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第 1章

序論

本章では，本論文で対象としている低圧系統連系変換器の課題を説明し，コスト低減
に必要な技術開発の方向性を述べる。研究の目的として，低耐圧MOSFETを適用した
モジュラー・マルチレベル変換器が低コスト化の候補になることを説明し，実用化のた
めに解決すべき技術課題を挙げる。また，本論文の構成を概説する。

1.1 研究背景
1.1.1 パワーエレクトロニクス

パワーエレクトロニクスは電力を変換する技術分野である。電力変換を行う装置を電
力変換器と呼び，その応用先は民生用から産業用など多岐にわたる。たとえば電車には，
モータを駆動する電力変換器（インバータとも呼ばれる）が床下に収納されており，架
線からパンタグラフを介して一律に供給される電圧（例：直流 1500 V）をモータの回転
数に応じた可変周波数の電圧に変換している。スマートフォンの充電器もパワーエレク
トロニクスの技術を利用しており，家庭用コンセントの交流 100 Vを直流 5 V（USBの
電源電圧）に変換し，スマートフォンのバッテリーに供給する。電力変換と呼ばれてい
るが，電力そのものを変えているわけではなく，電力［W］=電圧［V］×電流［A］で
表されるように，実際には電圧や電流を任意の形に変換している。このとき，元の電力
注1（入力電力）と変換後の電力（出力電力）は同じ値であることが望ましく，その差異
は電力変換損失となる。電力変換損失は無駄な電力であるだけでなく，変換装置内で熱
を発生させるため，温度上昇を抑制するための冷却装置を設けたり，冷却効率を上げる

注1 正確には平均電力。
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ために装置の大型化を招く。パワーエレクトロニクスの研究・開発の究極の目的とは，
この電力変換損失をゼロにすることと言っても過言ではない。また，パワーエレクトロ
ニクスの概念は，1973年にW. E. Newellによってパワー（電力・電力機器）とエレク
トロニクス（電子・回路・半導体），コントロール（制御）にまたがる複合技術分野とし
て説明されている [1]。このように，パワーエレクトロニクスの研究では，電力変換損失
低減のために，電力工学・回路工学・半導体工学・制御工学の観点で開発を行うことが
重要になる。

1.1.2 系統連系変換器の低コスト化

世界的な脱炭素化の流れの中，これまで以上に再生可能エネルギーの活用が見込まれ
ている。我が国でも「2050年カーボンニュートラル」を宣言し，グリーンイノベーショ
ン基金事業として大規模な研究開発が計画されている。再生可能エネルギーで注目され
ている太陽光，風力，蓄電池といった機器を電力源として利用するには，既存の交流系
統に接続する必要がある。これらの機器は直流電力や可変周波数の交流電力を利用して
いるため，再生可能エネルギーと交流系統との間にはインターフェースとなる系統連系
変換器が必要になる。現在でも太陽光発電や蓄電池向けのパワーコンディショナ，無停
電電源装置（UPS：Uninterruptible Power Supply），電力回生が可能なモータドライブ
システムなどを中心に系統連系変換器が適用されている。今後も，脱炭素化に向けた再
生可能エネルギーの導入量増大に比例して，系統連系変換器の需要はさらに高まってい
くと考えられる。
ほとんどの系統連系変換器には電圧形変換器が用いられており，矩形波状の高調波を
多く含んだパルス電圧を出力する。変換器が接続される交流系統は低インピーダンスな
電圧源であるため，高調波電圧に対してインピーダンスの高い交流フィルタが必要にな
る [2,3]。交流フィルタはリアクトルから構成されるローパスフィルタであり，高調波電
流が交流系統へ流出することを防止する。しかし，リアクトルの主な材料は鉄心と銅線
であり，大型かつ重く，コストが非常に大きいことが問題である。したがって，系統連
系変換器の交流フィルタの小型化が求められている [4]。
系統連系変換器から流出する高調波電流は，さまざまな制約や規制によって制限され
ている。当然のことながら，スイッチングに伴う高調波電流は変換器自体や交流フィル
タに流れることで損失を増加させるため，適切に抑制しなければならない。高調波抑制
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図 1.1: Power One社の PVインバータ（Aurora）のコスト内訳例 [7]

対策ガイドライン [5]では，受電点から交流系統へ流出する高調波電流の上限が各次数
ごとに決められている。電圧形変換器は換算係数がゼロであり，実質的な規制はされて
いないものの，高調波電流の目安として用いられることがある。また，太陽光発電設備
などを系統連系する場合には，Grid codeや系統連系規程に基づいた認証を受けたり，
個別に電力会社へ高調波電流歪率を申告する必要がある。この場合，高調波電流（40次
まで）の総合歪率は 5%以下，各次 3%以下が求められる [6]。より高い次数の高調波電
流の規制として，EMC規格として CISPR（国際無線障害特別委員会）では 150 kHzか
ら 30 MHzまでの伝導ノイズが規制されている。現状では，半導体素子のスイッチング
周波数である数 kHzから数十 kHzを直接規制する国際的な規格は定められていないが，
周波数帯の利用拡大に伴い，150 kHz以下の周波数帯においても規制を設ける動きが活
発化している。
スイッチング周波数を上げることで，高調波に関する制約や規制を満足しつつ，必要
なインダクタンス値を低減し交流フィルタを小型化することができる。しかしこの場合，
素子のスイッチング損失が増大し，冷却のために大きなヒートシンクやファンが必要に
なる。このように，低コスト化に必要な交流フィルタの小型化は，低損失化とトレード
オフの関係にある。
系統連系変換器の一例として，図 1.1 に Power One 社の PV インバータ（Aurora
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PVI-4.2-OUTD-S-US）の部材費コスト内訳例を示す [7]。製品仕様は単相 200 V-4.2 kW

であり，最高効率は 96.8%である [8]。部材費合計でおよそ 7万円（$641 [7]）のうち，ア
ルミヒートシンクや銅配線，筐体といった材料が 33%を占めている。PVインバータは
屋外使用が想定され，密閉された構造であるため，筐体やヒートシンクの価格は比較的
高い。ヒートシンク削減のために冷却ファンを使用することで材料コストを低減するこ
ともできるが，冷却ファンは回転部品であるため定期交換が必要で，外気取り込みによ
る故障増加も問題となる [9]。2番目にコスト比率が大きい部品は，リアクトルを含む受
動素子であり，そのコスト比率は 30%である。受動素子は上述の高調波の制約・規制で
決まるため，PVインバータ以外の系統連系変換器でもコスト比率の高い部品であると
考えられる。半導体素子のコストはわずか 6%であり，リアクトルなどの受動素子の値
段の方が半導体素子より高いことがわかる。したがって，系統連系変換器の低コスト化
には，受動部品である交流フィルタの小型化と低損失化の両立が必要になる。

1.1.3 系統連系変換器の技術動向

はじめに，半導体工学の観点から，系統連系変換器で使用されるパワー半導体素子の
技術動向を述べる。1957年に半導体素子の原点とも言われるサイリスタが実用化され
て以降，電力変換器の小型・低損失化は半導体スイッチの発展とともに進んだ。サイ
リスタを発展させた自己消弧型素子として，GTO（Gate Turn-off）サイリスタや GCT

（Gate-Commutated Thyristor）が発明・実用化され [10–12]，今日でもMW級の超大容
量の電力変換器で用いられている。一方で，kW級の中小容量の電力変換器には，ト
ランジスタをベースとした半導体素子が主流である。1970年代には，パワーMOSFET

（Metal-Oxide-Semiconductor Field-Effect Transistor）が開発され，極めて低いゲート駆
動電力とユニポーラ素子という 2つの特徴から，高速スイッチングが可能になった。し
かし，MOSFETのオン抵抗は耐圧の 2.5乗に比例して大きくなるため，高耐圧化が難
しかった。1980年代に，バイポーラトランジスタとMOSFETの利点を合わせた IGBT

（Insulated Gate Bipolar Transistor）が発明され実用化した [13]。IGBTのゲート駆動電
力はMOSFETと同様に低いにも関わらず，バイポーラ型の伝導度変調効果によって，ほ
とんど耐圧とは無関係にオン抵抗を下げることが可能になった。これにより，MOSFET

の弱点であった高耐圧化を可能にし，現在では 600 V耐圧から 4.5 kV，6.5 kV耐圧の
IGBTが入手でき，kW級だけでなくMW級の電力変換器にも用いられている [14, 15]。
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さらに，半導体モジュールの中に IGBTチップと保護回路，ゲート回路も実装した IPM

（Inteligent Power Module）が普及することによって，簡単に電力変換器を設計すること
ができるようになった。ただし，低耐圧の IGBTは pn接合によるビルトイン電圧によ
る損失が大きく，600 V耐圧以下の領域に IGBTは適さない。また，IGBTはバイポー
ラ素子であるため，ユニポーラ素子のMOSFETと比較してスイッチング損失は大きく
なる。
IGBT の開発と並行して MOSFET のオン抵抗を下げる技術開発も進んでいる。

MOSFETのオン抵抗のほとんどは，耐圧を確保するための空乏層になる N− ドリフト
層で発生している。MOSFETの性能を表す代表的な指標である RonA（N− 層の抵抗値
×N−の面積）は，

RonA(Si) ≥
2

εSiµSi

A
1
2
SiV

5
2
BD ≈ 6.07× 10−9V

5
2
BD (1.1)

で表され，理論的な限界が示されている [16]。ただし，VBD は耐圧，εSiは Siの誘電率，
µSiは Siの移動度，ASiは係数である。このように，RonAが耐圧の 2.5乗に比例するた
め，耐圧を下げれば比較的簡単にオン抵抗を下げることができる。つまり，同じ出力電
圧定格の電力変換器に対し，高耐圧のMOSFETを用いるよりも，直列に接続すること
で 1つのあたりの耐圧を下げたほうが損失を低減できる。
式 (1.1)の理論限界を打破するために，さまざまな構造のMOSFETが検討されている。

300 V以上の高耐圧MOSFETには，Super Junction構造のMOSFET（SJ-MOSFET）
が提案さている [17]。これは，N− ドリフト層に対し，P層をストライプ状に並べるこ
とで，耐圧を上げてもオン抵抗が上がりにくくなる構造である。Super Junction構造の
RonAは，

RonA(SJ−Si) ≥
D

qµSiβ
A

1
6
SiV

7
6
BD (1.2)

で表され，耐圧 VBDのおよそ 1.2乗に比例する [22]。ただし，βは Siの RESURF条件，
Dはストライプピッチである。このように，SJ-MOSFETは従来のMOSFETと比較し
て，大幅な低オン抵抗化が図れるものの，プロセス上の限界から実用的な耐圧は 400 V

から 900 V程度であり，1 kV以上の高耐圧化は難しい。また，高耐圧化と高速スイッ
チングに伴い，SJ-MOSFETの内部寄生ダイオードの逆回復によるスイッチング損失増
大も課題となるが，リカバリアシストや逆阻止用低圧MOSFETを接続した SRB回路技
術などが提案されており，実用化に至っている [23, 24]。
また，200 V～ 300 V以下の低耐圧MOSFETは，車載機器や情報通信機器などで使
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用されており，流通量も非常に多く低オン抵抗化が進んでいる。低耐圧MOSFETは，
ゲート電極を縦型に配置するトレンチゲート構造に加え，現在ではトレンチフィールド
プレート（FP）構造が提案，実用化されている [18–20]。FP構造はゲート端に新たな埋
め込み電極を設けることで，ゲート端の電界強度を減少させる構造である。これにより，
耐圧を維持したままドリフト層で発生する抵抗を低減することができる。さらに，微細
化技術によるセルピッチの縮小や高アスペクト比化により，低オン抵抗を実現している。
このように低耐圧MOSFETの低オン抵抗化技術は進んでおり，最近 10年の間でも，耐
圧 100 Vの低耐圧MOSFETの RonAは 1/3以下に低減している [21]。
ワイドバンドギャップ半導体，いわゆる従来の Siに代わる新型半導体も研究が進み，
実用化が始まっている [25]。バンドギャップが広がることで，オフ状態における電子・
ホール対生成が抑制され，オン抵抗に寄与する N− ドリフト層を短く（電界を上げる）
することができる。たとえば，SiC（Silicon Carbide）の RonAは，

RonA(SiC) ≥
2

εSiCµSiC

A
1
2
SiCV

5
2
BD ≈ 4.65× 10−12V

5
2
BD (1.3)

で表され，式 (1.1)の Siと比較しておよそ 1/1300に低減できる。しかしながら，大口
径で高品質な SiCウエハーの製造は難しく，歩留まりが低下することで大きなコストが
かかっている [26]。現状では，高電圧で小型化要求の高い鉄道での実用化が進んでいる
が [25]，大規模に普及しているとは言い難い。また，将来的に SiC-MOSFETの価格が低
下した場合でも，高速スイッチングするには dv/dtや di/dtを上げる必要があり，EMI

ノイズが増加することは避けられない [27]。
次に，制御工学の観点から，電力変換器で使用される制御ハードウェアについて説明
する。近年の電力変換器の制御装置は，保護回路を除けばアナログ制御器は使用されて
おらず，デジタル制御器が普及している。複雑な演算を可能にする DSP（Digital Signal

Processor）が簡単に手に入り，比例積分制御（PI制御）やデジタルフィルタの実装も
容易にできる。また，FPGA（Field Programmable Gate Array）の利用も進んでおり，
多数並列処理や複雑な変調ロジックが可能になっている。さらには，FPGAの IPコア
を利用して超高速な専用 DSPとして使用することもできる。しかし，高速な DSPや
FPGAの値段は数千円以上と高価で，実際に使用する際には起動回路や通信回路，外付
けの ADC（Analog Digital Converter）などが必要になる。
一方で，低価格な制御装置として，パワエレ対応の汎用マイコン（MCU）がある [28,29]。
主に，家電などのモータ制御用であり，数百円で入手できるものもある。汎用マイコン
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図 1.2: 2レベル変換器

は複雑な演算を実装することは難しいが，加減算や PI制御によるフィードバック制御
は問題なく実行できる。また，PWM出力機能や保護機能，PLLといった電力変換器を
制御するために必要な基本的な機能が備わっている。しかし，機能は限られており，1

つのマイコンで出力できる PWMチャンネル数は多くても 12である（3～ 4モータを
駆動できる PWM出力数）。とくに，変換器容量が小さい低圧向けの系統連系変換器で
は，必然的に制御装置や付帯回路のコストウェイトが大きくなる。そのため，必要最低
限の制御機能を明らかにしたうえで，適切な制御ハードウェアを選択する必要がある。
次に，回路工学の観点から，系統連系変換器の回路構成の技術動向を述べる。図 1.2

に 3相の 2レベル変換器の回路構成を示す。2レベル変換器は 6つの素子と 1つの直流
コンデンサから構成されている。6つの素子はシンプルな制御で動作できるため，低価
格の制御装置を利用できる。多くの変換器で採用されているものの，2レベル変換器の
出力相電圧は Vdc/2と−Vdc/2の 2つの電圧レベルのみであり，高調波電圧が多く含まれ
る。そのため，系統連系変換器に適用した場合には大きな交流フィルタが必要になる。
従来の 2レベル変換器に対し，複数の電圧レベルを出力できるマルチレベル変換器も
研究が進み，広く普及している [30,31]。出力電圧のレベル数が増加すると，スイッチン
グ周波数を上げずに高調波電圧を低減でき，交流フィルタを小さくできる。たとえば，
出力電圧を N + 1レベルにすれば，スイッチング周波数を 1/N にしても高調波電圧は
おおよそ 1/N に低減できる。したがって，マルチレベル変換器は交流フィルタの小型化
と低損失化を同時に実現できる。図 1.3は代表的な 5レベルのマルチレベル変換器の回
路構成である。図 1.3(a)にダイオードクランプ形の中性点クランプ変換器（NPC）[32]

を示す。NPCは古くから研究されており，特に 3レベルの NPCは新幹線用変換器や電
力系統用変換器など多くの実用化例がある [33, 34]。NPCのクランプダイオードによっ
て，分割された直流リンクコンデンサの電圧が出力できる。直流リンクコンデンサの分
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(a) ��������	 (b) 
�����
���

(c) �����NPC (d) MMC

図 1.3: 代表的な 5レベルマルチレベル変換器の回路構成 [32, 35–37]

割数を増やすことでレベル数を増加できるが，クランプダイオードが増加して実装が難
しくなるだけでなく，4レベル以上では原理的なコンデンサ電圧不均一が発生する。図
1.3(b)にフライングキャパシタ変換器（FCC）[35]を示す。FCCは直流リンクコンデン
サの他にフローティングコンデンサを有し，フローティングコンデンサを挿入したりバ
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イパスすることで，複数の電圧レベルが出力できる。フローティングコンデンサの数を
増やすことで，レベル数を増加できるが，転流経路が複雑になり，設計や実装は難しく
なる。また，図 1.3(c)に示すように，NPCと FCCを組み合わせた A-NPC変換器 [36]

も提案されている。NPCと FCCの欠点を補うように 5レベルの電圧を出力できるが，
7レベル以上にするには FCCと同様に設計・実装での課題がある。図 1.3(d)にモジュ
ラー・マルチレベル変換器（MMC）[37]を示す。MMCはセルと呼ばれる単位変換器を
複数直列に接続して構成する（カスケード変換器とも呼ばれる）。各セルを独立に制御す
ることで，スイッチングタイミングがずれるよう動作すると，複数の電圧レベルが出力
できる。同一のセルを直列接続するだけで構成できるため，電圧レベル数を増加しても
設計・実装が容易である。高電圧化が必要な HVDC（直流送電）用変換器として実用化
されているが [38,39]，動作原理上，比較的大きなセルコンデンサが必要になる。このよ
うに，マルチレベル変換器は変換器の高圧化のために用いられることが多い。これは，
前述の通り，半導体素子の耐圧を上げることが難しいためで，マルチレベル回路によっ
て高圧化と交流フィルタ小型化ができるメリットが大きい。
これに対し近年では，低耐圧のMOSFETの使用を前提として，200 Vや 400 Vなど
の低圧系統向けにマルチレベル変換器を適用する試みがなされている [40–45]。変換器
を高圧化するのではなく，マルチレベル変換器によって半導体素子の耐圧を下げること
に特徴がある。これにより，交流フィルタの小型化とスイッチング損失低減 注2 ができ
るだけでなく，導通損失の低減も可能になり，大幅に電力変換損失を低減できる [46]。
低耐圧MOSFETを利用したマルチレベル変換器は，SiCを適用した 2レベル変換器と
比較して，高効率になるだけでなく低コスト化も実現できることが報告されている [47]。

1.1.4 低圧系統連系向けMMCへの期待と課題

まず，低圧系統連系変換器にマルチレベル変換器を適用した場合に，どの耐圧の半導
体素子が適しているか考える。図 1.4に東芝デバイス&ストレージ社のMOSFETのオ
ン抵抗と価格 注3を示す。縦軸は Ω円で，オン抵抗と価格の両方を考慮した性能指標で
ある。ただし，異なる耐圧の素子を比較するために，耐圧 VBD で規格化している。具体

注2 半導体スイッチの数は N倍に増えるため，合計のスイッチング回数（等価スイッチング周波数）は
変わらないが，素子の電圧が 1/N になるため，合計のスイッチング損失は 1/N になる

注3 マウザー・エレクトロニクス（https://www.mouser.jp/）にて筆者調べ
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図 1.4: MOSFETのオン抵抗と価格（合計耐圧 600 Vの場合）

図 1.5: SOP Advance(5.0×6.0×0.95mm) [48]

的には，200 V系統と接続するために，1アームあたりの合計耐圧は 600 V必要である
と仮定し，耐圧 VBD の素子のオン抵抗と価格にそれぞれ係数 600/VBD を乗算している
（たとえば，100 V耐圧の素子であれば，オン抵抗と価格をそれぞれ 6倍している）。ま
た，250 V耐圧以下のMOSFETは図 1.5に示す同一のパッケージ（SOP Advance [48]）
で比較している。図 1.4によると，100 Vから 600 V耐圧のMOSFETでは，耐圧減少
に伴い Ω円が減少している。耐圧が小さい素子の方がコストとオン抵抗のバランスが良
いことを示している。一方で，100 V未満の耐圧では，耐圧減少に伴い Ω円が上昇する
傾向がある。耐圧 100 V未満のMOSFETは，オン抵抗低下が飽和する一方で，配線抵
抗分やパッケージ価格の割合が増加しているためと考えられる。したがって，もっとも
費用対効果の高いMOSFETの耐圧は 100 V級であると言える。さらにこの階級は，車
載用 48 V電源などでも使用され [20]，特に流通量が多い。
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これまで，系統連系変換器に 100 V級のMOSFETを適用することは多くの課題があ
り，実現されていない。低圧の 200 V系統であっても，1アームあたり最低 6素子を必要
とし，マルチレベル回路で実現すると 7レベルの変換器が必要になる。そのため，NPC

や FCCでは回路が複雑になり，設計・実装での課題が大きい。これに対し，MMCはセ
ル数を変えるだけで，容易にレベル数を上げることができる。つまり，安価でオン抵抗
の低い 100 V級のMOSFETをMMCに適用することで，素子数増加によるコスト増の
影響を最小限にとどめつつ，交流フィルタの小型化と低損失化を両立が期待できる。
しかしながら，低圧系統連系向けにMMCを適用する研究例はほとんどない。これに
は，大きく 2つの課題が考えられる。

