(a)充電時の FB動作(Pout=685 W)  (b) 放電時の FB動作(Pout=-685 W)
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(c) 充電時の 5レベルモード(Pout=655 W)  (d) 放電時の 5レベル(Pout=-655 W) 
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(e)充電時の 5レベルモード(Pout=200 W)  (f)放電時の 5レベルモード(Pout=-200 W) 

図 3.11 各モードの動作波形 
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図 3.12 に充放電動作時における入力電力に対する高圧側のインダクタ電流特性を示す。

図 3.12(a)は入力電圧 380 V，出力電圧が 48 V時の特性，図 3.12(b)は入力電圧 380 V，出力

電圧が 36 V時の特性，図 3.12(c)は入力電圧 380 V，出力電圧が 24 V時の特性である。た

だし，各モードの電力式は損失を考慮していないため，入力電力に対するインダクタ電流

特性を用いて計算結果と実験結果を比較している。図 3.14から計算結果と実験結果を比較

すると最大誤差 5.6%で一致している。これにより，インダクタ電流式の妥当性がわかる。

また，図 3.12(b)の軽負荷では，図 3.12(a)と比較して FBモードのインダクタ電流が増加し

ているが 5レベルモードに切り替えることでインダクタ電流を最大 5.5%低減している。さ

らに，図 3.12(c)ではモードを切り替えることで FB モードのみと比較してインダクタ電流

を最大 6.7%低減している。 
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(a) Vin=380 V, Vout= 48 V，NVout/Vin=1.0 
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(c) Vin=380 V, Vout= 24 V，NVout/Vin=0.5 

図 3.12 各モードのインダクタ電流特性 
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図 3.13 に各モードの効率特性を示す。図 3.13(a)は入力電圧 380 V，出力電圧 48 V，図

3.13(b)は入力電圧 380 V，出力電圧 36 V時の効率特性，図 3.13(c)は入力電圧 380 V，出力

電圧 24 Vの効率特性である。なお，図 3.13内の点線は各モードにおける効率の大小関係

が入れ替わる出力電力値を示している。図 3.13(a)から充電動作時では，433 W時に最大効

率 96.5%を達成している。また，放電動作時においても，526 W 時に最大効率 96.4%を達

成している。出力電圧 Voutが 36 Vである図 3.13(b)では，出力電力 741 W時に FBモードと

5 レベルモードにおける効率の切り替え点があり，モードを切り替えることで損失を最大

20%低減し，中負荷および軽負荷の効率を改善している。また，放電動作時も同様に，モ

ードを最適化することで FB モードのみと比較して，最大 15%損失を低減している。さら

に，図 3.13(c)では，HB モードと 5 レベルモードでは出力電力 313 W，5 レベルモードと

FB モードでは出力電力 708 W においてモードの効率切り替え点があり，切り替え点でモ

ードを最適化することにより損失を最大 23%低減し，最大効率 94.4%を達成している。し

かし，図 3.13(c)からHBモードの効率が低い。これはデッドタイムによるパルス欠けが発

生した後にスイッチングする半導体スイッチがハードスイッチング動作することによるス

イッチング損失の増加が原因である。また，双方向動作において効率特性が異なる。これ

は双方向動作でスイッチング時のインダクタ電流が異なることによるスイッチング損の差

である。 

図 3.14に各モードの ZVS 範囲を示す。図 3.14から，モードを切り替えることで FBモ

ードのみと比較して ZVS範囲を最大 19%拡大していることがわかる。一方，HBモードで

は，出力電圧がパルス欠けから復帰するスイッチング時にハードスイッチングとなるため，

軽負荷の ZVS 範囲が拡大していない。しかし，出力電圧が 24 Vの軽負荷において FBモ

ードと比較するとスイッチング 1周期にハードスイッチングとなる素子数を 4個から 2個

に低減できるため，スイッチング損失を低減できる 

図 3.15に入力電圧変動時の効率特性を示す。図 3.15(a)は入力電圧 400 V，出力電力 500 

Wおよび 700 W，図 3.15(b)は入力電圧 300 V，出力電力 500 Wおよび 700 Wが実験条件で

ある。図 3.15から入力電圧変動に対して，モードを最適化することで最大 96.5%の効率を

達成している。 
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(a) Vin=380 V, Vout= 48 V，NVout/Vin=1.0 
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(c) Vin=380 V, Vout= 24 V，NVout/Vin=0.5 

図 3.13 各モードの効率特性 
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図 3.14 各モードの ZVS範囲 
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(b) 入力電圧 300 V 

図 3.15 入力側電圧変動時の効率特性 
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3.6.3 損失解析結果およびモード切り替え時の瞬時損失低減効果 

図 3.16に重負荷動作時の損失解析結果を示す。損失解析はデータシートによりスイッチ

ング損失と導通損失を素子のスイッチング毎に計算した。なお，損失解析は表 3.2 に示す

パラメータを用いた。また，トランスとインダクタの銅損は表皮効果と近接効果を考慮し

て計算している(6)。一方，鉄損はスタインメッツ方程式を用いて計算している(6)。図 3.16か

ら実験結果と計算結果の誤差が 6%以内で一致していることから損失解析の妥当性を確認

できる。また，低圧側の電圧が低下した場合(Vout =24 V)，重負荷ではインダクタ電流が増

加するため，低圧側の導通損失が支配的である。一方，出力電圧が 48 Vの場合，ターンオ

フ損失が支配的である。以上の結果から，電圧変動に対してさらに効率を改善するために

は，低オン抵抗の特性をもつ MOSFET の選定およびスナバキャパシタの設計が必要であ

る。 

図 3.17に出力電圧 24 V 時の各モードの効率切り替え点付近の損失解析結果を示す。図

3.17から軽負荷では低圧側のターンオフ損失が支配的である。これは，HBモードの場合，

他のモードと比較してターンオフ時のインダクタ電流が大きいためである。一方，重負荷

では，低圧側の導通損失が支配的である。したがって，さらなる効率改善を達成するため

にはこれらの損失を考慮して設計する必要がある。 

図 3.18に 5レベルモードから FBモードへの切り替え時における過渡動作波形を示す。

なお，励磁電流は電流プローブに高圧側の電流を 8ターン，低圧側の電流を 1ターン通し，

高圧側と低圧側インダクタ電流の差分から測定した(9)。従来方式は基準キャリアの山で全

キャリアの位相シフト量を更新し，モード切り替え時の位相差d はp/5 rad から 2p/5 radに

変更する。図 3.12のインダクタ電流ピーク値から，提案法により直流重畳を 18%低減して

いる。一方，5レベルモードと FBモードで電圧実効値の変化が小さいため，従来法であっ

ても励磁電流の直流重畳が小さい。 

図 3.19 に HB モードから 5 レベルモードへの切り替え時における過渡動作波形を示す。

なお，位相差dの条件は図 3.18と同様である。図 3.19の電流ピーク値から，モード切り替

え時における直流重畳を最大 24%低減している。この結果から瞬時損失増加の原因となる

トランス電流の直流重畳を抑制しており，瞬時損失最小化を達成している。 
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表 3.2 損失解析時の各パラメータ 

14 mW

0 mW

HV side wire resistance (f0.65*3) RDC_high 1.9 mW

Dead-time Td

LV side wire resistance (f0.1*920) RDC_low 0.3 mW

Wire resistance of L  (f0.1*720) RDC_L 0.2 mW

200 ns

Parasitic capacitance of HV side Cds_high 35 pF

18.6 mm

27.1 mmbF_High

bF_LowLength of coil (LV side of transformer)

Length of coil (HVside of transformer)

Length of coil (Additional inductor)

Rc_lowESR of output capacitor 

Output voltage 36 V or 24 V

Rated power 

Additional inductance (air coil)

Switching frequency

1000 W

1.3 H

100 kHz

 MOS-FET on-resistance (HV side)

Input voltage 380 VVin

Vout

fsw

P

L

Ron_high 80 mW 

Transformer core shape and material

Core effective cross-section Ac 280 mm2

Core effective volume Ve 40420 mm3

Transformer turn ratio N 8 (N1:N2=24:3)

Element ValueSymbol

 MOS-FET on-resistance (LV side) Ron_low 4.9 mW

bF_L 24.1 mm

ESR of input capacitor Rc_high

Parasitic capacitance of LV side Cds_low 1.5 nF

EC90  MB3(JFE)  

 

 



 

127 

 

第 3章 

瞬時損失最小モード切り替え法を用いたフライングキャパシタ DABコンバータ 

 

図 3.16 重負荷時の損失解析 

 

図 3.17モード切り替え点付近の損失解析 
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(a) 従来手法  (b) 提案手法 

図 3.18 5レベルモードから FBモードへの切り替え時における過渡動作波形 
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図 3.19 HBモードから 5レベルモードへの切り替え時における過渡動作波形 
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3.7 結論 

第 3章では，瞬時損失最小モード切り替え法の適用先として，高い直流電圧におい

て優位性があるマルチレベル方式に着目し，瞬時損失最小モード切り替え法を検証し

た。今までのマルチレベルトポロジーを適用した DABコンバータでは，スイッチング

素子の低耐圧素子を適用することで高効率化が可能である。また，スイッチングパターン

や出力電圧の自由度が向上するため，電圧変動に対して広い負荷範囲での高効率化が実現

されている。しかし，スイッチングパターン切り替え時の過渡動作に関して議論されてお

らず，負荷変動時やモード切り替え時において，トランス電流に直流重畳が発生する。し

たがって，瞬時損失の増加が問題である。そこで，本章では，電圧変動時の還流電流の低

減およびモード切り替え時のトランス電流直流重畳の抑制を両立する FC 形 5 レベル

DABコンバータを提案した。以下に本章で得られた結論を示す。 

(1) FC 形 5レベル DABコンバータが実現できる 3種類のモードについて，電圧およ

び負荷によってインダクタ電流および ZVS 範囲を明らかにし，負荷や電圧によ

って，モードを切り替えることで電圧変動時の還流電流を低減できることを明ら

かにした。 

(2) 受動部品および半導体スイッチの設計指針を明らかにするために，受動部品およ

び半導体スイッチの損失定式化を行った。 

(3) モード切り替えおよび位相差変更時の直流重畳が発生することを示し，提案手法

では基準キャリアに同期して位相シフト量の更新タイミングを分けることでモード

切り替えおよび位相差変更時に発生するトランス電流の直流重畳の抑制手法を述べ

た。 

(4) 1 kW の試作機を用いて実機検証を行い，FC 電圧制御および瞬時損失最小モード

切り替え法を適用した 5 レベル DAB コンバータの基本動作を確認した。その結

果，各モード間および負荷変動時のトランス電流の直流重畳を最大 24%低減した。

次に，インダクタ電流特性から計算値と実験値が最大誤差 5.6%で一致し，イン

ダクタ電流式の妥当性を確認した。さらに，出力電圧 24 V に低下したとしても

瞬時損失最小モード切り替え法を用いることで最大効率 94.4%を達成した。さらに，

損失解析から，電圧低下時には低圧側素子の導通損失が支配的であることを明ら
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かにした。同時に，各モードの切り替え点において最大誤差 2.8%で一致し，妥当性

を確認した。 

以上のことから，電圧変動時の還流電流低減および過渡動作時のトランス電流の直流

重畳抑制を両立により，瞬時損失の最小化を達成できていることを明らかにした。 
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第 4章 

瞬時損失最小モード切り替え法による 1

レグ T形 DABコンバータ 

4.1 緒論 

第 3章では，瞬時損失最小モード切り替え法を適用した FC形DABコンバータを提案し

た。この方式は 3つモードに対して電圧，負荷変動時の還流電流低減およびトランス直流

重畳の観点から瞬時損失最小化を実現した。しかし，この方式は追加する半導体スイッチ

の数が多く，通過素子数が増えるため，直流電圧が低い条件では電圧変動に対する効率改

善効果が小さい。 

一方，従来の 1レグのみ T形を適用した DABコンバータについて，電圧変動に対して

高効率化を実現するスイッチングパターンが提案されている(1)。しかし，二次側がハーフ

ブリッジ方式となるため，巻数比を大きくすることでフルブリッジ方式と同じ出力電力を

得られるがトランス電流の増加を招く。大容量化を想定するとトランス電圧低下はそのま

ま銅損および半導体スイッチの導通損失増加につながるため，高効率化が困難である。ま

た，この回路方式では二次側にフルブリッジ方式を適用するとトランス電流に直流重畳が

発生するため，トランスの偏磁を防止するためにキャパシタを直列接続する必要がある。

また，直列接続するキャパシタはスイッチング周波数に対して十分小さいカットオフ周波

数となるように設計する必要があるため，装置の大型化が懸念される。また，半導体スイ

ッチや受動部品には直流重畳により増加した電流が流れるため，瞬時損失の増加にもつな
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がる。そこで，第 4章では，マルチレベル回路でも追加および通過素子数が少ない 1レグ

T 形インバータに着目して，瞬時損失最小モード切り替え法を適用する。提案法により，

トランス電流の直流重畳の抑制ができるため，低圧側はフルブリッジインバータで構成可

能となる。 

図 4.1 に本章で提案する瞬時損失最小モード切り替え法を適用するマルチレベルトポロ

ジー方式 DAB コンバータを示す。提案方式は電圧変動に対して 2 つのモードを最適化す

ることで高効率化を達成する。また，片側インバータはフルブリッジ構成を採用している

ため，重負荷効率を改善できる。さらに，駆動中における過渡動作時のトランス電流の直

流重畳抑制および最適効率の駆動をシームレスに行う方式を提案し，大きな過渡現象を伴

わない電圧制御系を構築する。 

本章では，瞬時損失最小モード切り替え法を適用した 1レグ T形 DABコンバータの有

用性を明らかにするために 1.5 kWの試作器による実機検証を行う。まず，4.2節では，提

案法を適用する 1レグT形DABコンバータの回路構成と各モードの特性を説明する。4.3

節では，負荷および電圧条件によって，還流電流が最小となるモードが異なることを説明

する。次に，4.4節では，位相差指令値やモード変更時においてトランス電流の直流重畳を

抑制する手法について説明する。また，モード切り替え時に大きな過渡現象を伴わない電

圧制御系について述べる。最後に，4.5節では定格 1.5 kWの試作器を用いた実験およびシ

ミュレーションにより，効率，負荷ステップ応答から瞬時損失最小化が達成できているこ

とを明らかにする。 
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(a) 回路方式による瞬時損失最小モード切り替え法 
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(b) 瞬時損失最小モード切り替え法を用いた 1レグ T形方式による効果 

