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第 1章

序論

1.1 本研究の背景

環境問題や CO2削減，天然資源の枯渇などの観点から，再生可能エネルギーを活用し

た発電システムが世界的に注目されて久しい。中でも，太陽光発電の成長率は目覚まし

い。Fig. 1.1に，世界全体における太陽光発電の累積導入容量と年間導入容量の推移と，

将来見通しを示す。世界全体で 2015年に 50.9 GWの設備が導入され，2016年にはさら

に 76.6 GW導入され，50%以上も増加した [1]。

Fig. 1.2に，日本における太陽光発電の累積導入容量と年間導入容量の推移と，将来見

通しを示す。我が国は 2011年，東日本大震災を経験し，環境面のみならず，エネルギー

セキュリティーの観点からも，再生可能エネルギーの重要性を再認識した。そして 2012

年 7月，政府によって固定価格買取制度（FIT, Feed in Tariff）が開始された。固定価格

買取制度とは，再生可能エネルギーによる発電電力を長期にわたって一定価格で買い取

ることを電力会社に義務づける制度である。以来，我が国でも太陽光発電の導入量の増

加が顕著で，その累積導入容量は 2020年までに 60 GWに達する見通しである [3]。

Fig. 1.3(a)に，固定価格買取制度が開始してから 2017年 3月までに認定を受けた太

陽光発電の設備容量を，Fig. 1.3(b)に，そのうち，導入されて運転を開始した設備容量

を示す。認定設備量，導入設備量ともに，10 kW以上 50 kW未満の容量帯が 30%以上

を占めており，固定価格買取制度開始以降，一貫して増加を続けている。

Fig. 1.4に，10 kW以上 50 kW未満の太陽光発電システムのレストラン屋上と休閑

地への設置例を示す。これらの例のように，10 kW以上 50 kW未満の太陽光発電は，

学校・公共施設・工場・商業施設・オフィスビルなどの屋上や空きスペースへの設置を

目的としている。用地確保，手続き，系統制約などを考慮すると，比較的導入の容易な
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Fig. 1.1: Global solar photovoltaic (PV) installed capacity and fu-

ture scenario [1]. (a) Cumulative. (b) Annual.
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Fig. 1.2: Japan solar PV installed capacity and future scenario [2,3].

(a) Cumulative. (b) Annual.

10 kW以上 50 kW未満の太陽光発電の増加傾向は継続すると考えられる。

太陽電池の発電電力を一般の交流系統へ接続するためには，太陽電池の直流電力を交

流電力に変換する電力変換器†が用いられる。10 kW以上 50 kW未満の太陽光発電シス

テムには，10 kWクラスの電力変換器が用いられる。Fig. 1.5に，国内市場向け 10 kW

製品の電力変換効率を示す。この効率は，JIS C 8961 [13]で規定される，定格入力電圧

時の定格負荷効率である。非絶縁のトランスレス方式と高周波絶縁方式の両方とも効率

†ソーラーパワーコンディショナや太陽光（PV）インバータとも呼ばれるが，本論文では太陽光発電

用電力変換器，もしくは単に電力変換器と呼ぶ。なお，パワーコンディショナは和製英語である。
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Fig. 1.3: Capacity of the PV systems; (a) eligible for the feed-in

tariff (FiT), and (b) installed and starting operation, from July

2012 to March 2017 [4].

は 92～ 94%であり，住宅用（10 kW未満）の 96%やメガソーラー用（250 kW以上）の

98%に比べると，低い水準である。

10 kW以上 50 kW未満の太陽光発電システムは低圧連系に区分され，低圧三相 3線

式系統に連系される。我が国の低圧三相 3線式系統では，S相接地という特有の接地方

式が用いられている。これが電力変換器の回路構成の大きな制約となり，10 kWクラス
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(a)

(b)

Fig. 1.4: Examples of 10–50-kW PV system installation (a) Roof

on a restaurant in Tokyo, Japan. (b) Fallow land in Ibaraki, Japan.

These photos were taken by the author.

の太陽光発電用電力変換器の高効率化を妨げてきた。

10 kW以上 50 kW未満の太陽光発電システムの導入増加に伴い，10 kWクラスの太

陽光発電用電力変換器の需要も増加すると考えられる。太陽光発電のさらなる普及加速

のためには，10 kWクラスの太陽光発電用電力変換器の高効率化が急務である。
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Fig. 1.5: Power conversion efficiency of 10-kW commercialized PV

converter interfacing a low-voltage three-phase three-wire grid in

Japan.

1.2 本研究の目的

本研究の目的は，10 kW以上 50 kW未満の太陽光発電システムの導入増加に伴って

需要が増加する，10 kWクラスの太陽光発電用電力変換器を高効率化することにある。

太陽光発電用電力変換器は DC–DCコンバータと三相系統連系インバータで構成され

る。DC–DCコンバータに昇圧コンバータを用いる一般的なトランスレス方式の場合，

系統連系インバータの回路方式によって太陽電池の対地電圧を一定に保つ必要がある。

一方，絶縁形 DC–DCコンバータを用いる高周波絶縁方式の場合，太陽電池の出力の一

端を接地できるため，トランスレス方式のようなインバータ回路方式の制約がない。低

圧三相 3線式系統 S相接地方式ではこの違いが顕著に表れる。トランスレス方式のイン

バータは系統線間電圧を出力するのに対し，絶縁方式のインバータは相電圧を出力すれ

ばよい。このため，インバータのスイッチング素子に印加する電圧が低く，低耐圧のス

イッチング素子の使用できる上，スイッチング損失の点でも有利である。

そこで，本論文の電力変換器は高周波絶縁方式とし，インバータの回路方式の自由度

に着目する。まず，系統周波数スイッチングと高周波数スイッチングを組み合わせた新

しいインバータの回路方式を提案し，動作原理の理論解析と実験検証によって，系統電
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流を正弦波に制御できること，インバータの電力損失と体積の低減効果が得られること

を明らかにする。ただし，一般的な PWMインバータと異なり，提案インバータの直流

リンク電圧は三相ブリッジ整流波形となるため，接続される絶縁形 DC–DCコンバータ

には，脈動する直流電圧対する安定な電力・電流制御が必要となる。絶縁形 DC–DCコ

ンバータとして，高効率な動作が期待できる Dual Active Bridge（DAB）コンバータを

用いるために，高速な過渡特性を実現する DABコンバータの新しい制御法を提案し，

その有効性を実験により確認する。最後に，提案回路方式全体について，太陽光発電用

電力変換器としての電力変換効率を評価する。

1.3 本論文の構成

本論文は全 7章で構成される。各章の概要を以下に示す。

第 1章 序論

本研究の背景と目的を明らかにし，研究内容の概略を示す。

第 2章 太陽光発電用電力変換器の技術動向

太陽光発電用電力変換器を分類し，研究対象である低圧三相 3線式系統用の太陽光発

電用電力変換器の電力変換効率が低い水準にある要因を述べる。同時に，低圧三相 3線

式系統に対しては，高周波絶縁方式を選択することで，電力変換器を高効率化できる可

能性が明らかとなる。また，系統連系変換器の回路方式をまとめ，高効率化のための主

要技術を示す。

第 3章 高効率化可能な低圧三相連系用絶縁形電力変換器

本論文で提案する太陽光発電用電力変換器の回路方式を導出する。系統連系インバー

タとして，系統周波数スイッチングと高周波数スイッチングを組み合わせた新しいイン

バータの回路方式を提案する。続いて，Dual Active Bridgeコンバータを用いて，太陽

光発電に適した絶縁形 DC–DCコンバータの回路構成を示す。
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第 4章 瞬時無効電力補償装置を並列接続した三相系統連系インバータ

第 3章で提案した新しい三相系統連系インバータを検討する。これは，120◦通電イン

バータと瞬時無効電力補償装置を並列接続した回路方式に特長がある。この方式によっ

て，系統電流を正弦波に制御でき，スイッチング素子の損失，インダクタの銅損および

体積，直流コンデンサの静電容量を低減することができる。提案回路方式について，動

作原理と制御法を述べる。5 kWの実験システムにより，動作原理および制御法の妥当

性と損失低減効果を検証する。

第 5章 Dual Active Bridgeを用いた絶縁形DC–DCコンバータの制

御性の改善

第 4章の系統連系インバータと DABコンバータを接続して動作させるために，制御

特性の改善を行う。DABコンバータでは過渡時に，インダクタ電流と変圧器励磁電流

の両方に直流電流が重畳することがある。低出力時，デッドタイムの影響により，位相

差や伝送電力に誤差を生じる。そこで，直流偏差を抑制する新しい位相シフト制御法と

デッドタイム補償法を提案する。この 2つの制御法を組み合わせることにより，すべて

の動作範囲において良好な過渡応答を実現することができる。5 kW，20 kHzのシステ

ムを用いた実験検証により，提案法の有効性を確認する。

第 6章 瞬時無効電力補償装置を接続した低圧三相連系用絶縁形電力変換

器の効率

第 3章で提案した太陽光発電システム全体の電力変換効率を評価する。

第 7章 結論

本研究により得られた成果についてまとめる。
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第 2章

太陽光発電用系統連系変換器の技術動向

本章では，太陽光発電用電力変換器の分類を行う。太陽光発電用電力変換は系統連系

区分と絶縁変圧器の有無によって大別される。単相系統用および高圧三相 3線式系統用

の回路方式と，低圧三相 3線式系統用の回路方式を比較する。低圧三相 3線式系統用で

は，S相接地という特有の接地方式が回路構成の大きな制約となり，電力変換効率が低

いことを明らかにする。また，系統連系変換器の主な回路方式をまとめ，高効率化の手

法を探る。

2.1 太陽光発電用電力変換器の分類

Fig. 2.1に太陽光発電システムの基本構成を示す。太陽電池からの直流電力を電力変

換器に接続し，電圧調整および直流–交流変換を行い，交流系統に接続する。システム

が連系変圧器の新設を必要とするか否かは，系統連系区分によって決まる。また，電力

変換器内部に絶縁変圧器を有する場合とそうでない場合がある。系統連系区分と絶縁変

圧器の有無は，以下のように決定される。

2.1.1 系統連系区分

Fig. 2.2に，我が国の太陽光発電システムの系統連系区分を示す。2 MW以上の大規

模メガソーラー，50 kW以上 2 MW未満の中規模公共・産業用およびメガソーラーの連

系には，その大きな容量から，柱上変圧器を使用できない。このため，2 MW以上のシ

ステムは超高圧連系，50 kW以上 2 MW未満のシステムは高圧連系に区分される。現

状，太陽光発電用電力変換器が出力する電圧は 200～ 400 Vであるため，新設した連系
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Fig. 2.1: Basic configuration of PV systems interfacing a utility grid.

︸ ︷︷ ︸
Existing pole transformer

︸ ︷︷ ︸
Power line

(required a step-up transformer)

Fig. 2.2: Grid connection categories for PV systems in Japan.

変圧器を介して系統と接続し，昇圧する必要がある。これに対し，50 kW未満の住宅用

や小規模公共・産業用システムの連系には既設の柱上変圧器を使用できるため，低圧連

系に区分される。低圧連系は変圧器の結線方式によってさらに分けられる。10 kW未満

の住宅用は 100/200 V単相 3線式に連系される。一方，10 kW以上 50 kW未満の小規

模公共・産業用には，200 V三相 3線式 S相接地と 100/200 V三相 4線式 R-S中点接地

の二方式が存在する。この 10 kW以上 50 kW未満の容量帯が本研究の太陽光発電用電

力変換器の対象である。
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2.1.2 絶縁変圧器の有無

太陽光発電をはじめとする分散型電源の系統連系設備における絶縁変圧器の有無につ

いては，電気設備に関する技術基準を定める省令の中で言及されている。以下に，電気

設備の技術基準の解釈 [14]の一部を引用する。

【直流流出防止変圧器の施設】

第 221条　逆変換装置を用いて分散型電源を電力系統に連系する場合は，逆変換

装置から直流が電力系統へ流出することを防止するために，受電点と逆変換装置

との間に変圧器 (単巻変圧器を除く。)を施設すること。ただし，次の各号に適す

る場合は，この限りでない。

一 逆変換装置の交流出力側で直流を検出し，かつ，直流検出時に交流出力を停

止する機能を有すること。

二 次のいずれかに適合すること。

イ 逆変換装置の直流側電路が非接地であること。

ロ 逆変換装置に高周波変圧器を用いていること。

2　前項の規定により設置する変圧器は，直流流出防止専用であることを要し

ない。

さらに以下に，電気設備の技術基準の解釈の解説 [15]の一部を引用する。

本条は，逆変換装置から直流が系統へ流出することを防止するために，変圧器

を設置するように定めている。逆変換装置から直流が系統へ流出するケースとし

ては，逆変換装置の内部故障等が考えられ，この場合，系統へ流出した直流が，

柱上変圧器の偏磁現象等により系統や他の需要家設備に悪影響を及ぼす恐れがあ

る。このため，逆変換装置の交流出力側に変圧器を設置する必要がある。しかし，

第 1項第一号及び第二号を共に満たす場合は，このような恐れがないことから，

変圧器を省略することができる。

つまり，直流電力流出検出機能と遮断機能を備えれば，電力変換器内に絶縁変圧器を

有しないトランスレス方式が認められている。Fig. 2.3(a)に本条の定める商用周波数絶

縁方式を，Fig. 2.3(b)に第 1項第二号イを満たすトランスレス方式を，Fig. 2.3(c)に第

1項第二号ロを満たす高周波絶縁方式を示す。商用周波数絶縁方式は電力変換器のサイ
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(a)

(b)

(c)

Fig. 2.3: Three types of the configuration depending on isolation.

(a) Line-frequency isolation. (b) No isolation/transformerless. (c)

High-frequency isolation.

ズや重量を増加させるとともに，商用周波数変圧器に電力損失が生じるため，電力変換

効率が低下する。高周波絶縁方式は，サイズや重量は商用周波数絶縁方式に比べて小さ

いものの，電力変換の回数が他の二方式に比べて 1回多い分，一般的には電力変換効率

が低い。商用周波数変圧器や高周波絶縁形 DC–DCコンバータを取り除くことができれ

ば，電力変換効率が 1～ 2%向上するため，実際，高効率化を目的としてトランスレス

方式が主流となっている [16]。しかし，通常，トランスレス方式では，絶縁方式と異な

り，太陽電池の出力の一端を接地してはならない，もしくは接地することができない。
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200 V 6.6 kV

Fig. 2.4: A PV converters interfacing a single-phase three-wire grid

in Japan.

この場合，太陽電池と接地電位間のコモンモード電圧によって高周波漏えい電流が流れ，

EMIノイズの発生や漏電遮断器のトリップが起こるため，回路方式によってコモンモー

ド電圧を抑制する必要がある。

2.2 単相 3線式系統用システム

Fig. 2.4に，単相系統用電力変換器の基本的な回路構成を示す。この住宅用の太陽光

発電システムの連系には，柱上変圧器を使用することができる。Fig. 2.4のように，単

相 3線式配電線の 200 Vに接続される。このとき，直流リンク電圧 Vdcには，系統電圧

最大値以上の電圧が必要となるため，

Vdc ≥
√
2V (2.1)

となる。ただし，V は連系変圧器の二次側（電力変換器側）の電圧実効値である。よっ

て，V = 200 Vより，Vdc ≥ 282 Vとなる。一方，住宅用の太陽電池アレイの開放電圧は

400～ 450 V程度であり，最大電力点追従（MPPT）制御による太陽電池アレイの出力

電圧は 320～ 360 Vとなる。したがって，最大電力点動作時は出力電圧を昇圧する必要

がないため，Fig. 2.4のように，バイパスリレーやダイオードを用いて，昇圧コンバー

タの動作を省略し，電力損失を低減できる。

2.3 高圧三相 3線式系統用システム

Fig. 2.5に，高圧三相 3線式系統用電力変換器の基本的な回路構成を示す。50 kW以

上の太陽光発電システムの高圧連系には，柱上変圧器を使用できないため，連系変圧器
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200 V
270 V [17]
300 V [18]
380 V [19] 6.6 kV

Fig. 2.5: PV converters interfacing a medium-voltage three-phase

three-wire grid in Japan.

を新設し，6.6 kVに昇圧する必要がある。新設する連系変圧器の二次側は三相 4線式中

性点接地方式を採用することが一般的である。この場合，直流リンクの中点を三相交流

系統の中性線に接続することもできるが，フィルタコンデンサの中性点に接続すること

により，太陽電池の対地電圧を一定に保ち，高周波のコモンモード電圧を抑制できる。

このため，Fig. 2.5のように，高圧三相 3線式系統用の電力変換器にはトランスレス方

式を採用できる。

三相 4線式中性点接地方式に接続されるインバータは，直流リンクの中点から見て，

系統の相電圧を正負に出力する。したがって，直流リンク電圧 Vdcに必要な電圧は，系

統相電圧最大値の 2倍以上となるため，

Vdc ≥ 2

√
2

3
V (2.2)

となる。ただし，V は連系変圧器の二次側の線間電圧実効値である。たとえば，既設の

柱上変圧器と同様に V = 200 Vとすると，Vdc ≥ 327 Vとなる。我が国の高圧連系では

直流 600 Vのシステムが一般的であり，太陽電池アレイの開放電圧は 500～ 600 V程度

である。このとき，MPPT制御による太陽電池アレイの出力電圧は 400～ 480 Vとな

る。したがって，最大電力点動作時は出力電圧を昇圧する必要がないため，単相系統用

システムと同様に，昇圧コンバータの動作を省略できる。また，新設する連系変圧器の

二次側線間電圧も自由に設計できるため，V = 200 Vよりも高く設定 [17–19]すること

により，電流を低減し，導通損とスイッチング損失を低減できる。

このように，高圧三相 3線式系統用の太陽光発電システムは，連系変圧器の新設には

手間とコストがかかるが，電力変換効率の観点からは非常に有利である。



2.4 低圧三相 3線式系統用システム 15

6.6 kV200 V

Fig. 2.6: A transformerless PV converter interfacing a low-voltage

three-phase three-wire grid in Japan.

2.4 低圧三相 3線式系統用システム

2.4.1 トランスレス方式

Fig. 2.6に，低圧三相 3線式系統用電力変換器の一般的な回路構成を示す [20, 21]。

50 kW未満の太陽光発電システムの低圧連系には，柱上変圧器を使用できる。柱上変圧

器の二次側は，Fig. 2.2に示すように，200 V三相 3線式 S相接地と 100/200 V三相 4線

式 R-S中点接地の二方式が存在するが，ここでは S相接地を考える。この場合，直流リ

ンクの中点と系統の s相を接続し，直流リンク電圧を一定に制御することによって，太

陽電池の対地電圧を一定に保ち，高周波のコモンモード電圧を抑制できる。このため，

Fig. 2.6のように，低圧三相 3線式系統用の電力変換器には，昇圧コンバータと 2台の

ハーフブリッジ変換器を用いたトランスレス方式を採用できる。

三相 3線式 S相接地方式に接続されるインバータは，直流リンクの中点から見て，系

統の線̀間̀電圧を正負に出力する。したがって，直流リンク電圧 Vdcに必要な電圧は，系

統線̀間̀電圧最大値の 2倍以上となるため，

Vdc ≥ 2
√
2V (2.3)

となる。ただし，V は柱上変圧器の二次側の線間電圧実効値である。V = 200 Vである

から，Vdc ≥ 566 Vとなる。(2.2)，(2.3)式より，同じ線間電圧を仮定した場合，三相 3

線式 S相接地方式は三相 4線式中性点接地方式よりも，1.7倍高い直流リンク電圧が必

要である。高い直流リンク電圧は，昇圧コンバータおよびインバータのスイッチング損

失を増加させる。また，Fig. 2.6の回路構成では，接続される線間電圧実効値が 200 V
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Fig. 2.7: A high-frequency-isolated PV converter interfacing a low-

voltage three-phase grid.