課題 1　大きなセルコンデンサ
1つ目の課題は，原理的に大きなセルコンデンサが必要になることである。MMC

のセルは単相変換器であるため，系統周波数の電力脈動が発生する。素子耐圧を
無駄なく使用するには，ある一定の変動幅にセルコンデンサ電圧を抑制する必要
があり，結果的に静電容量の大きなコンデンサが必要になる。この課題はよく知
られており，回路構成のアプローチとして，セルの数を減らす研究がされてい
る。一部のセルをスイッチング素子に置き換える構成やMMCと他の回路トポロ
ジーを組み合わせる構成などが提案されている。しかし，合計素子数が増加する
ことで損失増加やコスト増加を招いたり，コンデンサの蓄積エネルギーがどの程
度低減できるのかについて定量的な比較はされていない。他にも，制御方法のア
プローチとして，循環電流に高調波電流を重畳する方法がある。基本波とは異な
る周波数成分の電流を意図的に流すことで，基本波電力脈動を低減できるが，回
路内の電流実効値・ピーク値の増加による損失増加が問題になる。

課題 2　制御インターフェースの増大
2つ目は，制御インターフェースの増加である。多数の素子のゲートを駆動する
ためには，制御装置から多くのゲート信号線（PWM出力）を出力する必要があ
る。さらに，すべてのセルコンデンサ電圧はバランスしなくてはならず，各セル
には絶縁機能を有する検出回路が必要になる。外部バランス回路を接続して自動
的にバランスさせる方法や同じ PWM出力で複数の半導体スイッチを駆動する制
御法などが提案されているが，バランス回路の損失やセルコンデンサの損失増大
につながる。
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低圧系統連系向けに低耐圧のMOSFETをMMCに適用することで，交流フィルタの
小型化と低損失化の両立が期待できる。しかしながら，セルコンデンサの大きさや増大
するインターフェースによって，コスト要求の高い低圧向けでの実用化のハードルは大
きい。これまでのMMCに関する研究の多くは，低圧向けを意図したものではなく，損
失増大につながるため，安価で効率の良い低耐圧MOSFETを生かしきれない。

1.2 研究目的
本研究の最終ゴールは，200 Vや 400 Vなどの低圧交流系統に接続する系統連系変
換器の低コスト化を念頭に，MMCに安価でオン抵抗の小さい低耐圧MOSFETを適用
することで，フィルタの小型化と高効率化を同時に実現することである。本研究では，
MMCの本質的課題であるセルコンデンサの小型化と，低圧向けに応用した場合に課題
となるインターフェース削減と低損失化の両立を目的とする。
はじめに，セルコンデンサの小型化を図るために，NPCと MMCを組み合わせた

NPC-MMC（中性点クランプ型MMC）を検討する。NPC-MMCのパワーフローを理論
解析し，セルコンデンサと NPCで用いる直流コンデンサも含めた合計の必要蓄積エネ
ルギーを計算し，コンデンサ体積を定量的に評価する。さらに，高調波電流重畳による
電圧リプル低減制御を提案し，従来のMMCと比較して回路内の電流実効値を低減しつ
つ，セルコンデンサのさらなる小型化が可能になることを示す。
次に，電圧検出回路の削減を目的に，抵抗付きバランス回路を提案する。セル間に小
型のバランス回路を付加し主素子と同じ信号で駆動するだけで，セルコンデンサの電圧
検出回路や個別のバランス制御が不要になる。これにより，変換器アームにつき 1つの
セルのみに電圧センサを接続するだけで，自動的にすべてのセルコンデンサ電圧をバラ
ンスできる。低圧向けの系統連系変換器は，変換器容量が小さいため，必然的に制御装
置や付帯回路のコストウェイトが大きくなる。したがって，多数の検出回路や高価な
CPUや FPGAを使うよりも，小容量のバランス回路を付加して個別バランスを行う方
が，コスト面から望ましい。バランス回路を接続しない場合と比較して損失増加が発生
しないように，追加する抵抗値の設計方法，およびバランス回路への転流方法を提案す
る。また，バランス回路を接続した NPC-MMCの推定コストを算出し，2レベル変換器
や従来のMMCと比較してその有用性を確認する。
最後に，PWMチャンネル数を削減した際に課題となるセルコンデンサリプル電流増
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加を抑制する新しい変調法を提案する。従来は，ブリッジセルの 2つのレグを同期して
動作するバイポーラ変調を使用すれば，必要な PWMチャンネル数を素子数の 1/2にで
きるが，セルコンデンサには常に電流が流れ続けるため損失が増大する。提案する疑似
ユニポーラ変調は，バイポーラ変調された通常の三角波比較 PWM出力を利用し，1つ
の PWM出力を別のセルに与えることに特徴がある。これにより，個別のセルに着目す
るとゼロ電流期間を生成できる。提案法は PWM出力の分配のみを変更するだけで実現
できるため，特別な制御やロジックは必要ない。したがって，汎用マイコンでも制御で
きる PWMチャンネル数に削減しつつ，セルコンデンサリプル電流を削減し，効率悪化
を防ぐことができる。提案法は，ブリッジセルを有するMMCに適用可能であるが，コ
ンデンサリプル電流定格の制約が厳しいMMCアクティブフィルタに対して特に有効で
ある。
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1.3 本論文の構成
本論文は全 6章から構成されており，各章の概要は以下のとおりである。

第 1 章 序論（本章）
本論文で対象としている低圧系統連系変換器の課題を説明し，コスト低減に必要
な技術開発の方向性を述べる。研究の目的として，低耐圧MOSFETを適用した
モジュラー・マルチレベル変換器が低コスト化の候補になることを説明し，実用
化のために解決すべき技術課題を挙げる。また，本論文の構成を概説する。

第 2 章 モジュラー・マルチレベル変換器の技術動向
MMCの回路構成と制御法について概説し，これまでの研究動向を述べることで
本研究の位置づけを明らかにする。

第 3 章 NPC-MMCによるセルコンデンサの小型化
セルコンデンサ小型化と高効率化が期待できる NPC-MMC（Neutral-Point-

Clamped Modular Multilevel Converter）を検討する。まず，NPC-MMC のパ
ワーフローを理論的に解析し，NPC-MMCは直流コンデンサから交流系統への
ダイレクトパワーフローを有していることを明らかにする。このダイレクトパ
ワーフローによって，従来のMMCと比較して直流循環電流を低減でき，アーム
電流のピーク値や実効値を小さくできる。次に，コンデンサ体積の指標として，
NPC-MMCのコンデンサ蓄積エネルギーをパワーフロー解析に基づいて計算す
る。その結果，追加する直流コンデンサを含めても，NPC-MMCのコンデンサ蓄
積エネルギーは従来のMMCのおよそ 1/2に削減できることを示す。また，高調
波電流を循環電流に重畳する電圧リプル低減制御を NPC-MMCに適用する。こ
れにより，従来のMMCより小さなアーム電流にもかかわらず，NPC-MMCのセ
ルコンデンサのさらなる小型化が可能になる。低耐圧MOSFETを使用した 200

V 10 kVAの実験回路によって理論解析の妥当性を確認し，NPC-MMCは小型化
と高効率化が実現できることを示す。

第 4 章 検出回路を削減可能なバランス回路付きMMCの低損失化
セルコンデンサ電圧の検出回路削減を目的に，抵抗付きバランス回路を提案する。
抵抗付きバランス回路は，フィードバック制御や電圧センサを用いることなく，
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小電流定格の素子と抵抗器を追加するだけで構成できる。はじめに，バランス回
路の理論解析を行う。バランス回路の時定数をスイッチング周期より十分長く設
定すれば，バランス回路に流れる電流を抑制できる。このとき，バランス回路用
素子のゲート信号は，主素子のゲート信号と同じでよく，追加の制御は不要であ
る。次に，バランス回路の転流時にセルコンデンサが短絡する可能性を指摘し，
ゲート抵抗を調整するだけでそれを回避できる転流シーケンスを提案する。実験
では，10 kWのNPC-MMCのチョッパセルに提案するバランス回路を接続し，セ
ルコンデンサ電圧が良好にバランスすること，およびバランス回路で発生する損
失が十分に小さいことを確認する。最後に，バランス回路を接続した NPC-MMC

の推定コストを算出し，2レベル変換器や従来のMMCと比較してその有用性を
確認する。

第 5 章 PWM-ch数削減とコンデンサリプル電流低減を両立する
　 　 疑似ユニポーラ変調
制御インターフェースの 1つである PWMチャンネル数を削減しつつ，MMCの
セルコンデンサリプル電流を低減できる疑似ユニポーラ変調を提案する。提案法
はブリッジセルを有するMMC全般に適用可能であるが，セルコンデンサのリ
プル電流がボトルネックとなる低圧向けのアクティブフィルタを想定して検討す
る。疑似ユニポーラ変調はバイポーラ変調で生成した PWM出力を使用し，1つ
の PWM出力を直列に接続されている別のブリッジセルに与えることで，PWM

出力を入れ替える。つまり，それぞれのブリッジセルは，異なる 2つの PWM出
力で制御されることになるため，ブリッジセルのレグ間に位相差を生成するこ
とが可能になる。また，PWM出力入れ替えを考慮した個別バランス制御を提案
し，制御非干渉化が実現できることを理論的に示す。3.3 kVAのMMCアクティ
ブフィルタに提案法を実装し，少ない PWMチャンネル数においても，セルコン
デンサリプル電流とコンデンサ損失が低減できることを実証する。

第 6 章 結論
第 3章から第 5章で得られた研究成果をまとめるとともに，今後の展開を含めた
総括を行う。
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第 2章

モジュラー・マルチレベル変換器の技術
動向

本章では，MMCの回路構成と制御法について概説し，これまでの研究動向を述べる
ことで，本研究の位置づけを明らかにする。

2.1 MMCの回路構成
2.1.1 MMCファミリー

MMC（Modular Multilevel Converter）は 2000年代にMarquardtらによって提案さ
れた回路 [37]で，2レベル変換器のアームに対応する素子に対し，チョッパセルを多数
直列に接続した変換器アームに置き換えた回路である。高電圧かつフィルタ小型化が期
待できることから，主に HVDCや周波数変換所など高電圧・大容量向けの変換器とし
て研究されている。TransBay Cableの直流送電（HVDC）に世界で初めて実用化されて
以降，多くの実用化例がある [39, 49, 50]。
MMCが提案される以前から，同一のセルを多数直列に接続して，マルチレベル電圧を
出力できるカスケード変換器の概念があった。1990年代にPengらによって，STATCOM

（STATic Synchronous COMpensator）や BESS（Battery Energy Storage System）とし
て，ブリッジセルを多数直列に接続した回路が提案された [52,53]。MMCとカスケード
変換器はどちらも同一のセルを使用したモジュラー構造であり，セル同士がカスケー
ド接続されている特徴を持つ [54]。本来，MMCという名称は特定の回路を指す言葉で
あったが，類似の回路が研究・普及していくに伴い，より広い意味で使われることが増
えていった。歴史的にはカスケード変換器の方が早くから研究されていたが，本論文で
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図 2.1: MMCの代表的な回路構成 [54]

は産業界一般の認知度の高さを鑑み，モジュラー構造でカスケード接続されたマルチレ
ベル変換器をMMCと呼ぶことにする 注1。
図 2.1にMMCの代表的な回路構成を示す [54]。いずれの回路構成も同一のセルを使
用したモジュラー構造であり，セル同士がカスケード接続されている。図 2.1(a)注2は図
2.1(e)のチョッパセルを用いたダブルスターのMMC（DSCC）である [37]。ダブルス
ターとは，スター結線の変換器を 2つ有するという意味で，スター結線のそれぞれの中性
点が直流リンク端子になる。そのため，DSCCは直流リンクが必要な AC/DC変換器に

注1 回路構成の特徴をとらえるにはMMCC（Modular Multilevel Cascaded Converter）と呼ぶべきで
あるが，すでにMMCの知名度が高いためMMCを使用する。

注2 この回路が文献 [37]でMarquardtらによって提案されたMMC
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用いられる。なお，DSCCの直流リンクには直流コンデンサを必要としない。図 2.1(b)

は図 2.1(f)のブリッジセルを用いたダブルスターのMMC（DSBC）である。ブリッジ
セルを使用することで，直流リンクの電圧を反転させることができるため，3相–単相変
換への応用や直流リンクの短絡電流を抑制することができる [55,56]。しかし，DSCCと
比較して素子数が増えるため，損失増加やコスト増加が懸念される。
図 2.1(c)と図 2.1(d)は，ブリッジセルから構成されるクラスタをスター結線に接続
した変換器（SSBC）とデルタ結線に接続した変換器（SDBC）である。SSBCと SDBC

の回路構成上，2レベル変換器のアームと対応させることができないため，直列接続さ
れたブリッジセルはクラスタと呼ばれる。SSBCと SDBCは 1つのスター結線，また
はデルタ結線のみで構成されるため，DSCCや DSBCと比較してセル数を低減できる。
そのため，共通の直流リンクを必要としない STATCOMや BESS，アクティブフィル
タ [53,57]に用いられる。また，SSBCはスター結線であるため，各相のクラスタは系統
相電圧を出力するだけでよい。一方で，SDBCはデルタ結線であるため，各相のクラス
タは系統線間電圧を出力する必要がある。したがって，SSBCのセル数は SDBCより少
なくでき，もっとも少ないセル数で構成できる。

2.1.2 その他の主回路構成

前述した代表的なMMCの回路構成に対し，さまざまな特徴を持ったMMCが提案さ
れている [105, 106]。はじめにMMCの評価指標の 1つであるセル数に着目した回路を
説明する。セル数が少なければ，セルコンデンサの低減や素子数の低減，制御インター
フェースの削減につながる。図 2.2(a)の AAC（Alternate Arm Converter）[58, 59]は，
直列接続したセルに半導体素子を挿入することで，合計のセル数を削減できる。しか
し，変換器アームのセルは負電圧が出力できるブリッジセルである必要があり，合計の
素子数は増加する。図 2.2(b)はスタースイッチMMC（SS-MMC）[60]と呼ばれる回路
で，DSCCの片一方のスター変換器を半導体素子に置き換えることで，DSCCと比較し
てセル数を半減できる。半導体素子の転流時に変換器アームの電流を不連続にする必要
があり，サージ抑制用のスナバを半導体素子に付加して転流する手法などが検討されて
いる [61]。
MMCと他の回路トポロジーとを組み合わせる回路構成も提案されている。図 2.2(c)

はフライングキャパシタMMC [62]で，MMCにフライングキャパシタを挿入した回路
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図 2.2: MMCの変形例 [58–60,62,64,65]

である。これは，変換器アームが高調波電圧／電流を出力することで，セルに発生する
基本波電力脈動を打ち消し，セルコンデンサ容量を削減できる。フライングキャパシタ
は，高調波電圧／電流が直流リンクや交流系統へ流出することを防止するが，高調波電
圧を出力するために変調率を低くする必要がある。したがって，FC-MMCは系統連系
用途ではなくモータドライブに適している。他にも，3レベルフライングキャパシタ変
換器を主変換器として，フライングキャパシタの代わりにセルを直列接続した補助変換
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器 注3を挿入した回路も提案されている [63]。フライングキャパシタと同様の原理で，主
変換器を高速スイッチングすることで，補助変換器のセルコンデンサを低減できる。
図 2.2(d)に中性点クランプ型MMCを示す。これは，直流リンクの中性点電位を出
力できる 3レベル構造とMMCを組み合わせた回路である。基本的な構成は，MEMC

（Modular Embeded Multilevel Converter）という名称で，3レベル構造をサイリスタで
構成した回路が提案されている [64]。3レベル構造を自己消弧型素子で構成した回路は，
NPC-MMCとも呼ばれている [65]。3レベル構造によって直流リンクの中性点電位が利
用できるため，変換器アームが出力する電圧を半減でき，変換器アームに必要なセル数
を半減できる。また，3レベル構造の素子は系統周期に同期したワンパルス動作であり，
変換器アームの電流を同期整流するだけでよい。中性点電位を固定するための直流コン
デンサが必要になるが，低圧向けでは大きな問題にはならない。このため，低圧向けを
想定すると，簡易な 3レベル構造を組み合わせてセル数削減が可能なNPC-MMCは，セ
ルコンデンサの小型化に適した回路といえる。しかしながら，セル数を半減できるもの
の，追加の直流リンクコンデンサも必要になり，合計の必要コンデンサをどの程度低減
できるのか明らかになっていない。このように，変換器内のコンデンサは，単純なセル
数だけで評価することはできず，動作原理に基づいた解析評価が必要になる。

2.1.3 セルコンデンサ間のバランス回路

セルコンデンサ間の電圧バランスに着目した回路構成について述べる。電圧バランス
は制御が煩雑になるだけでなく，すべてのセルコンデンサ電圧を絶縁して検出する電圧
センサと AD変換器等が必要になる。特に，低圧向けの系統連系変換器は，変換器容量
が小さいため，必然的に制御装置や付帯回路のコストウェイトが大きくなる。したがっ
て，多数の検出回路や高価な CPUや FPGAを使うよりも，小容量のバランス回路を付
加して個別バランスを行う方が，コスト面から望ましい。
MMCのバランス回路としては，マルクス発電機やスイッチトキャパシタの原理を利
用し，コンデンサの直並列接続を変えることで，能動的な制御をすることなく，マル
チレベル変換器のコンデンサ電圧をバランスさせる方法が提案されている [66–72]。図
2.3(a)はマルクスマルチレベルインバータと呼ばれる回路である [67,68]。これは，マル

注3 この場合，フライング変換器と呼んでもよいかもしれない。
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図 2.3: セルコンデンサ電圧を自動でバランスできるMMC [67,68,72]

クス発電機の原理で，電圧センサや特別な制御なしに各セルの個別バランスを実現で
きる。また，この方法は，MMCの各セル間に追加の素子（バランス回路）を接続した
構成とみなすこともできる。さらに，図 2.3(b)では，スイッチング素子の代わりにダ
イオードとリアクトルにより構成したバランス回路が提案されている [72]。しかしなが
ら，これらのバランス回路では，コンデンサの充放電に伴う損失が原理的に発生し，個
別バランス制御適用時よりも効率が低下する。その結果，変換効率は 90～ 98%程度で
ある [67–70, 72]。コンデンサ容量を増加すればコンデンサの充放電に伴う損失を低減で
きるが，回路の大型化を招くため，実用上は難しい [73]。
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(a) Carrier Disposition (b) Phase-shift Carrier

図 2.4: MMCのキャリア波

2.2 MMCの制御
2.2.1 MMCの変調法

主にセルコンデンサの電圧バランスの観点で，さまざまなMMCの変調法が研究され
ている [74,75]。ここでは既存の変調法を概説し，低圧向けの場合は位相シフト PWMが
適していることを説明する。
CD-PWM(Carrier-Disposition PWM) [76]は，図 2.4(a)のように，1つの電圧指令値
と振幅方向に重ねた複数のキャリアで変調する変調法である。各キャリアと電圧指令値
を比較することで，出力すべき電圧レベル数を決定する。しかし，出力する電圧がセル
ごとに異なってしまうため，電圧バランスを保つにはキャリアの入れ替えによって均等
化することが必要になる。
特定のキャリアを使用せず，電圧指令値をセルコンデンサ電圧で除することで，挿入
すべきセル数を計算する変調法がある。ダイレクト変調 [77]は，各セルのコンデンサ電
圧に関わらず電圧指令値を与えるオープンループ制御である。この変調法は複雑なバラ
ンス制御やゲイン設計を必要としないが，MMC内に大きな 2次調波の循環電流が流れ
るため損失が増大する。変換器アームのセルコンデンサ電圧平均値をフィードバックす
ることで，循環電流を抑制する手法も提案されている [77]。
セルコンデンサの電圧バランスを主眼とした変調法として，ソーティングアルゴリズ
ム [37,78–80,91]が提案されている。ソーティングアルゴリズムは，各セルのスイッチン
グ周波数を小さくしても電圧バランスが実現できることから，各セルの挿入回数を出力
周期に 1回とするワンパルス制御 [81, 82]も提案されている。ワンパルス制御はスイッ
チング損失を大幅に低減できるが，セル数の少ない低圧向けでは高調波が増大するため
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メリットは少ない。また，コンデンサ電圧を推定することにより，検出を必要としない
変調法も提案されている [83–88]。しかし，ソーティングアルゴリズムやコンデンサ電
圧の推定には過大で複雑な演算を必要とし，高速な CPUや FPGAが必要になる。
位相シフト PWM（PSC-PWM）は，互いに位相をずらしたキャリアによって変調す
る方法である [54, 89]。図 2.4(b)に PSC-PWMのキャリア波を示す。各セルの変調率は
基本的には同一であり，出力周波数とキャリア周波数が十分離れていれば，各セルに流
入／流出する電力は一致するため，原理的なアンバランスはない [90]。個別のばらつき
などで各セルコンデンサ電圧に偏差が生じた場合は，フィードバックすることで個別の
変調率を操作する。また，すべての素子のスイッチング周波数はキャリア周波数に一致
するため，スイッチング損失の計算が容易である。スイッチングリプル成分はセル間で
互いに打ち消しあうため，セル数が少ない低圧向けにおいても，適切なキャリア周波数
を選べば効果的に高調波を抑制できる。さらに，三角波キャリア比較の PWM機能は，
パワエレ用汎用マイコンにも実装されており，位相シフト PWMは汎用マイコンに簡単
に実装できる。以上の理由から，位相シフト PWMは低圧向けMMCに適していると考
えられ，本論文での制御に採用している。

