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3

第1章

序論

1.1 研究背景

1.1.1 地球温暖化

近年，地球温暖化による環境問題が深刻となっている。地球温暖化により，氷河融解に

よる海面上昇，マラリアなどの熱帯性感染症の発生範囲拡大，気候変動や病害虫増加によ

る穀物の生産性低下および世界的食糧難などが発生する [1]。図 1.1に世界の年平均気温を

示す。この図は 1981年から 2010年の平均気温からの各年の差を表しており，長期的には

100年間に 0.73◦C上昇している。国連気候変動に関する政府間パネル (Intergovernmental
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図 1.1: 世界の年平均気温 [2]



4 第 1章 序論

Panel on Climate Change)の第 5次評価報告書では，現状を上回る温暖化対策を実施し

なかった場合，21世紀末の世界の平均気温は 20世紀末と比較して，2.6◦Cから 4.8◦C上

昇すると述べられている [3]。一般的に，地球温暖化を引き起こす大きな要因として温室

効果ガスが挙げられる。図 1.2に 2010年における人為起源の温室効果ガス排出量割合を

示す。2010年の世界全体の温室効果ガスの総排出量は 490億トンである。石油，石炭お

よび工業プロセスにより発生する二酸化炭素 (CO2)が 65%，森林減少などにより発生す

る CO2が 11%となっており，CO2の占める割合が全体の 76%となっている。したがっ

図 1.2: 2010年における人為起源の温室効果ガス排出割合 [3]
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図 1.3: 燃料燃焼における日本国内CO2排出量の推移 [4]
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て，地球温暖化対策として CO2排出量を削減することが望ましい。図 1.3に 1990年か

ら 2016年の燃料燃焼における日本国内のCO2排出量の推移を示す。2016年のCO2排出

量において，エネルギー産業では 5.3億トン，運輸では 2.1億トンとなっている。またエ

ネルギー産業において，発電や熱供給での排出量は 89%の 4.7億トンを占めている。同

様に運輸において，自動車での排出量は 90%の 1.9億トンを占めており，発電や自動車

でのCO2排出量が大部分を占めている。以上のことから，発電や自動車による燃料燃焼

のCO2排出量を削減することが地球温暖化抑制に有効であると考えられる。

1.1.2 地球温暖化対策と問題点

再生可能エネルギー

地球温暖化の原因であるCO2排出量削減の方法の一つとして，太陽光発電などの再生

可能エネルギーの利用が挙げられる。図 1.4に日本国内の設備の建設・廃棄などを含め

た発電によるCO2排出量の比較を示す。横軸は各発電方法を用いた場合の電力量 1 kWh

におけるCO2排出量を表している。化石燃料を必要としない風力，太陽光発電などの再

生可能エネルギーと比較して，液化天然ガス (LNG)や石油，石炭を用いた火力発電で

は燃料燃焼時に非常に大量のCO2を排出する。設備の建設や廃棄などを含めたライフサ

イクル全体の CO2排出量で比較した場合においても，再生可能エネルギーによる発電

のCO2排出量は火力発電と比較して 10分の 1よりも少なくなる。図 1.5に 2016年度の

一次エネルギー国内供給構成を示す。一次エネルギーの供給構成において石油は 39.7%，
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図 1.4: 設備の建設・廃棄などを含めた発電によるCO2排出量の比較 [5]
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図 1.5: 2016年度の一次エネルギー国内供給構成 [6]

石炭は 25.4%，LNGは 23.8%となっており，化石燃料の依存度は 89%と非常に高い数字

となっている。発電によるCO2排出量を削減するためには，太陽光発電などの再生可能

エネルギーの発電量を増加させる必要がある。

図 1.6に 1992年から 2016年における日本国内の太陽光発電導入量を示す。2000年頃か

ら太陽光発電の導入量が増加し始め，2013年には累積導入量が 10 GWを超える 13.6 GW

となった。また 2016年には累計導入量が 42.0 GWとなり，近年太陽光発電が急激に増

加している。また，図 1.7に 1992年から 2017年における日本国内の風力発電導入量を

示す。太陽光発電と同様に，2000年頃から風力発電の導入量が増加し始め 2017年には

累積導入量が 3.5 GWとなっている。太陽光発電導入量と比較すると，近年の累積導入

量の増加率は緩やかではあるが，風力発電導入量も増加していることがわかる。しかし

ながら，太陽光発電や風力発電は気象状況により発電量が大きく変動する問題がある。

図 1.8に太陽光・風力発電の 1日における出力変動を示す。図 1.8(a)は太陽光発電の晴

れ，曇り，雨における出力変動となっている。晴れおよび雨の場合は比較的滑らかな発

電カーブを描いているが，曇りの場合は発電量が不安定となっている。図 1.8(b)は風力

発電の 1日の出力変動となっており，太陽光発電と同様に発電量が変動していることが

わかる。

太陽光発電や風力発電などの再生可能エネルギーの問題点の一つは，気象状況に依存す

る不安定な発電である。電力の安定供給の観点では需要に合わせた発電が必須であるが，

再生可能エネルギーの場合は発電量をコントロールすることは難しい。そのため，電力の

平準化のための蓄電池の導入が必要となる。国際再生可能エネルギー機関 International

Renewable Energy Agency (IRENA)は，2030年までに定置型用の蓄電池コストは最大

66%低下すると発表している [11]。蓄電池コスト低下に伴い，今後設置される蓄電池の設

備容量が少なくとも 17倍まで増加していくと述べていることからも，今後もさらに蓄

電池市場が拡大していくと予想される。
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図 1.6: 日本国内の太陽光発電導入量 [7]

1992 1994 1996 1998 2000 2002 2004 2006 2008 2010 2012 2014 2016 2018
0.0

0.5

1.0

1.5

2.0

2.5

3.0

3.5

4.0

 
�

�
�

�
�

�
�

�
	



�[

G
W

]

��

������

�	
���

3.5

3.1

3.4

2.9

2.7

0.25

0.150.18
0.24

0.07

図 1.7: 日本国内の風力発電導入量 [8] [9]



8 第 1章 序論

図 1.8: 太陽光・風力発電の出力変動 [10]
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プラグインハイブリッド自動車・電気自動車

CO2 排出量削減の方法として再生可能エネルギーの他に，プラグインハイブリッド

自動車や電気自動車の利用が挙げられる。図 1.9に車種別CO2排出量を示す。車種はガ

ソリン車 (GV)，プラグインハイブリッド自動車 (PHV)，電気自動車 (EV)となってい

る。横軸は 1 km走行時における各自動車のCO2排出量となっている。また，一次エネ

ルギー採掘から車両燃料タンクまでのWell to Tankと車両燃料タンクから車両走行まで

のTank to Wheelとを合わせたWell to WheelでCO2排出量を算出している。Tank to

Wellの場合，EVはCO2を排出しないことがわかる。また，Well to Wheelの場合でも

PHVやEVはGAの半分以下のCO2排出量であることからも，PHVやEVの普及によ

りCO2排出量削減が可能と考えられる。 図 1.10に新車販売に占める車種別普及政府目

標を示す。2030年の新車販売割合において EVや PHVを 20%～30%まで増加させると
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図 1.10: 自動車車種別普及政府目標 [13] [14]
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図 1.11: EVに求める走行可能距離 [17]

している。また，2018年 8月 31日に行われた自動車新時代戦略会議では，2050年まで

に乗用車の電動車 (xEV)率は 100%に達すると述べており [14]，今後もさらにEVやPHV

が増加していくことが予想される。しかしながら 2016年時点において，日本国内年間

の乗用車新車販売数 280万台 [15]のうちEVやPHVの占める割合は 2.7万台 [16]となって

おり，新車販売数全体の 1%以下という状況である。

EVや PHV普及のための解決すべき問題として走行可能距離や充電時間が挙げられ

る。図 1.11に EVに求める走行可能距離の調査結果を示す。20歳から 69歳までの男女

約 2100人に対して 2012年から 2015年までの 4年間，毎年継続して調査を行ったもので

ある。例年，EVに対して求める走行可能距離のうち 320km以上を望む人々の割合は同

程度であり 80%程度を占めている。現状では，一度の充電での走行可能距離が 320kmを

超える EV車種は多くはなく，選択肢の少なさが EV普及の妨げとなっている。走行可

能距離延長の方法としてバッテリーの高エネルギー密度化が一般的に挙げられるが，そ
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の一方でバッテリー容量増加による充電時間延長の問題が発生する。現状ではEVに急

速充電を用いた場合，バッテリー充電量 80%までに 30分程度必要となる。バッテリーの

高エネルギー密度化が進んだ場合，充電時間を 30分程度に保つためには急速充電器の定

格出力電力を大きくする必要がある。また，クリーンエネルギー自動車普及に関する調

査報告書 [18]によると，EVに対する不満として充電に要する時間が長いと感じている人

が調査対象の半数以上であることから，充電時間のさらなる短縮が必要となる。EVの

充電時間をGVの給油時間と同程度とするためには，現状の急速充電器の数倍以上の出

力電力が必要となるため，今後は数百 kWを超えるような超急速充電用の大容量電力変

換器需要が高まると考えられる。

1.1.3 急速充電器の現状

EVや PHVの増加に伴い，急速充電器の需要が高まってきている。図 1.12に急速充

電器設置箇所の推移を示す。CHAdeMO協議会が 2018年 10月に報告したデータであり，

2018年 5月時点で急速充電器の設置台数が国内 7,241台，海外 11,208台の合計 18,449台

となっており，ここ数年で急増していることがわかる。しかしながら，平成 29年度末

時点の日本国内のガソリンスタンド数は 30,747ヶ所 [20]であり，急速充電器設置数の約

4倍となっている。ガソリンスタンドでは複数台同時の自動車給油が可能であることか

ら，現状のGV給油設備と比較して，7,241台の急速充電器設置数では今後増加してい
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くEVやPHVの充電設備としてはまだまだ不十分であるといえる。表 1.1にCHAdeMO

協議会が述べる急速充電器の設置環境の留意点を示す。[a]から [h]の 8個の留意点があ

り，明るく人目の多い場所に設置するなど，その多くは場所に関するものである。つま

り急速充電器設置には設置スペースに関する制約が多く，今後の急速充電器普及のため

にはそれらの留意点を満足するための小型急速充電器が望まれる。

現在の急速充電規格としては日本のCHAdeMO(Charge de Move)，中国のGB/T，北

米のCCS1(Combined Charging System)，欧州のCCS2がある。また，アメリカの電気

自動車メーカーである Tesla Motorsが独自に展開する SC(Supercharger)の急速充電器

も増加してきている。表 1.2に各充電規格の比較を示す。CHAdeMOやCCS規格では，

最大電力 400 kWの急速充電器仕様となっている。また，中国のGB/T規格やTeslaでの

最大電力は 100 kW以上であり，世界全体で超急速充電化の動きが高まってきている。日

本国内では出力電力 50 kWの急速充電器が主流だが，2018年に日系メーカーが 120 kW

の急速充電器を発表しており，今後は数百 kWを超える大容量急速充電器の需要が高ま

ると予想される。EVやPHVの電力を住宅で使用するV2H(Vehicle to Home)や系統と

連系するV2G(Vehicle to Grid)など，EVやPHVとあらゆるものを接続するV2Xが可

能であることがCHAdeMO規格の大きな特徴として挙げられる。2011年 3月 11日に発

生した東日本大震災以降，EVやPHVのバッテリーを緊急用電源として利用することへ

の関心も高まっており，東京都練馬区では 2018年 9月に，災害時における電気自動車か

らの電力供給に関する協定 [23]を自動車関係 3社と締結をしている。そのため，今後は

表 1.1: 設置環境の留意点 [21]

表 1.2: 急速充電規格の比較 [22]
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ACからDCへの単方向への電力変換だけでなく，DCからACの電力変換も可能な双方

向絶縁型AC/DCコンバータが必要とされる。

1.1.4 絶縁型AC/DCコンバータの現状

図 1.13に商用トランスを用いた絶縁型 AC/DCコンバータを示す。三相交流電源を

50Hzまたは 60Hzの商用トランスにより絶縁後，昇圧形AC/DCコンバータにより三相

交流電圧を一定値の直流電圧に変換し，降圧形DC/DCコンバータにより直流電圧を調

整する 2回の電力変換方式である。しかしながら，この方式だと商用トランスにより，

システムが大型・高重量化する。また，DCリンク部には大容量の電解コンデンサが使

用されている。一般的に電解コンデンサ寿命は数年程度であるため，安全性の観点から

変換器に対して定期的なメンテナンスが必要となる。また，商用トランス後の 2ステー

ジ電力変換回路の効率に関して言及している研究 [24]では，商用トランスを除いた 2ス

テージ電力変換部分の最高効率が 96.7%だと述べられている。市場に流通している絶縁

用商用トランス [25] [26]の効率は負荷率によって変動するため一概に求めることはできな

いが，96%の効率だと仮定すると，商用トランスを含めた回路全体の効率は 93%程度と

推測できる。

システムの小型化のために商用トランスの代わりに高周波トランスを用いた絶縁型

AC/DCコンバータが提案されている。図 1.14に高周波トランスを用いた 3ステージ絶

縁型AC/DCコンバータを示す。AC/DCコンバータにより三相交流電圧を一定値の直

流電圧に変換し，インバータにより直流電圧を高周波交流電圧にDC/AC変換，高周波

図 1.13: 商用トランスを用いた絶縁型AC/DCコンバータ

図 1.14: 高周波トランスを用いた 3ステージ絶縁型ACDCコンバータ
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図 1.15: ソフトスイッチング原理

図 1.16: マトリックスコンバータを用いた絶縁型ACDCコンバータ

トランスによる絶縁後，AC/DCコンバータにより直流電圧に変換する 3回の電力変換

方式である [27]。高周波トランスを用いたDC/DC電力変換部のさまざまなソフトスイッ

チング回路が提案され [27]～[37]，低損失化を実現している。ソフトスイッチングとは，ス

イッチング時に発生する損失を抑制するためのスイッチング方法である。図 1.15にソフ

トスイッチング原理を示す。図 1.15(a)のハードスイッチング波形において，スイッチ

Sがオン状態からオフ状態に変化するときにスイッチの電流 isと電圧 vsの重なりが大

きく，スイッチング損失 psが発生している。それに対して図 1.15(b)のソフトスイッチ

ング波形では，スイッチに並列キャパシタCsを接続することにより，並列接続したキャ

パシタCsに電流 icが流れて徐々に電圧が上昇することにより，スイッチの電流 isと電

圧 vsの重なりが減少してスイッチング損失 psを抑制できる。高周波トランスを用いた

3ステージ絶縁型AC/DCコンバータにおいて，直流部のコンデンサを取り除き，初段

のAC/DCコンバータ部を含めた全スイッチのソフトスイッチングを実現する回路も提
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案されている [38]。しかしながら，高周波トランスによりトランスを小型・軽量化できる

が，3回の電力変換により変換器損失が増大し，高効率化に限界を持つ。また，高周波

トランスを含んだ DC/DC変換回路の効率に関して言及している研究 [39]～[42]において，

DC/DC変換回路の最高効率は 94%～99%程度である。初段のAC/DC変換回路での変

換効率を 98%と仮定した場合，高周波トランスを用いた 3ステージ絶縁型AC/DCコン

バータの現状の効率としては 94%程度と推測できる。

高周波トランスを用いる方式において，トランス一次側電力変換器の小型化と損失低

減のために，三相交流電圧を高周波交流電圧に直接電力変換するマトリックスコンバー

タを利用する方式が提案されている。図 1.16にマトリックスコンバータを用いた絶縁

型AC/DCコンバータを示す。マトリックスコンバータにより三相交流電圧を直接，単

相の高周波交流電圧に変換し，高周波トランスにより絶縁後，AC/DCコンバータによ

り交流電圧を直流電圧に変換する 2回の電力変換方式である [43]～[48]。マトリックスコン

バータにより，高周波トランス一次側の電力変換回数が 1回となり，絶縁型AC/DCコ

ンバータ全体の小型化が実現できる。しかしながら，二次側コンバータがダイオードで

構成されている回路では [43]～[47]，ACからDCの単方向の電力変換になる。または，二次

側コンバータはスイッチにより構成されている回路もあるが [48]，DCからACの電力変

換の制御法までは述べられていない。また，これらの回路はハードスイッチングであり，

高周波化によるシステムの小型化には限界をもつ。高周波トランスを用いたDC/DCコ

ンバータにおいて，多くの研究者が，その制御法やソフトスイッチングについて述べて

いる [27]～[37]。しかしながら，マトリックスコンバータを用いたAC/DCコンバータでは，

三相交流電圧を単相の高周波交流電圧に直接変換するため，電源電流が正弦波となるよ

うにマトリックスコンバータを制御しなければならず，ソフトスイッチング技術の適用

は非常に難しい。マトリックスコンバータを用いた変換回路の効率に関して言及してい

る研究 [46] [49]において，マトリックスコンバータを用いた変換回路の最高効率は 90%～

92%程度である。また実際に，マトリックスコンバータを用いた急速充電器が製品化さ

れており，変換効率は 90%以上 [50]となっている。

表 1.3に絶縁型AC/DCコンバータの比較を示す。商用トランスおよび高周波トランス

を用いた絶縁型AC/DCコンバータのメリット・デメリットおよび変換効率についてま

とめたものとなっている。商用トランスを用いた 2ステージ電力変換方式では，メリッ

トとして制御が容易である反面，商用トランスによるトランスの大型高重量化といった

デメリットがある。また，電解コンデンサを用いているため，定期的なメンテナンスが

必要となる。高周波トランスを用いた 3ステージ電力変換方式では，メリットとしてト

ランスの小型高重量化が可能である反面，電力変換回数増加による電力変換部の大型化

のデメリットがある。高周波トランスを用いた 2ステージ電力変換方式では，マトリッ

クスコンバータを用いることにより回路全体の小型化が可能であるが，ハードスイッチ
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表 1.3: 絶縁型AC/DCコンバータ比較

