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1

第 1章

序論

本章では，本研究の背景と目的を明らかにし，研究方法の概略を示す。また，本論文の

章構成を示す。

1.1 本研究の背景

半導体を用いた電力制御素子 (パワーデバイス)としてサイリスタ (Thyristor)が 1957年

に GE社により開発・実用化されてから半世紀を越え，今日では大電力用途から家電製品

に至るまでパワーデバイスを用いた電力変換技術が広く普及している。サイリスタを用い

た電力変換器がは当初，産業用・電気鉄道用の直流電動機駆動に使われていた [1]。1970

年代後半からはメンテナンス性や制御性向上のために，直流電動機から交流電動機へ移行

が始まり，電力変換器を用いた可変速の交流電動機駆動が広く行われるようになった [2]。

しかし，自己消弧のできないサイリスタを用いた電力変換器では制御の自由度が低く，よ

り高度な電動機制御を実現するために自己消弧デバイスの登場が望まれていた。これに対

して，ほぼ同時期の 1970年代後半に自己消弧可能なサイリスタであるGTO (Gate Turnoff

Thyristor)が実用化され，PWM (Pulsewidth Modulation)制御が可能になるなど半導体電

力変換技術が大幅に向上するきっかけとなった [3]。一方，1948年に発表されたトランジ

スタを大幅に高耐圧・大電流化させることによって，1970年代後半にはトランジスタをパ

ワーデバイスとして適用した電力変換器も発表された [4]。しかし，GTOやトランジスタ

は電流駆動デバイスであるため，駆動電力が大きく，大型の駆動回路を必要とするため，

大きな変換損失を生じる [5]。これに対して，小信号用集積回路において用いられる絶縁

ゲート技術をパワーデバイスに応用した IGBT(Insulated Gate Bipolar Transistor)が 1980

年代後半に実用化され，パワーデバイスの電圧駆動が可能となった。これにより，駆動電
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力が大幅に低減され，変換効率が向上するとともに，駆動回路が大幅に簡単化・小型化さ

れた。これまでの電力変換技術は，鉄鋼圧延機・製紙プラントや電気鉄道など，比較的容

量の大きい用途が中心であった [6] のに対して，電圧駆動可能なパワーデバイスの登場に

より，比較的小容量の機器への電力変換技術の適用が可能となった。オイルショックや化

石燃料枯渇問題，地球温暖化問題への関心の高まりから，1980年代以降，日本国内では

環境意識が高まり，産業用機器のほか，家電機器に対しても省エネルギー化が強く求めら

れるようになった。その結果，大容量機器のみならず家電製品等の小容量機器まで，シス

テムの高効率化が可能な電力変換器の導入が広く進んだ。

IGBT の実用化から,これまでに，高速化・高耐圧化・大電流化と低損失化・低価格化

が進み，30年程度経った現在では，kWクラスの変換器から MW クラスの変換器まで幅

広く IGBT が使われている [7]。また，高性能化に向けた研究が現在でもなされており，

今後も IGBTの適用可能範囲が広がってゆくと考えられる。IGBTは，電流の大きさにか

わらず，導通状態の電圧降下が一定 (オン電圧)となるため，大電流用途に適しているが，

AC100 V程度の低電圧用途では電圧降下が相対的に大きくなるため不向きである。こ

れに対して，小信号回路で広く使われていた MOS-FET(Metal Oxide Silicon Field Effect

Transistor)を高耐圧化・大電流化し，パワーデバイスとして適用できるパワー MOSが登

場した。パワー MOSは，導通状態において，電流に比例した電圧降下を生じる抵抗 (オ

ン抵抗) となるため，低電圧・小電流用途に適する。たとえば，AC100 V程度，素子耐

圧 600 V未満の領域では，IGBTよりもパワー MOSの方が有利となる。特に，近年のパ

ワー MOSの技術進歩が著しく，Super Junction構造などパワーデバイスに適した技術が

登場したことより，現在では，650 V, 143 Aデバイスのオン抵抗が 15 mΩ程度まで低減

されている [8]。600 V IGBTのオン電圧が，小さいものでも 1.3 V程度 [9] であるため，

従来 IGBTを使用していた十数 kWクラスの変換器まで，近年ではパワーMOSの適用が

進められている [10]。

さらに，これまで半導体材料として主流であったシリコン (Si)に代わり，近年では，

シリコンカーバイド (SiC)や窒化ガリウム (GaN)等のワイドギャップ半導体を用いたパ

ワーデバイスの研究開発が世界で進められており [11]，我が国においても国策として推進

されている [12–14]。ワイドギャップ半導体は，シリコン半導体と比較して，低損失な高

耐圧デバイスの作成や高温・高速動作が可能であるという特長がある。これを利用して，

SiC-MOSの耐圧は一般流通品で 1700 V，試作・研究段階では 3300 Vまで高耐圧化され

ており，今後，より高耐圧の SiC-MOSが登場すると見込まれる。これにより，従来は

Si-IGBTを適用していた電圧階級に SiC-MOSを適用できるようになり，効率向上や高速

動作による高性能化が期待されている。実際に，電気鉄道の車両駆動用インバータとして
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実用化した例も報告されており，2012年のショットキーバリアダイオードの SiC化 [15]

と 2014年のインバータのフル SiC化 [16] によって，駆動システムの損失をそれぞれ 2～

3割程度低減している。電力変換器の主回路動作には，損失による温度上昇を防ぐための

冷却器が必要不可欠であるため，パワーデバイスの損失を低減できると，冷却器の小型

化・低コスト化が可能となる。

この一方，電力変換器に用いる受動素子の高性能化も進められている。コンデンサは，

誘電体材料の進歩 [17,18] と，表面加工技術の向上 [19] により，同体積にもかかわらず，

電解コンデンサの静電容量と許容リプル電流がこの 15年間でどちらも 2倍に増加してい

る [20]。また，蒸着技術の向上によって，フィルムコンデンサの薄手高耐電圧化 [21] も進

んでおり，2000年からの 10年間で体積が 1/10になったことが報告されている [22]。イ

ンダクタは，圧延技術の進歩による電磁鋼板の極薄化 [23] やエッジワイズ構造など巻線

形状の最適化 [24] によって，損失低減・小型化がなされている。また，近年では，純鉄系

圧粉コアを用いたインダクタが，従来の珪素鋼板コアと比較して約 10%小型・軽量化でき

たことが報告されている [25]。

さらに，電力変換器の制御技術もこれまでにめまぐるしい進歩を見せている。1970年代

まではオペアンプなどを用いたアナログ制御中心であったものが，ロジック ICやマイク

ロプロセッサの登場により，1980年代後半にはフルディジタル制御が導入された [26,27]。

1990年代から 2000年代にかけて，ディジタル信号処理技術の発展および低価格化が急

速に進み，積和演算等が高速に行えるように設計された DSP (Digital Signal Processor)な

ども登場し，電力変換器に適用されている [28]。以前は，多数の演算回路やロジック回

路を組み合わせて変換器の制御回路を構成していたものが，現在ではワンチップのマイ

クロコントローラとして普及しており，安価なものは 100円以下で販売されている。こ

れにより，電力・産業用などの比較的大容量の変換器のみならず，家電などの小容量の変

換器に対してもディジタル制御が導入され，変換器の高性能化・低価格化を後押した。ま

た，近年では DSPの演算能力や大容量のメモリの活用，FPGA (Field Programmable Logic

Array)等を用いて，より高速・高度な制御を行う場合 [29–31] が増えている。これに対し

て，マイクロコントローラを内蔵した FPGA [32] が発売されるなど，比較的簡単に，より

自由度の高い制御を行える環境が整っている。

以上のように，電力変換器を構成する，IGBT等のパワーデバイス，インダクタ・キャパ

シタなどの受動素子と変換器を制御する制御回路のすべてが日々高性能化・小型化してお

り，電力変換器の普及に助力している。この一方，電力変換器の導入増加に伴い，電力系

統における高調波問題が 1980年代後半から指摘されている [33]。高調波が電力系統に流

出した場合，他の接続機器に騒音・過熱振動・焼損など [34] が生じたり，電圧高調波に起
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因した変換器の誤制御や動作特性の低下が問題となる。特に，1994年 3月に名古屋市科

学館で発生した爆発事故が，高調波に起因したものであると新聞等で報道されていた [35]

ように，電力用のコンデンサ本体および直列リアクトルに過大な電流が流れたことによる

事故が，高調波障害報告のうち 75%を占めている。各業種の事業者を対象として，高調波

の支配的な発生源を調査した結果，66%が産業用機器の整流器，23%が事務用家電機器で

あると報告されている [33]。すなわち，高調波発生源のほとんどは，安価・堅牢であると

いう理由から広く整流器として適用されているダイオード整流器に起因したものである。

この事故以前から，電圧ひずみ率を配電系統で 5%，特別高圧系統で 3%とすることが

妥当である [36] と指針が示されていたが，特定需要家向けに高調波電流流出量の目標値

を設定し，これを下回るよう奨励するだけであった。すなわち，事務用家電機器のほぼ全

てと産業用機器の一部は目標設定の対象外であり，対象となる機器についても効力の薄い

目標にすぎなかった。しかし，爆発事故を受けて，1994年 9月に「高圧または特別高圧で

受電する需要家の高調波抑制対策ガイドライン」[37] や「家電・汎用品高調波抑制対策ガ

イドライン」[38] 等の高調波対策ガイドラインが制定された。これにより，事務用家電機

器等も含めたより多くの機器がガイドラインの対象となり，高調波の流出を抑制する取組

みが行われている。現在では，これらのガイドラインの見直しを経て，日本工業規格 (JIS

C-61000-3-2) [39] や 2014年に改訂された高調波抑制対策技術指針 [40] などとともに運

用されている。

電源に流出する高調波を抑制する手段として，リアクトルやパッシブフィルタなどの受

動部品を挿入する方法や自励式変換器を用いる方法がある。受動部品を挿入する方法 [41]

は，比較的安価である反面，高調波の残留量が大きい，もしくは装置が大型となる。一方，

自励式変換器を用いる方法は，整流器自体を自励式変換器とすることにより，高調波の発

生そのものを抑制する方法 [42] と，自励式変換器で構成される高調波補償装置 (アクティ

ブフィルタ)を高調波発生負荷に接続して高調波を吸収する方法 [43] がある。しかし，自

励式の整流器は，負荷に供給する全電力を整流する回路構成となるため，変換損失が大き

い。これに対して，アクティブフィルタは，自励式変換器を用いて高調波分のみを吸収す

ることにより，電源に残留する高調波を抑制する。このため，アクティブフィルタは，必

要とする自励式変換器容量が高調波分のみでよいため，自励式整流器と比較して小型・高

効率・安価に導入できるという特長がある。しかし，空調設備の室外機など，高調波発生

負荷と同一の筐体内に設置するアクティブフィルタは，設置スペースの制約が強くなるた

め，さらなる小型化が要求される。

アクティブフィルタ等の電力変換器を構成する部品のうち，パワーデバイスや制御回路

など半導体の高性能化・低価格化のスピードは上述したように著しく，今後もこの流れは
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続くと考えられる。このため，近年，変換器の体積やコストのうち受動素子が占める割合

が相対的に増加しており [44]，変換器の小型化には受動素子の小型化，すなわち容量低減

が効果的である。

受動素子の容量低減手法として，パワーデバイスのスイッチング周波数を上昇させる方

法があるが，パワーデバイスに生じる損失が増加し冷却器がかえって大きくなるため，変

換器全体としての小型化には限界がある [45]。これに対して，スイッチング周波数を上昇

させずに，変換器の制御法を変更することによって，受動素子の低減を実現する手法も研

究されている [46]。このとき，制御回路に要求される演算量が多くなり，比較的高性能な

制御回路や演算装置が必要となる場合もあるが，近年の制御回路や演算装置の著しい低価

格化と高性能化により，演算量の増加は十分に許容することができる。制御法による受動

素子低減手法は，パワーデバイスや受動素子の特性・性能に依存することなく適用できる

ため，将来的にパワーデバイスや受動素子の性能が向上した場合にも，有効な手法となる。

アクティブフィルタは高調波の補償に伴って，電源との間で瞬時有効電力をやりとりす

る。瞬時有効電力の時間平均値は零であるが，周期的な脈動を有するため，アクティブ

フィルタは瞬時有効電力を吸収・放出する必要がある。すなわち，アクティブフィルタの

直流側には原理的にエネルギー蓄積要素が必要となる。従来，電圧形変換器のエネルギー

蓄積要素である直流コンデンサには，エネルギー蓄積密度が比較的高い電解コンデンサが

広く用いられてきた。しかし，電解コンデンサは，安価であるが，直列等価抵抗 (ESR)が

大きく，リプル電流により発熱する。特に，高温下で使用する場合，寿命が著しく低下す

るため，リプル電流定格を満足するように，静電容量を大きく選定する必要がある。これ

に対して，フィルムコンデンサは，単位体積あたりの静電容量は小さいが，ESRが低くリ

プル電流定格が大きいため，ほとんど発熱することなく長寿命化が期待できる。特に，ア

クティブフィルタの直流コンデンサは，高調波電流に起因する電力脈動だけを吸収すれば

よく，定常状態では大きなエネルギー蓄積を必要としない。このため，必要な静電容量の

フィルムコンデンサに置き換えれば，装置の小型化，長寿命化が期待できる。

しかし，直流コンデンサの静電容量を大幅に低減すると，定常状態の直流コンデンサ電

圧脈動が大きくなる。このとき，負荷や電源が三相平衡かつ定常状態であれば，静電容量

を低減しても高調波補償を行うことができる。一方，直流コンデンサの電圧脈動は電圧

フィードバック制御に対する外乱となるため，制御特性が低下する。さらに，負荷が急変

した場合や三相不平衡の場合に生じる直流コンデンサ電圧変動が大きくなり，過電圧停止

や深刻な電圧低下が問題となる。このため，実用的には静電容量の低減は難しく，現在も

電解コンデンサが直流コンデンサとして主に用いられる要因となっている。

また，アクティブフィルタを構成する電圧形変換器は，補償電流を制御するために
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PWM動作を行い，矩形波電圧パルスを出力する。このとき，補償電流を連続な波形とす

るために，電圧形 PWM変換器の交流側には，電圧パルスを平滑するスイッチングリプル

フィルタが必要となる。従来，制御の安定性等を考慮して，スイッチングリプルフィルタ

には，大容量のインダクタまたは比較的容量の大きな LCフィルタが適用されていた。こ

れに対して，近年では，LCL フィルタなどインダクタとキャパシタを多段接続した高次

フィルタをスイッチングリプルフィルタとして適用する手法が提案されている。高次フィ

ルタは，効果的にスイッチングリプルを吸収できるため，インダクタンスを低減すること

により，フィルタを小型化することができる。

インダクタを低減した高次フィルタをスイッチングリプルフィルタとして適用した場合

でも，アクティブフィルタは高調波を補償することができる。しかし，フィルタキャパシ

タに流入する電流によって，補償電流を直接制御できないことがあり，高調波補償特性が

低下する。また，フィルタインピーダンスが低下するため，電源電圧高調波等の電圧外乱

の影響が顕著となり，電流制御特性が低下する。このため，高次フィルタを適用する場合

にはセンサ等を追加するか，制御特性の低下を甘受する必要がある。

このように，小容量の受動素子をアクティブフィルタに適用して小型化することは，原

理的には可能である。しかし，アクティブフィルタの制御特性や運転継続性能が低下する

ため，実用的には小容量受動素子の適用は難しい。

1.2 本研究の目的

本研究は，数 kVA から 20 kVAクラスの電力用アクティブフィルタをメインターゲッ

トとして，制御特性や運転継続性能の改善により，小容量の受動素子を適用した場合でも

実用に耐えうる性能を有するアクティブフィルタを開発することを目的とする。本研究で

は，静電容量の小さなフィルムコンデンサとインダクタンスを低減した高次フィルタを適

用したアクティブフィルタに対して，大容量の受動素子を適用した従来のアクティブフィ

ルタと同等の制御特性・運転継続性能を実現する。このとき，回路構成の変更およびセン

サ等を追加することなく，制御法の改善のみによって実現するため，提案法は，パワーデ

バイスや受動素子の性能向上に関係なく適用可能である。

本研究において解決すべき課題を，以下に挙げる。

直流コンデンサの静電容量を大幅に低減したアクティブフィルタは，三相平衡かつ定常

状態であれば高調波補償を行うことができる。しかし，負荷が変動した場合に生じるコン

デンサ電圧変動により，過電圧停止や深刻な電圧低下を生じるため，運転継続が困難であ

る。また，直流コンデンサ電圧制御に対して外乱となる定常状態のコンデンサ電圧脈動が
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大きいため，フィードバック制御特性が低下する。

さらに，電源や負荷が三相不平衡の場合には，負荷電流に 3次高調波成分や基本波逆相

成分が含まれることがある。アクティブフィルタがこれらの成分を補償すると，直流コン

デンサ電圧には電源の 2倍周波数の脈動が生じる。一般に，これらの電流成分は，主要な

5次，7次成分に比べて小さいが，電圧脈動の周波数が 1/3であるため，直流コンデンサ

電圧脈動としては無視できない大きさとなることがある。このため，電源や負荷の不平衡

を考慮すると，定常状態においても過電圧停止や深刻な電圧低下を生じる場合があり，運

転継続が難しい。

一方，アクティブフィルタのスイッチングリプルフィルタとして高次フィルタを適用

した場合，フィルタインダクタを低減すると，電流制御特性が低下する。また，フィルタ

キャパシタに流入する電流の影響により，高調波補償特性の低下が生じる。

以上の課題に対して，変換器の動作特性を解析し，この結果に基づき，次の点について

提案・検討する。

はじめに，負荷が急変した場合に，三相アクティブフィルタの直流コンデンサに生じる

電圧変動を抑制する制御法の開発を行う。これは，電圧変動の原因となる直流コンデンサ

に流入または流出するエネルギーを抑制する制御法と，広い制御バンド幅を持つ直流コン

デンサの電圧フィードバック制御法によって構成される。これによって，直流コンデンサ

の静電容量を低減した場合にも，負荷急変時に過電圧・電圧低下を生じることなく，アク

ティブフィルタの運転継続を実現する。

次に，電源や負荷が三相不平衡の場合に，直流コンデンサの電圧脈動を抑制する制御法

の開発を行う。これは，過渡的な電圧変動を抑制しながら全ての高調波を補償することが

できる制御法と，3次高調波補償電流に起因した電圧脈動の抑制法によって構成される。

不平衡時の直流コンデンサ電圧脈動を三相平衡の場合と同程度に低減することによって，

直流コンデンサの静電容量を低減したアクティブフィルタが，過電圧や電圧低下を生じる

ことなく，不平衡条件下において運転継続が可能となる。

最後に，小容量インダクタを適用した高次のスイッチングリプルフィルタをもつアク

ティブフィルタの制御特性を向上する。変換器の出力電圧誤差を高精度に補償する電圧誤

差補償法を提案し，変換器の電流制御特性を向上させる。また，負荷電流推定を用いた電

源電流検出方式を提案し，定常状態の高調波補償特性と過渡時の応答性能を向上させる。

これによって，高次のスイッチングリプルフィルタを適用しない場合と同程度の制御特性

を得ることができる。
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1.3 本論文の構成

本論文は，全 6章によって構成されており，各章の概要は以下の通りである。

第 1章序論

本章では，本研究の背景と目的を明らかにし，研究方法の概略を示す。また，本論文の

全体構成を明らかにする。

第 2章アクティブフィルタの回路構成と制御法

本章では，アクティブフィルタの回路構成と制御法について，これまでの研究動向を述

べ，本研究の位置づけと解決すべき課題を明らかにする。まず，高調波の主たる発生要因

である整流器の回路構成と高調波対策の方策について述べる。次に，高調波補償装置であ

るアクティブフィルタの制御法と回路設計について説明する。この中で，小容量の受動部

品を用いたアクティブフィルタに，現在の制御法を適用した場合の問題点について述べ

る。最後に，本研究の対象となるアクティブフィルタのシステム構成と制御法について説

明する。

第 3章直流コンデンサ電圧変動の抑制法

本章では，負荷が急変した場合に，三相アクティブフィルタの直流コンデンサに生じる

電圧変動を抑制する制御法の開発を行う。一般には，直流コンデンサの電圧フィードバッ

ク制御のゲインを増加することによって，過渡的な電圧変動を抑制する。しかし，アク

ティブフィルタの場合，直流コンデンサ電圧フィードバック制御に起因して高調波補償特

性が低下することがある。このため，電圧変動を十分に抑制できるほどフィードバックゲ

インを増加させることは難しい。

本研究では，まず，負荷急変時のアクティブフィルタの動作を解析し，電圧変動の原因

となる直流コンデンサに流入または流出するエネルギーを抑制する制御法を開発する。こ

れは，高調波電流を抽出する際に適切な伝達関数を挿入する点に特長がある。これによっ

て，負荷急変に伴って生じる電圧変動を大幅に低減することができる。

さらに，静電容量の小さい直流コンデンサに適した電圧フィードバック制御法を開発す

る。提案法は，アクティブフィルタの高調波補償に伴って直流コンデンサに生じる電圧脈
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動を演算し，フィードバック制御に適用する。これにより，アクティブフィルタの高調波

補償特性を低下させることなく，直流コンデンサ電圧のフィードバック制御ゲインを増加

させることができるため，負荷急変時の電圧変動を効果的に抑制することができる。従来

法では，電圧フィードバック制御のバンド幅が，直流コンデンサ電圧のリプル周波数を超

えるようにフィードバックゲインを設定することは原理的にできない。しかし，提案法

は，フィードバック制御にローパスフィルタ等を適用する必要がないため，電圧リプルの

周波数を超える制御帯域を実現できる。このため，従来法と比較して，提案法は直流コン

デンサの電圧変動を効果的に抑制することができる。

その結果，負荷変動に伴う直流コンデンサ電圧変動によって，過電圧停止や深刻な電圧

低下を生じることなく，小容量の直流コンデンサをもつアクティブフィルタが，運転継続

できることを明らかにする。

第 4章三相不平衡時の直流コンデンサ電圧脈動とその抑制法

本章では，電源や負荷が不平衡となった場合に，アクティブフィルタの直流コンデンサ

に生じる電圧変動を抑制する制御法の検討および開発を行う。三相平衡のとき，高調波電

流は 5次および 7次成分などの理論高調波成分のみであるのに対して，不平衡となった場

合，3次高調波など非理論高調波電流を含む。しかし，第 3章において提案した負荷急変

時の電圧変動を低減する高調波検出法を適用すると，非理論高調波の検出・補償をするこ

とができない。

これに対して，まず，繰り返し制御と第 3章において提案した高調波検出器を 2種併用

することによって，負荷急変時の電圧変動の抑制と定常状態における非理論高調波の補償

を両立できることを明らかにする。このとき，繰り返し制御を適用した場合の直流コンデ

ンサ電圧変動について過渡解析を行い，負荷急変に伴う電圧変動をさらに抑制することが

できる手法について検討する。

また，アクティブフィルタは，3次高調波電流を補償する必要があるが，これを補償し

た場合，直流コンデンサ電圧には非常に大きな脈動を生じることがある。これに対して，

本研究では，3次高調波電流を補償しながら，直流コンデンサ電圧脈動に含まれる電源

の 2倍周波数成分を抑制できる新しい制御法を開発する。これは，3次高調波補償電流に

伴って生じる直流コンデンサの電力脈動を，基本波の逆相電流を補償電流に注入すること

によって相殺する点に特長がある。その結果，不平衡状態で動作するアクティブフィルタ

の直流コンデンサ電圧脈動が三相平衡時の電圧脈動と同程度まで抑制できる。

これにより，小容量の直流コンデンサを持つアクティブフィルタが，三相不平衡の場合
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においても，過電圧停止や深刻な電圧低下を引き起こすことなく，高調波補償が可能とな

ることを実証する。

第 5章高次のスイッチングリプルフィルタに適した制御法

本章では，高次のスイッチングリプルフィルタを用いた場合に適したアクティブフィル

タの制御法を開発する。高次のスイッチングリプルフィルタは，効果的にスイッチングリ

プル成分を抑制できるため，フィルタのインダクタンスを低減できる。その一方，アク

ティブフィルタの補償電流制御特性が低下する恐れがある。

一般には，電流フィードバック制御や繰り返し制御等によって，PWM変換器の電圧誤

差の影響を抑制する。しかし，高次フィルタを適用した場合，電流フィードバック制御で

は電圧誤差の影響を十分に抑制することができず，繰り返し制御では過渡時に電圧誤差の

影響を大きく受ける。これに対して，本研究では，アクティブフィルタに適した高精度な

電圧誤差の補償法を提案する。提案法は，回路パラメータや出力電圧指令値をもとに補償

電圧を演算することにより，変換器の動作状態によらず電流制御性を向上できる点に特長

がある。

また，高次のスイッチングリプルフィルタを備えたアクティブフィルタでは，電流制御

系の安定性の観点から，一般に電源から引き込む補償電流ではなく，変換器電流を検出・

制御する。この場合，厳密には補償電流と変換器電流は等しくないため，変換器電流が補

償電流指令値に一致したとしても，電源電流には高調波成分が残留する。これに対して，

新しい電源電流検出方式を提案する。提案法は，電源電流と変換器電流から負荷電流を推

定することによって，過渡時には従来の負荷電流検出方式と同程度の即応性が得られる。

また，電源電流の高調波が零となるように制御することにより，定常状態では従来の電

源電流検出方式と同程度に電源電流高調波を抑制できるため，高調波補償特性を向上で

きる。

その結果，提案法を適用することにより，フィルタインダクタを低減した高次のスイッ

チングリプルフィルタを用いることによって低下していたアクティブフィルタの制御特性

が，追加センサ等を必要とせずに，高次フィルタを適用しない場合と同程度まで改善でき

ることを明らかにする。
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第 6章結論

第 3章から第 5章において得られた本研究の成果についてまとめるとともに，今後の展

望について明らかにする。
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第 2章

アクティブフィルタの回路構成と制

御法

本章では，アクティブフィルタの回路構成と制御法について，これまでの研究動向を述

べ，本研究の位置づけと解決すべき課題を明らかにする。まず，高調波の主たる発生要因

である整流器の回路構成と高調波対策の方策について述べる。次に，高調波補償装置であ

るアクティブフィルタの制御法と回路設計について説明する。この中で，受動部品の小型

化と長寿命化を実現できることを明らかにし，現在の制御法を適用した場合の問題点につ

いて述べる。最後に，本研究の対象となるアクティブフィルタのシステム構成と制御法に

ついて説明する。

2.1 高調波の発生とその抑制法

主要な高調波発生源である整流器は，電動機駆動の省エネルギー化等を目的として，イ

ンバータの構成要素として広く導入されている。図 2.1(a)に，市販されている汎用イン

バータの基本的な回路構成を示す [47,48]。汎用インバータは，整流器・直流コンデンサ・

DC/AC変換器で構成され，PCC(Point of Common Coupling)で交流電源 vSに接続する。

ただし，LSは電源のインピーダンスである。交流電圧をダイオードブリッジ回路によっ

て整流し，直流コンデンサがこれを平滑した後，電圧形 PWMインバータが DC/AC変換

をすることにより，負荷である電動機等を駆動する。図 2.1(b)に電源電流波形の一例を示

す。このとき，一定負荷の定常状態であっても，電源電流波形 iSのピークが基本波実効値

IS1の 2倍を超えるような，ひずんだ電流が交流電源に流れる。このような高調波を多く

含む電流が電源に流出すると，並列接続された他の機器に悪影響を及ぼすことが報告され
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(b)電源電流波形

図 2.1: 一般的な汎用インバータの構成: 整流器として回路種別 No. 31:三

相ブリッジ (コンデンサ平滑)リアクトルなしを適用した場合
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-
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(b)電源電流波形

図 2.2: 汎用インバータの整流器を回路種別 No. 32:三相ブリッジ (コンデ

ンサ平滑)リアクトルあり (交流側)とした場合の構成

ている [33]。このため，電源に流出する高調波電流を規制するガイドライン [37,39] が設

定されており，電力変換器や機器を設置する需要家には流出する高調波抑制が求められて

いる。

2.1.1 受動部品を用いた高調波の抑制方法

これに対して，図 2.2(a)–2.4(a)のように，ダイオードブリッジの交流側または直流側の

いずれか一方，もしくは双方にインダクタ (リアクトル)を挿入することにより，高調波電

流を抑制する方法が広く用いられている [49,50]。図 2.2(b)–2.4(b)は図 2.2(a)–2.4(a)の回

路構成を適用した場合の電流波形である。図 2.1(b)と比較して，電流波形のピークが小さ

くなり，波形ひずみは低減されているが，いずれの場合も電源電流に高調波が大きく残留

する。

ここで，表 2.1に「高圧又は特別高圧で受電する需要家の高調波抑制対策ガイドライ

ン [37]」において示されている電源に流出する高調波電流の上限値を示す。また，表 2.2
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図 2.3: 汎用インバータの整流器を回路種別 No. 33:三相ブリッジ (コンデ

ンサ平滑)リアクトルあり (直流側)とした場合の構成
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図 2.4: 汎用インバータの整流器を回路種別 No. 34:三相ブリッジ (コンデ

ンサ平滑)リアクトルあり (交・直流側)とした場合の構成

表 2.1: 契約電力 1 kW当たりの高調波流出電流上限値 (一部抜粋) [37]

各次の高調波電流 [mA/kW]

受電電圧 5次 7次 11次 13次 17次 19次 23次 23次超過

6.6 kV 3.5 2.5 1.6 1.3 1.0 0.9 0.76 0.70

22 kV 1.8 1.3 0.82 0.59 0.53 0.47 0.39 0.36

33 kV 1.2 0.86 0.55 0.46 0.35 0.32 0.26 0.24

66 kV 0.59 0.42 0.27 0.23 0.17 0.16 0.13 0.12

には，コンデンサ平滑三相ブリッジ整流器の高調波含有率を示す。これは，電力変換器

から生じる高調波電流を見積もるために，高調波抑制対策ガイドライン [37] において規

定されたものである。これに基づいて，流出する高調波電流の計算を行うと，たとえば，

6.6 kV受電の工場などに汎用インバータを設置する場合，図 2.2–2.4に示したインダクタ

を用いる高調波対策では高調波の残留量が大きく，契約電力の 1/8程度しかインバータを
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表 2.2: 三相ブリッジ (コンデンサ平滑)の高調波電流発生量 [37]