であるにもかかわらず，すべてのスイッチング素子に耐圧 1200 Vの素子を使用しなけ

ればならない。耐圧の高いスイッチング素子は低い素子よりもスイッチング損失が大き

いため，これもスイッチング損失増加の一因となる。さらに，太陽電池アレイの開放電

圧は 500～ 600 V程度であり，MPPT制御による太陽電池アレイの出力電圧は 400～

480 Vとなる。したがって，ほぼすべての出力電力の範囲において，太陽電池アレイの

出力電圧を昇圧するために昇圧コンバータが動作し続ける。これらの理由から，昇圧コ

ンバータおよびインバータのスイッチング損失が増加し，トランスレスにもかかわらず，

電力変換効率が低いと考えられる。

2.4.2 高周波絶縁方式

Fig. 2.7に，低圧三相 3線式系統用電力変換器のうち，高周波変圧器を用いた高周波絶

縁方式の回路構成を示す。絶縁方式では，太陽電池の出力の一端を接地することにより，

太陽電池の対地電位を接地電位に保つ。また，三相 3線式 S相接地と三相 4線式 R-S中

点接地の二方式どちらにも適用できる。

Fig. 1.5より，高周波絶縁方式の電力変換効率は，92～ 94%である。高周波絶縁形

DC–DCコンバータの分損失が増加するにもかかわらず，製品によっては，トランスレ

ス方式と同程度の効率を示している。これは以下の理由による。絶縁方式では，系統側

接地方式にかかわらず，インバータは直流リンクの中点から見て相電圧を正負に出力す

ればよい。この場合，直流リンク電圧 Vdcに必要な電圧は，(2.2)式のようになる。もし

くは，電圧利用率を向上するために，端子相電圧指令値に零相電圧を重畳 [22]できる
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（2.5.2.1節参照）。この場合，直流リンク電圧 Vdcは，線間電圧を出力するのに足る電圧

でよく，(2.1)式のようになる。このため，600 V耐圧のスイッチング素子を用いること

ができる上，インバータのスイッチング損失を低減できる。

2.5 系統連系変換器の回路方式

以下では，系統連系変換器の回路方式について，単相・三相変換器の両方式をまとめ

る。それぞれ，最も基本的なHブリッジ PWMインバータ，三相 PWMインバータを出

発点とする。高効率化が可能な技術に注目しているため，太陽光発電用変換器として使

用する際，昇圧コンバータを接続してトランスレス方式として使用できる回路方式と，

絶縁形 DC–DCコンバータを接続して高周波絶縁方式とする必要のある回路方式の両方

が含まれる。

2.5.1 単相変換器

2.5.1.1 Hブリッジ PWM変換器

Fig. 2.8に，Hブリッジ PWMインバータの回路構成と 2種類の変調方式による動作

波形を示す。Fig. 2.8(b)では，両レグの PWM制御に交流端子電圧指令値 v∗を用い，対

角のスイッチ S1と S4，S2と S3をそれぞれ同時にスイッチングする。このとき，端子電

圧 vは，スイッチング周波数の 2レベルパルス波形となる。vが常に正負両極に変化す

るため，この変調方式はバイポーラ変調と呼ばれる。

バイポーラ変調が発生するコモンモード電圧は Vdc/2一定であるため，トランスレス

方式で用いることができる。しかし，vが Vdcから −Vdcに変化するため，端子電流 iの

リプルおよび交流インダクタ Lの鉄損が大きい。また，還流期間に直流リンクコンデン

サに iが流れ込むため，リプル電流が大きく，直流等価抵抗（ESR）に発生する損失が

大きい。

一方，Fig. 2.8(c)では，各レグを個別に PWM制御し，端子電圧 v = vA − vBを出力

する。S1と S3，または S2と S4がオンして零電圧を出力する動作状態が加わり，vはス

イッチング周波数の 2倍の周波数の 3レベルパルス波形となる。vは半周期毎に正また

は負の値のみを取るため，この変調方式はユニポーラ変調と呼ばれる。
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(a)

(b)

(c)

Fig. 2.8: H-bridge PWM converter. (a) Circuit configuration. Op-

erating waveforms by (b) bipolar modulation and (c) unipolar mod-

ulation (fsw = 5 kHz).
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(a)

(b)

Fig. 2.9: H-bridge PWM converter with hybrid modulation [23].

(a) Circuit configuration. (b) Operating waveforms.

ユニポーラ変調の端子電圧 vは，Vdcから 0，または −Vdcから 0に変化し，その周波

数はスイッチング周波数の 2倍である。このため，端子電流 iのリプルを低減でき，フィ

ルタを小型化できる。還流期間に直流リンクコンデンサはバイパスされるため，流入す

るリプル電流は小さい。これらの理由から，ユニポーラ変調はバイポーラ変調よりも回

路の高効率化および小型化に有利である。しかし，高周波のコモンモード電圧を発生す

るため，トランスレス方式の太陽光発電用電力変換器として用いることはできない。
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(a)

(b)

Fig. 2.10: H-bridge PWM converter capable of zero voltage switch-

ing (ZVS) [24–26]. (a) Circuit configuration. (b) Operating wave-

forms.

2.5.1.2 一方のレグが極性切替を行うHブリッジ PWM変換器

Fig. 2.9に，一方のレグを系統周波数でスイッチングする Hブリッジインバータの回

路構成と動作波形を示す。これは，2つのスイッチング周波数を組み合わせた変調方式

であることから，ハイブリッド変調（Hybrid modulation）[23]と呼ばれる。Fig. 2.8(c)

のユニポーラ変調では，v∗A，v
∗
Bを直流リンクの中間電位 Vdc/2に関して対称に与えるが，

v∗A − v∗B = v∗ であればよい。そこで，Fig. 2.9(b)のように v∗A，v∗B を与えると，スイッ

チ S4（S3）は，v∗が正のときオン（オフ），負のときオフ（オン）し，端子電圧 vの極性

切替を行う。一方のレグのみが高周波でスイッチングを行うため，スイッチング損失を

低減できる。端子電圧 vは 3レベル波形となるため，端子電流 iのリプルや交流インダ

クタの鉄損を低減できる。還流期間に直流リンクコンデンサはバイパスされるため，流
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入するリプル電流は小さい。このように，ハイブリッド変調は効率面で優れるが，系統

周波数の方形波コモンモード電圧を発生するため，トランスレス方式には適さない。

2.5.1.3 ZVSを行うHブリッジ PWM変換器

Fig. 2.10に，零電圧スイッチング（ZVS: Zero Voltage Switching）を行う Hブリッ

ジ変換器の回路構成と動作波形を示す [24–26]。回路構成とスイッチ S3，S4 の動作は

Fig. 2.9と同じであるが，高周波スイッチングするスイッチの出力容量を考慮する点が

異なる。スイッチング毎に端子電流 iが零クロス点を持つように制御し，S1がターンオ

フする前に i ≥ Izvs，S2がターンオフする前に i ≤ −Izvsとする。すると，デッドタイム

中に出力容量が充放電され，ターンオン前に逆並列ダイオードが導通し，ZVSターンオ

ンとなる。ここで，Izvs は，出力容量の充放電に必要な電流の最小値である。この動作

は，DC–DCコンバータにおいてはよく知られてきた [27]。

この ZVS動作は補助共振回路を必要としない上，Fig. 2.9のハイブリッド変調と比較

し，スイッチング損失をさらに低減できる。端子電流 iのリプルによって電流ピーク値

が系統電流の約 2倍にもなるため，導通損が増加するが，高周波スイッチングするレグ

を多重化（インターリーブ化）すればフィルタの負担を低減できる [24–26]。しかし，ス

イッチング周波数が変化するため，フィルタの設計には一段と注意が必要である。提案

されている制御の実装にはヒステリシス制御器や Lookup Tableが用いられ，電流ピー

ク値や零クロス点の正確な検出を必須としている。

2.5.1.4 交流バイパススイッチを追加したHブリッジ変換器

Fig. 2.11に，交流端子間に双方向スイッチを接続した Hブリッジ変換器の回路構成と

動作波形を示す [28]。電圧指令値が v∗ ≥ 0の 180◦期間，S5をオンし，S1と S4を同時に

PWM制御する。一方，v∗ < 0の 180◦期間，S6をオンし，S2と S3を同時に PWM制御

する。Hブリッジ変換器のスイッチがオフのとき，S5，S6 とその逆並列ダイオードが

導通して零電圧が出力され，端子電圧 vは 3レベル波形となる。端子電流 iのリプルは

Fig. 2.9(b)のハイブリッド変調の場合と同様であり，その利点も類似している。

この動作では，還流期間に直流側と交流側が切り離されるため，漏えい電流の経路を

遮断し，抑制できる。スイッチが 2つ増加するが，導通するスイッチは常に 2つであり，
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(a)

(b)

Fig. 2.11: HERIC converter [28]. (a) Circuit configuration.

(b) Operating waveforms.

オン損失は増加しない。高周波スイッチングするスイッチは，Fig. 2.9のハイブリッド

変調と同様に常に 2つであるため，スイッチング損失を低減できる。さらに，Hブリッ

ジ変換器のダイオードは導通しないため，リカバリ損失も発生しない。

この回路方式は，HERIC（Highly Efficient and Reliable Inverter Concept）コンバータ

と呼ばれ，Sunways社†によって特許が取られている。欧州 230 V単相 2線式系統用 [29]

だけでなく，Fig. 2.11の構成を 3回路用いた 400 V三相 3線式系統用の製品も商品化さ

れている [30]。

†2014年，Sunways社の太陽光インバータ部門は Shunfeng社の子会社 SF-PVに売却された [31]。
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(a) (b)

(c)

Fig. 2.12: Circuit configurations of (a) H5 converter [32] and

(b) oH5 converter [33]. (c) Operating waveforms.

2.5.1.5 直流デカップリングスイッチを挿入したHブリッジ変換器

Fig. 2.12に，直流端子の正側にスイッチを直列接続した Hブリッジ変換器の回路構成

と動作波形を示す [32, 33]。特に Fig. 2.12(a)は，SMA社によって特許が取られた回路

方式で H5コンバータと呼ばれ，商品化されている [34]。電圧指令値が v∗ ≥ 0の 180◦

期間，スイッチ S1 をオンし，S4 と S5 を同時に PWM制御する。一方，v∗ < 0の 180◦

期間，S3をオンし，S2と S5を同時に PWM制御する。S5がオフのとき，端子電流 iは

S1，S3とその逆並列ダイオードを還流し，零電圧が出力され，端子電圧 vは 3レベル波

形となる。端子電流 iのリプルは Fig. 2.9(b)のハイブリッド変調の場合と同様である。

これらの回路方式は，Fig. 2.9のハイブリッド変調と同様の利点を有する上，還流期

間にオフした S2，S4，S5によって直流側と交流側を分離するため，漏えい電流の経路を
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(a)

(b)

Fig. 2.13: H-bridge converter with dc-bypass switches and clamping

diodes [35,36]. (a) Circuit configuration. (b) Operating waveforms.

遮断できる。しかし，実際には，Fig. 2.12(a)の H5コンバータでは，スイッチの出力容

量等を介して漏えい電流が流れる可能性がある。そこで，Fig. 2.12(b)のように S6を追

加し，S5と相補的に動作させると，還流期間を含め，すべての動作状態でコモンモード

電圧を Vdc/2一定に保持できる。さらにこの場合，S5 と S6 の耐圧は S1 ～ S4 の半分で

よく，また，S6に電流はほとんど流れない。ただし，両回路方式とも，最大で 3つのス

イッチが導通するため，オン損失の点では不利である。

Fig. 2.13に，直流端子の正負両側にスイッチとダイオードを接続した Hブリッジ変換

器の回路構成と動作波形を示す [35,36]。S5と S6を同時に PWM制御し，v∗ ≥ 0の 180◦

期間，スイッチ S1と S4をオンし，v∗ < 0の 180◦期間，S2と S3をオンする。S5，S6が

オフのとき，端子電流 iは S1～ S4とその逆並列ダイオードを還流し，零電圧が出力さ

れ，端子電圧 vは 3レベル波形となる。端子電流 iのリプルは Fig. 2.9(b)のハイブリッ

ド変調の場合と同様である。
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この回路方式は，Fig. 2.9のハイブリッド変調と同様の利点を有する上，ダイオード

D1，D2 が Vdc/2にクランプされるため，還流期間を含め，すべての動作状態でコモン

モード電圧を Vdc/2一定に保持できる。最大で 4つのスイッチが導通するためオン損失

は増加するが，S5 と S6 に印加する電圧は Vdc/2となるため，スイッチング損失を半減

できる。

2.5.1.6 チョッパ回路を直列接続したHブリッジ変換器

Fig. 2.14に，2台のチョッパセルを直列接続した Hブリッジ変換器の回路構成と動作

波形を示す [37–39]。1段目のチョッパは正の方形波電圧 v1を，2段目のチョッパは負の

方形波電圧 v2 を出力する。Hブリッジ変換器は直列形アクティブフィルタとして動作

し，チョッパの合成出力電圧 vz = v1 + v2 に含まれる高調波電圧を補償する。2段目の

チョッパの直流コンデンサ電圧は Vd2 = Vd1/2とし，耐圧は 1段目の 1/2でよい。チョッ

パのスイッチング周波数は系統周波数またはその 2倍であり，スイッチング損失を無視

できる。Hブリッジ変換器の直流コンデンサ電圧 Vd3 は直流入力電圧 Vd1 の 1/4～ 1/3

でよいため，耐圧，スイッチング損失，そして交流インダクタの鉄損を低減できる。常

に 4つのスイッチが導通するが，この回路には低オン抵抗のスイッチング素子を使用で

きるため，オン損失の増加は抑制できる。

Fig. 2.14の回路は，単相 2線式系統に接続すると，太陽電池の対地電位を接地電位に

保持できるため，薄膜太陽電池との併用に適している。このため，Fig. 2.14の構成を 3

回路用いた欧州 230/400 V三相 3線式系統用の製品が OMRON社により商品化されて

いる [40]。

2.5.1.7 電圧の異なるHブリッジ変換器を直列接続した変換器

Fig. 2.15に，3台のHブリッジ変換器を直列接続した回路構成と動作波形を示す [41,42]。

直流コンデンサ電圧の異なる Hブリッジ変換器によって，多レベルの端子電圧 vを出力

する。直流リンクに接続した Hブリッジ変換器のスイッチング周波数は系統周波数であ

り，スイッチング損失を無視できる。2段目の直流コンデンサ電圧は Vd2 = Vd1/2であ

り，耐圧は 1段目の 1/2でよく，系統周波数の 4倍の周波数で動作するため，スイッチ

ング損失も小さい。高周波スイッチングする 3段目の直流コンデンサ電圧 Vd3は直流入
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(a)

(b)

Fig. 2.14: Zig-zag-connected chopper converter with an H-bridge

converter [37–39]. (a) Circuit configuration. (b) Operating wave-

forms.

力電圧 Vd1の 1/4程度でよいため，耐圧，スイッチング損失，そして交流インダクタの

鉄損を低減できる。端子電圧 vは 13レベル波形となり，フィルタを小型化できる。

方形波のコモンモード電圧を抑制するためには，1段目の Hブリッジ変換器の交流端

子間にさらに双方向スイッチを接続し，Fig. 2.11の HERICコンバータのように，零電

圧を出力する必要がある。この回路には低オン抵抗のスイッチング素子を使用できるが，

常に 6つのスイッチが導通するため，オン損失の点では不利である。三菱電機から製品

化されていたが，現在は生産を終了している [43]。
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(a)

(b)

Fig. 2.15: Asymmetric cascaded H-bridge converters [41, 42].

(a) Circuit configuration. (b) Operating waveforms.

2.5.1.8 降圧コンバータで系統電流制御を行う変換器

Fig. 2.16に，降圧コンバータを接続した Hブリッジ変換器の回路構成と動作波形を示

す [44, 45]。降圧コンバータは全波整流波形 v|ac| を出力し，Hブリッジ変換器は系統周

波数で動作して v|ac|の極性切替を行う。降圧コンバータには通常の PWM制御も適用で

きるが，Fig. 2.9(b)の電流波形のように制御して ZVS動作を行うことにより，スイッチ

ング損失を低減できる。Hブリッジ変換器には，スイッチング特性を考慮することなく

低オン損失のスイッチング素子を使用できる。コモンモード電圧は系統周波数の 2倍の

周波数で変動する全波整流波形となる。

Fig. 2.17に，2台の降圧コンバータを正負対称接続した Hブリッジ変換器の回路構成

と動作波形を示す [46]。Fig. 2.16と同様に，降圧コンバータは全波整流波形 v|ac|を出力

し，Hブリッジ変換器は v|ac|の極性切替を行う。ここで，Fig. 2.17(b)のように，常にど
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(a)

(b)

Fig. 2.16: DC–|AC| buck converter, and H-bridge converter act-

ing as a grid-frequency unfolder [44, 45]. (a) Circuit configuration.

(b) Operating waveforms.

(a)

(b)

Fig. 2.17: Symmetrically connected DC–|AC| buck converters,

and H-bridge converter acting as a grid-frequency unfolder [46].

(a) Circuit configuration. (b) Operating waveforms.
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(a)

(b)

Fig. 2.18: 5-Level FC DC–|AC| converter, and H-bridge converter

acting as a grid-frequency unfolder [49–51]. (a) Circuit configura-

tion. (b) Operating waveforms.

ちらか一方の降圧コンバータのみを動作させる。最大で 4つのスイッチが導通するため

オン損失は増加するが，各降圧コンバータに印加する電圧は Vdc/2となるため，スイッ

チング損失を低減できる。また，正負対称接続により，コモンモード電圧を一定に保持

できる。この回路方式は STECA社によって特許が取られ，製品化されている [47]。

Fig. 2.18に，Fig. 2.16(a)の降圧コンバータをフライングキャパシタ方式のマルチレ

ベル変換器 [48]に置き換えた回路構成と動作波形を示す [49–51]。Fig. 2.18の場合，v|ac|

は 5レベル波形，等価スイッチング周波数は 4倍となり，交流インダクタとフィルタを

大幅に小型化できる。スイッチとコンデンサの個数が増加するが，7レベルフライング

キャパシタ変換器にGaN MOSFETの 120 kHzスイッチングを適用し，小型化と高効率

化を両立した研究例が報告されている [51]。

Fig. 2.19に，2組の降圧コンバータを並列接続した回路構成と動作波形を示す [52]。

スイッチ S1，S4とダイオード D1から成る降圧コンバータは系統電圧が正の半周期動作

し，S2，S3，D2から成る降圧コンバータは負の半周期動作する。この回路方式は 4つの

スイッチで構成でき，コモンモード電圧は全波整流波形となるが高周波成分は含まない。

ただし，2つの交流インダクタ Lの特性のばらつきが系統電流の正負非対称につながる
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(a)

(b)

Fig. 2.19: Dual buck converters with return switches [52]. (a) Cir-

cuit configuration. (b) Operating waveforms.