2.2.2 位相シフト PWMでのコンデンサ電圧バランス制御

ここでは，位相シフト PWMを適用したMMC（DSCC）のコンデンサ電圧バランス制
御について概説する。MMCのコンデンサ電圧制御は，変換器アームと直流リンク，交
流系統の間でやり取りするパワーフローに基づいて制御できる [91, 92]。図 2.5にMMC

のパワーフローを示す。バランスに必要なパワーフローは回路内を循環する循環電流で
制御できるため，変換器の出力には影響せず，非干渉な制御とすることができる。具体
的なバランス制御を以下に説明する。

一括コンデンサ制御
すべてのセルコンデンサ電圧の平均値を制御する。変換器に流入，または流出す
る有効電力を調整することで，全セルコンデンサ電圧平均値を指令値に一致させ
る。従来の 2レベル変換器でのコンデンサ電圧制御に相当する。

相間コンデンサバランス制御
各相のセルコンデンサ電圧平均値をバランスする。直流循環電流を用いて直流リ
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図 2.5: MMC（DSCC）のパワーフロー

ンクからエネルギー授受を行い制御する。バランスに必要なエネルギーだけをや
り取りするため，実質的には各相間でのエネルギー授受となり，直流リンクに影
響は与えない。

PN間コンデンサバランス制御
P側変換器アームのセルコンデンサ電圧平均値と N側変換器アームのセルコンデ
ンサ電圧平均値との差分を制御する。系統周波数成分の循環電流を用いて P側変
換器アームと N側変換器アーム間でエネルギー授受を行う。

個別バランス制御
変換器アーム内の個別のセルコンデンサ電圧を制御する。個別のセルコンデンサ
電圧を各セルの電圧指令値にフィードバックすることで制御する。

3相回路の場合における非干渉化や，より一般化されたバランス制御も検討されてい
る [93,94]。これらのバランス制御はフィードバックに基づいた制御であり，基本的には
PI（比例積分）制御で実現できる。そのため，マイコンへの実装も容易な和算減算乗算
だけで演算が可能である。MMCの制御に必要な算術演算の量は，従来の 2レベル変換
器と比較して増大しているが，近年のマイコンなどの制御ハードウェアの計算性能は高
いため，ほとんど問題にならない。
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2.2.3 セルコンデンサ小型化のための制御

制御によってセルコンデンサを小型化するために，さまざまな運転状態におけるMMC

内の蓄積エネルギーやセルコンデンサ電圧リプルが理論的に検討されている [95, 96]。
Ilvesらは，セルコンデンサ電圧の振幅ではなく波形形状に着目することで，コンデンサ
の静電容量を低減しても過電圧や過変調を回避できることを示している [97]。また，4

セルの場合に特定されているが，特定のスイッチングパターンを選ぶことで，自動的に
すべてのセルコンデンサ電圧をバランスできる方法が提案されている [88]。この方法は，
すべてのセルコンデンサ電圧を一致させるように動作させるため，バランスと同時に電
圧リプルも抑制できる。ただし，バランス時に大きな電流が流れる。
循環電流に高調波電流を重畳することで，セルコンデンサ電圧リプルを低減する制御
法も提案されている [98–100]。特に，2次調波の電流を重畳することは基本波の電圧リプ
ルを効果的に抑制できる。他にも，4次調波の電流 [101, 102]や 3次零相電圧 [103, 104]

を利用した制御法も提案されている。しかし，高調波電流の重畳は素子に流れる電流を
増加させることに他ならないため，導通損失やスイッチング損失の増大を招く。
これらの方法は，回路やインターフェースを変更せずに制御のみを変更するだけで小
型化が達成できる。そのため，比較的容易に実装できる。しかし，結果的には高調波電
流などによって，セル間（変換器アーム間）でエネルギーのやり取りをすることにより
電圧脈動を低減するため，損失増加につながる。したがって，制御だけでセルコンデン
サ小型化と高効率化を達成することは難しい。

2.3 低圧系統連系向けMMCの技術的課題
MMCの課題であるセルコンデンサ小型化や制御インターフェース削減に対して，回路
構成や制御法の観点でさまざまな研究が行われてきた。本章で説明したMMCの技術動
向を踏まえて，MMCを低圧系統連系変換器に応用する場合の技術的課題を以下に示す。

• セルコンデンサの小型化と高効率化を両立するには，制御での対策だけでは不十
分である。

• セルコンデンサ小型化が期待できる回路が提案されているが，動作原理に基づい
てすべてのコンデンサの必要蓄積エネルギーが明らかにされておらず，定量的な
比較も行われていない。
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• バランス回路つきMMCによって，電圧検出回路削減やバランス制御簡素化が期
待できるが，効率が悪化する。

• FPGAを利用した研究例がほとんどで，インターフェースの少ない汎用マイコン
を想定し，PWMチャンネル数削減に言及した研究はない。

以上に挙げた課題に対して，本研究で検討を行う。





29

第 3章

NPC-MMCによるセルコンデンサの小
型化

本章では，セルコンデンサ小型化と高効率化が期待できるNPC-MMC（Neutral-Point-

Clamped Modular Multilevel Converter）を検討する。まず，NPC-MMCのパワーフロー
を理論的に解析し，NPC-MMCは直流コンデンサから交流系統へのダイレクトパワーフ
ローを有していることを明らかにする。このダイレクトパワーフローによって，従来の
MMC（DSCC）と比較して直流循環電流を低減でき，アーム電流のピーク値や実効値を
小さくできる。次に，コンデンサ体積の指標として，NPC-MMCのコンデンサ蓄積エ
ネルギーをパワーフロー解析に基づいて計算する。その結果，追加する直流コンデンサ
を含めても，NPC-MMCのコンデンサ蓄積エネルギーは従来のMMCのおよそ 1/2に
削減できることを示す。また，高調波電流を循環電流に重畳する電圧リプル低減制御を
NPC-MMCに適用する。これにより，従来のMMCより小さなアーム電流にもかかわら
ず，NPC-MMCのセルコンデンサのさらなる小型化が可能になる。低耐圧MOSFETを
使用した 200 V 10 kVAの実験回路によって理論解析の妥当性を確認し，NPC-MMCは
小型化と高効率化が実現できることを示す。

3.1 NPC-MMC

3.1.1 回路構成

図 3.1 (a) に従来の 3相MMC（DSCC）の 1相分の回路構成を示す。本章では，従来
のMMCとして，AC/DC変換機能を有するDSCCを比較対象とする。変換器アームは，
セルコンデンサ Ccellを有するチョッパセル（ハーフブリッジセル）を直列に接続して構
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図 3.1: 従来のMMCとNPC-MMCの 1相分の回路構成

成する。各相は，2つの変換器アームと 2つのバッファリアクトル（アームリアクトル）
で構成され，バッファリアクトルは，変換器アーム間の短絡電流抑制と交流フィルタと
して働く。2つの変換器アームの結合点は交流系統に接続し，変換器アームのもう一方
の端子は直接直流端子に接続する。このように，MMCは 2つの変換器アームのみで構
成され，直流コンデンサは必要ない。
図 3.1 (b) に 3相 NPC-MMCの 1相分の回路構成を示す。NPC-MMCは，4つの高
圧 注1スイッチ S1–S4と 2つの直流コンデンサ Cdcで構成される 3レベル構造を有し，3

レベル構造を変換器アームに接続することに特徴がある。3レベル構造の直流コンデン
サは 3相共通で，その中点Mも 3相で共通に接続する。従来のMMCと同様に，2つ
の変換器アームはバッファリアクトル Lb を介して交流系統に接続する。なお，低圧の
アプリケーションで NPC-MMCを用いた場合では，高圧スイッチにも IGBTではなく，
MOSFETが利用できる。

注1 セルで使用する素子の耐圧と比較して高圧という意味である。
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図 3.2: NPC-MMCのスイッチングシーケンスと動作波形

3.1.2 NPC-MMCの制御原理

図 3.2に NPC-MMCの高圧スイッチ S1–S4のスイッチングシーケンス，変換器アー
ムの電圧 vP，vN，変換器アーム電流 iP，iN を示す。バッファリアクトルでの電圧降下
は無視した。高圧スイッチは系統相電圧 vac に同期してスイッチングし，いわゆるワン
パルススイッチングを行う。このため，高圧スイッチの耐圧やサージ電圧を低減できる
ようにスイッチングスピードを下げたとしても，スイッチング損失は小さい。vacが正の
時は S1と S3はオン状態で，S2と S4はオフ状態である。この期間の正側変換器アーム
電圧 vP は，直流コンデンサ電圧 vdcP と系統電圧 vac との差の電圧となる。負側変換器
アームは中点Mに接続されるため，負側変換器アーム電圧 vN は系統電圧 vacと等しく
なる。一方で，vac が負の時は S1と S3はオフ状態で，S2と S4はオン状態である。こ
の期間の正側変換器アームは系統電圧 vac のみを出力する。負側変換器アームは直流コ
ンデンサ電圧 vdcN と系統電圧 vacとの差の電圧を出力する。したがって，2つの直流コ
ンデンサ電圧がバランスし，vdcP = vdcN であれば，NPC-MMCの変換器アーム出力電
圧は直流リンク電圧 Vdcの 1/2以下でよい。
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図 3.3: 変換器アームの電圧波形

図 3.3にMMCとNPC-MMCの変換器アーム電圧波形を示す。MMCの変換器アーム
電圧 vP−MMC は，直流リンク電圧 Vdcの 1/2と系統電圧との和になる。そのため，系統
電圧のピーク値が Vdc/2であれば，変換器アーム電圧の最大値は直流リンク電圧 Vdc に
等しくなる。一方で，NPC-MMCの変換器アーム電圧の最大値は Vdc/2になり，MMC

と比較して半分にできる。通常，変換器アームに必要なセル数は，アーム電圧最大値を
セルコンデンサ電圧で除して決定される。したがって，NPC-MMCのセル数はMMCの
セル数の半分にできる。

3.1.3 NPC-MMCの電圧・電流方程式

交流系統の相電圧 vacは，
vac = vtlsP − vP =

√
2Vs sinωt (3.1)

で表される。ただし，vtlsP は 3レベル構造の正側出力電圧で，vP は正側変換器アーム
電圧である。高圧スイッチは系統角周波数 ωでスイッチングするため，vtlsP は，

vtlsP =

{
Vdc

2
· · · 2nπ ≤ ωt < (2n+ 1)π

0 · · · (2n+ 1)π ≤ ωt < 2(n+ 1)π
(3.2)

である。ただし，nは整数である。変換器アーム電圧 vP は，系統電圧 vac と vtlsP の差
電圧であることから，(3.1)式と (3.2)式を用いて，

vP =

{
Vdc

2
− vac · · · 2nπ ≤ ωt < (2n+ 1)π

−vac · · · (2n+ 1)π ≤ ωt < 2(n+ 1)π
(3.3)

と求められる。(3.2)式と (3.3)式をフーリエ級数展開すると，

vvtlsP =
Vdc

4
+

2
√
2Vs

mπ
sinωt+ vh (3.4)
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図 3.4: NPC-MMCの循環電流経路

vP =
Vdc

4
−

√
2Vs

(
1− 2

mπ

)
sinωt+ vh (3.5)

となる。ただし，mは変調率で，
m =

√
2Vs

Vdc/2
(3.6)

である。系統連系変換器の場合，mは通常 0.9から 1の間に設定される。vhは 3次以上
の高調波電圧成分で，

vh =
2
√
2Vs

mπ

∑
n=2

sin (2n− 1)ωt

2n− 1
(3.7)

で表される。
(3.5)式の第 2項は vP の基本波周波数成分で，変調率mの関数である。たとえば，変
調率が m = 1と仮定すると，vP の基本波周波数成分は交流電圧の 36%に低減できる。
また，変調率がm = 2/π ≈ 0.64と仮定すると，vP の基本波周波数成分はゼロにできる。
図 3.4に 1相分の NPC-MMCにおける循環電流経路を示す。NPC-MMCの循環電流

iZ は，正側と負側の変換器アームとどちらか一方の直流コンデンサを通る。S1と S3が
オンの時の循環電流は正側直流コンデンサを通り，S2と S4がオンの時の循環電流は負
側直流コンデンサを通る。
それぞれの変換器アームには，循環電流に加えて交流系統電流が 1/2ずつ流れる。そ
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のため，アーム電流 iP と iN は，

iP =
1√
2
Is sin(ωt+ θ) + IZ0 + iZac (3.8)

iN = − 1√
2
Is sin(ωt+ θ) + IZ0 + iZac (3.9)

と定義できる。ただし，Isは交流系統電流の実効値で，IZ0と iZacはそれぞれ循環電流
iZ の直流成分と交流成分を表す。

3.2 パワーフロー解析
本節の解析では，従来のMMCが 3つのパワーフローを有するのに対し，NPC-MMC

は 5つのパワーフローを有し，直流コンデンサから交流系統へ直接電力を供給できるこ
とを明らかにする。パワーフロー解析によって，NPC-MMCの直流循環電流を定量的に
求めることができる。これは，次節で述べる NPC-MMCに必要なコンデンサ蓄積エネ
ルギーの計算に必要になる。さらに，パワーフローに基づいた NPC-MMCのコンデン
サ電圧バランス制御についても論じる。

3.2.1 NPC-MMCのパワーフローの導出

正側変換器アームに注入される瞬時電力は，(3.5)式と (3.8)式の積により，

vP iP = − VsIs
2

(
1− 2

mπ

)
cos θ︸ ︷︷ ︸

pcell to ac

+
Vdc

4
IZ0︸ ︷︷ ︸

pdc to cell

+ vP iZac︸ ︷︷ ︸
pcellPN

+
VsIs
2

(
1− 2

mπ

)
cos(2ωt+ θ)

−
√
2VsIZ0

(
1− 2

mπ

)
sinωt+

VdcIs

4
√
2
sin(ωt+ θ)

 prip−cell

+ vh

(
1√
2
Is sin(ωt+ θ) + IZ0

)
︸ ︷︷ ︸

ph−cell

(3.10)

と計算できる。ただし，pcell to ac と pdc to cell は変換器アームに流出/流入する直流電力
で，pcellPN は変換器アーム内の iZacによって形成される電力である。prip−cellは vP と iP

に含まれる基本波周波数成分によって形成される交流電力を表し，基本波と 2倍周波数
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成分から構成される。ph−cellは vhによって形成される 3次以上の高次周波数を有する交
流電力を表す。
3レベル構造の正側直流コンデンサから流出する瞬時電力は，(3.4)式と (3.8)式の積
により，

vtlsP iP =
VsIs
mπ

cos θ︸ ︷︷ ︸
pdc to ac

+
Vdc

4
IZ0︸ ︷︷ ︸

pdc to cell

− (−vtlsP iZac)︸ ︷︷ ︸
pdcPN

− VsIs
mπ

cos(2ωt+ θ)

+
2
√
2VsIZ0

mπ
sinωt+

VdcIs

4
√
2
sin(ωt+ θ)

 prip−dc

+ vh

(
1√
2
Is sin(ωt+ θ) + IZ0

)
︸ ︷︷ ︸

ph−dc

(3.11)

と計算できる。ただし，pdc to acと pdc to cellは 3レベル構造の直流コンデンサから供給さ
れる直流電力で，pdcPN は iZac によって形成される電力である。prip−dc と ph−dc は直流
コンデンサの交流電力脈動を表す。
NPC-MMCのパワーフローは瞬時電力 vP iP，vtlsP iP を系統 1周期で平均して得るこ
とができる。

ω

2π

∫ 2π
ω

0

vP iPdt = −Pcell to ac + Pdc to cell + PcellPN (3.12)

ω

2π

∫ 2π
ω

0

vtlsP iPdt = Pdc to ac + Pdc to cell − PdcPN (3.13)

ただし，

Pcell to ac =
VsIs
2

(
1− 2

mπ

)
cos θ (3.14)

Pdc to ac =
VsIs
mπ

cos θ (3.15)

Pdc to cell =
Vdc

4
IZ0 (3.16)

PcellPN =
ω

2π

∫ 2π
ω

0

vP iZacdt (3.17)

PdcPN =
ω

2π

∫ 2π
ω

0

(−vtlsP iZac)dt (3.18)

であり，prip−cell，ph−cell，prip−dc，および ph−dcの平均電力はゼロであることに留意され
たい。
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図 3.5: NPC-MMCのパワーフロー

図 3.5に (3.14)–(3.18)式で定義される NPC-MMCのパワーフローを示す。それぞれ
の物理的な意味は以下のとおりである。

Pcell to ac 変換器アーム（セル）から交流系統へ流出するパワーフロー
Pdc to ac 3レベル構造の直流コンデンサから交流系統へ直接供給するパワーフロー（ダ

イレクトパワーフロー）
Pdc to cell 3レベル構造の直流コンデンサからセルに供給するパワーフロー
PcellPN 負側変換器アームから正側変換器アームに供給するパワーフロー
PdcPN 負側直流コンデンサから正側直流コンデンサに供給するパワーフロー

3.2.2 交流系統と直流コンデンサ，およびセル間のパワーフロー

vtlsP の基本波周波数成分と iP の交流電流成分の積は，直流コンデンサから交流系統
へ直接供給するダイレクトパワーフロー Pdc to ac を形成する。このパワーフローは従来
のMMCには存在しない。vP の基本波周波数成分と iP の交流電流成分の積はパワーフ
ロー Pcell to ac を発生する。このパワーフローは従来のMMCにも存在する。vP の直流
成分と直流循環電流 IZ0の積はパワーフロー Pdc to cellを生成する。各セルに外部からの
電力供給がない状態でセルコンデンサ電圧を一定に維持するには，3レベル構造の直流
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表 3.1: 従来のMMCとNPC-MMCのパワーフロー

Pcell to ac Pdc to ac Pdc to cell

NPC-MMC VsIs
2

(
1− 2

mπ

)
cos θ VsIs

mπ
cos θ Vdc

4
IZ0

MMC VsIs
2

cos θ 0 Vdc

2
IZ0−MMC

コンデンサからセルに供給する電力とセルから交流系統へ流出する電力とを等しくする
必要がある。したがって，

Pdc to cell = Pcell to ac (3.19)

が成り立つ。(3.14)式と (3.16)式を (3.19)式に代入すると，直流循環電流 IZ0は，

IZ0 =
VsIs
Vdc

(
2− 4

mπ

)
cos θ (3.20)

に制御されなければならない。このように，従来のMMCと同様に，NPC-MMCのアー
ム電流 iP，iN は，交流電流成分だけでなく直流循環電流 IZ0も有する。
表 3.1に NPC-MMCと従来の MMCのパワーフローを示す。NPC-MMCにはダイ
レクトパワーフロー Pdc to ac が存在するため，セルから交流系統へ流出するパワーフ
ロー Pcell to ac を小さくできる。このように，セルを介するパワーフローが小さいため，
NPC-MMCの直流循環電流は小さくなる。従来のMMCにおいて直流リンクから供給
される電力と交流系統へ流出する電力が等しいと仮定すると，従来のMMCの直流循環
電流は，

IZ0−MMC =
VsIs
Vdc

cos θ (3.21)

となる。変調率 mは 1以下で設計されることを考慮して (3.20)式と (3.21)式を比較
すると，NPC-MMCの直流循環電流はMMCより小さくできる。たとえば，変調率が
m = 1の場合では，NPC-MMCの循環電流は従来のMMCより 27%低減することが可
能である。

3.2.3 正側負側変換器アーム間および正側負側直流コンデンサ間のパ
ワーフロー

正側および負側変換器アームのセルコンデンサ電圧は，正側負側変換器アーム間のパ
ワーフロー PcellPN でバランスすることができる。このパワーフローは従来のMMCと
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同様の方法で生成できる。
交流循環電流を次式で定義する。

iZac =
√
2
∑
nZ=1

[IZns sinnZ(ωt+ ϕ) + IZnc cosnZ(ωt+ ϕ)] (3.22)

ただし，IZnsと IZncは交流循環電流実効値である。(3.5)式と (3.22)式を (3.17)式に代
入し，ϕ = 0として整理すると，正側負側変換器アーム間のパワーフローは，

PcellPN =
ω

2π

∫ 2π
ω

0

(vP iZac)dt = −VsIZ1s

(
1− 2

mπ

)
+

Vdc√
2π

∑
n=2

IZ(2n−1)s

2n− 1
(3.23)

と計算できる。(3.23)式は奇数次周波数の循環電流 IZ(2n−1)sが正側負側変換器アーム間
のパワーフローを形成することを示している。これは，変換器アーム電圧 vP , vN のう
ち，奇数次周波数成分の位相が正側と負側とで逆位相になっているからである。
また，NPC-MMCは 2つの直流コンデンサを有している。それらの電圧は正側負側直
流コンデンサ間のパワーフロー PdcPN を調整することでバランスできる。このパワーフ
ローは (3.22)式を (3.18)式に代入することで，

PdcPN =
ω

2π

∫ 2π
ω

0

(−vtlsP iZac)dt = − Vdc√
2π

∑
n=2

IZ(2n−1)s

2n− 1
(3.24)

と求められる。このように，奇数次周波数の循環電流 IZ(2n−1)sは，正側負側変換器アー
ム間のパワーフローと同様に正側負側直流コンデンサ間のパワーフローも形成する。