回路種別 各次の高調波含有率 [%]

No. 構成 5 7 11 13 17 19 23 25

31 リアクトルなし 65.0 41.0 8.5 7.7 4.3 3.1 2.6 1.8

32 リアクトルあり (交流側) 38.0 14.5 7.4 3.4 3.2 1.9 1.7 1.3

33 リアクトルあり (直流側) 30.0 13.0 8.4 5.0 4.7 3.2 3.0 2.2

34 リアクトルあり (交・直流側) 28.0 9.1 7.2 4.1 3.2 2.4 1.6 1.4

vS LS

-
iS

PCC

11th 7th 5th

Motor

図 2.5: 高調波電流の抑制を目的としてパッシブフィルタを適用した場合

の回路構成 (整流器を図 2.3(a)と同様に回路種別 No. 33とした場合)

設置することができない [51,52]。

これに対して，電源に流出する高調波を抑制するために，パッシブフィルタを設置する

方法がある [41]。図 2.5にパッシブフィルタによる高調波対策を行った場合の回路構成を

示す。パッシブフィルタは，電源への流出を抑制したい高調波周波数に対して，インピー

ダンスが低くなるように設計した同調フィルタであり，インダクタとキャパシタによって

構成される。これを整流器と並列に接続することによって高調波電流を吸収する。パッシ

ブフィルタは，堅牢であり比較的安価に導入できる反面，電源電圧高調波の影響により共

振電流が流れることがある。また，吸収する高調波の周波数ごとに個別の同調フィルタが

必要となり，その共振周波数も低いため，フィルタの体積が非常に大きくなる。

2.1.2 PWM整流器を用いた高調波の抑制方法

パッシブフィルタが，高調波を吸収することにより電源への流出を抑制していたのに対

して，高調波の発生自体を抑制する方法として，自励式変換器を用いて整流する方法 [42]

がある。図 2.6に自励式変換器である電圧形 PWM変換器を用いた回路構成を示す。この

とき，電源電流を正弦波に制御することができるため，電源に流出する高調波電流を零と
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図 2.6: PWM変換器を用いた整流回路構成 (回路種別 No. 5:自励三相ブリッジ)

表 2.3: 電力変換器の 1 kWあたりの販売価格 [37]

機器 汎用インバータ PWM整流器

本体 12000–15000円/kW 14000円/kW

交流リアクトル 2000円/kW 2300円/kW

直流リアクトル 1200円/kW —–

することができる。また，PWM整流器は直流リンク電圧を電源線間電圧よりも高く設定

する昇圧動作や，インバータ側から流入した電力を電源に戻す回生動作が可能であるとい

う利点がある。一方，パワーデバイスが数 kHz以上の高い周波数でスイッチングし，負荷

に供給する全電力を整流するため，PWM整流器の変換損失は大きくなる。また，電源電

流の制御と，PWMによるスイッチングリプルを平滑化するために，交流側にはインダク

タが必要となる。

表 2.3は，汎用インバータおよび PWM整流器とその周辺機器の販売価格 [53] を調査

した結果である。汎用インバータと PWM整流器の本体価格およびリアクトルの価格は

それぞれ同程度となっている。しかし，汎用インバータは単体で交流電動機駆動ができる

のに対して，PWM整流器は，電圧形 PWM変換器を用いた整流器部分のみで構成されて

いるため，交流電動機駆動には別途インバータが必要となる。このため，PWM整流器を

用いたシステムは，汎用インバータ単体で使用する場合の 2倍程度のコストが必要とな

る。したがって，昇圧や回生の必要がなく，電源電流高調波の抑制のみを目的としている

場合，PWM整流器を適用することは得策とは言えない。

2.1.3 高調波補償装置を用いた高調波抑制

これに対して，高調波補償装置であるアクティブフィルタを用いて高調波抑制を行う方

法がある [43]。図 2.7にアクティブフィルタの代表的な回路構成を示す。図 2.7(a)は，直
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図 2.7: アクティブフィルタを用いた高調波補償の回路構成 (整流器を図

2.3(a)と同様に回路種別 No. 33とした場合)

列型アクティブフィルタの構成であり，PCCの電圧が正弦波となるように動作する [54]。

これにより，電源電流や電圧の高調波を抑制することができる [55]。しかし，高調波発

生源が電流源動作の場合，直列型アクティブフィルタによる高調波電流の補償は難し

い [33]。一方，図 2.7(b)は，並列型アクティブフィルタである。これは，パッシブフィル

タと同様に，整流器によって生じる高調波電流をアクティブフィルタが吸収することによ

り，電源電流高調波を抑制する [43]。このとき，アクティブフィルタが制御する高調波電

流は，整流器に流入する電流の 1/2から 1/3程度である。アクティブフィルタは PWM整

流器と同様に，パワーデバイスの高周波スイッチングによる損失を生じるが，高調波電流

のみ制御すればよいため，PWM整流器と比較して損失を低減できる。さらに，アクティ

ブフィルタの交流側に必要なインダクタも，制御する電流が PWM整流器と比べて小さい

ため，体積の小型化や損失の低減が可能である。

2.1.4 その他の回路方式

これらの他に，アクティブフィルタとパッシブフィルタを組み合わせたハイブリッド

フィルタ [56,57] による高調波補償も広く研究されている。低次の高調波成分は基本波に

対して含有量が多く，アクティブフィルタがこれを補償すると，直流コンデンサに大きな

電圧脈動が生じる場合がある。すなわち，アクティブフィルタの変換器容量や直流コンデ

ンサ容量増加の要因となる。これに対して，低次高調波をパッシブフィルタが吸収し，高



2.2 並列型アクティブフィルタによる高調波の補償 19

vS

-iS

LS

-iL
Harmonic

Load

Harmonic
Detection

−1

i∗AF

Current
Controller

DC Cap. Volt.
Controller

iLh

L

-iAF

6vdc

(a)回路構成と制御ブロック線図

vS

-iSh

LS

iAFh
= −GCiLh

iLh

(b)高調波電流の簡易等価回路

図 2.8: 負荷電流検出方式のアクティブフィルタ
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図 2.9: 電源電流検出方式のアクティブフィルタ

次高調波をアクティブフィルタが吸収することにより，比較的小容量のアクティブフィル

タを用いて高調波の効果的な抑制が可能となる [58]。特に，アクティブフィルタは，パッ

シブフィルタと比較して非常に高価であるため，すべての高調波をアクティブフィルタに

よって補償する場合と比較して，ハイブリッドフィルタは安価に導入することができる。
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2.2 並列型アクティブフィルタによる高調波の補償

2.2.1 高調波検出点

アクティブフィルタが高調波電流を補償する際の動作は，高調波電流の検出に利用する

センサの設置点によって大きく異なる。最も基本的なアクティブフィルタの動作は，負荷

電流検出方式と電源電流検出方式の 2方式に分類される [33]。図 2.8(a)に負荷電流検出

方式のアクティブフィルタの制御ブロック線図を，図 2.8(b)に高調波電流に着目した簡

易等価回路を示す。負荷電流検出方式は，ダイオードブリッジ等の高調波発生負荷に流入

する負荷電流 iL をセンサ等により検出し，これに含まれる高調波電流をアクティブフィ

ルタが補償する方式である [43]。このとき，アクティブフィルタは，検出した負荷電流に

含まれる高調波電流 iLh を演算し，これと逆位相の電流を補償電流指令値 i∗AF として与え

る。アクティブフィルタの電流フィードバック制御の伝達特性を GC(s) = iAF/i∗AF とする

と，補償電流の高調波成分は，

iAFh = −GCiLh (2.1)

と表される。よって，電源電流高調波 iShは，

iSh = iLh + iSh = (1−GC) iLh (2.2)

となる。したがって，負荷電流検出方式は，電流制御GCが安定であれば，高調波補償も

安定に動作する。しかし，電流制御の偏差や遅れが大きい場合，高調波補償特性が低下

し，電源電流に高調波が残留する。

一方，電源電流検出方式は，電源電流 iS を検出し，高調波電流補償を行う方式であ

る [59]。この場合，アクティブフィルタは，検出した電源電流に含まれる高調波電流を演

算し，これが零となるようにフィードバック制御を行う。このとき，アクティブフィルタ

の補償電流の高調波成分は，

iAFh = −GCGHFiLh (2.3)

となる。ただし，GHF(s) は電源電流に残留する高調波から補償電流指令値を決定する伝

達関数であり，フィードバックゲインとみなせる。よって，電源電流高調波 iShは，

iSh = iLh + iAFh = iLh −GHFGCiSh

=
1

1+GHFGC
iLh (2.4)
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図 2.10: アクティブフィルタの高調波演算方法の分類 [64]

と表せる。ここで，電流制御の伝達関数 GC(s) は，おおむね 0から 1の振幅特性となる

ので，電源電流の残留高調波を抑制するためには，GHF(s) を大きな値に設定する必要が

ある。特に，実際のシステムでは，電流制御に偏差や遅れを生じるが，電源電流高調波を

抑制するようにフィードバックが働くため，電源に流出する高調波電流を抑制することが

できる。しかし，GHF を高く設定した場合，電流制御による位相遅れ等の影響を受けて，

電源電流高調波のフィードバック制御が不安定となる場合がある。このため，GHF には，

無損失共振器 [60] 等を適用することによって，特定の高調波成分に対してのみフィード

バックゲインを増加し，補償特性を向上させる必要がある [61,62]。

2.2.2 高調波電流の演算方式

アクティブフィルタは，高調波電流の演算方法によっても，演算量と制御特性が大きく

異なる [63]。図 2.10は，文献 [64] において示されたアクティブフィルタの高調波演算方

法の分類である (一部改編)。まず，高調波の演算は，時間領域において行う方法 [65–67]

と周波数領域において行う方法 [68–81] に大別される。

2.2.2.1 周波数領域における高調波の演算

周波数領域における演算では，高速フーリエ変換 (FFT)を用いる方法 [65] や再帰的アル

ゴリズムを用いた離散時間フーリエ変換 (Recursive DFT)を用いる方法 [66] の他，ウェー

ブレット変換 [67] を用いる方法などが提案されている。これによって，各次数ごとに高調

波電流の振幅・位相を演算できるため，電流制御の遅れを相殺するように各次高調波の振
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図 2.11: 特定高調波検出方式の高調波検出ブロック線図

幅・位相を調整し，アクティブフィルタの高調波補償特性を向上することができる [33]。

また，時間領域における高調波演算法と比較して，各次の高調波電流を高速に検出できる

ことが報告されている [66]。

2.2.2.2 時間領域における高調波の演算

時間領域における演算では，特定の次数の高調波を個別に抽出して足し合わせる特定高

調波検出 [68–73] と，ハイパスフィルタ等を用いてすべての高調波を一括して検出する一

括高調波検出 [74–82] の 2方式に分類される。

図 2.11に特定高調波検出を用いた高調波検出法のブロック線図を示す。ただし，ωS

は，電源電圧の角周波数である。ここでは，回転座標変換を用いる方法として，まず，セ

ンサ等で検出した各相の電流に三相/二相変換および角周波数 3ωSで回転する回転座標変

換 (d-q変換)を適用することにより，3次高調波成分を直流分にその他の成分を交流分に

周波数変換する。これにローパスフィルタを適用して直流分を抽出し，逆変換すると三次

高調波電流の波形を取り出すことができる。同様にして，各次高調波の角周波数で回転す

る回転座標変換を適用することにより，対応する高調波成分を個別に演算し，それぞれ足

し合わせることによって高調波電流波形を得る [71]。このとき，周波数領域における演算

と同様に，各次の高調波電流を個別に検出することができるため，高調波の特定次数成分

のみ補償するなど，周波数成分ごとに補償特性の設定や位相補償も可能である [72]。一
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方，抽出する高調波成分の種類が増えると，これに比例して演算量が増加する。このた

め，全ての高調波成分を検出・補償しようとした場合，少なくとも数十回の回転座標変換

が必要となり，演算量が大幅に増加する [73]。これに対して，演算量を低減するために共

振器 (Generalized Integrator)を用る方法 [72,73] も提案されている。

一括高調波検出では，一般に，高調波を含む信号から基本波を抽出し，元の信号から差

し引くことにより高調波を演算する。これにより，バタワースフィルタ等の一般的なハイ

パスフィルタを適用して高調波を演算した場合よりも，良好な検出特性を得られる [74]。

これは，高調波を位相遅れなく検出することができるためである。また，基本波と高調

波の周波数が近いため，基本波の抽出には回転座標変換もしくは pq理論 [75] が用いら

れる。

図 2.12に一括高調波検出法のブロック線図を示す。ここでは，図 2.11と同様に，回転

座標変換を用いた場合 [76–78] を考える。基本波角周波数で回転する回転座標変換 (d-q

変換)を適用することにより，基本波成分を直流分にその他の成分を交流分に周波数変換

する。これにローパスフィルタを適用して直流分を抽出し，元の信号から差し引くことに

より交流分を演算する。これを逆変換すると高調波電流の波形を取り出すことができる。

このとき，回転座標変換に用いる基本波周波数を検出するために Phase Locked Loop(PLL)

が必要となる [63]。

一方，pq理論を用いた場合 [74,75,79,80]，電流・電源電圧がともに基本波の正弦波波

形であれば瞬時有効電力・瞬時無効電力はともに直流量となる。したがって，これらの交
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流量が零となるようにアクティブフィルタを制御すれば高調波を補償することができる。

図 2.13に pq理論を用いた高調波検出法のブロック線図を示す。このとき，センサ等で検

出した電流と電源電圧から瞬時有効電力と瞬時無効電力を演算する。これにローパスフィ

ルタを適用して直流分を抽出し，元の信号から差し引いて交流分を演算する。最後に，演

算した瞬時有効電力・瞬時無効電力の交流分と電源電圧から補償電流を求める。このと

き，電源電圧が基本波周波数の情報を持っているため，PLL を用いる必要はない。しか

し，電源電圧が高調波ひずみを含む場合，電源電流が正弦波波形とならず，高調波電流が

残留する [83]。

2.3 アクティブフィルタの直流コンデンサ

アクティブフィルタが高調波電流を補償する際，補償電流の高調波成分と電源電圧の間

で瞬時有効電力を形成する。瞬時有効電力の時間平均値は零であるが，周期的な脈動を有

するため，アクティブフィルタは瞬時有効電力を吸収・放出する必要がある。すなわち，

アクティブフィルタの直流側には原理的にエネルギー蓄積要素である直流コンデンサが必

要となる。

また，アクティブフィルタは，直流コンデンサの電圧を利用して変換器の電流制御を行

うため，直流コンデンサ電圧は常に電源の線間電圧よりも大きくなければならない。さら

に，変換器のスイッチング動作に伴い，直流コンデンサ電圧またはそれ以上の電圧がパ

ワーデバイスに印加される。このため，パワーデバイスや直流コンデンサの耐圧を超えな

いように，直流コンデンサの最大電圧を決めて，これらの条件を満たすように，アクティ

ブフィルタの直流コンデンサの静電容量を設計する必要がある。

2.3.1 直流コンデンサの電圧脈動と静電容量

電源のインピーダンスや配線等のインダクタンスを無視して，アクティブフィルタ接続

点の電位が vSであると仮定すると，アクティブフィルタに流入する瞬時有効電力 pは，

p = iAFuvSu+ iAFvvSv + iAFwvSw (2.5)

となる。アクティブフィルタ等に生じる電力損失を無視すると，流入した有効電力はすべ

て直流コンデンサに蓄積される。直流コンデンサの蓄積エネルギー wとコンデンサ電圧

vdcの関係は

w =
1
2

Cdcv
2
dc =

∫
pdt (2.6)
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と表される。ここで，直流コンデンサの電圧脈動 ∆vdcが平均電圧 Vdc対して十分に小さ

い場合を仮定すると，線形近似を用いて電圧脈動 ∆vdcは，

∆vdc =

∫
pdt

CdcVdc
(2.7)

となる。

ここで，三相平衡 6パルスダイオード整流器負荷の負荷電流について考える。まず，負

荷電流を基本波電流と高調波電流の和として， iLu

iLv

iLw

 = ∞∑
n=−∞

√
2IL(n)


sin

(
nωSt + ϕL(n)

)
sin

(
nωSt + ϕL(n) − 2

3π
)

sin
(
nωSt + ϕL(n) +

2
3π

)
 (2.8)

と定義する。ただし，nを任意の整数として，IL(n) は負荷電流の角周波数 nωS成分の実効

値，ϕL(n) はその位相角である。このとき，n = 1と n = −1はともに基本波成分であるが，

それぞれ正相および逆相成分を意味する。また，各次高調波に対して，nが正と負の 2成

分が存在する。

このとき，三相三線式の負荷電流は

iLu + iLv + iLw = 0 (2.9)

であるため，任意の整数 mに対して，n = 3mの成分の高調波実効値は

IL(3m) = 0 (2.10)

となる。また，各相の負荷電流が正負対称な波形，すなわち

iL(t) = −iL
(
t − 1

2TS

)
(2.11)

となるので，n = 2mの成分の高調波実効値も

IL(2m) = 0 (2.12)

である。さらに，各相の負荷電流はそれぞれ電源の 1/3周期ずつ遅れた波形，

iLu(t) = iLv

(
t − 1

3TS

)
= iLw

(
t − 2

3TS

)
(2.13)

となるので，n = 3m+ 2の成分の高調波実効値も

IL(3m+2) = 0 (2.14)
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である。したがって，(2.10)式，(2.12)式および (2.14)式を整理すると，

IL(n) = 0 (n , 6m+ 1) (2.15)

となり，三相平衡 6パルスダイオード整流器負荷の負荷電流は，n = 6m+ 1の成分のみで

構成される。

アクティブフィルタの補償電流 iAF は，負荷電流高調波と逆位相の電流に制御される。

このときのアクティブフィルタの補償電流 iAF は， iAFu

iAFv

iAFw

 = −∑
m,0

√
2IL(6m+1)


sin

{
(6m+ 1)ωSt + ϕL(6m+1)

}
sin

{
(6m+ 1)ωSt + ϕL(6m+1) − 2

3π
}

sin
{
(6m+ 1)ωSt + ϕL(6m+1) +

2
3π

}
 (2.16)

となる。ここで，簡単のため，電源電圧を実効値 VSの三相平衡正弦波 vSu

vSv

vSw

 =
√

2
3

VS


sin(ωSt)

sin
(
ωSt − 2

3π
)

sin
(
ωSt + 2

3π
)
 (2.17)

と仮定する。このとき，APFに流入する瞬時有効電力 pは，

p = −
√

3VS

∑
m,0

IL(6m+1) cos
(
6mωSt + ϕL(6m+1)

)
(2.18)

であり，直流コンデンサの電圧脈動 ∆vdcは，(2.7)式から

∆vdc = −
√

3VS

CdcVdc

∑
m,0

IL(6m+1)

6mωS
sin

(
6mωSt + ϕL(6m+1)

)
= −
√

3VS

CdcVdc

∞∑
l=1

{
IL(6l+1)

6lωS
sin

(
6lωSt + ϕL(6l+1)

)
+

IL(−6l+1)

6lωS
sin

(
6lωSt − ϕL(−6l+1)

)}
(2.19)

となる。このとき，高調波電流の n = 6l + 1の成分と n = −6l + 1の成分はともに 6lωSの

電圧脈動を作るため，この 2つの高調波電流成分の位相によって電圧脈動の大きさが変化

する。たとえば，表 2.2に示す各次高調波電流の含有割合をもとにして，直流コンデンサ

電圧脈動を見積もろうとしても，位相情報がないため，正確な電圧脈動の見積もりはでき

ない。よって，直流コンデンサ電圧脈動の正確な見積もりには，負荷電流の高調波電流振

幅 IL(n) とその位相 ϕL(n) の 2つの情報が必要となる。

ダイオード整流器の動作を理論的に解析し，生じる負荷電流波形に含まれる高調波電流

を求めることもできる [84,85] が，複雑な計算を必要とするため，電圧脈動が最大となる
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直流コンデンサの静電容量と電圧脈動の関係

周波数成分のみに着目した計算方法 [86,87] やシミュレーションを用いた評価方法 [88] を

用いる場合が多い。
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図 2.14に直流リアクトル付きコンデンサ平滑三相ダイオード整流器の 10 kW負荷電流

波形とその周波数スペクトルを示す。また，図 2.15に，図 2.14の高調波電流をアクティ

ブフィルタがすべて補償した場合に生じる直流コンデンサの電圧脈動と静電容量の関係を

示す。ただし，図 2.15は，直流コンデンサの電圧脈動を考慮して，最低電圧が 300 Vと

なるように設定した。このとき，電圧脈動幅は直流コンデンサ容量に反比例する。よっ

て，脈動する直流コンデンサ電圧の最大値と最小値が，許容できる電圧の範囲内に収まる

ように静電容量を設計すればよい。

これに加えて，実際のシステムでは，コンデンサを充放電する電流が，コンデンサの許

容リプル電流定格を満足するように静電容量を設計する必要がある。図 2.16に図 2.15と

同様にして求めた，直流コンデンサに流入するリプル電流実効値とコンデンサの許容リプ

ル電流定格 [89,90] の値を示す。直流コンデンサに流入するリプル電流は，静電容量が小

さい時ほど小さくなる。これは，直流コンデンサの平均電圧が上昇するためである。一

方，静電容量が十分に大きいときのリプル電流は 7.6 Aとなる。ただし，このとき，PWM

変換器のスイッチングリプルに起因したリプル電流成分は考慮していないため，実際のリ

プル電流はさらに大きくなる。

ここで，コンデンサの許容リプル電流定格は，コンデンサの種類および耐圧が同じであ
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れば，静電容量に依存する。電解コンデンサを直流コンデンサとして適用した場合，許容

リプル電流定格を満足するためには，静電容量Cdcを 1800µF以上とする必要がある。す

なわち，コンデンサやスイッチング素子の電圧定格に余裕がある場合でも，静電容量を

低減することができない。特に，このような許容リプル電流定格付近で使用する場合に

は，動作時間が 5000時間となる [90]。コンデンサの長寿命化のためには，リプル電流に

余裕を持った設計が必要となり，20000時間の稼働を想定した場合は，静電容量 Cdcを

2700µF以上にしなければならない。一方，フィルムコンデンサを直流コンデンサとして

適用した場合，許容リプル電流定格が十分に大きいため，コンデンサやスイッチング素子

の電圧定格にあわせて電圧脈動を許容すれば，静電容量を低減することができる。さら

に，許容リプル電流定格に対して余裕を持った設計ができるため，電解コンデンサと比較

してコンデンサの温度上昇が小さく，さらなる長寿命化を期待できる。

直流コンデンサ電圧脈動の大きさは，平均電圧 Vdcの ±1%以下とする場合 [86]，2%以

下とする場合 [88,91]，2～5%とする場合 [92]，10%以下とする場合 [87] など，それぞれ

の文献によって設計が大きく異なる。これは，コンデンサの許容リプル電流を考慮した結

果であると考えられる。たとえば，平均電圧の ±1%以下と設計する場合，図 2.15から必

要な静電容量Cdcを 2200µFと求めることができ，これは電解コンデンサの許容リプル電

流定格をもとにして求めた静電容量の最小値とおよそ一致する。これに対して，平均電圧

の 10%以下のように，大きな電圧脈動を許容する場合は，フィルムコンデンサの適用が

前提であると考えられる。

ここで，直流コンデンサとしてフィルムコンデンサを適用し，平均電圧の ±10%程

度の電圧脈動を許容した場合について考える。このとき，直流コンデンサの静電容量は

Cdc = 200µFでよく，最大電圧は 360 Vとなる。また，コンデンサの体積は，データシー

ト [89] から 600 V耐圧であれば 374 cm3 であり，耐圧 450 V，1800µFの電解コンデン

サ [90] の体積 266 cm3よりも大きく，2700µFの電解コンデンサ [90] の体積 412 cm3よ

りは小さい。しかし，フィルムコンデンサを 450 V耐圧として実装すると，210 cm3に小

型化が見込まれる。よって，アクティブフィルタの直流コンデンサとしてフィルムコンデ

ンサを適用すると，適切な耐圧・静電容量の設計をすることによって，電解コンデンサを

適用した場合と比較して，体積を 20%以上低減することができる。

文献 [86–88,91,92] のいずれの場合も定常状態の電圧脈動のみを考慮した設計である。

電源や負荷が三相平衡かつ定常状態であれば，静電容量の小さいフィルムコンデンサを直

流コンデンサとして適用しても，高調波補償を行うことができる。しかし，直流コンデン

サの定常的な電圧脈動が増加するため，電圧フィードバック制御への外乱となる。また，

負荷が変動した場合には，過渡的に電圧変動を生じることがあり，静電容量低減時には電
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圧変動が増加する。さらに，電源や負荷に不平衡がある場合，定常状態においてもコンデ

ンサの電圧脈動が増加する。このため，フィルムコンデンサを直流コンデンサとして適

用した場合でも，コンデンサ電圧や静電容量に大きなマージンを設けなければ，過電圧

停止を生じる，または深刻な電圧低下によってアクティブフィルタの制御特性が低下す

る [93]。

2.3.2 直流コンデンサの電圧フィードバック制御

アクティブフィルタは，直流コンデンサに外部電源を持たないため，フィードバック制

御等によって，直流コンデンサ電圧の平均値を一定に制御する必要がある [94]。このと

き，アクティブフィルタは，補償電流に電源電圧と同相の基本波電流を重畳することに

よって，高調波補償動作に影響を与えることなく，直流コンデンサに流入または流出する

エネルギーを制御し，電圧平均値を一定に制御する。しかし，アクティブフィルタのよう

に直流コンデンサ電圧が脈動を含むとき，高いフィードバックゲインを適用すると，補償

電流に重畳する基本波電流の振幅が変化し，不要な高調波電流が電源電流に注入されるこ

とがある [95]。また，高調波発生負荷が急変すると，直流コンデンサの電圧が大きく変動

することがあり [96]，低いフィードバックゲインを適用していると，過渡応答が遅いため

電圧変動を抑制できなくなる。これは，特に直流コンデンサの静電容量を低減した場合に

顕著となり，変換器に深刻な電圧低下や過電圧を引き起こす。このため，定常状態の高調

波補償特性維持と負荷急変時の電圧変動抑制のために，一般には，大容量の電解コンデン

サが直流コンデンサとして適用されている。

アクティブフィルタの直流コンデンサの電圧フィードバック制御法として，これまでに

さまざまな手法が提案されている [93,97–106]。これらの制御法は，直流コンデンサ電圧

脈動の影響を低減するために，周波数領域または時間領域において脈動を分離し，制御特

性の向上を図っている。

2.3.2.1 周波数領域に着目した直流コンデンサ電圧制御法

周波数領域に着目した制御法は，ローパスフィルタなどを用いて，直流コンデンサ電圧

の平均値を抽出もしくは推定する [93,97–103]。センサ等を用いて検出した直流コンデン

サ電圧にローパスフィルタを適用することにより，フィードバック信号に含まれる電圧脈

動を除去することができる。これにより，重畳する基本波電流の振幅変化を低減し，不要

な高調波電流の注入を抑制できるため，フィードバックゲインを高く設定し，過渡応答を

向上させることができる。しかし，ローパスフィルタのカットオフ周波数は，除去する電
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圧脈動の周波数よりも低く設定する必要がある [98,99]。たとえば，直流コンデンサ電圧

脈動の支配的な周波数成分は 300 Hzであるため，ローパスフィルタのカットオフ周波数

は 30 Hz付近に設定される。これに伴い，直流コンデンサ電圧フィードバック制御のバン

ド幅は，安定性の観点からカットオフ周波数 30 Hzよりも低くなる。

文献 [93] では，ローパスフィルタのカットオフ周波数を 130 Hzと高く設定することに

よって，負荷急変時の過渡応答を向上し，カットオフ周波数を 30 Hzとした場合と比較し

て，電圧静定時間を 1/4に低減している。また，周波数領域において最適な応答を設計す

る方法 [100] や，電圧フィードバック制御の閉ループ伝達関数が 300 Hzと 600 Hzに対し

てノッチフィルタとして働くように極配置法を用いて設計する方法 [93] が提案されてい

る。これによって，130 Hzのローパスフィルタを適用した場合と比較して，電圧静定時

間を 6割に低減できることが報告されている。

いずれの方法に対してフィードバックゲインを高く設定した場合でも，過渡応答の向上

は限定的であり，特に直流コンデンサが小容量の場合には，十分な効果が得られないこと

がある。

2.3.2.2 時間領域に着目した直流コンデンサ電圧制御法

時間領域に着目した方法では，過渡時と定常状態において異なる制御法や制御ゲインを

適用する [104–106]。たとえば，スライディングモードコントローラは，偏差が大きいと

きに高いフィードバックゲインとなり，過渡応答の向上を図る一方，偏差が小さい場合に

は低いフィードバックゲインとなり，定常状態における不要な高調波電流の注入を抑制す

る。これにより，スライディングモードコントローラを適用すると，PI制御を適用した場

合に比べ，直流コンデンサ電圧フィードバック制御の応答を高速化できる [105]。

しかし，直流コンデンサ電圧の偏差がモード遷移の閾値付近にあるとき，頻繁にゲイン

が変化するチャタリングを生じる場合がある。文献 [106] では，スライディングモードコ

ントローラと PI制御を組み合わせることにより，ゲイン切り替え時のチャタリングを抑

制する方法が提案されている。

スライディングモードコントローラは，可変フィードバックゲインと考えることがで

き [104–106]，一般に位相平面軌跡を描いて設計する。しかし，直流コンデンサ容量を低

減し，電圧脈動が大きくなる場合，的確な位相平面軌跡を描くことは難しい。また，定常

状態の電圧脈動によってゲインが変化しないように，モード遷移の閾値は，定常状態の電

圧脈動よりも大きく設定する必要がある。このとき，負荷急変などに起因して電圧変動を

生じ，モード遷移の閾値を超えると，アクティブフィルタの高調波補償特性が低下する。
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図 2.17: 図 2.14と同一の負荷を用いて電源側を不平衡とした場合の