ため，インダクタの厳密な設計が必要となる。

2.5.1.9 昇圧コンバータとの協調制御を行うHブリッジ変換器

Fig. 2.20に，昇圧コンバータを接続した Hブリッジ変換器の回路構成と動作波形を示

す [53,54]。直流電圧 Vdcと交流端子電圧指令値の絶対値 |v∗|の大小関係に応じて，昇圧

コンバータ，Hブリッジ変換器のどちらか一方のみをスイッチングし，系統電流制御を

行う。このとき，昇圧コンバータは必要最小限の昇圧動作を行い，直流リンク電圧 vCは

最小となる。この協調制御により，回路の平均スイッチング周波数を低減し，スイッチ

ング損失を低減する。Hブリッジ変換器の PWM制御休止期間，昇圧コンバータの電圧

制御によって系統電流を制御する必要があるが，この制御系の設計が困難であることが

指摘されている [55]。また，vCに含まれる系統周波数の 2倍の周波数および高周波のリ

プルがコモンモード電圧として現れる。2.2節で述べたように，我が国の 200 V単相 3

線式系統用システムでは，昇圧コンバータはほとんど動作しないため，この回路方式の

適用には向かない。
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(a)

(b)

Fig. 2.20: Boost converter and H-bridge converter with cooperative

control [53,54]. (a) Circuit configuration. (b) Operating waveforms.

2.5.1.10 3レベルNPCインバータ

Fig. 2.21に，NPC（Neutral Point Clamped）インバータ [56]の 1レグを太陽光発電

用の単相変換器に適用した回路構成と動作波形を示す [57]。S1 と S1，S2 と S2 はそれ

ぞれ相補的に動作させる。S1 と S2 を介して Vdc，S2 または S1 を介して零電圧，S1 と

S2を介して −Vdc を出力し，端子電圧 vは 3レベル波形となる。端子電流 iのリプルは

Fig. 2.9(b)のハイブリッド変調の場合と同様である。

この回路は，単相 2線式系統に接続すれば，太陽電池の対地電位を一定（−Vdc）に保

持できるが，Fig. 2.11～ Fig. 2.13等の Hブリッジ変換器を基にした回路方式と比較す

ると，同じ系統電圧 vacに対して必要な直流電圧が 2倍となる。しかし，Fig. 2.21(a)の

構成は，太陽電池アレイの開放電圧が最大 900 Vにもなる欧州 230 V単相 2線式系統用

であっても，耐圧 600 Vのスイッチング素子を使用でき，スイッチング損失やオン損失

を低減できる。
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(a)

(b)

Fig. 2.21: Three-level NPC inverter [56, 57]. (a) Circuit configura-

tion. (b) Operating waveforms.

2.5.2 三相変換器

2.5.2.1 三相 PWMインバータ

Fig. 2.22に，三相PWMインバータの回路構成と動作波形を示す。一般的な三相PWM

インバータでは，直流リンク電圧 Vdcをほぼ一定に平滑し，PWM制御により 6つのス

イッチを常に高周波でスイッチングする。端子相電圧は 2レベルパルス波形となる。絶

縁方式の場合は，Fig. 2.22(b)のように，端子相電圧指令値に零相電圧を重畳 [22]する

ことにより，直流リンク電圧を低減できる。

2.5.2.2 一相 PWM制御法を用いた三相 PWMインバータ

Fig. 2.23に，一相 PWM制御法 [58–63]を適用する三相 PWMインバータの回路構

成とその動作波形を示す。Fig. 2.22(a)と Fig. 2.23(a)の違いは，直流リンクコンデン

サの静電容量のみであり，Fig. 2.23(a)では小さい静電容量のフィルムキャパシタを使
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(a)

(b)

Fig. 2.22: Three-phase PWM inverter. (a) Circuit configuration.

(b) Operating waveforms.

用する。一相 PWM制御法とは，60◦期間毎に中間の相電圧を有する一相の電流のみを

PWM制御すれば，三相すべての電流を正弦波に制御できるというもので，その原理は

文献 [59,60]によって数学的に証明されている。ただし，直流リンク電圧 vCは系統周波

数の 6倍の周波数で脈動する三相ブリッジ整流波形になる。一相 PWM制御法では，平

均スイッチング周波数を 1/3に低減できる上，電圧・電流実効値の大きい二相に対して

スイッチングを行わないため，スイッチング損失を大幅に低減できる。
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(a)

(b)

Fig. 2.23: Three-phase inverter with one-leg PWM control [58–63].

(a) Circuit configuration. (b) Operating waveforms.

2.5.2.3 ZVSを行う三相インバータ

Fig. 2.24に，ZVSを行う三相インバータの回路構成と動作波形を示す [64–66]。Fig. 2.10

と同様に，スイッチング毎に端子電流 iが零クロス点を持つように制御することにより，

補助共振回路なしで ZVS動作できる。ハーフブリッジ変換器を用いると，Hブリッジ

変換器の場合よりもスイッチング周波数の変動が大きいため，これを抑制するような電
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(a)

(b)

Fig. 2.24: Three-phase inverter capable of ZVS [64–66]. (a) Circuit

configuration. (b) Operating waveforms.

流リプルの与え方も検討されている [65,66]。端子電流 iのピーク値が系統電流の 2倍以

上に達するため，せいぜい数 kW程度の応用に限られる。

2.5.2.4 T型NPCインバータ

Fig. 2.25に，T型 NPCインバータの回路構成を示す [56, 67, 68]。各相レグの動作は

Fig. 2.21と同様であり，端子相電圧は 3レベル波形となる。Fig. 2.22の 2レベルイン

バータと比較して，スイッチング時にスイッチに印加する電圧を半減でき，スイッチン

グ損失を低減できる。

欧州・米国の三相系統用システムでは，直流 1000 Vを適用して直流側の導通損失とコ

ストの低減を図っているが，高い直流電圧はスイッチング損失の増加を招く。T型 NPC

インバータは，Fig. 2.21の NPCインバータとは異なり，オン損失をほとんど増加せず

にスイッチング損失を低減できるため，直流 1000 Vのシステムに適している。1200 V
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Fig. 2.25: Three-phase T-type NPC inverter [56,67,68].

(a)

(b)

Fig. 2.26: Symmetrically connected boost converters and half-

bridge inverters for a three-phase three-wire grid the s-phase of

which is grounded [70,71]. (a) Circuit configuration. (b) Operating

waveforms.
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耐圧のスイッチング素子の進化に伴い，数十 kWの製品でも採用例が見られる [69]。我

が国でも，規制緩和や周辺部品の高圧化による直流 1000 Vシステムへの移行を見据え，

T型 NPCインバータを用いたメガソーラー用製品の開発が進められている [17–19]。

2.5.2.5 昇圧コンバータとの協調制御を行う三相 3線式 S相接地系統用インバータ

Fig. 2.26に，2台の昇圧コンバータを正負対称接続した三相 3線式 S相接地系統用イ

ンバータの回路構成と動作波形を示す [70, 71]。この回路は，正負の昇圧コンバータと r

相・t相のハーフブリッジインバータの 4つのレグから成る。昇圧コンバータは，従来

は一定に制御していた直流リンク電圧を，線間電圧 vrs，vtsと直流電圧±Vdc/2の最小値

に合わせて変動させる。昇圧コンバータの動作時，r相または t相レグはスイッチング

を休止する。この協調制御により，同時にスイッチングを行うレグは 2つに限られ，常

に 3レグがスイッチングする Fig. 2.6の従来回路と比較し，平均スイッチング周波数を

66.7%に低減でき，スイッチング損失を低減できる。また，正負対称接続した昇圧コン

バータによって分割された電解コンデンサの中点を接地相である s相に接続することで，

直流リンク電圧の変動にかかわらず，太陽電池の対地電位を一定に保持できる。

2.6 本章のまとめ

本研究が対象とする 10 kWクラスの太陽光発電用電力変換器は低圧連系に区分され，

低圧三相 3線式系統に連系される。S相接地という特有の接地方式のため，トランスレ

ス方式を採用する場合，直流リンクコンデンサ電圧が高く，スイッチング損失が増加す

る。このため，他の系統用システムに比べ，電力変換効率が低い。高周波絶縁形を採用

する場合，直流リンク電圧の低減と低耐圧のスイッチング素子の使用によって，連系イ

ンバータのスイッチング損失を低減することができる。このため，連系インバータの高

効率化によって，トランスレス方式よりも高効率な太陽光発電用電力変換器を開発でき

る可能性がある。連系インバータの高効率化には，系統周波数スイッチングと高周波ス

イッチングの組み合わせやスイッチングの休止，多レベル化等によるスイッチング損失

の低減が重要である。
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第 3章

高効率化可能な低圧三相連系用絶縁形電

力変換器

本章では，低圧三相 3線式系統に連系される電力変換効率の高効率化を図るため，高

周波絶縁方式に注目した，小型・高効率化可能な新しい太陽光発電用電力変換器の回路

構成を導出する。

3.1 本研究で提案する太陽光発電用電力変換器

本研究では，低圧三相 3線式系統用の高周波絶縁方式の電力変換器を研究対象とする。

絶縁方式では，太陽電池の出力の一端を接地することにより，太陽電池の対地電位を接

地電位に保つことができるため，トランスレス方式よりもインバータの回路方式の自由

度が高く，効率改善の余地がある。ただし，絶縁形 DC–DCコンバータにおける損失が

加わるため，高効率な DC–DCコンバータの選択も重要である。

3.1.1 三相系統連系インバータ

Fig. 3.1に，絶縁形 DC–DCコンバータに一般的な三相 PWMインバータを接続した

回路構成を示す。これを基準とし，系統連系インバータを高効率することに加え，小型

化することを考える。
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PWM inverter︷ ︸︸ ︷

Fig. 3.1: Typical three-phase grid-connected inverter with an iso-

lated dc–dc converter.

3.1.1.1 ソフトスイッチング

インバータに必要な受動部品を小型化するための方法の一つに，スイッチングの高周

波化がある。しかし，スイッチング周波数を増加すると，スイッチング損失が増加する

ため，様々なソフトスイッチング技術が提案されている。たとえば，Fig. 2.24の方法

の場合，補助共振回路を追加せずに ZVS動作可能であるが，大きなリプル電流がイン

バータとフィルタコンデンサに流れ，電流ピーク値は系統電流の 2倍以上に達するため，

数 kW以上の電力変換器には向かない。基本的にソフトスイッチングを行うためには電

流ピーク値が増加を伴うため，数 kW～数十 kW以上の電力変換器への適用は難しい。

3.1.1.2 3レベルインバータ

種々の 3レベルインバータ [48,56,67]の採用によって，スイッチング損失と交流イン

ダクタの体積の両方を低減できる。たとえば，等価スイッチング周波数と電流リプルが

同一の条件下では，Fig. 3.1の 2レベルインバータの場合と比較して，必要なインダク

タンス値を 1/2に低減でき，その蓄積エネルギーを 1/2に低減できる。インダクタの体

積が蓄積エネルギーに比例すると仮定すると，体積は 1/2となる。なお，商用周波数の

リアクトルなどでは，縦横高さを a倍した場合，鉄心と巻線の断面積は aの 2乗に比例

するため，磁束密度と電流密度，周波数が同じであれば，総磁束とアンペアターンの積，

すなわち，リアクトルの容量，もしくは（蓄積エネルギーに比例する）皮相電力は aの 4

乗に比例する。体積は 3乗に比例するため，リアクトルの体積は容量の 3/4乗に比例す
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PWM inverter︷ ︸︸ ︷

Fig. 3.2: Three-phase inverter with one-leg PWM control with an

isolated dc–dc converter.

るとするスケールメリットの考え方もある。発電機等が大型化する理由もここにある。

損失は体積，すなわち 3乗に比例し，放熱面積は 2乗に比例するため，実際には，ある

程度容量が大きくなると上記のスケールメリットは熱的に限界を迎える。熱的な限界に

達した設計では，体積に比例して表面積を増加するような工夫，たとえば扁平化が必要

になる。簡単化のために，インダクタ 4素子を 2直列，2並列とした場合を考えると，1

素子の場合に比べて，インダクタンスは同じであるが，電流定格を 2倍にすることがで

きる。この場合，体積は 4倍になっており，蓄積エネルギーに比例することになる。本

論文では後者の場合を考える。

3.1.1.3 一相 PWM制御法

Fig. 3.2に，一相 PWM制御法 [58–63]を用いた三相 PWMインバータを接続した回

路構成を示す。一相 PWM制御法はスイッチング損失および直流リンクコンデンサの

体積を大幅に低減できるが，交流インダクタを流れる電流の振幅は，Fig. 2.22(b)と

Fig. 2.23(b)においてほぼ同じであるため，交流インダクタ Lの蓄積エネルギーは変わ

らない。つまり，交流インダクタを小型化することはできない。

3.1.1.4 120◦通電動作

Fig. 3.3に，120◦通電（6パルス）動作を適用する三相インバータを接続した回路構成

とその動作波形を示す。Fig. 3.3(a)の回路構成は，Fig. 3.2からさらに交流インダクタ
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120◦-conduction inverter︷ ︸︸ ︷
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Fig. 3.3: AC-inductor-less active bridge performing six-pulse oper-

ation. (a) Circuit configuration. (b) Operating waveforms.

を取り除いたものであり，Fig. 3.3(b)の動作は，Fig. 2.23の PWM動作を休止したもの

である。

120◦通電動作では，系統周波数でスイッチングを行うため，スイッチング損失は無視

できるほど低減できる。さらに，交流インダクタも削減できる。しかし，系統電流の総

合歪み率（THD）は約 30%と非常に悪く，このままでは連系インバータとして使用する

ことはできない。
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120◦-conduction inverter︷ ︸︸ ︷

Compensator︷ ︸︸ ︷
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Fig. 3.4: 120◦-conduction inverter with a harmonic compensator.

(a) Circuit configuration. (b) Operating waveforms.
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3.1.1.5 120◦通電動作および高調波補償方式

Fig. 3.4に，120◦通電動作する三相インバータと高調波補償装置を接続した回路構成

とその動作波形を示す。この回路方式では，補償装置が補償すべき高調波電流は，アク

ティブフィルタ等とは異なり，毎周期決まった波形となる。スイッチング素子数は 6個

増加するが，補償電流の振幅は系統電流の 1/2であるため，補償装置の追加によって発

生する電力損失は小さいことが期待される。また，Fig. 3.1や Fig. 3.2の方式に比べ，交

流インダクタ Lの電流定格を約 1/2に，蓄積エネルギー，すなわち，体積を 1/4に低減

できる。Fig. 3.4を，本論文で提案する系統連系インバータの回路方式とし，第 4章で

詳細に論じる。

3.1.2 絶縁形DC–DCコンバータ

3.1.2.1 絶縁形DC–DCコンバータへの要求

Fig. 3.5(a)に，開放電圧 600 V，10 kWの太陽電池アレイの基準太陽光 1000 W/m2

に対する出力特性を，Fig. 3.5(b)に，入射光の変化に対する MPPT動作特性を示す。

Fig. 3.5(a)より，開放電圧 600 Vの場合，最大電力点の電圧は 400～ 500 V付近である。

また，Fig. 3.5(b)より，入射光の変化に対する最大電力点の電圧の変化は，200～ 500 V

であり，特に，基準太陽光の 20～ 100%の範囲では 400～ 500 Vである。これらのこと

から，絶縁形 DC–DCコンバータは，200～ 600 Vの幅広い入力電圧範囲に対する動作

が可能であること，特に 400～ 500 Vの入力電圧での動作時に高効率であることが求め

られる。

また，Fig. 3.4のインバータに接続する場合，DC–DCコンバータは，出力電圧の脈動

に関わらず一定の電力を伝送可能であること，出力コンデンサの静電容量が小さくても

安定した動作が可能であることが求められる。

3.1.2.2 Dual Active Bridgeを用いた絶縁形DC–DCコンバータ

Fig. 3.6に DABコンバータ [72–74]の回路構成を示す。DABコンバータは，種々の

用途に向けて幅広く研究されている。特に，双方向の電力伝送・絶縁・大幅な電圧変換

を必要とする，電気自動車 [75, 76]，電池電力貯蔵装置 [77, 78]，配電用変圧器 [79–81]，
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Fig. 3.5: (a) Output characteristics of PV array under a 1000-W/m2

optical input. (b) MPPT characteristics of PV array.

Bridge 1︷ ︸︸ ︷ Bridge 2︷ ︸︸ ︷

Fig. 3.6: Dual-active-bridge dc–dc converter.
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Fig. 3.7: Circuit configuration of the proposed PV converter.

などへの応用が検討されている。また，DABコンバータは，ZVSと同期整流による高

効率な動作が可能であり，単方向の電力伝送を行う太陽光発電用電力変換器等の用途へ

の応用も期待できる [82, 83]。しかし，DABコンバータは低電力動作時にハードスイッ

チング動作となり，効率が悪化することがよく知られている。

3.1.3 太陽光発電用電力変換器

Fig. 3.7に本研究で提案する太陽光発電用電力変換器の回路構成を示す。上記の要求

に応えるため，2台の DABコンバータを入力直列・出力並列構成 [84]とし，DC–DCコ

ンバータを構成する。この構成により，すべてのスイッチング素子に 600 V耐圧の素子

を用いることができる上，動作台数の切り替えにより，低電力動作時の効率改善が期待

できる。

3.2 本章のまとめ

本章では，本論文で提案する太陽光発電用電力変換器の回路方式を検討した。スイッ

チングを行う部位を分ける新しい回路方式として，瞬時無効電力補償装置を並列接続し
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た三相系統連系インバータを提案した。絶縁形 DC–DCコンバータには DAB コンバー

タを採用し，太陽電池の動作特性に対応するため，2台の DABコンバータを入力直列・

出力並列構成とした。
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第 4章

瞬時無効電力補償装置を並列接続した三

相系統連系インバータ

本章では，第 3章で提案した，瞬時無効電力補償装置を並列接続した三相系統連系イ

ンバータについて検討する。提案回路は，直流リンクに接続されたインバータが 120◦通

電動作を行い，その高調波電流を瞬時無効電力補償装置が注入することで系統電流を正

弦波に制御する点に特長がある。120◦通電インバータは系統周波数でスイッチングを行

い，高周波スイッチングする補償装置の電流は系統電流の 1/2以下になるため，回路全

体のスイッチング損失を大幅に低減することができる。さらに，120◦通電インバータに

は交流インダクタは不要であり，瞬時無効電力補償装置の交流インダクタは，従来の三

相 PWMインバータ方式に比べ，その体積を約 1/4に低減できる。以下では，提案回路

の動作原理と制御法を論じる。また，5 kWの実験装置により，動作原理および制御法

の妥当性と損失低減効果を検証する。

4.1 系統連系インバータの回路構成

Fig. 4.1に実験に使用した系統連系インバータの主回路構成を，Table 4.1に回路定数

を示す。Fig. 4.1(a)は一般的なトランスレス PVインバータの回路構成であり，昇圧コ

ンバータと三相電圧形 PWMインバータで構成される。本論文では，この従来回路を電

力損失，電力変換効率および EMIノイズの比較対象とする。

Fig. 4.1(b)の提案回路は，2種類の三相インバータを並列接続して構成される。直流

リンクに接続されたインバータは系統周波数で 120◦通電動作を行い，方形波電流を出力

する。以下では，このインバータを「120◦通電インバータ」と呼称する。一方，並列接
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Boost converter︷ ︸︸ ︷ PWM inverter︷ ︸︸ ︷

(a)

Boost converter︷ ︸︸ ︷ 120◦-conduction inverter︷ ︸︸ ︷

︷ ︸︸ ︷

(b)

Fig. 4.1: Circuit configurations of the conventional and proposed

three-phase grid-connected inverters. (a) PWM inverter with a

boost converter. (b) 120◦ inverter with a boost converter and shunt

instantaneous reactive power compensator.

