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第1章	
 序論 

 
近年，化石燃料の枯渇や地球温暖化対策を目的とした二酸化炭素（CO2）削

減のために，化石燃料消費を削減させ，二酸化炭素を排出せず，環境負荷の低

減が期待できる再生可能エネルギーの利用研究が推進されている．再生可能エ

ネルギーの発電装置は様々な国や場所に設置され，発電電力量が安定でない太

陽光発電・風力発電などが入力となり，電力変換装置（コンバータ）を用いて，

電力を負荷に必要な電圧・周波数へ変換する[1][2]．このため，直流（DC）電
源・交流（AC）電源の広い電圧範囲に対応し，低ノイズで環境にやさしく，発
電電力を効率良く変換できる電力変換装置が必要とされている．また，図１の

ように再生可能エネルギーで発電された余剰電力やエレベータ・クレーンなど

の負荷からの回生エネルギーをバッテリなどへ蓄電し，負荷電力よりも発電電

力が不足する場合には蓄電池から電力を供給するシステム[1]を用いて，負荷へ
の電力供給の平準化も行われており，バッテリを充放電する電力変換装置（充

放電コンバータ）の効率化も求められている． 
本章では，まず電力変換装置の技術動向と直接方式の電力変換装置について

解説する．さらに，本研究が対処しようとする問題点についてまとめ，本研究

の課題を明確にし，研究の目的を述べる． 

1.1 電力変換装置の技術動向 
電力を任意の電圧・電流・周波数へ変換する電力変換装置は，パワー半導体

の高性能化に伴って普及が進んでいる．モータの可変速ドライブでは原理が簡

単かつ高性能な直流（DC）モータから，安価でメンテナンスが容易な交流（AC）
モータへと変遷し，モータ駆動の電力変換装置もそれに伴って DC出力から，
AC出力の電流形・電圧形電力変換装置へと移り変わって来た．図２は電力変換
装置の技術の進歩と今後の動向を予想している[3]．近年では，マルチレベルイ
ンバータ（３レベルインバータ[4]）やマトリクスコンバータ[5]-[12]など，高効
率・低ノイズで環境に配慮した環境調和形の変換装置が製品化されており，今
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後，SiC,GaNを使ったパワー半導体を用いた更なる小形化・低損失化や正弦波
入出力インバータの製品化が予想されている． 
電力変換装置（コンバータ）の入力／出力を，直流(DC)／交流(AC)で分類す

ると表 1に示すように，大きく４つの種類に分類できる．モータドライブに最
も利用されている，DCから ACへ変換する DC-ACコンバータは一般的にイン
バータと呼ばれており，パルス幅変調（PWM）インバータは，直流電圧を PWM
によって任意の電圧・周波数に変換するもので，現在最も普及している電力変

換装置の方式である．３相交流電源と３相交流負荷との間で電力を変換する

AC-AC直接形マトリクスコンバータは，自己消弧能力を持つ半導体デバイスで
構成した双方向スイッチで入出力間を直接接続し，交流電源電圧を PWM制御
によって任意の電圧・周波数の交流電圧へ直接変換し，電力を電源と負荷との

間で双方向に直接変換することができる直接方式の電力変換装置である．ここ

では，入出力間を原理上一つのスイッチで直接接続し，電力変換する方式を直

接方式ということとする． 
図３は風力発電用システムにマトリクスコンバータを適用した場合の構成を

示している[2]．図３(a)は小型風車用の 200V級 5.5-45kW,400V級 5.5-160kW
のシステム，図３(b)は大型風車用の 3.3kV級 2.8-4.2MWのシステムである．
風力発電用システムでは発電用モータの発電電力をマトリクスコンバータで系

統の電圧・周波数の電力へ直接変換する．直接形マトリクスコンバータは直流

母線とエネルギーを蓄積する大容量のコンデンサを持たないため，AC-DCコン
バータと DC-ACインバータを組み合わせ AC/DC/AC変換を行う従来の装置に
比べて小形であり，更に導通損失が低減でき高効率を実現できる．しかし，マ

トリクスコンバータは負荷への電力変換において入力電源電圧よりも低い電圧

の変換しかできない問題をもつ．モータを駆動する場合は，モータ内部のイン

ダクタンスを利用し，モータの発電エネルギーを電源へ戻す（回生）する昇圧

動作のみ可能であるが，電源から負荷モータへの変換では，エネルギー蓄積要

素を持たないので昇圧動作はできない．従って，風力発電機の回転数が上がっ

てモータ電圧が系統電源近くへ上昇すると，電源への回生やモータ駆動ができ

なくなってしまう問題がある． 
マトリクスコンバータの研究は盛んに行われており[9]-[11]，逆阻止 IGBT

（RB-IGBT）を使用して導通損失を低減した直接形マトリクスコンバータは既
に製品化されている[2][12]．また，マトリクスコンバータの応用技術も研究さ
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れており，単相-３相交流や DC-ACの変換装置[13][14]およびマトリクスコンバ
ータとインダクタを組み合わせて双方向に昇圧・降圧の電力変換ができる装置

が報告されている[15]-[17]． 
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(a) 小型風車用発電システム 

 
(b)大型風車用発電システム 

図	
 3.	
 マトリクスコンバータを使った風力発電用システム	
 

 
表 1. 電力変換装置（コンバータ）の分類 

出力 
入力 

直流(DC) 交流(AC) 

直流 (DC) DC－DCコンバータ 
・スイッチングコンバータ 

インバータ 
・	
 PWMインバータ 
・	
 マルチレベルインバータ 

交流(AC) コンバータ 
・	
 整流回路 
・	
 PWMコンバータ 

AC－ACコンバータ 
・	
 サイクロコンバータ 
・	
 マトリクスコンバータ 
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1.2 本研究の目的と論文構成 
再生可能エネルギーの利用においては，高効率で，低ノイズで環境にやさし

く，多種の電源へ対応できる変換装置が求められているので，直接形マトリク

スコンバータとインダクタを組み合わせて双方向に昇圧・降圧の電力変換がで

きる装置は，この用途に適していると考えられる．しかし，従来提案されてい

る回路[16][17]は，第 2章で説明するように電力変換方向を反転させる応答が遅
いという問題や，昇圧動作・降圧動作を切り替える際に回路自体を切り替えな

ければならないという問題を持っており，高速な応答が必要とされるような装

置への適用には十分ではない． 
本研究では，直接形マトリクスコンバータとインダクタを組み合わせて双方

向に昇圧・降圧の電力変換を行う装置の問題を解決し，高効率で，低ノイズで

環境にやさしく，多種の電源へ対応できる変換装置を実現するために，複数の

巻線を持つ結合インダクタの巻線間の電流移動（転流）を利用し，結合インダ

クタとマトリクスコンバータ回路および電流形の電力変換方法を用いた新しい

直接方式の電流形電力変換装置を提案する．そして，提案する回路方式，動作

を解説し，シミュレーションおよび実機試験で確認を行い，その有効性を明ら

かにすることを目的とする．なお，提案する新しい回路は再生可能エネルギー

への適用のみでなく，昇圧動作と降圧動作および力行・回生動作の高速な切り

替えが必要とされるモータ駆動へも十分適用することができるので，シミュレ

ーションおよび実機試験はモータを駆動する条件にて確認を行った． 
第１章は序論であり，再生可能エネルギーの利用において求められる電力変

換装置と電力変換装置の技術動向について解説し，さらに，本研究が対処しよ

うとする問題点と，本研究の課題を明確にし，研究の目的を述べる． 
第２章は，電力変換装置の基本的な回路と PWM方式について解説し，更に

インバータが出力するコモンモード電圧について解説する．次に，提案されて

いる直接形マトリクスコンバータとインダクタを組み合わせて双方向に昇圧・

降圧の電力変換ができる装置について解説し，その問題点を明らかにする． 
第３章では，結合インダクタ巻線間の電流移動（転流）における電流の転流

速度と転流前後の電流値について解析を行い，インダクタ巻線電流を高速に反

転させる方法として，結合インダクタの巻線間の転流が利用できるか明らかに

する． 
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第４章では，結合インダクタとマトリクスコンバータ回路および電流形の電

力変換方法を用いて，双方向に昇圧・降圧変換を行い，更に電力変換方向を瞬

時に切り替えることができる新しい直接方式の DC-AC電流形電力変換装置を
提案する．そして，提案する回路と動作について解説し，提案回路の動作をシ

ミュレーションおよび試験で確認し，その有効性を明らかにする． 
第５章では，結合インダクタとマトリクスコンバータ回路および電流形の電

力変換方法を用いて，運転動作中に双方向に昇圧・降圧変換を行い，更に電力

変換方向を切り替えることができる新しい直接方式の AC-AC電流形電力変換
装置を提案する．そして，提案する回路の導出と動作について解説し，提案回

路の動作をシミュレーションおよび試験で確認し，その有効性を明らかにする．  
第６章は結論であり，本研究で得られた成果をまとめる． 
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第2章	
 電力変換技術の概要 

 

