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1.1 研究背景 

世界のエネルギー需要は経済成長と共に年々増加を続けており，エネルギー資源の確保

を取り巻く環境は大きく変化している。世界の最終エネルギー消費は，1971 年から 2018

年までの 48年間で約 2.3倍に増加しており，石炭や石油などの化石エネルギーを用いたエ

ネルギー供給がそれを支えている。そのなかでも，輸送用エネルギー消費量は 3.0 倍に増

加し，自動車用燃料の需要急増によるエネルギーの消費およびエネルギー源の消費量は今

後も拡大傾向が続くと考えられる。 

図 1-1 に国内の一次エネルギー推移を示す(1)。日本国内のエネルギー消費では，一次エ

ネルギー供給の約 9割を石油・石炭・天然ガスが占めており，その利用によってCO2など

温室効果ガスを多く輩出するため地球温暖化や化石燃料の枯渇，地球環境汚染の問題を引

き起こす。2019年度時点では，国内での石油消費率が 4年連続 40%を切るなど減少傾向に

あるが，化石エネルギー使用率は依然として高い。環境にやさしくクリーンな再生可能エ

ネルギー利用の割合は年々上昇傾向にある一方で，2011年 3月に起きた東日本大震災の後

には原子力発電停止による不足エネルギーの多くを，天然ガスを主とする化石エネルギー

を利用した火力発電による発電・供給で補っている。国内の一次エネルギー内における化

石エネルギーの依存率は高く，2019年度には 88%以上を上回っており世界の主要国と比較

しても高い依存率を示している(2)-(5)。また，日本国内ではエネルギー資源のほとんどを輸
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入に頼っているため，輸入時における輸送用消費エネルギーがさらに必要となる。このよ

うに，一次エネルギー産業による地球環境汚染の問題が世界中で深刻化している(1)-(7)。 

これに対して，脱炭素化社会に向けて地球環境の保護と経済の発展を両立するため，

2015年パリ協定において世界共通の長期目標として「カーボンニュートラル，脱炭素社会

の実現」に向けて世界規模での対策が必要と当時の首相が公的に宣言している。世界各国

の脱炭素化社会への切り替えに対して，2020年現在の日本国内では，「2030年度に温室効

果ガスを 2013 年度から 46%削減することを目指す」と首脳陣がパリ協定にて地球温暖化

対策の規定目標を掲げている。この数値目標は，2015年当時の「2030年度に温室効果ガス

を 2013 年度から 26%削減する」という目標から，現在の日本では脱炭素社会に向けて改

善目標を大幅に引き上げている(2),(5)。 

一方，オフィスや交通，家庭での生活に伴う温室効果ガスが国全体の排出量の約 6割を

 

 

 

図 1-1 日本国内一次エネルギーの推移 

(文献(1) 経済産業省・資源エネルギー庁「エネルギー白書 2021」第 2章より引用) 
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占めるという分析結果もあり，根本的に温室効果ガスの発生を減らすためには社会基盤と

なっている産業機器から家庭用機器までの総合的な変化が必要となる(1)-(7)。 

図 1-2 に国内における電力化率の推移を示す(1)-(2)。電力化率は，最終エネルギー消費に

対する電気エネルギー消費の割合を示している。電気エネルギーは他のエネルギーへの変

換効率がよく，変換時にCO2を排出しないなどの利点がある。図 1-1より，2000年代前半

からは国内のエネルギー供給量は減少しているのに対して，図 1-2に示す電力化率は増加

している。これは，エネルギーの利便性と効率を考えた場合，都市ガスなどよりも電気エ

ネルギーでの利用が適しているためであり，また多くの分野において電気エネルギーを使

用する場面が増えたことが理由として挙げられる(2)-(7)。このような背景から，一次エネル

ギーによる電力化率が 2019年度時には 25.8%を占め，今後も電気エネルギー需要量は世界

中でさらに増加すると予想されている。温室効果ガスの排出量を減らすためには，電気エ

ネルギーを有効利用し省エネルギーに電気を所望の形態へ変換する技術が重要となる。従

って，パワーエレクトロニクス技術による電力変換器の効率の改善は，省エネルギー化に

 

 

図 1-2 日本国内の電力化率の推移 

(文献(1) 経済産業省・資源エネルギー庁「エネルギー白書 2021」第 2章より引用) 
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大きく貢献できる。 

パワーエレクトロニクス技術は，半導体素子や受動素子を用いた電力変換器により電気

の波形や周波数を所望する形態へ変換する技術である。この「パワーエレクトロニクス」

は電力工学や電子工学，制御技術を融合した技術用語であり，電気エネルギーの能力を最

大限に活かし無駄なくエネルギーを引き出すことができる技術である。電気の形態を変換

する過程においては必ず損失が発生するため，電気エネルギーを利用する際にはできるだ

け損失を発生させずに用途に適した電圧や周波数形態を所望の仕様に変換させることが，

省エネルギー化の観点から重要である。電気エネルギーを中心としたエネルギー社会にお

いては，コアテクノロジーとしてパワーエレクトロニクス技術が必要不可欠であり，その

重要性が注目されている。以上のように，パワーエレクトロニクス技術は，電力・エネル

ギーの有効利用手段，また日常生活を支える必要不可欠かつ極めて重要な技術である。 

 図 1-3に運輸部門における貨物部門エネルギー消費，図 1-4に旅客部門におけるエネル

ギー消費の動向図を示す(2)。運輸部門は，陸運や海運など貨物関連が貨物部門に，乗用車

やバスなどは旅客部門に大別される。2019年度における最終エネルギー消費全体に占める

運輸部門の比率は 23.2%であり，そのうち貨物部門が 41%，旅客部門が 59%をしめている。

2000年代に入り，運輸効率の改善や燃費の改善など運輸部門の最終エネルギー消費は減っ

てきているが，自家用乗用車などの自動車が占めるエネルギー消費の割合はとても大きく，

且つ，CO2などの温室効果ガスや熱を排出する要素となるため大きな問題の一つとなって

いる。 

 この問題に対して，温室効果ガスの排出量削減を行うために，発電時にCO2を排出し

ない再生可能エネルギーの導入や電気自動車(EV)，CO2の排出が少ないプラグインハイブ

リット車(PHV)，燃料電池自動車(FCV)の普及拡大が進められている。EVは電気によって

モータを回転させ動力源として扱う自動車を指し，PHVはモータと内燃機関を動力源と

して併用したハイブリッド車(HEV)のうち，外部からの充電機能を持たせた自動車を指

す。これらの電気を動力とする自動車は，走行時にCO2が発生しないため脱炭素化社会

へ移行するうえで必要不可欠な技術と手段であるといえる。一方，走行に必要なエネルギ

ーは電気エネルギーを用いており，燃料タンクの代わりに電気エネルギーを蓄える大容量

のバッテリが必要となる。電気を動力とする自動車は脱炭素化だけでなく，(1)再生可能
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エネルギーを主エネルギー源として使用できる，(2)バッテリはリユースが可能な材料，

(3)災害時に給電・運輸可能な自立・分散型エネルギーシステムの構成要素となる利点(2)- (7)

を持つ。 

 図 1-5 に PHV における車載向け電源システムを示す(8)-(10)。図に示すように，蓄電デバ

イスと家庭用配電間には電力を，電気自動車を駆動するのに必要かつ最適な仕様へと変換

する電力変換器が接続される。このように，電気を主動力とする自動車は，電力・エネル

ギーを有効利用できるパワーエレクトロニクス技術を基盤に製品化されており，電力変換

器は電気エネルギーを用いた車載向け電源装置だけでなく，全ての電気機器の心臓部であ

る電源装置としてあらゆる製品に使われている。 

また，車載向けの電力変換技術は電力配電系統にも用いられている。適用例としては，

直流を送電する直流送電システムや蓄電システムでは再生可能エネルギーとしてオフィス

や家庭にまで普及している PVシステムなどにも用いられており(11),(13)，電力形態としては

直流の電力を貯蔵する構成となる。また，電気自動車を住宅のエネルギーと連携させるシ

ステムも開発されており，この場合は電気自動車のバッテリ内の電気エネルギーを家庭内

や非常時給電に利用できるスマートハウス等に用いられる(11)。電気自動車や再生可能エネ

ルギーに用いられる蓄電システムでは直流を扱うが，一方で我が国での家庭やオフィスな

どでコンセントに配電されている電力形態では 50/60 Hzの周波数をもつ 100/200 Vの単相

交流となる。前述の通り，環境汚染対策や温暖化対策に向けて今後普及拡大が必須となる

蓄電デバイスや電気自動車，再生可能エネルギーを用いた発電システムなどから，直流-単

相交流を変換する電力変換器及び電気機器の使用量は急速に増加している。 

 上記のように電気自動車の車載用充電システムや直流配電系統のインターフェースのよ

うに，バッテリ応用システムを想定した直流と家庭用配電である単相交流のインターフェ

ースとして用いられるDC-単相ACコンバータにおいて，単相電力脈動補償(アクティブパ

ワーデカップリング)と呼ばれる性能が要求される(14),(15)。この単相電力を扱う際に発生す

る単相電力脈動の問題は大きな問題としてよく知られている。バッテリ側の直流電力と単

相交流電力では瞬時電力が一致しないため，単相交流と直流を接続する場合，商用周波数

の 2倍周波数で脈動する単相電力脈動が発生する。この脈動成分を単相電力脈動補償要素

によって補償しない場合，単相電力脈動成分が直流側へ重畳し機器の破損やバッテリから
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の供給電力量に制限がかかる。これは，単相電力脈動成分が重畳することで最大出力が増

加しシステムの許容最大電力量を逸脱し電力伝送に制限が設けられたり，発熱要因となる

ためである。一般的には，直流側に比較的大きな静電容量のコンデンサや大型のインダク

タを接続し，単相電力脈動成分を吸収する必要がある。大きな静電容量且つ高耐圧仕様が

要求される平滑コンデンサへはエネルギー密度の高い電解コンデンサを用いる場合が多い

が，このような脈動補償要素が装置の大型化や低寿命を招いている。 

この単相電力脈動補償要素はバッテリと単相交流間のインターフェースである車載向

け充電システムでも必要となる技術であるが，車載用との場合一般家電用や産業機器用に

比べて搭載部品には過酷な温度環境への対応や，耐振動性能，高信頼性化が求められてい

る。しかし，過酷な温度環境下に置かれた電解コンデンサは搭載時間に応じて内部直列抵

抗成分(ESR)の変化率が高くなり，信頼性の低下及び低寿命となる問題点を持つ(16)-(21)。特

に電解コンデンサは周囲温度が上昇するほど寿命が短くなるアレニウス則や(24)，コンデン

サ体積が大きく且つ自己発熱が寿命の低下や周囲環境温度上昇を招くため，近年では車載

用蓄電システムに用いられる DC-単相 AC電力変換器には，電解コンデンサレスが求めら

れている。これは，電解コンデンサによる寿命の低下による電力変換器自体の寿命が低下

するためである。同様に，温度環境が厳しい太陽光発電(PV)システム向け電力変換器や電

力密度の問題を抱える電力変換器においても電解コンデンサを廃し，より長寿命な積層セ

ラミックコンデンサやフィルムコンデンサなどでの代替方法に切り替えられれば良いが，

商用周波数の 2倍成分を吸収する用途ではスイッチング周波数に比べて極めて低い周波数

成分の平滑となるため，平滑用コンデンサの小容量化は難しい。従って，電解コンデンサ

レスを達成するには，単相電力脈動補償の手法について電解コンデンサを用いた方式とは

別のアプローチが必要となる。 
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図 1-3 運輸部門での消費エネルギー推移 

(文献(2) 経済産業省「総合エネルギー統計」及び「エネルギー白書 2021」より引用) 

 

 

図 1-4 旅客部門での消費エネルギー推移 

(文献(2) 経済産業省「総合エネルギー統計」及び「エネルギー白書 2021」より引用) 
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電力変換器を構成する回路素子は，半導体素子，受動素子，ヒートシンク等の熱処理部

品と絶縁部品に大きく分けられる。本節ではそれぞれの回路部品の小型化(22)－(27)について

言及する。 

 

1)半導体素子による電力変換器の小型化 

DC-単相 AC コンバータの小型化の一手法として，ワイドバンドギャップ材料を用いた

半導体素子の適用が挙げられる(102)-(104)。これは，技術の進歩によって SiCやGaN材料によ

る半導体デバイスによる発生損失の低減，引いては損失による熱削減・耐熱素子の削減に

つながる。また，電力変換器のさらなる高周波駆動が可能となるため，絶縁部品などの高

周波化によって部品体積を小型化できる。一方で，高周波化に伴うスイッチング損失の増
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図 1-5 電気自動車における電源システム 
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加による対策も必要となる課題が残る。 

2) 磁気部品による電力変換器の小型化 

前述の通り，絶縁部品などの磁気部品は電力変換器の高周波化によって小型化が可能で

ある。磁気素子は回路の駆動周波数や最大電流値によってコア材料や体積が決定される。

近年では複数の必要インダクタンス数に対して，同じコアを用いて最小コア数で構成でき

る手法が提案されている。この手法は，必要インダクタンスに対して互いの磁束の干渉を

考慮した設計指針を明確化しており，インダクタンスだけでなく絶縁部品との共用動作を

前提とした設計方針も研究されているが，電流容量などの巻線に要求される条件は変わら

ずコア断面積も大きいものが望ましいなど，設計条件はこれまでのトランス設計指針と同

一となるため，高周波化や同一コアによる小型化の割合は限定的である。一方，磁気部品

は電力変換器に用いられる全部品の中で，パワー密度が低い素子に分類されるため(26),(27)，

磁気部品の削減や小型化は電力変換器の小型化に大きく貢献できる。 

3) キャパシタの適用種類変更による電力変換器の小型化 

 近年の技術の発展により，コンデンサ製品の多様化が進んでいる。その使用例の一つを

挙げると，高パワー密度化を実現するために回路部品のほとんどが IC 化や表面実装部品

化が進んでおり，コンデンサについても積層セラミックキャパシタや低耐圧の電解コンデ

ンサの表面実装化がなされてきている。しかし，従来品に比べて搭載時間に伴う静電容量

などの性能低下幅は少なくなってきているが，コンデンサの耐圧や多段化をする上で熱や

ESRなどコンデンサ特有の問題点はまだまだ改善の余地がある。 

ここでは，静電容量素子の中でも DC-単相 ACコンバータの直流中間部に必要となる電

解コンデンサに着目して概説する。コンデンサは種類に限らず，一般的に静電容量が大き

い，または耐圧が高いものほど体積が増大する傾向がある(19)-(23),(27)。これは，静電容量を大

きくするためには極性間の表面積を大きくしなければならず，耐圧を確保するためには正

負極間の距離を離さなければならないためである。一般的に，DC-単相 AC コンバータの

直流中間部へは単位体積あたりの静電容量が大きく，数百V の耐圧が確保可能で，入手が

容易であるという利点から電解コンデンサが選定されることが多い。この直流中間部の電

解コンデンサは，直流電力と単相交流の瞬時電力の不一致からなる脈動成分を吸収させる
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ために平滑用コンデンサとして必要となる。しかし，リプル電流や耐圧を考慮した場合，

DC-単相 AC コンバータの脈動吸収用に必要となる電解コンデンサは大容量となるため，

その体積は大型となり，発熱により電力変換器の周辺温度とパワー密度に影響を及ぼす。

電力変換器の小型化を図る上で，半導体素子や磁気部品については回路の駆動周波数を高

周波化することによって小型化が実現可能であるが，電解コンデンサに対しては脈動吸収

用であるため小型化するには，前述の通りパワーデカップリング方式について別途アプロ

ーチを検討する必要がある。 

 DC-単相 AC 電力変換器の高パワー密度化について，直流中間部の電解コンデンサレス

を実現する手法として，アクティブパワーデカップリング方式がある(13)-(14),(30)-(35)。これは，

複数の半導体素子と受動部品によって構成される単相電力脈動を補償する回路方式を指し，

単相電力脈動成分を吸収するために大きな静電容量が必要となる電解コンデンサを用いた

コンデンサ平滑方式と比べて，積極的に脈動補償用キャパシタ(以下，バッファキャパシタ

と総称)の電圧を振幅させることで小容量のキャパシタを用いて単相電力脈動成分を吸収

させる方式である。従って，静電容量のエネルギー式より，同じ電力脈動に対して小容量

のコンデンサを用いて補償が可能となるため，積層セラミックコンデンサやフィルムコン

デンサの使用が可能となる。電解液を使用しないフィルムコンデンサはエネルギー密度の

観点では電解コンデンサより低くなるが自己発熱や搭載時の周囲温度による信頼性の低下

などの影響は大きく改善できる。また，近年では積層セラミックコンデンサについて大電

力用途向けに開発が進んでおり，寿命が長い特徴から平滑要素への適用による電力変換器

の長寿命化や小型化に期待ができる。 

このように，電解コンデンサレスを実現できるアクティブパワーデカップリング方式は，

車載向けアプリケーションだけではなく，PVシステムやバッテリ用途などDC-単相AC電

力変換器を必要とするアプリケーションに応じたシステム容量毎に，様々な回路方式が研

究されている。これらの研究目的として，上述のように半導体素子など回路素子について

近年の開発製品による更なる高周波化によって小型化が可能となるため，これらの回路素

子の利点を用いて電力変換器の小型化及び高い電力変換効率が求められている。次節に，

従来のアクティブパワーデカップリング方式に対する課題を挙げ本論文の研究目的を述べ

る。 
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1.2 研究目的 

本研究では，磁気素子共用形単相電力脈動補償回路を有する DC-単相 ACコンバータに

おいて高パワー密度化を実現することを目的とする。これを達成するためにメイン回路の

磁気素子を共用する単相電力脈動補償方法としてハイブリッド変調方式を提案し，回路仕

様毎に異なる手法を 2つ提案する。本研究のターゲットとする車載向けバッテリ充電シス

テムや太陽光発電システムに用いられる家庭配電－バッテリ応用のインターフェースとし

て必須となる DC-単相ACコンバータに対して，以下のような要求がある。なお，本論文

で扱うDC-単相ACコンバータの電力変換容量は数 kWレベルを想定している。 

1) 単相電力脈動補償要素への電解コンデンサレス化 

直流と単相交流の瞬時電力は一致しないため，不一致分の余剰電力が商用周波数の 2倍

成分で脈動し，DC-単相ACコンバータの直流中間部及び直流部に重畳する問題に対して，

従来では電解コンデンサを用いて平滑する方式を採用することが多い。しかし，電解コン

デンサの性質上，熱発生源になることや短寿命であること，大容量が必要となることから

電力変換器全体の大型化を招く問題点を持つ。特に，電気自動車などの過酷な温度環境下

での電解コンデンサの適用は，熱の問題が深刻であることやコンデンサによる体積増加に

伴う車内空間への影響が大きいため，電解コンデンサレス化が強く望まれている。このよ

うに，車載用バッテリ充電システムの省スペース化や長寿命化のために，電解コンデンサ

を削除し，新たな単相電力脈動補償要素技術を適用する必要がある。 

2) 単相電力脈動補償要素を含めた電力変換器の体積低減 

コンデンサ平滑方式の代替手法として，積層セラミックコンデンサやフィルムコンデン

サ等を用いた単相電力脈動補償要素が直流電力と単相交流電力のインターフェースに必要

となる。アクティブパワーデカップリング回路では，小容量キャパシタの電圧を積極的に

振動させることで電力脈動補償に必要な電力を確保するため，補償用キャパシタの小容量

化且つ電解コンデンサレス化が可能となる一方で，キャパシタ電圧を制御するために脈動

補償における充放電を制御するための追加の半導体素子及びその冷却装置，受動素子が複

数必要となるため，補償要素における体積小型化やコスト低減の妨げとなっており，また
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その数値的比較はこれまでに詳しくなされていない。体積小型化やコスト面の改善におい

て，インダクタなどの磁気素子は，電力変換器の部品の中でもパワー密度が特に低く，ま

た磁気材料からなる重量も重いためアクティブパワーデカップリング回路だけでなくメイ

ン回路も含めた小型化のボトルネックとなっている。DC-単相 AC コンバータに限らず，

電力変換器は小型であることが望ましいが，特に DC-単相 ACコンバータは電力変換器だ

けではなく単相電力脈動補償要素も含めて小型であることが求められているため，アクテ

ィブパワーデカップリング回路の部品点数削減によるコスト低減だけではなくその体積を

小型化することが重要である。 

特に，DC-単相 AC コンバータは多種多様なものがあり，例えば家庭などの電力配電シ

ステムから電気自動車，ノートパソコンの充電器など幅広い用途があるため，電力変換器

の小型化や低コストであることが求められている。 

3) 単相電力脈動補償要素を含めた電力変換器の高効率化 

単相電力脈動補償方法の一つとして電解コンデンサレスを実現できることから注目を

されているアクティブパワーデカップリング方式は，単相電力脈動を補償するための追加

部品が必要となるため変換器体積だけではなく電力変換効率低下への影響は大きい。電解

コンデンサを用いたコンデンサ平滑方式においてはパワーデカップリングによって発生す

る損失は少なく電解コンデンサの誘電損失のみであるが，アクティブパワーデカップリン

グ方式はその動作のために損失がコンデンサ平滑方式に対して比較的大きい。特に，単相

電力脈動補償用の電流がメイン回路や補償回路へ流れるため電流実効値増加などによる損

失や補償用インダクタの損失が主要因となる。アクティブパワーデカップリング方式を多

種多様なアプリケーションへ適用するために，従来のコンデンサ平滑方式に対して電解コ

ンデンサレスによる長寿命化だけでは，追加部品によってコスト増大にもなるアクティブ

パワーデカップリング技術を実際に製品へ適用する利点として不足する。 

そこで，実際に高効率及び体積小型化が可能となるようにアクティブパワーデカップリ

ング方式を有する DC-単相 ACコンバータの回路で発生する損失要因を明らかにし，追加

部品点数を最小且つ補償用電流が及ぼす損失への影響を改善できる新しいアクティブパワ

ーデカップリング方式の実現が必要である。 
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これらの要求を満たすために，本論文では単相電力脈動補償回路を利用することで長寿

命化かつ高パワー密度化を実現できる DC-単相 ACコンバータを提案し，その有用性を明

らかにする。上述の通り，単相電力脈動補償要素として電解コンデンサは削除したいが，

代替手法によるアクティブパワーデカップリング方式では必要部品点数削減だけでは回路

体積や電力変換効率の観点ではコンデンサ平滑方式に対して劣るため，改善手法の検討が

必要である。提案するアクティブパワーデカップリング方式は，脈動補償に必要且つ体積

大型化の大きな要因となる補償動作用インダクタもしくは補償用追加半導体素子とその冷

却装置を，メイン回路の磁気素子と共用することで，補償回路の体積増加を抑制し，最小

追加部品数で補償回路を構成することができる。従って，メイン回路の磁気素子を用いて

補償用の追加キャパシタをエネルギーバッファとして利用し，キャパシタの電圧をアクテ

ィブに振動させ充放電することで脈動補償を行う。また，アクティブパワーデカップリン

グを行う場合，脈動補償用の電流がメイン回路に重なることで電力変換効率の低下する従

来の問題に対して，提案方式では回路素子に流入する電流実効値の増加を抑制できる新し

い磁気素子共用形のアクティブパワーデカップリング方式を検討する。その結果，提案す

るアクティブパワーデカップリング方式を有する DC-単相 ACコンバータで発生する損失

及び体積を低減することができる。本論文では，上述のように提案する電力伝送用の入力

電流とアクティブパワーデカップリング用の電流からなる異なる目的の電流制御について

同時に並列動作できる変調方式を「ハイブリッド変調」と呼称し，提案方式を説明する。 

まず，従来のアクティブパワーデカップリング回路が電力変換器に及ぼす損失と体積に

ついて導出し，コンデンサ平滑方式と比較した場合に単相電力脈動補償回路に求められる

高パワー密度化への課題を明らかにする。また，入力電流とのハイブリッド変調となる磁

気素子共用形のアクティブパワーデカップリング方式を用いた高パワー密度化への影響を

確認するための基礎検証として，DC-単相 AC コンバータの構成として多く採用されてい

る昇圧チョッパの昇圧インダクタを用いて脈動補償用として共用し，非絶縁型DC-単相AC

コンバータを用いた実機実験と損失解析を基に，提案法の有用性を明らかにする。次に，

上記の基礎検証を基に磁気素子共用を用いたハイブリッド変調によるパワー密度改善効果

を応用して，幅広いアプリケーション適用に向けてメイン回路に採用されている絶縁トラ

ンスをアクティブパワーデカップリング動作に共有することにより，高パワー密度化を実
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現する絶縁型 DC-単相ACコンバータを提案する。この絶縁部品等の磁気素子をアクティ

ブパワーデカップリング動作へ共有する手法では，高周波トランスに中間端子を設け，そ

の中点電位を利用することで脈動補償用に追加の半導体素子及びその冷却装置を必要とし

ない利点を持つ。 

このように，磁気素子共用形アクティブパワーデカップリング方式を適用する場合，脈

動補償と電力伝送の 2つの目的の違う電流について単一磁気素子を用いてそれぞれ変調動

作を行う必要がある。本論文では，磁気素子共用による電力伝送動作と単相電力脈動補償

動作のハイブリッド変調を提案し，その手法について原理について述べ，単相電力脈動補

償機能を持つDC-単相ACコンバータの高パワー密度化を実現する目的を達成する。 

1.3 論文の概要 

第 1章では，省エネルギー化の観点から高効率な電力変換器の必要性を示した。これか

らの電力需要において重要となる再生可能エネルギーによる電源システムの概要を示し，

これらに必須な DC-単相 ACコンバータの重要性について述べた。また，電源システムに

適用される DC-単相 ACコンバータの満たすべき要求について明らかにし，研究目的とそ

れを達成する手順について述べた。 

第 2章では，これまでに提案されてきたDC-単相ACコンバータの回路方式について整

理し，それらの特徴と問題点を調査する。それらの問題点を解決する一手法として，最低

追加部品数で電力伝送動作や整流動作などの複数の動作機能を並列実行可能なアクティブ

パワーデカップリング方式を「複合型アクティブパワーデカップリング方式」と呼称しそ

の技術動向について述べる。複合型は DC-単相 ACコンバータとそれに付与される単相電

力脈動補償方式において，電力変換動作に当たり回路部品点数を減らすことに着目し，電

力伝送機能との複合動作を行うことで，コンバータの半導体部品による損失や体積低減が

可能である特徴をもつ。これらの従来回路方式の概要を整理し，既存回路における複合動

作機能の技術動向とその技術的課題を述べる。そして，従来方式では解決できないDC-単

相 AC コンバータの高パワー密度化への問題点を解決できる新しい回路構成とその変調法

を提案する。提案方式では，メイン回路の単一磁気素子をアクティブパワーデカップリン
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グ動作へと共用且つ流入電流の実効値増加を抑制する変調方式を有する新しい複合型アク

ティブパワーデカップリング方式に着目し DC-単相 ACコンバータへ適用することで，回

路の部品点数削減及び電力変換効率の改善を可能とする。最後に従来回路と提案回路を比

較し，本論文の位置づけを明確化する。 

第 3章では，提案する伝送電力動作とのハイブリッド変調となる磁気素子共用形の複合

型アクティブパワーデカップリング方式の基礎検証として，非絶縁型 DC-単相 ACコンバ

ータを用いて磁気素子共用を実現するハイブリッド変調による有用性に関して検証する。

基礎検証では，DC-単相 AC コンバータの多くの回路構成へ採用されている昇圧チョッパ

内の昇圧インダクタを利用して脈動補償と昇圧動作の 2つの動作を単一の昇圧インダクタ

を用いて実現する方式を提案し，理論的に明らかにする。第 3章で提案する磁気素子共用

形による複合型アクティブパワーデカップリング方式は，損失増加の要因となる電流実効

値の増加を避けるために，電力伝送用の入力電流と単相電力脈動補償を行う脈動補償用電

流の 2つの目的の違う電流をそれぞれ時間的に分割して昇圧インダクタに流入させるハイ

ブリッド変調を用いて行う方式である。単一の昇圧インダクタを用いて多目的電流を同時

に且つ独立にそれぞれ制御することによって，補償用追加磁気素子の削減と，それに伴う

回路体積の小型化を実現する。シミュレーション結果及び試作器を用いた実機実験を通し

て提案回路とそのハイブリッド変調方式の有用性を検証する。また，単相電力脈動補償効

果や実験で得られた結果を踏まえた損失解析を行い，電力変換器全体の効率と体積を従来

回路と比較し提案方式の有用性について議論する。 

第 4章と第 5章では，高周波トランスに中間タップを設けることで補償用の追加スイッ

チングデバイスを必要としない，磁気素子を共用するハイブリッド変調を用いたアクティ

ブパワーデカップリング方式を有する絶縁型DC-単相 ACコンバータを提案し，その有用

性を実機実験によって検証する。 

第 4章では，高周波トランスの中間タップに降圧型単相電力脈動補償回路を接続した絶

縁型 DC-単相 ACコンバータを提案する。本方式は，磁気素子共有形アクティブパワーデ

カップリング方式としてメイン回路に必要となる高周波トランスを利用して多目的電流を

それぞれ制御する。本方式ではトランスの中間タップに脈動補償を行う受動素子を接続し，

中点電位を利用して補償用コンデンサの脈動補償電圧を制御する。このとき，提案回路は
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電力伝送動作と単相電力脈動補償動作を独立して制御を行うため，別途脈動補償用に追加

半導体素子を必要としない。さらに，提案方式におけるトランス許容電流の算出及び回路

パラメータ設計法を述べ，単一トランスのみで多目的電流制御を可能にする複合型アクテ

ィブパワーデカップリング方式の動作方法を明らかにする。また，高周波トランスの二次

側には，エネルギーバッファを必要としない利点からマトリックスコンバータを適用し，

Δ-Σ 変換に基づくパルス密度変調を適用する。Δ-Σ 変換に基づくパルス密度変調はその制

御特性上出力電圧を低歪み率に抑えることが可能であるため，脈動補償効果向上を目的に

適用する。最後に，シミュレーション及び実験により提案方式の有用性を示す。 

第 5章では，中間タップ付きトランスを接続したフルブリッジインバータに昇圧型の単

相電力脈動補償機能を付与した絶縁型 DC-単相 ACコンバータについて提案する。本提案

回路では，トランスの中間点に DC電源電圧が接続する構成を取るため，後段のフルブリ

ッジインバータと合わせて一次側はインターリーブコンバータのような構成となる。ここ

で，単一トランスを用いた複合動作の原理は第 4章とほぼ同一となるが，各動作に用いら

れるトランスの電位は中間電位と相間電位とでそれぞれ逆となるため，指令値に対する制

御量の導出方法について明らかにする。また，トランス二次側は制御の簡易化を目的に整

流器とフルブリッジインバータからなるインダイレクトマトリックスコンバータを適用す

る。最後に，本章では複合動作を実現できる中間タップ付きトランスの設計指針について

理論的に明らかにする。 

第 6章では，本論文の有用性と各提案回路の総括を述べ，今後の課題について言及する。 
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第2章  

単相電力脈動補償方法の問題点と   

その解決方法 

2.1 緒言 

第 1章にて，地球温暖化対策を目的に省エネルギー化を達成するためには EV/PHVの電

源システムや再生可能エネルギーによる電源システムに用いられるDC-単相 ACコンバー

タの小型・高効率化が重要であると述べ，またこれらの DC-単相 ACコンバータが満たす

べき要求について明らかにした。 

本章では，これまでに提案されてきた DC-単相 ACコンバータの回路方式についてその

技術動向を概説する。また，家庭用電源システムをアプリケーションとする電力変換器の

中でもバッテリ応用を想定して直流電源から商用周波数の交流へ変換する DC-単相 AC電

力変換回路に着目する。 

直流と単相交流間で電力需給を行う場合は，瞬時電力の不一致分，すなわち商用周波数

の 2倍で脈動する単相電力脈動成分を電力変換回路内で吸収するためのエネルギー蓄積要

素が必要となる。近年では，この単相電力脈動成分を吸収する単相電力脈動補償回路に関

する研究がさかんに行われている。特に，小型高効率化に着目した補償回路の部品点数を

削減し，半導体素子などのメイン回路の素子を補償動作に共用するハイブリッド変調機能

をもつ単相電力脈動補償回路を複合型のアクティブパワーデカップリング方式と定義しそ
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の代表的な構成を整理し，それらの利点と問題点を明らかにする。本章では既存技術であ

るアクティブパワーデカップリング方式についてそれぞれの回路構成の技術動向と技術的

課題を述べ，本論文の位置づけを明確にする。 

2.2 DC-単相ACコンバータの技術動向 

2.2.1 DC-単相AC電力変換回路への要求 

本論文では，EV/PHV 向け車載用電源システム用途や絶縁型バッテリ充電回路などのア

プリケーションに用いられる DC-単相 AC電力変換回路に着目する。また，これらのアプ

リケーションは家庭用配電の数Wから数百W程度から，数MWクラスの家電民生製品に

至るまで幅広く普及しているが，本論文では直流から単相交流負荷へ電力を供給する数百

から数 kW程度の電力変換器を主な対象とする。 

代表的なDC-単相AC電力変換回路への要求として，下記が考えられる。 

1) 単相交流負荷の電流，電圧制御 

2) 単相電力脈動補償 

3) 高力率制御 

4) 高パワー密度 

単相交流と直流の瞬時電力は一致しないため単相電力脈動が発生する。バッテリや電力変

換回路の発熱を防ぐためには，電力脈動成分を低減する必要がある。従って，直流側は脈

動成分の重畳を抑制し，電力を一定に保つ必要がある。しかし，電力変換回路には脈動成

分吸収要素がないため，直流電力を一定に保つためには，大型のコンデンサを用いて平滑

するか，別途脈動成分を抑制するエネルギー蓄積要素が必要となる。次項にて，単相電力

脈動を低減する手法について詳述するが，現在の技術では小型化と高効率化の両立達成は

難しい。 

 このように，DC-単相 AC コンバータには，電力伝送を行うメイン回路と脈動成分を低

減するエネルギー蓄積要素の 2つの方面から高パワー密度化を達成するための技術的課題

を解消していく必要がある。 
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2.2.2 DC-単相AC電力変換回路への分類 

図 2-1 に，DC-単相 AC 電力変換システムにおける入出力電力の関係を表す時間波形を

用いて説明する。太陽光発電や燃料電池のようなバッテリ応用を想定したアプリケーショ

ンでは，直流電源電圧を入力として扱い，入力電圧 Vin，入力電流 Iin共に一定値の直流であ

る。単相交流の電圧 vsと電流 isは正弦波交流であるため下記のように表される。 

( )2 sins load ov V t=  ............................................................................................................... (2.1) 

( )2 sins load oi I t=  ................................................................................................................ (2.2) 

Vloadは単相交流側の電圧実効値，Iloadは単相交流側の電流実効値，ωoは商用角周波数であ

る。入力電力 Pdc，単相交流側の瞬時電力 pacの関係は，(2.1)，(2.2)式を用いて下記のよう

に定義される。 

dc in inP V I=  ................................................................................................................................ (2.3) 

( )

( )

( )

22 sin

1 cos 2

1 cos 2

ac load load o

load load o

ave o

p V I t

V I t

P t







=

 = − 

 = − 

 ................................................................................................ (2.4)  

in in load loadV I V I=  ....................................................................................................................... (2.5) 

ただし，(2.4)式は単相交流側の電流と電圧の力率が 1 とした場合を前提として定義してお

り，Paveは出力電力の平均値を示す。この場合，無効電力は存在せず，単相交流の瞬時電力

は商用周波数の 2倍周波数成分で脈動している。従って，直流電源側に一定の電力を確保

するためには，この 2倍周波数をもつ電力脈動を吸収するエネルギー蓄積要素が直流と単

相交流負荷の間に必要となる。 

図 2-2に，DC-単相AC電力変換システムにおける構成例を示す。図 2-2 (a)に非絶縁型

システム構成図，(b)に絶縁型及び交流変換回路として直流中間部を持つ間接形電力変換器

を用いたシステム構成図，(c)に絶縁型及び交流変換回路として直接形電力変換器を用いた

システム構成図について DC-単相 ACコンバータの機能ごとにブロックで示したものであ
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る。トランス一次側となる直流電源側には，PV システム向けの MPPT 制御や昇圧動作を

