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第 1章

序論

1.1 研究背景

本章では，本論文の背景となる産業・家電民生分野へのパワーエレクトロニクス技術

の応用，および交流変換回路の技術動向とその応用に関して述べる。また，本研究の目

的を明らかにし，本論文の構成を概説する。

1.1.1 パワーエレクトロニクスの産業・家電民生応用

パワーエレクトロニクスは，地球温暖化やエネルギー問題を解決する手段として注目

されている。特に，東日本大震災以降，国内の緊迫した電力事情がニュースで取り上げ

られ，エネルギー問題を意識する場面が増えている。安定した電力供給およびクリーン

なエネルギーの使用を考える上で，パワーエレクトロニクス技術は欠くことのできない

重要な技術である。

パワーエレクトニクス技術が活躍する場面として，再生可能エネルギーの有効利用法

が挙げられる [1]。近年では，再生可能エネルギーとして，風力発電や太陽光発電の導入

が積極的に行われている。これらは，石油などの一次エネルギーを用いずに発電するこ

とができ，クリーンなエネルギー源である。一般家庭やオフィスなどにも設置でき，こ

れまでの火力・原子力発電では不可能であった非常時の電力の自給や電源の分散配置な

どの特長を有する電力システムを構築できる。一方で，再生可能エネルギーの多くは，

気象条件により出力が変動するため，電力系統の需給バランスに悪影響を与えかねな

い [2]。そのため，パワーエレクトロニクス技術を用いた高度な制御が必須となる。

電力系統と同様に，鉄道分野でもパワーエレクトロニクス技術が重要な役割を果たし
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てきた [3]。直流チョッパ車の導入は回生ブレーキによる省電力化を実現し，誘導モー

タの可変速駆動技術は小型化，軽量化を実現した。さらに近年では，SiC-MOSFETな

どの新しいスイッチングデバイスが積極的に導入され，車載の変換器の小型，軽量化，

高効率化を実現している [4]。また，産業用モータドライブにおいても，デバイスの高耐

圧化や高耐圧化が可能な回路トポロジ－の提案により，数十MW クラスのモータのイ

ンバータによる駆動が報告されている [5]。インバータによるモータドライブは，消費

エネルギーを大幅に削減でき，今後もさらに需要は増加するものと考えられる。

一般家庭においても，エアコン，冷蔵庫，洗濯機などの電化製品にインバータが適用

され，きめ細やかな温度管理や省エネルギー化を実現している。特に，高周波誘導加熱

(Induction Heating: IH)を利用した IHクッキングヒータ [6–8]の登場により，熱源の電

化を実現でき，オール電化住宅というコンセプトが普及しつつある。さらに，パソコン

や携帯電話，スマートフォンをはじめとしたモバイル機器では，バッテリの電力を最大

限に活用するために高効率なスイッチング電源を必要としている。また，これらのバッ

テリを充電する充電回路についても小型化の要求が高く，発熱低減の観点などからも高

効率化が求められている。その一方で，バッテリの充電に非接触給電技術の適用が期待

されている。非接触給電システムでは，電源線を接続する必要がなく，利便性を向上で

きるだけでなく，電極の短絡や漏電などを防ぐことができ，安全性の改善も期待されて

いる。

以上のように，パワーエレクトロニクス技術は，電力・エネルギーの有効利用，さら

に，日常生活において必要不可欠な技術である。

1.1.2 交流変換回路の用途

交流変換回路は，産業用モータドライブから家庭用各種電源に至るまで，様々な用途

に利用されている。産業用モータドライブでは，商用周波数 (50または 60 Hz)の三相

交流から任意の電圧と周波数を生成するために，三相整流器 (または，コンバータ)と三

相 PWMインバータを組み合わせた交流変換回路の使用が一般的である。また，近年で

は，マトリックスコンバータも盛んに研究されている。一方，整流器の後段に高周波イ

ンバータを用いる誘導加熱 (Induction Heating: IH)システム [9–17]も産業用ならびに

家電民生において幅広く利用されている。

誘導加熱システムの他にも，非接触給電スステム [18]，LED駆動電源 [19]，バッテリ
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充電回路 [20]においても，コンセント等から得られる商用周波数の交流を高周波交流へ

変換する回路が必要である。従来は，騒音を低減する目的から，一般に 20 kHz以上の高

周波が利用されてきた。非接触給電システムは，誘導加熱システムと同様にファラデー

の電磁誘導の法則に則るため，高周波交流による電力伝送が行われる。一方，LED駆動

回路やバッテリ充電回路では，安全性の観点から変圧器による絶縁が求められることが

ある。このとき，変圧器の小型・軽量化のために動作周波数の高周波化が図られる。し

たがって，バッテリ充電回路などについても高周波交流が必要となる。その結果，誘導

加熱システムとバッテリ充電回路は，同様の商用周波－高周波変換回路で構成すること

ができる。しかしながら，誘導加熱システムの場合，出力が高周波交流であるため，商

用周波－高周波変換回路を高周波電源と呼ぶ。それに対し，バッテリ充電回路の場合，

商用周波－高周波変換回路の後段に高周波変圧器と整流器を接続するため，その出力は

直流であり，スイッチング電源と呼ばれる。

近年では，スイッチング電源の中でも，電気自動車の普及拡大の一助として，バッテ

リ充電回路の小型化，もしくは，非接触給電による充電 [21]が検討されている。また，

電気自動車のバッテリに蓄えたエネルギーは，家庭の非常用電源として利用することが

可能である。このとき，バッテリ充電回路は放電動作を行い，双方向の電力伝送に対応

する必要がある。このようなシステムは V2G (Vehicle-to-Grid)と呼ばれる [22]。

1.1.3 商用周波－高周波単相交流変換回路の技術課題

商用周波－高周波単相交流変換回路の主部は高周波インバータであり，1980年代以

降，高周波インバータに関する研究が盛んに行われている。高周波インバータは，高頻

度なスイッチング動作が要求されるため，スイッチング損失を低減可能なソフトスイッ

チンング技術が適用される。特に，誘導加熱などの負荷共振形の場合，スイッチング周

波数の選定により零電圧または零電流スイッチングを達成でき [23,24]，スイッチング損

失やサージの低減が可能である。

一般的な誘導加熱用の交流変換回路は，ダイオード整流器と力率改善回路，直流リン

クの電解コンデンサ，および高周波インバータで構成される [25]。このとき，大容量の

電解コンデンサにより単相交流に起因した電力脈動を吸収できるため，負荷に一定の電

力を供給できる。この方式を平滑方式と呼ぶ。しかし，電解コンデンサはリプル電流の

許容値が小さく，寿命が短いため，電解コンデンサを用いない交流変換回路が期待され
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ている。また，交流電源電流の規制値の観点から，電流は力率 1の正弦波に保つことが

望ましい。そのため，小容量のアプリケーションでない限り，力率改善回路の使用が一

般的である。

これに対し，近年では，直流リンクに小容量のフィルムコンデンサを適用する非平滑

方式が検討されている。この場合，単相交流に起因した電力脈動が負荷に伝達されるが，

力率改善回路を用いずに電源電流を力率 1の正弦波にできる [26, 27]。結果として，交

流変換回路の損失は，ダイオード整流器と高周波インバータが大部分を占める。そのた

め，ダイオード整流器と高周波インバータを一体化することでスイッチングデバイス数

を削減し，高効率化を図った回路方式が多数報告されている (例えば [28])。しかしなが

ら，負荷に脈動した電力が供給されるため，高周波焼き入れの場合は焼きむらの原因と

なり，クッキングヒータの場合は，アルミニウム製鍋の加熱の際にうなり音が生じると

いう問題点がある [25]。また，電力脈動はバッテリ電流にリプル成分を含ませる原因と

なり，バッテリを発熱させる恐れがある。したがって，これらのアプリケーションには

非平滑方式の適用が難しく，非平滑方式は用途が限定される。

交流変換回路から電解コンデンサを取り除き，かつ，負荷側に電力脈動を伝送しない

手段として，パワーデカップリンク方式が提案されている。これは，エネルギー蓄積要

素を備えた補助回路を追加し，電力脈動を吸収するものである。補助回路は，充電回路

の入力側または出力側対して直列または並列に挿入され，エネルギー蓄積要素として，

インダクタやコンデンサを用いる方式があり，それらの組み合わせにより多数の研究結

果が報告されている [29, 30]。

近年では，単相整流器や単相インバータに対して種々のパワーデカップリング方式が

提案されている。パワーデカップリングを適用すると，充電回路の直流リンクに用いる

コンデンサの静電容量を減らすことができる。これは，エネルギー蓄積要素の役割を有

する補助回路に，単相交流に起因した電力脈動を吸収させるためである。中でも，補助

回路のエネルギー蓄積素子にコンデンサを用いる場合，コンデンサの電圧を積極的に制

御することで小容量のフィルムコンデンサを適用でき，コンデンサの容量低減に有効で

ある。しかしながら，エネルギー蓄積用コンデンサの電圧を制御するために，補助回路

として昇圧チョッパなどが必要となり，スイッチング素子や受動素子数が増加する。ま

た，補助回路の追加に伴い電力変換効率の低下が避けられい課題である。

一方で，スイッチングデバイスに着目すると，高周波インバータに適した新しい半導体

デバイスに関する研究，開発が活発に行われている。中でも，Super-Junction MOSFET
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は，比較的高い耐圧を有しつつ低オン抵抗を実現し，高周波インバータにおける導通損

失の低減に大きく貢献している [31–33]。その結果，零電圧または零電流スイッチング動

作を行う高周波インバータの損失は，前段のダイオード整流器の導通損失と同程度，も

しくはそれ以下に減少が可能となっている。さらに，MOSFETの特性向上は年々進ん

でいき，将来的に商用周波－高周波単相交流変換回路における損失の大部分はダイオー

ド整流器に起因すると考えられる。このため，ダイオード整流器を用いない，ブリッジ

レスな回路構成に関する研究が期待されている。

1.1.4 交流直接変換回路とその技術課題

ブリッジレスな回路方式として，商用周波の交流から高周波交流への直接変換が可能

な回路方式が検討されている。これまでに，マトリックスコンバータ [34–36]や双方向

スイッチを適用したハーフブリッジインバータ [37–43]，一石コンバータをベースとした

回路方式 [44]などが報告されている。しかし，双方向スイッチとして逆導通素子を逆直

列接続する場合には，オン損失の増加に課題がある。一方，逆阻止素子を逆並列にして

双方向スイッチを構成する場合には，逆阻止素子のオン電圧が高いなどの課題がある。

また，いずれの場合も，スイッチング素子の直列・並列接続に伴って，回路のインダク

タンスが増加するため，高周波動作には不向きである。さらに，双方向スイッチをすべ

てオフした場合，高周波電流の電流経路が無くなるため，スイッチングデバイスに過電

圧が生じる可能性があり，別途に過電圧保護回路などが必要となる。このように，交流

直接変換回路は，ダイオード整流器を取り去ることができるが，直接変換回路自体の損

失や高周波動作に対して課題がある。したがって，交流直接変換回路で，従来の非平滑

方式を上回る高効率動作を実現することは難しい。

また，交流直接変換回路はエネルギー蓄積要素をもたないため，単相交流に接続した

場合，出力側に電力脈動が伝送される。したがって，交流直接変換回路を単相のバッテ

リ充電回路に用いる場合，別途パワーでカップリング用の補助回路などにより電力脈動

を吸収する必要がある [45–47]。
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1.2 本論文の目的

本論文では，誘導加熱用電源やバッテリ充電回路の高効率化と小型化を目的として，

ハーフブリッジを逆直列接続した交流直接変換回路の新しい制御方法を検討する。

まず，交流直接変換の基本となるスイッチングシーケンスについて検討し，その問題

点を理論的に明らかにする。そして，交流直接変換の新しい制御法として，位相シフト

制御法の適用を提案する。位相シフト制御法は，上下のハーフブリッジ間に位相シフト

角を設ける点に特長があり，すべてのMOSFETを零電圧スイッチング動作にできる。

また，位相シフト角を適切に選択することで，共振電流によるフィルタコンデンサ電圧

の制御を可能にする。そこで，位相シフト制御によりフィルタコンデンサ電圧を制御し，

すべてのMOSFETに対して零電圧スイッチングと同期整流動作の両立を検討する。そ

して，誘導加熱装置を試作し，位相シフト制御法により電力変換効率が改善できること

を確認する。

つぎに，位相シフト制御によるフィルタコンデンサの電圧制御を活用し，直接変換回

路内のフィルタコンデンサをエネルギー蓄積要素として用いるパワーデカップリング制

御法を提案する。これは，交流直接変換器のフィルタコンデンサをエネルギー蓄積要素

として活用するもので，単相交流に起因した電力脈動を変換器内部で吸収し，出力電力

を一定に保つことができる。このとき，電源電流を力率 1の正弦波に制御しつつ，出力

電力 (電流)の平滑を行う。ここでは，上下のハーフブリッジの位相シフト角により電

源電流とフィルタコンデンサ電圧を制御し，スイッチング周波数により共振電流の振幅

を一定に保てることを理論的に明らかにする。そして，バッテリ充電回路を想定した実

験システムにより，理論の妥当性を確認する。また，エネルギー蓄積要素の大きさに関

して，蓄積エネルギーの最大値を用いて評価し，他研究とも比較することで，パワーデ

カップリング制御法の有用性を明らかにする。

さらに，パワーデカップリング制御法の制御範囲，特に，出力電圧制御について検討

する。交流直接変換回路のフィルタコンデンサをは，エネルギー蓄積要素として活用で

きるが，一方で，進相コンデンサとして振る舞いも有する。その結果，交流直接変換に

より進相電流を補償する場合，電源力率は改善できるが，出力電圧が制限されることを

理論的に明らかにする。そして，電源力率を改善しないパワーデカップリング制御動作

を提案し，出力電圧の制御範囲が拡大できることを理論と実験の両面から確認する。
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1.3 本論文の構成

本論文は全 6章で構成されており，各章の内容は以下のとおりである。

第 1 章 序論（本章）

本論文の背景となる，交流変換回路の用途および技術動向について述べるととも

に，本論文の目的を説明する。また，本論文の構成を概説する。

第 2 章 交流変換回路の技術動向とその応用

交流変換回路の小型・高効率化を目的として，種々の回路方式が検討されている。

交流変換回路は，商用周波の交流を高周波交流に変換する際の直流リンクの有無

により，間接形と直接形に大別できる。また，単相交流に接続される交流変換回

路の重要な技術として，単相交流の電力脈動の吸収がある。ことのき，交流変換

回路にはエネルギー蓄積が必要であり，大容量の受動素子を用いる方式や，受動

素子の小型化のために補助回路を用いる方式がある。それぞれの分類と回路構成

について記し，近年の研究動向・技術的課題と本論文の関連性・相違点について

述べ，本論文の位置付けを明確にする。

第 3 章 位相シフト制御法

交流直接変換器の新しい制御法として，位相シフト制御法の適用を提案する。位

相シフト制御法では，ハーフブリッジ間の位相シフト角を操作することで，フィル

タコンデンサ電圧の制御を可能にし，すべてのMOSFETに対して零電圧スイッ

チングと同期整流動作を実現する。まず，スイッチングモードを定義し，従来の

制御法による動作原理を明らかにし，その課題を指摘する。つぎに，フィルタコ

ンデンサ電圧制御に必要な位相シフト角を理論的に検討する。定格 1.3 kWの誘

導加熱装置を試作し，実験により理論の妥当性を確認する。

第 4 章 パワーデカップリング制御法

第 3章で検討した位相シフト制御によるフィルタコンデンサの電圧制御を活用

し，直接変換回路内のフィルタコンデンサをエネルギー蓄積要素として用いるパ

ワーデカップリング制御法を提案する。このとき，直接変換器の位相シフト角と

スイッチング周波数を同時に制御することにより，電源電流の力率改善と出力電

力の平滑を同時に実現する。整流器負荷を用いた 300 Wの実験装置により提案
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する制御法の妥当性を確認する。また，パワーデカップリング動作時の出力電圧

の制御範囲やパワーデバイスへの電圧・電流ストレスについても考察する。さら

に，フィルタコンデンサの蓄積エネルギーの最大値をもちいてエネルギー蓄積要

素の大きさについて，他研究と比較する。

第 5 章 パワーデカップリング制御における出力電圧の制御範囲の拡大

パワーデカップリング制御法は，フィルタコンデンサをエネルギー蓄積要素とし

て活用している。一方で，フィルタコンデンサは進相コンデンサとしての振る舞

いももつ。このとき，交流直接変換器が進相電流を補償し，電源電流の力率改善

を行うと，軽負荷時に出力電圧が低下する。そこで，出力電圧制御について理論

的に検討し，電源力率を改善しない制御法を提案し，出力制御範囲の拡大を図る。

第 6 章 結論

本論文における成果を要約し，今後の課題について言及する。

また，図 1.1に位相シフト制御法と検討事項の関係を示す。本論文では，第 3章にて

検討する位相シフト制御法を基に，アプリケーションに応じた検討を行う。
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ハーフブリッジを逆直列接続した交流直接変換回路
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図 1.1: 本論文で検討する位相シフト制御法と検討事項の関係
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第 2章

交流変換回路の技術動向とその応用

交流変換回路の高効率化・小型化を目的として，種々の回路方式が検討されており，

本章ではその技術動向を概説する。また，交流変換回路の応用として，高周波電源と絶

縁形のスイッチング電源を取り上げる。したがって，交流変換回路の中でも，商用周波

数の交流を高周波交流へ変換する回路に着目する。このとき，商用周波の交流を高周波

交流に変換する際の直流リンクの有無により，間接形と直接形に大別できる。また，単

相交流から電力供給を行う場合は，交流変換回路の内部にエネルギー蓄積要素が必要と

なる場面が多い。特に，近年では，パワーデカップリングに関する研究が盛んに行われ

てる。それぞれの分類と回路構成について記し，近年の研究動向・技術的課題と本論文

の関連性・相違点について述べ，本論文の位置付けを明確にする。

2.1 交流変換回路への要求と単相交流の電力

2.1.1 交流変換回路への要求

本論文では，交流変換回路の中でも，誘導加熱や非接触給電，絶縁形のバッテリ充電

回路など，高周波交流を必要とするアプリケーションに着目する。また，これらのアプ

リケーションは数 MWクラスの産業応用製品から，数 W程度の家電民生にいたるま

で，幅広く普及しているが，単相交流から電力を供給する数 kW未満の交流変換回路を

主な対象とする。

代表的な商用周波－高周波単相交流変換回路のへ要求として，

• 電源 (系統)電流制御

• 負荷電力制御
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• ソフトスイッチング動作

• 電力脈動補償

が考えられる。電源 (系統)電流は，高調波が少なく，高力率であることが望ましい。こ

れは，全てのパワーエレクトロニクス機器に対しての要求である。また，負荷の電力制

御も本質的に必要な機能である。

一方，ソフトスイッチング動作は，交流変換回路内の高周波インバータ部に特化した

要求である。高周波インバータは 20 kHz以上，仕様次第ではMHzオーダーのスイッ

チングが要求される。そのため，スイッチング損失の低減を目的として，各種ソフトス

イッチング動作が必須となる。また，ソフトスイッチング動作は，高周波インバータか

ら放出される電磁ノイズ低減にも有効である。

さらに，単相交流から電力供給を行う場合は，交流変換回路に電力脈動補償が要求さ

れることが多い。バッテリの発熱を防ぐためには，リプル電流を低減する必要があり，

この場合，バッテリに送る電力を一定に保つ必要がある。しかし，次節にて詳述するよ

うに，単相交流の電力は脈動しているため，バッテリに供給される電力を一定に保つた

めには，電力の脈動分を充電回路内部で吸収する必要がある。したがって，一般的な充

電回路は，高周波変圧器の 1次側の交流変換回路か，2次側の整流器にエネルギー蓄積

要素を有する。

2.1.2 単相交流の電力脈動

図 2.1に単相交流の電圧，電流，電力の時間波形を示す。単相交流の電圧を，

vs =
√
2Vssinθs (2.1)