10 kW負荷電流実測波形

2.3.3 過渡時の直流コンデンサの電圧変動

負荷が変動した場合の直流コンデンサ電圧変動は，高調波を抽出する際のフィルタの遅

れに起因している [107]。負荷変動等が生じると，高調波を過渡的に正しく検出すること

ができないため，一時的に補償電流が増加し，直流コンデンサ不必要な充放電が発生す

る。特に，基本波成分は，高調波成分に比べて振幅が大きいため，フィルタ遅れに起因し

て基本派の誤検出も大きくなり，直流コンデンサに大きな電圧変動を生じる。これに対し

て，一般にはスタートアップ時に徐々に補償を開始するソフトスタートや高調波抽出に用

いるフィルタの応答を改善することにより，電圧変動を低減している。

しかし，アクティブフィルタの運転中に負荷が変化する場合，たとえば 50%から 100%に

負荷が増加する等のときは，ソフトスタートにより電圧変動を抑制することは難しい。一

方，ローパスフィルタとして，電源 1/6周期の移動平均フィルタを適用する手法 [107] が

提案されており，定常偏差を零とできるだけでなく，高調波の検出遅れを低減できる。こ

の場合でも，定常状態における電圧脈動より過渡時の電圧変動の方が倍以上大きくなり，

静電容量低減時には過電圧や電圧低下により運転継続が難しい。
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2.3.4 不平衡時の直流コンデンサ電圧脈動

電源および負荷が三相平衡である場合，負荷電流に含まれる高調波成分は (2.15) 式の

ように，n = 6n + 1の成分のみとなる。このため，直流コンデンサには，高調波補償に

伴って電源の 6倍周波数の電圧脈動を生じる。一方，電源や負荷が不平衡である場合，負

荷電流は 3次高調波成分や不平衡を含む。図 2.17(a)は，図 2.14と同一の負荷を用いて，

電源側を不平衡とした場合の負荷電流波形を，この時の電流スペクトルを図 2.17(b)に示

す。図 2.14(b)の三相平衡の場合と比較して，n = 7や n = −5の成分はほとんど変わらな

いが，n = 3の成分や n = −1の成分が増えている。アクティブフィルタがこれらの成分

を補償すると，直流コンデンサの電圧脈動には電源の 6倍周波数成分に加えて，n = 3や

n = −1の成分に起因した 2倍周波数成分が生じるため，電圧脈動が増加する。特に，補

償電流の n = 3や n = −1の成分に起因した電圧脈動は周波数が 1/3と低いため，補償電

流としては小さくても大きな電圧脈動となる。

これに対して，アクティブフィルタの補償特性を制限する制御法 [108–110] が提案さ

れている。文献 [109] では，アクティブフィルタの補償容量が変換器容量を超えないよう

に，高調波・不平衡・力率の 3成分に対するアクティブフィルタの補償特性を個別に制限

している。このとき，基本波逆相成分は高調波電流ではないので，これを補償しない場合

でも，高調波補償特性には影響しない。一方，三相 3線式のシステムにおいて，3次高調

波電流が単相負荷間を循環することに着目して，これを補償しない方法も提案されてい

る [110]。しかし，この手法を三相アクティブフィルタに適用すると高調波補償特性が低

下するなど，適用範囲は限定的である。三相アクティブフィルタは，3次高調波成分を補

償する必要があるため，電源や負荷の不平衡を考慮すると，直流コンデンサの電圧脈動が

三相平衡の場合と比較して大きくなる。このため，三相平衡の場合と比較して大容量の直

流コンデンサを適用しなければ，定常状態においても過電圧停止や過度な電圧低下を生じ

る場合がある。

2.3.5 本研究が目標とする過渡時の直流コンデンサの静電容量と電圧変動

図 2.18に，アクティブフィルタの直流コンデンサの静電容量と，負荷急変時の電圧変動

の関係を示す。これは，これまでに発表された論文において示された実験結果をもとに作

成したものである。アクティブフィルタの直流コンデンサは，負荷の大きさや平均電圧に

よって必要な静電容量が異なる。このため，図 2.18では，規格化した静電容量となるよう
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に，平均電圧における蓄積エネルギーを負荷容量で除した静電容量定数を横軸とし，縦軸

の電圧変動は平均電圧に対する変化量としている。このとき，電圧変動率は静電容量とほ

ぼ反比例の関係となるため，各制御法のもつ電圧変動の抑制能力が同等であれば，両対数

グラフでは同一直線上に存在し，これが原点に近づくほど高性能であることを意味する。

負荷急変時の電圧変動を抑制する手法は，高調波検出における検出誤差を低減する方

法と直流コンデンサ電圧フィードバック制御の応答を向上する方法に大別される。文

献 [107] では，直流コンデンサ容量 53 msに対して電圧変動が 1%，文献 [93] では，23 ms

に対して 2%の電圧変動が生じるという実験結果が示されている。しかし，第 2.3.1節に

おけるフィルムコンデンサの静電容量設計を適用した場合，静電容量は 1.1 msとなり，

電圧変動が 42%を超える。第 2.3.1節では，最低電圧を 300 Vと設計しているため，電源

線間電圧と電流制御に必要な電圧マージンを考えれば，許容できる電圧変動は大きくとも

3%程度である。このため，文献 [107] や [93] の制御法を適用しても電圧変動の抑制が十

分ではなく，負荷急変時に過電圧停止や深刻な電圧低下を生じる。

アクティブフィルタの直流コンデンサは，定常状態であっても高調波補償に伴う電圧脈

動を生じる。特に，静電容量を低減した場合には電圧脈動が顕著となるが，これを許容す

れば高調波の補償を行うことができる。しかし，負荷急変等に伴う不要な電圧変動が過渡

的に生じるため，静電容量を低減すると過電圧停止や深刻な電圧低下を引き起こし，運転

継続が困難になる。これに対して，過渡時の電圧変動を十分に抑制できれば，直流コンデ
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図 2.19: 系統連系した電圧形 PWM変換器の 1相分の回路構成

ンサの静電容量を必要最小限とすることができる。すなわち，静電容量低減には，過渡時

の電圧変動抑制がさらに必要である一方，これが実現できると，定常状態の電圧脈動のみ

考慮すれば，静電容量の設計が行えるようになる。

2.4 スイッチングリプルフィルタの小型化

電圧形 PWM変換器は，交流側端子に矩形波状のパルス電圧が出力されるため，連続な

電流波形を得るには，交流側端子にインダクタが必要となる。このとき，インダクタは

ローパスフィルタとして働き，スイッチングリプルの流出を抑制する。図 2.19に系統連

系した電圧形 PWM変換器の 1相分を取り出した回路図を示す。ここでは，スイッチング

リプルフィルタとして，インダクタ 1段の L フィルタを適用する。また，電源インピーダ

ンス LSによる電圧降下を無視して，PCCの電圧が vSであると仮定する。このとき，変

換器の PWM出力である矩形波電圧 vと PCCの電圧 vSの差分がインダクタ Lf1 に印加

され，変換器には PWMのスイッチング周波数成分のリプルを含む電流 i が流れる。ここ

で，電流リプルが大きくなると，変換器損失の増加や電源に並列接続された他の機器に影

響を及ぼすことがある [74]。このため，フィルタインダクタ Lf1 を適切に設計する必要が

ある。

電流リプルを十分に低減するために，インダクタンスを大きくすると，体積・コストの

増加や制御応答性が低下することが報告されている [114]。また，インダクタンスを変え

ずにスイッチング周波数を高く設定すると，変換器の損失が大幅に増加する [115,116]。

2.4.1 スイッチングリプルフィルタと電流フィードバックの制御特性

図 2.20に電流フィードバック制御のブロック線図を示す [117]。ここでは，スイッチン

グリプルフィルタとして図 2.19の L フィルタの場合を考える。まず，検出した変換器電

流 i と電流指令値 i∗ の偏差に電流フィードバックゲイン KCを乗じて，インダクタ Lf1 に
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図 2.20: 電流フィードバック制御のブロック線図

印加すべき電圧を演算する。次に電圧センサによって検出した PCCの電圧 vSを電圧指令

値 v∗ のフィードフォワード項として与える。コントローラにおける演算時間等を考慮す

ると，1制御周期 Tsmpの遅延の後，PWM信号として変換器電圧が出力される。ここで

は，変換器電圧を PWMによって生成される矩形波電圧 vではなく，vと 1制御周期の平

均が一致する一定電圧 v̄が出力されると近似し，出力電圧 v̄とホールド関数 H(s)で表す。

出力電圧 v̄と PCCの電圧 vSの差分がインダクタ Lf1 に印加されることにより，変換器電

流 i が制御される。このとき，後退差分を用いて離散化した電流フィードバック制御の伝

達関数は，

i (z)
i∗(z)

=
KC

Tsmp

Lf1

z2 − z+ KC
Tsmp

Lf1

(2.20)

と表される。よって，電流フィードバック制御の極は

z=
1±

√
1− 4KC

Tsmp

L1

2
(2.21)

に存在する。フィードバックが安定となるための条件は |z| ≤ 1であるため，フィードバッ

クゲイン KCの安定限界は

KC =
Lf1

Tsmp
(2.22)

となる。同様に，減衰係数 ζ = 1となり，オーバーシュートを生じない臨界ゲインは

KC =
Lf1

4Tsmp
(2.23)

となる。よって，制御周期 Tsmpが同じであれば，インダクタ Lf1 によって安定なフィード

バックゲインが決まる。図 2.21に電流フィードバック制御のボード線図を示す。フィー

ドバックゲインが臨界ゲインよりも低い場合，電流制御バンド幅は狭くなるが，電流制御

ゲイン特性にピークを持たない。一方，フィードバックゲインを臨界ゲインよりも高く設
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図 2.21: 電流フィードバック制御のボード線図 (Tsmp= 25µs)
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図 2.22: 電流フィードバック制御の電圧誤差に対する外乱抑圧特性

(Tsmp= 25µs,KC = Lf1/Tsmp)

定すると，電流制御バンド幅が広くなる反面，電流制御の応答は振動的となり，ゲイン特

性にピークを持つ。このため，あまり高いフィードバックゲインを設定することはでき

ず，臨界ゲインの 2倍程度 [116] に設定することが多い。

しかし，電圧形 PWM変換器では，上下アームのスイッチング素子による直流リンクの

短絡を防止するため，導通状態を切り替える際に上下アームのスイッチング素子が同時に

オフするデッドタイム期間を設ける必要がある。デッドタイム期間中の電圧形 PWM変換

器の出力電圧は，スイッチング素子を流れる電流に依存して決まる [118]。このため，電

圧形変換器の出力電圧 v̄は，電圧指令値 v∗ と一致しない場合がある。この電圧誤差を D
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図 2.23: 高次のスイッチングリプルフィルタを適用した場合の回路構成

として，電流フィードバック制御に対する影響を求めると，

i (z)
D(z)

=
z

Tsmp

L1

z2 − z+ KC
Tsmp

L1

(2.24)

となる。図 2.22に電圧誤差 Dから変換器電流 i までの伝達特性を示す。このとき，イン

ダクタ Lf1 に関わらず電流制御特性が等しくなるように，フィードバックゲインを臨界ゲ

インと設定した。電流制御特性が同じであっても，インダクタンス Lf1 を低減するほど，

変換器電流は電圧誤差の影響がを大きく受け，波形ひずみを生じる。

2.4.2 高次のスイッチングリプルフィルタ

スイッチングリプルを効果的に低減する方法として，インダクタとキャパシタを多段接

続した高次フィルタをスイッチングリプルフィルタとして適用する方法が一般に用いられ

ている。図 2.23に高次のスイッチングリプルフィルタの構成例を，図 2.24にフィルタの

周波数特性を示す。

図 2.23(a)は LCフィルタを適用した場合 [75] であり，電源インピーダンスを考慮する

と 3次のローパスフィルタを構成する。これにより，インダクタ 1段の L フィルタと比

較してスイッチングリプルを大幅に低減することができる。すなわち，スイッチング周波

数成分のリプル減衰率が同程度のとなるように設計すると，インダクタを大幅に小型化で
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きる。LCフィルタを適用した場合でも，L フィルタの場合と同様にして電流制御が可能

であるが，電流制御特性向上のために，LCフィルタを適用した場合のデッドビート制御

法も報告されている [119]。しかし，電源インピーダンスがフィルタ特性に与える影響が

大きいため [74]，適切なフィルタ設計には，電源インピーダンスが既知であることが望ま

しい。

図 2.23(b)は LCL フィルタを適用した場合 [120] であり，図 2.23(a)の LCフィルタと

同様に 3次のフィルタとなる。このとき，電源側のフィルタインダクタ Lf2 と電源イン

ピーダンス LSが直列接続されるため，フィルタインダクタ Lf2 が電源インピーダンスと

比べて十分に大きい Lf2 >> LSのとき，LCL フィルタの周波数特性は電源インピーダンス

に依存しない [114,116]。これにより，LC フィルタを適用した場合と比較して，電源イ

ンピーダンスが制御特性に与える影響を低減できる。一方，LCL フィルタを適用すると，

電流制御に用いるセンサの設置位置によっては不安定となる場合があり，フィルタキャパ

シタ Cf1 に流入する電流の影響によって，電流制御が複雑になる [116,121]。

このとき，電源電流 iSではなく，変換器電流 i をフィードバックして制御する方が，広

いバンド幅を得られることが報告されている [122]。一方，LCL フィルタをモデル化する

ことによって，センサ等を追加することなく，電源電流 iSを直接フィードバックし，基本

波に制御する手法も提案されている [123]。しかし，フィルタキャパシタ Cf1 とフィルタ

インダクタが共振するため，電源電流 iSを制御すると，電流制御伝達特性にピークを持

つことが報告されている [120]。また，LCL フィルタは，電源側から変換器を見たときの

インピーダンスが低くなるため，電源電圧高調波の影響を大きく受ける [115]。これらの

影響を抑制するために，フィルタキャパシタ Cf1 と直列に抵抗を挿入する方法 [114,123]

や，Cf1 の電流や電圧等をフィードバックして共振を抑制するように変換器を制御するダ

ンピング制御 [124,125] が提案されている。しかし，ダンピング制御を導入する場合，Cf1
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の電流や電圧などの検出が新たに必要となるため，センサ数が増加しコスト増加の要因と

なる。これに対して，ダンピング制御に遺伝的アルゴリズムを適用することによって，追

加のセンサを必要としない制御法が提案されている [126]。また，電流制御特性向上のた

め，LCL フィルタを適用した場合のデッドビート制御 [127] や適応フィルタによる制御

法 [128] も提案されている。

図 2.23(c)は LCLCフィルタを適用した場合 [129] であり，電源インピーダンスを考慮

すると 5次のフィルタを構成する。このため，LCL フィルタよりもスイッチングリプル

を効果的に低減できる。一方，LCL フィルタの出力端にフィルタキャパシタ Cf2 を挿入

した形であるため，LCL フィルタの制御法や設計法が応用できる。

アクティブフィルタに LCL フィルタを適用する場合，電流制御特性に影響を及ぼさ

ないように，LCL フィルタの共振周波数は，電流制御バンド幅の 3倍以上に高く設計す

る [130]。一方，電流制御バンド幅は，一般にスイッチング周波数の 1/10程度 [117,131]

となる。このため，スイッチング周波数を 20 kHzとすると，共振周波数は 6 kHz程度と

なるので，スイッチング周波数成分を効果的に抑制できる。LCLCフィルタを適用した場

合は，2つの共振周波数を有するため，これらがスイッチング周波数成分と一致しないよ

うに設定する必要がある。このため，1つ目の共振周波数をやや低めに設定し，2つ目の

共振周波数をスイッチング周波数成分よりも高く設定すると，良好な特性を得ることがで

きる。このとき，LCLCフィルタのリプル低減効果は，スイッチング周波数成分よりも高

い周波数において顕著である。特に，三相 PWM変換器では，スイッチング周波数成分の

リプルが相殺されるため，スイッチングリプルは，側帯波成分とスイッチング周波数の整

数倍の付近の周波数を持つ成分によって構成される。このため，LCLCフィルタのリプル

低減効果を良好に得ることができる。

また，さらにフィルタ段数を増加する方法 [132] も考えられるが，電流制御特性と共振

周波数の制約の観点から，スイッチングリプル周波数よりも高い共振周波数に設定する必

要がある。このため，スイッチングプル周波数成分の抑制には効果が薄く，スイッチング

リプルフィルタのさらなる小型化は難しい。近年では，LCL フィルタのキャパシタ Cf1

の代わりに LC直列共振回路を適用した LLCL フィルタ [133,134] に関する研究も行われ

ている。これは，LC直列共振回路がスイッチング周波数成分を吸収する同調フィルタと

して働くことにより，スイッチングリプルを効果的に抑制する。しかし，フィルタのパラ

メータ誤差等により，共振周波数の変化が生じるとフィルタの特性が大幅に低下する。

いずれの高次フィルタを適用した場合も，フィルタキャパシタに流入する電流が存在す

るため，変換器電流を検出・制御すると，補償電流を直接制御することができず高調波補

償特性が低下する。また，フィルタインダクタを低減すると，電源電圧のひずみや変換器
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の出力電圧誤差等に起因した電流波形のひずみが大きくなる。これは，電流制御系に対す

る外乱となるため，アクティブフィルタの電流制御特性が低下する。

これに対して一般には，電流センサ等を追加し，補償電流や電源電流を直接制御するこ

とによって，高調波補償特性の改善を図る方法 [130] や，電流フィードバック制御に共振

器や繰り返し制御器を適用することによって，定常状態の電流制御特性の改善を図る方

法 [68] が提案されている。しかし，センサ等を追加する場合はアクティブフィルタのコ

ストが増加し，共振器や繰り返し制御器では過渡的な応答が遅い。このため，これらの方

法を適用しても，インダクタ 1段の L フィルタを用いた場合と比較して，センサのコスト

増加や制御特性の低下が生じる。

2.4.3 高次のスイッチングリプルフィルタを用いた場合の変換器電圧誤差

の影響とその補償法

LCL や LCLCフィルタなどの高次フィルタをスイッチングリプルフィルタとして適用

した場合，フィルタキャパシタに流入する電流により共振が生じる。これに対して，一般

には，センサ等を追加してダンピング制御等を適用することにより共振を抑制し，電流制

御特性向上が行われている。しかし，電流フィードバック制御の原理は，インダクタ 1段

の L フィルタを適用した場合と同様，フィルタインダクタに印加される電圧を制御するこ

とによって，電流を制御する。このため，電流フィードバック制御の安定限界や臨界ゲイ

ンも，変換器に接続されているフィルタインダクタ Lf1 もしくは，フィルタインダクタの

和 Lf1 + Lf2 に依存すると考えられる。これは，デッドビート制御等 [135] を用いて，電流

制御バンド幅を拡大した場合も同様である。

このため，高次フィルタの適用によってインダクタを低減すると，電流制御が安定とな

るフィードバックゲインも同時に低下するため，これに合わせてゲイン設定を引き下げる

必要がある。このとき，電流フィードバック制御は，指令値に対する応答が同じであって

も，図 2.22のように，電源電圧のひずみや変換器の出力電圧誤差などの電圧外乱に対す

る抑圧特性は低下する。この結果，変換器電流の制御偏差が大きくなり，アクティブフィ

ルタの高調波補償特性が低下する。

特に，電源電圧ひずみは，不平衡や 5次，7次高調波といった周波数の比較的低い成分

が支配的であり，これらの成分は，電源電圧を検出する電圧センサを用いてたフィード

フォワード補償が可能である。一方，スイッチング素子のオン電圧降下やデッドタイムに

起因した変換器の出力電圧誤差は，PWMのスイッチング周波数成分を含むため，一般的

なセンサとコントローラを用いて検出・補償することは難しい。このため，変換器の出力
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図 2.25: 変換器の出力電圧誤差に対する従来の近似補償法の補償電圧 ∆v

と変換器電流 i の関係

電圧誤差が電流制御に対する外乱となり，この影響をフィードバック制御によって抑圧す

る必要がある。しかし，フィルタインダクタ低減時の外乱抑圧特性は十分ではなく，電流

制御特性が大幅に低下していた。したがって，電圧誤差を補償し，高精度な変換器の出力

電圧を得られるようにする必要がある。

PWM変換器の電圧誤差は，デッドタイムに起因する誤差が支配的な要因となる。これ

までに，一般的な電圧形 PWM変換器の電圧誤差を補償することを目的として種々の補

償法が研究されてきた [118,136–142]。これらは，大きく 3方式に分けられ，本研究では

それぞれ 2レベル近似補償法 [118,136–138]，直線近似補償法 [139]，3レベル近似補償

法 [140,141] と呼ぶ。図 2.25に 3方式の近似補償法の変換器電流と補償電圧の関係を示

す。図 2.25(a)の 2レベル近似補償法は，変換器電流の極性により逆並列ダイオードの導

通状態を判定し，2値の補償電圧を用いる方法である。従来から広く用いられてきたが，

電流極性判定に誤差や遅れなどがある場合，比較的大きな電流波形ひずみを生じることが

ある。これに対して，図 2.25(b)の直線近似補償法は，零電流付近の補償電圧を直線的に

補間するもので，2レベル近似補償法のような誤差や遅延の影響が少ない。図 2.25(c)の 3

レベル近似補償法では，変換器電流の電流リプルを考慮し，零電流近傍では電圧誤差を生

じないことに着目して 3値の補償電圧を用いる。スイッチングリプルフィルタとして高次

フィルタを適用した場合，スイッチングリプルフィルタを通過する前の変換器電流には，

比較的大きなスイッチングリプルを含むため，零電流近傍を通過する時間が長く，2レベ

ル近似や直線近似補償法では十分な補償効果を得ることが難しい。

これに対して，デッドタイム期間にすべての逆並列ダイオードがオフとなる零電流クラ

ンプ [138,140] 状態などを考慮し，これを動的に判定して零電流近傍の補償特性を改善す

る方法 [142] や，スイッチング素子の出力容量を考慮した補償法 [143–145] などが提案さ
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れている。文献 [143] では，デッドタイム期間の変換器端子電圧の実測波形から電圧誤差

を指数関数にフィッティングする補償法が報告されている。一方,文献 [144] では，ター

ンオフ電流による出力容量の充放電の過渡現象をシミュレーションにより求め，これを基

にルックアップテーブルもしくは一次近似を用いてフィードフォワードにより補償電圧を

与える方式が提案されている。

これに対して，文献 [145] では，出力容量による電圧誤差の実測結果が報告されており，

電流リプルに伴って，補償電圧の平均電流に対する電圧誤差の関係が変化することが述べ

られている。これは，一定の電流リプルを仮定した関数フィッティングやルックアップ

テーブルを用いた方式では，変換器の変調率や負荷力率が変化する場合には正確な補償電

圧を演算することは困難であることを示唆している。例えば，ターンオフ時の電流や変換

器電圧のエッジを検出 [146] できればこのような問題を解決できると考えられるが，高速

な A/D変換器や FPGA等を用いた制御回路が必要となり，一般的なマイクロコントロー

ラに実装することは難しい。

これらの電圧誤差補償法は，主にインダクタンスが大きく電流リプルの小さい回転機制

御を想定したものと，インダクタンスが小さく電流リプルの大きい系統連系変換器を想定

したものに大別される。しかし，系統連系変換器は，PVインバータなどを想定した力率 1

の場合に注目して研究が進められている [142] が，系統連系変換器は，力率 1付近だけで

用いられるわけではない。例えば，無効電力補償装置 (STATCOM)は常に力率 cosϕ = 0

付近で動作する。また，アクティブフィルタが補償する高調波電流に対しては，力率その

ものを定義することができない。そのため，さまざまな力率や運転状態に対するデッドタ

イムに起因した電圧誤差の補償特性を検討する必要がある。

2.4.4 高次のスイッチングリプルフィルタを用いたアクティブフィルタの

制御特性

アクティブフィルタに高次のスイッチングリプルフィルタを適用する場合，電流制御バ

ンド幅と安定性の観点から変換器電流 i をフィードバック・制御する。このとき，変換器

電流が補償電流指令値に一致するように制御しても，フィルタキャパシタに流入する電流

が存在し，補償電流と変換器電流が厳密には等しくないため，電源電流には高調波成分が

残留することがある。

文献 [150] では，キルヒホッフの電流則 (KCL) を用いて負荷電流検出と電源電流検出

の等価性が証明され，これに基づいた電源電流検出法の過渡応答の改善が報告されてい

る。しかし，この等価性は，補償電流を検出して制御できる場合に成立するもので，高次
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図 2.26: アクティブフィルタの実験システム

のスイッチングリプルフィルタを接続して変換器電流を検出・制御する場合には適用でき

ない。このように，高次フィルタをスイッチングリプルフィルタとして適用した場合，イ

ンダクタ 1段の L フィルタを適用した場合と比較して，アクティブフィルタの過渡応答

特性もしくは定常状態における高調波補償特性が低下する。

2.5 本研究の実験システム

2.5.1 回路構成

図 2.26に三相アクティブフィルタの実験システム全体構成を，図 2.27にアクティブ

フィルタの主回路構成を，実験に使用した回路パラメータを表 2.4に示す。アクティブ

フィルタの主回路は，Intelligent Power Module (IPM: PS21869, 600 V, 50 A, Mitsubishi)

を用いた定格 5 kVA の三相電圧形変換器であり，スイッチング周波数を fsw = 20 kHzと

した。変換器の直流側には直流コンデンサ Cdcを接続し，交流側には交流インダクタ Lf1,

Lf2 とフィルタキャパシタ Cf1, Cf2 で構成したリプルフィルタを接続する。

実際のモータドライブシステムを想定し，平滑コンデンサ CL と直流リアクトル LL を

接続したコンデンサ平滑三相ダイオード整流器を高調波発生源として用い，電子負荷装置

iLoadまたは負荷抵抗器と半導体スイッチによって制御した。アクティブフィルタの直流

コンデンサは，10 kW負荷のときに生じる高調波電流をもとに静電容量を設計した。この

とき，電解コンデンサは許容リプル電流定格を満足するように 2200µFとし，フィルムコ

ンデンサの場合は電圧脈動が平均電圧の ±10%となるように 200µFとした。

2.5.2 制御法

図 2.28に本実験システムのアクティブフィルタの制御ブロック線図を示す。実験では，

LCLCフィルタのうち，変換器電流 i を検出・制御した。このとき，電流制御には比例制
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図 2.27: 三相アクティブフィルタの主回路構成

表 2.4: 実験回路のパラメータ

Source Line-to-Line Voltage VS 200 V

Source Frequency

fS 50 Hz

ωS 314 rad/s

TS 20 ms

Switching Ripple Filter

Lf1 0.3 mH

Cf1 3 µF

Lf2 0.1 mH

Cf2 0.22µF

Switching Frequency
fsw 20 kHz

Tsw 50µs

Deadtime TDT 3 µs

Sampling Frequency
fsmp 40 kS/s

Tsmp 25µs

DC Capacitor
Cdc

2200µF Electrolytic Cap.

for a 10 kW Load 200µF Film Cap.