担う DC-DC コンバータが，単相交流側には商用周波数を出力する DC-AC コンバータが，

そしてその中間部にはエネルギー蓄積要素が接続される構成が一般的である。 

バッテリ充電回路などに用いられる絶縁型単相交流変換器の場合，小型化を目的に高周

波トランスと高周波入力-商用周波数出力の変換を行う交流－交流電力変換器が必要とな

る。交流変換回路は回路構成から図 2-2 (b)の間接形と図 2-2 (c)の直接形に大別でき，図か

らも分かるように電力変換回数が異なる。これらの違いは電力変換回数だけではなく，高

周波トランスの二次側(単相交流側)における直流中間部の有無である。間接形の場合はト

ランスを高周波で駆動するため高周波出力を直流へ変換する整流器からなる交流－直流変

換部，直流中間部，商用周波数の交流へ変換する直流－交流変換部の 2段階の電力変換と

なる。 

単相交流側と直流側との瞬時エネルギーの差である電力脈動成分は低周波数成分であ

るため，トランス小型化の妨げとならぬよう交流側で脈動吸収を行う方式が望ましい。ま

た，電力脈動成分が重畳する分で電流もしくは電圧の実効値が増加するためトランスの耐

電流量が増加する。従って，図 2-2 (b)の間接形では交流側の直流中間部にエネルギーバッ

ファとして大容量の電解コンデンサを接続し脈動吸収を行う方式もある。 

一方，図 2-2 (c)直接形交流変換器は，高周波－商用周波数の電力変換について，直流中

間部を設けず直接交流－交流変換できる回路を指す。間接形交流変換器に比べて，直接形

交流変換器を用いた電力変換器では，電力変換回数が少なく高効率化，小型化が可能であ

る。しかし，直接形交流変換器を用いた場合，トランス二次側ではエネルギー蓄積要素を

持たないことから絶縁トランスを伝って直流側に 2倍商用周波数成分が伝達されるため，

直流側に電解コンデンサを用いた平滑方式による脈動成分吸収を行う必要がある。本論文

では，大容量電解コンデンサによる電力脈動成分の吸収方式をコンデンサ平滑方式と定義

して議論を行う。 
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(a)直流側時間波形         (b)単相交流側時間波形 

図 2-1 単相交流の電力，電圧，電流の関係 

 

 

 

 

図 2-3にエネルギー蓄積要素として直流中間部に電解コンデンサを接続した，コンデン

サ平滑方式をもつ非絶縁DC-単相ACコンバータを示す。図 2-3は，昇圧チョッパとフル

ブリッジインバータで構成されているが，負荷容量や電力変換方向によってインターリー

ブコンバータやダイオードブリッジ整流回路などを採用した回路構成が選択される。昇圧

チョッパで所望の電圧へ昇圧し，フルブリッジインバータ側で商用周波数へ交流出力の変

換がなされる回路構成である。入出力の LC フィルタはスイッチング周波数レベルのフィ

ルタ設計がなされており，商用周波数の 2倍成分である低周波成分を持つ単相電力脈動は

直流中間部の平滑コンデンサ Cdc によって吸収される。この平滑コンデンサは直流－単相

交流間の瞬時エネルギーの差を吸収するエネルギーバッファとして大容量の電解コンデン
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サが必要となる。図 2-3に示す構成では電解コンデンサを用いたキャパシティブストレー

ジ方式としてエネルギー蓄積要素に利用した回路構成となるが，コンデンサの代わりにイ

ンダクタをエネルギー蓄積要素とするインダクティブストレージ方式など大容量の受動素

子を用いた平滑方式(37)- (38)があるが，どちらも大容量の素子が脈動平滑用に求められるた

め，変換器の体積が大型化する。 

コンデンサ平滑方式を用いる場合，高耐圧や大容量の静電容量の必要性から，低コスト

且つ高パワー密度である電解コンデンサが多く採用される。しかし，電解コンデンサは大

容量化が容易である利点に対して，周波数特性，温度特性，寿命に対する性能や信頼性が

低い(16)-(19)。これは等価直列インダクタンス(ESL)や等価直列抵抗(ESR)が構成上大きく，ま

たリプル電流と高 ESRの影響で自己発熱しやすく，電解液の消耗や寿命の低下につながる

ためである。特に，PV システムや EV/PHV の車載向けシステムを想定した場合，一般家

電用に比べて耐震性能が必要となるだけでなく，過酷な温度環境下に置かれた電解コンデ

ンサは搭載時間に応じて ESRの変化率が高くなるため，信頼性の低下や低寿命は大きな問

題となる。このように，大容量の電解コンデンサを用いたコンデンサ平滑方式では，バッ

テリ充電システムに熱や小型化の制限による技術的課題が残るが，電解コンデンサを排除

するためには，電力変換器に脈動吸収要素が別途必要となる。従って，単相電力脈動の影

響を直流側に与えないために，入出力電力の瞬時値に対する差分についてエネルギーバッ

ファを用いて吸収する必要がある。 

これに対して，フィルムコンデンサや積層セラミックコンデンサは大容量に対する要求

では電解コンデンサに体積などの観点から劣るが，周波数特性や温度特性など良好な性能

を有する受動素子である。これらの受動素子を電解コンデンサの代わりのエネルギーバッ

ファとして用いて，静電容量ではなくコンデンサの電圧をアクティブに振動させることで

単相電力脈動成分を補償する方式をアクティブパワーデカップリング方式といい，小容量

での脈動成分の補償ができる利点がある。このアクティブパワーデカップリング方式を用

いた直流－単相交流電力変換器の高寿命化且つ高パワー密度化を達成するためにさまざま

なアプローチが提案されてきた。次節では，本研究で取り上げるアクティブパワーデカッ

プリング方式について原理を述べ，これまでに提案されてきた方式について，それぞれの

特徴を述べる。  
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(b) 絶縁型及び交流間接形変換器のシステム図 
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(c) 絶縁型及び交流直接形変換器のシステム図 

 

図 2-2 直流－単相交流システムにおける回路構成図 
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図 2-3 コンデンサ平滑方式をもつ非絶縁型DC-単相ACコンバータの 

回路構成 

 

 

 

2.3 単相電力脈動補償の基本原理 

近年では，直流中間部に平滑コンデンサとして必要となる大容量の電解コンデンサの代

わりに，小容量のキャパシタを用いて単相電力脈動補償を行うアクティブパワーデカップ

リング方式が盛んに研究されている。本項では，アクティブパワーデカップリング方式の

原理と基本回路を説明する。 

図 2-4に単相交流と直流の瞬時電力についての関係図を示す。単相交流負荷を直流と接

続する場合，商用周波数の 2倍周波数で単相交流電力は振動する。このときエネルギー保

存の法則より，直流電力と不一致となる脈動成分を回路上のどこかで吸収する必要がある。

コンデンサ平滑方式ではこの脈動成分を大容量の電解コンデンサを用いて数%～10%程度

のリプル成分まで抑制している。一方，アクティブパワーデカップリング方式では図 2-4
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のように補償用の小容量コンデンサの電圧をアクティブに振動させることで入出力電力の

不一致分を吸収するような動作原理となる。 

図 2-5にDC-単相ACコンバータにおける電力脈動補償のイメージ図と電流の関係図を

示す。図中にある通り，小容量のコンデンサ電圧をアクティブに振動させて補償するため

アクティブパワーデカップリング回路より直流側は脈動成分が吸収され直流一定となる。

脈度補償要素は直流電圧源側，直流中間部，交流出力側と大きく分けて 3か所の接続位置

をもつ。近年の研究結果では高パワー密度化の観点から直流中間部にアクティブパワーデ

カップリング回路が接続される構成が多く報告されている(39)。本項では各接続構成に関し

て技術動向を述べ，それぞれの課題について言及する。 

図 2-6に単相電力脈動補償回路の構成と接続方式に関する模式図を示す。図 2-5に示す

電力脈動補償回路接続のイメージ図では主回路に対して直列に挿入する模式図を用いて表

しているが，接続位置や方式は様々な方式がある。図 2-6のように補償回路構成によって，

脈動補償要素を等価的に制御電流源もしくは制御電圧源とみなせる。図 2-6 (a)と(b)にはそ

れぞれ単一電源を並列もしくは直列に DC-単相 ACコンバータへ接続した模式図を示す。

図 2-6 (c)と(d)に示す脈動補償要素の接続図はそれぞれ等価電流源と等価電圧源を組み合

わせた複合型の脈動補償方式を示す。このように，脈動補償方式の接続構成は 4つに大別

できる。基本的に脈動補償回路を用いて商用周波数の 2倍脈動成分を吸収し，DC-単相AC

コンバータの入出力瞬時電力の不一致分を補償回路で担保する方式となる。脈動補償を回

路上で行わず，モータ側へそのまま脈動成分を伝送する方式(35)も報告されているが，本論

文における想定するアプリケーションに収まらないことや，モータ駆動効率の低下や騒音

問題に起因するため高パワー密度化を目的とする本論文とは趣向が異なるため，本方式に

関しては本論文では言及しない。このような単相電力脈動補償回路の直列や並列接続構成

によってメイン回路に流れる電流実効値や補償電圧が加算されるため，電力変換器や補償

回路に求められる回路素子の耐電流や耐電圧容量が脈動補償回路の接続構成に依存する。 

図 2-7にDC-単相ACコンバータとアクティブパワーデカップリング方式の基本回路構

成となるチョッパ回路を用いた方式を示す(29),(40)-(52)。アクティブパワーデカップリング方

式では，追加のバッファキャパシタCbufの電圧を積極的に変動させることで，小容量のバ 
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図 2-4 入出力と補償回路の瞬時電力の関係 

 

 

 

 

ッファキャパシタで単相電力脈動を補償する。図 2-7ではチョッパ構成をベースとしたア

クティブパワーデカップリング方式を示し，一般には直流中間部での補償方式となるため

DC アクティブフィルタとも呼称される。本方式では昇圧動作と同様に，脈動補償を担う

バッファキャパシタ電圧 vCbufを制御するために，昇圧インダクタに相当する追加インダク

タンス Lbufを用いて電流制御を行う方式である。このように追加の回路を DC-DC コンバ

ータとDC-ACコンバータの直流中間部に挿入する方式を本論文では「独立型アクティブ 
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図 2-5 電力脈動補償にイメージ図と各電流の関係 

 

 

パワーデカップリング方式」と定義し議論する。この独立型アクティブパワーデカップリ

ング方式は，電力伝送を行う主回路の動作に対して独立に電力脈動補償動作を行う回路が

分類される。独立型アクティブパワーデカップリング回路は DC アクティブフィルタの他

にも，並列接続フルブリッジ型(図 2-8)，並列接続ハーフブリッジ型(図 2-9)，直列接続の

フルブリッジ型(図 2-10)などが挙げられる(49)-(50)。 

ここで，脈動のない直流電力を得るために必要なアクティブパワーデカップリング回路

における補償用瞬時電力 pbufと入力電圧 Pdc，単相交流側の瞬時電力 pacの関係は下記のよ

うに表される。 

ac dc bufp P p= −  ........................................................................................................................ (2.6)  
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( )

( )

( )

cos 2

cos 2

cos 2

buf load load o

dc o

ave o

p V I t

P t

P t







=

=

=

 ....................................................................................................... (2.7)  

ここで，補償用瞬時電力 pbufの極性は，バッファキャパシタ Cbufが充電されるとき正とす

る。(2.7)式に示すように，直流瞬時電力を一定にするには，(2.4)式の第 2 項にあたる脈動

分をアクティブパワーデカップリング回路で補償すればよいので，補償用瞬時電力 pbufは

(2.4)式の第 2 項と一致する。また，アクティブパワーデカップリング回路のバッファキャ

パシタのエネルギーΔEは(2.8)式で表される。 

2 2
1

2 2 2

c c
buf ave ave

v v
E C v v

 


     
= + − −    

     
 ............................................................................ (2.8) 

ここで，vaveはバッファキャパシタ電圧の平均値，Δvcはバッファキャパシタ電圧変動幅で

ある。このように，バッファキャパシタ電圧 vCbufを大きく変動させることで単相電力脈動

を補償するため，コンデンサ平滑方式に比べ小容量のキャパシタを使用できる。従って，

積層セラミックコンデンサやフィルムコンデンサをアクティブパワーデカップリング回路

に利用できるため，大容量の電解コンデンサを用いたコンデンサ平滑方式に比べて温度特

性が良好であり周囲温度に寿命が依存せず，コンデンサの体積を低減できる。 

また，アクティブパワーデカップリング回路では，図 2-7のように，複数の追加素子を

用いて，電力伝送動作を行う主回路素子を用いず独立して脈動補償動作を行う“独立型アク

ティブパワーデカップリング方式”と電力伝送を行う主回路の素子をシェアし最小追加部

品で脈動補償をする“複合型アクティブパワーデカップリング方式”の 2 つに大別できる。

独立型アクティブパワーデカップリング方式の他の構成例として，別途複数の素子を用い

てアクティブパワーデカップリング回路を接続したフライバックインバータ構成やプッシ

ュプルインバータ構成が挙げられる。 

次節では，コンデンサ平滑方式とアクティブパワーデカップリング方式について比較し，

アクティブパワーデカップリング方式を用いた直流－単相交流電力変換器の高パワー密度

化を達成するために必要な技術的課題及び達成目標についてパレートフロントカーブを用
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いて言及する。 
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(a) 電圧型の直列挿入方式       (b) 電流型の並列挿入方式 
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(c) 電流－電圧型の統合方式      (d) 電圧－電流型の統合方式 

 

図 2-6 単相電力脈動補償回路の導入例 
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(a) DC昇圧チョッパ型 
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(b) DC降圧チョッパ型 

図 2-7 2象限チョッパを基にしたアクティブパワーデカップリング回路 

(文献(29)Chia-Tse Lee, Yen-Ming Chen, Li-Chung Chen, Po-Tai Cheng: “Efficiency Improvement 

of a DC/AC Converter with the Power Decoupling Capability”, IEEE Applied Power Electronics 

Conference and Exposition (APEC), pp. 1462-1468 (2012) より引用) 
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図 2-8 並列接続方式のフルブリッジ型 
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図 2-9 並列接続方式のハーフブリッジ型 

(文献(49)Yi Tang, Frede Blaabjerg: “Power decoupling techniques for single-phase power electronics 

systems-An overview”, 2015 IEEE Energy Conversion Congress and Exposition (ECCE), pp. 2541-

2548, (2015) より引用 ) 
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図 2-10 直列接続方式のフルブリッジ型 

(文献(51) Hua Han, Yonglu Liu, Yao Sun, Mei Su, Wenjing Xiong: “Single-phase current source 

converter with power decoupling capability using a series-connected active buffer”, IET Power 

Electronics, Vol. 8, No. 5, pp. 700–707 (2015)  より引用) 

 

 

 

2.4 単相電力脈動補償技術と電力変換器路体積の関係 

近年では，little box challengeや International Future Energy Challengeなどを通して高パワ

ー密度な直流-単相交流変換器の開発に重点が置かれている。little box challengeでは 2 kVA

の非絶縁型 DC-単相 AC 電力変換器をパワー密度 50 W/in3 内に収め，且つ電力変換効率

95%以上の変換器が製作されており，なかでも本コンテストにおける技術的課題として直

流中間コンデンサの小型化が挙げられている。この技術的課題に対して，様々なアクティ

ブパワーデカップリング方式が little box challengeコンテストで報告されているが(47)-(48)，直

流中間部にアクティブパワーデカップリング回路を挿入する形が多く報告されており，高
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パワー密度化における有効な手法として直流側に挿入する方式に注目が集まっている。 

一方，脈動補償要素を含む電力変換器の高パワー密度化を目指す場合，従来の DC アク

ティブフィルタなどの主回路動作に対して独立に脈動補償動作を行う独立型アクティブパ

ワーデカップリング方式では，単相電力脈動を補償するために追加部品数を多く必要とす

るため，電力変換器全体の体積が増加する可能性が高く，また電力変換効率が下がる問題

点がある。 

アクティブパワーデカップリング回路を含めた電力変換器全体の体積を小型化するた

めに，スイッチング周波数の高周波化によるインダクタや絶縁トランスの小型化などの対

策がとられてきたが，高周波スイッチングによるスイッチング損失の増加や半導体素子の

必要冷却量の増加を招き，単純に高周波化のみでは電力変換器の小型化にはつながらない。

このように，DC アクティブフィルタを代表とする独立型のアクティブパワーデカップリ

ング方式には，補償用追加部品によって直流－単相交流電力変換器全体の高パワー密度化

の妨げとなる。 

本節では， アクティブパワーデカップリング機能を持つ直流－単相交流電力変換器が

高パワー密度を達成するために必要な数値目標を導出する。基礎検討として非絶縁型DC-

単相ACコンバータとそれに接続するエネルギーバッファとして 2つの脈動補償方式をそ

れぞれ解析し比較を行う。脈動補償方式として，独立型アクティブパワーデカップリング

方式とコンデンサ平滑方式を比較し，パレートフロントカーブを用いて体積及び効率の観

点から議論する。具体的には，アクティブパワーデカップリング方式の一例として基本回

路となる DCアクティブフィルタの昇圧型，降圧型の回路構成と比較し，アクティブパワ

ーデカップリング方式がもたらす電力変換器の体積への影響について，数値的に解析し言

及する。本節では脈動補償要素に対する体積への影響についての基礎検討をするため，DC-

単相 ACコンバータの構成の中でも最も一般的な昇圧チョッパ及びフルブリッジインバー

タで構成されるDC-単相ACコンバータを用いて比較検証をする。 

図 2-11にコンデンサ平滑方式を用いた非絶縁型DC-単相ACコンバータの回路構成図

を，図 2-12に比較対象とするDCアクティブフィルタ方式を採用したアクティブパワー

デカップリング回路と非絶縁型DC-単相ACコンバータの回路構成(52)をそれぞれ示す。 
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図 2-11 コンデンサ平滑方式の比較回路 

(文献(52)櫻庭 友和, 日下 佳祐, 折川 幸司, 伊東 淳一： 「パワーデカップリング技術を

用いた単相インバータで高パワー密度を実現するためのコンポーネントへの要求」, 電気

学会電子デバイス/半導体電力変換合同研究会,  No. EDD-15-090，SPC-15-172, (2015) より

引用 ) 
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(a) 昇圧チョッパベース 
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(b) 降圧チョッパベース 

図 2-12 DCアクティブフィルタを持つ非絶縁型DC-単相ACコンバータ

の回路構成 

(文献(52)櫻庭 友和, 日下 佳祐, 折川 幸司, 伊東 淳一： 「パワーデカップリング技術を

用いた単相インバータで高パワー密度を実現するためのコンポーネントへの要求」, 電気

学会電子デバイス/半導体電力変換合同研究会,  No. EDD-15-090，SPC-15-172, (2015)より

引用) 
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図 2-12 (a)が昇圧型DCアクティブフィルタ，図 2-12 (b)が降圧型DCアクティブフィル

タの構成図となる。パレートフロントカーブを用いた評価を行うにあたり，電解コンデン

サの選定方法は，電圧リプルの条件よりも電流リプルの制限のほうが厳しい(53)-(54)ことから，

コンデンサに流入する電流リプルを用いて選定，評価する。また，同様に電流リプルの観

点からアクティブパワーデカップリング回路の体積についての評価を行う。なお，入力電

圧リプルを評価するために，入力側の入力インピーダンスを Rinと仮定して検討する。 

1) コンデンサ平滑方式 

コンデンサ平滑方式に用いる電解コンデンサの選定には，周波数補正係数を考慮したリ

プル電流値が必要となる。電解コンデンサでは電圧リプルによる選定条件に比べて許容電

流リプルの制限の方が厳しいことから，本節ではコンデンサへの流入電流のリプルについ

て導出し，導出した値に対して許容できるリプル電流特性を持つ電解コンデンサを選定す

る。 

周波数補正係数をスイッチング周波数帯では一定値になると仮定して，単相交流によっ

て発生する電力脈動成分とスイッチング周波数 fsw の整数成分とで区別しそれぞれ周波数

補正係数を考慮する。キャパシタの許容電流リプル電流は等価直列抵抗によりキャパシタ

内部の発熱を許容できる電流値により決定される。電解コンデンサに流入するリプル電流

実効値 Irms_capは，各周波数成分の二乗和で表されるため，下記のように表せる。 

2 2

_ 100

1

rms cap Hz nsw

n

I I I


=

= +  ....................................................................................................... (2.9)  

ここで，I100Hz は単相電力脈動成分，Insw はインバータなどの電力変換器におけるスイッチ

ング周波数の整数倍成分である。電流内の単相電力脈動成分 I100Hz は単相交流で発生する

脈動成分への補償電力と入力電圧の関係から計算できる。周波数補正係数(19)-(20)を考慮した

電流リプル実効値 I’
rms_capは(2.9)式で求められる。 

2 2

2100
_

1100

1Hz
rms cap nsw

nHz sw

I
I I

K K



=

   
 = +   

   
  ............................................................................... (2.10)  
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K100HzとKswはそれぞれ 100 Hzと 3 kHz以上の周波数補正係数である。上記の計算式を用

いて導出されるリプル電流値以上の許容リプル電流値を持つ電解コンデンサを選定する。

単相交流側は正弦波を前提とし力率が 1.0，出力電力を 6 kW，入力電圧を 380 V，単相交

流電圧を 200 Vrms の条件下において，周波数補正係数を K100Hz = 1.0，Ksw = 1.4 とする(20)

と，リプル電流値を計算すると I’
rms_cap ＝18.7 [A]となる。このリプル電流 I’

rms_capを許容で

きる電解コンデンサを選定する必要がある。 

ここで，本比較におけるコンデンサ平滑方式における電圧リプル率を 5.0%以下となるよ

うに設計した場合，脈動成分を補償するために必要な静電容量は 1300 µF以上となる。導

出式はアクティブパワーデカップリング方式と同等とし，導出方法を説明する。電解コン

デンサは，同じ耐電圧の条件下では，許容リプル電流値の小さいコンデンサを複数並列接

続したほうが小型となることが報告されている(19)-(21)。そこで本比較では，リプル電流のマ

ージンを 50.0%として，静電容量 180 µH，耐電圧 450 V，許容リプル電流 1 Aの電解コン

デンサを 28個並列接続する。 

2) 昇圧型DCアクティブフィルタ方式 

単相電力脈動成分を吸収するバッファキャパシタは，バッファキャパシタ電圧の変動幅

と補償すべき脈動電力Pcを用いて一意に決定できる。脈動補償に必要な静電容量Cbufは下

記のように表される。静電容量の導出に必要なバッファキャパシタの平均電圧 vaveと電圧

変動幅 Δvcは回路仕様や入力と直流中間電圧の関係から決定できる。静電容量におけるエ

ネルギー式(2.8)から，電力脈動の補償に必要なエネルギー量Wcは，電力脈動成分の半周期

を授受できればよいので，電力変換損失を無視すると下記のように表される。 

/4

/4

/4

/4

1

2

1
cos(2 )

2

c buf

load load o

load load ave

o o

W p dt

V I t dt

V I P










 

−

−

=

=

= =



  ....................................................................................... (2.11) 
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c
buf

o ave c

P
C

v v 
=  .................................................................................................................... (2.12) 

コンデンサ平滑方式の場合は，許容電圧リプル率(数%から 10%程度)となるようキャパ

シタ電圧変動幅 Δvcを決定するため，脈動補償に必要な静電容量が極めて大きくなる。一

方で，アクティブパワーデカップリング方式では積極的にキャパシタ電圧変動幅 Δvcを大

きく振動させるため，補償に必要な静電容量が小容量で補償電力を発生できる。また，(2.12)

式より分母となる電圧値を大きくするほどバッファキャパシタの静電容量が小さくできる

が，電力変換器に適用する半導体素子の耐電圧を考慮して設計しなければならない。これ

は，半導体素子の耐電圧の仕様変更によってオン抵抗などの特性も変化するためである。

本節での比較では，半導体素子に 1200 V耐圧品を適用し，バッファキャパシタ電圧の変動

最大値を 800 V以下として一律に設計する。 

追加磁気素子の昇圧リアクトルの必要インダクタンスについては，アクティブパワーデ

カップリング回路のスイッチング周波数 fswとリプル電流からを導出できる。本論文におけ

るリアクトルの体積はArea Product法(54)による設計法で評価する。昇圧リアクトルの必要

インダクタンスは，入力電圧 Vin とバッファキャパシタ Cbuf の電圧の差が最大のときに最

大となるため，この最大となるワースト条件下において昇圧インダクタ Lbufと昇圧リアク

トルに流れる電流 iLは下記のように表される。 

( )ave c inin
buf

L sw ave c

V ΔV VV
L

Δi f V ΔV

+ −
=

+
 ............................................................................................ (2.13) 

ave c
L buf

in

V dv
i C

V dt
=  .................................................................................................................... (2.14) 

本節での昇圧リアクトルにおける流入電流に対するリプル率は 30.0%，スイッチング周

波数 20 kHzとすると，必要インダクタンスは約 2 mHとなる。導出した昇圧リアクトルの

体積 VolLbufは，既製品を基にコアの窓面積と断面積の積によりコアを選定するArea Product

による設計法を用いて評価する。 
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3
2 4
max

max

buf

Lbuf v

u

L I
Vol K

K B J

 
=   

 

 .................................................................................................... (2.15) 

ここで，Imaxは昇圧リアクトルに流入する最大電流，Kvはコア形状定数，Kuは窓面積利用

率，Bmaxはコア最大磁束密度，Jは巻線の電流密度をそれぞれ示す。コア係数に関しては，

使用するコアを選定し，そのデータシート状の体積と仕様から決定される最大電流値を用

いて導出し，得られた値を用いてそれぞれの回路構成における導出時に用いる。 

スイッチング素子を冷却するために必要なヒートシンクサイズの設計方法について説

明する。本論文では単位体積あたりの冷却性能を示す CSPI(Cooling System Performance 

Index)を用いてヒートシンクサイズを評価する。CSPIは単位体積当たりの熱抵抗の逆数で，

この値が大きいほど冷却性能が高いことを意味する。CSPI は自然空冷では 1～4，強制空

冷では 5～10程度である。半導体素子における必要冷却装置となるため，導出には半導体

素子とヒートシンクの熱抵抗と半導体素子における導通損失とスイッチング損失の合計損

失 Ploss が必要となる。ヒートシンクの必要熱抵抗 Rth(f-a)とすると必要なヒートシンク体積

Volheatsinkは下記のように表される。 

( ) ( ) ( )( )j a

th f a th j c th c f

loss

T T
R R R

P
− − −

−
= − +  ................................................................................... (2.16) 

( )

sin

1
heat k

th f a

Vol
R CSPI

−

=  ....................................................................................................... (2.17) 

小型化を目的に回路のスイッチング周波数を高周波化した場合，スイッチング損失の増加

によって必要なヒートシンクの体積が大型化し，結果，電力変換器の低パワー密度を招

く。空冷方式について強制空冷を用いた場合，ヒートシンクの冷却能力は向上するが変換

器の補償期間が低下しシステムの寿命を制限することになる。そこで本論文では自然空冷

を想定し，CSPIを 3としてヒートシンクを一律に設計する。 

直流中間部のキャパシタCfは，後段のインバータで発生するリプル電流のフィルタリ

ングを目的に導入し，アクティブパワーデカップリングのバッファキャパシタCbufでは単

相電力脈動成分のみを補償する。リプル電流は直流中間部のCfのインピーダンスを入力
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インピーダンス Rinよりも十分に小さく設計することでフィルタリングできる。従って，

本比較における直流中間部のキャパシタCfのインピーダンスを Rinの 1/10となるように

下記の式を用いて設定する。 

_

1 10

2 2
f

sw inv in

C
f R

=


 ........................................................................................................... (2.18) 

ここで，後段のインバータのスイッチング周波数は fsw_invと定義する。本比較では，セ

ラミックコンデンサがフィルムコンデンサよりも高エネルギー密度であることに着目し，

バッファキャパシタにセラミックコンデンサを採用する。直流重畳による静電容量の変化

を考慮し，バッファキャパシタの平均電圧を 600 V，キャパシタ電圧の変動幅 Δvcを 200 

Vとすると必要静電容量Cbufは 79.6 μFとなる。本節ではキャパシタの必要個数が実用的

かを考慮し EVSシリーズのセラミックコンデンサを採用した。この場合，昇圧型構成に

おけるバッファキャパシタの体積が 0.11 dm3であり，必要個数が 45個となる。 

3) 降圧型DCアクティブフィルタ方式 

アクティブパワーデカップリング回路の補償用バッファキャパシタ電圧が直流中間電

圧から見て降圧になる回路を降圧形DCアクティブフィルタと呼称する。降圧形アクティ

ブフィルタの設計は昇圧形アクティブフィルタの設計と同様であるが，電圧の関係が変わ

るためアクティブパワーデカップリング回路のバッファキャパシタ電圧の最大値の制限及

び平滑インダクタ Lbufの設計式のみ変更する必要がある。降圧型となるため，バッファキ

ャパシタ電圧の最大値は入力電圧よりも小さくなるように設計しなければならないため，

昇圧型と比べて必要静電容量は大きくなる。 

平滑インダクタ Lbufの導出については，バッファキャパシタ電圧が入力電圧の半値とな

るときに最大となる。従って，平滑インダクタ Lbufとその流入電流 iLは下記のように表せ

られる。 

4

in
buf

L sw

V
L

Δi f
=

 ....................................................................................................................... (2.19) 
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( )sin 2c out
L buf o

ave

dv P
i C t

dt V
= =  ............................................................................................... (2.20) 

昇圧型DCアクティブフィルタ方式において，バッファキャパシタの平均電圧 vaveを

240 V，昇圧形アクティブフィルタの昇圧リアクトルに流れる最大リプル電流値と平滑リ

アクトルの最大リプル電流値を揃えるためにリプル率を 19%とすると，必要インダクタ

ンスは 1.0 mHとなる。 

4) 2つの脈動補償方式の比較結果 

表 2.1に選定した回路部品を示す。また，図 2-13図 2-3に横軸にパワー密度 ρpower，縦

軸に効率 ηとし，スイッチング周波数を変化した場合のパレートフロントカーブを示す。

パワー密度 ρpowerは全体の体積 Voltotalから導出する。また，効率は出力電力と各損失の和を

用いて算出する。2 象限チョッパを基とした DC アクティブフィルタを用いたアクティブ

パワーデカップリング方式では，半導体素子による効率と体積の特性変化を確認するため

に，表 2.1に示すように Si-MOS FET，SiC-MOS FET，IGBTの 3種類を用いて比較する。

なお，選定基準として，1200 V耐圧の SiC-MOS FETの許容電流容量等に合わせて一番近

い特性を持つ半導体素子を選定している。図 2-13に示すように，半導体素子の種類によっ

てパレートフロントカーブの特性は大きく変わるが，いずれの解析結果もコンデンサ平滑

方式が高いパワー密度を示す結果となる。本節での条件下では，昇圧型アクティブパワー

デカップリング方式では SiC-MOSFETを適用時，スイッチング周波数が 30 kHzのときに

パワー密度が最大となる。このときのパワー密度は 13.1 kW/dm3，効率が 99.5%となった。

一方で，コンデンサ平滑方式のパワー密度は 18.8 kW/dm3，効率が 99.6%という結果を経

た。 

本比較結果により得られた結果について，コンデンサ平滑方式の電解コンデンサを100%

としたときの昇圧チョッパをベースとしたアクティブパワーデカップリング方式のパワー

密度が最大となる点での条件下において，体積，脈動補償要素の損失について比較結果の

まとめを下記に示す。なお，損失に関してはリアクトルを含まない。 

・パワー密度：コンデンサ平滑方式は昇圧型アクティブフィルタ方式に対して 1.4倍 
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・体積：昇圧型アクティブフィルタ方式の全体体積は 110% 

・損失解析結果：昇圧型アクティブフィルタ方式では損失が 135%，内，半導体素子によ

る損失が 132% 

以上の結果を踏まえて，コンデンサ平滑方式と同等以上のパワー密度を経るために，ア

クティブパワーデカップリング方式へは下記の要求を満たす必要がある。 

・体積：各回路部品それぞれ 90%以下であること 

・セラミックコンデンサ：現状体積条件下で定格電圧印加時の静電容量が 1.1倍以上 

・リアクトル：昇圧リアクトルの体積を 90%以下で設計可能であること 

・損失：現状の昇圧チョッパベースを基準に 74%以下であること 

上記を満たすために，半導体素子に関しては，導通損失とスイッチング損失を同じ割合

で低減させるとすると，耐圧に対するオン抵抗や，ターンオン損失とターンオフ損失，リ

カバリダイオード損失を考慮した半導体素子の使用が必要となる。この条件を満たす半導

体素子であれば，冷却装置の体積を 74%低減することが可能であり，高パワー密度化の条

件も満たすことができる。 

 このように，大容量の電解コンデンサを用いたコンデンサ平滑方式に対して，複数の追

加素子を必要とするアクティブパワーデカップリング回路の体積増大や効率低下は自明で

あるが，単相電力脈動補償方式によるアドバンテージが脈動吸収用コンデンサに必要な静

電定数の小容量化だけでは製品化への反映は難しく，電力変換器全体としての質の向上に

はつながらない。このように，昇圧チョッパなどをベースとした独立型アクティブパワー

デカップリング方式では，追加部品による体積増加と電力変換効率の低下について技術的

課題が多く残る。 

これらの比較結果から，DC-単相ACコンバータの高パワー密度化を実現するためには，

単相電力脈動補償要素を含めた電力伝送を行うメイン回路との素子共通化による体積削減

やソフトスイッチングなどの損失改善策が必須となることがわかる。 
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表 2.1 従来APD方式を用いた回路体積比較に用いる選定部品リスト 

Passive

Boost type 
DC

active filter

Step down 
type DC

active filter

Part

Cin

Marking
Maximum 

ration

日本ケミコン
EKMZ451VSN181MP30S

Cbuf
村田製作所

EVS20329S2G306MS09

SW1
SW2

ROHM
SiC-MOSFET, SCH2080KE

1200 V
40 A

400 V
30 mF

450 V
1.0 Arms
180 mF

Cbuf

SW1
SW2

Circuit 
topology

ROHM
SCT2120AF

650 V
29 A

富士電機
IGBT, FGW30N120HD

1200 V
30 A

富士電機
Si-MOSFET, FMH30N60S1

600 V(2直列)
30 A

村田製作所
EVS20329S2G306MS09

400 V
30 mF
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図 2-13 パレートフロントカーブを用いた比較結果 

(文献(52)櫻庭 友和, 日下 佳祐, 折川 幸司, 伊東 淳一： 「パワーデカップリング技術を

用いた単相インバータで高パワー密度を実現するためのコンポーネントへの要求」, 電気

学会電子デバイス/半導体電力変換合同研究会,  No. EDD-15-090，SPC-15-172, (2015) より

引用 ) 

 

 

 

2.5 複合動作技術を持つDC-単相ACコンバータの回路構成 

単相電力脈動の補償に用いるキャパシタの小容量化や追加素子数削減を目的に，アクテ

ィブパワーデカップリング方式はこれまでに数多く研究されてきており，様々なアプロー

チが提案されてきた。しかし，前節の通り，電力伝送動作を行う主回路制御とは独立に脈

動補償動作を行う「独立型アクティブパワーデカップリング方式」を採用したDC-単相AC

コンバータでは，コンデンサ平滑方式と比較すると高パワー密度の観点から技術的課題が
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多く残る。本節では，脈動補償要素を含む DC-単相 ACコンバータ全体の高パワー密度を

達成することを目的とし研究されている「複合型アクティブパワーデカップリング方式」

について回路方式とその技術動向について概説する。複合型アクティブパワーデカップリ

ング方式は電力伝送を行う主回路素子を共有しアクティブパワーデカップリング動作を実

現するため，補償用の追加素子数を削減できる特徴を持つ。 

2.5.1 従来の複合型アクティブパワーデカップリング方式の技術動向 

 図 2-14 にアクティブパワーデカップリング回路の動作方式に着目した DC-単相 AC コ

ンバータの分類を示す。アクティブパワーデカップリング回路は，主回路の電力伝送動作

に対して独立動作型と複合動作型に大別できる。独立型では一般に直流側に単相電力脈動

補償要素を挿入する構成が多くある一方で，複合型は主回路部品をシェアして動作を行う

ため回路構成は様々なものが報告されている。なお，本論文では数百Wから数 kWの直流

－単相交流電力変換器をアプリケーションとして議論をするため，数十から数百 W のア

プリケーションを想定したプッシュプコンバータを応用した方式やフライバック応用方式

など，高周波トランスを用いた複合方式では，その動作特性上電流による損失が多く，電

力変換効率が比較的低くなるため小容量が主体となり本論文で想定するアプリケーション

への適用対象とならないため，本論文では比較対象として扱わない。これは，電力変換効

率が低い電力変換器で数 kWオーダーの電力変換を行うと，伝送電力に応じて増加した損

失は単純に発熱となるため広範囲の伝送電力を想定したアプリケーションへの導入は現実

的ではないためである。本項では，主回路素子を共有した補償動作を行う複合型アクティ

ブパワーデカップリング方式について，技術動向と課題について説明する。 
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図 2-14 動作方式に着目したアクティブパワーデカップリング方式の 

分類 
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2.5.1.1  Z相並列接続方式と中点電位制御 

DC-単相 AC コンバータの多くには，フルブリッジインバータが採用されている。これ

は，電力極性に対する自由度が高いことから力率制御が可能なこと，双方向への電流経路

を確保できることから脈動補償用のエネルギーバッファの充放電制御ができるという利点

がある。複合型アクティブパワーデカップリング方式の多くは，このフルブリッジインバ

ータの半導体素子の一部をシェアして補償動作を行っている。 

1) Z相接続方式 

 図 2-15 にフルブリッジインバータに Z 相アームを追加した構成を持つ複合型アクティ

ブパワーデカップリング方式の回路図(34)-(35),(55)を示し，破線内が脈動補償用の追加部品を

示す。図 2-15 (a)は単相電力脈動成分を補償するエネルギーバッファとしてインダクタを

用いておりインダクティブストレージ方式と呼ばれる。図 2-15 (b)は単相電力脈動成分を

補償にキャパシタを適用しており，追加インダクタを用いた電流制御によって間接的に補

償用キャパシタ電圧を制御する方式である。インダクタストレージ方式では，追加インダ

クタに脈動成分を蓄積することによって補償を行い，PWM 制御を用いてフルブリッジイ

ンバータ単相交流側の力率が 1となるように動作する。単相電力脈動成分は，追加インダ

クタの電圧を単相交流電圧に対して π/4 遅れとなるよう位相差を発生させ，さらにインダ

クタ電流として π/4 進み位相となるように電流を流すことで，追加インダクタの瞬時電力

と脈動補償電力の瞬時値を一致させることで補償する。インダクタンスの電圧電流式の関

係から，補償用の電力を得るためには大容量のインダクタンスとするか，小容量インダク

タンスに大きなインダクタ電流を流す必要がありその電流による導通損失は電力変換効率

の大幅な低下の原因となる。このように，インダクティブストレージ方式では補償用のイ

ンダクタンス値に依らす，電力変換器の高パワー密度化を達成するには難しく技術的課題

も多い。図 2-15 (b)では，制御方法はインダクティブストレージ方式とほぼ同じ構成とな

るが，補償用キャパシタ電圧を積極的に変動させることで単相電力脈動成分の瞬時値と一

致させるため，補償用エネルギーバッファの必要容量としては小容量のキャパシタで良い。

また，追加インダクタンスは電流制御用に用いられ，電力脈動を蓄積する必要はない。そ

のため，追加インダクタンスの必要容量は電流リプル率と回路仕様の電圧によって決定で
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きる。 

どちらの方式も，既存のフルブリッジインバータの片アームを共用して補償用に追加し

た Z相とでフルブリッジインバータ構成を取ることによって，脈動補償要素の充放電経路

を確保する。従って，Z相に追加するための半導体素子を最低 2つ以上，エネルギーバッ

ファとして大容量インダクタもしくは小容量のインダクタとコンデンサの 1つずつが追加

部品として必要となる。このように，図 2-15では既存のフルブリッジインバータの半導体

素子をシェアし電力伝送と脈動補償動作の 2つの複合動作を行う方式となる。 

一方， 絶縁型DC-単相AC電力変換器の高パワー密度化を図るにあたり，高周波トラン

スの出力から商用周波数への電力変換回数を減らすために，マトリックスコンバータなど

の直接交流変換回路を用いた方式に注目が集まっている。マトリックスコンバータやサイ

クロコンバータは，直流中間部を持たず直接高周波交流入力から商用周波数出力に電力を

変換できるため，直流中間部にエネルギーバッファを必要としない。このように，直接交

流変換回路は，電力変換回数の削減及び直流中間部のエネルギーバッファ削減による体積

小型化が期待できる回路方式である。しかし，高周波トランスから交流側でエネルギーバ

ッファを持たないため，単相電力脈動補償用のエネルギーバッファが別途必要となる。 

図 2-16 にマトリックスコンバータを用いた絶縁型 DC-単相 AC コンバータとその単相

電力脈動補償回路構成図を示す(56)。本回路は，PV 用のマイクロインバータを想定してお

り，電流形プッシュプル回路を利用していることからも小電力の電力変換回路を想定して

いる。非絶縁型の Z相並列導入型と同様に，脈動補償用にマトリックスコンバータに Z相

アームを追加し，交流側のマトリックスコンバータ内での脈動補償が実現できる特徴を持

つ。脈動補償はマトリックスコンバータの中間アームと追加アーム間の追加コンデンサで

行うため，出力フィルタでの補償動作は行われない。マトリックスコンバータでは出力フ

ィルタコンデンサにより発生する無効電力を補償して力率制御を行っているが，本制御方

式では脈動補償動作によるマトリックスコンバータの自由度が制限されることからも出力

側の高調波が問題となる。また，本回路ではシミュレーションによる基礎検証のみであり

実機実験を用いた動作報告がないため，実際の制御有意性や実機解析結果による損失解析

など不透明な点が多い。 
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(a) インダクタによる補償方式 
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(b) キャパシタによる補償方式 

図 2-15 Z相挿入型APDを持つ PWMコンバータ 

(文献(34)Toshihisa Shimizu, Yasuhiro Jin, Gunji Kimura: “DC ripple current reduction on a single-

phase PWM voltage-source rectifier”, IEEE Transaction on Industry Applications, Vol. 36, No. 5, pp. 