続されたインバータは「瞬時無効電力補償装置」として PWM動作し，方形波電流に含

まれる高調波成分を補償する。その結果，系統電流を正弦波に制御することができる。
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Table 4.1: Parameters for the experiment.

Conventional inverter 120◦ inverter IRP compensator

Rated power 5 kW 5 kW 1.6 kvar

Switching frequency 20 kHz — 20 kHz

Sampling frequency 40 kHz 50 Hz 40 kHz

Sampling period Ts 25 µs — 25 µs

Dead time 2 µs — 2 µs

Min. overlap time — 1 µs —

DC capacitor C0/C1/C2 900 µF 13 µF 30 µF

DC-capacitor voltage VC0/VC1/VC2 315 V 283 Vavg 320 V

AC inductor L 0.5 mH (1.8%†) — 0.5 mH (1.8%†)

Others

Filter capacitor Cf 5 µF (1.4%†)

Filter inductor Lf 0.2 mH (0.7%†)

Damping resistor Rd 0.5 Ω (5.7%†)

AC grid voltage V 210 V

AC grid frequency 50 Hz

DC input voltage Vdc 240 V

Boost inductor Ldc 0.9 mH

†on a three-phase 210-V, 5-kW, and 50-Hz base.

4.1.1 スイッチング素子

120◦通電インバータは系統周波数でスイッチングを行うため，入力容量，出力容量，

リカバリ電荷等に起因するスイッチング損失は無視できる。したがって，スイッチング

特性を考慮することなく，低オン損失のスイッチング素子，たとえば，Superjunction

MOSFETや従来のMOSFETを並列接続するなどの構成も適用できる。瞬時無効電力

補償装置の電流は系統電流の 1/2以下であるため，スイッチング素子に発生する損失を

大幅に低減できる上，システムの定格に比べて電流定格の小さい素子，たとえば，GaN

MOSFETなどの応用が適する。

4.1.2 直流コンデンサ

従来回路のような一般的な PWMインバータでは，直流リンク電圧をほぼ一定に平滑

するために，直流リンクコンデンサには 1000 µF程度の電解コンデンサが用いられる。
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これに対して，提案回路の直流リンク電圧 vC1は，三相ブリッジ整流波形と同様に系統

電圧に伴って脈動させるため，直流リンクコンデンサ C1に大きな静電容量は必要ない。

実用上，昇圧コンバータからの電流リプルを吸収するために，C1 には数～十数 µFの

フィルムキャパシタを用いる。また，瞬時無効電力補償装置には，原理的に有効電力が

流出入しないため [85, 86]，直流コンデンサ C2にも小容量のフィルムコンデンサを使用

できる。

4.1.3 交流インダクタ

120◦通電インバータは PWM動作による電流制御を行わないため，交流インダクタを

必要としない。交流インダクタがなくても，各スイッチは直流リンク電圧 vC1を系統線

間電圧にクランプするように導通するため，直流リンク・フィルタコンデンサ間やフィ

ルタコンデンサ間に突入電流は流れない。実用上は，スイッチングの遅れや電圧リプル

等で若干の電圧を短絡する恐れから，フィルタコンデンサ Cf に直列に抵抗 Rd を接続

する。

瞬時無効電力補償装置の電流は系統電流の 1/2以下であるため，従来回路に比べ，交

流インダクタ Lの電流定格を約 1/2に，蓄積エネルギー，すなわち，体積を 1/4に低減

できる。

4.2 動作原理

Fig. 4.2に 120◦通電インバータと瞬時無効電力補償装置の動作状態を，Fig. 4.3に理論

波形を示す。系統電圧の対称性より，一つの 60◦期間の動作を考えれば十分である。た

とえば，Fig. 4.2は系統電圧が vu > vv > vwとなる 0 < ωt < π
3
の期間の動作状態を表し

ている。以下の解析では，スイッチングリプルやフィルタインダクタ Lf の基本波電圧

降下を無視し，補償装置接続点の電圧と系統電圧はほぼ等しいと仮定する。このため，

Fig. 4.2では，昇圧コンバータと補償装置を電流源に置き換えている。
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Fig. 4.2: Operating mode of the proposed converter for vu > vv > vw.
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Fig. 4.3: Theoretical waveforms of the gate signals, grid voltage,

dc-link voltage vC1, 120◦ inverter input and output currents i, i1u

and compensating current i2u.

4.2.1 120◦通電インバータ

系統電圧の時間的な変化に伴って，120◦通電インバータは系統電圧の各 60◦期間，最大

電圧となる相の上側素子と最小電圧相の下側素子をオン，その他の素子をオフし，120◦

通電の方形波電流を出力する。Fig. 4.2のように，vu > vv > vwの期間では，u相の上側
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素子 S1uと w相の下側素子 S1wのみをオンし，線間電圧 vu − vwが直流コンデンサ C1に

印加する。このように，直流リンクコンデンサ C1 はオンしている 2素子を介して系統

線間に接続され，直流リンク電圧 vC1は系統周波数の 6倍周波数で脈動する三相ブリッ

ジ整流波形となる。

電圧が vu > vv > vw となる 60◦期間，120◦通電インバータ各相の出力電流は，
i1u = i

i1v = 0

i1w = − i

(4.1)

となる。ただし，iは 120◦通電インバータの入力電流である。このとき，120◦通電イン

バータが出力する瞬時有効電力は，

p1 = vui1u + vvi1v + vwi1w

= (vu − vw)i (4.2)

= vC1i (4.3)

となる。Fig. 4.2で，直流リンクのノードに注目すると，昇圧コンバータの出力電流 i′dc

は，120◦通電インバータの入力電流 iと C1に流れ込む電流 iC1の和 i′dc = i+ iC1である。

この両辺に直流リンク電圧 vC1を乗じると，昇圧コンバータと 120◦通電インバータの瞬

時有効電力の関係が

pdc = p1 + pC1 (4.4)

と表される。ここで，pC1は直流コンデンサ C1に流入する電力

pC1 = vC1iC1

= vC1C1
dvC1

dt
(4.5)

である。一般的な PWMインバータでは，大容量の平滑コンデンサを用いるが，直流リ

ンク電圧を一定に制御し，dvC1/dt = 0とすることにより，pC1 = 0としている。一方，

提案回路の直流リンク電圧 vC1は変動するが，C1の静電容量を大幅に低減することによ

り，pC1 ≈ 0，すなわち，120◦通電インバータが出力する電力を，

p1 ≈ pdc (4.6)

にできる。

昇圧コンバータが一定の電力 pdc = Pdcを供給するように動作すれば，(4.2)，(4.6)式

より，120◦通電インバータの入力電流 iには vC1 と逆位相の電流リプルが現れる。した
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がって，インバータの出力電流は，Fig. 4.3の i1uのようにリプルを有する特徴的な波形

となる。

120◦通電インバータの電流実効値 I1は，系統電流実効値 I よりもわずかに大きく，

I1 = I

√
2
√
3

π
≈ 1.05I (4.7)

である。しかし，系統周波数でスイッチングを行う 120◦通電インバータでは，低オン損

失のスイッチング素子を適用できるため，この程度の電流増加は問題とならない。さら

に，各スイッチング素子には順方向にしか電流が流れず，逆並列ダイオードが導通しな

いため，リカバリ損失も発生しない。

4.2.2 瞬時無効電力補償装置

4.2.2.1 補償特性

瞬時無効電力補償装置は各スイッチング素子を PWM制御し，120◦通電インバータの

出力電流に含まれる高調波成分を補償する。通常，コンデンサ入力形ダイオード整流器

に並列形アクティブフィルタを接続した構成では，ダイオード整流器の内部インピーダ

ンスが非常に小さいため，交流端子にインダクタを挿入しない限り，補償電流がダイ

オード整流器に流入する [87, 88]。しかし，本論文の 120◦通電インバータの場合，直流

リンクコンデンサの静電容量がダイオード整流器の場合よりもずっと小さい。そこで，

Fig. 4.2の補償装置接続点から見た回路の共振周波数

fr =
1

2π

√
2Lf

(
C1 +

Cf

2

) (4.8)

を，Table 4.1の定数の場合に計算すると，fr ≈ 2 kHzとなる。したがって，補償電流の

うち，高周波のスイッチングリプル成分は直流リンクコンデンサ C1 とフィルタコンデ

ンサ Cf に流入するが，高調波成分は系統側に流れるため，系統電流を正弦波に制御で

きる。
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Table 4.2: Classification of compensators.

Compensated power

Fundamental Harmonic Required dc capacitor

active reactive active reactive

STATCOM ✓ small

Active power filter possible ✓ ✓ medium

Instantaneous reactive ✓ ✓ very small (∼ tens of µF)
power compensator

Compensator proposed ✓ very small (∼ tens of µF)
in this dissertation

4.2.2.2 補償する電力

Table 4.2に，各種補償装置が補償する電力の種類および直流コンデンサに必要な静電

容量を示す。瞬時無効電力とは，各相で平均的に定義される無効電力を，p-q理論によっ

て三相一括で瞬時的に観測した物理量である [85, 86]。よく知られている STATCOM・

アクティブフィルタ・瞬時無効電力補償装置のうち，本論文で提案する補償装置に最も

近いものは瞬時無効電力補償装置である。以下では，補償装置が瞬時無効電力のみを出

力することを示す。系統電圧を三相平衡正弦波

vu =

√
2

3
V cosωt

vv =

√
2

3
V cos

(
ωt− 2π

3

)
vw =

√
2

3
V cos

(
ωt+

2π

3

) (4.9)

とし，系統電流を力率 cosϕの正弦波

iu =
√
2I cos (ωt− ϕ)

iv =
√
2I cos

(
ωt− 2π

3
− ϕ

)
iw =

√
2I cos

(
ωt+

2π

3
− ϕ

) (4.10)
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に制御できたと仮定する。電圧が vu > vv > vw となる 60◦期間，各相の補償電流は，
i2u = iu − i

i2v = iv

i2w = iw + i

(4.11)

と与えられる。(4.2)，(4.9)，(4.10)，(4.11)式を用いると，補償装置が出力する瞬時有

効電力は，

p2 = vui2u + vvi2v + vwi2w

= vuiu + vviv + vwiw − (vu − vw)i

=
√
3V I cosϕ− p1 (4.12)

となり，系統電力と 120◦通電インバータが出力する電力の差で表される。したがって，

系統電流を実効値

I =
p1√

3V cosϕ
=

Pdc√
3V cosϕ

(4.13)

の正弦波に制御すれば，p2 = 0，すなわち，補償装置は瞬時有効電力を出力せず，瞬時

無効電力のみを出力する。このとき，直流コンデンサ電圧 vC2には原理的な電圧リプル

を生じない [85, 86]。系統電流の力率が 1の場合，無効電力を出力する必要もない。

系統電流を力率 1の正弦波に制御した場合，補償装置の電流実効値 I2は，

I2 = I

√
2
√
3

π
− 1 ≈ 0.32I (4.14)

となる。したがって，補償装置による追加のオン損失は非常に小さく，スイッチング損

失も大幅に低減できる。また，従来回路と提案回路の交流インダクタの巻線抵抗が同じ

であれば，銅損を約 10%に低減できる。

4.3 補償する瞬時無効電力の導出

120◦通電インバータが出力する瞬時有効・無効電力 p1，q1は，p-q理論により，[
p1

q1

]
=

[
vα vβ

−vβ vα

][
iα

iβ

]
(4.15)
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で与えられる。ただし，[
vα

vβ

]
=

√
2

3

[
1 −1

2
−1

2

0
√
3
2

−
√
3
2

] vu

vv

vw

 (4.16)

[
iα

iβ

]
=

√
2

3

[
1 −1

2
−1

2

0
√
3
2

−
√
3
2

] i1u

i1v

i1w

 (4.17)

である。(4.1)式を (4.15)～ (4.17)式に代入すると，電圧が vu > vv > vwとなる 0 < ωt < π
3

の間の瞬時有効・無効電力 p1，q1は，

p1 = (vu − vw)i = vC1i (4.18)

q1 =
vu − 2vv + vw√

3
i (4.19)

となる。(4.9)式を用いると，(4.18)，(4.19)式は，

p1 =
√
2V cos

(
ωt− π

6

)
i (4.20)

q1 =
√
2V cos

(
ωt+

π

3

)
i = −p1 tan

(
ωt− π

6

)
(4.21)

となる。補償装置が出力すべき瞬時無効電力 q2は，p1 = Pdcのときの−q1である。6つ

の 60◦期間 nごとの q2をまとめると，

q2 = Pdc tan

(
ωt− 2n− 1

6
π

)
, n ∈ {1, ..., 6} (4.22)

が得られる。

Table 4.3: Switching functions for the 120◦ inverter (cf. Fig. 4.3).

Sector n ωt vu vv vw S1u S1u S1v S1v S1w S1w

1 0–60◦ max mid min 1 0 0 0 0 1

2 60◦–120◦ mid max min 0 0 1 0 0 1

3 120◦–180◦ min max mid 0 1 1 0 0 0

4 180◦–240◦ min mid max 0 1 0 0 1 0

5 240◦–300◦ mid min max 0 0 0 1 1 0

6 300◦–360◦ max min mid 1 0 0 1 0 0
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(a)

(b)

Fig. 4.4: Control block diagrams. (a)Block diagram for the u-phase

leg of the compensator, followed by zero-sequence voltage injec-

tion and dead-time compensation. (b) Block diagram for the boost

converter; D∗
b is the duty ratio of its upper switch.

4.4 制御法

4.4.1 基本制御

Table 4.3に 120◦通電インバータのスイッチング関数を示す。系統電圧の位相情報か

ら期間 1～ 6を判定し，60◦期間ごとに最大電圧相の上側素子と最小電圧相の下側素子

をオン，その他の素子をオフする。また，60◦期間が切り替わる際，素子のターンオン・

オフ遅れにかかわらず電流経路の連続性を確保するために，少なくとも 1 µsの重なり期

間を設定する。

Fig. 4.4(a)に瞬時無効電力補償装置の u相レグの制御ブロック図を示す。これは，瞬

時無効電力指令値演算，直流コンデンサ電圧制御，直流リンクコンデンサ流入電力補償，

電流指令値演算，電流制御から構成される。Fig. 4.4(a)では省略しているが，端子電圧
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Fig. 4.5: Instantaneous active and reactive power flow in the pro-

posed converter considering instantaneous active power flowing into

the dc-link capacitor.

指令値 v∗2uには，電圧利用率向上のために零相電圧を重畳 [22]し，さらに 3レベルデッ

ドタイム補償 [89,90]を加える。他の 2相のレグの制御ブロックは位相が異なるだけで，

基本的な構成は同じである。

瞬時無効電力指令値 q∗2 は，60◦期間 nと直流入力電力指令値 P ∗
dc から，(4.22)式を用

い，電流情報なしで計算できる。実用上，直流コンデンサ電圧 vC2は，回路損失等の影

響により流出する有効電力によって平均値が変化する恐れがあるため，直流コンデンサ

電圧 vC2を検出し，PI制御器によって指令値 V ∗
C2と一致するように，有効電力指令値を

操作する。また，直流リンクコンデンサに流入する電力を補償するため，(4.24)式を用

いて p∗C1を計算し，有効電力指令値に加える。

Fig. 4.4(b)に昇圧コンバータの制御ブロック図を示す。直流入力電力指令値 P ∗
dcから

直流入力電流指令値 i∗dcを演算し，直流入力電流 idcをフィードバック制御する。直流リ

ンク電圧 vC1 は，120◦通電インバータのスイッチングにより，Fig. 4.3のように三相ブ

リッジ整流波形になるため，直流リンク電圧 vC1の制御は行わない。
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4.4.2 直流リンクコンデンサ流入電力補償

Fig. 4.3のように，提案回路の直流リンク電圧 vC1 には，絶対値が最大の系統線間電

圧が現れ，

vC1 = max (|vuv|, |vvw|, |vwu|) (4.23)

となる。4.2.1節においては，この電圧に起因して直流コンデンサ C1に流入する電力 pC1

を無視したが，(4.9), (4.23)式を用いて (4.5)式を厳密に計算すると，

pC1 = −ωC1V
2 sin

(
2ωt− 2n− 1

3
π

)
, n ∈ {1, · · · , 6} (4.24)

を得る。

Fig. 4.5に，pC1 とその補償も含めた提案回路の瞬時電力の流れをまとめたものを示

す。直流側の入力電力を pdc = Pdc一定，系統側の瞬時無効電力を q = 0と仮定すると，

系統に出力される瞬時有効電力は p = Pdc − pC1となる。このとき，u相系統電流は，

iu =
√
2

(
p√
3V

)
cosωt

=
√
2

(
Pdc√
3V

)
cosωt−

√
2

(
pC1√
3V

)
cosωt (4.25)

となる。第 1項は基本波成分，第 2項は高調波成分である。(4.24)式を用いると，高調

波電流実効値 Ihは，

Ih = ωC1V

√
1

6
−

√
3

8π
≈ 0.313ωC1V (4.26)

となる。Table 4.1の定数の場合，Ih = 0.27 Aである。定格 5 kW動作時の基本波電流

実効値は I = 13.7 Aであるので，pC1に起因する系統電流 THDは 2.0%になる。

この電流歪みを改善するために，pC1を補償装置から供給することを考える。すると，

直流コンデンサ C2 から瞬時有効電力 pC1 が流出し，直流コンデンサ電圧 vC2 に電圧リ

プルを生じる。このとき，vC2の電圧リプル ṽC2は，

ṽC2 ≈
1

C2VC2

∫
(−pC1) dωt (4.27)

と表せる [91, 92]。ただし，VC2 は vC2 の平均値である。pC1 の対称性より，電圧リプル

の peak-to-peak値 ṼC2は，

ṼC2 ≈
1

C2VC2

∫ π
6

0

(−pC1) dωt

=
C1V

2

4C2VC2

(4.28)
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Fig. 4.6: Simulated waveforms at the transition from Sector 1 to 2.

と得られる。Table 4.1の定数の場合，ṼC2 ≈ 14.9 Vであり，VC2 = 320 Vの 4.7%であ

るため，補償装置の電流制御性に対する影響は無視できる。

4.5 120◦通電インバータの転流動作

4.5.1 電流歪みの発生

Fig. 4.6に，系統電圧 vu，vvの交点近傍で，60◦期間 1から 2に切り替わる際のシミュ

レーション波形を示す。このシミュレーションでは，瞬時無効電力補償装置は Fig. 4.4(a)

のブロック図で制御される理相電圧源で模擬し，昇圧コンバータは Fig. 4.2のように電

圧源で置き換えている。このため，シミュレーション波形はスイッチングリプルを含ま

ない。

Fig. 4.6では，系統電流 iuに大きなノッチが現れている。60◦期間 1から 2への切替開

始時，120◦インバータのスイッチ S1uがターンオフし，S1vがターンオンする。120◦イン

バータの電流 i1uはステップ的に減少し，補償電流指令値 i∗2uは−
√
2
2
I から

√
2
2
I にステッ

プ的に増加する。しかし，実際の補償電流 i2uは，交流インダクタ Lと直流コンデンサ

電圧 vC2によって di/dtが制限されるため，徐々に増加する。補償電流 i2uの誤差によっ

て，フィルタコンデンサ Cf が放電され，電圧 vCu に大きなノッチが生じる。電圧ノッ

チはさらに，フィルタキャパシタ・インダクタ間に共振を発生させる。この共振によっ

て，vCuが v相電圧 vv を超え，120◦インバータに帰還電流が流れる。
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(a) (b)

Fig. 4.7: (a) Single-phase (u-phase) equivalent circuit of the con-

verter at the boundary between Sector 1 and 2. (b) Simplified

equivalent circuit to find ĩu, the oscillatory component in iu.