DC Capacitor Voltage V∗dc 330 V

御を適用し，サンプリング周波数を fsmp = 40 kS/s，電流制御ゲインを KC = 4 V/A とし

た。また，定常状態の電流制御特性を向上させるため，繰り返し制御器を適用した。繰り

返し制御器は，現時点における指令値との偏差 ∆i に基づいて，次周期以降に制御偏差を抑

制するように，その出力信号 i∗RCをゲイン KRCを用いて次第に調整する。その結果，繰り

返し制御器によって，変換器電流 i とその指令値 i∗ の定常偏差を抑制することができる。
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図 2.28: アクティブフィルタの制御ブロック線図

2.6 本章のまとめ

本章では，アクティブフィルタに関する研究動向を述べ，本研究の位置づけと解決すべ

き課題を明らかにした。高調波補償装置であるアクティブフィルタは，パッシブフィルタ

と比べて小型・高性能であり，PWM整流器よりも安価・小型・高効率であるという特長

を持つ。アクティブフィルタは，高調波電流の補償に伴って瞬時有効電力を吸収・放出す

るため，エネルギーバッファとなる直流コンデンサが必要となる。従来，大容量の電解コ

ンデンサが直流コンデンサとして用いられていたが，これに静電容量の小さい小型・長寿

命なフィルムコンデンサを適用することにより，体積を 20%以上小型化可能である。しか

し，静電容量を低減すると，負荷急変時の電圧変動が極めて大きくなり，深刻な過電圧・

電圧低下を生じるため，静電容量の低減が困難であった。また，高次フィルタをスイッチ

ングリプルフィルタとして適用すると，インダクタを小型化できる一方，変換器出力電圧

誤差の影響が大きくなり，電流制御性が低下する。これに加えて，フィルタキャパシタに

流入する電流によって，アクティブフィルタの高調波補償特性が低下する場合があった。
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直流コンデンサ電圧変動の抑制法

本章では，負荷急変時のアクティブフィルタの直流コンデンサ電圧変動を抑制できる制

御法を提案する。従来の制御法では，アクティブフィルタの動作中に高調波発生負荷が急

変すると，直流コンデンサ電圧が大きく変動し，深刻な電圧低下や過電圧を生じるため，

運転継続や静電容量の低減が困難であった。これに対して，まず，負荷急変時に直流コン

デンサに流入・流出する電力を抑制できる制御法を提案し，直流コンデンサの電圧変動を

従来法の 1/144に抑制する。次に，直流コンデンサ電圧フィードバック制御とアクティブ

フィルタの高調波補償特性のトレードオフ関係を解決する制御法を提案し，高調波補償特

性を低下させることなく，直流コンデンサ電圧制御の制御バンド幅を大幅に向上する。こ

れにより，負荷が急変した場合でも，直流コンデンサ電圧の平均値を一定に制御すること

ができることを明らかにする。

3.1 k-step補償器を用いた高調波検出法

まず，本節では，負荷急変時のアクティブフィルタの動作を過渡解析し，直流コンデン

サに流入・流出する電力を明らかにする。解析結果に基づいて，負荷急変時に直流コンデ

ンサに流入・流出する電力を抑制できる制御法を提案し，直流コンデンサの電圧変動を従

来法の 1/144に抑制する。その結果，直流コンデンサの静電容量を従来の 1/7に低減し

ても，過電圧・電圧低下により停止することなく，連続動作可能となることを実験によっ

て確認する。
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図 3.1: 一般的な一括高調波検出方式のブロック線図

3.1.1 負荷急変時の直流コンデンサ電圧変動

図 3.1に d-q変換と移動平均を用いた一般的な一括高調波検出方式のブロック線図を示

す [107]。まず，検出した負荷電流 iL に変換行列 C1 で表される回転座標変換を適用し，

iLd, iLq を演算する。ただし，C1は一般的な三相/二相変換と電源角周波数の回転座標変換

(d-q変換)の組み合わせであり，

C1 =

√
2
3

 sin(ωSt) sin
(
ωSt − 2

3π
)

sin
(
ωSt + 2

3π
)

cos(ωSt) cos
(
ωSt − 2

3π
)

cos
(
ωSt + 2

3π
)  (3.1)

と表される。このとき，負荷電流の基本波正相成分は iLd, iLq の直流分に，その他の成分

は交流分に変換される。次に，移動平均フィルタを適用して直流分 īLd, īLq を抽出し，iLd,

iLq から差し引くことにより交流分 ĩLd, ĩLq を演算する。これに逆変換行列 CT
1 を用いて逆

変換することにより，高調波電流 iLhu, iLhv, iLhw を検出する。ここで，逆変換行列 CT
1 は，

逆行列ではなく (3.1)式の C1の転置行列であることに注意されたい。

図 3.1の中の時間遅れ要素は，移動平均フィルタだけである。高調波成分は，移動平均

フィルタを通過しないため，遅れなく検出することができる。一方，基本波正相成分は，

移動平均フィルタで遅れて検出される。したがって，図 3.1の高調波検出方式では，過渡

時に基本波成分が高調波として検出される。

図 3.2は，負荷電流の基本波成分が急変した場合の電圧・電流波形である。図 3.2では，

負荷電流を iLu

iLv

iLw

 = √2IL1


sin(ωSt + ϕ1)

sin
(
ωSt − 2

3π + ϕ1

)
sin

(
ωSt + 2

3π + ϕ1

)
 (3.2)

によって表される平衡三相の基本波とし，その振幅 IL1 を

IL1 =

{
If (0 ≤ t < 3

2TS)
0 (otherwise)

(3.3)
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図 3.2: 図 3.1の一般的な一括高調波検出方式を適用した場合の負荷電流

基本波成分の急変に伴う過渡波形

のように電源 1.5周期の幅をもつ矩形波状に変化させる。ここで，C1 の回転座標変換を

適用すると，負荷 d軸電流および負荷 q軸電流は

iLd =

{ √
3If cosϕ1 (0 ≤ t < 3

2TS)
0 (otherwise)

(3.4)

iLq =

{ √
3If sinϕ1 (0 ≤ t < 3

2TS)
0 (otherwise)

(3.5)

と表される。ここで，t = 0でのステップ変化に注目すると，d軸電流の移動平均 īLd は，

īLd(t) =
∫ t

t−TS

iLddt =


0 (t < 0)√

3If cosϕ1
t

TS
(0 ≤ t < TS)√

3If cosϕ1 (t ≥ TS)
(3.6)
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となる。これを iLd から差し引くと，d軸電流の交流分 ĩLd は，

ĩLd(t) = iLd(t) − iLd(t) =

{
0 (t < 0,TS ≤ t < 3

2TS)√
3If cosϕ1

(
1− t

TS

)
(0 ≤ t < TS)

(3.7)

となる。このとき，負荷電流には高調波成分が含まれていないにもかかわらず，0 ≤ t < TS

の期間では基本波成分が交流分として現れる。また，q軸電流も同様に，

ĩLq(t) = iLq(t) − iLq(t) =

{
0 (t < 0,TS ≤ t < 3

2TS)√
3If sinϕ1

(
1− t

TS

)
(0 ≤ t < TS)

(3.8)

となる。ĩLd および ĩLq に CT
1 の逆変換行列を適用すると，負荷電流高調波 iLhu, iLhv, iLhw

を得られるが，図 3.2のように，負荷電流の基本波成分が高調波電流として誤検出される。

このとき，0 ≤ t < TSの間にアクティブフィルタに流入する電力 pは，

p = vdĩLd + vqĩLq = −
√

3VsIf cosϕ1

(
1− t

TS

)
(3.9)

であるので，直流コンデンサの蓄積エネルギーは，

∆w =
∫ t

0
p dt = −

√
3VsIf cosϕ1

(
1− t

2TS

)
t (3.10)

だけ変化・減少する。基本波成分が誤検出されなくなる t = TSまでには，

∆w = −
√

3
2

VsIf cosϕ1 (3.11)

の蓄積エネルギー変化を生じるため，直流コンデンサ電圧 vdcは，

∆vdc ≈ −
√

3VsIf cosϕ1TS

2CdcVdc
(3.12)

だけ変化する。したがって，t = 0のステップ変化のように負荷電流基本波が急増した場

合 vdcは低下する。また，t = 3TS/2のステップ変化についても同様に，負荷電流基本波

の急減に伴って vdcが上昇する。

このように，負荷電流基本波の変化は直流コンデンサに大きな電圧変動を引き起こす。

生じた電圧変動は，直流コンデンサ電圧のフィードバック制御等により指令値 V∗dcに復帰

させることができるが，これにはある程度の時間を要するため [151]，負荷急変の直後に

は (3.12)式の電圧変動が現れる。特に，負荷電流基本波が急減した場合には，過電圧を生

じる恐れがある。
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3.1.2 直流コンデンサ電圧の変動抑制法

図 3.3に新しい高調波検出法のブロック線図を示す。図 3.1と比較して，過渡状態で生

じる直流コンデンサの電圧変動を抑制するために，k-step補償器を追加している点が異な

る。図 3.4に k-step補償器のブロック線図を示す。k-step補償器は，k− 1素子の遅延要素

で構成される。図 3.4より，k-step補償器の出力 iLdr, iLqr は，

iLdr(t) =
iLd(t) + iLd(t − TS)

2(k− 1)
+

k−2∑
i=1

iLd

(
t − i

k−1TS

)
(k− 1)

(3.13)

iLqr(t) =
iLq(t) + iLq(t − TS)

2(k− 1)
+

k−2∑
i=1

iLq

(
t − i

k−1TS

)
(k− 1)

(3.14)

と記述できる。ただし，kは補償器のステップ数である。負荷電流が t = 0においてス

テップ変化した場合の k-step補償器と移動平均の入出力信号の関係を図 3.5に示す。入力

信号がステップ変化した場合，移動平均の出力はランプ波形となるため，従来の高調波検

出法では (3.7)式の大きな検出誤差を生じる。一方で，k-step補償器は，移動平均により

生じる基本波電流の検出遅延に合わせて負荷電流検出値を遅らせる。これにより，k-step

補償器の出力は階段波形となるため，入力信号のステップ波形よりも移動平均の出力であ

るランプ波形に近づく。(3.6)式を (3.13)式に代入すると，提案法の検出誤差は

ĩLd(t) = iLd(t) − iLd(t)

=

 0 (t < 0,TS ≤ t < 3
2TS)√

3
k−1 If cosϕ1

{
1
2 −

(
(k−1)t

TS
− ⌊ (k−1)t

TS
⌋
)}

(0 ≤ t < TS)
(3.15)

となる。ただし，⌊(k−1)t/TS⌋は (k−1)t/TSの床関数である。(3.15)式の検出誤差は (3.7)

よりも小さい。したがって，k-step補償器は，誤検出される基本波成分を低減し，直流コ

ンデンサ電圧の変動を抑制することができる。

3.1.2.1 電圧変動の解析

提案法を適用した場合，直流コンデンサが蓄積するエネルギーの変化 ∆wは，(3.15)式

を (3.9)式に代入し，(3.10)式と同様に積分すれば，

∆w =
∫ t

0
p dt = −

√
3VsIf cosϕ1TS

2(k− 1)2

(
(k− 1)t

TS
− ⌊ (k− 1)t

TS
⌋
) {

1−
(
(k− 1)t

TS
− ⌊ (k− 1)t

TS
⌋
)}

(3.16)
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と求めることができる。mを 2k− 3以下の奇数の自然数とすると，∆wの極値は，

t =
mTS

2(k− 1)
(3.17)

のとき，

∆w = −
√

3VsIf cosϕ1TS

8(k− 1)2
(3.18)
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となる。したがって，電圧変動のピークは

∆vdc ≈ −
√

3VsIf cosϕ1TS

8(k− 1)2CdcVdc
(3.19)

となる。

図 3.6に k = 2とした場合に負荷電流基本波成分がステップ変化したときの電圧・電流

波形を示す。このとき，t = 0 ∼ TSの期間の補償器出力 iLdr, iLqr は iLd/2, iLq/2である。

t = TSにおける直流コンデンサ電圧は，t = 0の電圧初期値と一致し，t = TS/2のときに

直流コンデンサ電圧の極値

∆vdc ≈ −
√

3VsIf cosϕ1TS

8CdcVdc
(3.20)

を有する。

図 3.7に k = 7とした場合に負荷電流基本波成分がステップ変化したときの電圧・電流

波形を示す。過渡時の補償器出力は移動平均の検出遅延にあわせて TS/6ごとに段階的に

増加する。したがって，k = 2とした場合と比べて，移動平均出力との差，すなわち直流

コンデンサに流入・流出するエネルギーを低減することができる。直流コンデンサに流入

するエネルギーを考えると，t = TS/12, 3TS/12, · · · ,11TS/12において直流コンデンサ電

圧変動は極値

∆vdc ≈ −
√

3VsIf cosϕ1TS

288CdcVdc
. (3.21)

をとる。

このように，ステップ数 kを増加させると，電圧変動は (k− 1)2に反比例して低減する

ことができる。

3.1.2.2 高調波の検出特性

ここで，各相の負荷電流 iLu, iLv , iLw を基本波電流と各次高調波電流の和として， iLu

iLv

iLw

 =
∞∑

n=−∞

√
2IL(n)

 sin(nωSt + ϕ(n))
sin{nωSt + ϕ(n) − 2

3π}
sin{nωSt + ϕ(n) +

2
3π}

 (3.22)

と定義する。ただし，IL(n) は負荷電流の角周波数 nωS成分の実効値，ϕ(n) はその位相角で

ある。ここで，負荷電流の角周波数 nωS成分に対して，変換行列 C1を適用して座標変換

すると，[
iLd(n)

iLq(n)

]
=
√

3IL(n)

[
cos{(n− 1)ωSt + ϕ(n)}
sin{(n− 1)ωSt + ϕ(n)}

]
(3.23)
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図 3.6: 図 3.3の提案法に 2-step補償器を適用した場合の負荷電流基本波

成分の急変に伴う過渡波形

となり，回転座標上の (n− 1)ωSの成分に変換される。

(3.13)式に (3.23)式を代入すると，k-step補償器の出力 iLdr(n) は，ステップ数 k (> 1)に

対して，

iLdr(n) =

{ √
3IL(n) cos{(n− 1)ωSt + ϕ(n)} (n = l(k− 1)+ 1)

0 (otherwise)
(3.24)

と整理できる。ただし，l は任意の整数である。iLqr(n) についても同様に，(3.14)式から

iLqr(n) =

{ √
3IL(n) sin{(n− 1)ωSt + ϕ(n)} (n = l(k− 1)+ 1)

0 (otherwise)
(3.25)



3.1 k-step補償器を用いた高調波検出法 55

∆vdc [V]

−
√

3VsIf cosϕ1TS
2CdcVdc

0

p [W]

−
√

3VSIf cosϕ1

0

√
3VSIf cosϕ1

iLhu, iLhv,
iLhw [A]

−
√

2IL1

0

√
2IL1

ĩLd, ĩLq
[A] √

3If sinϕ1

0

√
3If cosϕ1

iLd, iLq,
iLd, iLq

[A] √
3If sinϕ1

0

√
3If cosϕ1

iLu, iLv ,
iLw [A]

−
√

2If

0

√
2If

time t
0 1

2TS TS 3
2TS 2TS 5

2TS

図 3.7: 図 3.3の提案法に 7-step補償器を適用した場合の負荷電流基本波

成分の急変に伴う過渡波形

が得られる。これに対して逆変換を行うと，

 iLhu(n)

iLhv(n)

iLhw(n)

 =


√
2IL(n)

 sin{nωSt + ϕ(n)}
sin{nωSt + ϕ(n) − 2

3π}
sin{nωSt + ϕ(n) +

2
3π}

 (n = l(k− 1)+ 1) 0
0
0

 (otherwise)

(3.26)

となる。よって，(3.26)式の検出値 iLh は，n = l(k− 1)+ 1の成分に対してのみ，(3.22)式

の負荷電流と一致する。このため，負荷電流高調波を過不足なく検出するためには，適切

なステップ数 kを選択する必要がある。

ここで，電源・負荷がともに三相平衡である場合，mを任意の整数とすると，6パルス

ダイオード整流器が発生する理論高調波は n = 6m+ 1の成分のみで構成される。整数 l,
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図 3.8: 図 3.1の従来の高調波検出法を適用し，直流コンデンサ容量を

Cdc = 2200µFとした場合の負荷急変過渡実験波形

mに対して常に n = l(k − 1)+ 1 = 6m+ 1を満たすためには，k − 1が 6の約数となれば

よく，ステップ数を k = 2,3,4,7から選ぶことができる。このとき，(3.26)式の検出値 iLh

と (3.22)式の負荷電流に含まれる n = 6m+ 1の成分は一致する。すなわち，ステップ数

を k = 2,3, 4,7のいずれかに設定すれば，定常状態において，6パルスダイオード整流器

等が発生する理論高調波をすべて検出することができる。

したがって，7-step補償器は 6パルスダイオード整流器負荷によって生じる電圧変動の

抑制に最も効果的である。7-step補償器は，従来法である k-step補償器を挿入しない場合

の 1/144に電圧変動を低減できる。

3.1.3 実験検証

図 3.8–3.9にダイオード整流器の負荷を急変した場合の実験結果を示す。このとき，ア

クティブフィルタの直流コンデンサとして Cdc = 2200µFの電解コンデンサを接続し，電

圧指令値を V∗dc = 350 Vと設定した。また，アクティブフィルタの電流制御には比例制御

を適用し，電流制御ゲインを Kc = 8 V/A とした。このとき，繰り返し制御器は適用せず，

KRC = 0とし，直流コンデンサ電圧制御のフィードバックゲインは KW = 0.75 A/Jと設定

した。実験では，負荷抵抗器をダイオード整流器の負荷として適用し，t = 0 sで負荷を投

入し，t = 0.2 sで負荷を遮断した。ここで，10 kWの高調波発生負荷を適用すると，従来



3.1 k-step補償器を用いた高調波検出法 57

time t [ms]
0 100 200 300

iLu
[V]

-30

0

30

iAFu
[V]

-30

0

30

iSu
[V]

-30

0

30

vdc
[V]

280

320

360

(a) 2-step補償器を適用した場合 (k = 2)
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(b) 7-step補償器を適用した場合 (k = 7)

図 3.9: 図 3.3の k-step補償器を用いた高調波検出法を適用し，直流コン

デンサ容量を Cdc = 2200µFとした場合の負荷急変過渡実験波形

法において過渡時に過電流となる場合があるため，以下では高調波発生負荷を 8 kWとし

て実験を行った。

図 3.8は，図 3.1の従来の高調波検出を用いた場合であり，負荷投入に伴って誤検出さ
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図 3.10: 図 3.3の高調波検出法に 7-step補償器を適用し，直流コンデンサ

容量を Cdc = 300µFに低減した場合の負荷急変過渡実験波形

れた基本波成分が補償電流に含まれている。このため，負荷急変時に直流コンデンサは

270 Vまで放電された。次に，負荷を遮断すると，直流コンデンサにエネルギーが流入し

たため，過電圧設定値 380 Vに達してアクティブフィルタは停止した。

図 3.9(a)は，図 3.3の高調波検出に 2ステップ補償器を適用した場合で，負荷投入およ

び遮断に伴う直流コンデンサの電圧変動は約 40 Vであった。このとき，負荷急変から 1

周期後の直流コンデンサ電圧は急変前の電圧にほぼ等しく，基本波電流の誤検出に伴うエ

ネルギーの流入・流出が抑制できている。

図 3.9(b)は，図 3.3の高調波検出に 7ステップ補償法を適用した場合で，補償電流振幅

は負荷投入後 1周期の間に徐々に増加している。負荷の投入・遮断に伴う直流コンデンサ

電圧の変動は，定常時の電圧リプルよりも小さく，波形からは観測することができない。

なお，負荷投入後から直流コンデンサ電圧は次第に低下し，負荷遮断の直前では 330 V程

度になっているが，これは直流コンデンサ電圧フィードバックの定常偏差である。

図 3.10に，直流コンデンサを Cdc = 300µFのフィルムコンデンサに交換し，図 3.3の

高調波検出に 7-step補償器を適用した場合の実験波形を示す。図 3.9に比べて，直流コン

デンサの静電容量が約 1/7に減少したため，定常時の電圧リプル ∆Vdcは約 30 Vに増大

しているが，負荷投入・遮断に伴う電圧変動はほとんど表れていない。

図 3.11に，定常状態の拡大波形を示す。図 3.11(a)は，図 3.1の従来の高調波検出を用



3.1 k-step補償器を用いた高調波検出法 59

� -20 ms

iLu
[V]

-30

0

30

iAFu
[V]

-30

0

30

iSu
[V]

-30

0

30

vdc
[V]

280

320

360

(a)図 3.3の従来の高調波検出法を適用し，Cdc = 2200µFとした場合
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(b)図 3.3の高調波検出法に 7-step補償器を適用し，Cdc = 300µFとした場合

図 3.11: 図 3.3の高調波検出法に 7-step補償器を適用し，直流コンデンサ

容量を Cdc = 300µFに低減した場合の定常実験波形

いて，Cdc = 2200µFの電解コンデンサを適用した場合の波形である。ダイオード整流器

の転流重なり角が小さく，負荷電流 iL に比較的急峻な電流変化が含まれている。このた

め，電源電流 iSに転流時の電流スパイクが含まれているが，低次の高調波電流は良好に抑

制されている。図 3.11(b)は，7-step補償器を用いて，Cdc = 300µFのフィルムコンデン

サを適用した場合の波形である。図 3.11(a)に比べて，直流コンデンサ電圧 vdcに含まれ
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表 3.1: 定常状態において負荷電流 iL と電源電流 iSに含まれる高調波電流実効値

Har- Cdc = 2200µF Cdc = 300µF

monic w/o k-step 2-step comp. 7-step comp. 7-step comp.

Order iL [A] iS [A] iL [A] iS [A] iL [A] iS [A] iL [A] iS [A]

5th 6.0 0.64 6.0 0.68 6.1 0.61 6.1 0.50

7th 3.0 0.40 3.0 0.41 3.0 0.36 3.0 0.37

11th 2.0 0.36 2.0 0.36 2.0 0.48 2.0 0.44

13th 1.21 0.29 1.22 0.29 1.24 0.25 1.22 0.30

17th 1.15 0.63 1.19 0.64 1.16 0.55 1.14 0.54

19th 0.82 0.40 0.79 0.37 0.82 0.37 0.81 0.38

る基本波周波数の 6倍で脈動する成分が増大している。これは，補償する負荷電流の 5次

および 7次高調波成分は同じでも，直流コンデンサの静電容量が減少したためである。直

流コンデンサ電圧が低い部分において電流制御性は多少低下していると考えられるが，高

調波補償への影響はほとんどなく，図 3.11(a)と同等の補償特性が得られている。

表 3.1に，定常状態における負荷電流 iL および電源電流 iSに含まれる高調波実効値を

示す。Cdc = 2200µFの場合の電源電流に残留する高調波は，k-step補償器を挿入しない

ときと 2-step補償器および 7-step補償器を適用したときで同程度であった。また，Cdc =

300µFを適用した場合においても，Cdc = 2200µFの場合と同等の補償特性が得られた。

3.1.4 シミュレーション結果との比較・考察

図 3.8–3.10の実験結果では，いずれの場合も，負荷投入前は 350 Vであった直流コン

デンサ電圧が負荷投入後から次第に低下し，負荷遮断の直前では 330 V程度に低下してい

る。このように，図 3.3の高調波検出に 7-step補償器を適用した場合でも，負荷急変に伴

う電圧変動が生じる。これは，電圧変動を十分に抑制できていないことを意味する。

図 3.12–3.14にダイオード整流器の負荷を急変した場合のシミュレーション波形を示

す。このとき，直流コンデンサの電圧指令値を V∗dc = 330 Vと設定し，図 3.8–3.10と同様

に，t = 0 sで負荷を投入し，t = 0.2 sで負荷を遮断した。

図 3.12は，図 3.1の従来の高調波検出を用いた場合である。図 3.8と同様，負荷投入に

伴って直流コンデンサは 270 Vまで放電される。一方，負荷を遮断すると 400 Vまで上

昇した後，直流コンデンサ電圧フィードバック制御によって，電圧指令値に近づく。
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図 3.12: 図 3.1の従来の高調波検出法を適用し，直流コンデンサ容量を

Cdc = 2200µFとした場合の負荷急変過渡シミュレーション波形

図 3.13は，図 3.3の高調波検出を適用した場合で，図 3.9と同様に，負荷投入および遮

断の前後の直流コンデンサ電圧は一致している。一方，図 3.13では，負荷を投入しても直

流コンデンサ電圧はほぼ一定に保たれており，図 3.9のような電圧低下は生じていない。

その結果，図 3.13(b)の直流コンデンサ電圧は，負荷急変時の電圧変動が peak-to-peakで

4.1 Vであり，定常状態における電圧脈動 3.1 Vとほぼ一致する。

図 3.14は，直流コンデンサを Cdc = 300µFとして，図 3.3の高調波検出に 7-step補償

器を適用した場合の波形である。図 3.13と同様に，直流コンデンサの電圧平均値はほぼ

一定に保たれており，図 3.10の実験結果と一致しない。このときの直流コンデンサ電圧

は，負荷急変時の電圧変動が 32.3 Vであるのに対して，定常状態の電圧脈動は 25.8 Vで

あった。しかし，図 3.13(b)と比較して直流コンデンサの静電容量が約 1/7に減少したこ

とを考慮すれば，図 3.13(b)の場合と同程度まで電圧変動を抑制できている。

したがって，図 3.3の高調波検出法に 7-step補償器を適用することによって，負荷急変

時の直流コンデンサ電圧変動を理論上は十分に抑制できる。しかし，実際の実験回路で

は，変換器の損失を無視することができず，これにより，直流コンデンサが放電される。

このとき，直流コンデンサ電圧フィードバック制御に PI制御などを適用すれば定常偏差

を抑制できるため，コンデンサ電圧を一定に制御することができる。これに対して，負荷

急変等によって変換器の動作状態が変化すると，変換器の損失も変化するため，過渡的な
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(a) 2-step補償器を適用した場合 (k = 2)
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(b) 7-step補償器を適用した場合 (k = 7)

図 3.13: 図 3.3の k-step補償器を用いた高調波検出法を適用し，直流コン

デンサ容量を Cdc = 2200µFとした場合の負荷急変過渡シミュレーション

波形
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図 3.14: 図 3.3の高調波検出法に 7-step補償器を適用し，直流コンデンサ

容量を Cdc = 300µFに低減した場合の負荷急変過渡シミュレーション波形

直流コンデンサ電圧変動を引き起こす。このような電圧変動は，周辺温度などの動作環境

によっても変化するためフィードフォワード的に抑制することは難しい。このため，直流

コンデンサ電圧フィードバック制御によって，過渡的な電圧変動をさらに抑制する必要が

ある。

3.1.5 まとめ

本節では，三相電力用アクティブフィルタの直流コンデンサの静電容量低減を目的とし

て，負荷急変時に生じる直流コンデンサの電圧変動を低減できる新しい高調波検出方式を

提案し，その妥当性を実験により確認した。その結果，従来法と比較して同等の高調波補

償特性を得ることができ，過渡時の直流コンデンサ電圧変動を大幅に低減できることを確

認した。提案法を用いることにより，直流コンデンサの静電容量を従来の 1/7に低減する

ことが可能となり，負荷投入時の電圧低下や遮断時の過電圧を生じることなく，連続的に

運転継続できることを明らかにした。

しかし，実際の実験回路では回路損失等を無視することができないため，負荷急変に

伴って，定常状態の電圧負脈動よりも大きな電圧変動が生じている。このため，静電容量

設計時に想定した負荷容量での動作が困難であり，これは，静電容量低減を十分に行えな
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いことを意味する。したがって，静電容量を低減するために，さらなる電圧変動の抑制が

必要となる。

3.2 直流コンデンサ電圧の原理的な脈動を考慮した制御法

第 3.1節では，アクティブフィルタの動作は停止しないが，定常状態の電圧脈動よりも

大きな電圧変動が負荷急変に伴って生じるため，静電容量の十分な低減が困難であった。

本節では，直流コンデンサの電圧フィードバック制御特性を向上させることにより，負荷

急変時の電圧変動を抑制する。従来の直流コンデンサ電圧制御法は，制御バンド幅を向上

させようとした場合，原理的に高調波補償特性が低下するトレードオフの関係であった。

これに対して，アクティブフィルタの高調波補償動作に伴い直流コンデンサに流入・流出

する電力を解析し，定常状態における直流コンデンサの蓄積エネルギー脈動の演算法を明

らかにする。解析に基づいて，演算した蓄積エネルギー脈動を指令値に適用する直流コン

デンサ電圧フィードバック制御法を提案する。提案法する直流コンデンサ電圧制御が，原

理的に高調波補償特性を低下させることなく，直流コンデンサ電圧制御の制御バンド幅を

大幅に向上させ，電源周波数の 6倍を超える制御バンド幅を実現できることを実験によっ

て確認する。

3.2.1 従来の直流コンデンサ電圧制御法の解析

3.2.1.1 直流コンデンサ電圧フィードバック制御

図 3.15に従来の直流コンデンサ電圧フィードバック制御ブロック図を示す。ここでは，

電源電圧を実効値 VSの正弦波三相交流とすると，座標変換行列 C1 を適用した d-q回転

座標上において，電源電圧は，[
vd

vq

]
=

[
VS

0

]
(3.27)

と定義される。まず，ローパスフィルタ H(s)を用いて，直流コンデンサの平均電圧を検

出し，電圧指令値 V∗dcと比較する。補償電流に重畳する基本波電流振幅は，比例ゲイン

KV [A /V] を用いて

ifpd = KV

(
V∗dc − H(s)vdc

)
(3.28)

と計算される。ただし，ifpd は電源電圧と同相の d軸電流として，d-q回転座標上で定義

される。ifpd に CT
1 を適用して d-q逆変換を行うと，各相に重畳する基本波電流 ifpu, ifpv,
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図 3.15: 従来の直流コンデンサ電圧フィードバック制御のブロック線図
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図 3.16: 図 3.15の従来の直流コンデンサ電圧フィードバック制御を適用

した場合のアクティブフィルタの等価ブロック図

ifpw が得られる。

図 3.16に従来の直流コンデンサ電圧フィードバック制御の等価ブロック図を示す。図

3.16では，簡単化のために電流制御特性を無視して，補償電流がその指令値に一致する

iAF = i∗ の状態を考える。アクティブフィルタの直流コンデンサに流入する電力 pは

p = vdiAFd + vqiAFq = VSiAFd (3.29)

と表される。また，直流コンデンサの蓄積エネルギー wは

w =
∫

p dt = VS

∫
iAFd dt (3.30)

と求められる。このとき，図 3.16の VS

∫
xdtと

√
2x/Cdcは制御ブロックではなく，アク

ティブフィルタ主回路の伝達関数であることに注意されたい。

ここで，H(s)が理想的な全通過フィルタ H(s) = 1であると仮定すると，負荷電流高調

波の影響がない場合，直流コンデンサ電圧制御の閉ループ伝達関数は

vdc =

√
2VS

Cdc

∫
ifpd dt =

√
2KVVS

Cdc

∫
(V∗dc − vdc) dt (3.31)

となる。このとき，ループ内に平方根を含むため，非線形フィードバックとなる。



66 第 3章 直流コンデンサ電圧変動の抑制法

V∗dc

vdc

1
2Cdcx2

1
2Cdcx2

W∗

ŵ
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図 3.17: 蓄積エネルギーフィードバックに基づいた従来の直流コンデンサ

電圧フィードバック制御のブロック線図
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図 3.18: 図 3.17の蓄積エネルギーフィードバックに基づいた電圧制御を

適用した場合のアクティブフィルタの等価ブロック線図

3.2.1.2 蓄積エネルギーフィードバック制御

図 3.17に蓄積エネルギーフィードバックに基づいた従来の直流コンデンサ制御のブ

ロック線図を示す [96]。図 3.15と比較して，直流コンデンサの蓄積エネルギーを演算す

るブロックを 2つ追加している点が異なる。一方は，検出した直流コンデンサ電圧 vdcか

ら蓄積エネルギーを ŵとして推定し，他方は，電圧指令値 V∗dcから蓄積エネルギー指令値

W∗ を計算する。図 3.17では，蓄積エネルギーの指令値W∗ に対する偏差にフィードバッ

クゲイン KW [A /J]を乗じて，補償電流に重畳する基本波電流振幅 ifpd および各相の電流

ifpu, ifpv, ifpw を決定する。

図 3.18は，蓄積エネルギーフィードバックに基づいた直流コンデンサ電圧制御の等価

ブロック図である。ここでは，vdcの検出誤差やコントローラのもつ Cdcの値の誤差を無

視して，演算した蓄積エネルギー ŵは実際の蓄積エネルギー wと一致するものと仮定す

る。また，図 3.16と同様に， iAF = i∗ かつ電源電圧を三相平衡正弦波とする。このとき，

蓄積エネルギーフィードバック制御の一巡伝達関数は

w = KWVS

∫
(W∗ − ŵ) dt. (3.32)
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となる。よって，一巡伝達関数が (3.31)式となる図 3.15の制御法と異なり，図 3.17の制