ングによる損失増加，充電動作のみといったデメリットが存在する。また，各回路方式

の変換効率は 90%台前半程度となっている。

1.2 研究目的

前節で述べた蓄電池やEV，PHV増加に伴う絶縁型AC/DCコンバータの需要の高ま

りを考慮し，本論文では『小型高効率』，『双方向電力変換』，『超急速充電』を実現する

双方向絶縁型AC/DCコンバータの主回路構成およびその制御法を提案し，試作システ

ムを用いた実機検証によりその有効性を確認する。高周波トランスを用いたDC/DC変

換回路 [39]，AC/AC変換回路 [51]，AC/DC変換回路 [52]において，損失発生部分を明らか

にするための損失分離を行った研究があり，どの研究結果においても，変換器部分での

損失が回路全体の損失の大部分を占めている。そのため，変換器の高効率化のためには

変換器部分での損失減少が重要であると考えられる。本研究では，電力変換回数低減お

よび変換損失抑制が回路全体の小型高効率化には重要であるという考えを基とし，それ

らを実現する方法としてAC/AC直接変換を用いた電力変換方式を提案する。

筆者は，数 kWから数十 kWまでの負荷を想定した中容量電力変換器と数十 kW から

数百 kWまでの負荷を想定した大容量電力変換器の 2種類の回路構成を提案する。

提案型中容量電力変換器では，マトリックスコンバータを用いた双方向絶縁型AC/DC

コンバータにおいて，スイッチング損失低減と回路小型化のために補助回路なしで，す

べてのスイッチのソフトスイッチングを実現する回路構成と制御法を提案する。最近の

研究では，マトリックスコンバータを用いたAC/DCコンバータにおいて，ソフトスイッ

チングを適用した回路方式および制御法が提案されている [53] [54]。しかしながら，どちら

の研究もマトリックスコンバータの各スイッチがオンする割合を数値計算により導出し

ており，非常に複雑な制御となっている。また，出力電圧が変動した場合の制御法に関

しては述べられておらず，出力電圧一定として実験を行っている。しかしながら，負荷



16 第 1章 序論

にバッテリーを想定した場合には，バッテリーの充電状況によりバッテリー電圧が変化

するため，バッテリー電圧変化に対応した制御法が必要となる。そのため，本研究では

ソフトスイッチングのための高周波トランスの電流条件を導出し，すべてのスイッチを

ソフトスイッチングするスイッチングパタンと，電源電流を正弦波状に制御するための

各スイッチのデューティ比を数値計算を用いないで導出する。ソフトスイッチング適用

可能範囲の理論導出およびソフトスイッチング回路のパラメータ設計法を提案する。ま

た，負荷のバッテリー電圧変化を考慮した制御法の構築を行う。そして，200 V系の試

作システムを用いた実験により提案方式の有効性を確認する。

提案型大容量電力変換器では，6.6kV系高圧配電系統から直接電力変換可能な回路構

成を提案する。従来回路では 200V系の低圧電源を使用しているため，数百 kWの大電

力の場合には，大電流により変換器での損失が大きくなる。提案回路では 6.6kV系高圧

配電系統から直接電力変換を行うため，高圧・低電流となり変換器での損失を抑制でき

る。また，6.6kVから 200Vへと降圧するための柱上トランスを必要としないため，柱

上トランスレスな回路構成となっており配電系統を含んだシステム全体の小型化が可能

となる。Hブリッジ接続した 4つのスイッチと 1つのキャパシタを 1つのモジュールと

し，それらを直列接続することにより高耐圧化を実現する。提案回路を用いた電力変換

では，各モジュールのキャパシタ電圧を適切に制御する必要があるため，安定動作に必

要な各モジュールのキャパシタ電圧および入出力電流の制御系を構築する。そして，研

究室モデルとして 200 V系の試作システムを用いた実験により提案方式の有効性を確認

する。

1.3 本論文の概要

図 1.17に本論文の構成を示す。本論文は，全 6章で構成されており，各章の内容を以

下に示す。

第 1章 序論

研究背景として，環境問題の一つである地球温暖化による影響とその原因，地球

温暖化対策と現状の問題点について述べ，急速充電器としての小型高効率な双方

向絶縁型AC/DCコンバータの重要性を示している。絶縁型AC/DCコンバータに

ついて，商用トランスを用いた回路方式，高周波トランスを用いた 3ステージお

よび 2ステージの回路方式を例に挙げ，それらの改善すべき問題について言及し

ている。最後に，本論文の研究目的について述べている。

第 2章 中容量絶縁型AC/DCコンバータの主回路構成および基本制御

数 kWから数十 kWまでをターゲットとした中容量絶縁型AC/DCコンバータに
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おいて，高周波トランスの一次側にAC/AC直接変換可能なマトリックスコンバー

タを用いた回路構成を提案する。バッテリーの充電および放電の双方向電力変換

の制御法を提案し，一次側および二次側コンバータのデューティ比を導出する。一

次側および二次側コンバータのスイッチにおけるソフトスイッチング条件を明ら

かにし，すべてのスイッチでソフトスイッチングするための制御法を提案する。出

力電力 1.8 kWの試作システムを用いた実験により，提案回路および制御法の有効

性を確認する。

第 3章 絶縁型AC/DCコンバータのソフトスイッチング回路のパラメータ設計

提案する中容量絶縁型 AC/DCコンバータにおいて，出力直流電圧一定でのソフ

トスイッチング回路パラメータ設計法を提案する。出力電力と直列リアクトルの

関係を理論的に導出し，任意の電力伝送をするための直列リアクトルの設計法を

提案する。ソフトスイッチング可能な最小出力電力を理論的に導出し，ソフトス

イッチング可能な出力電力範囲での並列キャパシタ設計法を提案する。出力電力

1.8 kWの試作システムを用いた実験により，直列リアクトルおよび並列キャパシ

タ設計法の有効性を確認する。

第 4章 出力直流電圧変化を考慮した既存制御法拡張

提案する中容量絶縁型AC/DCコンバータにおいて，充電状況におけるバッテリー

電圧変化を考慮した制御法を提案する。バッテリー電圧値に応じて，一次側およ

び二次側コンバータの両方に PWM制御を適用することで，バッテリーの全出力

電圧範囲での電力変換が可能となる。定格出力充電時において，全出力電圧範囲

でソフトスイッチング可能な高周波トランス巻数比，直列リアクトルの設計法を

提案する。ソフトスイッチング可能な並列キャパシタ容量と出力直流電圧との関

係を理論的に導出し，全出力電圧範囲でソフトスイッチング可能な並列キャパシ

タの設計法を提案する。出力電力 1.2 kWの試作システムを用いた実験により，高

周波トランス巻数比，直列リアクトルおよび並列キャパシタ設計法の有効性を確

認する。

第 5章 大容量絶縁型AC/DCコンバータの主回路構成および基本制御

数十 kWから数百 kWまでをターゲットとした大容量絶縁型AC/DCコンバータ

において，高周波トランスの一次側に高耐圧性能を有するモジュラーマトリック

スコンバータを用いた回路構成を提案する。電源電流，出力電流，キャパシタ平

均電圧，アーム間およびアーム内キャパシタ電圧バランス制御系を構築する。試

作システムとして，電源電圧 200 V，出力電力 6 kWの研究室モデルを作成し，実

験により提案回路および制御法の有効性を確認する。
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第 6章 結論

本研究の成果についてまとめ，本研究により得られる今後の展望について述べる。

図 1.17: 本論文の構成
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第2章

中容量絶縁型AC/DCコンバータの主回

路構成および基本制御

2.1 緒論

本章では，ACからACへと直接変換をするマトリックスコンバータを用いた中容量

絶縁型AC/DCコンバータを提案する。ACからDCおよび，DCからACの双方向電力

変換のための制御法を提案する。スイッチング時に発生する損失を抑制するためのソフ

トスイッチング条件を明らかにし，一次側および二次側コンバータの全スイッチでソフ

トスイッチングを達成するための制御法を提案する。試作システムを用いた実機検証に

より，充電および放電の双方向電力変換動作を確認する。また，並列キャパシタの有無

によるシステムの効率測定を行い，提案回路および制御法の有効性を確認する。

2.2 AC/DCコンバータの主回路構成と制御

図 2.1は中容量絶縁型 AC/DCコンバータの提案回路構成である。三相交流電源 esu，

esv，eswは，電源に流出する高調波電流を抑制するためのリアクトルLfとキャパシタCf

からなる LCフィルタを通して，マトリックスコンバータに接続されている。マトリッ

クスコンバータの 6個の双方向スイッチSug～Swhのスイッチングにより高周波トランス

Trの一次高周波電圧 v1を発生している。高周波トランス Trの一次，二次には，電流変

化を抑制するために，リアクトル l1，l2をそれぞれ接続している。リアクトル l1，l2を含

む高周波トランス Trの一次側端子を g，h，二次側端子を j，kとしている。高周波トラ

ンスTrの二次高周波電圧 v2は，キャパシタCの出力直流電圧Vdcに接続されたHブリッ

ジの 4個のスイッチ Sjp～Sknのスイッチングにより発生する。ソフトスイッチングのた

めに，一次側マトリックスコンバータの各スイッチに，並列キャパシタCsoft1を，また，

二次側Hブリッジの各スイッチに，並列キャパシタCsoft2をそれぞれ接続している。
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図 2.1: 中容量絶縁型AC/DCコンバータのシステム構成

2.2.1 高周波トランスの動作波形

図 2.1において，入力リアクトルLf とキャパシタCf のフィルタによる電圧降下は電

源電圧に比較して十分低く，各相キャパシタ Cf の電圧は電源電圧に等しいとする。電

源電圧 esu ，esv ，eswは三相対称電圧とし，線間電圧実効値E，位相角 θを用いて次式

で与えられる。 
esu

esv

esw

 =

√
2

3
E


cosθ

cos(θ − 2π/3)

cos(θ − 4π/3)

 (2.1)

入力電流指令値 i∗u，i
∗
v，i

∗
wは電源電流実効値 I，力率角指令値 φ∗を用いて次式で与えら

れる。 
i∗u

i∗v

i∗w

 =
√
2I


cos(θ + φ∗)

cos(θ − 2π/3 + φ∗)

cos(θ − 4π/3 + φ∗)

 (2.2)

図 2.2は，高周波トランス Trの巻数比 a = 1とした，高周波の 1周期 Tsのスイッチン

グパタンと電圧，電流波形を示している。図 2.2(a)は入力電流指令値 i∗u > i∗v > 0 > i∗w，

電源電圧 esu > esv > esw におけるバッテリー充電動作，図 2.2(b)は入力電流指令値

i∗w > 0 > i∗v > i∗u，電源電圧 esu > esv > eswにおけるバッテリー放電動作の高周波波形

を示している。高周波トランスの一次電圧指令値 v∗1および二次電圧指令値 v∗2は，波高

値を出力直流電圧 Vdcの方形波で与えられ，トランスを通過する電力を，一次電圧指令

値 v∗1と二次電圧指令値 v∗2との位相差 θdで制御している。また，角度 πに対する位相差

θdの割合を位相差割合 dθ = θd/πとする。一次側マトリックスコンバータにおいて，半
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図 2.2: 高周波トランスの電流電圧波形

周期 Ts/2間の一次電圧 v1の平均値が指令値 v∗1に等しくなるように，スイッチングパタ

ンを発生している。二次電圧 v2は，Hブリッジを 180度通電して，指令値 v∗2 に等しい

波高値 Vdcの方形波電圧となる。なお，高周波トランスの一次，二次電流 i1，i2に比較

して励磁電流は十分小さいものとして無視して，一次，二次電流 i1，i2は等しい波形と

している。

2.2.2 一次側コンバータのデューティ比

一次側マトリックスコンバータの各スイッチ Sug～Swhのデューティ比 dug～dwhを高

周波トランスの半周期 Ts/2間において導出する。一次電流 i1の連続性を保つために，g

相および h相のスイッチの 1つずつが常にオンすることから，デューティ比 dug～dwhに
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対して次式が成り立つ。

dug + dvg + dwg = 1 (2.3)

duh + dvh + dwh = 1 (2.4)

半周期 Ts/2間に一次電圧指令値 v∗1と等しい平均電圧を発生させるデューティ比関係式

として次式が得られる。

v∗1=(dug−duh)esu+(dvg−dvh)esv+(dwg−dwh)esw (2.5)

図 2.2 (a)のバッテリー充電動作において，入力電流指令値 i∗u > i∗v > 0 > i∗w，電源電

圧 esu > esv > eswでのデューティ比を求める。マトリックスコンバータが一次電圧 v1と

して出力できる電圧は 7レベルあり，線間電圧を用いて次式で表される。

euw > evw > euv > 0 > −euv > −evw > −euw (2.6)

一次電圧 v∗1 = Vdc > 0の半周期 Ts/2では，一次電圧 v1として euw，evw，0の 3レベルの

電圧を出力する。h相は最小電流相wのスイッチSwhを常時オンするので，h相のデュー

ティ比 duh，dvh，dwhは次式で与えられる。

duh = 0, dvh = 0, dwh = 1 (2.7)

図 2.2 (a)において，u相のスイッチがオンしている期間の一次電流 i1が入力電流 iuと

して流れるため，半周期 Ts/2における入力電流 iuの平均値 īuは次式で得られる。

īu =
2

Ts

∫ Ts
2
( 1
2
dwg+dug)

Ts
4
dwg

i1 dt

= (1− 1

4dθ
d2wg − dθ − dvg)I1

≃ (1− dθ − dvg)I1 (2.8)

同様に，入力電流 ivの平均値 īvは次式で得られる。

īv =
2

Ts

∫ Ts
2
( 1
2
dwg+dug+dvg)

Ts
2
( 1
2
dwg+dug)

i1 dt

= dvgI1 (2.9)

図 2.2 (a)からもわかるように，dwgは dugに対して小さく，(2.8) 式において，d2wgは無

視できるものとして近似している。この近似は，u相の入力電流 iuにおいて，台形波電
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流が−I1から I1へと変化する部分では，正および負の電流量が互いに等しいとして入力

電流平均値 īuには影響は与えないとしている。(2.8)，(2.9)式より，入力電流平均値 īu，

īvは，台形波電流が I1の一定値部分の電流を各相に割り振ったものとなる。電源電流を

正弦波状にするため，入力電流指令値 i∗u，i∗vと入力電流平均値 īu，īvは次式の関係を満

たすようにする。
īv
īu

=
i∗v
i∗u

(2.10)

(2.8)，(2.9)式を (2.10)式に代入し整理することで，g相のデューティ比 dvgは次式で得

られる。

dvg = (1− dθ)
i∗v

i∗u + i∗v
(2.11)

また，(2.3)，(2.7)式を (2.5)式に代入し整理することで，残りのデューティ比 dug，dwg

は次式で得られる。

dug =
Vdc − evwdvg

euw
(2.12)

dwg =
euw − Vdc − euvdvg

euw
(2.13)

一次電圧 v∗1 = −Vdc < 0の半周期 Ts/2では，一次電圧 v1として−euw，−evw，0の 3レ

ベルの電圧を出力する。各スイッチのデューティ比は，一次電圧 v∗1 = Vdc > 0の半周期

Ts/2の g相と h相のデューティ比を入れ替えたものとなり，次式で得られる。

dug = 0, dvg = 0, dwg = 1 (2.14)

duh =
Vdc − evwdvh

euw
(2.15)

dvh = (1− dθ)
i∗v

i∗u + i∗v
(2.16)

dwh =
euw − Vdc − euvdvh

euw
(2.17)

図 2.2 (b)のバッテリー放電動作のデューティ比はバッテリー充電動作と同様のデュー

ティ比となり，一次電圧 v∗1 = Vdc > 0の半周期 Ts/2では，

dug =
Vdc − evwdvg

euw
(2.18)

dvg = (1− dθ)
i∗v

i∗u + i∗v
(2.19)

dwg =
euw − Vdc − euvdvg

euw
(2.20)

duh = 0, dvh = 0, dwh = 1 (2.21)
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一次電圧 v∗1 = −Vdc < 0の半周期 Ts/2では，

dug = 0, dvg = 0, dwg = 1 (2.22)

duh =
Vdc − evwdvh

euw
(2.23)

dvh = (1− dθ)
i∗v

i∗u + i∗v
(2.24)

dwh =
euw − Vdc − euvdvh

euw
(2.25)

で得られる。

2.2.3 二次側コンバータのデューティ比

二次電圧 v2は，直流電圧 Vdcを振幅とする方形波電圧を出力する。したがって，各ス

イッチSjp～Sknのデューティ比はすべて 0.5となる。正の電圧 Vdcを出力するには，Sjp，

Sknを同時にオンし，負の電圧−Vdcを出力するには，Sjn，Skpを同時にオンしている。

図 2.2に示すように，一次電圧指令値 v∗1に対して二次電圧 v2は，位相差 θdだけ遅らせ

て，または進ませて制御する。

2.3 ソフトスイッチング

2.3.1 一次側コンバータのソフトスイッチング条件

図 2.2 (a)バッテリー充電動作において，高周波トランスの一次電圧 v1の正の半周期

Ts/2では，h相は最小電流相wのスイッチ Swhを常時オンし，g相は，最小電流相wの

スイッチSwgから，最大電流相 uのスイッチSug，中間電流相 vのスイッチSvg，最小電

流相 wのスイッチ Swgとオン状態を変化させる。高周波トランスの一次電圧 v1の負の

半周期 Ts/2では，g相は最小電流相wのスイッチ Swgを常時オンし，h相は，最小電流

相wのスイッチ Swhから，最大電流相 uのスイッチ Suh，中間電流相 vのスイッチ Svh，

最小電流相wのスイッチSwhとオン状態を変化させる。高周波トランスの一次電圧 v1の

1周期 Tsにおける一次側マトリックスコンバータの 6回の転流のソフトスイッチング条
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件は，g，h相の出力電流 ig，ihの符号により次式で得られる。

Swg → Sug ; esw < esu, ig = i1 < 0

Sug → Svg ; esu > esv, ig = i1 > 0

Svg → Swg ; esv > esw, ig = i1 > 0

Swh → Suh ; esw < esu, ih = −i1 < 0

Suh → Svh ; esu > esv, ih = −i1 > 0

Svh → Swh ; esv > esw, ih = −i1 > 0

(2.26)

同様に，図 2.2 (b)バッテリー放電動作の高周波トランスの一次電圧 v1の正の半周期

Ts/2では，h相は最小電流相wのスイッチ Swhを常時オンし，g相は，最小電流相wの

スイッチSwgから，中間電流相 vのスイッチSvg，最大電流相 uのスイッチSug，最小電

流相 wのスイッチ Swgとオン状態を変化させる。高周波トランスの一次電圧 v1の負の

半周期 Ts/2では，g相は最小電流相wのスイッチ Swgを常時オンし，h相は，最小電流

相wのスイッチ Swhから，中間電流相 vのスイッチ Svh，最大電流相 uのスイッチ Suh，

最小電流相wのスイッチSwhとオン状態を変化させる。高周波トランスの一次電圧 v1の

1周期 Tsにおける一次側マトリックスコンバータの 6回の転流のソフトスイッチング条

件は，g，h相の出力電流 ig，ihの符号により次式で得られる。

Swg → Svg ; esw < esv, ig = i1 < 0

Svg → Sug ; esv < esu, ig = i1 < 0

Sug → Swg ; esu > esw, ig = i1 > 0

Swh → Svh ; esw < esv, ih = −i1 < 0

Svh → Suh ; esv < esu, ih = −i1 < 0

Suh → Swh ; esu > esw, ih = −i1 > 0

(2.27)

すなわち，ソフトスイッチング条件は，スイッチ Swgから Sugの転流のように，低入力

電圧から高入力電圧への転流では，g, h相共に負の出力電流 ig, ih < 0である。また，ス

イッチ Sugから Svgの転流のように，高入力電圧から低入力電圧への転流では，g, h相

共に正の出力電流 ig, ih > 0である。

2.3.2 一次側コンバータのソフトスイッチング動作

図 2.3は，図 2.2 (a)の正の半周期 Ts/2におけるw相スイッチ Swgから u相スイッチ

Sug への転流動作図である。図 2.3(a)は，一次電流 i1 < 0における最小電流相 wのス

イッチ Swgから最大電流相 uのスイッチ Sugへの転流動作である。図 2.3(b)は,各ゲー

ト信号および電流電圧波形である。転流前のMode1では，トランスの一次電流 i1はス
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図 2.3: スイッチ Swgから Sugへの転流動作

イッチSwgLを流れ，スイッチSwgの並列キャパシタ電圧は零である。オフスイッチSug，

Svgの並列キャパシタには電源側+，トランス側−の電荷が蓄積されている。スイッチ
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Swgの並列キャパシタ電圧が零，一次電流値 i1 = iaの状態でスイッチ SwgLをオフして，

Mode2に移る。Mode2では，一次電流 i1は各スイッチの並列キャパシタに分流し，ス

イッチSwgの両端電圧の上昇率が緩和されるので，スイッチSwgLのオフ時のスイッチン

グ損失が抑制され，零電圧スイッチング (ZVS，Zero Voltage Switching)を実現してい

る。また，転流先のスイッチ Sugの並列キャパシタの放電完了までに左向きのスイッチ

SugLにオン信号を与える。このとき，並列キャパシタ電圧によりスイッチ SugRのダイ

オードが逆バイアスされ，スイッチ SugLはオンしない。スイッチ SwgLをオフしてから

スイッチ Sugの並列キャパシタの放電が完了するまでの期間 Tdis後，一次電流値 i1 = ib

の状態でスイッチSugLがオンして一次電流 i1が流れ，Mode3に移行する。このとき，転

流先のスイッチ Sugの並列キャパシタ電圧は零状態を保つので，スイッチ SugLのオン時

も ZVSを実現している。Mode3に移行した後，一次電流 i1の負から正への変化に備え

て，スイッチ SwgLをオフしてから期間 Tdead後に右向きスイッチ SugRにオン信号を与

える。一次電流 i1が負から正へ変化することでMode4に移る。一次電流 i1の負から正

への変化に伴って，スイッチ SugLから SugRへと電流経路が切り替わるが，この変化に

おいても，スイッチ Sugの並列キャパシタ電圧は零のままなので，ソフトスイッチング

を実現している。

2.3.3 二次側コンバータのソフトスイッチング条件

高周波トランスの二次電圧 v2の 1周期 Tsにおける二次側コンバータの 4回の転流の

ソフトスイッチング条件は，j，k相の出力電流 ij，ikの符号により次式で得られる。
Sjn → Sjp ; ij = i2 > 0

Sjp → Sjn ; ij = i2 < 0

Skn → Skp ; ik = −i2 > 0

Skp → Skn ; ik = −i2 < 0

(2.28)