図 4.1 本章で提案する瞬時損失最小モード切り替え法を適用するDABコンバータ 
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4.2 回路構成 

図 4.2 に瞬時損失最小モード切り替え法を適用する T 形 DAB コンバータの構成図を示

す。本回路は 1レグのみ T形インバータを適用したフルブリッジインバータ，漏れインダ

クタおよび励磁インダクタを考慮した高周波トランス，追加インダクタ，2 レベルインバ

ータで構成される。T形レグのキャパシタは上下の電圧バランスのみを考えればよいので，

小容量でよい。T 形レグのスイッチングパターンを用いることでモードを切り替えること

ができる。本回路方式の低圧側は方形波で駆動させる。電圧変動に対するモードは 1レグ

T形で補償しているため，トランス電流低減の観点から最も大きい方形波電圧を出力する。

また，MOSFETの採用による同期整流およびデッドタイムがゼロと仮定すると，パワーフ

ローによってインダクタ電流の正負が反転する。それに伴い，還流電流の方向も反転する。 

図 4.3 に T 形 DAB コンバータの各モードのスイッチングパターンを示す。高圧側回路

は 1レグにのみ T形インバータとなっているため，T形レグ内の双方向スイッチおよび上

下アームスイッチのスイッチング状態により，(1)トランスに印加される電圧波形が入力電

圧の振幅をもつ方形波となるフルブリッジ(FB)モード，(2)入力電圧の 1/2 の振幅をもつ方

形波となるハーフブリッジ(HB)動作が可能である。FBモードでは双方向スイッチ Sucp, Sucn

を常にオフ状態にし，フルブリッジインバータ側のスイッチ Sup, Sun, Svp, Svnをデューティ

比50%でスイッチングすることで，インバータ出力電圧の振幅が入力電圧値と等しくなる。

一方，図 4.3(b)のHBモードでは，双方向スイッチ Sucp，Sucnを常時オン，インバータ側ス

イッチ Sup，Sunは常時オフ，Svp，Svnをデューティ比 50%でスイッチングすることによっ

て，インバータ出力電圧の振幅が入力電圧の 1/2となる。 
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図 4.2 瞬時損失最小モード切り替え法を適用する 1レグ T形DABコンバータ  
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図 4.3 各モードのスイッチングパターン 
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4.3 各モードの動作解析 

本章では，各モードの解析を行い，各モードの位相差に対する伝送電力，ZVS範囲，高

圧側および低圧側のインダクタ電流の関係を明らかにし，負荷変動および電圧変動に対す

る高効率化の観点からモード切り替えの必要性を示す。 

4.3.1 フルブリッジ(FB)モード 

図 4.4に FBモードにおけるスイッチング周期の動作波形を示す。図 4.4(a)はパワーフロ

ーが高圧側から低圧側(以下，正方向)，図 4.4(b)は低圧側から高圧側(以下，負方向)の動作

波形である。なお，高圧側のインバータ出力電圧が低圧側に対して，進み位相ではパワー

フローが正方向，遅れ位相では負方向となる。図 4.4から FBモード時においてスイッチン

グ 1周期に対して 4つのモードで構成される。なお，高圧側および低圧側のインダクタ電

流は交流波形となるため，スイッチング 1/2周期であるモード Iとモード IIを計算するの

みでよい。したがって，各パワーフローにおける高圧側のインダクタ電流の各モードは(4.1)

式から(4.4)式で得られる。ただし，励磁電流は外付けインダクタと漏れインダクタンスに

流れる電流より非常に小さいと仮定し，無視している。なお，高圧側と低圧側のインダク

タ電流は振幅が巻数比倍異なるのみである。 

・モード I (0 <   d) パワーフロー：正方向 

_ _ _

( )
( ) (0) in out

HV FB I HV FB

V NV
i i

L
 




   ........................................................................... (4.1) 

・モード II (d <   ) パワーフロー：正方向 

_ _ _ _

( )
( ) ( ) ( )in out

HV FB II FB HV I

V NV
i i

L
 d  d




    ............................................................ (4.2) 

・モード I (<  d ) パワーフロー：負方向 

_ _ _

( )
( ) (0) in out

HV FB I HV FB

V NV
i i

L
 




   ........................................................................... (4.3) 

・モード II (d <  ) パワーフロー：負方向 

_ _ _ _
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( ) ( ) ( )in out

HV FB II FB HV I

V NV
i i

L
 d  d




    ............................................................ (4.4) 
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L は漏れインダクタンスと追加インダクタンスの合成インダクタンス，はスイッチン

グ角周波数，Nはトランス巻数比，Vin，Voutは入出力直流電圧である。 

各パワーフローにおける高圧側のインダクタ電流初期値 iHV_FB(0)はモード II終了時の電

流 iHV_FB_II()の絶対値と等しいことから(4.5)式および(4.6)式で表すことができる。 

・パワーフロー：正方向 

_ _ _ _
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 ............................................................. (4.5) 

・パワーフロー：負方向 
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 


  

 
   

 

 ............................................................. (4.6) 

(4.5)式および(4.6)式を高圧側のインダクタ電流の初期電流について解くと(4.7)式および

(4.8)式で得られる。 

・パワーフロー：正方向 

_

1
(0) ( )

2
HV FB out in outi NV V NV

L


d



 
    

 
 ....................................................................... (4.7) 

・パワーフロー：負方向 

_

1
(0) ( )

2
HV FB in in outi V V NV

L


d



 
     

 
 ........................................................................... (4.8) 

 また，モード I終了時の電流は初期電流を用いて(4.9)式および(4.10)式で得られる。 

・パワーフロー：正方向 

_ _ _

( )
( ) (0)

1
( )

2

in out
HV FB I HV FB

in in out

V NV
i i

L

V V NV
L

d d



d




 

 
   

 

 ........................................................................... (4.9) 
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・パワーフロー：負方向 

_ _ _

( )
( ) (0)

1
( )

2

in out
HV FB I HV FB

out in out

V NV
i i

L

NV V NV
L

d d



d




 

 
    

 

 ......................................................................... (4.10) 

次に，FBモードの伝送電力を導出する。伝送電力は高圧側のインバータ出力電圧とイン

ダクタ電流の積をスイッチング周期で積分することで導出でき，(4.11)式で得られる。ここ

では，MOSFETと還流ダイオードを理想素子とし，デッドタイム，配線抵抗，トランスの

巻線抵抗は無視する。 

2

_ _ _
0

_ _ _ _
0

1
( ) ( )

2

1
( ) ( )

1

tr FB HV FB HV FB

in HV FB I in HV FB II

in out

P v i d

V i d V i d

NV V

L



d 

d

  


   


d
d

 



  
  

 
  

 



 

　

 ..................................................... (4.11) 

また，パワーフローが負方向の場合は伝送電力が負となる。したがって，各インバータ

出力電圧の位相差に応じて伝送電力およびパワーフローを制御することができる。 

次に，ZVS条件を導出する。ZVSはインダクタ電流により，デッドタイム期間中に半導

体スイッチの寄生容量の電荷をゼロに放電した後にターンオンすることで達成できる。し

たがって，インダクタ電流の方向および大きさによって ZVS条件が決まる。また，インダ

クタ電流が交流波形となるため，スイッチング 1/2周期のみ考慮すれば全スイッチの ZVS

条件を導出できる。そこで，パワーフローが正方向のモード Iとモード II終了時における

高圧側のインダクタ電流について考える。図 4.4(a)からモード I終了時には低圧側の半導体

スイッチ(Swp, Sxn)，モード II終了時には高圧側の半導体スイッチ(Sun, Svp)がスイッチングす

る。したがって，上記 4つのスイッチが ZVSを達成するにはインダクタ電流の方向が正で

ある必要がある。次に，パワーフローが負方向の場合，図 3(b)からモード I 終了時には高

圧側の半導体スイッチ(Sup, Svn)，モード II終了時には低圧側の半導体スイッチ(Swn, Sxp)がス

イッチングする。したがって，4つの半導体スイッチ(Sup, Svn, Swn, Sxp)が ZVSを達成するに

はインダクタ電流の方向が負である必要がある。ただし，巻数比を考慮した入出力電圧の

大小関係によって，電流方向が変化するモードが異なる点に注意する。まず，入力電圧が
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巻数比を考慮した出力電圧より大きい条件 Vin>NVoutにおいて，モード I終了時(パワーフロ

ーが負方向の場合はモード II終了時)の電流が入出力電圧の差分 Vin-NVoutおよび位相差dに

よって電流方向が変化する。一方，入力電圧が巻数比を考慮した出力電圧より小さい条件

Vin<NVoutにおいて，モード II 終了時(パワーフローが負方向の場合はモード I 終了時)の電

流が入出力電圧の差分によって電流方向が変化する。したがって，ZVS条件となる位相差

は各モード終了時の電流式が ZVS 達成できる電流方向となる位相差dを計算することで導

出でき，(4.12)式から(4.15)式で得られる。 

条件Vin≥NVout パワーフロー：正方向 

_ _ ( ) 0

1
2

HV FB I

out

in

i

NV

V

d


d



 
  

 

 ................................................................................................................ (4.12) 

条件Vin<NVout パワーフロー：正方向 

_ _ ( ) 0

1
2

HV FB II

in

out

i

V

NV




d



 
  

 

 ................................................................................................................ (4.13) 

条件Vin≥NVout パワーフロー：負方向 

_ _ ( ) 0

1
2

HV FB II

out

in

i

NV

V




d



 
  

 

 ................................................................................................................ (4.14) 

条件Vin<NVout パワーフロー：負方向 

_ _ ( ) 0

1
2

HV FB I

in

out

i

V

NV

d


d



 
  

 

 ................................................................................................................ (4.15) 

ここでは，寄生容量，デッドタイムおよび励磁電流によるインダクタ電流の影響は無視

するものとする。(4.12)式から(4.15)式により，パワーフローに関わらず，電圧の大小関係

による ZVS条件は同じとなる。また，巻数比を考慮した入出力電圧比 NVout/Vin≠1の場合

に ZVSを達成できる位相差の下限値が/2に近づくため，ZVS範囲が制限される。 

次に高圧側のインダクタ電流実効値を導出する。高圧側のインダクタ電流実効値はスイ
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ッチング 1/2 周期中の 2 つのモードから導出できる。したがってモード I およびモード II

の電流を用いて，双方向動作における高圧側のインダクタ電流実効値 IHV_FBは(4.16)式で表

される(2)。 

 

   

2

_ _
0

2 2

_ _ _ _
0

22
3 2

1
( )

1
( ) ( )

( )2

3 12

HV FB HV FB

HV FB I HV FB II

in out in out

in out

I i d

i d i d

NV V V NV

L NV V



d 

d

 


   



d d

 



  
  


   



   .......................................................... (4.16) 

(4.16)式より，パワーフローに関わらず同じ電流実効値となる。巻数比を考慮した出力電

圧と入力電圧の差 Vin-NVoutに比例して，高圧側のインダクタ電流が増加する。したがって，

FB モードは入出力電圧比と巻数比が一致する条件において広い負荷範囲で還流電流低減

を達成できる。 
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(a) パワーフロー高圧側から低圧側(正方向) 
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Vin

0

-Vin

NVout

0

-NVout

d



Mode I II III IV

H

L

H

L

Svp,Svn

Sup,Sun

H

L

Swp,Swn

Sxp,Sxn

Sucp,Sucn

H

L

1/fsw

0

vHV

NvLV

iHV_FB( )

d  d 

 

(b) パワーフロー低圧側から高圧側(負方向) 

図 4.4 FBモードのスイッチング 1周期の動作波形 
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4.3.2 ハーフブリッジ(HB)モード 

図 4.5にHBモードにおけるスイッチング周期の動作波形を示す。HBモードのインバー

タ出力電圧振幅は FBモードに対して 1/2となるため，FBモードの理論式にある入力電圧

の項に 1/2をかけることでHBモードの各理論式を導出できる。なお，FBモードと同様に，

高圧側のインダクタ電流はスイッチング 1/2周期であるモード Iとモード IIを計算するの

みでよい。2つのモードにおける高圧側のインダクタ電流 iHV_HBは(4.17)式から(4.20)式で得

られる。 

・モード I (0<d ) パワーフロー：正方向 

_ _ _

( / 2 )
( ) (0) in out

HV HB I HV HB

V NV
i i

L
 




   ................................................................... (4.17) 

・モード II (d < ) パワーフロー：正方向 

_ _ _ _

( / 2 )( )
( ) ( ) in out

HV HB II HV HB I

V NV
i i

L

 d
 d



 
   ..................................................... (4.18) 

・モード I (<  d ) パワーフロー：負方向 

_ _ _

( / 2 )
( ) (0) in out

HV HB I HV HB

V NV
i i

L
 




   ................................................................... (4.19) 

・モード II (d <  ) パワーフロー：負方向 

_ _ _ _

( / 2 )
( ) ( ) ( )in out

HV HB II HV HB I

V NV
i i

L
 d  d




    ..................................................... (4.20) 

インダクタ電流の初期値 iHV_HB(0)はモード II 終了時の電流 iHV_HB_II()の絶対値と等しい

ことから(4.21)式および(4.22)式で得られる。 

・パワーフロー：正方向

 
_ _ _(0) ( )