3.2.4 パワーフローに基づいたコンデンサ電圧バランス制御

NPC-MMC内のすべてのコンデンサは一定の電圧に制御する必要がある。ここでは，
2つの直流コンデンサと 6つの変換器アームのバランス制御に着目して論じる。なお，
同一変換器アーム内の個別のセルコンデンサのバランス制御は，従来のMMCと同じ方
法を適用すればよい。たとえば，比例制御 [54]やソーティングアルゴリズムを適用する
ことが可能である。
図 3.5に示す 5つのパワーフローによって，コンデンサ電圧を制御することができる。
まず，直流リンクから NPC-MMCに流入する電力は一定と仮定すると，すべてのセル
コンデンサと直流コンデンサの合計エネルギーは Pcell to acと Pdc to acによって制御する
ことができる。(3.14)式と (3.15)式は，すべてのコンデンサの合計エネルギーを交流電
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流 Isで制御できることを示している。次に，セルコンデンサと直流コンデンサ間のエネ
ルギーの配分は，Pdc to cell で制御でき，(3.16)式から直流循環電流 IZ0 を調整すること
で実現できる。最後に，正側変換器アームと負側変換器アームの間，および正側と負側
直流コンデンサの間の電圧バランスは，PcellPN と PdcPN によって制御できる。(3.23)式
と (3.24)式に示すように，PcellPN と PdcPN はどちらも奇数次の交流循環電流によって
生成されるが，それぞれ 1次周波数とそれ以外の周波数（たとえば 5次周波数）を使う
ことで非干渉化できる。

3.3 コンデンサ蓄積エネルギー
本節では，前節で導いたパワーフロー解析に基づいて，NPC-MMCに必要なコンデ
ンサ蓄積エネルギーを解析する。蓄積エネルギーはコンデンサの体積，または静電容量
に比例し，コンデンサの並列数を決定する重要な指標である。解析の結果，NPC-MMC

に必要なコンデンサ蓄積エネルギーは，追加する直流コンデンサを考慮しても従来の
MMCの半分にできることを明らかにする。

3.3.1 従来のMMCに必要なコンデンサ蓄積エネルギー

一般的に，電圧形変換器に必要な蓄積エネルギーW はコンデンサの蓄積エネルギー
の総和である。コンデンサの定格使用電圧を VC とすると蓄積エネルギーは，

W =
∑ CV 2

C

2
(3.25)

で表される。一方で，エネルギー脈動幅∆E は定格運転時のコンデンサエネルギーの最
大値と最小値の差を表し，

∆E =
C

2

{
VC

(
1 +

k

2

)}2

− C

2

{
VC

(
1− k

2

)}2

= kCV 2
C (3.26)

で計算できる。ただし，k は定格使用電圧に対する許容リプル幅である。(3.26)式を
(3.25)式に代入すると，

W =
∑ ∆E

2k
(3.27)

となる。したがって，エネルギー脈動幅∆E を計算することで，蓄積エネルギーを得る
ことができる。
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エネルギー脈動幅∆E は，コンデンサ電圧が最小値から最大値になるまでの期間にお
いて，セルに流入する電力を時間積分して計算できる。セルコンデンサ電圧が最小値も
しくは最大値をとる時刻は，電力がエネルギーの時間微分であることから，変換器アー
ムに流入する電力がゼロになる時刻 t1，t2 と一致する。従来のMMCのアーム電圧と
アーム電流は，

vP−MMC =
Vdc

2
−
√
2Vs sinωt (3.28)

iP−MMC =
1√
2
Is sin(ωt+ θ) + IZ0−MMC (3.29)

である。vP−MMC > 0であるから，変換器アームの電力がゼロになるには iP−MMC = 0

であればよい。したがって，t1と t2は iP−MMC = 0を解いて，

ut1 =
π + sin−1

(√
2IZ0−MMC

Is

)
− θ

ω
(3.30)

t1 =
2π − sin−1

(√
2IZ0−MMC

Is

)
− θ

ω
(3.31)

と求められる。定常状態を仮定すれば，直流リンクから供給される平均電力は交流系統
へ出力する平均電力と等しいため，3相MMCの合計蓄積エネルギーは (3.27)–(3.31)式
を用いて，

WMMC = 6
∆E

2k
=

3

k

∫ t2

t1

vP−MMCiP−MMCdt

=
3

k

∫ t2

t1

[
VsIs
2

cos(2ωt+ θ)−
√
2VsIZ0−MMC sinωt

+
VdcIs

4
√
2
sin(ωt+ θ)

]
dt

= WV sIs−MMC +WV sIZ−MMC +WV dcIs−MMC (3.32)

と計算できる。定常状態では，MMCの直流循環電流は，

IZ0−MMC =
VsIs
Vdc

cos θ (3.33)

で表される。(3.33)式を (3.32)式に代入すると，

WMMC =
(4− cos2 θ)

3
2

4mωk
3VsIs (3.34)

となる。
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図 3.6: MMCに必要な蓄積エネルギー（m = 0.93，f = ω/2π = 50 Hz）

図 3.6にMMCに必要な蓄積エネルギーの計算結果を示す。変換器で発生する損失は
無視し，10 kVA運転時で許容電圧リプル幅は ±5% (k = 0.1)の条件で計算を行った。
計算で用いた他のパラメータは表 3.2に示す値を用いた。図 3.6では，0 ≤ θ ≤ π/2のみ
を示しているが，整流器運転時 (θ = π)と遅れ無効電力運転時 (θ = −π/2)の蓄積エネ
ルギーは，それぞれインバータ運転時 (θ = 0)と進み無効電力運転時 (θ = π/2)の蓄積
エネルギーと等しい。図 3.6は，(3.32)式のように蓄積エネルギーを 3つのエネルギー
に分類している。WV sIs−MMC とWV sIz−MMC，WV dcIs−MMC はそれぞれ Vsと Is，Vsと
IZ0−MMC，Vdcと Isの積によって生じるエネルギーであり，青，赤，黄破線で表してい
る。黒実線は，これら 3つの項の和であるMMCの合計蓄積エネルギーを示す。WMMC

の大部分はWV dcIs−MMC（黄破線）で構成されている。つまり，エネルギー脈動を引き起
こす主要な成分は，直流電圧 Vdcと交流電流 Isによって発生する基本波周波数成分であ
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ることがわかる。WV sIz−MMC（赤破線）はWV dcIs−MMC（青破線）と比較して逆位相と
なっており，合計蓄積エネルギーWMMC を減ずる成分である。WMMC は力率によって
異なり，有効電力運転時 (PF = 1)がもっとも小さい。一方，無効電力運転時 (PF = 0)

のWMMC は有効電力運転時の 145%になる。これは，力率 (PF )が減少すると直流循環
電流 IZ0−MMC も減少し，その結果，合計蓄積エネルギーWMMC を減ずる成分である
WV sIz−MMC が減少するからである。

3.3.2 NPC-MMCに必要なコンデンサ蓄積エネルギー

NPC-MMCに必要な蓄積エネルギーWNPC−MMC は，セルコンデンサの蓄積エネル
ギーWcell と 2つの直流コンデンサの蓄積エネルギーWdcとの和である。

WNPC−MMC = Wcell +Wdc (3.35)

定常状態を仮定すると，セルコンデンサに流入する平均電力 Pdc to cell − Pcell to acと交流
循環電流 iZac はゼロである。Wcell は (3.10)式を積分することで，以下の 4つのエネル
ギーにわけることができる。

Wcell = 6
∆Ecell

2k
=

3

k

∫ t2

t1

vP iPdt =
3

k

∫ t2

t1

(prip−cellph−cell) dt

=
3

k

∫ t2

t1

[
VsIs
2

(
1− 2

mπ

)
cos(2ωt+ θ)−

√
2VsIZ0

(
1− 2

mπ

)
sinωt

+
VdcIs

4
√
2
sin(ωt+ θ) + ph−cell

]
dt

= WV sIs +WV sIz +WV dcIs +Wh−cell (3.36)

ただし，t1と t2は iP = 0となる時刻である。WV sIsは系統電圧 Vsと交流電流 Is，WV sIz

は Vs と直流循環電流 IZ0，WV dcIs は直流電圧 Vdc と Is で引き起こされるエネルギー成
分である。Wh−cell はアーム電圧に含まれる高調波電圧 vhで形成されるエネルギーであ
る。セルコンデンサ電圧が一定と仮定すると，(3.20)式を (3.36)式に代入することで次
式が得られる。

Wcell =

(
4−

(
2− 4

mπ

)2
m2 cos2 θ

) 3
2

8mωk
3VsIs +Wh−cell (3.37)

定常状態 (iZac = 0)における 2つの直流コンデンサの蓄積エネルギーWdcは，正側と
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負側の直流コンデンサが対称となることを考慮し．(3.11)式に基づいて計算すると，

Wdc = 2
∆EdcP

2k
=

1

k

∫ t4

t3

(
3VsIs
2

− vtlsPuiPu − vtlsPviPv − vtlsPwiPw

)
dt

=
−1

k

∫ t4

t3

(ph−dcu + ph−dcv + ph−dcw)

=
−1

k

∫ t4

t3

3Vs

mπ

∑
n=1

[
cos(6nωt− θ)

6n+ 1
Is −

cos(6nωt+ θ)

6n− 1
Is

+2
√
2
sin 3(2n− 1)ωt

3(2n− 1)
IZ0

]
dt (3.38)

となる。ただし，t3 と t4 は正側直流コンデンサに流入する電力 (3VsIs)/2− vtlsPuiPu −

vtlsPviPv − vtlsPwiPw がゼロとなる時刻である。(3.38)式は，直流コンデンサに流入する
電力の基本波周波数成分が打ち消し合い，3の倍数次の高調波電力成分のみが流入する
ことを示している。したがって，直流コンデンサの蓄積エネルギーはセルコンデンサと
比較して小さくなる。
図 3.7にNPC-MMCに必要な蓄積エネルギーの計算結果を示す。変換器で発生する損
失は無視し，10 kVA運転時で許容電圧リプル幅は ±5% (k = 0.1)の条件で計算を行っ
た。計算で用いた他のパラメータは表 3.2に示す値を用いた。MMCと同様に，整流器
運転時 (θ = π)と遅れ無効電力運転時 (θ = −π/2)の蓄積エネルギーは，それぞれイン
バータ運転時 (θ = 0)と進み無効電力運転時 (θ = π/2)の蓄積エネルギーと等しくなる。
図 3.7の黒実線はNPC-MMCの合計蓄積エネルギーWNPC−MMCを表す。WMMCと同
様に，WNPC−MMC の大部分は黄破線で示されるWV dcIs（MMCの場合はWV dcIs−MMC）
で構成されている。図 3.6のWMMC と比較して，WNPC−MMC はおおよそ半分に低減し
ている。これは，NPC-MMCのアーム電圧 vP に含まれる直流電圧成分が vP−MMC と比
較して 1/2であるからである。また，NPC-MMCの合計蓄積エネルギーWNPC−MMC は
位相角 θによる影響が小さい。NPC-MMCはダイレクトパワーフロー Pdc to acを有する
ため，従来のMMCより直流循環電流を小さくでき，力率によって変動する直流循環電
流の影響を受けにくい。
WV dcIsと比較して，直流コンデンサの蓄積エネルギーWdcは非常に小さい。直流コン
デンサは 3相共通であり，各相の電力のうち基本波周波数成分が打ち消されるからであ
る。さらに，高次周波数のエネルギー脈動成分Wh−cell も無視できるほど小さい。した
がって，変換器の体積やコンデンサを設計する際に，合計蓄積エネルギーの概略計算を
行う上では，WdcやWh−cell を無視しても十分な精度が得られると考えられる。
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図 3.7: NPC-MMCに必要な蓄積エネルギー（m = 0.93，f = ω/2π = 50 Hz）

図 3.8に従来のMMCと NPC-MMCの蓄積エネルギーの比較結果を示す。追加する
直流コンデンサの蓄積エネルギーは全体の蓄積エネルギーに与える影響は小さく，Wdc

はWNPC−MMC のわずか 5.5%である。力率が 1の時 (θ = 0)は，NPC-MMCの蓄積エネ
ルギーは従来のMMCの 70%に低減でき，力率が 0の時 (θ = π/2)は 52%に低減できる。

3.4 高調波重畳によるセルコンデンサ蓄積エネルギーのさ
らなる低減

従来のMMCは，循環電流や零相電圧に高調波成分を重畳することにより必要な蓄積
エネルギー（電圧リプル）を低減できる [98–104]（リプル低減制御）。前節で述べた通
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り，NPC-MMCに必要な蓄積エネルギーの主要部分は直流もしくは基本波周波数成分で
生成され，従来のMMCと同様である。したがって，NPC-MMCにもリプル低減制御
を適用することで蓄積エネルギーを低減できる。ここでは，2次と 4次高調波電流を循
環電流に重畳するリプル低減制御を適用する。これらの高調波電流は平均電力を形成せ
ず，セルコンデンサ電圧のアンバランスが生じない。リプル低減制御のために (3.22)式
から nZ = 2, 4を選ぶと，重畳する循環電流は，

iZac =
√
2 [IZ2s sin 2(ωt+ θ) + IZ2c cos 2(ωt+ θ)

+IZ4s sin 4(ωt+ θ) + IZ4c cos 4(ωt+ θ)] (3.39)

となる。ただし，IZ2s，IZ2c，IZ4s，IZ4cは重畳する高調波電流実効値で，その位相角は
ϕ = θである。2次高調波電流はセルコンデンサの基本波周波数のリプル電圧（直流電
圧と交流電流で形成されるエネルギーによって生じるリプル電圧）を低減できる。しか
しながら，2次高調波電流はスイッチング損失やアーム電流ピーク値を増大させる可能
性がある。そのため，2次高調波だけでなく，(3.39)式のように 4次高調波電流を循環
電流に加えることでアーム電流ピーク値を抑制する。さらに，アーム電圧 vP に零相電
圧として 3次高調波電圧を重畳することで蓄積エネルギーを低減する。3次高調波電圧
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図 3.9: 高調波重畳時の理論波形とそのスペクトル

を重畳した場合のアーム電圧 vP は，

vP =
Vdc

4
+
√
2Vs

(
1− 2

mπ
sinωt+ V3 sin 3ωt

)
+ vh (3.40)

で表される。
図 3.9は循環電流や零相電圧に高調波重畳した場合の理論波形とそのスペクトルであ
る。2次高調波電流 IZ2cを重畳した場合（赤破線）は，アームエネルギー E の基本波周
波数成分（1st）が最も小さくなる。ただし，高調波重畳しない場合（青点線）に比べ
て，iP のピーク値は 34%増加する。一方，4次高調波電流 IZ4cを重畳した場合（黄一点
鎖線）は，iP のピーク値は 14%しか増加しないが，Eの基本波周波数成分（1st）をほと
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図 3.10: 高調波重畳によるリプル低減制御を適用した場合の蓄積エネルギー

んど低減できない。4次高調波電流 IZ4cと 3次高調波電圧 V3を重畳した場合（紫実線）
は，E の基本波周波数成分（1st）を大きく低減できる。さらに，3次高調波電圧 V3は 3

次のエネルギー脈動を発生させるため，E のピーク値を低減させる効果もある。この場
合，iP のピーク値増加を抑制しつつ，エネルギーリプル幅を低減できる。その結果，エ
ネルギーリプル幅∆E は 71%に低減できる。
図 3.10にリプル低減制御を適用した場合の蓄積エネルギーとアーム電流実効値との関
係を示す。言い換えると，図 3.10は高調波電流の重畳量と蓄積エネルギーの低減量を定
量的に示した図である。なお，アーム電流は定格交流電流 Isで規格化していることに注
意されたい。重畳する高調波電流 IZ2s，IZ2c，IZ4s，IZ4cは，高調波電流を重畳しない場
合と比較してアーム電流 iP のピーク値が 113%以下になる条件で，WMMC，WNPC−MMC

が最も小さくなるように最適化した。3次零相高調波電圧 V3は系統電圧の 40%とした。
図 3.10はリプル低減制御によるアーム電流増加に伴って，コンデンサ蓄積エネルギー
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図 3.11: 低圧MOSFETを使用したNPC-MMCの実験回路基板（1相分）

WMMC，WNPC−MMC が低減することを示している。特に，無効電力運転である θ = π/2

の時のリプル低減効果が高い。無効電力運転 θ = π/2では直流循環電流がないため，
高調波電流を重畳する余地が大きいからである。また，リプル低減制御を適用しても
NPC-MMCのアーム電流実効値はMMCのアーム電流実効値より小さい。θ = 0で高調
波重畳しない場合のWNPC−MMC(point #1)は，θ = 0のWMMC（point #2）より 30%

低減できる。さらにリプル低減制御で高調波電流を重畳すると，アーム電流実効値が増
えるものの，WNPC−MMC（point #3）は#2より 44%低減できる。このとき，高調波電
流を重畳した場合であっても，NPC-MMCの循環電流はMMCより小さいため，#3に
おける NPC-MMCのアーム電流実効値は高調波電流を重畳しない場合のMMC（point

#2）より小さくてよい。したがって，NPC-MMCにリプル低減制御を適用することで，
従来のMMCよりアーム電流が小さいまま，コンデンサ蓄積エネルギーをさらに低減で
きる。
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表 3.2: NPC-MMCの実験回路定数

Rated power P 10 kVA

Line-to-line grid voltage
√
3Vs 200 V

Rated ac grid current Is 28.9 A

System frequency f 50 Hz

Dc link voltage Vdc 350 V

Cell capacitor Ccell 8 mF

Cell capacitor voltage Vcell 65 V

Dc capacitor in one phase CdcP , CdcN 0.8 mF

Dc capacitor voltage VdcP , VdcN 175 V

Buffer inductor Lb 0.1 mH (0.4%)

Switching frequency of the cell fsw 6.6 kHz

Number of cells N 3

3.5 実験結果
3.5.1 実験回路構成

図 3.1 (b)に実験で用いた NPC-MMCの回路構成を示す。実験では低圧の系統連系変
換器を想定し，表 3.2に示す回路定数を用いた。ただし，装置の都合上，測定したアー
ム電流の向きは図 3.1 (b)に示した方向と逆向きである。NPC-MMCの直流リンクは直
流電源と接続し，交流端子は漏れインダクタンス 2%で変圧比 1:1のデルタ結線変圧器を
介して 3相 200 Vの交流系統に接続する。
図 3.11にNPC-MMCの回路基板の写真を示す。3相 10 kVAの実験システムには，図

3.11の回路基板を 3枚用いた。チョッパセルと 3レベル構造のスイッチング素子には
MOSFETを使用した。導通損失やスイッチング損失は非常に小さいため，回路基板上の
MOSFETにはヒートシンクや冷却ファンは取り付けていない。また，チョッパセルは
主回路給電回路が備えており，MOSFETのゲート駆動電力はセルコンデンサから供給
する。そのため，電位の異なるMOSFETに電力を供給する絶縁電源は必要ない。さら
に，交流フィルタは 6つの小さなバッファリアクトル（0.4%）のみであり，NPC-MMC
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Cell capacitor voltage vcell [1 V / div]

DC capacitor voltage vdcP, vdcN [5 V / div]

The cell capacitor voltage 
reference is changed

図 3.12: 正側アームのセルコンデンサと負側アームのセルコンデンサに異な
る指令値を与えた場合の実験波形

は小型な系統連系変換器として構成できる。等価スイッチング周波数はバッファリアク
トルに流れるリプル電流の周波数でもあり，20 kHz(= Nfsw)に設定した。

3.5.2 パワーフロー解析の実験検証

図 3.12と図 3.13に直流コンデンサおよびセルコンデンサの電圧制御の検証波形を示
す。電圧制御はパワーフロー解析に基づいて設計し，正側負側間のバランス制御には 1

次と 5次周波数の循環電流を利用した。図 3.12は直流コンデンサ電圧指令値は一定のま
ま，正側負側セルコンデンサ電圧偏差の指令値 v∗cellP − v∗cellN を 0 Vから 5 Vに変化させ
た波形である。指令値変化後に，基本波と 5次周波数の循環電流 IZ1s，IZ5sが正側アー
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図 3.13: 正側直流コンデンサと負側直流コンデンサに異なる指令値を与えた
場合の実験波形

ムと負側アームの両方に流れた。その結果，(3.23)式のパワーフローが生成され，セル
コンデンサ電圧が変化した。一方で直流コンデンサ電圧は，セルコンデンサ電圧が変化
している過渡状態においても一定であり，直流コンデンサ電圧制御とセルコンデンサ電
圧制御が非干渉化されていることがわかる。このように，基本波と 5次周波数の循環電
流を適切に制御すれば，(3.24)式の正側負側直流コンデンサ間のパワーフロー PdcPN は
生じない。また，図 3.13はセルコンデンサ電圧指令値は一定のまま，正側負側直流コン
デンサ電圧偏差の指令値 v∗dcP − v∗dcN を 0 Vから 15 Vに変化させた波形である。指令値
変化後に，IZ1s と IZ5s によって直流コンデンサ電圧は指令値通りに変化した。このと
き，パワーフロー PdcPN のみが生成され，PcellPN は生成されないため，セルコンデンサ
電圧は一定に制御されている。
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図 3.14: リプル低減制御を適用しない場合のNPC-MMCの実験波形（10

kＷ整流器運転）

3.5.3 蓄積エネルギーの実験検証

図 3.14と図 3.15に定格運転時の実験波形を示す。図 3.14は有効電力運転として 10

kW整流器運転時の動作波形である。系統電流 isは正弦波に制御され，高調波成分はほ
とんど含まれていない。セルコンデンサ電圧 vcellP，vcellN と直流コンデンサ電圧 vdcP，
vdcN は，パワーフローに基づいたコンデンサ電圧制御により，よくバランスしている。
すべての電圧制御には比例積分制御を用いており，定常状態での電圧偏差はない。
図 3.14 におけるセルコンデンサと直流コンデンサの電圧リプル幅は，それぞれ