御法は非線形要素を含まない。したがって，蓄積エネルギー wの応答は，

w(s) =
1

1+ 1
KWVS

s
W∗(s) (3.33)

と表され，一次遅れの応答となる。(3.33)式の時定数は 1/KWVSであり，その逆数 KWVS

はフィードバック制御のバンド幅を意味する。

図 3.15の制御法では，一巡伝達関数に非線形項を含むため，一般には，直流コンデンサ

電圧にテイラー展開の 1次近似による小信号解析が行われている。しかし，本研究のよう

に直流コンデンサ電圧が大きく変化する場合には，小信号解析の近似誤差が大きくなり，

電圧制御特性が低下する。一方，図 3.17の制御法は，伝達関数が線形となるため，小信

号解析等の近似を行う必要はない。このため，直流コンデンサの電圧リプルが大きい場合

でも，図 3.17の制御法は制御特性が低下することなくコンデンサ電圧の平均値を一定に

制御できる。

3.2.1.3 ローパスフィルタ H(s)の効果と影響

直流コンデンサ電圧制御の偏差が脈動を有する場合，不要な高調波電流が補償電流 d軸

成分に重畳される。この不要な高調波電流の振幅は，フィードバックゲイン KV や直流コ

ンデンサ電圧脈動に比例する。したがって，フィードバックゲインを高く設定した場合，

電源電流に残留する高調波電流が大きくなる。これに対して，比例ゲインを低く設定し，

積分ゲインとともに使う方法や制御偏差から脈動を除去する方法が提案されている。しか

し，フィードバックゲインが低い場合，過渡応答が遅くなるため，外乱抑圧特性が低下す

る。一方，検出した直流コンデンサ電圧にローパスフィルタ H(s)を適用することによっ

て，制御偏差から脈動を除去することができる。このため，ローパスフィルタは，補償電

流に重畳される不要な高調波電流を抑制でき，良好な高調波補償特性を維持できる。

3.2.2 理論的な蓄積エネルギー脈動を考慮した直流コンデンサ電圧制御法

3.2.2.1 制御法

図 3.19は本研究で提案する理論的な蓄積エネルギー脈動を指令値として与える新しい

直流コンデンサ電圧制御のブロック線図である。図 3.17では，一定の蓄積エネルギー指

令値W∗ を与えているのに対して，図 3.19では蓄積エネルギーの指令値として，脈動を含

んだ瞬時値 w∗ をフィードバック制御に与えている点が異なる。蓄積エネルギー指令値の
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図 3.19: 理論的な蓄積エネルギー脈動を考慮した新しい直流コンデンサ電

圧制御法のブロック線図

瞬時値 w∗ は，直流量であるW∗ と脈動分 ∆w∗ の和として，

w∗ =W∗ + ∆w∗ (3.34)

と与える。脈動分 ∆w∗ は，アクティブフィルタに流入する電力を積分することによって

求めることができる。アクティブフィルタの補償電流が負荷電流高調波と逆位相の電流と

なるように制御されていることに注意すれば，脈動分は負荷電流高調波を用いて

∆w∗ = −
∫ (

vdiLhd + vqiLhq

)
dt (3.35)

と求めることができる。(3.35)式は，アクティブフィルタに流入する電力を積分すること

によって，直流コンデンサに蓄積されるエネルギーの脈動分を演算する。このとき，積分

項は遅延要素とはならないため，理論的に位相遅れなく脈動分 ∆w∗ を演算できる。また，

電源電圧が三相平衡正弦波であると仮定すると，q軸電圧 vqは無視することができ，d軸

電圧 vdは一定値とみなせる。よって，瞬時の d軸電圧 vdの代わりに，vdの平均値やその

実効値 VSを適用することができる。本研究の実験では，vdの 1周期平均を適用した。

演算したエネルギー脈動が実際の脈動とよく一致していれば，提案法は制御偏差に含ま

れる脈動を除去できる。よって，直流コンデンサの静電容量が小さく，電圧脈動が大きい

場合でも，ローパスフィルタ H(s)を適用することなく電源に流出する不要な高調波電流

を除去できる。また，ローパスフィルタ H(s) 等による位相遅れの増加を生じないため，

フィードバックゲインを高く設定することができる。したがって，提案法は，高調波補償

特性を低下させることなく，高速な直流コンデンサ電圧制御が可能になる。

3.2.2.2 電源電流に残留する高調波の比較

図 3.18に示した通り，補償電流 d軸成分の指令値は，

i∗d(s) = −iLhd(s) + KW (W∗ − H(s)ŵ) (3.36)
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図 3.20: 図 3.19の新しい直流コンデンサ電圧制御法を適用した場合のア

クティブフィルタの等価ブロック線図

として与えられる。ただし，蓄積エネルギー ŵは，

ŵ =
VS

s
iAFd(s) (3.37)

と演算する。ここで，補償電流が指令値に完璧に追従する iAFd = i∗d の場合を仮定すると,

iAFdは

iAFd(s) =
s

s+ KWVSH(s)
(KWW∗ − iLhd(s)) (3.38)

と求められる。よって，電源電流高調波 iShd(s)は

iShd(s) = iLhd(s) + iAFd(s)

=
KWs

s+ KWVSH(s)
W∗ +

KWVSH(s)
s+ KWVSH(s)

iLhd(s) (3.39)

となる。直流コンデンサ電圧指令値は，通常一定値を与えるので，蓄積エネルギー指令値

W∗ も一定値であり，(3.39)式の右辺第 1項は 0となる。一方，第 2項は電源電流 d軸成

分に残留する高調波を表す。残留高調波を低減するためには，直流コンデンサ電圧制御の

フィードバックゲイン Kw またはローパスフィルタ H(s)のカットオフ周波数 ωcを低く設

定する必要がある。たとえば，ローパスフィルタ H(s)を適用せずに，電圧脈動の中で支

配的となる角周波数 6ωS成分の残留高調波が，iShd < εiLhd となるようなフィードバック

ゲインは，

KW <
6ωS

VS
ε (3.40)
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である。一方，H(s)として，カットオフ周波数 ωcの 1次ローパスフィルタを適用した場

合を考えると，その伝達関数は，

H(s) =
1

1+ 1
ωc

s
(3.41)

と表すことができる。この時のフィードバックゲインは

KW <
6ωS

VS

6ωS

ωC
ε (3.42)

の範囲で設定できる。したがって，ローパスフィルタを適用した場合，フィードバックゲ

インを 6ωS/ωC倍まで高く設定することができる。

図 3.20に提案するコンデンサ電圧制御法を適用した場合の等価ブロック線図を示す。

図 3.18と同様に図 3.20では，ŵ = wおよび iAF = i∗ を仮定している。また，図 3.19と

同様に，電源電圧も三相対称正弦波交流とし，d軸電圧 vdが VSで一定となる場合を仮定

する。

提案するコンデンサ電圧制御法を適用した場合，図 3.20に示すように，補償電流 d軸

成分の指令値 i∗dは，

i∗d = −iLhd + KW (w∗ − ŵ) (3.43)

として与えられる。ただし，蓄積エネルギーの指令値 w∗ は

w∗ =W∗ − VS

s
iLhd(s) (3.44)

と演算される。このとき，補償電流 d軸成分は，

iAFd =
KWs

s+ KWVS
W∗ − iLhd(s) (3.45)

となる。したがって，電源電流 d軸成分に残留する高調波電流は，

iShd(s) = iLhd(s) + iAFd(s) =
KWs

s+ KWVS
W∗. (3.46)

である。すなわち，蓄積エネルギーの指令値W∗ が一定であれば，負荷電流高調波が電源

電流に残留することはない。したがって，直流コンデンサ電圧制御が高調波補償特性に影

響しないため，図 3.18の制御法と比べて高いフィードバックゲイン KW を適用できる。

3.2.2.3 直流コンデンサ電圧フィードバック制御の安定性の比較

ここで，直流コンデンサの電圧フィードバック制御に対する外乱 Dの影響について考

える。外乱は，補償電流やアクティブフィルタに流入する電力の誤差であり，たとえば，
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電源電圧検出の遅れ，電流制御偏差，アクティブフィルタの電力損失などに起因する。外

乱抑圧特性は，D(s) から w(s) までの伝達関数を考えればよい。図 3.18の場合，伝達関

数は，

w(s) =
VS

KWVSH(s) + s
D(s) (3.47)

である一方，図 3.20の伝達関数は

w(s) =
VS

KWVS + s
D(s) =

1
KW

1+ 1
KWVS

s
D(s) (3.48)

となる。(3.47)式と (3.48)式の差異は，ローパスフィルタの伝達関数 H(s)の有無である。

ここで，H(s) が (3.41) 式で表されるカットオフ周波数 ωc の 1次フィルタである場合，

(3.47)式の伝達関数は 2次系の応答

w(s) =

(
1+ 1

ωc
s
)

1
KW

1+ 1
KWVS

s+ 1
KWVSωc

s2
D(s) (3.49)

と表され，固有角周波数は ωn =
√

KWVSωc，減衰係数は ζ =
√
ωc/(4KWVS)となる。安定

のために，減衰係数が ζ > 1を満たすようなフィードバックゲインの条件は，

KW <
ωc

4VS
(3.50)

の範囲となる。

(3.50)式より固有角周波数は常に ωn < ωC/2の関係となる。ωnは 2次系システムのバ

ンド幅と考えることができるので，フィードバック制御の応答はカットオフ周波数よりも

必ず遅くなる。また，一般に，ローパスフィルタのカットオフ周波数 ωcは，6ωSよりも

はるかに小さく設定される。このため，(3.42) 式および (3.50) 式を同時に満足するため

に，フィードバックゲイン KW はさらに小さく設定する必要がある。したがって，安定性

の観点からフィードバックゲイン KW の増加や制御帯域 ωnの拡大は難しい。

一方，図 3.19–3.20の提案法は，(3.48)式のように，時定数 1/(KWVS)の 1次系の過渡

応答となる。このとき，ローパスフィルタの位相遅れに起因した安定性の問題やフィード

バックゲインの制約が本質的に存在しない。よって，提案法は制御バンド幅を 6ωS付近

もしくはそれ以上とすることができるため，高いフィードバックゲインを用いて効果的に

外乱の影響を抑圧することができる。
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図 3.21: 図 3.17の制御法において，フィードバックゲインを KW =

0.25 A/J (バンド幅 50 rad/s)として，ローパスフィルタを適用しない H(s) = 1

の場合の実験波形

3.2.3 実験検証

図 3.21–3.25に Cdc = 200µFのフィルムコンデンサを適用した場合の実験波形を示す。

ここでは，直流コンデンサ電圧の定常偏差を低減するために，ゲイン KW の比例制御の代

わりに 0.12 sの時定数をもつ PI制御器を適用した。過渡応答では，高調波負荷を t = 0 s
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図 3.22: 図 3.17の制御法において，ローパスフィルタを適用せずに

H(s) = 1として，フィードバックゲインを KW = 5 A/J (バンド幅 1000 rad/s)

に増加させた場合の実験波形

において 1 kWから 10 kWに増加させ，t = 250 msにおいて 10 kWから 1 kWへ減少さ

せた。

図 3.21は，ローパスフィルタを適用しない H(s) = 1の場合の実験波形である。ここ

では，(3.40)式において，電源に残留する高調波電流を ε = 2.5%に低減するように比例

ゲインを KW = 0.25 A/Jと設定した。このとき，直流コンデンサ電圧制御のバンド幅は，

50 rad/s (8 Hz)となる。図 3.21(a)は定常波形である。負荷電流高調波を良好に補償する
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図 3.23: 図 3.17の制御法において，フィードバックゲインを KW = 5 A/J

として，カットオフ周波数 ωc = 94 rad/sのローパスフィルタを適用した場

合の実験波形 (バンド幅 307 rad/s，減衰係数 ζ = 0.16)

ことができており，電源電流は正弦波波形となっている。直流コンデンサに大きな電圧脈

動が生じているにもかかわらず，電源電流 THDは 1.1%であった。図 3.21(b)は過渡波形

である。負荷が増加した後，直流コンデンサ電圧は 283 Vまで低下した。また，負荷を減

少させると，直流コンデンサ電圧が過電圧設定値 375 Vを超えたため，310 msにおいて

アクティブフィルタは停止した。したがって，過電圧を回避するために，フィードバック

ゲインを高く設定する必要がある。
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図 3.24: Eig. 3.17の制御法において，フィードバックゲインとフィル

タのカットオフ周波数が適切となるよう設計した場合の実験波形 (ゲイン

KW = 0.75 A/J，カットオフ周波数 ωc = 628 rad/s，バンド幅 307 rad/s，減

衰係数 ζ = 1.1)

図 3.22は，H(s) = 1としてローパスフィルタを適用せずに，比例ゲインを KW = 5 A/J

に増加させた場合である。図 3.22(b)の過渡状態においても，直流コンデンサ電圧の平均

は，330 Vで一定となった。これは，高いフィードバックゲインを適用することによって，

制御バンド幅が 1000 rad/s (160 Hz)まで広がったため，過渡的な電圧変動を抑制するこ

とができる。しかし，電源電流は大きくひずんだ高調波の残留する波形となり，THDは
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9.2%であった。これは，バンド幅が，直流コンデンサ電圧脈動の支配的な周波数 300 Hz

(1885 rad/s)に近づいたためである。

図 3.23は，カットオフ周波数 15 Hz (ωc = 94 rad/s)の 1次ローパスフィルタを適用し

た場合の実験波形である。図 3.22と同様の 5 A/Jのフィードバックゲインを適用した場

合に，電源電流の残留高調波を ε = 2.5%に低減するように，カットオフ周波数を設定し

た。このため，図 3.22(a)と比較して電源電流高調波を低減することができ，電流 THD

は，図 3.21(a)とほぼ同程度の 1.2%となった。ところが，図 3.23(b)における直流コンデ

ンサ電圧の過渡応答波形は，50 Hz付近の大きな電圧変動を含んでいる。これは，直流コ

ンデンサの電圧フィードバック制御が，ζ = 0.16の低い減衰係数を持つため，電圧変動を

引き起こす。したがって，フィードバックゲイン KW とカットオフ周波数 ωcは，安定性

の観点から許容できる減衰係数となるように設計する必要がある。

図 3.24は，比例ゲインを KW = 0.75 A/J，1次ローパスフィルタのカットオフ周波数を

100 Hz (ωc = 628 rad/s)と設定した場合である。電源電流の残留高調波を ε = 2.5%に抑

制しつつ，減衰係数が ζ = 1.1となるように，(3.40)式および (3.50)式を用いて KW およ

び ωcを求めた。図 3.24(a)の電源電流は正弦波波形となっており，その THDは 1.3%で

あった。図 3.24(b)の直流コンデンサ電圧は，図 3.23(b)と比較して 50 Hzの変動成分が

減少した。制御バンド幅が 300 rad/sに拡大したため，負荷変動に伴う電圧変動が 30 Vと

なり，図 3.21(b)と比較してほぼ半分になった。よって，ローパスフィルタを適用するこ

とによって，定常状態と過渡状態の特性を改善することができる。しかし，この改善は限

定的であり，負荷急変時の過渡電圧変動を完全に除去するためには不十分であった。

図 3.25に図 3.19の提案法を適用した場合の実験波形を示す。ここでは，フィードバッ

クゲインを KW = 10 A/Jとし，図 3.21の 20倍に設定した。このとき，制御バンド幅は

2000 rad/s (320 Hz)に達しており，直流コンデンサの支配的な脈動周波数である 300 Hz

を超えている。したがって，図 3.17の従来の制御法では，いかなるローパスフィルタを

用いた場合でも，これ程高いフィードバックゲインおよび制御バンド幅は，適用すること

ができない。提案法を適用することによって，図 3.25(a)の定常状態においては，電源電

流 THDが 1.5%の正弦波波形となっており，図 3.25(b)の過渡応答では，負荷変動が生じ

た場合でも，電圧変動をほとんど観測することができなかった。この実験結果は，提案す

る直流コンデンサ電圧フィードバック制御法が，従来の制御法とは異なる原理に基づいて

脈動を除去していることを明示している。

図 3.26に，10 kW負荷から発生する高調波を補償した場合の，負荷および電源電流の

高調波スペクトルの実測値を示す。図 3.17の制御法にフィードバックゲイン KW = 5 A/J

を適用した図 3.22の場合，電源電流には大きな高調波電流が残留している。残留高調波



3.2 直流コンデンサ電圧の原理的な脈動を考慮した制御法 77

� -
10 ms

iLu

[V]
-40

0

40

iAFu

[V]
-30

0
30

iSu

[V]
-40

0

40

vdc

[V] 300
330
360

(a)定常状態の実験波形

time [ms]
0 100 200 300

iLu

[V]
-40

0

40

iAFu

[V]
-30

0
30

iSu

[V]
-40

0

40

vdc

[V]
300
330
360

(b)過渡応答の実験波形

図 3.25: 図 3.19の提案法において，フィードバックゲインを KW = 10 A/J

(バンド幅 2000 rad/s)とした場合の実験波形

として支配的であった 5次および 7次高調波は，実効値がおよそ 2 Aであった。一方，図

3.21および 3.23–3.25では，電源電流高調波を良好に抑制することができている。よっ

て，提案法は高いフィードバックゲインとは独立に，従来の制御法とほぼ同等の高調波補

償特性を持つ。

したがって，小容量の直流コンデンサを適用したアクティブフィルタでも，提案法は，

負荷急変に起因する直流コンデンサ電圧脈動の低減と定常状態の良好な高調波補償特性の

双方について，実現できる。提案法は，高調波補償電流に伴うエネルギー脈動を計算し，
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図 3.26: 10 kW負荷から発生する高調波を補償した場合の，負荷電流 iLu

および電源電流 iSuに含まれる高調波スペクトルの実測値

これを蓄積エネルギーの指令値として直流コンデンサ電圧制御に適用する。その結果，提

案法は，高調波補償特性を低下させることなく，6ωS/VSよりも高いフィードバックゲイ

ン，もしくは 300 Hzよりも広い制御バンド幅を適用することができるため，直流コンデ

ンサ電圧変動を十分に抑制することができる。その結果，提案法は，高調波補償特性と外

乱抑圧特性のトレードオフを解消することができる。

3.2.4 まとめ

本節では，小容量の直流コンデンサを持つアクティブフィルタに適した直流コンデンサ

電圧制御法を提案し，実験によってその妥当性を確認した。まず，直流コンデンサに流

入・流出する有効電力を解析し，補償電流と直流コンデンサに蓄積されるエネルギーの関

係を示した。また，直流コンデンサの蓄積エネルギーの理論的な脈動を負荷電流高調波か

ら計算する方法を明らかにした。理論解析に基づいて，理論的な蓄積エネルギー脈動を指

令値として与える新しい制御法を提案した。その結果，小容量の直流コンデンサを持つア

クティブフィルタに高いフィードバックゲインを適用した場合でも，提案法は，電源電流

に残留する高調波を効果的に抑制することができる。

実験では，定常状態の高調波補償特性と過渡状態の電圧変動抑制の特性の双方につい

て，提案法と従来法の特性を比較・検証した。その結果，提案法は，制御バンド幅が電源
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周波数の 6倍を超えるような高いフィードバックゲインを適用しても，高調波補償特性を

低下することなく，動作できることが明らかになった。したがって，提案法は，小容量の

直流コンデンサを適用した場合においても，過渡状態において外乱の抑圧を十分にするこ

とができる上，定常状態においても良好な高調波補償特性をもつ。

3.3 本章のまとめ

本章では，負荷の急変に伴うアクティブフィルタの直流コンデンサ電圧変動を抑制する

制御法を提案した。従来の制御法では，大容量の電解コンデンサを適用していても，アク

ティブフィルタの動作中に高調波発生負荷が急変すると，直流コンデンサ電圧が大きく変

動し，深刻な電圧低下や過電圧を生じていた。これに対して，まず，7-step補償器を用い

た高調波検出法を提案し，負荷急変時に直流コンデンサに流入・流出する電力を 1/144に

抑制した。その結果，実験検証において，直流コンデンサ容量を 1/7以下に低減しても，

電圧変動を従来法の 1/4に抑制できたが，定常状態の電圧脈動よりも大きな電圧変動を

負荷急変に伴って生じていた。次に，脈動する指令値を用いた直流コンデンサ電圧制御法

を提案し，直流コンデンサ電圧フィードバック制御とアクティブフィルタの高調波補償

特性のトレードオフ関係を解消した。これにより，高調波補償特性を低下することなく，

2000 rad/sの制御バンド幅をもつ直流コンデンサ電圧制御を実現できることを実験により

確認した。その結果，静電容量を十分に低減しても，負荷急変の影響を受けることなく，

直流コンデンサ電圧の平均値を一定に制御できることを明らかにした。

7-step補償器を用いた高調波検出法は，すべての理論高調波を検出することができるた

め，電源・負荷がともに三相平衡であれば，高調波補償特性に影響することなく，負荷急

変時の直流コンデンサ電圧変動を抑制できる。しかし，不平衡時には負荷電流に非理論高

調波が含まれるため，7-step補償器を適用すると，アクティブフィルタの高調波補償特性

が低下する場合がある。このため，不平衡となる場合を想定した非理論高調波の検出・補

償法が必要となる。
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第 4章

三相不平衡時の直流コンデンサ電圧

脈動とその抑制法

第 3章では，電源・負荷が三相平衡である場合を仮定して，負荷急変に伴う直流コンデ

ンサ電圧変動を抑制していた。このため，不平衡時に生じる 3次高調波電流などの非理

論高調波を検出・補償することができず，定常状態の高調波補償特性が低下する場合があ

る。本章では，負荷急変時の直流コンデンサ電圧変動抑制と不平衡時の高調波補償特性の

両立が可能となるアクティブフィルタの制御法を提案する。まず，ステップ数の異なる 2

つの k-step補償器を併用する高調波検出法と繰り返し制御を適用した制御法を提案する。

その結果，負荷急変時の電圧変動を抑制しながら，不平衡時にすべての高調波の補償が可

能であることを確認する。次に，補償電流に基本波逆相電流を重畳することによって，3

次高調波補償電流に起因した電源の 2倍周波数の直流コンデンサ電圧脈動を零とする制御

法を提案する。提案法により，アクティブフィルタが 3次高調波電流を補償しながら，そ

の直流コンデンサ電圧脈動を大幅に低減できることを確認する。

4.1 非理論高調波を含む負荷電流に対する高調波補償法

本節では，負荷急変時の直流コンデンサ電圧変動を抑制しながら，不平衡条件下でも

すべての高調波の補償が可能となるアクティブフィルタの制御法を提案する。これは，

7-step補償器を用いた高調波検出法とステップ数の異なる k′-step補償器を用いた高調波

検出法を併用する制御法である。提案法は，過渡時の電圧変動を抑制しながら，定常状態

において，すべての高調波電流を補償できる。不平衡条件下で実験検証を行い，提案法が

負荷変時の電圧変動を抑制しながら，定常状態において非理論高調波を含むすべての高調
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図 4.1: 繰り返し制御器を適用したアクティブフィルタの制御ブロック線図
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図 4.2: 過渡時の電圧変動抑制と定常状態の非理論高調波補償を同時に可

能とするアクティブフィルタの制御ブロック線図

波電流の補償が可能であることを確認する。

4.1.1 7-step補償器を用いた高調波検出法の高調波検出特性

図 4.1に繰り返し制御器を適用したアクティブフィルタの制御ブロック線図を示す。

7-step補償器は，不平衡時に発生する非理論高調波電流を検出する能力はないため，変換

器電流とその指令値が一致している場合でも，非理論高調波を補償することはできない。

4.1.2 繰り返し制御を応用したアクティブフィルタの制御法

図 4.2は，過渡時の電圧変動抑制と定常状態の非理論高調波補償を同時に可能とするア

クティブフィルタの制御ブロック線図である。図 4.2の制御法は，過渡的な電圧変動を抑

制するために，図 3.3の 7-step補償器を用いた高調波検出法を用いる。これに加えて，繰

り返し制御器の指令値 i′∗ を作るために，図 3.1の従来の高調波検出法を併用する。

ここで，簡単化のため，直流コンデンサ電圧フィードバック制御の影響を無視し，電流

制御が理想的に働く，ifp = 0かつ id = î∗d の状態を仮定する。もし，直流コンデンサ電圧

フィードバック制御が働かなければ，繰り返し制御によって徐々に直流コンデンサが放電
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図 4.3: 図 4.2の制御法において生じる繰り返し制御に起因した電圧変動

の抑制を可能とする制御法のブロック線図

され，電圧変動の最終値は

∆vdc ≈ −
√

3VSIf cosϕ(1)TS

2CdcVdc
, (4.1)

となる。これは，図 3.1の従来の高調波検出方式を適用した場合に生じる電圧変動の最終

値である (3.12)式と一致する。

4.1.3 繰り返し制御に起因した電圧変動の抑制法

図 4.3は，繰り返し制御に起因した電圧変動の抑制を可能とする制御法のブロック線図

である。図 4.2では，繰り返し制御器の入力として図 3.1の従来の高調波検出法を適用し

ていたのに対して，図 4.3では，図 3.3の k′-step補償器を用いた高調波検出法を適用す

る。補償器のステップ数を k′ = 2とすれば，図 4.3の制御法はすべての負荷電流高調波を

補償することができる。このとき，電圧変動の最大値は，

∆vdc ≈ −
√

3KRCVSIf cosϕ(1)TS

8CdcVdc

(
t =

3TS

2

)
(4.2)

となり，大幅に抑制できる。

したがって，図 4.3の制御法は，電圧フィードバック制御に頼ることなく，直流コンデ

ンサ電圧変動を抑制できる。

4.1.4 実験検証

本節では，アクティブフィルタの直流コンデンサとして Cdc = 300µFのフィルムコン

デンサを接続し，高調波負荷を 15 kWとして行った。ここでは，提案法の制御特性比較

のために，直流コンデンサ電圧制御は従来の図 3.17の制御法を適用し，比例制御の代わ



84 第 4章 三相不平衡時の直流コンデンサ電圧脈動とその抑制法

� -20 ms

iLu, iLv ,
iLw [A]

-80

-40

0

40

80

iAFu, iAFv,
iAFw [A]

-40

0

40

iSu, iSv,
iSw [A]

-80

-40

0

40

80

vdc

[V]
280

320

360

2.9% 2.1% 3.4%

(a)図 4.1の従来の制御法に 7-step補償器を用いた高調波検出法を適用した場合
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図 4.4: 繰り返し制御器を適用したアクティブフィルタが不平衡条件下で

動作するときの定常実験波形
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りに，1.2 sの時定数をもつ PI制御器にフィードバックゲインを KW = 0.5 A/Jとして適

用した。また，繰り返し制御器のゲインは KRC = 0.03とした。

図 4.4に定常状態の実験波形を示す。このとき，電源電圧や負荷の配線インピーダンス

の不平衡に起因して，負荷電流がわずかに不平衡となっている。図 4.4(a)は，図 4.1の制

御法に 7-step補償器を用いた高調波検出法を適用した場合の波形である。このとき，電

源電流は，低次の高調波電流が残留したひずんだ波形となっており，その THDはおよそ

3%であった。一方，図 4.2の提案法を用いた場合の実験波形を図 4.4(b)に示す。このと

き，電源電流は正弦波波形となっており，THDはおよそ 1.5%に減少した。しかし，直流

コンデンサの電圧脈動幅は，図 4.4(a)の 60 Vから図 4.4(b)の 80 Vへ増加した。

図 4.5に，負荷急変時の過渡応答実験波形を示す。このとき，負荷の電力を t = 0 sに

おいて 1 kWから 15 kWへ増加させ，t = 250 msにおいて 15 kWから 1 kWへ減少させ

た。図 4.5(a)は，図 4.2の制御法を適用した場合の波形である。負荷増加から 1周期経過

した後に，直流コンデンサから不要な有効電力が流出し，コンデンサ電圧が低下した。図

4.5(b)は，図 4.3の制御法を k′ = 2として適用した場合の実験波形である。このとき，定

常状態の補償特性は，図 4.2の制御法と同等となる。図 4.5(b)の直流コンデンサ電圧は，

負荷の増加後でも電圧平均の変動は 3 Vに抑制された。

4.1.5 まとめ

本節では，定常状態においてすべての高調波電流を補償しながら，負荷急変時の直流コ

ンデンサ電圧変動の抑制が可能な制御法を提案した。提案法は，負荷急変時の電圧脈動抑

制のために 7-step補償器を用いた高調波検出法を適用し，定常状態にすべての次数の高調

波を補償するために，従来の高調波検出法または 2-step補償器を用いた高調波検出法を併

用する。提案法の過渡解析と実験検証を行い，7-step補償器と 2-step補償器を併用した高

調波検出を適用すると，定常状態において全次数の高調波を補償しながら，過渡状態の電

圧変動の抑制が可能であることを確認した。

しかし，非理論高調波を補償したことによって，定常状態の直流コンデンサの電圧脈動

が増大しており，不平衡が大きくなると，過電圧・電圧低下を生じると考えられる。

4.2 3次高調波電流補償に伴う電圧脈動の抑制法

第 4.1節では，非理論高調波の補償を行った場合，直流コンデンサの電圧脈動が増大し，

過電圧・電圧低下を生じる可能性があった。これは，アクティブフィルタが 3次高調波電
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図 4.5: 繰り返し制御器を適用したアクティブフィルタの負荷急変過渡実験波形
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流を補償すると，直流コンデンサに電源周波数の 2倍の大きな電圧脈動を生じるためであ