と定義する。ただし，Vsは実効値，θsは電源の位相角で，θs = ωstである。また，電流

を実効値 Isと力率角 ϕを用いて，

is =
√
2Issin(θs − ϕ) (2.2)

と仮定する。このとき，単相交流の瞬時電力は，

ps = vsis

= VsIs [cosϕ− cos(2θs − ϕ)]

= VsIscosϕ(1− cos2θs)− VsIssinϕsin2θs (2.3)
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図 2.1: 単相交流の電圧・電流・電力

となる。ここで，(2.3)式の右辺に着目すると，第 1項の平均値，すなわち有効電力は

VsIscosϕであり，VsIscosϕcos2θs は電源周波数の倍周波数の脈動電力である。したがっ

て，負荷の電圧と電流を VL，ILとすると，定常状態では VLIL = VsIscosϕであるが，単

相交流の電力は電源周波数の倍周波数で脈動している。一方，(2.3)式の右辺第 2項も

電源周波数の倍周波数で脈動している電力であるが，第 1項の脈動とは位相と振幅が異

なる。このとき，この振幅 VsIssinϕが無効電力と呼ばれる。また，電源電流の力率角が

ϕ = 0，つまり力率 1の場合は，

ps = VsIs(1− cos2θs) (2.4)

となる。この場合，無効電力は存在しないが，その瞬時電力は電源周波数の倍周波数で

脈動している。したがって，負荷に一定の電力を供給する場合は，電力脈動を吸収する

エネルギー蓄積要素が電源と負荷の間に必要となる。
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図 2.2: 交流変換回路の構成 (バッテリ充電回路応用)

2.2 交流変換回路の回路方式

2.2.1 交流変換回路の分類

図 2.2に交流変換回路の構成例を示す。図 2.2では，バッテリ充電回路などに用いら

れる絶縁形単相交流－直流変換器を機能ごとにブロックで示したものである。誘導加熱

の場合は，高周波変圧器の 2次側が整流回路ではなく，被加熱物体となる。したがって，

バッテリ充電回路と誘導加熱電源では，高周波変圧器の 1次側までは同一の回路で構成

できる。

交流変換回路は，回路構成から図 2.2(a)の間接形と図 2.2(b)の直接形に大別できる。

これらの違いは，高周波変圧器の 1次側における直流リンクを有無である。間接形の場

合，まず，商用交流を直流に変換する交流－直流変換部，そして，高周波インバータ，

高周波変圧器，整流器からなる絶縁形直流－直流変換部で構成される。つまり，整流器

と絶縁形直流－直流変換器の 2段階の電力変換となる。また，直流リンクにて平滑され

た電圧を得るためには，大容量の電解コンデンサが必要であり，これが電力脈動を吸収

するエネルギー蓄積要素として作用している。しかし，間接形であっても直流リンクで

電圧を平滑しない方式もある。この場合，電力脈動は 2次側の整流器へと伝達される。

一方，直接形の場合，商用交流を高周波交流に直接変換し，高周波変圧器を介して整
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図 2.3: 間接形変換器 (平滑時)と直接形変換器における高周波電流の違い

交流変換回路 間接形変換器 平滑 (大容量直流リンクコンデンサ)

非平滑 (小容量直流リンクコンデンサ)

直接形変換器

平滑 (原理的に困難)

非平滑 (マトリックスコンバータ,
サイクロコンバータなど)

図 2.4: 電力の平滑能力に着目した交流変換回路の分類

流器に接続れされる。したがって，間接形に比べ，変換段数が少なく，高効率化，小型

化が可能と考えられている。しかし，商用交流－高周波交流直接変換器は，エネルギー

蓄積要素をもたないため，単相交流に起因した電力脈動が高周波変圧器の 2次側へ伝達

される。このため，直接形は，電力脈動を許容する負荷への応用に限定される，もしく

は，別途の電力脈動補償回路を追加することがある。

図 2.3に，間接形と直接形において，高周波変圧器を通過する高周波電流の模式図を

示す。ここでは，高周波電流の周波数を 1 kHzとしている。間接形変換器にて，電解コ
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ンデンサなどで直流電圧を十分に平滑している場合は，高周波電流が一定の振幅をもつ。

これに対し，直接形変換器，もしくは間接形変換器で非平滑の場合は，高周波電流の振

幅が電源電圧を相似となる。これは，直接形変換器では，電源電圧がそのまま出力に現

われるためである。このとき，高周波電流には，単相交流に起因した電力脈動が含まれ

ている。

図 2.4に電力の平滑能力に着目した交流変換回路の分類を示す。これは，文献 [48]を

参考に分類している。間接形変換器は，直流リンクが電圧源の場合を示している。この

とき，直流リンクコンデンサの容量によって，平滑と非平滑とに分類できる。

一方，直接形変換器は，本質的にエネルギー蓄積要素をもたないため，これまでに平

滑機能を有する直接形変換器は報告されていない。このため，直接形変換器を適用する

場合は，後述するパワーでカップリング回路などを併用する必要がある。以下，具体的

な回路構成例を示しながら，各方式の特徴を述べる。

2.2.2 間接形変換器

2.2.2.1 コンデンサ平滑方式

図 2.5にコンデンサ平滑形整流器を用いた誘導加熱用高周波電源を示す。図 2.5(a)は，

コンデンサインプット形整流器と高周波インバータで構成されている。高周波交流の生

成は，高周波インバータによって行われる。ここでは，Hブリッジインバータを図示し

ているが，負荷容量に応じてハーフブリッジインバータやシングルエンドインバータな

どが選択される。誘導加熱では，共振用コンデンサを負荷に対して直列に挿入し，直列

共振を利用することが多い。このとき，高周波インバータには電圧形を用い，直列負荷

共振電圧形インバータと呼ばれる構成になる。高周波インバータには種々のソフトス

イッチング法が検討されている。直列負荷共振電圧形の場合は，スイッチング周波数を

共振周波数より少し高いところに設定することで，零電圧スイッチングが実現できる。

また，インバータの電源として，直流電圧が必要となる。

直流電圧は，商用交流に整流器を接続することで得られる。図 2.5(a)では，整流器に

ダイオードブリッジ回路と大容量電解コンデンサを利用し，平滑された直流電圧を得る

ことができる。しかしながら，ダイオードの導通角が狭く，電源電流が歪むという問題

点があり，このままの回路構成は，小容量での利用に限定されている。
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(a) 力率改善回路なしの場合

(b) 力率改善回路ありの場合

図 2.5: コンデンサ平滑形高周波電源

図 2.5(b)は，図 2.5(a)の回路構成に電源電流の力率改善 (Power Factor Correction, 以

下 PFCと称す)回路を挿入した構成である。ここでは，PFC回路として昇圧チョッパ

を用いており，電源電流と直流電圧を同時に制御する。その結果，電源電流を力率 1の

正弦波に制御できる。また，大容量コンデンサを用いることで，電力脈動を吸収でき，

十分に平滑された直流電圧を得ることができる。以上の理由から，図 2.5(b)の回路構成

が，高周波電源として最も一般的に利用されている。しかし，PFC回路の追加による電

力変換回数や部品の増加や，電力変換効率の低下などの問題がある。また，大容量コン

デンサとして電解コンデンサ用いる場合，体積増加や短寿命といった課題もある。

2.2.2.2 非平滑方式

図 2.6に非平滑形誘導加熱用高周波電源を示す [26,27]。これは，図 2.5(a)の回路構成

に直流リンクに，小容量のコンデンサを適用したものである。したがって，電解コンデ

ンサではなくフィルムコンデンサを適用できる。このとき，直流リンクの電圧は全波整

流波形となるが，電源電流を正弦波とすることができる。つまり，PFC回路を用いずに

電源電流を力率 1の正弦波にできる。また，PFC回路を必要としなため，図 2.5の方式
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図 2.6: 非平滑形高周波電源

図 2.7: ワンコンバータ方式バッテリ充電回路

に比べ体積の低減や効率の改善が期待できる。

一方で，小容量の直流リンクコンデンサでは，電力脈動を十分に吸収することは難し

い。この場合，高周波インバータの出力電流の振幅は，直流リンクの全波整流された電

圧波形と同様に変化する。つまり，負荷には脈動した電力が供給されるため，この方式

を適用できる用途は限定的となる。例えば，IHクッキングヒータとしてアルミニウム製

の鍋を加熱する際は，うなり音などの発生が問題となる [25]。高周波焼き入れの場合は，

焼きむらの原因となる。これに対し，金属溶解への応用などでは，電力脈動は問題とな

らないため，この方式が適応されている [27]。

2.2.2.3 ワンコンバータ方式

図 2.7にワンコンバータ方式のバッテリ充電回路を示す [49]。この変換器では，フル

ブリッジインバータに高周波トランスを接続して伝送電力を行うとともに，電源側に接

続した一方のレグのデューティ比を操作して電源電流の制御を行うことができる。フル

ブリッジインバータの直流コンデンサに比較的大容量のコンデンサを用いれば，出力電
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図 2.8: 倍電圧整流回路とハーフブリッジの一体形

力の脈動を低減できる。一方，負荷が大容量のバッテリ等の出力電力脈動を許容できる

場合に，直流コンデンサの静電容量を低減することもできる。しかし，電力脈動が問題

となる場合には，2 次側の整流器の出力に大容量の平滑コンデンサを接続するなどの対

策が必要となる。

2.2.2.4 整流器とインバータの一体化方式

図 2.8に倍電圧整流回路とハーフブリッジインバータを組み合わせた方式を示す [50,51]。

この方式は，整流回路のダイオードによる導通損失を低減できる。また，整流回路のコ

ンデンサを小容量とすることで，電源電流も正弦波にできる。一方，高周波電流の振幅

は一定ではなく，出力電力は脈動している。他にも，文献 [52, 53]にも一体形の高周波

インバータが報告されている。また，これらの方式では，インバータの高周波電圧が電

源側インダクタに印加するため，比較的大きなインダクタが必要となる。

図 2.9にブーストハーフブリッジインバータの応用方式を示す [54, 55]。基本回路は

ブーストハーフブリッジであるが，交流電源に接続するために部分整流回路が用いられ

ている。この回路は，ハーフブリッジの PWM制御によって昇圧を行うことができ，抵

抗値の高い誘導加熱負荷に適している。また，直流部のコンデンサを小容量にすること

で，電源電流は力率 1の正弦波にできる。しかし，この場合も出力電力は脈動する。さ

らに，交流電源に接続される昇圧用インダクタには，直流リンクの電圧と交流電源の差

電圧が印加されるため，大型なインダクタが必要となる。また，SiCを適用した場合の

実験結果や [56]，拡張回路としてフルブリッジ構成や [57]，インタリーブを適用した方

式 [58, 59]も報告されている。
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図 2.9: ブーストハーフブリッジインバータの応用方式

図 2.10: 双方向スイッチを用いた一石形インバータ

2.2.3 直接形変換器

2.2.3.1 ブリッジレス方式

図 2.10に双方向スイッチを用いた一石形インバータを示す [44]。これは，誘導加熱用

の一石形インバータに双方向スイッチを適用することで，交流電源への直接接続を可能

としたものである。また，図 2.11に双方向スイッチを適用したシングルエンドインバー

タを示す [37]。これは，シングルエンドインバータに双方向スイッチを用いており，交

流電源にインバータを直接接続できる。したがって，これらの回路方式では，ダイオー

ドブリッジ回路に起因した損失を無くすことができる。しかし，双方向スイッチとし

て，MOSFETの逆直列接続を用いる場合はオン抵抗が増加し，また，逆耐圧 IGBTはそ

れ自身のオン電圧が高いため，結果としてインバータの導通損失が増加する。さらに，

これら方式においても，電源電流は正弦波にできるが，出力電力は脈動する。他にも文

献 [38] [39]にて同様の方式が報告されている。
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図 2.11: 双方向スイッチを用いたダイオードブリッジレスシングルエンドインバータ

図 2.12: 双方向スイッチを用いたDual Active Bridge AC-DCコンバータ

図 2.12に，双方向スイッチを用いたDual Active Bridge AC-DCコンバータを示す [40]。

これはバッテリ充電回路を想定しており，1次側のハーフブリッジと 2次側の Hブリッ

ジ回路の位相差を利用して電力伝送を行う。このとき，変換器間の位相差とスイッチン

グ周波数を同時に制御することで，電源電流も力率 1の正弦波に制御できる。また，回

路構成上，回生動作も可能である。しかし，この場合も電源側のフィルタコンデンサは

小容量にする必要があり，高周波変圧器を通過する電力は脈動する。その結果，整流後

の直流電流にも大きなリプル電流が残留する。このリプル電流を取り除くためには，整

流器出力に大容量コンデンサなどが必要となる。

2.2.3.2 マトリックコンバータ

図 2.13にマトリックスコンバータによる IH用高周波電源を示す [34] [35]。これは，

MOSFETを逆直列接続することで，双方向スイッチを構成している。したがって，電
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図 2.13: マトリックスコンバータによる IH用高周波電源

源電流を正弦波に制御しつつ，高周波電力を直接 IH負荷に供給できる。しかし，この

場合も，高周波電力は脈動する。また，マトリックコンバータを用いた単相交流波リン

ク交流変換回路も報告されている [36]。

双方向スイッチを用いたマトリックスコンバータでは，以下の問題が顕著になると

考えられる。例えば，スイッチングデバイスの直列接続により，寄生インダクタが増加

し，高周波動作を考えた場合，その実装やパッケージングに課題がある。また，スイッ

チングデバイスを直列接続するため，電流経路のオン抵抗の総和が増加し，導通損失が

問題となる。さらに，双方向スイッチがすべてオフとなった場合，電流の経路が無く，

スイッチングデバイスに過電圧が生じる可能性がある。

2.2.3.3 サイクロコンバータ

図 2.14に，サイクロコンバータによる IH用高周波電源を示す [60]。サイリスタを用

いたサイクロコンバータは，古くから周波数変換装置として研究・開発が行われてきた。

負荷起電力がない場合には，出力周波数が入力周波数より低い状態で用いられるが，負

荷起電力を用いて転流を行うことにより，入力よりも高い周波数で用いることができる。

誘導加熱への応用では，共振回路に誘起する共振電圧を利用してサイリスタを転流させ

ることができる。その結果，サイクロコンバータの出力周波数を高周波化できる。この

とき，一般的なサイクロコンバータと区別するために，この方式を高周波サイクロコン

バータと呼ぶこともある。また，サイクロコンバータによる誘導加熱用電源は大容量向
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図 2.14: サイクロコンバータによる IH用高周波電源

けであり，三相交流から高周波単相交流に変換するものが多い。

2.3 パワーデカップリング技術

2.3.1 受動素子による電力脈動補償

間接形変換器を用いて交流変換回路を構築する際，単相交流の電力が電源周波数の倍

周波数で脈動するため，エネルギー蓄積要素が必要となる。図 2.5(b)の整流器について

考える。整流された直流電圧は，単相交流の電力脈動により，脈動成分を有している。

このとき，直流電圧 vdcの近似値は，

vdc = Vo +
VsIs

2ωsCdcVo

sin2θs (2.5)

と表わされる [61]。ただし，Voは直流電圧平均値である。電圧脈動幅を決めれば，(2.5)

式より必要な静電容量が計算できる。しかし，電圧脈動幅は静電容量に反比例するため，

コンデンサのみで脈動を十分に抑制しようとする場合には，大容量のコンデンサが必要

となる。

直流リンクのコンデンサの静電容量の低減手法として LC 共振の利用が提案されてい

る。図 2.15に LC 直列共振回路を用いた直流電圧脈動の低減法を示す [62,63]。これは，

LC 直列回路の共振周波数を電源周波数の倍周波数に合わせることで，電圧脈動に対す

る同調フィルタとして作用させている。このとき，コンデンサ単体の場合より，合計の

静電容量は低減できるが，共振周波数が 100 Hzまたは 120 Hzと低いため，受動素子，

特にインダクタは大型になる。
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図 2.15: LC直列共振による直流電圧脈動の低減
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pdc

Energy buffer circuit
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図 2.16: パワーデカップリングの原理

2.3.2 パワーデカップリングの原理

図 2.16にパワーデカップリング回路の概念図を，図 2.17に図 2.16の各部の電力波形

を示す。パワーデカップリングでは，単相インバータや単相整流器にエネルギー蓄積用

の補助回路を追加し，単相交流に伴う電力脈動を補償するように動作させる。このとき，

主回路からはエネルギー蓄積要素を取り除くことができる。特に，2.3.1節で示したよう

な受動素子による電力脈動補償の場合，電力脈動を完全に補償することは原理的に困難

であるが，パワーデカップリング回路を用いる場合，理想的には電力脈動を完全に補償

できる。

ここで，補助回路のエネルギー蓄積素子にコンデンサを選択した場合を考える。コン

デンサの蓄積エネルギー wcは

wc =
1

2
Cv2 (2.6)
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図 2.17: 単相交流・エネルギーバッファ回路・直流部の電力

である。ただし，C は静電容量，vは電圧である。ここで，電力脈動は，

∆ps = VsIscos2θs (2.7)

であるので，コンデンサに蓄積すべきエネルギーは，

wc =
VsIs
2ωs

sin2θs (2.8)

であり，これに合わせてコンデンサの電圧を変化させることでエネルギーを蓄積すれば，

出力の電力脈動を抑制できる。このとき，コンデンサ電圧と出力電圧は独立であるので，

コンデンサの電圧脈動は大きくてもよく，エネルギー蓄積用のコンデンサの静電容量を

低減できる。これは，エネルギー蓄積要素にインダクタを適用し，インダクタに流れる

電流を制御した場合でも同様である。このように，エネルギー蓄積用コンデンサの電圧

を積極的に制御することで，電力脈動を補償する方式をアクティブバッファやアクティ

ブパワーデカップリングと呼ぶ。
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Energy storage element

図 2.18: パワーデカップリングに用いる補助回路の例

2.3.3 基本回路構成

図 2.18に，パワーデカップリング回路の基本構成を示す。図 2.18は，降圧チョッパ

を用いた例であるが，昇圧チョッパや昇降圧チョッパも同様にパワーデカップリングに

用いることができる。このとき，コンデンサ電圧を動作可能範囲で積極的に制御するこ

とで，コンデンサの静電容量を低減できる。

図 2.19に間接形交流変換回路において，パワーデカップリング回路が挿入可能な箇所

を示す。ここでは，パワーデカップリング回路を並列に挿入する場合を示しているが，

直列に挿入し電力脈動を補償することも可能である [30]。図 2.19の通り，

• 商用交流電源側

• 直流リンク

• 高周波リンク

• 直流出力側

にパワーデカップリング回路を挿入し，電力脈動を吸収することが考えられる。ただし，

直流リンクと直流出力側は基本的に同様の回路を挿入することになる。また，近年では，

パワーデカップリング回路を既存のインバータや整流器のレグと共有し，部品点数の削

減を図る研究も多い。

本研究は高周波電源や絶縁形スイッチング電源に着目しているが，電力脈動の補償

は単相系統に接続する PV用インバータのおいても重要な課題である。したがって，パ

ワーデカップリングに関する研究報告は PV用インバータにも多数あるため，ここでは

両者について述べる。また，以下では，主にコンデンサによるエネルギー蓄積の方式に

着目する。
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図 2.19: パワーデカップリング回路の挿入箇所