2.1 緒言 
本章では，電力変換装置の基本的な回路と PWM方式について解説し，更に

インバータが出力するコモンモード電圧について解説する．次に，提案されて

いるマトリクスコンバータとインダクタを組み合わせて双方向に昇圧・降圧の

電力変換ができる装置について解説し，その問題点を明らかにする． 

2.2 電圧形電力変換回路 
電圧形の電力変換装置は電圧源を入力として電力を変換する装置で，交流電

圧（AC）から直流電圧（DC）へ電力を変換する図 4 のような AC-DC 電圧形
コンバータ(AC-DC Voltage Source Converter)と，直流電圧（DC）から交流電
圧（AC）へ電力を変換する図 5 のような DC-AC 電圧形コンバータ(DC-AC 
VSC)がある．DC-AC 電圧形コンバータは通称 DC-AC 電圧形インバータ
(DC-AC Voltage Source Inverter)と呼ばれ，図 6のようにダイオード整流回路
を用いたAC-DC電圧形コンバータとDC-AC電圧形コンバータを組み合わせた
装置も，製品の普及に伴い電圧形インバータ(VSI)と呼ぶことが一般的になって
きている． 
図 5 や図 6 のインバータ回路は出力する相電圧が正か負の２値を取るため

２レベルインバータと呼ばれており，現在最も普及しているインバータの回路

方式は２レベルインバータである．以下に電圧形２レベルインバータの回路と

変調方式について解説する． 

2.2.1 ２レベルインバータ 

電圧形３相２レベルインバータは，図 5のようにスイッチ素子を２つ直列に
接続したインバータブリッジを３つ備え，負荷に３相（Ｕ，Ｖ，Ｗ）の交流電

圧を供給する．電圧形インバータは，直列に接続したスイッチ素子のどちらか
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をオンすることで，相出力端子に直流母線の正電圧と直流母線の負電圧を出力

する．従って２レベルインバータが負荷へ出力する電圧は矩形波（パルス）状

となる．２つ直列接続されたスイッチ素子をオン・オフ制御して，パルス状の

電圧を発生させる方式としては， 
 

・	
 パルス幅の時比率（Duty）を変化させる方式： 
パルス幅変調（PWM：Pulse Width Modulation） 

・	
 パルス幅を一定とし，パルスの周波数を変化させる方式： 
パルス周波数変調（PFM：Pulse Frequency Modulation） 

・	
 パルス幅を一定とし，パルスの発生密度を変化させる方式： 
パルス密度変調（PDM：Pulse Density Modulation） 

・	
 パルス幅を一定とし，パルスの振幅を変化させる方式： 
パルス振幅変調（PAM：Pulse Amplitude Modulation） 

・	
 パルス幅とパルスの発生密度の両方を変化さる方式： 
ダイレクトトルクコントロール（DTC：Direct Torque Control） 

 
などがある．これらの中で，パルス幅変調（PWM）を用いたインバータが一

般的である．2レベルインバータの PWMには，指令と搬送波（キャリア）を比
較してパルスを決定するキャリア比較方式や空間ベクトル方式，ΔΣ変調があ

る．以下に，それぞれの PWM方式について解説する． 
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図 4. AC-DC電圧形コンバータ（ダイオード整流回路） 

 

 
図 5. DC-AC電圧形コンバータ（インバータ） 

 

 
図 6. AC-AC電圧形変換回路（AC-AC電圧形インバータ） 
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2.2.1.1 シングルブリッジ インバータの PWM 
シングルブリッジ インバータの回路およびキャリア比較方式での PWM パ

ルス波形を図 7 に示す．キャリア比較方式では，三角波のキャリア(VC1)と正
弦波指令(Vu)をコンパレータで比較して， 

 
正弦波指令 ＞ キャリア：上のスイッチをオン，下のスイッチをオフ 
正弦波指令 ＜ キャリア：上のスイッチをオフ，下のスイッチをオン 
 
とする．このように直列に接続したスイッチ素子のオン・オフで，相出力端

子に直流母線の正電圧と直流母線の負電圧のどちらかを出力する．各スイッチ

のオンとオフが切り替わる際に，スイッチ素子の動作遅れ等によって上下２つ

のスイッチが同時にオンすると，入力電源が短絡されて大電流が流れ電源やス

イッチ素子が破壊してしまうので，ターンオンする方のスイッチ信号へディレ

イを加えて，そのディレイ期間では上下のスイッチを同時にオフにすることで

短絡を防止する動作を行う．このディレイ時間をデッドタイムと呼ぶ． 
ここで，電圧指令は入力電源の中間電圧（図 7ではグランド点）を基準とし

た電圧（Vu）とする．Vu = 0では 50%デューティのパルスが出力され，負荷に
はキャリア成分の電圧が印加されるが，キャリア周期（T）内で負荷に印加され
る電圧平均値は零となり電圧指令と一致する．電圧指令が正・負の値を取ると，

それに応じてパルス幅が変化し，負荷に印加されるキャリア周期の平均の電圧

も指令に比例して変化する． 図 8にキャリア振幅 10V，Ed/2＝10V，電圧指令
に振幅８Vの正弦波電圧を用いた場合のパルス波形例を示す． 
図 7の回路では， 
 

・電圧指令が 10V以上の場合，電圧指令はキャリア振幅の上限を超えるので， 
インバータ出力電圧は Ed/2（＝10V）となる． 

・電圧指令が－10V以下の場合，電圧指令はキャリア振幅の下限を下回るので， 
インバータ出力電圧は－Ed/2（＝－10V）となる． 
 
従って，シングルブリッジインバータが出力できる電圧は－Ed/2～Ed/2の範

囲であり，電圧指令が正弦波の場合に出力できる正弦波の振幅は Ed/2である． 
インバータ回路の出力電圧を検討する場合は，その平均値や FFT解析による
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周波数成分の値を用いる．図 8の正弦波電圧指令と PWMパルスの FFT解析結
果を図 9に示す．図 8と図 9で指令 V(Vu)と出力パルス V(VOU)の基本波成分
（50Hz）は同じ値（8V）となる． 
インバータが出力しているパルス状の電圧を実行値で考えると，実行値

（rms：二乗平均値）は電圧指令の値に依存せず Ed/2となる．負荷が抵抗の場
合には出力されるパルス電圧に比例したパルス電流が流れるので，負荷電力は

電圧指令の値に依存せず一定となる．従って，インバータ回路を電力変換する

回路として利用する場合には，負荷として抵抗だけを使用することはない．ス

イッチング電源の場合，抵抗＋インダクタ＋キャパシタ，交流電源の場合，モ

ータやインダクタといった，インダクタやキャパシタなどのエネルギー蓄積素

子を負荷側に持つことで電力変換を行う回路となる． 
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 （a）回路 	
 	
 	
 	
 	
      （b）電圧指令とパルスの関係 

図 7．シングルブリッジ インバータ回路と PWM波形 
 

 
図 8．正弦波指令とパルス波形の比較 

 

 
図 9. 図 8のパルスの FFT解析  
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2.2.1.2 単相インバータの PWM 
単相インバータの回路図およびキャリア比較方式での PWM パルス波形を図 

10示す．単相インバータはシングルブリッジインバータを 2つ使ったものであ
り，各ブリッジの電圧指令とパルスとの対応はシングルブリッジの場合と同じ

である．しかし，各ブリッジの出力が負荷に接続され，負荷には各ブリッジの

出力電圧の差分（線間電圧）が印加される．従って， 負荷の電圧を調整する場
合は線間電圧を制御する必要がある． 
単相の場合，各相の電圧指令は位相が 180°ずれた指令を与える．こうする

ことで，単相インバータが出力することのできる線間電圧は－Ed～Edの範囲ま
でとなり，これはシングルブリッジインバータの倍である．電圧指令が正弦波

の場合，出力できる正弦波の振幅は Edとなる． 
キャリア振幅 10V，Ed/2＝10V，電圧指令に振幅８V の単相正弦波を用いた

場合で， 図 11に指令 V(Vu), V(Vv)と相のパルス波形 V(VOU), V(VOV)の比較
を示す．図 12 に指令 V(Vu), V(Vv)と線間のパルス波形 V(VOU)-V(VOV)の比
較を示す． 
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 （a）回路 	
 	
 	
 	
 	
 	
 （b）電圧指令とパルスの関係 
図 10. 単相インバータの回路と PWM波形 

 

 

図 11. 正弦波電圧指令と相パルスとの関係 
 

 

図 12.  正弦波電圧指令と線間パルスとの関係 
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2.2.1.3 ３相インバータの PWM 
3相インバータの回路およびキャリア比較方式でのPWMパルス波形を図 13

に示す．3相インバータはシングルブリッジインバータを 3つ使ったものであり，
各ブリッジの電圧指令とパルスとの対応はシングルブリッジの場合と同じであ

る．しかし，負荷が 3相負荷（3相モータなど）の場合，各ブリッジの出力が負
荷に接続され，3相負荷には各ブリッジの出力電圧の差分（線間電圧）が印加さ
れる．従って， 3 相負荷を駆動する場合も線間電圧を制御する必要がある．3
相の場合，各相の電圧指令は位相が 120°ずれた指令を与える． 
キャリア振幅 10V，Ed/2＝10V，電圧指令に振幅８Vの 3相正弦波を用いた

場合で， 図 14に指令V(Vu), V(Vv), V(Vw)と相のパルス波形V(VOU), V(VOV), 
V(VOW)の比較を示す．図 15に指令と線間（相と相の間）のパルス波形の比較
を示す． 