すなわち，ソフトスイッチング条件は，スイッチ Sjnから Sjpの転流のように，負側ス

イッチから正側スイッチへの転流では，j, k相共に正の出力電流 ij, ik > 0である。ま

た，スイッチ Sjpから Sjnの転流のように，正側スイッチから負側スイッチへの転流で

は，j, k相共に負の出力電流 ij, ik < 0である。

2.3.4 二次側コンバータのソフトスイッチング動作

図 2.4は，図 2.2 (a)の正の半周期 Ts/2における負側スイッチ Sjnから正側スイッチ

Sjpへの転流動作図である。図 2.4(a)は，二次電流 i2 > 0における負側スイッチ Sjnか
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図 2.4: スイッチ Sjnから Sjpへの転流動作

ら正側スイッチSjpへの転流動作である。図 2.4(b)は,各ゲート信号および電流電圧波形

である。転流前のMode1では，トランスの二次電流 i2はスイッチSjnを流れ，スイッチ

Sjnの並列キャパシタ電圧は零である。オフスイッチ Sjpの並列キャパシタには正側+，

トランス側−の電荷が蓄積されている。スイッチ Sjnの並列キャパシタ電圧が零の状態

でスイッチSjnをオフして，Mode2に移る。Mode2では，二次電流 i2は各スイッチの並

列キャパシタに分流し，スイッチ Sjnの両端電圧の上昇率が緩和されるので，スイッチ

Sjnのオフ時のスイッチング損失が抑制され，ZVSを実現している。正側スイッチSjpの

並列キャパシタの放電完了後，Mode3に移行し，二次電流 i2はスイッチ Sjpのダイオー

ドを流れる。ダイオードのオン期間にスイッチ Sjpにオン信号を与え，二次電流 i2が正

から負に変化すると，スイッチ Sjpがオンする。電流符号の変化の前後においてスイッ

チ Sjpの並列キャパシタ電圧は零のままなので，ソフトスイッチングを実現している。
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2.4 ゲート信号発生

図 2.5は，図 2.2 (a)の各ゲート信号の発生原理を示している。一次電圧 v∗1 > 0の半周

期で 0から 1まで変化するのこぎり波と，比較値 1
2
dwg，1

2
dwg + dug，1− 1

2
dwgとの大小

関係を比較することにより一次側コンバータの g相スイッチSug～Swgのスイッチングの

動作タイミングを発生する。スイッチ Sugは，1
2
dwgから 1

2
dwg + dugまでオンするので，

半周期 Ts/2において，スイッチ Sugがオンする割合は次式で得られ，dugに等しくなっ

ている。
(1
2
dwg + dug)− 1

2
dwg

1− 0
= dug (2.29)

スイッチSvgは，1
2
dwg+dugから 1− 1

2
dwgまで，スイッチSwgは，0から 1

2
dwgと 1− 1

2
dwg

から 1まで，それぞれオンするので，半周期 Ts/2において，スイッチ Svg，Svgがオン

する割合は次式で得られ，dvg，dwgにそれぞれ等しくなっている。

(1− 1
2
dwg)− (1

2
dwg + dug)

1− 0
= dvg (2.30)

1
2
dwg − 0 + 1− (1− 1

2
dwg)

1− 0
= dwg (2.31)

h相スイッチSuh～Swhについては，(2.7)式に示したようにスイッチSwhだけをオンする。

高周波トランスを通過する電力調整のために一次電圧と二次電圧の位相差 θdに相当し

た比較値 dθを次式で計算し，のこぎり波と比較して位相差 θdのタイミングを発生して

いる。

dθ =
θd
π

(2.32)

一次電圧 v∗1 < 0の半周期では，一次電圧 v∗1 = Vdc > 0の半周期の h相と g相および j相

図 2.5: ゲート信号発生原理
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Ts

iu

wgd12

wgd12 ugd

θd

wgd121

図 2.6: PWM制御法

と k相のスイッチのオンタイミングを入れ替えることで各スイッチのゲート信号が得ら

れる。
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図 2.6は，電源の 1周期に対する各ゲート信号の発生タイミングを示している。電源

電圧 esu，esv，eswの大小関係が変わっても，図 2.2と同様に，一次側コンバータでは，

電源電圧絶対値の最大相を g相または h相に常時接続し，他相を各電源電圧相に順次接

続するようにゲート信号を発生させている。図 2.6においては，トランスの一次電流 i1

を位相 0から θdで−I1から I1に変化する振幅 I1の台形波電流として入力電流波形 iuを

示している。入力電流波形 iuはスイッチング周波数の高周波成分を含む基本波成分が得

られている。入力 LCフィルタにより，スイッチング周波数成分は除去され，電源電流

は正弦波波形となる。高周波トランスには，理論通りの一次電圧 v1，二次電圧 v2が印加

されている。このとき，電源位相 θの変化によって，一次電圧波形 v1の電圧レベルも変

化し，高低 2パルスの電圧絶対値は，それぞれ，
√
3/2E ∼

√
2E，

√
1/2E ∼

√
3/2Eの

範囲で出力されている。一次電圧波形 v1の電圧レベルが変化しても，高周波の半周期ご

とに，一次電圧 v1の平均値が指令値に一致するようにデューティ比を決めているので，

(2.26)～(2.28)式のソフトスイッチング条件は成立し，電源位相にかかわらず，常時ソフ

トスイッチングを実現できる。

2.5 実機検証

2.5.1 システム構成

図 2.7は，実験システム構成である。また，表 2.1に実験条件を示す。電源には線間

電圧実効値 E = 200V，周波数 60Hzの三相交流電源を使用している。負荷には，バッ

テリーを模擬し，Myway社製の回生型直流電源 pCUBEを用い，出力電圧 Vdc = 240V，

出力電力 Pout =1770 Wとしている。高周波トランスの巻数比 a = 1とし，直列接続し

図 2.7: 実験システム構成
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表 2.1: 実験条件
Source voltage E, ω 200V , 2 π× 60 rad/s

Power factor angle φ∗ 0 rad

Output voltage Vdc 240 V

Output power Pout 1770 W

Input filter Lf , Cf 1.2 mH , 8.2µF

Turn ratio of transformer a 1

Capacitor C 300 µF

Frequency of transformer 1/Ts 10 kHz

Dead time Tdead 1 µs

Inductors l1, l2 0.1 mH , 0.1 mH

Capacitors Csoft1, Csoft2 0.5 nF , 3 nF

たリアクトル l1，l2として，1個あたり 0.1mHを外付けしている。高周波トランスには

10 kHzの電圧・電流を印加している。また，図 2.2からわかるように，高周波トランス

の 1周期 Tsで，g相および h相の全てのスイッチが 1回ずつオン・オフするため，スイッ

チング周波数も 10kHzとなる。すべてのスイッチング素子に，SiC-MOSFET(CREE 社

製，C2M0040120D)を用いており，一次側双方向スイッチは，図 2.3と同様に，2個のス

イッチング素子を逆向きに直列接続して構成している。また，ソフトスイッチングのた

めの一次側マトリックスコンバータの各双方向スイッチの並列コンデンサCsoft1=0.5 nF,

二次側コンバータの各スイッチイング素子の並列コンデンサCsoft2=3 nFをそれぞれ接

続している。コントローラには，DSPを用い，電源線間電圧 euv，evw，一次電流 i1お

よび出力電圧 Vdcを検出し，各スイッチのデューティ比と位相差 θdを計算している。各

デューティ比に基づいて，FPGAを用いて各スイッチング信号を発生している。

2.5.2 充電および放電動作の実験波形

図 2.8に出力電力Pout = 1770 Wにおける充電動作および放電動作の実験波形を示す。

各波形は上から電源電圧 esu，電源電流 isu，入力電流 iu，トランスの一次電圧 v1，二次

電圧 v2，一次電流 i1，二次電流 i2，出力直流電圧 Vdc，出力直流電流 Idcである。入力電

流波形 iuにはスイッチングによる 20 kHz成分が含まれている。入力電流 iuに入力 LC

フィルタを通して，正弦波状の電源電流 isuが得られる。電源電流 isuは，電源電圧に対

して進んでいるが，これは，電源からLCフィルタに流れる電源周波数 60Hzの進み電流

が重畳するためである。高周波トランスの一次，二次電圧および電流は，10 kHzの波形

が得られている。出力直流電流 Idcは指令値通り制御されている。図 2.9に図 2.8(A)お

よび (B)部分の拡大波形を示す。各波形は上からトランスの一次電圧 v1，二次電圧 v2，
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図 2.8: 出力電力 1770 W時の実験波形
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図 2.9: 拡大波形

一次電流 i1，二次電流 i2である。一次，二次電流 i1，i2はほぼ一致しており，理論解析

の前提条件通りに励磁電流は無視できる程度に十分小さくなっている。一次電圧 v1が低

電圧から高電圧へと変化する際には一次電流 i1は負であり，高電圧から低電圧へと変化

する際には一次電流 i1は正である。また，二次電圧 v2が低電圧から高電圧へと変化す

る際には二次電流 i2は正であり，高電圧から低電圧へと変化する際には二次電流 i2は負
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図 2.10: 出力電力 Pout = 850 Wにおけるスイッチング波形

であることから，(2.26)～(2.28)式のソフトスイッチング条件を満たしている。

2.5.3 ソフトスイッチングの実験波形

Tektronix社製のDPO7054ディジタルオシロスコープを用いて，ソフトスイッチング

用並列キャパシタの有無によるスイッチング波形を測定した。図 2.10に出力電力 850 W

における，一次側コンバータおよび二次側コンバータのスイッチング波形を示す。図

2.10(a)，(A)はキャパシタ無し，キャパシタCsoft1 = 0.5 nF有りにおける，一次側コン

バータのスイッチ Swgから Sugへの転流時の波形をそれぞれ表している。各波形は上か

ら u相スイッチ Sugの電圧 vcu，電流 isug，w相スイッチ Swgの電圧 vcw，電流 iswgであ

る。図 2.10(b)，(B)はキャパシタ無し，キャパシタ Csoft2 = 3 nF有りにおける，二次

側コンバータのスイッチ Sjnから Sjpへの転流時の波形をそれぞれ表している。各波形

は上から正側スイッチ Sjpの電圧 vcp，電流 isjp，負側スイッチ Sjnの電圧 vcn，電流 isjn

である。一次側および二次側コンバータのどちらの波形においても，並列キャパシタを
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図 2.11: 充放電動作におけるシステム効率

接続することにより，スイッチの両端電圧の上昇率が緩和され，電流と電圧の重なりが

減少し，スイッチング損失が抑制されている。

2.5.4 システム効率測定

ソフトスイッチング用並列キャパシタの有無によるシステム効率の違いを実験により

確認した。YOKOGAWA社製のWT1800プレシジョンパワーアナライザを用いて，出

力電力Poutを変化させて，電源から負荷までの効率を測定した。図 2.11に測定結果を示

す。図 2.11は並列キャパシタなし，Csoft1 =0.5 nFとCsoft2 =3 nFを用いた場合の充放

電動作におけるシステムの効率結果である。出力電力が大きい領域においては，ソフト

スイッチングにより，並列キャパシタを用いることで効率が高くなっている。出力電力

800 Wにおいて，充電動作は最高効率 96.9%，放電動作は最高効率 97.2%を達成してい

る。表 1.3における高周波トランスを用いた 3ステージ変換方式の効率 94%と比較する

と，回路全体の損失を 50%低減できており，提案回路の有効性が確認できる。

2.5.5 システムの体積評価

本項では，提案回路の体積評価を行う。商用トランスを用いた 2ステージ電力変換回

路を比較対象とし，トランス，リアクトル，キャパシタ，冷却装置の体積比較により評

価する。また，比較対象である商用トランスを用いた 2ステージ電力変換回路のリアク
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トル，キャパシタ，冷却装置の体積値は参考文献 [24]の出力電力 1500Wにおける体積評

価結果を用いる。

トランスの体積重量評価

トランスの体積重量においては，実測値を基に評価を行う。 表 2.2に商用トランスと

高周波トランスの体積重量比較を示す。商用トランスには三和社製，容量 2kVAトラン

スのデータ [55]，高周波トランスには本研究で使用した，容量 2kVAトランスの実測値を

用いている。商用トランスの体積，重量は 10166cm3，30.0kgとなっており，商用トラ

ンスと比較して高周波トランスでは，体積は約 91%減の 902.5cm3，重量は約 97%減の

1.0kgという結果が得られた。

リアクトルの体積評価

リアクトルの体積においては，Area Product法 [56]を用いて評価を行う。Area Product

法により，リアクトル体積 V olLは次式で与えられる。

V olL = Kv

(
LI2max

KuBmaxJmax

)3/4

(2.33)

表 2.2: トランスの体積重量比較

表 2.3: リアクトル体積評価条件 [24]
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表 2.4: リアクトル体積 [24]

表 2.5: キャパシタ体積 [24]

Kvはコア形状から決定される係数，Kuはコア窓線積率，Bmaxは最大磁束密度，Jmax

は巻線の最大電流密度となっている。Kv，Ku，Bmax，Jmaxが等しい条件下において，

リアクトルに蓄えられるエネルギー量により，リアクトル体積を評価することができる。

表 2.3にリアクトルの体積評価条件 [24]を示す。表 2.3において，コア形状係数Kv，コア

窓積線率Ku，最大磁束密度Bmax，巻線最大電流密度 Jmax，リアクトルLf の電流最大

値 Imaxは参考文献 [24]の値を用いており，リアクトル l1，l2の電流最大値 Imaxは出力電

力 1500Wの実験値を用いている。表 2.4に，(2.33)式と表 2.3を用いたリアクトル体積

を示す。商用トランスを用いた回路方式ではリアクトル体積の合計が 652.9cm3，高周波

トランスを用いた回路方式ではリアクトル体積の合計が 275.7cm3となり，リアクトル体

積を 58%低減する結果となった。また，提案回路ではリアクトル l1，l2のインダクタン

スを，高周波トランスの漏れインダクタンスにより実現できるため，その場合にはリア

クトル体積を 71%低減することが可能である。

キャパシタの体積評価

キャパシタの体積においては，実測値を基に評価を行う。表2.5に，キャパシタ体積を示

す。高周波トランスを用いた回路方式では，入力フィルタとしてEPCOS社製のフィルム

コンデンサB32926C3825M000を3個用いており，1個あたりの体積は32.8cm3となってい

る。また，出力フィルタとして日本ケミコン社製の電解コンデンサERWE551LGB101MA50N

を 3個用いており，1個あたりの体積は 59.0cm3となっている。商用トランスを用いた

回路方式ではキャパシタ体積の合計が 222.2cm3，高周波トランスを用いた回路方式では

キャパシタ体積の合計が 275.4cm3となり，キャパシタ体積が 24%増加する結果となっ

た。本実験では出力フィルタに容量が大きいキャパシタを用いたが，本来は高周波成分
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表 2.6: 冷却装置体積 [24]

を除去できるだけの容量をもつキャパシタを用いればよいため，出力キャパシタを適切

に選定することにより，体積低減が可能となる。

冷却装置の体積評価

冷却性能の指標である CSPI(Cooling System Performance Index) [56]を用いて，冷却

装置の体積評価を行う。CSPIとは単位体積あたりの熱抵抗の逆数であり，自然空冷で

は 1～4程度となる。CSPIを用いて冷却装置体積 V olcsは次式で得られる。

V olcs =
1

Rth(cs−a)CSPI
(2.34)

冷却装置を介し，スイッチング素子で発生するすべての熱が大気中に伝わると仮定した

場合，スイッチのジャンクション温度 Tj，大気中の温度 Ta，スイッチング素子で発生す

る損失 Pconvを用いて，冷却装置に必要な熱抵抗Rth(cs−a)は次式で得られる。

Rth(cs−a) =
Tj − Ta

Pconv

(2.35)

表 2.6に冷却装置の体積 [24]を示す。表 2.6の高周波トランスを用いた回路方式における

コンバータでの損失は，YOKOGAWA社製のWT1800およびWT3000プレシジョンパ

ワーアナライザを用いた測定値である。また，ジャンクション温度 Tjはスイッチング素

子が許容できる温度の 60%の値を用いている。商用トランスを用いた回路方式では冷却

装置体積が 263.8cm3，高周波トランスを用いた回路方式では冷却装置体積が 469.0cm3

となり，冷却装置体積が 78%増加する結果となった。高周波トランスを用いた回路方式

では，スイッチを 2個逆直列接続して一次側マトリックスコンバータの双方向スイッチ

を構成しているため，一次側コンバータでの導通損失が増加している。しかしながら，

今後，逆耐圧性能を有するスイッチング素子の開発により一次側コンバータでの損失が

低減されれば，商用トランスを用いた回路方式と同等の冷却装置体積となることが予想

される。
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図 2.12: 変換器全体の体積 [24]

変換器全体の体積評価

図 2.12に変換器全体の体積を示す。商用トランスを用いた回路方式での回路全体の体

積は 11304.9cm3，高周波トランスを用いた回路方式回路全体の体積は 1922.6cm3であり，

変換器全体の体積を 83%低減できる結果となった。変換器全体の体積減少の主な要因と

しては，高周波トランスによる体積減少が挙げられ，今後は逆耐圧素子の開発により，

冷却装置の小型化も可能となると考えられる。

2.6 第2章の結論

本章では，ACからACへと直接変換をするマトリックスコンバータを用いた中容量絶

縁型AC/DCコンバータを提案し，ACからDCおよび，DCからACの双方向電力変換

のための基本的な制御法を提案した。数値計算を用いないシンプルな計算式により，一

次側マトリックスコンバータのデューティ比を導出している。スイッチング時に発生す

る損失を抑制するためのソフトスイッチング条件を明らかにし，一次側および二次側コ

ンバータの全スイッチでソフトスイッチングを達成するための制御法を提案した。試作

システムを用いた実機検証により，充電および放電の双方向電力変換動作を確認した。

並列キャパシタの有無によるシステムの効率測定を行い，提案回路および制御法の有効

性を確認した。提案回路の最高効率は充電 96.9%，放電 97.2%であり，表 1.3の高周波

トランスを用いた 3ステージ変換方式と比較して回路全体の損失を 50%低減することが

可能となっている。また，商用トランスを用いた回路方式と比較して，トランス重量を
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97%低減，システム全体体積を 83%低減できており，提案回路は小型高効率な回路方式

であることを確認した。
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第3章

絶縁型AC/DCコンバータのソフトス

イッチング回路のパラメータ設計

3.1 緒論

前章ではマトリックスコンバータを用いる回路構成において，ソフトスイッチングを

適用した双方向絶縁型AC/DCコンバータを提案し，ACからDCおよびDCからACの

双方向の電力変換において，ソフトスイッチングを実現するための回路構成および制御

法を提案し，その有効性を実験により確認している。しかしながら，提案回路において，

高周波トランスに直列接続するリアクトルや，各スイッチに並列接続するキャパシタの容

量設計については言及していない。筆者の提案回路構成によく似たDual-Active-Bridge

(DAB)方式の DC/DCコンバータにおいて，多くの研究者が，その制御法やソフトス

イッチングについて述べている [39] [57] [58]。しかしながら，筆者の提案回路はマトリックス

コンバータにより直接，三相交流電圧を単相の高周波交流電圧に変換するため，電源電

流が正弦波となるようにマトリックスコンバータを制御しなければならない。また，マ

トリックスコンバータの出力電圧波形は電源位相によって変化する。そのため，それら

の制約の中で，全電源位相におけるすべてのスイッチングでソフトスイッチングをする

ためのキャパシタ容量設計が必要となる。

本章では，ACからDCの電力変換において，負荷および高周波トランスの仕様に応

じた，高周波トランスに直列接続するリアクトルを選定する。ソフトスイッチング可能

なキャパシタ容量と出力電力との関係を理論により導出し，ソフトスイッチング可能な

最小出力電力を導出する。また，出力電力を考慮し，一次側マトリックスコンバータお

よび二次側コンバータに並列接続するキャパシタを選定する。定格出力電圧 240 Vの試

作システムを用い，出力電力を変化させる実験により，直列リアクトルおよび並列キャ

パシタ設計の有効性を確認する。
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3.2 ソフトスイッチング回路のパラメータ設計