る。このため，不平衡条件下での動作を考慮した場合，直流コンデンサの静電容量を三相

平衡状態と比較して大きく設計する必要がある。これに対して，本節では，基本波の逆相

電流を補償電流として注入することにより，3次高調波電流の補償に伴って直流コンデン

サに流入する電力を相殺する。その結果，3次高調波電流を補償しながら，直流コンデン

サ電圧脈動の電源の 2倍周波数成分を零とすることができる。不平衡条件下で実験を行

い，高調波補償特性を低下することなく，直流コンデンサの電圧脈動を三相平衡時と同程

度まで低減できることを確認する。

4.2.1 高調波補償に伴う直流コンデンサ電圧脈動の解析

ここでは，簡単のため，電源電圧を実効値 VSの三相平衡正弦波 vSu

vSv

vSw

 =
√

2
3

VS


sin(ωSt)

sin
(
ωSt − 2

3π
)

sin
(
ωSt + 2

3π
)
 (4.3)

と仮定する。また，補償電流を基本波と高調波電流の和として， iu
iv
iw

 =
∞∑

n=−∞

√
2I(n)


sin

(
nωSt + ϕ(n)

)
sin

(
nωSt + ϕ(n) − 2

3π
)

sin
(
nωSt + ϕ(n) +

2
3π

)
 (4.4)

と定義する。ただし，nを任意の整数として，I(n) は補償電流の角周波数 nωS成分の実効

値，ϕ(n) はその位相角である。ここで，n = 1と n = −1はともに基本波成分であるが，そ

れぞれ正相および逆相成分を意味する。また，各次高調波に対して，nが正と負の 2成分

が存在する。たとえば，(4.4)式の定義では，三相ダイオード整流器の主な 5次高調波電

流は n = −5の成分となり，n = 5の成分も考慮すると単相整流器等の不平衡な高調波電

流を表すことができる。

アクティブフィルタのフィルタキャパシタ Cf1, Cf2 に流入する進相電流やスイッチング

リプル電流を無視し，iAF = i と考えると，アクティブフィルタに流入する瞬時有効電力 p

は，

p = iuvSu+ ivvSv + iwvSw

=
√

3VS

∞∑
n=−∞

I(n) cos
{
(n− 1)ωSt + ϕ(n)

}
(4.5)

となる。アクティブフィルタに生じる電力損失を無視すると，流入した有効電力はすべて
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直流コンデンサに蓄積される。特に，有効電力が直流量となる n = 1の成分は，

p(0) =
√

3VSI(1) cosϕ(1) (4.6)

の一定の有効電力を形成するため，直流コンデンサ電圧制御等に広く用いられている。一

方，n = 1以外の成分は，有効電力に角周波数 |n− 1|ωS成分の振動を生じる。ここで，有

効電力の角周波数 mωS成分は，

p(mωS) =
√

3VS
{
I(m+1) cos

(
mωSt + ϕ(m+1)

)
+ I(−m+1) cos

(
mωSt − ϕ(−m+1)

)}
(4.7)

となる。すなわち，有効電力の角周波数 mωS成分は，補償電流に含まれる n = m+ 1と

n = −m+ 1の 2つの成分によって形成される。ここで，p(mωS) に起因した直流コンデンサ

電圧の脈動分 vdc(mωS) は，平均電圧 Vdcに対して∫
p(mωS)dt =

1
2

Cdc
(
Vdc + vdc(mωS)

)2 (4.8)

の関係となる。直流コンデンサの電圧脈動が平均電圧に対して十分に小さい場合，

vdc(mωS) << Vdcを仮定すると，線形近似を用いて，電圧脈動 vdc(mωS) は

vdc(mωS) ≈
√

3VS

mωSCdcVdc

{
I(m+1) sin

(
mωSt + ϕ(m+1)

)
+ I(−m+1) sin

(
mωSt − ϕ(−m+1)

)}
(4.9)

と表せる。したがって，高調波成分の電流実効値が同じであっても，角周波数 mωSが小

さいほど電圧脈動は大きくなる。

もし，m= 1の成分，すなわち補償電流に n = 0もしくは n = 2の成分が含まれている

と，角周波数 ωSの大きな電圧脈動成分が現れる。しかし，これらの成分は，半波整流回

路などの特殊な負荷以外には含まれないため，m= 1の電圧脈動は無視できる。したがっ

て，m = 2の場合，すなわち補償電流に n = −1および n = 3の成分を含んでいるとき，

生じる電圧脈動の 2ωS成分が最も低い周波数となり，大きな電圧脈動を生じる。ここで，

n = −1の成分は基本波の逆相電流，n = 3の成分は 3次高調波電流である。これらの成分

は，単相ダイオード整流器や三相ダイオード整流器を電圧・インピーダンスが不平衡な電

源に接続した場合に生じる。

図 4.6に高調波補償電流演算を行うブロック線図を示す。これは，負荷電流高調波と逆

位相の電流を補償電流として与える，一般的な方法である。図 4.6(a)は，図 3.1の従来の

高調波検出法を適用した場合，図 4.6(b)は，図 3.3の k-step補償器を用いた高調波検出法

を適用した場合である。図 4.6の高調波検出法においては，いずれの場合も n = 1の成分

のみを除去するため，三相ダイオード整流器が不平衡な電源に接続されている場合，補償
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(a)図 3.1の従来の高調波検出法を適用した場合
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(b)図 3.3の k-step補償器を用いた高調波検出法を適用した場合

図 4.6: 一般的なアクティブフィルタの高調波補償電流演算のブロック線図

電流には n = −1の成分が含まれることがある。この場合，直流コンデンサの電圧脈動を

抑制するために，比較的大きな静電容量が必要となる。三相ダイオード整流器の場合，5

次および 7次などの理論高調波と比べて，一般に 3次高調波電流や基本波逆相電流の含有

量は少ない。しかし，5次および 7次高調波電流が直流コンデンサに 6ωSの電圧脈動を引

き起こすのに対して，3次高調波電流および基本波逆相電流に起因した電圧脈動の角周波

数は 2ωSである。このため，直流コンデンサには，比較的大きな電圧脈動を生じることが

ある。

たとえば，(4.9) 式を用いて直流コンデンサに生じる電圧脈動を求めると，5次および

7次高調波電流がそれぞれ 2 A とすると，6ωSの脈動は最大 4.5 Vである。これに対し

て，三相不平衡時にのみ生じる 3次高調波および基本波逆相電流がそれぞれ 1 A とする

と，2ωSの電圧脈動は最大 6.7 Vとなり，6ωSの脈動より大きい。このとき，三相不平衡

時の電圧脈動幅を三相平衡時と同程度とするためには，直流コンデンサ容量を三相平衡時

の 2.5倍に設定する必要がある。このように，電源や負荷が三相不平衡である場合，静電

容量の低減が困難であった。
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4.2.2 直流コンデンサ電圧脈動の 2ωS成分抑制法

4.2.2.1 電圧脈動の抑制原理

アクティブフィルタが高調波補償を目的としている場合，本来 n = −1の基本波逆相電

流を補償する必要はない。したがって，負荷電流に含まれる高調波を検出する際，n = 1

と n = −1の両方の成分を除去すれば，n = −1成分に起因した 2ωSの電力脈動を抑制で

きる。

これに対して，アクティブフィルタは n = 3の 3次高調波電流を補償する必要があり，

補償電流の n = 3成分を制御しなければならない。したがって，n = 3の成分に起因した

2ωSの有効電力が原理的に形成される。

ここで，(4.7)式の m= 2のとき，

p(2ωS) =
√

3VS
{
I(3) cos

(
2ωSt + ϕ(3)

)
+ I(−1) cos

(
2ωSt − ϕ(−1)

)}
= 0 (4.10)

とすれば，2ωSの電圧脈動を零とすることができる。このとき，n = −1成分は基本波逆

相であるため，高調波補償特性に対して影響せずに，n = −1成分を任意の振幅・位相で補

償電流に重畳することができる。したがって，(4.10)式を満足する基本波逆相電流の実効

値 I(−1)と位相 ϕ(−1)は，{
I(−1) = I(3)

ϕ(−1) = π − ϕ(3)
(4.11)

となる。このとき，負荷電流の n = 3の高調波成分を補償しても，直流コンデンサ電圧に

2ωSの脈動を生じない。

ここで，負荷電流を iLu

iLv

iLw

 =
∞∑

n=−∞

√
2IL(n)


sin

(
nωSt + ϕL(n)

)
sin

(
nωSt + ϕL(n) − 2

3π
)

sin
(
nωSt + ϕL(n) +

2
3π

)
 (4.12)

とする。ただし，IL(n) は負荷電流の角周波数 nωS成分の実効値，ϕL(n) はその位相角であ

る。アクティブフィルタが，n = 3の高調波電流を補償するためには，補償電流指令値の

n = 3成分の実効値と位相を，{
I(3) = IL(3)

ϕ(3) = π + ϕL(3)
(4.13)
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とする必要がある。したがって，直流コンデンサの 2ωSの電力脈動を零とするためには，

補償電流に実効値と位相が{
Ifn = IL(3)

ϕfn = −ϕL(3)
(4.14)

となる基本波逆相電流 ifn を重畳すればよい。

4.2.2.2 電圧脈動の抑制法

(4.14) 式を満足するためには，負荷電流から 3次高調波成分の実効値 IL(3) とその位相

ϕL(3) を演算し，基本波逆相電流の指令値を演算することもできるが，逆三角関数を用いた

場合には位相角の範囲に注意する必要がある。ここでは，座標変換だけを用いて (4.14)式

の基本波逆相電流を演算する方法を考える。

三相交流を 3ωSで回転する回転座標上の二相交流へ変換するには，

C3 =

√
2
3

 sin(3ωSt) sin
(
3ωSt − 2

3π
)

sin
(
3ωSt + 2

3π
)

cos(3ωSt) cos
(
3ωSt − 2

3π
)

cos
(
3ωSt + 2

3π
)  (4.15)

を用いればよい。負荷電流 iL に変換行列 C3を適用すると，負荷電流の n = 3の成分は i(3)
Ld

および i(3)
Lq の直流分に，その他の成分は交流分に変換される。ローパスフィルタ等を用い

て抽出した直流分 i(3)
Ld および i(3)

Lq と 3次高調波成分の実効値 IL(3)，位相 ϕL(3) との関係は， i(3)
Ld

i(3)
Lq

 = √3IL(3)

[
cosϕL(3)

sinϕL(3)

]
(4.16)

となる。一方，三相交流を −ωSで回転する回転座標上の二相交流へ変換する変換行列は，

C−1 =

√
2
3

 sin(−ωSt) sin
(
−ωSt − 2

3π
)

sin
(
−ωSt + 2

3π
)

cos(−ωSt) cos
(
−ωSt − 2

3π
)

cos
(
−ωSt + 2

3π
)  (4.17)

であり，補償電流に重畳する基本波逆相電流 ifn に適用すると， i(−1)
fnd

i(−1)
fnq

 = √3Ifn

[
cosϕfn

sinϕfn

]
(4.18)

となる。これに，(4.14) 式と (4.16) 式を代入すると，補償電流に重畳する基本波逆相成

分は， i(−1)
fnd

i(−1)
fnq

 = √3IL(3)

[
cosϕL(3)

sin
(−ϕL(3)

) ] =  i(3)
Ld

−i(3)
Lq

 (4.19)

として演算できる。
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図 4.7: 直流コンデンサ電圧脈動の 2ωS成分を抑制する制御法の高調波補

償電流演算のブロック線図

4.2.2.3 補償電流演算の実装

図 4.7に，直流コンデンサ電圧脈動の 2ωS成分を抑制する制御法のブロック線図を示

す。図 4.6と比較して，変換行列 C−1および C3を用いて，負荷電流の n = −1と n = 3の

成分を検出するパスが追加されている点が異なる。

図 4.7の変換行列 C1, CT
1 およびローパスフィルタは，図 4.6と同様に，負荷電流 iL が

含有する n = 1の基本波正相電流 iL(1) を抽出する。また，負荷電流 iL に変換行列 C−1を

適用すると，n = −1の基本波逆相成分は i(−1)
Ld および i(−1)

Lq の直流分に，その他の成分は交

流分に変換される。移動平均フィルタと逆変換行列 CT
−1 を用いて，n = −1の基本波逆相

電流 iL(−1)を抽出する。

負荷電流 iL に変換行列 C3 を適用して直流分 i(3)
Ld および i(3)

Lq を抽出し，(4.19)式のよう

に，i(3)
Lq に −1を乗じて逆変換行列 CT

−1を適用し，補償電流に重畳する基本波逆相電流を ifu
ifv
ifw

 = √2IL(3)


sin

(−ωSt − ϕL(3)
)

sin
(
−ωSt − ϕL(3) − 2

3π
)

sin
(
−ωSt − ϕL(3) +

2
3π

)
 = CT

−1

 i(−1)
fnd

i(−1)
fnq

 = CT
−1

 i(3)
Ld

−i(3)
Lq

 (4.20)

として演算する。

負荷電流から演算した各成分を加減算して，補償電流指令値 i∗Cを

i∗C = −
{
iL −

(
iL(1) + keiL(−1)

)}
+ ki ifn (4.21)
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と求める。ただし，keは負荷基本波逆相電流を補償する割合を決める係数，ki は n = 3の

成分に起因する電圧脈動の抑制量を決める係数であり，それぞれ 0 ≤ ke ≤ 1, 0≤ ki ≤ 1の

範囲の実数である。このとき，補償電流の基本波逆相成分は，
i∗Cu(−1)
i∗Cv(−1)
i∗Cw(−1)

 =√2ki IL(3)


sin

(−ωSt − ϕL(3)
)

sin
(
−ωSt − ϕL(3) − 2

3π
)

sin
(
−ωSt − ϕL(3) +

2
3π

)
 +√2(ke − 1) IL(−1)


sin

(−ωSt + ϕL(−1)
)

sin
(
−ωSt + ϕL(−1) − 2

3π
)

sin
(
−ωSt + ϕL(−1) +

2
3π

)


(4.22)

であり，n = 3の成分は，
i∗Cu(3)
i∗Cv(3)
i∗Cw(3)

 = −√2IL(3)


sin

(
3ωSt + ϕL(3)

)
sin

(
3ωSt + ϕL(3) − 2

3π
)

sin
(
3ωSt + ϕL(3) +

2
3π

)
 (4.23)

となる。したがって，電流制御が理想的に働き，補償電流が指令値に一致する i = i∗Cの場

合を仮定すると，アクティブフィルタに流入する瞬時有効電力の角周波数 2ωSの成分は，

p(2ωS) =
√

3VS
{
(1− ke) IL(−1) cos

(
2ωSt − ϕL(−1)

) − (1− ki) IL(3) cos
(
2ωSt + ϕL(3)

)}
(4.24)

となる。

たとえば，ke = 0, ki = 0とした場合，図 4.6の従来法と等価となる。すなわち，電源電

流は三相平衡正弦波となるが，直流コンデンサには負荷電流の基本波逆相電流と 3次高調

波電流による電圧脈動が生じる。一方，ke = 1, ki = 0とすると，高調波電流のみを補償す

るため，負荷の基本波逆相電流は電源に流出し，電源電流は不平衡な正弦波波形となる。

このとき，補償電流には基本波逆相電流を含まないため，直流コンデンサ電圧の 2ωS成

分の脈動を低減できる。さらに，ke = 1, ki = 1とすると，基本波逆相電流を注入すること

により，2ωSの電圧脈動を零にでき，直流コンデンサ電圧の 2ωSの脈動を完全に抑制で

きる。

いずれの場合も，アクティブフィルタは負荷電流に含まれる高調波を補償するため，電

源電流 iSに高調波成分は残留しないが，基本波逆相電流が流出して不平衡となることが

ある。軽負荷の場合等，アクティブフィルタの直流コンデンサ電圧の脈動幅に余裕があれ

ば，2ωSの電力脈動のうち一部だけを補償することもできる。この場合，電圧脈動にあわ

せて，係数 ke, ki を 0 < ke < 1, 0< ki < 1の範囲で設定すればよい。



94 第 4章 三相不平衡時の直流コンデンサ電圧脈動とその抑制法

� -20 ms

vSu, vSv,
vSw [V]

-150
0

150

iLu, iLv ,
iLw [A]

-50

0

50

iAFu, iAFv,
iAFw [A]

-30
0

30

iSu, iSv,
iSw [A]

-50

0

50

THD: 2.8% 3.0% 3.3%

vdc

[V]
300
330
360

(a)実測波形

Harmonic component numbern
-5 -3 -1 1 3 5 7

A
m

pl
itu

de
[A

]

1

3

10

30 Load currentiL
Comp. currentiAF
Source currentiS

(b)負荷電流・補償電流・電源電流の高調波スペクトル

図 4.8: 従来の制御法を用いて三相平衡時の 10 kWダイオード整流器負荷

の高調波電流を補償した場合の実験結果

4.2.3 実験検証

10 kWのコンデンサ平滑三相ダイオード整流器が三相平衡状態において発生する負荷

電流高調波を，アクティブフィルタがすべて補償した際に，直流コンデンサ電圧脈動が平

均電圧の ±10%以下となるよう設計すると，必要な静電容量は 200µFとなる。しかし，

本節では，不平衡時に電圧脈動が大きくなることを考慮して，Cdc = 500µFとして実験を

行った。また，直流コンデンサ電圧制御として従来の図 3.17の制御法を適用し，フィー

ドバックゲインを KW = 0.5 A/Jとした。
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図 4.9: 従来の制御法を用いて三相不平衡時の 10 kWダイオード整流器負

荷の高調波電流を補償した場合の実験結果

図 4.8–4.9に，10 kWの三相ダイオード整流器を負荷として接続し，従来の制御法を適

用した場合の実験結果を示す。図 4.8は負荷を三相平衡とした場合で，図 4.8(a)に実験波

形を，このときの各電流を周波数解析した結果を図 4.8(b)に示す。電源電流は三相平衡な

正弦波波形となり，接続点 (PCC)の電圧不平衡は 0.14%であった。このとき，直流コン

デンサの電圧脈動幅は 31 Vであり，角周波数 6ωSの脈動成分が実効値 7.5 Vで支配的で

あった。これは，負荷電流には n = −5と n = 7の高調波成分がそれぞれ 9.0 A, 5.5 A含

まれていたためである。

図 4.9は負荷を不平衡とした場合の実験結果である。ここでは，電子負荷装置の iLoad
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図 4.10: 提案法を ke = 1, ki = 0として適用し，三相不平衡時の 10 kWダ

イオード整流器負荷から発生する高調波電流を補償した場合の実験結果

を平均電力 10 kW，角周波数 2ωSで ±20%脈動させることによって不平衡を生じさせた。

負荷電流には n = −5と n = 7の成分に加えて，n = 3の 3次高調波成分と n = −1の基本

波逆相成分がそれぞれ 4.2 A, 4.3 A含まれていた。アクティブフィルタはこれをすべて補

償するため，電源電流は，図 4.8(a)と同様に三相平衡の正弦波波形となっているが，電圧

脈動幅は 70 Vに増加した。また，PCCの電圧不平衡は 0.08%となった。このとき，補償

電流に含まれる n = 3と n = −1の成分はそれぞれ 4.3 Aであり n = −5や n = 7の成分よ

りも小さいが，直流コンデンサ電圧脈動の 2ωS成分は 20 Vであり，6ωS成分の 7 Vより

も大きい。これは，(4.9)式の解析結果と一致する。

図 4.10は，図 4.9と同じ不平衡負荷状態に対して，提案法を ke = 1, ki = 0として適用
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(b)負荷電流・補償電流・電源電流の高調波スペクトル

図 4.11: 提案方を ke = 1, ki = 1として適用し，三相不平衡時の 10 kWダ

イオード整流器負荷から発生する高調波電流を補償した場合の実験結果

した場合の実験結果である。電源電流の v 相は他の 2相と比較して小さいが，各相とも

正弦波波形となり，PCCの電圧不平衡は 0.32%であった。これは，負荷電流に含まれる

n = −1成分をアクティブフィルタが補償しないため，基本波逆相電流がそのまま電源に

流出したものである。このため，直流コンデンサ電圧の 2ωS成分を 7 Vに低減でき，脈

動幅は図 4.9(a)よりも小さく，43 Vに減少した。

図 4.11は，同様の不平衡負荷状態で，ke = 1, ki = 1とした場合である。電源電流は，

図 4.10(a)と同様の正弦波波形となっており，PCCの電圧不平衡は 0.47%であったが，

アクティブフィルタは負荷電流高調波を良好に補償できている。このとき，補償電流に

n = −1，すなわち基本波逆相電流が重畳されるため，図 4.11(b)に示した様に，電源電流
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図 4.12: 三相不平衡な電源に接続された 10 kWダイオード整流器負荷か

ら発生する高調波電流を従来の制御法を適用して補償した場合の実験結果

の n = −1の成分は 4.7 Aとなり，負荷電流の n = −1成分の 2.3 Aと比較して増加して

いる。一方，直流コンデンサ電圧の 2ωS成分は実効値 3 Vとなり，図 4.10(a)の約 1/2で

あった。また，電圧脈動幅は図 4.8(a)の三相平衡負荷状態と同程度の 30 Vに低減した。

図 4.12–4.14に，電源電圧が不平衡である場合の実験結果を示す。図 4.12は，従来の制

御法を適用した場合であり，このときの PCCの電圧不平衡は 1.2%であった。図 4.9と同

様に，図 4.12(a)の負荷電流には，n = 3の 3次高調波成分が 4.4 A，n = −1の基本波逆相

成分が 4.5 A含まれているが，電源電流波形は三相平衡正弦波波形となった。このとき，

直流コンデンサ電圧脈動の 6ωS成分が 7.5 Vであるのに対して，2ωS成分は 20 Vであっ
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(b)負荷電流・補償電流・電源電流の高調波スペクトル

図 4.13: 三相不平衡な電源に接続された 10 kWダイオード整流器負荷か

ら発生する高調波電流を，提案法に ke = 1, ki = 0として適用することによ

り補償した場合の実験結果

たため，電圧脈動幅は図 4.8よりも大きい 81 Vとなった。

図 4.13は，図 4.12と同じ電源不平衡状態に対して，提案法を ke = 1, ki = 0として適用

した場合の実験結果である。このとき，PCCの電圧不平衡は 0.8%となり，図 4.12の場合

と比べて減少した。図 4.10と同様に，アクティブフィルタは基本波逆相電流を補償しな

いため，直流コンデンサ電圧脈動の 2ωS成分を 7.3 Vに低減でき，脈動幅は 43 Vに減少

した。

図 4.14は，同様の電源不平衡状態において，ke = 1, ki = 1とした場合である。図 4.11

と同様，直流コンデンサ電圧脈動の 2ωS成分を抑制するために，補償電流に基本波逆相
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(b)負荷電流・補償電流・電源電流の高調波スペクトル

図 4.14: 三相不平衡な電源に接続された 10 kWダイオード整流器負荷か

ら発生する高調波電流を，提案法に ke = 1, ki = 1として適用することによ

り補償した場合の実験結果

電流を重畳しているため，電源電流の n = −1の成分は，負荷電流の n = −1の成分と比較

して増加している。しかし，PCCの電圧不平衡は電源インピーダンスによって，0.6%と

なった。このとき，電圧脈動の 2ωS成分は実効値 0.5 Vに低減でき，脈動幅は三相平衡状

態である図 4.8(a)と同程度の 30 Vに減少した。

直流コンデンサ電圧の 2ωSの脈動を抑制するために，提案法を用いて基本波逆相電流

を注入した場合，電源電流は不平衡となる。負荷側に不平衡が存在する図 4.9–4.11の場

合，PCCの電圧不平衡率は基本波逆相電流の注入によって増加した。一方，電源側に不平

衡がある図 4.12–4.14の場合，基本波逆相電流を注入することによって，PCCの電圧不平
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衡率が減少した。

以上のように，従来の制御法では，負荷が不平衡な場合を考慮して直流コンデンサ容量

を十分に大きく設定する必要があった。しかし，本節の提案法を適用した場合には，負荷

電流に基本波逆相電流や 3次高調波電流を含む場合でも直流コンデンサ電圧脈動はほとん

ど増加しなかった。したがって，提案法は従来法と比較して直流コンデンサ容量を大幅に

低減できる。また，提案法では直流コンデンサ容量を大きく設定する必要がなく，5次，7

次等の三相平衡時に発生する高調波だけを考えれば，静電容量を設計することができる。

4.2.4 まとめ

本節では，三相アクティブフィルタの 3次高調波電流補償に伴う直流コンデンサ電圧脈

動の低減法を提案し，その効果を実験により確認した。提案法は，基本波逆相電流を補償

電流に重畳することによって，補償電流の 3次高調波成分に起因して直流コンデンサに流

入する電源の 2倍周波数の電力を抑制する点に特長がある。これにより，高調波補償特性

を制限することなく，直流コンデンサ電圧脈動を大幅に低減できる。

実験では，整流器負荷に対して高調波補償を行い，従来法と提案法を適用した場合の直

流コンデンサ電圧脈動を比較した。その結果，不平衡負荷状態において，従来法は電源周

波数の 2倍の直流コンデンサ電圧脈動が平衡負荷状態と比較して増大した。一方，提案法

は，不平衡負荷状態においても高調波補償特性を低下させることなく，直流コンデンサ電

圧脈動幅を三相平衡状態と同程度に抑制できることを確認した。

4.3 本章のまとめ

本章では，過渡時の直流コンデンサ電圧変動を抑制しながら，定常状態において三相不

平衡時に負荷電流に含まれる非理論高調波を補償できる制御法を提案した。これに対し

て，まず，負荷急変時の電圧変動抑制には，7-step補償器を用いた高調波検出法を，定常

状態における非理論高調波の補償には，2-step補償器を用いた高調波検出法と繰り返し制

御を併用することによって，所望の特性を実現できた。このとき，非理論高調波を補償し

たため，定常状態の直流コンデンサ電圧脈動が三相平衡の場合と比較して大きくなった。

これに対して，次に，基本波逆相電流を補償電流として注入することにより，3次高調波

電流の補償に起因する電源の 2倍周波数の直流コンデンサ電圧脈動を零とする制御法を提

案した。その結果，提案法により，不平衡条件下においても，直流コンデンサの電圧脈動

が三相平衡時と同程度まで抑制できることを実験において確認した。これにより，三相平
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衡かつ定常状態の直流コンデンサ電圧脈動のみを考慮すれば，直流コンデンサの静電容量

を設計できるようになった。
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第 5章

高次のスイッチングリプルフィルタ

に適した制御法

本章では，アクティブフィルタのスイッチングリプルフィルタとして LCLC フィルタ

を適用した場合の制御特性向上を行う。これは，フィルタの高次化に伴ってインダクタン

スを低減すると，変換器の出力電圧誤差の影響が顕著になり，電圧フィードバック特性が

低下する。また，フィルタキャパシタに流入する電流によって，変換器電流と補償電流が

厳密には一致しないため，変換器電流が指令値に一致したとしても，電源電流には高調波

が残留する場合がある。このように，従来の制御法では，インダクタンスの大きな L フィ

ルタを適用した場合と比較して，アクティブフィルタの制御特性が低下することがあっ

た。これに対して，まず，デッドタイムに起因した出力電圧誤差を高精度に補償する制御

法を提案し，すべての動作領域において良好な特性を得られることを実験において確認す

る。次に，電源電流検出方式のアクティブフィルタにおいて負荷電流を推定することによ

り，高速な過渡応答と良好な定常特性を両立できる制御法を提案する。これにより，制御

特性を低下することなく，小容量のインダクタを用いた高次フィルタをスイッチングリプ

ルフィルタとして適用可能であることを明らかにする。

5.1 電圧形 PWM変換器のデッドタイムに起因する電圧誤差

の解析と補償

本節では，電圧形 PWM変換器のデッドタイムに起因した電圧誤差を高精度に補償する

制御法を提案する。まず，スイッチング素子の出力容量を考慮して電圧形 PWM変換器の

スイッチング動作をモデル化・解析を行い，変換器の出力電流と出力電圧誤差の関係を明
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図 5.2: PWM変換器の零電流付近における変換器電流 i と出力電圧 vの関係

らかにする。同時に，電圧形 PWM変換器の各相の電圧指令値と出力電流リプルの関係を

明らかにする。これらの解析結果に基づいて，変換器の出力電圧誤差を高精度に補償する

制御法を提案する。提案法は，回路パラメータと出力電圧指令値をもとに電圧誤差を演算

し，演算結果を補償電圧として与えることによって，変換器の動作状態によらず，常に高

い電圧誤差補償特性を実現することができる点に特長がある。また，従来の電圧誤差補償

法の特性を解析し，高い補償特性を得ることができる動作範囲・条件を明らかにする。従

来の電圧誤差補償法と比較して，提案法がすべての動作領域において高調波を最小にでき

ることを実験によって確認する。
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5.1.1 従来のデッドタイム補償法

5.1.1.1 デッドタイムによる電圧誤差

図 5.1は，三相電圧形変換器から 1アームを取り出した等価回路である。上下 2素子

の IGBT P, Nのうち一方にゲート信号を加えると，変換器出力電圧は，v = Vdc
2 または

v = −Vdc
2 となる。いずれの IGBTにもゲート信号を与えない期間，すなわちデッドタイム

期間では，変換器電流 i の方向によって，上下いずれかの逆並列ダイオードが導通する。

したがって，デッドタイム期間の変換器出力電圧は，

v =

{ Vdc
2 (i > 0)
−Vdc

2 (i < 0)
(5.1)

である。

図 5.2に変換器電流 i とデッドタイムに起因する電圧誤差の関係を示す。ここで，Sは

理想的なスイッチング関数であり，ゲート信号GPおよびGN は Sから TDT だけオンする

時刻を遅らせて生成する。変換器電流 i は PWM制御に伴うリプルを含んだ電流である。

一方，ī は電流リプルを含まない電流で，例えば同期サンプリング [117] などで検出され

る電流あるいは電流指令値などと考えることができる。また，ipおよび inは，それぞれス

イッチング素子 Pおよび Nがターンオフする際の電流である。

図 5.2のように，ip < 0かつ in > 0場合，スイッチング素子のターンオフ時に vの極性

は直ちに切り替わり，Sと vの立上がりおよび立下りは一致する。一方，ipと inが共に正

もしくは負の場合，Sと vのパルス幅に TDT の差を生じ，変換器電圧 vに電圧誤差が現れ

る。したがって，1スイッチング周期 TSWの平均電圧誤差は，

vDT =


Vdc

TDT
TSW

(ip > 0)
0 (ip < 0, in > 0)
−Vdc

TDT
TSW

(in < 0)
(5.2)