1
( / 2 )

2

HV HB HV HB II

out in out

i i

NV V NV
L




d



 

 
    

 

 ................................................................................. (4.21) 
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・パワーフロー：負方向 

_ _ _

_

(0) ( )

1
(0) ( / 2 )

2

HV HB HV HB II

HV HB in in out

i i

i V V NV
L




d



 

 
     

 

 ..................................................................... (4.22) 

また，モード I終了時の電流は初期電流を用いて(4.23)式および(4.24)式で得られる。 

・パワーフロー：正方向 

_ _ _

( / 2 )
( ) (0)

1
/ 2 ( / 2 )

2

in out
HV HB I HV HB

in in out

V NV
i i

L

V V NV
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d d



d




 

 
   

 

 ................................................................... (4.23) 

・パワーフロー：負方向 

_ _ _

( / 2 )
( ) (0)

1
( / 2 )

2

in out
HV HB I HV HB

out in out

V NV
i i

L

NV V NV
L

d d



d




 

 
    

 

 .................................................................. (4.24) 

次に，伝送電力を導出する。FBモードと同様にインバータ出力電圧とインダクタ電流の

積をスイッチング周期で積分することで導出すると，(4.25)式となる。 

_ _ _
0

1
( ) ( )

2

1
2

tr HB HV HB HV HB

in out

P v i d

NV V

L



  


d
d

 





 
 

 



=

 ......................................................................... (4.25) 

また，パワーフローが負方向の場合は伝送電力が負となる。したがって，(4.25)式からHB

モードの伝送電力は FBモードの半分となる。 

次に，ZVS 条件を導出する。FB モードと同様に入出力電圧の大小関係によって，電流

方向が変化するモードが異なる。したがって，ZVS を達成できる位相差は(4.21)式および

(4.22)式の電流方向が正，(4.23)式および(4.24)式の電流方向が負となる位相差d を解くこと

で導出でき，(4.26)式から(4.29)式となる。 
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条件Vin/2≥NVoutパワーフロー：正方向 

_ _ ( ) 0

2
1

2

HV HB I

out

in

i

NV

V

d


d



 
  

 

 ............................................................................................................... (4.26) 

条件Vin/2<NVoutパワーフロー：正方向 

_ _ ( ) 0

1
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HV HB II

in

out
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V

NV




d



 
  

 

 ............................................................................................................... (4.27) 

条件Vin/2≥NVoutパワーフロー：負方向 

_ _ ( ) 0

2
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2

HV HB II

out
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i
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V




d



 
  

 

 ............................................................................................................... (4.28) 

条件Vin/2<NVoutパワーフロー：負方向 

_ _ ( ) 0

1
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HV HB I

in

out

i

V

NV

d


d



 
  
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 ............................................................................................................... (4.29) 

ただし，FBモードの場合と同様にデッドタイムおよび寄生容量による ZVS範囲の影響

は無視するものとする。(4.26)式から(4.29)式により，巻数比を考慮した入出力電圧比

NVout/Vin=0.5となる場合，FBモードと比較して軽負荷で ZVSを達成できる。 

次に，高圧側のインダクタ電流の実効値を導出する。インダクタ電流実効値はスイッチ

ング 1/2周期中の 2つのモードから導出できる。したがって，モード Iおよびモード IIの

電流を用いて，双方向動作における高圧側のインダクタ電流実効値 IHV_FBは(4.30)式で表さ

れる。 

 

 

2

_ _
0

2
3 2 2

1
( )

/ 2

3 2 12

HV HB HV HB

in outout in

out in

I i d

V NVNV V

L NV V



 


d d 

 




   


 .............................................................. (4.30) 

(4.30)式より，巻数比を考慮した入出力電圧比NVout/Vin=0.5の場合，HBモードさせるこ
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とでインダクタ電流が最小となる。このように，入出力電圧比の変化に対して，FBモード

とHBモード間で切り替えることにより ZVS範囲の拡大，インダクタ電流の低減が可能で

ある。 
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(a) パワーフロー高圧側から低圧側(正方向) 
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(b) パワーフロー低圧側から高圧側(負方向) 

図 4.5 HBモードのスイッチング 1周期の動作波形 
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4.4 瞬時損失最小モード切り替え法に適用する電圧制御法 

4.4.1 負荷変動時のモード切り替え法 

図4.6に瞬時損失最小モード切り替えを適用した電圧制御の制御ブロック図を示す。DSP

では電圧制御，モード切り替えのフラグおよび位相差の計算を行う。一方，field-

programmable gate array (FPGA)ではアップダウンカウントを用いたキャリア，位相シフトキ

ャリア，スイッチング信号の生成を行う。モード切り替えを含めた電圧制御系は PI制御器

により構成し，PI 制御器の出力を電流指令値として各モードの位相差を計算する。まず，

各モードの出力電流は各モードの伝送電力の理論式である(4.12)式および(4.25)式を出力電

圧 Voutにより除算することで導出できる。したがって，各パワーフローにおける各モード

の位相差をdFB，dHBとすると，各モードの出力電流 Iout_FB, Iout_HBは(4.31)式および(4.32)式と

なる。 

2
_

_

tr FB in FB
out FB FB

out

P NV
I

V L

d
d

 

 
   

 
 ............................................................................. (4.31) 

2
_

_

/ 2tr HB in HB
out HB HB

out

P NV
I

V L

d
d

 

 
   

 
 ................................................................ (4.32) 

ただし，パワーフローが負方向となる場合は出力電流が負となる。なお，(4.31)式および

(4.32)式から位相差dFB，dHB の二乗項があるため，DAB コンバータのモデルは非線形とな

る。そのため，制御器内で非線形性を補償する必要がある。そこで，(4.31)式および(4.32)式

を各モードの位相差について解くと各パワーフローにおける所望の出力電流となる各モー

ドの位相差dFB，dHBは(4.33)式から(4.36)式で表される。 

条件 1 パワーフロー：正方向(Iout_FB >0，Iout_HB>0) 

_8
1 1

2

sw out FB

FB

in

f L I

NV


d

 
 

   
  

 ................................................................................... (4.33) 

_16
1 1

2

sw out HB

HB

in

f L I

NV


d

 
 

   
  

 ................................................................................. (4.34) 
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条件 2 パワーフロー：負方向 (Iout_FB <0, Iout_HB<0)  

_8
1 1

2

sw out FB

FB

in

f L I

NV


d

 
 

    
  

 ................................................................................ (4.35) 

_16
1 1

2

sw out HB

HB

in

f L I

NV


d

 
 

    
  

 ............................................................................ (4.36) 

PI制御器の出力を所望の出力電流として(4.33)式および(4.36)式に代入することで，DAB

コンバータ回路モデルの非線形を補償できる。次に，各モードをシームレスに切り替える

ためにはモード切り替え時の出力電流が一致すればよい。そこで，モード切り替え時に同

じ出力電流となるように位相差を変えることでシームレスにモードを切り替えることがで

きる。したがって，提案制御は非線形補償およびシームレスなモード切り替えにより，モ

ードに関係なく電圧制御の PI ゲインと出力側キャパシタのみで応答を決定することがで

きる。 
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4.4.2 モード切り替え時のトランス電流直流重畳抑制法 

各モード切り替え時にはキャパシタCp, Cnの短絡を防止するために，双方向スイッチSucp， 

Sucnと上下アーム Sup，Sunのゲート信号にデッドタイムを設ける。また，モード切り替え時

および位相差指令値変更時に直流重畳が発生する。モード切り替え時の直流重畳を抑制す

るために，モード切り替え前後で高圧側および低圧側のインダクタ電流の瞬時値が一致す

る位相を導出する。まず，各モードにおけるモード IIの電流値が一致する位相について

解くことで(4.37)式および(4.38)式となる。 

パワーフロー：正方向 

_ _ _ _( ) ( )

2

HV FB II HV HB IIi i 







 ............................................................................................ (4.37) 

パワーフロー：負方向 

_ _ _ _( ) ( )

2

HV FB II HV HB IIi i 


 d



 
 .................................................................................................. (4.38) 

(4.37)式および(4.38)式から入出力電圧やインダクタンスのパラメータに関係なく HB モ

ードと FB 動作の電流値が一致する。さらに，交流波形であるため，半周期後にも各モー

ドの電流瞬時値が一致する。また，図 4.4および図 4.5から位相差に関わらず，各タイミン

グはU相キャリアピークおよびボトムのタイミングとなり，これらのタイミングでモード

を切り替えることで位相差に関わらず，直流重畳を抑制できる。 

図 4.7にモード切り替え時の過渡動作波形を示す。図 4.7(a)では切り替えのタイミングが

U相キャリアのピークと同期しない波形，図 4.7(b)は切り替えのタイミングが U相キャリ

アのピークと同期した波形である。図 4.7(b)のようにインダクタ電流の瞬時値を考慮せず

にモードを切り替えるとインダクタ電流に直流重畳が発生する。ただし，モード切り替え

により発生した直流重畳は磁気部品や半導体スイッチが持つ抵抗により定常状態ではゼロ

となる。なお，測定時間はモード切り替え時に発生する直流重畳を確認するために直流重

畳がゼロに低減するまでの時間より非常に短い。しかし，HBモードから FBモードへの切

り替えでは，キャパシタCp, Cnがトランスに対して直列接続とならず，直流成分は磁気部
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品に重畳するため，磁気部品や半導体スイッチの瞬時損失増加を招く。一方，図 4.7(b)のよ

うに U 相キャリアピークのタイミングでモードを切り替えることでモード切り替え時の

直流重畳を抑制できる。 

 

 

500

-500

0

200

-200

0

0

0

[V
]

[V
]

[A
]

[A
]

Inverter output voltage of HV side
HB mode FB mode
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-20

10

-10
Inductor current of LV side

Inverter output voltage of LV side

DC-offset current

DC-offset current

Inductor current of HV side

20 ms
 

(a) モード切り替えタイミング：キャリア非同期 
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10 ms
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at U-phase carrier peak

No DC-offset currentInductor current of LV side
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(b)モード切り替えタイミング：キャリアピーク同期 

図 4.7 モード切り替え時の過渡動作波形 
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図 4.8 にモード切り替えおよび位相差変更時の過渡動作波形を示す。キャリアの生成は

FPGA によるアップダウンカウントにより生成し，位相差指令値の変更はキャリアのピー

クもしくはボトムのタイミングでカウント値を変えることで達成している。また，進み位

相のキャリアはカウント値変更後にダウンカウント，遅れ位相ではカウント値変更後にア

ップカウントを用いることで生成できる。 

提案制御法に使用する位相指令値更新方法は高圧側キャリアと低圧側キャリアの位相

差が指令値dと一致するように高圧側インバータのキャリアであるU相およびV相キャリ

アを基準キャリアに対してd/2進み，低圧側インバータのキャリアであるW相およびX相

キャリアを基準キャリアに対してd/2遅れとなるように与える。さらに，基準キャリアピー

クのタイミングでU相とW相キャリア，基準キャリアボトムのタイミングでV相とX相

キャリアの位相を更新することで位相差指令変更時におけるインダクタ電流の直流重畳を

抑制できる(3)。なお，電力方向が反転すると位相シフト量は高圧側インバータキャリアが

d/2遅れ，低圧側インバータキャリアがd/2進みとなるように与える。モード切り替え前後

で同じ伝送電力を出力するため，スイッチング 1周期中にモード切り替えと位相差指令値

の変更が必要である。したがって，モード切り替え時にU相キャリアピークのタイミング

で 1回，位相差指令値変更時に基準キャリアピークとボトムのタイミングで 2回となり，

合計 3回に分けて変更する。なお，モード切り替えのタイミングと位相差の更新タイミン

グは異なるため，位相差指令値の変更とモード切り替えおよび位相差指令値の変更がスイ

ッチング 1周期中に発生しても直流重畳を抑制できる。 
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図 4.8 モード切り替えおよび位相差変更時の過渡動作波形 
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4.5 瞬時損失最小モード切り替え法による瞬時損失低減効果 

本章では，表 4.1に示す実験条件を用いた定格 1.5 kWの試作器により提案制御の妥当性

を検証する。試作器では，高周波トランスを密結合に設計しており，漏れインダクタンス

のみでは定格電力となる位相差が小さく，位相シフト量の分解能が低下するため，追加イ

ンダクタンスをトランスの高圧側に直列接続している。また，モードに関わらず，比例ゲ

インを 0.2 A/V，積分時間を 100 msに設定している。なお，モード切り替え時のしきい値

は 4.5 Aとし，ヒステリシス幅を考慮すると FBモードからHBモードへの切り替えでは 4 

A, HBモードから FBモードへの切り替えでは 5 Aに設定している。ただし，切り替え点

となる出力電流は実験的に導出している。損失解析による切り替え点の導出は今後の課題

とする。試作器の高圧側には SCH2080KE(定格電圧 1200 V，定格電流 40 A, オン抵抗 80 

m，ROHM Semiconductor)，低圧側には SCT3030AL (定格電圧 650 V，定格電流 70 A, オ

ン抵抗 30 m，ROHM Semiconductor)を採用している。 
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表 4.1 1レグT形DABコンバータの実験条件 

Element Symbol Value

DC voltage in HV side Vin 400 V

DC voltage in LV side Vout 200 V, 100V

Dead time at HV side Td_HV
125 ns

External inductance Lex 101 mH 

Magnetizing inductance Lm 10.8 mH

Propotional gain Kp 0.2 A/V

Td_LV

Transformer

HV side: Litz wire f0.1*150

LV side: Litz wire f0.1*150*2

N87 ETD 59 (EPCOS) N1:N2=38:19

External Inductor

Litz wire f 0.1*150

N87 ETD 59 (EPCOS)