 
3 相インバータの出力電圧の飽和とその対策について 
電圧指令として位相が 120°ずれた指令を与えた場合の相電圧指令と線間電

圧指令との関係を図 16に示す．例えば U相電圧 Vuは，U－V間線間電圧より
も 30°遅れる．（50Hzの場合 20ms×30°／360°＝1.6ms遅れる）電圧指令が正
弦波の場合，電圧指令の振幅と，線間電圧の振幅の比は 1.73［＝2×cos(30°)］
なので，出力できる正弦波の振幅は 1.73×Ed/2＝0.866×Edとなり，単相イン
バータより出力電圧振幅が低下する．相電圧指令の振幅がキャリアの振幅を超

えると，図 17，図 18 のように出力されるパルス幅のデューティが 100%を超
えるようになる．指令の振幅がキャリアの振幅を超えると，キャリアの振幅を

超えた分の電圧は飽和し出力されないので出力電圧波形は歪んでしまう．この

対策として，各相の正弦波指令へ指令の 1/6倍の振幅を持つ三倍調波を加えたも
のを利用すると，図 19のように出力される線間電圧は歪まなくなる．このよう
に出力周波数の三倍調波成分を使い，出力電圧の飽和を避ける方式を三倍調波

重畳方式という．また，このような工夫をすると，正弦波状で歪が少なく出力

できる線間電圧の振幅は三倍調波を重畳しない場合よりも，1.15（＝2/√3）倍
高くでき，線間電圧の振幅は 0.866×1.15×Ed＝Edとすることができる．図 19
に指令 V(Vu), V(Vv), V(Vw)と相のパルス波形 V(VOU), V(VOV), V(VOW)の比
較を示す．図 20に指令と線間のパルス波形の比較を示す． 

3 相全体に加える（重畳する）電圧は零相電圧（コモンモード電圧）と呼ば
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れ，以下のように零相電圧は線間電圧に無関係な量である． 
Vu，Vv，Vwと零相電圧 Voの関係が， 

Vu' = Vu + Vo, Vv' = Vv + Vo, Vw' = Vw + Voとすると 
零相電圧を含んだ相電圧から線間電圧を計算すると以下のようになる． 
 

          Vu'-Vv' = Vu+Vo- (Vv+Vo) = Vu-Vv (1)	
 

          Vu'-Vv' = Vu+Vo- (Vv+Vo) = Vu-Vv (2)	
 

          Vu'-Vv' = Vu+Vo- (Vv+Vo) = Vu-Vv (3)	
 

 
従って，零相電圧を含んだ相電圧から線間電圧を計算しても，零相電圧を含

まない相電圧から計算した線間電圧と同じ値となる． 
各相電圧指令の最大値と最小値の平均値は図 21のVoffsetのような三角波の
三倍調波となるので，これを各相に重畳することでも出力電圧飽和の問題を回

避できる．図 21はキャリアの振幅と同じ振幅の正弦波指令を使った例である．
この場合三倍調波を重畳した指令の振幅はキャリアの振幅よりも小さくなる． 
インバータのスイッチングロスを低減するために，この零相電圧を調整して

1 相のスイッチングを停止し 2 相のスイッチングで PWM を行う方式を 2 相変
調（または DPWM：Discontinues PWM）という．2相変調も電圧の飽和の問
題を回避できる．一般的には 3 相の電圧指令の中で，絶対値が一番高い相のス
イッチングを停止するよう零相電圧を調整する．図 22 に指令 V(Vu), V(Vv), 
V(Vw)と相のパルス波形 V(VOU), V(VOV), V(VOW)の比較を示す．図 23に指
令と線間のパルス波形の比較を示す． 
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 （a）回路 	
 	
 	
 	
 	
 	
 	
 	
 （b）電圧指令とパルスの関係 
図 13．3相インバータの回路と PWM波形 

 

 
図 14．3相正弦波電圧指令と相パルスとの関係 

 

 
図 15．三相正弦波電圧指令と線間パルスとの関係 
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図 16．相電圧指令と，線間電圧との関係 

 

 
図 17. 正弦波指令がキャリアの振幅を超えた時の PWM波形（相） 

 

 
図 18. 正弦波指令がキャリアの振幅を超えた時の PWM波形（線間） 
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図 19. 指令に三倍調波を加えた PWMパルス波形（相） 

 

 
図 20. 指令に三倍調波を加えた PWMパルス波形（線間） 

 

 
図 21. 三角波の三倍調波重畳の場合 
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図 22. 2相変調の PWM電圧波形（相） 

 

 
図 23. 2相変調の PWM波形（線間電圧） 
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2.2.1.4 空間ベクトルを用いた PWM  
3相インバータの出力電圧を3相各アーム（Vu,Vv,Vw）の電圧状態によって，

７つのベクトル（Vo～V7：但し Vo，V7 は線間電圧が零の零ベクトル）とし，
それを 2 次元平面（X 軸：実数，Y 軸：虚数）に配置した表現を空間ベクトル
という．ここでは，７つのベクトルは，図 24のように相電圧が正の電圧を出力
する状態を P，負の電圧を出力する状態を Nとして，Pまたは Nを U-V-Wの
順に並べて表記する．また，V1ベクトル（PNN）を実数軸に一致させ，U相→
V相→W相の方向への回転（図 24の反時計回り）を正方向の回転とする． 
電圧ベクトルと PWM パルスの例を図 25 に示す．図 25 では零ベクトルの

出力時間を Voと V7に均等配分している．空間ベクトル PWMでは，出力電圧
ベクトル V をはさむ２つの電圧ベクトルと零電圧ベクトルの３つのベクトルを
出力する時間を制御することにより，出力電圧ベクトルと同じ電圧を発生する． 
電圧指令 V(θ, k)が図 26のような場合では，電圧指令の V1成分を V1’，V2

成分を V2’，V1 の出力時間を T1，V2 の出力時間を T2，零ベクトル（Vo,V7）
の出力時間を T0，PWM周期を Tとすると， 

	
 

V=｛V1・T1＋V2・T2＋Vo・T0｝／T (4)	
 

T1
T
=
V1'
V1

=
2
3
V
V1
sin π

3
−θ

"

#
$

%

&
'  (5)	
 

T2
T
=
V2'
V2

=
2
3
V
V2

sin θ( )  (6)	
 

T
T2T1T

T
T0 −−

=  (7)	
 

 
  と計算できる． 
また，図 25のパルスと図 13のパルスを比較すると分かるように，図 25の

搬送波振幅を Vcとすれば， 
 

2Vc
VvVu

T
T1 −

=  (8)	
 

2Vc
VwVv

T
T2 −

=  (9)	
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であり，各時間は図 27 に示すような対応となる．このようにベクトルの時
間は３相の電圧指令の差分からも求めることが可能である． 
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図 24. 電圧空間ベクトル図 
 
 

 
図 25. ベクトルとパルスの関係 
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図 26. 空間ベクトルの電圧構成 

 

 
図 27. PWM周期と時間の関係 
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2.2.1.5 ΔΣ変調器を用いた PWM  
ΔΣ変調は，入力信号を高い標本化周波数でサンプリングすることで量子化

雑音を高い周波数に分布させ，出力信号を 1bitに変換することができる高応答
な変調方式である．図 28に 1次ΔΣ変調器の回路を示す．図 28の Z-1は遅延

素子でΔΣ変調器に入力されるサンプリングクロック周期で動作する．

Quantizer は閾値より高い信号の場合に 1，低い信号の場合は 0 を出力する．
Quantizer の入力と出力の差分である量子化誤差は遅延素子によって 1 サンプ
ル遅れで入力信号へ正フィードバックされる． 
ΔΣ変調器を 3 相インバータの PWM に使用する場合[18]には，空間ベクト

ルを利用する．例えば電圧指令の V1と V2の成分 V1’，V2’（図 26）を，それ
ぞれ図 29 に示すように 2 つの 1 次ΔΣ変調器へ入力して V1，V2 ベクトルの
出力を決定する．ΔΣ変調を 3 相インバータに使用した場合は，スイッチング
がサンプリングクロックに同期して発生するので，スイッチング素子のターン

オンからターンオフまでの時間間隔（オンパルス幅）の最小幅がサンプリング

クロック周期に一致する．キャリア比較 PWMでは電圧指令の値が Ed/2または
-Ed/2に近くなると，スイッチング素子のオンパルス幅が，スイッチング素子が
応答できないレベルに狭くなって，出力電圧が歪むという最小パルス幅の問題

が発生するが，ΔΣ変調ではサンプリングクロック周期をスイッチングデバイ

スが応答できる時間の範囲内に設定することで，最小パルス幅の問題が発生し

ないようにできる． 
 

  



 
 

第 2章 電力変換技術の概要    

 

28 

 
 
 

 
図 28. 1次ΔΣ変調器 

 
 
 

 

図 29. 空間ベクトル用 1次ΔΣ変調器 
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2.2.1.6 ２レベルインバータのコモンモード電圧 
インバータの出力端子（U，V，W）が出力する電圧は 2値の電位を高速スイ

ッチングによって切り替えながら変化している．インバータの負荷には配線と

対地（シールド）やモータ巻線とケースとの間に浮遊容量が存在し，またイン

バータの電源の接地状況やスイッチング素子とインバータケース間の浮遊容量

も存在するので，PWMインバータのように出力電圧をパルス状にすると，これ
らの浮遊容量を介して漏れ電流が流れる．この漏れ電流によって，漏電ブレー

カの動作や感電，またモータに関してはモータの軸を介して電流が流れるので，

モータベアリングの損傷（電蝕）などの問題を引き起こす． 
モータの軸を介した漏れ電流は主に，モータ中性点電圧の変動に応じて流れ

ていることが確認されており，この電圧変動幅が広いほど漏れ電流が多く流れ

る．モータ中性点電圧はインバータ出力端子のコモンモード電圧によって変動

する．コモンモード電圧とは 3相出力電圧の和の平均値であり，2レベルインバ
ータの場合，インバータの N電位基準で考えるとインバータが出力するベクト
ルに対して以下のようになる． 