図 2.20: PWMコンバータに補償回路用レグを追加した交流側パワーデカップリング

2.3.4 交流側パワーデカップリング

図 2.20に PWMコンバータに補償回路用レグを追加した構成を示す [64–67]。この場

合，交流インダクタを系統電流制御とフィルタコンデンサの電圧制御に併用し，交流側

のフィルタコンデンサをエネルギー蓄積要素として利用できる。つまり，PWM整流器

が本来有している交流インダクタとフィルタキャパシタをパワーデカップリング動作に

活用している。したがって，部品点数の増加は，2素子のスイッチングデバイスとフィ

ルタコンデンサで済む。一方で，フィルタコンデンサを充電する電流が交流インダクタ

を介して他のレグに流れるため，導通損失が増加する。また，フィルタコンデンサ電圧

の上限は直流リンク電圧で制限される。他にもインダクタによる方式などが報告されて

いる [68]。

図 2.21に，単相インバータの交流フィルタコンデンサを用いた方式を示す [69–71]。
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図 2.21: PWMインバータのフィルタコンデンサを用いた交流側パワーデ

カップリング

図 2.22: ブーストインバータのフィルタコンデンサを用いた交流側パワーデ

カップリング

これは，インバータ出力のノーマルモードとコモンモードを使い分けてパワーデカップ

リングを行っている。ノーマルモードは負荷に電力を供給し，コモンモードはパワーデ

カップリング用のフィタコンデンサに電力を伝送する。この方式は，フィルタコンデン

サを追加するのみでよい。しかし，パワーデカップリング動作に伴い出力電圧の利用率

が低下する。

図 2.22にブーストインバータの交流フィルタコンデンサを用いた方式を示す [72–75]。

これは，ブーストインバータ [76]を応用し，フィタルコンデンサをエネルギー蓄積要素

として活用している。ただし，昇圧チョッパの構成であるため，コンデンサ電圧は常に

直流入力より高くする必要がある。また，コンデンサ電圧の振れ幅を大きくすると，高

耐圧のスイッチングデバイスが必要となる。したがって，フィルタコンデンサ電圧の動

作範囲が狭く，フィルタコンデンサの最適化が困難である。
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図 2.23: 昇圧チョッパによる方式

図 2.24: 降圧チョッパによる方式

2.3.5 直流側デカップリング

図 2.23に整流器の直流側に昇圧チョッパを利用した方式を [77]，図 2.24に降圧チョッ

パを利用した方式を示す [78]。チョッパによりエネルギー蓄積用の付加コンデンサの電

圧の制御をし，パワーデカップリングを行う。このとき，図 2.23では，負荷コンデンサ

の電圧が整流器の出力電圧より高く保つ必要があるが，図 2.24では逆に出力電圧よりも

低く制御する必要がある。

図 2.25に直流側にコンデンサの直列接続を用いた方式を示す [79]。直列接続されたコ

ンデンサの電圧の和は，回路構成上，出力電圧に等しい。この方式では，コンデンサ電

圧の中点電位を制御し，適切な位相と振幅の正弦波をフィルタコンデンサ電圧に重畳す

る。このとき，正弦波を互いに逆位相に制御すれば，出力電圧に影響を与えずに，コン

デンサにエネルギーを蓄積できる。また，3レベル整流器でも同様に中点電位を活用し

た方式が検討されてる [80]。
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図 2.25: 直流側にコンデンサの直列接続を用いた方式

図 2.26: 高周波変圧器の中間タップを用いた方式

2.3.6 高周波リンクパワーデカップリング

図 2.26に高周波変圧器の中間タップを用いた方式を示す [81]。これは高周波インバー

タのノーマルモード電圧とコモンモード電圧を使用することで，パワーデカップリング

を実現している。この場合，パワーデカップリン動作のための追加のスイッチングデバ

イスは必要ないが，中間タップ付きの変圧器が必要となる。この方式もパワーデカップ

リング動作を行うと電圧利用率が低下する。また，パワーデカップリング動作時の電流

が高周波インバータの電流に重畳するため，高周波インバータの導通損失，および高周

波変圧器の損失増加が懸念される。
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図 2.27: 電力脈動補償回路を有する単相－三相マトリックスコンバータ (イ

ンダクタ方式)

図 2.28: 電力脈動補償回路を有する単相－三相マトリックスコンバータ (コ

ンデンサ方式)

2.3.7 交流直接変換回路のパワーデカップリング

2.3.7.1 単相－三相マトリックスコンバータ

図 2.27にインダクタ方式の電力脈動補償回路を有する単相－三相マトリックスコン

バータを示す [82, 83]。これは 18個の双方向スイッチで構成され，インダクタをエネル

ギー蓄積要素として利用している。

図 2.28にコンデンサ方式の電力脈動補償回路を有する単相－三相マトリックスコン

バータを示す [84–87]。これは，入力側のフィルタコンデンサで電力脈動を吸収させる。

このとき，入力フィルタの静電容量や出力電圧の改善法が検討されている。また，コン

デンサの接続場所を変えた方式もある [88]。

図 2.29にアクティブバッファ付きの単相－三相変換器を示す [89]。これは，インダイ
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M

図 2.29: アクティブバッファを用いた単相－三相変換器

図 2.30: 電力脈動補償回路を有する単相マトリックスコンバータ

レクトマトリックスコンバータの一種であり，アクティブバッファを用いて電力脈動を

吸収する。この方式は，インバータ側を介してコンデンサの充放電行うため，インバー

タの導通損失が問題となる。

2.3.7.2 単相マトリックスコンバータ

図 2.30に電力脈動補償回路を有する単相マトリックスコンバータとこれを用いた PV

用インバータを示す [90]。単相マトリックスコンバータにパワーデカップリング用のレ

グを追加した構成となっている。この方式はマトリックスコンバータ内で電力脈動を吸

収できる点に利点がある。しかし，現時点では動作報告がなく，続報を期待したい。
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図 2.31: マトリックスコンバータとセンタータップ式バッファ回路を用いた

バッテリ充放電システム

図 2.32: Dual Active Bridge AC- DC Converterにパワーデカップリン

グ回路を追加したバッテリ充放電システム

2.3.8 交流直接変換回路を用いたの単相交流－直流変換器のパワーデ

カップリング

図 2.31に単相マトリックスコンバータを用いたバッテリ充放電システムを示す [45,46]。

これは，図 2.26の単相交流側を間接変換から直接変換に置き換えたものである。した

がって，高周波インバータのノーマルモードとコモンモードの電圧を使い分けることで，

パワーデカップリングを行う。
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図 2.30と図 2.31では，共に単相マトリックスコンバータを使用している。このとき，

両者の違いは，パワーデカップリング回路の位置にあり，図 2.30では交流側に，図 2.31

は直流側に接続している。したがって，図 2.31の方式では，電力脈動が高周波変圧器を

通過する。一方，図 2.30の方式では，電力脈動はマトリックスコンバータ内で吸収され

るため，高周波変圧器を通過する電力は一定である。これは，高周波変圧器の容量低減

に効果がある。

図 2.32に図 2.12の回路方式の 2次側整流器にパワーデカップリング回路を追加した

方式を示す [91]。図 2.12の方式では，バッテリに大きなリプル電流が流れ込むため，そ

の抑制としてバッテリの直前にパワーデカップリング回路が挿入されている。

2.4 ハーフブリッジを逆直列接続した交流直接変換回路

2.4.1 高周波－商用周波変換 (PVインバータ)

図 2.33に交流直接変換回路を使用したPVインバータを示す [47,92,93]。これは，ハー

フブリッジを逆直列接続した回路構成に特長があり，2010年にマサチューセッツ工科大

学 (MIT)の研究室から提案された新しい交流変換回路である。

この回路方式は，エネルギー蓄積要素に特徴がある。図 2.33(a)では，PVパネルと並

列に大容量コンデンサを設置し，電力脈動の抑制を行っている。一方，図 2.33(b)では，

高周波リンクにハーフブリッジで構成されたパワーデカップリング回路が直列に挿入さ

れている。このとき，高周波インバータとパワーデカップリング回路および交流直接変

換回路のスイッチング周波数と位相差を適切に制御することにより，パワーデカップリ

ング動作を高効率で実現している。

しかしながら，文献にはパワーデカップリング回路のコンデンサ電圧の制御法などが

書かれておらず，実動作の詳細が不明である。

2.4.2 商用周波－高周波変換

図 2.34にハーフブリッジを逆直列接続した交流直接変換回路による IH用高周波電源

を示す [94]。これは，図 2.33のシステムから交流直接変換回路と直列共振回路を取り

出し，高周波電源としての応用を検討したものである。したがって，パワーフローは図
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(a) 大容量直流コンデンサによるエネルギ―バッファ

(b) 直列接続形エネルギーバッファ回路

図 2.33: ハーフブリッジを逆直列接続した交流直接変換回路を用いた PVインバータ

2.33とは逆で，商用周波数の交流を高周波交流へ直接変換する。

交流直接変換回路は，2台のハーフブリッジから構成され，それぞれには 2素子の

MOSFETと小容量のフィルムコンデンサを使用する。2台のハーフブリッジの負側端子

を互いに接続し，正側端子を交流電源の両端に接続する。2台のインバータの交流出力端

子間には直列共振負荷が接続される。したがって，直流リンクを介さずに，商用周波数

の交流を高周波交流へ直接変換が可能である。また，この回路構成は，正準セル [95,96]

の組み合わせであり，レグ毎にコンデンサを接続しているため，高周波動作に適してい

る。特に，すべてのMOSFETがオフであってもボディダイオードが導通するため，ス

イッチングデバイスに過電圧が生じない。

文献 [94]では，誘導加熱への応用が検討されており，直列負荷共振を利用した零電圧
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図 2.34: ハーフブリッジを逆直列した交流直接変換回路による IH用高周波電源

図 2.35: ハーフブリッジを逆直列した交流直接変換回路による交流－直流変換器

スイッチングにより，200 W時に 97%の高効率を記録している。しかしながら，フィ

ルタコンデンサが零電圧にクランプされており，MOSFETのボディダイオードによる

損失が生じている。

図 2.35に同様の交流直接変換回路を用いた絶縁形単相交流－直流変換器を示す [97]。

このとき，交流直接変換回路には高周波変圧器と整流器負荷が接続される。基本動作は，

文献 [94]と同様に商用周波－高周波直接変換であるが，ゲート信号のシーケンスから同

期整流動作ができていると考えられる。しかし，3つのMOSFETを同時にオンするこ

とでこの同期整流を実現しているため，交流側電源を短絡する危険性があり，実用化に

は問題がある。また，文献 [94, 97]のどちらの制御法においても高周波出力の電力は脈
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動している。

2.4.3 技術的課題

交流直接変換回路を高周波電源や絶縁形スイッチング電源へ応用するためには，以下

の課題が考えられる。

• 回路動作の理論解析

• 同期整流動作の検討

• フィルタコンデンサ電圧の制御法の検討

• 電力脈動の抑制法の検討

本論文で検討する交流直接変換回路の先行研究は少なく，基本的な動作の解析が十分に

行われていない。したがって，スイッチングシーケンスを検討し，商用周波－高周波直

接変換の動作原理を明らかにする必要がある。同時に，系統電流を力率 1の正弦波に保

つ条件を明確にする。

零電圧スイッチングの基本的な検討は既に行われているが，零電圧スイッチングと同

期整流を同時に安全に実現する制御法を検討する必要がある。また，フィルタコンデン

サ電圧の制御を実現した研究例はない。

さらに，交流直接変換回路をバッテリ充電回路に応用する際は，電力脈動を吸収する

手段を検討する必要がある。特に，本論文で検討する交流直接変換回路は，回路構成上，

フィルタコンデンサにオフセット電圧をもたせることが可能である。この自由度を利用

してフィルタコンデンサをエネルギー蓄積要素として活用すれば，変換器内部で電力脈

動の吸収が可能となる。したがって，電力脈動の抑制に関する条件を明確にする必要が

ある。

2.5 交流変換回路における本論文の位置付け

本章では，交流変換回路の分類と各種回路構成について概説し，近年の技術動向・課

題について述べた。間接形変換器は，一定の電力を負荷に供給できるが，変換回数が多

いため変換効率が低下する。また，エネルギー蓄積要素として用いる電解コンデンサは，

体積が大きく，寿命が短いとうデメリットがある。
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一方，直接形変換器を適用する際は，変換回数が削減できる。しかしながら，直接形

変換器はエネルギー蓄積要素をもたないため，原理的に電力脈動の抑制は困難であり，

別途エネルギー蓄積要素が必要となる。したがって，これまでは，大容量コンデンサや

パワーデカップリング回路などを追加することで対処していた。

これに対し，本論文の交流直接変換回路は，フィルタコンデンサをエネルギー蓄積要

素として活用することで，単相交流に起因する電力脈動を変換器内に吸収することがで

きる。したがって，別途のパワーデカップリング回路を用いることなく，出力電力を平

滑できる。これは，直接変換器は電力の平滑機能を有しないという概念を覆すものであ

り，他に類を見ない交流直接変換回路である。しかしながら，本論文の交流直接変換回

路は研究例が少なく，基本動作となる商用周波－高周波直接変換の制御法も十分に確立

されていない。本論文では，交流直接変換回路の高周波電源と絶縁形スイッチング電源

への応用を目標に，高効率化が実現可能な制御法の検討，そして，出力電力脈動が抑制

可能であることを理論的に明らかにし，それらの実験実証を目的とする。
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位相シフト制御法

本章では，2台のハーフブリッジを逆直列接続した交流直接変換回路に対して，位相

シフト制御法の適用を提案する。従来の制御法では，2台のハーフブリッジを交互にス

イッチングしていたのに対して，提案制御法では，位相シフト角を操作する点に特長が

あり，すべてのMOSFETに零電圧スイッチングと同期整流動作を実現する。まず，ス

イッチングモードを定義し，基本動作となるスイッチングシーケンスについて検討する。

つぎに，コンデンサ電圧制御に必要な位相シフト角について理論的に明らかにする。最

後に，誘導加熱負荷を用いた 1.3 kWの実験装置により，位相シフト制御法の有効性を

確認する。

3.1 実験回路構成

図 3.1に交流直接変換回路の実験回路構成を，表 3.1に実験に用いた回路定数を示

す。交流直接変換回路は，2台のハーフブリッジから構成され，それぞれには 2素子の

MOSFETと小容量のフィルムコンデンサを使用する。2台のハーフブリッジの負側端子

を互いに接続し，正側端子を交流電源の両端に接続する。2台のインバータの交流出力

端子間には直列共振負荷 Lr，Crを接続する。ここで，Rrは誘導加熱負荷の等価抵抗を

表わしている。図 3.1の回路は，従来の電圧形 Hブリッジインバータの回路構成に類似

しているが，スイッチ S1と S2のドレイン端子を切り離し，交流電源を接続する点が異

なる。したがって，交流直接変換回路は，DCリンクを介さずに商用周波数の交流から

高周波交流へ直接変換を行う。その結果，従来回路方式におけるダイオード整流器を取

り除くことが可能となり，ダイオードの順方向電圧降下に起因する損失の低減が期待で

きる。また，各ハーフブリッジのフィルタコンデンサ C1，C2 がローパスフィルタとし
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図 3.1: 位相シフト制御法の実験回路構成

て作用するため，電源側に接続したフィルタコンデンサ Cf，およびインダクタ Lf は小

容量でよい。

3.2 スイッチングモードと基本動作原理

3.2.1 スイッチングモードと回路方程式

図 3.2に 4種の基本的なスイッチングモードを，表 3.2に各モードに対応するゲート

信号と出力電圧 (共振回路に印加される電圧) voutを示す。図 3.2における太線は，入力

電流 iinと共振電流 ioutの電流経路を表わしており，電流方向の定義は図 3.1の通りであ

る。なお，動作解析を簡単化するために，図 3.2では，電源側フィルタとロスレススナ

バコンデンサを省略する。また，図 3.1の回路は電源に対する回路構成および動作が対

称であるので，以下では入力電圧 vinが正 (vin > 0の場合)について検討する。

入力電圧 vinとコンデンサ電圧 vC1，vC2の関係は，

vin = vC1 − vC2 (3.1)

であり，C1 = C2 = C と仮定して両辺を微分すると，コンデンサ電流 iC1，iC2は，

iC1 − iC2 = C
dvin
dt

(3.2)

となる。また，スイッチ S1，S2 のスイッチング関数 S1，S2 を用いるとコンデンサ電
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表 3.1: 位相シフト制御法の実験回路定数

AC main voltage Vs 100 V

AC main frequency fs 50 Hz

Filter inductor Lf 500 µH (2%)

Filter capacitor Cf 3 µF

Filter capacitor C1, C2 6.6 µF

Snubber capacitor Cs 15.5 nF

Resonant capacitor Cr 1.5 µF

Inductance of the working coil Lr 20 µH

Equivalent resistance Rr 1.5 Ω

Resonant frequency fr 29.1 kHz

Quality factor Qr 2.4

Switching frequency fsw 30.5 - 40 kHz

Rated power P 1.3 kW

Gate resistance Rg 7.5 Ω

Dead time Td 0.5 µs

流は，

iC1 = iin − S1iout (3.3)

iC2 = S2iout − iin (3.4)

と表わせる。したがって，iinおよび iC1，iC2は，

iin = (S1 + S2)
iout
2

+
C

2

dvin
dt

(3.5)

iC1 = (S2 − S1)
iout
2

+
C

2

dvin
dt

(3.6)

iC2 = (S2 − S1)
iout
2

− C

2

dvin
dt

(3.7)

と整理できる。
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図 3.2: 4種のスイッチングモード

表 3.2: 各スイッチングモードにおけるゲート信号の組み合わせと出力電圧

Modes S1 S′1 S′2 S2 vout

Mode 1 on off off on vin

Mode 2 off on on off 0

Mode 3 on off on off vC1

Mode 4 off on off on −vC2

一方，出力電圧 voutは，スイッチング関数を用いると，

vout = S1vC1 − S2vC2 (3.8)

である。また，直列共振負荷を流れる共振電流 ioutは，

iout ≈
√
2Ṽsw(t)

Zr

sin(ωswt− ϕr) (3.9)

と表わせる。ただし，ωsw はスイッチング角周波数，Ṽsw は出力電圧 vout のスイッチン
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グ周波数成分実効値，Zrは直列共振回路のインピーダンス，ϕrは力率角で，

Zr =

√
Rr

2 +

(
ωswLr −

1

ωswCr

)2

(3.10)

ϕr = tan−1

(
ωswLr − 1

ωswCr

Rr

)
(3.11)

である。このとき，スイッチング角周波数 ωsw を共振角周波数 ωrに対して，

ωsw > ωr =
1√
LrCr

(3.12)