図 3.1は提案回路における，外付けリアクトル l1，l2および，ソフトスイッチング用

キャパシタCsoft1，Csoft2を選定するための設計フローを表している。まず負荷により，

出力直流電圧 Vdc，最大出力電力 Pmaxが決まる。次に，高周波トランスの巻数比 aと周

波数 1/Tsを任意に決定する。二次側回路を一次換算した各パラメータを次式に示す。
l′2 = a2l2 , C ′

soft2 = Csoft2/a
2

i′2 = i2/a , v′2 = av2

V ′
dc = aVdc

(3.1)

まず，高周波トランスに接続されるリアクトル l1，l′2が決定される。また，リアクトル

l1，l′2が決まることで，ソフトスイッチング可能な最小出力電力 Pminが導出される。最

後に，出力電力 Poutとソフトスイッチング可能なキャパシタ容量 Csoft1，C ′
soft2の関係

から，出力電力 Poutの出力範囲を考慮したキャパシタ容量 Csoft1，C ′
soft2を決めること

ができる。(3.1)式は，高周波トランスの巻数比を便宜上 1:1とするものであり，設計フ

ローに従いリアクトル l′2およびキャパシタC ′
soft2を決定後，(3.1)式と巻数比 aを用いて

リアクトル l2，Csoft2を選定すればよい。

図 3.1: ソフトスイッチング回路パラメータの設計フロー
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3.2.1 直列リアクトル選定

三相交流電源の入力瞬時電力 p1は (2.1)，(2.2)式より次式で得られる。

p1 = esui
∗
u + esvi

∗
v + eswi

∗
w =

√
3EIcosφ∗ (3.2)

図 2.2(a)で説明したように，一次電圧指令値 v∗1および二次電圧指令値 v′∗2 は振幅 V ′
dc，周

期 Tsの方形波電圧であり，本項では，一次電流 i1を位相 0から θdで−I1から I1に変化

する振幅 I1，周期 Tsの台形波電流で近似する。入力瞬時電力 p1は一次トランスの入力

電力に等しいとすると，次式が得られる。

p1 = v∗1i1 = V ′
dcI1(1− dθ) (3.3)

また，リアクトル l1，l′2を用いて一次電流振幅 I1は次式で得られる。

I1 =
1

4(l1 + l′2)

∫ Ts/2

0

(v1 − v′2) dt =
V ′
dcdθTs

4(l1 + l′2)
(3.4)

提案回路にはエネルギー蓄積要素が無いため，入力瞬時電力 p1と出力瞬時電力 poutには

次式の関係が成り立つ。

p1 = pout (3.5)

(3.4)，(3.5)式を (3.3)式に代入することで，出力瞬時電力 poutとリアクトル l1，l′2には

次式の関係が成り立つ。

pout =
V ′2
dcTs

4(l1 + l′2)

{
1

4
− (dθ −

1

2
)2
}

(3.6)

(3.6)式より，出力瞬時電力 poutとリアクトル l1，l′2には反比例の関係があり，リアクト

ル l1，l′2を小さくすることで，出力瞬時電力 poutが大きくなる。また，一次電圧指令値

v∗1 と二次電圧指令値 v′∗2 との位相差割合 dθが dθ = 1/2のとき，出力瞬時電力 poutが最

大となるため，位相差割合 dθの最大値を 1/2とする。出力瞬時電力 poutの最大値を最大

出力瞬時電力 pmaxとして (3.6)式に pout = pmax，dθ = 1/2を代入し，リアクトル l1，l′2

を次式で決定する。

l1 + l′2 =
V ′2
dcTs

16pmax

(3.7)

また，(3.6)式より，出力瞬時電力 poutを満たす位相差割合 dθは次式で得られる。
dθ =

1−
√
1−K

2

K =
16(l1 + l′2)pout

V ′2
dcTs

(3.8)
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3.2.2 並列キャパシタ選定

図 2.3のスイッチ Swg から Sug への転流動作において，u相スイッチ Sug と並列キャ

パシタ間の短絡防止のため，u相スイッチ Sugの並列キャパシタの放電完了までの期間

Tdisが過ぎた期間 Tdead後に，右向きスイッチ SugRにオン信号を与える。そのため，期

間 Tdis，Tdeadには次式の関係が成り立つ。

Tdis <= Tdead (3.9)

スイッチ SwgLオフ時の一次電流値 iaは，図 2.2より次式で得られる。

ia =
1

2(l1 + l′2)

∫ 1
4
dwgTs

0

(v1 − v′2) dt− I1

=
dwgV

′
dc

8(l1 + l′2)
Ts − I1 (3.10)

スイッチ Sugの並列キャパシタの放電完了時の一次電流値 ibは，(3.10)式より次式で得

られる。

ib =
1

2(l1 + l′2)

∫ 1
4
dwgTs+Tdis

1
4
dwgTs

(v1 − v′2) dt+ ia

=
euw + V ′

dc

2(l1 + l′2)
Tdis +

dwgV
′
dc

8(l1 + l′2)
Ts − I1 (3.11)

(3.4)式からもわかるように，位相差割合 dθの減少に伴い，一次電流振幅 I1も小さくな

る。そのため，右向きスイッチ SugRにオン信号を与える期間 Tdeadに達する前に一次電

流 i1が負から正へと変化し，図 2.3(a)の転流動作とはならず，ソフトスイッチングでき

なくなる。図 2.3(a)の転流動作となるためには，右向きスイッチSugRにオン信号を与え

るまでは一次電流 i1 <= 0である必要があり，その条件を満たす位相差割合 dθは (3.11)式

に，(3.4)式および Tdis = Tdeadを代入して次式で得られる。

2(euw + V ′
dc)Tdead

V ′
dcTs

+
dwg

2
<= dθ (3.12)

力率角指令値φ∗ = 0，位相角 π/6 <= θ <= π/3の範囲において，位相角 θ = π/6のときに

(3.12)式の左辺が最大となるため，そのときの左辺よりも位相差割合 dθが大きければ，

電源位相の全位相においてソフトスイッチングが可能となる。したがって，(3.12)式に

(2.1)，(2.11)，(2.13)式および位相角 θ = π/6，力率角指令値 φ∗ = 0を代入することで，

電源位相の全位相においてソフトスイッチングが可能となる位相差割合の最小値 dθmin
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が次式で求められる。

dθmin =
2(
√
2E + V ′

dc)Tdead

V ′
dcTs

+
1

2
− V ′

dc

2
√
2E

(3.13)

また，ソフトスイッチング可能な最小出力瞬時電力 pminは，(3.6)式より次式となる。

pmin =
V ′2
dcTs

4(l1 + l′2)

{
1

4
− (dθmin −

1

2
)2
}

(3.14)

次に一次側マトリックスコンバータのキャパシタ容量 Csoft1を決定する。u相スイッ

チ Sugの並列キャパシタに流れる電流 icu，電圧変化量∆vcu，キャパシタ容量 Csoft1に

は次式の関係がある。

∆vcu =
1

Csoft1

∫
icu dt (3.15)

並列キャパシタに電流 icuが流れるのは，w相スイッチSwgLをオフしてから，キャパシタ電

圧が零になるまでであり，(3.15)式にキャパシタ電流 icu = i1/3，電圧変化量∆vcu = −euw

を代入し，キャパシタ容量Csoft1について整理すると次式が得られる。

Csoft1 = − 1

3euw

∫ 1
4
dwgTs+Tdis

1
4
dwgTs

i1 dt (3.16)

並列キャパシタの放電期間 Tdisの一次電流平均値を īabとすると，(3.16)式は次式で表現

できる。

Csoft1 = − īab
3euw

Tdis (3.17)

図 2.2(a)からもわかるように，一次電流 i1は，iaから ibまで直線的に変化するため，並

列キャパシタの放電期間 Tdisの一次電流平均値 īabは (3.10)，(3.11)式を用いて次式で得

られる。

īab =
ia + ib

2
=

(euw + V ′
dc)Tdis

4(l1 + l′2)
+

dwgV
′
dcTs

8(l1 + l′2)
− I1 (3.18)

並列キャパシタ容量Csoft1の増加に伴い，キャパシタの放電期間 Tdisも長くなるが，双

方向スイッチと並列キャパシタ間の短絡防止のために，放電期間 Tdisは右向きスイッチ

SugRにオン信号を与えるまでの期間Tdeadよりも短くなければならない。したがって，双

方向スイッチと並列キャパシタ間の短絡を防止し，かつキャパシタ容量を最も大きく設

計した際の放電期間は Tdis = Tdeadとなり，期間 Tdead以内に放電完了するためのキャパ

シタ容量の最大値Cmax1は (3.3)，(3.5)，(3.18)式，Tdis = Tdeadを (3.17)式に代入し，次

式で得られる。

Cmax1 =
Tdead

3euw

{
pout

V ′
dc(1− dθ)

− (euw + V ′
dc)Tdead

4(l1 + l′2)
− dwgV

′
dcTs

8(l1 + l′2)

}
(3.19)
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力率角指令値φ∗ = 0，位相角π/6 <= θ <= π/3の範囲において，位相角 θ = π/6で (3.19)式

の右辺が最小となるため，位相角 θ = π/6時のキャパシタ容量最大値Cmax1以下にキャ

パシタ容量Csoft1を設計することで，電源位相の全位相において，双方向スイッチと並

列キャパシタ間の短絡を起こさずにソフトスイッチングを実現できる。

二次側コンバータの並列キャパシタC ′
soft2に関しては，図 2.2(a)からもわかるように，

二次側スイッチの切り替わりの前後において二次電流 i′2の符号変化がなく，スイッチと

並列キャパシタ間の短絡は発生しないため，十分に大きなキャパシタ容量にできる。た

だし，出力電力の小さい領域では，高周波トランスの電圧，電流波形がソフトスイッチ

ング条件を満たさなくなるため，二次側コンバータにおいてもソフトスイッチングでき

なくなる。

3.3 実機検証

3.3.1 システム構成

図 3.2にシステム構成，表 3.1に実験条件を示す。電源には線間電圧実効値E = 200V，

周波数60Hzの三相交流電源を使用し，出力電圧Vdc =240 V，最大出力電力Pmax =1800W

としている。高周波トランスの巻数比を a = 1とし，高周波トランスの一次および二次

側にリアクトル l1，l2を直列接続している。高周波トランスには周波数 10 kHzの電圧，

電流を印加している。また，図 2.2からわかるように，高周波トランスの 1周期 Tsで，

g相および h相の全てのスイッチが 1回ずつオン・オフするため，スイッチング周波数

も 10kHzとなる。一次側双方向スイッチは，図 2.3(a)と同様に，2個のスイッチング素

子を逆向きに直列接続して構成している。また，ソフトスイッチングのため，一次側マ

トリックスコンバータの各双方向スイッチに並列キャパシタCsoft1, 二次側コンバータの

各スイッチイング素子に並列キャパシタCsoft2をそれぞれ接続している。コントローラ

にはDSPを用い，電源線間電圧 euv，evw，一次電流 i1および出力電流 Idcを検出し，各

スイッチのデューティ比と位相差割合 dθを計算している。各デューティ比に基づいて，

FPGAを用いて各スイッチング信号を発生している。

3.3.2 リアクトルおよびキャパシタ設計

図3.1の設計フローに従い，直列リアクトル l1，l2および並列キャパシタCsoft1，Csoft2の

設計を行う。表 3.1の実験条件では，出力電圧Vdc =240 V，最大出力電力Pmax =1800 W，

高周波トランスの巻数比 a = 1，周波数 1/Ts =10 kHzであるので，(3.1)，(3.7)式より，

リアクトル l1，l2の和 l1+ l2 =0.2 mHとなる。そのため，1個あたり 0.1 mHの外付けリ
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図 3.2: 実験システム構成

表 3.1: 実験条件
Source voltage E, ω 200V , 2 π× 60 rad/s

Power factor angle φ∗ 0 rad

Output voltage Vdc 240 V

Maximum output power Pmax 1800 W

Input filter Lf , Cf 1.2 mH , 8.2µF

Turn ratio of transformer a 1

Capacitor C 300 µF

Frequency of transformer 1/Ts 10 kHz

Dead time Tdead 1 µs

Inductors l1, l2 0.1 mH , 0.1 mH

Capacitors Csoft1, Csoft2 0.5 nF , 3 nF

アクトル l1，l2を用いればよい。次に，ソフトスイッチング可能な最小出力瞬時電力 pmin

を求める。線間電圧実効値E =200 V，デッドタイム Tdead =1 µsであるので，(3.13) 式

より，ソフトスイッチング可能な位相差割合の最小値 dθmin = 0.119となり，このとき

の最小出力瞬時電力は pmin =760 Wとなる。(3.19)式に (2.1)，(2.13)，(3.1)，(3.8) 式

および φ∗ = 0，θ = π/6，a = 1を代入し，出力瞬時電力 poutを変化させた場合の，ソ

フトスイッチング適用可能な並列キャパシタ容量を図 3.3に示す。図 3.3より，出力電力

pout = 1800 Wでは並列キャパシタ容量をCsoft1 = 14.23 nF，出力電力 pout = 760 Wで

は並列キャパシタ容量Csoft1 = 0.79 nF以下とすれば，電源位相の全位相においてソフト

スイッチングが適用可能である。本研究においては，理論上のソフトスイッチング適用可

能範囲の最小出力電力までソフトスイッチングが可能となるように，スイッチの寄生容量

を考慮し，一次側マトリックスコンバータの並列キャパシタ容量をCsoft1 = 0.5 nFと設



48 第 3章 絶縁型AC/DCコンバータのソフトスイッチング回路のパラメータ設計

M
ax

im
u

m
 c

ap
ac

it
an

ce
 C

m
a

x
1
 [

n
F

]

Output power pout [W]

760 W

0.79 nF

1800 W

14.23 nF

800 1000 1200 1400 1600 1800

0

3

6

9

12

15

 

 

図 3.3: 出力電力とキャパシタ容量

計する。また，二次側Hブリッジの並列キャパシタ容量Csoft2に関しては，Csoft2 = 3 nF

としている。

3.3.3 最大出力電力時の実験波形

理論により求めた，リアクトル l1，l2と最大出力電力の関係を実験により確認した。

負荷には，バッテリーを模擬し，Myway社製の回生型直流電源 pCUBEを用い，出力電

圧 Vdc = 240 Vとした。図 3.4は出力電力が最大となるように，位相差割合 dθ = 1/2と

したときの実験波形である。図 3.4(a)は商用周期の実験波形を表している。各波形は上

から電源電圧 esu，電源電流 isu，入力電流 iu，トランスの一次電圧 v1，二次電圧 v2，一

次電流 i1，二次電流 i2，出力電圧 Vdc，出力電流 Idcである。入力電流 iuは力率角指令

値 φ∗ = 0 radとして力率 1に制御しており，入力電流波形 iuにはスイッチングによる

20 kHz成分が含まれている。入力電流 iuに入力LCフィルタを通して，正弦波状の電源

電流 isuが得られる。電源電流 isuは，電源電圧に対して進んでいるが，これは，電源か

らLCフィルタに流れる電源周波数 60 Hzの進み電流が重畳するためである。高周波トラ

ンスの一次，二次電圧および電流は，10 kHzの波形が得られている。YOKOGAWA社製

のWT1800プレシジョンパワーアナライザを用いて測定した出力電力 Poutは約 1770 W

であり，リアクトル l1，l2を設計する際に用いた，最大出力電力Pmax = 1800 Wよりも

小さな値となっているが，目標通り設計できている。図 3.4(b)は (A)部分の拡大波形で

ある。各波形は上からトランスの一次電圧 v1，二次電圧 v2，一次電流 i1，二次電流 i2で

ある。一次電圧 v1と二次電圧 v2の位相差割合 dθは指令値通り dθ = 1/2となっている。

解析の前提通りに励磁電流は無視できる程度に小さくなっている。一次電圧 v1が低電圧
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図 3.4: 最大出力電力波形

から高電圧へと変化する際には一次電流 i1は負であり，高電圧から低電圧へと変化する

際には一次電流 i1は正である。また，二次電圧 v2が低電圧から高電圧へと変化する際

には二次電流 i2は正であり，高電圧から低電圧へと変化する際には二次電流 i2は負であ

ることから，(2.26)，(2.28)式のソフトスイッチング条件を満たしている。

3.3.4 ソフトスイッチングの実験波形

一次側マトリックスコンバータの転流時における，ソフトスイッチング動作を確認し

た。図 3.5は出力電力 850 Wにおける，スイッチ Swgからスイッチ Sugへの転流動作を

示している。各波形は上からトランスの一次電流 i1，u相スイッチ Sugの電圧 vcu，キャ

パシタに流れる電流 iuc，スイッチに流れる電流 isug，w相スイッチSwgの電圧 vcw，キャ

パシタに流れる電流 icw，スイッチに流れる電流 iswgである。転流前，一次電流 i1はw相

スイッチ Swgを流れており，u相の並列キャパシタには電源側+，トランス側−の電荷
が蓄えられており，w相の並列キャパシタ電圧は零である。w相の左向きスイッチ SwgL

がオフすると，一次電流 i1は各相キャパシタに分流する。スイッチ側にも分流した一次
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図 3.5: 出力電力 Pout = 850 Wにおけるスイッチ Swgから Sugへの転流動作

電流 i1が流れているのは，スイッチに含まれる寄生容量の影響だと考えられる。w相の

左向きスイッチ SwgLがオンからオフになるときには，キャパシタが充電され，スイッ

チの電圧 vcwが徐々に上昇することにより，スイッチに流れる電流 iswgとの重なりが減

少し，ソフトスイッチングを実現している。u相キャパシタの放電が完了し，スイッチ

の電圧 vcuが零になると，スイッチ SugLがオンして一次電流 i1が流れる。u相の左向き

スイッチ SugLがオフからオンになるときには，スイッチの電圧 vcuは零であるため，ス

イッチSugLではスイッチング損失を発生しない。一次電流 i1の負から正への変化に伴っ

て，スイッチSugLからSugRへと電流経路が切り替わるが，この変化においても，スイッ

チSugの並列キャパシタ電圧は零のままなので，ソフトスイッチングを実現している。u

相キャパシタの放電時間は Tdis = 0.7 µsであり，デッドタイムの Tdead = 1 µs以内に放

電完了している。出力電力 800 W付近からソフトスイッチングできなくなることを実験

により確認している。理論導出により求めたソフトスイッチング可能な最小出力電力の

760 Wと誤差はあるものの，並列キャパシタ容量Csoft1に関しても，目標通り設計でき

ている。
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図 3.6: 充電動作におけるシステム効率

3.3.5 システム効率測定

ACからDCへの充電動作において，ソフトスイッチング用並列キャパシタの有無に

よるシステム効率の違いを実験により確認した。YOKOGAWA社製のWT1800プレシ

ジョンパワーアナライザを用いて，出力電力Poutを変化させて，電源から負荷までの効

率を測定した。図 3.6に測定結果を示す。図 3.6は並列キャパシタなし，Csoft1 =0.5 nF

とCsoft2 =3 nF，Csoft1 =5 nFとCsoft2 =3 nFを用いた場合の効率結果である。出力電

力が大きい領域においては，ソフトスイッチングにより，並列キャパシタを用いること

で効率が高くなっている。出力電力が小さい領域においてはソフトスイッチング動作と

はならず，並列キャパシタに蓄積されたエネルギーが損失となってしまうため，効率が

低くなっている。並列キャパシタとして Csoft1 =0.5 nFと Csoft2 =3 nFを用いた場合，

出力電力 800 W付近からソフトスイッチングができなくなっており，並列キャパシタに

よる損失により効率が低下していることがわかる。

3.4 第3章の結論

本章では，提案型絶縁型AC/DCコンバータにおいて，ACからDCの電力変換におけ

るソフトスイッチング回路のパラメータ設計法を提案している。筆者が提案する設計フ

ローに従い，高周波トランスに接続する直列リアクトルを設計することにより，負荷に

おいて，設計通りの最大出力電力を実現できることを実験により確認した。また，ソフ

トスイッチング可能な並列キャパシタ容量と出力電力との関係を理論により導出し，出

力電力を考慮した並列キャパシタの選定を行い，その有効性を実験により確認した。
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現状の課題として，ソフトスイッチング可能な最小出力電力よりも小さな出力電力領