 
PPP：Ed 
PPN，PNP，NPP：2Ed/3 
PNN，NPN，NNP: Ed/3 
NNN：0 

 
図 31 は２レベルインバータが出力するベクトルと負荷の出力中性点電位と

の関係を示す図である．この図では負荷を Y 接続された抵抗で示し，３つの抵
抗が接続された接点○・が出力中性点である．コモンモード電圧変動幅は Ed を
1/3ステップで変化する 4レベルの電位となる． 

3 相変調の場合はＰＷＭ周期中に４レベルすべてを出力する．２相変調の場
合はＰＷＭ周期中に高いほうから３レベルの出力と低いほうから３レベルの出

力が切り替わって出力される．この切り替わりはスイッチングを停止するスイ

ッチがＰ側かＮ側かに依存する．従って，２相変調では出力周波数の三倍の周

波数でコモンモード電位が変動するという問題をもつ．  
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図 30. インバータを取り巻く浮遊容量 
 

 
図 31. ２レベルインバータの出力中性点電位（母線Ｎ電位基準） 
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2.2.2 ３レベルインバータ 

3 レベルインバータには，図 32 のように，中性点クランプ (Neutral Point 
Clamp) 式インバータ（ダイオードクランプ，双方向スイッチクランプ）やフラ
イングキャパシタ式インバータなどの回路方式がある． 

NPCインバータはキャパシタを直列接続した中性点電圧（O）を出力できる
回路構成をとる．ダイオードクランプ方式では，構成する各スイッチとダイオ

ード素子の耐圧が 2 レベルインバータに比べ半分で済むメリットがある．双方
向スイッチクランプ方式は素子耐圧のメリットはないが，スイッチングデバイ

スの性能向上と低価格化により普及しつつある．３レベルインバータは制御に

よってキャパシタ電位 Ec を Ed/2 にしなければならない[19]．フライングキャ
パシタ方式はキャパシタが一つなので，この電位制御が複雑となる．以下に 3
インバータの PWMについて解説を行う．  

 
2.2.2.1 ３レベルインバータの PWM  

  3 レベルインバータで搬送波と電圧指令を比較してＰＷＭパルスを得る方法
としては，バイポーラ変調・ユニポーラ変調・ダイポーラ変調・部分ダイポー

ラ変調がある[20]-[21]． 
 
（３）バイポーラ(Bipolar)変調 

出力相電圧を Pおよび Nの 2値出力する変調方式で，図 33のように 2レ
ベルインバータと同じ変調である． 
 

（２）ユニポーラ(Unipolar)変調 
出力相電圧の正・負に応じて，PWM指令を切り替え図 34のように正（P），

中性点（O），負（N）の 3値を出力する方式 
 
（３）ダイポーラ(Dipolar)変調 

2 つの PWM 指令のオフセット量を変化させ，図 35 のように PWM パル
スを出力する方式． 
オフセット量によって，ユニポーラ変調に似たパルスおよびバイポーラ変

調を出力できる．ユニポーラ変調との違いは，負側 PWM パルスとキャリア
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の位相関係である．近年では，ダイポーラ変調によって発生させる，下図（ｄ）

で H=k+1のようなユニポーラパルスをユニポーラ変調と言うことが多い．本
来のユニポーラ変調は上図のようにキャリアと位相の関係が決められおり，

図 35（ｄ）のパルスを図 34の関係で書くと図 36のようになる．  
 
2.2.2.2 ３レベルインバータのコモンモード電圧 
３レベルインバータの出力中性点電位は図 37 に示すようなスイッチ状態を

とり，コモンモード電圧変動幅は 1/6ステップで 7レベル変動する．図 37では
負荷を Y 接続された抵抗で示し，３つの抵抗が接続された接点○・が出力中性点
である．2レベルインバータのコモンモード電圧変動幅は 1/3ステップであった
ので，３レベルインバータは２レベルインバータよりも電圧変動幅が半分とな

り漏れ電流が少なくなる． 
3 レベルインバータのコモンモード電圧出力レベルは図 35(b)のダイポーラ

変調では 7 レベル変化し，図 35(d)のダイポーラ変調では 1/6～4/6 または 2/6
～5/6 の 4 レベル変化する．この切り替わりは出力周波数に依存する．従って，
ダイポーラ変調も出力周波数に依存してコモンモード電位が変動するという問

題をもつ． 
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中性点クランプ式（ダイオードクランプ） 

 
中性点クランプ式（双方向スイッチクランプ） 

 
フライングキャパシタ式 

図 32. 3レベルインバータ回路 
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図 33. バイポーラ（Bipolar）変調 

 

図 34. ユニポーラ(Unipolar)変調 

 
図 35. ダイポーラ(Dipolar)変調 

 

 
図 36. 図 35 (d)の書き直し例 
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図 37. ３レベルインバータの出力中性点電位（母線Ｎ電位基準） 
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2.2.3 マトリクスコンバータ 

直接形マトリクスコンバータ（Direct Matrix Converter）は図 38に示すよ
うな回路構成を持ち，自己消弧能力を持つ半導体デバイスで構成した双方向ス

イッチで入出力間を直接接続し，交流電源電圧を PWM 制御によって任意の電

圧・周波数の交流電圧へ直接変換し，電力を電源と負荷との間で双方向に直接

変換することができる直接方式の電力変換装置である．間接形の変換装置では

AC-DC変換と DC-AC変換でそれぞれ１つのスイッチを要し，入出力間を２直
列接続したスイッチを介して接続するので，逆阻止 IGBT（RB-IGBT）を使用
した直接方式の直接形マトリクスコンバータは，間接形に比べて導通損失を半

減できる．マトリクスコンバータは AC 入力電圧を直接負荷へ出力するので，
負荷へ歪みなく出力できる電圧の最高値が AC 入力の線間電圧の最低値（線間
電圧振幅の約 0.86倍）に制限される問題を持っている． 
マトリクスコンバータの変調方式は，Venturini 変調[5]，スカラー変調[22]，

空間ベクトル方式[23]，仮想 DC リンクを導入した間接変調[24]，キャリア比較
方式[25]が提案されている． 

 
2.2.3.1 マトリクスコンバータの変調方式 
（１）Venturini 変調[5] 

3相入出力のマトリクスコンバータでは，入出力の電圧（Vr, Vs, Vt）および
（Vu, Vv, Vw）と入出力の電流（Ir, Is, It）および(Iu, Iv, Iw)との間に次の２式
を同時に成立させなければならない． 
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⎤
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⎢
⎢
⎢

⎣

⎡

Iw
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M
It
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Ir

T  (10)	
 

 
Venturini変調は，入出力の電圧・電流が正弦波であると仮定し，行列Mの

解を求め，各スイッチのオン時間を演算する．この場合，出力電圧の振幅最大

値は，入力電圧振幅の 0.5程度となる．そこで，出力電圧電圧に入力電圧の三倍
調波と出力電圧の三倍調波を重畳し，出力電圧の線間電圧振幅を，入力電圧振

幅の 0.866倍まで高くすることも考えられている． 
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（２）スカラー変調[22] 
３相の入力電圧 VK，VL，VMを出力相へ接続する時間を tK，tL，tMとし， 
 

     ( ) )cos(
2
1 tVoVtVtVtVo oMMLLKK ϖ⋅=++=  (11)	
 

 

     ( ) Tsttt MLK =++  (12)	
 

 
次の２つのルールに基づいて Venturini 変調のようなベクトルを用いずにス

カラー量として演算を行う変調方式である．  
 

Rule1：他の２つの入力相電圧と極性の異なる電位を持つ入力相をMとする． 
Rule2：同じ極性を持つ２つの入力相を K，Lとし，以下の関係をもつものとす
る． 

     KL
L

K

L

K

V
V

t
t

ρ== ，  10 ≤≤
L

K

V
V

 (13)	
 

 
このようにすると，各時間は以下のように計算できる． 

 

     25.1
)(

Vi
VVVo

Ts
t LML −
=  (14)	
 

     25.1
)(

Vi
VVVo

Ts
t KMK −

=  (15)	
 

     
Ts
tt

Ts
t LKM +

−=1  (16)	
 

 
（３）仮想 DC リンクを導入した間接変調[24] 
間接変調は，直接形マトリクスコンバータを図 39のような AC/DC/AC変換

回路（間接形マトリクスコンバータ）と等価であると仮定し，コンバータ側の

ゲート信号とインバータ側のゲート信号を論理合成することによってマトリク

スコンバータのゲート信号を得ている．マトリクスコンバータの双方向スイッ
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チの制御は，対応するＰＷＭコンバータとＰＷＭインバータのゲート信号の論