∆vcellP = 8.2 V（kcell = 0.127）と ∆vdcP = 4.3 V（kdc = 0.025）であった。セルコンデ
ンサ容量 Ccell の実測値が定格の −7%であったことを考慮すると，実験回路の合計蓄積
エネルギーはWNPC−MMC = 356.4 J（Wcell = 282.9 J, Wdc = 73.5 J）であった。一方
で，式 (3.37)と式 (3.38)を用いて，実測したリプル幅 kから蓄積エネルギーを計算する
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図 3.15: リプル低減制御を適用しない場合のNPC-MMCの実験波形（10

kvar容量性運転）

と，WNPC−MMC = 328.1 J（Wcell = 263.0 J, Wdc = 65.1 J）となる。したがって，理論
計算による蓄積エネルギーは実験で用いた蓄積エネルギーとほぼ一致した。ただし，計
算で用いた系統電圧は，NPC-MMCと商用交流系統の間に接続された変圧器とケーブル
での電圧降下 3.5%を考慮した。
有効電力運転時では，アーム電流は直流循環電流が含まれ，それによって直流コンデ
ンサからセルコンデンサへのパワーフローが生じる。NPC-MMCのセルコンデンサは
変換電力の一部だけを交流系統と融通するため，実測した直流循環電流はわずか 5.7 A

であった。これに対し，従来のMMCはセルコンデンサがすべての変換電力を交流系
統と融通するため，(3.21)式で直流循環電流を計算すると 9.5 Aになる。したがって，
NPC-MMCの直流循環電流は従来のMMCより小さくでき，導通損失を低減することが
できる。
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図 3.16: リプル低減制御を適用しない場合のNPC-MMCの実験波形（−10

kＷインバータ運転）

図 3.15は 10 kvar容量性無効電力運転時の動作波形である。このとき，代表セルコン
デンサ電圧のリプル幅は ∆vcellP = 8.8 V (kcell = 0.135)で，直流コンデンサ電圧のリプ
ル幅は ∆vdcP = 4.9 V (kcell = 0.028)であった。3.3.2節で議論したように，無効電力運
転時のコンデンサリプル電圧は，有効電力運転時のリプル電圧とほとんど変わらない。
図 3.16は −10 kWのインバータ運転時の動作波形である。図 3.16におけるセルコン
デンサと直流コンデンサの電圧リプル幅は，それぞれ∆vcellP = 6.8 V（kcell = 0.105）と
∆vdcP = 6.3 V（kdc = 0.036）であった。インバータ運転時のリプル幅と比較すると差異
がみられるが，実験システムの変圧器とケーブルの抵抗成分での系統電圧上昇の影響と
考えられる。
図 3.17は 10 kvarの誘導性無効電力時の動作波形である。図 3.17におけるセルコンデ
ンサと直流コンデンサの電圧リプル幅は，それぞれ ∆vcellP = 8.9 V（kcell = 0.137）と
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図 3.17: リプル低減制御を適用しない場合のNPC-MMCの実験波形（10

kvar誘導性運転）

∆vdcP = 4.6 V（kdc = 0.026）であった。インバータ運転と容量性運転の各コンデンサ波
形は，電圧リプルの位相は異なるが，それぞれ整流器運転と容量性運転と同様の波形が
得られた。

3.5.4 高調波重畳によるセルコンデンサ電圧リプル低減制御の実験検証

図 3.18と図 3.19にコンデンサ電圧リプル低減制御を適用した実験波形を示す。循環
電流に重畳する高調波電流は，MOSFETの過大なスイッチング損失や導通損失を防ぐ
ために循環電流のピーク値が 30 A以下になるように制限した。また，アーム電流実効
値は重畳しない場合の 110%となるように設定した。
図 3.18はリプル低減制御を適用した場合の有効電力運転時の実験波形である。系統電
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図 3.18: リプル低減制御を適用した場合の NPC-MMC の実験波形（10

kW整流器運転）

流 is はリプル低減制御の影響がなく，図 3.14と同様に歪みの小さい出力電流が得られ
た。一方で，アーム電流 iP，iN には 2次と 4次の周波数成分が含まれており，アーム
電圧 vP，vN には 3次高調波電圧も重畳している。これらの高調波電圧・電流によって，
代表セルのコンデンサリプル電圧は ∆vcellP = 6.3 V (kcell = 0.097)になり，リプル低減
制御をしない場合と比較して 23%低減した。特に，vcellP の波形形状に着目すると方形
波状となっていることがわかる。これは，vcellP に含まれる 1次・2次周波数成分が低減
し，3次周波数成分が調整されたためである。しかし，3次周波数成分が増加した影響
で直流コンデンサのリプル電圧は∆vdcP = 9.5 V (kdc = 0.054)になり，リプル低減制御
をしない場合と比較して約 2倍に増加した。ただし，許容リプル幅 kdcと kcell を等しい
値に設計すれば，図 3.8に示すようにWdc はWcell よりずっと小さいため，全体の必要
蓄積エネルギーWNPC−MMC に与える影響は小さいと考えられる。
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図 3.19: リプル低減制御を適用した場合の NPC-MMC の実験波形（10

kvar容量性運転）

図 3.19はリプル低減制御を適用した場合の無効電力運転時の実験波形である。無効
電力運転時は直流循環電流を必要としないため，有効電力運転時より大きな高調波電流
を重畳することができる。その結果，セルコンデンサ電圧のリプル幅は∆vcellP = 5.7 V

(kcell = 0.088)になり，リプル低減制御をしない場合と比較して 35%低減した。
図 3.20と図 3.21にインバータ運転時と誘導性無効電力運転時におけるコンデンサ電
圧リプル低減制御を適用した動作波形を示す。図 3.20におけるセルコンデンサと直流コ
ンデンサの電圧リプル幅は，それぞれ ∆vcellP = 4.8 V（kcell = 0.074）と ∆vdcP = 10.3

V（kdc = 0.059）であった。図 3.21におけるセルコンデンサと直流コンデンサの電圧リ
プル幅は，それぞれ∆vcellP = 6.1 V（kcell = 0.094）と∆vdcP = 9.8 V（kdc = 0.056）で
あった。インバータ運転時と誘導性無効電力運転時においてもコンデンサ電圧リプル低
減制御は有効に機能することを確認し，セルコンデンサの電圧リプルはそれぞれ 29%，
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図 3.20: リプル低減制御を適用した場合のNPC-MMCの実験波形（−10

kWインバータ運転）

31%低減した。したがって，リプル低減制御はNPC-MMCのセルコンデンサのさらなる
小型化を可能にする。

3.5.5 電力変換損失

図 3.22に測定した電力変換損失と効率を示す。直流コンデンサに供給する直流電力と
3相交流電力（2つのバッファリアクトルの接続点）はパワーアナライザ (YOKOGAWA

WT1800）で測定した。そのため，電力変換損失にはMOSFETとコンデンサ，バッファ
リアクトル，ゲートドライブ回路の損失が含まれ，連系用変圧器の損失は含まれない。
効率は広い動作領域において 99%を超え，最高効率は 7 kW時における 99.3%であった。
積み上げグラフは推定した損失内訳を示している。MOSFETの導通損失とスイッチン
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図 3.21: リプル低減制御を適用した場合の NPC-MMC の実験波形（10

kvar誘導性運転）

グ損失はデータシートとスイッチング波形から計算した。バッファリアクトルとコンデ
ンサの損失は，LCRメータで測定したインピーダンスから推定した。推定結果と実測結
果はほぼ一致しており，非常に高い変換効率を裏付けることができる。
このように，試作した NPC-MMC は高い変換効率を有しているため，すべての

MOSFETにヒートシンクや冷却ファンを取り付けなくても，MOSFETのケース温度
は室温とほとんど変わらない温度であった。基板上にMOSFETを分散配置することも
ヒートシンクレス構造を実現する上で重要となる。また，NPC-MMCのアーム電圧はマ
ルチレベル波形であり，低いスイッチング周波数であってもバッファリアクトルのイン
ダクタンス値は小さい。リアクトルの巻数（ターン数）はインダクタンス値の 2乗に比
例するため，インダクタンス値を低くできることはリアクトルの導通損失を下げること
にも寄与する。さらに，低耐圧MOSFETのオン抵抗は数m Ωであり，出力電力の 2乗
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図 3.22: 測定した電力変換効率と損失（ゲート損失やバッファリアクトル損失含む）

に比例するMOSFETの導通損失を低減できる。したがって，NPC-MMCを低圧系統連
系変換器として応用すれば，セルコンデンサの小型化と高い変換効率を実現できる。

3.6 3章のまとめ
本章では，低圧系統連系変換器に適していると考えられる NPC-MMCのコンデンサ
蓄積エネルギーを検討した。理論検討により，NPC-MMCは 3レベル構造の直流コン
デンサから交流系統へ直接電力伝送が可能なダイレクトパワーフローを有することを明
らかにした。ダイレクトパワーフローによって，力率 1の場合では，NPC-MMCに必
要な蓄積エネルギーは従来のMMCの 70%に低減できる。力率 0の場合では，追加され
る直流コンデンサを考慮してもコンデンサ蓄積エネルギーを 52%に低減できる。また，
NPC-MMCのダイレクトパワーフローは，コンデンサ小型化だけでなく，循環電流も
小さくできる。そのため，高調波電流を重畳する電圧リプル低減制御によって，従来の
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MMCより小さなアーム電流にも関わらず，蓄積エネルギーをさらに小さくできること
を明らかにした。低耐圧MOSFETを利用した 10 kVAの NPC-MMCを試作し，蓄積エ
ネルギーの解析結果と電圧リプル低減制御の効果を検証した。ゲート損失や ACフィル
タ（バッファリアクトル）の損失も含めても，測定した効率は最高で 99.3%となり，試
作基板にはヒートシンクや冷却ファンをつけることなく電力変換が可能であることを実
証した。これらの理論解析と実験検証によって，NPC-MMCはセルコンデンサの小型化
と低損失化の両立が可能であることを示した。
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第 4章

検出回路を削減可能なバランス回路付き
MMCの低損失化

本章では，セルコンデンサ電圧の検出回路削減を目的に，抵抗付きバランス回路を提
案する。抵抗付きバランス回路は，フィードバック制御や電圧センサを用いることなく，
小電流定格の素子と抵抗器を追加するだけで構成できる。はじめに，バランス回路の理
論解析を行う。バランス回路の時定数をスイッチング周期より十分長く設定すれば，バ
ランス回路に流れる電流を抑制できる。このとき，バランス回路用素子のゲート信号は，
主素子のゲート信号と同じでよく，追加の制御は不要である。次に，バランス回路の転
流時にセルコンデンサが短絡する可能性を指摘し，ゲート抵抗を調整するだけでそれを
回避できる転流シーケンスを提案する。実験では，10 kWの NPC-MMCのチョッパセ
ルに提案するバランス回路を接続し，セルコンデンサ電圧が良好にバランスすること，
およびバランス回路で発生する損失が十分に小さいことを確認する。最後に，バランス
回路を接続した NPC-MMCの推定コストを算出し，その有用性を確認する。

4.1 バランス回路を接続したMMC

4.1.1 回路構成と動作原理

図 4.1にバランス回路を接続したMMCを示す。変換器アームはチョッパセルを直列
接続して構成する。変換器アームはバッファリアクトルを介して，交流系統に接続する。
各チョッパセルはバランス回路で相互接続されている。図 4.2に提案するバランス回路
を付加した変換器アームの回路構成を示す。チョッパセルは 2つの主素子 SP，SN によ
るスイッチングレグと 1つのセルコンデンサから構成する。所望のアーム電圧 varm を
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図 4.1: バランス回路を接続したMMC

生成するよう，主素子 SP，SNによりセルコンデンサの直列接続数を決める。主素子 SN

をオンしたセルではセルコンデンサが直列に挿入され，主素子 SP をオンしたセルでは
セルコンデンサは挿入されない。バランス回路は，バランス素子 SBとバランス抵抗 RB

から構成する。バランス素子 SB をセルコンデンサの負側に接続すると，スイッチング
レグの主素子 SN とソース電位が共通になり，SB のゲート駆動電力は SN のゲート電源
から供給することができる。したがって，追加する SB のために新たなゲート電源回路
を追加する必要は無い。ただし，ゲート信号は異なるため，ゲートドライブ回路は別途
必要である。
MMCに位相シフト PWMを適用し，数 kHz以上のキャリア周波数で動作させた場

合，原理的にはスイッチングに起因するセルコンデンサ間のパワーフローは 1周期で打
ち消しあい，同一アーム内のセルコンデンサ間の電圧差は変化しない [90]。しかし実際
には，素子のばらつきなどに起因する偏差（アンバランス電圧）が発生するため，バラ
ンス回路はこれを抑制する。直列接続されていないセルコンデンサは，バランス回路を
介して 1つ下のセルのセルコンデンサと並列接続できる。たとえば，SP1 がオンであれ
ば，SB1 をオンして CC1 と CC2 を並列に接続でき，SP2 がオンの期間には，SB2 をオン
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図 4.2: 抵抗付きバランス回路を接続した変換器アームの回路構成

して CC2 と CC3 を並列に接続できる。したがって，CC1，CC2，CC3 のアーム内のすべ
てのセルコンデンサの電圧を一致させることができる。この際，セルコンデンサ毎の電
圧センサやフィードバック制御は不要である。
また，バランス抵抗は，2つのセルコンデンサを並列接続した際の突入電流を低減す
る。したがって，バランス素子 SBには主素子 SPや SNと比較して電流定格が小さい素
子を適用できる。

4.1.2 スイッチングパターンと制御

図 4.3にバランス回路を接続した変換器アームの制御ブロック図を示す。各変換器
アームにつき 1つのセルコンデンサにのみ電圧センサを接続しており，これを代表セル
と呼ぶ。各セルのデューティ比は，変換器アームの電圧指令値 v∗arm を代表セルのコン
デンサ電圧（図 4.3では vC1）で除して計算し，すべてのセルに同じデューティ比を与え
る。なお，v∗armはMMCの従来の電圧・電流制御によって計算すればよい。変調方式は
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図 4.3: バランス回路を接続したMMCの制御ブロック図

位相シフト PWM（PSC-PWM）を適用する。変換器アームのすべてのセルコンデンサ
電圧は，バランス回路によって，自動的に同一の電圧に保持されるため，複雑で多くの
演算を要するフィードバック制御やソーティングなどは不要である。また，代表セル以
外のセルコンデンサ電圧を検出する電圧センサや AD変換器は必要としない。
バランス素子 SB のゲートには，主素子 SP と同じゲート信号を適用する。そのため，
制御回路には追加の PWMコントローラやゲート出力インターフェースは不要である。
なお，SNにはデッドタイムを付加した SPの相補信号を与える。
表 4.1 に図 4.2 の回路のスイッチングパターンを示す。セルコンデンサ電圧を vC

（= vC1 = vC2 = vC3）とすると，主素子 SP1，SP2，SP3 のオンオフ状態によって，アー
ム電圧 varm は 0から 3vC の 4レベルの電圧を出力する。また，基本的にバランス素子
SB1には SP1，SB2には SP2と同じゲート信号が適用できる。

4.2 高効率化のためのバランス回路の設計
本節では，バランス回路の動作解析と設計方法を説明する。セルコンデンサ間に生じ
る電圧差には，素子のばらつきなどに起因する偏差（アンバランス電圧）と，スイッチ
ング動作に起因するリプル（スイッチングリプル電圧）の 2つの成分がある。このうち
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表 4.1: 3セルで構成される変換器アームにバランス回路を接続した場合のス
イッチングパターン

SP1/SB1 SP2/SB2 SP3 varm Parallel connected

1 1 1 0 CC1, CC2, CC3

1 1 0 vC CC1, CC2, CC3

0 1 1 vC CC2, CC3

1 0 1 vC CC1, CC2

1 0 0 2vC CC1, CC2

0 1 0 2vC CC2, CC3

0 0 1 2vC N/A

0 0 0 3vC N/A

アンバランス電圧は，わずかな直流電流がセルコンデンサに蓄積され，次第に拡大して
いくもので，これを抑制することがバランス回路の本来の役割であり，スイッチングリ
プル電圧を抑制する必要はない。しかし，バランス回路はいずれの電圧差に対しても動
作するため，スイッチングリプル電圧による電圧差によって，バランス回路に不要な電
流が流れ，損失が発生する。これをスイッチングリプル電圧による損失と表記する。バ
ランス抵抗を適切に設定することで，スイッチングリプル電圧による損失を十分に低減
し，アンバランス電圧を抑制できることを示す。

4.2.1 バランス回路のスイッチングモード

図 4.4に 2セルの場合の 4つのスイッチングモードを示す。Mode Aは，SP1 と SP2，
バランス素子 SB1がオンの状態で，直列接続数はゼロである。CC1と CC2が RB を介し
て並列接続されるため，vC1と vC2の電圧差を減ずる方向にバランス電流 iB が流れる。
Mode Bは，SN1と SP2がオン，バランススイッチ SB1がオフの状態で，バランス電流
は流れない。このとき，CC1にアーム電流 iarmが流れるため，vC1は増加あるいは減少
する。一方，CC2の電流はゼロであり vC2は変化しないため，vC1と vC2の間の電圧差が
変化する。このように，Mode Bではスイッチングリプル電圧による電圧差が発生する。
Mode Cは，SP1と SN2，バランススイッチ SB1がオンの状態であり，varm = vC2とな
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図 4.4: バランス回路のスイッチングモード

る。このとき，アーム電流は，CC1と CC2に分流する。ただし，CC1と RB が直列接続
されるため，バランス電流は vC1と vC2の差に比例する。
Mode Dは，SN1 と SN2 がオン，バランススイッチ SB1 がオフの状態で，バランス電
流は流れない。アーム電流は CC1と CC2の両方に流れるため，電圧差は変化しない。

4.2.2 スイッチングリプル電圧で発生する損失の解析

スイッチングリプル電圧による電圧差によってバランス回路で発生する損失を解析す
る。ここでは，アンバランス電圧は十分に抑制されていると考える。ここで，Mode B

の期間を tB とし，その間のアーム電流を iarm 一定とし，Mode B開始時刻の電圧差を
ゼロと仮定する。セルコンデンサ容量を CC = CC1 = CC2とすると，Mode Bの期間に
発生する電圧差は，

∆vC(B) = vC1(B) − vC2(B) =
iarmtB
CC

(4.1)

で表される。
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Mode Bの間に発生した電圧差は，バランス素子 SB1 がオンする Mode Aもしくは
Mode Cの期間に減衰する。はじめに，Mode Aで電圧差が減衰した場合の損失を解析
する。Mode A開始時の電圧差を∆VC0(A)と定義すると，バランス電流は，

iB(A) = −
∆VC0(A)

RB

e−
t
τ (4.2)

で表される。ただし，RB はバランス抵抗値である。τ はバランス回路の時定数で以下
のように表される。

τ =
RBCC

2
(4.3)

Mode Aの電圧差の初期値を∆VC0(A) = ∆vC(B)とすると，スイッチング 1周期の間にバ
ランス抵抗に発生する平均損失は，

Psr(A) =
1

tsw

∫ tA

0

RBi
2
B(A)dt =

fsw
4CC

(
1− e−

2tA
τ

)
t2Biarm (4.4)

となる。ただし，tAはMode Aの期間である。
次に，Mode Cで電圧差が減衰した場合の損失を解析する。Mode Cのバランス電流は，

iB(C) = −
∆VC0(C)

RB

e−
t
τ +

iarm
2

(
1− e−

t
τ

)
(4.5)

で表される。ただし，∆VC0(C) はMode Cの電圧差の初期値である。Mode Cでは，電
圧差初期値∆VC0(C)によって流れる電流とバランス回路に分流したアーム電流の和とな
る。図 4.3のように各セルに同じデューティ比を与える場合，Mode Cの期間は tC = tB

となる。Mode Cの電圧差の初期値を∆VC0(C) = ∆vC(B)とすると，バランス抵抗に発生
する損失は，

Psr(C) =
1

tsw

∫ tC

0

RBi
2
B(C)dt = fsw

[
1

4CC

(
1− e−

2tB
τ

)
t2B

+
tBRB

2

(
e−

tB
τ − e−

2tB
τ

2

)
+

τRB

2

(
e−

tB
τ − e−

2tB
τ

4
− 3

4

)]
i2arm (4.6)

で表される。
次に，バランス回路の時定数 τ の大きさと損失との関係について考察する。
(1) HSB(High Speed Balancing)の場合
バランス回路の時定数 τ がスイッチング周期 tsw = 1/fsw より十分短い HSB: High

Speed Balancing (tsw⁄τ ≫ 1)の場合を考える。図 4.5に，HSBの場合のバランス電流と
セルコンデンサ電圧波形を示す。Mode Bの期間ではスイッチングリプル電圧による電