域では，並列キャパシタの蓄積エネルギーの損失により効率が低下する問題がある。ま

た，本章では出力電圧一定としたパラメータ設計について述べたが，負荷にバッテリー

を想定した場合には，充電状態により出力電圧が変動する。そのため，今後の課題とし

て，低出力領域における効率改善や出力電圧変動を考慮したパラメータ設計を行う必要

がある。
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第4章

出力直流電圧変化を考慮した既存制御法

拡張

4.1 緒論

第 2章および第 3章では，マトリックスコンバータを用いる双方向絶縁型コンバータ

を提案し，ACからDCおよびDCからACの双方向の電力変換においてソフトスイッチ

ングを実現するための回路構成および制御法を提案し，その有効性を実験により確認し

ている。ACからDCの電力変換において，負荷および高周波トランスの仕様に応じた，

高周波トランスに接続する直列リアクトルやスイッチに接続する並列キャパシタの設計

法を提案した。また，ソフトスイッチング可能なキャパシタ容量と出力電力との関係を

理論により導出し，ソフトスイッチング可能な最小出力電力を導出し，実験によりそれ

らの有効性を確認している。前述の制御法および理論は出力直流電圧を一定値と仮定し

たものである。しかしながら，車載バッテリーは充電状況によりバッテリー電圧が変化

する。そのため，提案回路を用いた急速充電器実用化のためには，バッテリーの出力直

流電圧変化を考慮した制御法構築が必要となる。

本章では，出力直流電圧の変化に応じて，一次側マトリックスコンバータだけではな

く，二次側コンバータにもPWM制御を適用することによりバッテリーの出力直流電圧

変化を考慮した制御法を提案する。電源電流を正弦波状に制御するための一次側マトリッ

クスコンバータのデューティ比を導出する。出力直流電圧とソフトスイッチング適用可

能範囲との関係を理論により導出する。また，定格出力電力において全出力電圧範囲で

ソフトスイッチングを達成するためのソフトスイッチング用回路パラメータ設計法を提

案する。定格出力電力 1200 Wの試作システムを用い，出力直流電圧を変化させる実験

により，提案制御法の有効性を確認する。
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4.2 出力直流電圧変化を考慮した制御法

本節では，出力直流電圧 V ′
dcの大きさに応じて一次側マトリックスコンバータまたは，

一次側マトリックスコンバータと二次側コンバータの両方にPWM制御を適用する制御

法を提案する。マトリックスコンバータは電源線間電圧を用いて一次電圧 v1を出力する

ため，一次電圧 v1として出力できる電圧の最大値は電源電圧に依存する。電源の全位相

で，マトリックスコンバータが常に出力できる一次電圧 v1の最大値 V1maxは線間電圧実

効値Eを用いて次式で表される。

V1max =

√
6

2
E (4.1)

出力直流電圧 V ′
dc

<= V1maxの場合には一次側マトリックスコンバータのみに PWM制御

を適用し，出力直流電圧 V ′
dc > V1maxの場合には一次側マトリックスコンバータと二次

側コンバータの両方に PWM制御を適用する。

図 4.1: 高周波トランスの電流電圧波形
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4.2.1 高周波トランスの動作波形

図 4.1に高周波トランス Trの巻数比 a，入力電流指令値 i∗u > i∗v > 0 > i∗w，電源電圧

esu > esv > eswにおける，高周波トランスの電流電圧波形を示す。図 4.1(a)は出力直流

電圧 V ′
dc

<= V1maxの場合の高周波波形である。一次電圧指令値 v∗1 は−V ∗
1max，0，V ∗

1max

の 3レベルで与えられ，二次電圧指令値 v′∗2 は−V ′
dc，V ′

dcの 2レベルで与えられる。半周

期 Ts/2において，一次電圧指令値 v∗1と二次電圧指令値 v′∗2 が零レベルでない電圧を出力

する割合を d1，d2としている。半周期 Ts/2における一次電圧指令値 v∗1と二次電圧指令

値 v′∗2 の平均値が等しくなるように制御をするため，一次および二次電圧指令値の出力

割合 d1，d2は一次電圧最大値 V1max，出力直流電圧 V ′
dcを用いて次式で表される。

d1 = V ′
dc/V1max, d2 = 1 (4.2)

図 4.1(b)は出力直流電圧 V ′
dc > V1maxの場合の高周波波形である。一次電圧指令値 v∗1

は−V ∗
1max，V ∗

1maxの 2レベルで与えられ，二次電圧指令値 v′∗2 は−V ′
dc，0，V ′

dcの 3レベ

ルで与えられる。一次および二次電圧指令値の出力割合 d1，d2は一次電圧最大値 V1max，

出力直流電圧 V ′
dcを用いて次式で表される。

d1 = 1, d2 = V1max/V
′
dc

(4.3)

トランスを通過する電力を，一次電圧指令値 v∗1と二次電圧指令値 v∗2との位相差 θdで制

御している。また，角度 πに対する位相差 θdの割合を位相差割合 dθ = θd/πとする。一

次側マトリックスコンバータにおいて，半周期 Ts/2間の一次電圧 v1の平均値が指令値

v∗1の平均値と等しくなるように，スイッチングパタンを発生している。二次電圧 v2は，

Hブリッジを 180度通電して，指令値 v∗2に等しい波高値 Vdcの方形波電圧となる。なお，

高周波トランスの一次，二次電流 i1，i2に比較して励磁電流は十分小さいものとして無

視して，一次，二次電流 i1，i2は等しい波形としている。

4.2.2 一次側コンバータのデューティ比

図 4.1の入力電流指令値 i∗u > i∗v > 0 > i∗w，電源電圧 esu > esv > eswでのデューティ比

を求める。一次電流 i1の連続性を保つために，g相および h相のスイッチの 1つずつが

常にオンすることから，デューティ比 dug～dwhに対して次式が成り立つ。

dug + dvg + dwg = 1 (4.4)

duh + dvh + dwh = 1 (4.5)
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半周期 Ts/2間に一次電圧指令値 v∗1の平均値と等しい平均電圧を発生させるデューティ

比関係式として次式が得られる。

d1v
∗
1=(dug−duh)esu+(dvg−dvh)esv+(dwg−dwh)esw (4.6)

マトリックスコンバータが一次電圧 v1として出力できる電圧は 7レベルあり，線間電圧

を用いて次式で表される。

euw > evw > euv > 0 > −euv > −evw > −euw (4.7)

一次電圧 v∗1 = Vdc > 0の半周期 Ts/2では，一次電圧 v1として euw，evw，0の 3レベルの

電圧を出力する。h相は最小電流相wのスイッチSwhを常時オンするので，h相のデュー

ティ比 duh，dvh，dwhは次式で与えられる。

duh = 0, dvh = 0, dwh = 1 (4.8)

第 3章では一次電流 i1を台形波電流で近似したが，本章では，リアクトル l1，l′2，トラ

ンス電圧指令値 v∗1，v′∗2 を用いて一次電流 i1を次式で近似する。

i1 =
1

2(l1 + l′2)

∫
(v∗1 − v′∗2 )dt− I1 (4.9)

また，リアクトル l1，l′2を用いて一次電流振幅 I1は次式で得られる。

I1 =
1

4(l1 + l′2)

∫ Ts/2

0

(v1 − v′2) dt =
V ′
dcTs

4(l1 + l′2)
(dθ −

1− d2
2

) (4.10)

図 4.1において，u相のスイッチがオンしている期間の一次電流 i1が入力電流 iuとして

流れるため，半周期 Ts/2における入力電流 iuの平均値 īuは (4.9)，(4.10)式を用いて次

式で得られる。

īu =
2

Ts

∫ Ts
2
( 1
2
dwg+dug)

Ts
4
dwg

i1 dt

=
Ts

8(l1 + l′2)
(Aud

2
ug +Budug + Cu) (4.11)
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ただし，(4.11)式中のAu，Bu，Cuは次式で与えられる。

Au= (1 +
euv
evw

)V1max −
1

2
{(1 + euv

evw
)2 + 1}V ′

dc

Bu= {d1V1maxV
′
dc

evw
+ (2dθ − 1)V ′

dc}
euv
evw

+
d1V1max

evw
(V ′

dc − V1max) + 2dθV
′
dc

Cu= {−2d2θ + 2(1− d1V1max

evw
)dθ −

1

2
(1− d2)

2 − 1

2
(1− d1V1max

evw
)2}V ′

dc

(4.12)

同様に，入力電流 ivの平均値 īvは次式で得られる。

īv =
2

Ts

∫ Ts
2
( 1
2
dwg+dug+dvg)

Ts
2
( 1
2
dwg+dug)

i1 dt

=
Ts

8(l1 + l′2)
(Avd

2
ug +Bvdug + Cv) (4.13)

ただし，(4.13)式中のAv，Bv，Cvは次式で与えられる。

Av= (V ′
dc − V1max)(1 +

euv
evw

)

Bv=
d1V

2
1max

evw
− (

d1V1max

evw
+

2euw
evw

dθ)V
′
dc

Cv=
2d1V1max

evw
dθV

′
dc

(4.14)

電源電流を正弦波状にするため，入力電流指令値 i∗u，i∗vと入力電流平均値 īu，īvは次式

の関係を満たすようにする。
īv
īu

=
i∗v
i∗u

(4.15)

(4.4)～(4.6)，(4.8)および (4.11)～(4.15)式により，g相の各デューティ比 dug，dvg，dwg

は次式で得られる。

dug =
Buv +

√
B2

uv − 4AuvCuv

2Auv

(4.16)

dvg =
d1V1max

evw
− euw

evw
dug (4.17)

dwg = 1− d1V1max

evw
+

euv
evw

dug (4.18)

ただし，(4.16)～(4.18)式中のAuv，Buv，Cuvは次式で表される。
Auv= Aui

∗
v − Avi

∗
u

Buv= Bvi
∗
u −Bui

∗
v

Cuv= Cui
∗
v − Cvi

∗
u

(4.19)
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一次電圧 v∗1 = −Vdc < 0の半周期 Ts/2では，一次電圧 v1として−euw，−evw，0の 3レ

ベルの電圧を出力する。各スイッチのデューティ比は，一次電圧 v∗1 = Vdc > 0の半周期

Ts/2の g相と h相のデューティ比を入れ替えたものとなり，次式で得られる。

dug = 0, dvg = 0, dwg = 1 (4.20)

duh =
Buv +

√
B2

uv − 4AuvCuv

2Auv

(4.21)

dvh =
d1V1max

evw
− euw

evw
duh (4.22)

dwh = 1− d1V1max

evw
+

euv
evw

duh (4.23)

4.2.3 二次側コンバータのデューティ比

二次電圧 v′2は，−V ′
dc，0，V ′

dcの 3レベルの電圧波形であり，各スイッチ Sjp～Sknの

デューティ比はすべて 0.5となる。正の電圧 V ′
dcを出力するには，Sjp，Sknを同時にオン

し，負の電圧−V ′
dcを出力するには，Sjn，Skpを同時にオンしている。零の電圧を出力

するには，Sjp，Skpまたは Sjn，Sknを同時にオンしている。k相に対する j相の位相を

変化させることにより，二次電圧指令値 v′∗2 の出力割合 d2を制御する。また，図 4.1に

示すように，一次電圧指令値 v∗1に対して位相差 θdだけ遅らせて制御する。

4.3 ソフトスイッチング回路のパラメータ設計法

図 4.2は出力直流電圧変化を考慮した，外付けリアクトル l1，l2，高周波トランス巻

数比 aおよび，ソフトスイッチング用キャパシタ Csoft1，Csoft2を選定するための設計

フローを表している。まず，バッテリーにより出力直流電圧 Vdcの範囲および，充電の

ための定格出力電力 Prが決まる。次に，高周波トランスの周波数 1/Tsを任意に決定す

る。ソフトスイッチングのための位相差割合 dθと出力直流電圧 V ′
dcの関係を導出する。

全バッテリー電圧範囲において，定格出力Prの電力伝送を行い，かつソフトスイッチン

グ可能なリアクトル l1，l′2および高周波トランス巻数比 aを決定する。最後に，出力直

流電圧 V ′
dcとソフトスイッチング可能なキャパシタ容量Csoft1，C ′

soft2の関係から，出力

直流電圧範囲を考慮したキャパシタ容量Csoft1，C ′
soft2を決定する。
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図 4.2: ソフトスイッチング回路パラメータの設計フロー

4.3.1 ソフトスイッチングのための位相差割合と出力直流電圧の関係

本項では，ソフトスイッチング適用可能な位相差割合 dθと出力直流電圧 V ′
dcの関係を

導出する。図 2.3のスイッチ Swg から Sug への転流動作で述べたように，u相スイッチ

Sugと並列キャパシタ間の短絡防止のため，u相スイッチ Sugの並列キャパシタの放電完

了までの期間 Tdisが過ぎた期間 Tdead後に，右向きスイッチ SugRにオン信号を与える。

そのため，期間 Tdis，Tdeadには次式の関係が成り立つ。

Tdis <= Tdead (4.24)

スイッチ SwgLオフ時の一次電流値 iaは，図 4.1より次式で得られる。

ia =
1

2(l1 + l′2)

∫ 1
4
dwgTs

0

(v1 − v′2) dt− I1

=
dwgV

′
dc

8(l1 + l′2)
Ts − I1 (4.25)
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スイッチ Sugの並列キャパシタの放電完了時の一次電流値 ibは，(4.25)式より次式で得

られる。

ib =
1

2(l1 + l′2)

∫ 1
4
dwgTs+Tdis

1
4
dwgTs

(v1 − v′2) dt+ ia

=
euw + V ′

dc

2(l1 + l′2)
Tdis +

dwgV
′
dc

8(l1 + l′2)
Ts − I1 (4.26)

(4.10)式からもわかるように，位相差割合 dθの減少に伴い，一次電流振幅 I1も小さくな

る。そのため，右向きスイッチ SugRにオン信号を与える期間 Tdeadに達する前に一次電

流 i1が負から正へと変化し，図 2.3(a)の転流動作とはならず，ソフトスイッチングでき

なくなる。図 2.3(a)の転流動作となるためには，右向きスイッチSugRにオン信号を与え

るまでは一次電流 i1 <= 0である必要があり，その条件を満たす位相差割合 dθは (4.26)式

に，(4.10)式および Tdis = Tdeadを代入して次式で得られる。

2(euw + V ′
dc)Tdead

V ′
dcTs

+
dwg

2
+

1− d2
2

<= dθ (4.27)

力率角指令値φ∗ = 0，位相角 π/6 <= θ <= π/3の範囲において，位相角 θ = π/6のときに

(4.27)式の左辺が最大となるため，そのときの左辺よりも位相差割合 dθが大きければ，

電源位相の全位相においてソフトスイッチングが可能となる。したがって，(4.27)式に

(2.1)，(4.17)，(4.18)式および位相角 θ = π/6，力率角指令値 φ∗ = 0を代入することで，

電源位相の全位相においてソフトスイッチングが可能となる位相差割合の最小値 dθmin

が次式で求められる。

(i) V ′
dc
<= V1maxの場合

dθmin =
2(
√
2E + V ′

dc)Tdead

V ′
dcTs

+
1

2
− V ′

dc

2
√
2E

(4.28)

(ii) V ′
dc > V1maxの場合

dθmin =
2(
√
2E + V ′

dc)Tdead

V ′
dcTs

+ 1− (
1

2V ′
dc

+
1

2
√
2E

)V1max (4.29)

4.3.2 直列リアクトル選定と高周波トランス巻数比決定

本項では，高周波トランスに接続する直列リアクトル l1，l2および高周波トランスの

巻数比 aを決定する。一般的に EVや PHVに対する急速充電では，充電期間の大部分

は定電力充電を行う。そのため，全バッテリー電圧範囲において，定格出力Prの電力伝
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送を行い，かつソフトスイッチング可能なリアクトル l1，l′2および高周波トランス巻数

比 aの設計法を述べる。

三相交流電源の入力瞬時電力 p1は (2.1)，(2.2)式より次式で得られる。

p1 = esui
∗
u + esvi

∗
v + eswi

∗
w =

√
3EIcosφ∗ (4.30)

入力瞬時電力 p1は一次トランスの入力電力に等しいとすると，(4.9)，(4.10)式を用いて

入力瞬時電力 p1は次式で得られる。

p1 =
2

Ts

∫ Ts/2

0

v∗1i1dt

=
V1maxV

′
dcTs

16(l1 + l′2)
{1− (d1 − 1)2 − (d2 − 1)2 − 4(dθ −

1

2
)2} (4.31)

提案回路にはエネルギー蓄積要素が無いため，入力瞬時電力 p1と出力瞬時電力 poutには

次式の関係が成り立つ。

p1 = pout (4.32)

(4.31)，(4.32)式より，出力瞬時電力 poutとリアクトル l1，l′2には次式の関係が成り立つ。

pout =
V1maxV

′
dcTs

16(l1 + l′2)
{1− (d1 − 1)2 − (d2 − 1)2 − 4(dθ −

1

2
)2} (4.33)

(4.33)式より，出力瞬時電力 poutと出力直流電圧 V ′
dcには比例の関係がある。出力直流

電圧が V ′
dcmin

<= V ′
dc

<= V ′
dcmaxの範囲で変化する場合，出力直流電圧最小値 V ′

dc = V ′
dcmin

で定格出力 prの電力伝送が可能であれば，全バッテリー電圧範囲において定格出力 pr

の電力伝送が可能となる。また，一次電圧指令値 v∗1と二次電圧指令値 v′∗2 との位相差割

合 dθ が dθ = 1/2のとき，出力瞬時電力 pout が最大となる。そのため，出力直流電圧

V ′
dc = V ′

dcminで定格出力電力 prの電力伝送をするためのリアクトル l1，l′2は，(4.33) 式

に pout = pr，dθ = 1/2を代入することで次式で得られる。

l1 + l′2 =
V ′ 2
dcminTs

16V1maxpr
(2V1max − V ′

dcmin) (4.34)

ただし，出力直流電圧 V ′
dc = V ′

dcminにおいては一次側コンバータのみにPWM制御を適

用すると仮定して，一次および二次電圧指令値の出力割合は d1 = V ′
dcmin/V1max，d2 = 1

としている。

(4.34)式によりリアクトル l1，l′2設計が可能であるが，出力直流電圧最小値 V ′
dcminは

高周波トランスの巻数比 aにより変化するため，リアクトル l1，l′2設計のために巻数比 a

を決定する必要がある。出力直流電圧範囲 V ′
dcmin

<= V ′
dc
<= V ′

dcmaxにおける定格出力 prの
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定電力充電で，全出力直流電圧範囲でソフトスイッチングが適用可能となるように高周

波トランス巻数比 aを設計する。(4.33)式に (3.1)，(4.34)式および pout = prを代入し整

理すると，定格出力 prの電力伝送をするための位相差割合 dθと出力直流電圧 V ′
dcの関

係が次式で得られる。
dθ =

1−
√

1− (d1 − 1)2 − (d2 − 1)2 −K

2

K =
V ′ 2
dcmin(2V1max − V ′

dcmin)

V 2
1maxV

′
dc

=
aV 2

dcmin(2V1max − aVdcmin)

V 2
1maxVdc

(4.35)

(4.28)，(4.29)，(4.35)式を用いて全出力直流電圧範囲でソフトスイッチングが適用可能

となるように高周波トランス巻数比 aを設計すればよい。

4.3.3 並列キャパシタ選定

はじめに，一次側マトリックスコンバータのキャパシタ容量Csoft1を決定する。u相ス

イッチ Sugの並列キャパシタに流れる電流 icu，電圧変化量∆vcu，キャパシタ容量Csoft1

には次式の関係がある。

∆vcu =
1

Csoft1

∫
icu dt (4.36)

並列キャパシタに電流 icuが流れるのは，w相スイッチSwgLをオフしてから，キャパシタ電

圧が零になるまでであり，(4.36)式にキャパシタ電流 icu = i1/3，電圧変化量∆vcu = −euw

を代入し，キャパシタ容量Csoft1について整理すると次式が得られる。

Csoft1 = − 1

3euw

∫ 1
4
dwgTs+Tdis

1
4
dwgTs

i1 dt (4.37)