と設定すれば，従来の直列負荷共振電圧形インバータと同様に電流遅れモードとして動

作し，ダイオードのリカバリ電流の低減が可能となる。

上述の (3.6)，(3.7)式のように，コンデンサ C1，C2には共振電流 ioutの一部が流入す

るため，直流電流が流れ込むと過電圧を生じることがある。したがって，ソフトスイッ

チングの実現と同時に，コンデンサ電圧 vC1，vC2の過電圧を避けるようにスイッチング

シーケンスを定める必要がある。

図 3.3に，基本的な動作波形を示す。基本動作では，例えばMode 1とMode 2を交互

に用いて高周波電圧パルスを共振回路に印加する。このとき，高周波電圧パルスの振幅

は電源電圧 vin と等しく，電源周波数の脈動を有する。したがって，共振電流の振幅も

同様に脈動する。このとき，入力電流 iinは ioutを全波整流した波形となり，フィルタを

介すと īinのような正弦波電流となる。また，文献 [94,97]では，同一の回路方式にて基

本的なスイッチングシーケンスを用いた商用周波－高周波直接変換が実験検証されてい

るが，詳細な回路解析は行われておらず，理論にも曖昧な点がある。

3.2.2 Mode 1とMode 2を用いるシーケンス

図 3.4に，Mode 1とMode 2のみを用いた場合のモード遷移を示す。この場合，ス

イッチング関数を {
S1 = S2 = 1 (sinωswt > 0)

S1 = S2 = 0 (sinωswt < 0)
(3.13)

と与えると，出力電圧 voutは，

vout =

{
vC1 − vC2 = vin (sinωswt > 0)

0 (sinωswt < 0)
(3.14)
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vin 0

īin 0

vout 0

iout 0

Ts = 1/fs [s] -�

Tsw = 1/fsw [s]
-�

図 3.3: 動作波形

となる。ここで，voutから電源周波数成分を除外すると，高周波成分 ṽoutは，

ṽout =


vin
2

(sinωswt > 0)

− vin
2

(sinωswt < 0)
(3.15)

となり，スイッチング周波数成分 (基本波成分)とその高調波成分を含む方形波電圧と考

えることができる。ṽoutからスイッチング周波数成分のみを取り出すと，その実効値は，

Ṽsw(t) =
2
√
2

π

vin
2

=

√
2

π
vin (3.16)

である。したがって，入力電圧を

vin =
√
2Vinsinωint (3.17)

とし，(3.16)，(3.17)式を (3.9)式に代入すると，共振電流は，

iout =
2
√
2Vin

πZr

sin(ωint)sin(ωswt − ϕr) (3.18)
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(b) デッドタイムを考慮した場合

図 3.4: Mode 1とMode 2を使用した場合のゲートシーケンスと vin > 0

における共振回路の電圧と電流

となる。ただし，Vinは入力電圧実効値，ωinは入力電圧の角周波数である。

一方，(3.5)式に (3.13)式を適用すると入力電流 iinは，

iin =


iout +

C

2

dvin
dt

(sinωswt > 0)

C

2

dvin
dt

(sinωswt < 0)

(3.19)
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である。ここで，iinのスイッチング 1周期の平均値は，

īin =
√
2Vin

(
2cosϕr

π2Zr

sinωint +
ωinC

2
cosωint

)
(3.20)

になる。(3.20)式の第 1項は共振負荷に有効電力を供給する電流であり，第 2項はコン

デンサの無効電力分である。したがって，コンデンサの静電容量 C が十分に小さく，入

力電圧 vinが正弦波であれば，入力電流 iinを力率 1の正弦波にできる。

図 3.4(a)にデッドタイムを無視した場合のシーケンスを示す。(3.13)式を適用すると，

(3.6)，(3.7)式の第 1項は常に零，すなわち，共振電流 ioutは含まれない。したがって，

C1，C2には，入力電圧と同周波数の進相電流のみが流れ，コンデンサ電圧は，

vC1 =
1

C

∫
iC1dt =

vin
2

+ V0 (3.21)

vC2 =
1

C

∫
iC2dt = −vin

2
+ V0 (3.22)

となる。ただし，V0は積分定数で，一意には定まらない。

図 3.4(b)にデッドタイムを考慮した場合のシーケンスを示す。デッドタイム中は，共

振電流 iout の極性に応じてMOSFET のボディダイオードが導通するので，iout > 0の

ときはMode 4，iout < 0のときはMode 3となる。したがって，Mode 3とMode 4のい

ずれのときも共振電流 iout はコンデンサ C1，C2 を充電する。デッドタイムの影響によ

り，C1，C2に流れ込む電流のスイッチング 1周期の平均値は，

∆iC =
vin
π2Zr

{
cos(θd − ϕr)− cosϕr

}
(3.23)

となる。ただし，θdはデッドタイムに相当する位相角である。∆iCは常に C1，C2を充

電するため，電源 1周期の平均電流は絶対値平均から，

∆̄iC =
2
√
2Vin

π3Zr

{
cos(θd − ϕr)− cosϕr

}
(3.24)

となる。

一方，vin > 0の場合，上側ハーフブリッジは零電圧スイッチング動作 [27]となるが，

下側はハードスイッチング動作 [99]となる。S2をオンする際には Cs2′ を，S′
2 をオンす

る際には Cs2 を充電する電荷が C1 と C2 から供給される。Cs2 = Cs2′ = Cs と仮定する

と，スイッチング 1周期に供給する電荷は，

∆Q = 2CsvC2 (3.25)
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図 3.5: スイッチング周波数とオフセット電圧の関係

であるので，C1と C2が放電する平均電流は，

∆̄i′C = 2CsVofsw (3.26)

である。したがって，定常状態では，(3.24)式の平均充電電流と (3.26)式の放電電流が

等しくなるので，(3.21)，(3.22)式の V0は，

V0 =

√
2Vin

π3CsZrfsw

{
cos(θd − ϕr)− cosϕr

}
(3.27)

に収束する。このとき，負荷力率や動作周波数によっては，V0が増大して過電圧を生じ

ることがある。また，(3.25)式の放電電荷は原理的な損失が生じることを意味する。

図 3.5に表 3.1の回路定数を用いて計算したスイッチング周波数 fswとオフセット電圧

V0の関係を示す。スイッチング周波数を 30 kHzから 35 kHz程度まで上昇すると，負荷

力率角の増加に伴いデッドタイム期間にコンデンサに流入する電流は大きくなり，オフ

セット電圧は増加する。しかし，35 kHz以上では，周波数の増加に伴って共振電流の振

幅が減少するため，オフセット電圧は低下する。したがって，スイッチング周波数に対

して単調増加とはならない。また，図 3.5はオフセット電圧を示したものであり，フィ

ルタコンデンサには電源電圧が重畳するため，その最大値は，

VC1max = VC2max = V0 +
Vin√
2

(3.28)

となる点に注意が必要である。
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(b) フィルタコンデンサ電圧 vC2 が 0 Vの場合

図 3.6: Mode 3とMode 4を使用した場合のゲートシーケンスと vin > 0

における共振回路の電圧と電流

3.2.3 Mode 3とMode 4を用いるシーケンス

図 3.6はMode 3とMode 4を用いたシーケンスで，スイッチング関数を{
S1 = 1, S2 = 0 (sinωswt > 0)

S1 = 0, S2 = 1 (sinωswt < 0)
(3.29)
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図 3.7: vin > 0におけるMode3’とMode4’

と与える。図 3.6(a)は，コンデンサ電圧が vC1 > 0かつ vC2 > 0で，デッドタイムを考

慮した場合のシーケンスである。デッドタイム中にはMode 3もしくはMode 4となる

ため，Mode 3とMode 4を交互に繰り返す。このとき，すべてのMOSFETは零電圧

ターンオフが可能となる。出力電圧は，

vout =

{
vC1 (sinωswt > 0)

− vC2 = vin − vC1 (sinωswt < 0)
(3.30)

であり，voutに含まれる高周波数成分は，

ṽout =


vC1 + vC2

2
(sinωswt > 0)

− vC1 + vC2

2
(sinωswt < 0)

(3.31)

となる。したがって，出力電圧のスイッチング周波数成分の実効値は，

Ṽsw (t) =

√
2

π
(vC1 + vC2) (3.32)

と求まる。

一方，(3.6)，(3.7)式の第 1項に (3.29)式のシーケンスと (3.9)式の ioutを適用すると，

C1，C2の平均電流は，

īC1 = īC2 = −2(vC1 + vC2)

π2Zr

cosϕr (3.33)

となる。したがって，C1と C2は次第に放電される。

図 3.7は vC2 が零に達した場合のスイッチングモードであり，S2 と S′
2 のボディダイ

オードが同時にオンし，コンデンサ C2 を零電圧にクランプする。このとき，一方の
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表 3.3: Mode 3’とMode 4’におけるゲート信号の組み合わせと電源電圧

が正の場合の出力電圧
Modes S1 S′1 S′2 S2 vout

Mode 3’ on off on off vC1 = vin

Mode 4’ off on off on 0

MOSFETにはゲート信号を与えているため，同期整流動作となるが，他方ではボディダ

イオードの順方向電圧降下によってオン損失が増加する。このとき，スイッチングモー

ド遷移は図 3.6(b)となり，vC2 = 0であるので，出力電圧 voutおよび共振電流 ioutは，図

3.4(a)と等しい。したがって，(3.20)式と同様に入力電流を求めると，

īin =
2
√
2Vincosϕr

π2Zr

sinωint +
√
2VinωinC cosωint . (3.34)

になる。ここで，(3.20)式と (3.34)式を比較すると，右辺第 1項は同じであり，Mode 3’

とMode 4’の動作の場合も力率 1の正弦波を得ることができる。一方で，無効電流を示

す右辺第 2項は，2倍となる。これは，一方のフィルタコンデンサがMOSFETボディ

ダイオードによりバイパスされ，進相電流が流れる経路のフィルタコンデンサの合成容

量が増加するためである。

入力電圧が vin > 0の期間では vC2 = 0， vin < 0では vC1 = 0であるので，コンデン

サ電圧は入力電圧を半波整流した波形となる。したがって，(3.29)式を使用したシーケ

ンスでは，Mode 1，Mode 2を使用した場合のような過電圧を生じることがなく，すべ

てのMOSFETは零電圧スイッチングが可能である。しかし，コンデンサの放電に伴っ

て，ボディダイオードによるオン損失が生じる。

3.3 位相シフト制御法の適用

3.3.1 スイッチングシーケンス

図 3.8に提案する位相シフト制御法のゲート信号のシーケンスを示す。図 3.8は vin > 0

の場合の波形である。位相シフト制御法では，S1と S2のゲート信号に位相シフト角 ϕs

を設けることにより，Mode 1と Mode 2の間に Mode 3または Mode 4を挿入する。

Mode 3とMode 4の期間の C1 と C2 の充放電電流の平均値が零となるように，位相シ

フト角を設定できれば，過電圧を生じない。
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図 3.8: 位相シフト制御法を使用した場合のゲートシーケンスと vin > 0にお

ける共振回路の電圧と電流

Mode 1からMode 2へ遷移する場合を考える。はじめに，位相が−πのとき，スイッ

チングモードは Mode 1 で iout > 0であり，出力電圧は vout = vin である。ここで，S1

をオフすると零電圧でターンオフとなるが，S2をオフしてもボディーダイオードが導通

し続けるため，S′
2をオンするとハードスイッチングとなる。したがって，位相が −πの

点で S1のみをオフすると，Mode 4となる。このときの出力電圧は vout = −vC2である。

その後，電流極性が反転した −π + ϕsの時点で S2をオフすれば零電圧ターンオフでき，

vout = 0となる。Mode 2からMode 1へ遷移する場合も同様に，位相が 0の点で S1 を

オフし，ϕsで S2をオフすれば，両方のハーフブリッジで零電圧が実現できる。したがっ

て，Mode 2からMode 1への遷移する間にはMode 3を挿入する。

入力電圧が vin < 0 の場合には，Mode １とMode 2での共振電流の極性が逆となるの

で，シーケンスを変える必要がある。すなわち，vin < 0 の場合には，ゲート信号のシー

ケンスをMode 1→ 3→ 2→ 4→ 1の順とすればよい。また，提案法のシーケンスでは，

デッドタイム以外の期間では，ゲート信号を与えているMOSFETもしくはそのボディ

ダイオードに電流が流れるため，同期整流動作によりオン損失を低減できる。
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3.3.2 位相シフト角

入力電圧が vin > 0の場合について検討する。位相シフト制御を適用して，コンデン

サ電圧を vC2 = 0 にしたとすれば，出力電圧 voutは (3.14)式とほぼ等しくなり，共振電

流 ioutは (3.18)式で近似できる。また，図 3.8のようにMode 3，Mode 4を対称に挿入

すると，入力電流のスイッチング 1周期の平均は，(3.20)式と一致し，力率 1の正弦波

にできる。ただし，vC2 ≤ 0になると，S2と S′
2のMOSFETのボディダイオードが導通

し，順方向電圧降下による損失が生じる。したがって，実際には vC2 > 0に制御する必

要があるが，ここでは解析を簡単化するために，vC2 = 0に制御する条件を導出する。

Mode 3および Mode 4の挿入によるコンデンサ電流の増加分は，(3.7) 式の第 1項の

スイッチング 1周期の平均値から，

∆iC =
vin
π2Zr

{
cos(ϕs − ϕr)− cosϕr

}
(3.35)

である。ここで，∆iCを零とする条件は，

cos(ϕs − ϕr)− cosϕr = 0 (3.36)

であり，位相シフト制御による C1，C2 の充放電を零にできる。0 < ϕs < π の範囲で

(3.36)式を満足する ϕsは，

ϕs = 2ϕr (3.37)

である。(3.37)式のように位相シフト角 ϕs を設定すると，Mode 3およびMode 4は共

振電流 iout のゼロクロスの前後で対称となるように挿入され，iout による充電電荷と放

電電荷は等しくできる。このとき，Mode 3，Mode 4のみを使った場合と同様に，コン

デンサ電圧は半波整流波形になり，過電圧を抑制できる。しかも，すべてのMOSFET

は零電圧スイッチング動作と同期整流動作が可能になる。

図 3.9に，(3.37)式と表 3.1の回路定数から求めたスイッチング周波数 fswと位相シフ

ト角 ϕs の関係を示す。動作周波数により負荷力率角 ϕr が異なるため，図 3.9のように

位相シフト角 ϕsを増加すればよい。

3.3.3 制御ブロック

図 3.10に，位相シフト制御法のゲート信号の生成過程のブロック図を示す。検出した

共振電流をもとに，位相検出器 (PD)を通して負荷の力率角を求める。これを力率角の
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図 3.9: スイッチング周波数と位相シフト角の関係
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図 3.10: 制御ブロック図

指令値 ϕ∗
r と比較し，その結果にゲインKを乗じてVCOを通すことで，スイッチング周

波数を得る。一方，電源電圧 vsの極性をコンパレータを用いて判定し，一方のハーフブ

リッジのゲート信号に 2ϕ∗
r だけ遅れ信号を与える。最後に，デッドタイムブロック DT

によりターンオンに遅れを与える。
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3.4 回路設計

本研究の方式では出力電力が脈動するため，誘導加熱の中でも電力脈動を許容する金

属溶解や鉄製鍋を加熱する場合を対象とする。

3.4.1 共振回路

本研究の交流直接変換回路は，直列負荷共振回路を有しており，その特性は，従来の

直列負荷共振電圧形インバータと同様になる。したがって，誘導加熱負荷の等価直列イ

ンダクタンス Lrと共振用コンデンサ Crを用いると，共振周波数 frは，

fr =
1

2π
√
LrCr

(3.38)

であり，共振回路の先鋭度 Qrは，

Qr =
Zo

Rr

(3.39)

となる。ただし，Rrは誘導加熱負荷の等価抵抗である。

誘導加熱の場合，動作周波数は加熱対象のサイズ等に合わせて，仕様として決定され

ていることが多い。この場合，コイルのインダクタンスや共振コンデンサの静電容量の

選択で，共振周波数を調整する必要がある。また，共振回路の先鋭度は，電力の制御特

性および共振回路の電圧と電流に対して密接な関係にあるため，先鋭度を考慮して共振

回路を設計する必要がある。

図 3.11に，実験に使用する加熱用コイルを示す。従来の誘導加熱では，先鋭度が 5 ∼ 20

程度と高く設定されていたのに対し，近年の誘導加熱装置では，共振用コンデンサに印

加される電圧の低減を目的として，先鋭度が 5以下となるように回路が設計されること

が多い。したがって，本実験システムの誘導加熱負荷では，実際の産業用誘導加熱装置

と同じ形状のコイルおよび被加熱物体を用いた。LCRメータにて測定した等価直列イン

ダクタンスは 20 µHであった。本実験では，動作周波数を 30 kHz付近とし，共振用コ

ンデンサを 1.5 µFとした。このとき，共振回路の先鋭度は 2.4となる。

一方で，共振回路の先鋭度が低い場合は，共振電流に高周波成分が残留する。した

がって，本論文でこれまで行ってきたスイッチング周波数成分のみに着目した解析結果

に影響を与える可能性がある。ここで，第 n次の電流成分の大きさを考える。第 n次電
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図 3.11: 誘導加熱用コイル

流 Inは，

In =
Vn

Rr + jωnLr +
1

jωnCr

=
1√

n2 + (n2 − 1)2Q2
r

Vn

Rr

(3.40)

と表わせる。ただし，Vn と ωn は，n次高調波の電圧実効値と角周波数である。方形波

電圧の実効値は高調波の次数に反比例し，また，加熱コイルのインダクタのインピーダ

ンスは高調波の次数に比例する。スイッチング周波数成分，すなわち，基本波の電流 I1

は，

I1 =
V1

Rr + jω1Lr +
1

jω1Cr

=
V1

Rr

(3.41)

であり，第 3次高調波電流 I3は，

I3 =
V3

Rr + jω3Lr +
1

jω3Cr

=
1√

9 + 64Q2
r

V1

Rr

(3.42)

となる。つまり，先鋭度が Qr = 2.4の場合は，基本波に対して 5%程度の 3次高調波が

含まれる。同様に，5高調波は 2%である。したがって，高調波成分が解析結果に与え

る影響は僅かであり，概ね無視できる範囲である。

図 3.12に (3.18)式と表 3.1から求めた，スイッチング周波数 fswと出力電力 Poutの関

係を示す。共振周波数 fr = 29.1 kHzで最大出力 1350 Wとなる。本論文では，スイッ

チング数は数を 30.5 ∼ 40 kHzの範囲で制御するため，出力電力は 1300 ∼ 400 W程度

となる。
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図 3.12: スイッチング周波数と出力電力の関係

3.4.2 スイッチングリプルフィルタ

交流直接変換回路を構成するハーフブリッジのフィルタコンデンサは，スイッチング

リプルフィルタとしての作用をもつ。したがって，ハーフブリッジのフィルタコンデン

サと電源に直列接続されたフィルタインダクタでローパスフィルタを構成できる。しか

し，スイッチングスイッチングモードごとに電流経路が異なるため，フィルタとして作

用する合成静電容量がモードごとに異なる点に注意が必要である。

Mode 1において，共振電流の高周波数成分の電流経路を考慮すると，フィルタコン

デンサ C1と C2は直列に接続される。このとき，フィルタとして作用するコンデンサの

合成静電容量 Cmode1は，

Cmode1 =
C1C2

C1 + C2

(3.43)

となる。特に，C1 = C2 = C の場合は，

Cmode1 =
C

2
(3.44)