70 第 4章 検出回路を削減可能なバランス回路付きMMCの低損失化

SP2

Mode

vC1

vC2

ON

ON

OFF ON

OFF

B A CC A B A CA B A CA
B

al
an

ce
 

cu
rr

en
t i

B
(A

)
C

el
l 

ca
pa

ci
to

r 
vo

lta
ge

 
(V

)

SP1, SB1

0 0.5 1 1.5 2 2.5 3 ms

66

67

68

-100

-50

0

図 4.5: バランス回路電流とセルコンデンサ電圧波形（HSBの場合）

圧差が発生する。Mode Aの間に，セルコンデンサはバランス回路を介して時定数 τ で
充放電され，電圧差は減少する。このとき，バランス電流がバランス抵抗に流れ，損失
が発生する。
Mode Aで放電した場合を考える。HSBでは，τ ≪ tAであるため，e−

2tA
τ → 0として

(4.4)式を近似すると，スイッチングリプル電圧によって発生する損失は，

Psr−HSB(A) ≈
fsw
4CC

t2Bi
2
arm (4.7)

と近似できる。また，tB が fsw に逆比例（tB ∝ 1⁄fsw ）することを考慮すると，CC や
fsw を大きくすれば損失を低減することができるが，主素子のスイッチング損失やセル
コンデンサ体積の増大を招く。
同様に，τ ≪ tB として (4.6)式を近似すると，Mode Cで放電した場合に発生する損
失は，

Psr−HSB(C) ≈
fsw
4CC

t2Bi
2
arm (4.8)

となる。
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図 4.6: バランス回路電流とセルコンデンサ電圧波形（LSBの場合）

(2) LSB(Low Speed Balancing)の場合
バランス回路の時定数 τ がスイッチング周期 tsw より十分長い LSB: Low Speed

Balancing (tsw⁄τ ≪ 1）の場合を考える。図 4.6に，LSBの場合の波形を示す。LSBで
は，時定数がスイッチング周期より長いため，Mode Bで発生した電圧差は，Mode Aや
Mode Cになっても，すぐに減衰しない。
LSBの場合，τ ≫ tA かつ τ ≫ tB であるので，(4.4)式と (4.6)式を一次近似すると，
スイッチングリプル電圧によって発生する損失は，

Psr−LSB(A) ≈
fsw

RBC2
C

tAt
2
Bi

2
arm (4.9)

Psr−LSB(C) ≈
fsw

RBC2
C

t3Bi
2
arm (4.10)

となる。(4.9)(4.10)式は，RB を大きく設定すればスイッチングリプル電圧による損失
を低減できることを示している。したがって，CC や fsw を増加せずに，損失を低減す
ることが可能になる。
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4.2.3 アンバランス電圧の減衰時定数

ここでは，素子のばらつきで発生するアンバランス電圧の抑制について述べる。電圧
差は，バランス電流が流れるMode AとMode Cの間に，(4.2)式や (4.5)式第 1項のよ
うに時定数 τ で指数関数的に減衰する。HSBの場合，電圧差はスイッチング 1周期内で
ほとんど減衰するため，アンバランス電圧が減衰する時定数 τB は，バランス回路の時
定数 τ と一致する。一方，LSBの場合，スイッチング１周期では電圧差はほとんど減衰
しない。バランス素子がオフしているMode BとMode Dの期間にはアンバランス電圧
は減衰しないため，τB は τ より長くなる。ここでは，系統周期の数周期に渡るものと仮
定する。
LSBの場合では，スイッチングリプル電圧はMode BとMode Cで相殺されるため，
電圧差としてアンバランス電圧の初期値 ∆VC を考える。また，τ ≫ tsw であるので，
(4.5)式第 2項を無視すると，スイッチング 1周期で減衰するアンバランス電圧は，

∆vC(tsw) = ∆VC +
2

CC

∫ tA

0

iB(A)dt+

∫ tC

0

iB(C)dt = ∆VCe
− tA+tB

τ (4.11)

で求められる。(4.11)式は，アンバランス電圧が等比級数的に減衰することを示してい
る。したがって，期間 tにおけるスイッチング回数は fswtであるため，電圧アンバラン
ス∆vC は，

∆vC = ∆VC

fswt∏
n=1

e−
tAn+tCn

τ = ∆VCe
− (tA+tC)fswt

τ (4.12)

と表される。ただし，tAnと tCnは n回目のスイッチング周期におけるMode AとMode

Cの期間であり，tAおよび tC は系統周期における tAと tC の平均値である。tA + tC は
主素子 SP1がオンしている時間の平均値であるため，LSBにおけるアンバランス電圧の
減衰時定数は，

τB =
τ(

tA + tC
)
fsw

=
τ

DSP

=
RBCB

2DSP

(4.13)

と表される。ただし，DSP は系統周期における SP1 のデューティ比の時間平均値で，
MMCが対称な動作を行っていれば通常は，DSP = 0.5である。たとえば，素子の特性
ばらつきやコンデンサ容量のばらつき程度であれば，τB を百ms程度の時定数に設定す
るように，(4.13)式に基づいてバランス抵抗 RB を設計できる。
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図 4.7: 転流時におけるスイッチングモード

4.3 セルコンデンサの短絡を防止するバランス回路の転流
方法

表 4.1に示すように，原理的にはバランス素子は主素子と同時にスイッチングすれば
よい。しかし，主素子とバランス素子の特性が異なるため，スイッチングを完全に一致
させることは難しい。主素子とバランス素子が同期しない場合，バランス回路を介して
セルコンデンサが短絡され，損失が増加することがある。本節では，これを避けるため
の転流シーケンスを示す。
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図 4.7に転流時のスイッチングモードを示す。アーム電流 iarm が正の場合における，
SP1および SB1はオフ，SN1はオンの状態から，SP1および SB1がオン，SN1がオフの状
態への転流である。(1)は転流前の状態で，SP1，SB1がオフ，SN1がオンである。(2)は
SN1がオフとなり，デッドタイム期間である。アーム電流は SN1のボディダイオードを
流れる。(3)はデッドタイムが終了し，SB1 より先に SP1 がターンオンした状態である。
アーム電流は SP1 を流れるが，SB1 はオフのままであり，バランス回路に電流は流れな
い。最後に，(4)は SB1 がターンオンした状態である。CC1 と CC2 が並列接続され，電
圧偏差に応じたバランス電流が流れる。したがって，(1)～ (4)の順にスイッチングを
行った場合，セルコンデンサの短絡損失は発生しない。一方，(3’)はデッドタイム終
了時に，SP1 より先に SB1 がターンオンした状態である。このとき，バランス抵抗 RB1

に印加される電圧が CC2の電圧に等しくなるように，アーム電流がバランス回路へ分流
する。この状態は，あたかも CC2がバランス回路を介して短絡したようにみなすことが
できる。このセルコンデンサの短絡はデッドタイムが終了するまで継続する。なお，(4)

の状態から (1)へ転流する際も同様に，(3’)を避けて，(3)，(2)，(1)の順にスイッチン
グすることで，セルコンデンサの短絡損失の発生を回避できる。つまり，SP1 より先に
SB1 をターンオフすればよい。なお，アーム電流が負の場合，SN1 のボディダイオード
は導通しないため，短絡は発生しない。
図 4.8はセル電圧が等しい状態における転流時のスイッチングシーケンスとバランス
回路の波形である。vB1 と iB1 はバランス素子の電圧と電流，vR1 はバランス抵抗の電
圧，iP1は SP1の電流を表す。図 4.8(a)は，SP1のターンオン前に SB1がターンオンした
場合である。SB1 がオンしてから SP1 がターンオンするまで，バランス抵抗にセル電圧
vC2 が印加されている。このとき CC2 が短絡し，バランス回路に大きな電流が流れる。
図 4.8(b)は，SB1 のターンオン前に SP1 がターンオンした場合である。SP1 がターンオ
ンすると SN1のボディダイオードがオフする。その後 SB1がターンオンしても CC2の短
絡は起こらず，損失は増加しない。なお，このような転流シーケンスは，ゲート抵抗に
よりバランス素子 SB のターンオン・オフ遅延時間を調整するだけで実現できる。詳細
は 4.5.3項を参照されたい。
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図 4.8: 転流時におけるバランス回路のスイッチング状態と波形

4.4 スイッチングリプル電圧で発生する損失の検証
バランス回路を LSBで動作させることによる損失低減効果を検証するため，図 4.1お
よび図 4.2に示す回路を用いて，バランス回路で発生する損失をシミュレーションした。
スイッチングは理想的な状態を模擬し，素子のばらつき等で発生するアンバランス電圧
やスイッチング損失，セルコンデンサの短絡損失は生じないようにした。これにより，
スイッチングリプル電圧による損失のみに着目した評価を行った。解析では，交流電圧
√
3Vs = 200 V，Vdc = 350 Vとした。スイッチング周波数 fsw は 1 kHz，セルコンデン
サの電圧脈動幅を 10%とするようセルコンデンサの容量は 3.7 mFとした。変換器アー
ムに与える電圧指令値とアーム電流は定常時に現れる波形とした。
図 4.9に HSBの場合における，バランス回路の損失率とバランス電流実効値のシミュ
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図 4.9: バランス回路の損失とバランス電流のシミュレーション結果（HSBの場合）

レーション結果を示す。損失率は，定格変換器容量に対する，全てのバランス回路の合
計損失の比率である。時定数 τB がスイッチング周期 tsw の 0.05～ 0.075倍となるよう，
バランス抵抗値 RB を比較的小さく設定した。バランス回路の損失率は，出力に比例し
て増加するが，抵抗値 RB が 2/3に低下しても損失率はほとんど変わらない。バランス
電流実効値は，主素子 SP を流れる電流実効値の 40%ほどであり，バランス素子には主
素子の半分程度の電流定格が必要であることを示している。
図 4.10に LSBの場合における，バランス回路の損失率とバランス電流実効値のシミュ
レーション結果を示す。時定数 τB はスイッチング周期 tsw の 10～ 15倍である 100～
150 msになるよう，バランス抵抗値 RB を増加させた。RB 以外は図 4.9の解析と同じ
定数を用いた。HSBと比較し，バランス回路で発生する損失率はわずか 0.001%程度で
あり，1/60～ 1/90に低下している。また，バランス電流実効値も主素子の電流実効値



4.4 スイッチングリプル電圧で発生する損失の検証 77

P
ow

er
 lo

ss
 r

at
io

 in
 b

al
an

ce
 r

es
is

to
r 

(%
)

N
or

m
al

iz
ed

 b
al

an
ce

 c
ur

re
nt

 �

�

�

�

�

(%
)

Power loss ratio at ��
�

��

�

= 10 (�
�

� �����)
Power loss ratio at ��

�

��

�

= 15 (�
�

� �����)
Normalized balance current at ��

�

��

�

= 10 (�
�

� �����)
Normalized balance current at ��

�

��

�

= 15 (�
�

� �����)

Output power (kW)

0 2 4 6 8 10
0

0.02

0.04

0.06

0.08

0.1

40

30

20

10

0

50

図 4.10: バランス回路の損失とバランス電流のシミュレーション結果（LSBの場合）

と比較して 0.4%以下であり，電流定格の小さな素子が適用できる。
以上の結果から，バランス回路を LSBの条件で動作するよう設計することにより，ス
イッチングリプル電圧による損失と，バランス素子の電流定格を低減できることを確認
した。
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図 4.11: バランス回路を接続したNPC-MMCの実験回路構成

4.5 実験結果
4.5.1 実験システム

提案手法は，従来のMMCのみならず，MMCと同様の変換器アームを有する回路に
対しても適用できる。3章で説明したように，本稿で対象とする低圧用の系統連系変換
器では，NPC-MMCを用いることで従来のMMCと比較してコンデンサを半減できる。
実験では，NPC-MMCのチョッパセルにバランス回路を接続した。
図 4.11に実験回路構成を示す。表 4.2に回路定数を示す。ただし，装置の都合上，同図
中の iarmP，iarmN と，前節までの iarmの向きが逆であることに留意されたい。NPC-MMC
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表 4.2: バランス回路を接続したNPC-MMCの実験回路定数

Rated power P 10 kVA

Line-to-line grid voltage
√
3Vs 200 V

Rated ac grid current Is 28.9 A

Rated circulating current IZ 6.1 A

System frequency f 50 Hz

Dc link voltage Vdc 350 V

Cell capacitor Ccell 8 mF

Cell capacitor voltage VC0 58 V

Balance resistor RB 15 Ω

Dc capacitor in one phase CdcP , CdcN 0.8 mF

Dc capacitor voltage VdcP , VdcN 175 V

Buffer inductor Lb 0.1 mH (0.4%)

Switching frequency of the cell fsw 6.6 kHz

Number of cells N 3

は，変換器アームと，4つの高圧スイッチと 2つの直流コンデンサからなる 3レベル構
造から構成されている。高圧スイッチは系統電圧に同期している。変換器アームは，高
圧スイッチの状態に応じて，系統電圧，もしくは系統電圧と直流コンデンサ電圧との差
分の電圧を出力する。正側の変換器アームに与える電圧指令値とアーム電流は，

v∗armP =

{
Vdc

2
− vs · · · 2nπ ≤ ωt < (2n+ 1)π

−vs · · · (2n+ 1)π ≤ ωt < 2(n+ 1)π
(4.14)

iarmP =
is
2
+ IZ0 (4.15)

で表される。ただし，Vdcは直流リンク電圧，vsは交流相電圧，isは交流電流，IZ0は直
流循環電流である。
図 4.12にバランス回路を接続した NPC-MMCの回路基板を示す。実験回路では，各
セルコンデンサに電圧検出センサが設けられているが，制御には正側アームでは vC1，
負側アームでは vC4の電圧信号のみを使用した。同一アーム内のセルには，同じデュー
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図 4.12: バランス回路を接続したNPC-MMCの実験回路基板

ティ比を与えた。たとえば，SP1のデューティ比は vC1を用いて，

DSP1 = DSP2 = DSP3 = 1−DSN1 = 1− v∗armP

NvC1

(4.16)

で求められる。ゲート信号は位相シフト PWMで生成し，各セルのスイッチング素子に
与えた。なお，バランス素子 SBに与えるゲート信号は，図 4.3と同様に，主素子 SPの
ゲート信号線から分配した。バランス抵抗は，(4.13)式を用いて，τB が 120 msとなる
よう抵抗値を 15 Ωに設定した。ただし，(4.14)式および (4.16)式から SPの平均デュー
ティ比DSP を 0.5として計算した。このとき，バランス回路の時定数はスイッチング周
期より十分長く，LSB動作となる（τ = 60 ms ≫ 1⁄fsw = 0.15 ms）。

4.5.2 アンバランス電圧の抑制効果の検証

図 4.13にバランス回路を接続した場合の起動波形を示す。U相上アーム最上段 1セル
のセルコンデンサのみに放電抵抗（2.2 kΩ）を並列に接続し，意図的にアンバランス電
圧を発生させた。スイッチングを開始する前は，セルコンデンサ電圧はアンバランス状
態であったが，スイッチングを開始すると，すみやかにアンバランス電圧が減衰した。
(4.13)式で表される理論曲線ともほぼ一致することから，設計通りの時定数でバランス
することを確認した。また，起動直後に約 14 V（24%）の電圧差があっても，RB = 15

Ωを考慮するとバランス抵抗に流れる電流は 0.93 Aであり，主素子の電流ピーク値のわ
ずか 3.8%に抑制されている。
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図 4.13: バランス回路によって電圧偏差が減衰する実験波形

図 4.14と図 4.15に定格 10 kWでコンバータ運転およびインバータ運転を行った時の
波形を示す。どちらも安定に動作しており，バランス回路を接続した NPC-MMCの系
統電流は正弦波に制御されている。同一アーム内のセルコンデンサ電圧はすべて一致し
ており，提案するバランス回路がアンバランス電圧の抑制に有効であることを確認した。
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図 4.14: 定常状態における 10 kW整流器運転時の実験波形
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図 4.15: 定常状態における 10 kWインバータ運転時の実験波形
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図 4.16: ゲートドライブ回路

4.5.3 短絡損失低減の実験検証

バランス素子の転流シーケンスの違いにより，セルコンデンサの短絡に伴う損失を低減
できることを実験で確認する。実験では，図 4.3に示すように，SPと SBは同一のゲート
信号で駆動した。また，短絡電流による素子の破壊を避けるため，SBには SP，SNと同じ
MOSFETを使用した。図 4.16にゲートドライブ回路示す。SPと SBのターンオン・オフ
遅延時間 Td−on(SP )，Td−off(SP )，Td−on(SB)，Td−off(SB)は，それぞれターンオン時のゲー
ト抵抗 Rg−on とターンオフ時のゲート抵抗 Rg−off で調整できる。SP と SB の Rg−on と
Rg−off を適切に選べば，スイッチングのタイミングを変えることができる。図 4.8(b)の
セルコンデンサの短絡が起こらない転流シーケンスとするために，Td−on(SB) > Td−on(SP )，
Td−off(SP ) > Td−off(SB) とした。また比較のため，セルコンデンサの短絡が発生する図
4.8(a)の転流シーケンスは，Td−on(SP ) > Td−on(SB)，Td−off(SB) > Td−off(SP ) とすること
で実現した。一般に，Rg−onを増加させるとスイッチング損失が増え，Rg−off を減らす
とスイッチングサージが増える。しかし，LSB動作であれば，バランス素子に流れる電
流は主素子と比較して十分小さくなり，スイッチング損失やサージ電圧は十分低く問題
にならない。
図 4.17にスイッチング時にセルコンデンサの短絡が起こった場合のバランス回路の波
形を示す。短絡によるバランス抵抗の発熱を抑えるため，出力 3 kWの条件で測定した。
短絡の発生する 1 µs程度の期間，バランス抵抗にセルコンデンサの電圧が印加され，バ
ランス抵抗で損失が発生する。vB1 の波形から計算すると 1つのバランス抵抗で発生す
る損失は 0.83 Wであった。
図 4.18は定格出力 10 kWにおけるスイッチング時のセルコンデンサの短絡を防止し
た場合の波形である。セルコンデンサの短絡を防止することで，バランス抵抗にはほと
んど電圧は印加されていない。vB4 の波形から計算すると 1つのバランス抵抗で発生す
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図 4.17: セルコンデンサの短絡が生じた場合のバランス回路の実験波形

る損失は 0.034 Wであり，大幅に低減できた。また，ゲート抵抗によりバランス素子の
スイッチング速度を変えたことによる，スイッチング損失やサージ電圧の著しい増加は
生じなかった。

4.5.4 変換損失の実験検証

図 4.19に直流電力 Pdcと交流電力 Pacから測定した変換損失を示す。損失には，主素
子およびセルコンデンサの損失，ゲート回路の損失，バッファリアクトルの損失が含ま
れている。赤い×マーカーは，バランス回路を停止し，フィードバック制御によって個
別電圧バランス制御を行った場合の変換損失である。黒い■マーカーと青い •マーカー
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図 4.18: セルコンデンサの短絡を防止した場合のバランス回路の実験波形

は，バランス回路を接続した場合で，それぞれ図 4.17のようにセルコンデンサの短絡が
生じる時と図 4.18の短絡防止する転流シーケンスを適用した時の変換損失である。
同じバランス回路を接続した NPC-MMCでも，短絡を防止する転流シーケンスを適
用することにより，出力 3 kW時の損失を 11.4 W低減した。図 4.17から計算されるバ
ランス抵抗 1つあたりの損失は 0.83 W である。実験で使用した NPC-MMCには 12個
のバランス抵抗があり，すべてが同じ損失を発生すると損失の総和は 10.0 W（＝ 0.83

W×12個）となり，実測した変換損失の差にほぼ一致する。
セルコンデンサの短絡を防止した場合では，バランス回路を接続せずに個別電圧バラ
ンス制御を適用した場合と比較して，低出力から定格出力まで変換損失はほとんど増加
していない。この結果は，NPC-MMCの変換損失に対する，バランス回路で生じる損失
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図 4.19: 変換損失の比較

の占める割合が小さいことを意味する。つまり，スイッチングリプル電圧による損失や
セルコンデンサの短絡による損失はほとんど発生していない。したがって，提案回路は
セルコンデンサ容量を増加させることなく，バランス回路で発生する損失を極限まで低
減でき，最大 99.2%の高効率な電力変換を実証した。
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4.6 コスト評価
コスト計算のための設計例を表 4.3に示す。2レベル変換器の使用素子は，導通損失が
比較的低く放熱性に優れたモジュール型 IGBTを想定した。従来のMMCやNPC-MMC

の使用素子は，損失が小さく基板で十分放熱できることから，表面実装のディスクリー
ト型MOSFETを想定した。従来のMMCと NPC-MMCの等価スイッチング周波数は，
バッファリアクトルに流れる電流とし，従来のMMCではセル数が 2倍になっているこ
とからスイッチング周波数は NPC-MMCの 1/2とした。バランス回路を適用すること
で，NPC-MMCの直流電圧検出数は変換器アームにつき 1つでよく，従来のMMCに比
べて大幅な削減が可能である。また，セルコンデンサ容量はリプル幅を±5%となるよう
に設定し，NPC-MMCには 3章で検討した高調波重畳によるセルコンデンサリプル低減
制御を適用した。なお，2レベル変換器と NPC-MMCの直流リンクのコンデンサ容量は
同一としたが，スイッチングリプル電圧の抑制のみであれば 2レベル変換器のコンデン
サ蓄積エネルギーはさらに小さくできる。