理合成することで行われる． 
 

（４）キャリア比較方式[25] 
図 38の回路図において，入力相電圧を Er > Es > 0 > Et，かつ出力相電圧を

Vu > Vv > Vwと仮定した場合の PWMパターン例について図 40を用いて説明
する．図中スイッチ信号は図 38 のスイッチと連動している．図 38 で S33 は
常にオン，または S13と S23は常にオフの状態となる．その他のスイッチは 1
回の PWM サイクル(Ts)の間にそれぞれオン・オフし，2 つの出力線間電圧，
U-V 間，V-W 間を出力する．図 40 中の A〜F はそれぞれのスイッチのオンの
区間を表している．このオン区間は出力電圧指令と入力電圧指令に応じて計算

される．それぞれの時間は次式で表すことができる． 
 

     
A = 1

2
Ts− 1

2
2B+C( )  (17)	
 

     

B = Emid

Emax
2 +Em id

2 +Emin
2

Vmax −Vmin( )Ts  (18)	
 

     

C = 2Emax
Emax
2 +Em id

2 +Emin
2
(Vmax −Vmin )Ts  (19)	
 

     
D =

1
2
Ts− 1

2
(2E −F)  (20)	
 

     

E = Emid

Emax
2 +Em id

2 +Emin
2
(Vmid −Vmin )Ts  (21)	
 

     

F = 2Emax
Emax
2 +Em id

2 +Emin
2
(Vmid −Vmin )Ts  (22)	
 

 
式中，Emは入力電圧の振幅，Emax，Emid，Eminは各々入力電圧中の最大電圧，

中間電圧，最小電圧を示している．同じく Vmax，Vmid，Vminは出力電圧中の最
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大電圧，中間電圧，最小電圧を示している．これらの PWM パルス時間と入力

電圧，出力電圧の状態に応じてマトリクスコンバータは制御される．またこの

方式は，出力 1 相(図 40 の場合 W 相)はスイッチング動作を行わないためスイ
ッチング損失が少なくなるという利点がある．さらに，1回のスイッチング動作
で，入力最小相から最大相へのスイッチング動作が存在しないため，端子間サ

ージ電圧やコモンモード電圧変動が抑制できる利点もある． 
 

2.2.3.2 マトリクスコンバータのコモンモード電圧 
マトリクスコンバータは 3 レベルインバータと同じ３レベルの電圧を出力で

きるので出力中性点電位は図 41に示すようなスイッチ状態をとり，コモンモー
ド電圧変動幅は 1/6 ステップで 7 レベル変動する．従ってマトリクスコンバー
タも２レベルインバータに比べて漏れ電流が少なくなる．図 41 では負荷を Y
接続された抵抗で示し，３つの抵抗が接続された接点○・が出力中性点である． 3
つのレベルは Emax，Emid，Emin相当し，これらの値は変動するので，出力中性

点電位のステップは等間隔ではなく入力電源電圧に応じて変動するものである． 
キャリア比較方式では，コモンモード電圧出力レベルは５レベル変化し，パ

ルスの切り替わりは入力電源の電圧状態によって変化するので，コモンモード

電圧は入力電源周波数の三倍の周波数で変動するという問題をもつ．  
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図 38. 直接形マトリクスコンバータの回路構成 

 
 
 
 

 
図 39. AC-DC-AC形マトリクスコンバータ 

（間接形マトリクスコンバータ） 
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図 40. PWMパターン例(Er>Es>0>Etの場合)  

 

 
図 41. マトリクスコンバータの出力中性点電位 
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2.3 電流形電力変換回路 
電流形電力変換装置は電流源を用いて電力を変換する装置で，一般的には，

交流電圧（AC）から直流電流（DC）へ電力を変換する AC-DCコンバータ(AC-DC 
Current Source Converter)（図 42）と直流電流（DC）から交流電圧（AC）
へ電力を変換する DC-AC コンバータ(DC-AC CSC)（図 43）がある．DC-AC
電流形コンバータは通称 DC-AC 電流形インバータ(DC-AC Current Source 
Inverter)と呼ばれる．一般的に電流源は単体で存在しないので，通常は電流形
の AC-DC電流形コンバータ(AC-DC CSC)と DC-AC電流形インバータ(DC-AC 
CSI)が図 44のように必ず組み合わされて使用される．  

2.3.1 電流形電力変換装置の PWM 
電流形インバータは，図 43 のように電流を一方向のみに流すスイッチ素子

（片方向スイッチ素子）を２つ直列に接続したインバータブリッジを３つ備え，

負荷に３相（Ｕ，Ｖ，Ｗ）の交流電流を供給する．電流形インバータは，イン

バータブリッジ内の上下２つのスイッチ素子をオンすることで，直流母線の電

流を出力するかしないかを選択する．従って電流形インバータが出力する電流

は矩形波（パルス）状となる．各スイッチのオンとオフが切り替わる際に，２

つのスイッチが同時にオフすると，直流母線の電流が開放となって高いサージ

電圧が発生しスイッチ素子を破壊するので，ターンオフする方のスイッチ信号

へディレイを加えて，そのディレイ期間の間スイッチを同時にオンし開放を防

止する動作を行う．このディレイ時間をオーバーラップタイムと呼ぶ． 
電流形インバータのパルス状の電流を発生させる方式としては，空間ベクト

ル方式[26]-[27]，キャリア比較方式の PWM[28]-[29]がある．以下に，電流形の
PWM方式について解説する． 

 
2.3.1.1 電流形電力変換装置の空間ベクトル PWM 
（１）電流形 AC-DC コンバータの空間ベクトル PWM 
コンバータは 3相入力電源電圧を 2相選択し母線へ出力すると共に直流電流

Idcを入力電流へ分配し入力電流を正弦波にする． 
入力電流を正弦波とするためには，入力の電流指令ベクトルに隣接する電流

ベクトルを2つ選択し，PWM出力することで実現可能である．図 45の例では，
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電流指令ベクトル Idc をベクトル IRT， IRSの PWM 出力 IRT’，IRS’にて合成

する．IRTの出力時間を T1，IRSの出力時間を T２，零ベクトルの出力時間を
T0，キャリア周期を Tcとすると 

 
     IRT’ ＝ T1×IRT (23)	
 

     IRS’ ＝ T2×IRS (24)	
 

     T0＋T1＋T2＝Tc (25)	
 

 
となる． 

 
（２）電流形 DC-AC インバータの空間ベクトル PWM 
インバータは 3 相出力電圧を 2 相選択し母線へ接続すると共に直流電流 Idc

を出力相電流へ分配し出力電流を正弦波にする． 
出力電流を正弦波とするためには，出力の電流指令ベクトルに隣接する電流

ベクトルを 2つ選択し，PWM出力することで実現可能である． 
図 17 の例では，電流指令ベクトル Idc をベクトル IUW， IUVの PWM 出力

IUW’，IUV’にて合成する．IUWの出力時間を T1，IUVの出力時間を T２，零ベ
クトルの出力時間を T0，キャリア周期を Tcとすると 

 
     IUW’ ＝ T1×IUW (26)	
 

     IUV’ ＝ T2×IUV (27)	
 

     T0＋T1＋T2＝Tc (28)	
 

 
となる． 
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図 42. AC-DC電流形コンバータ 

 

 

図 43. DC-AC電流形コンバータ（インバータ） 
 

 
図 44. AC-AC電流形電力変換回路  
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図 45. 電流形 AC-DCコンバータの空間ベクトル図  
 

 

図 46. 電流形 DC-ACインバータの空間ベクトル図  
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2.3.1.2 電流形電力変換装置のキャリア比較 PWM 
電流形インバータで三角波のキャリアと電流指令を比較して PWM パルスを

発生させる場合のキャリア波形と電流指令およびパルス幅との関連について解

説する． 
まず，比較のため 3相 2レベル電圧形インバータにおいて，電圧指令とキャ

リア PWM パルスとの対応を確認すると，図 47 のように三角波のキャリアと
電圧指令 Vu, Vv, Vwを比較し，3相の PWMパルス Vuo, Vvo， Vwoを出力す
る．電圧形インバータの空間ベクトル図は図 48のように示される． 

3 相交流電圧の各相成分の正方向（矢印方向）のベクトルを a ベクトル，負
方向のベクトルを bベクトルとし，V1, V3, V5は aベクトル，V2, V4, V6は b
ベクトルと分類する．出力電圧が零となる V0, V7は零ベクトルと分類する． V1
ベクトルの時間幅は Vuと Vvの差分 Vaとキャリアの傾きによって決定され，
V2ベクトルの時間幅は Vvと Vwの差分 Vbとキャリアの傾きによって決定さ
れる．VaベクトルとVbベクトルの合成によって，出力電圧指令ベクトルVout_r
が出力される．このようにキャリア波と 3 相の電圧指令を比較してＰＷＭパル
スを発生させる場合は，パルス（ベクトル）の発生順序と時間幅は電圧指令の

差分で生成される必要がある．電圧形インバータの場合，図 49のように電圧指
令の最大値と中間値の差分が aベクトル成分 Va，中間値と最低値の差分が bベ
クトル成分 Vbに対応する． 
電流形インバータの空間ベクトル図は図 50 のようになり，電流指令 Iout_r

は aベクトル成分 Iaと bベクトル成分 Ibの合成によって出力される．3相の電
流指令 Iu, Iv, Iwを考えると，図 51上段のようになり，キャリアと比較する電
流指令は，図 51下段のように，相電流指令の差分値， 

 
     Iuw ＝ (Iu−Iv)/3 (29)	
 

     Ivu ＝ (Iv−Iu)/3 (30)	
 

     Iwv ＝ (Iw−Iv)/3 (31)	
 