Gap: 2.5 mm, Turn number: 23 

Rated power Prated 1.5 kW@Vout=200 V

Swiching frequency fsw 80 kHz

Dead time at LV side 100 ns

Leakage inductance l 23.1 mH

Output capacitance Cout 40 mF

Sampling frequency fsamp 20 kHz

Integral time Ti 100 ms

Unit capacitance constant(5) 267 ms 

@Vout＝100 V, Pout=750 W
H 

Threshold output current 

for switching operation mode
4.5 A ± 0.5 A(Hysteresis width) 
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4.5.1 定常動作波形 

図 4.9に公称電圧時の定格動作波形を示す。図 4.9から FBモードにより定格電力での動

作を達成していることがわかる 

図 4.10に入力電圧 400 V，出力電圧 150 V時における各モードの波形を示す。ここで，

図 4.10(a)は FBモード，図 4.10(b)はHBモードとなる。図 4.10より，高圧側インバータ出

力電圧の振幅がモードによって変化していることがわかる。また，HB モードに切り替え

たとしても FB モードに比べて高圧側および低圧側のインダクタ電流実効値が増加する。

これは各モードの電流実効値を表す(4.16)式および(4.30)式からトランス印加電圧低下によ

る電流の増加量が大きいため，高圧側および低圧側のインダクタ電流が増加している。 

図 4.11 に出力電圧条件を 100 V に変更した際の各モードの波形を示す。図 4.11 よ

り，出力電圧が 1/2に低下した条件であっても，HBモードに切り替えることで FBモ

ードと比較して高圧側のインダクタ電流実効値を 39.5%低減していることを確認した。

これは(4.30)式から HB モード時では巻数比を考慮した入出力電圧の差 Vin/2-NVout が

ゼロとなり，FBモードに比べて電流実効値が低減できるためである。 

 

Inverter output voltage of HV side 1 kV/div

Inverter output voltage of LV side 500 V/div

Inductor current of LV side 20 A/div

Inductor current of HV side 10 A/div

0

0

0

0

4 ms/div
 

図 4.9 FBモードを用いた公称電圧時の定格動作波形 
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Inductor current of  LV side 20 A/div

Inductor current of HV side 10 A/divILV=3.12 A
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ILV=5.2 A

ILV=2.56 A

0

0

0

0

4 ms/div 4 ms/div

Inverter output voltage of LV side 500 V/div

Inverter output voltage of HV side 1 kV/div

 

(a) FBモード@Pout=300 W (b) HBモード@Pout=300 W 

図 4.10 入力電圧 400 V，出力電圧 150 V時における各モードの動作波形 

 

Inverter output voltage of LV side 500 V/div

Inductor current of LV side 20 A/div

Inductor current of HV side 10 A/divILV=5.93 A

IHV=2.98 A

ILV=3.70 A

IHV=1.85 A

0

0

0

0

4 ms/div
4 ms/div

Inverter output voltage of HV side 1 kV/div

Reduced by 39.5% 

 

(a) FBモード@Pout=350 W (b) HBモード@Pout=350 W 

図 4.11 入力電圧 400 V，出力電圧 100 V時における各モードの動作波形 
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4.5.2 効率特性 

図 4.12 に出力電圧の変動に対する効率特性を示す。図 4.12(a)は出力電圧 200V 時，図

4.12(b)は出力電圧 150V 時，図 4.12(c)は出力電圧 100V 時の効率特性である。図 4.12(a)か

ら公称電圧時に出力電力 947W にて最大効率 97.9%，定格電力時にて効率 97.3%を達成し

た。また，図 4.12(b)では，最大効率 98.2％を達成した。しかし，全負荷領域でHBモード

より FB モードの効率が高い。これは導通損失およびスイッチング損失増加が FB モード

の効率低下の要因である。まず，巻数比を考慮した入出力電圧比(Vin/NVout)が1に近いため，

HB モードによる高圧側および低圧側のインダクタ電流の低減により，トランス電圧の低

下による高圧側および低圧側のインダクタ電流の増加量が大きいため，導通損失が増加す

る。さらに，図 4.12(a)および(b)から HB モードでは高圧側スイッチ，FB モードでは低圧

側スイッチがハードスイッチングとなる。また，スイッチング時の電流もほぼ同じである

ため，高圧側がハードスイッチングとなる HBモードのスイッチング損失が増加する。一

方，図 4.12(c)では，出力電圧が 1/2に低下したとしてもHBモードに適用することで FBモ

ードと比較して，出力電力 250W 時の損失を最大 62.3%低減していることを確認した。ま

た，出力電力 500Wに各モードの効率切り替え点があり，その点でモードを切り替えるこ

とで広い負荷範囲で高効率なモードを達成できる。さらに，HB モードを適用することで

FBモードのみと比較して ZVS範囲を拡大している。 

図 4.13に入力電圧 350Vおよび 300V時における効率特性を示す。図 4.13(a)は入力電圧

350V，出力電圧 150V，図 4.13(b)は入力電圧 350V，出力電圧 100V，図 4.13(c)は入力電圧

300V，出力電圧 150V，図 4.13(d)は入力電圧 300V，出力電圧 100V 時の効率特性である。

なお，図 4.13(a)および(c)の実験条件では入出力電圧比が 1 に近いため，FB モードのみを

使用し，最大効率 98.2%を達成している。次に，図 4.13(b)から，入力電圧が変動したとし

ても HB モードを適用することで軽負荷動作時の損失を最大 43.4%低減している。また，

出力電力 407Wに各モードの効率切り替え点があり，その点でモードを切り替えることで

広い負荷範囲で高効率化を達成できる。しかし，図 4.13(d)では，入出力電圧比が 0.5付近

であっても FB モードと HB モードの効率がほぼ一致している。この理由として，軽負荷

領域では電流低減効果があったとしても，HB モード時にハードスイッチングとなるイン

バータが高圧側となるため，スイッチング損失の増加が原因である。次に，HBモードにお
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いて ZVSを達成している中負荷領域では，同じ電力の場合，HBモードは FBモードに対

して電流実効値が大きくなるため，導通損失が増加する。なお，試作器では，高圧側イン

バータすべて同じスイッチを使用しているため，双方向スイッチには低耐圧スイッチを適

用できるため，低オン抵抗化によりHBモードの効率改善が可能である。 
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(c) Vin=400 V, Vout=100 V, NVout/Vin=0.5 

図 4.12 入力電圧 400V時における各モードの効率特性 
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(d) Vin=300 V, Vout=100 V, NVout/Vin=0.67 

図 4.13 入力電圧 350 Vおよび 300 V時における各モードの効率特性 
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4.5.3 損失解析結果およびモード切り替え時の瞬時損失低減効果 

図 4.14に軽負荷動作時における FBモードとHBモードの損失解析結果を示す。なお，

解析の条件は図 4.12(c)の実験条件を用いている。また，半導体の導通損失は 4.3 節で導出

した電流実効値および半導体スイッチのオン抵抗から導出している。次に，スイッチング

損失は 4.3 節で導出したスイッチング時の電流および直流電圧値を用いて，半導体スイッ

チのスイッチング損失のデータシートに基づいて導出した。一方，磁気部品の損失はGecko 

Magnetics(6)を用いて表皮効果および近接効果を考慮した銅損および非正弦波励磁を考慮し

た鉄損を導出している。図 4.14から FBモードでは高圧側と低圧側のスイッチング損失が

大きいことがわかる。これは，還流電流の増加によって高圧側のターンオフ損失増加およ

び低圧側のハードスイッチング動作となることが原因である。一方，HB モードを用いる

ことで，還流電流を低減することでスイッチング損失を低減している。これにより，軽負

荷時の瞬時損失の増加の原因である還流電流を低減し，全体の効率を改善していることが

わかる。 

図 4.15 に瞬時損失最小モード切り替え法を用いた場合のモード切り替え時の瞬時損失

低減効果を示す。また，図4.15(a)はT形レグのキャリアの中点でモードを切り替えた結果，

図 4.15(b)に提案する T 形レグのキャリアピークでモードを切り替えた結果である。なお，

モード切り替え前後で伝送電力を一致させるために，HBモードから FBモードへの切り替

え時に位相差指令値を半分にしている。図 4.15(a)ではモード切り替え時においてトランス

電流に直流重畳が発生し，切り替え時の電流ピーク値が定常動作の電流ピーク値に対して

2 倍に増加している。一方，図 4.15(b)は提案する瞬時損失最小モード切り替え法によりモ

ード切り替え時の直流重畳抑制でき，ピーク値は定常時と一致している。また，モード切

り替えはスイッチング周期の半分で整定していることがわかる。 

以上のことから，瞬時損失増加の原因となる電圧変動時の還流電流低減かつモード切り

替え時のトランス電流の直流重畳抑制を両立し，瞬時損失の最小化を達成している。 
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図 4.14 損失解析結果 
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(a) 従来法によるモード切り替え時の過渡応答 
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(b) 瞬時損失最小モード切り替え法によるモード切り替え時の過渡応答 

図 4.15 モード切り替え時の瞬時損失低減効果 
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4.5.4 負荷ステップ応答 

図 4.16 に瞬時損失最小モード切り替え適用前後における負荷変動時の出力電圧応答を

示す。図 4.16(a)および(b)は軽負荷から重負荷にステップ応答である。一方，図 4.16(c) お

よび(d)は重負荷から軽負荷のステップ応答である。なお，図 4.16(a)および(c)は FBモード

のみ，図 4.16(b)および(d)はモード切り替えを用いた結果である。ただし，実験条件は入力

電圧 400V，出力電圧 100Vである。図 4.16(a)および(b)を比較すると，出力電圧のアンダー

シュート量および整定時間が誤差 5%以下で一致した。また，モード切り替え時に高圧側

のインダクタ電流の直流重畳や出力電流に大きな変化がないことから，シームレスなモー

ド切り替えを達成できていることがわかる。図 4.16(c)および(d)も同様に，モード切り替え

法と FB モードのみを比較すると出力電圧のオーバーシュート量および整定時間が最大誤

差 7%以下で一致した。以上の結果から，モード切り替え時においても電圧制御の応答が

大きく変化しないことがわかる。なお，提案制御法は各モードの位相差を計算する際にイ

ンダクタンスを必要とする。しかし，一般的にコアは温度や形状によってインダクタンス

値が大きく変化する。そのため，インダクタンスが設計値に対して誤差がある場合の電圧

制御への影響を実験的に検証する。 

図 4.17にインダクタンスに誤差がある場合の出力電圧応答波形を示す。なお，表 4.1に

記載している追加インダクタンスと漏れインダクタの合成インダクタンスを公称値とする。

図 4.17(a)および(b)は公称値に対して-20% (103 mH)の誤差，図 4.17(c)および(d)は公称値に

対して+20%の誤差(148mH)がある場合の過渡応答波形である。なお，誤差率は使用してい

るフェライトコア(N87)のデータシートに記載している比透磁率の変動率を参考に決定し

ている(4)。図 4.17からインダクタンスが公称値に対して誤差を有しても，モードをシーム

レスに切り替え，発散することなく出力電圧制御を達成していることがわかる。しかし，

インダクタンスに誤差がある出力電圧応答は，図 4.16(b)および(d)のインダクタンスに誤差

がない出力電圧応答に対して，整定時間およびオーバーシュート量(アンダーシュート量)

が大きく変化している。これは(4.33)式および(4.34)式からインダクタンスが公称値と異な

る場合，各モードの電流から位相差の非線形性を補償できず，等価的にゲインが変化した

ためである。 
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(a) 150Wから 750Wの負荷ステップ応答(FBモードのみ) 
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(b) 150Wから 750Wの負荷ステップ応答(瞬時損失最小モード切り替えあり) 
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(c) 750Wから 150Wの負荷ステップ応答(FBモードのみ) 
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(d) 750Wから 150Wの負荷ステップ応答(瞬時損失最小モード切り替えあり) 

図 4.16 出力電圧制御を用いた場合の負荷ステップ応答 
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(a) 150Wから 750Wの負荷ステップ応答(インダクタンス：公称値の 80%) 
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(b) 750Wから 150Wの負荷ステップ応答(インダクタンス：公称値の 80%) 
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(c) 150Wから 750Wの負荷ステップ応答(インダクタンス：公称値の 120%) 
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(d) 750Wから 150Wの負荷ステップ応答(インダクタンス：公称値の 120%) 

図 4.17 インダクタンスに誤差がある場合の出力電圧応答波形 
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4.6 結論 

第 4章では，高圧側の電圧が低い条件において，重負荷時の通過素子数の低減すること

が可能となる 1レグ T形方式に着目し，その有用性をシミュレーションおよび実験にて検

証した。従来の 1レグT形方式では，二次側がハーフブリッジ方式となるため，巻数比を

大きくすることでフルブリッジ方式と同じ出力電力を得られるがトランス電流の増加を招

く。また，従来方式では二次側にフルブリッジ方式を適用すると位相シフト量変更時に直

流重畳が発生するため，瞬時損失が増加する問題があった。この問題を解決するために，

瞬時損失最小モード切り替え法を適用し，電圧変動時の還流電流低減とモード切り替え時

のトランス電流の直流重畳低減を実現した。以下に本章で得た結論を示す。 

(1) 各モードの ZVS範囲およびインダクタ電流を導出し，電圧および負荷ごとの ZVS範

囲拡大および還流電流低減が実現できるモードが異なることを明らかにした。その

ため，電圧および負荷によってモードを切り替えることで電圧変動時の還流電流低

減を実現できる。 

(2) モード切り替え時のトランス電流を解析し，位相差およびモード切り替え時におい

てトランス電流の直流重畳が発生することを明らかにした。また，T形レグのキャ

リアピークでモードを切り替えることで瞬時損失増加の原因であるトランス電流

の直流重畳を抑制できることを示した。また，第 3章と同様にキャリアに同期して

モードを切り替えることで負荷変動時のトランス電流の直流重畳を抑制できる。 

(3) 1.5kWの試作機により実験を行い，最大効率 98.2%，定格動作時の効率 97.3%を達成

した。さらに，出力電圧が半分に低下した条件において，軽負荷損失を最大 62.3％

低減できることを明らかにした。また，モード切り替え時において，トランス電流

の直流重畳抑制を達成した。最後に，モード切り替え時に大きな過渡現象を伴わな

い電圧制御系を構築し，モード切り替え有無でオーバーもしくはアンダーシュート

と整定時間の誤差が最大 7%で一致した。 

以上のことから，電圧変動時の還流電流低減および過渡動作時におけるトランス電流直

流重畳抑制を両立し，瞬時損失最小モード切り替えの有用性を明らかにした。 
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第 5章 