であり，静電容量は各ハーフブリッジのフィルタコンデンサの半分とみなせる。また，

Mode 2においては，電源と共振回路が切り離されているため，共振電流は共振回路内

を循環し，電源側には流出しない。

一方，Mode 3とMode 4では，フィルタコンデンサ C1と C2は並列に接続される。し
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たがって，合成静電容量 Cmode3および Cmode4は，

Cmode3 = Cmode4 = C1 + C2 = 2C (3.45)

となる。また，Mode3’とMode4’の場合は，一方のフィルタコンデンサがMOSFETの

ボディダイオードによりバイパスされている。したがって，電源電圧が正の時はフィル

タコンデンサ C1のみが，負のときはフィルタコンデンサ C2のみがスイッチングリプル

フィルタとして作用する。この場合の静電容量は Cmode3′ および Cmode4′ は，

Cmode3′ = C1 = C (3.46)

Cmode4′ = C2 = C (3.47)

となる。したがって，Mode 1とMode 3およびMode 4を比較すると，合成静電容量は

4倍異なる。

また，スイッチングモードによりフィルタコンデンサの合成静電容量が異なるため，

進相電流の大きさにも影響を与える。これは，(3.20)式と (3.34)式からも明らかである。

ここで，交流直接変換回路に静電容量 Cf のフィルタコンデンサを並列に追加するこ

とを考える。このとき，Mode 1におけるフィルタコンデンサの合成容量は

Cf−mode1 = Cf +
C1C2

C1 + C2

= Cf +
C

2
(3.48)

に変化する。一方，Mode 3とMode 4における合成静電容量の変化は，

Cf−mode3 = Cf−mode4 = Cf + C1 + C2 = Cf + 2C (3.49)

であり，Mode 3’とMode 4’も場合も

Cf−mode3′ = Cf + C1 = Cf + C (3.50)

Cf−mode4′ = Cf + C2 = Cf + C (3.51)

となる。したがって，フィルタコンデンサ Cf はスイッチングリプルを効果的に吸収で

きるが，一方で進相コンデンサとしても作用するため，注意が必要である。

また，スイッチングリプルフィルタはスイッチングモードごとに共振回路と接続さ

れるため，共振周波数の変化などの影響が生じる。一般的には，共振コンデンサよりス

イッチングリプルフィルタの静電容量が十分に大きくなるように設計する。この場合，

スイッチング周波数成分に対してフィルタコンデンサが低インピーダンスとして振る舞

い，共振周波数の変化などの影響を低減できる。
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表 3.4: 位相シフト制御法の実験に使用したMOSFETの特性

Maximum voltage Vdss 300 V

On resistance Ron 14.5 mΩ

Output capacitance Coss 2550 pF

3.4.3 スイッチングデバイス

表 3.4に，実験に用いるMOSFET(IXFN210N30P3: IXYS)の特性を示す。一般的に，

MOSFETのオン抵抗 Ronと出力容量 Cossはトレードオフの関係にあり，チップ面積の

増大によりオン抵抗 Ronは低減し，出力容量 Cossは増加する。オン損失を低減するため

には，オン抵抗の小さいデバイスの使用が望ましいが，ハードスイッチング動作の場合

は，出力容量の増大に伴いスイッチングン損失の増加が懸念される。

本論文の位相シフト制御法では，零電圧スイッチングを行うことができる。したがっ

て，オン抵抗が小さく，出力容量が比較的大きい Super-juncion MOSFETなどの素子が

利用できる。

3.5 実験結果

3.5.1 実験波形

図 3.13 ∼ 3.15に，電源電圧 100 V，出力 1.3 kWの誘導加熱装置による実験波形を示

す。また，実験では，周波数変動の影響を無くすため，一切のフィードバック制御を使

用していない。したがって，スイッチング周波数 fsw および位相シフト制御の位相シフ

ト角 ϕsはフィードフォワード的に一定値，fsw = 30.5 kHz，ϕs = 24◦を設定した。

図 3.13にMode 1とMode 2のゲートシーケンスのみを適用した場合の実験波形を示

す。図 3.13(a)のコンデンサ電圧はオフセット電圧と電源周波数成分の和となっている。

MOSFETの出力容量とスナバコンデンサ静電容量の和を (3.27)式に適用するとオフセッ

ト電圧は V0 = 82 V となり，実験波形と概ね一致する。図 3.13(b)は電源と出力の電圧・

電流であり，電源電流 isは力率 1の正弦波であった。図 3.13(c)は電源電圧 vsが最大値

付近の拡大波形である。出力電圧 voutのピークは，デッドタイム期間にMode 3もしく

はMode 4に遷移したためで，それぞれ vC1，−vC2が現れている。Mode 3，Mode 4から
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図 3.13: Mode 1とMode 2のゲートシーケンスのみを使用した場合の実験波形

Mode 1，Mode 2へ遷移する際には voutにリンギングが現れているが，これはMOSFET

のハードスイッチングによりスナバコンデンサを短絡したためである。

図 3.14はMode 3とMode 4のゲートシーケンスのみを使用したシーケンスの場合の

実験波形である。図 3.14(a)のコンデンサ電圧 vC1，vC2は，半波整流波形となっている。
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電源電圧 vsが正の期間のコンデンサ電圧 vC2は零となっており，ボディダイオードによ

りクランプされている。したがって，実際の動作モードは，Mode 3’とMode 4’である。

図 3.14(b)の電源電流 is は，図 3.13(b)と同様に，力率 1の理想的な正弦波となってい

る。また，図 3.14(c)の出力電圧 vout のサージ電圧は，図 3.13(c)に比べて低く抑制され

ている。これは，すべての MOSFET が零電圧スイッチングで動作し，スナバコンデン

サの短絡を生じないためである。

図 3.15は位相シフト制御法を使用したゲートシーケンスの実験波形である。図 3.15(a)

の vC1，vC2は，ほぼ半波整流波形となっているが，図 3.14(a)とは異なり，零電圧にク

ランプされ続けることはない。一方，電源電圧 vs が正から零電圧に近づくと，コンデ

ンサ電圧 vC2は 20 V程度上昇している。このため，コンデンサ電圧 vC1，vC2の平均値

は，図 3.14に比べ，10 V程度高い。図 3.15(b)の電源電流 isはほぼ理想的な正弦波であ

り，電源力率を 1にできている。図 3.15(c)の vC2 にはリプルが含まれるため，3 µs程

度の期間 vC2が零に達しているが，それ以外の期間では，同期整流動作を実現できてい

る。また，出力電圧 vout に対して共振電流 iout は遅れ力率であり，MOSFETが零電圧

スイッチングで動作するため，サージやリンギングはほとんど現れていない。図 3.15(d)

は，図 3.15(c)の拡大波形で，約 24◦の間，voutは負となっている。これは，Mode 4と

なっていることを意味し，Mode 4の間に電流極性が反転している。このとき，コンデ

ンサ電圧 vC1と vC2の間には電源電圧 vsの差があるため，voutの降下時間と上昇時間に

より，Mode 4の期間は電流ゼロクロスに対して対称ではなく，やや遅れとなっており，

C1，C2 を充電する期間よりも放電する期間の方が長い。このため，ボディダイオード

は 3 µs程度導通するが，コンデンサ電圧が上昇して過電圧となることはなく，コンデン

サ電圧のフィードバック制御を必要としない。

3.5.2 特性比較

図 3.16 ∼ 3.18は，動作周波数により出力電力を制御した場合の特性である。位相シ

フト制御法では，スイッチング周波数 fswに合わせて図 3.9の通り位相シフト角 ϕsを設

定した。また，ゲートドライブ回路の性能から，測定範囲は fsw ≤ 40 kHzとした。電力

測定にはパワーアナライザ (PZ4000，横河電機，2 MHz，0.1%)を用い，図 3.1の vinと

isから入力電力 Pinを，voutと ioutから出力電力 Poutを測定した。したがって，図 3.17

および図 3.18の測定値にフィルタインダクタ Lf の損失は含まれない。
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図 3.16に出力電力 Pout とスイッチング周波数 fsw の関係を示す。Mode 1とMode 2

を使用した場合は，他に比べて測定範囲が狭いが，これは動作周波数を fsw = 32 kHz 以

上にすると過電圧を生じるためである。位相シフト制御法のコンデンサ電圧 vC1，vC2

は，他の場合に比べ 5%程度高いため，同じスイッチング周波数 fsw でも出力電力 Pout

は 10%程度大きい。

図 3.17に出力電力 Pout と電力損失 Ploss の関係を示す。Mode 1とMode 2のみを使

用した場合，スナバ損失が発生するため，他の場合に比べ損失が多い。一方，Mode 3

とMode 4のみを使用した場合，実際には，図 3.7に示したMode 3’とMode 4’として

動作しているため，ボディダイオードの順方向電圧降下により導通損失が増加し，電力

損失 Ploss が位相シフト制御の場合よりも増加している。また，測定した電力損失 Ploss

はMOSFETのオン損失とスイッチング損失，フィルタコンデンサの ESRによる損失

の和である。位相シフト制御を適用して fsw = 30.5 kHzで動作したときの電力損失は

Ploss = 30 W，出力電流は Iout = 29.5 Aであった。このとき，MOSFETのオン抵抗Ron

からオン損失 Ponは，

Pon = 2RonI
2
out = 2× 0.0145× 29.52 = 25.3 W

程度であり，フィルタコンデンサの損失が無視できるとすると，Plossの約 80%はオン損

失で，スイッチング損失は 20%程度である。

図 3.18に出力電力 Pout と電力変換効率 ηの関係を示す。位相シフト制御を適用した

場合の電力変換効率 ηは向上し，定格電力 1.3 kW時に最高効率 97.7%に達した。また，

フィルタインダクタ Lf の損失実測値は約 4 Wであり，これを考慮した変換効率は 97.4%

である。これは，実験に使用したフィルタインダクタの巻線抵抗による銅損 4.3 Wにほ

ぼ一致し，鉄損はほとんど生じていない。

また，今回の測定では，ゲートドライバのスイッチング周波数の制約から，約

1300 W∼ 400 Wまでの電力制御特性となった。さらにスイッチング周波数を高めるこ

とで，出力電力を絞ることは可能であるが，スイッチング周波数の増加に加え，軽負荷

時には共振電流が小さいため，デッドタイム中にスナバコンデンサの充放電を終えるこ

とができなくなり，スナバの短絡によるスイッチング損失の増加が懸念される。
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3.6 他研究との変換効率の比較

図 3.19に他研究との変換効率の比較を示す。ここでは，整流器とインバータの一体形

と交流直接変換回路を比較対象としており，すべての文献において，その出力電流は脈

動している。また，青字の変換器は SiC-MOSFETを使用している。ただし，変換器の

定格時の効率を示してるため，文献によっては最高効率でない場合があることに注意が

必要である。本論文の執筆時では，位相シフト制御法を適用した本研究の交流直接変換

回路の電力変換効率は，世界トップクラスである。

3.7 第 3章のまとめ

本章では，交流直接変換回路の新しい制御法として，位相シフト制御法を提案した。

これは，ゲート信号の位相差により，ハーフブリッジのコンデンサ電圧の制御を可能に

し，すべてのMOSFETに対して零電圧スイッチングと同期整流動作を実現する。コン

デンサ電圧および位相シフト角について理論的に検討し，実験によりその妥当性を確認

した。その結果，位相シフト制御を適用することによって電力変換効率を改善し，定格

電圧 100 V，出力電力 1.3 kW，動作周波数 30 kHzにおいて 97.7%の高効率な動作が可

能であることを確認した。
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図 3.14: Mode 3とMode 4のゲートシーケンスのみを使用した場合 (実際

の動作モードはMode 3’とMode 4’)の実験波形
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図 3.15: 位相シフト制御法を適用した場合の実験波形
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図 3.16: 出力電力とスイッチング周波数の関係
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パワーデカップリング制御法

第 3章に示した位相シフト制御法では，フィルタコンデンサの電圧を常に正に保つこ

とにより，同期整流動作を可能とした。本章では，位相シフト制御による電圧制御能力

を活用し，直接変換回路内のフィルタコンデンサをエネルギー蓄積要素として用いるパ

ワーデカップリング制御法を提案する。これは，直接変換器の位相シフト角とスイッチ

ング周波数を同時に制御することにより，電源電流の力率改善と出力電力の平滑を同時

に実現する。整流器負荷を用いた 300 Wの実験装置により提案する制御法の妥当性を

確認する。

4.1 実験回路構成

図 4.1に実験回路構成を，表 4.1に実験に用いた回路定数を示す。本章の実験回路は，

交流直接変換回路に，整合用の高周波変圧を介した整流器負荷が接続される。直接変換

器は 2台のハーフブリッジ変換器と 2素子のフィルタコンデンサで構成され，共振用イ

ンダクタとコンデンサにて直列共振回路を構成する。整流器は同期整流動作のために

MOSFETを用いている。また，今回は共振用インダクタを別途設けているが，回路定

数やスイッチング周波数次第では，変圧器の漏れインダクタンスを利用することも可能

である。

4.2 単相交流の電力脈動

図 4.1の回路において，電源電圧を単相正弦波，

vs =
√
2Vssinθs (4.1)
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図 4.1: パワーデカップリング制御法の実験回路

表 4.1: パワーデカップリング制御法の実験回路定数
Line voltage Vs 100 V

Line frequency fs 50 Hz

Input filter inductor Lf 150 µH (0.14%)

Input filter capacitor C1, C2 30 µF (16%)

Snubber capacitor Cs 6 nF

Resonant capacitor Cr 3 µF

Resonant inductor Lr 58 µH

Transformer turn ratio n1 : n2 1:2

Output filter capacitor CL 20 µF (83 µs)

Average output voltage VL 50 V

Rated power P 300 W

とし，電源電流を力率１の正弦波，

is =
√
2Issinθs (4.2)

に制御できると仮定する。ただし，Vsは電源電圧実効値，Isは電流実効値であり，θsは

電源の位相角で，θs = ωstである。このとき，電源から引き込む瞬時電力は，

ps = VsIs − VsIscos2θs (4.3)

となる。(4.3) 式の第 1 項は平均電力，第 2 項は電力の脈動分である。直流負荷電圧

vL と 電流 iL に脈動がなく，回路損失が無視できるとすると，出力電力は一定で，
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pL = vLiL = VsIsとなる。したがって，(4.3)式第 2 項の電力脈動は回路の内部で蓄積す

る必要がある。

4.3 電解コンデンサによる電力脈動の抑制

図 4.1の回路に対して，電解コンデンサなどの大容量の平滑コンデンサの適用による

受動的な電力脈動の吸収を考える。回路構成上，交流直接変換回路のコンデンサ C1 と

C2，または，整流器のコンデンサ CLに電解コンデンサを使用することが考えられる。

コンデンサ C1，C2に大容量電解コンデンサを適用した場合は，交流直接変換回路の

入力部分で電力脈動を吸収することになる。しかし，コンデンサ C1，C2 は進相コンデ

ンサとしても振る舞うため，C1と C2の静電容量を増加すると電源電流は進み力率とな

り，電源力率を低下させる。

一方，整流器のコンデンサ CL に大容量電解コンデンサを適用した場合は，コンデン

サインプット形の単相ダイオード整流器として働く。しかし，コンデンサインプット形

ダイオード整流器は非線形な負荷としてよく知られており，整流器の入力電圧が直流コ

ンデンサ電圧以下の期間では入力電流は零で，直流コンデンサ電圧以上の期間のみ電流

が流れる。図 4.1の回路の場合，交流直接変換回路の出力電圧の振幅に脈動が含まれて

いると，振幅の大きい期間のみ共振電流が流れるため，電源電流にもひずみが現れる。

一般的な，コンデンサインプット形ダイオード整流器の場合には，整流器の交流もしく

は直流側にインダクタを設置して波形改善を行うこともあるが，図 4.1の回路の場合に

は，共振周波数が変化したり，直流側の循環電流が増加するだけで，波形改善の効果は

期待できない。

上記の通り，図 4.1の回路構成において，受動素子のみで電力脈動の抑制を考えた場

合，その受動素子は大型であり，かつ，電源電流を力率 1の正弦波にすることが困難で

ある。

4.4 パワーデカップリングの原理

4.4.1 電力フロー

図 4.2にパワーデカップリング制御法を適用した場合の電圧・電流・瞬時電力の波形

を示す。また，図 4.3に，電力の流れの模式図を示す。パワーデカップリング制御法で
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図 4.2: パワーデカップリング制御法を適用した場合の電源電圧・電流・電

力およびフィルタコンデンサ電圧の波形

は，フィルタコンデンサ C1および C2をこれらをエネルギー蓄積要素として活用する。

図 4.3(a)は，フィルタコンデンサが充電されている状態で，電源電圧の位相 π
4
≤ θ ≤ 3π

4

の期間に相当する。このとき，電源電力の瞬時値は平均値より高い状態 (ps > Ps)である

ので，余剰分をフィルタコンデンサに蓄える必要がある。したがって，この期間では，

電源から負荷に電力を供給しつつ，フィルタコンデンサを充電する。

一方，図 4.3(b)は，フィルタコンデンサが放電されている状態で，電源電圧の位相
3π
4

≤ θ ≤ 5π
4
の期間に相当する。平均電力よりもより低い状態 (ps < Ps)であるので，

フィルタコンデンサから不足分の電力を負荷へ供給する。したがって，この期間では，

電源が負荷に電力を供給しつつ，フィルタコンデンサが放電される。
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図 4.3: 電力の流れの模式図

4.4.2 フィルタコンデンサのオフセット電圧

パワーデカップリング制御法では，フィルタコンデンサ C1および C2のオフセット電

圧を制御することで，エネルギーを蓄積する。このとき，フィルタコンデンサが蓄積す

べきエネルギーは，(4.3)式の第 2項の積分から，

wC = −
∫

VsIscos2θsdt = W0 −
VsIs
2ωs

sin2θs (4.4)

となる。ただし，W0 は積分定数で，コンデンサの蓄積エネルギーの平均値である。こ

こで，フィルタコンデンサ電圧は常に正であるので，オフセット電圧 v0を考慮して，

vC1 = v0 +
vs
2

(4.5)

vC2 = v0 −
vs
2

(4.6)

と定義する。フィルタコンデンサの静電容量を C1 = C2 = C と仮定すると，C1と C2の

蓄積エネルギーの和は，

wC =
1

2
C1v

2
C1 +

1

2
C2v

2
C2 = C

(
v2s
4

+ v20

)
(4.7)

であるので，(4.1)，(4.4)式を代入してオフセット電圧を求めると，

v0 =

√
W0

C
− V 2

s

2
sin2θs −

VsIs
2ωsC

sin2θs (4.8)

となる。すなわち，フィルタコンデンサのオフセット電圧を (4.8)式のように制御すれ

ば，フィルタコンデンサが電力の脈動分を吸収できる。このとき，フィルタコンデンサ
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電圧は図 4.3のようになる。また，フィルタコンデンサ電圧は常に正，すなわち vC1 > 0

かつ vC2 > 0であるので，これを考慮してコンデンサ容量 C1，C2 と蓄積エネルギー平

均値W0を決定すればよい。

4.5 制御法

4.5.1 スイッチングモード

図 4.4に交流直接変換回路のスイッチングモードを示す。ここでは，動作解析を簡単

化するために，電源側フィルタインダクタ Lf とロスレススナバキャパシタ Csの影響を

無視する。また，高周波変圧器および整流器負荷は等価交流抵抗，

Rr =

(
n1

n2

)2
8

π2
RL (4.9)