 
を使用する方がよいと考えられる．電流指令 Iuw, Ivu, Iwvとキャリア波およ

び PWM パルス，出力電流との対応は図 52 のようになる．この位相では，一
般的に零電流ベクトルは Iuuが使用されるが，ここでは Ivv, Iwwを使用する． 
電圧形インバータの主回路を図 53 とすると．各スイッチのオン・オフ信号
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は図 54下段の波形のようになる．電圧形インバータでは電圧指令とキャリア波
の交点で指令相の上下スイッチのオン・オフ状態が反転する． 
電流形インバータの主回路を図 55 とすると．各スイッチのオン・オフ信号

は図 56下段の波形のようになる．電流形インバータでは電流指令とキャリア波
の交点で指令の対応する相間のスイッチのオン・オフ状態が反転する．例えば

Iuwとキャリア波の交点では，U相とW相の上スイッチの状態が反転する． 
電流指令が上または下のどちらのスイッチ切り替えに対応するかは，電流指

令に含まれない相の電流極性に依存する．つまり Iuwは V相，IvuはW相，Iwv
は U相の電流指令の極性に依存する．電流がインバータから流れ出る方向を正
とすると正の場合は下スイッチ，負の場合は上スイッチに対応する． 

PWM 発生器の出力とスイッチの対応を図 57 に示す．図 56 で Sun はキャ
リアの半周期中に 2回スイッチング動作を行う．このパルスは電流指令 Iuwと
Ivuによって生成されるので，これらのパルスを合成する必要がある．合成はロ
ジック回路で図 59のように行う． 
図 50 の位相では，古くは Iuu の零電流ベクトルを使用するのが一般的であ

るが，この場合のスイッチのオン・オフ信号は図 58のようになる．図 58では
Ia成分を Swpのオン・オフ，Ib成分を Svpのオン・オフによって出力するの
で，スイッチのターンオン，ターンオフ遅れ時間によって，出力されるパルス

時間幅の下限が決まってしまい，低電流・低電圧が出力できないという問題が

発生する．零電流ベクトルとして Ivv, Iwwを使用すれば図 56のように Ia成分，
Ib 成分は他のスイッチのオン・オフ差分で出力できるので，図 58 に比べて低
電流・低電圧出力の特性を改善できる．しかし，図 56のパルスにおいても，Iuw, 
Iuv のベクトルは Sun のオン・オフによって出力されているので，極低電流・
極低電圧出力時は，やはり出力できないという問題が発生する．このような状

態では，零電流ベクトルをさらに 1 つ増やした図 60 のようなパルスへ切り替
えれば問題を解決できる．この場合，零電流ベクトルはスイッチのオン・オフ

で発生されるが，極低電流・極低電圧出力時は零電流ベクトルの時間が長いの

で問題ない．このようなパルスを発生するには，３つの電流指令を６つの電流

指令へ分けて図 60 のように中間の電流指令が２つに分かれるよう電流指令に
正または負のオフセットを加え，図 61のようなパルス発生器を用いる． 
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2.3.1.3 電流形インバータのコモンモード電圧 
電流形インバータの主回路のスイッチオン・オフ状態は，直流母線電流を負

荷側へ出力するスイッチ状態（出力モード）と，直流電流を負荷側へ出力しな

い，つまり零ベクトル時のスイッチ状態（零ベクトルモード）の 2通りがある．
図 62のようにコモンモード電圧 Vcmは母線中性点電位と出力キャパシタ中性
点間の電圧とし，各相電圧を Vu, Vv, Vwとすると， 
出力モードの例で Sun，Svp をオンとすると，コモンモード電圧は次式のよ

うになる． 
 

Vcm =
Vu−Vv
2

"

#
$

%

&
'−Vu = −

Vu+Vv
2

"

#
$

%

&
'=

Vw
2

 (32)	
 

                      （Vu+Vv+Vw = 0の場合） 
 
零ベクトルモードの例で Sun，Supをオンとすると，コモンモード電圧は次

式のようになる． 

Vcm = −Vu  (33)	
 

スイッチの符号 Sun, Svn, Swn, Sup, Svp, Swpがオンで１，オフで０の値を
取る信号として，これらをまとめると以下の式のようにまとめることができる． 

 

     
Vcm = −

Vu ⋅ Sun+Sup( )+Vv ⋅ Svn+Svp( )+Vw ⋅ Swn+Swp( )
2

 (34)	
 

	
 

電流形インバータのコモンモード電圧は出力モードで相電圧の 1/2 となり，
零ベクトルモードは相電圧と等しく，零ベクトルモードの方が絶対値として高

いコモンモード電圧を出力する．従って，電流形インバータは出力電圧が低い

場合には漏れ電流が少ないと考えられる．また，出力電圧が高い場合でも，図 60
のように PWM 周期中において３相の零ベクトルを全て出力できる PWM 方式
であれば，電流指令を調整して出力する零ベクトルを１つにすることができる

ので，相電圧の絶対値が一番低い相の零ベクトルのみを出力することで，コモ

ンモード電圧の変動幅を減らし漏れ電流を抑制できる[30]． 
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図 47. 電圧形インバータの指令・キャリア・パルス例  

 

 

図 48. 電圧形インバータの空間ベクトル図  
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図 49. 相電圧指令とベクトル成分の関係  

 
 
 

 
図 50. 電流形インバータの空間ベクトル図  
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図 51. 電流指令とベクトル成分の関係  
 
 
 

 
図 52. 電流指令とパルスの例  
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図 53. 電圧形インバータ回路  
 

 
図 54. 電圧形のパルスとスイッチ信号の例  
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図 55. 電流形インバータ回路  
 

 
図 56. 電流形のパルスとスイッチ信号の例  
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図 57. 電流形のＰＷＭ発生器の出力とスイッチの対応  

 

 
図 58. 電流形のパルスとスイッチ信号の例  
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図 59. 電流形のＰＷＭロジック  
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図 60. 零ベクトルを増やした電流形のパルスとスイッチ信号の例  
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図 61. 電流形のＰＷＭロジック２  
 
 

 
図 62. 電流形インバータのコモンモード電圧 Vcm  
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2.4 昇圧機能をもたせたマトリクスコンバータ 
マトリクスコンバータは AC 入力電圧を直接負荷へ出力するので，負荷へ歪

みなく出力できる電圧の最高値が AC 入力の線間電圧の最低値（線間電圧振幅
の約 0.86倍）に制限される．マトリクスコンバータの出力電圧を上げるには昇
圧動作が必要となり，そのためにはエネルギー蓄積要素であるインダクタとマ

トリクスコンバータを組みわせなければならない． 
直接形マトリクスコンバータとインダクタを組み合わせて双方向に昇圧・降

圧の電力変換ができる装置は，マトリクスコンバータが持つ以下の特長を有す

る．1) 大容量の電解コンデンサを持たないことによる高信頼性と長寿命．2) 双
方向スイッチを用いた双方向電力変換能力．3) 電流形インバータの変換動作に
よる電流ひずみの低減．更に，RB-IGBTを使用すればコンバータとインバータ
の組み合わせによる同機能の変換装置に比べ，電流経路で直列接続されるスイ

ッチ素子数を少なくし導通損失の低減を行うことができる． 
以下に，提案されているマトリクスコンバータとインダクタを組み合わせて

双方向に昇圧・降圧の電力変換ができる装置ついて解説し，その問題点を明ら

かにする． 

2.4.1 DC-AC昇圧マトリクスコンバータ 

DC インダクタと直接形マトリクスコンバータを組み合わせて昇圧動作を行
う回路を図 63 に示す[16]．この回路は 36V のバッテリからの電力を変換し交
流(定格 100Vrms，10Arms)を出力する 1kWのバックアップ電源装置で，ポー
タブルエンジン発電機を代替する装置を想定している．この回路は単相系統の

電圧振幅よりも低い電圧値のバッテリから電力変換して系統電源を模擬し負荷

に電力を供給する．充電時は出力端子に系統電源を接続して，系統電源からバ

ッテリへ充電する．装置は電圧指令とバッテリ電圧を比較して，図 64のような
４つのモードを判定し，それぞれのモードにおいて昇圧チョッパ動作と降圧チ

ョッパ動作の PWM を図 65 のように自動で切り替えることで，出力電圧の昇
圧と降圧と双方向の電力変換を行う．実際の回路構成は図 66のようになり，負
荷からの回生によるバッテリの充電は行わず，充電時は回路を切り替えて系統

電源を接続する． 
この回路は，図 63のように DCインダクタ Lの巻線が直流電源 Vbatの正端



 
 

第 2章 電力変換技術の概要    

 

59 

子に直列接続されているので，インダクタ巻線電流方向と直流電源の充放電方

向が一致し，直流電源の充電と放電を切り替えるには，まず DC インダクタの
巻線電流の方向を反転しなければならない．従って，この回路は電力変換方向

を反転するには，一旦装置を停止し巻線電流を零にする必要があり，高速な電

力変換方向の反転ができない問題を持っている．この回路はバッテリの充放電

に高速な応答が必要とされるような電力平準化装置への適用には十分でなく，

また，急加減速動作を必要とするモータ駆動にも適用できないが，回生を必要

としない住宅向け太陽光発電用パワーコンディショナーには製品化（200V 級 
4.5/5.8kW）されている[2]． 

2.4.2 AC-AC昇圧マトリクスコンバータ 

AC リアクトルと直接形マトリクスコンバータを組み合わせて昇圧動作を行
う回路を図 67に示す[17]．この回路で，本来の直接形マトリクスコンバータと
して動作する時は，入力側のスイッチをオン出力側のスイッチをオフして図 68
の回路に切り替えて，負荷への降圧動作と電源への昇圧動作を行う．負荷への