となる。

制御回路で ipおよび inを知ることができれば,(5.2)式により電圧誤差を演算し，これを

補償電圧 ∆vとして予め電圧指令値から差し引くことにより，変換器電圧 vとスイッチン

グ関数 Sのパルス幅を等しくし，電圧誤差を補償することができる。しかし，一般的な

マイクロコントローラ等では，変換器電流のピーク値をサンプルすることは困難であり，

またオン時間もしくはオフ時間が短い場合には，演算に要する時間を確保できないことが

ある。



106 第 5章 高次のスイッチングリプルフィルタに適した制御法

∆v

ī
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図 5.3: 従来の電圧誤差補償法の補償電圧 ∆vと変換器電流の関係

5.1.1.2 従来の電圧誤差補償法

図 5.3に従来のデッドタイム補償法に用いられる補償電圧 ∆vと変換器電流 i の関係を

示す。従来，一般的なマイクロコントローラ等に実装可能な補償法として，変換器電流の

サンプル値 ī もしくは電流指令値 i∗ を用いた比較的簡単な近似により電圧誤差を演算する

方法が用いられてきた。

図 5.3(a)は，2レベル近似補償法 [118,136] の補償電圧である。変換器電流 i の方向に

より，補償電圧 ∆vを

∆v =

 Vdc
TDT
TSW

(ī > 0)
−Vdc

TDT
TSW

(ī < 0)
(5.3)

として与える。この方式では，(5.2)式の電圧誤差に対して，ip < 0かつ in > 0のときに

は過補償となる。特に，零電流において急峻な電圧変化を生じる。

図 5.3(b)は，直線近似補償法 [139] の補償電圧であり，

∆v =


Vdc

TDT
TSW

(ī > ith)

Vdc
TDT
TSW

ī
ith

(ith > ī > −ith)
−Vdc

TDT
TSW

(ī < −ith)
(5.4)

として与える。ただし，ith は補償電圧を求めるための閾値電流である。(5.2)式の関係か

ら，一般的には ith を変換器電流のリプル程度に設定すれば良い。この補償法では，零電

流付近の補償電圧の急峻な変化を生じることがない。

図 5.3(c)は，3レベル近似補償法 [142] の補償電圧であり，

∆v =


Vdc

TDT
TSW

(ī > ith)
0 (ith > ī > −ith)
−Vdc

TDT
TSW

(ī < −ith)
(5.5)
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図 5.4: デッドタイムを TDT = 3 µsと設定し，IGBTを t = 0においてター

ンオフした時の変換器電圧の実験波形

として演算される。変換器電流が ith > ī > −ith の範囲では，補償電圧を零とする方法で，

閾値電流 ithを電流リプル ir に一致できれば，(5.2)式の電圧誤差をすべて補償できる。し

かし，電流リプル ir は，変換器の変調率や力率などによって変化するため，適切な ithを

求めることは難しい。

5.1.2 出力容量を考慮した電圧誤差の解析

5.1.2.1 実際の変換器電圧波形

図 5.4に，スイッチング素子がターンオフする際の変換器電圧の実測波形を示す。図

5.4(a)は，下側素子 N から上側素子 Pに転流する場合の波形である。ターンオフ電流が

比較的大きい in = 1.0 Aの場合，変換器電圧は 1 µs以内に −165 Vから +165 Vへ変化し

た。一方で，in = 0.2 Aの場合，3 µsのデッドタイム期間に出力容量の充放電が完了して
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図 5.5: デッドタイムに起因した電圧誤差解析に用いる PWM変換器 1相分の等価回路

いないため，上側素子がターンオンするデッドタイム終了時に，変換器電圧が +165 Vへ

変化する。また，in = −0.3 Aの場合は，デッドタイム期間に出力容量の充放電が生じな

いため，デッドタイム期間中の変換器電圧に変化がなく，デッドタイム終了と同時に変換

器電圧が +165 Vへ急峻に変化する。図 5.4(b)は下側素子 Nから上側素子 Pへ転流する

場合であり，図 5.4(a)と同様に，転流時の変換器電圧波形はターンオフ電流 ipに強く依存

する。

5.1.2.2 出力容量の影響

図 5.5にスイッチング素子の出力容量を考慮した一相分の等価回路を示す。スイッチン

グ素子を理想スイッチと理想ダイオードとし，上下スイッチング素子の出力容量の和を

キャパシタ Cpとして考慮する。一般に，スイッチング素子の出力容量は印加電圧によっ

て変化するが，ここでは Cpは一定であると仮定する。交流インダクタとスイッチング素

子の間の配線や交流インダクタの巻線間容量などの浮遊容量が大きい場合には，これらの

浮遊容量を出力容量に加えて Cpとすればよい。以下では，下側スイッチ Nをオフし，上

側スイッチ Pをオンするまでの動作を考え，転流前後の変換器電流をターンオフ電流で一

定 i = inと仮定し，電流源 inで表す。スイッチ Nをオフすると，inは Cpに流入し，変換

器電圧 vは，

v = −Vdc

2
+

in
Cp

t (5.6)

となり，直線的な時間変化となる。ここで，デッドタイムの終了と同時に v = Vdc/2に達

するターンオフ電流を臨界電流

IC =
CpVdc

TDT
(5.7)

と定義すると，in = ICの場合，スイッチ Nをオフしてから TDT後に，変換器電圧は v = Vdc
2

に達する。
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図 5.6: ターンオフ電流ごとの PWM変換器のゲート信号と変換器の出力電圧 vの関係

図 5.6にスイッチ Nからスイッチ Pへ転流する際のゲート信号と変換器電圧 vの波形

を示す。ターンオフ電流 inによって，4通りの場合がある。図 5.6(a)は in ≤ 0の場合で，

スイッチ Nをオフしても逆並列ダイオードが導通し続けるため，変換器電圧 vは変化し

ない。スイッチ Pをオンすると，変換器電圧は v = Vdc
2 となる。したがって，in ≤ 0の場

合の平均電圧誤差は，

vDTn(in) = −Vdc
TDT

TSW
(5.8)

となる。図 5.6(b)は，0 < in < ICの場合である。スイッチ NをオフするとCpは充電され

るが，変換器電圧が v = Vdc
2 に達する前にスイッチ Pがオンする。この場合の平均電圧誤

差は inに比例して減少し，

vDTn(in) = −Vdc
TDT

TSW

(
1− in

2IC

)
(5.9)

となる。図 5.6(c)は，in = ICの場合であり，デッドタイム期間の終了と同時に Cpの充電

が完了する。この場合の平均電圧誤差は

vDTn(in) = −1
2

Vdc
TDT

TSW
(5.10)

となる。図 5.6(d)の IC < inの場合は，t = TDT 以前に，Cpは完全に充電される。これ以

降は，スイッチ Pの逆並列ダイオードが導通し，v = Vdc
2 で一定となる。この場合，スイッ

チ Nをオフしてから逆並列ダイオードが導通するまでの時間は inに反比例するため，平

均電圧誤差は，

vDTn(in) = − Vdc

2TSW

CpVdc

in
= −Vdc

TDT

2TSW

IC

in
(5.11)

となる。
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図 5.8: 電流リプルごとの変換器電流のサンプル値 ī と電圧誤差 vDT の関係

5.1.2.3 電流リプルと電圧誤差

図 5.7にデッドタイムに起因する平均電圧誤差を示す。以上から，スイッチ N からス

イッチ Pへ転流する際に生じる電圧誤差の平均値は，

vDTn(in) =


−Vdc

TDT
TSW

(in ≤ 0)

−Vdc
TDT
TSW

(
1− in

2IC

)
(0 < in < IC)

−Vdc
TDT

2TSW

IC
in

(IC ≤ in)
(5.12)

と整理できる。また，スイッチ Pからスイッチ Nへの転流時についても同様に，

vDTn(ip) =


Vdc

TDT
TSW

(ip ≥ 0)

Vdc
TDT
TSW

(
1+ ip

2IC

)
(0 > ip > −IC)

−Vdc
TDT

2TSW

IC
ip

(−IC ≥ ip)
(5.13)

となる。

図 5.8に変換器電流平均値 ī と電圧誤差 vDT の関係を示す。ターンオフ電流 ipおよび in
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は定義から，

ip = ī − ir (5.14)

in = ī + ir (5.15)

であるので，図 5.7の電圧誤差 vDTn と vDTp を ∓ir だけシフトして加算すると，図 5.8の

変換器電流のサンプル値 ī に対する電圧誤差 vDT を求めることができる。

図 5.8(a)は ir が小さい場合で，変換器電流の ī の零電流を境に電圧誤差 vDT の極性が大

きく変化する。一方，図 5.8(b)は ir が IC 程度の場合で，電圧誤差 vDT は，∓ir の間でほ

ぼ直線的に変化している。したがって，従来の制御法の中では，直線近似補償法を用いる

ことが最も適している。さらに，ir が大きい場合は，図 5.8(c)のような電圧誤差を生じ，

3レベル近似補償法が適すると考えられる。

図 5.9に電流リプル ir と各補償法を用いた場合に残留する二乗誤差 εの関係を示す。こ

こでは，二乗誤差 εを

ε =
1

Vdc
TDT
TSW

∫ ∞

−∞

(
vDT(ī) − ∆v(ī)

)2
dī (5.16)

と定義する。なお，図 5.9(a)の横軸の電流リプルは，臨界電流 IC で規格化し，直線近似

補償法および 3レベル近似補償法では，電流リプルに応じて εが最小となる閾値電流 ith

を図 5.9(b)のように設定した。2レベル近似補償法では，ir/IC = 0.8付近で最小値 ε = 1

となり，電流リプルの増加に伴って ε も増加する。直線近似補償法と 3レベル近似補償

法を比較すると，ir/IC < 5.8の範囲では直線近似補償法，ir/IC > 5.8の範囲では 3レベ

ル近似補償法の ε が小さい。例として，本研究の変換器の出力容量は Cp = 2800 pF程

度であるので，IC = 0.3 A となる。このとき，最大電流リプルの計算値は 3.6 A，すな

わち ir/IC = 12となるので，3レベル近似補償法が適する。一方，交流インダクタ L を

1 mHに増加すると，ir/IC = 3.6となり，直線近似補償法が有利となる。図 5.10に閾値

電流 ith を一定としたときの二乗誤差 ε を示す。図 5.10(a)は，3レベル近似補償法を適

用した場合で，ir/IC = 12において εが最小となるように閾値電流を ith/IC = 11とした。

一方，図 5.10(b)は，直線近似補償法を用いた場合で，ir/IC = 3.6において εが最小とな

る ith/IC = 4.9を適用した。どちらの場合も，電流リプルの大きさが変化すると εも増加

し，補償特性が低下する。したがって，近似補償法の閾値電流は，図 5.9(b)のように適切

に設定する必要がある。特に，電流リプルが大きい場合，εが最小となる閾値電流は，図

5.9(b)に示すように，Iripple/ICにほぼ比例する。

図 5.11および図 5.12に，実測した変換器電流平均値 ī と電圧誤差 vDT の関係を示す。

図 5.11は IGBTモジュール (CM200TU-12H, 600 V, 200 A, Mitsubishi)を用いた場合で，
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図 5.9: 規格化電流リプル ir/ICと各補償法を用いた場合に残留する二乗誤差 εの関係

IC =0.2 Aであった。一方，図 5.12は，同型の IGBTモジュールの各レグに出力容量を模

擬した 4.7 nFのスナバコンデンサを挿入した場合であり，IC =0.7 Aであった。図 5.11

および図 5.12では，それぞれ，電流リプルが ir =0.3, 2, 4 Aの 3通りについて測定した。

出力容量や臨界電流によって，電流リプル ±ir 付近における電圧誤差波形の傾きが大きく

変化し，特に，出力容量や臨界電流が大きい場合には，傾きが緩やかになる。これら 3つ

の波形は，図 5.8と酷似しており，実測した電圧誤差は理論解析の結果とよく一致する。

5.1.2.4 三相変換器のターンオフ電流

図 5.13に系統連系した三相電圧形変換器の回路図を示す。簡単化のため，電源は平衡

三相電圧源とし，交流インダクタのみを考える。本研究の実験装置では，5次のリプル
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図 5.10: 閾値電流 ith を固定した場合に補償後に残留する二乗誤差 εと規

格化電流リプル iripple/ICの関係

フィルタを接続しているが，フィルタキャパシタ Cf1 の電圧リプルが十分に小さければ，

変換器電流のリプルは Lf1 と変換器端子電圧から求められる。したがって，本研究のシス

テムの場合は L = Lf1 とすればよい。ここで，交流インダクタの印加電圧は
vLu = L diu

dt = vSu+ vo − vu

vLv = L div
dt = vSv + vo − vv

vLw = L diw
dt = vSw + vo − vw

(5.17)

となる。ただし，voは変換器の直流電圧中点から見た三相電源の中性点電位で，vSu+vSv+

vSw = 0かつ iu + iv + iw = 0であるので，

vo =
vu + vv + vw

3
(5.18)
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図 5.11: 変換器電流の平均値と実測した電圧誤差 vDT の関係

である。ここで，変換器電圧 vu, vv, vw は ±Vdc
2 のパルス電圧であるので，(5.17)式から，

電流変化率 diu
dt , div

dt , diw
dt を求めて積分すれば，変換器電流の波形を求めることができる。

図 5.14に PWM制御の三角波比較方式を用いた場合の動作波形を示す。図 5.14および

以下の解析では，電圧指令値が v∗u > v∗v > v∗w の場合を考える。例として，u相の上側素子

がターンオフする時刻 tpuにおける a相の変換器電流 ipuに注目すると，

ipu =

∫ tpu

t0

vLu

L
dt + i0u (5.19)
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図 5.12: 出力容量として 4.7 nFのコンデンサを追加した場合の変換器電

流の平均値と実測した電圧誤差 vDT の関係

である。ここで，上記の積分区間は，電源周期に対して十分に短いため，積分区間におけ

る電源電圧 vSuの変化を無視すると，vLu は 3値の方形波電圧となり，

ipu = i0u + vSu(tpu − t0) +
(
vSu− 1

3Vdc

)
(tpv − tpw) +

(
vSu− 2

3Vdc

)
(tpu − tpv) (5.20)

のように簡単化できる。ただし，tpu, tpv, tpw は各相の上側素子がターンオフする時刻で，
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図 5.13: 電流リプル解析に用いる系統連系した三相電圧型変換器の回路図

例えば，tpuは u相の電圧指令値を用いて，

tpu =

(
1
2
+

v∗u
Vdc

)
Tsw

2
+ t0 (5.21)

として求められる。したがって，tpu, tpv, tpwを (5.20)式に代入すると，三相変換器のター

ンオフ電流は

ipu =

(
vSu

4
+

vSuv∗u
2Vdc

+
v∗w
6
+

v∗v
6
− v∗u

3

)
Tsw

L
+ i0u

inu =

(
3vSu

4
− vSuv∗u

2Vdc
+

v∗w
6
+

v∗v
6
− v∗u

3

)
Tsw

L
+ i0u

ipv =

(
vSv

4
+

vSvv∗v
2Vdc

+
v∗w
6
− v∗v

6

)
Tsw

L
+ i0v

inv =

(
3vSv

4
− vSvv∗v

2Vdc
+

v∗w
6
− v∗v

2
+

v∗u
3

)
Tsw

L
+ i0v

ipw =

(
vSw

4
+

vSwv∗w
2Vdc

)
Tsw

L
+ i0w

inw =

(
3vSw

4
− vSwv∗w

2Vdc
− 2v∗w

3
+

v∗v
3
+

v∗u
3

)
Tsw

L
+ i0w

(5.22)

となり，単純な積和演算だけで求めることができる。また，電圧指令値が v∗u > v∗v > v∗w 以

外の場合においても，電圧指令値の大小関係に注意すれば，同様に求めることができる。

(5.22)式を用いて各スイッチング素子のターンオフ電流の推定値 îpおよび înを演算し，

(5.12)式および (5.13)式により電圧誤差を算出し，補償電圧を

∆v = vDTp(îp) + vDTn(în) (5.23)

として与えることにより，より正確な補償が可能となる。これを以下では解析結果に基づ

く補償法 (Turnoff Transition based Compensation Method)と呼ぶ。
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図 5.14: 三角波比較方式を用いた場合の三相電圧型 PWM変換器の電圧・電流波形

実際のコントローラでは，制御遅延が存在するため，サンプリングした電流をそのまま

初期電流 i0u, i0v, i0wとして用いると，補償電圧 ∆vが反映されるのは次のサンプリング周

期となる。この場合，∆vには 1サンプリング周期の遅延が生じ，電圧誤差の補償特性が

低下する可能性がある。1サンプリング周期後の電流予測値もしくは電流指令値を初期値

として用いることにより，制御遅延に伴う補償電圧 ∆vの遅延の影響を低減することがで

きる。
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5.1.3 系統連系変換器のターンオフ電流

5.1.3.1 ターンオフ電流と変換器電流リプル

ターンオフ電流 ip および in は，(5.14)式および (5.15)式のように，変換器電流の平均

に対して対称であるため，電流リプル ir は，ip および in の差の 1/2となる。ここで，電

圧指令値が v∗u > v∗v > v∗w の場合，(5.22)式を整理すると，電流リプル ir は，

iru =

(
vSu

4
− vSuv∗u

2Vdc

)
Tsw

L

irv =

(
vSv

4
− vSvv∗v

2Vdc
+

v∗u
6
− v∗v

6

)
Tsw

L

irw =

(
vSw

4
− vSwv∗w

2Vdc
+

v∗u
6
+

v∗v
6
− v∗w

3

)
Tsw

L

(5.24)

と表される。また，電圧指令値の大小関係が変化した場合においても，同様にして求める

ことができる。インダクタ Lが線形で，直流電圧 Vdcやスイッチング周期 TSWは一定で

あると仮定すれば，変換器電流のリプルは，電圧指令値 v∗u, v∗v, v∗w と電源電圧 vSu, vSv, vSw

から計算できる。

さらに，系統連系変換器の場合，電源電圧と変換器電圧の差は連系インダクタの電圧降

下だけであり，両者の線間電圧はほぼ等しい。ここで，電圧降下を無視して，各相の電源

電圧と電圧指令値を vSu

vSv

vSw

 =
√

2
3

VS


sinθ

sin
(
θ − 2

3π
)

sin
(
θ + 2

3π
)

 (5.25)

 v∗u
v∗v
v∗w

 =
√

2
3

VS


sinθ

sin
(
θ − 2

3π
)

sin
(
θ + 2

3π
)

 + v0 (5.26)

と近似する。ただし，θ は電源電圧の位相角で θ = ωSt，v0 は変換器の零相電圧である。

ここで，u相の 1周期の電圧に着目すると，v相および w相の電圧との大小関係は時間的

に変化する。(5.25)式および (5.26)式を (5.24)式に代入すると，v∗u > v∗v > v∗w の範囲，す

なわち，90 ◦ < θ < 150◦ 期間の各相の電流リプル幅が求まる。三相交流の対称性から，u
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相 1周期の電流リプル幅を整理すると，

iru =



{
VS sinθ

2
√

6
−

(
VS sinθ

3
+

v0√
6

)
VS sinθ

Vdc

}
Tsw

L
(30◦ ≤ θ < 150◦){

VS |cosθ|
6
√

2
−

(
VS sinθ

3
+

v0√
6

)
VS sinθ

Vdc

}
Tsw

L
(−30◦ ≤ θ < 30◦,150◦ ≤ θ < 210◦){

−VS sinθ

2
√

6
−

(
VS sinθ

3
+

v0√
6

)
VS sinθ

Vdc

}
Tsw

L
(−150◦ ≤ θ < −30◦)

(5.27)

となる。(5.27)式の位相角を 120◦ ずつシフトすれば，v相および w相の電流リプル幅 irv

および irw を求めることができる。したがって，電流リプル幅は，基本波電流の振幅には

依存せず，電源電圧の位相だけの関数となる。

5.1.3.2 電源力率と電流リプル幅

図 5.15に (5.27)式を用いて計算した系統連系変換器のターンオフ電流 ip, inの様子を示

す。このとき，変換器電流の平均 ī は 14.4 Aの正弦波，直流電圧を Vdc = 330 Vとし，ス

イッチングリプルフィルタは L = 0.3 mHの場合である。また，各相の電圧指令値 v∗u, v∗v,

v∗w のうち，最大値と最小値の平均が零となるように零相電圧 v0を与えた。

図 5.15(a)は力率が |cosϕ| = 1のとき，図 5.15(b)は力率が |cosϕ| = 0のときの波形であ

る。どちらの波形においてもターンオフ電流 ipと inの差，すなわち電流リプルは，θ = 0◦

および θ = ±180◦ 付近で大きく，30◦ ≤ θ < 150◦ および 210◦ ≤ θ < 330◦ の範囲で小さい。

すなわち，電流リプル幅は，電源電圧の位相角 θによって決まり，力率や電流位相には依

存しない。

ここで，̄i の零電流付近に着目すると，図 5.15(a)の電流リプル幅は大きいが，図 5.15(b)

では小さい。デッドタイムに起因する電圧誤差は，図 5.7のように，ターンオフ電流 ip, in

が零の付近で急峻に変化するため，変換器電流の平均 ī の零電流付近の電流リプル幅に依

存する。したがって，図 5.15(a)と図 5.15(b)の電圧誤差は大きく異なる。

図 5.16に変換器電流とターンオフ電流の実測波形を示す。図 5.16(a)は力率が |cosϕ| =
1のとき，図 5.16(b)は力率が |cosϕ| = 0のときの波形である。図 5.15と比較するた

め，電源電流や直流電圧などの条件は，図 5.15と同様の設定とした。図 5.16のターン

オフ電流 ip および in は，変換器電流とスイッチング素子のゲート信号をオシロスコー

プで測定し，スイッチがオフとなる時の電流である。このとき，30◦ ≤ θ < 150◦ および

210◦ ≤ θ < 330◦ の範囲では変換器電流のエンベロープの幅がターンオフ電流よりも大き

くなっているが，これは他相のスイッチング素子の転流に起因した電流リプルが含まれて
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図 5.15: 系統連系変換器を Vdc = 330 Vとしたときの変換器電流リプル振

幅と位相の関係

いるためである。測定したターンオフ電流は，図 5.15の理論波形とよく一致している。

5.1.3.3 系統連系変換器に適した解析結果に基づく補償法

通常，直線近似補償法や 3レベル近似補償法では，閾値電流を一定としている。電圧誤

差を効果的に抑制するためには，閾値電流 ith をおよそ零電流付近の電流リプル幅程度に

設定する必要があるが，これらの近似補償法では，力率が変わると零電流付近の電流リプ

ル幅が変化するため補償特性が低下する。解析結果に基づく補償法では，ターンオフ電流

を用いて補償電圧を演算するため，力率変化による補償特性の低下は生じないが，ターン

オフ電流をオンラインで演算するなどの必要がある。
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図 5.16: 系統連系変換器の実測した変換器電流とターンオフ電流の関係

系統連系変換器の場合，(5.27)式の電流リプル幅は電圧位相 θだけの関数であり，オフ

ライン演算した結果をルックアップテーブル等から読み出すなどの方法が適用できる。こ

の場合，補償電圧は，

∆v = vDTp(ī − ir) + vDTn(ī + ir) (5.28)

として求めることができる。このとき，vDTpと vDTnについても，ルックアップテーブル

等のオフライン処理が適用できる。対称性から vDTp(x) = −vDTn(−x)とできるので，テー
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図 5.17: 三相負荷抵抗に接続した電圧型 PWM変換器の実験回路構成

ブルは一方だけでよく，

∆v = vDTp(ip) + vDTn(in)

= vDTp(ī − ir) − vDTp(−ī − ir) (5.29)

とすれば，リプル電流幅 ir(θ)と電圧誤差 vDTp(±ī − ir)の 2つの 1次元ルックアップテーブ

ルを用いて実装できる。本研究の実験装置では，1次補間などを適用する場合，PWM制

御器の分解能を考慮すると，電圧誤差 vDTpのテーブル精度は 1%程度でよく，8 bitデー

タ 200点程度のテーブルに実装できる。一方，リプル電流幅 ir のテーブルは，(5.27) 式

の対称性を考慮すると，電源周波数とサンプリング周期の関係から，200点のテーブルで

よい。

5.1.4 実験による検証

5.1.4.1 電圧誤差補償法の特性

まず，電源電圧高調波や電流フィードバック制御による影響を除外するため，実験で

は，330 Vの直流電源と三相抵抗負荷を接続し，電流フィードバック制御を用いることな

く，三相平衡な電圧指令値を与えて測定を行った。図 5.17に三相抵抗負荷を接続した場

合の回路構成を，図 5.18に抵抗負荷に印加される電圧の実験波形を示す。このとき，電

圧指令値を線間 150 Vの正弦波，抵抗負荷を RS = 8Ωとした。また，線形近似および 3

レベル近似補償法の閾値電流 ith と解析結果に基づく補償法の IC は，負荷電圧 vSの総合

歪率 (THD)が最小となるように設定した。

図 5.18(a)は補償を行わない場合で，主に 5次および 7次の高調波成分が含まれており，

零電圧付近と波高値付近に平坦な部分が現れている。図 5.18(b)の 2レベル近似補償法の

場合，図 5.18(a)の無補償の場合と比較して正弦波に近づいているが，零電圧付近と波高

値付近に大きな電圧ひずみが現れている。図 5.18(c)の直線近似補償法の場合，図 5.18(a)

および 5.18(b)と比べて，零電圧付近の電圧ひずみが減少している。図 5.18(d)の 3レベ
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図 5.18: 抵抗負荷に生じる電圧の実験波形
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図 5.19: 三相抵抗負荷に生じる電圧 THDと電流振幅の関係

ル近似補償法では，零電圧付近のひずみが極めて少なく，ほぼ正弦波の波形となってい

る。図 5.18(e)は，解析結果に基づく補償法の実験波形である。3レベル近似補償法と同

様に，零電圧付近のひずみが少ない正弦波の電圧波形が得られた。

図 5.19に電圧 THDの実測結果を示す。ここでは，IGBTモジュールに三相抵抗負荷を

接続して測定を行い，図 5.11および図 5.12と同様に，図 5.19(a)では IGBTモジュール

単体で，図 5.19(b)では IGBT モジュールに出力容量を模擬した 4.7 nFのスナバコンデ
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ンサを挿入した場合である。このとき，電圧指令値は線間 150 V一定の正弦波とし，抵

抗負荷により電流を調整した。なお，負荷電流が 11 Aの時の電圧 THDが最小となるよ

うに，各補償法のパラメータを設定した。図 5.19(a)では，直線近似補償法の閾値電流を

ith = 4.1 A，3レベル近似補償では ith = 2.5 Aに設定した。また，図 5.19(b)の閾値電流

は，直線近似補償法では ith = 3.7 A，3レベル近似補償では ith = 1.9 Aに設定した。電圧

THDは，u相の負荷電流波形の高調波を 50次まで合計して求めた。

無補償の場合に比べて，2レベル近似補償法を用いた方が電圧 THD が高い。これは，

本研究の実験装置では，交流インダクタが小さいため，零電圧付近で補償電圧が過大と

なることに起因して，大きな電圧ひずみを生じる。図 5.19(a)は，電流リプルの大きい

ir/IC = 16の場合で，3レベル近似補償法の方が直線近似補償法よりも効果的に電圧高調

波を低減できる。一方，図 5.19(b)では，ir/IC = 5.5の場合であり，直線近似補償法と 3

レベル近似補償法は同程度まで電圧高調波を抑制できる。このとき，直線近似補償法や

3レベル近似補償法のプロットは，スナバコンデンサによって縮小・移動する。したがっ

て，直線近似および 3レベル近似補償法の電圧 THDは，図 5.19(a)では IS = 5.5 Aにお

いて一致するのに対して，図 5.19(b)では IS = 4.5 Aにおいてプロットが交差する。閾値

電流 ith が一定であるため，直線近似と 3レベル近似の電圧 THDの交点よりも小さい電

流では，3レベル近似補償法の電圧 THDが比較的高くなる。これは，閾値電流 ithを適切

に設定しなければ，良好な補償効果が得られないことを意味する。さらに，プロットの交

点よりも負荷電流が小さいとき，従来の 3つの近似補償法を適用した場合よりも，無補償

のときの電圧 THDが低い。本実験装置で生じる電流リプルは Ir = 3.6 Aであり，基本波

電流振幅が Ir 程度まで低下すると，電圧誤差をほとんど生じない範囲に入るためである。

また，ir よりも電流が小さい範囲では，直線近似補償法の電圧 THDは，無補償の場合と

同程度になる。解析結果に基づく補償法では，測定したすべての電流範囲で電圧 THDを

低減でき，最も優れた高調波抑制効果が得られた。

5.1.4.2 系統連系動作時の電圧誤差補償特性

図 5.20–5.27に，系統連系変換器に電圧誤差補償を適用しない場合と各補償法を適用し

た場合の実験波形を示す。実験では，変換器の交流側を VS = 200 V， fS = 50 Hzの三相

電源に接続し，直流側を Vdc = 330 Vの直流電源に接続した。ここでは，変換器電流指令

値として実効値 I ∗S = 14.4 Aの三相平衡正弦波を与えた。同期サンプリング [117] によっ

て変換器電流を検出し，制御ゲイン 4.0 V/A の比例制御を適用して，電流をフィードバッ

ク制御した。また，サンプル周期毎に，出力電圧が最大の相と最小の相の平均値が零とな

るように，変換器の電圧指令値に零相成分を加えた。すべての電圧誤差補償法において，
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(a)位相角 ϕ = 180◦ のインバータ動作
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(b)位相角 ϕ = 0◦ の整流器動作

図 5.20: デッドタイムに起因する電圧誤差補償しない場合の電源電流と電

圧誤差の実測波形 (力率 |cosϕ| = 1のとき)