表 4.3: コスト計算のための設計例（3相 200 V-10 kW）

2レベル変換器 従来のMMC

（DSCC）
バランス回路を

接続した NPC-MMC

素子 モジュール型
IGBT

ディスクリート型
低耐圧MOSFET

ディスクリート型
低耐圧MOSFET

素子数 6（600 V） 72（100 V） 36 + 6∗1（100 V）
12（250 V）

PWM-ch数 3ch 36ch 24ch

総セル数 – 36セル 18セル
等価スイッチング周波数
（スイッチング周波数）

10 kHz

（10 kH）
20 kHz

（3.3 kHz）
20 kHz

（6.6 kHz）
フィルタ

インダクタンス 5.5% 0.2% 0.4%

直流電圧検出数 1 36 8

コンデンサ蓄積エネルギー 73.5 J∗2 472 J∗3 289 J∗4

∗1バランス回路用素子
∗2 DC link：1.2 mF-350 V
∗3 Cell：6.2 mF-65 V
∗4 DC link：2.4 mF-175 V（2直列），Cell：5.7 mF-65 V
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図 4.20: 推定コスト

図 4.20に，バランス回路を接続した NPC-MMCの推定コストを示す。コスト計算に
は，スイッチング素子・直流コンデンサ（セルコンデンサ含む）・センサおよびゲート
回路・交流フィルタ・冷却機器・制御機器を部品価格で計算した。従来の 2レベル変換
器と比較して，NPC-MMCの交流フィルタのコストはおよそ 1/4に低減できる。また，
MMCや NPC-MMMCの素子数は大幅に増えているが，安価な低耐圧MOSFETを使用
できるため，素子コストの増加は大きくない。一方で，従来のMMCはコンデンサや検
出回路のコストが大幅に増加する。これに対し，本研究で提案したバランス回路を接続
したNPC-MMCでは，素子コストが若干増加するが，コンデンサ小型化と制御インター
フェースの削減が可能となり，コンデンサや検出回路のコスト増加が抑えられている。
その結果，バランス回路を接続した NPC-MMCは，従来の 2レベル変換器と比較して
22%のコスト低減が可能である。

4.7 4章のまとめ
本章では，各セルのコンデンサ電圧を検出せずに，セルコンデンサ電圧をバランスで
きる抵抗付きバランス回路を提案した。バランス回路にあえて抵抗を挿入することで，
セルコンデンサ容量を増加させずに，スイッチングリプル電圧による損失とバランス素
子の電流定格を低減できることを示した。また，主素子に対して，バランス素子のター
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ンオンを遅く，ターンオフを早くすることで，セルコンデンサの短絡に伴う損失を低減
できることを明らかにした。10 kWの NPC-MMCのチョッパセルに提案バランス回路
を接続して実験を行った結果，運転中のセルコンデンサ電圧を良好にバランスでき，バ
ランス回路の接続による損失の増加は生じないことを確認した。また，バランス回路を
含む変換器全体の損失を実測し，99.2％の変換効率を実現した。最後に，バランス回路
を接続した NPC-MMCのコスト評価を行い，2レベル変換器や従来のMMCと比較し
てコスト低減が可能であることを示した。
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第 5章

PWM-ch数削減とコンデンサリプル電流
低減を両立する疑似ユニポーラ変調

本章では，制御インターフェースの 1つである PWMチャンネル数を削減しつつ，
MMCのセルコンデンサリプル電流を低減できる疑似ユニポーラ変調を提案する。提案
法はブリッジセルを有するMMC全般に適用可能であるが，セルコンデンサのリプル電
流がボトルネックとなる低圧向けのアクティブフィルタを想定して検討する。疑似ユニ
ポーラ変調はバイポーラ変調で生成した PWM出力を使用し，1つの PWM出力を直列
に接続されている別のブリッジセルに与えることで，PWM出力を入れ替える。つまり，
それぞれのブリッジセルは，異なる 2つの PWM出力で制御されることになるため，ブ
リッジセルのレグ間に位相差を生成することが可能になる。また，PWM出力入れ替え
を考慮した個別バランス制御を提案し，制御非干渉化が実現できることを理論的に示す。
3.3 kVAのMMCアクティブフィルタに提案法を実装し，少ない PWMチャンネル数に
おいても，セルコンデンサリプル電流とコンデンサ損失が低減できることを実証する。

5.1 MMCを適用したアクティブフィルタとその課題
5.1.1 回路構成

図 5.1にMMCを適用したアクティブフィルタ（MMCアクティブフィルタ）の回路
構成を示す。高調波を発生する負荷として，直流リアクトルを接続した 3相ダイオード
整流器を交流系統に接続する [113]。3相MMCアクティブフィルタは小型の交流フィル
タを介して負荷と並列に接続し，系統電流が正弦波となるように補償する。MMCアク
ティブフィルタは直流リンクが不要であるため，スター結線MMC（SSBC）を適用す
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図 5.1: MMCを適用したアクティブフィルタ

る。この回路構成は，複数のブリッジセルで構成されるクラスタをスター結線している
ため，各クラスタは系統相電圧を出力するだけでよい。したがって，MMCの回路構成
の中で最も少ないセル数で構成でき，PWMチャンネル数を削減することに適している。

5.1.2 MMCアクティブフィルタの制御

図 5.2にMMCアクティブフィルタの制御ブロック図を示す。ここでは，dq変換を用
いた一括高調波検出方式を採用した [114, 115]。まず，負荷電流 iL を検出し dq 座標に
変換することで，基本波電流を直流成分に，高調波電流を交流成分にそれぞれ分離す
る。そして，高調波成分だけをHPF（High pass filter）で抽出する。電流制御器（ACR：
Auto current regulator）はクラスタ電圧指令値 v∗clsを演算し，抽出した高調波電流にク
ラスタ電流 iclsが追従するように制御する。
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図 5.2: MMCアクティブフィルタの制御ブロック図

また，MMCアクティブフィルタはすべてのセルコンデンサ電圧をバランスさせる必
要がある。スター結線型MMCのセルコンデンサバランス制御には，3層階層構造の制
御方式 [116]を採用した。以下にバランス制御について簡単に述べる。第 1階層は一括
コンデンサ電圧制御であり，3つのクラスタのすべてのセルコンデンサ電圧平均値を制
御する。変換損失に相当する有効電力を交流系統からセルコンデンサに供給する。第 2

階層はクラスタバランス制御で，3つのクラスタ間でセルコンデンサ電圧平均値をバラ
ンスさせる。MMCアクティブフィルタ内で小さな逆相電流を流すことでクラスタ間の
エネルギー授受を行う。第 3階層は個別バランス制御で，クラスタ内の個別のセルコン
デンサ電圧を制御する。各セルの電圧指令値 vrefn を調整することにより，クラスタ内
の各セル間でエネルギー授受を行う。

5.1.3 MMCアクティブフィルタの課題

ブリッジセル（単相インバータ）の変調法として，ユニポーラ変調とバイポーラ変調
が知られている [107–109]。ユニポーラ変調は 2つのレグを独立して動作させるため，
PWMチャンネルは 2つ必要になる。一方で，バイポーラ変調は 1つの PWMチャンネ
ルがあればよく，2つのレグは同期して交互にスイッチングする。たとえば，図 5.2の
ように 9つのセル（合計 36素子）を有する 3相MMCにバイポーラ変調を適用した場
合，9つの PWMチャンネル数で制御できる。そのため，汎用マイコンなどが適用でき，
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表 5.1: ブリッジセルの出力電圧とセルコンデンサ電流

Mode S1n S2n S3n S4n voutn iCn

1 1 0 0 1 vCn icls

2 0 1 1 0 −vCn −icls

3 1 1 1 0 0 0

4 0 0 0 1 0 0

制御装置のコスト低減が可能になる。
一般的に，バイポーラ変調はユニポーラ変調と比較して多くの高調波電圧を発生する
ことが知られている。バイポーラ変調の主要な高調波電圧はスイッチング周波数成分で
あるが，ユニポーラ変調では 2倍のスイッチング周波数成分となる。このように，バイ
ポーラ変調の高調波電圧はユニポーラ変調より低い周波数帯域となるが，位相シフト
PWMを適用すればMMC内でスイッチング周波数成分を打ち消すことができるため，
大きな問題にはならない [110–112]。
バイポーラ変調のデメリットとして，セルコンデンサに大きなリプル電流が流れる。
低圧向けMMCのセルコンデンサには電解コンデンサの使用が想定されるため，熱的ス
トレス低減や製品寿命向上の観点から，リプル電流はできるだけ少なくすることが望ま
しい。特に，MMCをアクティブフィルタに応用した場合，主要な出力電流は 5次や 7

次，もしくはそれ以上の高調波成分となるため，セルコンデンサの静電容量は小さくて
良い。そのため，MMCアクティブフィルタのセルコンデンサを小型化するには，静電
容量よりリプル電流耐量の方がボトルネックとなる。したがって，バイポーラ変調のよ
うに PWMチャンネル数を削減しつつ，コンデンサリプル電流を削減することが重要で
ある。

5.2 ブリッジセルの従来の変調法
5.2.1 ブリッジセルの出力電圧とセルコンデンサ電流

ブリッジセルは 2つのスイッチングレグと 1つのセルコンデンサで構成する。ここで
は，2つのスイッチングレグのうち交流系統に近いレグを正側レグ，交流系統から遠い
レグを負側レグと呼ぶ。スイッチング素子に与えるゲート信号はそれぞれのセルの電圧
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図 5.3: ブリッジセルのスイッチングモード

指令値 vrefn に基づいて決定される。添え字 nは各セルを識別する番号で，1つのクラ
スタ内のセルに順番に付与する。図 5.3にブリッジセルの 4つのスイッチングモードを
示す。各スイッチングモードにおけるブリッジセルの出力電圧 voutn とセルコンデンサ
電流 iCnを表 5.1に示す。Mode 1とMode 2では，ブリッジセルの出力電圧はセルコン
デンサ電圧 vCn であり，クラスタ電流 icls はセルコンデンサを通る。一方，Mode 3と
Mode 4では，ブリッジセルの出力電圧はゼロである。このとき，セルコンデンサには電
流が流れない。ここでスイッチング関数 S1n，S2n，S3n，S4nを導入する。スイッチング
関数はスイッチング素子がオン状態の時は 1を表し，オフ状態の時は 0を表す。スイッ
チング関数を用いると，ブリッジセルの出力電圧は，

voutn = (S1n − S2n)
vCn

2
+ (S4n − S3n)

vCn

2
(5.1)

と表せる。ただし，vCnはセルコンデンサ電圧である。

5.2.2 ユニポーラ変調

ユニポーラ変調は 0 Vと vCn，もしくは 0 Vと −vCnの振幅を持つ単極性のパルス電
圧が得られる変調法である。ユニポーラ変調の PWM出力は，正側レグ用の三角波キャ
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リア信号と負側レグ用の反転した三角波キャリア信号を使用し，電圧指令値と比較する
ことで生成できる。ブリッジセルの 2つのレグは独立に動作するため，図 5.3のすべて
のスイッチングモードが現れる。なお，負側レグの PWM出力はキャリア信号ではなく
電圧指令値を反転することでも同じ PWM出力が得られる。ユニポーラ変調ではMode

3と 4の期間が現れ，その期間はセルコンデンサに電流が流れない。そのため，セルコ
ンデンサ電流実効値はクラスタ電流実効値より小さくできる。しかしながら，ユニポー
ラ変調は合計レグ数と同数の相補 PWMチャンネル数が必要になる。たとえば，図 5.1

の回路の場合では，18個の独立した PWMチャンネルが必要であり，汎用マイコンを制
御器に用いることは難しい。

5.2.3 バイポーラ変調

バイポーラ変調は vCnと −vCnの振幅を持つ双極性のパルス電圧が得られる変調法で
ある。バイポーラ変調では，1つのブリッジセルに対し 1組の相補 PWM出力のみを使
用し，正側レグには PWM出力をそのまま与え，負側レグには反転した信号を与える。
したがって，バイポーラ変調に必要な相補 PWMチャンネル数はユニポーラ変調の半分
にできる。バイポーラ変調でとりうるモードはMode 1と 2のみであり，ブリッジセル
の出力電圧は vCn と −vCn の 2レベルになる。クラスタ電流 icls が常にセルコンデンサ
に流れるため，セルコンデンサ電流 iCn の振幅は常にクラスタ電流 icls と等しい。した
がって，セルコンデンサ電流の実効値は，

iCn−rms =

√
1

T

∫ T

0

i2Cndt =

√
1

T

∫ T

0

|icls|2dt = icls−rms (5.2)

で表される。(5.2)式は，たとえブリッジセルの出力電圧平均値がゼロであったとして
も，セルコンデンサ電流実効値はクラスタ電流実効値と同じになることを意味する。
図 5.4は，3つのブリッジセルから構成されるクラスタにバイポーラ変調を適用した
場合の出力電圧波形である。すべてのセルコンデンサ電圧はバランス状態（vC = vC1 =

vC2 = vC3）で，各セルの電圧指令値は同じ（vref = vref1 = vref2 = vref3）と仮定した。
3つのキャリア信号の位相は互いに ϕ = 2π/N = 2π/3だけシフトしている。G1 と G2，
G3 はバイポーラ変調で生成した PWM出力である。図 5.5(a)に示すように，PWM出
力 Gn は S1n と S4n に与える。もう一方のスイッチング素子 S2n と S3n には，Gn の相補
信号 Gn を与えて制御する。(5.1)式に S1n = Gn，S2n = Gn，S3n = Gn，S4n = Gn を代
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図 5.4: バイポーラ変調を適用した場合の出力電圧波形 (N = 3)

入すると，バイポーラ変調の場合の出力電圧は，

voutn(bi) =
(
Gn −Gn

)
vC (5.3)

になる。バイポーラ変調では，Mode 1と 2のみが現れるため，(5.3)式のように各セル
の出力電圧は 2レベルの波形になる。また，クラスタ電圧は voutn(bi)の総和であり，

vcls(bi) =
3∑

n=1

(
Gn −Gn

)
vC

=
(
G1 +G2 +G3 −G1 −G2 −G3

)
vC (5.4)

と求められる。したがって，3つのセルから構成されるクラスタにバイポーラ変調を適
用した場合は，4レベルの出力電圧が得られる。
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図 5.5: スイッチング素子への PWM出力の分配方法 (N = 3)

5.3 疑似ユニポーラ変調
本節では，提案する疑似ユニポーラ変調について説明する。疑似ユニポーラ変調はバ
イポーラ変調で生成した PWM出力をブリッジセル間で入れ替えることで，ユニポーラ
変調と同様にセルコンデンサ電流を低減できる。

5.3.1 PWM出力の分配方法

図 5.5(b)は疑似ユニポーラ変調の場合の PWM出力の分配例である。ここでは，3セ
ルで構成されたクラスタを例に説明するが，4セル以上で構成されたクラスタにも同様
に適用でき，その分配方法は次節で説明する。G1，G2，G3は，3つの電圧指令値と位相
シフトされたキャリア信号を用いて制御装置で生成されたバイポーラ変調の PWM出力
である。提案する疑似ユニポーラ変調では，正側レグのスイッチング素子 S11，S12，S13
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図 5.6: 疑似ユニポーラ変調を適用した場合の出力電圧波形 (N = 3)

にはバイポーラ変調と同様に G1，G2，G3を与える。一方，負側レグのスイッチング素
子 S41，S42，S43はバイポーラ変調とは異なり，G3，G1，G2でそれぞれ制御する。つま
り，疑似ユニポーラ変調では，1つのセルの正側レグと負側レグが異なる PWM出力を
使用する。残りのスイッチング素子 S21，S31，S22，S32，S23，S33は S11，S41，S12，S42，
S13，S43の相補 PWM出力 G1，G2，G3で制御する。PWM出力をこのように分配する
ことで，ブリッジセルの正側レグと負側レグの間に位相差が発生する。その結果，バイ
ポーラ変調で生成された PWM出力を使っても，Mode 3と 4が現れる。

5.3.2 クラスタ電圧

図 5.6に疑似ユニポーラ変調を適用した場合の出力電圧波形を示す。疑似ユニポーラ
変調で使用する PWM出力 G1，G2，G3は，図 5.4に示すバイポーラ変調の PWM出力
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と同じである。同じ PWM出力を用いているにもかかわらず，図 5.5(b)の分配方法を
適用するだけで，ブリッジセルの出力電圧 voutn は，vC，0，−vC の単極性の 3レベル
電圧波形となり，ユニポーラ変調の電圧波形になる。(5.1)式に S1n = Gn，S2n = Gn，
S3n = Gj，S4n = Gjを代入すると，n番目のセルの出力電圧は，

voutn(q−uni) =
(
Gn −Gn

) vC
2

+
(
Gj −Gj

) vC
2

(5.5)

で表せる。ただし，添え字 nと jは 1つのセルで使用する PWM出力の組み合わせを示
している。ここでは，nと j の組み合わせを “ゲートペア”と呼び，(n, j)で表す。たと
えば，図 5.5(b)のゲートペアは，(1, 3)，(2, 1)，(3, 2)である。
疑似ユニポーラ変調のクラスタ電圧は voutn(q−uni)の総和であり，

vcls(bi) =
3∑

n=1,j=1
n ̸=j

{(
Gn −Gn

) vC
2

+
(
Gj −Gj

) vC
2

}

=
3∑

n=1

(
Gn −Gn

) vC
2

+
3∑

j=1

(
Gj −Gj

) vC
2

=
(
G1 +G2 +G3 −G1 −G2 −G3

)
vC (5.6)

と求められる。このように，疑似ユニポーラ変調のクラスタ電圧は，(5.4)式と一致し，
バイポーラ変調のクラスタ電圧と同じになる。つまり，図 5.6の vclsと図 5.4の vclsは，
同一の 4レベルの電圧波形であり，疑似ユニポーラ変調がMMCアクティブフィルタの
制御性能に影響を与えないことを意味している。したがって，これまで提案されている
アクティブフィルタの制御 [117, 118]を併用することも可能で，負荷急変時においても
従来と同等の制御応答を得ることができる。

5.3.3 個別バランス制御

図 5.7に疑似ユニポーラ変調のための新しい個別バランス制御のブロック図を示す。
基本的には，従来の個別バランス制御と同様に，セルコンデンサ電圧平均値 vCave を指
令値として，個別のセルコンデンサ電圧をフィードバック制御する [116]。しかし，提案
する個別バランス制御の特徴は，同じ PWM出力で制御されている 2つのブリッジセル
のセルコンデンサ電圧をフィードバックする点にある。たとえば，PWM出力 G1 はセ
ル 1とセル 2に分配されるため，vC1 と vC2 の平均電圧をフィードバックする。これに
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図 5.7: 疑似ユニポーラ変調に適した個別バランス制御ブロック図

より，疑似ユニポーラ変調によって PWM出力が入れ替わっていたとしても個別バラン
スが実現できる。
次に，図 5.7のブロック図で制御できることを理論的に説明する。各ブリッジセルの
出力電圧指令値 v∗outnは，各セルコンデンサ電圧をフィードバック制御する必要があり，
次式で与えられる。 v∗out1

v∗out2
v∗out3

 =
v∗cls
3

 1
1
1

+
KP−blc

4

 vCave − vC1

vCave − vC2

vCave − vC3

 (5.7)

ただし，v∗clsはクラスタ電圧指令値で，KP−blcは比例ゲインである。vCaveはクラスタ内
のセルコンデンサ電圧平均値で次式で表される。

vCave =
1

3

3∑
n=1

vCn (5.8)

疑似ユニポーラ変調を適用すると，3つのブリッジセル間で PWM出力が入れ替わり，
制御干渉が起こる。PWM出力が図 5.5(b)のように分配されている時，ブリッジセルの
実際の出力電圧 voutnは電圧指令値 vrefnと変換行列を用いて， vout1

vout2
vout3

 =

 1/2 0 1/2
1/2 1/2 0
0 1/2 1/2

 vref1
vref2
vref3

 (5.9)
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と表せる。(5.9)式の逆行列を (5.7)式に代入すると，疑似ユニポーラ変調のブリッジセ
ルの電圧指令値 v∗outnは， vref1

vref2
vref3

 =

 1/2 0 1/2
1/2 1/2 0
0 1/2 1/2

−1 v∗out1
v∗out2
v∗out3


=

v∗cls
3

 1
1
1

+
KP−blc

4

 1 1 −1
−1 1 1
1 −1 1

 vCave − vC1

vCave − vC2

vCave − vC3


=

v∗cls
3

 1
1
1

+KP−blc

 vCave − vC1+vC2

2

vCave − vC2+vC3

2

vCave − vC3+vC1

2

 (5.10)

になる。(5.10)式は図 5.7に他ならなく，同じ PWM出力で制御されている 2つのブリッ
ジセルのセルコンデンサ電圧をフィードバックすれば，非干渉で制御できることを示し
ている。なお，ブリッジセルに流入する電力は voutと iclsの積であるため，比例ゲイン
KP−blcの極性はクラスタ電流 iclsの方向に依存する。