昇圧動作が必要な場合には，入力側のスイッチをオフ出力側のスイッチをオン

して図 69の回路に切り替えて，負荷への昇圧動作と電源への降圧動作を行う． 
回路の切り替えの際には，電源短絡，電流源開放を起こさないように一旦全

てのスイッチをオフし，その間は図 67の電圧クランプスナバ回路でインダクタ
のエネルギーを吸収する．この回路は，昇降圧の動作を切り替える際に，まず

スイッチを全てオフさせて，入出力間の電力変換動作を一旦停止し回路を切り

替えなければならないので，昇圧動作と降圧動作を直ちに変更することはでき

ず，切り替え時には若干のショックが生じる問題を持っている．従って，ACリ
アクトルと直接形マトリクスコンバータを組み合わせて昇圧動作を行う回路は，

風力発電用モータと系統間で電力変換するコンバータなどでモータ運転の速度

に応じて降圧動作と昇圧動作の切り替えを行わなければならない動作にはスム

ーズな対応ができず，これらへの用途への適用には未だ十分ではない． 
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図 63. DCインダクタとマトリクスコンバータを組み合わせた回路 

 
 

 

図 64. 昇圧動作と降圧動作のモード 
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Since terminal A is connected to terminal B with 
inductor L, vA is given as 

LBA i
dt
dLvv                   (4) 

Substituting (4) into (3), vo becomes  

LCBo i
dt
dLSSvSSvSSSSv 2111231322211211

      (5) 

In the next, for dc side current iA, iB and iC are replaced 
to iL and ibat, ac side current ia and ib can be rewritten 
from (2) as 

batLa iSSiSSi 13121211
                                                (6) 

batLb iSSiSSi 23222221
                                               (7) 

Equations (5), (6) and (7) represent the basic behavior 
of the proposed circuit. 

B.  Step-up/down Chopper Operation 

(a) Operating Mode A (vo< vbat, vo >0) 

(b) Operating Mode B (vo > vbat, vo >0) 

(c) Operating Mode C (|vo|< vbat, vo < 0) 

(d) Operating Mode D (|vo|> vbat, vo< 0)
Fig. 2. Equivalent Circuit in Each Operating Mode 

From the circuit shown in Fig. 1, four different 
operating modes are derived depending on the polarity of 
voltage vo and relation between the magnitudes of vbat and 
vo. Let us the define these modes as,  

Mode A: vo  0, vbat |vo|
Mode B: vo  0, vbat<|vo|
Mode C: vo < 0, vbat |vo|
Mode D: vo < 0, vbat<|vo|

Fig. 2 shows the equivalent circuits for these modes. 
When the power flows from dc side to ac side, Mode A 
and Mode C work as step-down choppers, whereas Mode 
B and Mode D work as step-up choppers. When the 
power flows from ac side to dc side, Mode A and Mode 
C work as step-up choppers, whereas Mode B and Mode 
D work as step-down choppers.  

In these figures, control signals for the switches are 
shown as 1PWM , 2PWM , 1PWM  and 2PWM . In case of 
Mode A, switch S11 is kept on and switches S22 and S23
are activated by 1PWM  and 1PWM , respectively, as 
shown in Fig.2(a). In case of mode B, switch S23 is kept 
on and switches S21 and S11 are activated by 2PWM  and 

2PWM , respectively, as shown in Fig.2(b). In case of 
Mode C and Mode D, the switches are activated in the 
similar manor. Thus, all of four combinations above have 
capability of bidirectional operation by choosing 
appropriate switching strategies.  

III.  CONTROL TECHNIQUE

 Control method of the proposed circuit is based on the 
PWM technique according to the ratio between 
instantaneous dc and ac voltages. Voltage or current 
feedback control is associated with it depending on 
whether ac side is the load or the source as shown in Fig. 
3. Details of each block are explained in the following 
subsections. 

Fig. 3. Control Block Diagram 

A.  PWM Method 
The proposed circuit has four operating modes 

changing six times in one sinusoidal cycle of the ac 
source as shown in Fig. 4. To achieve this operation, the 
PWM signals are generated by the block diagram shown 
in Fig. 5.  In this figure, the symbols with asterisks 
indicate the reference signals. In PWM signal generator, 
MI1 and MI2 are calculated by vo

* and Vbat. MI1 is the 
ratio between ac voltage reference vo

* and dc power 
source voltage Vbat. MI1 works as the duty ratio of 
switching in case of Mode A and Mode C. MI2 is the 
duty ratio of switching in case of Mode B and Mode D. 
MI2 is obtained by multiplying MI1 with 1-1/MI1, under 
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図 65. DC-AC電流形マトリクスコンバータの PWMパルス 

 
 
 
 

 
図 66. DC-AC電流形マトリクスコンバータの構成図 

(Ldc = 0.1mH) 
 

the condition of MI1  1. In case of MI1<1, MI2 is set to 
zero. PWM generator blocks convert MI1 and MI2 to 
corresponding pulse signals 1PWM  and 2PWM
respectively. These pulse signals are distributed to 
corresponding switches according to the operating modes. 

Fig. 4. Operating Modes and PWM Signal 

Fig. 5. Block Diagram of PWM Signal Generator  

B.  Voltage Control 
The voltage control is executed as shown in Fig.6. In 

order to achieve the high accuracy, the single phase 
signal is converted to the polar coordinate, where the 
signal can be treated as a scalar value. The scalar value 
can be controlled by a PI regulator with accuracy and 
stability. In Fig. 6, vo

* indicates the voltage amplitude 
reference and o

* indicates the phase reference.  
The detected ac load voltage vo is brought into this 

control block, and transformed to vo  through the and 
transform blocks. The  transform is to transform 

a single phase ac signal into two phase signal, which has 
been reported in [6][7]. In this paper, vo is assigned to -
axis, and then the component in -axis is obtained by /2 
phase shift of vo using the simple Hilbert transform. The 

 transform is a vector rotator to transform from the 
stationary  frame into the rotational  frame with 

o
*.
The PI regulator is employed to regulate the amplitude 

of the ac voltage vo
*. The ac voltage reference vo

* is 
generated by multiplying the regulated amplitude of vo

*

by *
0cos , and is fed to the PWM signal generator block. 

Fig. 6. Voltage Control Block Diagram 

C.  Current Control 
The current control is based on the mathematical 

model based on the equivalent circuit as shown in Fig. 7, 
where source inductance Lo and resistance Ro are
considered in the current control mode.  The ac source 
voltage is defined as vs.

Fig. 7.  Equivalent Circuit for Vector Diagram 

Voltage and current models are obtained from Fig. 7 as  
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Equation (9) is the basic expression for the ac power 
source including R-L components.  

The dc current is detected and controlled indirectly by 
ac current io. Due to current ico flowing through the 
capacitor Co, there is difference between ii and io, as 
shown in (10), leading to the need of capacitor current 
compensation.  
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The vector diagram on  frame is shown in Fig. 8. 

Fig. 8.  Vector Diagram 
The current control is executed as shown in Fig.9. 

Current references ii
 *and ii

* are applied to the capacitor 
current compensation block, where current references io
*and io

* are obtained from vo
 *and vo

* by calculating 
(12). Current references io

 *and io
* are compared with 

the actual current values and fed to the PI controller.  
The output of the PI control block is converted into the 

ac voltage reference vo
* via the decoupling block and the 

transform block. The  transform is performed 
based on ac source voltage vs.
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Fig. 9. Current Control Block Diagram 

IV.  SYSTEM CONFIGURATION

In this section, the system configuration is described. 
Fig. 10 shows the system block diagram, and table 1 
summarizes the specifications of main circuit components.  

DC side of the power switches needs three terminals 
because both sides of inductor Ldc are connected to the 
AC side in the step-down chopper mode. Thus, total six 
bidirectional switches are needed. Each bidirectional 
switch consists of two anti parallel IGBTs with reverse 
blocking capability (RB-IGBTs). The RB-IGBT has 
advantages of lower power loss and smaller size. Ldc and 
Cac forms the up/down chopper together with an 
appropriate IGBT selected depending on the operating 
mode. These components must be designed to meet with 
high frequency switching of 12kHz. 

DC side uses three conventional lead acid batteries 
connected in series. Ldcf and Cdcf of the DC side are used 
to reduce the current ripple in the battery. Their values 
are selected considering the magnitude of the ripple 
component. 

Moreover, AC side has two pairs of terminals, one for 
input from the single phase power supply, and the other 
for output to the load. Inductor Lac is provided only in the 
input terminal for preventing the circuit from being 
influenced by power supply disturbance. Lacf and Cacf of 
the AC side are used to absorb the voltage ripple caused 
by the IGBT switching. 

In the power supply mode, the AC output voltage is 
generated based on DC voltage Vdc_fb and the signal from 
PWM calculator. This AC voltage is controlled further 
precisely by detecting AC voltage Vac_fb.

In the charging mode, the battery current is generated 
based on AC voltage Vac_fb, AC current Iac_fb and the 
signal from PWM calculator. 