電流指令値を変換器電流平均値 ī として適用し，補償電圧の演算を行った。スイッチング

素子の出力容量には電圧依存性がある。このため，解析結果に基づく補償法では，データ

シートに記載された出力容量ではなく，インバータ動作となる位相角 ϕ = 180◦ のときの

高調波電流が最小となるように IC = 0.3 Aに調整した。直線近似補償法と 3レベル近似

補償法の閾値電流についても同様に，それぞれ ith = 5.2 Aと ith = 3.4 Aに設定した。変
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(a)位相角 ϕ = −90◦ のインダクタ動作
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(b)位相角 ϕ = +90◦ のキャパシタ動作

図 5.21: デッドタイムに起因する電圧誤差補償しない場合の電源電流と電

圧誤差の実測波形 (力率 |cosϕ| = 0のとき)

換器の電圧誤差は，出力電圧の PWM波形と電圧指令値を実測し，その差に 5 kHzのロー

パスフィルタを適用して求めた。

図 5.20–5.21は，デッドタイムに起因する電圧誤差を補償しない場合の電源電流と電

圧誤差の実測波形である。図 5.20は力率 |cosϕ| = 1のときであり，図 5.20(a)は位相角

ϕ = 180◦ のインバータ動作，図 5.20(b)は ϕ = 0◦ の整流器動作をした場合である。また，
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(a)力率 |cosϕ| = 1のとき (ϕ = 180◦)
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図 5.22: 2レベル近似補償法を適用した場合の電源電流と補償電圧・電圧

誤差の実測波形

図 5.21は力率 |cosϕ| = 0のときであり，図 5.21(a)は ϕ = −90◦ のインダクタ動作，図

5.21(b)は ϕ = +90◦ のキャパシタ動作をした場合である。いずれの場合も電源電流 iSの

振幅は指令値 i∗Sよりも小さい。図 5.20の零電流付近では，電源電流は指令値に良く追従

している。これは，図 5.15(a)のように零電流付近の電流リプル幅が大きく，電圧誤差が

小さいためである。一方，図 5.21では零電流付近の電流リプル幅が小さいため，大きな
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(a)力率 |cosϕ| = 1のとき (ϕ = 180◦)
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図 5.23: 直線近似補償法を適用した場合の電源電流と補償電圧・電圧誤差の実測波形

電圧誤差を生じ，大きな電流ひずみを生じている。このように，変換器電流の力率は，電

圧誤差に強く影響を与える。しかし，力率が同じ図 5.20(a)と (b)および図 5.21(a)と (b)

の電圧誤差は，互いに電源半周期シフトした波形となっている。

図 5.22–5.24は，2レベル近似補償法，直線近似補償法，3レベル近似補償法を適用し

た場合の補償電圧と電圧誤差の波形である。いずれの近似補償法を適用した場合も，電源

電流が大きい部分の補償電圧と電圧誤差はほぼ等しく，電流振幅は指令値にほぼ等しい。
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(a)力率 |cosϕ| = 1のとき (ϕ = 180◦)
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図 5.24: 3レベル近似補償法を適用した場合の電源電流と補償電圧・電圧

誤差の実測波形

2レベル近似補償法を適用した場合，図 5.22(a)の力率 |cosϕ| = 1のときは零電流付近の

補償電圧と電圧誤差の差が大きく，変換器電流にひずみを生じている。一方，図 5.22(b)

の力率 |cosϕ| = 0では，補償電圧と電圧誤差がよく一致し，電流ひずみは少ない。力率が

|cosϕ| = 1のとき，図 5.23(a)の直線近似補償法と図 5.24(a)の 3レベル近似補償法を比較

すると，図 5.24(a)の方がひずみが少ない。これは，電圧誤差波形が 3レベル波形に類似
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(a)位相角 ϕ = 180◦ のインバータ動作
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(b)位相角 ϕ = 0◦ の整流器動作

図 5.25: (5.22)式を用いた解析結果に基づく補償法を適用した場合の電源

電流と電圧誤差の実測波形 (力率 |cosϕ| = 1のとき)

しているためで，5.1.2.3節の解析結果に一致する。しかし，|cosϕ| = 0の図 5.24(b)は比

較的大きなひずみを有しており，補償電圧と電圧誤差の差が大きい。力率が変化する用途

や高調波電流を制御する用途では，これらの近似補償法では波形ひずみを補償することは

難しい。

図 5.25–5.26は，(5.22)式を用いてターンオフ電流をオンラインで推定した場合の解析
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(a)位相角 ϕ = −90◦ のインダクタ動作
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(b)位相角 ϕ = +90◦ のキャパシタ動作

図 5.26: (5.22)式を用いた解析結果に基づく補償法を適用した場合の電源

電流と電圧誤差の実測波形 (力率 |cosϕ| = 0のとき)

結果に基づく補償法の実験波形である。この場合，図 5.25の力率 |cosϕ| = 1および図

5.26の力率 |cosϕ| = 0いずれのときも，補償電圧と電圧誤差はよく一致し，ひずみの少な

い電源電流波形が得られた。図 5.27は，(5.27)式の電流リプル幅から補償電圧を計算する

解析結果に基づく補償法の実験結果である。図 5.25–5.26と同様に，いずれの力率のとき

も良好な補償特性が得られた。したがって，(5.27)式を用いて電流リプル幅を求めること
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(a)力率 |cosϕ| = 1のとき (ϕ = 180◦)
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図 5.27: (5.27)式を用いた解析結果に基づく補償法を適用した場合の電源

電流と電圧誤差の実測波形

により，オンラインのターンオフ電流推定を行うことなく，十分な補償特性が得られる。

図 5.28に力率角 ϕ と電源電流に含まれる高調波ひずみ率 (THD) の関係を示す。ただ

し，力率角 ϕ は電源電圧に対する電源電流の位相角であり，ϕ = 0 ◦ 付近では整流器動

作，ϕ = ±180◦ 付近ではインバータ動作となる。また，図 2.27の電流方向に注意すれば，

ϕ < 0 ◦ はインダクタ動作，ϕ > 0 ◦ はキャパシタ動作を意味する。実験では，PI制御を用
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図 5.28: 力率角 ϕと電源電流に含まれる高調波ひずみ率の関係

いて基本波電流実効値が 14.4 Aで一定となるように電流振幅を調整した。

無補償の場合，ϕ = 0◦および ϕ = ±180◦の電源電流 THDは 6%未満であるが，ϕ = ±60◦

付近では 8%程度に達する。2レベル近似補償法の ϕ = 0◦, ±180◦ における THDは 6%程

度となり，無補償よりも増加した。ϕ = 0◦, ±180◦ 付近では，3レベル近似補償法が最も効

果的に高調波を抑制できる。これは，ϕ = 0◦, ±180◦ のとき，零電流付近の変換器電流リ

プル幅が 4 Aと比較的大きいためであり，これは 5.1.2.3節の解析結果とも一致する。一

方，その他の位相角では，2レベル近似補償法の THDは 4.5%以下であり，優れた補償効

果が得られている。図 5.28では，直線近似補償法と 3レベル近似補償法の閾値電流 ithを

ϕ = 180◦ での電流 THDが最小となるように設定しており，ϕ = 0◦ および ±180◦ 付近を

除いて変換器電流のリプル幅が小さいため，高調波を抑制する効果が小さい。2レベル近

似補償法では，ithを設定する必要はなく，−150◦ < ϕ < −30◦ および 30◦ < ϕ < 150◦ の範

囲であれば十分に実用的な補償が可能である。

解析結果に基づく補償法は，(5.22) 式を用いる場合と (5.27) 式を用いる場合のいず

れも ϕ = 0◦, ±180◦ 付近では 3 レベル近似補償法と同等の補償特性を有しており，

−120◦ < ϕ < −60◦ および 60◦ < ϕ < 120◦ の範囲では 2レベル近似補償法と同程度の優れ

た高調波抑制効果が得られた。したがって，解析結果に基づく補償法は，ほぼすべての力

率角の範囲で，4方式の補償法の中で最も高調波電流実効値を小さく抑制できる。解析結

果に基づく補償法は，ターンオフ電流または電流リプル幅を推定して補償電圧を演算する
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ため，すべての位相角に対して良好な補償特性が得られる。

図 5.29は，電源に高調波電流を注入した場合の実験波形である。ここでは，電流指

令値の周波数を 7次調波，すなわち 350 Hzの三相平衡正弦波とし，その他の条件は図

5.20–5.27と同様の設定とした。

図 5.29(a)は，デッドタイムに起因する電圧誤差を補償しない場合の波形である。この

とき，電圧誤差の影響により，電源電流実効値は 10 A程度に低下している。電源電圧の

位相によって異なる電圧誤差を生じるため，電源電流波形ひずみは各周期ごとに異なる。

図 5.29(b)は，2レベル近似補償法を適用した場合の実験波形であり，電源電流の 7次

調波成分の振幅は指令値に一致し，図 5.29(a)と比べてひずみの少ない波形が得られた。

しかし，電源電流が零となる付近では，電圧誤差と補償電圧に差があり，電流ひずみを生

じている。

図 5.29(c)は，(5.27)式を用いた解析結果に基づく補償法を適用した場合の実験波形で

ある。電源電流の 7次調波成分は指令値に追従しており，図 5.29(b)と比較してひずみの

少ない波形が得られた。解析結果に基づく補償法は，電源に高調波電流を注入する場合で

も正確に電圧誤差を演算して，補償電圧を与えることができる。

(5.27)式を用いた解析結果に基づく補償法は，電源電圧を理想的な三相交流と仮定して

いるが，実際は電圧変動や電圧ひずみを含んでいるため，補償特性の低下が懸念される。

しかし，図 5.28と同様の条件下で，電源電圧を設定値から ±5%変化した場合，電源電流

THDの増加は 0.5%であった。また，図 5.29(c)では，高調波電流の注入によって電源電

圧 THDは 7.2%となっていたが，効果的に電圧誤差を補償できている。したがって，オ

フライン演算を用いた場合でも，電源電圧の変動や高調波ひずみの影響は実用上問題ない

と考えられる。

5.1.5 まとめ

本節では，三相電圧形 PWM変換器のデッドタイムに起因する電圧誤差を詳細に解析

し，種々の補償法について理論と実験の両面から比較・検討を行った。スイッチング素子

の出力容量を考慮してデッドタイム期間に現れる変換器電圧から，1スイッチング周期の

平均電圧誤差を理論的に導出し，平均電圧誤差はスイッチング素子がターンオフする際の

電流の関数であることを明らかにした。また，三相 PWM変換器の電流リプルを解析し，

各スイッチング素子のターンオフ電流は，変換器電流の同期サンプル値と電圧指令値など

を用いた比較的容易な積和演算により算出できることを述べた。特に，系統連系動作の場

合，電流リプル幅は電源電圧位相の関数となるため，電源電圧位相からターンオフ電流の
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(c) (5.27)式を用いた解析結果に基づく補償法を適用した場合

図 5.29: 350 Hzの高調波電流を指令値として与えた場合の電源電流と補

償電圧・電圧誤差の実測波形
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演算が可能である。

変換器に負荷抵抗器を接続し，従来の補償法と解析結果に基づく補償法を適用した場合

の電圧 THDを実測し，理論の妥当性を確認した。その結果，従来から用いられている 2

レベル近似補償法や直線近似補償法は電流リプルが比較的小さい場合に適した電圧誤差の

近似方法であり，3レベル近似補償法は電流リプルが大きい場合に電圧誤差をよく近似で

きる方法であることを定量的に示した。

次に，変換器を系統連系して実験を行った。このとき，電源力率によって，電圧誤差の

発生量が変化する。2レベル近似補償法は，電源力率の低い範囲では良好な補償特性が得

られ，無効電力補償装置等への応用では十分な効果が期待できる。直線近似補償法および

3レベル近似補償法は，電源力率が低い範囲でも効果的であるが，閾値電流を適切に設定

する必要がある。一方，解析結果に基づく補償法は，すべての力率で高調波電流を低減で

き，従来の近似補償法と比較して最も優れた補償効果を示した。したがって，解析結果に

基づく補償法は，電源力率が変化する用途や高調波電流が流れるアクティブフィルタに対

しても適した制御法である。

5.2 負荷電流推定を用いた電源電流検出方式

本節では，電源電流検出方式のアクティブフィルタの過渡応答の高速化を行う。従来の

電源電流検出方式は，電源電流高調波を良好に抑制できる一方，安定性の問題から負荷電

流検出方式と比較して過渡応答が遅かった。これに対して，負荷電流を検出する代わり

に，電源電流と変換器電流から負荷電流を推定して高調波の補償に用いる制御法を提案す

る。提案法は，従来の負荷電流検出方式と同等の過渡特性を持ちながら，定常状態では電

源電流の高調波を検出・補償することができるため，従来の電源電流検出方式と同等の定

常特性となることを実験によって確認する。

5.2.1 従来の高調波検出法とその問題点

5.2.1.1 負荷電流検出方式

図 5.30に負荷電流検出方式の制御ブロック線図を，図 5.31に繰返し制御器のブロッ

ク線図を示す。ただし，GRC(z)は，繰返し制御器の伝達関数，KRCは繰返し制御ゲイン，

GRF(z)は繰返し関数であり，Nは電源 1周期あたりのサンプリング回数，N = TS/Tsmpを

表す。ここでは，負荷電流 iL を検出し，高調波成分 iLh を抽出する。これと逆位相の高調

波補償電流 i∗C = −iLh に直流コンデンサ電圧制御のための基本波電流 ifp を重畳し，変換器
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図 5.30: 負荷電流検出方式を適用したアクティブフィルタの制御ブロック線図
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図 5.32: 従来の電源電流検出方式を適用したアクティブフィルタの制御ブロック線図

電流指令値 i∗ をとして与える。また，図 5.31の繰り返し制御器は，変換器電流 i とその

指令値 i∗ を比較し，両者が一致するように補正量 i∗RCを演算する。

このとき，定常状態の電源電流高調波は，

iSh(z) = iLh(z) +GFih(z) = (1−GF)iLh(z) (5.30)

となり，残留高調波はリプルフィルタの伝達関数GFの特性に依存する。
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5.2.1.2 電源電流検出方式

図 5.32に従来の電源電流検出方式の制御ブロック線図を示す。ただし，GRD は共振抑

制と安定性改善のために追加した伝達関数，KHFは高調波電流フィードバックの制御ゲイ

ンである。電源電流検出方式は，電源電流 iSを検出して高調波成分を抽出し，これを抑制

するように変換器電流指令値 i∗ を操作するフィードバック補償である。

繰返し制御器GRCを適用したときの閉ループ伝達関数の周波数特性は

iSh(ω)
iLh(ω)

=
1

(1+ KHFGRDGCGF) +GCGFKRCGRF
e− jωTS

1−e− jωTS

(5.31)

であるので，n次高調波成分に対して，iSh(nωS) = 0となる。また，GRFが理想的なGCGF

の逆関数とすると，

iSh(z)
iLh(z)

=
1

1+ KHFGCGF + KRC
z−N

1−z−N

=

1
1+KHFGRDGCGF

1+ KRC
1+KHFGRDGCGF

z−N

1−z−N

(5.32)

であるから，繰返し制御はおよそ τ = 1+KHFGRDGCGF
KRC

NTsmpの時定数で応答する。

従来の電源電流検出方式は，定常状態において高精度な高調波補償特性を持つ。しか

し，負荷急変直後の電源電流高調波の初期値と収束までの時定数がトレードオフの関係と

なるため，過渡応答が非常に遅い。

5.2.2 新しい電源電流検出方式

図 5.33に提案する新しい電源電流検出方式の制御ブロック線図を示す。提案法では，

従来の電源電流検出方式と同様に電源電流 iSと変換器電流 i を検出し，負荷電流を推定

する。これにより，図 5.30の負荷電流検出方式と同様にフィードフォワード制御を用い

て高調波を補償する。このため，負荷電流検出方式と同程度の高速な過渡応答が期待でき

る。一方，電源電流から残留高調波を検出でき，繰返し制御によって残留高調波を抑制す

る。したがって，定常状態では図 5.32の電源電流検出方式と同等の高調波抑制効果が実

現できる。

5.2.3 実験検証

図 5.34は，負荷電流推定を行う新しい電源電流検出方式を適用した場合の実験波形お

よび電源電流スペクトルである。図 5.34(a)の ī は，変換器電流 i に 50µsの移動平均フィ
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図 5.33: 負荷電流推定を用いた新しい電源電流検出方式を適用したアク

ティブフィルタの制御ブロック線図

ルタを適用した波形であり，スイッチングリプル等の 20 kHz以上の成分が除去されてい

る。図 5.34(b)の電源電流は，良好な正弦波波形となっており，振動成分を含んでいない。

図 5.35に，提案方式を適用した場合の負荷急変時の過渡実験結果を示す。負荷の高調

波発生源として，三相ダイオード整流器を使用し，直流側には 5 kWの負荷抵抗器を半導

体スイッチを介して接続した。実験では，t = 0 sにおいて半導体スイッチを投入すること

により，負荷を急変し，繰返し制御のゲインは KRC = 0.1と高めに設定した。

負荷投入直後から補償電流が増加しており，電源電流の高調波成分が抑制されている。

その後，残留した高調波成分は繰返し制御によって約 1 s後には零となっている。した

がって，提案方式は従来の負荷電流検出方式と同様の優れた過渡応答を実現できる。

5.2.4 まとめ

本節では，高次のスイッチングリプルフィルタをもつ電力用アクティブフィルタに適し

た新しい電源電流検出方式を提案した。提案法は，負荷電流を推定することにより，従来

の負荷電流検出方式と同様なフィードフォワード補償が可能となり，主要な低次高調波電

流を補償できる。また，提案法はフィードフォワード補償で電源電流に残留する高調波成

分を繰返し制御によって抑制する。そのため，高次のスイッチングリプルフィルタを適用

した場合でも，定常状態の電源電流高調波を効果的に抑制できる。したがって，新しい電

源電流検出方式は，高次のスイッチングリプルフィルタを適用した場合でも追加センサな

しで，負荷急変直後の過渡的な補償特性と定常状態の補償特性の双方を満たすことがで
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きる。

実験検証では，提案した新しい電源電流検出法の補償特性について，過渡状態と定常状

態の双方について比較した。本節で提案した新しい電源電流検出方式は，負荷変動直後に

従来の負荷電流検出方式と同程度に高速な高調波補償が可能であり，定常状態でも従来の

電源電流検出方式と同程度に電源電流の残留高調波を十分抑制できる。したがって，提案

法の高調波補償特性は，過渡応答性能と定常特性の両方を満足することができる。

5.3 本章のまとめ

本章では，LCLCフィルタを適用したアクティブフィルタの制御特性向上を行った。ま

ず，回路パラメータ等を用いて，電圧形 PWM変換器の出力電圧誤差を高精度に補償する

制御法を提案し，変換器の力率や高調波補償等の動作条件によらず，良好な補償特性を得

られることを確認した。次に，負荷電流推定を用いた新しい電源電流検出方式を提案し，

負荷急変直後は従来の負荷電流検出方式と同程度に高速な応答が可能であり，定常状態は

従来の電源電流検出方式と同程度の高調波補償特性を持つことを実験により確認した。こ

れにより，制御特性を低下することなく，小容量のインダクタを持つ高次フィルタをス

イッチングリプルフィルタとして適用可能である。
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結論

6.1 本研究の成果

近年，省エネルギー化への要求と半導体デバイスの高性能化・低価格化に伴い，産業・

電力用途の大容量のものから家電等の小容量のものまで，半導体電力変換器が導入され，

広く普及している。この中で，安価・堅牢であるという理由から，ダイオードブリッジを

用いた回路構成が多く採用されているが，高調波を多く含むひずんだ電源波形となる。電

源に高調波電流が流出すると，並列接続された他の機器に障害を引き起こすため，これを

抑制する必要がある。アクティブフィルタは，高調波を吸収することにより，電源に流

出する高調波電流を抑制する高調波補償装置であり，PWM整流器と比較して小型・低損

失・低価格という特長を持つ。

本研究では，小容量の受動素子を適用したアクティブフィルタの動作特性について検

討・改善を行った。アクティブフィルタの直流コンデンサとして小容量のフィルムコンデ

ンサを，スイッチングリプルフィルタとして小容量のインダクタを持つ高次フィルタを適

用した場合であっても，電源や負荷が三相平衡かつ定常状態のみを考えれば高調波補償を

行うことができる。しかし，従来の大きな受動素子を適用した場合と比較して，アクティ

ブフィルタの運転継続性能と高調波補償特性が低下する。これに対して，回路構成の変更

およびセンサ等を追加することなく，従来と同等の性能を実現するためには，次のような

課題があった。

• 負荷の変動に伴う直流コンデンサ電圧変動が大きくなり，過電圧停止や深刻な電圧低
下を生じる。

• 電源や負荷に不平衡があると，3次高調波電流の補償に伴って直流コンデンサの電圧

脈動が増加するため，定常状態においても過電圧停止や深刻な電圧低下を生じる。
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• フィルタのインピーダンスが小さいため，電圧誤差等によって生じる電流ひずみが大
きくなり，電流制御の外乱となる。

• フィルタキャパシタに流入する電流が存在するため，補償電流を直接制御することが
できず，高調波補償特性が低下する。

これらの課題に対して本研究では，次の 3点を目的としてアクティブフィルタの動作解

析を行い，これに基づいた検討と新しい制御法の提案を行った。

• 負荷変動に伴う三相アクティブフィルタの直流コンデンサ電圧変動の抑制
– 電圧変動の主要因である高調波検出法に着目して負荷急変時の過渡解析を行い，

直流コンデンサに流入または流出するエネルギーを抑制する k-step補償器を用

いた高調波検出法を提案した。

– 直流コンデンサ電圧フィードバック制御について，高調波補償動作を考慮した解

析を行った。直流コンデンサのエネルギー脈動を演算し，電圧フィードバック制

御の指令値として適用することによって，高調波補償特性を低下することなく広

い制御バンド幅を実現できるコンデンサ電圧制御法を提案した。

これらの制御法によって，負荷が急変した場合においても，直流コンデンサ容量の小

さいアクティブフィルタが，過電圧停止や深刻な電圧低下を生じることなく，高調波

補償を継続できる。

• 電源や負荷が三相不平衡時に生じる高調波の補償と直流コンデンサ電圧脈動の抑制
– 負荷変動に伴う直流コンデンサ電圧変動について，繰り返し制御器を適用した場

合の過渡解析を行った。これに基づいて，過渡的な電圧変動を抑制しながら，定

常状態において全ての高調波を補償するために，7-step補償器を用いた高調波検

出器に加えて，2-step補償器を用いた高調波検出器と繰り返し制御器を併用する

制御法を提案した。

– 補償電流の各周波数成分と直流コンデンサ電圧脈動の関係について解析を行っ

た。これに基づいて，3次高調波補償電流に起因した電源の 2倍周波数のコンデ

ンサ電圧脈動を抑制するために，3次高調波補償電流にあわせて基本波逆相電流

を注入する制御法を提案した。

これらの制御法により，不平衡時の高調波電流を補償した場合でも，直流コンデンサ

電圧脈動を三相平衡時と同程度に低減する。

• インダクタンスを低減した高次のスイッチングリプルフィルタ持つアクティブフィル
タの制御特性の向上

– デッドタイムに起因した変換器の出力電圧誤差を解析し，変換器の電圧指令値や
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回路パラメータを用いて変換器の出力電圧誤差を演算する方法を明らかにした。

演算した出力電圧誤差を補償電圧としてそのまま適用する電圧誤差補償法を提案

した。

– 高次フィルタをもつアクティブフィルタの高調波補償特性を解析し，高調波検出

点による特性の差異を明らかにする。電源電流と変換器電流から負荷電流を推定

することにより，良好な定常特性と高速な過渡応答を得られる新しい電源電流検

出方式を提案した。

これによって，高次のスイッチングリプルフィルタを適用しない場合と同程度の制御

特性を得ることができる。

以上の点について，本研究によって得られた成果を各章ごとに示す。

第 3章直流コンデンサ電圧変動の抑制法

負荷の急変に伴うアクティブフィルタの直流コンデンサ電圧変動を抑制する制御法

を提案し，その効果を実験により確認した。まず，7-step補償器を用いた高調波検出

法を提案し，負荷急変時に直流コンデンサに流入・流出する電力を 1/144に抑制し

た。その結果，実験検証において，直流コンデンサ容量を 1/7以下に低減しても，電

圧変動を従来法の 1/4に抑制できた。

次に，直流コンデンサ電圧の原理的な脈動を考慮した制御法を提案し，直流コンデ

ンサ電圧フィードバック制御とアクティブフィルタの高調波補償特性のトレードオフ

関係を解消した。これにより，高調波補償特性を低下することなく，電源周波数の 6

倍を超える 2000 rad/sの制御バンド幅をもつ直流コンデンサ電圧制御を実現できるこ

とを実験により確認した。

その結果，小容量の直流コンデンサを持つアクティブフィルタが，負荷変動の影響

を受けることなく，直流コンデンサ電圧の平均値を一定に制御できた。これにより，

アクティブフィルタが負荷急変によって過電圧停止や深刻な電圧低下を生じることな

く運転継続できることを明らかにした。

第 4章三相不平衡時の直流コンデンサ電圧脈動とその抑制法

電源や負荷が三相不平衡時に生じる高調波電流を補償した場合に，直流コンデンサ

電圧の変動を抑制する制御法を提案し，その効果を実験により確認した。まず，負荷

急変時の電圧変動抑制には，7-step補償器を用いた高調波検出器を，定常状態におけ

る非理論高調波の補償には，2-step補償器を用いた高調波検出器と繰り返し制御を併

用することによって，定常状態においてすべての高調波を補償しながら，負荷変動時

の電圧変動抑制を実現できた。
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次に，基本波逆相電流を補償電流として注入することにより，3次高調波電流の補

償に起因する電源の 2倍周波数の直流コンデンサ電圧脈動を零とする制御法を提案し

た。その結果，不平衡条件下においても，提案法により，直流コンデンサの電圧脈動

が三相平衡時と同程度まで抑制できることを実験によって確認した。

その結果，直流コンデンサを低減したアクティブフィルタが，三相不平衡時におい

ても，過電圧や電圧低下を引き起こすことなくすべての高調波を補償できるように

なった。

第 5章高次のスイッチングリプルフィルタに適した制御法

スイッチングリプルフィルタとして LCLC フィルタを適用したアクティブフィル

タの制御特性向上を行った。まず，回路パラメータ等を用いて，電圧形 PWM変換器

の出力電圧誤差を高精度に補償する制御法を提案し，変換器の力率や高調波補償等の

動作条件によらず，良好な電圧誤差補償特性を得られることを確認した。

次に，負荷電流推定を用いた新しい電源電流検出方式を提案した。提案法は，負荷

急変直後には従来の負荷電流検出方式と同程度の高速な応答が可能であり，定常状態

では従来の電源電流検出方式と同程度の高調波補償特性を得られることを実験により

確認した。

この結果により，小容量のインダクタを持つ高次のスイッチングリプルフィルタを

アクティブフィルタに適用した場合でも，センサ等を追加することなく，高次フィル

タを適用しない場合と同程度の高調波補償特性を得られることを明らかにした。

図 6.1に，本研究において達成したアクティブフィルタの直流コンデンサ容量と負荷急

変時の電圧変動の関係を示す。本研究において提案した制御法をアクティブフィルタに適

用し，第 2.3.1節において設計した静電容量の直流コンデンサを用いて実験を行った。そ

の結果，静電容量を従来の 1/11に低減しても負荷急変時の電圧変動を 1/10以下に抑制

できた。これにより，高調波補償特性を低下することなく，直流コンデンサとして小容量

のフィルムコンデンサを適用することができるため，従来の電解コンデンサと比較して長

寿命化できるのと同時に体積を 40%小型化できる。また，本研究の成果により，三相平衡

かつ定常状態の直流コンデンサ電圧脈動のみを考慮すれば，直流コンデンサの静電容量を

設計できるようになった。
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図 6.1: 本研究において達成したアクティブフィルタの直流コンデンサ容

量と負荷急変時の電圧変動の関係

6.2 今後の展望

本研究では，小容量の受動素子を適用した三相アクティブフィルタの制御法を提案し，

センサ等の追加や回路構成を変更することなく，容量の大きい受動素子を適用した従来の

アクティブフィルタと同程度の運転継続性能および制御特性を実現した。本研究において

提案した制御法の効果は，半導体素子・受動素子・センサ等の性能によって得られたもの

ではなく，制御法そのものの性能向上によって得られたものである。すなわち，将来的

に，半導体素子や受動素子の特性・性能が向上した場合においても，本研究の制御法は適

用可能であり，その効果を得ることができる。

また，本研究において提案した制御法は，変換器の動作解析に基づいた制御法であるた

め，アクティブフィルタ以外の回路に対しても応用が可能であると考えられる。たとえ

ば，第 3章の直流コンデンサ電圧制御法は，回路の動作に伴って，原理的に直流コンデン

サ電圧が脈動する単相 PWM整流回路や直流コンデンサ電圧を周期的に変化させる一相

PWM制御を適用した変換器等への応用できる。第 5章の電圧誤差補償法は，系統連系イ

ンバータ・無効電力補償装置・高調波補償装置など，様々な動作状態の系統連系変換器の

みならず，モータドライブ用のインバータなど，様々な電圧形 2レベル PWM変換器へ
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適用が可能である。同時に，従来の電圧誤差補償法の適切な動作範囲を変換器の用途ごと

に明二にらかにしたことによって，既に流通している変換器に対しても制御プログラムを

更新すれば，演算量をほとんど増加させることなく効果的な電圧誤差補償が可能となる。

このように，本研究において提案した制御法は，様々な回路に対して，広く応用が可能で

ある。
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中に手厚いご指導を賜りましたイタリア University of Padovaの Paolo Mattavelli教授

に心より御礼申し上げます。また，滞在中の研究に有益な助言を頂きました Tommaso

Caldognetto氏並びに，慣れない海外生活を支えて頂いた Stefano Marconi氏，Francesco

Bez氏，Francesco Cavazzana氏，同時期に滞在していた Zhen Xin氏，Hildo Guillardi

Júnior氏に深く感謝いたします。

最後に，日々の生活を支えてくださった両親に感謝いたします。
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