1419-1428  より引用 )  
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図 2-16 マトリックスコンバータを用いた Z相挿入方式 

(文献(56)寒川 明信, 三浦 友史, 伊瀬 敏史：「電力脈動補償マトリックスコンバータを用い

た PV用マイクロインバータの基礎検討」, 平成 27年電気学会全国大会，No. 4-054，pp. 88-

89 (2015) より引用 ) 

 

 

 

図 2-17に Z相追加方式かつコンデンサの中点電流制御を用いた複合型アクティブパワ

ーデカップリング方式の回路図を示す(35)。この方式は，出力の高調波フィルタのコンデ

ンサを二分割し，その中点と追加した Z相を接続した構成をとる。上下コンデンサに流

れる中点電流を制御し，出力フィルタのコンデンサをそれぞれ 2倍商用周波数へアクティ

ブに変動させることで，交流側での脈動補償を実現する方式である。また，出力フィルタ

を利用する方式となるため，脈動補償用に追加する部品は半導体素子 2つのみとなり，追

加の補償用キャパシタは必要としない。このように，出力フィルタのキャパシタを利用で

き追加部品を削減できるが，補償用静電容量の小容量化はキャパシタ電圧変動可能範囲に

よって制限される。本方式では，直流中間電圧により変動電圧が制限されるため，直流中

間部の電圧を大きくすることによって電圧出力可能範囲を拡大できる一方，半導体素子の

耐圧増加の問題に対するバランスを考慮した設計が必要となる。また，単相交流側にメイ
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ン回路として採用されるフィルタ等を共用した，フィルタコンデンサをエネルギーバッフ

ァとして単相電力脈動補償を行う方式の場合は，コンデンサの進み電流による力率の悪化

の懸念が残る。 

 図 2-18に，図 2-17に示す非絶縁型に対して絶縁型の Z相挿入方式且つ直列接続したキ

ャパシタの中点制御を用いたアクティブパワーデカップリング方式を示す(57)。三相-単相切

り替えを想定した回路構成となるため，交流側のマトリックスコンバータは三相アームを

持ち，その後段に LC フィルタがある。本方式では後段のフィルタコンデンサを単相時に

脈動補償用エネルギーバッファとして扱うため，理論的には補償用に追加の半導体素子及

び受動素子は必要せず，主回路構成を変えずに単相－三相交流の切り替えが行える。この

回路では，LC共振を利用して任意の力率の正弦波波形に制御できるため，それを利用しマ

トリックスコンバータ側での全てのスイッチングに対してゼロ電圧スイッチング及びゼロ

電流スイッチングを実現し高効率化を図っている。空間ベクトル及びオン時間比率係数を

用いてスイッチングパターンを決定しているが，各半導体素子にあたえるオン時間比率と

入力電流の関係は非線形であり数式や解析的に導出することが難しいため，ルックアップ

テーブルを用いて動作を行っている。また，三相交流接続時と単相交流接続時におけるフ

ィルタ係数の必要値に対する変化や，補償に用いるフィルタコンデンサの小容量化は交流

電圧値に制限されるだけでなくコンデンサ接続による進相電流への懸念に対するトレード

オフについては言及されていない。基礎検証においても，シミュレーションのみの検証で

あり，脈動補償効果を数値的に明言しておらず，今後の実機検証による報告を期待したい。 
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図 2-17 フィルタキャパシタを応用した中点電位制御方式 

(文献(35)津野 康一, 石井 謙市郎, 清水 敏久：「単相電圧型 PWM整流器におけるパワーデ

カップリング特性の比較」, 電気学会論文誌D, Vol. 126, No. 1, pp. 64-73 (2006) より引用) 
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図 2-18 単相－三相切り替え式を応用した中点電位制御方式 

(文献(57)小高 渉, 小笠原 悟司, 折川 幸司：「マトリックスコンバータを用いた三相・三相入力

絶縁型 AC-DC 変換器の入力フィルタを用いたパワーデカップリング制御」, 電気学会半導体

電力変換／家電・民生／自動車合同研究会, No. SPC-20-232, HCA-20-82, VT-20-87,  pp. 29-34 

(2020) より引用 ) 
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2) 直列接続方式 

図 2-19 に主回路フルブリッジインバータの下側半導体素子を利用して，フルブリッジ

インバータ構成を取る脈動補償回路を直列接続した複合型アクティブパワーデカップリン

グ回路を示す(58)(59)。本方式では，電力伝送を行う主回路フルブリッジインバータの両アー

ム下側の半導体素子を利用し，直列接続した脈動補償用キャパシタ電圧の制御を行う方式

であり，図 2-15 の Z 相挿入型の並列接続アクティブパワーデカップリング回路に対して

直列接続した構成をとる。これにより，図 2-5 に示すようなフルブリッジインバータ構成

を持つ独立型に対して，脈動補償に必要な追加半導体素子数を 2つ削減できる。Z相並列

接続型のアクティブパワーデカップリング方式と比べて，直列型の場合は中間の半導体素

子が 2つの動作を行うためスイッチング回数が多くなる点，また複合動作による電圧制御

の自由度が制限される点に対して懸念が残る。 

また，直列接続によって回路に流れる電流実効値が脈動補償動作分重畳するだけではな

く，直列接続の構造上，どのスイッチングパターンにおいても半導体素子 6個に電流が流

れる。従って，半導体素子の耐電流値の増加及び導通損失の増加が技術的課題として残る。 

これらの Z相並列接続型のアクティブパワーデカップリング方式では，脈動補償用に必

要となる電流が主回路素子へ重畳するため，電力変換器に求められる素子の耐電流特性が

大きくなる。また，追加の半導体素子における導通損失やスイッチング損失も電流増加に

応じて増大する技術的課題を抱える。 
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図 2-19 フルブリッジインバータへの直列型挿入方式 

(文献(58)根葉 保彦：「交流チョッパを結合した単相 PWM 電流形電力変換器」, 電気学会

論文誌D, Vol. 117, No. 6, pp. 673-679 (1997) より引用) 
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3) 中点電流制御方式 

 図 2-20 に T-type インバータを応用した複合型アクティブパワーデカップリング方式の

回路構成を示す(60)。本回路は，マルチレベルインバータの一つであるANPCを応用して脈

動補償動作を付与したものであり，直列接続したコンデンサの中点へ流入する電流制御を

行うことで間接的にアクティブパワーデカップリング動作を行っている。本回路では，図 

2-17の出力フィルタコンデンサ利用型と同様に，もともとメイン回路素子としてある直流

中間部のコンデンサをアクティブパワーデカップリング回路素子として流用する。単相電

力脈動補償は中性点電流を制御し補償用のコンデンサ電圧を充放電することでアクティブ

パワーデカップリング動作を達成する方式である。また，マルチレベルインバータの出力

電圧のレベル数を増やす動作を基にアクティブパワーデカップリング動作を応用している

ため，実質的に補償用の追加の半導体素子及び受動素子は必要としないが，中性点電流制

御を行うために制御条件が限定的であり，完全に単相電力脈動成分を平滑することができ

ない。従って，制御制約によって電圧変動による脈動補償効果が不足する分，静電容量の

大きさによって脈動補償を担うため小容量化には限界がある。従って，単相交流出力側の

フィルタを応用したアクティブパワーデカップリング方式の場合，出力の制御に対して干

渉するため出力側のひずみが大きくなるだけでなく，アクティブパワーデカップリングを

付与しない LC フィルタに比べて比較的大きい静電容量が要求される。従って，歪みに対

する改善方式の必要性や総合的な電力変換器の体積と変換効率に対して，マルチレベルイ

ンバータにおける追加素子を必要としないアクティブパワーデカップリング方式には技術

的課題が多く残る。 

図 2-21にハーフブリッジを逆直列接続した直接交流変換回路を持つ絶縁型DC-単相AC

コンバータを示す(61)(62)。図のように単相交流側へハーフブリッジを逆直列接続した回路構

成を持つ絶縁型 DC-単相 ACコンバータはいくつか報告されているが，いずれもコンデン

サ平滑方式もしくは独立型アクティブパワーデカップリング方式を採用しており，アクテ

ィブパワーデカップリング回路の設計指針の不透明さや電力変換効率低下による高パワー

密度化への達成には技術的課題が残る(63)(64)。図 2-21 では，交流側のフィルタコンデンサ

を 2分割し中性点へ流入する電流制御をすることにより間接的に上下のコンデンサ電圧を



 

第 2章 

単相電力脈動補償方法の問題点とその解決方法 

59 

 

充放電させ積極的に変動するよう制御する。単相交流側はハーフブリッジインバータを逆

直列接続した直接形交流変換回路の構成を持つため，単相交流側での電力変換回数が削減

できる特徴を持つ。単相交流側では直流中間部を持たないためエネルギーバッファがなく

単相電力脈動成分を吸収できないが，本回路ではメイン回路のキャパシタを利用してアク

ティブパワーデカップリング動作を達成する方式である。ハーフブリッジインバータ及び

各インバータの PN 間に接続される補償用キャパシタはそれぞれ逆直列の接続構成となる

ため，脈動補償を行うキャパシタの極性も上下で反転しており，2 つのハーフブリッジを

50 Hz及び脈動成分である 100 Hzに応じてスイッチングを行う。このように，図 2-21の

複合型アクティブパワーデカップリング方式では電力伝送及び脈動補償を行うため追加の

受動素子及び半導体素子を必要としない。 

また，キャパシタの極性が同極性である図 2-14とは異なり，図 2-21は極性的に逆直列

接続となるため補償用キャパシタ電圧がとりうる電圧変動幅の和は単相交流電圧より大き

くすることができる。単相交流側へのコンデンサの静電容量に対する進相電流については，

力率 1となる位相制御方式も併せて提案されているため，力率制御用回路を別途必要とし

ない。しかし，逆直列のハーフブリッジを用いた構成であるため 50 Hzに応じたスイッチ

ングでは商用周波数の電流極性に対してスイッチングを行う半導体素子が限定され電流ス

トレスが大きい問題点を持つ。また，追加素子を用いない制御性能上，補償動作と電力伝

送を同時に達成するために電力伝送時の電圧利用率は 0.5 を下回る。さらに，本制御方式

では共振を利用しているため共振電流による損失も無視できず，電力変換効率低下への影

響も強いため，伝送電力容量は少ないアプリケーション向けと限定的である。このように，

DC-単相 AC コンバータの高パワー密度化の観点から着目すると複合型アクティブパワー

デカップリング方式では補償用部品点数の削減だけではメイン回路の性能に及ぼす影響が

大きく，電力伝送動作の制御制約も発生するため部品点数削減に対するトレードオフは大

きい。 
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DC/DC

converter

 

 

図 2-20 T-Typeインバータを応用した中点電位制御方式 

(文献(60)阿部 充庸, 芳賀 仁, 近藤 正宗：「中性点電位制御による NPC 型単相整流器のパ

ワーデカップリング法」, 電気学会論文誌D, Vol. 136, pp. 937-943 (2016) より引用 ) 

 

DC/DC

converter

 

図 2-21 ハーフブリッジを逆直列接続した中点電位制御方式 

(文献(62)Shohei Komeda，Hideaki Fujita: “ A Power Decoupling Control Method for an Isolated 

Single-Phase AC-to-DC Converter Based on Direct AC-to-AC Converter Topology”, IEEE 

Transactions on Power Electronics, Vol.33, No.11, pp. 9691 – 9698 (2018) より引用 )  
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2.5.1.2 同相ライン拡張方式 

本段では，脈度補償動作用の追加半導体素子数削減を目的に交流側もしくは直流側の

GND に補償用エネルギーバッファを接続した同相ライン拡張方式をもつ複合型アクティ

ブパワーデカップリング回路の技術動向を概説する。 

 図 2-22 に単相交流側の出力フィルタキャパシタから直流側の同相に脈動補償キャパシ

タを接地したアクティブパワーデカップリング回路構成を示す(65)。本方式では，フルブリ

ッジインバータの同相－差動動作を応用して，単相電力脈動成分の補償を行うフィルタキ

ャパシタ側へ流れるコモンモードの電流と電力伝送を行う差動電流を独立に制御すること

ができる。単相交流側に接続されるメイン回路の連系インダクタと直流側へ接地させる同

相ラインのフィルタキャパシタを利用し脈動補償を行うため，追加の半導体素子や受動素

子は必要としない利点を持つ。この場合，フィルタキャパシタは 2つ必要となるがもとも

とのフィルタキャパシタを 2分割し利用したものである。しかし，単相交流側でのフィル

タキャパシタを用いているため図 2-17や図 2-21のキャパシタ直列接続を利用した中点電

位制御方式と同様に高調波などを考慮したフィルタの設計が難しい。 

図 2-23 に直流電源側の同相ラインを拡張したアクティブパワーデカップリング回路を

示す(67)。直流側の電位に補償用のキャパシタを接続し追加インダクタを用いて充放電経路

を確保しアクティブパワーデカップリング動作を行う方式である。図 2-22 と同様にメイ

ン回路のフルブリッジインバータを共用して電力伝送と単相電力脈動補償を同時に行え，

補償用の追加半導体素子を必要としない利点をもつ。しかし本方式では脈動補償用の電流

がすべてメイン回路の半導体素子に加算され流入するため電流実効値が増加する。また補

償用のキャパシタ電圧は大きく振動させる必要があるため図 2-22 の半導体素子には高い

耐電圧容量と電流容量が必要となる。このように，メイン回路の素子を共用した複合型ア

クティブパワーデカップリング方式では動作の制御制約低下だけでなく，電流実効値増加

による素子への電流ストレスや電圧ストレスが半導体素子への仕様を限定的にし，電力変

換効率の低下の原因となりメイン回路へ与える影響も大きい。 
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DC/DC

converter

 

図 2-22 交流側接地による同相側拡張方式 

(文献(65)Yi Tang, Wenli Yao, Poh Chiang Loh, Frede Blaabjerg: “Highly Reliable Transformerless 

Photovoltaic Inverters With Leakage Current and Pulsating Power Elimination", IEEE Transactions 

on Industrial Electronics, Vol. 63, No. 2, pp. 1016-1026 (2016)  より引用) 

 

 

DC/DC

converter

 

図 2-23 直流側同相ライン拡張方式 

(文献(67)Wen Cai, Ling Jiang, Bangyin Liu, Shanxu Duan, Changyue Zou: “A power decoupling 

method based on four-switch three-port DC/DC/AC converter in dc microgrid”, IEEE Transactions 

on Industry Applications, Vol. 51, No. 1, pp. 336-343 (2015)  

より引用) 
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2.5.1.3 絶縁トランス応用方式 

 絶縁型 DC-単相 ACコンバータにおける脈動補償方式として，絶縁を確保するため主回

路部品に必要となる高周波トランスを応用したフォワードコンバータ応用方式やフライバ

ック応用方式が, 複合型アクティブパワーデカップリング方式として報告されている

(35),(70)-(74)。これは，昇圧チョッパの代わりに多巻線トランスを用いて，電力伝送用の電位を

利用し，主巻線ではない多巻線間の電位を用いて脈動補償動作に利用する制御方式である。

フライバック応用方式では，トランスを介して脈動補償用の小容量キャパシタに励磁電流

を流し，脈動補償と電力伝送を行う。脈動補償用の電力だけではなくトランス二次側への

電力伝送分も含めて補償用キャパシタもしくはトランスへ一旦蓄積しなければいけないた

め，体積増加や損失の発生要因となる。一方，フォワードコンバータ応用方式ではトラン

スを介さず単相電力脈動補償の充電動作を行える。しかし，これらの高周波トランス応用

方式ではその性質上，損失増加の観点からトランスへ流れる電流実効値に制限があり，上

記の応用方式を用いた電力変換器では，数Wから数百W程度の小電力容量システムまで

の適用範囲に留まる。アプリケーション適用範囲拡大のためには，高パワー密度及び数 kW

から数十 kWシステムへの拡張が実現できる制御方式を新たに検討する必要がある。なお，

本論文で扱う電力変換器の想定容量は数 kW以上とするため，マイクログリッドなどの小

電力容量向けであるフライバック応用方式などは本論文の比較対象とはしないものとする。 

 図 2-24 に高周波トランスの一次側端子の中点に新たに端子を設け，脈動補償経路とし

て利用した複合型アクティブパワーデカップリング回路を示す(68)。トランスの中間端子に

脈動補償要素となるバッファキャパシタと，そのキャパシタ電圧を間接的に電流で制御す

るための追加インダクタが接続される。本方式では，トランス一次側のフルブリッジイン

バータの同相と差動の 4つのスイッチングパターンとトランス中間電位を利用して脈動補

償と電力伝送をそれぞれ独立に制御できるため，追加の半導体素子を必要としない。しか

し，中間端子の動作電位に着目した場合，それぞれの動作を独立に制御できるが，実際に

は電圧利用率などの制約が出てくるだけでなく，低電圧入力向けの制御動作となるため広

いアプリケーションへの適用には技術的な課題を有する。また，二次側の整流器導通損失

や PWMインバータによる電力変換効率低下が懸念される。 
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これらの絶縁トランスを応用したアクティブパワーデカップリング方式では，トランス

やインダクタの小型化のために高周波駆動が望ましいが，高周波化に伴うスイッチング損

失の増加が大きな問題となる。さらに高周波トランス利用方式では補償に必要な部品点数

が多くなるなど体積に与える影響は大きく，図 2-24 では高パワー密度化に対する詳細な

記述はなされていない。 

 

 

 

 

 

N1 N2

Cbuf

 

図 2-24 高周波トランス応用方式 

(文献(68)Jun-ichi Itoh, Fumiya Hayashi: “Ripple Current Reduction of a Fuel Cell for a Single-

Phase Isolated Converter Using a DC Active Filter With a Center Tap”, IEEE Transactions on Power 

Electronics, Vol. 25, Issue 3, pp. 550 - 556, (2010) より引用) 
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2.5.2 従来の複合型アクティブパワーデカップリング方式の比較と問題点 

 表 2.2に従来の複合型アクティブパワーデカップリング方式の特性比較を示す。コンデ

ンサ平滑方式に対して，独立型のアクティブパワーデカップリング方式では効率及び体積

の観点では不利となることを 2.4 節にて述べた。一方，複合型アクティブパワーデカップ

リング方式では追加の受動素子及び半導体素子を独立型に比べて必要数を低減できる，も

しくは必要としない回路構成及び制御方式はいくつか報告されているが，その動作特性上，

電圧利用率や電力変換効率の低下が問題となる。特に，複合型アクティブパワーデカップ

リング方式では主回路素子に脈動補償電流が重畳するため電流実効値増加に伴う導通損失

の増化につながる。また，高周波トランスを利用した方式ではトランス利用率が高く，昇

圧比に応じた低電圧側の素子からなる損失や，追加部品が多く体積への影響が大きい。損

失削減を目的に，共振によるソフトスイッチングを適用した様々な方式が報告されている

が，ソフトスイッチングを行うため共振用部品がさらに必要となるだけでなく，制御自由

度が限定的となるなど，高い電力変換効率特性と回路体積の小型化の両立にはつながって

いない。複合型アクティブパワーデカップリング方式ではこのように，脈動補償動作主回

路部品を共用して行うことで，半導体素子などの耐圧や電流容量の増加が必要となるなど，

高パワー密度化を図るにあたって技術的課題が多数残る。 

 以上より，複合型アクティブパワーデカップリング方式を用いた脈動補償動作では，追

加部品による体積と電力変換効率のトレードオフを回避する手法が必要となる。 

これらの従来のアクティブパワーデカップリング方式を含めた DC-単相 ACコンバータ

の技術動向より，下記のような課題が挙げられる。 

1) 単相電力脈動補償用追加部品による体積増加率の低減 

2) 脈動補償用追加素子数と電力変換効率低下のトレードオフの改善 

3) 脈動補償効果もしくは制御自由度の低下のトレードオフの改善 

コンデンサ平滑方式と比較して，小容量コンデンサの電圧変動を利用したアクティブパ

ワーデカップリング方式では，体積・コスト・電力変換効率などの観点から，既存技術に

よる電解コンデンサレス且つ脈動成分補償用エネルギーバッファの小容量化だけでは電力
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変換器の高パワー密度化の実現は難しい。単相電力脈動成分の補償回路としてパワー密度

に着目すると，回路素子としては 1 番目に追加磁気部品，2 番目に半導体素子及びその冷

却装置による体積の増加が電力変換器の全体体積を圧迫している。従って，追加の半導体

素子数は最低限，且つ追加の磁気部品を必要としない複合型アクティブパワーデカップリ

ング方式が望ましい。また，電力変換器の効率低下の主要因は，複合動作による電流実効

値の増加からなる各素子の損失増加である。追加の部品点数が少ない回路方式では体積小

型化の一方，電力変換効率及び電圧利用率が低くなるトレードオフを持つため，部品点数

の削減に対する効率の改善方法の検討が必要である。また，これらの複合方式では各動作

に対して主回路素子と共用部品を用いて行うため，制御自由度や動作条件が限定的となり

やすく，高調波歪みの改善も課題となる。 

本研究で提案する新しい複合型アクティブパワーデカップリング方式では，主回路磁気

素子を共有し追加部品点数を増加させつことなく主回路の電力伝送動作と同時制御を実現

する。また，複合型アクティブパワーデカップリング方式の課題の一つである脈動補償電

流重畳による電流ストレス増加の問題を克服し，単相電力脈動補償回路を含めたDC-単相

ACコンバータの高パワー密度化を目指す。 
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表 2.2 従来の単相電力脈動補償方式の比較 
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2.6 単一磁気素子を用いた多目的電流制御方式による高パワー

密度化の実現 

本節において，本論文の主題となる高パワー密度化を実現する新しい電力脈動補償方法

を有する DC-単相 ACコンバータを示す。本論文で提案する方式は，電力伝送を行う主回

路素子の一部を脈動補償動作と共用し，追加部品点数削減及び体積増大を抑制するだけで

なく，脈動補償用電流が主回路の電流に重畳し電流ストレス増加による電力変換効率の低

下という従来の複合型アクティブパワーデカップリング方式の損失の問題を解決する。 

図 2-25と図 2-26に磁気素子を共用したアクティブパワーデカップリング方式の模式図

を示す。図 2-25に非絶縁型電力変換器をアプリケーションとした際，図 2-26に絶縁型電

力変換器をアプリケーションと想定した際のそれぞれの磁気素子統合図を表している。従

来の独立型アクティブパワーデカップリング方式と比較して，メイン回路素子を共有して

脈動補償動作を同時に行うため，補償に必要な部品点数の削減という利点を持つ。最大の

特徴は単一磁気素子を補償動作用に共用を実現するハイブリッド変調を適用して電力伝送

動作との目的の違う二つの多目的となる電流を制御できる点である。これを本論文では磁

気素子を共用する多目的電流制御と定義し，これにより提案方式ではアクティブパワーデ

カップリング回路を含めた電力変換器全体の小型化と高効率化が実現できる。 

本論文において，第 3章に述べる時間軸に対して電流を分割して流入させる多目的電流

制御を時分割電流制御法，第 4章以降に述べるトランス中点に対する上下に流れる脈動補

償用電流が伝送電力用電流に対して和算もしくは減算される重ね電流について，和差電流

制御法と定義する。 

次項にて，提案方式について電流経路を用いた原理図とその利点を示す。 
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(a) 従来のアクティブパワーデカップリング方式の模式図 
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(b) 提案法によるアクティブパワーデカップリング方式の模式図 

 

図 2-25 非絶縁型電力変換器の接続構成に関する模式図 
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(a) 従来のアクティブパワーデカップリング方式の模式図 
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(b) 提案法によるアクティブパワーデカップリング方式の模式図 

 

図 2-26 絶縁型電力変換器の接続構成に関する模式図 
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2.6.1 磁気素子共用形のハイブリッド変調による体積削減効果についての

基礎検証 

図 2-27 に追加の磁気部品が必要なく，脈動補償電流による主回路素子の電流ストレス

増加のない複合型アクティブパワーデカップリング方式を示す。本提案回路では，単相電

力脈動補償用の追加磁気部品削減による電力変換効率や全体体積の改善効果を検証するた

めに，基礎検証として非絶縁型 DC-単相 ACコンバータを用いて提案する単相電力脈動補

償方法の有用性を確認する。本手法では，主回路の昇圧インダクタを共用して単相電力脈

動補償の電流制御用インダクタとしても扱い，単一磁気素子をシェアし電力伝送と脈動補

償の 2つの目的の違う電流をそれぞれ同時に制御する。 

従来の複合型アクティブパワーデカップリング回路では，全体体積における磁気部品の

占める割合は大きく，単相電力脈動補償用の追加のインダクタンスによる体積及び追加半

導体素子の体積がパワー密度の低下を招いている。図 2-27 に示す提案方式では追加の補

償用インダクタを用いず主回路部品をシェアして脈動補償動作を行うため，小型化が実現

できる一方，導通損失の増加は回路内に流れる電流実効値の大きさに起因するため，複合

型アクティブパワーデカップリング方式を持つ電力変換器では脈動補償用電流が主回路を

流れるため，電流ストレスによる損失増加が技術的課題となっている。それに対して，本

手法では 電流不連続モード(DCM：Discontinuous Current Mode)を適用し，単一のインダク

タに流れる電力伝送と脈動補償の 2つの電流を時間的に分割させて流入することで電流実

効値の増加を抑制でき，補償用に追加した双方向半導体素子によって昇圧動作の電流経路

と脈動補償用キャパシタへの電流経路をそれぞれ遮断する。従って，本回路では脈動補償

用に 2つの半導体素子と小容量キャパシタのみでアクティブパワーデカップリング動作を

実現することができるため，電力密度の低い磁気素子の追加部品を必要としない。 

本基礎検証では，提案手法における単一磁気部品によるシェア方式の高パワー密度化へ

の効果および有用性を実機実験及びパレートフロントカーブを用いた解析により明らかに

する。また，半導体素子の導通損失に着目し，既存の半導体素子製品におけるオン抵抗の

値や耐圧の関係を踏まえて昇圧後の電圧を設計し回路の半導体素子による損失の抑制を図

る。 
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2.6.2 絶縁型への磁器素子共用形の応用 

次に，絶縁型 DC-単相ACコンバータの絶縁部に必要な高周波トランスを用いて電力伝

送動作と単相電力脈動補償動作の同時制御を実現できる複合型アクティブパワーデカップ

リング方式を提案する。非絶縁型での基礎検証によって磁気部品削減による体積削減の有

用性を基に，本項の絶縁型では脈動補償動作の共用磁気素子として主回路の高周波トラン

ス利用し，半導体素子数の削減による体積及び電力伝送効率への改善効果を検証する。 

図 2-28 に単一トランスを用いて同相及び差動電位をそれぞれ独立に制御できる絶縁型

DC-単相 AC コンバータの電流経路に関する簡易図を示す。本回路は，絶縁素子として必

要となる高周波トランスの直流側に中間タップを設け，中点電位とフルブリッジインバー

タの同相－差動動作を利用して脈動補償と電力伝送の 2つの動作を追加の半導体素子なし

に実現することができる。本回路ではトランスの一次側電圧に相当する差動電圧の半値が

同相電圧となりアクティブパワーデカップリング回路に印加される。従って，アクティブ

パワーデカップリング回路への電流経路はトランス中点及び主回路のフルブリッジインバ

ータで切り替えるため，追加で必要となる脈動補償用部品は小容量キャパシタと脈動補償

電流制御用のインダクタのみである。提案回路において，フルブリッジインバータと中間

タップ付きトランスを用いた同相-差動動作は，高周波トランスの差動電位 vdifと中点電位

に相当する同相電位 vcomをそれぞれ同時に制御可能であり，互いの動作期間における他方

の電位は固定値を維持するため，それぞれの電圧を独立に制御することができる。 

これまでのフルブリッジインバータを基にした複合型アクティブパワーデカップリン

グ回路に対して，本回路ではトランスの中間タップに流入する電流を制御することで脈動

補償を行う。従って，トランスの中間タップに対してそれぞれ上下端子へは同巻数となる

ため，2 等分の中点電流がそれぞれ流れ込む。主回路のフルリッジインバータの各アーム

へは電力伝送用電流 idifに対して半値の脈動補償用電流 ibufがそれぞれ和差重畳となる。こ

のときの各アーム電流 ia，ibは下記のように表される。 

1
( ) ( ) ( )

2
a dif bufi t i t i t= +  ........................................................................................................... (2.21) 
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1
( ) ( ) ( )

2
b dif bufi t i t i t= −  ............................................................................................................ (2.22) 

(2.21)-(2.22)式のように電力伝送電流へ常に 1/2 の電流が和差算されるため，従来の複合型

に比べて電流実効値増加よる損失増加量は，差算側のアーム電流分によって抑制すること

ができる。本回路では，従来の高周波トランス応用方式と比べて，トランス二次側におけ

る発生損失を抑制させ，単相交流側の電圧ひずみ率を低減させることで脈動補償効果の向

上を図る。 
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図 2-27 昇圧チョッパにDCMを適用した多目的電流制御方式 
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図 2-28 に示す電流経路に着目した簡易図では，直流電源に対してアクティブパワーデ

カップリング回路は降圧型の構成となる。さらなるアプリケーション拡大及びコンデンサ

の小容量化を図るために，昇圧型のアクティブパワーデカップリング回路を有する絶縁型

DC-単相ACコンバータを提案する。 

図 2-29 に昇圧型アクティブパワーデカップリング回路の電流経路に関する簡易図を示

す。図 2-29の昇圧型構成では，図 2-23の直流電圧源と補償用キャパシタの位置を反対に

接続させ昇圧構成としている。また，高周波トランスの中間タップを設け，主回路のフル

ブリッジインバータを利用した同相-差動動作を用いた制御方式は変わらないが，各電位の

関係が異なるため新たに制御方式を構築する必要がある。昇圧型では，疑似的にインター

リーブコンバータのような構成を取り，トランス一次側の中点へ接続することから高周波

トランスの差動電位は同相電位の 2 倍電圧が印加される。図 2-28 の降圧型アクティブパ

ワーデカップリング回路に比べて，補償用キャパシタの電圧値が印加電圧に対して大きく

できるため，静電容量のエネルギー式から単相電力脈動補償用に必要なキャパシタンスを

低減することができる。 

また，従来の複合型アクティブパワーデカップリング回路の技術的課題である電流スト

レスに関して，降圧型の提案回路と同様に和差電流を扱うため電流実効値増加による導通

損失を比較的抑制することができる。さらに，高周波トランス二次側では整流動作及び商

用周波数への極性切り替えスイッチング動作のみとなるため，スイッチング周波数はほぼ

ゼロとなる。 
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図 2-28 中点電位を利用した多目的電流制御方式(降圧型APD) 
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図 2-29 中点電位を利用した多目的電流制御方式(昇圧型APD) 
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2.7 本研究の位置づけ 

本研究では，単相電力脈動補償用の部品点数の削減と電力変換効率の改善を実現し，DC-

単相 ACコンバータの高パワー密度化の達成を目的とする。単相電力脈動成分の補償方式

として，コンデンサ平滑方式と同等以上のパワー密度や低コスト化が求められる。従来の

アクティブパワーデカップリング方式では，脈動補償用の追加部品点数が少ないほど，電

力変換器の制御自由度や電圧利用率が制限され，電力変換効率の低下に大きく影響してい

る。特に，追加の磁気部品はパワー密度が一番低い受動素子であること，大量生産が難し

い点から従来方法ではコストや体積の面で課題が残る。 

また，複合型アクティブパワーデカップリング方式の損失増加の最大要因は，脈動補償

用電流がシェアする主回路部品に流れる電力伝送用電流へ重畳することで，半導体素子の

損失及び磁気部品による損失が増加することである。 

一方で，直接交流変換技術をブレイクスルーとし，交流側の変換回数削減及び直流中間

コンデンサの削減し，追加部品点数の少ない回路で体積の小型化を図る手法が報告されて

いる。しかし，直接交流変換回路を利用したアクティブパワーデカップリング方式でも，

脈動補償を行う出力フィルタコンデンサの進相電流や高調波の懸念，また電流極性によっ

てスイッチングする素子に制約が発生することから流入電流に対する半導体素子による損

失は大きい。表 2.2からも分かるように，脈動補償機能を持つDC-単相ACコンバータに

ついて，少ない部品点数による変換器体積の小型化と高い電力変換効率を両立するのは従

来の複合型方式では難しい。 

図 2-30 に本研究の位置づけを示す。棒グラフはそれぞれ 2 章で述べた従来回路に対し

て単相電力脈動補償を行うにあたり追加で必要となる素子の体積や，メイン回路への電流

増加度合いについて 5段階で評価し，グラフ化したものを示す。なお，各回路の仕様は出

力電圧 200 Vrms，容量 1 kWとして概算を行っているが回路構成によって昇圧/降圧構成が

異なるため本評価は概算数値を用いている。なお，効率に関しては各回路の論文に記載さ

れた数値を用いて評価を行っている。従来回路では脈動補償に磁気素子や追加半導体素子

によって，体積の増加や電力伝送効率が低下する傾向にある。追加の半導体素子を必要と

しないアクティブパワーデカップリング方式では，メイン回路に与える電流ストレスや耐
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圧への影響が大きくなるため，電力変換効率低下を招く傾向にある。図に示すように，単