並列キャパシタの放電期間 Tdisの一次電流平均値を īabとすると，(4.37)式は次式で表現

できる。

Csoft1 = − īab
3euw

Tdis (4.38)

図 4.1からもわかるように，一次電流 i1は，iaから ibまで直線的に変化するため，並列

キャパシタの放電期間 Tdisの一次電流平均値 īabは (4.10)，(4.25)および (4.26)式を用い

て次式で得られる。

īab =
ia + ib

2
=

(euw + V ′
dc)Tdis

4(l1 + l′2)
+

dwgV
′
dcTs

8(l1 + l′2)
− V ′

dcTs

4(l1 + l′2)
(dθ −

1− d2
2

) (4.39)

並列キャパシタ容量Csoft1の増加に伴い，キャパシタの放電期間 Tdisも長くなるが，双

方向スイッチと並列キャパシタ間の短絡防止のために，放電期間 Tdisは右向きスイッチ

SugR にオン信号を与えるまでの期間 Tdeadよりも短くなければならない。したがって，
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双方向スイッチと並列キャパシタ間の短絡を防止し，かつキャパシタ容量を最も大きく

設計した際の放電期間は Tdis = Tdeadとなり，期間 Tdead以内に放電完了するためのキャ

パシタ容量の最大値 Cmax1は (4.39)式，Tdis = Tdeadを (4.38)式に代入し，次式で得ら

れる。

Cmax1 =
Tdead

3euw

{
V ′
dcTs

4(l1 + l′2)
(dθ −

1− d2
2

)− (euw + V ′
dc)Tdead

4(l1 + l′2)
− dwgV

′
dcTs

8(l1 + l′2)

}
(4.40)

力率角指令値φ∗ = 0，位相角π/6 <= θ <= π/3の範囲において，位相角 θ = π/6で (4.40)式

の右辺が最小となるため，位相角 θ = π/6時のキャパシタ容量最大値Cmax1以下にキャ

パシタ容量Csoft1を設計することで，電源位相の全位相において，双方向スイッチと並

列キャパシタ間の短絡を起こさずにソフトスイッチングを実現できる。

二次側コンバータの並列キャパシタC ′
soft2に関しては，図 4.1からもわかるように，二

次側スイッチの切り替わりの前後において二次電流 i′2の符号変化がなく，スイッチと並

列キャパシタ間の短絡は発生しないため，十分に大きなキャパシタ容量にできる。ただ

し，出力電力の小さい領域では，高周波トランスの電圧，電流波形がソフトスイッチン

グ条件を満たさなくなるため，二次側コンバータにおいてもソフトスイッチングできな

くなる。

4.4 実機検証

4.4.1 ソフトスイッチング回路のパラメータ設計

本項では図 4.2の設計フローに従い，高周波トランスの巻数比 a，直列リアクトル l1，

l2，並列キャパシタ Csoft1，Csoft2の設計を行う。電源には線間電圧実効値 E = 200V，

周波数 60Hzの三相交流電源を使用するため，マトリックスコンバータが常に出力でき

る一次電圧 v1の最大値 V1maxは (4.1)式より 245 Vとなる。(4.1)式は一次電圧 v1が零

の電圧を出力しない場合の理論値であるが，図 4.1 (b)に示すように，転流シーケンスの

関係で一次電圧 v1は零の電圧を出力する期間を設ける必要がある。そのため，本実験で

は一次電圧 v1の最大値を V1max = 235 Vとする。

線間電圧実効値E = 200V，一次電圧最大値 V1max = 235 V，高周波トランスの周波

数 1/Ts = 10 kHz，デッドタイム Tdead = 1 µsの場合の出力直流電圧 V ′
dcとソフトスイッ

チング可能な位相差割合最小値 dθminの関係は (4.28)，(4.29)式を用いて図 4.3で表され

る。横軸は出力直流電圧 V ′
dc，縦軸は位相差割合 dθである。灰色領域はソフトスイッチ

ングできない領域となっており，出力電圧 V ′
dc = 235ではソフトスイッチング可能な位

相差割合最小値は dθmin = 0.13となっている。一般的に，EVのバッテリー電圧は充電
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状況により 240 V～400 V程度まで変化する。そのため，本項では 240 V～400 Vの出力

直流電圧変化があるものと想定して回路パラメータ設計を行う。

まず，高周波トランスの巻数比 a，直列リアクトル l1，l′2を決定する。図 4.3中の赤線，

青線，緑線は高周波トランスの巻数比 a =0.55，0.61，0.67において，出力直流電圧 Vdc

を 240 Vから 400 Vまで定格出力電力 prで充電動作させた場合の位相差割合 dθの軌跡

であり，(4.35) 式を用いて導出している。高周波トランス巻数比を a = 0.55とした場合，

一次換算した出力直流電圧 V ′
dcの最小値は V ′

dcmin = 132 V，最大値は V ′
dcmax = 220 Vと

なる。定格出力電力 prで充電動作する場合，出力直流電圧 V ′
dc = 155 V付近からソフト

スイッチングができなくなる。同様に，高周波トランス巻数比を a = 0.67とした場合，

一次換算した出力直流電圧 V ′
dcの最小値は V ′

dcmin = 161 V，最大値は V ′
dcmax = 268 V

となり，出力直流電圧 V ′
dc = 260 V付近からソフトスイッチングができなくなる。高周

波トランス巻数比を a = 0.61とした場合，一次換算した出力直流電圧 V ′
dcの最小値は

V ′
dcmin = 146 V，最大値は V ′

dcmax = 244 Vとなる。巻数比 a = 0.61とした場合，全出力

直流電圧領域でソフトスイッチング可能となるため，本項では高周波トランス巻数比を

a = 0.61と設計する。また，定格出力電力を pr = 1200 Wとした場合，(4.34)式より直

列リアクトル l1，l′2の和は 153 µHとなる。

(4.40)式に (2.1)，(4.18)，(4.35)式およびφ∗ = 0，θ = π/6を代入し，出力直流電圧V ′
dc

を変化させた場合の，ソフトスイッチング適用可能な並列キャパシタ容量を図 4.4に示

す。出力直流電圧最小値V ′
dcmin = 146 Vから最大値V ′

dcmax = 244 Vまでの範囲において，
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図 4.3: 出力直流電圧と位相差割合の関係



4.4. 実機検証 65

ソフトスイッチング適用可能な並列キャパシタ容量 Cmax1は出力直流電圧 V ′
dc = 195 V

で最小値 1.29 nFとなる。つまり，並列キャパシタ容量 Csoft1 = 1.29 nF以下とすれ

ば，全出力直流電圧範囲においてソフトスイッチングが適用可能である。本実験では，

スイッチの寄生容量を考慮し，一次側マトリックスコンバータの並列キャパシタ容量を

Csoft1 = 0.72 nFと設計する。また，二次側Hブリッジの並列キャパシタ容量 Csoft2に

関しては，Csoft2 = 3 nFとしている。

図 4.5にシステム構成，表 4.1に実験条件を示す。電源には線間電圧実効値E = 200V，

周波数 60Hzの三相交流電源を使用しており，定格出力電力 Pr = 1200 Wとしている。
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図 4.4: 出力直流電圧とキャパシタ容量

図 4.5: 実験システム構成
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表 4.1: 実験条件
Source voltage E, ω 200V , 2 π× 60 rad/s

Power factor angle φ∗ 0 rad

Output voltage range Vdc 146 V ～ 244 V

Rated output power Pr 1200 W

Input filter Lf , Cf 0.6 mH , 5.6µF

Turn ratio of transformer a 1

Capacitor C 300 µF

Frequency of transformer 1/Ts 10 kHz

Dead time Tdead 1 µs

Inductors l1, l2 75 µH , 75 µH

Capacitors Csoft1, Csoft2 0.72 nF , 3 nF

バッテリー電圧範囲を 240 Vから 400 Vと想定し，図 4.2の設計フローを用いて高周波ト

ランス巻数比を a = 0.61と設計したが，実機の都合上，高周波トランス巻数比を a = 1

としている。そのため，高周波トランス巻数比 a = 0.61の一次換算値に相当するように，

出力直流電圧 Vdcの電圧範囲を 146 Vから 244 Vとしている。また，直列リアクトルに

は l1，l2 = 75 µH，並列キャパシタには Csoft1 = 0.72 nF，Csoft2 = 3 nFをそれぞれ使

用している。

4.4.2 定格出力電力時の実験波形

図 4.6に定格出力電力 Pr = 1200 Wにおける実験波形を示す。図 4.6 (a)は出力電圧

Vdc = 195 V，図 4.6 (b)は出力電圧 Vdc = 244 Vにおける実験波形である。各波形は上

から電源電圧 esu，電源電流 isu，入力電流 iu，トランスの一次電圧 v1，二次電圧 v2，一

次電流 i1，二次電流 i2，出力直流電圧 Vdc，出力直流電流 Idcである。入力電流 iuは力率

角指令値φ∗= 0 radとして力率 1に制御しており，入力電流波形 iuにはスイッチングに

よる 20 kHz成分が含まれている。入力電流 iuに入力LCフィルタを通して，正弦波状の

電源電流 isuが得られる。電源電流 isuは，電源電圧に対して進んでいるが，これは，電

源からLCフィルタに流れる電源周波数 60Hzの進み電流が重畳するためである。高周波

トランスの一次，二次電圧および電流は，10 kHzの波形が得られている。出力直流電流

Idcは指令値通り制御されている。図 4.7に図 4.6(A)および (B)部分の拡大波形を示す。

各波形は上からトランスの一次電圧 v1，二次電圧 v2，一次電流 i1，二次電流 i2である。

図 4.7(a)の出力直流電圧 Vdc = 195 Vでは一次側コンバータにのみPWM制御が適用さ

れており，図 4.7(b)の出力直流電圧 Vdc = 244 Vでは一次側および二次側コンバータの

両方に PWM制御が適用されていることが確認できる。また，図 4.7の各波形は (2.26)
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図 4.6: 定格出力電力 1200W時の実験波形
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図 4.7: 拡大波形

～(2.28)式のソフトスイッチング条件を満足している。
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4.4.3 ソフトスイッチングの実験波形

図 4.8に出力直流電圧と位相差割合の実験結果を示す。定格出力電力 Pr = 1200 Wに

おける，出力直流電圧 Vdcを変化させた場合の位相差割合 dθの理論値および実験値であ

り，実験値は理論値によく一致している。 図 4.9は定格出力電力 Pr=1200 Wでの出力

電圧 Vdc = 195 V，244 Vにおける，スイッチ Swgからスイッチ Sugへの転流動作を示し

ている。各波形は上からトランスの一次電流 i1，u相スイッチ Sugの電圧 vcu，キャパシ

タに流れる電流 iuc，スイッチに流れる電流 isug，w相スイッチSwgの電圧 vcw，キャパシ

タに流れる電流 icw，スイッチに流れる電流 iswgである。転流前，一次電流 i1はw相ス

イッチ Swgを流れており，u相の並列キャパシタには電源側+，トランス側−の電荷が
蓄えられており，w相の並列キャパシタ電圧は零である。w相の左向きスイッチSwgLが

オフすると，一次電流 i1は各相キャパシタに分流する。w相の左向きスイッチ SwgLが

オンからオフになるときには，キャパシタが充電され，スイッチの電圧 vcwが徐々に上

昇することにより，スイッチに流れる電流 iswgとの重なりが減少し，ソフトスイッチン

グを実現している。u相キャパシタの放電が完了し，スイッチの電圧 vcuが零になると，

スイッチ SugLがオンして一次電流 i1が流れる。u相の左向きスイッチ SugLがオフから

オンになるときには，スイッチの電圧 vcuは零であるため，スイッチ SugLではスイッチ

ング損失を発生しない。一次電流 i1の負から正への変化に伴って，スイッチ SugLから

SugRへと電流経路が切り替わるが，この変化においても，スイッチ Sugの並列キャパシ

タ電圧は零のままなので，ソフトスイッチングを実現している。u相キャパシタの放電
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図 4.8: 出力電圧と位相差割合の実験結果
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(a) Vdc = 195 V (b) Vdc = 244 V
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図 4.9: ソフトスイッチング波形

時間について，出力電圧 Vdc = 195 Vでは Tdis = 0.85 µsとなっている。また出力電圧

Vdc = 244 Vにおいて，図 4.8での位相差割合 dθ実験値では，非ソフトスイッチング領

域に含まれているが，図 4.9(b)での放電時間は Tdis = 0.84 µsとなっており，ソフトス

イッチング動作となっている。

4.4.4 システム効率測定

ソフトスイッチング用並列キャパシタの有無によるシステム効率の違いを実験により確

認した。YOKOGAWA社製のWT1800プレシジョンパワーアナライザを用いて，出力直

流電圧Vdcを変化させた場合の定格出力電力Pr = 1200 Wにおける電源から負荷までの効

率を測定した。図 4.10に測定結果を示す。図 4.10は並列キャパシタなし，Csoft1 =0.5 nF

とCsoft2 =3 nFを用いた場合の効率結果である。並列キャパシタを用いることで，全出力

直流電圧範囲において効率が高くなっている。出力電圧Vdc = 244 Vで最高効率 97.3%と

なっている。図 4.8からもわかるように，出力電圧 Vdcが低い領域では位相差割合 dθが

大きくなり高周波トランスに流れる電流が増加するため，導通損失が大きくなり効率が

低くなると考えられる。
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4.5 第4章の結論

本章では充電状況におけるバッテリー電圧変化を想定し，出力直流電圧変化に応じて，

一次側マトリックスコンバータと二次側コンバータにPWM制御を適用することにより

バッテリーの出力直流電圧変化に対応する制御法を提案した。出力直流電圧とソフトス

イッチング適用可能範囲との関係を理論により導出した。定格出力電力において全出力

電圧範囲でソフトスイッチングを達成するためのソフトスイッチング用回路パラメータ

設計法を提案し，定格出力電力 1200 Wの試作システムを用いた実験により，提案制御

法の有効性を確認した。
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第5章

大容量絶縁型AC/DCコンバータの主回

路構成および基本制御

5.1 緒論

本章では 6.6 kV系高圧配電系統から直接，電力変換を行う，モジュラーマトリックス

コンバータ (MMxC)を用いた大容量絶縁型AC/DCコンバータを提案する。MMxCに

より高圧の三相交流電圧を直接，単相の高周波交流電圧に変換し，高周波トランスによ

り絶縁後，AC/DCコンバータにより交流電圧を直流電圧に変換する電力変換方式であ

る。高圧配電系統から直接電力変換をすることにより，柱上トランスレスとなり配電系

統を含めたシステム全体の小型化が可能となる。MMxCは，入力相と出力相を複数の

アームでマトリックス状に接続した回路構成であり，キャパシタとHブリッジ接続した

4個のスイッチでモジュールを構成し，複数のモジュールを直列接続して 1つのアーム

を構成している。複数のモジュールを直列接続することにより，高耐圧化を実現してお

り，高電圧低電流とすることで，変換器損失を抑制し高効率を実現することができる。

研究室モデルとして 6 kWの試作システムを用いた実機検証により，その有効性を確認

する。

5.2 AC/DCコンバータの主回路構成

図 5.1にMMxCを用いた絶縁型AC/DCコンバータの主回路構成を示す。三相交流電

源 esu，esv，eswは電源への高調波電流流入抑制用フィルタLf を通して，MMxCの各レ

グに接続されている。MMxCのモジュールは，キャパシタ Cmと Hブリッジ接続した

4個のスイッチで構成される。モジュールのキャパシタ電圧が vcのとき，モジュール出

力電圧 vmは−vc，0，vcの 3レベルの電圧を出力する。MMxCの各アームは，n個のモ

ジュールを直列接続して構成される。アーム間短絡を防ぎ，各アーム電流の連続性を保
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図 5.1: 大容量絶縁型AC/DCコンバータの主回路構成

図 5.2: MMxCの解析モデル

図 5.3: g相アーム制御システムのブロック
線図



5.3. AC/DCコンバータの制御法 73

つため，小容量リアクトルLbを各アームに接続している。m個の高周波トランス Tr1～

Trmの一次側をMMxCの出力端子 g，hに，二次側をHブリッジ回路にそれぞれ直並列

接続している。トランスの高周波電圧 v11は，キャパシタ Cの出力直流電圧 Vdcに接続

されたHブリッジの 4個のスイッチ Sjp1～Skn1のスイッチングにより発生する。また，

各トランス電圧 v11～v1mを足し合わせたものが高周波電圧 v1となる。

5.3 AC/DCコンバータの制御法

AC/DCコンバータの制御において，MMxCの各アームは電源電圧 esu，esv，esw に

対する正相電圧 vpug～vpwh，零相電圧 1
2
vmoを出力する。図 5.2にMMxCの解析モデル

を示す。図 5.2の各モデルにおいて，各高周波トランスを Trとまとめて表現している。

図 5.2 (a)は解析モデルである。MMxCの各アームは正相電圧 vpug～vpwh，零相電圧 1
2
vmo

を出力しており，電源には正弦波状の三相交流電流 isu，isv，isw，トランスには高周波

電流 i1が流れる。図 5.2 (a)の正相電圧成分と零相電圧成分を分離して，MMxCの制御

系を構築する。図 5.2 (b)に正相電圧成分の解析モデルを示す。各モジュールは正相電

圧を出力するため g相および h相は等電位となり，出力側に影響は与えない。そのため，

図 5.2 (b)の解析モデルにおいてトランス電流 i1 = 0とする。図 5.2 (c)に零相電圧成分

の解析モデルを示す。各モジュールは零相電圧を出力するため，電源側に影響は与えな

い。そのため，図 5.2 (c)の解析モデルにおいて電源電流 isu，isv，iswは零となる。高周

波トランス側から見た各レグは同様の動作をするため，各レグにはトランス電流 i1が均

等に分流する。

提案回路では g 相および h 相アーム毎に制御系を構築し，MMxCの一次側コンバー

タを制御している。制御システムの説明のため，g 相アーム制御系を例に挙げる。図 5.3

に g 相アーム制御システムのブロック線図を示す。制御システムは入力電流制御，出力

電流制御，キャパシタ平均電圧制御，アーム間キャパシタ電圧バランス制御，アーム内

キャパシタ電圧バランス制御により構成される。入力電流および出力電流制御により，

正弦波状の電源電流 isu，isv，iswと出力直流電流 Idcを得る。キャパシタ平均電圧制御

により，指令値通りの g 相アームのキャパシタ平均電圧 v̄cgを得る。アーム間キャパシ

タ電圧バランス制御により，g 相アーム間のキャパシタ平均電圧 v̄cug，v̄cvg，v̄cwgが等し

くなるように制御する。アーム内キャパシタ電圧バランス制御により，各アームを構成

する直列接続された n個のモジュールキャパシタ電圧が等しくなるように制御する。
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5.3.1 入力電流制御

入力電流制御には図 5.2 (b)の正相電圧成分を用いる。電源電圧 esu，esv，eswは線間

電圧実効値E，位相角 θ (= ωt)を用いて，次式で与えられる。
esu

esv

esw

 =

√
2

3
E


cosθ

cos(θ − 2π/3)

cos(θ − 4π/3)

 (5.1)

電源電流指令値 i∗su，i∗sv，i∗swは電源電流実効値 I，位相角 θ，力率角指令値 φ∗を用いて

次式で与えられる。 
i∗su

i∗sv

i∗sw

 =
√
2I


cos(θ + φ∗)

cos(θ − 2π/3 + φ∗)

cos(θ − 4π/3 + φ∗)

 (5.2)

g相アームの入力電流指令値 i∗pug，i∗pvg，i∗pwgは入力電流実効値 Ipg，位相角 θ，力率角指

令値 φ∗を用いて次式で与えられる。
i∗pug

i∗pvg

i∗pwg

 =
√
2Ipg


cos(θ + φ∗)

cos(θ − 2π/3 + φ∗)

cos(θ − 4π/3 + φ∗)

 (5.3)