Fig. 4.7(a)に，60◦期間 1から 2への切替時の提案回路の u相等価回路を示す。S1uが

ターンオフする時刻を t = 0と定義し直している。120◦インバータの電流は

i1u(t) =

{ √
2I (t = 0)

0 (t > 0)
. (4.29)

となる。補償電流 i2u の立ち上がりは，一次遅れ系のステップ応答として近似的に表す

ことができる。60◦期間 2の最初の数スイッチング周期の間，i2uは，

i2u(t) ≈
√
2

2
(1− 2e−

Kc
L

t), (t ≥ 0) (4.30)

と表せる。ただし，Kcは補償装置の電流制御ゲインである。

Fig. 4.7(b)のLC回路は，系統電流 iuに含まれる振動成分 ĩuを求めるために，Fig. 4.7(a)

の回路を簡単化したものである。Fig. 4.7(b)の回路を解くと，ĩuは，

ĩu(t) = i1u(0) cosωft+
vCu(0)− vu(0)

Zf

sinωft (4.31)

≈
√
2I cosωft,

と求まる。ただし，ωf = 1/
√
LfCf , Zf =

√
Lf/Cf である。この共振電流はフィルタキャ

パシタ・インダクタ間を行き来し，回路抵抗によって減衰する。Fig. 4.6では，vCuが v

相電圧 vv を超えるほど共振が大きく，S1uの逆並列ダイオードが導通し，i1uと iuに大

きな歪みが生じる。
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U

Fig. 4.8: Equivalent circuit of the converter during the intentional

overlap time added to the transition from Sector 1 to 2. S1u remains

in ON state. The blue line shows an additional conduction path to

prevent current distortion.

4.5.2 重なり期間挿入による電流歪みの抑制

Fig. 4.8に，60◦期間 1から 2への切替時に電流歪みを抑制するための，追加の動作

モードを示す。このモードでは，120◦インバータのスイッチ S1u，S1vの両方が同時にオ

ンし，u相，v相端子が短絡される。この重なり期間の間，Fig. 4.8の青線のように循環

電流が流れる。循環電流の経路のインピーダンスはほぼ S1u，S1vのオン抵抗であると考

えられ，フィルタインダクタ Lf と系統を含む経路のインピーダンスより十分に小さい。

したがって，重なり期間の間，補償電流 i2u は二つのスイッチを流れる。このようにし

て，補償電流の立ち上がりに伴い，120◦通電インバータの電流を S1u から S1v へ徐々に

転流させることができる。

Fig. 4.9に，120◦インバータに 150-µsの重なり期間を設定した場合のシミュレーショ

ン波形を示す。ほかの条件はすべて Fig. 4.6と同じである。フィルタコンデンサ間に短

絡電流が流れるのを防ぐために，120◦インバータは vCuと vCv が等しい瞬間にスイッチ

をターンオンしなければならない。このため，ゲート信号にターンオフ遅れを加えるこ

とにより，重なり期間を挿入する。Fig. 4.9では，補償電流 i2uが立ち上がるにつれて，

120◦インバータの電流 i1uが立ち下がっている。その結果，S1uがターンオフして重なり

期間が終了する際の i1uのステップ変化は小さいため，系統電流 iuの振動は Fig. 4.6に

比べて大きく低減されている。

iuの振動成分を最小化するように重なり期間を設定することを考える。重なり期間の

間，サイリスタインバータの転流動作のように，系統線間電圧 vuv は S1u，S1v と Lf を
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Fig. 4.9: Simulated waveforms at the transition from Sector 1 to 2

with a 150-µs overlap time.

介して短絡される。ここで，vuv の極性は，サイリスタインバータの場合と異なること

に注意されたい。このため，重なり期間 tolの間，iuは，

iu(t) =

√
2

2
I +

√
2V

2ωLf

(1− cosωt). (0 ≤ t ≤ tol) (4.32)

のように増加する。Fig. 4.8の節点 Uにおいて，キルヒホッフの電流則より，

i1u(t) = iu(t)− i2u(t). (0 ≤ t ≤ tol) (4.33)

となる。(4.32)式の第 2項の増分によって，重なり期間中であっても，i1u(t)が零になら

ない可能性がある。重なり期間を考慮し，(4.31)式の振動成分を書き換えると，

ĩu(t) = i1u(tol) cosωf(t− tol) +
vCu(tol)− vu(tol)

Zf

sinωf(τ − tol) (t ≥ tol) (4.34)

となる。ここで，

vCu(t) = vCv(t) =
vu(t) + vv(t)

2
(4.35)

である。重なり期間の効果を定量的に評価するためには，振動成分と系統電流の比

r(tol) =
1√
2I

√
i1u(tol)

2 +

(
vCu(tol)− vu(tol)

Zf

)2

(4.36)

を計算するとよい。Fig. 4.10に，Table 4.1の回路定数と臨界ゲイン Kc = L/4Ts の場

合に，(4.36)式を計算した結果を示す。重なり期間 tol が 150 µsより短い場合，補償電
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Fig. 4.10: Normalized amplitude of the oscillation in the grid cur-

rent iu following the overlap time calculated by (4.36).

流 i2u が十分立ち上がらず，i1u に大きなステップ変化が生じる。150 µsより長い場合，

(4.32)式に示すように iuが増加し，この場合も (4.33)式より i1uに大きなステップ変化が

生じる。このため，Fig. 4.10に示されるように，振動成分は tol = 150 µsで最小となる。

Table 4.4: Characteristics of the Superjunction MOSFETs Used in

the Experiment.

Part number IXFB110N60P3 IXFB150N65X2 STW58N60DM2AG

Manufacturer IXYS IXYS ST

Maximum voltage 600 V 650 V 600 V

Maximum current 110 A 150 A 50 A

Maximum on-state resistance Ron 56 mΩ 17 mΩ 60 mΩ

Input capacitance 18000 pF 21000 pF 4100 pF†

Output capacitance Coss 1550 pF 12500 pF 190 pF†

Reverse transfer capacitance 8 pF 42 pF 3.2 pF†

Reverse recovery charge 1.6 µC 4.6 µC 0.7 µC

Reverse recovery time 250 ns 190 ns 140 ns

†These capacitance values were measured at Vds = 100 V, while the others at Vds = 25 V.
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(a)

(b)

Fig. 4.11: Experimental systems for (a) Conventional inverter and

(b) Proposed inverter.

4.6 実験結果

4.6.1 実験システムの構成

Fig. 4.11に実験システムの回路構成を，Table 4.1に実験システムの回路定数を示す。

従来回路と提案回路で，必要な電圧センサ・電流センサの個数はそれぞれ等しい。回

路の入力端子を直流電圧源，出力端子を研究室の系統電源に接続して実験を行った。

Table 4.4に，使用したMOSFETの電気的特性を示す。以下の 3つの実験において，3

種類のMOSFET（IXFB110N60P3，IXFB150N65X2，STW58N60DM2AG）適宜使い分

けた。



68 第 4章 瞬時無効電力補償装置を並列接続した三相系統連系インバータ

vu
vv
vw [V]

vu vv vw200

0

−200

i1u [A]

25

0

−25

i2u [A]

25

0

−25

iu [A]

25

0

−25

vC1 [V]

400

0

vC2 [V]

400

0

idc [A]

30

0
0 10 20 30

time t [ms]

Fig. 4.12: Improved 5-kW experimental waveforms of the proposed

converter introducing an additional 150-µs overlapping time.

4.6.2 動作原理の検証

Fig. 4.12 に，提案回路の 5 kW 定格動作時の各部の波形全体を示す。提案回路の

MOSFETは IXFB110N60P3を使用した。ここでは，150 µsのターンオフ遅れ時間に
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Fig. 4.13: Detailed experimental current waveforms at the transi-

tion from Sector 1 to 2. (a) Without additional overlapping time.

(b) With an additional 150-µs overlapping time (cf. Fig. 4.8).

よって 120◦通電インバータに追加の重なり期間を設けている。系統電流 iu はほぼ正弦

波に制御されており，THD（50次まで）は 3.7%であった。このとき，必要な補償電流

i2uの振幅は系統電流の約 1/2でよい。直流リンク電圧 vC1は系統電圧の三相ブリッジ整

流波形になっている。直流コンデンサ電圧 vC2 の平均値は 320 Vに制御されているが，

補償装置が直流リンクコンデンサに流入する電力の注入も行っているため，vC1 と逆位

相の電圧リプルが含まれている。

Fig. 4.13は，60◦期間 1から 2への切替時の転流部分を拡大した電流波形であり，追

加の重なり期間を設けた場合と設けなかった場合の両方を示している。系統電流 iu は

フィルタを通過した後の波形であることに注意されたい。Fig. 4.13(a)の追加の重なり

期間を設けない場合は，120◦通電インバータ電流 i1u は約 100 A/µsで減少しているが，

補償電流 i2u の変化は追従していない。このため，系統電流 iu には 16 Aのノッチが生

じている。一方，Fig. 4.13(b)では，150 µsの重なり期間，i2uの立ち上がりに合わせて

i1uの変化が約 0.1 A/µsに抑制されており，系統電流 iuのひずみが低減されている。
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(a)

(b)

Fig. 4.14: Power loss and efficiency measurement in (a) Con-

ventional inverter and (b) Proposed inverter. The dashed lines

represent the measurement points for power loss breakdown (cf.

Fig. 4.15).

4.6.3 損失低減効果の評価

Fig. 4.14に各インバータの電力測定点および電力損失の項目を示す。測定にはディジ

タル電力計（WT1800: 6ch, YOKOGAWA）を使用し，各部の電力を出力電力 Pout = 0.3

～ 5.0 kWの範囲で測定した。測定した損失を 2次近似してその差分から損失分離を

行った。

Fig. 4.15に損失分離の結果を示す。Fig. 4.15(a)と Fig. 4.15(b)では，回路方式の変更

による損失低減効果を評価するために，従来回路と提案回路の両方に同一のMOSFET
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Fig. 4.15: Power loss breakdown of the inverters based on the

loss measurement as shown in Fig. 4.14. (a) Conventional in-

verter. (b) Proposed inverter using the same switches as the con-

ventional inverter. (c) Proposed inverter using different, more

proper switches for each inverter.
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Fig. 4.16: Power loss in the MOSFETs of the 120◦-conduction in-

verter, PMOS1. Refer to Fig. 4.15 for labeling. The theoretical curves

are the on-state losses.

（IXFB110N60P3）を使用した。従来回路に比べ，提案回路ではMOSFETに発生する損

失が 60%以下に低減している。これは，120◦通電インバータと瞬時無効電力補償装置に

よってスイッチング損失が低減されたためである。Fig. 4.16に，120◦通電インバータの

MOSFETに発生する損失の測定値 PMOS1 と，オン損失の理論値の比較を示す。PMOS1

のほぼすべてがオン損失であるとみなせる。一方，Fig. 4.15(b)の補償装置の損失 PMOS2

は，出力電力 Pout にほぼ比例しており，スイッチング損失が支配的であると考えられ

る。しかし，補償電流の実効値は系統電流の 32%であるため，オン損失とスイッチング

損失の両方が大幅に低減されている。交流インダクタを流れる電流も同様に低減され，

その損失は 5 kW出力時で 36%に低減されている。これらの結果，提案回路の損失は従

来回路に比べ，60%以下に低減している。

Fig. 4.15(c)は，120◦通電インバータと補償装置に異なるMOSFETを用いた場合の結

果である。それぞれの特長を生かすために，120◦通電インバータにはオン抵抗のより小

さい IXFB150N65X2を，瞬時無効電力補償装置には出力容量およびリカバリ電荷のより

小さい STW58N60DM2AGを使い分けた。損失は Fig. 4.15(b)からさらに 60%低減して

いる。これは主に，低オン抵抗のMOSFETによって，120◦通電インバータのオン損失

が低減されたためである Fig. 4.16に示すように，PMOS1はオン抵抗の値に比例し，1/3

に低減している。

Fig. 4.17にインバータの電力変換効率を示す。この効率は，直流リンクを入力，系統

を出力として測定したものであり，昇圧コンバータの損失を含まず，補償装置の損失を
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Fig. 4.17: Measured conversion efficiency from the dc link to

the grid taking into account the compensator power loss (cf.

Fig. 4.14)—and their fitting curve. Refer to Fig. 4.15 for labeling.

含むことに注意されたい。回路方式の変更によって，1～ 5 kWの広範囲で効率 98.5%以

上に達し，約 1%の改善が見られた。さらに，スイッチング素子の使い分けによって，提

案回路の効率は 2.5～ 5 kWの範囲で 99.2%以上に達した。

4.6.4 EMIノイズの評価

Fig. 4.18に，従来回路と提案回路の系統電流 iu の実験波形に対して，スペクトル解

析を行った結果を示す。両方の回路に同一のMOSFET（IXFB110N60P3）を使用した。

電力変換器から発生する EMIノイズは，高周波電流が配線等の寄生容量と寄生インダ

クタンスに流れることによって発生する。系統連系変換器から発生する EMIノイズは，

系統側に流出するノイズ量について，国際規格 [93]や国内規格 [94]等で限度値が定めら

れている。したがって，従来回路と提案回路から発生する EMIノイズは，系統電流の高

周波成分を比較することによって相対的に評価できる。Fig. 4.18(a)，Fig. 4.18(b)では，

限度値が定められている 150 kHz以上の高周波について，大きな違いは見られない。こ

れは，両方の回路で PWM制御によって出力される交流端子電圧が，系統周期の大部分

で同様のためである。
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Fig. 4.18: Experimental spectral comparison of the grid current iu.

(a) Conventional inverter. (b) Proposed inverter.

4.7 本章のまとめ

本章では，瞬時無効電力補償装置を並列接続した三相系統連系インバータを検討した。

この回路は電解コンデンサを用いず，また，交流インダクタの体積を約 1/4に低減可能

である。まず，提案回路の動作原理を示し，補償装置は原理的には瞬時無効電力のみを

制御することによって，系統電流を正弦波に制御できることを明らかにした。次に，実

用上生じる系統電流ひずみに対して改善を検討した。特に，120◦通電インバータに適切

な重なり期間を設けることにより，系統電流波形を大幅に改善することができる。最後

に，5 kWの実験装置を用い，実際の系統対する連系動作と損失低減効果を確認した。提

案回路方式は，系統電流の 1/2以下の電流のみを PWM制御することにより，系統電流

を THD3.7%の正弦波に制御できる。その動作とスイッチング素子の適切な使い分けに
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よって，スイッチング素子に発生する損失を大幅に低減することができ，その結果，効

率 99.2%以上の高効率な動作を確認した。
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第 5章

Dual Active Bridgeを用いた絶縁形

DC–DCコンバータの制御性の改善

本章では，DABコンバータの制御特性とその改善法について検討する。DABコン

バータでは位相差が変化する過渡時に，インダクタ電流と変圧器励磁電流の両方に直流

電流が重畳することがある。また，DABコンバータでは低出力時，デッドタイムの影響

により，位相差や伝送電力に誤差を生じることも知られている。まず，定常時および過

渡時の DABコンバータの動作特性を解析し，直流偏差を抑制する新しい位相シフト制

御法を提案する。一般的な位相シフト制御法では，各 Hブリッジ変換器の対角のスイッ

チを同時にスイッチングする。これに対し，本論文で提案する制御法は，レグ間の位相

調整によって過渡特性を改善する点に特長がある。提案制御法は，インダクタ電流と励

磁電流の両方に生じる直流偏差を抑制し，各電流をスイッチング周期の 1/2内に整定で

きる。次に，デッドタイムによって生じる位相差および伝送電力の誤差について解析し，

デッドタイム補償法を提案する。提案するデッドタイム補償と直流偏差抑制法を組み合

わせることにより，すべての動作範囲において良好な過渡応答を実現することができる。

提案法の有効性は，5 kW，20 kHzのシステムを用いた実験検証により確認する。

5.1 DABコンバータの問題点

DABコンバータの直流出力電圧を制御する場合，特に，脈動する直流電圧に対して

安定した制御を行うためには，過渡特性が重要となる。高速で安定した制御が実現でき

れば，電圧制御性が向上するだけでなく，出力コンデンサの容量を低減できる。コンデ

ンサの静電容量を低減できれば，電解コンデンサをフィルムコンデンサに置き換えるこ
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とができる。DABコンバータでは，出力コンデンサに大きなリプル電流が流れ込むた

め，効率の観点からもフィルムコンデンサが望ましい。DABコンバータの過渡特性を

改善するためには，少なくとも以下の 3つの問題点を解決しなければならない。

5.1.1 電流の直流偏差

DABコンバータでは位相差が変化する過渡時に，インダクタ電流と変圧器励磁電流の

両方に直流電流が重畳することがある。インダクタ電流の直流偏差は過電流や電流定格

の増加を招く。励磁電流の直流偏差は変圧器の磁気飽和を起こす恐れがある。変圧器の

磁気飽和やインダクタの体積やコストの増加を避けるためには，両者の直流偏差を抑制す

る必要がある。直流偏差を抑制する方法としては，直流カットコンデンサ（dc-blocking

capacitor）が最も一般的な方法であるが，システムの体積やコストが増加する。

DABコンバータの過渡特性を改善する制御法はさまざま提案されており [95–102]，そ

のうち，いくつかはインダクタ電流の直流偏差を抑制することを目的にしている。文

献 [95–97]の制御法は位相差を 2ステップで変化させるもので，同様の方法が三相 DAB

コンバータにも適用されている [98,99]。しかし，これらの方法は，位相差のステップ変

化や線形的な変化に対してはその効果が検証されているが，フィードバック制御と組み

合わせた場合の負荷変動に対する効果は未検証である。また，文献 [96]の方法は，イン

ダクタ電流だけでなく変圧器励磁電流の直流偏差も抑制可能であると考えられるが，そ

の両者を同時に抑制する原理と条件は示されていない。

負荷変動に続く過渡変化に対応した制御法には，スイッチング軌跡（state-plane

trajectory）を用いてヒステリシス制御を行う方法 [100]，負荷外乱を考慮した小信号モ

デルに基づいてフィードフォワード制御する方法 [101]，磁気トランスデューサによって

磁束を測定してフィードバック制御する方法 [102]などがある。しかし，これらの方法は

それぞれ，インダクタ電流，出力電圧，変圧器磁束の一つの過渡特性しか対象としてお

らず，インダクタ電流と変圧器励磁電流の両者の直流偏差を抑制できるかは不明である。

5.1.2 制御系の設計

DABコンバータについて，安定性解析に基づいた制御系の設計法がいくつか検討さ

れている。これには，制御器と主回路をモデリングして伝達関数を求める必要があり，
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連続時間モデル [103]や離散時間モデル [104]が報告されているが，多くのパラメータや

数式を含んでおり実用的でない。

5.1.3 デッドタイムによる誤差

DABコンバータは，デッドタイムによって伝送電力や位相差に生じる誤差について

も報告されている [77,102,105,106]。文献 [105,106]はデッドタイムの影響を含んだ電力

伝送モデルを提案しているが，その解決法は示されていない。定常時の伝送電力に含ま

れる誤差を抑制するために，位相差を補償する方法は提案 [102]されているが，過渡時

のデッドタイムの影響に関する検討は十分であるとは言えない。

5.2 DABコンバータの回路構成

Fig. 5.1に DABコンバータの回路構成を示す。この回路は，2台の Hブリッジ変換器

を巻数比N : 1の高周波変圧器と外付けインダクタを介して接続して構成される。Bridge

1と Bridge 2はデューティ比 50%でスイッチングし，方形波の端子電圧 vac1および vac2

を発生する。

Fig. 5.2に DABコンバータの等価回路を示す。簡単のため，回路抵抗やスイッチング

素子の出力容量は無視し，Hブリッジ変換器を方形波電圧源に置き換えている。T型等

価回路は変圧器と外付けインダクタ La1，La2を表している。L′
1，L2は変圧器の漏れイン

ダクタンス l1，l2と外付けインダクタンス La1，La2の和，L0は変圧器の励磁インダクタ

ンスである。ただし，二次側換算値を用いており，V ′
dc1 = Vdc1/N，L′

1 = (La1 + l1)/N
2，

L2 = La2 + l2である。

なお，等価回路においては，電力損失やデッドタイムの影響は無視している。一般的

に電力変換器では，デッドタイムが電圧波形を歪ませることがある。しかし，DABコン

バータが ZVS動作している場合，デッドタイムは電圧誤差を生じない，すなわち，デッ

ドタイムと電圧誤差の影響は低電力・小電流動作時のみに現れることが報告されてい

る [77, 101, 106, 107]。したがって，5.3～ 5.7節の解析では ZVS動作時のみに焦点を当

て，デッドタイムの影響は考慮しない。
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Bridge 1︷ ︸︸ ︷ Bridge 2︷ ︸︸ ︷

Fig. 5.1: Dual-active-bridge dc–dc converter.