相電力脈動補償を行うエネルギーバッファとして大型のインダクタを用いた場合，キャパ

シタ適用による脈動吸収方式と比べて回路は大型化する。このように，従来回路では追加

素子による体積や効率へ与える影響は長短あるため，一概にトレードオフとした評価とす

ることは難しい。そこで，本論文における位置づけについては図のように 5つの評価軸を

用いて表す。 

提案する磁気素子共用形の多目的電流におけるハイブリッド変調を用いたアクティブ

パワーデカップリング方式では変換器全体の体積増加を抑制するために，主回路の磁気素

子を脈動補償動作と共用し，電力伝送用の電流と目的の違った 2つの電流をハイブリッド

かつそれぞれ独立に動作させる複合型アクティブパワーデカップリング方式を提案する。

提案方式では，メイン回路の磁気素子を利用して 2つの動作を行うため，単相電力脈動補

償に必要な追加部品による体積を小さくできる。本論文の目的であるアクティブパワーデ

カップリング機能を持つ DC-単相 ACコンバータの高パワー密度化を達成するためには，

従来法の補償用キャパシタの小容量化や追加素子数削減に伴う小型化のみではパワー密度

の改善は難しい。従って，脈動補償動作を行うにあたり主回路素子をいかに活用し，さら

にアクティブパワーデカップリング回路だけではなく主回路も含めた変換器全体の小型

化・高効率化を図る必要がある。本論文で述べる提案方式を用いることで図中赤線におけ

る評価軸を有する変換器を実現することができる。図に示すようにアクティブパワーデカ

ップリング方式を用いた回路構成及びその制御動作には長短あるため，従来回路に比べて，

評価軸が下がる要素もあるが全体として評価を向上させ，脈動補償機能を含めた電力変換

器の高パワー密度化を実現する。 
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図 2-30 本研究の位置づけ 

 

 

 

2.8 結論 

本章では，これまで提案されてきた DC-単相ACコンバータの技術動向と，単相電力脈

動補償用のエネルギーバッファがもたらす問題点について述べた。また，電力変換器の高

パワー密度化を実現する手法の一つとして，脈動補償を行う回路を，電力伝送を行う主回

路素子と一部共有する複合型アクティブパワーデカップリング方式について述べ，その効

果と技術的課題について整理した。高寿命且つ高パワー密度を実現するために新しい脈動

補償回路をもつDC-単相ACコンバータを提案し，以下の結論を得た。 

(1) 直流を単相交流へ電力変換する場合，瞬時電力の不一致からなる 2 倍商用周
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波数の電力脈動が発生するため，脈動補償用のエネルギーバッファが必要となる。

このため，脈動補償技術を含めた直流－単相交流電力変換器の長寿命化，低コス

ト化，小型高効率化が求められている。 

(2) アクティブパワーデカップリング方式では脈動補償用受動素子の必要静電容

量を小型化できるが，補償に追加で必要となる半導体素子及びその冷却装置，磁

気部品やトランスなど受動素子の追加や増加による電力変換効率の低下や体積増

加が問題となる。 

(3) 電解コンデンサを用いたコンデンサ平滑方式と同等以上の高パワー密度化を

実現するためにアクティブパワーデカップリング方式求められる条件を数値的に

確認。追加素子の体積となる主要因が磁気部品，次点で半導体素子及びその冷却

装置による体積増加となる。 

(4) 単相電力脈動補償について主回路素子を共用して動作を行う複合型アクティ

ブパワーデカップリング方式では，追加素子による体積増加が抑制できる一方で，

主回路素子へ流入する電力伝送用電流に脈動補償用電流が加算されるため，電流

増加に伴う損失が増大し電力変換効率が低くなる問題点を持つ。 

(5) 提案手法である磁気素子共用を実現する多目的電流のハイブリッド変調方式

では，主回路の磁気素子を利用して複数の電流を流入できるため追加脈動補償素

子を最小にでき，且つ補償用電流による損失の増加を抑制できる手法である。 

(6) 本研究の位置づけとして，アクティブパワーデカップリング機能を有する

DC-単相ACコンバータを研究対象とし，単相電力脈動補償用エネルギーバッファ

の小容量化や補償用追加部品点数の削減だけではなく，脈動補償回路を含めた電

力変換器全体の高パワー密度化の実現を目指す。
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第3章  

時分割電流制御法を用いた      

非絶縁型 DC-単相 ACコンバータ 

3.1 緒言 

家庭用配電に用いられる電力変換器の構成は，バッテリ側と単相交流側を電気的に絶縁

した絶縁方式と非絶縁方式に区分できる。非絶縁方式では主に DC-DC コンバータの構成

に昇圧チョッパが多く採用されており，昇圧動作及び出力電圧制御が可能である。この時，

単相交流側で発生する電源周期の 2倍周波数で脈動する単相電力脈動成分は，コンデンサ

平滑方式，もしくは小容量キャパシタと追加半導体素子による補償が可能なアクティブパ

ワーデカップリング方式を適用することにより直流側の電力が一定に保たれる。一般的な

回路構成では，昇圧チョッパの後段に DC アクティブフィルタとして付属される構成が多

く採用されている。 

ただし，2章で述べたように単相電力脈動補償動作用に複数の追加素子が必要となり，電

力変換回路全体体積の増加および脈動補償動作による発生損失によって，電力変換器の効

率低下が問題となる。一方で，上述した問題を解決するために，電力伝送動作を行う主回

路の部品を利用した複合型アクティブパワーデカップリング方式が報告されているが，回

路の煩雑化が課題となる上に電力変換器の全体体積や電力変換効率への影響が大きく，改

善に対して言及した研究例が少なく，設計方法に関しても不明瞭な点が多い。これらの既
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存技術として報告されているメイン回路との部品共有を行う複合型アクティブパワーデカ

ップリング方式では，下記のような問題点を持つ。 

1) 回路へ流入する電流実効値の増加 

2) 脈動補償用キャパシタンスの小容量化の限界もしくは主回路の制御制約による可動

域の低下 

3) コンデンサ平滑方式に対するアクティブ方式の利点の少なさ 

4) 磁気素子の追加 

これらの問題は，脈動補償用電流と電力伝送用の電流が加算され電流実効値が大きくなる

ことによる損失増加，半導体素子の耐圧などの許容量の増加，所望冷却装置性能の増加な

どに繋がる。メイン回路の素子を共有する場合，半導体素子の利用もしくは出力フィルタ

を利用した方式が多く報告されているが，追加の磁気素子が小型化のボトルネックである

ため全体体積増加や効率の低下の問題は残る。また，回路素子を共有することで電力伝送

を行うメイン回路の動作に脈動補償動作が干渉する恐れもある。 

そこで第 3章では，高パワー密度化を図るために追加磁気素子を必要としないハイブリ

ッド変調を有する複合型アクティブパワーデカップリング方式を用いた非絶縁型DC-単相

AC コンバータ提案する。本章では，メイン回路素子である昇圧チョッパの昇圧インダク

タを脈動補償用の磁気素子として共用し，電力伝送とアクティブパワーデカップリング動

作の 2つの目的の違う電流を電流実効値の増加を抑制しつつ制御の両立を行える新しい手

法を確立する。単一の磁気素子を用いて多目的となる複数の電流を制御する必要があるが，

電流実効値の増加を抑えるために本章では時間的に電流を分割してインダクタに流入させ

る多目的電流制御を利用して磁気素子を共用する。 

本章における提案方式の検証は，非絶縁型に多く採用される昇圧チョッパをベースに磁

器素子共用による電力変換器の全体性能への影響を評価するための基礎検証の位置づけを

持つ。 
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3.2 提案回路構成 

本節では，提案する磁気素子共用を実現するハイブリッド変調のアクティブパワーデカ

ップリング方式について，高パワー密度化に与える改善効果を確認するための基礎検証回

路である非絶縁型電力変換回路の構成と，比較検証を行う従来の回路構成について説明を

する。本節での目的は，基礎検証及びその有用性の確認であるため，2 章と同様に単相電

力脈動補償方式としてコンデンサ平滑方式と DC アクティブフィルタを用いたアクティブ

パワーデカップリング方式についてそれぞれ比較を行い 2章で挙げた課題に対する達成度

合いを確認する。 

図 3-1 にコンデンサ平滑方式を採用した非絶縁型 DC-単相 AC コンバータの回路構成を

示す。この従来回路の構成は，昇圧チョッパ，大容量の平滑コンデンサ，フルブリッジイ

ンバータからなる電圧源単相インバータ（VSI）で構成されている。単相交流負荷によって

発生する単相電力脈動成分は直流側へ影響しないように，直流中間部に接続される大容量

の電解コンデンサで吸収させる方式である。しかし，前章で述べたように，単相交流負荷

のアプリケーションでは特に，電解コンデンサは変換器寿命を制限してしまうだけでなく，

大型化，熱処理などの問題を引き起こす(16)-(20)(49)。 
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図 3-1 非絶縁型の従来回路構成(コンデンサ平滑方式)  
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図 3-2と図 3-3に，従来のアクティブパワーデカップリング回路としてDCアクティブ

フィルタを採用した DC-単相 AC コンバータの構成図(40),(46),(52)を示す。図 3-2 は昇圧型ア

クティブパワーデカップリング回路を，図 3-3 は降圧型アクティブパワーデカップリング

回路を大容量電解コンデンサの代わりに直流中間部へ採用した構成をとる。このアクティ

ブパワーデカップリング回路は，単相電力脈動成分を吸収するバッファキャパシタ Cbufを

備えた昇圧チョッパを，電力伝送を行う主回路に対して追加部品を用いて接続される。ア

クティブパワーデカップリングの利点として，電解コンデンサではなくフィルムコンデン

サやセラミックコンデンサを補償用受動部品として使用するため，補償用コンデンサの体

積の小型化を実現することができる。しかし，単相電力脈動補償を行うバッファキャパシ

タの電圧を制御するために，複数の追加半導体素子や受動部品が必要になり，結果として

電力変換器全体の体積増加につながり，また部品コストも高くなる。特に磁気素子である

インダクタの追加は電力密度の低下を招く傾向にある。また，定格電圧の高い半導体素子

を使用する昇圧チョッパでは，インダクタの蓄積エネルギーを減らすために高いスイッチ

ング周波数が必要となりスイッチング損失が増加するため，損失による排熱対策のための

冷却の容積が大きくなる。 

図 3-3に示す降圧型アクティブパワーデカップリング回路を有するDC-単相ACコンバ

ータに関しても，同様の技術的課題を抱えるが相違点としてバッファキャパシタの補償動

作を行う電圧出力が可能な範囲が挙げられる。図 3-2の昇圧型アクティブパワーデカップ

リング方式と比較して，バッファキャパシタ電圧を直流中間電圧よりも小さく制御するた

め，定格電圧の低い半導体素子を使用できる。しかし，DCアクティブフィルタ方式による

単相電力脈動補償方法では，アクティブパワーデカップリング回路にインダクタを追加す

る必要がある。従って，アクティブパワーデカップリング回路には，高パワー密度化を達

成するには追加部品（特にインダクタ）による電力密度の低下が技術的課題となる。 
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図 3-2  非絶縁型の従来回路構成              

(昇圧型 DCアクティブフィルタ方式) 
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図 3-3 非絶縁型の従来回路構成               

(降圧型 DCアクティブフィルタ方式) 
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図 3-4に追加インダクタを必要としない降圧型アクティブパワーデカップリング回路を

有する非絶縁型 DC-単相 ACコンバータの構成を示す。提案回路は，昇圧チョッパ，双方

向の半導体素子とバッファキャパシタ，電圧型インバータで構成されている。バッファキ

ャパシタ Cbufは，小容量の積層セラミックキャパシタやフィルムキャパシタが適用可能で

あり，従来の直流中間部に接続される大容量の電解コンデンサに比べて長寿命化が期待で

きる。なお，直流中間部に接続されるキャパシタCfは単相電力脈動補償を行う目的ではな

く昇圧動作に伴う直流中間電圧制御用に用いる。脈動補償動作用にメイン回路に追加する

のは 2つの半導体素子と，補償用コンデンサのみとなるため従来構造に比べて部品点数や

体積を削減できる利点がある。 

本提案回路では，電流不連続モード(Discontinious Current Mode : DCM)を利用し(80)，バッ

ファキャパシタの充放電を実現している。一般的な昇圧チョッパに採用されている電流連

続モード(CCM)では電流方向を急峻に切り替えができず，バッファキャパシタ電圧の電荷

を放電モードへ移行できないためである。提案回路の特徴として，単一のインダクタを用

いて昇圧動作と単相電力脈動補償用電流を制御できるため，単相電力脈動補償回路へ追加

の磁気部品を必要としない点が挙げられる。なお，半導体素子 S4は，バッファキャパシタ

Cbuf と直流中間部の短絡防止用素子である。このように，昇圧インダクタを共用して多目

的電流制御を行うにあたり，本章では DCM を用いて時間的に 2つの電流を分割してイン

ダクタに流入させ，それぞれ制御を行う。本章ではこのような多目的電流制御方式を「時

分割電流制御」と定義する。 

提案回路では短絡を避けるために，入力側となる直流電源電圧 vin，補償用バッファキャ

パシタ電圧 vCbuf，直流中間電圧 vdcの関係に下記のような制限がある。 

in Cbuf dcv v v   ............................................................................................................................. (3.1) 

(3.1)式に表されるようにバッファキャパシタの電圧は，入力電圧 vinよりも大きく，直流

中間電圧よりも低くなければ提案回路動作が成り立たない。本基礎検証回路ではこの電圧

範囲を最大限に振幅させ，補償用キャパシタの小容量化を図る。 
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図 3-4  インダクタを共用した非絶縁型提案回路構成 

 

 

3.3 制御方式 

本節では，メイン回路の磁気素子と共用する時分割電流制御法を用いた提案回路におけ

る制御方式について，動作モード図および昇圧インダクタの電流波形図を用いて説明する。 

3.3.1 動作モード 

図 3-5に提案回路の昇圧チョッパおよび単相電力脈動補償回路の動作モード図を示す。 

図 3-5 (a)と(b)は昇圧チョッパの動作を，(c)と(d)は降圧型の単相電力脈動補償回路の動作

をそれぞれ示す。提案回路ではDCMを適用(80)-(81)しているため，メイン回路の昇圧インダ

クタに 2つの異なる動作を目的とした電流が，スイッチング周期の一周期中に時間的に分

割されてそれぞれ流れる。従って，磁気素子を共用による単一インダクタのみで Mode 1-
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Mode 2は昇圧動作を，Mode 3-Mode 4は脈動補償動作をそれぞれ独立且つ同時に制御する

ことができる。 

 図 3-6 (a)にバッファキャパシタ充電時， 図 3-6 (b)にバッファキャパシタ放電時におけ

るスイッチング周波数一周期当たりの昇圧インダクタに流れる電流波形を示す。また，本

回路のインダクタ電流には，昇圧と補償の 2つの電流波形のインターフェースとしてゼロ

電流期間を設けている。 

Mode 1，Mode 2では，入力電圧を直流中間電圧に昇圧していることがわかる。Mode 1，

Mode 2は，バッファキャパシタ電圧の充放電に関係なく，一般的な昇圧動作を行う動作

モードである。 

一方，Mode 3，Mode 4では，バッファキャパシタ電圧を制御し単相電力脈動補償を行う。

図 3-6のように，Mode 3，Mode 4の順番を変えることで，バッファキャパシタの充電モー

ドと放電モードを切り替える。このように，昇圧チョッパにおける昇圧動作とアクティブ

パワーデカップリング動作の干渉を避けるためには，これらの制御の間にインダクタ電流

がゼロ電流期間を持つ必要がある。このため，提案するコンバータは DCM による時分割

電流制御方式を用いて動作させる必要がある。 

 各動作モードにおける電位と電流の推移をモード毎に説明する。 
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図 3-5 時分割電流制御方式を用いた提案回路の動作モード 
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(a) バッファキャパシタ充電動作時 
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(b) バッファキャパシタ放電動作時 

図 3-6 昇圧インダクタに流れる電流の波形 
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1) t0 ≦ t ＜ t1 ：Mode 1 

 昇圧動作を行うMode 1では，t0に半導体素子 S1がターンオンした回路動作時を示す。

このモードでは，一般的な昇圧チョッパ単体時と同様に昇圧インダクタと直流入力電圧が

接続されるモードとなる。この時，昇圧インダクタに流れる電流はゼロから正の増加方向

に流れ，単相電力脈動補償回路側へは双方向半導体素子 S3と S4によって開放状態にある

ため電流は流れない。また，バッファキャパシタ電圧はMode 1開始時の電位 Vco(t0)を維持

する。 

2) t2  ≦ t ＜ t3 ：Mode 2 

 スイッチング素子の S2がオン，S1がオフとなる。モード 2では，昇圧インダクタのエ

ネルギーが直流中間部に伝達される。脈動補償を行うバッファキャパシタの電圧は一定に

保たれ，バッファキャパシタへの流入電流はゼロとなる。このモードでは，Mode 1とMode 

2，およびMode 3とMode 4の干渉を避けるための準備として，インダクタの電流をゼロ

にする必要がある。 

3) t4 ≦ t ＜ t5 , t11  ≦ t ＜ t12：Mode 3 

Mode 3 と Mode 4 は，アクティブパワーデカップリング動作に使用される。充放電に

よって脈動補償を行うバッファキャパシタ電圧は，S1，S3，S4のスイッチの組み合わせ

で制御される。提案された方法では，アクティブパワーデカップリングのための追加の

インダクタは必要としない。DCM 動作により，Mode 3 開始時の瞬時電流は常にゼロと

なるため，アクティブパワーデカップリング動作は DCM 付き昇圧チョッパと同様であ

る。 

図 3-6 (a)では，バッファキャパシタを充電するために，まず S1をオンにして ZCSを

実現している。このバッファキャパシタ充電動作では，アクティブパワーデカップリン

グ動作に必要なエネルギーが，入力側から昇圧インダクタに伝送される。なお，このモ

ードでは，バッファキャパシタの電圧が常に入力電圧よりも高いため，入力電流はバッ

ファキャパシタには流れない。従って本モードでは，バッファキャパシタの電圧は一定

値に保たれる。 

一方，図 3-6 (b)では，S3がオンになると，図 3-6 (b)に示すようにバッファキャパシタ
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が放電動作となる。昇圧チョッパ動作とアクティブパワーデカップリング動作の干渉を

避けるため，昇圧インダクタ電流がゼロになるまでMode 3は継続する。 

4) t6 ≦ t ＜ t7 , t9  ≦ t ＜ t10：Mode 4 

提案する磁気素子共用形のアクティブパワーデカップリング方式では，バッファキャ

パシタからの電流はこのMode 4でしか流れない。図 3-6 (a)では，Mode 3後の t6，また

は t9のMode 4開始時に S3をオンにすると，単相交流負荷接続によって発生する電力脈

動成分を補償するために，バッファキャパシタ電圧が上昇する。また，Mode 4によって

昇圧インダクタに流れる電流がゼロに落ちた t7後のゼロ電流期間は，バッファキャパシ

タの充電動作が可能となる。 

一方，図 3-6 (b) バッファキャパシタ放電動作では，図 3-6 (b)に示すように，まず，放

電時のアクティブパワーデカップリング回路は，昇圧インダクタに流れる電流はゼロ値

から単相電力脈動補償動作で求められる電流ピーク ipeak
' に達するまでの期間が Mode 4

として動作する。この期間に双方向半導体素子がオンとなり直流中間部側が遮断され単

相電力脈動補償回路へ導通状態となる。なお，単相電力脈動補償制御のためのピーク電

流 ipeak
' は，充電動作，放電動作ともに，2倍の商用周波数成分の補償電流指令 ibuf

*によっ

て決定する。 

   

3.3.2 各制御電流指令値の関係とその導出方法 

提案する複合型アクティブパワーデカップリング方式である磁気素子を共用するハイ

ブリッド変調の手法について，本項では昇圧インダクタを用いた異なる 2つの電流制御の

両立方法に関して各電流の指令値とそれぞれの関係を示す。昇圧インダクタに流れる電流

の平均値 iL_aveは，Mode 1，Mode 2に示す直流中間電圧を制御するための平均電流 iL_ave_dc

とMode 3，Mode 4に示す単相電力脈動補償を行う平均電流 iL_ave_bufの和で表される。 

_ _ _ _ _L ave L ave dc L ave bufi i i= +  ....................................................................................................... (3.2) 

前述のように，各電流の平均値は磁気素子共用するため単一の昇圧インダクタのみを用い
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てそれぞれ独立に制御される。それぞれの電流平均値の導出方法について，以下に記述す

る。入力側から直流中間部への電力伝送に必要な電流値 iL_ave_dcは(3.2)式を用いて表される。 

( )_ _ 1 2
2

peak

L ave dc

i
i d d= +

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

ここで，d1及び d2は S1と S2のオン動作時のデューティを示し，ipeakは昇圧動作の電流ピ

ーク値を表す。これらの昇圧動作に必要な値は電力伝送によって一意に決定される。ピー

ク電流値を構成する傾きである昇圧インダクタンスの設計方法は次節に詳細を述べる。ま

た，オン時間を導出するための昇圧チョッパ及び脈動補償回路のスイッチング周波数はイ

ンダクタンスの小型化や適用する半導体素子のデバイス材料，スイッチング損失などを考

慮して電力変換器の仕様を基に決定される。 

 次に，単相電力脈動補償動作を行う電流平均値 iL_ave_bufの導出式を説明する。昇圧インダ

クタに流れる電流を制御するためには，商用周波数の 2倍成分による脈動のない直流一定

電流値を指令値として与える必要がある。 

( )
'

_ _ 3 4
2

peak

L ave buf

i
i d d= +

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

ここで，d3及び d4は S3と S4のオン動作時のデューティを示し，ipeak
’はバッファキャパシ

タ電圧制御を行う電流のピーク値を表す。これらのデューティは単相電力脈動補償動作を

行うために用いられ，PI制御器の出力より得られる。ピーク電流値を構成する傾きである

インダクタンスは，提案回路では磁気素子をメイン回路と共用するため(3.3)式による導出

時に代入する昇圧インダクタンスと同じ値を用いて導出する。また，昇圧動作および脈動

補償動作はスイッチング一周期中に行われるため，下記の式を満たす必要がある。 

1 2 3 41 d d d d + + +
 .................................................................................................................. (3.5) 
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3.3.3 制御ブロック 

図 3-7 に提案回路の直流側変換器における制御ブロック図を示す。これらの制御は，マ

イナーループとしての昇圧インダクタの電流制御で構成されている。本章では DCM 電流

制御の非線形性を排除することで，CCM 電流制御と同等の電流制御帯域を実現すること

を実証している。この考え方に基づき，DCMを用いた時分割電流制御方式を実現する独立

型アクティブパワーデカップリング回路においても，昇圧インダクタの電流制御を CCM

電流制御として設計している。また，図 3-7 に示すように，DCM のゼロ電流期間を挿入

して各電圧制御を分離しているため，直流中間電圧とバッファキャパシタ電圧は共通イン

ダクタの電流で制御される。このように 2つの動作に対して単一インダクタを共用して電

流をそれぞれ制御するが，インダクタへの流入電流は時間的に分割されていることから互

いの制御干渉はなく，これらの制御帯域の関係は考慮せず本提案動作における制御を構成

できる。一方で，各電流制御のマイナーループはそれぞれ電圧制御の制御帯域より十分に

速く設定する必要がある。 

1) 直流電圧制御 

 提案回路における昇圧後の直流中間電圧は，脈動補償側のバッファキャパシタ電圧のピ

ーク電圧よりも高いことが望ましい。これらの電圧の関係は(3.1)で示しており，所望する

電流方向によって大小関係が決定される。また，インバータ出力電流の歪み率(THD)特性

を改善するためには，昇圧後の直流中間電圧が一定であることが望ましい。直流中間電圧

を制御するためには，検出された系統電圧とインバータ出力電流の掛け算から，インバー

タ出力電力を算出する必要がある。その後，インバータ出力電力を検出された直流中間電

圧で除算した結果を，直流中間電圧制御の PIコントローラの出力にフィードフォワードす

る。このフィードフォワードによって，商用周波数の 2倍脈動成分が補償されることにな

る。なお，直流中間部のコンデンサに流れる電流には，後段のインバータのスイッチング

周波数成分しか含まれていないため，直流中間部には小容量のコンデンサを使用する。 

2) バッファキャパシタ電圧 

アクティブパワーデカップリング方式では，単相電力脈動成分を補償するために，バッ
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ファキャパシタ電圧は商用周波数の 2倍周波数で積極的に振動するように制御する。提案

回路における制御方法では，バッファキャパシタの平均電圧を基準電圧指令として与える。

従って，提案制御において高速で制御する必要がないため高帯域の電圧制御器（AVR）は

必要としない。 

単相電力脈動補償を行う電流の指令値 ibuf
*は，PI コントローラの出力に挿入され，間接

的にバッファキャパシタを振動させ充放電させる。単相電力脈動補償用の電流指令値 ibuf
*

は下記のように表される。 

( )*

0cos 2ave
buf

Cbuf

P
i t

v
=

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

最後に，S1〜S4 のゲート信号は，鋸歯状の波形とそれぞれのオンデューティ d1から d4

のキャリア比較によって与えられる。単相電力脈動成分を補償するために，バッファキャ

パシタ電圧は商用周波数の 2倍の周波数で積極的に振動するように制御される。提案回路

における制御方法では，バッファキャパシタの平均電圧を基準電圧として与える。単相電

力脈動補償用の電流指令値 ibuf
*は，PI コントローラの出力に挿入され，バッファキャパシ

タ電圧を脈動成分の補償方向に充放電させる。最後に，回路内半導体素子 S1から S4への

ゲート信号は，鋸歯状の波形のキャリア比較によって与えられる。 
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図 3-7 時分割電流制御方式を用いた提案回路における昇圧チョッパ

の制御ブロック線図 
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3.4 シミュレーション結果 

提案回路の基本的な動作を確認するためのシミュレーションを行った。 

表 3.1 にシミュレーション条件を，図 3-8 は，提案回路において磁気素子共用を行う時

分割電流制御を用いた提案するアクティブパワーデカップリング方式を適用した場合と使

用しない場合のシミュレーション波形をそれぞれ示す。図 3-8 (a)は，提案したアクティブ

パワーデカップリングを使用しない場合，アクティブパワーデカップリング回路の昇圧イ

ンダクタの電流は，商用周波数の 2倍の脈動成分が重畳するため一定値とならず振幅する。

提案回路ではバッファキャパシタが接続されているが，脈動補償動作をしない場合双方向

半導体素子によって電流経路が遮断されているため，バッファキャパシタの静電容量は脈

動吸収に関与しない。一方，図 3-8 (b)より，提案方式におけるアクティブパワーデカップ

リング動作を適用した場合，バッファキャパシタ電圧は脈動補償方向へ大きく振動する。

これにより，入力電流に重畳した商用周波数の 2倍成分が低減されることが確認できる。 

図 3-9 は，図 3-8(b)の A と B に示す区間を拡大した波形を示す。図 3-9 (a)はバッファ

キャパシタの充電モード，図 3-9 (b)はバッファキャパシタの放電モードをそれぞれ拡大し

た波形となる。昇圧インダクタの電流は不連続波形に制御されており，脈動補償と電力伝

送のそれぞれの電流が時間的に分割し，昇圧インダクタ電流として制御されていることが

確認できる。図 3-9 (a)に示すように，1つ目の電流リプルが電力伝送モードの電流に対し， 

2 つ目の電流リプルはアクティブパワーデカップリング，すなわちバッファキャパシタ充

電動作を行う。同様に，図 3-9 (b)に示すように，正の電流は昇圧動作を行い，負の電流リ

プルはアクティブパワーデカップリング，すなわちバッファキャパシタの放電動作を行う。 

図 3-10 に，アクティブパワーデカップリング動作時における単相交流負荷のステップ

変化における過渡応答を示している。この試験は，負荷を 1 kWから 500 Wまで変化させ

て実施したものである。負荷を減少方向へ指令値をステップ応答的に変化させた図 3-10(a)

の場合，直流中間部のオーバーシュート電圧は 340 V，整定時間は 0.09秒であった。また，

直流中間電圧の電圧指令と比較した最大誤差は 10.5%となることを確認した。これらの結

果より，負荷変化時における収束と安定動作をシミュレーション結果より確認した。 
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(a) 脈動補償適用無し 
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(b) 脈動補償適用有り 

図 3-8 時分割電流制御方式を用いた提案回路における        

単相電力脈動補償による補償効果の比較 
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表 3.1 時分割電流制御方式を用いた提案回路のシミュレーション条件 

Rated power 1 kWPave

Capacitance

Inductance

Switching device

Switching frequency
DC-DC converter : 20 kHz

Inverter : 10 kHz
fsw

Cbuf

Cf

Lboost

Lgrid

S1~S4

SiC-MOSFET
Rohm, SCH2080KE

(S1:3P, S3:2P)

Sup~Swn

54 mF (27 mF, 2P), Ceramic

120 mF (40 mF, 3P), Ceramic

48.7 mH, Ferrite core

1.6 mH (%Z=1.5%)

IGBT
Fuji electric, FGW30N60VD

Input voltage

DC-link voltage

Buffer capacitor 
voltage

vin

vdc

vav e

150 V

380 V

250 V

vc 160 V
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Buffer capacitor voltage [V]

50µs/div.

Boost inductor current iL + LPF [A]

 

(a) A期間拡大波形    (b) B期間拡大波形 

図 3-9 時分割電流制御方式を用いた提案回路の            

スイッチング周期における動作拡大波形 
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(b) Step up 

図 3-10 時分割電流制御方式を用いた提案回路における負荷変動特性 
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3.5 実験結果 

提案回路における妥当性を確認するために，1 kW の試作機を用いた実験検証を行った。

実験条件は表 3.1 と同じ条件を用いており，R-L 負荷を用いて実験を行った。また，試作

機には小型化を目的にセラミックコンデンサを採用しており，バッファキャパシタには 3

個，フィルタコンデンサには 2個，それぞれ並列に接続した。電流制御の周波数特性のゲ

インは，DCMでは数 10 kHzの領域で安定している。このため，実験では磁気素子の共用

を行う昇圧インダクタに流れる電流についてオープンループを用いて制御する。 

図 3-11 は，単一磁気部品と時分割電流制御法によるハイブリッド変調を実現できる提

案回路についての実験波形を示す。図 3-11 (a)に提案回路における単相電力脈動補償を適

用しない場合，図 3-11 (b)に単相電力脈動補償を適用した場合の動作波形をそれぞれ示す。

図 3-11 (a)より，単相電力脈動補償を適用しない場合，脈動補償動作を行うバッファ電流指

令値 ibuf*はゼロとなるため，入力電流には脈動成分が重畳し商用周波数の 2 倍で振動して

いる。この電流に重畳する脈動成分は，PVシステムアプリケーション適用時では重大な問

題となり，電力変換器の入力側に接続される PVシステムのMPPTの効率低下の要因にな

る。PVシステム用途以外の電力変換器においても，入力電流の最大電流値の増加は電力変

換器及びその変換器に接続される機器の発熱を起因し，故障や動作環境低下による寿命低

下につながる。これに対し，図 3-11 (b)では，脈動補償用のバッファ電流指令値 ibuf*を補償

方向へ挿入することで，バッファコンデンサ電圧を振幅範囲 160 V且つ商用周波数の 2倍

成分で積極的に振動させ，入力電流に重畳する単相電力脈動成分を大幅に低減することが

できる。以上のように，実験結果から提案回路における磁気素子共用を実現する時分割電

流制御について理論通りの動作を実機を用いて確認し，また，提案手法によって単相電力

脈動成分が補償されることを確認した。 
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(b) 単相電力脈動補償適用後 

図 3-11 時分割電流制御方式を用いた提案回路の実験波形 
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図 3-12は，昇圧インダクタ電流の周波数解析結果であり，電圧振動制御を行わない場合

の 100 Hz成分を 100%として正規化している。なお，周波数解析は単相交流の基本周波数

である 50 Hzを基準としている。図 3-12より，脈動補償適用前と比較して昇圧インダクタ

電流の 2 次高調波を 90.2%低減できることを確認した。実験結果より，提案回路における

磁気素子共用による時分割電流制御を適用した新しい独立型アクティブパワーデカップリ

ング方式によって，良好な脈動補償効果を確認した。 

 図 3-13は，1 kWの試作機における電力変換効率の負荷特性である。なお，DC-DC変換

を行う昇圧チョッパ側のスイッチング周波数は 20 kHzに設定している。図 3-13から，磁

気素子共用によるハイブリッド変調について本章では基礎検証として時分割電流制御を採

用した提案回路の実験結果より，定格電力の 20%以上の領域で 94.0%以上の効率が維持さ

れていることが確認できる。実験結果より，磁気分割電流制御法を用いたハイブリッド変

調方式を持つ単相電力脈動補償動作を適用した場合の提案回路において，出力電力が 650 

Wのときに最大効率が 96.0%に達することを確認した。 
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図 3-12 時分割電流制御方式を用いた提案回路における周波数解析結果 
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図 3-13 時分割電流制御方式を用いた提案回路における       

電力変換効率特性 

 

 

 

3.6 パレードフロントカーブを用いたパワー密度の比較 

3.6.1 受動素子の設計 

本項では，提案回路の有用性を検証するために各解析結果を回路構成毎に比較を行うた

めに，各従来回路及び提案回路に適用される受動部品の設計方法を説明する。 

(1) コンデンサ平滑方式 

コンデンサ平滑方式を用いた単相電力脈動補償方式では大容量の電解コンデンサを用い

ており，一般的にその選定は許容電流によって決定される。電解コンデンサに流れる電流

は単相電力脈動成分だけでなく電圧型インバータのスイッチング周波数成分も含まれる。
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コンデンサのリプル電流は出力電力の力率と変調指数の関数であり，非線形な値となる。

平滑方式におけるコンデンサのリプル電流の実効値は次式で表される。 

 
_ ( , )rms cap cap mI K m I=  ............................................................................................................. (3.7) 

ここで，φは出力電力の力率，mは変調率，Kcap (ϕ, m)は，得られたリプル電流に関する

係数である。 

図 3-14に，電流リプル率と変調率の関係図を示す。これは電気回路用シミュレーション

ソフトによって解析したものであり，図 3-14よりKcap (ϕ, m)を導出できる。例えば，出力

の力率が 1で，Vm ＝ 282 [V] ÷ Vdc ＝ 380 [V]の変調指数が 0.74の場合，図 3-14からKcap 

(ϕ, m)は 0.56となる。これを用いて，許容リプル電流は次のように計算される。 

2 2

' 2100
_

1100

1Hz
rms cap nsw

nHz sw

I
I I

K K



−

   
= +   

   


 ................................................................................ (3.8) 

ここで，I100Hzは周波数がグリッド周波数の 2 倍の実効電流，Inswはスイッチング周波数で

の実効電流，K100Hzと Kswはそれぞれ 100 Hzとスイッチング周波数での周波数補正係数と

なる。このため，許容リプル電流が(3.5)式の結果よりも大きい電解コンデンサが必要にな

る。同じ定格電圧の条件で電解コンデンサを選択する場合，許容リップル電流の小さいコ

ンデンサを並列接続することで体積が小さくなる。本論文では，許容リプル電流が 1個あ

たり 1 A の電解コンデンサを並列接続することで，50%のマージンをもって要求されるリ

プル電流を満たすことができる。 
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図 3-14 電流リプル率と変調率の関係 

 

 

(2) 従来のアクティブパワーデカップリング回路 

図 3-15は，従来のアクティブパワーデカップリング回路を設計するために，フローチャ

ートを説明したものである。まず，補償を行うキャパシタ電圧と単相電力脈動成分に対す

る蓄積エネルギーの観点から補償に必要な静電容量を決定する。アクティブパワーデカッ

プリング回路に必要なバッファキャパシタの静電容量は以下ように計算される。 

ave
buf

o ave c

P
C

v v 
=

 ...................................................................................................................... (3.9) 

アクティブパワーデカップリング方式では，バッファキャパシタの変動電圧 Δvcを大き

くなるよう制御する。これにより，小容量のキャパシタで単相電力脈動の補償に必要な蓄

積エネルギーを得る。この原理を利用して，アクティブパワーデカップリング回路の静電
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容量を小容量のコンデンサを用いて実現できるため，補償用コンデンサへフィルムコンデ

ンサや積層セラミックコンデンサの導入が可能となる。なお，実際に比較に用いるコンデ

ンサの容量は，現行製品から決定する。 

本項におけるバッファキャパシタの平均電圧は，バッファキャパシタの変動する電圧の

最大値と最小値を用いて，以下のように算出される。 

( )

min

max min min

1

2

1

2

ave cv v v

v v v

= +

= − +

 .................................................................................................... (3.10) 