5.4 セルコンデンサのリプル電流解析
本節では，疑似ユニポーラ変調を適用した場合のセルコンデンサリプル電流の数値解
析を行う。低電圧向けではセルコンデンサに電解コンデンサを使用することが想定され
るため，熱ストレスや製品寿命に影響を与えるリプル電流を定量的に評価することは重
要である。解析では，電圧指令値は変調率 0.99の正弦波とし，表 5.3に示す回路定数を
用いた。図 5.8(a)はクラスタ電流 icls の理論波形で，MMCアクティブフィルタが理想
的な補償電流を流したと仮定した（icls = iAPF）。また，icls に含まれるスイッチングリ
プル電流は無視した。図 5.8(b)はバイポーラ変調を適用した場合のセルコンデンサ電流
である。正側レグと負側レグには同じ PWM出力を用いているため，Mode 1と 2しか
現れず，クラスタ電流は常にセルコンデンサを流れる。図 5.8(c)は疑似ユニポーラ変調
を適用した場合のセルコンデンサ電流である。セルコンデンサ電流がゼロになるMode

3と 4も利用するため，スイッチング周期の中で単極性のセルコンデンサ電流となって
いる。図 5.8(d)はユニポーラ変調を適用した場合のセルコンデンサ電流である。正側レ
グと負側レグは互いに独立に動作するため，セルコンデンサ電流波形は単極性となる。
疑似ユニポーラ変調でのセルコンデンサ電流波形（図 5.8(c)）は，ユニポーラ変調での
電流波形（図 5.8(d)）にほぼ一致する。
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図 5.8: 変調法ごとのセルコンデンサリプル電流の解析波形

図 5.9に正側レグと負側レグのキャリア位相差とセルコンデンサ電流実効値の関係を
示す。横軸 ϕは正側レグと負側レグのキャリア信号の位相差で，ϕ = 0の点はバイポー
ラ変調の場合に相当し，(5.3)式のように iC−rmsは icls−rmsと一致する。位相差 ϕを 0か
ら πに増加すると，Mode 3と 4が利用できるため，iC−rms は減少する。ϕ = πの点は
ユニポーラ変調の場合に相当し，iC−rmsは 24%低減する。ϕ = 2π/3の点は N = 3の疑
似ユニポーラ変調の場合に相当し，ユニポーラ変調と同様に iC−rmsを低減できる。
疑似ユニポーラ変調はセル数N が 3以上の場合にも適用できる。N > 3では，PWM

出力の分配方法は複数考えられ，コンデンサ電流の減少度合いに影響を与える。セルコ
ンデンサ電流を効果的に低減するには，図 5.9に示すように，位相差 ϕが πに近づくよ
うに PWM出力を分配することが望ましい。表 5.2はセルコンデンサのリプル電流を最
小化するブリッジセルのゲートペアの一例である。このように，疑似ユニポーラ変調は
セル数に関わらず，セルコンデンサ電流 iC−rmsを低減することができる。
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図 5.9: キャリア位相差とセルコンデンサ電流実効値の関係（icls = 9.4 A）

表 5.2: セルコンデンサ電流を最小化するブリッジセルのゲートペア

N Gate pairs of the bridge cell (n, j) ϕ iC−rms

icls−rms

3 (1, 3) (2, 1) (3, 2) 2π/3 77%

4 (1, 4) (2, 1) (3, 2) (4, 3) π/2 79%

5 (1, 4) (2, 5) (3, 1) (4, 2) (5, 3) 4π/5 76%

6 (1, 5) (2, 6) (3, 1) (4, 2) (5, 3) (6, 4) 2π/3 77%

7 (1, 5) (2, 6) (3, 7) (4, 1) (5, 2) (6, 3) (7, 4) 6π/7 76%

8 (1, 6) (2, 7) (3, 8) (4, 1) (5, 2) (6, 3) (7, 4) (8, 5) 3π/4 76%

5.5 実験結果
5.5.1 実験システム

図 5.1に実験回路構成を示す。実験で用いた回路定数を表 5.3に示す。実験システム
の写真を図 5.10に示す。実験では，各セルには 100 V耐圧のMOSFETを使用した。低
耐圧MOSFETのオン抵抗は低く，低いスイッチング周波数で動作させるため，素子の
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表 5.3: MMCアクティブフィルタの回路定数

Line-to-line grid voltage
√
3Vs 200 V

System frequency f 50 Hz

Rated load power PL 9.2 kW

Rated load voltage Vdc 283 V

Rated load current Idc 32.5 A

Rated apparent power of APF SAPF 3.3 kVA

Rated current of APF IAPF 9.4 A

Cell capacitor Cc 3 mF

Unit capacitance constant H 12 ms

Cell capacitor voltage VC 55 V

Switching frequency fsw 5 kHz

Number of cells N 3

ヒートシンクや冷却ファンは必要ない。実験はバイポーラ変調・ユニポーラ変調・疑似
ユニポーラ変調を適用し，どの変調法でも，同じ回路定数と制御アルゴリズム，制御ゲイ
ンを用いた。ただし，疑似ユニポーラ変調の場合の個別バランス制御のみ，5.3.3章で提
案した制御を適用した。ユニポーラ変調では 18個の PWMチャンネルを使用するため，
実験システムの制御装置には FPGAを使用した。セルコンデンサは電解コンデンサを
使用し，リプル電流定格を超えないように選定した。実験で使用したセルコンデンサの
等価直列抵抗（ESR）は 9 mΩで，単位静電定数は 12 msである。一般に，STATCOM

や AC/DC変換に用いるMMCの単位静電定数 [119]は，30 msから 50 ms程度である
ため，MMCアクティブフィルタのセルコンデンサは小さくできる。

5.5.2 各変調法の実験波形

図 5.11はバイポーラ変調を適用した場合の実験波形である。ブリッジセルの出力電圧
vout1，vout2，vout3は，vC と −vC の 2レベルの双極性の電圧波形であった。クラスタ電
圧 vclsは 4レベルの波形であるが，系統電流 isは THD3.8%の低歪みな正弦波に制御さ
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(a) Experimental set-up

(b) MMC-APF

MMC-APF

Diode rectifier

図 5.10: 実験システム

れている。isに含まれるスイッチングリプルの周波数はスイッチング周波数より十分大
きく，スイッチングリプル電流は十分に抑制されている。
図 5.12はユニポーラ変調を適用した場合の実験波形である。vout1，vout2，vout3はそれ
ぞれ vC，0，−vC の 3レベルの単極性の波形である。バイポーラ変調と比較すると，ク
ラスタ電圧 vclsは 7レベルの波形であった。さらに，isに含まれるスイッチングリプル
電流の周波数がバイポーラ変調の 2倍に増加することで，スイッチングリプル電流はさ
らに低減でき，系統電流 isの THDは 3.6%であった。
図 5.13は疑似ユニポーラ変調を適用した場合の実験波形である。疑似ユニポーラ変調
で使用する PWM出力は，バイポーラ変調によって生成し，図 5.5(b)に示すように各ス
イッチング素子に分配した。バイポーラ変調の PWM出力を使用しているにもかかわ
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らず，vout1，vout2，vout3 はユニポーラ変調と同様に 3レベルの波形であった。一方で，
クラスタ電圧 vclsは 4レベルの波形で，バイポーラ変調のクラスタ電圧と一致した。ス
イッチングリプル電流の周波数はユニポーラ変調より低くなるが，系統電流 isは歪みの
少ない THD3.8%の正弦波に制御されている。MMCではスイッチング周波数（5 kHz）
の高調波電圧はセル間でキャンセルされるため，疑似ユニポーラであってもスイッチン
グリプル電流は 1%以下に抑制されている。そのため，ユニポーラ変調よりスイッチン
グリプル電流の周波数が減少することは大きな欠点とはならず，アクティブフィルタと
しての制御性能は変わらない。
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図 5.11: バイポーラ変調を適用した場合の実験波形（PWM 9ch）
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図 5.12: ユニポーラ変調を適用した場合の実験波形（PWM 18ch）
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図 5.13: 疑似ユニポーラ変調を適用した場合の実験波形（PWM 9ch）
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図 5.14: 提案する個別バランス制御を適用したセルコンデンサ電圧波形

図 5.14は提案する個別バランス制御を適用した場合のセルコンデンサ電圧波形であ
る。制御の効果を確認しやすくするため，移動平均によって定常的な電圧リプルを取り
除いた。0.8 sの時間に提案する個別バランス制御を開始すると，どのセルコンデンサ電
圧もすみやかにバランスした。疑似ユニポーラ変調を適用すると PWM出力がセル間で
入れ替わるが，セルコンデンサ電圧は提案制御によって問題なくバランスできることを
確認した。

5.5.3 セルコンデンサ電流と損失の実験検証

図 5.15はクラスタ電流と推定したセルコンデンサ電流の実験波形である。ブリッジセ
ルのループインダクタンスを低く保つために，セルコンデンサ電流 iC1を直接検出する
ことはできない。そのため，セルコンデンサ電流 iC1 は測定した vout1 と icls を用いて，
sgn(vout1)× iclsによって推定した。ただし，sgnは符号関数である。3つの変調法におけ
るクラスタ電流 iclsはスイッチングリプルを除いてほぼ同様であるが，iC1にはそれぞれ
違いがある。バイポーラ変調の iC1は 1スイッチング周期の間で正と負に変化している。
一方で，ユニポーラ変調と疑似ユニポーラ変調の iC1 は，1スイッチング周期の間で正
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図 5.15: クラスタ電流とセルコンデンサ電流の実験波形

と負だけでなく，ゼロの値も確認できる。そのため，セルコンデンサ電流実効値に違い
が生じる。図 5.16に各変調におけるセルコンデンサ電流実効値を示す。バイポーラ変調
の iC1−rmsは icls−rmsと一致した。一方，ユニポーラ変調の iC1−rmsは icls−rmsより 21%

低減した。疑似ユニポーラ変調の iC1−rms は icls−rms より 20%低減した。ユニポーラ変
調はスイッチングリプル電流も低減できるため，バイポーラ変調と比較してクラスタ電
流 icls−rms は 0.4 A減少した。しかしながら，疑似ユニポーラ変調はバイポーラ変調と
同じクラスタ電圧であるため，icls−rmsを低減する効果はない。
表 5.4に疑似ユニポーラ変調を適用した場合の各セルコンデンサ電流実効値を示す。
すべてのセルコンデンサ電流実効値はほぼ一致しており，各セルには同じ電流が流れて
いることがわかる。したがって，どのセルに対してもリプル電流低減効果があることが
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図 5.16: セルコンデンサ電流実効値の比較

表 5.4: 疑似ユニポーラ変調の場合の各セルコンデンサ電流実効値

icls−rms iC1−rms iC2−rms iC3−rms

9.53 A 7.57 A 7.58 A 7.57 A

確認できる。
図 5.17に各変調法におけるMMCアクティブフィルタの損失を示す。系統電圧 vs と
補償電流 iAPF を乗算することで，MMCアクティブフィルタで消費する電力を測定し
た。測定した消費電力には，変換器損失の他に交流フィルタの損失も含まれている。
MOSFETの導通損失とスイッチング損失はデータシートとスイッチング波形から計算
し，交流フィルタのリアクトルの損失は LCRメータで測定したインピーダンスから計
算した。また，セルコンデンサの損失は iC1−rmsと ESRから計算した。
ユニポーラ変調の損失はバイポーラ変調の損失と比較して 6.2 W低減した。ユニポー
ラ変調は iCn だけでなく icls のスイッチングリプル電流も低減できるため，セルコンデ
ンサの損失の他にMOSFETの導通損失やスイッチング損失，交流フィルタの損失も低
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図 5.17: MMCアクティブフィルタの損失

減した。一方で，疑似ユニポーラ変調の損失は，バイポーラ変調の損失と比較して 3.1

W低減した。疑似ユニポーラ変調はセルコンデンサ電流のみを低減できるため，3.1 W

の差異はセルコンデンサでの損失に起因していると考えられる。
これらの実験結果から，提案する疑似ユニポーラ変調のセルコンデンサ電流は，同じ

PWM出力を使用したにも関わらず，バイポーラ変調と比較して 20%低減でき，セルコ
ンデンサ損失も 38%低減できることを明らかにした。これにより，静電容量だけでなく
リプル電流耐量の小さいコンデンサが使用でき，セルコンデンサの小型化が可能になる。

5.6 5章のまとめ
本章では，PWMチャンネル数削減とセルコンデンサリプル電流低減を両立する疑似
ユニポーラ変調を提案した。疑似ユニポーラ変調は，従来のバイポーラ変調によって生
成された PWM出力を使用し，その PWM出力をブリッジセル間で入れ替えることでブ
リッジセルの 2つのレグ間に位相差を生成する。このとき，PWM出力を入れ替えたと
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しても，各相のクラスタ電圧はバイポーラ変調と同じになるため，これまで提案されて
いる制御を併用することが可能である。また，入れ替えによって発生する各セルの電圧
指令値の干渉を考慮した個別バランス制御を提案した。PWM出力の入れ替えを行列変
換に対応させることで，非干渉に制御できることを理論的に示した。さらに，レグ間位
相差を πに近づけるように入れ替えれば，疑似ユニポーラ変調はセル数に関わらず，リ
プル電流が低減できる。3.3 kVAのMMCアクティブフィルタを試作し，従来変調法と
提案変調法の比較を行った。その結果，提案する疑似ユニポーラ変調法は，PWMチャ
ンネル数を削減しつつ，セルコンデンサリプル電流を 20%，セルコンデンサでの損失を
38%低減できた。これにより，PWMチャンネル数の少ない汎用マイコンを利用でき，
セルコンデンサ小型化と低損失化が実現できる。
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第 6章

結論

本章では，本論文で得られた研究成果をまとめるとともに，今後の展開を含めた総括
を行う。

6.1 本研究の成果
世界的な脱炭素化の流れの中で，再生可能エネルギーと交流系統との間のインター
フェースである系統連系変換器の需要は非常に大きい。一方で，導入促進には系統連系
変換器の低コスト化が欠かせないが，大型で重いリアクトルを含む交流フィルタがコス
トの大部分を占めている。スイッチング周波数を上げることで交流フィルタの小型化が
できるが，EMIノイズの増加や電力変換損失増大に直結する。そのため，従来の 2レベ
ル変換器をベースとした回路では，フィルタ小型化と高効率化の両立は困難である。
本論文では，低圧系統連系変換器として，100 V級の低耐圧MOSFETを利用したモ
ジュラー・マルチレベル変換器を検討した。安価でオン抵抗の低い低耐圧のMOSFET

を適用することで，素子数増加によるコスト増の影響を最小限にとどめつつ，交流フィ
ルタの小型化と低損失化が期待できる。また，MMCはレベル数増加も容易であり，100

V耐圧MOSFETを使用して 7レベルの変換器とすれば，2レベル変換器と比較して出力
高調波とスイッチング損失を大幅に低減できる。しかし，MMCは原理的に大きなセル
コンデンサを必要とし，ゲート信号線（PWM出力）や電圧センサなどの制御インター
フェースの増大が課題となる。そこで本研究では，MMCの本質的課題である大きなコ
ンデンサに対し，中性点クランプ回路を組み合わせたMMCの詳細な動作理論解析を行
い，必要コンデンサを半減できることを示した。また，電圧センサや PWMチャンネル
数増大など，低圧MMCでの課題を検討し，損失増大を招いていた従来方式と比較して
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低損失化を実現できる新しい回路構成や変調法を提案した。実験によって，99%以上の
効率や理論解析と提案法の効果を確認し，低圧向けMMCは小型・低損失化できること
を示した。これらの研究成果によって，セルコンデンサ小型化や制御インターフェース
削減が実現でき，低圧系統連系変換器としてMMCが適用できる可能性が広がった。
以下に各章で得られた研究成果をまとめる。

第 3 章 低圧系統連系変換器に適していると考えられる NPC-MMCのコンデンサ蓄積
エネルギーを検討した。理論検討により，NPC-MMCは 3レベル構造の直流コ
ンデンサから交流系統へ直接電力伝送が可能なダイレクトパワーフローを有す
ることを明らかにした。ダイレクトパワーフローによって，力率 1の場合では，
NPC-MMCに必要な蓄積エネルギーは従来のMMCの 70%に低減できる。力率 0

の場合では，追加される直流コンデンサを考慮してもコンデンサ蓄積エネルギー
を 52%に低減できる。また，NPC-MMCのダイレクトパワーフローは，コンデン
サ小型化だけでなく，循環電流も小さくできる。そのため，高調波電流を重畳す
る電圧リプル低減制御によって，従来のMMCより小さなアーム電流にも関わら
ず，蓄積エネルギーをさらに小さくできることを明らかにした。低耐圧MOSFET

を利用した 10 kVAの NPC-MMCを試作し，蓄積エネルギーの解析結果と電圧リ
プル低減制御の効果を検証した。ゲート損失や ACフィルタ（バッファリアクト
ル）の損失も含めても，測定した効率は最高で 99.3%となり，試作基板にはヒー
トシンクや冷却ファンをつけることなく電力変換が可能であることを実証した。
これらの理論解析と実験検証によって，NPC-MMCはセルコンデンサの小型化と
低損失化の両立が可能であることを示した。

第 4 章 各セルのコンデンサ電圧を検出せずに，セルコンデンサ電圧をバランスできる
抵抗付きバランス回路を提案した。バランス回路にあえて抵抗を挿入することで，
セルコンデンサ容量を増加させずに，スイッチングリプル電圧による損失とバラ
ンス素子の電流定格を低減できることを示した。また，主素子に対して，バラン
ス素子のターンオンを遅く，ターンオフを早くすることで，セルコンデンサの短
絡に伴う損失を低減できることを明らかにした。10 kWの NPC-MMCのチョッ
パセルに提案バランス回路を接続して実験を行った結果，運転中のセルコンデン
サ電圧を良好にバランスでき，バランス回路の接続による損失の増加は生じない
ことを確認した。また，バランス回路を含む変換器全体の損失を実測し，99.2％
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の変換効率を実現した。最後に，バランス回路を接続した NPC-MMCのコスト
評価を行い，2レベル変換器や従来のMMCと比較してコスト低減が可能である
ことを示した。

第 5 章 PWMチャンネル数削減とセルコンデンサリプル電流低減を両立する疑似ユ
ニポーラ変調を提案した。疑似ユニポーラ変調は，従来のバイポーラ変調によっ
て生成された PWM出力を使用し，その PWM出力をブリッジセル間で入れ替え
ることでブリッジセルの 2つのレグ間に位相差を生成する。このとき，PWM出
力を入れ替えたとしても，各相のクラスタ電圧はバイポーラ変調と同じになるた
め，これまで提案されている制御を併用することが可能である。また，入れ替え
によって発生する各セルの電圧指令値の干渉を考慮した個別バランス制御を提案
した。PWM出力の入れ替えを行列変換に対応させることで，非干渉に制御でき
ることを理論的に示した。さらに，レグ間位相差を πに近づけるように入れ替え
れば，疑似ユニポーラ変調はセル数に関わらず，リプル電流が低減できる。3.3

kVAのMMCアクティブフィルタを試作し，従来変調法と提案変調法の比較を
行った。その結果，提案する疑似ユニポーラ変調法は，PWMチャンネル数を削
減しつつ，セルコンデンサリプル電流を 20%，セルコンデンサでの損失を 38%低
減できた。これにより，PWMチャンネル数の少ない汎用マイコンを利用でき，
セルコンデンサ小型化と低損失化が実現できる。

6.2 今後の展開
低耐圧の MOSFETを利用した MMCは，高効率かつフィルタ小型化が実現できる
ことが見込まれる。本研究では，これまで検討されてこなかった低圧向けの観点から，
MMCの技術的課題に取り組んだ。しかし，さらなる性能向上を目指すためには改善点
も多く残されている。すでにMMCが普及している HVDCのような高電圧・大容量向
けと同様に，低圧向けでも実用化と普及が進むために必要な開発事項を以下に示す。

MMCの新たな回路構成や制御の検討
本研究では，低圧に適した回路としてNPC-MMCの検討を行った。従来のMMC

の研究は主に高電圧向けであるが，低圧向けを想定すると使用素子や実装方法も
全く異なる。そのため，これまで考えられてこなかった，または適用できないと
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考えられていた回路や制御が残されている可能性が高い。

MOSFETの多直列化
高耐圧の素子を使用するより，低耐圧のMOSFETを多数使用することで高効率
化が可能であることを説明した。多数の素子を使用し，高調波の低減も可能なマ
ルチレベル変換器を検討したが，制御インターフェースの増加は避けられない。
スイッチング損失を増加させずにMOSFETを多直列化できる技術があれば，よ
り最適な素子選定やレベル数選定が可能であると考えられる。また，3章で検討
した NPC-MMCの 3レベル構造には，セルと比較して高耐圧の素子が必要にな
る。そのため，セルに使用しているMOSFETを直列化することでさらなる高効
率化も可能になる。

低耐圧MOSFETの IPM化
使用素子数に比例して，保護回路やゲート回路も増加する。これらの回路は既存
の技術で実現できるが，ディスクリート製品の組み合わせで構成すると，部品点
数増加が問題となる。IGBTの IPMのように，素子・保護回路・ゲート回路・電
源回路などが一体パッケージとなった低耐圧MOSFETの IPMがあれば，さらな
る低コスト化も可能になると考えられる。また，IPMの中に 4章で提案したバラ
ンス回路も実装できれば，セル間の電圧バランスを気にすることなくMMCを制
御することが可能になる。

保護方式の検討
新しい回路構成を実用化するには，その保護方式も確立する必要がある。部品点
数増加が避けられないマルチレベル変換器の保護方式を検討し，適切な信頼性を
確保する必要がある。

注：本論文に掲載の商品の名称は，それぞれ各社が商標として使用している場合があります。
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