Fig. 5.2: The secondary-referred equivalent circuit of the DAB converter.

5.3 従来の位相シフト制御

Fig. 5.3に従来の位相シフト制御法のゲート信号，電圧および電流波形を示す。Fig. 5.3

では，V ′
dc1 > Vdc2 の場合を仮定している。多くの場合，DABコンバータは入出力電圧

の差が小さい条件下（V ′
dc1 ≈ Vdc2）で動作し，インダクタ電流 iLは Fig. 5.3に示すよう

な台形波となる。電圧が大きく異なる場合，iLの波形は三角波に近づき，ZVS動作範囲

および伝送可能な電力を制限する [74]。同様に，L2V
′
dc1と L′

1Vdc2の値の差は変圧器励磁

電流 i0 の波形に影響する。たとえば，L2V
′
dc1 ≫ L′

1Vdc2 の条件下では，i0 は Fig. 5.3に

示すような三角波に近い波形となる。

従来の位相シフト制御法では，Bridge 1のスイッチ S1と S4，S2と S3，Bridge 2の S5

と S8，S6 と S7 にはそれぞれ同じタイミングでデューティ比 50%のゲート信号を与え

る。このとき，Bridge 1のスイッチのゲート信号の位相を Bridge 2のゲート信号の位相

に対して ϕだけ進める。Bridge 1から Bridge 2に電力が伝送される方向を正とすると，

伝送電力 P は，

P =
V ′
dc1Vdc2

ωL
ϕ

(
1− |ϕ|

π

)
(5.1)

と表される [72,73]。ただし，ωはスイッチング角周波数，Lは一次と二次のインダクタ
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Fig. 5.3: Gate signals, voltage and current waveforms of a conven-

tional phase-shift control method.

Fig. 5.4: DC offsets in the inductor current and the transformer

magnetizing current when the phase-shift angle is changed from ϕ

to ϕ+∆ϕ.

ンスの和で，L = L′
1 + L2である。

5.4 直流偏差

Fig. 5.4に従来の位相シフト制御法によって位相差指令値を ϕから ϕ+∆ϕに変化させ

た際の，インダクタ電流と変圧器の励磁電流の過渡応答波形を示す。インダクタンス L
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は比較的小さいため，インダクタ電流 iLの変化率は大きく，その振幅は ϕ+∆ϕに応じ

た値まで直ちに増加するが，同時に直流偏差が重畳する。L0 ≫ L′
1, L2 と仮定すると，

この直流偏差∆iLは，

∆iL =
V ′
dc1 + Vdc2

2ωL
∆ϕ (5.2)

となる。この直流偏差は振幅の増加量の 1/2に等しい。一度の位相差変化で生じた直流

偏差は，回路抵抗によって数スイッチング周期内に減衰するが，インダクタ電流のピー

ク値を増加させ，過電流や電流定格の増加を招く恐れがある。さらに，位相差が振動し

て増減を繰り返した場合，直流偏差は増加し続ける [108]。

変圧器励磁電流 i0においても直流偏差が発生することがある。この直流偏差∆i0は，

∆i0 =
L2V

′
dc1 − L′

1Vdc2

2ωLL0

∆ϕ (5.3)

である。したがって，L2V
′
dc1 = L′

1Vdc2 である場合を除き，直流偏差が発生する。一度

の位相角ステップ変化で励磁電流に生じる直流偏差は比較的小さい。しかし，フィード

バック制御の不安定などによって，位相差が振動する場合，直流偏差は徐々に蓄積し，

鉄心の磁気飽和を引き起こすことがある。これを避けるためには，変圧器の鉄心断面積

の増加，直流カットコンデンサの接続，位相差変化率の制限などの対策を講じる必要が

あるが，システムの体積やコストが増加する。

5.5 直流偏差を抑制する制御

5.5.1 制御タイミング

Fig. 5.5に本論文の位相シフト制御における制御タイミングを示す。本論文の位相シ

フト制御では，スイッチング半周期毎に，三角波キャリア信号 vtriの最大点および最小

点で，出力電圧やインダクタ電流のサンプリングを行う。一周期の間に複数回スイッ

チングを防ぐために，位相差の指令値 ϕ∗ の更新もキャリア信号の最大・最小点で行

う。Bridge 1のスイッチのゲート信号の位相は，vtri の零クロス点から ϕ∗/2だけ進め，

Bridge 2のゲート信号の位相は零クロス点から ϕ∗/2だけ遅らせる。たとえば，サンプ

リング点 kで更新された位相差指令値 ϕ∗
k は，続く零クロス点に対して ϕ∗

k/2だけ進んだ

スイッチ S1，S4 のゲート信号，ϕ∗
k/2だけ遅れた S5 と S8 のゲート信号，のように反映

される。
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Fig. 5.5: Control timing and switching angles in the phase-shift

control method. The solid bars on the triangle carrier vtri are the

reference signals for Bridge 1; the dashed bars are for Bridge 2.

このように位相シフトおよびサンプリングを行うと，サンプリング点の位相角は位相

差の変化にかかわらず一定となる。Fig. 5.5に示すように，出力電圧 vdc2 のサンプル値

は電圧リプルを含まず，常にその平均値と等しくなる。インダクタ電流 iLは常に底辺の

中点，すなわち底辺の平均値をサンプリングできる。また，キャリア信号の最大・最小

点ではいずれのスイッチもスイッチングを行わないため，電流・電圧のサンプル値には

スイッチングに伴うリンギング等を含まない。

これは，PWM変換器における「同期サンプリング」[109, 110]と同様の原理である。

大きな違いは PWM制御器への指令値の与え方にある。Bridge 1のゲート信号に対して

は，指令値 ϕ∗/2，−ϕ∗/2を，それぞれキャリア信号 vtriの最大点と最小点で与える。反

対に，Bridge 2のゲート信号に対しては，−ϕ∗/2，ϕ∗/2を，それぞれ vtriの最大点と最

小点で与える。その後，vtri と指令値が比較され，ゲート信号が発生する。この指令値

の与え方によって，PWM制御器を用いて位相シフト制御が実現できる。Fig. 5.5に示
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す制御タイミングおよびサンプリング方法は，DABコンバータのフィードバック制御

系の構成に適している。

5.5.2 スイッチング角

本論文では Fig. 5.5に示すように，スイッチ S1, S2, . . . , S8 がターンオフする位相角

を「スイッチング角 θ1, θ2, . . . , θ8」と定義する。サンプリング点 kの位相角を θ = 0と

すると，従来の位相シフト制御法のスイッチング角は，位相差 ϕ∗
k を用いて，

θ1 = θ2 − π = θ3 − π = θ4 =− ϕ∗
k

2

θ5 = θ6 − π = θ7 − π = θ8 =
ϕ∗
k

2

(5.4)

のように表すことができる。

5.5.3 制御法

従来の位相シフト制御法では，各 Hブリッジ変換器の対角のスイッチを同時にスイッ

チングするのに対し，提案する制御法ではレグ毎のスイッチを独立にスイッチングする。

スイッチ S4がオンのとき，S1をターンオフすると，端子電圧 v′ac1は零となる。同様に，

S8 がオンのとき，S5 をターンオフすると，端子電圧 vac2 は零となる。このように端子

電圧を変化させて，定常動作時の ZVS動作範囲の拡大や電流実効値低減などが可能で

あることは良く知られている [111–113]が，ここではこれを過渡時に適用し，インダク

タ電流と変圧器励磁電流の直流偏差を抑制することを考える。従来法が位相差 ϕを操作

するのに対し，提案法は位相差指令値 ϕ∗ の変化に応じてスイッチング角 θ1, θ2, . . . , θ8

を独立に操作すると言える。以下に，直流偏差を抑制するためのスイッチング角の条件

を導出する。

Fig 5.6に，Fig. 5.2にの回路に重ねの理を適用するための等価回路を示す。等価回路

に重ねの理を適用すると，インダクタ電流 iL および変圧器励磁電流 i0 は，Fig. 5.6(a)

の電圧源 vac1
′，Fig. 5.6(b)の vac2によって各部を流れる電流の和として表すことができ
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(a) (b)

Fig. 5.6: Equivalent circuits where one of the voltage sources

in Fig. 5.2 is shorted out. (a) Contribution from v′ac1. (b) Con-

tribution from vac2.

Fig. 5.7: Waveforms of the source voltage and the current flowing

through the source in Fig. 5.6(a) with the proposed control method.

る。すなわち，iLおよび i0は，

iL = i12 − i22 =
L0

L0 + L2

i11 − i22 (5.5)

i0 = i10 + i20 =
L2

L0 + L2

i11 +
L′
1

L0 + L′
1

i22 (5.6)

となる。(5.5)，(5.6)式より，iL と i0 の直流偏差を抑制するためには，i11 と i22 の直流

偏差を抑制すればよい。

Fig. 5.7に提案する制御法を適用した場合の v′ac1と i11の波形を示す。サンプリング点

kで位相差指令値を変更したと仮定すると，i11の直流偏差を抑制するためには，

i11(θ2(k−1)) = i11(θ2(k)) (5.7)

が成り立たなければならない。(5.7)式を vac1
′の電圧時間積，すなわち，Fig. 5.7で色の

付いた部分の面積を用いて表すと，

V ′
dc1

(
θ1 − θ2(k−1)

)
= V ′

dc1

(
θ2(k) − θ4

)
(5.8)
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となる。(5.8)式を解くと，Bridge 1のスイッチング角の条件が，

θ1 + θ4 = θ2(k−1) + θ2(k) (5.9)

と求まる。Bridge 2のスイッチング角の条件についても同様に，

θ5 + θ8 = θ6(k−1) + θ6(k) (5.10)

と求まる。

文献 [95, 97, 100]の制御法では，インダクタに印加する電圧時間積のつり合いには注

目しているが，変圧器については考慮していない。このため，変圧器励磁電流の直流偏

差を抑制することはできない。文献 [96]の方法では，Bridge 1の位相角とデューティ比

（50%）を固定しているため，(5.9)式の条件を満たしており，(5.10)式の条件にしたがっ

て Bridge 2の位相角とデューティ比を調整し，直流偏差を抑制している，と言い換える

ことができる。

Fig. 5.7において，サンプリング kで位相差指令値を ϕ∗
k−1から ϕ∗

k に変更したとする。

定常時のスイッチング角は (5.4)式のように表されることから，指令値の変化前後のス

イッチング角は，

θ2(k−1) = −
ϕ∗
k−1

2
− π, θ2(k) = − ϕ∗

k

2
+ π (5.11)

θ6(k−1) =
ϕ∗
k−1

2
− π, θ6(k) =

ϕ∗
k

2
+ π (5.12)

となる。したがって，(5.9)，(5.10)式の条件は，

θ1 + θ4 = −
ϕ∗
k−1 + ϕ∗

k

2
(5.13)

θ5 + θ8 =
ϕ∗
k−1 + ϕ∗

k

2
(5.14)

のように書き換えることができる。

Fig. 5.8に提案する制御法のゲート信号，電圧および電流波形を示す。(5.13)，(5.14)

式を満足できれば，θ = θ8，すなわち，次のサンプリング点 k + 1よりも前に iLと i0の

直流偏差を抑制できる。θ = θ8 以降は周期定常状態となり，インダクタ電流 iL と励磁

電流 i0 は繰り返し波形となる。これはつまり，位相差指令値が毎スイッチング周期連

続的に変化しても，提案法は直流偏差を抑制できるということである。さらに，(5.13)，

(5.14)式は，直流電圧 V ′
dc1，Vdc2 やインダクタンス L′

1，L2，L0 などの回路パラメータ

を含まないため，回路パラメータの誤差や経年変化などを考慮する必要はない。
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Fig. 5.8: Gate signals, voltage and current waveforms of the pro-

posed control method. The solid bars on the triangle carrier vtri are

the reference signals for Bridge 1; the dashed bars are for Bridge 2.

5.5.4 実装例

(5.13)，(5.14)式を満たせば直流偏差を抑制できるが，θ1 と θ4 ならびに θ5 と θ8 の間

には自由度が残っている。次の二つの選び方
θ∗1 = −ϕ∗

k

2
, θ∗4 = −

ϕ∗
k−1

2

θ∗5 =
ϕ∗
k−1

2
, θ∗8 =

ϕ∗
k

2

(5.15)
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(a)

(b)

Fig. 5.9: Block diagrams for implementation of the proposed

phase-shift control method. (a) Switching angles given by (5.15).

(b) Switching angles given by (5.16).


θ∗1 = θ∗4 = −

ϕ∗
k−1 + ϕ∗

k

4

θ∗5 = θ∗8 =
ϕ∗
k−1 + ϕ∗

k

4

(5.16)

が実用的であると考えられる。

Fig. 5.9に制御ブロック図を示す。Fig. 5.9(a)のブロック図は，スイッチング角を

(5.15)式のように設定した場合で，1サンプリング周期前の位相差指令値をホールドす

る遅延要素 z−1を追加するだけでよい。一方，Fig. 5.9(b)のブロック図は，スイッチン

グ角を (5.16)式のように設定した場合で，遅延要素 z−1 と加算器を用いて実装できる。

この場合，S1と S4，S5と S8はそれぞれ同時にスイッチングする。

なお，指令値が一定（ϕ∗
k = ϕ∗

k−1）の周期定常状態では，(5.15)，(5.16)式によって計算

されるスイッチング角は両方とも (5.4)式と等しい。つまり，定常時，Fig. 5.9の制御ブ

ロックが発生するゲート信号は，Fig. 5.3の従来法と同じである。Fig. 5.9の制御ブロッ

クは，位相差指令値が変化すると自動的に，直流偏差を抑制するようにスイッチング角

を調整するため，制御切替等の特別な操作を必要としない。
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Fig. 5.10: System configuration used in the experiment to verify

transient response to a step change in the phase shift.

Table 5.1: Parameters for the Experiment.

Rated power 5 kW

Transformer turn ratio N 5/6

Input voltage Vdc1 (V ′
dc1) 240 V (288 V)

Output voltage Vdc2 270 V

Auxiliary inductor
La1 not connected

La2 60 µH (45%†)

Transformer leakage inductance l1, l2 ∼ 1 µH

Transformer magnetizing inductance L0 2.4 mH

Input capacitor C1 2000 µF

Output capacitor in Fig. 5.10
C2

6800 µF

Output capacitor in Fig. 5.14 15 µF

Switching frequency 20 kHz

Sampling frequency 40 kHz

Sampling period Ts 25 µs

Dead time (ϕdt) 0.6 µs (4.3◦)

Snubber capacitor Csnub none

†Based on single-phase 288 V, 5 kW, and 20 kHz.
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5.6 位相差のステップ変化に対する過渡特性

5.6.1 実験システムの構成

Fig. 5.10に実験システムの回路構成を，Table 5.1に実験システムの回路定数を示す。

スイッチング素子にはMOSFET（IXFB110N60P3）を使用した。Bridge 1の入力には

直流電源を接続し，入力電圧を Vdc1 = 240 Vに設定した。このとき Vdc1 の二次側換算

値は V ′
dc1 = 240/(5/6) = 288 Vとなる。一方，Bridge 2の出力には直流電源と負荷抵抗

器を並列に接続し，出力電圧を Vdc2 = 270 V一定とした。また，外付けインダクタは変

圧器の二次側にのみ接続し，DABコンバータには Bridge 1から Bridge 2へ電力を伝送

させた。なお，変圧器の励磁電流は，同一の電流プローブに一次側の電流を 5ターン，

二次側の電流を 6ターン通し，それらの差から測定した。

5.6.2 実験結果

Fig. 5.11～ Fig. 5.13に，伝送電力が 2 kWから 4 kWに増加するように位相差をス

テップ変化した場合の実験波形を示す。また，Fig. 5.11～ Fig. 5.13のステップ変化

前の変圧器励磁電流 i0 には 0.2 Aの直流偏差が含まれているが，これはゲート信号や

MOSFETのオン抵抗の不均等などにより，端子電圧 vac1および vac2に直流成分が存在

したためである [77, 114]。

Fig. 5.11は従来法を用いた場合の結果であり，ステップ変化直後，インダクタ電流 iL

には直流偏差が生じ，ピーク値は 27 Aに達している。0.5 ms後には，ピーク値は 19 A

に減衰している。変圧器励磁電流 i0では，ステップ変化直後に直流偏差が約 0.1 A変化

している。

なお，実験に使用した変圧器の漏れインダクタンスは外付けインダクタに比べて十

分に小さく，端子電圧 vac1 はほぼ方形波であるので，磁化電流は三角波となり，鉄損

電流は方形波となる。したがって，励磁電流 i0は磁化電流と鉄損電流の和であるので，

Fig. 5.11(b)のような波形となる。 Fig. 5.12は Fig. 5.9(a)のブロック図，すなわち，

(5.15)式の提案法を用いた場合の実験波形である。この場合，ステップ変化直後のイン

ダクタ電流 iLと励磁電流 i0には直流偏差はほとんど生じていない。Fig. 5.12(b)の時間

拡大波形では，端子電圧 vac1，vac2 に零電圧期間が挿入されている。これは，(5.15)式
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Fig. 5.11: Experimental transient response to a step change in

the phase-shift reference when applying the conventional method.

(a) Original waveforms. (b) Time-expanded waveforms showing the

phase-shift change.
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Fig. 5.12: Experimental transient response to a step change in the

phase-shift reference when applying the proposed method imple-

mented as shown in Fig. 5.9(a). (a) Original waveforms. (b) Time-

expanded waveforms showing the phase-shift change.
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Fig. 5.13: Experimental transient response to a step change in the

phase-shift reference when applying the proposed method imple-

mented as shown in Fig. 5.9(b). (a) Original waveforms. (b) Time-

expanded waveforms showing the phase-shift change.
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Fig. 5.14: System configuration used in the experiment to verify

performance of the output voltage feedback.