と表わせる [23]。したがって，図 4.4は基本的に図 3.2と同一である。ただし，フィル

タコンデンサ C1と C2をエネルギー蓄積要素として活用するために，フィルタコンデン

サの節点流れる節点電流 inに注目する必要がある。

Fig. 4.4(a)はMode 1の場合であり，共振回路は交流電源に接続されるため，共振電流

は電源を介して流れ，電源から共振回路へ電力が供給される。これに対し，Fig. 4.4(b)

のMode 2では，電源と共振回路が切り離され，共振電流は共振回路を還流する。また，

Mode 1およびMode 2では，共振電流はフィルタコンデンサ C1，C2には流れない。こ

のとき，電源電圧に起因する進相電流

ics =
C

2

dvs
dt

=

√
2

2
ωsCVscosθs (4.10)

だけが C1と C2に流れる。

一方，Fig. 4.4(c)のMode 3では，フィルタコンデンサ C1と並列に共振回路が接続さ

れる。このとき，共振電流の 1/2は C1へ，残りの 1/2は C2および電源に流れる。ここ

で， C1と C2の節点から流出する電流を節点電流 inと定義すると，

in
2

= C
dv0
dt

(4.11)

の関係にある。したがって，節点電流は in > 0のとき C1 と C2の両方を等しく充電し，

in < 0では両者を放電する。また，Mode 4においてもコンデンサは同様に充放電され

る。したがって，Mode 3と 4の期間を操作することにより節点電流を制御し，C1と C2
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図 4.4: 等価回路を用いた 4つのスイッチングモード

を充放電してパワーデカップリングを実現できる。(4.8)式のオフセット電圧を (4.11)式

に代入すると，パワーデカップリングを行うための節点電流は，

in = − 2VsIscos2θs + ωsCV 2
s sin2θs√

W0

C
− V 2

s

2
sin2θs − VsIs

2ωsC
sin2θs

(4.12)

となる。

4.5.2 位相シフト角と電源・節点電流

図 4.5に，位相シフト制御を適用した場合の上下のハーフブリッジ変換器のスイッチン

グ関数 S1と S2，共振回路印加電圧 vr，電流 irの関係を示す。図 4.5は，電源電圧 vsが

正の場合を仮定しており，共振電流 irのゼロクロス点を位相の基準としている。スイッ

チング関数 S1，S2のデューティ比は 50% とし，立ち上がりの位相を θ1および θ2と定

義する。このとき，S1と S2が零電圧スイッチングを達成するためには，irの極性から

−π < θ1 < 0 (4.13)
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0 < θ2 < π (4.14)

とする必要がある。したがって，スイッチングモードはMode 1 → 4 → 2 → 3 → 1の順

で遷移する。

電源電流 isと共振電流 irの関係は，スイッチング関数を用いて，

is = (S1 + S2)
ir
2
+ ics (4.15)

と表わされる。また，節点電流 inは，

in = (S2 − S1)ir (4.16)

となる。ここで，共振電流 irを，

ir =
√
2Irsinθsw (4.17)

に制御できると仮定する。ただし，Ir は共振電流実効値，θsw = ωswtで，ωsw はスイッ

チング角周波数である。

(4.15)，(4.16)式に (4.17)式を代入し，電源電流 isおよび節点電流 inのスイッチング

1周期の平均値を求めると，

īs =

∫ 2π

0

isdθsw =

√
2Ir
2π

(cosθ1 + cosθ2) + ics (4.18)

īn =

√
2Ir
π

(cosθ2 − cosθ1) (4.19)

と表わされる。つまり，(4.17)式のように共振電流の振幅が一定であると仮定すると，

位相シフト角 θ1と θ2を操作することにより，電源電流 isと節点電流 inをそれぞれ独立

に制御できる。したがって，(4.18)，(4.19)式を連立して解くと，

θ1 = −cos−1

{
π√
2Ir

(
is − ics −

in
2

)}
(4.20)

θ2 = cos−1

{
π√
2Ir

(
is − ics +

in
2

)}
(4.21)

が求められる。このとき，(4.20)，(4.21)式が解をもつためには，

Ir ≥
∣∣∣∣ π√

2

(
is − ics ±

in
2

)∣∣∣∣ (4.22)

を満足する必要がある。共振電流が上記の条件を満足しない場合には，電源の総合力率

が低下する。
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図 4.5: 電源電圧が正 (vs > 0)の場合におけるスイッチング関数 S1，S2 と

共振電流 irの関係

4.5.3 共振回路電圧・電流とスイッチング周波数

図 4.5の共振回路印加電圧 vrは，スイッチング関数を用いて，

vr = S1vC1 − S2vC2 (4.23)

と表わせる。ここで，vrに含まれるスイッチング周波数成分のうち，irと同相成分の実

効値を Vre，直交成分実効値を Vimとすると，フーリエ級数展開から，

Vre =

√
2

π
(vC1cosθ1 − vC2cosθ2) (4.24)

Vim =

√
2

π
(vC2sinθ2 − vC1sinθ1) (4.25)

である。ここで，(4.24)式に (4.20)，(4.21)式を代入し，(4.1) ∼ (4.11)式を用いて整理

すると，

Vre =
VsIs
Ir

(4.26)
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となり，共振電流実効値 Irを一定に制御できれば，Vreは一定になることを意味してい

る。このとき，Vre は原理的には等価抵抗 Rr やスイッチング角周波数 ωsw とは独立で

ある。

一方，Vim は時間関数であり，一定値にはならない。ここで，スイッチング周波数成

分のフェーザを考えると，

V̇r = Vre + jVim

= RrIr + j

(
ωswLr −

1

ωswCr

)
Ir (4.27)

の関係がある。上式の実数項は負荷条件 Rr，Irのみで決まり，制御できない。したがっ

て，虚数項，すなわちスイッチング角周波数 ωsw により共振電流振幅が一定となるよう

に制御する必要がある。ここで，虚数項について，

Vim =

(
ωswLr −

1

ωswCr

)
Ir (4.28)

であるので，これを ωsw について解くと，ωsw > 0であるので，

ωsw =
Vim

2LrIr
+

√(
Vim

2LrIr

)2

+
1

LrCr

(4.29)

となる。(4.29)式のようにスイッチング角周波数を与えば，共振電流の振幅を一定に制

御できる。

また，パワーデカップリング制御を適用した際の整流器出力，すなわち，直流負荷電

圧は (4.26)式を用いて，

vL =
n2

n1

π

2
√
2
Vre (4.30)

と表わせる。したがって，(4.30)式に (4.26)式を代入し (4.22)式の共振電流の条件を考

慮すると，取り得る負荷電圧の範囲は，

vL ≤ n2

n1

π

2
√
2

VsIs
Ir

(4.31)

になる。

図 4.6に設定した蓄積エネルギーの平均値とその時の負荷電圧の計算結果示す。回路

定数は表 4.1を使用している。図 4.6(a)は，設定した蓄積エネルギーの平均値で，負荷

に関わらず一定値を与えた場合と，負荷容量ごとにフィルタコンデンサ電圧の最低値が

ほぼ 0 Vとなるように変化させた場合である。蓄積エネルギーの平均値を変化させた
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図 4.6: 設定した蓄積エネルギーの平均値と負荷電圧の計算結果

場合，最大値は 0.68 Jで，最小値は 0.31 Jである。これを電圧に換算するとそれぞれ，

150 Vと 101 Vである。

図 4.6(b)は，図 4.6(a)の設定条件における負荷電圧の計算結果である。これは，(4.22)

式の共振電流の条件と，(4.31)式から求めている。このとき，パワーデカップリング動

作の制御範囲はこのグラフの電圧値以下となる。負荷電圧はどちらの場合であっても軽

負荷時は低下している。これは，進相電流の補償に起因するものである。また，蓄積エ

ネルギーの平均値を最低値に設定した場合，負荷電圧はさらに低くなる。これは，蓄積

エネルギーの平均値が低いため，節点電流が増加し，必要な共振電流の増加を招くため

である。
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図 4.7: パワーデカップリング制御法の制御ブロック図

4.5.4 制御ブロック

図 4.7に，提案するパワーデカップリング制御のブロック図を示す。この制御ブロッ

クは，図 4.7(a)の位相シフト角 θ∗1，θ∗2 の演算と，その結果を用いて行う図 4.7(b)のス

イッチング角周波数 ω∗
sw の演算で構成される。本論文では，フィードバック制御を用い

ず，位相シフト角およびスイッチング角周波数をフィードフォワード値として与える。

まず，図 4.7(a)では，負荷電力を指令値として与え，電源電流の実効値と電源の位相

角から電源電流と節点電流の指令値，および進相電流を計算する。そして，これらの電

流と (4.22)式から共振電流の実効値を決め，位相シフト角の指令値を得る。

つぎに，図 4.7(b)では，図 4.7(a)で求めた位相シフト角 θ∗1，θ∗2 から，共振電流の実効

値を一定に制御するために必要なスイッチング角周波数 ω∗
sw を演算する。フィルタコン

デンサ電圧と位相シフト角の指令値から共振回路印加電圧の虚数項成分を算出し，これ

と共振電流実効値からスイッチング角周波数の指令値を得る。

図 4.8に，表 4.1の回路定数を用いて計算した位相シフト角の指令値 θ∗1，θ∗2 とスイッ

チング周波数の指令値 f ∗
sw を示す。図 4.8(a)を見ると，出力電力に関わらず位相シフト

角はほぼ同様に変化している。一方，図 4.8(b)を見ると，出力電力の低下に伴いスイッ
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図 4.8: 位相シフト角とスイッチング周波数の指令値の計算結果

表 4.2: パワーデカップリング制御法の実験に使用したMOSFETの特性

Maximum voltage Vdss 650 V

On resistance Ron 17 mΩ

Output capacitance Coss 12500 pF

チング周波数は上昇している。これは，主にスイッチング周波数が負荷への電力を制御

し，そして，位相シフト角が交流直接変換回路内の電力のフローを制御しているためで

ある。

4.6 実験結果

4.6.1 実験波形

図 4.9と図 4.10に，負荷電圧の平均値を 50 Vとし，負荷電力を 325 Wとした場合の

実験結果を示す。実験では，MOSFET に IXFB150N65X2 (IXYS)を使用し，その特性

を表 4.2に示す。
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図 4.9: パワーデカップリング制御法を適用していない場合の実験波形

図 4.9は，スイッチング周波数を固定し，50%のデューティ比でMode 3とMode 4を

繰り返すようにゲート信号を与えた場合の実験波形である。したがって，位相シフト角

は負荷力率角によって決まり，図 4.9ではスイッチング周波数を fsw = 16.5 kHzに固定

したため，位相シフト角は θ1 = −55◦，θ2 = θ1 + π = 125◦であった。進相電流のため，

電源電流 isは電源電圧 vsに対して進んでおり，基本波力率は 0.96であった。コンデン

サ電圧 vC1，vC2 は半波整流波形であり，これに比例して共振回路電圧 vr および共振電

流 ir の振幅が変化している。整流器の平滑コンデンサは 20 µF (時定数 150 µs)である

ため，負荷電圧 vL のリプル幅は 79 V であった。また，vL > vr の期間では，整流器が

導通できないため，電源電流の零クロス付近に歪みがあり，総合歪み率 (THD) は 4.5%

であった。

図 4.10はパワーデカップリング制御を適用した場合の実験波形である。このときのス

イッチング周波数は 17.5 ∼ 33.9 kHzの範囲で変化している。このとき，電源電流 isは

力率 1の正弦波波形で，電流 THD は 1.3% であった。コンデンサ電圧 vC1，vC2のリプ

ルに伴って，共振回路電圧 vr の振幅も変動している。共振電流 ir の振幅も変動してい
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図 4.10: パワーデカップリング制御法を適用した場合の実験波形

るように見えるが，これは高調波成分により波高値が変化したもので，基本波実効値は

ほぼ 14 A 一定であった。その結果，負荷電圧 vLは 51 Vに保たれており，リプル幅は

5.6 V 程度であった。

図 4.11は，図 4.9と図 4.10の負荷電圧の周波数解析結果である。ここでは，各次数の

振幅を負荷電圧の平均値である 50 Vで規格化している。パワーデカップリング制御法

はすべての周波数成分の振幅を低減できている。特に，電源周波数の倍周波成分は 47%

から 2.8%に減少した。

図 4.12に，パワーデカップリング制御を適用した場合の交流直接変換回路の出力電圧

と共振電流の拡大図を示す。ここでは，電源電圧が正の場合について 0 ∼ πまで π/4

毎に示している。図 4.12(a)は電源電圧が 0 rad周辺であり，電源の電力の瞬時値がそ

の平均値より小さく， ps < VsIsのときである。電源電圧はほぼ 0 Vであるが，Mode 1

とMode 2の割合は少なく，Mode 3とMode 4が大部分である。このとき，フィルタコ

ンデンサ電圧が共振回路に印加されており，フィルタコンデンサから共振回路へ電力が

伝送されている。図 4.12(b)は電源電圧が π/4 rad周辺であり，ps ≈ VsIsのときである。
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図 4.11: 負荷電圧 vLの周波数解析の結果

コンデンサの充放電時間がほぼ等しくなりつつある。図 4.12(c)は電源電圧が π/2 rad

周辺であり，ps > VsIsのときである。この場合，電源が共振回路に電力を伝送するため，

Mode 1の割合が大きく，同時にフィルタコンデンサが充電されるため，Mode 3におい

て共振電流の大部分は負極性である。図 4.12(d)は図 4.12(b)と同様であり，図 4.12(e)

は図 4.12(a)と同様である。また，すべての波形においてスイッチング周波数は異なって

いるが，交流直接変換回路出力電圧に対して共振電流は遅れ力率であり，電圧にはサー

ジやリンギングがなく，零電圧スイッチング動作となっている。

図 4.13に，図 4.10と同様の条件で測定した節点電流 in を示す。ただし，実験では，

スイッチ S′
1 と S′

2 のソース端子にロゴスキコイルを接続することでソース電流を測定

している。したがって，ここで示している節点電流 in は，節点の KCL則より求まる

in = −(iS1′ + iS2′)である。図 4.13の 2段目に示した通り，節点電流 in はパルス状の電

流であるため，このままでは充放電が判別できない。そこで，inの実測値に対し，移動

平均フィルタによる処理を施したものが 3段目の în である。このとき，în が正の時は

フィルタコンデンサが充電され，負の時は放電されてる。

図 4.14に図 4.13の in拡大波形を示す。図 4.12と同様に電源電圧が正の場合について

0 ∼ π まで π/4毎に示している。ここでは，共振電流 ir を黒色，スイッチ S′
1 のソー

ス電流を赤色，スイッチ S′
2 のソース電流を青色，ソース電流の差である節点電流 inを

緑色で示してる。各電流はスイッチングモードに応じて共振電流が切り取られた波形に

なっており，理論通りの動作となっている。緑色で示した節点電流のスイッチング周期
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図 4.12: 図 4.10の共振回路電圧と電流の拡大波形

の平均値は，図 4.13の înに等しい。

4.6.2 制御特性

図 4.15，図 4.16に出力電力に対する負荷電圧，電源電流，電力損失などの制御特性を

示す。ここでは，各電力指令値ごとにフィルタコンデンサの蓄積エネルギーを変化させ，

フィルタコンデンサ電圧の最低値がほぼ 0 V(図 4.6(a)の赤線)となるようにした。
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図 4.13: 節点電流の実験波形

図 4.15(a)は負荷電圧の平均値とリプル率であり，リプル率は，

RF =
ṼL

v̄L
× 100 [%] (4.32)

と定義される [100]。ただし，ṼLは負荷電圧の交流成分実効値，v̄Lは負荷電圧の平均値

である。図 4.15(a)では，低出力時は進相電流の補償に起因して，負荷電圧の平均値が

5 V程度低下している。一方で，電圧リプル率は 4%未満であり，良好なパワーデカッ

プリング特性が得られている。

図 4.15(b)は電源電流のTHDと基本波力率である。測定したほとんどの範囲で，THD

は 3%未満であり，基本波力率は 0.99以上であった。

図 4.16は，出力電力に対する電力損失，変換効率である。電力測定にはパワーアナラ

イザ (PZ4000，横河電機，2 MHz，0.1%) を用い，図 4.1の vsと isから入力電力 psを，

vrと irから交流直接変換回路の出力電力 prを，vLと iLから負荷電力 pLを測定した。

図 4.16(a)は平均スイッチング周波数である。一般的な直列負荷共振電圧形インバー

タと同様に，低出力電力時はスイッチング周波数が上昇する。ただし，これはスイッチ

ング周波数の平均値であり，実際には図 4.8(b)のように変動している。

図 4.16(b)は電力損失の実測値と損失分離の結果であり，+と •は実測点を示してい

る。まず，交流直接変換回路と整流器のオン損失は，MOSFETのオン抵抗から算出して

いる。そして，交流直接変換回路損失からオン損失を除いたものをスイッチング損失と
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図 4.14: ソース電流と節点電流の拡大波形

した。そのため，厳密には，スイッチング損失にフィルタ Lf，C1，C2 の損失が含まれ

ている。また，共振用インダクタ Lr の損失は実測結果により分離している。したがっ

て，その他の損失は，共振用コンデンサの ESRによる損失，変圧器の銅損と鉄損，整流

器のスイッチング損失などである。

交流直接変換回路の損失を見ると，零電圧スイッチングによりスイッチング損失は

5 W程度に抑えられているが，低出力時は共振電流が小さいためデッドタイム中にスナ
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図 4.15: 負荷電圧と電源電流の測定結果

バキャパシタを充放電できず，スナバの短絡によりスイッチング損失が若干増加してい

る。また，インダクタの損失が非常に多いが，これは，共振用インダクタのインダクタ

ンス値が大きいため，比較的大きな損失が生じている。

図 4.16(c)は交流直接変換回路と回路全体の電力変換効率である。最高効率は 130 W

時に 93.3%であった。また，交流直接変換回路のスイッチングデバイスのみ (図 4.16(b)

の +に相当)の最高効率は 230 W時の 96.8%であった。
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4.7 電流・電圧の動作範囲

4.7.1 各部電流の大きさ

電源電流 isと節点電流 inの制御に必要な共振電流の実効値について考える。共振電流

の実効値の条件は，(4.22)式で示した通り，電源電流，進相電流補償項，節点電流の瞬時

値の代数和の最大値より大きい必要がある。図 4.17に，表 4.1の条件における電源電流，

節点電流の指令値，および進相電流を示す。各電流の実効値は，Is = 3 A，In = 1.7 A，

Ics = 0.47 Aで，このときの，(4.22)式の右辺は 11.9 Aである。したがって，共振電流

の実効値が Ir > 11.9 Aであれば，電源電流と節点電流を指令値通り制御でき，パワー

デカップリングが実現できる。

ただし，節点電流はフィルタコンデンサの静電容量と蓄積エネルギーの平均値によっ

て大きさが変化し，進相電流も静電容量で大きさが異なる。例えば，フィルタコンデン

サの電圧を限りなく高くすれば，エネルギー蓄積に必要な静電容量は数 µFとすること

ができる。この場合，節点電流と進相電流はほぼ無視でき，共振電流は電源電流と，

Ir ≥ πIs (4.33)