ここで，vmaxは振幅するバッファキャパシタの最大電圧，vminはバッファキャパシタの最小

電圧を示す。バッファキャパシタ電圧が変動する範囲は最大値と最小値の差となるため，

(3.10)式のように表される。また，提案回路の試作器では設計のマージンとしてそれぞれ最

大値と最小値に 10%の電圧マージンを持たせて製作している。従って，バッファキャパシ

タの平均値電圧は，(3.10) 式と電圧マージン αを用いて，(3.13)式のように置きなおされる。 

max dc dcv v v= −  .................................................................................................................. (3.11) 

min in inv v v= +  ..................................................................................................................... (3.12) 

( ) ( ) ( )
1

2
ave dc dc in in in inv v v v v v v  = − − + + +    ............................................................... (3.13) 

次に，半導体素子も選択方法について説明する。半導体素子の耐圧のマージンとして，

半導体に印加される最大電圧の 1.5 倍以上に設定されている。昇圧型アクティブパワーデ

カップリング回路では，Sb1と Sb2の半導体素子はバッファキャパシタ電圧によって耐圧

仕様が決定される。一方，降圧型アクティブパワーデカップリング回路では，直流中間電

圧が Sb1，Sb2の定格電圧を制限する。また，MOSFETについては，本稿では定格電流の

マージンを実効電流の 5倍程度に設定している。 

従来の昇圧型アクティブパワーデカップリング回路における許容電流リプル Δibufを基準

にして，インダクタンスの設計を行う。インダクタンスは，直流中間部とバッファキャパ
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シタ電圧の差が最大になったときに最大値になる。そのため，本章では電流リプルが 30%

の場合，インダクタンスは(3.14)式で計算される。 

2

2

c
ave dc

dc
buf

cL sw
ave

v
v v

v
L

vi f
v





 
+ − 

 =

+

 ........................................................................................... (3.14) 

ここで，fswはアクティブパワーデカップリング回路のスイッチング周波数である。 

一方，従来の降圧型アクティブパワーデカップリング回路では，キャパシタ電圧が直流

中間電圧の 1/2になったときに平滑インダクタのインダクタンスが最大値になる。従って，

従来の DC アクティブフィルタ方式によるアクティブパワーデカップリング回路に採用さ

れるインダクタンスは次のように設計される。 

_
4

dc
buf buck

L sw

v
L

i f
=  ................................................................................................................. (3.15) 

インダクタの体積は，インダクタンス及びそれを満たすためのコアなどのパラメータに

依存する。インダクタのコアを選択する方法はいくつかあるが，本章ではスイッチング周

波数やコアの材質からコア形状を決定した。また，インダクタの体積はコアの窓面積と断

面積を利用したArea Product法(54)を基に以下のように導出した。 

3
2 4

buf max

Lbuf v

u max

L I
Vol K

K B J

 
=   

 

 ...................................................................................................... (3.16) 

ここで，Kvはコアの形状に依存する体積係数，Imaxはインダクタに流れる最大電流，Kuは

窓面積利用率，Bmaxはコアの最大磁束密度，Jは線材の電流密度である。本論文では，ナノ

結晶線アモルファス軟磁性金属の特性である Bmax =1.2 [T]を用いている。インダクタの体

積は，製品のトロイダルコイルの体積から算出し，Kv =13.4，Ku =0.7，J=4 [A/mm2]として

いる。 
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(3) 磁気素子共用形アクティブパワーデカップリング回路 

 本章における提案回路に用いる昇圧インダクタは，電力伝送に伴う昇圧動作と電力脈動

補償動作を共用する磁気素子である。本項では，磁気素子共用形の動作を担う昇圧インダ

クタの設計方法を説明する。なお，補償に伴う充放電動作を行うバッファキャパシタの必

要静電容量Cbufは従来法と同様に求められ，その電圧変動範囲は(3.1)式内で表される。 

 提案回路における昇圧インダクタンスは，脈動補償動作適用時において臨界モードで動

作するように設計する。本回路におけるインダクタンスは，電力伝送を行う主回路から見

ると昇圧型を，脈動補償動作側からみるとバッファキャパシタ電圧は DC リンク電圧に対

して降圧型の構成となる。従って，本回路における磁気素子共用形のインダクタンスは下

記の式で求められる。 

( )2

2

1

1
4 1

2 1

in di

boost

bd di
sw ave di

di bd

v
L

f P



 


 

−
=

 −
+  − 

 .......................................................................... (3.17) 

ave
bd

dc

v

v
 =  ................................................................................................................................ (3.18) 

dc
di

in

v

v
 =  ................................................................................................................................. (3.19) 

ここで，fswは昇圧チョッパ及びアクティブパワーデカップリング回路の共通スイッチング

周波数，adiはDCリンクに対するバッファキャパシタ電圧の平均値の昇圧比，adbは入力電

圧に対する DC リンク電圧の昇圧比をそれぞれ示す。このように，時分割電流制御を適用

するインダクタを設計する場合，2 つの動作を実現するためにそれぞれ昇圧比を考慮する

必要がある。また，実際に時分割制御を臨界モードで実験する場合，臨界点を超えた場合，

動作の前提条件が崩れ動作が破たんする恐れがあるため実験で使用するインダクタを製作

する場合は，(3.17)式における臨界条件時のインダクタンスからマージンを持たせて導出し

た値以下になるように製作する。なお，本回路における臨界モード条件は，(3.5)式に示す

通り全てのデューティの総和が 1となる場合である。 
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 提案回路におけるインダクタンスは，各動作におけるデューティ及び最大電流ピーク値

を用いた電流式から算出できる。最大条件時における電流ピーク値は(3.4)-(3.5)式より，下

記のように表される。 

1_ 4in max ave dc in
peak

sw boost sw boost dc

v d P v v
i

f L f L v

−
= =  ............................................................................. (3.20) 

3_

_

2
'

in max ave ave in
peak

sw boost sw boost buf ave

v d P v v
i

f L f L v

−
= =  .......................................................................... (3.21) 

また，昇圧チョッパ及び脈動補償回路の半導体素子 S1から S4のオンデューティの最大

値を d1_maxから d4_maxとする。 

本回路における検証実験の定格電力時おいて上記の最大デューティとなるよう設定す

る。臨界条件を基にインダクタを算出する場合，上記数式で変数として設計できる変数は

DC リンク電圧への昇圧比及び脈動補償電圧の電圧比について，変動できる範囲が制限さ

れる。臨界モードで動作させる場合の DC リンク電圧とバッファキャパシタ電圧の平均値

は下記のように表される。 

1

1
ave dc

di

v v


 


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

2
22 1

1 1
1 4

di in

di ave sw boost di

v

P f L




 

  
 = − − 
 −   

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

このように，定格電力時における昇圧チョッパの入力インピーダンスに対する昇圧イン

ダクタの値に依存する。バッファキャパシタ電圧は(3.22)-(3.23)式を満たし，且つ脈動補償

動作のための電圧変動可能範囲を大きく確保する必要がある。本項で設計した受動素子は

従来のアクティブパワーデカップリング方式と同様の体積導出式を用いて体積を算出する。 

次項では，電力変換器に適用する半導体素子とその冷却装置について，体積算出方式を

説明する。 
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3.6.2 ヒートシンクの設計 

これまでに設計したパラメータを基に各冷却装置の体積を設計する。冷却系の体積は，

半導体素子による損失で決まる必要熱抵抗から算出できる。必要な熱抵抗 Rth(f-a)は(3.24)式

のように求められる。 

( ) ( ) ( )( )j a

th th thf a j c c f

loss

T T
R R R

P
− − −

−
= − +  .................................................................................. (3.24) 

ここで，Plossは半導体による損失，Rth(j-c)は接合部と筐体の間の熱抵抗，Rth(c-f)は筐体と冷却

システムの間の熱抵抗である。冷却システムの容積を推定するために，本稿では CSPI

（Cooling System Performance Index）を導入している。CSPIは，冷却システムの単位体積当

たりの冷却性能を意味する。強制冷却システムによって CSPI が高くなると，冷却システ

ムが小型化される。しかし，これらのファンによってシステムの寿命が制限される。その

ため，自然冷却を前提とした冷却システムの設計が望まれている。冷却システムの体積

Volheatsinkは，Area Product法(54)によって導出できる。 

( )

1
heatsink

th f a

Vol
R CSPI

−

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

最後に，各単相電力脈動補償方法を有した電力変換器について，それぞれの最大電力密

度点を明確にするために，スイッチング周波数を変数として効率 η と電力密度 ρpowerのパ

レートフロントを求め評価を行った。 
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図 3-15 単相電力脈動補償回路の設計フローチャート 
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3.6.3 体積及びパワー密度評価 

図 3-16に，パレートフロントカーブを用いた電力密度の比較図を示す。また，表 3.2に

選定部品の一覧を示しており，本項におけるこれらの比較は単相電力脈動補償部及び入力

側からDCリンクへと電力変換を行うDC-DCコンバータをそれぞれ比較した結果を示す。  

電解コンデンサを用いたコンデンサ平滑方式を用いた従来法の最大電力密度は，スイッ

チング周波数が 35 kHzのときに 9.3 kW/dm3，効率は 98.8%であった。一方， DCアクティ

ブフィルタを用いた従来の独立型アクティブパワーデカップリング回路を用いた電力変換

器では，昇圧型では 45 kHzで 9.5 kW/dm3，降圧型では 45 kHzで 9.9 kW/dm3に達する結果

を得た。これらの結果に対して，提案回路である磁気素子共用を実現する時分割電流制御

法を用いた単相電力脈動補償回路を有する電力変換器では，スイッチング周波数が 20 kHz

の場合，10.8 kW/dm3，効率は 98.8%を達成する。従って，磁気素子共用実現する時分割電

流制御法を用いた提案回路の最大電力密度は，コンデンサ平滑方式と従来の降圧型 DC ア

クティブフィルタ方式に比べて，それぞれ 115%と 108%とどちらも上回る結果より，提案

回路の有意性を確認した。 

図 3-17 は，各単相電力脈動補償方式の最大電力密度点における体積分布を示したもの

である。なお，各回路方式の回路部品の体積は，電解コンデンサを用いたコンデンサ平滑

方式を適用した回路体積を 100%として正規化している。提案回路の単相電力脈動補償回

路は，従来の降圧型 DC アクティブパワーデカップリング方式と比較して，インダクタの

体積を 30.4%削減している。その結果，全体の体積は 7.2%減少している。 

図 3-18は，各回路の最大電力密度点における損失分布を示したものである。なお，コン

デンサ平滑方式を用いた回路の全損失を 100%として正規化したものである。提案回路に

おける単相電力脈動補償回路の合計損失は，コンデンサ平滑方式に比べて 98.7%となる。

提案回路における単相電力脈動補償回路では，半導体素子 S1と S2によるチョッパの導通

損失が全体の 45.9%を占めている。これは，提案回路において DCM を採用すると回路に

流れる電流ピーク値が高くなることで，半導体スイッチング素子に流れる実効電流が大き

くなるためである。 

  



 

第 3章 

時分割電流制御法を用いた非絶縁型 DC-単相 AC コンバータ 

113 

 

 

表 3.2 時分割電流制御方式を用いた提案回路の選定部品リスト 

Passive

Boost type 
active 
power

decoupling

Buck 
type

Symbol

Cdc

Component Rating at 100°C

Nippon Chemi-Con
EKMZ451VSN181MP30S

Cbuf

Murata Manufacturing

EVS20329S2G306MS09

Sb1, Sb2
ROHM

SiC-MOSFET, SCT3040KL
1200 V

39 A

400 V
30 mF

450 V, 1.0 Arms
180 mF

Sb1, Sb2

Topology 

ROHM
SiC-MOSFET, SCT3030AL

650 V
49 A

Proposed 
circuit

S1-S4

Cf

Murata Manufacturing

KC355WD72E225MH01
450 V
1 mF

Boost 
chopper

Sc1, Sc2
ROHM

SiC-MOSFET, SCT3022AL
650 V
65 A

ROHM

SiC-MOSFET,SCT3017AL
1200 V

83 A
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図 3-16 パレートフロントカーブを用いたDC-DC電力変換器の比較 
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図 3-17 時分割方式を用いた提案方式についての           

各最大電力密度点における回路体積の比較 
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図 3-18 時分割方式を用いた提案方式についての           

各最大電力密度点における損失解析の比較 
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3.7 結論 

第 3 章では，脈動補償用の追加磁気素子を必要としないかつ電力伝送とのハイブリッド

変調を実現する手法として，時分割電流制御法による磁気素子共用形のアクティブパワー

デカップリング方式を提案した。本提案回路では，メイン回路の昇圧インダクタを用いて，

電力伝送動作と単相電力脈動補償動作の両立を達成できるため，追加の磁気素子を必要と

しない利点を持つ。脈動補償に必要な追加素子は半導体素子 2個と小容量のバッファキャ

パシタのみで良いため，部品点数削減による体積の小型化が期待できる。本章では，提案

するメイン回路磁気素子の共用によって単相電力脈動補償回路が電力変換器全体に与える

影響を基礎検証として実機実験や解析を基に行うことが目的であり，基礎部分として多く

の回路に採用されている昇圧チョッパのインダクタを用いて共用形のアクティブパワーデ

カップリング方式の妥当性の確認を行った。以下に得られた結果を示す。 

(1) 試作機を用いた実機実験によって，追加磁気素子を必要としない提案方式に

より脈動成分を 90.2%低減できることを確認し，良好な脈動補償効果を得た 

(2) 単相電力脈動補償適用時における最高効率 96.0%を確認した 

(3)  提案回路の最大電力密度はスイッチング周波数が 20 kHz の場合，10.8 

kW/dm3，効率は 98.8%を達成 

(4)コンデンサ平滑方式と従来の降圧型 DC アクティブフィルタ方式に比べて，高

パワー密度化を実現できることを確認した 

これらの基礎検証結果より，メイン回路の磁気素子を共用する時分割電流制御法を用い

た単相電力脈動補償機能を持つ DC-単相 ACコンバータに関して，磁気素子共用による高

パワー密度化が実現できることおよびその有用性を確認した。 
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第4章  

和差電流制御法を用いた絶縁型   

DC-単相 ACマトリックスコンバータ 

4.1 緒言 

第 3 章では，メイン回路の昇圧インダクタを用いて単相電力脈動補償用の磁気素子とし

て共用を実現するハイブリッド変調を提案し，追加の磁気素子なしにアクティブパワーデ

カップリング動作を達成できる利点を示した。第 3章に示す提案回路において，単相電力

脈動補償に必要な追加素子数を削減できるだけでなく，メイン回路に流れる電流を時間的

に分割して昇圧リアクトルに流入させることで，脈動補償と昇圧動作の 2つの電流を制御

する際の問題点となる電流実効値増加による損失発生を抑制できる特徴がある。このよう

に，第 3 章では一般的に多数採用されている昇圧チョッパ及び DC-AC コンバータの構成

を基に基礎検証を行い，磁気素子をメイン回路と共用することで電力変換器全体の高パワ

ー密度化が達成できることを実機実験及び解析比較結果を用いて示した。 

本章では，前章の基礎検証を基に，アクティブパワーデカップリング動作について磁気

素子共用を実現する多目的電流のハイブリッド変調として和差電流制御法を絶縁型DC-単

相 AC コンバータへ適用する方法を提案する。本提案回路では，メイン回路の絶縁部品と

して必須となる高周波トランスに中間タップを設け，差動と同相の電位をそれぞれ独立に

制御することで単相電力脈動補償と電力伝送の多目的電流を間接的に同時に実現できる特
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徴を有する。また，提案回路におけるそのほかの特徴は下記のようになる。 

 (1) 脈動補償動作に追加の半導体素子及びその冷却装置を一切必要としない 

(2) マトリックスコンバータを採用することで AC 側の直流中間部及び電力変換

回数を削減し，発生損失を抑えられる 

(3) トランスの中間タップのみで 2 つの動作を達成でき，且つ磁気的に中間点上

下で影響を互いに打ち消すため独立にそれぞれの動作が達成できる 

本章では，初めに提案回路の制御方法について動作モード図を基に述べ，回路素子の設

計指針を説明し，提案回路の特徴を示す。提案回路は高周波トランスの中間タップに脈動

補償要素を接続するため，直流電源電圧から見て降圧型のアクティブパワーデカップリン

グ回路となる。各電位に対する指令値の導出方法などを述べ，最後に試作機を用いた実機

実験により提案方式の妥当性を確認する。 

4.2 提案回路方式 

図 4-1 にコンデンサ平滑方式を採用した従来回路構造を持つ DC-単相 AC コンバータの

回路構成図を示す。従来の回路構成は，フルブリッジインバータ，高周波トランス，Back-

to-Backコンバータで構成されている。一般に，トランス二次側のBack-to-Backコンバータ

では，整流動作と商用周波数へ変換するための PWM制御が適用される。また，電力変換

器の小型軽量化を図るために，トランス一次側のフルブリッジインバータを高周波で駆動

している。 

前章で述べたように，DC-単相 AC コンバータには単相交流負荷によって発生する単相

電力脈動成分を吸収する受動部品が必要となる。図 4-1では，トランス二次側の直流中間

部に接続した大容量の電解コンデンサによって吸収させるコンデンサ平滑方式を採用して

いる。しかし，大容量の電解コンデンサは電力変換器の寿命を短くするだけでなく，オン

ボードチャージャーなどアプリケーションを想定した場合発熱が大きな問題となる(84)。 

図 4-2 にマトリックスコンバータと小容量のキャパシタを用いた脈動補償回路を有する

提案回路の構成を示す。提案回路は，フルブリッジインバータ，中間タップを有する高周
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波トランス，単相電力脈動補償を行うバッファキャパシタと補償用電圧を間接的に制御す

るためにインダクタ，マトリックスコンバータで構成される。マトリックスコンバータは，

入力される交流電力を直接，周波数の異なる交流波形へ変換し出力する電力変換器であり，

間に直流電力への変換ステップを挟まない構成と制御方式を持つ(85),(86)。このマトリックス

コンバータをトランス二次側に適用することで，二次側に直流中間部がなくなり，エネル

ギーバッファとなる電解コンデンサを用いた平滑要素が不要となる。しかし，単相交流負

荷で発生する単相電力脈動成分を吸収する別途エネルギーバッファが必要となる。そこで，

提案回路では，直流入力電流のリプル成分補償要素として，中間タップ付き高周波トラン

スをフルブリッジインバータとマトリックスコンバータ間に接続することデ絶縁するだけ

でなく，脈動補償用に追加の半導体スイッチングデバイスを必要しない特徴を持つ。中間

タップ付きトランスの中間電位とフルブリッジインバータを用いて，トランス二次側への

電力伝送動作とアクティブパワーデカップリング回路の制御動作を同時に達成できる。 

ここで，提案回路におけるアクティブパワーデカップリング回路は，バッファキャパシ

タ Cbufとインダクタ Lbufから構成される。バッファキャパシタ Cbufのエネルギーを充放電

することで，単相電力脈動成分を補償する。追加インダクタはバッファキャパシタ電圧を

制御するための電流制御用受動部品となるためエネルギーの蓄積は行わない。アクティブ

パワーデカップリング回路は，バッファキャパシタ電圧 vCbufを大きく変動させることで単

相電力脈動を補償するため，従来のコンデンサ平滑方式に比べ，小容量のキャパシタを使

用できる。一方，バッファキャパシタ電圧 vCbufを決定するバッファ電流 ibufは，アクティ

ブパワーデカップリング回路のインダクタとフルブリッジインバータを用いてフィードバ

ック制御する。そのため，アクティブパワーデカップリング回路のインダクタは小容量で

良い。 

提案回路における最大の特徴である磁気素子の共用はメイン回路素子である高周波トラ

ンスを用いて多目的電流制御を行う点である。高周波トランスの一次側巻線上の中間タッ

プと小容量のバッファキャパシタを接続することで，メイン回路のフルブリッジインバー

タはトランスを励磁する差動電圧制御モードと，単相電力脈動を補償する同相電圧制御モ

ードをそれぞれ独立に出力できる。従って，提案システムでは単相電力脈動補償用に追加

のスイッチングデバイスを一切必要とせず，スイッチングデバイスの数は脈動補償回路を
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付加しない一般的な DC-単相 AC電力変換器と等しくなる。このように，提案回路では磁

気素子を共用することで回路に必要な部品点数を削減し，小型化が期待できる特徴を持つ。 

4.3 提案制御 

本節では，提案回路における磁気素子共用を実現する和差電流制御法及び提案方式を適

用する回路動作に関して動作モード図を用いて説明をする。 

4.3.1 一次側変換器の動作モード 

図 4-3にフルブリッジインバータの変調方法を示す。提案回路のフルブリッジインバー

タでは，トランス二次側へ電力を伝送するための差動電圧 vdifを出力するモードと，単相電

力脈動を補償するための同相電圧 vcomを出力するモードを同時に制御する。従って，差動

電圧制御モードの電圧指令値 vdif
*と同相電圧制御モードの電圧指令値 vcom

*は，入力パラメ

ータとしてセットされる。なお，同相電圧制御モードの電圧指令値 vcom
*の 1と異なり，差

動電圧制御モードの電圧指令値 vdif
*には基準として 0.5のゲインが挿入される。トランスの

二次電圧の最大値を得るために，差動電圧の指令値 vdif
*は 1 p.u.に設定する。一方，同相電

圧の指令値 vcom
*は単相電力脈動を補償するためのバッファ電流制御を行う PI 制御器によ

って計算される。 

図 4-4に高周波トランスの差動電位と同相電位指令 vcom
*の関係図を示す。脈動補償動作

を行わない場合，脈動補償動作モードである同相モードの同相電位指令 vcom
*は 0 となる。

従って，図 4-3(a)の制御ブロック線図に示すように差動電圧指令は常に 0.5 となりデュー

ティも同等に 0.5 に制御されるため，差動電圧は 2 レベル電圧波形となる。一方，脈動補

償動作を適用した場合，同相電圧指令 vcom
*は 100 Hzの脈動に応じて変化する。同相電圧指

令 vcom
*が 0.3 の場合，差動電圧はその差分が指令値として扱われる。そのため，差動電圧

のデューティは 0.7となり，半値であるデューティ 0.35ずつが正負に差動電圧期間として

出力される。同相電圧指令値が入力された場合は，その同相モードのデューティにのっと

ったゼロ電圧期間が差動電圧には出力され 3レベル電圧波形となる。同相電圧から見た場

合 
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図 4-1 昇圧型の従来回路構成(コンデンサ平滑方式) 
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図 4-2 マトリックスコンバータを用いた昇圧型の提案回路構成 
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は，同相電圧出力期間が電位を持つ期間に相当する。このように，提案回路ではそれぞれ

の電位を制御する期間は他方の電圧がゼロ電圧となるため，独立した制御を両立すること

ができる。 

図 4-5提案回路のフルブリッジインバータの動作モードを示す。図中の灰色の破線はタ

ーンオフしているスイッチングデバイスを，黒色の実線は電流経路をそれぞれ示す。図 4-5 

(a)と(b)は直流電力をトランス二次側へ変換するための差動電圧制御モードを示している。

差動電圧制御モードでは，アクティブパワーデカップリング回路に印加される同相電圧は

直流電圧 vdcの半値一定となる。一方，図 4-5 (c)と(d)は単相電力脈動を補償するためのバ

ッファ電流 ibufの制御を行う同相電圧制御モードを示している。同相電圧制御モードでは，

差動電圧 vdifは 0 V一定となるため，トランスは磁場を発生しない。このように，提案回路

のフルブリッジインバータでは差動電圧 vdifと同相電圧 vcomを独立して同時に制御するこ

とができる。このように，提案回路では中間タップ付きトランスを利用することで，単相

交流負荷によって発生する単相電力脈動を補償するために追加のスイッチングデバイスを

必要としない。 

4.3.2 制御ブロック線図 

図 4-6に提案回路の制御ブロック図を示す。提案システムにおける電流，電圧の制御は

全て PI制御によって行われる。アクティブパワーデカップリング回路のインダクタに流れ

るバッファ電流の制御は，単相電力脈動の補償を目的とし，出力フィルタ電流制御は本来

必要となる出力フィルタキャパシタ電圧制御のマイナーループとして適用している。バッ

ファキャパシタ電圧制御は，制御の離散化(デジタル制御)による平均電圧の発散を防ぐた

めに導入し，バッファキャパシタ電圧 vCbufの平均値を制御する。さらに，トランス二次電

圧変動補償は，脈動補償のための同相電圧の指令値 vcom
* によってマトリックスコンバータ

の入力電圧が変動するため，出力電流制御の外乱を相殺するために必要となる。 
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(b) 差動電圧 vdifと同相電圧 vcomの定義 

 

図 4-3 トランス中間電位を用いたフルブリッジインバータの   

変調方法に関する定義 

 

  



 

第 4章 

和差電流制御法を用いた絶縁型 DC-単相 AC マトリックスコンバータ 

123 

 

 

 

 

 

 

 

vdif

vcom
*
=0 vcom

*
=0.3p.u.

t t

vdif

 

 図 4-4 トランス差動電圧と同相電圧の関係 
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 図 4-5 絶縁型DC-単相ACマトリックスコンバータにおける   

一次側フルブリッジインバータの動作 
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図 4-6 絶縁型 DC-単相 ACマトリックスコンバータのブロック線図 
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4.3.3 単相電力脈動補償の制御方法 

1) 指令値の導出 

提案回路では，アクティブパワーデカップリング回路に流れるバッファ電流 ibuf をイン

ダクタを用いて制御し，間接的にバッファキャパシタ電圧 vCbufを変動させるよう制御する

ことで，単相交流負荷による脈動成分を吸収する。まず，バッファキャパシタのエネルギ

ーWCbufは，キャパシタの電圧-電流式を用いて(4.1)式として表される。 

( )

( )

0 0

0

0

cos 2

cos 2

t t Cbuf

Cbuf Cbuf buf Cbuf buf
t t

t

ave o
t

t

load load o
t

dv
W v i d v C d

d

P d

V I d

 


  

  

 
= =  

 

=

=

 





 ............................................................. (4.1) 

ここで，Paveは負荷の電力平均値を示し，単相交流側の負荷抵抗によって計算される。Vload，

Iloadはそれぞれ単相交流側の電圧及び電流の実効値，t0は動作開始時の時間を示す。このよ

うに，脈動補償に必要なキャパシタンスは補償される対象である負荷の電力で表すことが

できる。従って，単相電力脈動成分を補償するために必要なバッファキャパシタ電圧 vCbuf

は，(4.1) 式の積分式から下記のように導出できる。 

 2

0 0sin(2 ) sin(2 )ave
Cbuf C o o

o buf

P
v V t t

C
 


= + −  .................................................................. (4.2) 

ここで，VC0 はバッファキャパシタ Cbuf の初期電圧を示し，その値は入力電圧の半値とな

る。この値は，中間タップ付きトランスの中間電位が脈動補償用の素子へ接続されるため，

中間電位である入力電流の半値が一意に初期値として印加される。アクティブパワーデカ

ップリング回路に流れるバッファ電流の指令値 ibuf* は，t0 が 0 sであるとき，(4.2)式とキ

ャパシタの電圧電流方程式より(4.4)式のように得られる。 

2

* sin(2 )
2

dc ave
Cbuf o

o buf

v P
v t

C




 
= + 

 
 .................................................................................... (4.3) 
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*

*

2

cos(2 )

sin(2 )
2

Cbuf

buf buf

ave o

dc ave
o

o buf

dv
i C

dt

P t

v P
t

C






=

=

 
+ 

 

 ..................................................................................... (4.4) 

vCbuf
*はバッファキャパシタ電圧の指令値を示す。上記のように，提案回路では(4.4)式に示

すバッファ電流指令値 ibuf*にバッファ電流を追従させることで，単相電力脈動成分を補償

できる。 

2) PI制御のパラメータ設計 

図 4-7にバッファ電流制御を行う PI制御器とゼロ極相殺フィルタFbuf (s)の設計に関する

ブロック線図を示す。プラントモデルは LC回路となる。さらに，Kp_bufはバッファ電流制

御の PI制御器の比例ゲイン，Ti_bufは積分時間をそれぞれ示す。 

図 4-7 に示す単相電力脈動補償を行うバッファキャパシタに流れる電流制御ブロックに

ついて，その閉ループ伝達関数は，(4.5)式で表される。 

_

_ _

*
__ _ _2

_ _

1

1

11

p buf

buf i buf buf buf buf i buf

i bufbuf LPF p buf p buf

p buf buf buf buf buf buf i buf

K

i sT L C L T

Ti K K
s s

K C L L C L T

+
+

= 
 

+ + + +  
 

 ................................. (4.5) 

ここで，Lbufはバッファキャパシタ電流制御用のインダクタ，ibuf_LPF
*はバッファ電流指令値

の LPF 通過後の指令値を示す。二次遅れ標準形の伝達関数の公式に(4.1)式を変換すると，

Fbuf (s)は(4.6)式で，Fbuf (s)を含めた閉ループ伝達関数は(4.7)式で表される。 

_

_ _

1
( ) 1

1

i buf

buf

i buf p buf buf

T
F s

sT K C

 
= +  +  

.................................................................................... (4.6) 
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_
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buf p buf p buf
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K

i L C L T

i K K
s s

L L C L T
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=
 

+ + +  
 

..................................................................... (4.7) 

また，Kp_bufとTi_bufは固有角周波数ωn_bufと二次遅れ標準形の伝達関数のダンピング係数 ζbuf

用いて計算される。 

_ _2p buf buf n buf bufK L =  .......................................................................................................... (4.8) 

_

_
2

_

2

1

buf n buf

i buf

n buf

buf buf

T

L C

 



=

−
 ....................................................................................................... (4.9) 

従って，単相電力脈動補償は(4.8)式，(4.9)式により導出された制御パラメータを用いて達

成される。 

一方，バッファキャパシタ電圧制御はバッファキャパシタ電圧 vCbufの平均値を直流入力

電圧 vdcの 1/2に保つために使用する。平均値の変動は脈動周波数よりも十分遅いためバッ

ファキャパシタ電圧の制御の応答は，バッファ電流制御に対して十分低くて良い。 

設計した電流制御を行う PI制御について，応答を確認するためにシミュレーションを行っ

た。 

表 4.1にシミュレーション条件を示す。単相系統に連系することを考慮し，出力電力は

1.5 kW，出力電圧は 100 Vrms，出力周波数は 50 Hz，出力電流の力率を 1とする。 

図 4-8にバッファ電流の制御応答のシミュレーション結果を示す。バッファ電流指令値

ibuf 
*を 2 A から 5 A へのステップ応答的に変化させた波形を示しており，図より実際のバ

ッファ電流 ibuf はバッファ電流指令値 ibuf 
*のステップ入力に追従していることが確認でき

る。このとき，理想応答のオーバシュート率は 4.60%，オーバシュート時間は 0.737 msで

ある。これらの結果は，表 4.1に示す応答角周波数とダンピング係数を基に設計した値と

一致する。なお，設計したオーバシュート率 POとオーバシュート時間 Toは下記の式で計

算される。 
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表 4.1 絶縁型DC-単相ACマトリックスコンバータの         

シミュレーション条件 

Inductor Lbuf

Rated power

Carrier frequency of 

full bridge inverter

Buffer capacitor Cbuf

Load voltageDC bus voltage

Load frequency

380 Vdc

1.5 kW

0.5 mH

400 mF

100 kHz

100 Vrms

Turn ratio of 

transformer N2/N1
1

50 Hz

Natural angular 

frequency of buffer 

current control

6000 rad/s
Natural angular 

frequency of filter 

current control

3000 rad/s

Carrier frequency of 

matrix converter
10 kHz

Damping factor of 

buffer current control

Damping factor of 

filter current control
0.7 0.7

Filter inductor Lout 1.6 mH (7.5%)

Load current 15 Arms
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図 4-7 バッファ電流の PI制御ブロック図 
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図 4-8 単相電力脈動補償回路の電流制御応答 
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4.3.4 二次側変換器の制御方法 

4.3.1項では，提案回路の一次側インバータの動作方法について示した。一次側インバー

タでは，単相電力脈動補償動作と二次側変換器への電力伝送動作を同時に行えることを示

した。本項では，提案回路の二次側変換器，マトリックスコンバータの制御方法について

述べる。マトリックスコンバータには，パルス密度変調(Pulse Density Modulation：PDM )信

号生成法(87)-(91)を適用する。 

1) PI制御のパラメータ設計 

本稿で提案する単相電力脈動補償方法は，マトリックスコンバータの出力側の力率が 1

であることを前提に指令値を作成しているため出力側が不安定である場合，単相電力脈動

の補償効果に影響を及ぼす。従って，本制御では出力電流制御を行うことで，負荷電圧を

一定に保つために使用する。 

図 4-9 にマトリックスコンバータの出力電流制御を行う PI 制御器の設計に関するブロ

ック線図を示す。プラントモデルはRL回路となる。さらに，Kp_outは出力電流制御の PI制

御器の比例ゲイン，Ti_outは積分時間を示す。ここで，Ti_outは簡易化し，下記のように表す。 

load

out
outi

R

L
T =_  ........................................................................................................................... (4.12)  

また， Kp_outは固有角周波数ωn_outを用いて計算される。 

_ _p out n out outK L=   ............................................................................................................... (4.13) 

図 4-9の閉ループ伝達関数は，一次遅れ標準形の伝達関数で設計される。 

図 4-10 に簡易化した PI 制御器のブロック線図を示す。簡易化した制御器の閉ループ伝

達関数は(4.14)式で表される。 

*
_

1

1

s

p outs

out

i

Ki
s

L

=

+
.................................................................................................................... (4.14) 



 

第 4章 

和差電流制御法を用いた絶縁型 DC-単相 AC マトリックスコンバータ 

132 

 

このように，出力電流制御は PI制御を用いて達成される。 

また，設計した電流制御を行う PI制御について，応答を確認するためにシミュレーション

を行った。 

図 4-11に出力電流の制御応答のシミュレーション結果を示す。図より，実際の出力電流

isは is
 *のステップ入力に追従していることが確認できる。なお，出力電流制御器は一次遅

れ標準形を基に設計しているため，オーバシュートは発生しない。 

2) 二次側変換器の変調方式 

トランスの二次電圧に関わらず所望の出力電流制御の応答を得るために，トランス二次

電圧を補償する必要がある。これは，脈動補償を行うことでトランス二次側のマトリック

スコンバータの入力電圧が変動するため，出力電流制御の外乱を相殺することが目的であ

る。二次電圧は直流電圧 vdc，アクティブパワーデカップリング回路全体に印加される同相

電圧 vcom
* と トランスの巻き数比N2/N1によって結成される。 

ここで，マトリックスコンバータに適用する PDM 信号生成法は，トランス二次電圧の

極性に関わらず二次電圧の半周期を最小単位として扱う。従って，トランスの二次電圧 vs_rec

を整流した全波波形の補償を検討する。 

図 4-12に同相電圧の指令値 vcom
* とトランスの二次電圧 vsec_recの関係についてのシミュ

レーション波形を示す。このシミュレーションは第 4章に示す一次側制御ブロック図を実

行した結果を示している。このとき，バッファ電流制御は適用しておらず，二次側変換器

に当たるマトリックスコンバータは接続していない。また，トランスの巻き数比は 1：1で

ある。さらに，カットオフ周波数がフルブリッジインバータのキャリア周波数の 1/10にあ

たる 10 kHzの LPFを用いて，二次電圧 vsec_recをフィルタ処理している。 

図 4-12より，vsec_recは同相電圧の指令値 vcom
*に同期し，下記のように表される。 

( )*2
sec_

1

1 2rec dc com

N
v v v

N
= −   .................................................................................................. (4.15) 

このように，二次電圧変動を補償するために，出力電圧の指令値 vout
* は vsec_recで除算す

る。 
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図 4-9 出力電流の PI制御ブロック図 
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図 4-10 簡易化後の出力電流の PI制御ブロック図 
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図 4-11 出力電流制御の制御応答 
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図 4-12 同相電圧指令値と整流後の二次電圧の全波波形の関係 

 

 

 

 

図 4-13 に適用する PDM の概要を示す。PDM は高周波側のトランス二次電圧波形をパ

ルスとして扱い，パルスの密度と正負で出力電圧を生成する。図 4-13では，トランス二次

電圧パルスの半周期を出力電圧の最小単位とする。このとき，マトリックスコンバータは

トランス二次電圧のゼロ電圧期間にスイッチングを行うため，ZVSを達成でき，スイッチ

ング損失を低減できる。 

図 4-14 に出力電圧波形改善を目的とした デルタ-シグマ(Δ-Σ :delta-sigma)変換に基づく

PDMのブロック線図を示す。Δ-Σ変換とは，アナログ信号を 1bitのデジタル信号に変換す

る AD変換の一種である(87)-(91)。Δ-Σ変換に基づく PDM では，まず，マトリックスコンバ

ータのキャリアピークに同期したゼロ次ホールド(ZOH)で離散化された出力電圧指令値

vout
*と，1クロック前の量子化器の出力を比較して量子化誤差を積分する。この量子化誤差

が積分されて大きくなると，量子化器の出力を 1から 0，もしくは 0から 1に切り替える。

図 4-14の量子化器では，量子化誤差が vout
*に達した時に量子化器の出力を切り替える。こ

の結果，ゲート信号の切り替わりがマトリックスコンバータのキャリアに依存しなくなり，

パルス密度は階段状ではなく連続的に変化する。なお，前文の階段状とは，PWM を基と

したパルス密度による電力変換制御の場合，単相交流の正弦波指令値に沿って指令値が増
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加もしくは減少されるためそれに応じた出力パルスも階段的に増減することを指す。この