三相電源と g相アームの閉回路において，電圧方程式を立てると次式が得られる。
esu

esv

esw

=Lf
d

dt


isu

isv

isw

+Lb
d

dt


ipug

ipvg

ipwg

+

vpug

vpvg

vpwg

≃ (2Lf + Lb)
d

dt


ipug

ipvg

ipwg

+

vpug

vpvg

vpwg

 (5.4)

(5.4)式において，電源電流実効値 I と入力電流実効値 Ipgは I ≃ 2Ipgと近似している。

位相角 θに同期した d− q回転座標への変換行列Cdqを次式で定義する。

Cdq=

√
2

3

cosθ cos(θ−2

3
π) cos(θ−4

3
π)

−sinθ −sin(θ−2

3
π) −sin(θ−4

3
π)

 (5.5)
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d − q座標上での電源電圧，入力電流，各モジュールの出力電圧は変換行列を用いて次

式で表される。ただし，Tは転置行列を意味する。[
esd esq

]T
=Cdq

[
esu esv esw

]T
[
igd igq

]T
=Cdq

[
ipug ipvg ipwg

]T
[
vgd vgq

]T
=Cdq

[
vpug vpvg vpwg

]T
(5.6)

位相角 θに同期した d− q回転座標における三相電源と g 相アームの閉回路の電圧方程

式は，(5.4)～(5.6)式を用いて，次式で表される。[
esd

esq

]
=

[
vgd

vgq

]
+ (2Lf + Lb)

d

dt

[
igd

igq

]
+ (2Lf + Lb)ω

[
0 −1

1 0

][
igd

igq

]
(5.7)

(5.7)式を伝達関数表現し，整理すると次式が得られる。[
igd

igq

]
=

1

(2Lf + Lb) s

{[
esd

esq

]
−

[
vgd

vgq

]
− (2Lf + Lb)ω

[
0 −1

1 0

][
igd

igq

]}
(5.8)

(5.8)式より，入力電流 igd，igq 間には干渉項が存在する。そのため，入力電流 igd，igq

間の干渉項を打ち消すように，非干渉制御系を構築する。モジュールの出力電圧指令値

v∗gd，v∗gqは次式で与えられる。[
v∗gd

v∗gq

]
= −

(
KPig +

KIig

s

)[
i∗gd − igd

i∗gq − igq

]
+

[
esd

esq

]
− (2Lf + Lb)ω

[
0 −1

1 0

][
igd

igq

]
(5.9)

出力電圧指令値 v∗gd，v∗gqは，PI制御による入力電流指令値 i∗gd，i∗gqと入力電流の検出値

igd，igqとの誤差の補正項，電源電圧 esd，esq項，d− q軸間の非干渉化項により構成され

る。入力電流の d軸電流指令値 i∗gdは，g相モジュールのキャパシタ平均電圧が指令値と

等しくなるように，キャパシタ平均電圧制御により与えられる。q軸電流指令値 i∗gqは，

電源力率 1とするため零とする。入力電流制御系の入力電流指令値 i∗gd，i∗gqから入力電

流 igd，igqまでの閉ループ系の伝達関数Gig(s)は次式で得られる。

Gig(s) =
igd
i∗gd

=
igq
i∗gq

=
(2Lf + Lb)

−1(KPigs+KIig)

s2 +
KPig

2Lf + Lb

s+
KIig

2Lf + Lb

(5.10)
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(5.10)式の分母は 2次系であり，入力電流制御系の比例ゲインKPig，積分ゲインKIigは

減衰係数 ζig，固有角周波数 ωnigを用いて次式で表される。

KPig = 2ζigωnig (2Lf + Lb)

KIig = ω2
nig (2Lf + Lb)

(5.11)

5.3.2 出力電流制御

出力電流制御には図 5.2 (c)の零相電圧成分を用いる。図 5.4に出力電流制御の解析

モデルを示す。MMxCの各アームは零相電圧 1
2
vmoを出力しており，トランス電流 i1が

均等に分流している。高周波トランス側から見ると，MMxCは電圧源 vmo，リアクトル
2
3
Lbとなる。図 5.4において，高周波トランスは巻数比 a : 1の理想トランスとしており，

二次側回路を一次換算した各パラメータを次式に示す。

I ′dc = Idc/a, V ′
dc = aVdc

C ′ = C/a2

I ′dck = Idck/a, i′2k = i2k/a, v′2k = av2k

k = {1, 2, . . . ,m}

(5.12)

図 5.5に出力電流解析モデルにおけるスイッチングパタンと各波形を示す。MMxCの出

力電圧指令値 v∗mo，高周波トランス電圧 v1は，波高値を出力直流電圧のm倍のmV ′
dc，周

期 Tsの方形波電圧で与えられ，トランスを通過する電力を出力電圧指令値 v∗moとトラン

ス電圧 v1との位相差 θdで制御している。また，角度 πに対する位相差 θdの割合を位相

図 5.4: 出力電流制御の解析モデル
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図 5.5: 出力電流解析モデルにおけるスイッチングパタンと各波形

差割合 dθ = θd/πとする。なお，高周波トランスは巻数比 a : 1の理想トランスとしてお

り，高周波トランスの一次，二次電流 i1，i′2kは等しい波形としている。

出力電圧指令値 v∗mo = mV ′
dc > 0の正の半周期Ts/2において，位相 0から θdでMMxC

のリアクトル電圧は vLb = 2mV ′
dcとなり，トランス電流 i1は−I1から I1へと変化する。

高周波トランスの出力瞬時電力 p2と負荷電力 poutが等しいとき，出力瞬時電力 p2は次

式で表される。

p2 = mV ′
dcI1(1− dθ) = V ′

dcI
′
dc = pout (5.13)

また，リアクトル 2
3
Lbを用いてトランス電流振幅 I1は次式で得られる。

I1 =
3

4Lb

∫ Ts/2

0

vLb dt =
3mV ′

dcdθTs

4Lb

(5.14)

(5.14)式を (5.13)式に代入し，出力直流電流 I ′dcについて整理すると次式が得られる。

I ′dc =
3mV ′

dcTs

4Lb

{
1

4
−
(
dθ −

1

2

)2
}

(5.15)

位相差割合 dθの範囲は 0 <= dθ <= 1/2であり，(5.15)式において，dθ = 1/4付近でテー
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ラー展開すると次式が得られる。

I ′dc =
3mV ′

dcTs

8Lb

(
dθ +

1

8

)
(5.16)

図 5.3の出力電流制御において，積分ゲインKII′dc，出力直流電流指令値 I ′∗dc，検出値 I ′dc

を用いて，位相差割合の指令値 d∗θは次式で与えられる。

d∗θ =
KII′dc

s
(I ′∗dc − I ′dc) (5.17)

出力直流電流指令値 I ′∗dcから出力直流電流 I ′dcまでの閉ループ伝達関数GI′dc(s)は次式と

なる。

GI′dc(s) =
I ′dc
I ′∗dc

=
1

8Lb

3mV ′
dcTsKII′dc

s+ 1
(5.18)

(5.18)式の分母は 1次系であり，出力電流制御系の積分ゲインKII′dcは時定数 TI′dcを用

いて次式で表される。

KII′dc =
8Lb

3mV ′
dcTsTI′dc

(5.19)

5.3.3 キャパシタ平均電圧制御

g相アームのキャパシタ平均電圧 v̄cgは g相アームの各キャパシタ電圧を用いて次式で

表される。 
v̄cg =

1

3n

∑
x,z

vcxgz

x = {u, v, w}, z = {1, 2, . . . , n}
(5.20)

g相アームのキャパシタのエネルギーと入出力電力量との関係式は次式で得られる。

　
3

2
nCmv̄

2
cg=

∫
(
√
3EIpgcosφ

∗ − 1

2
V ′
dcI

′
dc)dt

=

∫
Eigddt−

1

2

∫
V ′
dcI

′
dcdt (5.21)

キャパシタ平均電圧 v̄cgをキャパシタ電圧値 Vc付近で制御する場合，v̄2cgを v̄cg = Vc付

近でテーラー展開すると次式が得られる。

v̄2cg ≃ V 2
c + 2Vc(v̄cg − Vc) = 2Vcv̄cg − V 2

c (5.22)
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(5.22)式を (5.21)式に代入し，キャパシタ平均電圧 v̄cgについて整理し，伝達関数表現

すると次式が得られる。

v̄cg =
1

2
Vc +

1

3nCmVcs

(
Eigd −

1

2
V ′
dcI

′
dc

)
(5.23)

キャパシタ平均電圧 v̄cgは (5.23)式第 2項の入力電流の有効電流成分 igdにより制御でき

る。図 5.3のキャパシタ平均電圧制御において，比例ゲインKPvcg，積分ゲインKIvcg，

キャパシタ平均電圧指令値 v̄∗cg，検出値 v̄cgを用いて，入力電流の有効電流指令値 i∗gdは

次式で与えられる。

i∗gd =

(
KPvcg +

KIvcg

s

)
(v̄∗cg − v̄cg) (5.24)

入力電流制御系の応答がキャパシタ平均電圧制御系よりも十分速く，指令値と入力電流

が i∗gd = igdと仮定したとき，キャパシタ平均電圧指令値 v̄∗cgからキャパシタ平均電圧 v̄cg

までの閉ループ伝達関数Gvcg(s)は次式で得られる。

Gvcg(s) =
v̄cg
v̄∗cg

=
E

3nCmVc

KPvcgs+KIvcg

s2 +
EKPvcg

3nCmVc

s+
EKIvcg

3nCmVc

(5.25)

(5.25)式の分母は 2次系であり，キャパシタ平均電圧制御系の比例ゲインKPvcg，積分ゲ

インKIvcgは減衰係数 ζvcg，固有角周波数 ωnvcgを用いて次式で表される。

KPvcg = 2ζvcgωnvcg
3nCmVc

E

KIvcg = ω2
nvcg

3nCmVc

E

(5.26)

5.3.4 アーム間キャパシタ電圧バランス制御

各相モジュールのエネルギー指令値W ∗
cug，W ∗

cvg，W ∗
cwg，各相モジュールのエネルギー

Wcug，Wcvg，Wcwgを用いて，エネルギー偏差∆Wcug，∆Wcvg，∆Wcwgは次式で表される。
∆Wcug

∆Wcvg

∆Wcwg

 =


W ∗

cug −Wcug

W ∗
cvg −Wcvg

W ∗
cwg −Wcwg

 (5.27)

アーム間キャパシタ電圧バランス制御では各相モジュールのエネルギー偏差 ∆Wcug，

∆Wcvg，∆Wcwg が零となるように，電源周波数の 2倍で振動する q 軸電流を流す。q

軸バランス電流指令値 i∗gbq をバランス指令電流 I∗gbq，バランス指令位相角 φ∗
gbを用いて
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次式で定義する。

i∗gbq = −
√
2I∗gbqsin(2θ + φ∗

gb)

= −
√
2I∗gbq(cosφ

∗
gbsin2θ + sinφ∗

gbcos2θ) (5.28)

g相各アームのバランス電流指令値 i∗bug，i∗bvg，i∗bwgは q 軸バランス電流指令値 i∗gbqを用

いて次式で表される。


i∗bug

i∗bvg

i∗bwg

 = C−1
dq

[
0

i∗gbq

]
=

I∗gbq√
3


cos(θ + φ∗

gb)−cos(3θ + φ∗
gb)

cos(θ− 4

3
π + φ∗

gb)−cos(3θ− 2

3
π + φ∗

gb)

cos(θ− 2

3
π + φ∗

gb)−cos(3θ− 4

3
π + φ∗

gb)

 (5.29)

(5.29)式の第一項は逆相電流，第二項は電源周波数 3倍の高調波電流である。q軸バラン

ス電流指令値 i∗gbqはアーム電流および電源電流を歪ませる成分を持つ。リアクトル Lf，

Lbによる電圧降下は電源電圧 esu，esv，esw，g相アームの正相電圧 vpug，vpvg，vpwgと

比較して十分小さいと仮定すると，q軸バランス電流指令値 i∗gbqと g相アームの正相電

圧 vpug，vpvg，vpwgにより生じるバランス電力 ppug，ppvg，ppwgは (5.1)式，(5.29)式を

用いて次式で表される。
pbug

pbvg

pbwg

 =


vpug i∗bug

vpvg i∗bvg

vpwg i∗bwg

≃

esu i∗bug

esv i∗bvg

esw i∗bwg



=
EI∗gbq

3
√
2


cos φ∗

gb−cos(4θ + φ∗
gb)

cos(φ∗
gb −

2

3
π)−cos(4θ− 4

3
π + φ∗

gb)

cos(φ∗
gb −

4

3
π)−cos(4θ− 2

3
π + φ∗

gb)

 (5.30)

(5.30)式の第一項および第二項はそれぞれ直流成分と電源周波数 4倍の脈動成分となっ

ており，第一項によりアーム間キャパシタ電圧バランス制御を行う。

(5.30)式第一項による各相モジュールのエネルギー変化量∆Wbug，∆Wbvg，∆Wbwgは

次式で表される。


∆Wbug

∆Wbvg

∆Wbwg

=∫ EI∗gbq

3
√
2


cosφ∗

gb

cos(φ∗
gb −

2

3
π)

cos(φ∗
gb −

4

3
π)

dt (5.31)

各相モジュールのエネルギー初期値 Wcugi，Wcvgi，Wcwgi，エネルギー変化量 ∆Wbug，
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∆Wbvg，∆Wbwgを用いて，各相モジュールのエネルギーWcug，Wcvg，Wcwgは次式で表

される。 
Wcug

Wcvg

Wcwg

 =


Wcugi +∆Wbug

Wcvgi +∆Wbvg

Wcwgi +∆Wbwg

 (5.32)

(5.31)式を α− β固定座標系に変換する。α− β固定座標への変換行列Cαβを次式で定

義する。

Cαβ=

√
2

3

1 −1

2
−1

2

0

√
3

2
−
√
3

2

 (5.33)

(5.31)式と (5.33)式を用いて，各相モジュールのエネルギーの変化量のα軸成分∆Wbαg，

β軸成分∆Wbβgは次式で表される。

[
∆Wbαg

∆Wbβg

]
= Cαβ


∆Wbug

∆Wbvg

∆Wbwg

 =

∫
EI∗gbq

2
√
3

[
cos φ∗

gb

sin φ∗
gb

]
dt (5.34)

また，α− β座標上での各相モジュールのエネルギー，エネルギー指令値，エネルギー

偏差，エネルギー初期値は変換行列Cαβを用いて次式で表される。[
W ∗

cαg W ∗
cβg

]T
=Cαβ

[
W ∗

cug W ∗
cvg W ∗

cwg

]T
[
Wcαg Wcβg

]T
=Cαβ

[
Wcug Wcvg Wcwg

]T
[
∆Wcαg ∆Wcβg

]T
=Cαβ

[
∆Wcug ∆Wcvg ∆Wcwg

]T
[
Wcαgi Wcβgi

]T
=Cαβ

[
Wcugi Wcvgi Wcwgi

]T
(5.35)

図 5.3のブロック線図において，比例ゲインKPbg，積分ゲインKIbg，エネルギー偏差

∆Ccαg，∆Ccβgを用いて，q軸バランス電流指令値成分 I∗gbqcosφ
∗
gb，I∗gbqsinφ

∗
gbは次式で与

えられる。

I∗gbqcosφ
∗
gb =

(
KPbg +

KIbg

s

)
∆Wcαg

I∗gbqsinφ
∗
gb =

(
KPbg +

KIbg

s

)
∆Wcβg

(5.36)
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エネルギー指令値W ∗
cαg，W

∗
cβgからエネルギーWcαg，Wcβgまでの閉ループ伝達関数Gbg(s)

は次式となる。

Gbg(s) =
Wcαg

W ∗
cαg

=
Wcβg

W ∗
cβg

=
E

2
√
3

KPbgs+KIbg

s2 +
EKPbg

2
√
3

s+
EKIbg

2
√
3

(5.37)

(5.37)式の分母は 2次系であり，アーム間キャパシタ電圧バランス制御系の比例ゲイン

KPbg，積分ゲインKIbgは減衰係数 ζbg，固有角周波数 ωnbgを用いて次式で表される。

KPbg = 2ζbgωnbg
2
√
3

E

KIbg = ω2
nbg

2
√
3

E

(5.38)

5.3.5 アーム内キャパシタ電圧バランス制御

入力電流制御にアーム内キャパシタ電圧バランス制御を組み込むことで，各アーム内

の直列キャパシタ電圧のアンバランスを解消する。u相アームを例に説明する。u相アー

ム内のキャパシタ電圧偏差∆vcug1～∆vcugnは u相アームのキャパシタ電圧 vcug1～vcugn，

キャパシタ平均電圧 v̄cugを用いて次式で表される。 ∆vcugz = v̄cug − vcugz

z = {1, 2, . . . , n}
(5.39)

キャパシタ電圧が高いほどキャパシタの放電量を多く，充電量を少なくし，反対にキャパ

シタ電圧が低いほどキャパシタの放電量を少なく，充電量を多くすることで各アーム内

の直列キャパシタ電圧のアンバランスを解消できる。表 5.1にキャパシタ充放電関係を

示す。表 5.1はアーム電流 ipug，モジュールの出力電圧∆vpugzとキャパシタの充放電関

係を表している。例えばアーム電流 ipug > 0のとき，モジュールの出力電圧∆vpugz > 0

ならば充電，∆vpugz < 0ならば放電となる。u相モジュール各段の出力電圧 vpug1～vpugn

はアーム電圧 vpug を 1/n倍した項，アーム内キャパシタ電圧バランス制御項∆vpug1～

表 5.1: キャパシタ充放電関係
∆vpugz > 0 ∆vpugz < 0

ipug > 0 充電 放電
ipug < 0 放電 充電
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∆vpugn，比例ゲインKPsを用いて次式で表される。
vpugz =

1

n
vpug +∆vpugz

∆vpugz = KPs
ipug
|ipug|

∆vcugz

z = {1, 2, . . . , n}

(5.40)

u相モジュール各段の出力電圧 vpug1～vpugnおよびアーム内キャパシタ電圧バランス制

御項∆vpug1～∆vpugnを (5.40) 式で与えることにより，各アーム内の直列キャパシタ電

圧のアンバランスを解消できる。また，アーム内キャパシタ電圧バランス制御項∆vpug1

～∆vpugnの和は零であり，アーム内キャパシタ電圧バランス制御は入出力電流制御に影

響を与えない。

5.3.6 モジュール出力電圧とキャパシタ平均電圧値

最終的なモジュール出力電圧は，各制御系それぞれの出力電圧の足し合わせとなるた

め，各モジュールの出力電圧指令値は次式で得られる。ただし，キャパシタ電圧バラン

ス制御での出力電圧は十分小さいものと仮定し，次式において，無視できるものとして

いる。 

v∗xgz =
1

n

(
v∗pxg −

1

2
v∗mo

)
v∗xhz =

1

n

(
v∗pxh +

1

2
v∗mo

)
x = {u, v, w}, z = {1, 2, . . . , n}

(5.41)

入力電流制御におけるリアクトルLf，Lbによる電圧降下は十分に小さいと仮定すると，

各モジュールのキャパシタ平均電圧値 Vcが満たすべき条件は次式となる。

Vc >=
1

n

(√
2

3
E +

1

2
mV ′

dc

)
(5.42)

5.3.7 ゲート信号発生

図 5.6にHブリッジ回路とゲート信号を示す。図 5.6 (a)はMMxCの u− g相アームモ

ジュールを構成する 1つのHブリッジ回路，図 5.6 (b)は二次側コンバータである。4個

のスイッチのスイッチングにより 3レベルの電圧を出力できる。図 5.6 (c)はゲート信号

の発生原理および各波形を示している。半周期 Ts/2で電圧−vcug1から vcug1まで変化す
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るのこぎり波と，比較値−v∗ug1，v∗ug1との大小関係を比較することによりモジュールの

スイッチ Sggp1～Sgun1のスイッチングの動作タイミングを発生する。−v∗ug1から v∗ug1ま

でモジュール出力電圧 vug1は電圧 vcug1を出力するので，半周期 Ts/2におけるモジュー

ルの出力電圧平均値 v̄ug1は次式で得られ，指令値 v∗ug1と等しくなっている。

v̄ug1 =
v∗ug1 − (−v∗ug1)

vcug1 − (−vcug1)
× vcug1 = v∗ug1 (5.43)