瞬時損失最小モード切り替え法による

等価励磁インダクタ切り替え方式 DAB

コンバータ 

5.1 緒論 

本章では，高周波トランスの等価パラメータを変化させる手法に着目し，瞬時損失最小

モード切り替え法を適用する。2.3.3項で述べた補助スイッチによりトランスパラメータの

切り替え方式や磁気部品による設計手法(1)-(3)では，伝送電力に寄与する漏れインダクタン

スやトランスの巻数比が大きく変化するため，補助回路の切り替え時における過渡動作を

考慮しなければならない。さらに，トランス電流の主経路に半導体スイッチが 2つ通るた

め，導通損失が支配的になる重負荷動作時の効率が低下する。また，トランス設計により

低い結合率により ZVS範囲を拡大する手法(4)- (6)では，過大な励磁電流により，インダクタ

電流のみで ZVSを達成できる公称電圧値かつ重負荷付近の効率が低下する。 

図 5.1 に本章で提案する等価パラメータによる瞬時損失最小モード切り替え法を用いた

DABコンバータを示す。提案方式は，励磁インダクタンスによって，電圧変動時の還流電

流が変化することを利用し，補助回路を用いて，等価的に励磁インダクタンスを切り替え

る。さらに，低圧側インバータのキャリアに同期して補助インダクタを切り替えることで，

補助スイッチのサージ電圧および補助インダクタ電流の直流重畳抑制を実現できるため，
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等価励磁インダクタンスの切り替え時に瞬時損失が増加しない。また，本回路では方形波

動作を基本とし，励磁インダクタンスによって原理的に伝送電力が変化しないため，今ま

での位相差変更時における直流重畳抑制手法を適用できる。  

本章では，まず，等価トランスパラメータの瞬時損失最小モード切り替え法を適用する

DAB コンバータの回路構成および励磁インダクタンスが異なる条件における動作を解析

する。次に，励磁電流による還流電流低減および ZVS範囲拡大の原理を述べる。また，ト

ランス寄生パラメータである漏れインダクタンスによる電圧変動時の効率改善効果を明ら

かにする。次に，サージ電圧や直流偏差が発生しない補助インダクタ切り替えシーケンス

を説明する。最後に試作器を用いた実機検証およびシミュレーションにより瞬時損失の最

小化を達成できることを確認する。 
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(a) 等価パラメータによる瞬時損失最小モード切り替え法 
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(b) 瞬時損失最小モード切り替え法を用いた等価パラメータ切り替えの効果 

図 5.1 本章で提案する瞬時損失最小モード切り替え法を適用するDABコンバータ 
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5.2 回路構成 

図 5.2 に補助インダクタによる等価励磁電流切り替え方式を適用した DAB コンバータ

の構成図を示す。この回路は 2台の 2レベルインバータ，追加のインダクタ Lex，漏れイン

ダクタ l および励磁インダクタ Lmを考慮した高周波トランス，2 つのスイッチ S1，S2 を

逆直列接続した双方向スイッチおよび補助インダクタ Lauxから構成される。なお，本論文

では，パワーフローが高圧側から低圧側を充電動作，低圧側から高圧側を放電動作と呼ぶ。

また，追加するスイッチは等価励磁電流のみが流れるため，補助回路による導通損失は小

さい。本回路方式の高圧側および低圧側は方形波で動作させる。また，MOSFETの採用に

よる同期整流およびデッドタイムがゼロと仮定すると，パワーフローによってインダクタ

電流の正負が反転する。それに伴い，還流電流の方向も反転する。 

図 5.3にDABコンバータの等価回路を示す。2台のフルブリッジインバータは方形波電

圧を出力し，各インバータ出力電圧の位相差dにより電流方向および漏れインダクタや追

加インダクタに印加される電圧を制御する。したがって，等価回路は両側インバータの出

力電圧である方形波電圧源の間に等価励磁インダクタンス Leq および追加インダクタンス

Lexがある構成となる。なお，漏れインダクタンスは等価励磁インダクタンスより十分小さ

いとして無視している。 
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図 5.2 瞬時損失最小モード切り替え法を適用する等価励磁インダクタ切り替え方式DAB

コンバータ 
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図 5.3 DABコンバータの等価回路 
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図 5.4にスイッチング 1周期の動作波形を示す。スイッチング周期の動作は 4つのモー

ドから構成される。インダクタ電流および励磁電流は交流波形となるため，スイッチング

1/2周期を計算することで全電流波形を表すことができる。したがって，一次側インダクタ

電流と二次側インダクタ電流のモード Iとモード IIの電流式を(5.1)から(5.8)式に示す。  

・充電動作 モード I (0 ≤  ≤ d ) 

_ ( ) (0)
in out

pr I pr

ex

V NV
i i

L
 




  ................................................................................................ (5.1) 

_ ( ) (0)

( )eq in out ex out

se I se

eq ex

L V NV L NV
i i

L L
 



 
   ...................................................................... (5.2) 

・充電動作 モード II(d  ≤   ≤  ) 

_ ( ) _ ( )( )in out
pr II pr I

ex

V NV
i i

L
 d d




    ................................................................................... (5.3) 

_ ( ) _ ( )

( )
( )

eq in ex eq out

se II se I

ex eq

L V L L NV
i i

L L
 d d



 
    ............................................................ (5.4) 

・放電動作 モード I (0 ≤  ≤ d )  

_ ( ) (0)
in out

pr I pr

ex

V NV
i i

L
 




    .............................................................................................. (5.5) 

_ ( ) (0)

( )eq in out ex out

se I se

eq ex

L V NV L NV
i i

L L
 



 
    .................................................................... (5.6) 

・放電動作 モード II(d ≤  ≤ ) 

_ ( ) _ ( )( )in out
pr II pr I

ex

V NV
i i

L
 d d




    ................................................................................... (5.7) 

_ ( ) _ ( )

( )
( )

eq in ex eq out

se II se I

ex eq

L V L L NV
i i

L L
 d d



 
    ............................................................ (5.8) 

はスイッチング角周波数，Nはトランス巻数比である。 

次に一次側および二次側電流の初期値はモード II 終了時における電流の絶対値と等し

い。そこで，モード I終了時の電流をモード II 終了時の電流式に代入し，初期値 ipr(0)，ise(0)

について解くことで(5.9)式から(5.12)式のように導出できる。 
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・充電動作 

 

_ ( ) (0) _ ( )

(0)

( )

2

2

in out
pr II pr pr I

ex

in out out

pr

ex

V NV
i i i

L

V NV NV
i

L

 d d


 d




    

 
 

 ................................................................... (5.9) 

  

_ ( ) (0) _ ( )

(0)

( )
( )

2

2

eq in ex eq out

se II se se I

ex eq

eq in ex eq out

se
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L V L L NV
i i i

L L

L V L L NV
i

L L

 d d


  d



 
    

  
 

 .......................................... (5.10) 

・放電動作 

_ ( ) (0) _ ( )

(0)

( )

( ) 2

2

in out
pr II pr pr I

ex

in out in
pr

ex

V NV
i i i

L

V NV V
i

L

 d d


 d




    

 
 

 ................................................................. (5.11) 

 

_ ( ) (0) _ ( )

(0)

( )
( )

2 ( )

2

eq in ex eq out

se II se se I

ex eq

eq in out ex eq

se

ex eq

L V L L NV
i i i

L L

L V NV L L
i

L L

 d d


 d 



 
    

  
 

 .......................................... (5.12) 

各初期値の電流をモード I の電流にそれぞれ代入することでモード I 終了時の電流を導

出でき，(5.13)式から(5.16)式に示す。 

・充電動作 

 
_ ( )

2

2

in out in

pr I

ex

V NV V
i

L
d

d 



 
  ......................................................................................... (5.13) 

 
_ ( )

( ) 2

2

ex eq out eq in

se I

ex eq

L L NV L V
i

L L
d

  d



  
  .................................................................... (5.14) 

・放電動作 

_ ( )

( 2 )

2

in out
pr I

ex

V NV
i

L
d

  d



  
  ......................................................................................... (5.15) 
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_ ( )

( )( 2 )

2

in eq out ex eq

se I

eq ex

V L NV L L
i

L L
d

  d



   
  .................................................................... (5.16) 

次に，ZVS条件を導出する。ZVSはデッドタイム終了時にターンオンする素子の電荷を

引き抜くことで達成できる。したがって，インダクタ電流の方向と電流値により決まる(7)。

また，インダクタ電流が交流波形となるため，スイッチング 1/2 周期のみ考慮すれば全ス

イッチの ZVS条件を導出できる。なお，本検討ではスイッチング素子の寄生容量が非常に

小さいと仮定し，電流方向のみを考慮する。まず，図 5.4(a)から，モード Iのデッドタイム

終了時には Sup，Svnがターンオンとなるため，ZVSを達成する条件はインダクタ電流の方

向が負の条件である。一方，モード IIのデッドタイム終了時にターンオンとなる Swp，Sxn

が ZVSを達成する条件はインダクタ電流の方向が正の場合である。ただし，入出力電圧の

大小関係によって，ハードスイッチングとなるブリッジが変化する点に注意する。充電動

作の場合，入出力電圧比が NVout≤Vinの条件では，モード I開始は位相差に関わらず電流方

向が負となり，モード II開始時の電流方向は位相差によって変化する。したがって，モー

ド IIの電流式である(5.4)式が ZVS 達成条件の下限値となる。一方，NVout>Vinの条件では，

モード I開始付近である(5.1)式が ZVS達成の下限値となる。また，放電動作では入出力電

圧比と ZVS 達成の下限値となるモードが入れ替わる。以上のことから，ZVS 条件はモー

ド Iおよび IIの電流式から電流方向が正もしくは負となる位相差を計算することで導出で

き，(5.17)式から(5.20)式となる。 

条件 1: NVout≤Vin, 充電動作 

0

1
2

dLV ZVS
ZVS

se II

ex eq out
ZVS dLV

eq in

i

L L NV

L V

d d
d d


d d






   
    

   

_ ( )

 ........................................................................ (5.17) 

条件 2: NVout>Vin:充電動作 

_ ( ) 0

1 1
2

dHV
ZVS

pr I

in in
ZVS dHV

out out

i

V V

NV NV

d
d d


d d




   
      

   

 .............................................................................. (5.18) 
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条件 3: NVout≤Vin 放電動作 

0

1 1
2

dLV
ZVS

se I

eq ex eq exout out
ZVS dLV

in eq in eq

i

L L L LNV NV

V L V L

d
d d


d d




       
      

      

_ ( )

 .................................... (5.19) 

条件 4: NVout>Vin:放電動作 

_ ( ) 0

1
2

ZVS dHV
ZVS

pr II

in
ZVS dHV

out

i

V

NV

d d
d d


d d






  
    

  

............................................................................................. (5.20) 

ただし，ddLV は低圧側インバータ，ddHV は高圧側インバータのデッドタイムを位相差に

換算したものである。デッドタイムを位相差に換算する式は(21)式で表すことができる。 

2d sw df Td   ......................................................................................................................... (5.21) 

Tdはデッドタイム，fswはスイッチング周波数である。 

(5.17)式から(5.20)式より，電圧変動によって，ZVS 条件を満たす最小の位相差が最大の

伝送電力となる/2 radに近づくため，ZVS範囲が制限される。しかし，(5.17)式および(5.19)

式より電圧条件がNVout ≤Vinに限り，等価励磁インダクタンス Leqを小さくできれば， ZVS

範囲を拡大できる。そこで，軽負荷時に双方向スイッチをオン状態にし，等価励磁インダ

クタンスを減少させることで等価励磁電流を増加させる。一方，インダクタ電流のみで

ZVSを達成できる重負荷では双方向スイッチをオフ状態にし，等価励磁インダクタンスを

増加させることで等価励磁電流を低減させる。 

次に，伝送電力を導出する。各モードのインバータ出力電圧とインダクタ電流の積によ

り伝送電力を導出できる。したがって，DAB コンバータの伝送電力は入出力の直流電圧

Vin，Voutおよび位相差dを用いて(5.22)式で得られる(7),(8)。ただし，ここでは，MOSFETと還

流ダイオードを理想素子とし，励磁電流，デッドタイム，配線抵抗，トランスの巻線抵抗

は無視する。 

2

0

1
1

2

in out
out pr pr

ex

NV V
P v i d

L



 

d
 d

  

  
   

  
 ( ) ( )  ....................................................... (5.22) 

(5.22)式から各インバータ出力電圧の位相差に応じて伝送電力およびパワーフローを制

御することができる。 
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(a)充電動作 
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(b)放電動作 

図 5.4 スイッチング 1周期の動作波形 
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5.3 等価励磁電流による還流電流の低減効果 

図 5.5に励磁インダクタンスを考慮した動作波形を示す。図 5.5(a)は励磁インダクタンス

が大きい場合，図 5.5(b)は小さい場合の波形である。図 5.5(b)では励磁電流が増加し，低圧

側電流を低減する。この理由および条件について，各インバータ出力電圧の基本波成分の

みを考慮した正弦波モデルを用いて説明する。 

図 5.6に励磁インダクタンスを考慮したDABコンバータの基本波モデルを示す。このモ

デルは各インバータ出力電圧の基本波成分の電圧源，追加インダクタ Lex および補助イン

ダクタと励磁インダクタの合成インダクタンスである等価励磁インダクタ Leq から構成さ

れる。ただし，励磁電流増加による還流電流の低減理由を簡単に説明するために，漏れイ

ンダクタンスが励磁インダクタンス Lmより十分小さいと仮定し，無視している。 

図 5.7 に各電圧，電流のフェーザ図を示す。正弦波モデルの DAB コンバータでは，一

次側インバータ電圧，二次側インバータは二次側電圧を基準にした場合，(5.23)および(5.24)