とき，PWM を基とするため，出力パルスの出力期間はスイッチング一周期中にオンとオ

フの期間が一回ずつとなり，出力パルスはスイッチングのオン期間にまとまってマトリッ

クスコンバータより出力される。これに対して，Δ-Σ変換に基づく PDMでは連続的に出力

パルスがスイッチング一周期中に指令値に従って点在するためリプル電圧が抑制できる。

また，Δ-Σ変換に基づく PDMでは分解能による制限がなくなり，量子化誤差を低減できる

ため出力電圧波形も改善できる。 

一方，高周波-商用周波数へ直接変換できる本制御方式では，商用周波数を持つ出力電圧

指令 vout
*の極性に応じて上下アームのスイッチング信号を入れ替える必要があるため，ト

ランス二次電圧と極性が一致するフルブリッジインバータの S1bnのゲート信号と量子化器

出力の EXNORを用いる。 

図 4-15 にトランス一次側フルブリッジインバータのゲート信号 S1bn と差動電圧の関係

を示す。差動電圧はトランス二次側に出力されるため，マトリックスコンバータの入力電

圧に相当する。図より， S1bnのゲート信号とトランス二次電圧極性がゼロ電圧期間以外で

一致することがわかる。また S1bnのゲート信号の両エッジが差動電圧のゼロ電圧期間に同

期するため，マトリックスコンバータのスイッチングタイミングに用いる情報として S1bn

のゲート信号を用いている。 

 

4.4 提案回路の設計 

1) 受動素子の設計 

提案回路のアクティブパワーデカップリング回路に用いる受動素子容量の設計に関し

て，本項で説明する。はじめに，平滑用キャパシタとして電解コンデンサを用いる従来の

方式では，インバータの安定動作のために平滑用キャパシタの出圧変動の振幅値 ΔVcは小

さく設計されている。これは，単相負荷によって発生する脈動成分をバッファキャパシタ

の振幅値 Δvcからなるリプル率まで吸収させるという方式であり，そのリプル率を達成す

るためのキャパシタンスが大容量となるため平滑用キャパシタが大型となる問題点をもつ。
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一般に，平滑キャパシタの電圧リプル率はインバータの安定動作のためには数%～10%程

度とされている。1.5 kWのコンデンサ平滑方式を採用したDC-単相ACコンバータを想定

すると，直流中間部の電圧 380 Vに対して，電圧リプル 5%と設計した場合，脈動成分吸収

用に 2840 µFの電解コンデンサが必要となる。 

これに対し，提案方式では小容量のキャパシタを用いてバッファキャパシタ電圧の振幅値

Δvc をアクティブに変動させることよって，単相電力脈動補償用のエネルギーが確保され

る。このように，提案方式では電圧振幅値を大きくすることで脈動補償エネルギーを担保

するためバッファキャパシタの静電容量を減らすことができる。なお，中間タップ付きト

ランスでは，直流側から単相交流負荷への電力伝送動作は差動電圧制御モードで制御する

が，単相電力脈動補償はバッファコンデンサ電圧を変動させるために同相電圧を制御する

ことで吸収している。 
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図 4-13 PDMのコンセプト図 
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図 4-14 Δ-Σ変調に基づく PDM制御ブロック線図 
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図 4-15 フルブリッジインバータのゲート信号 S1bnと差動電圧の関係 
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提案するハイブリッド変調を用いた複合型アクティブパワーデカップリング方式のイ

ンダクタンスは下記のように表される。 

2

2

dc
Cbuf

dc Cbuf

buf

L sw dc

v
vv v

L
Δi f v

−−
=  .................................................................................................. (4.16) 

_

_ max

/ 2buf ripple

L

buf

i
Δi

I
=  ................................................................................................................... (4.17) 

ここで，ΔiLは単相電力脈動補償回路に流れるバッファ電流の許容電流リプル率，ibuf_rippleは

バッファ電流 ibufの peak-to-peak値，vdcは直流入力電圧，fswは高周波リンクのスイッチング

周波数を示す。 

次に，単相電力脈動を補償するために必要なバッファキャパシタの静電容量の導出方法

について説明する。バッファキャパシタの容量は，バッファキャパシタに蓄えられるエネ

ルギーと，キャパシタ電圧によって決定される。ここで，バッファキャパシタ容量は単相

交流負荷で発生する脈動電力の半周期分のエネルギーを授受できればよいので，(4.1)式よ

り下記の式で表される。 

( )
/4

0
cos 2

T
ave

Cbuf ave o

o

P
W P d  


= =

 ...................................................................................... (4.18) 

なお，Tは商用周波数 50 Hzの一周期を示す。(4.18)式及びバッファキャパシタで授受でき

るエネルギーE 式を用いて，脈動成分を補償するのに必要なバッファキャパシタの静電容

量は(4.19)式で表される。 

 2 2

max min

2 ave
buf

C C

P
C

V V
=

−
 ...................................................................................................... (4.19) 

VCmax，VCminはバッファキャパシタ電圧の変動幅の最大値と最小値をそれぞれ示す。 

図 4-16 にバッファキャパシタ電圧の変動幅に対する脈動補償に必要な静電容量の関係
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図を示す。この関係図は，出力電力 Paveを 1 kWとして(4.19)式を基に計算・作成しており，

キャパシタ電圧の変動幅 Δvcは(4.19)における変動幅の最大値と最小値の差分となる。この

とき，最大値と最小値は提案回路の入力電圧値によってキャパシタ電圧変動可能範囲が決

まるため，その変動範囲内における必要静電容量の関係図となる。従来回路のコンデンサ

平滑方式では，単相交流負荷による脈動成分が重畳するキャパシタ電圧変動幅(リプル)を

抑制させるために，大容量の静電容量が必要となることが図から確認できる。一方，アク

ティブパワーデカップリング回路では，積極的にキャパシタ電圧の変動幅を大きくなるよ

う制御するため，補償に必要な静電容量として，小容量のコンデンサを用いて達成できる。 

提案回路で用いるバッファキャパシタでは，従来回路と同容量の 1.5 kW 変換器の脈動

成分を補償する場合，容量について 90%以上低減できる。なお，実機実験では電圧リプル

を許容できるキャパシタを用いる必要があるため，200 µFのフィルムキャパシタを既製品

より選定し，採用した。この場合，従来の電解コンデンサを用いたコンデンサ平滑方式と

比べ 85%の容量を低減できる。 
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図 4-16 バッファキャパシタの静電容量と電圧振幅の関係 
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2)  中間タップ付きトランスの許容電流導出 

提案回路では，入力側が 2端子構造の一般的な高周波トランスと違い，中間タップを挟

んだ上下それぞれの端子間に流れる電流が異なる。これは，上下端子から中間タップへ流

入する電流が存在するため，上下端子間に流れる電力伝送用の差動電流に対して流入する

同相電流がそれぞれ和算もしくは減算されるためである。提案回路におけるトランス電流

は，フルブリッジインバータのアームに流れるそれぞれA相およびB相電流とし，そのA

相電流 ia，B相電流 ibは次式で与えられる。 

1
( ) ( ) ( )

2
a dif bufi t i t i t= +  .......................................................................................................... (4.20) 

1
( ) ( ) ( )

2
b dif bufi t i t i t= −  ........................................................................................................... (4.21) 

ここで，idif(t)はトランスの差動分の電流を示し，出力電流に相当する。また，ibuf(t)は脈動

補償回路に流れるバッファ電流を示し，電力脈動の補償量となるため出力電力に応じて一

意に決定される。A相のアーム電流は図 4-2に示す提案回路のトランス一次側のフルブリ

ッジインバータの直流電源側アームへ，B 相電流は他方のトランス側のアームへ流れるア

ーム電流を示す。出力電流の最大値を Imとした時，アーム電流の(4.20)，(4.21)式は(4.4)式

を用いて下記のように表される。 

( )

( )

0

2

0

cos 21
( ) sin( )

2
sin 2

ave

a m o

ave
C o

o buf

P t
i t I t

P
V t

C







= +

+
 ............................................................ (4.22) 

( )

( )

0

2

0

cos 21
( ) sin( )

2
sin 2

ave

b m o

ave
C o

o buf

P t
i t I t

P
V t

C







= −

+
 ................................................................. (4.23) 

このように，中間タップ付きトランスに流れる電流は出力電力とバッファキャパシタンス
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によって一意に決定される。これらを踏まえて，トランスの許容電流と容量の特性図を作

成し，提案回路の設計点を導出する。 

 図 4-17にトランスの電流特性図を示す。図に示すように，容量によってトランスに流れ

る電流は一意に決定される。このように，中間タップに対して上下端子へ流れる電流値は

異なるが，トランスの同相電流による磁場への影響は表れない。これは，トランス一次側

に設ける追加端子を一次巻線の中点に設置することで，上下端子で磁場の影響を打ち消し

合うためである。従って，提案回路におけるトランスの設計に関しては電流密度を考慮し

た巻線を設定するのみであり，一般的なトランスと同様に作成できる。 
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図 4-17 トランス電流とバッファキャパシタの静電容量の関係 
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4.5 シミュレーション結果 

提案回路の基本的な動作を確認するためのシミュレーションを行った。表 4.1 に示すシ

ミュレーション条件を用いており，図 4-18 に提案回路における単相電力脈動補償を適用

しない場合における入出力波形を示す。なお，シミュレーションは簡単化のため出力側に

フィルタキャパシタと負荷抵抗を用いて，商用周波数となる 50 Hz，100 Vrmsの出力電圧

源を置き換えている。図 4-18より，単相電力脈動補償を適用しない場合，直流入力電流 Idc

は出力周波数の 2 倍となる 100 Hz の電力脈動成分が直流値に対して重畳することが確認

できる。この脈動成分は，直流側の定格を超えた場合素子の破壊や，重畳した脈動分の耐

圧を考慮した選定とした場合，コストの増加に繋がる。 

図 4-19に提案する単相電力脈動補償を適用した場合の，アクティブパワーデカップリン

グ回路の電圧電流波形を示す。図 4-19 (a)はスイッチング周期における中間タップ付きト

ランスの各端子電圧の関係，図 4-19 (b)は脈動補償適用時の DC-単相 AC コンバータの入

出力波形，図 4-19 (c)はバッファキャパシタ電圧を含めた脈動補償時の各波形をそれぞれ

示す。図 4-19 (a)より，入力電圧をピーク値として差動電圧とトランス二次電圧の最大と

最小電圧が出力され，その差動電圧波形はゼロ電圧を基準に 3レベルの電圧に制御されて

いることが波形から確認できる。一方，同相電圧は入力電圧の半値を基準に 3レベル電圧

となるよう制御されるが，その出力極性方向はバッファキャパシタ電圧の充放電方向によ

って決定されるため，100 Hzで変化する。図 4-19 (a)では，同相電圧波形は 2レベルの方

形波のような波形となっていることが確認できるが，この場合前述の通り入力電圧の半値

がオフセット電圧となるため，極性反転時には 3レベル電圧波形，反転後はオフセット電

圧に対してマイナス方向(ゼロ電圧)を出力する 2 レベル電圧の波形を取る。これらの電圧

波形の関係図より提案回路の動作では，差動電圧がゼロ電圧期間となる区間が同相電圧の

最大値もしくは最小値をとることが確認できる。提案制御ではそれぞれの電圧が互い違い

の区間にゼロ電圧もしくは基準電圧(この場合は入力電圧の半値)を取ることでメイン回路

の磁気素子を共用し 2つの動作を同時に制御できる。 

図 4-19 (b)より，入力電流はアクティブパワーデカップリングによってほぼ一定となっ

ていることが確認できる。また，単相交流側では脈動補償動作による力率などへの影響は
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なく，良好な動作であることが確認できる。 

図 4-19 (c)より，アクティブパワーデカップリング適用時は単相電力脈動成分を補償する

ようにバッファキャパシタ電圧が変動していることが確認できる。バッファキャパシタ電

圧の平均値は，中間タップの性質上直流電源電圧の半値となる。シミュレーション結果よ

り，提案回路における理論通りの正常動作及び妥当性を確認した。入力電流に重畳する商

用周波数の 2 倍周波数となる 100 Hz の脈動成分は，提案補償方式により単相電力脈動補

償適用前と比べて，92.5%低減できることをシミュレーション結果より確認した。 
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図 4-18 絶縁型DC-単相ACマトリックスコンバータにおける     

単相電力脈動補償適用しない場合の入出力波形 
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(a) 各電圧の関係 
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(b) 入出力波形 
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(c) 脈動補償動作波形 

図 4-19 絶縁型DC-単相ACマトリックスコンバータにおける    

単相電力脈動補償適用時のシミュレーション波形 

 

 

 

4.6 実験結果 

4.6.1 実験結果 

表 4.2に提案回路の実験条件を示す。なお，実験ではR-L 負荷を用いている。 

図 4-20 に提案回路の中間タップ付きトランスの各電圧波形に関してスイッチング周期

の拡大波形を示している。図 4-20 より，Δ-Σ変換に基づく PDMを適用した場合，出力電

圧パルスが出力されるタイミングはマトリックスコンバータのキャリアに依存せず，パル

ス密度が連続的に変化していることが実験結果より確認できる。これは，出力電圧指令値
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との誤差を最小に近づけるようにパルスが出力されるため，量子化誤差を小さくなるよう

制御できるためである。また，Δ-Σ変換に基づく PDMを適用することで，出力電圧パルス

は束状ではなく分散して出力されることから，LPFを介した出力電圧のリプルを低減する

ことができる。 

図 4-21 に Δ-Σ 変換に基づく PDM を用いた場合の単相電力脈動補償の実験結果を示す。

本実験結果は出力電力が約 400 W 時における脈動補償前後の比較波形を示す。図 4-21(a)

に脈動補償動作の適用前の実験結果を示しており，補償動作がない場合中間タップ付きト

ランスの中点への流入電流であるバッファ電流は流れずゼロ電流一定となる。バッファキ

ャパシタへ流れる電流がないため，脈動補償動作はされずバッファキャパシタ電圧も一定

となり，補償容量不足による商用周波数の 2倍の残存する単相電力脈動成分は入力側へ重

畳する。 

一方，図 4-21(b)に示すように提案回路における磁気素子共用形の複合型アクティブパワ

ーデカップリング動作させた場合，バッファキャパシタ電圧の変動成分が単相交流によっ

て発生する 100 Hzの脈動成分を吸収し，入力電流をほぼ一定値に抑制できる。これらの実

験結果より，磁気素子共用形のハイブリッド変調方式による提案アクティブパワーデカッ

プリング方式及び提案回路の理論に基づく動作の確認とその妥当性を確認できた。また，

Δ-Σ 変換に基づく PDM をトランス二次側のマトリックスコンバータへ適用することで，

出力電圧のひずみ低減による効果によって単相交流負荷で発生する脈動補償と単相電力脈

動補償の理論的に導出する補償量が近づくため，単相電力脈動成分を良好に抑制すること

ができる。その結果，マトリックスコンバータの出力電圧 THDは 2.17%となることを実験

結果より確認した。 
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表 4.2 和差電流制御を用いた降圧型コンバータの実験条件 

380 Vdc

1kW

2.0 mH

100 Vrms

2.0 mH (6.3%)

Rated power

Carrier frequency of primary converter

Buffer Capacitor Cbuf

DC input voltage

Load frequency

200 mF

100 kHz

50 Hz

Load voltage

Carrier frequency of secondary converter 10 kHz

Filter  inductor  Lload

Load current 10 Arms

Turn ratio of coupled inductor N1:N2:N3 1 : 1 : 2

Inductor Lbuf
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0

0

0

Output voltage vout [500 V/div]

Output voltage vout with LPF [100 V/div]

Secondary transformer voltage vsec [500 V/div]

10 ms/div
 

図 4-20 絶縁型 DC-単相 ACマトリックスコンバータにおける  

スイッチング周期での動作拡大波形 
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4 ms/div

0

0

0

DC input current idc 5 A/div

Buffer current ibuf 5 A/div

Buffer capacitor voltage vCbuf 100 V/div

Output voltage (LPF) vout of matrix converter 100 V/div  

(a) 単相電力脈動補償適用前 

4 ms/div

Buffer current ibuf 5 A/div

Buffer capacitor voltage vCbuf 100 V/div

Output voltage (LPF) vout of matrix converter 100 V/div

0

0

0

DC input current idc 5 A/div

 

(b) 単相電力脈動補償適用後 

図 4-21 絶縁型 DC-単相 ACマトリックスコンバータにおける  

単相電力脈動補償効果に関する実験波形 
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4.6.2 解析結果 

図 4-22に入力電流の周波数解析の結果を示す。なお，図 4-22は出力周波数 50 Hzを基

本波としている。図 4-22 より，提案回路における単相電力脈動補償と Δ-Σ 変換に基づく

PDMを適用した場合，100 Hz成分は 9.30%まで低減される。単相電力脈動補償適用前と比

べて 100 Hzに相当する 2次成分について，85.0%低減できていることを確認した。なお，

単相電力脈動補償を適用した場合，3 次以上の高調波成分が適用前と比べて増加している

が，バッファキャパシタ電圧及び電流が設計値と実際の値による差異からなるもので，2次

の残存する脈動成分もこの誤差が原因であると考察する。3 次以上の高調波成分について

は，3.0%以下であるため実機及びバッテリを想定した直流側への影響は極めて低い。 

 

 

 

0.1

1

10

100

1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12 13 14 15 16 17 18 19 20

H
a
m

o
n
ic

 c
o

m
p

o
n

e
n

t[
%

]

(1
0

0
%

: 
D

C
 c

u
rr

e
n
t 

co
m

p
o

n
e
n

t)

Hamonic number

without power decoupling method

with power decoupling method

Reduced by 80.2% 

 

図 4-22 絶縁型 DC-単相 ACマトリックスコンバータにおける  

入力電流の周波数解析結果 
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図 4-23に出力電力に対する入力電流の 2次成分の負荷特性図を示す。図 4-23より，提

案する磁気素子共用形による複合型アクティブパワーデカップリング方式によって，入力

電流の 2次成分が最大で 8.1%に低減されていることがわかる。また，提案回路における単

相電力脈動補償の補償効果は，出力電力に依らず良好な脈動補償効果が得られることを実

験結果より確認できた。 

図 4-24にマトリックスコンバータの出力電圧の THDの負荷電力特性を示す。提案回路

において，Δ-Σ変換に基づく PDMをマトリックスコンバータに適用した場合，図 4-20 (b)

で述べたように，指令値との誤差を量子化してデジタル側で誤差をなくすように出力電圧

パルスが出力されるよう制御するため，低 THDを実現できる。実験結果より，全出力電力

範囲で出力電圧の THDが 3.0%以下になることを確認した。 

図 4-25に提案回路における力率特性を示す。Δ-Σ変換に基づく PDMをマトリックスコ

ンバータに適用した場合，出力側の低歪み率達成だけではなく高力率特性を維持できるこ

とを実験結果より確認した。以上の結果より，提案回路及びマトリックスコンバータへ適

用する Δ-Σ変換に基づく PDMによる良好な実験結果より有用性を確認した。 

 図 4-26 にコンデンサ平滑方式を用いた従来回路との体積比較結果を示す。本比較は単

相電力脈動補償を行うエネルギーバッファ体積を比較している。第 3章に示すように，コ

ンデンサ平滑方式におけるリプル電流許容量は，本比較における使用の場合 8.7 A 以上と

算出できる。許容電流リプルについてはマージンを50%とし，従来手法の部品を選定する。

従来のコンデンサ平滑方式において，直流中間部に挿入される脈動成分吸収用のキャパシ

タでは，脈動成分による電圧リプルをリプル率 5%まで吸収する場合，1.5 kW レベルの変

換器では 2840 µF以上のコンデンサが必要となる。回路仕様から①3300 µF，耐圧を 500 V，

許容電流リプル 18 A の電解コンデンサ(日本ケミコン製 ELXR451LGC392MDH0U)の単一

品を用いた場合と，②180µF，耐圧 450V，許容電流リプル 1.1Aの電解コンデンサ(日本ケ

ミコン製 ELHS451VSN181MQ30S)を 16 個並列接続した場合の各体積の比較を行った。な

お，大容量品の電解コンデンサの選定は所望キャパシタンスを満たす既存製品から，回路

仕様を満たし 450～600 V 耐圧のキャパシタを比較した際の合計体積が小さいものから決

定している。一方，実験では，電圧リプルを許容できるキャパシタを用いる必要があるた

め都合上，200 µFのフィルムキャパシタの既製品より採用している。提案回路におけるバ
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ッファキャパシタについて，同出力容量の従来のコンデンサ平滑方式と比べて，静電容量

について 93.0%低減することができる。図 4-26 に示す体積比較結果では，提案回路では

450 V 耐圧-100 µF のフィルムキャパシタ(SHIZUKI 製 UW45Y107K4ADLA)を 2 並列に接

続した際の体積を示す。単相電力脈動補償用キャパシタのみの体積を比較した場合，コン

デンサ平滑方式と比べて単一品を用いた①に対して約 62.3%，小容量並列接続を用いた②

に対して 16.5%のコンデンサ体積を小型化できる。大容量且つ許容電流が大きい電解コン

デンサは体積が比較的大型化するため(20),(26),(27)，小容量製品を並列接続する方式が小型化に

は有効であることがグラフからも確認できる。また，提案回路における脈動補償に用いる

インダクタについて，流入する電流リプルを 30.0%とした場合，インダクタ体積は Area 

Product法(54)及び(4.16)式を用いて 0.028 dm3となる。提案回路における総合体積と従来回路

①適用時を比較した場合 57%，従来回路②適用時を比較した場合 5.0%体積を低減できる。 
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図 4-23 絶縁型 DC-単相 ACマトリックスコンバータにおける  

入力電流に重畳する残存脈動成分特性 

 



 

第 4章 

和差電流制御法を用いた絶縁型 DC-単相 AC マトリックスコンバータ 

153 

 

Output power [W]O
ut

pu
t v

ol
ta

ge
 T

H
D

 o
f 

m
at

ri
x 

co
nv

er
te

r 
[%

]

0

2

4

6

8

10

0 200 400 600 800

 

図 4-24 絶縁型 DC-単相 ACマトリックスコンバータにおける  

出力電圧 THDの負荷特性 
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図 4-25 絶縁型DC-単相ACマトリックスコンバータにおける力率特性 
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図 4-26 絶縁型DC-単相ACマトリックスコンバータにおける体積比較 

 

 

 

4.7 結論 

第 4章では，中間タップ付きトランスを磁気素子共用するハイブリッド変調を用いた単

相電力脈動補償方法とDC-単相 ACマトリックスコンバータを新しく提案した。本章では

単相電力脈動補償と入力電流のハイブリッド変調を実現する手法として中間タップ付きト

ランスを利用した和差電流制御法を提案回路に採用した。本提案回路では，メイン回路の

高周波トランスを脈動補償動作と共用して，電力伝送動作と単相電力脈動補償動作用の多

目的電流に対する変調法を実現させるため，脈動補償用の追加の複数の半導体素子及びそ

の冷却装置を必要としない利点を持つ。トランスの一次側変換器ではフルブリッジインバ

ータと中間タップ付きトランスのみで脈動補償動作とDC-単相AC電力変換動作の 2つの
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動作を同時に達成できる特徴がある。また，トランスの二次側変換器としてマトリックス

コンバータを採用しその変調方式として Δ-Σ 変換に基づく PDM を適用した。これにより

二次側における電力変換回数及び直流中間部の削減による損失発生抑制と直流中間の平滑

コンデンサの削除が達成できる。このように，提案回路では従来回路に比べて小型化の点

で有利である。以下に結果をまとめる。 

(1) 脈動補償用追加半導体素子を必要とせず，メイン回路の磁気素子を動作的に

共用し，和差電流制御法により電流実効値増加を抑制した 

(2) 直接型交流変換器適用によって，電力変換回路の小型化および適用した変調

方式による出力電流リプル幅を改善した 

(3) 単相交流負荷に依らず，提案方式による良好な脈動補償効果を確認し，実機

実験によって提案する磁気素子共用を実現する和差電流制御法を用いたアクティ

ブパワーデカップリングによる 80.2%の脈動成分改善効果を確認した 

 (4) 電圧ひずみ率が全負荷範囲において 3.0%以下である結果を得られた 

(5) コンデンサ平滑方式と比較して提案方式の単相電力脈動における補償用エネ

ルギーバッファについて，キャパシタンスは 90%，体積は 5.0%以上低減できるこ

とを確認した。 

本実験では，フィルムキャパシタを使用したが，近年フィルムキャパシタやセラミック

キャパシタの開発が進んでおり，小型大容量・大電流の積層セラミックキャパシタが出現

している。これらを使用することで，小型化と長寿命化，メンテナンスフリー化が実現で

きる。 
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第5章  

和差電流制御を用いた        

絶縁型 DC-単相 ACコンバータ 

5.1  緒言 

第 4章では，メイン回路の高周波トランスを脈動補償回路と磁気素子共用し，脈動補償

と電力伝送の多目的電流制御を同時に実現するハイブリッド変調として和差電流制御を用

いたアクティブパワーデカップリング方式を提案した。本手法は，単相電力脈動補償用に

追加の半導体素子を必要としないため，その冷却装置を含めた体積の削減が可能である。

また，高周波トランスの中点電位である同相電圧と伝送側の差動電圧をフルブリッジイン

バータとトランスの中間タップを利用してそれぞれ独立に制御できる利点があり，中間タ

ップには単相電力脈動補償用の追加受動素子のみが接続される構成となる。 

一方，直流電源側から見て，中点電位は常にトランス差動側の 1/2 電圧が印可されるた

め，本回路における単相電力脈動補償回路は降圧型となる。従って，積極的に補償用キャ

パシタ電圧を振動させて脈動エネルギーを確保するアクティブパワーデカップリング方式

において，1/2 倍の直流電源電圧を上限として振幅左折提案方式では補償用キャパシタの

小容量化に限界がある。また，DC-単相 AC コンバータは家庭用配電システムからパソコ

ンの充電器など多種多様なアプリケーションにおいてバッテリと家庭用電源間のインター

フェースに必須の電力変換器である。従って，本章では更なるアプリケーションへの適用
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範囲拡大を目的に，中間タップ付きトランスを用いた磁気素子共用によるハイブリッド変

調を適用した複合型アクティブパワーデカップリング方式を用いた昇圧型の電力変換器及

び単相電力脈動補償回路へ適用する新しい制御方式を提案する。 

5.2 提案回路構成 

図 5-1に従来の高周波絶縁型DC-単相ACコンバータの回路構成を示す。従来回路では，

昇圧動作を行うインターリーブコンバータ，絶縁型 DC-DC コンバータ，ダイオード整流

器と PWMインバータで構成される。インターリーブコンバータは，コンバータへの流入

電流に対してその相数に応じた分割電流が各相へ流れるため，電流による損失の低減や，

インダクタ電流のリプルを相互に打消す効果によってインダクタ体積を低減できる特徴を

持つ(92)-(96)。しかし，単相交流負荷によって発生する瞬時電力の不一致からなる商用周波数

の 2倍で脈動する電力脈動成分は，直流中間部の大容量の電解コンデンサによる吸収が必

須となるため，装置の大型化，短寿命の課題だけではなく発熱対策が必要となる。 

図 5-2に昇圧チョッパをベースとした独立型アクティブパワーデカップリング方式を適

用した絶縁型DC-単相ACコンバータの回路構成を示す(40),(52)。従来回路では，メイン回路

の構成はコンデンサ平滑方式を用いた図 5-1 に示す回路構成と同じとする。インターリー

ブコンバータと高周波トランスへ電力伝送を行う一次側フルブリッジインバータとの直流

中間部に脈動補償を行う DC アクティブフィルタが接続された構成となる。DC アクティ

ブフィルタの補償動作は独立した制御方式をもつため，メイン回路動作に干渉しない。DC

アクティブフィルタで単相電力脈動補償を行うため，インターリーブコンバータや直流電

源側へはほとんど脈動成分は流入しない。本回路構成では，絶縁型電力変換器に半導体素

子が 2個，補償用の小容量キャパシタと電流制御用のインダクタがそれぞれ 1つ追加され

るため，回路体積の増加幅は大きい問題がある。また，インダンクタ追加によるパワー密

度の低下や重量化の問題もあり，独立型アクティブパワーデカップリング方式が電力変換

効率低下へ与える影響は無視できない。このように，コンデンサ平滑方式と比べて電解コ

ンデンサレスによる熱対策や長寿命化の利点に対して，独立アクティブパワーデカップリ

ング方式適用による損失や体積の増加問題は改善すべき技術的課題となっている。 
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図 5-1 降圧型の従来回路構造(コンデンサ平滑方式) 
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図 5-2 降圧型の従来回路構造(DCアクティブフィルタ方式) 

 



 

第 5章 

和差電流制御法を用いた絶縁型 DC-単相 AC コンバータ 

159 

 

図 5-3に提案回路の絶縁型DC-単相ACコンバータの回路構成図を示す。提案回路は，

二つのフルブリッジインバータ，ダイオード整流器，バッファキャパシタと中間タップ付

きトランスで構成される。トランス一次側は，インターリーブコンバータと脈動補償回路，

絶縁型 DC-DC コンバータが共用された構成と機能を持つ。これにより，提案回路では追

加部品及び昇圧チョッパが不要となるため，従来回路に比べて回路部品点数を削減できる。

提案回路の一次側フルブリッジインバータでは，トランスの中間電位となる同相電圧を利

用して同相電圧制御による単相電力脈動補償動作を，また差動電位制御による単相負荷側

電流制御を同時に実行できる特徴がある。 

高周波トランスの二次側では，高周波交流の入力電圧を商用周波数である 50Hz の出力

への変換動作を行う。整流器後段の二次側フルブリッジインバータでは，商用周波数への

極性切り替え動作のみを行うため，スイッチング損失が小さい利点がある。また，整流器

とフルブリッジインバータの中間部には，サージ電圧の抑制用に RCD スナバを挿入して

おり，抵抗成分はスナバコンデンサの放電を行う。提案回路では，単方向動作のみを検証

しているためダイオード整流器を採用しているが，ダイオード整流器の代わりに同期整流

を適用したフルブリッジインバータに，もしくは二次側変換器全体をマトリックスコンバ

ータ等に変更することで双方向動作は実現可能である。 
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5.3 提案制御 

本節では，提案回路の制御方法についてコンバータ毎に詳細を述べる。なお，単相電力

脈動補償の原理についてはこれまでの章で言及したとおりである。 

5.3.1 一次側変換器の動作モード 

図 5-4に一次側のフルブリッジインバータの動作モード図を示す。図 5-4 (a)と(b)は差動

電圧制御時の動作モード図，図 5-4 (c)と(d)は同相電圧制御時の動作モード図を示している。

図中の灰色の破線はターンオフしているスイッチングデバイスを，黒色の実線はターンオ

ンしている導通状態のスイッチングデバイスをそれぞれ示す。提案回路のトランス一次側
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図 5-3 和差電流制御を用いた降圧型の                    

絶縁型DC-単相ACコンバータの回路構成 

 



 

第 5章 

和差電流制御法を用いた絶縁型 DC-単相 AC コンバータ 

161 

 

では，二次側へ電力を伝送するための差動電圧 vdifを出力するモードと，単相電力脈動を補

償するための同相電圧 vcomを出力するモードを同時に制御する方式の基礎動作は第 4章と

同じである。しかし，本章で提案する昇圧型回路では，インターリーブコンバータのよう

な昇圧動作を行う点と各制御を行うトランスの電位が前章と異なるため，制御方式も第 4

章とは異なる方式を持つ。なお，本提案回路における同相電圧の定義は図 5-3に示す通り

であり，中間タップ付きトランスの中間電位に相当する。 

図 5-4 (a)，図 5-4 (b)に示すように，差動電圧制御モードでは中間タップ付きトランスの

三次巻き線電圧を制御する。本章では，中間タップ付きトランスの三次巻き線電圧を差動

電圧と称し，制御手法を説明する。 

一方，同相電圧制御モードでは，図 5-4 (c)，図 5-4 (d)に示すように昇圧チョッパのよう

に昇圧インダクタの充電放電動作モードをとり，二層構造をもつインターリーブコンバー

タのように電流が相へ二分される動作モードを取る。提案回路における脈動補償動作は，

同相電圧制御モードを利用し直流電源側に流れる電流を一定値となるように制御するため，

単相負荷側で発生する脈動成分を一意にバッファキャパシタ電圧へ重畳させる方式である。  

第 4章に示す降圧型のDC-単相ACコンバータと比較して，直流電圧電源から見て補償

用のバッファキャパシタ電圧は昇圧構成を取るため，コンデンサのエネルギー式より補償

電圧振幅値を同等としたとき単相電力脈動補償に必要なキャパシタンスはより小容量で補

償ができる。 

本回路では 1つのフルブリッジインバータのみで 4つの動作モードを有するため，それ

ぞれの制御を行うデューティの導出が必要となる。ここで，図 5-4に示すそれぞれの動作

モードにおけるデューティは下記を満たす必要がある。 

_ _ _ _1 dif a dif b com c com dd d d d= + + +  .................................................................................................. (5.1) 

ここで，ddif_aと ddif_bはそれぞれ図 5-4 (a)，図 5-4 (b)に示す差動電圧制御モードのオン時

間におけるデューティを，dcom_cと dcom_dはそれぞれ図 5-4 (c)，図 5-4 (d)に示す同相電圧制

御モードのオン時間におけるデューティをそれぞれ示す。単相交流負荷側の電圧を力率 1

の正弦波とすると，差動電圧制御モードのデューティ総和ddifは下記のように決定される。 
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_ _

* 2 sin( )

dif dif a dif b

out load o

Cbuf Cbuf

d d d

v V t

v v



= +

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

ここで，vout
*は単相交流電圧の指令値，vCbufはバッファキャパシタ電圧，ωoは角周波数，

Vloadは単相交流負荷の電圧実効値である。従来の昇圧チョッパとフルブリッジインバータ

を接続する構成に対して，提案回路では直流中間部の電圧はバッファキャパシタ電圧に相

当する。そのため，本項での制御に用いる基準化電位はバッファキャパシタ電圧の検出値

を使用している。 

次に，同相電圧制御モードの各デューティは，(5.1)式，(5.2)式より下記のように表され

る。 

*

_ (1 ) com
com com c dif

Cbuf

v
d d d

v
= = − ................................................................................................ (5.3) 

vcom
*は同相電圧の指令値であり，その導出方法は次節で説明する。同相電圧の指令値を基

準化したデューティをそのまま制御指令値へと使用した場合，(5.1)式を満たさない恐れが

ある。従って，本回路では差動電圧制御のデューティ ddifに対して，1との差分で残った自

由度に掛け算することで同相電圧指令 dcomとして扱う。 

同相電圧制御モードの指令値が最大となるのは，(5.3)式より単相交流側の出力電圧がゼ

ロ電圧付近であり振幅するキャパシタ電圧が平均値 Vco を保持する期間となる。従って，

インダクタ電流のリプルが最大となる同相電圧制御モードのデューティ最大値 dcom_max は

下記のように表される。 

* *

_ max

0 2

com com
com

C dc

v v
d

V V
= =  .......................................................................................................... (5.4) 
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図 5-4 和差電流制御を用いた降圧型コンバータにおける        

一次側フルブリッジインバータの動作モード 
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単相交流側の出力電圧がゼロ電圧付近のとき，バッファキャパシタ電圧平均値は中間タ

ップ電位の特性上，直流電圧の二倍値となるため(5.4)式のよう表される。従って，図 5-4 

(c)，図 5-4 (d)の同相電圧制御モードの最大値から，それぞれのオンデューティはバッファ

キャパシタ電圧の平均値を保持するために 0.5と等分された指令値となる。 

図 5-5 に各動作モードの指令値と三角波キャリア，一次側フルブリッジインバータのゲ

ート指令の関係図を示す。差動電圧制御モードでは，差動電圧であるトランスの一次-二次

巻線間電圧を PWMパルス状に制御する。このとき，トランスの偏磁対策のために差動電

圧のスイッチング周期一周期中の正負出力期間は等しくする必要がある。従って，提案制

御では図 5-5に示すように同相電圧制御デューティ dcom単体と，差動電圧制御デューティ

ddifと同相電圧制御デューティ dcomの和を 1 つの三角波を用いてキャリア比較した比較信

号AとBから生成する各ゲート信号を一次側変換器の制御に利用する。 
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図 5-5 和差電流制御を用いた降圧型コンバータの           