に従って，スイッチ S1，S4，S5，S8が独立にターンオフしたためである。零電圧期間に

よって，インダクタ電流の di/dtが 3段階で変化し，直流偏差を抑制している。iLと i0

の両方とも，スイッチング周期の 1/2 (= 25 µs)内に整定している。

Fig. 5.13は Fig. 5.9(b)，すなわち，(5.16)式を用いた場合の実験波形である。この場

合も，インダクタ電流 iLと励磁電流 i0は直流偏差を生じることなくスイッチング周期の

1/2内に整定している。Fig. 5.13(b)では，Fig. 5.12(b)とは異なり，vac1 と vac2 に零電

圧期間を挿入されていない。その代わり，(5.16)式に従って，位相差を Fig. 5.11(b)よ

りも小さく操作することにより，直流偏差を抑制している。

(5.15)，(5.16)式の二組のスイッチング角を用いたこれらの実験結果により，(5.13)，

(5.14)式が直流偏差を抑制するための十分条件であることが示された。

5.7 出力電圧制御における特性

5.7.1 実験システムの構成

Fig. 5.14に実験システムの回路構成を，Table 5.1に実験システムの回路定数を示す。

スイッチング素子にはMOSFET（IXFB110N60P3）を使用した。Bridge 2の出力には

負荷抵抗器を接続し，出力コンデンサの静電容量は C2 = 15 µFとした。積分時定数は

過渡応答に影響しないよう，十分に遅く Ti = 250 µsに設定した。また，出力電圧指令

値を V ∗
dc2 = 270 Vに設定した。



5.7 出力電圧制御における特性 95

(a)

(b)

Fig. 5.15: Block diagrams of voltage control. (a) DSP-based voltage

control. (b) Simplified discrete-time model.

5.7.2 ディジタル電圧制御系のモデリングと伝達関数

Fig. 5.15(a)に DABコンバータのディジタル電圧制御系のブロック図を示す。出力電

圧の指令値 V ∗
dc2と実電圧 vdc2の偏差から電圧制御器の伝達関数 Gvを介して，位相差の

指令値 ϕ∗
kを演算する。電流の直流偏差を抑制するために提案法を用いる場合，(5.15)ま

たは (5.16)式に従ってスイッチング角指令値が演算される。このとき，DABコンバー

タに反映される位相差は，

ϕ = θ∗5 − θ∗1 =
ϕ∗
k−1 + ϕ∗

k

2
(5.17)

となる。遅延要素 e−sTs は vdc2 のサンプリングから指令値が三角波キャリア vtri と比較

されるまでの制御遅延であり，Fig.5.5のように 1サンプリング周期 Tsの遅延が生じる。

DABコンバータは (5.1)式に従って電力 P を伝送し，出力電流 i2と負荷電流 Iloadの差

が出力コンデンサ C2 に流れる。i2 にはスイッチングリプルが含まれるが，出力電圧の

サンプル値に寄与するのはその平均値 ī2 = P/Vdc2のみであり，DABコンバータはサン

プリング点間の平均電流 ī2を出力するホールド回路として考えることができる。

Fig. 5.15(a)の DABコンバータのモデルは非線形な系であるため，動作点 ϕ = ϕ0 の



96第 5章 Dual Active Bridgeを用いた絶縁形DC–DCコンバータの制御性の改善

近傍で線形化し，小信号解析を施す。Fig. 5.15(a)のブロック図を z 変換を施して整理

すると，Fig. 5.15(b)の簡単化したブロック図が得られる。ここで，αは位相差の微小変

化を ī2の微小変化に換算するための係数で，

α =
V ′
dc1

ωL

(
1− 2ϕ0

π

)
(5.18)

である。

電圧制御器を PI制御器とし，その伝達関数を，

Gv(z) = K

(
1 +

T

Ti

z

z − 1

)
(5.19)

で与える。ただし，K [rad/V]は比例ゲイン，Ti [s]は積分時間である。このとき，電圧

指令値 V ∗
dc2から実電圧 vdc2までの閉ループ伝達関数は以下のように 4次の特性方程式を

有する。

W (z) =
∆Vdc2(z)

∆V ∗
dc2(z)

=
Gv(z)

1+z−1

2
z−1 αTs/C2

z−1

1 +Gv(z)
1+z−1

2
z−1 αTs/C2

z−1

=
A

Ti

(z + 1)
[
(Ts + Ti)z − Ti

]
z4 − 2z3 + (1 + ATs + ATs

2/Ti)z2 + (ATs
2/Ti)z − ATs

(5.20)

ただし，A = Kα/2C2である。

5.7.3 安定性解析

Fig. 5.16にゲイン K に対する (5.20)式の根軌跡を示す。ここでは，実験条件に合わ

せて Ti = 250 µs，ϕ0 = π/15 rad（2 kWに相当）に設定している。0 < K < 1.3× 10−2

の範囲では根は単位円の内部に存在し，制御系は安定である。

5.7.4 定常特性の実験結果

Fig. 5.17に，出力電圧のフィードバック制御を適用した場合の定常時の実験波形を示

す。これは，前節の解析の妥当性を確認するために安定限界の周辺で動作した場合であ

り，実用的なゲイン設定を行ったものではない点に注意されたい。負荷抵抗は 36 Ωに

固定した。

Fig. 5.17(a)のK = 1.0× 10−2 rad/Vの場合，出力電圧は一定に制御されている。一

方，Fig. 5.17(b)のK = 1.5× 10−2 rad/Vの場合は，持続振動が生じている。この場合，
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Fig. 5.16: Root locus of (5.20) for Ti = 250 µs and ϕ0 = π/15 rad.
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Fig. 5.17: Experimental steady-state waveforms of the output volt-

age. (a) K = 1.0× 10−2 rad/V. (b) K = 1.5× 10−2 rad/V.

Fig. 5.16の単位円の外部に根が存在するが，これは (5.18)式で小信号解析を適用したた

めで，Fig. 5.17(b)のような大信号に対して発散はしないが，特定の周波数で持続振動

となる。
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5.7.5 過渡特性の実験結果

Fig. 5.18，Fig. 5.19に，出力電圧のフィードバック制御を適用した場合の過渡時の実

験波形を示す。比例ゲインは安定限界 K = 1.3 × 10−2 rad/Vに対してわずかに小さく

K = 1.2× 10−2 rad/Vとした。時刻 t = 0で負荷抵抗を 36 Ωから 18 Ωに変化させ，負

荷電力を 2 kWから 4 kWに急変させた。本実験では，直流電流が流れても磁気飽和が

生じないように十分大きな鉄心断面積を有する変圧器を用いている。

Fig. 5.18は，従来の位相シフト制御法に出力電圧フィードバック制御を適用した場合

の実験波形である。インダクタ電流 iLには，振幅と同程度の 11 Aもの直流偏差が生じ

ている。さらに，負荷急変から 60 ms後，変圧器励磁電流 i0の直流偏差は，通常の i0の

振幅を大幅に超える 2.6 Aに達した。

Fig. 5.18(b)に負荷急変から 2 msの間の時間拡大波形を示す。位相差指令値 ϕ∗ と出

力電圧 vdc2のオーバーシュートは 1 ms以内に減衰しているが，その後，ϕ∗の振動と iL

の直流偏差が徐々に増加している。したがって，この直流偏差は ϕ∗のオーバーシュート

とは無関係であり，ϕ∗が振動したことに起因する。ϕ∗の振動は端子電圧 vac1および vac2

の電圧時間積を不均衡にし，iLの直流偏差を発生させる。iLの直流偏差によって，出力

コンデンサ C2がスイッチング半周期毎に不均一に充放電されるため，出力電圧 vdc2に

リプルが生じる。vdc2 のリプルは，PI制御を介して ϕ∗ をさらに振動させる。この連鎖

反応は電圧フィードバックループの不安定性であると考えられる。一方，ϕ∗の振動は i0

の直流偏差も引き起こす。Fig. 5.18(c)の拡大波形では，i0のピークは鋭く尖っており，

飽和磁束密度に近づいていることがわかる。

Fig. 5.19は，Fig. 5.9(b)の提案法に出力電圧フィードバック制御を適用した場合の実

験波形である。インダクタ電流 iL には直流偏差を生じていないため，出力電圧 vdc2 の

リプルも抑制され，良好な電圧制御特性が得られている。したがって，位相差指令値 ϕ∗

の振動も生じず，励磁電流 i0の直流偏差も増加していない。Fig. 5.19(b)の vdc2には比

較的大きな 30 V (11%)の電圧変動が生じているが，これは，出力コンデンサの静電容

量を 15 µFまで低減したためである。幸いにも，vdc2の過渡応答時間はスイッチング周

期よりも 3，4倍程度長いため，(5.8)式の電圧時間積のつり合いは本実験の条件下にお

いても有効である。この過渡応答時間が短く，スイッチング周期により近い場合，すな

わち，出力コンデンサがさらに小さい場合，vdc2の電圧変動の影響も電圧時間積のつり

合いに含める必要がある。
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Fig. 5.18: Experimental transient response by the output voltage

controller with the conventional method.height adjustment of the
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Fig. 5.19: Experimental transient response by the output volt-

age controller with the proposed method implemented as shown

in Fig. 5.9(b).
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Fig. 5.19(b)の負荷急変直後の ϕ∗ と vdc2 の振動の減衰は，Fig. 5.18(b)に比べて遅く

なっているが，これは Fig. 5.9や Fig. 5.15に示すように，直流偏差の抑制に遅延要素

を用いており，出力電圧フィードバックの位相余有が若干低下しているためであると考

えられる。なお，実験では提案法として Fig. 5.9(b)を用いたが，Fig. 5.9(a)を用いた場

合も，Fig. 5.19のスケールではまったく違いは見られず，同様に良好な制御特性が得ら

れる。

5.8 デッドタイム補償

5.8.1 デッドタイムによる伝送電力および位相差の誤差

Fig. 5.20(a)に，DABコンバータの位相差指令値 ϕ∗と伝送電力 P の関係を，入力電圧

V ′
dc1 が出力電圧 Vdc2 より高い場合と低い場合に測定した結果を示す。(5.1)式から得ら

れる伝送電力の理論値も合わせて示している。実験システムの回路構成，回路定数はそ

れぞれ Fig. 5.10，Table 5.1である。スイッチング素子にはMOSFET（IXFB110N60P3）

を使用した。デッドタイム 0.6 µsは 4.3◦ に相当する。Fig. 5.20(a)では，指令値 ϕ∗ が

10◦より小さいとき，伝送電力に誤差が現れている。この誤差は，V ′
dc1 > Vdc2の場合は

正，V ′
dc1 < Vdc2の場合は負であり，ϕ∗ = 0でもそれぞれ 800 W，−700 Wである。

Fig. 5.20(b)に，位相差指令値 ϕ∗と実際に DABコンバータに反映される位相差 ϕの

関係を示す。実際の位相差 ϕは，(5.1)式を ϕについて解いた式

ϕ =


π

2
−

√
π2

4
− πωLP

V ′
dc1Vdc2

(P ≥ 0)

−π

2
+

√
π2

4
+

πωLP

V ′
dc1Vdc2

(P < 0)

(5.21)

に測定した P を代入して計算した。ϕ∗ = 0のとき，実際の位相差は 4.5◦ または −4.1◦

であり，この誤差はデッドタイムとほぼ等しい。Fig. 5.20の結果から，DABコンバー

タにではデッドタイムによって位相差に誤差が生じ，その結果，伝送電力の誤差が生じ

ると考えられる。
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(a)

(b)

Fig. 5.20: Comparison between reference and actual values.

(a) Transferred power versus phase-shift reference. (b) Phase-shift

angle versus phase-shift reference.

5.8.2 スイッチング角から見たデッドタイムの影響

Fig. 5.21に，V ′
dc1 > Vdc2 の条件下で，DABコンバータがスイッチングする際の電圧

および電流波形を示す。Fig. 5.3や Fig. 5.8などとは異なり，デッドタイム ϕdtの影響を

考慮しているが，引き続き，理想的なスイッチング素子を仮定して dv/dtは無限大とし

ている。Bridge 2の端子電圧 vac2の極性が正から負に変化する瞬間のインダクタ電流の
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(a) (b) (c)

Fig. 5.21: Switching transition waveforms under the condition

that V ′
dc1 > Vdc2 and the three different conditions: (a) iL(θ5) < 0,

(b) iL(θ5) > 0 and (c) iL(θ5) = 0.

値 iL(θ5)によって，三通りの場合が存在する。ここで，θ5の定義は，スイッチ S5と S8

がターンオフするスイッチング角 θ∗5 とは異なる点に注意されたい。

Fig. 5.21(a)は iL(θ5) < 0の場合で，比較的大きい位相差指令値 ϕ∗ を仮定している。

θ = θ∗1 で Bridge 1のスイッチ S1 と S4 がターンオフした瞬間，インダクタ電流 iL の極

性は正である。したがって，S2 と S3 に接続されている逆並列ダイオードが直ちに導通

するため，端子電圧 v′ac1は θ = θ∗1 で正から負に変化する。同様に，S5と S8がターンオ

フした瞬間，iL(θ5) < 0であるため，S6 と S7 の逆並列ダイオードが直ちに導通し，端

子電圧 vac2 は θ = θ∗5 で正から負に変化する。これらの動作は DABコンバータの ZVS

動作に等しい。この場合，デッドタイム ϕdtは転流に何の影響も及ぼさず，Bridge 1と

Bridge 2の両方において，スイッチのターンオフと同時に端子電圧の極性が変化する。

つまり，実際の位相差は

ϕ = θ5 − θ1 = θ∗5 − θ∗1 = ϕ∗ (5.22)

となり，誤差は生じない。
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Fig. 5.21(b)は iL(θ5) > 0の場合で，軽負荷時の小さい指令値 ϕ∗ を仮定している。

θ = θ∗1 のときは Fig. 5.21(a)と同様で，v′ac1 の極性は S1 と S4 がターンオフした瞬間に

変化する。一方，θ = θ∗5 のとき，iLの極性は Fig. 5.21(a)とは異なり，引き続き正であ

るため，S6 と S7 の逆並列ダイオードは導通することができない。その代わり，デッド

タイムの間，S5と S8の逆並列ダイオードが導通し続ける。デッドタイム後，S6と S7は

ゲート信号によってターンオンし，θ(= θ5) = θ∗5 + ϕdt でようやく vac2 の極性が変化す

る。これは，DABコンバータのハードスイッチング動作に等しい。この場合，デッド

タイム ϕdtは Bridge 2の転流に影響を及ぼし，デッドタイムだけ遅れて端子電圧の極性

が変化する。つまり，実際の位相差は

ϕ = θ5 − θ1 = (θ∗5 + ϕdt)− θ∗1 = ϕ∗ + ϕdt (5.23)

となり，デッドタイム分増加する。

Fig. 5.21(c)は iL(θ5) = 0の場合で，Fig. 5.21(a)と Fig. 5.21(b)の中間の指令値 ϕ∗を

仮定している。iLはデッドタイム終了前に零となり，同時に S5と S8の逆並列ダイオー

ドがターンオフする。続いて，S6と S7の逆並列ダイオードが導通し，v2の極性が負に

変化する。θ∗5 と θ5 の差は ϕdt よりも小さく，位相差指令値に応じて変化する。その結

果，実際の位相差 ϕはあ̀る̀値̀で一定となり，この間，位相差は制御することができな

い。この制御不能な範囲については，文献 [77, 102, 105–107]などでも確認されており，

位相差の「デッドゾーン」と呼んでいる。デッドゾーンは Fig. 5.20にも現れている。

デッドゾーンの上限 ϕdz,maxは，Fig. 5.21(a)の状態から位相差を小さくしていったとき，

iL(θ5) = 0となる位相差に等しい。よって，

ϕdz,max =
V ′
dc1 − Vdc2

2V ′
dc1

π (5.24)

と与えられる。デッドゾーン中，実際の位相差 ϕはこ̀の̀値̀ ϕdz,max で一定となる。デッ

ドゾーンの下限 ϕdz,min は，Fig. 5.21(b) の状態から位相差を大きくしていったとき，

iL(θ5) = 0となる位相差に等しい。この位相差は誤差を含むため，

ϕdz,min = ϕdz,max − ϕdt (5.25)

となる。

Fig. 5.22に，V ′
dc1 < Vdc2 の条件下で，DABコンバータがスイッチングする際の電圧

および電流波形を示す。Bridge 1の端子電圧 vac1の極性が正から負に変化する瞬間のイ
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(a) (b)

Fig. 5.22: Switching transition waveforms under the condition that

V ′
dc1 < Vdc2 and the two different conditions: (a) iL(θ1) > 0 and

(b) iL(θ1) < 0.

ンダクタ電流の値 iL(θ1)によって，二通りの場合が存在する。Fig. 5.22(a)は iL(θ1) > 0

の場合で，Fig. 5.21(a)と同様に，デッドタイム ϕdtは転流に何の影響も及ぼさず，位相

差に誤差を生じない。

Fig. 5.22(b)は，S1と S4が θ = θ∗1でターンオフする前に iLが零以下になり，iL(θ1) < 0

となる場合である。この場合，デッドタイムの間，S1と S4の逆並列ダイオードが導通し続

ける。デッドタイム後，S2と S3はゲート信号によってターンオンし，θ(= θ1) = θ∗1 +ϕdt

で v′ac1 の極性が変化する。デッドタイム ϕdt は Bridge 1の転流にのみ影響を及ぼし，

デッドタイムだけ遅れて端子電圧の極性が変化する。このとき，実際の位相差は

ϕ = θ5 − θ1 = θ∗5 − (θ∗1 + ϕdt) = ϕ∗ − ϕdt (5.26)

となり，デッドタイム分減少する。

Fig. 5.23に，位相差指令値 ϕ∗ と端子電圧の極性が変化する実際のスイッチング角

の関係を，入力電圧 V ′
dc1 が出力電圧 Vdc2 より高い場合と低い場合に測定した結果を示

す。Fig. 5.23(a)の V ′
dc1 > Vdc2 の場合，θ5 と θ8 には大きな誤差が含まれているのに対
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(a)

(b)

Fig. 5.23: Comparison between reference and actual values of the

switching angles under the two different conditions: (a) V ′
dc1 > Vdc2

and (b) V ′
dc1 < Vdc2.

し，θ1 と θ4 にはほとんど誤差が含まれておらず，指令値とよく一致している。一方，

Fig. 5.23(b)の V ′
dc1 < Vdc2 の場合，θ1 と θ4 にのみ無視できない誤差が存在している。

ϕ∗ = 0のとき，実際のスイッチング角は 4.7◦であり，この誤差はデッドタイムとほぼ等

しい。Fig. 5.21，Fig. 5.22を用いた考察と，Fig. 5.23の測定結果によると，デッドタイ

ムは直流電圧の低い Hブリッジ変換器のスイッチング角にのみ誤差を生じる。
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ところで，Fig. 5.23(a)では，5.5◦と 10◦の範囲で実際の位相差がほぼ一定となってお

り，デッドゾーンが存在している。Table 5.1の定数の場合に，(5.24)，(5.25)式を用い

て計算すると，ϕdz,min = 1.3◦，ϕdz,max = 5.6◦ となるが，測定結果と一致しない。これ

は，実際のMOSFETのドレイン・ソース間には静電容量 Cds = Coss + Csnubが存在し，

この影響が無視できないためである。ただし，CossはMOSFETの出力容量，Csnubはス

ナバコンデンサである。Fig. 5.21(a)のように iL(θ5) < 0の場合，S5と S8をターンオフ

すると，iLが S5と S8の Cdsを充電，S6と S7の Cdsを放電する。S5と S8の Cdsが Vdc2

まで充電され，S6と S7の Cdsが零まで放電されると，S6と S7の逆並列ダイオードが導

通するとともに端子電圧 vac2の極性変化が完了する。しかし，|iL(θ5)|が小さいと，Cds

の充放電時間が無視できなくなり，デッドタイム期間中に充放電が完了しないことがあ

る。この場合，デッドタイム終了後，S6 と S7 はゲート信号によってターンオンし，v2

の極性が完全に変化する。この動作は，DABコンバータの不完全 ZVS動作 [74,115]と

して知られている。

デッドゾーンは不完全 ZVS動作範囲と等しい。デッドゾーンの上限は不完全 ZVS動

作範囲と ZVS動作範囲の境界として，以下のように求めることができる。静電容量 Cds

を完全に充放電するインダクタ電流の値 IL,minは，

IL,min =
2
√

V ′
dc1Vdc2

Zzvs

(5.27)

である [74]。ただし，Zzvs =
√

L/Cds である。Cds を考慮すると，デッドゾーンの上限

ϕdz,maxは，iL(θ5) = 0ではなく，iL(θ5) = −IL,minとなる位相差に等しい。よって，

ϕdz,max =
V ′
dc1 − Vdc2

2V ′
dc1

π +
2ω

ωzvs

√
Vdc2

V ′
dc1

(5.28)

となる。ただし，ωzvs = 1/
√
LCdsである。Table 5.1の定数とTable 4.4の IXFB110N60P3

の出力容量の値を代入して，(5.25)，(5.28)式を計算すると，ϕDZmin = 5.6◦，ϕDZmax = 9.9◦

となり，測定結果とよく一致している。

5.8.3 スイッチング角を用いたデッドタイム補償

デッドタイムを位相差指令値から直接足し引きする補償法 [102]を用いれば，定常時

の伝送電力に生じる誤差を補償することはできる。しかし，5.8.2節で考察したように，

デッドタイムによる誤差は電圧の低い Hブリッジ変換器のスイッチング角にのみ発生す
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Fig. 5.24: Block diagram for implementation of the dead-time com-

pensation method.