高周波トランスを通過する電力調整のために，MMxCおよび二次側コンバータの電圧指

令値 v∗mo，v′∗2kとの位相差 θdに相当した電圧比較値 v∗θ を次式で計算し，のこぎり波と比

較して位相差 θdのタイミングを発生している。

v∗θ = vcug1(2dθ − 1) (5.44)

図 5.7は電源 1周期に対する各ゲート信号の発生タイミングを示している。トランス

電流 i1を位相 0から θdで−I1から I1へ変化する台形波電流としてアーム電流 iugを示

している。アーム電流 iugは電源電流 isuの 1/2，トランス電流 i1の 1/3が流れた波形と

図 5.6: Hブリッジ回路とゲート信号
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図 5.7: PWM制御
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なっている。u− g相アームモジュールの出力電圧 vugは電源電圧 esuと高周波電圧 1
2
v∗mo

を合わせた波形となっている。MMxCの u相レグの出力電圧 vumoおよびMMxCの出力

電圧 vmoは理論通りの高周波電圧が得られている。

5.4 実機検証

5.4.1 システム構成

提案回路および制御法の有効性の確認のため，研究室モデルとしての試作システムを

用いて実験を行った。表 5.2に実験条件，図 5.8にシステム構成を示す。電源には線間電

圧実効値E = 200 V，周波数 60 Hzの三相交流電源を使用し，出力直流電圧Vdc = 200 V，

出力電力 Pout = 6 kWとしている。MMxCの各アームは 3個のモジュールを直列接続

して構成されている。高周波トランスの巻数比を a = 1とし，一次側および二次側に 2

個の高周波トランスを直並列に接続している。また高周波トランスの電圧，電流の周波

数を 7.5 kHzとしている。電源線間電圧 euv，evw，電源電流 isu，isv，入力電流 iug，ivg，

iuh，ivh，モジュールキャパシタ電圧 vcug1～vcwh3，出力直流電流 Idcを検出し，各スイッ

チのデューティ比を計算している。各デューティ比に基づいて，各スイッチング信号を

発生している。(5.42) 式より，モジュールのキャパシタ電圧は 121 V以上とすればよい。

そのため，20%のマージンを持たせ，キャパシタ平均電圧指令値 v∗cave = Vc = 145 Vと

する。

表 5.2: 実験条件
Source voltage E, ω 200V , 2 π× 60 rad/s

Power factor angle φ∗ 0 rad

Input filter Lf , Lb 1.0 mH , 0.4 mH

Module capacitors Cm 1200 µF

Module capacitor voltages Vc 145 V

Number of series modules n 3

Number of transformers m 2

Turn ratio of transformer a 1

Frequency of transformer 1/Ts 7.5 kHz

Output capacitor C 1200 µF

Output DC voltage Vdc 200 V

Output power Pout 6 kW
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図 5.8: 実験システム

5.4.2 実験波形

図 5.9に出力電力を Pout = 3 kWから Pout = 6 kWに変化させた場合の実験波形を示

す。各波形は上から電源電圧 esu，電源電流 isu，モジュール出力電圧 vug，アーム電流 iug，

モジュールキャパシタ電圧 vcug1，vcvg1，vcwg1，高周波トランス側から見たMMxC出力

電圧 vmo，トランス電圧 v1，トランス電流 i1，出力直流電圧 Vdc，出力直流電流 Idc，Idc1

である。電源電流 isuは正弦波状に制御できており，モジュール出力電圧 vugおよびアー

ム電流 iugは理論通り制御できている。また，出力電力がPout = 3 kWからPout = 6 kW

に変化した場合においても，キャパシタ電圧 vcug1，vcvg1，vcwg1は指令値通り 145 Vに

制御できている。

図 5.10に出力電力Pout = 6 kWでのキャパシタ電圧バランス制御における実験波形を

示す。各波形は上から電源電圧 esu，電源電流 isu，モジュール出力電圧 vug，アーム電流

iug，モジュールキャパシタ電圧 vcug1～vcug1，vcvg1，vcwg1，高周波トランス側から見た

MMxC出力電圧 vmo，トランス電圧 v1，トランス電流 i1，出力直流電圧 Vdc，出力直流

電流 Idc，Idc1である。キャパシタ電圧バランス制御において，実験時にDSPプログラ

ム内の検出値 vcug1～vcwg1に誤差をもつようにオフセットを与え，時刻 t1で検出値 vcug1

～vcug3，時刻 t2で検出値 vcvg1，vcwg1のオフセットを消去することで，アーム内・間キャ

パシタ電圧バランス制御の有効性を確認する。時刻 t1において，検出値 vcug1～vcug3の
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図 5.9: 出力電力ステップ変化時の実験波形

オフセットを消去することでアーム内キャパシタ電圧バランス制御が動作し，キャパシ

タ電圧 vcug1～vcug3がバランスしていくことがわかる。また，時刻 t2において，検出値

vcvg1，vcwg1のオフセットを消去することでアーム間キャパシタ電圧バランス制御が動作

し，u，v，w相のアーム間キャパシタ電圧がバランスしていくことがわかる。アーム間

キャパシタ電圧がバランスするまでは電源電流 isuに 3次高調波が重畳しているが，キャ
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図 5.10: キャパシタ電圧バランス制御時の実験波形

パシタ電圧バランス完了後は三次高調波は流れていないことが確認できる。図 5.11に

図 5.10(a)部の拡大波形を示す。各波形は上から高周波トランス側から見たMMxC出力

電圧 vmo，トランス電圧 v1，トランス電流 i1となっており 7.5 kHzの波形がそれぞれ得

られている。PWM制御を用いて各モジュールの出力電圧を制御しているため，MMxC

の出力電圧 vmoは完全な方形波電圧とはなっていないが，ほぼ理論通りの波形が得られ



90 第 5章 大容量絶縁型AC/DCコンバータの主回路構成および基本制御

M
M

x
C

o
u

tp
u

t 
v

o
lt

ag
e

v
m

o
 [

V
]

T
ra

n
sf

o
rm

er

v
o

lt
ag

e

v
2
 [

V
]

T
ra

n
sf

o
rm

er

cu
rr

en
t

i1
 [

A
]

100 us

-36
-18

0
18
36

 

 

-900
-450

0
450
900

 

 

-900
-450

0
450
900

 

 

図 5.11: 拡大波形

ている。

5.5 第5章の結論

本章では 6.6 kV系高圧配電系統から直接，電力変換を行う，モジュラーマトリックス

コンバータ (MMxC)を用いた大容量絶縁型AC/DCコンバータを提案した。キャパシタ

とHブリッジ接続した 4個のスイッチでモジュールを構成し，複数のモジュールを直列

接続して 1つのアームを構成することで高耐圧化を実現し，柱上トランスレスな回路構

成を実現している。電源電流，出力電流，キャパシタ平均電圧，アーム間およびアーム

内キャパシタ電圧バランス制御系を構築し，研究室モデルとして電源電圧 200 V，出力

電力 6 kWの試作システムを用いた実験により，その有効性を確認した。
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第6章

結論

本論文では，定置型蓄電池やEV，PHVの普及拡大に必要な小型高効率双方向絶縁型

AC/DCコンバータを提案した。数 kWから数十 kWまでをターゲットとした中容量絶

縁型AC/DCコンバータでは，高周波トランスの一次側にAC/AC直接変換可能なマト

リックスコンバータを用いることにより，電力変換回数を最小とする回路構成を提案し

た。一次側および二次側コンバータのすべてのスイッチにおけるソフトスイッチング条

件を導出し，ソフトスイッチングを適用することにより，高周波化時におけるスイッチ

ング損失を抑制し，小型高効率化を実現した。出力直流電圧一定の条件下において，出

力電力とソフトスイッチング可能なキャパシタ容量との関係を理論的に求め，ソフトス

イッチング可能な最小出力電力を導出した。ソフトスイッチング回路パラメータ決定の

ための設計フローに従い，直列リアクトルおよび並列キャパシタを設計し，試作システ

ムを用いた実験により，その有効性を確認した。また，出力直流電圧に応じて，一次側お

よび二次側コンバータの両方にPWM制御を適用することで，充電状況におけるバッテ

リー電圧変化に対応可能な制御法を提案した。さらに，定格出力電力での一定電力充電

を想定した，ソフトスイッチング回路パラメータ設計法を提案した。ソフトスイッチン

グ可能な出力直流電圧と位相差割合との関係を理論により求め，バッテリーの全出力直

流電圧範囲でソフトスイッチング可能な並列キャパシタ容量を導出した。ソフトスイッ

チング回路パラメータ設計法に従い，高周波トランス巻数比，直列リアクトル，並列キャ

パシタを決定し，試作システムを用いた実験により，その有効性を確認した。

数十 kWから数百 kWまでをターゲットとした大容量絶縁型 AC/DCコンバータで

は，高周波トランスの一次側に高耐圧性能を有するMMxCを用いた回路構成を提案し

た。MMxCを用いることにより，6.6 kV系高圧配電系統から直接，電力変換が可能とな

るため，柱上トランスレスな回路構成となり配電系統を含めたシステム全体の小型化が

可能となる。また，200 V系電源使用の変換器と比較して，高圧・低電流の電力変換で

あるため，変換器での損失を抑制できる。電源電流，出力電流，およびMMxCのキャパ

シタ電圧などの制御系を構築し，研究室モデルとして電源電圧 200 V，出力電力 6 kW
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の試作システムを用いた実験により，提案回路のおよび制御法の有効性を確認した。

以下に，本研究で得られた成果を各章ごとに示し，最後に本研究に関する課題と展望

を述べる。

6.1 本研究で得られた成果

第 2章では，中容量絶縁型AC/DCコンバータとして高周波トランスの一次側にマト

リックスコンバータを用いた回路構成および制御法を提案した。以下に得られた成果を

示す。

[1] バッテリーの充電および放電の双方向動作において，数値計算を用いないシンプ

ルな計算式により，電源電流を正弦波状にするための一次側マトリックスコンバー

タのデューティ比を導出した。

[2] 一次側および二次側コンバータのすべてのスイッチのソフトスイッチング条件を

明らかにし，すべてのスイッチにソフトスイッチングを適用するための制御法を

提案した。

[3] 電源電圧 200 V，出力直流電圧 240 V，出力電力 1.8 kWの試作システムを用いた

実験により，提案回路における充放電動作を確認した。一次側および二次側コン

バータのすべてのスイッチでソフトスイッチングできていることを確認し，出力

電力 800 Wにおいて，充電動作では 96.9%，放電動作では 97.2%の最高効率を達

成した。

[4] 商用トランスを用いた変換方式と比較して，トランス重量を 97%低減，システム

全体体積を 83%低減でき，高周波トランスを用いた 3ステージ変換方式と比較し

て，回路全体の損失を 50%低減できていることを確認した。

第 3章では，中容量絶縁型AC/DCコンバータにおいて，出力直流電圧が一定という

条件下でのソフトスイッチング回路パラメータ設計法を提案した。以下に得られた結果

を示す。

[1] 出力電力と直列リアクトルとの関係を理論により導出し，任意の電力伝送をする

ための直列リアクトルの設計法を提案した。

[2] ソフトスイッチング可能な最小出力電力を理論的に導出した。

[3] ソフトスイッチング可能な並列キャパシタ容量と出力電力との関係を理論的に導

出し，ソフトスイッチング可能な出力電力範囲での並列キャパシタ設計法を提案

した。
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[4] ソフトスイッチング回路パラメータの設計フローに従い，直列リアクトルおよび

並列キャパシタを選定し，出力電力 1.8 kWの試作システムを用いた実験により，

その有効性を確認した。

第 4章では，中容量絶縁型AC/DCコンバータにおいて，充電状況におけるバッテリー

電圧変化を考慮した制御法を提案した。定格電力充電時の条件下でのソフトスイッチン

グ回路パラメータ設計法を提案した。以下に得られた結果を示す。

[1] 一次側および二次側コンバータの両方に PWM制御を適用することにより，出力

直流電圧変化に対応した制御法を提案した。

[2] ソフトスイッチング適用可能な出力直流電圧と位相差割合との関係を理論的に導

出した。

[3] 定格出力充電時において，全出力電圧範囲でソフトスイッチング可能な高周波ト

ランス巻数比と直列リアクトルの設計法を提案した。

[4] ソフトスイッチング可能な並列キャパシタ容量と出力直流電圧との関係を理論的

に導出し，全出力電圧範囲でソフトスイッチング可能な並列キャパシタの設計法

を提案した。

[5] ソフトスイッチング回路パラメータの設計フローに従い，高周波トランス巻数比，

直列リアクトルおよび並列キャパシタを選定し，出力電力 1.2 kWの試作システム

を用いた実験により，その有効性を確認した。

第5章では，大容量絶縁型AC/DCコンバータとして高周波トランスの一次側にMMxC

を用いた回路構成および制御法を提案した。以下に得られた結果を示す。

[1] 提案回路において，電源電流，出力電流，キャパシタ平均電圧，アーム間および

アーム内キャパシタ電圧バランス制御系を構築した。

[2] 研究室モデルとして電源電圧 200 V，出力電力 6 kWの試作システムを用いた実験

により，提案回路および制御法の有効性を確認した。

6.2 今後の課題

本論文では，『小型高効率』，『双方向電力変換』，『超急速充電』を実現する双方向絶縁

型AC/DCコンバータとして，中容量および大容量絶縁型AC/DCコンバータを提案し

た。それぞれの変換器において，本論文では明らかにできなかった今後の課題を以下に

示す。
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中容量絶縁型AC/DCコンバータ

[1] バッテリー放電動作における，ソフトスイッチング用二次側並列キャパシタ設計

本論文では，バッテリー充電動作におけるソフトスイッチング回路パラメータの

設計法を提案しているが，バッテリー放電動作については言及していない。バッテ

リー放電動作では，二次側コンバータのスイッチング直後にトランス電流の符号

が変化する。電流符号が変化する前に二次側コンバータのスイッチに対してオン

信号を与える必要があるが，ソフトスイッチング用並列キャパシタの放電完了前

にオン信号を与えてしまうとスイッチと並列キャパシタ間で短絡が発生し，ソフ

トスイッチング動作とはならない。そのため，スイッチと並列キャパシタ間で短

絡が発生しないように，二次側並列キャパシタ容量設計法について明らかにする

必要がある。

[2] 低出力電力領域での効率改善

本論文では，ソフトスイッチング可能な最小出力電力を理論的に導出し，ソフト

スイッチング可能な出力電力領域では並列キャパシタを用いることによりスイッ

チング損失が抑制され，システム全体の効率が向上することを明らかにしている。

しかしながら，ソフトスイッチングできない低出力電力領域においては，並列キャ

パシタに蓄えられているエネルギーが損失となり，効率が低下する問題がある。筆

者が提案する回路構成によく似たDAB方式のDC/DCコンバータにおいて，低出

力電力領域での変換効率向上のために間欠運転を用いた制御法 [59]が適用されてい

る。電力伝送する期間と電力伝送しない期間を繰り返し行う間欠制御を用いるこ

とにより，全出力電力領域でソフトスイッチングを可能とし，変換効率を向上させ

ている。しかしながら，筆者が提案する回路構成は高周波トランスの一次側にマ

トリックスコンバータを用いた構成となっているため，前述の間欠運転を用いた

制御法をそのまま適用することはできない。そのため，間欠運転を用いた場合に

おいても，電源電流波形の歪みを抑制するための制御法および一次側マトリック

スコンバータのデューティ比を導出する必要がある。

大容量絶縁型AC/DCコンバータ

[1] 実用化検討のための大容量絶縁型AC/DCコンバータの高圧システム試作

本論文では，6.6 kV系高圧配電系統から直接，電力変換可能な大容量絶縁型AC/DC

コンバータを提案している。提案回路の特徴としては，柱上トランスレスによる

配電系統を含めたシステム全体の小型化，高圧・低電流による変換損失低減が挙げ

られる。研究室モデルの試作システムを作成し，電源電圧 200 V，出力電力 6 kW

の実験により提案回路の基本動作を確認したが，6.6 kV系電源を用いたシステム
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の評価まではできていない。そのため，今後の課題として，提案回路の体積・重

量・損失などの実用化の観点から検討を行うために 6.6 kV系電源を用いた高圧シ

ステムの試作をする必要がある。

6.3 今後の展望

筆者が提案する中容量および大容量絶縁型AC/DCコンバータの研究が今後発展した

場合，それらの発展が世の中へ与える影響を以下に示す。

[1] バーチャルパワープラント構築を支える基盤技術

近年，地球温暖化対策として風力や太陽光などの再生可能エネルギーによる発電

量が増加してきているが，九州電力では再生可能エネルギー発電の影響で電力の

供給量が需要量を大きく上回る問題も発生してきている [60]。電力供給量が需要量

を上回った場合における現在の対応としては，火力発電の抑制，揚水用動力の活

用や再生可能エネルギーの出力制御を行っている。しかしながら，火力発電の抑

制では，発電所を完全に稼働停止させるのではなく，再生可能エネルギーの発電

量の急激な変動をバックアップするための待機運転をする必要があり，待機運転

コストの問題がある。揚水用動力は本来，原子力発電などの常時稼働による夜間

の余剰電力を消費することを目的としており，揚水発電での発電効率は 70 %程度

とあまり高くはない。そのため，経済的な観点から，再生可能エネルギー発電に

よる余剰電力を揚水用動力を用いて積極的に消費していくことはあまり望ましく

ない。また，現在の再生可能エネルギーの出力制御では，発電量抑制による発電

事業者への経済的損失の補償を行っておらず，自然エネルギー導入促進に対する

大きな足枷となる。

これらの問題を解決するための手段のひとつとして，バーチャルパワープラント

(VPP) [61]が注目されている。VPPとは，風力や太陽光などの再生可能エネルギー

発電やEV，PHVなどの蓄電池をネットワークでつなぎ，それらを 1つの発電所の

ように電力供給に反映させることである。再生可能エネルギー発電により電力の

供給量が需要量を大きく上回った場合でも，余剰電力分をEVやPHVなどのバッ

テリーに充電することで，再生可能エネルギーの発電量抑制なしで電力系統の安

定化をすることができる。高効率電力変換器を用いたバッテリーへの充放電は，揚

水発電と比較してもエネルギー損失が少なく，経済的および環境的に優れている。

また，EVやPHVの車載バッテリーの大容量化に伴い，通勤や買い物など普段の

生活用途でのみ使用する場合，バッテリー残量は多くの余裕を持つこととなる。そ

のため，電力需要が多くなる昼間の時間帯に会社および自宅などに駐車している

EVやPHVのバッテリーの余剰電力を用いて電力供給を行うことで，電力変動の
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バックアップのために待機運転していた火力発電所を稼働停止することができ，コ

スト削減も可能となる。

V2Xが可能な双方向電力変換器は，このようなVPP技術の実現に必要不可欠なも

のであり，今後の新たな電力システムを支える基盤技術になると考えられる。

[2] 走行中非接触給電技術への適用

現在，EVやPHVの走行可能距離延長のため，車載バッテリーの大容量化および

高密度化が進められている。しかしながら，EVやPHVの車載バッテリーに使用

されるリチウムイオン電池は非常に高価なため，バッテリーの大容量化に伴い車両

価格も高騰してしまう。また，大容量化によるバッテリー重量の増加により，EV

やPHVの電費 (単位当たりの電力量で走行可能な距離)が低下する問題もある [62]。

これらの問題を解決するため，走行中非接触給電に関する研究 [63]が進められてい

る。走行中非接触給電の実現のために解決すべき課題は数多く存在するが，この

技術が実用化すれば走行中に充電を行えるためバッテリー容量を小さくすること

ができ，車両の低価格化および電費性能向上が可能となる。

筆者が提案する絶縁型 AC/DCコンバータは，高周波トランスを非接触用給電コ

イルに置き換えることで，非接触給電システムとして使用することが可能である。

走行中非接触給電は市街地や高速道路などでの使用が想定されるため，同時に複数

のEVやPHVへ充電を行う場合には非常に大きな電力が必要となる。筆者が提案

する 6.6 kV系高圧配電系統を用いた大容量変換器は，走行中非接触給電用変換器

に求められる性能と合致しており，走行中非接触給電技術への適用が期待される。
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