式で表す。 

1 1prV V jV    ..................................................................................................................... (5.23) 

2seV V   .................................................................................................................................. (5.24) 

V1，V2は実軸成分，V1は虚軸成分を表す。 

なお，DABコンバータのトランス電圧は方形波電圧であるため，正確に計算するために

は高調波成分を考慮する必要がある。n次高調波となる各トランス電圧の成分は(5.25)式か

ら(5.27)式で表すことができる。 

   
1

1 ( 1) cos2
n

in
an

nV
V

n

d



 
  .......................................................................................... (5.25) 

   
1

1 ( 1) sin2
n

in
n

nV
V

n


d



 
  .......................................................................................... (5.26) 

 
2

1 ( 1)2
n

out
n

NV
V

n




 
  .................................................................................................. (5.27) 

ここでは，等価励磁インダクタンスの減少にともない，二次側電流を減少することにつ

いて考察するだけなので，基本波モデルにて説明する。二次側電流は一次側電流および等

価励磁電流から(5.28)式となる。 
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1 2 1 2
se pr Leq

ex ex eq

V V V V
I I I j

L L L

   

  

   
        

   

 ............................................................... (5.28) 

(5.28)式から一次側電圧の実軸成分 V1が二次側の実軸成分 V2より大きい場合，二次側

電流の還流電流を低減できる。この還流電流の低減は，一次側電圧が二次側電圧より高い

条件のみ成立する。また，(5.25)式から位相差dが小さい(軽負荷)ほど V1が大きくなるため，

還流電流を低減するためには等価励磁電流を増加させる必要がある。したがって，補助イ

ンダクタにより等価的に励磁インダクタンスを小さくすることで，低圧側電圧低下時の軽

負荷効率を改善できる。 
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(a) 励磁インダクタンス：大   (b) 励磁インダクタンス：小 

図 5.5 励磁インダクタンスを考慮した動作波形 
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図 5.6 励磁インダクタンスを考慮したDABコンバータの基本波モデル 
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図 5.7 各トランス電圧および電流のフェーザ図 

 

  



 

189 

 

第 5章 

瞬時損失最小モード切り替え法による等価励磁インダクタ切り替え方式 DABコ

ンバータ 

5.4 トランス寄生パラメータを含めた還流電流の低減効果 

図 5.8 に高周波トランスの漏れインダクタンスを考慮した基本波モデルを示す。この等

価回路は励磁インダクタ，補助インダクタ間にトランスの漏れインダクタがあると仮定す

ると励磁インダクタンスと漏れインダクタンスは結合率 kおよび自己インダクタンスLsか

ら(5.29)式および(5.30)式で表すことができる。 

m sL kL  .................................................................................................................................. (5.29) 

(1 ) sl k L   ............................................................................................................................... (5.30) 

図 5.8から，一次側および二次側電流は(5.31)式および(5.32)式から導出できる。 

   

 

  
 

2
1

2

1 2

1

1 aux
pr
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V L
I

L L L L L l L l

L V L L L Vj
V

L L L L L l L l



 







  
  

    

    
  

    

............................................. (5.31) 

  
 

_ _

1 1 2 2

se se se

aux aux aux ex

aux ex ex aux m

I I jI

V L j L V V L L V
j

L l L l L L L

 

   

 

 

  
 

 

 .......................................................... (5.32) 

(5.32)式から，二次側の複素電力は(5.33)式で求められる。 

_ _ _ _se a se a se a seS P jQ V I jV I      .................................................................................... (5.33) 

図 5.9 に(5.29)式から(5.33)式を用いて高周波トランスの結合係数に対する二次側電流実

効値特性を示す。図 5.9(a)は巻数比を考慮した入出力電圧比が 0.76，図 5.9(b)は 0.63の結果

である。なお，高周波トランスの結合率は重ね巻きにすることで約 0.99(9)となるため，今

回の解析では結合率 1から 0.98までの電流特性を比較している。図 5.8より，等価励磁イ

ンダクタンスを無視した場合(図中黒線)と比較して，提案方式では軽負荷時の二次側電流

を低減できることがわかる。さらに，結合率が低下しても，軽負荷領域の二次側電流を低

減できる。しかし，結合率の低下に従って漏れインダクタンスが増加するため，出力可能

な最大電力が低下する。しかし，DABコンバータは公称電圧時における効率と位相差の分

解能の観点から定格電力出力時の位相差を/6rad から/3rad(10)となるように漏れインダク

タンスに合わせて追加のインダクタを高周波トランスに直列接続するため，0.99付近の結

合率の変化は問題とならない。 
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図 5.8 高周波トランスの漏れインダクタンスを考慮した基本波モデル 
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(b) NVout/Vin=0.63 

図 5.9 高周波トランスの結合係数に対する二次側電流実効値特性 
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5.5 瞬時損失最小化を達成する補助インダクタ切り替え法 

補助回路に使用する双方向スイッチのターンオン時には励磁電流のゼロ点でスイッチ

ング，ターンオフ時には補助インダクタ電流の連続性を保つようにスイッチングする必要

がある。したがって，補助インダクタの切り替えを達成するためには励磁電流と補助電流

の情報が必要になる。しかし，電流センサを用いて切り替えシーケンスを構築した場合，

追加センサによる高コスト化が懸念される。そこで本論文では電流センサレスで補助イン

ダクタを切り替える手法について述べる。 

5.5.1 補助インダクタ切り替え時の問題点 

図 5.10に従来の補助インダクタ切り替え時の過渡動作波形を示す。図 5.10(a)は双方向ス

イッチがターンオン時，図 5.10(b)はターンオフ時の波形である。図 5.10(a)のように励磁電

流のゼロ点と同期せずに双方向スイッチをターンオンした場合，補助インダクタ電流にス

イッチングタイミングに応じたオフセットが発生する。さらに，双方向スイッチを構成す

る逆直列に接続したスイッチのどちらかがハードスイッチング(HSW)となる。これは補助

インダクタの大型化や双方向スイッチに適用する素子の電流容量の増加を招く。一方，タ

ーンオフでは図 5.10(b)のように，電流連続性を保たずに双方向スイッチをターンオフした

場合，補助インダクタ電流を遮断するため，双方向スイッチに大きなサージ電圧が発生す

る。これらのサージ電圧を抑制するために，スナバ回路もしくは高耐圧素子が必要となる

ため，回路の大型化やスナバ損失による効率低下が問題となる。  
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(a) 双方向スイッチのターンオン時 
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(b) 双方向スイッチのターンオフ時 

図 5.10 従来の補助インダクタ切り替え時の過渡動作波形 
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5.5.2 提案する補助インダクタ切り替え法 

図 5.11 に提案する補助インダクタ切り替え法および切り替え時の過渡応答波形を示す。

図 5.11 (a)は提案する補助インダクタのターンオン，図 5.11(b)は補助インダクタのターンオ

フシーケンス，図 5.11(c)および(d)は双方向スイッチのオン，オフ状態および補助インダク

タ電流の経路を示している。提案するスイッチングシーケンスはターンオフ，ターンオン

ともに 4つのステップから構成される。まず，図 5.11(a)および(c)のステップ 1ではすべて

のスイッチがオフ状態から開始する。次のステップ 2では，キャリアピークにおいて，S2

をターンオンすることで励磁電流のゼロ点でスイッチングできるため，ZCSを達成できる。

次に，ステップ 3 では励磁電流方向が負となり，S1 の還流ダイオードがターンオンとな

る。還流ダイオードのターンオンは自然転流であるため，リカバリ電流および補助電流に

オフセットは原理的に発生しない。最後に，キャリアボトムのタイミングでは S1 の還流

ダイオードがオン状態であるため，S1 のターンオンは ZVS を達成できる。図 5.11(b)およ

び(d)から，双方向スイッチがオン状態からキャリアボトムのタイミングで S2 をターンオ

フしたとしても S2 の還流ダイオードによって，補助インダクタ電流の連続性を保てるた

め，サージ電圧が発生しない。次のステップ 3 では励磁電流がゼロになると同時に S2 の

還流ダイオードがターンオフとなる。最後のステップ 4では励磁電流の方向が負になる期

間中(キャリアボトムからキャリアピークの半値まで)に S1 をターンオフすることで ZCS

を達成できる。 
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図 5.11 提案する補助インダクタ切り替え法 

 

  



 

197 

 

第 5章 

瞬時損失最小モード切り替え法による等価励磁インダクタ切り替え方式 DABコ

ンバータ 

5.6 シミュレーション結果 

本節では表 5.1 の条件を用いて，シミュレーションによりモード切り替えによる等価励

磁電流切り替え法の妥当性を評価する。補助インダクタは 700 mH，補助インダクタを用い

ない条件の ZVSを達成する負荷条件は(5.17)式から 311 Wである。 

図 5.12 に出力電力が 173 W 時における補助インダクタの切り替え前後の波形を示す。

図 5.12(a)は双方向スイッチがオフ状態からオン状態の過渡応答波形，図 5.12(b)は双方向ス

イッチがオン状態からオフ状態に変わった場合の過渡応答波形である。図 5.12(a)から S2

のターンオン時に ZCS，S1のターンオン時に ZVS を達成していることがわかる。また，

補助インダクタ電流に直流偏差が発生していない。一方，図 5.12(b)から S2 のターンオフ

時に ZVS，S1 のターンオフ時に ZCS を達成していることがわかる。さらに，2 つのスイ

ッチの両端電圧にサージ電圧は発生していない。また，補助インダクタ電流により等価励

磁電流を増やすことで低圧側のインダクタ電流を 43%低減していることがわかる。 

図 5.13に補助インダクタの有無による ZVS範囲および低圧側インダクタ電流の特性を

示す。まず，補助インダクタにより軽負荷時の等価励磁電流を増加させることで ZVS範囲

は 32%拡大している。さらにインダクタ電流を最大 46.9%拡大していることがわかる。 

以上のことから，負荷に従って，等価励磁電流を切り替えることで広い負荷範囲で高効

率化を達成できる。 

 

 

表 5.1 シミュレーション条件 

Input voltage Vin

Output voltage Vout

Switching frequency fsw 

Dead-time Td

Additional inductance L 

Turn ratio of transformer N

380 V

36 V

100 kHz

100 ns

150 µH

8

Exciting inductance Lm 4 mH

Battery voltage range 36 V to 60 V

Rated power 750 W

700 mHAuxiliary inductance
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Switching signal S1,S2

Terminal voltage of S1,S2[V]

Equivalent magnetizing current [A]

Inductor current of LV side [A]

Inductor current at HV side [A]

Output voltage inverter [V]

LV side carrier

1

2

-2

20

-20

0

0

0

1

0

0

200

0

5

-5

400

-400

0

S2S1

S2:ZCS

S1:ZVS

S2 S1

iLmiaux

vpr

vse

Ise=8.8 A Ise=5.04 A

 

(a) 双方向スイッチのターンオン 

Switching signal S1,S2

Terminal voltage of S1,S2[V]

Equivalent magnetizing current [A]

Inductor current of LV side [A]

Inductor current at HV side [A]

Output voltage inverter [V]

LV side carrier

1

2

-2

20

-20

0

0

0

1

0

0

200

0

5

-5

400

-400

0

S2 S1S2:ZVS

S1:ZCS

S2 S1

iLmiaux

vpr

vse

 

(b) 双方向スイッチのターンオフ 

図 5.12 補助インダクタ切り替え時の動作波形 
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図 5.13 インダクタ電流特性および ZVS範囲 
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5.7 瞬時損失最小モード切り替え法による瞬時損失低減効果 

本章では，図 5.2に示す試作器を構成し，実験により提案法の妥当性を検証する。表 5.2

に示す実験条件を用いて，実験を行う。なお，試作器では，補助インダクタを 378mH，追

加のインダクタを高周波トランスの一次側に直列接続している。高圧側素子には

SCT3012AL(定格電圧 650 V，定格電流 21 A, オン抵抗 120 m，ROHM Semiconductor)，低

圧側には IRFP4110PbF(定格電圧 100 V，定格電流 180 A, オン抵抗 3.7 m，Infineon 

Technologies)を採用している。 

5.7.1 定常動作波形 

図 5.14 に巻数比を考慮した入出力電圧比が 0.63 の条件における補助インダクタ切り替

え前後の動作波形を示す。図 5.14(a)および(b)は軽負荷動作(出力電力 55.0 Wおよび出力電

力 57.3 W)の波形である。また，図 5.14(c)および(d)は重負荷動作(出力電力 123 Wおよび出

力電力 124 W)の波形である。図 5.14(a)および(b)から，補助インダクタにより等価的に励磁

電流を増加させることで低圧側の電流を 26.5%低減している。一方，重負荷領域では，等

価励磁電流の増加によって，低圧側電流が増加している。これは 5.3 節で述べたとおり，

位相差が大きい重負荷領域では，等価励磁電流により，還流電流が増加するためである。 

図 5.15にHSWおよび ZVS達成時の低圧側インバータのMOSFET端子間電圧を示す。

図 5.15(a)はHSW時，図 5.15(b)は ZVS達成時のスイッチング波形である。図 5.15(a)から，

ターンオンとなる閾値電圧のタイミングにおいて，MOSFETの端子電圧がゼロではないた

め，HSWとなっていることがわかる。さらに，リカバリ電流および配線インダクタンスに

より，下側スイッチに大きなサージ電圧が発生している(11)。選定したMOSFETではターン

オフ時のdi/dtよりリカバリ電流のdi/dtが大きいため，HSW時のサージ電圧が大きくなる。

一方，図 5.15(b)から，ZVSによりリカバリ電流が発生しないため，サージ電圧を低減でき

る。 
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表 5.2 実験条件 

Element Symbol Value

DC voltage in HV side Vin 190 V

DC voltage in LV side Vout 15 V,18 V

Dead time at HV side Td_HV
100 ns

External inductance Lex 128 mH 

Magnetizing inductance Lm 5.2 mH

Transformer turn ratio N N1:N2=32/4

MOSFET HV side

MOSFET LV side 

Td_LV

SCT3120AL 650 V 21 A 120 m   

IRFP4110PBF 100 V 180 A 3.7 m

Transformer

HV side: Litz wire f0.1*150

LV side: Litz wire f0.1*504

N87 ETD 59 (EPCOS)