るため，この補償法では過渡時に Fig. 5.7および (5.8)式の電圧時間積のつり合いを保

てず，新たに直流偏差を生じる可能性がある。

V ′
dc1 > Vdc2の場合，デッドタイムは Bridge 2のスイッチング角に誤差を生じるため，

Bridge 2のスイッチング角指令値を，

θ̌∗n =

{
θ∗n − ϕdt (ϕ∗

k < ϕdz,max)

θ∗n (ϕ∗
k ≥ ϕdz,max)

, n ∈ {5, 8} (5.29)

のように修正すればよい。ここで，デッドゾーンの上限 ϕdz,max をデッドタイム補償の

しきい値として用いている。

V ′
dc1 < Vdc2の場合，デッドタイムは Bridge 1のスイッチング角に誤差を生じるため，

Bridge 1のスイッチング角指令値を，

θ̌∗n =

{
θ∗n − ϕdt (ϕ∗

k < ϕdz,max)

θ∗n (ϕ∗
k ≥ ϕdz,max)

, n ∈ {1, 4} (5.30)

のように修正すればよい。

Fig. 5.24に，5.5節で提案した位相シフト制御法と (5.29)，(5.30)式のデッドタイム補

償とを組み合わせたブロック図を示す。位相差誤差検出のブロックは，V ′
dc1と Vdc2の大

小比較によって誤差が生じ得る Hブリッジ変換器を判定し，位相差指令値 ϕ∗
k とデッド

タイム補償のしきい値 ϕdz,max の大小比較によって誤差の有無を判定する。V ′
dc1 > Vdc2

の場合，(5.29)式に従ってスイッチング角指令値が修正される。一方，V ′
dc1 < Vdc2の場

合は (5.30)式に従う。このデッドタイム補償では，スイッチング角の指令値はデッド

ゾーンを避けるような非線形な関数によって表されるが，実際のスイッチング角は線形
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Fig. 5.25: Experimental transient response to a step change in

the phase-shift reference from 0◦ to 26◦ under the condition that

V ′
dc1 > Vdc2. (a) Conventional method. (b) Only dc-offset elimina-

tion method in Fig. 5.9(b). (c) DC elimination method with the

dead-time compensation in Fig. 5.24.

的に変化させることができる。その結果，実際のスイッチング角は位相差指令値の半分

±ϕ∗
k/2によく追従し，伝送電力の誤差を補償するとともに，デッドタイムにかかわらず

直流偏差を抑制することができる。

5.8.4 実験結果

Fig. 5.25に，V ′
dc1 > Vdc2の条件下で，位相差指令値を 0◦から 26◦にステップ変化させ

た場合の実験波形を示す。実験システムの構成は 5.6.1節と同様である。Fig. 5.25(a)は

従来の位相シフト制御法を用いた場合の結果である。ステップ変化前，指令値は 0◦であ

るにもかかわらず，800 Wの伝送電力に相当するインダクタ電流 iL が流れている。ス

テップ変化直後，iLのピーク値は 30 Aに達し，同時に 12 Aの直流偏差が生じている。
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Fig. 5.26: Experimental transient response to a step change in

the phase-shift reference from 0◦ to 26◦ under the condition that

V ′
dc1 < Vdc2. (a) Conventional method. (b) Only dc-offset elimina-

tion method in Fig. 5.9(b). (c) DC elimination method with the

dead-time compensation in Fig. 5.24.

Fig. 5.25(b)は，デッドタイム補償を用いず，(5.16)式および Fig. 5.9(b)のように実

装した提案法を用いた場合の結果である。変化前，800 Wの伝送電力に相当するインダ

クタ電流が流れており，デッドタイムによる誤差が生じている。その後，提案法の効果

によって，iLの直流偏差は Fig. 5.25(a)よりも低減されているが，3.6 A残留している。

これは，位相差指令値がデッドゾーンをまたいで変化し，デッドタイムによる誤差が生

じる動作点から生じない動作点に移ったためである。Fig. 5.25(c)は，Fig. 5.24のよう

に，デッドタイム補償を (5.16)式の提案法に組み合わせて実装した場合の結果である。

デッドタイム補償によって，伝送電力は誤差なく 0 Wから 4 kWに変化しており，iLに

直流偏差はほとんど生じていない。

Fig. 5.26に，V ′
dc1 < Vdc2 の条件下で，位相差指令値を 0◦ から 26◦ にステップ変化さ

せた場合の実験波形を示す。Fig. 5.26(a)，Fig. 5.26(b)では最初，−700 Wの電力が伝
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送されおり，ステップ変化直後の iLには，それぞれ 10 Aと 4.6 Aの直流偏差が生じて

いる。Fig. 5.26(c)では，デッドタイム補償を適用しているため，直流偏差を生じること

なく，伝送電力も 0 Wから 4 kWに変化している。

5.9 本章のまとめ

本章では，DABを用いた絶縁形 DC–DCコンバータの制御特性を検討し，過渡時に

発生するインダクタ電流と変圧器励磁電流の直流偏差抑制法とそれと組み合わせて用い

るデッドタイム補償法を提案した。提案法では，位相差指令値の変化に応じてレグ毎の

スイッチング角を独立に操作することにより，インダクタ電流と変圧器励磁電流の直流

偏差を同時に抑制できる。このとき，スイッチング周期の 1/2内に整定する高速な制御

特性を確認した。また，スイッチング角の条件を理論的に導出し，提案法は直流電圧や

インダクタンスなどの回路パラメータを用いることなく，実装可能であることを明らか

にした。さらに，5 kW，20 kHzのシステムを用いた実験検証により，提案法の有効性

を確認した。提案法の適用により，高速応答と安定動作を両立した DABコンバータの

制御が期待できる。
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瞬時無効電力補償装置を接続した低圧三

相連系用絶縁形電力変換器の効率

本章では，第 3章で提案した太陽光発電用システム全体の電力変換効率について検討

する。第 4，5章の 5 kWの実験室ミニモデルを用いた実験結果から，実機レベル 10 kW

システムの電力損失と効率を推算する。推算した効率について，定格効率・最高効率に

加え，太陽光発電の実状に合わせて重みづけした部分負荷効率を用いて評価する。

6.1 5 kW実験結果を用いた効率推算

6.1.1 系統連系インバータの効率

Fig. 6.1に，瞬時無効電力補償装置を接続した系統連系インバータの定格を 10 kWと

して，推算した損失と効率 η̂invを示す。推算には Fig. 4.15(c)の損失測定結果を用いた。

実験に使用したMOSFET（IXFB150N65X2，STW58N60DM2AG）の電流定格は十分大

きく，10 kWまで使用可能であるため，MOSFETの損失 PMOS1，PMOS2は Fig. 4.15(c)

の損失近似式を用いて 10 kWまで推算できる。交流インダクタやフィルタは，パーセ

ントインピーダンスを揃えれば損失のスケーリング則が成り立つ。したがって，交流イ

ンダクタとフィルタの損失 PL，Pf は Fig. 4.15(c)のフィッティングカーブを横軸方向に

拡大すればよい。Fig. 6.1(a)の損失推算値から，系統連系インバータの効率推算値 η̂inv

が Fig. 6.1(b)のように求まる。
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Fig. 6.1: (a) Power losses and (b) Conversion efficiency of the pro-

posed 120◦ inverter and compensator estimated from Fig. 4.15(c).

6.1.2 絶縁形DC–DCコンバータの効率

Fig. 6.2(a)に，DABコンバータの効率 η1dabの測定結果を示す。実験システムの回路

構成は Fig. 5.10で，スイッチング素子にはMOSFET（IXFB110N60P3）を使用した。

回路定数は Table 5.1である。ただし，Fig. 4.3の直流リンク電圧 vC1の平均値

VC1 =
3
√
2

π
V (6.1)

に合わせて，Vdc2 = 280 Vとした。

Fig. 6.2(b)に，Fig. 3.7の DABコンバータが 2台動作した場合の効率推算値 η̂2dabを

示す。Fig. 6.2(a)のフィッティングカーブを用いて推算した。出力電力が 2倍になると，

損失も 2倍になるので，Fig. 6.2(a)のフィッティングカーブを横軸方向に拡大すればよ

い。DABコンバータが 1台動作した場合の効率 η1dab も合わせて示す。4 kW付近で動

作するDABコンバータの台数を切り替えることで，4 kW以下の部分負荷効率を大きく

改善することができる。

6.1.3 太陽光発電用システム全体の効率

Fig. 6.3 に，Fig. 3.7 のシステムの定格を 10 kW として，推算した効率を示す。

Fig. 6.1(b)，Fig. 6.2(b)より，第 3章で提案した太陽光発電用システム全体の効率 η̂sys
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Fig. 6.2: (a) Measured conversion efficiency of the DAB converter,

η1dab, and its fitting curve. (b) Estimated conversion efficiency when

the two DAB converters in Fig. 3.7 are operated, η̂2dab.

は，

η̂sys = η̂inv ·max (η1dab, η̂2dab)|Pout [kW], Pout ∈ [0, 10] (6.2)

と推算される。

6.2 太陽光発電用電力変換器の効率評価

太陽光発電用電力変換器の効率は，定格（負荷）効率，最高効率のほかに，実際の

動作状態に近い効率の評価指標として，ユーロ効率 [116]や CEC (California Energy

Commission) 効率 [117]という加重平均効率が知られている。それぞれ，中央ヨーロッ

パ，アメリカ南西部の気候に沿った指標で，以下のように定義されている。

ηEU = 0.03η5 + 0.06η10 + 0.13η20 + 0.1η30 + 0.48η50 + 0.2η100 (6.3)

ηCEC = 0.04η10 + 0.05η20 + 0.12η30 + 0.21η50 + 0.53η75 + 0.05η100 (6.4)

ただし，ηaは定格出力の a%における効率である。

Table 6.1に，各種効率を算出した結果を示す。定格効率・最高効率・平均効率の差は

1%以内であり，太陽光発電の実態に合った効率特性であるといえる。

電力変換器の主な損失は，出力電力 Poutとの関係から，以下の 3つに分類できる。
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Fig. 6.3: Conversion efficiency of the overall system in Fig. 3.7

estimated from Figs. 6.1(b) and 6.2(b).

Table 6.1: Various efficiency values of the proposed PV converter

rated at 10 kW.

Rated efficiency Peak efficiency Euro efficiency CEC efficiency

94.5% 95.7% 94.8% 95.4%

• Poutに無関係な固定損：スイッチング素子の出力容量やリカバリ電荷に起因する

損失やインダクタの鉄損

• Poutに比例する損失：スイッチング損失や IGBTの順電圧降下によるオン損失

• Poutの 2乗に比例する損失：MOSFETのオン損失やインダクタの銅損

このうち，Poutの 2乗に比例する損失は，Poutの増加に伴って，効率を低下させる [118]。

瞬時無効電力補償装置を接続した系統連系インバータでは，Fig. 4.15(c) のように，

MOSFETのオン損失が非常に小さい。このため，Fig. 6.1(b)は，2 kW以上でほぼ一定

の効率特性を示している。一方，DABコンバータの効率は，Fig. 6.2(a)のように，Pout

に対して比較的大きく変化している。したがって，DABコンバータにおいて，MOSFET

のオン損失やインダクタの銅損を低減するような設計を行えば，より太陽光発電の実態

に合った均一な効率特性が得られる。
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6.3 本章のまとめ

本章では，5 kWの実験システムを用いた実験結果から，実機を想定した 10 kWの太

陽光発電用電力変換器全体の効率を推算・評価した。太陽光発電の実際の稼働状況を考

慮したユーロ効率や CEC効率といった評価指標によって，本論文で提案する電力変換

器が太陽光発電に適した効率特性を持ち得ることを示した。
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第 7章

結論

7.1 本論文の成果

太陽光発電の導入量の増加が顕著であり，その中でも学校・公共施設・工場・商業施

設・オフィスビルなどの屋上や空きスペースへの設置を目的とした 10 kW以上 50 kW

未満の太陽光発電システムは，固定価格買取制度の認定設備量，導入設備量ともに，わ

が国の太陽光発電全体の 30%以上を占めている。10 kW以上 50 kW未満の太陽光発電

システムの導入増加に伴い，10 kWクラスの太陽光発電用電力変換器の需要も増加する

と考えられるが，10 kWクラスの電力変換効率は 93%程度と低い。

そこで本研究は，10 kWクラスの太陽光発電用電力変換器を高効率化することを目的

とし，絶縁形電力変換器として，高効率なDual Active Bridge（DAB）を用いたDC–DC

コンパータと，瞬時無効電力補償装置を併用した三相インバータとを組み合わせたシス

テム構成を提案し，システム全体の動作特性の理論解析と実験的検証を行い，本質的な

問題点を明らかにするとともに，これを解決する新しい制御方法を提案し，その妥当性

を詳細に検討した。以下，本論文の主要な成果を示す。

第 2章では，太陽光発電用電力変換器には主として低圧単相・低庄三相・高圧三相系

統があるが，低圧三相系統では，S相接地という特有の接地方式用いられており，これ

に起因して現在のトランスレス方式電力変換器では直流リンク電圧が比較的に高くなる

ため，スイッチング損失・オン損失が比較的大きく，電力変換器の電力変換効率が著し

く低下することを明らかにし，高周波絶縁方式では直流電圧を比較的低く設定できるた

め，高効率化を図れる可能性があることを論じた。

第 3章では，低圧三相 3線式系統へ連系する太陽光発電用高周波絶縁方式電力変換器

について，系統連系インバータと絶縁形 DC–DCコンバータのそれぞれの回路方式を比
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較・検討した。系統連系インバータとして，種々の系統連系インバータの回路方式を比

較し，120◦通電インバータと高周波補償装置の併用が効率および小型化の両面で優れる

と述べた。一方，高効率な絶縁形 DC–DCコンバータとしては，DAB方式が有望であ

るが，動作可能な電圧範囲に課題があり，2台の DABコンパータを直列/並列に接続す

るシステム構成を提案した。

第 4章では，瞬時無効電力補償装置を並列接続した三相系統連系インバータについて

検討した。三相系統連系インバータは 120度通電のスイッチング動作を行い，直流リン

クからの電力を交流に変換し，この際に発生する高調波電流とは逆位相の補償電流を瞬

時無効電力補償装置が系統へ注入することにより，系統電流を正弦波に制御する点に特

長がある。120◦通電インバータは系統周波数でスイッチングを行い，高周波スイッチン

グする補償装置の電流は系統電流の 1/2 以下になるため，回路全体のスイッチング損失

を大幅に低減することができる。さらに，120◦通電インバータには交流インダクタは不

要であり，瞬時無効電力補償装置の交流インダクタは，従来の三相 PWMインバー夕方

式に比べ，その体積を約 1/4 に低減できる。提案回路の動作原理と制御法を論じるとと

もに，5 kWの実験装置により，動作原理および制御法の妥当性と損失低減効果を検証

した。

第 5章では，DABコンバータの制御特性とその改善法について検討した。DABコン

バータでは，過渡時にインダクタ電流や変圧器励磁電流に直流的な偏差が重畳すること

を明らかにするとともに，定常時および過渡時の DABコンバータの動作特性を詳細に

解析し，従来の位相シフト制御法では各 Hブリッジ変換器の対角のスイッチを同時にス

イッチングするのに対し，レグ聞の位相調整によって過渡時の直流偏差を抑制する新し

い位相シフト制御法を提案し，直流偏差をスイッチング周期の 1/2以内に抑制し，すべ

ての動作範囲で良好な過渡応答を実現できることを 5 kW，20 kHz実験システムを用い

て検証した。

第 6章では，第 4章と第 5章で検討した 5 kW 実験システムを用いた実験結果に基づ

いて，瞬時無効電力補償装置を並列接続した三相系統連系インバータに 2台の DABコ

ンバータを接続して 10 kWシステムを構成した場合の電力損失と電力変換効率を理論

的に試算し，システムの最高効率 95.7%，実動作時の重みづけを考慮したユーロ効率で

は 94.8%程度の高効率が期待できることを確認した。
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DABコンバータの伝送電力の導出

(5.1)式で表される DABコンバータの伝送電力は，Fig. 5.3の方形波電圧 v′ac1（もし

くは vac2）と台形波電流 iLを乗じ，一周期の平均を取れば求まるが，その計算は煩雑で

ある。以下では，重ねの理を用いて (5.1)式を導出する。

Fig. 1(a)に，DABコンバータの等価回路を示す。ここでは，変圧器の励磁インダク

タンスと励磁電流を無視している。Fig. 1(a)の電圧源を一つずつ短絡すると，Fig. 1(b)

と Fig. 1(c)の回路が得られる。重ねの理を適用すると，インダクタ電流 iL は，電圧源

vac1
′，vac2によって流れる電流 i1，i2の和として表すことができる。すなわち，

iL = i1 − i2 (1)

となる。

Fig. 2に，Fig. 1(b)と Fig. 1(c)の電圧・電流波形を示す。DABコンバータの伝送電

力は次のように求まる。

P =
1

π

∫ π

0

v′ac1iL dωt

=
V ′
dc1

π

∫ π

0

(i1 − i2) dωt

=
V ′
dc1

π

(∫ π

0

i1 dωt−
∫ π

0

i2 dωt

)
=

V ′
dc1

π

(
0 −

∫ 2ϕ

0

i2 dωt︸ ︷︷ ︸
colored area in Fig. 2

)

=
V ′
dc1

π
· ϕ(π − ϕ)Vdc2

ωL

=
V ′
dc1Vdc2

ωL
ϕ

(
1− ϕ

π

)
(2)



122 付録

(a) (b) (c)

Fig. 1: (a) Equivalent circuit of the DAB converter, neglecting the

magnetizing inductance of the transformer. To apply the superpo-

sition principle, the voltage source vac2 is short-circuited in (b) and

v′ac1 is short-circuited in (c).

Fig. 2: Waveforms of the source voltage and the current flowing

through the source in Figs. 1(b) and 1(c).
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