の関係を満足すればよい。これは，第 3章に示した位相シフト制御法 (パワーデカップ

リング動作なし)場合の関係式と同じになる。つまり，パワーデカップリング動作を行

うために，節点電流と進相電流補償項の分だけ共振電流を増やす必要がある。

4.7.2 出力電圧の範囲

理想的には，電力変換器は入力電力と出力電力が等しいので，

VsIs = VreIr (4.34)

の関係がある。ここで，(4.33)式を代入すれば，パワーデカップリング動作時の出力電

圧の理論最大値，

Vre =
Vs

π
(4.35)

を得る。したがって，パワーデカップリン動作時の電圧利用率は，100/π ≈ 31.8%程度

である。ただし，これは，節点電流と進相電流が無視できる場合の最大値であり，実用

上の電圧利用率は図 4.15(a)のように 25%程度である。
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図 4.17: 電源電流と節点電流の指令値と進相電流の計算値

一方，パワーカップリングをしない場合，出力電圧は (3.16)式に示された Ṽsw(t)のよ

うに，電源の倍周波数で変動する。したがって，出力電圧として Ṽsw(t)の実効値を考え

ると，

V̄sw(t) =

√
1

π

∫ π

0

(
2

π
Vssinθs

)2

dθ =

√
2

π
Vs ≈ 0.45Vs (4.36)

である。したがって，パワーデカップリング動作を行うことで，出力電圧は概ね半分と

なる。

4.7.3 スイッチングデバイスと受動素子の電圧・電流ストレス

パワーデカップリン制御法では，エネルギー蓄積のために，フィルタコンデンサ電圧

にオフセット電圧を重畳する。したがって，パワーデカップリング動作をしない場合に

比べ，スイッチングデバイスとフィルタコンデンサの必要な耐圧は増加する。

パワーデカップリング動作をしない場合において，スイッチングリプルを無視すると，

フィルタコンデンサ電圧の最大値は電源電圧の最大値に等しい。つまり，電源電圧が

Vs = 100 Vの場合は，最大値が 141 V程度であり，300 V耐圧のMOSFETが使用でき

る。一方，パワーデカップリング制御法では，フィルタコンデンサの静電容量によって



90 第 4章 パワーデカップリング制御法

必要な耐圧は異なる。電源電圧が Vs = 100 Vの場合であって，オフセット電圧を考慮す

ると，MOSFETには 600 V耐圧のものを選定する必要がある。換言すると，600 V耐

圧のMOSFETを使用する必要があるので，フィルタコンデンサ電圧の最大値が 300 V

程度となるまでフィルタコンデンサの静電容量を小さくできる。

つぎに，共振電流に着目する。実効値 Irの共振電流を流すことを考えると，パワーデ

カップリング動作をしないときは，電流最大値が Imax = 2Irとなるが，パワーデカップ

リング動作の場合は Imax =
√
2Irである。したがって，パワーデカップリング動作を行

うことで，共振用インダクタや高周波変圧器の電流容量を下げることができる。ただし，

先に述べたように，パワーデカップリング動作の有無で，動作可能な共振電流の大きさ

が異なる点に注意が必要である。

4.8 エネルギー蓄積要素の評価

コンデンサの体積は，コンデンサの蓄積エネルギーの最大値に比例すると仮定し，エ

ネルギー蓄積要素の評価を行う。

4.8.1 コンデンサの静電容量と電圧最大値

図 4.18に，電力脈動の吸収に必要なコンデンサの静電容量と電圧の最大値の計算結果

を示す。これは，本論文の回路方式にて電源電圧 Vs = 100 V，平均電力 P = 300 Wと

した場合である。また，各静電容量において，コンデンサ電圧の最低値が 0 Vとなるよ

うに蓄積エネルギーの平均値を変化させている。

コンデンサ電圧の最大値を大きくすることで，静電容量を小さくすることができる。

一方で，コンデンサの極端な小型化は高耐圧なコンデンサとMOSFETを必要とする。

600 V耐圧のMOSFETの使用を考えると，コンデンサ電圧の最大値が 300 V程度にす

ることが望ましい。この場合，コンデンサの静電容量は 15 µF程度まで低下させること

ができる。
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図 4.18: コンデンサの静電容量と電圧最大値

4.8.2 フィルタコンデンサの大きさを最小値とした場合の実験結果

図 4.19に，フィルタコンデンサの静電容量を C1 = C2 = 15 µF (8%)とした場合の実

験波形を示す。他の回路定数は，表 4.1と同じで，負荷電電力は PL = 310 Wある。こ

のときのスイッチング周波数は，fsw = 18.3 ∼ 46.8 kHzで変化している。

電源電流波形は，基本波力率 0.99以上，THD=1.9%であった。フィルタコンデンサ電

圧の最大値は，304 Vであり，ほぼ理論通りである。また，負荷電圧のリプル率は 3.1%

であった。残留したリプル電圧は，制御の指令値の誤差が原因と考えられる。

図 4.19より，フィルタコンデンサを 15 µFまで低減させても，パワーデカップリング

が可能であることを実証した。このフィルタコンデンサの値は，600 VのMOSFETの

使用を想定した場合の実用上の下限値と考えられる。一方，電力変換効率は，91.0%に

低下した。これは，フィルタコンデンサの静電容量を低減したことで，コンデンサ電圧

が上昇し，スイッチング周波数も上昇したためである。

4.8.3 電力脈動補償に必要なエネルギーと蓄積エネルギーの最大値

図 4.20に，パワーデカップリング制御法を適用した場合の単相電力脈動とフィルタコ

ンデンサ電圧を示す。このとき，単相交流の電圧，電流，電力は，(4.1)，(4.2)，(4.3)式

で表わされる。電力脈動を吸収するために，コンデンサが蓄えなければならない電力は，
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図 4.19: コンデンサの静電容量を C1 = C2 = 15 µFとした場合の実験波形

電力脈動の半周期でよいので，

Wreq = −
∫ 3Ts

8

Ts
8

VsIscos2ωstdt =
VsIs
ωs

(4.37)

である。したがって，蓄積する必要があるエネルギーは，平均電力と角周波数のみで決

定される。

一方，コンデンサが蓄積しているエネルギーの最大値WCmaxは，

WCmax =
1

2
CVCmax (4.38)

である。ただし，VCmaxはコンデンサ電圧の最大値である。このとき，WCmax = Wreqで

あれば，必要最低限の蓄積エネルギーで電力脈動を吸収しているといえる。また，本論文

の交流直接変換回路には，2つのフィルタコンデンサに等しい最大電圧を印加するので，

WCmax =
1

2
C1VC1max +

1

2
C2VC2max = CVcmax (4.39)

と考える必要がある。

ここで，コンデンサの体積が蓄積エネルギーの最大値に比例すると仮定すると，コン

デンサの蓄積エネルギーの最大値を用いてコンデンサの体積が評価できる。ただし，他
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図 4.20: 電力脈動とコンデンサ電圧の最大値

研究と比較するためには，規格化をする必要がある。そこで，評価関数として，

EF(Energy Factor) =
WCmax

Wreq

(4.40)

を定義する。このとき，EF ≥ 1であれば，電力脈動の吸入し，パワーデカップリング

が可能である状態を表わす。エネルギー蓄積要素の小型にするためには，EF = 1が望

ましい。一方で，EF < 1の場合は，電力脈動のすべてを吸収することができない状態

を表わしている。

本論文の方式について評価関数 EFを計算すると，図 4.10の場合は，

EF =
WCmax

Wreq

=
30 µF× (248 V )2

325 W
2π×50 Hz

= 1.78

であり，図 4.19の場合は，

EF =
WCmax

Wreq

=
15 µF× (304 V )2

310 W
2π×50 Hz

= 1.40

である。

参考に，図 4.1の整流器に大容量電解コンデンサを用いて出力電圧を平滑した場合を

考える。電力 P = 300 W，負荷電圧 VL = 50 Vの条件で，負荷電圧のリプル率を 3 %
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図 4.21: エネルギー蓄積要素の比較

とするためには，3000 µFのコンデンサが必要である。そして，このときの評価関数は

EF = 4.24である。したがって，本論文のパワーデカップリング動作を行うことでコン

デンサの静電容量を 1/100に，蓄積エネルギーの最大値を約 1/3に低減できる。
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4.8.4 他研究との比較

図 4.21にエネルギー蓄積要素について他研究との比較を示す。ここでは，(4.40)式の

計算結果を棒グラフで表わしている。

図 4.21(a)は，主に PV用絶縁形インバータとの比較である。このとき，縦軸が 1に

近い程，エネルギー蓄積要素を小型化できる。文献 [47]はMITから提案された方式で

あり，本研究と同じ交流直接変換回路を使用している。しかし，文献 [47]では，パワー

デカップリング回路の電圧を積極的に制御していないため，比較的大きなエネルギー蓄

積要素を使用している。

図 4.21(b)は単相整流器との比較である。文献 [64] [69] [72]は，本研究と同じく商用交

流側のフィルタコンデンサをエネルギー蓄積要素として活用している。また，文献 [89]

の結果は，本研究より評価関数の計算結果が小さい。これは，文献 [89]では，コンデン

サの蓄積エネルギーに着目した上で静電容量を決定しているからである。

ただし，パワーデカップリングの回路方式は多数あり，図 4.21は全てを網羅できてい

ない。図 4.21は本方式と関連した手法のみを抜粋している点に注意されたい。しかしな

がら，本研究の方式は，評価関数 EF = 1.4を実現しているため，エネルギー蓄積要素の

小型化には効果があると考えられる。特に，本研究の方式における電圧の変動幅の制約

は，コンデンサ電圧が正であることと，スイッチングデバイスの耐圧の 2点である。し

たがって，フィルタコンデンサ電圧をほぼ 0 Vからスイッチングデバイスによって決ま

る最大値まで変化させることができる。その結果，比較的大きな電圧の変動幅を実現で

き，小容量のフィルタコンデンサで電力脈動を効果的に吸収できる。

一方で，図 4.21における本方式の結果は，定常状態をもとに評価している点に留意

が必要である。ここで，負荷急変などの過渡状態におけるパワーデカップリング動作を

考察する。重負荷から軽負荷に負荷が急変する際にはフィルタコンデンサに過電圧が生

じる可能性があり，逆に，軽負荷から重負荷に変化する際はフィルタコンデンサ電圧が

0 Vまで放電される恐れがある。これらの場合，パワーデカップリング動作が継続でき

ない。しかし，過電圧はフィードバック制御により抑制でき，また，軽負荷時にはコン

デンサ電圧の最大値が耐圧による上限と等しくなるように動作させる (つまり，エネル

ギーを必要以上に蓄えておく)こと，で 0 Vまでの放電を抑制できる。したがって，負

荷急変時も図 4.21とほぼ同様の静電容量で，パワーデカップリング動作を継続できると

考えられる。
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4.9 第 4章のまとめ

本論文では，交流直接変換回路のパワーデカップリング制御法を提案した。このとき，

直接変換回路は，単相交流に起因した電力脈動を高周波出力に対して非干渉化できる。

提案制御法では，交流直接変換回路を構成するハーフブリッジの位相シフト角とスイッ

チング周波数を同時に制御することにより，フィルタコンデンサの電圧を制御しつつ，

電源電流の力率改善・高調波抑制および共振電流の平滑が可能であることを理論的に明

らかにした。さらに，試作した絶縁形単相交流–直流変換器に提案制御法を適用し，電源

電流の基本波力率を 0.99以上，直流負荷電圧のリプル率を 4%未満に低減できることを

確認した。また，エネルギー蓄積要素の大きさについて蓄積エネルギーの最大値を用い

て評価を行い，提案手法はエネルギー蓄積要素の小型化が可能であることを確認した。
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パワーデカップリング制御における出力
電圧の制御範囲の拡大

本章では，パワーデカップリング動作時に定電圧出力が可能な制御範囲について検討

する。バッテリ充電回路への応用を考える場合，軽負荷にいたるまで定電圧出力が必要

であるが [104]，第 4章で示した検討結果では，軽負荷時に出力電圧が低下する。これ

は，フィルタコンデンサが進相コンデンサとして働くため，軽負荷時において電源力率

を改善するためには多くの共振電流を必要とするからである。そこで，フィルタコンデ

ンサのオフセット電圧を高く設定する，もしくは，進相電流を補償しないことにより電

源電流の力率を改善しないことにより，節点電流を低減させることを考える。その結果，

パワーデカップリング動作に必要な共振電流を低減でき，定電圧動作範囲が拡大できる。

このとき，電源力率を改善しないことで，フィルタコンデンサ電圧とスイッチング周波

数の増加を抑制できるため，高効率に定電圧動作が実現できる。理論の妥当性は，4章

と同様の実験システムにより確認する。

5.1 出力電圧制御

5.1.1 電源力率と整流器出力電圧

電源電圧を理想的な正弦波，

vs =
√
2Vssinθs (5.1)

と仮定し，電源電流は，

is =
√
2Issin(θs + ϕ) (5.2)
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に制御することを考える。ただし，Vs，Is，ϕは電源電圧と電流の実効値および力率角で

あり，θs = ωstで，ωsは角周波数である。したがって，定常状態では，VsIscosϕ = vLiL

となる。このとき，オフセット電圧 v0を，

v0 =

√
W0

C
− V 2

s

2
sin2θs −

VsIs
2ωsC

sin(2θs + ϕ) (5.3)

と制御すれば，任意の電源力率においてもパワーデカップリングを実現できる。同様に，

フィルタコンデンサの充放電に必要な節点電流 inは，

in = −
VsIscos(2θs + ϕ) + ωsCV 2

s

2
sin2θs√

W0

C
− V 2

s

2
sin2θs − VsIs

2ωsC
sin(2θs + ϕ)

(5.4)

になる。また，整流器出力電圧 vLは，

vL =
π

2
√
2

n2

n1

Vre =
π

2
√
2

n2

n1

VsIscosϕ

Ir
(5.5)

と求まる。

第 4章で示したように，パワーデカップリング動作を行うためには，

Ir ≥
∣∣∣∣ π√

2

(
is −

C

2

dvs
dt

± in
2

)∣∣∣∣ (5.6)

を満足するように，共振電流の実効値を定める必要がある。したがって，(5.6)式より，

共振電流が増加する場合は，整流器出力電圧は低下する。

5.1.2 電源力率と出力電圧の制御範囲

第 4章の制御法では，(5.2)式の電源電流を力率 1の正弦波となるように制御してい

た。この場合，共振電流実効値 Irを (5.6)式のように，電源電流，進相電流補償項，節

点電流の瞬時値の代数和の最大値以上に制御する必要がある。ここで，(5.5)式に着目す

ると，共振電流実効値 Irが大きい場合には，整流器出力電圧 vL は低下する。したがっ

て，共振電流実効値 Irを低減できれば，軽負荷時であっても，vLが低下しない。

ここで，(5.6)式の右辺は，電源電流，進相電流補償項，節点電流の瞬時値の和であ

るので，これらを低減することを考える。節点電流を低減するためには，(5.4)式から，

フィルタコンデンサの蓄積エネルギーの平均値W0を増加させることが考えられる。し

かし，この場合にはフィルタコンデンサ電圧が増加するだけでなく，(4.29)式のように

スイッチング角周波数も上昇する。このため，電力変換効率の低下が懸念される。
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進相電流補償項は，電源電流の力率を改善する項である。定格動作時の進相電流は電

源電流の 15%程度 であるが，進相電流は負荷電力とは独立で，軽負荷時にはその割合

は増加する。つまり，軽負荷であっても力率改善動作のために比較的大きな共振電流が

変換回路内を流れる。

したがって，進相電流を補償しなければ，(5.6)式の Ir を低減して，軽負荷時の出力

電圧低下を改善できる。電源力率を補償する場合には，(5.2)，(5.4)式の力率角を ϕ = 0

と与えてパワーデカップリング動作を行う。一方，進相電流を補償しないように電源電

流の力率角を，

ϕ = tan−1ωsCVs

2Is
(5.7)

と制御すれば，電源電流は進相電流分だけ電源電圧に対して進み力率となるが，共振電

流の実効値を低減，すなわち，整流器出力電圧の範囲を拡大できる。

図 5.1に，電源の力率角と必要な共振電流の実効値の計算結果を示す。ただし，電源電

圧 Vs = 100 V，電力 P = 120W，フィルタコンデンサの静電容量C1 = C2 = C = 30 µF，

蓄積エネルギーの平均値W0 = 0.5 Jとしている。このとき，フィルタコンデンサのパー

セントインピーダンスは，

%Z =
ωsCVs

Is
× 100 = 39.27% (5.8)

であり，交流直接変換回路が進相電流を補償しない場合，電源電流の力率角は 21.4◦ (進

み)となる。図 5.1を見ると，力率角が 21◦付近で共振電流の実効値が最小となっている。

図 5.2に定電圧出力に必要な蓄積エネルギーの平均値と，そのときの負荷電圧の計算

結果を示す。回路定数は，表 4.1を使用している。ここでは，進相電流の補償，すなわ

ち電源電流の力率改善の有無を比較している。

図 5.2(a)を見ると，出力電圧を一定に保つためには，軽負荷時に蓄積エネルギーの平

均値，つまりフィルタコンデンサの電圧を増加させる必要がある。出力が 80 W時に，

必要な蓄積エネルギーの平均値は 3.5 Jで，電圧に換算すると 342 Vである。したがっ

て，MOSFETに過電圧が生じる。

一方，図 5.2(b)では，電源力率を改善しないことにより，必要な蓄積エネルギーの平

均値は負荷容量に関わらずほぼ一定である。また，図 4.6と比較しても，蓄積エネルギー

の平均値の増加は僅かでありながら，出力電圧の制御範囲は大幅に拡大できている。
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図 5.1: 電源力率角と必要な共振電流実効値の関係

5.2 出力電圧特性の実験結果

5.2.1 実験波形

図 5.3，5.4に力率補償の有無における実験波形を示す。回路定数は，表 4.1を使用した。

また，本実験では，ゲートドライバの動作周波数の制約から最低出力電力を PL = 120 W

とした。

図 5.3は，定格電力 PL = 310 Wの場合である。このとき，電源の力率改善動作を行っ

ているため，電源電流はほぼ力率 1の正弦波であった。フィルタコンデンサ電圧の最低

値がほぼ 0 Vとなるように蓄積エネルギーの平均値を与ており，フィルタコンデンサ電

圧の平均値は 134 Vとなった。このとき，出力電圧は 50 Vに制御されている。また，

定格電力時は進相電流の影響が小さく，進相電流を補償しない場合の動作波形は，図 5.3

とほぼ同様であった。

図 5.4(a)は出力電力が PL = 120 Wの場合で，進相電流を補償している場合である。

したがって，電源電流はほぼ力率 1の正弦波であった。一方で，出力電圧を 50 Vに制

御するためには，図 5.3の場合に比べてフィルタコンデンサの蓄積エネルギーの平均値

を高く設定する必要があり，このときのフィルタコンデンサ電圧の平均値は 182 Vで

あった。

図 5.4(b)は出力電力が PL = 120 Wで，進相電流を補償していない場合である。した

がって，フィルタコンデンサに流れ込む進相電流により電源力率は 0.93 (進み)となっ

た。一方で，進相電流を補償しない分，出力電圧を 50 Vに制御しているにも関わらず，
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図 5.2: 定出力電圧に必要な蓄積エネルギーの平均値と負荷電圧の計算結果