External Inductor

Litz wire f 0.1*150

N87 ETD 59 (EPCOS)

Gap: 1.5 mm, Turn number: 23 

Rated power Prated 200 W

Swiching frequency fsw 100 kHz

Dead time at LV side 150 ns

Leakage inductance l 17 mH

Auxiliary inductor

Litz wire f 0.1*150

N87 ETD 59 (EPCOS)

Gap: 3.4 mm, Turn number: 53 

Auxiliary inductance Laux 378 mH 
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Output voltage of HV side inverter  500 V/div

0

0

5 ms/div

0

0

Auxiliary-inductor current 1 A/div

Inductor current of LV side 20 A/div

Output voltage of LV side inverter  30 V/div

ILV=5.91A

 

(a) 出力電力 55 W 補助インダクタ無 

  

ILV=4.34A

Output voltage of HV side inverter  500 V/div

0

0

5 ms/div

0

0

Auxiliary-inductor current 1 A/div

Inductor current of LV side 20 A/div

Output voltage of LV side inverter  30 V/div

 

(b) 出力電力 57.3 W 補助インダクタ有 
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Output voltage of HV side inverter  500 V/div

0

0

5 ms/div

0

0

Auxiliary-inductor current 1 A/div

Inductor current of LV side 20 A/div

Output voltage of LV side inverter  30 V/div

ILV=8.93 A

 

(c) 出力電力 123 W 補助インダクタ無 

5 ms/div
ILV=9.37 A

Output voltage of HV side inverter  500 V/div

0

0

0

0

Auxiliary-inductor current 1 A/div

Inductor current of LV side 20 A/div

Output voltage of LV side inverter  30 V/div

 

(d) 出力電力 124 W 補助インダクタ有 

図 5.14 補助インダクタ切り替え前後の動作波形 
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0

0

ZVS

400 ns/div

0

Drain-source voltage of  lower arm 10 V/div

Gate-source voltage  lower arm 20 V/div
0

Gate-source voltage of  upper arm 20 V/div

Hard switching

No recovery surge

Drain-source voltage of  upper arm 10 V/div

 

(a) 補助インダクタ無 (b) 補助インダクタ有 

図 5.15 HSWおよび ZVS動作時の低圧側インバータのMOSFET端子間電圧 
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5.7.2 補助インダクタ切り替え時の過渡動作波形 

図 5.16に補助インダクタ切り替え時の過渡応答波形を示す。図 5.16(a)はターンオン時の

過渡応答波形，図 5.16(b)はターンオフの過渡応答波形である。図 5.16(a)から双方向スイッ

チのオンタイミングをキャリアのピークもしくはボトムと同期することで，ターンオン時

の補助インダクタ電流にオフセットが発生していない。さらに，図 5.16(b)では，S1がオフ

したとしても補助インダクタ電流の方向が負であるため，S1がターンオフしたとしても還

流ダイオードによって，電流の連続性を保っている。次のステップで補助インダクタ電流

がゼロになった後に，S1の還流ダイオードがオフ状態となり，補助インダクタ電流が流れ

ないため，S2 のターンオフは ZCS を達成している。以上のことからスイッチングタイミ

ングをキャリアのピークとボトムに同期することで電流検出を用いずに補助インダクタ電

流の切り替え時におけるサージ電圧および補助インダクタの電流オフセットを抑制するこ

とができる。 

図5.17に補助インダクタ切り替え時の補助インダクタ電圧の過渡応答波形を示す。なお，

双方向スイッチに電圧プローブを接続するとプローブの寄生容量により，共振周波数が変

化し，切り替え動作に影響があるため，本測定では補助インダクタ電圧を測定している。

図 5.17から，補助インダクタオン時の電圧よりインダクタ電圧が小さいため，大きなサー

ジ電圧が発生してないことがわかる。 
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L

H

Inductor current of LV side 20 A/div

Auxiliary-inductor current 1 A/div

Gate signal of S1  5 V/div

Gate signal of S2  5 V/div

L

H

0

0

With LauxWithout Laux

10 ms/div

No DC-offset current

 

(a) 双方向スイッチターンオン 

 

L

H

Inductor current of LV side 20 A/div

Auxiliary-inductor current 1 A/div

Gate signal of S1  5 V/div

Gate signal of S2  5 V/div

L

H

0

0

With Laux Without Laux

10 ms/div

Continuous current

 

(b) 双方向スイッチターンオフ 

図 5.16 補助インダクタ切り替え時の過渡動作波形 
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L

H

L

H

0

0

With Laux Without Laux

Gate signal of S2  5 V/div

Gate signal of S1  5 V/div

Auxiliary-inductor current 1 A/div

Auxiliary-inductor voltage 400 V/div

Lower voltage

5 ms/div
 

図 5.17 補助インダクタ切り替え時の補助インダクタ電圧の過渡動作波形 
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5.7.3 インダクタ電流および効率特性 

図 5.18 に等価励磁インダクタの違いによる低圧側インダクタ電流の実効値および ZVS

範囲を示す。図 5.18(a)は巻数比を考慮した入出力電圧比が 0.63，図 5.18(b)は 0.76の結果で

ある。図 5.18から補助インダクタにより，等価励磁電流を増加させることで軽負荷時の還

流電流を低減でき，低圧側インダクタ電流を最大 38.9%低減している。また，負荷に従っ

て等価励磁インダクタンスを切り替えることで広い負荷範囲で低圧側電流を低減している

ことがわかる。さらに等価励磁電流の増加によって軽負荷動作時の ZVSを達成し，電圧変

動時においても，ZVS範囲を最大 49%拡大している。 

図 5.19に等価励磁インダクタの違いによる効率特性を示す。図 5.19(a)は巻数比を考慮し

た入出力電圧比NVout/Vinが 0.63，図 5.19(b)は 0.76の結果である。図 5.19から，補助インダ

クタにより，等価的に励磁電流を増加させることで軽負荷領域の損失を低減でき，最大

36.1%低減していることがわかる。また，図 5.19(a)では出力電力 98.7 W，図 5.19(b)では出

力電力 71.2 W 時に，補助インダクタを切り替えることで広い負荷範囲での高効率化を達

成できる。 
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(a) Vin=190 V, Vout= 15 V, NVout/Vin=0.63 
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(b) Vin=190 V, Vout= 18 V, NVout/Vin=0.76 

図 5.18補助インダクタ切り替え前後における低圧側インダクタ電流の実効値および ZVS

範囲 
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(a) Vin=190V, Vout=15V, NVout/Vin=0.63 
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(b) Vin=190V, Vout= 18V, NVout/Vin=0.76 

図 5.19 補助インダクタ切り替え前後の効率特性 
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5.7.4 損失解析結果およびモード切り替え時の瞬時損失低減効果 

図 5.20に軽負荷動作時における補助インダクタ切り替え前後の損失解析結果を示す。な

お，解析の条件は図 5.20(a)の実験条件を用いている。また，半導体スイッチの導通損失は

実験から取得した電流実効値および半導体スイッチのオン抵抗から導出している。次に，

スイッチング損失は実験により導出したスイッチング時の電流および直流電圧値を用いて，

半導体スイッチのスイッチング損失のデータシートに基づいて導出した。一方，磁気部品

の損失は Gecko Magnetics(12)を用いて表皮効果および近接効果を考慮した銅損および非正

弦波励磁を考慮した鉄損を導出している。図 5.20から等価励磁電流を増加させることで低

圧側のスイッチング損失が大きく低減していることがわかる。これは，ハードスイッチン

グ動作時の電流が小さくなるため，スイッチング損失が低減しているためである。同様に，

銅損や導通損も低減しており，補助回路の損失を含めても，全体の効率が改善しているこ

とがわかる。これにより，等価的に励磁電流を大きくすることで，軽負荷時の瞬時損失の

増加の原因である還流電流を低減し，全体の効率を改善していることがわかる。 

図 5.21 に瞬時損失最小モード切り替え法を用いた場合のモード切り替え時の瞬時損失

低減効果を示す。なお，切り替え前後で伝送電力が一致している。また，等価励磁インダ

クタ図 5.21(a)は低圧側インバータレグのキャリア中点で切り替えた結果，図 5.21(b)に提案

する低圧側インバータレグのキャリアピークでモードを切り替えた結果である。図 5.21(a)

はモード切り替え時に直流重畳が発生し，ピーク電流が-1.44Aである。一方，図 5.21(b)は

提案する瞬時損失最小モード切り替え法によりモード切り替え時の直流重畳抑制でき，ピ

ーク値は-0.75Aと定常時と一致している。また，モード切り替えはスイッチング周期の半

分で整定していることがわかる。 

以上のことから瞬時損失増加の原因となる電圧変動時の還流電流低減かつモード切り

替え時のトランス電流の直流重畳抑制を両立し，瞬時損失の最小化を達成している。 
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図 5.20 軽負荷動作時の損失解析(Vin=190V, Vout=15V, NVout/Vin=0.63) 

 

Magnetizing current and auxiliary-inductor current

Switching signal of S1 and S2

Inductor current at LV side

Inductor current at HV side
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S2 S1

iLm iaux

 

(a) 従来の補助インダクタ切り替え時の動作波形 
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(b) 瞬時損失最小モード切り替え法による補助インダクタ切り替え時の動作波形 

図 5.21 モード切り替え時の瞬時損失低減効果 
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5.8 結論 

第 5章では，等価パラメータに着目し，負荷や電圧条件によって等価パラメータを切り

替える方式を検証した。従来の方式では，等価的に漏れインダクタンスや巻数比を切り替

える方式を用いて，電圧変動時の還流電流低減を図っていたが切り替え時の過渡動作や通

過素子数の増加によって，瞬時損失の低減が十分でなかった問題があった。そこで，本章

では提案した瞬時損失最小モード切り替え法の適用先として等価的に励磁インダクタタン

スを切り替える手法に着目した。その結果，電圧変動時の還流電流低減とモード切り替え

時のトランス電流の直流重畳低減を実現した。以下に本章で得た結論を示す。 

(1) 励磁インダクタンスによるインダクタ電流について基本波モデルを用いて解析し，

電圧変動時の還流電流低減の原理を明らかにした。さらに，励磁インダクタを含めた

ZVS 条件を導出した。その結果，負荷および電圧によって等価励磁インダクタ切り

替えの必要性を示した。 

(2) モード切り替えタイミングに対する補助インダクタ電流への影響を解析し，モード

切り替えタイミングによってトランス電流の直流重畳が発生することを明らかにし

た。そこで，低圧側インバータのキャリアピークで等価励磁インダクタンスを切り替

えることで瞬時損失増加の原因であるトランス電流の直流重畳を抑制できることを

示した。また，第 3章と同様にキャリアに同期して位相差を変えることで位相差変更

時のトランス電流の直流重畳も抑制できる。 

(3) 試作器を用いた実験により，電圧変動時のインダクタ電流を最大 38.9%低減できる

ことを明らかにした。さらに，提案するスイッチングシーケンスを用いて，切り替え

時の電流オフセットおよびサージ電圧を抑制できることを確認した。最後に，提案法

により軽負荷動作時の損失を最大 36.1%低減できることを示した。 

以上の結果から，モード切り替え時のトランス電流の直流重畳抑制と電圧変動時の還流

電流低減を両立し，等価パラメータによる瞬時損失最小モード切り替え法を適用したDAB

コンバータの有用性を確認した。 
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結論 

6.1 本研究の成果 

本研究では，省エネルギー化の観点から導入が期待されている DCマイクログリッドに

適用する双方向絶縁形DC-DCコンバータの一方式であるDABコンバータに着目した。ま

た，様々なアプリケーションへの適用を想定し，負荷変動や電圧条件に対して低損失化を

達成するために，定常状態および過渡状態の損失両方を考慮できる「瞬時損失」を用いて

議論した。さらに，瞬時損失の最小化を実現するモード切り替え法を提案し，3 つの回路

方式に適用し，提案法の有用性を示した。本章では，第 1章から第 5章までの結果をまと

め，本研究の結論とする。 

第 1章では，要求されている低炭素社会の実現のために一般的な配電系統である交流よ

り効率システムが改善可能である直流配電システムが注目されていることを述べ，その直

流配電に適用する DC-DC コンバータについて，大容量化および公称電圧時の高効率化の

観点から絶縁形 DC-DC コンバータの一方式である DAB コンバータ方式に着目した。ま

た，直流配電システム内の蓄電システムや家庭内負荷のように負荷の変動や充放電の切り

替えが多いため，定常状態だけでなく過渡状態の損失もシステム効率に大きく影響するこ

とから，両方の観点からみた損失の評価および低減が必要であることを述べた。また，各

スイッチング素子および受動部品の等価抵抗の電圧および電流を用いて瞬時損失を定義し，

DAB コンバータが持つ問題点である電圧変動時の還流電流増加および過渡動作時のトラ

ンス電流の直流重畳によって瞬時損失が増加することを述べた。以上を踏まえて，本研究
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の目的と論文の概要を示した。 