各指令値とゲート信号の関係 
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5.3.2 制御ブロック 

図 5-6に提案回路の制御ブロック図を示す。提案システムにおける電流，電圧の制御は

全て PI制御によって行われる。入力電流制御は，直流一定値に制御するためにもうけてお

り，これにより脈動成分の重畳がないよう一定値へ制御される。この入力電流制御は単相

電力脈動補償制御として設けており，この制御によって脈動成分は一意に補償回路側のバ

ッファキャパシタ電圧へ重畳する。また，バッファキャパシタ電圧 vCbuf の平均値制御は，

制御の離散化(ディジタル制御)による平均電圧の発散を防ぐために導入し，バッファキャ

パシタ電圧の平均値を制御する。バッファキャパシタ電圧の平均値 vCbuf_aveは前述にも述べ

たように中間タップ付きトランスの特性上，中間電位の二倍となるため規定値として指令

値が与えられる。提案回路における入力電流制御は，バッファキャパシタ電圧平均値制御

のマイナーループとして扱うため，バッファキャパシタ平均値制御による指令値との誤差

は脈動成分を含むため電流制御から見ると外乱となるが，両制御に用いる固有角周波数を

大きく差を持たせることで干渉を抑制している。各制御ブロックに関する設計の詳細を以

下に述べる。 

1) 入力電流制御 

図 5-7に入力電流制御を行う PI制御器とゼロ極相殺フィルタFbuf (s)の設計に関するブロ

ック線図を示す。プラントモデルは L回路となる。さらに，Kp_bufは入力電流制御の PI制

御器の比例ゲイン，Ti_bufは積分時間をそれぞれ示す。ここで，図 5-7の閉ループ伝達関数

は，(5.5)式で表される。 

 

( )_

_

_

*
_ _2

_

1
p buf

i buf

boost i bufdc

p buf p bufdc

boost boost i buf

K
sT

L Ti

K Ki
s s

L L T

+

=

+ +

 .......................................................................................... (5.5) 

ここで，Lboostは昇圧インダクタ，idc
 *は入力電流指令値を示す。二次遅れ標準形の伝達関数

の公式に(5.5)式を変換する際に必要となるゼロ極相殺フィルタFbuf (s)は(5.6)式で表される。 
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_

1
( )

1
buf

i buf

F s
sT

=
+

 ................................................................................................................... (5.6) 

二次遅れ系標準形と比較し，PI制御に必要な比例ゲイン Kp_bufと積分時間 Ti_bufは固有角周

波数ωn_bufと二次遅れ標準形の伝達関数の制動係数 ζbuf用いて以下のように設計される。 

 _ _2p buf buf n buf boostK L =  ...................................................................................................... (5.7) 

_

_

2 buf

i buf

n buf

T



=  ......................................................................................................................... (5.8) 

これらの PI 制御を用いて提案回路における単相電力脈動成分を抑制するよう入力電流を

直流一定値に制御させ，単相電力脈動補償を行う。また，本電流制御はバッファキャパシ

タ電圧のマイナーループとして扱うため，電流制御用の固有角周波数を大きく差を持たせ

る必要がある。制動係数は制御におけるオーバーシュートに影響を及ぼす係数であり，本

回路では 0.7とし設計に用いる。 

以降に，本項のマイナーループに対する電圧制御の PI設計に関する詳細を説明する。 

 2) バッファキャパシタ電圧平均値制御 

図 5-8にバッファキャパシタ電圧の平均値制御ブロック図を示す。バッファキャパシタ

電圧制御はバッファキャパシタ電圧 vCbufの平均値を直流電源電圧Ｖdcの 2倍に保つために

使用し，離散化防止目的に導入している。バッファキャパシタ電圧平均値が直流電源電圧

の 2倍値となるのは，中間タップ側に電源電圧，そのトランス両端電位側にバッファキャ

パシタが接続されるため，あえて別値を指令値として与えない限り，直流電源電圧の 2倍

値で安定するためである。バッファキャパシタ電圧平均値の変動は脈動周波数よりも十分

遅いためバッファキャパシタ電圧制御の固有角周波数の応答は入力電流制御に対して十分

低くて良い。そのため，PI制御によるバッファキャパシタ電圧を平均値一定に低応答速度

にて制御することで，前項の電流制御にて商用周波数の 2倍脈動成分は一意にバッファキ

ャパシタ電圧に振幅値として，平均値電圧に重畳される。提案回路における脈動補償はこ

のようにキャパシタ電圧に振幅振動を与えず間接的に行っている。 
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ここで，バッファキャパシタ電圧に用いる PI 制御器の比例ゲイン Kp_avr と，積分時間  

Ti_ avrはプラントモデルがC回路となることから下記のように設計される。なお，Cbufは補

償用のバッファキャパシタ，ωn_avrは電圧制御に用いる固有角周波数を示す。 

_ _2p avr avr n avr bufK C =  ............................................................................................................... (5.9) 

_

_

2 avr
i avr

n avr

T



=  ......................................................................................................................... (5.10) 

本制御では，バッファキャパシタ電圧平均値ブロック(AVR)からの出力は 2倍商用周波

数の脈動成分を持つ一方で，その後段の入力電流制御(ACR)は直流指令値を与えている。 

従って，相反する指令を入力電流制御ブロックに入力することになる。脈動補償効果を検

証するための条件として，脈動補償効果はこの固有角周波数の速度をAVRとACRとで早

めることで脈動成分の推移を検証する。 

3) 出力電流制御 

5.3節では，提案回路の一次側変換器の制御方法について示した。一次側では，単相電力

脈動補償動作と二次側変換器への電力伝送動作を同時に，且つ，追加の複数の半導体素子

を必要とせずに動作できることを示した。本項では，提案回路の二次側変換器の制御方法

について述べる。二次側は回路構成的にはインダイレクトマトリックスコンバータと同じ

であるが，一次側変換器において単相負荷への PWM制御がなされているため二次側では

整流動作と商用周波数に応じた正負極性変換動作のみを行う。 

図 5-9に二次側の出力電流制御を行う PI制御器の設計に関するブロック線図を示す。プ

ラントモデルはRL回路となる。さらに，Kp_outは出力電流制御の PI制御器の比例ゲイン，

Ti_outは積分時間を示す。ここで，Ti_outは簡易化し，下記のように表す。 

 
load

out
outi

R

L
T =_  ........................................................................................................................ (5.11) 

簡易化によって，単相交流側の出力電流制御は一次遅れ標準形の伝達関数で設計される。 

図 5-10 に簡易化した単相交流側の出力電流制御における PI 制御器のブロック線図を示
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す。簡易化した制御器の閉ループ伝達関数は(5.12)式で表される。 

  
*

_

1

1

out

p outout

out

i

Ki
s

L

=

+
 ............................................................................................................... (5.12) 

また， Kp_outは固有角周波数ωn_outを用いて計算される。 

_ _p out n out outK L=
  ................................................................................................................... (5.13) 

これらの出力電流制御ブロックの出力は，一次側変換器動作の指令値として用いられる。 
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図 5-6 和差電流制御を用いた降圧型コンバータの制御ブロック図 
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 図 5-7 入力電流の PI制御ブロック図 
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 図 5-8 バッファキャパシタ電圧平均値の制御ブロック図 

 

 

  



 

第 5章 

和差電流制御法を用いた絶縁型 DC-単相 AC コンバータ 

171 

 

 

 

1
sLout

iout
*

vLout
*

iout

PI controller
Filter 

inductor

iout_LPF
*

sTi_out

Kp_out

1+sTi_out
Fout (s)

 

図 5-9 出力電流の PI制御ブロック図 

 

 

 

 

 

図 5-10 簡易化後の出力電流の PI制御ブロック図 
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5.3.3 二次側変換器の動作モード 

本章における二次側変換器の動作は整流動作と極性反転動作のみとなる。極性判別は，

出力電流指令値の正弦波を用いて行われ，切り替えタイミングは一次側変換器のゲート信

号を用いて行われる。このゲート信号は一次側での商用周波数に応じた極性動作変換時の

スイッチングタイミングと一致しているため用いられる。これらの信号を用い，論理信号

を通して二次側変換器のゲート信号を生成している。また，極性反転動作は商用周波数へ

の変換動作となるためスイッチング周波数は 50 Hzとなる。従って，本回路における二次

側スイッチング損失は極めて小さく，ほぼゼロとなる。 

5.4 提案回路の設計 

第 4章では，提案回路における受動素子の設計指針と中間タップ付きトランスの対電流

容量に関して説明した。第 5章では，本提案回路における受動素子の設計および中間タッ

プ付きトランスの設計指針に関してフローチャートを用いて説明する。 

5.4.1 受動素子の設計 

本項では，提案回路における昇圧インダクタとバッファキャパシタの設計指針について

説明する。 

1) 昇圧インダクタ 

提案回路の一次側には 4つの動作モードを有し，インターリーブコンバータのように(94)-

(96)，フルブリッジインバータのアーム間で位相差を持たせ，各動作を制御している。本動

作で重要となる昇圧インダクタは中間タップ付きトランスの漏れインダクタであり，昇圧

動作と脈動補償動作の二つの役割を単一部品によって達成できる特徴がある。なお，漏れ

インダクタンスの値が仕様に対する設計値を満足しない場合は，小容量の別途インダクタ

を追加する。提案回路における昇圧インダクタは，動作条件がワーストケースとなる同相

電圧制御モードのデューティ最大時を想定して設計を行う。これは，昇圧インダクタに流

れる電流は，同相電圧制御モードのデューティ最大 dcom_max時に電流のリプル率も最大とな
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るためである。 

_

2

com max dc

boost

dc sw

v V
L

i f
=


 ................................................................................................................. (5.14) 

_ / 2ripple pp

dc

dc

i
i

i
 =  .................................................................................................................. (5.15) 

ここで，Δidcは許容電流リプル率，iripple_ppは入力電流リプル幅，fswは一次側変換器のスイ

ッチング周波数を示す。 

2) バッファキャパシタ 

バッファキャパシタの容量は，脈動成分のエネルギーと静電エネルギーの式から導出で

きる。脈動成分のエネルギー式はや導出過程は前章と同じであるため本項では割愛する。

脈動成分が重畳した際のバッファキャパシタ電圧は下記のように表される。 

( ) ( ) 

( ) ( )

2

0 0

2

sin 2 sin 2

2 sin 2

ave
Cbuf C o o

o buf

ave
dc o

o buf

P
v V t t

C

P
v t

C

 





= + −

= +

 .............................................................. (5.16) 

ここで，ωoは商用周波数成分をもつ角周波数，toは動作開始時の時間，Vcoはバッファキ

ャパシタ電圧の初期値を示し，提案回路では直流電源の 2倍値となる。昇圧インダクタに

流れる入力側の電流 idcは一定値となるよう制御されるため，バッファキャパシタ側に一意

に脈動成分は重畳する。従って，脈動による変動電圧を Δvcとしたとき，バッファキャパ

シタの必要容量は下記となる。 

ave
buf

o ave c

P
C

v v 
=

 ...................................................................................................................... (5.17) 

上記のように，同じ単相電力脈動成分を補償する場合，分母の電圧値が大きいほど補償に

必要なキャパシタンスは小さくなる。 



 

第 5章 

和差電流制御法を用いた絶縁型 DC-単相 AC コンバータ 

174 

 

5.4.2 中間タップ付きトランスの設計指針 

本章では設計指針についてフローチャートを用いて説明する。提案動作で重要となる中

間タップ付きトランスでは，絶縁，昇圧動作，単相電力脈動補償動作の役割を担う。 

図 5-11に設計時に用いる一次側変換器飛びトランスの各定義図と，図 5-12に中間タッ

プ付きトランスの設計指針に関するフローチャートを示す。フローチャートを開始するに

あたり必要となる関数はそれぞれ，一次側変換器のスイッチング周波数 fsw，トランスの窓

面積使用率Ku，巻線の電流密度 Jを示す。その他に設計に必要となる電流，電圧の値は電

力変換器のアプリケーションによって決定される(97)-(99)。なお，提案回路ではトランス一次

-二次端子の中間点に中間タップを設けることで上下磁束の打消しを行い，トランス伝送側

となる三次巻線側への影響がないように動作設計されているため，中間タップ付きトラン

スのコアは単一のものを用いることが絶対条件となる(99),(101)。 

まず初めに，電力変換回路の定格電力やスイッチング周波数を基にコアのパラメータを

決定する。提案回路では，小型・高効率化を目的に SiC MOS-FETなどのワイドバンドギャ

ップを用いた半導体素子を回路素子へと採用し高周波駆動させるため，一次側電力変換器

のスイッチング周波数を 50 kHzとした。このコアの選定により，コアの有効断面積 Ae，窓

面積W，コアの飽和磁束密度 Bsが出力パラメータとして得られる。 

次に，最大磁束密度に着目し，中間タップ付きトランスの設計を行う。一般に，トラン 

スを設計する際，Area Productを用いて最大磁束密度は下記の式で表される。 

3 3p p

ac

e sw u f

I V I V
B

WA f JK K

+
=  ............................................................................................................. (5.18) 

ここで，Ipと Vpはトランスの一次-二次巻線間に流れる電流の総和と電圧を，I3と V3 は

三次巻線の電流と電圧をそれぞれ示す。また，Kfは波形係数であり，トランスに印加され

る電圧波形が正弦波もしくは矩形波のどちらであるかによって定数が決定される。ここで， 

(5.18)式に示すArea Product法の一般式(54)ではスイッチング周期のオン時間中に各巻線電圧

が一定値を取ることを前提としている。 

提案回路の動作条件では，差動電圧である一次-二次間の巻線電圧が一定値ではなく，
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出力周波数の 2倍の PWMパルスとなる。このため，提案回路におけるトランスの最大磁

束密度は，出力の 2倍周波数を考慮する必要がある。提案回路動作を考慮した場合，トラ

ンスの設計に，(1)磁束密度の最大点における差動電圧値，(2)差動電圧制御モードの最大

オン時間，の条件が必要となる。 

図 5-13に中間タップ付きトランス設計に関する提案回路のシミュレーション結果を示

す。また，表 5.1にシミュレーション条件を示す。図 5-13は提案回路の動作条件下にお

ける各電圧指令と電圧の積分値の関係を示したものである。図 5-13 (a)に示す一次側フル

ブリッジインバータの各電圧指令値は，制御ブロックにも示すようにそれぞれバッファキ

ャパシタ電圧を用いて正規化される。このとき，正規化に用いられるバッファキャパシタ

電圧は(5.16)式のように出力の 2倍周波数の平方根を持つため，各指令値も同値による正

規化で一定値ではなくひずみを持つため図 5-13(a)のような波形となる。 
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図 5-11 トランスの設計に用いる各電流・電圧の定義 
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図 5-13 (b)は各指令値による制御を受けた同相，差動電圧とその積分波形を，図 5-13 (c)

は図 5-13 (b)の赤線部の拡大波形をそれぞれ示す。差動電圧はトップとボトムレベルの値

がバッファキャパシタ電圧に相当し，ゼロ電圧を基準とした 3レベルの電圧波形となる。

この差動電圧のゼロ電圧期間は，同相電圧のトップとボトムレベルの出力期間と一致する。

このように，一方のゼロ電圧期間中に他方の出力電圧期間を設けることで，脈動補償動作

に必要な複数の追加半導体素子を必要とせず，単一の高周波トランスのみで多目的電流制

御が可能となり伝送電力と脈動補償の 2 つの動作を同時に実現できる。図 5-13 (b)より，

磁束に相当する差動電圧の積分値は，PWM制御と出力の2倍周波数成分を内包するため，

包絡線を持つ。従って，磁束に比例する磁束密度も同様の包絡線を描き，差動電圧制御モ

ードのデューティ ddifの最大点と同じ位相で最大値を持つ。 

提案回路の動作条件下での最大磁束密度 Bmaxを導出するために，スイッチング周波数と

差動電圧制御モードのデューティ ddiを用いて算出されるオン時間を定義する必要がある。

提案回路の差動電圧制御モードのオン時間は，(5.18)式から提案回路のする動作条件を用い

て導出できる。差動電圧制御モードのオン時間 tdifは，次式で表される。 

( )2

0

2 sin( )

sin 2

dif load o
dif

sw ave
C o sw

o buf

d V t
t

f P
V t f

C






= =

+ 
 ...................................................................... (5.19) 

また，差動動作モードの最大オン時間における角周波数ωo
' は(5.20)式で与えられる。 

'16
arg max ( )

25
dif o ot t t t   =

.............................................................................................. (5.20) 

以上のように，本提案回路の動作では，単相交流側の出力電流の PWM制御による差動電

圧の指令値は系統周波数の 2倍周波数で正規化している。磁束密度の最大値は，オン時間

の最大点であり，商用周波数成分を持つ出力電圧 voutの最大点 π/4とは異なる。差動モード

運転の最大オン時間 tdif (ωo
' )は，(5.19)-(5.20)式，バッファキャパシタ導出式(5.17)式を用い

て表される。 
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'

2

0

0.91 2
( )

0.77

load
dif o

ave
C sw

o buf

V
t

P
V f

C







− 
 ................................................................................. (5.21) 

提案回路における最大磁束密度 Bmaxは，Area Product法を用いて下記のように表される。 

' ' '

max

2 ( ) ( ) ( )

3.27

load o Cbuf o dif o

e u

load load

e u sw

i v t
B

WA JK

I V

WA JK f

  
=



 ................................................................................... (5.22) 

なお，最大磁束密度はトランスの入力側と三次巻線側の巻数が等しく，コアの損失を除

いた条件で導出している。(5.22)式より得られた最大磁束密度を基に，フローチャート開始

時にアプリケーションやスイッチング周波数によって選定したコア材料の飽和磁束密度よ

り小さい場合は，設計条件を満たす。反対に，満たさない場合はコア材料の再選定となる。 

最後に，各電圧条件と最大磁束密度を用いて各トランス端子間の巻数を算出する。中間

タップ付きトランスの設計で重要なポイントは，制御方法で述べたようにトランスの一次

巻線N1と 2次巻線N2の巻数比をかならず等しくすることである。一次巻線N1と二次巻線

N2は，同じ巻数であればそれぞれの巻線による磁束の影響が相殺されるため(68)，必ず 1 : 1

になるように設定する。これにより，50Hz のリプル成分に関わらずトランス一次-二次巻

線間での磁束の影響はなく，一般的なトランスの設計方法と同じできる。 

中間タップ付きトランスの各巻数の関係と各巻数は(5.23)- (5.24)式で与えられる。 

1 2 30.5 0.5N N N N= = =  .............................................................................................................. (5.23) 

' '

max max

( ) ( ) 0.45 2

2

Cbuf o dif o load

e e sw

v t V
N

B A B A f

 
=   ............................................................................... (5.24) 

ここで，Nはフローチャートにより得られる巻数，N3はトランスの三次巻線を示す。本章

では，簡単化のためと入出力の電圧条件より，巻数比はN1 : N2 : N3を 1 : 1 : 2とした。この

ように，トランスの入力側 N1 と N2の巻数の和と出力側 N3の巻数比は，入出力条件を基
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に自由に決定できるが，電圧利用率のみ設計時には注意が必要である。 

最後に，フローチャートと関係式を用いて導出された巻数と決定したコアの巻線窓面積

Wから，窓面積利用率Kuが 1.0を超えているかどうかを確認する必要があり，窓面積利用

率が 1.0未満の場合は，三次巻線を持つトランスの設計は完了となる。 
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図 5-12 中間タップ付きトランスの設計フローチャート 
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表 5.1 和差電流を用いた降圧型コンバータのシミュレーション条件 

Boost inductor Lboost

Rated power

Carrier frequency of primary converter

Buffer Capacitor Cbuf

DC input voltage

Load frequency

200 Vdc

2 kW

1 mH

200 mF

50 kHz

50 Hz

Load voltage 200 Vrms

Carrier frequency of secondary converter 50 Hz

Filter  inductor  Lload 2.0 mH (3.1%)

Load current 10 Arms

Turn ratio of coupled inductor N1:N2:N3 1 : 1 : 2

 

 

 

0

2Vdc

[ms]0.0 5.0 10.0 15.0
0

Buffer capacitor voltage vCbuf 

Command of output voltage vout * 

0.5

Duty of differential mode operation ddif 

Duty of common mode operation dcom 

 

(a) 各指令値の波形 
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0

0

[ms]0.0 5.0 10.0 15.0

Differential mode voltage vdif

0

Common mode voltage vcom

Max.

0

Duty of differential mode operation ddif 

Integrated value of vdif

 

(b) 差動電圧の積分波形 

 

0

5.58 5.60 5.62 5.64 5.66

0

Differential mode voltage vdif

Integrated value of vdif

[ms]

0

Max.

vCbuf 

vCbuf 

-vCbuf 

0.5vCbuf 

Common mode voltage vcom

Duty of differential mode operation ddif 

 

(c)スイッチング周期での拡大波形 

図 5-13 トランスの各電圧と指令値の関係 
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5.5 シミュレーション結果 

提案回路の基本的な動作を確認するため，表 5.1 の条件を用いて提案回路のシミュレー

ションを行った。 

図 5-14 に提案回路における単相電力脈動補償を適用しない場合における入出力波形を

示す。なお，単相交流負荷として RL負荷を用いて商用周波数となる 50 Hz，200 Vrms に

制御する。また，表内バッファキャパシタの容量に示す単位[s]の値は単位静電定数であり，

静電容量を電力変換器の定格電力で割り算した値を示す。この単位静電定数はコンデンサ

体積を簡易的に表す評価値とみなせる。図 5-14 より，単相電力脈動補償を適用しない場

合，バッファキャパシタのキャパシタンス Cbufでは提案回路仕様における電力脈動成分を

全て吸収するには静電容量が不足するため，入力電流は商用周波数の 2倍となる 100 Hzの

電力脈動成分が直流値に対して重畳する。入力電流に重畳する脈動成分は正弦波状でない

のは，同相動作を行うモードが差動電圧制御デューティの 1との差分を用いているため，

導通制限期間に値するためである。これは出力電圧を制御する際の基準化電圧にバッファ

キャパシタ電圧を用いている影響もある。このように，脈動補償をしない場合，入力側に

重畳する脈動成分は，直流側の定格を超えた場合素子の破壊や，重畳した脈動分の耐圧を

考慮した選定とした場合，回路部品の許容容量増大やコストの増加に繋がる。 

図 5-15 に提案する単相電力脈動補償を適用した場合の，(a)各波形の拡大図，(b)入出力

波形と(c)バッファキャパシタの電圧電流波形をそれぞれ示す。図 5-15 (a)より，同相電圧

はバッファキャパシタ電圧の半値を，差動電圧はゼロ電圧を基準にそれぞれ 3レベルの電

圧波形に制御できていることが確認できる。また，トランスの伝送モードである差動電圧

がゼロ電圧期間となるとき，同相電圧がそれぞれトップとボトムの電圧となる期間と一致

していることから理論通りの動作及びそれぞれの独立動作が実現できていることが確認で

きる。 

一方，図 5-15 (b)では，脈動を補償する位相にバッファキャパシタ電圧が変動している

ことが確認できる。これにより，入力電流に重畳する単相電力脈動成分が補償動作により

低減され，直流に近づいていることも図より確認できる。入力電流に重畳する系統の 2倍

周波数となる 100 Hzの脈動成分は，提案補償法により 92.5%低減できることをシミュレー
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ション結果より確認した。 
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図 5-14 単相電力脈動補償適用しない場合の入出力シミュレーション波形 

 

  



 

第 5章 

和差電流制御法を用いた絶縁型 DC-単相 AC コンバータ 

183 

 

 

0

200

400

-500

0

500

0

200

400

4.10 4.11 4.12 4.13 4.14 4.15

414.5

415.5

[ms]

Input voltage Vdc [V] Common mode voltage vcom [V]

Induct voltage  [V] Differential mode voltage vdif [V]

Output voltage vout [V] vout with LPF [V]

Buffer capacitor voltage vCbuf [V]

 

(a)入出力波形拡大図 

 

199

200

201

0

5

0

500

0.00 0.01 0.02 0.04
-20

0

20

0.03

-500

10

Output current is [A]

Output voltage vout [V] vout with LPF [V]

Input current idc [A] Average current

Input voltage vdc [V]

[s]  

(b) 入出力波形 



 

第 5章 

和差電流制御法を用いた絶縁型 DC-単相 AC コンバータ 

184 

 

 

 

-500

0

500

-20

0

20

350

400

0.04 0.05 0.06 0.07 0.08

-5

0

5

Output current is [A]

Output voltage vout [V] vout with LPF [V]

[s]

Buffer capacitor voltage vCbuf [V]

Capacitor current ibuf [A]

 

(c) バッファキャパシタ電圧波形 

図 5-15 和差電流制御を用いた降圧型コンバータにおける       

単相電力脈動補償適用時のシミュレーション波形 

 

 

5.6 実験結果 

5.6.1 実験結果 

図 5-16に提案回路の実機実験による基本動作波形を示す。なお，実験では表 5.2に示す

回路条件と単相交流負荷にR-L 負荷を用いており，バッファキャパシタ電圧は実験の都合

上 200 µFのフィルムコンデンサを適用している。図 5-16に示す実験波形は，中間タップ

付きトランスの各電位の拡大波形を示しており，入力電圧の 2倍値がバッファキャパシタ

電圧に相当すること，差動電圧はゼロ電圧を基準に 3レベルの電圧に制御されていること
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が波形から確認できる。一方，同相電圧はバッファキャパシタ電圧の半値を基準に 3レベ

ル電圧に制御され，差動電圧がゼロ電圧期間となる区間が 3レベルの最大値及び最小値と

なることが確認できる。このように，提案制御ではそれぞれの電圧が互い違いの区間にゼ

ロ電圧を取ることで単一の磁気部品で二つの動作を同時に制御できる。 

図 5-17に 1 kW単相負荷条件時の実験波形を示す。図 5-17 (a)に示す脈動補償前の実験

波形より，バッファキャパシタ電圧は電解コンデンサによる平滑方式と比べ単相電力脈動

補償に必要な容量が十分でないため，補償しきれない残存脈動成分は入力電流に重畳する。

それに対して，提案回路において単相電力脈動補償適用をした場合，図 5-17 (b)に示すよ

うにバッファキャパシタ電圧は脈動を吸収する方向に振幅するよう制御される。このよう

に提案する単相電力脈動補償を用いることで，バッファキャパシタ電圧の変動分が 100 Hz

の脈動電力を吸収し，入力電流をほぼ一定値に制御できる。なお，出力電圧ピーク値を取

る区間において入力電流上で確認できる残存脈動成分については，同相電圧制御モードに

おける指令デューティが(5.1)式による算出結果の通り限界値付近となるため動作できず残

存するものと考察する。 

図 5-18に入力電圧が低い条件下における実験結果を示す。この実験は，アプリケーショ

ンによって直流入力電圧が変動することを考慮し，低電圧条件下においても良好な脈動補

償効果を得られるかの検証を目的に実施した。なお，提案回路の試作機では入力電圧が20%

変動した場合での実験条件下において動作が可能であるように設計しており，本実験では

ワーストケースとなる入力電圧 20%低下時の 160 V印加時における試作機の基本動作を確

認した。図 5-18に示す実験結果より，良好な脈動補償効果を実験波形より確認した。 
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表 5.2  和差電流制御を用いた降圧型コンバータの実験条件 

Boost inductor Lboost

Rated power

Carrier frequency of primary converter

Buffer Capacitor Cbuf

DC input voltage

Load frequency

200 Vdc

2 kW

1 mH

200 mF

50 kHz

50 Hz

Load voltage 200 Vrms

Carrier frequency of secondary converter 50 Hz

Filter  inductor  Lload 2.0 mH (3.1%)

Load current 10 Arms

Turn ratio of coupled inductor N1:N2:N3 1 : 1 : 2

 

 

 

0

0

0

8 µs/div.

Buffer capacitor voltage vCbuf  100V/div.

DC input voltage vdc 100V/div.

Common mode voltage vcom 200V/div.

Differential mode voltage vdif  500V/div.

 vcom

 vdif

 

図 5-16 和差電流制御を用いた降圧型コンバータの基本動作の実験波形 
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4 ms/div.
vCbuf

Output voltage vout  200V/div.
Output current is  5A/div.

Buffer capacitor voltage vCbuf  50V/div.

 

(a) 単相電力脈動補償適用前 
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(b) 単相電力脈動補償適用後 

図 5-17 和差電流制御を用いた降圧型コンバータにおける       

単相電力脈動補償適用効果の比較 
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図 5-18 和差電流制御を用いた降圧型コンバータにおける       

低入力電圧条件時における基本動作波形 

 

 

 

 

5.6.2 解析結果 

(1) 提案回路の評価 

図 5-19 に図 5-17 の実験結果を基に，入力電流の周波数解析をした結果である。なお，

解析は商用周波数 50 Hzを基本波としており，縦軸は入力電流の直流成分(0次)で規格化し

ている。図 5-19より，単相電力脈動補償を適用した場合，100 Hz(2次)の電力脈動成分は

14.6%に低減される。これらの結果より，単相電力脈動補償適用前と比べて 100 Hzに相当

する 2次成分について 84.5%低減できており，実機実験による提案回路の有意性を確認し
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た。 

図 5-20 に単相電力脈動補償を適用した際の入力電流に重畳する残存脈動成分の負荷特

性を示す。なお，本特性は表 5.2の実験条件を用いて得られた結果を解析したものである。

200 W から 2 kWまでの負荷条件下で実験及び解析を行った結果，単相電力脈動補償適用

前と比べて最大で 87.6%低減できることを確認している。100 Hzの残存脈動成分はいずれ

の負荷条件下でも単相電力脈動補償適用前と比べ 75%以上低減されており，提案回路を用

いた実験結果より負荷によらず良好な脈動補償効果を確認できる。 

図 5-21に表 5.2の実験条件を用いた提案回路の効率特性を示す。本効率特性は，単相電

力脈動補償を適用した際の 160V 入力と 200V 入力についての直流電圧印加条件時におけ

る実験結果を示す。なお，他の回路条件は同じとしており，キャパシタ電圧平均値はそれ

ぞれ 2倍直流電圧値に設定している。また，160V電圧印可時では試作回路や試作トランス

の許容電流値の関係上 1.4 kWまでの負荷特性となる。入力電圧 200 V印加時における最大

効率は，単相交流負荷が 1.4 kW時に 94.5%を確認した。一方，入力電圧 160 Vにおける最

大効率は 1 kW 時に 95.0%を確認している。これは，低入力電圧条件下では昇圧インダク

タ及び中間タップ付きトランス，スナバ回路に印加される電圧も 200 V条件下に比べて低

下するため，上記の各損失が低減するためである。実験結果からは，入力電圧 200 V印加

時に比べて低電圧条件下での発生損失は 32.2%低くなることを確認した。  
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図 5-19 和差電流制御を用いた降圧型コンバータにおける高調波解析結果 
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図 5-20 和差電流制御を用いた降圧型コンバータにおける入力電流の

残存 2次成分の負荷特性 
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図 5-21 和差電流制御を用いた降圧型コンバータにおける       

電力変換効率特性 
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図 5-22 和差電流制御を用いた降圧型コンバータにおける       

出力電圧 THDの負荷特性 
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(2) 提案回路と従来のアクティブパワーデカップリング方式との比較 

図 5-23に半導体素子に関して，提案回路及び図 5-2に示すDCアクティブフィルタを用

いた従来回路との損失解析の比較を示す。また，表 5.3に損失解析条件を示す。提案回路

と図 5-2に示す従来回路の一次側及び二次側はそれぞれ同じ部品を用いて解析を行ってお

り，スイッチング周波数に関しても同じ値を適用している。ただし，提案回路の二次側フ

ルブリッジインバータではスイッチング周波数 50 Hzの極性反転動作のみとなるため，従

来回路二次側の PWM を行うフルブリッジインバータは一次側と同様に 50 kHz のスイッ

チング周波数を適用している。これは，提案回路では一次側フルブリッジインバータにお

いて 50 kHzのスイッチング周波数による PWM動作を行っていることから，従来回路にお

いても同様のスイッチング周波数としているためである。解析結果より，2 kWの定格動作

時における提案回路の半導体素子による合計損失は，DC アクティブフィルタを用いた従

来回路と比較して 48.1%低くなることを確認した。提案回路におけるアクティブパワーデ

カップリング回路では磁気素子共用形のハイブリッド変調方式を採用しているため，一次

側電力変換器に電力伝送を行う電流に単相電力脈動補償を行う電流がそれぞれ和差算され

るので，フルブリッジインバータの相電流は電力伝送動作単体時と比べて増加するが，第

2 章で述べた従来の複合型アクティブパワーデカップリング方式では脈動補償用の電流は

全て加算されるのみなので，提案方式では減算される分損失の影響を緩和できる。また，

従来回路のインターリーブ回路単体だけではなく DCアクティブパワーデカップリング回

路の発生損失との和と比較するとほぼ同じ損失となる。従って，提案回路では中間タップ

付きトランスを適用することで，従来回路に対して同じ損失値に対して単相電力脈動補償

用の追加半導体素子を必要としない分の体積の小型化が期待できる。また，提案回路の二

次側フルブリッジインバータのスイッチング損失は，50 Hz の極性反転動作のみであるた

めほぼ 0に近い。提案回路の効率改善手法として，ダイオード整流器をフルブリッジイン

バータもしくは二次側変換器をマトリックスコンバータに変更し同期整流及びソフトスイ

ッチング手法を適用できれば効率改善が期待できるが，今後の課題とする。 

図 5-24 に提案回路と従来回路の体積に関する比較結果を示す。それぞれトランスに対

して一次側の回路素子について体積を比較した結果を示しており，従来回路についての各
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パラメータは下記のように求めた。 

まず，従来の独立型アクティブパワーデカップリング方式の場合，単相電力脈動補償回

路としてバッファキャパシタとインダクタが 1つずつ，半導体素子が 2つ追加素子として

必要となる。バッファキャパシタの静電容量は(5.17)式から計算される。アクティブパワー

デカップリング方式では，バッファキャパシタの変動電圧 Δvcを大きくなるよう制御する。

従来回路におけるインターリーブコンバータにおける昇圧率の関係上，直流中間電圧は

350 V としている。従って，アクティブに電圧を変動させることで従来回路においてバッ

ファキャパシタンス 100 µF の静電容量を用いて脈動成分を吸収することができる。ここ

で，従来回路における昇圧率を加味した場合，昇圧インダクタンス Lboost_con は下記のよう

に決定される。 

_
4

dc com dc
boost con

L sw com

v v v
L

i f v

−
=  ................................................................................................ (5.26) 

なお，電流リプル率は 30.0%として昇圧に必要なインダクタンスを算出する。 

ここで，インダクタの体積は，インダクタンス及びそれを満たすためのコア材料などの

パラメータに依存する。インダクタのコアを選択する方法はいくつかあるが，本章ではス

イッチング周波数やコアの材質からコア形状を決定した。また，インダクタの体積 VolLbuf

はコアの窓面積と断面積を利用したArea Product法(54)を基に以下のように導出した。 

3
2 4

_boost con max

Lbuf v

u max

L I
Vol K

K B J

 
=   

 

.............................................................................................. (5.28) 

Kvはコアの形状に依存する体積係数，Imaxはインダクタに流れる最大電流，Kuは窓面積利

用率，Bmaxはコアの最大磁束密度，J は線材の電流密度である。本論文では， Bmax =1.2 T

を用い，インダクタの体積はコアの現積から，Kv =13.6，Ku =0.8，J=4 A/mm2としている。 

また，冷却装置についてはヒートシンクを本稿では採用しており，必要な冷却系の体積

は，半導体による損失 Plossで決まる必要熱抵抗から算出できる。必要な熱抵抗 Rth(f-a)は下記

のように求められる。 
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( ) ( ) ( )( )j a

th th thf a j c c f

loss

T T
R R R

P
− − −

−
= − +  ................................................................................... (5.29) 

Rth(j-c)は接合部と筐体の間の熱抵抗，Rth(c-f)は筐体と冷却システムの間の熱抵抗である。冷却

システムの容積を推定するために，本稿ではCSPI（Cooling System Performance Index）を導

入している。CSPI は，冷却システムの単位体積当たりの冷却性能を意味する。本章では，

強制空冷時のファンによるシステムの寿命の制限を回避するために，自然冷却を前提とし

た冷却システムの設計を採用する。冷却システムの体積 Volheatsinkは，エリアプロダクト法

を用いて下記のように表される。 

( )

1
heatsink

th f a

Vol
R CSPI

−

=  ....................................................................................................... (5.30) 

これらの計算結果を基に，各回路の体積を比較した。エラー! 参照元が見つかりません。

より，DC アクティブフィルタを用いた従来回路と比較して，総合体積を 18%低減できる

ことを確認した。本章における体積比較は，提案回路において実際に使用したフィルムコ

ンデンサを基に体積を導出しており，また従来回路に同製品の規格違いを採用して計算し

ている。従って，単一品を用いたフィルムコンデンサの体積が主体的になるが，近年では

積層セラミックコンデンサの開発が進んでいるため，小型製品である積層セラミックコン

デンサに代替することで更なる小型化が見込める。また，DC アクティブフィルタを用い

た従来回路では磁気素子が脈動補償動作に必要となるため，回路体積に対して大きな割合

を占めることが図より確認できる。また，提案回路において理論式では 100 µF以上である

場合脈動補償動作に必要な静電容量を満たすことができるが，実験の都合上 200 µF のフ

ィルムコンデンサを採用している。本体積比較では実際に使用した 200 µFの体積を用いて

比較した結果となる。従来回路では理論式によって導出したキャパシタンスの 100 µFの製

品体積を用いているため，その場合では従来回路と比べて 46%体積を小型化できることを

確認している。 
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図 5-23 和差電流制御を用いた降圧型コンバータに関する損失解析結果 

 

 

 

表 5.3 降圧型コンバータに関する解析条件 

Switching device
S1ap~S1bn

SiC-MOSFET
Rohm, SCH2080KE

(2P)