フィルタコンデンサの蓄積エネルギーの平均値を低く設定でき，このときのフィルタコ

ンデンサ電圧の平均値は 127 Vであった。

5.2.2 電力制御特性

図 5.5と図 5.6に，電源の力率改善動作の有無に対する電力制御特性を示す。まず，図

5.5(a)は，整流器出力電圧の平均値であり，どちらの場合においても 50 Vに制御されて

いる。また，図 5.5(b)は電源力率であり，力率改善動作を無しとした場合は，軽負荷時

に電源力率が低下している。しかしながら，フィルタコンデンサは小容量であるので，

大幅な力率低下は生じていない。
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図 5.3: 出力電力 PL = 310 Wにおいて力率改善を行った場合の実験波形

つぎに，図 5.6(a)はフィルタコンデンサ電圧の平均値である。力率改善動作有りの場

合は，節点電流を低減するためにフィルタコンデンサの平均電圧が増加し，特に軽負荷

時は急激に電圧が増加する。一方，力率改善動作無しの場合は，フィルタコンデンサ電

圧を低く設定することができ，今回測定した範囲ではほぼ一定である。図 5.6(b)はス

イッチング周波数の平均値であり，力率改善動作無しの場合は，スイッチング周波数の

増加を抑制できている。図 5.6(c)は電力変換効率であり，力率改善動作無しの場合は，

有りの場合に比べて，特に軽負荷時に電力変換効率を改善できている。これは，フィル

タコンデンサ電圧とスイッチング周波数の低減効果によるものである。

5.3 第 5章のまとめ

本論文では，交流直接変換回路のパワーデカップリング制御時の定電圧出力について

検討した。まず，パワーデカップリング動作の条件を求め，特に，軽負荷時は電源の力

率改善動作により出力電圧が制限されることを理論的に明らかにした。そして，変換回

路がフィルタコンデンサによる進相電流を補償しないことで，フィルタコンデンサ電圧

とスイッチング周波数の増加を抑制しつつ，定電圧出力が可能な制御法を提案した。そ

の結果，進相電流を補償しない場合，120 W時の電力変換効率が 89.4%から 92.0%に改

善でき，電源力率は 0.93程度を維持できることを実験により確認した。
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図 5.4: 出力電力 PL = 120 Wにおける実験波形
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第 6章

結論

本章では，本論文における成果を要約し，今後の課題について言及する。

6.1 本論文の成果

交流変換回路，特に単相商用周波交流を単相高周波交流に変換する回路は，誘導加熱

や非接触給電用の高周波電源，絶縁形のバッテリ充電回路を構築する際の重要な要素で

ある。従来の手法では，商用交流－直流ー高周波交流の間接形電力変換による変換回数

の増加に加え，単相交流に起因した電力脈動を変換器内部で吸収するためには，大容量

の電解コンデンサを必要としている。これらの問題に対して，交流直接変換回路の適用

による変換回数の削減や，パワーデカップリング技術によるコンデンサの静電容量の低

減が検討されている。交流－交流直接変換回路は，高周波変圧器の一次側の変換回数を

削減できるが，エネルギー蓄積要素をもたないため，別途のパワーデカップリング回路

などで電力脈動を吸収する必要がある。一方，パワーデカップリング技術はコンデンサ

の静電容量を低減できるが，その多くは商用交流側の整流器を対象としているため，直

流リンクのコンデンサの静電容量を低減できても，その後段に絶縁形直流－直流変換器

が別途必要となる。したがって，変換回数の削減とコンデンサ静電容量の低下を同時に

実現するのは困難である。

本論文では，ハーフブリッジを逆直列接続した交流直接変換回路に対して，位相シフ

ト制御法の適用によるフィルタコンデンサ電圧の制御法を提案し，さらに，位相シフト

制御法を応用したパワーデカップリング制御法も提案した。特に，パワーデカップリン

グ制御法は，交流直接変換と電力の平滑化を同時に実現するもので，バッテリ充電回路

などの変換回数の削減とコンデンサ静電容量の低下を同時に実現できる。すなわち，本
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論文は誘導加熱システムやバッテリ充電システムの高効率化，小型化に寄与するもので

あると考えられる。また，本論文では，理論的検討と実験により，提案制御法の有用性

と妥当性を明らかにした。以下，本論文の主要な成果を示す。

■第 3章：位相シフト制御法の適用の提案による電力変換効率の向上 まず，交流直接変

換回路の基本となるゲートシーケンスを理論的に検討し，基本的なシーケンスを用いた

際の問題点として，ハードスイッチング動作，フィルタコンデンサの過電圧，MOSFET

のボディダイオードの導通による導通損失の増加を指摘し，そのメカニズムを明らかに

した。つぎに，新しい制御法として，位相シフト制御の適用を提案した。これは，上下

のハーフブリッジ間に位相差を与えることにより，フィルタコンデンサ電圧の制御が可

能となり，すべてのMOSFETに対して，零電圧スイッチングと同期整流動作を実現す

る。フィルタコンデンサの過電圧を防ぐ位相シフト角について理論的に検討し，実験に

よりその妥当性を確認した。その結果，位相シフト制御の適用により，電力変換効率が

改善できることを確認した。

■第 4章：パワーデカップリング制御法の提案による電力脈動の抑制 交流直接変換回

路のフィルタコンデンサをエネルギー蓄積要素と活用することで，単相交流に起因した

電力脈動を交流直接変換回路で吸収可能なパワーデカップリング制御法を提案した。こ

れは，位相シフト制御法と周波数制御を併用したもので，フィルタコンデンサのオフ

セット電圧の自由度を利用している。その結果，本論文の交流直接変換回路は電力の平

滑能力を有する世界初の交流直接変換回路であり，その動作特性を実験により実証した。

また，エネルギー蓄積要素の大きさについて，蓄積エネルギーの最大値による比較を行

い，パワーデカップリング制御法により，バッテリ充電回路のエネルギー蓄積要素が小

型化可能であることを示した。

■第 5章：電源力率を改善しないことによる出力電圧の制御範囲の拡大 本論文のパ

ワーデカップリング制御法は，電力の平滑能力を有するが，2台のハーフブリッジは電

源電流，フィルタコンデンサ電圧 (節点電流)，共振電流を同時に制御するため，軽負荷

時に出力電圧の制御可能範囲が狭くなる問題を有している。そこで，出力電圧の制御範

囲を拡大可能な制御法として，電源電流の力率を改善しないパワーデカップリング動作

を提案した。ことのき，交流直接変換回路がフィルタコンデンサによる進相電流を補償

しないことで，電源力率は若干低下する。しかし，フィルタコンデンサ電圧とスイッチ
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ング周波数の増加を抑制しつつ，出力電圧の制御範囲が拡大できることを理論的に明ら

かにし，実験により動作を確認した。

6.2 今後の課題

今後さらに検討を必要とする課題を以下に挙げる。

■制御指令値の補正法の検討 本論文のパワーデカップリング制御法は，すべての電力

脈動をフィルタコンデンサで吸収するため，原理的には出力電圧に電圧リプルは現れな

い。制御即を導出するにあたり，共振電流を正弦波と仮定しているが，実際の電流は高

調波成分を多く含んでいるため，制御の指令値に誤差が生じ，出力電圧に電圧リプルが

生じている。そのため，制御指令値の補正法を明らかにする必要がある。

■フィードバック制御の検討 本論文では，制御指令値を予め計算し，フィードフォワー

ド制御を行っていた。しかし，実際の応用を考えると，フィードバック制御が必要にな

る。特に，パワーデカップリング制御法では，電源電流，フィルタコンデンサ電圧 (節

点電流)，共振電流を同時に制御するため，これらの因果関係を明確にし，フィードバッ

ク系を構築する必要がある。また，負荷急変などの過渡状態を考慮する必要がある。特

に，過渡時の共振電流の応答がパワーデカップリング動作の外乱になると考えられる。

さらに，負荷変動も考慮した上で，パワーデカップリング動作に必要な最低限のフィル

タコンデンサの静電容量を検討する必要がある。

■回生動作の検討 バッテリ充放電回路への応用を考えると，回生動作の検討が必要で

ある。回生動は既にMITからの報告で実証されているが，このとき，フィルタコンデ

ンサ電圧は制御されていない。したがって，回生動作におけるフィルタコンデンサの制

御について検討し，パワーデカップリング動作を検証する必要がある。

本論文では，単相交流入力 100 V，スイッチング周波数 20 ∼ 70 kHzとし，実験実証

を行っている。また，単相入力であるため，電力容量は数 kW以下である。この電力容

量および動作周波数では，電磁調理器や業務用の小容量のヒータ，小容量のバッテリ充

電回路への応用が期待できる。さらに，数百 kHzオ―ダのスイッチング周波数での動作

検証を行うことで，種々の誘導加熱装置などに応用先を拡充できると考えられる。
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付録A: 交流直接変換回路のパワーフロー
解析

ハーフブリッジの電力

図 1に共振形シングルエンドインバータの回路構成とその等価回路を示す。本論文の

交流直接変換回路は，共振形シングルエンドインバータを逆直列接続した構成である。

図 1(b)では，図 1(a)の共振回路の先鋭度が十分に高いと仮定し，共振電流を正弦波電

流源，

ir =
√
2Irsinθr (1)

と仮定する。ただし，Irは実効値，θrは位相角である。

図 2に，図 1(b)における共振回路側の電圧と電流の関係を示す。また，図 2では，ir

のゼロクロスを基準に vrの立ち上がりと立下りの位相角を θ1と θ′1としている。ここで

は，デューティ比を 50%とするので，θ′1 = θ1 + πとなる。共振電流は vr = Vdc の区間

(a) 共振形シングルエンドイン
バータ

vr
6

ir

Vdc

Idc 6

(b) 等価回路

図 1: 共振形シングルエンドインバータと等価回路
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ir 0

vr
0

Vdc

Phase angle [rad]
0θ1 θ′1

図 2: シングルエンドインバータの交流端子電圧と電流

のみ直流側へ流れるので，直流電流 Idcは，

īr = Idc =
1

2π

∫ θ′1

θ1

√
2Irsinθr dθ

=

√
2

π
Ircosθ1 (2)

となる。このとき，直流側の電力 Pdcは，

Pdc = VdcIdc =

√
2

π
VdcIrcosθ1 (3)

である。一方，共振回路の有効電力 p̄rは，

p̄r =
1

2π

∫ θ′1

θ1

(Vdc ×
√
2Irsinθr) dθ

=

√
2

π
VdcIrcosθ1 (4)

である。このとき，図 1(b)における入出力の電力は，

Pdc = p̄r (5)

を満たす。

交流直接変換回路の電力

交流直接変換回路を構成するハーフブリッジにおいて，上側のハーフブリッジから共

振回路側へ供給する有効電力 p̄r1 と下側のハーフブリッジが共振回路側から受け取る有
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効電力 p̄r2は，(4)式と同様に考えれば，

p̄r1 =

√
2

π
vC1Ircosθ1 (6)

p̄r2 =

√
2

π
vC2Ircosθ2 (7)

と表わせる。このとき，上側ハーフブリッジに流入する電力 pC1と下側ハーフブリッジ

に流入する電力 pC2は，

pC1 = vC1is − p̄r1 (8)

pC2 = p̄r2 − vC2is (9)

と表わすことができ，電力 pC1，pC2はフィルタコンデンサに蓄積される。

ここで，(8)式と (9)式の和を考えると，

pC1 + pC2 = (vC1 − vC2)is − (p̄r1 − p̄r2)

= vsis − p̄r (10)

となる。ただし，コンデンサ電圧と電源電圧 vsの関係，

vs = vC1 − vC2 (11)

と，ハーフブリッジの交流端子間の電力差が共振負荷で消費される電力 p̄rと等しい，

p̄r = p̄r1 − p̄r2 (12)

という関係を用いて整理している。

一方，(8)式と (9)式の差は，

pC1 − pC2 = (vC1 + vC2)is − (p̄r1 + p̄r2)

= 2v0is − (p̄r1 + p̄r2) (13)

になり，ただし，v0はフィルタコンデンサのオフセット電圧で，

v0 =
vC1 + vC2

2
(14)

である。
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パワーデカップリング動作を行わない場合は，フィルタコンデンサの値が十分に小さ

く，フィルタコンデンサの蓄積エネルギーが無視できるとすると，上下のハーフブリッ

ジの電力は，pC1 = pC2 ≈ 0となる。また，電源電圧，電流，電力を，

vs =
√
2Vssinθs (15)

is =
√
2Issinθs (16)

ps = vsis = VsIs(1− cos2θs) (17)

とすると，このとき，(10)式は，

p̄r = vsis = VsIs(1− cos2θs) (18)

となる。したがって，単相交流に起因した脈動する電力は共振負荷に供給される。

これに対し，パワーデカップリング動作では，pC1 = pC2 ̸= 0であり，

pC1 + pC2 = −VsIscos2θs (19)

とすることで，電力脈動をフィルタコンデンサで吸収し，

p̄r = VsIs (20)

を実現する。さらに，電源力率が低い場合や，電源電圧や電流に高調波成分が含まれて

いる場合であっても，フィルタコンデンサの電力の和 pC1 + pC2 に，それらによる電力

脈動の変化分を考慮すれば，負荷には一定の電力を供給できる。

また，パワーデカップリング動作時は，(13)式の左辺は零ではなく，同時に，フィル

タコンデンサはオフセット電圧を有しているため，(13)式に応じた電力が変換回路内に

存在する。

フィルタコンデンサの電力

フィルタコンデンサ電圧は，

vC1 = v0 +
vs
2

(21)

vC2 = v0 −
vs
2

(22)
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であり，電流は，

iC1 =
in
2
+ ics (23)

iC2 =
in
2
− ics (24)

である。したがって，フィルタコンデンサの電力は，

pC1 = vC1iC1 =
vsics
2

+
vsin
4

+ v0ics +
v0in
2

(25)

pC2 = vC2iC2 =
vsics
2

− vsin
4

− v0ics +
v0in
2

(26)

である。

(25)式と (26)式を比較すると，右辺第 1項と第 4項は，フィルタコンデンサの無効

電力と電力脈動の吸入に必要な電力であり，上下のフィルタコンデンサで半分ずつ有し

ていることを意味する。一方，第 2項と第 3項は，同じ大きさで符号が異なっている。

これは，上下のフィルタコンデンサで循環する電力を意味している。ここで，(25)式と

(26)式の和と差を考えると，

pC1 + pC2 = vsics + v0in (27)

pC1 − pC2 =
vsin
2

+ 2v0ics (28)

であり，pC1 + pC2は電力の脈動分，pC1 − pC2は変換回路内を循環する電力である。ま

た，(28)式を (13)式に代入すると，

p̄r1 + p̄r2 = 2v0(is − ics)−
vsin
2

(29)

を得る。したがって，(29)式の p̄r1 + p̄r2は，パワーデカップリング動作によってフィル

タコンデンサ間を循環している電力と相関がある。

変換効率を考えると，循環電力は小さい方が望ましい。(29)式の右辺第 2項は，電源

電圧 vsと節点電流 inの積であり，特に inはパワーデカップリング動作により決定され

るため，自由度がない。したがって，循環電力を低減するには，右辺第 1項のオフセッ

ト電圧 v0を vC1 > 0, vC2 > 0が実現する範囲で可能な限り低くする，もしくは，電源電
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流と進相電流の差 is − ics を小さくする必要ががある。is − ics は交流変換回路が電源側

から引き込む電流に相当する。

第 5章において，出力電圧を一定にするために，オフセット電圧を上昇させることは，

変換回路内を循環する電力の増加を招く。一方，進相電流を補償しない方法は，is − ics

を小さくすることに相当するため，変換回路内を循環する電力を低減できる。
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付録 B: パワーデカップリング動作時のコ
ンデンサの体積

図 3に，第 4章のエネルギー蓄積用フィルタコンデンサの静電容量を最小とした場合

の実験 (図 4.19)に使用した，エネルギー蓄積用フィルムコンデンサと共振用フィルム

コンデンサを示す。また，表 1にコンデンサの定格と体積を示す。実験では，ハーフブ

リッジにつきWFA475Jを 3並列とし，共振回路においても 940C6W1k-F を 3並列とし

た。したがって，実際の体積は，エネルギ―蓄積用が，

5184 mm3 × 3並列× 2台 = 31104 mm3

であり，共振用が，

11776 mm3 × 3並列 = 35328 mm3

である。どちらのコンデンサも，実験室の既存のものを利用したため，体積は最適設計

ではないが，一般的に直列共振形インバータの共振用コンデンサの体積は比較的大きい。

これは，共振用コンデンサには共振電流が流れ込むため，大きな電流定格のコンデンサ

が必要になるためである。また，ハーフブリッジに接続されたエネルギー蓄積用コンデ

ンサにも比較的大きなリプル電流が流れ込むため，コンデンサの電流定格には注意が必

要である。

コンデンサの体積を低減するためには，次の方法が考えられる。エネルギー蓄積用コ

ンデンサの静電容量は，電源周波数と負荷電力に依存するが，スイッチングデバイスの

600 V耐圧を考えると，4章の実験条件の場合は，C1 = C2 = 15 µF以下にすることは困

難である。したがって，更なる小型化を実現するには，エネルギー密度の高いセラミッ

クコンデンサを用いることが有効であると考えられる。一方，共振用コンデンサは，共

振周波数を高く設定することで，静電容量の低減が期待できる。しかしながら，一般的
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エネルギー蓄積用
フィルタコンデンサ

共振用コンデンサ

図 3: 第 4章の実験に使用したコンデンサ

表 1: 実験に使用したコンデンサの緒元

用途 型番 静電容量 定格直流電圧 定格電流 体積

エネルギー蓄積 C1, C2 WFA475J 4.7 µF 450 V not shown 5184 mm3

共振 Cr 940C6W1k-F 1 µF 600 V 8.9 A 11776 mm3

に静電容量に比例してフィルムコンデンサは電流定格も低減するため，電流定格を確保

するためには並列数を増加するなどの必要があり，体積はむしろ増加する場合もある。
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ました。他にも，研究室のみなさまから多くのご協力いただきましたことを心より感謝

いたします。

同じ共振形変換器を研究している Hadi Setiadi 氏には，様々な議論や実験を通して数

えきれないほどのフィードバックをいただき，大変感謝しております。研究に対する姿

勢やモチベーションも素晴らしく，勉学に対する心構えを再認識させていただきました。

また，坪井 祥紀 氏には，共に高周波インバータの実験を行い，失敗経験も含め様々な

ことを学ばせていただたきました。心より感謝いたします。

研究室生活では，煩雑な事務処理を肩代わりして頂くことで常に円滑な研究遂行を助

けて下さいました秘書遠山 佳代子 氏，井上 華枝 氏，そして元・秘書の水村 直美 氏に

御礼申し上げます。

奈良工業高等専門学校 石飛 学 准教授には，著者がパワーエレクトロニクスの研究者

を志すきっかけを与えていただきました。心より御礼申し上げます。

学外活動として，Ph. D Candidates of Power Electronics in Japan (PPEJ)に参加さ

せていただき，学内だけではできない貴重な経験をさせていただきました。関係者のみ
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なさまに厚く御礼申し上げます。

なお，本研究の一部は，日本学術振興会科学研究費補助金 (課題番号：17J09247)の支

援を受けて行われました。ここに付記し，御礼申し上げます。

最後に，私の生活を支えて下さった妻 ゆかに，そして両親をはじめとする家族全員に

心より感謝申し上げます。