第 2章では，従来の方形波動作を用いた DABコンバータの基本特性を示し，瞬時損失

増加の原因である電圧変動時の還流電流増加および過渡動作時のトランス電流の直流重畳

について理論的に明らかにした。また，瞬時損失の観点からこれまでに提案されてきた

DABコンバータの損失低減手法では瞬時損失の低減が十分でないことを述べた。次に，瞬

時損失最小モード切り替えを提案した。最後に，従来手法に対する提案する瞬時損失最小

モード切り替え法の位置づけを明らかにした。以下に第 2章で得られた成果を示す。 

(1) 従来の方形波動作時のDABコンバータについて基本的な特性を示し，電圧変動時

における還流電流の増加および位相差変更時におけるトランス電流の直流重畳が

瞬時損失の増加の原因であることを述べた。 

(2) (1)で提起された課題を達成するために，今まで提案されてきた低損失化手法につ

いて示した。しかし，従来の損失低減手法では定常時のスイッチングパターンの

み考慮しているため，スイッチングパターン切り替え時におけるトランス電流の

直流重畳を抑制できない問題がある。一方，位相差変更時における直流重畳の抑

制に着目した手法では，あるスイッチングパターンに限定しているため，電圧変

動時における還流電流の低減には限界がある。このように従来手法では瞬時損失

の低減が不十分であることが言える。 

(3) 本研究では，瞬時損失の最小化を目的に，複数のモードを用いた場合にも過渡動

作を考慮した瞬時損失最小モード切り替え手法を提案する。提案手法は負荷およ

び電圧変動に対して，還流電流が最も小さいモードをキャリアと同期して変更す

ることで電圧変動時の還流電流低減および過渡動作時に発生するトランス電流の

直流重畳抑制を同時に達成できる。また，提案手法の適用先として，マルチレベル

トポロジーおよびトランスパラメータ切り替え方式に着目した。 

(4) 従来手法に対する提案する瞬時損失最小モード切り替え法の位置づけを明らかに

し，本研究の意義を示した。 

第 3章から第 5章では，提案手法を適用した回路方式および等価パラメータ切り替え方

式について詳細を述べた。 
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第 3章では，フライングキャパシタ DABコンバータに着目し，提案する瞬時損失最小

モード切り替え法を適用した。従来のマルチレベル方式では，スイッチングパターンを切

り替え時のトランス電流の直流重畳に関して検討されておらず，瞬時損失の低減が不十分

であった。一方，提案手法では位相シフトキャリアの位相シフト量の更新を 2回に分ける

ことでモード切り替え時におけるトランス電流の直流重畳抑制を実現できる。また，フラ

イングキャパシタ DABコンバータにより 3種類のモードを電圧および負荷によって切り

替えることで電圧変動時の還流電流の低減可能であることを明らかにした。1kWの試作器

を用いた実験結果によりモード切り替え時のトランス電流の直流重畳を最大24%低減した。

さらに，出力電圧 24Vに低下したとしても最大効率 94.4%を達成した。また，損失解析を

行い，損失の内訳も明らかにした。 

第 4章では，重負荷における通過素子数に着目し，1レグ T形方式に瞬時損失最小モー

ド切り替え法を適用した。従来の 1レグ T形方式では，二次側にフルブリッジ方式を適用

すると位相シフト量変更時に直流重畳が発生するため，瞬時損失が増加する問題があった。

提案方式では T 形レグのキャリアに同期してモードを切り替えることでモード切り

替え時のトランス電流の直流重畳を抑制可能であることを述べた。また，1レグT形DAB

コンバータが出力できる 2 種類のモードを用いて電圧変動時の還流電流低減が可能で

ある。1.5kWの試作機により実験を行った結果，最大効率 98.2%，定格動作時の効率 97.3%

を達成した。さらに，出力電圧が 1/2 に低下した条件においてモードを最適化により軽負

荷損失を最大 62.3％低減できることを明らかにした。最後に，提案方式によりモード切り

替え時において，トランス電流の直流重畳を抑制できることを確認した。 

第 5章では，等価トランスパラメータに着目し，瞬時損失最小モード切り替えを適用し

た。本方式は，励磁インダクタンスによって，電圧変動時の還流電流が変化することを利

用し，補助回路により等価的に励磁インダクタンスを切り替えることで還流電流の低減お

よび ZVS範囲の拡大を達成できることを述べた。次にトランス寄生パラメータによる等価

励磁インダクタンスの影響を導出した。また，補助インダクタ切り替え時にサージ電圧や

電流オフセットが発生しない切り替え法を述べた。試作器を用いた実験により，電圧変動

時のインダクタ電流を最大 38.9%低減できることを明らかにした。さらに，提案する切り

替え法により補助インダクタの直流重畳およびサージ電圧を抑制できることを確認した。
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また，軽負荷動作時の損失を最大 36.1%低減できることを示した。 

以上のように，複数のモードを有する DAB コンバータに瞬時損失最小モード切り替え

法を適用することで，電圧変動時における還流電流の低減およびモード切り替え時におけ

るトランス電流の直流重畳抑制を両立し，瞬時損失の最小化を達成した。この結果，直流

配電に適用する絶縁形DC-DCコンバータにDABコンバータを用いることで，定常状態の

損失だけでなく過渡状態の損失低減を実現でき，直流配電の普及の一助として貢献したと

考える。 

6.2 各方式の特徴 

表 6.1に第 3章から 5章で提案手法を適用した各方式の特徴を示す。 

第 3章および第 4章で検討を行ったマルチレベル方式について述べた。まず，第 3章で

議論したフライングキャパシタ方式では素子の耐圧を低減できるため，メガソーラーなど

直流電圧が高くなるアプリケーションにおいて，提案手法による損失低減効果が大きい。

また，3 種類のモードにより，入出力電圧の変動が小さい場合にも各電圧レベルを調節で

きる。一方，通過素子数が増加するため，直流電圧低下時における重負荷動作の損失低減

効果が小さい欠点を有する。次に，第 4章で議論した 1レグ T形方式では，FBモード使

用時の通過素子数を低減できるため，高耐圧の素子を必要としない直流電圧が低いアプリ

ケーションが適している。一方，1レグ T形方式の出力電圧は入力電圧もしくは入力電圧

の半分の振幅をもつ方形波のみを出力するため，小さな電圧変動に対しては提案手法によ

る損失低減効果が小さい欠点を有する。また，各マルチレベル方式において，低圧側の出

力電圧低下時における軽負荷時に HBモードトランスに印加する電圧が小さくなるため，

トランスの励磁電流が低減できる。これは軽負荷時における鉄損の低減につながるため，

銅損低減に主眼を置いてトランスの巻数を減らすことで提案手法の損失低減効果が大きく

なる。次に，第 5章にて検討した等価パラメータ切り替え方式では，トランスに並列に接

続した双方向スイッチと補助インダクタによって，等価的に励磁電流を変えることで還流

電流を低減している。また，この方式は高圧側に補助回路を接続することで，小さな補助

インダクタ電流であっても巻数比に比例して還流電流を低減できるため，入出力電圧比が

大きいアプリケーションに適している。また，トランスの設計では，トランスの励磁イン
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ダクタンスと補助インダクタンスの差が大きいほど，低圧側直流電圧低下時の還流電流を

低減できるためトランスの結合率を高く設計することで提案手法の損失低減効果が大きく

なる。一方，この方式は補助回路がオフ時において，スイッチング素子の寄生容量と補助

インダクタの間で共振が発生するため，寄生容量が小さい素子を選定する必要がある。 
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表
6
.1
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損
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す
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式
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第 6章 

結論 

6.3 瞬時損失最小モード切り替え法に関する結論 

本研究では，複数モードを有する DAB コンバータを用いて，過渡状態の損失および定

常状態の損失を同時に低減できる瞬時損失最小モード切り替えを提案した。第 3章ではフ

ライングキャパシタ形トポロジーを DAB コンバータに対して，提案する瞬時損失最小モ

ード切り替え法により，電圧変動時の還流電流低減およびトランス電流の直流重畳抑制を

達成できることを明らかにした。第 4章では，重負荷動作時の通過素子数に着目して，瞬

時損失最小モード切り替え法を 1レグ T形DABコンバータに適用した。本方式では，2種

類のモードを電圧変動および負荷変動に対してT形レグのキャリアに同期してモードを切

り替えることで電圧変動時の還流電流低減およびトランス電流の直流重畳抑制を達成でき

ることを明らかにした。さらに，各モードの切り替え時に大きな過渡現象を伴わない電圧

制御系を構築した。最後に，第 5章では等価的なトランスパラメータ切り替え機能をもつ

DABコンバータに着目して，瞬時損失最小モード切り替えを適用した。ここでは，励磁電

流によって効率特性が異なることを利用して，電圧および負荷にしたがって，還流電流を

低減できる等価励磁インダクタンスを選択する。それと同時に，サージ電圧およびトラン

ス電流の直流重畳の抑制できることを示した。以上のことから，瞬時損失最小モード切り

替え手法により，電圧変動時の還流電流低減およびモード切り替え時のトランス電流の直

流重畳抑制が両立できることを明らかにした。 
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第 6章 

結論 

6.4 今後の課題 

本研究では，DABコンバータの過渡状態および定常状態の損失を考慮した瞬時損失低減

を目的に，瞬時損失最小モード切り替え法を提案した。一方，提案する瞬時損失最小モー

ド切り替えをさらなる技術的発展のためには次のような課題が残されている。 

(1) さらなるモード数増加による瞬時損失最小モード切り替えの実現 

第 2章で述べた通り，PWM 手法による多くのスイッチングパターンを考慮して，スイ

ッチングパターンを最適化することで，最大となる高効率化を実現するスイッチングパタ

ーンは素子の損失から解析的に導出している。また第 3章から第 5章まで検討した方式で

は，さらに自由度が増加させた場合のモードについて検討し，瞬時損失最小モード切り替

え法によりモード切り替え時の直流重畳を抑制することで，さらなる効率改善が見込める。 

(2) 磁気部品小型化に向けた設計法の明確化 

本論文で提案した瞬時損失最小モード切り替えを適用することで，定常状態だけでなく，

過渡状態で発生する損失低減を実現した。しかし，高効率化だけでなく電力変換器の小型

化すなわち高パワー密度化も同様に要求される。さらに，提案する瞬時損失最小モード切

り替え法によって，トランス電流の直流重畳を抑制できるため，磁束密度を大きく設計で

きるため，コアの小型化が可能である。一方，本検討の試作器に用いた高周波トランスは

密結合に設計しており，漏れインダクタンスのみでは定格電力となる位相差が非常に小さ

い。そのため，インダクタをトランスの高圧側もしくは低圧側に直列接続しており，コア

を 2個用いている。そこで巻線構造と漏れインダクタンスの関係を明らかにし，1つのコ

アで共通化できれば，さらなる小型化が可能である。 

(3) アプリケーション拡大に向けた駆動法の構築 

本論文では，本検討では負荷側の電圧制御にのみ着目して検討を行っていたが，実際に

バッテリーや様々な負荷に接続することを想定すると，パワーフローが変化した場合の電

圧制御系を検討する必要がある。また，DABコンバータはパワーフロー変更時にもトラン

ス電流に直流重畳が発生するため，抑制手法を検討する必要がある。さらに，バッテリー

の充放電では充電開始時には一定電流動作での充電，満充電付近では一定電圧充電を行う

必要がある。したがって，アプリケーションに合わせた制御方式の検討が必要である。 
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付録 A(等価励磁電流による還流電流低減効果の基本波モデルと方形波モデルの比
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付録 A(等価励磁電流による還流電流低

減効果の基本波モデルと方形波モデル

の比較) 

本章では，第 5章で提案した等価励磁電流によってインダクタ電流の低減効果について，

基本波成分のみの解析と高調波成分を考慮した解析を比較する。 

図 5.7 に示した励磁インダクタを考慮した DAB コンバータの基本波モデルおよびフェ

ーザ図において，二次側電圧を基準とした場合，n 次高調波成分における一次側インバー

タの出力電圧と二次側インバータの出力電圧をそれぞれ(A.1)式，(A.2)式に示す。 

1 1prn n nV V jV    .................................................................................................................. (A.1) 

2sen nV V   ................................................................................................................................ (A.2) 

n 次高調波成分の一次側電圧および二次側電圧は(5.25)式から(5.27)式で計算できる。さ

らに n次高調波成分の二次側インダクタ電流は一次側電圧と二次側電圧の各成分を用いて

(A.3)式で表される。 

2 2 1 2
_ _

n n n n
sen prn Leqn sen sen

ex ex eq

V V V V
I I I I jI j

n L n L n L

   
 

  

   
          

   

 ................. (A.3) 

各高調波成分により方形波動作時の二次側電流 Iseは(A.4)式で表すことができる。 

1,2,3,

se sen

n

I I




   ....................................................................................................................... (A.4) 
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ただし，
2 2

_ _sen sen senI I I    (A.5) 

図A.1に位相差に対する二次側電流特性を示す。なお，二次側電流の計算結果は(A.4)式

により，50次高調波まで含めて計算している。また，シミュレーション結果は方形波電圧

源を使用している。図A.1から位相差のすべての領域で計算結果とシミュレーション結果

が一致していることがわかる。そのため，各高調波成分から計算導出する(A.4)式の妥当で

あることがわかる。 

図A.2に基本波成分および高調波を含めた位相差に対する二次側電流特性を示す。図A.2

から方形波モデルと基本波モデルを比較して，二次側電流が最大誤差 4.2％で一致してい

るため，基本波モデルでの妥当性がわかる。ただし，ゼロ電圧期間を含んだ 3レベル波形

を用いた場合，高調波成分に対して基本波成分が小さくなるため，基本波モデルと方形波

モデルの誤差が増加する点に注意する。 
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図A.1 位相差に対する二次側電流特性 
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図A.2基本波成分および高調波を含めた位相差に対する二次側電流特性 
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