S2ap~S2bn

SiC-MOSFET
Rohm, SCH3030AL

Fig.5-2
SiC-MOSFET

Rohm, SCH2080KE

Diode SiC
Rohm, SCS220KG

Buffer Capacitor

Fig.5-2

Cbuf

SIZUKI, 600Vdc

RM60Y107K7538A

SIZUKI, 600Vdc

RM60Y207K7461A

CSPI 3
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図 5-24 和差電流制御を用いた降圧型コンバータに関する体積比較結果 

 

 

 

5.7 結論 

第 5 章では，昇圧型及び和差電流制御法を用いた磁気素子共用形アクティブパワーデカ

ップリング機能付き絶縁型 DC-単相 ACコンバータを提案した。本章におけるアクティブ

パワーデカップリングによる補償方式は，第 4章と同様に和差電流制御法を用いた入力電

流とのハイブリッド変調を採用しており，昇降圧の関係が異なるため新たな制御方法を適

用した昇圧型変換器となる。本提案回路では，メイン回路の高周波トランスを脈動補償動

作用として共用し，電力伝送と単相電力脈動補償の両立を複数の追加半導体素子なしに同

時に達成できる。フルブリッジインバータの同相動作と差動動作期間をそれぞれ独立に制

御することにより，バッファキャパシタ電圧を制御しつつ，トランスの高周波化及び単相
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交流への電力伝送が可能であることを理論的に明らかにした。従来のアクティブパワーデ

カップリング回路を用いた方式と比較して，小型化や高効率化の点で有利であることを，

実機実験結果を基に確認した。 

また，試作機を製作し実験による提案法の動作検証を行い以下の結果を得た。 

(1) 2 kW時の電力脈動成分を 200 µFのバッファキャパシタで補償でき，負荷範囲

に依らず良好な脈動補償結果を得た。 

(2) 従来の昇圧チョッパ，DCアクティブフィルタ，DC-ACコンバータの構成回路

に比べて，半導体素子を 6 個削減した提案回路を用いて同等の動作を確認し

た。 

(3) 単相電力脈動補償時及び直流入力電圧 200V印加時に和差電流制御を用いた昇

圧型の提案DC-単相ACコンバータの電力変換効率について，実機実験より最

高効率 94.5%を得た。 

(4) 従来回路のトランス一次側回路と比較して，損失を 48%低減できることを解析

結果を用いて示した。 

(5) トランス一次側の回路について従来方式と比較した結果，18%小型化できるこ

とを確認した。また，同補償コンデンサ条件下においては 46%体積を小型化で

きることを確認した。 

本実験では，フィルムキャパシタを使用したが，近年フィルムキャパシタやセラミック

キャパシタの開発がなされており，小型大容量・大電流の積層セラミックキャパシタの製

品化が少しずつ進んでいる。これらを提案回路の補償容量へ使用することで，小型化と長

寿命化，メンテナンスフリー化が実現できる。
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第6章  

結論 

6.1 本研究の成果 

本研究では，バッテリなどの直流蓄電システムと家庭用配電である単相交流のインター

フェースとして必要となる DC-単相 ACコンバータを研究対象とし，電力変換器と単相電

力脈動補償機能を有する補助回路について高パワー密度化を達成するために，少ない部品

点数で電力変換動作と脈動補償動作の両立を実現すること研究目的とし，体積小型化への

改善効果の高い磁気素子を削減する電力脈動補償機能を持つ電力変換器を提案した。また，

様々なアプリケーションへの適用を想定して，電圧仕様や絶縁の有無が異なる電力変換器

の高パワー密度化を達成するために回路仕様の異なる回路に付与する追加素子を削減する

多目的電流のハイブリッド変調法をそれぞれ提案し，詳細について議論した。さらに，直

流電源と単相交流のインターフェースとして必要となる DC-単相 ACコンバータに求めら

れる瞬時電力の不一致からなる単相電力脈動補償方法について，これまでに適用されてき

たコンデンサ平滑方式や小容量コンデンサを用いた既存のアクティブパワーデカップリン

グ方式についての課題を挙げ，それを解消するために，アクティブパワーデカップリング

動作に用いる部品に対して追加点数削減且つ電力変換効率の高効率化を達成する手法につ

いて提案し，提案法の有用性を実機実験の結果を基に示した。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，世界中で切迫している地球温暖化の対策に向けた低炭素社会の実現に向け
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て，二酸化炭素の排出がない電気自動車やプラグインハイブリッド自動車に注目されてい

ることを述べ，その中でも車載向け電力変換器の高パワー密度化による電気自動車の普及

促進がこれからの社会に必須となることを述べた。車載向けバッテリ充電システムについ

て，家庭用配電である単相交流とバッテリである直流のインターフェースとして必要とな

る DC-単相 ACコンバータには，長寿命化・低コスト化・高パワー密度化が求められてい

ることについて言及し，車載向けアプリ―ケーションの他にも直流配電システムなど多く

のアプリケーションにこれらの要求が同様にあることを説明した。一般的な産業機器など

に比べて，車載向けや再生可能エネルギー等を用いた配電システムの場合に必須となる電

力変換器であることから，電力変換器の稼働時における温度条件が過酷となるだけでなく，

対振動性能や野外での過酷な環境のもと長時間駆動されるため，電力変換器及びその回路

素子に求められる仕様への要求条件は高くなる。現在の技術では温度変化による低寿命化

に繋がり，電力変換器内の回路素子交換頻度が高くなる，もしくは高コスト化となるため

厳しい駆動環境下を考慮した素子や発熱を限りなく抑制する，すなわち電力変換効率が高

い技術の開発が急務であることを述べた。このように，DC-単相 AC コンバータのアプリ

ケーション適用範囲に応じた様々な所望の仕様に合わせた回路の入出力条件に対して，高

パワー密度化が必要となることを述べ，本研究の目的と論文の概要を示した。 

第 2章では，これまでに提案されてきたDC-単相ACコンバータとそれに採用される単

相電力脈動補償回路を示し，それらの特徴と課題を明らかにした。はじめに，DC-単相AC

コンバータの製品に多く採用される大容量の電解コンデンサを用いたコンデンサ平滑方式

について説明し，単相交流を扱う際に発生する単相電力脈動成分の原理と問題点について

説明した。それに対して，これまでの電力脈動補償技術の技術動向について整理し，それ

ぞれの従来回路に対する特徴と問題点を示した。電力伝送を行う主回路に対して主回路動

作に干渉しない独立な補償動作を行うアクティブパワーデカップリング方式を「独立型ア

クティブパワーデカップリング方式」と本論文では定義しその利点と問題点を述べた。ま

た，コンデンサ平滑方式に比べて体積・コスト・電力変換効率の点で劣ることを説明した。

これに対してメイン回路の素子を利用し，単相電力脈動補償動作を行う「複合型アクティ

ブパワーデカップリング方式」について技術動向を整理し，「独立型アクティブパワーデカ

ップリング方式」と同様に電力変換器全体の電力変換効率や体積が課題であることを述べ
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た。提案回路では，アクティブパワーデカップリング機能付き DC-単相 ACコンバータの

小型化のボトルネックとなる要員である単相電力脈動補償用の追加磁気素子もしくは複数

の半導体素子を削減する方法として，メイン回路の磁気素子を脈動補償動作にも利用し電

力伝送動作との両立を実現する方式を「磁気素子共用形」と呼称し磁気素子共用形を実現

する「多目的電流のハイブリッド変調を採用した独立型アクティブパワーデカップリング

方式」を本論文における提案手法であることを述べた。本方式では，メイン回路の磁気素

子に単相電力脈動補償動作を共用し，スイッチング一周期中に電力伝送動作に伴う電流と

単相電力脈動補償動作の 2つの電流について，単一磁気素子のみで並列動作を実現できる。

この並列動作を実現するために提案回路における目的の違った 2つの電流をそれぞれ動作

させる手法として多目的電流についてハイブリッドに変調させる方法を提案し，高パワー

密度化を実現可能な提案方式について 2つのハイブリッド変調手法のそれぞれの特徴を述

べた。これにより少ない部品点数且つ小さな部品体積で脈動補償動作を達成することが可

能であることを示した。最後に本研究の位置づけを示し，本研究の意義を明らかにした。

以下に第 2章で得られた結果を示す。 

(1)DC-単相 AC 電力変換器では，単相交流を力率 1 の正弦波としたとき商用周波

数の 2 倍成分の電力脈動が発生し，その脈動を変換器内で平滑する要素部品が高

パワー密度化の妨げとなるため，高寿命，小型化，高効率化を達成できる回路方式

が要求されている 

(2)単相電力脈動補償技術についてコンデンサ平滑方式とアクティブパワーデカッ

プリング方式に大別でき，コンデンサ平滑方式を採用した電力変換器について低

コストの一方でコンデンサの発熱やコンデンサ体積による問題点を挙げ，さらな

る長寿命化や小型化の実現が原理的に難しい 

(3)アクティブパワーデカップリング技術について，メイン回路の電力送電動作に

対して脈動補償回路が「独立に動作する独立型」と「メイン回路素子を共用する複

合型」の 2つに大別できる。独立型は複数の追加素子が必要でありコスト・体積・
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電力変換効率すべての点でコンデンサ平滑方式と比較して劣るため，高パワー密

度化の実現には単相電力脈動補償にメイン回路素子を利用して追加部品点数削減

及び電力変換効率低下を改善する制御方式が必要となる 

(4)複合型アクティブパワーデカップリング方式では，脈動補償用に追加の部品点

数を削減できる一方で，脈動補償効果の低下もしくは補償キャパシタの小容量化

の限界，電流ひずみに起因するなどの技術的課題がある。また，高パワー密度化の

観点からは，単相電力脈動補償動作に伴う電流がメイン回路に加算されることに

よる電力変換効率の低下要因となる問題や，追加磁気素子や半導体素子とその冷

却装置による体積の大型化の問題が障壁となるため，部品点数削減がパワー密度

の向上には必ずしもつながらずトレードオフの関係がある 

(5)提案した新しい複合型アクティブパワーデカップリング方式は，メイン回路の

磁気素子を脈動補償動作に共用且つ補償電流加算による損失増加を抑制する制御

方式であるため，補償用に追加の磁気素子もしくは半導体素子とその冷却装置を

必要とせず脈動補償要素を含めた電力変換器の高パワー密度が実現できる可能性

がある 

第 3章では，磁気素子を共用するハイブリッド変調による提案アクティブパワーデカッ

プリング方式の有用性を確認するために，基礎検討として非絶縁型DC-単相 ACコンバー

タを用いた回路構成とその制御法を提案した。一般的に DC-単相 ACコンバータに多く採

用される昇圧チョッパ構造に脈動補償動作を共用するため，昇圧インダクタに電力伝送と

脈動補償の 2つの目的の違う電流をそれぞれ制御する，多目的電流制御の一つとして時分

割電流制御法を示した。提案回路は，従来の昇圧チョッパとフルブリッジインバータの間

に双方向の半導体素子と補償用の小容量コンデンサを付与するだけで単相電力脈動成分を

アクティブに吸収できる。このようにメイン回路素子を共用して脈動補償動作を行う複合

型アクティブパワーデカップリング方式ではメイン回路に流れる電流が問題となると 2章
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で示した技術的課題に対して，提案方式では電流を時間的に分割してそれぞれを昇圧イン

ダクタに流入し制御させるため，制御干渉がなく単一磁気素子による両立制御が可能であ

ることを示し，実機実験により提案回路の妥当性と有用性を確認した。以下に第 3章で得

られた結果について示す。 

(1) 試作機を用いた実機実験によって，追加磁気素子を必要としない時分割電流

制御を採用した提案アクティブパワーデカップリング方式により脈動成分を

90.2%低減できることを確認し，良好な脈動補償効果を得た 

(2) 磁気素子共用形の提案アクティブパワーデカップリング動作適用時における

非絶縁型の提案回路の電力変換効率において，最高効率 96.0%を確認した 

(3)  提案回路の最大電力密度はスイッチング周波数が 20 kHz の場合，10.8 

kW/dm3，効率は 98.8%を達成した 

(4)コンデンサ平滑方式と従来の降圧型 DC アクティブフィルタ方式に比べて，高

パワー密度化を実現できることを確認した 

本実験では，磁気素子共用形を採用した独立型アクティブパワーデカップリング方式の

基礎検証であるため，脈動補償用コンデンサに積層セラミックコンデンサを使用し従来の

複合型アクティブパワーデカップリング方式に対して磁気素子削減及び多目的電流制御に

よる利点を確認することを目的に体積比較などの詳細な解析を行った。 

第 4 章では，前章で確認したハイブリッド変調による磁気素子共用形の新しいアクティ

ブパワーデカップリング方式のパワー密度に対する効果についての基礎検証結果を基に，

アプリケーション適用範囲拡大を目的に絶縁型の降圧型電力変換器へ適用する方式を提案

した。提案回路では，絶縁部品としてメイン回路に採用される絶縁トランスに中間タップ

を設け脈動補償動作と共用することで，単相電力脈動補償用に追加の半導体素子及びその

冷却装置を必要としない特徴を持つ。中間タップ付きトランスの中間電位と差動電位をそ

れぞれ独立に制御することで，脈動補償動作と電力伝送動作を同時に実現できる。第 4章
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では，電力伝送と脈動補償動作を単一磁気素子で両立を実現するハイブリッド変調として

和差電流制御を採用し，メイン回路素子に流れる補償電流による損失増加について和差算

によって抑制できる特徴を述べた。また，脈動補償動作は単相交流側の力率が 1であるこ

とを前提として指令値生成及び動作を行うため，単相交流出力にひずみが重畳しないほど

脈動補償効果は高くなるため，本章では単相交流電圧について低歪み率を実現するΔ-Σ変

換に基づく PDM をトランス二次側のマトリックスコンバータに適用した。その後，提案

した手法についてシミュレーション及び実験を行い，それらの結果より提案回路の妥当性

の確認を行った。最後に受動素子を含めた DC-AC 変換器のトランス一次側における変換

器体積に着目し，従来のBTB回路との比較検討を行い提案回路の有用性を証明した。以下

に第 4章で得られた結果を示す。 

(1) 脈動補償用に追加半導体素子及び冷却装置を必要とせず，メイン回路の磁気

素子を共用した和差電流制御法により電流実効値増加を抑制した 

(2) コンデンサ平滑方式と同等の半導体素子数，もしくは独立型アクティブパワ

ーデカップリング方式に必要な追加半導体素子数を削減できる回路構成を提案し

た 

(3) 直接型交流電力変換器適用によって，交流変換側における直流中間部及び直

流中間キャパシタを削減でき，電力変換回路の小型化が可能である。また，直接型

交流変換器へ適用した変調方式によって出力電圧リプル幅を PWM 方式と比べて

小さくできるため，単相交流側の出力電圧ひずみ率が全負荷範囲において 3.0%以

下に抑えられる良好な結果を得た 

(4) 和差電流制御を適用した磁気素子共用形アクティブパワーデカップリング方

式によって，降圧型電力変換器において単相電力脈動成分を 200 µFの小容量キャ

パシタで補償できることを確認し，単相交流負荷に依らず提案方式による良好な

脈動補償効果を確認した 
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(5) コンデンサ平滑方式の複数品を並列接続時と比較して提案方式の単相電力脈

動における補償用エネルギーバッファについて，キャパシタンスは 90%，体積は

5.0%以上低減できることを確認した。 

本実験では，脈動補償用コンデンサにフィルムキャパシタを使用したが，近年フィルム

キャパシタやセラミックキャパシタの開発が進んでおり，小型大容量・大電流の積層セラ

ミックキャパシタが出現している。これらを使用することで，補償用コンデンサの体積を

小型化が期待できる。本提案方式では磁気素子を追加しない点及び第 3章の基礎検証にて

磁気素子共用をする多目的電流制御の有用性を確認できていることから，第 4章で得られ

た結果とコンデンサの積層セラミックキャパシタへの代替によってさらなる小型化と長寿

命化，メンテナンスフリー化が実現できる。 

第 5章では，第４章の降圧型DC-単相ACコンバータに対して，昇圧型の絶縁型DC-単

相 AC コンバータと和差電流制御を適用した磁気素子共用形脈動補償回路を提案した。追

加の半導体素子及びその冷却装置を必要としない特徴は前節と同じであり，直流電源電圧

に対して電力伝送と脈動補償回路は昇圧型の構成を取る。中間タップ付きトランスの中間

電位と差動電位は第 4章に対して脈動補償動作と電力伝送に用いる電位がそれぞれ反対と

なるため，本章では新たな和差電流制御法を提案し，メイン回路との磁気素子共用を実現

する多目的電流制御を行った。提案回路について，シミュレーションと実機実験を行い提

案手法の妥当性を確認した。その後，提案回路の損失と体積に着目し，解析結果を基に従

来回路と比較して有用性を確認した。以下に第 5章で得られた結果を示す。 

(1) 和差電流制御を適用した磁気素子共用形アクティブパワーデカップリング方

式によって，昇圧型電力変換器において 2 kW時の単相電力脈動成分を 200 µFの

バッファキャパシタで補償できることを確認し，出力負荷範囲に依らず良好な脈

動補償結果を得た 

(2) 従来の昇圧チョッパ，DC アクティブフィルタ，DC-AC コンバータの構成回

路に比べて，半導体素子を 6個削減した提案回路を用いて同等の動作を確認した 
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(3) 単相電力脈動補償時における昇圧型の提案回路の電力変換効率について，直

流入力電圧 200 V印加時に最高効率 94.5%を得た 

(4)従来回路のトランス一次側の直流-単相交流電力変換回路と比較して，半導体素

子による発生損失を 48%低減できることについて解析結果を用いて示した 

以上のように，メイン回路の磁気素子と脈動補償動作を共用し，電力伝送との多目的とな

る電流をハイブリッドに変調する提案手法を適用することで，少ない部品点数で脈動補償

動作を電力伝送動作路同時に実現し，DC-単相 AC コンバータの高パワー密度化を達成し

た。磁気素子は回路素子の中でも比較的パワー密度が低く，適用数に応じて電力変換回路

のパワー密度の低減に大きく影響をあたえるため，磁気素子の削減による効果は高い。ま

た，半導体素子とその冷却装置は磁気素子の次に回路体積を圧迫するだけでなく，半導体

素子による損失の増加が問題となるためより発生損失の少ない低オン抵抗などの高性能素

子への変換もしくは素子そのものを削減することが望ましい。オールボー大学の研究結果

からも，なるべく回路素子数を低減することが回路を形成する必要半田量の低減につなが

り回路に対する信頼性の高低に影響することがわかっている。従って，磁気素子共用を実

現するハイブリッド変調を採用した提案方式では磁気素子もしくは半導体素子を削減し，

高効率を達成できる多目的電流制御を適用するため，高パワー密度化が実現できる。この

結果，磁気素子を共用する多目的電流制御を適用した単相電力脈動補償機能付きDC-単相

AC コンバータを直流バッテリと家庭用配電系統のインターフェースに用いることで，電

力変換効率の改善と体積小型化による適用範囲削減及び発熱問題の抑制を実現でき，電気

自動車や再生可能エネルギーを用いた配電システムの普及の一助として貢献したと考える。 

6.2 提案するアクティブパワーデカップリング方式の比較 

 本研究では，数 kWオーダーのDC-単相ACコンバータについて高パワー密度化を実現

するためにメイン回路の磁気素子を単相電力脈動補償に共用する新しい回路構成及び制御

手法を提案した。本節では，第 2章に述べた本研究が目指す位置づけと各省で提案した回

路の特性を比較する。 
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図 6-1に本論文で提案した磁気素子共用形のアクティブパワーデカップリング方式を有

するDC-単相ACコンバータについての特性比較を示す。第 2章で述べたように，単相電

力脈動補償を行うために必要となる追加の部品点数と電力変換器全体の変換効率にはトレ

ードオフの関係があるため，部品点数削減が高パワー密度化につながるとは断言すること

できない。従って，本論文では，補償用コンデンサ体積，補償用インダクタ体積，追加半

導体素子数，補償用電流加算による許容電流量の増加率，電力変換効率の 5軸を基にそれ

ぞれ 5段階で各電力変換器を評価している。なお，本章における各回路の評価についての

仕様は第 2章と同様に，出力容量 1 kW とし各軸の評価数値を換算し段階評価を行ってい

る。 

本研究では，メイン回路の磁気素子をアクティブパワーデカップリング動作に共用する

ため，第 3章の提案回路方式では追加の磁気素子を必要とせず，第 4章-第 5章の提案回路

方式では追加の磁気素子及びその冷却装置を必要としない。提案方式は複合型アクティブ

パワーデカップリング方式に分類されるため，補償用電流はメイン回路に流入するが，第

3 章では時間的に分割して流入且つ電力伝送電流実効値の方が大きいため回路素子の許容

電流増加とはならない。また，第 4章及び第 5章の和差電流制御を適用した絶縁型DC-単

相 AC コンバータでは，中間タップ付きトランスの特性上，中間端子に対して同量かつ半

値ずつの電流がトランス一次側両端子へ流入する。従って，トランス一次側両端子に流れ

る電力伝送用の電流に対して中間端子からの電流は和算・減算される極性となるため，電

流増加率は従来の複合型アクティブパワーデカップリング方式と比べて半値分のみとなる。

また減算側の電流が流れる半導体素子側では電流二乗に比例する発生損失は従来回路に比

べて小さいため，総合的な電流増加による半導体素子での発生損失は抑制できるため電力

変換効率の評価軸も総じて 95.0%以上となる段階に位置する。 

受動素子については，出力容量 1 kWに対する理論値と各章実験値の 2パターンについ

て評価軸を作成している。各章のインダクタンスの理論値は，各章記載の通りインダクタ

の電流リプル率を 30.0%として算出しており，各提案方式とも 4段階以上の比較的高い段

階に位置することがわかる。インダクタンスについては，第 4章でコンデンサ平滑方式と

比較した際の理論値におけるインダクタ体積は 0.023dm3と算出できるが，本比較では実験

で使用した値と同様の 2.0 mH を用いて体積を算出している。第 4 章と同様の理論値を用
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いた比較である場合，図 6-1における第 4章のインダクタ体積評価軸は 5段階目に位置す

る。また，近年開発されている大容量の積層セラミックキャパシタ (MURATA 製

EVS20329S2G306MS09，30µH，400V耐圧)に実験値と同様の静電容量程度へ代替した場合，

図 6-1に示すフィルムキャパシタ適用時のコンデンサ体積に対して，第 4章では 64.7%，

第 5章では 80.8%低減できそれぞれ 5段階目に位置する体積評価となる。これらの計算及

び実際の体積は付録Bに記載する。 

電力変換効率に関しては，最高効率を基に評価軸を段階ごとに分けて表現しているが，

第 4 章における DC-AC コンバータの試作機における電力変換効率が比較的低いことが図

より確認できる。主要な損失としてトランス二次側無負荷時における無負荷損失が占める

割合が大きく，定格出力時における無負荷損失が定格の 10%を占める損失であることを実

験により確認できている。他には，マトリックスコンバータ側のスナバ損失も効率低下の

要因であることが確認できている。これらの試作機による結果を踏まえて，第 5章の実機

作製では中間タップ付きトランスに関しての考察を行い，バイファイラ巻き等の漏れイン

ダクタンス成分の少ない巻き方且つ広温度領域において低損失な特性を持つ磁気材料

MnZn系フェライトを採用したハード側での改良を実施した。第 4章と第 5章では入力電

圧が異なるが，中間タップの電位の関係上，トランス印加電圧や流入電流の数値的差は大

きく変わらないため，トランスによる無負荷損失の改善は十分可能であると考えられる。

次節の今度の課題でも挙げた，インダクタとトランスのコア一体化手法(99)-(101)による体積

及び効率の改善が可能である点から，高パワー密度化を目指すうえでハード側での設計に

よる改善は必須であると考える。制御的な動作の観点からは，近年注目を集めているDual 

Active Converter-Matrix Converter (DAB-MC) などの電流極性に対するスイッチングタイミ

ングやDABのソフトスイッチング特性を活かした制御動作について報告がなされている。

中間タップ付きトランスによる体積削減及び制御的な損失抑制手法の両立が今後の課題で

ある。 

以上より，各方式ともに高パワー密度化を図るうえで目標とする理想線に位置しており，

本研究で目指すべきパワー密度に関する評価を満たせうる技術と考えられる。また，第 3

章はハイブリッド変調による磁気素子共用形の提案方式についての基礎検証という位置づ

けであるが，各章の方式は非絶縁/絶縁，昇圧/降圧と回路仕様が異なるため，様々なアプリ



 

第 6章 

結論 

208 

 

ケーションに応じて回路構成を選択できる。各回路構成は大容量化が容易ではあるが，非

絶縁型電力変換器では不連続電流制御を適用しているため電流ピーク値が大きい点，およ

び従来絶縁型電力変換器と同程度の素子数で絶縁及びハイブリッド変調を実現できる点か

ら，PVや EVの蓄電システム，家庭用機器等への大容量化用途では絶縁型の提案回路が適

している。いずれの回路方式でも，磁気素子をメイン回路と共用するため単相電力脈動補

償回路への必要部品点数は少なく，且つ提案ハイブリッド変調によって発生損失を抑制で

きるため，要求される入力電圧や仕様に応じて各回路を選択できる。 
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図 6-1 提案回路方式の比較 
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6.3 今後の課題 

本研究では，高パワー密度な DC-単相 ACコンバータを実現することを目的として，メ

イン回路の磁気素子を脈動補償動作と共用し，脈動補償動作用に追加素子数を削減する新

しい独立型アクティブパワーデカップリング回路と単一の磁気素子に多目的電流を制御す

る制御手法を提案し，試作機を用いた実験結果によりその有用性を明らかにした。しかし，

アクティブパワーデカップリング回路を用いた電力変換器の用途について様々な議論の余

地がある。下記に現在考えられる課題を示す。 

(1) 双方向電力変換への応用 

提案した電力変換回路およびアクティブパワーデカップリング方式について，双方向に

する回路構成を考案する。特にバッテリ用途については充放電経路が必要となるため回生

動作を独立型アクティブパワーデカップリング方式に適用し，応用方式を検討する必要が

ある。 

(2) 磁気素子小型化に向けた設計方法の明確化 

第 4章と第 5章で提案したメイン回路の絶縁トランスを脈動補償動作に共用する手法に

関して，磁気素子共用を実現する和差電流制御を適用したアクティブパワーデカップリン

グ方式について更なる高パワー密度化を図るために第 4章の脈動補償用もしくは第 5章の

昇圧用インダクタと絶縁トランスを同一コアとする手法を考案する。電力変換器の重量化

及びパワー密度化へは磁気素子のコアを削減することによって大きく影響がある。本論文

で提案する磁気素子を実現する和差電流制御を適用したでは中間タップ付きトランスとイ

ンダクタについて別途コアを用いて基礎検証を行っているが，3 つ以上の出力を持つ DC-

DC マルチコンバータでは中間タップが及ぼす磁気的な要素と差動側端子がもたらす磁気

的な要素について詳細に検証し，同一コアで巻き方を工夫することでこれらを共用するこ

とが可能であるとの研究結果が報告されている(99)-(101)。この同一コアにする手法を本論文

で提案する磁気素子共用を実現する手法に応用できれば，インダクタとトランスのコアを

共有化できるためコアの体積及び重量が削減できるためさらなる高パワー密度化が可能で

ある。 



 

第 6章 

結論 

210 

 

(3) アプリケーション拡大に向けた駆動方法の構築 

本論文で提案する磁気素子共用を実現する多目的電流のハイブリッド変調では，インダ

クタへの流入電流を時分割もしくはトランスの各電位をそれぞれ制御するために，電圧利

用率低下など電力伝送動作への制約が発生する。第 5章の提案回路では，電力伝送動作を

優先的に行う方式を持つがその分脈動補償動作側が限定的になる。トランスの巻数比を工

夫するなどの改善は行えるが，ハード側だけではなくソフト側，すなわち制御側による電

圧利用率の改善方式も必要となる。このようにトランス巻数比は現在簡単化のため 1:1 を

採用しているが，巻数比と電圧利用率を考慮した最適設計を行うことで，動作モードの制

約が緩和され電圧利用率の改善も可能であると考える。適用するアプリケーションによっ

ては入出力電圧の関係は多岐にわたるため，制御方式を含めた回路設計が必要である。 
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付録 A (Δ-Σ変換に基づく PDMを適用した

昇圧型の絶縁型 DC-単相 ACコンバータ) 

 本章では，第 5章に示す昇圧構成をとる絶縁型DC-単相ACコンバータについて，マト

リックスコンバータをトランス二次側に接続し，電力伝送及び脈動補償動作の両立の実現

が可能であることを，実機検証を通して示す。本動作検証は，第 6章にも記載した今後の

課題について，電力変換器における双方向動作性能を満たすために，前段階として双方向

動作が可能な回路構成における基礎検証を目的としているが，本付録では DC 側から単相

AC側への電力伝送方向のみについての動作検証結果のみを示す。 

 図A.1に第 5章に示す昇圧構成の絶縁型DC-単相ACコンバータのトランス二次側へマ

トリックスコンバータを適用した回路構成を示す。第 5章の回路構成とは異なりダイオー

ド整流器がマトリックスコンバータへ代替されるため，双方向の電力伝送が可能となる回

路構成となる。 

図A.2に本章における提案回路の制御ブロック図を示す。本回路でのトランス一次側は

第 5章と同様の同相-差動電圧制御モードを組み合わせ単一のトランスを共用し，追加半導

体素子なしに電力伝送と脈動補償動作の両立を実現できる。なお，本章におけるトランス

一次側の電力伝送動作は，第 5章のような商用周波数成分を持つ単相交流側の出力電圧指

令を用いた PWM ではなく，差動電圧制御モードのオン時間にともなうデューティ ddifは

常に固定値として与え，商用周波数への電力変換はトランス二次側で行われる。これらの

デューティの関係は(5.3)式と同様に表される。また，トランス二次側では，第 4 章で示す

Δ-Σ変換に基づく PDMをマトリックスコンバータへ適用する。トランス一次側からマト
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リックスコンバータへ伝送される固定幅のパルス状の電圧に対して，トランス二次側に適

用するΔ-Σ変換によって指令値との誤差を埋めるようにゲート信号の出力が決定される

ため，マトリックスコンバータ側では THDの低い出力電圧を実現できる。 
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図A-1 マトリックスコンバータを適用した昇圧型の提案回路構成 
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図A-2 マトリックスコンバータを適用した昇圧型の提案回路の     

制御ブロック線図  
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 図A-3にマトリックスコンバータを適用した昇圧構成の絶縁型DC-単相ACコンバータ

における実験波形を示す。なお，実験条件は表 5.2 と同様であり，単相交流負荷へは R-L

を用いて実験を行った。図A-3 (a)に提案回路による単相電力脈動補償を適用しない場合を，

(b)に単相電力脈動補償を適用した場合且つ出力電力約 900 W 時の実験波形をそれぞれ示

す。図A-3 (a)より，脈動補償を適用しない場合，バッファキャパシタは小容量であるため

脈動を吸収するための静電容量が十分に足りず，残存脈動成分は直流側の入力電流に重畳

する。このとき，制御側ではバッファキャパシタ電圧の平均値を低い応答周波数を用いて

制御するため，バッファキャパシタ電圧の変動幅は補償動作によるものではなく脈動成分

の重畳である。一方，図A-3 (b)の脈動補償を適用した場合は，バッファキャパシタ電圧は

脈動成分を補償する方向へ変動するため，入力電流に重畳する脈動成分を一定に近づける

ことができる。 

 図A-4に単相電力脈動補償適用時の入力電流における高調波解析結果を示す。なお，高

調波の解析は商用周波数を基準に行っており，横軸は周波数に対する次数を示す。提案回

路において単相電力脈動補償前と比較して，脈動成分(2次)を 79.2%低減できることを実験

及び解析結果より確認した。脈動成分の残存の原因については，脈動補償動作を行う同相

電圧制御モードでスイッチング一周期中に使用できる最大デューティは差動電圧制御モー

ドの指令値からの差分から決定されるため，同相電圧制御モードが出力できる範囲が制限

されるためである。これを解決するためには，制御に用いる基準電圧であるバッファキャ

パシタ電圧を大きくすることで相対的に使用できるデューティ範囲を拡大するか，トラン

スの巻数比などハード側での電圧利用率について対策が必要であると考える。また，脈動

補償適用時の指令値と実際のバッファキャパシタ電圧を比較した場合，電圧制御の帯域の

関係上誤差が生じるため，実際の電圧の誤差が残存脈動成分の原因の一部であると考察す

る。 
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(a)単相電力脈動補償適用しない場合 
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(b) 単相電力脈動補償適用した場合 

図A.3 昇圧構成の絶縁型DC-単相ACマトリックスコンバータの実験波形  
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 図A-5に脈動補償適用後の入力電流の 2次成分およびマトリックスコンバータの出力

電圧 THDの負荷電力特性を示す。提案回路における単相電力脈動補償を適用した時，全

負荷範囲において 2次成分を直流成分に対して 15%以下に抑制できていることが図より

確認できる。提案回路における脈動補償適用後の入力電流に重畳する 2次成分最小値は，

出力電力 360 W時に直流成分に対して 10.3%となることを確認し，提案方式による良好

な脈動補償効果を実証した。また，マトリックスコンバータの出力電圧 THDについて，

全負荷範囲で 3.0%以下であることが確認できる。従って，Δ-Σ変換に基づく PDMによ

って指令値との誤差を埋めるようにゲート信号の出力を決定できるため電圧のひずみ低減

が実現でき，その結果マトリックスコンバータの出力電圧において低 THDを達成できる

ことを実験及びその解析結果より確認した。 
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図A-5 脈動補償効果と出力電圧 THDの出力負荷特性 
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付録 B(各回路パラメータの導出) 

 ここでは，第 2章において本論文の位置づけを示した 5軸からなるアクティブパワーデ

カップリング回路の評価基準を説明する。本論文における評価基準は，出力電力 1 kW，入

力電圧 200 Vdc，出力電圧 100 Vrmsとして概算したものであり，従来回路では入出力方向

や昇降圧構成が異なるため，あくまで一例とする概算となる。評価の 5軸は下記のように

導出しており，各評価軸に対する 5ランクは表B.1に示す。 

 

・回路の変換効率：各論文に記載の最高効率 

・インダクタ体積：必要インダクタンスと回路仕様から製品を用いて導出 

・コンデンサ体積：必要静電容量から導出。実験値の方が理論値より大きい場合はそち

らを採用し，製品から体積を導出 

・電流容量：メイン回路による電力伝送の電流を基準に，複合型アクティブパワーデカ

ップリング動作による脈動補償電流が重畳する割合を導出 

・半導体素子数：脈動補償回路に用いる追加の半導体素子数であり，複合動作を行うメ

イン回路の半導体素子数はこの評価には含まれない 

 

 また，各章のまとめや第 6章で述べたように，本論文の実証実験で採用したバッファキ

ャパシタはフィルムコンデンサであったことに対して，最新の容量の大きく耐圧の高い積

層セラミックキャパシタへ代替することによる体積低減効果を検証した。代替製品適用に
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よる体積低減量は第 6章で述べたとおりであるが，本付録では実際に実験で使用したフィ

ルムコンデンサ及び仕様に基づく理論値の場合のフィルムコンデンサ，代替を想定した積

層セラミックキャパシタの選定した製品体積を表 B.2にまとめたものを示す。表 B.2は，

補償に必要な静電容量と，各製品の単体体積，また必要静電容量を満たす直列(S)‐並列(P)

の数，また必要数に対する総合体積をそれぞれ各章についてまとめたものである。表内の

これらのコンデンサは，耐圧を回路仕様毎に選定し，必要数に対する総合体積が小さいも

のから受動素子を選定している。積層セラミックキャパシタへ代替した場合は，脈動補償

用コンデンサの実験値に対して約 80.8%低減することが確認できる。また，代替製品は第

3 章の実機検証で用いたバッファキャパシタと同じものであり，代替時の基礎動作や良好

な脈動補償効果は確認している。 

 

 

 

表B.1 アクティブパワーデカップリング回路の評価指数 

ランク L体積[dm3] C体積 SW追加数 許容電流 効率[%]

5 ～0.2 ～0.2 0 変わらない それ以上

4 ～0.4 ～0.4 1 5割増加 96以下

3 ～2 ～0.8 2 2倍以下 94以下

2 ～4 ～1.2 3 3倍以下 92以下

1 それ以上 それ以上 それ以上 それ以上 90以下

[dm3]
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表B.2 コンデンサの種類と体積 

Film 
Capacitor

S-P 
number

Total Volume 
[dm3]

C
h
. 

4

Volume 
[dm3]

1Theoretical

Numbers

0.198

SIZUKI, 600V

RM60Y207K7461A

  SIZUKI, 450V

  UW45Y107K4ADLA
0.102

1S-2P

Capacitance 
[μF ]

100

200

0.102

0.203Experiment

Murata, 400V

EVS20329S2G306MS09
0.0026 2S-14P200Experiment

Ceramic 
Capacitor 0.072

Film 
Capacitor

C
h.

 5

1100

200Experiment

Murata, 400V

EVS20329S2G306MS09
0.0026 2S-14P200Experiment

Ceramic 
Capacitor

  SIZUKI, 600V

  RM60Y107K7538A

0.374 1

0.198

0.374

0.072

Theoretical

 