In this system, a commutation method similar to the 
conventional matrix converter is needed so that the 
current in Ldc is not interrupted. The commutation 
sequence controller provides this function according to 
the current Idc_fb which flows through Ldc.

Gate DriverVoltage 
Detector

Current 
Detector

Current 
Detector

Commutation Controller

Controller
RUN/STOP
Charge/Discharge

AC
Output

AC
InputLac

Lacf

CacfCac

Ldc

Cdcf
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Vac_fb

Idc_fb
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DC
Input/Output

Main Circuit

Voltage 
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Fig.10. System Block Diagram 
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図 67. ACリアクトルとマトリクスコンバータを組み合わせた回路 

 

 
図 68. 負荷への降圧・電源への昇圧動作時の回路構成 

 

 
図 69. 負荷への昇圧・電源への降圧動作時の回路構成 
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昇降圧可能な三相―三相 
直接電力変換回路の検討 

 

吉田 崇訓＊，芳賀 仁，近藤 正示 (長岡技術科学大学) 

 

Three-phase to three-phase direct power converter with buck-boost ability 
Yoshida Takanori, Haga Hitoshi, and Kondo Seiji (Nagaoka University of Technology) 

 

１．まえがき 

 電力変換器の小型化・高効率化の観点から注目されるマ

トリクスコンバータは電圧利用率の問題点を抱えている(1)。   
筆者らは回路トポロジの切り替えにより出力電圧を 0 か
ら電源電圧以上まで制御可能な三相―三相直接電力変換回

路を提案している(2)。本稿では，提案回路の基本特性および

切替動作についてシミュレーションにより検討したので報

告する。 

２．提案回路の特徴 

 図 1 に提案回路を示す。提案回路は入出力波形を制御す
る AC スイッチ群(Sru-Stw)と，回路トポロジ切り替えを行う
フィルタキャパシタ(Cr-Ct , Cu-Cw)断続用の AC スイッチ群
(Sr-St , Su-Sw)，そしてクランプ回路で構成する(2)。 
提案回路はフィルタキャパシタ断続用 AC スイッチ群の
接続状況により，従来の電圧型マトリックスコンバータの

降圧動作または電流型による昇圧動作を実現できる。電源

電圧以下の出力電圧を得たい場合は AC スイッチ群 Sr-Stを

ON，Su-Swを OFF すると図 2(a)に示す従来のマトリックス
コンバータとなる。電源電圧以上の出力電圧を得たい場合

は ACスイッチ群 Sr-Stを OFF，Su-Swを ONとすることで図
2(b)に示す電流源入力の昇圧型電力変換器になる。提案回路
は負荷の要求電圧に応じて降圧動作/昇圧動作を切替えるこ
とで，広い出力電圧範囲を実現する。 
 提案回路の制御は仮想 AC/DC/AC方式により行う。電圧
型入力動作時は三相電流型 PWM整流器と三相電圧型 PWM
インバータを想定し(3)，電流型入力動作時は図 3に示す三相
電圧型PWM整流器と三相電流型PWMインバータにより想
定して制御する。マトリクスコンバータのスイッチングパ

ターンは整流器とインバータのスイッチングパターンの論

理合成により得られ，従来法をベースとするため制御が容

易である。電圧入力型・電流入力型の各スイッチングパタ

ーンはACスイッチ Sr-St , Su-Swの動作に合わせて切り替わ
る。 
３． 電圧型/電流型の切り替え手順 

 提案回路は入力および出力側に取り付けた AC スイッチ
群により回路トポロジを切り替えながら運転する。回路ト

ポロジの切り替えは，電圧入力型から電流入力型へ切替え

るパターンと，その逆のパターンの二種類が存在するが，

いずれの場合も電圧源短絡,電流源開放を起こさない様に切
替る必要がある。図 1の回路において, 回路トポロジを切替
える場合は，入出力相をつなぐ AC スイッチ群(Sru-Stw)のス
イッチングを保持する。 

図 1 提案回路 
Fig.1.Proposed Circuit 

 
(a) 降圧動作時         (b)昇圧動作時 

図 2 提案回路の等価回路 
Fig.2.Equivalent circuit of proposed power converter 

図 3 昇圧動作時の仮想変換回路 
Fig.3.Virtual converter for boost operation 
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2.5 結言 
本章では，まず，電力変換装置の基本的な回路と PWM方式について解説し，

直接形マトリクスコンバータは従来のコンバータに比べて導通損失を低減でき

る効率の良いコンバータであることを説明した．更にインバータが出力するコ

モンモード電圧について解説し，インバータのコモンモード電圧はノイズの原

因となり，３レベルインバータやマトリクスコンバータ，電流形インバータは

２レベルインバータよりも，コモンモード電位変動が少なく，低ノイズで環境

にやさしいコンバータと言える． 
次に，マトリクスコンバータへ昇圧機能を持たせるために，提案されている

直接形マトリクスコンバータとインダクタを組み合わせて双方向に昇圧・降圧

の電力変換ができる装置について解説し，既に提案されている回路が電力変換

方向の切り替えや昇圧動作と降圧動作の切り替えが高速にできない問題を持ち，

バッテリの充放電に高速な応答が必要とされるような電力平準化装置への適用

や，風力発電用モータと系統間で電力変換するコンバータなどでモータ運転の

速度に応じて降圧動作と昇圧動作の切り替えを行わなければならない条件には

対応できず，これらの適用には未だ十分ではないことを明らかにした． 
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第3章	
 結合インダクタ巻線電流の解析 

 

3.1 緒言 
DCインダクタと直接形マトリクスコンバータを組み合わせて昇圧動作を行

う回路（図 63）で，電力変換方向を反転させるには DCインダクタの巻線電流
の方向を反転させなければならない．電流を反転させる方法としては，スイッ

チを追加し巻線の接続を反転させる方法があるが，スイッチを追加すると追加

するスイッチにより導通損失が増加し効率が低下してしまう．追加のスイッチ

を使わず導通損失を増加させない方法としては，複数の巻線をもつ結合インダ

クタを利用することが考えられる．結合インダクタの巻線電流は，閉回路に接

続された電流の流通経路を持つ巻線に電流が流れるので[31]，各巻線の流通経路
の開閉によって巻線の電流を他の巻線へ移動し，電流方向を反転させることも

可能である．この巻線間の電流の移動の際には流通経路上にある整流素子の動

作を伴うため，ここでは，巻線間の電流移動を転流と呼ぶものとする．本章で

は，結合インダクタ巻線間の転流における電流の転流速度と転流前後の電流値

について解析を行い，インダクタ巻線電流を高速に反転させる方法として，結

合インダクタの巻線間の転流が利用できるか明らかにする．  

3.2 結合インダクタ巻線電流の転流 

3.2.1 巻線電流の転流速度 

図 70のように結合インダクタの巻線 A1-B1端子間電圧を E1，電流を i1，自

己インダクタンスを L1，相互インダクタンスをM12，巻線 A2-B2端子間電圧を
E2，電流を i2，自己インダクタンスを L2，巻線間の相互インダクタンスを M21

とすると，巻線の各電圧・電流変化の関係式は(35)式のようになる． 
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L1
di1
dt
+M12

di2
dt

= E1

M 21

di1
dt
+ L2

di2
dt

= E2

 (35)	
 

 
巻線 A1-B1と A2-B2は，同じターン数で，密に結合しているとし，L1 = L2 = 

L0，M12 = M21 = M0とすれば(35)式は次式のように書き換えることができる． 

     
L0
di1
dt
+M 0

di2
dt

= E1

M 0

di1
dt
+ L0

di2
dt

= E2

 (36)	
 

 
ここで，結合度 kと各インダクタンスとの関係を用いて，各巻線電流の時間

変化をまとめると(37)式のようになる． 

     

di1
dt

=
L0E1 −M 0E2
L0
2 −M 0

2
=
E1 − kE2
L0 (1− k

2 )
di2
dt

=
L0E2 −M 0E1
L0
2 −M 0

2
=
E2 − kE1
L0 (1− k

2 )

 (37)	
 

 
結合度 kは１より小さいので，巻線電流を減少させるには, (37)式の分子の値

を負，増加させるには正の値になるようにすればよい．また，分子を見ると結

合度 k が１に近く E1と E2との間に有意な差があれば，各巻線電流の時間変化

の正負は逆となる．分母を見ると結合度 k が１に近いほど，電流の転流速度が
速くなることが分かる．電流の時間変化率について電流転流の際に各巻線にか

かる電圧を検討し以下にまとめる．  
図 71 に結合インダクタの巻線に接続される回路を示す．実際に電流の転流

を行う際には，電流経路を開放した巻線にはサージ電圧が発生するので，図 71
のようにサージ電圧を抑制するスナバ回路が必要である．従って，電流が減少

する巻線にはスナバ回路の負電圧(Vsnb < 0)がかかって減少することとなる． 
巻線 A1-B1 から巻線 A2-B2 へ電流を転流する場合には，図 71 のスイッチ

S1がターンオフし S2がターンオンして，転流前の巻線 A1-B1にはスナバ回路
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の電圧 Vsnbが印加され(E1=Vsnb)，転流後の巻線 A2-B2はスイッチ S2を介し
て VLが印加される(E2=VL)とすると，電流の転流速度は次式のようになる． 

      

di1
dt

=
L0Vsnb−M 0VL
L0
2 −M 0

2
=Vsnb− kVL
L0 (1− k

2 )
di2
dt

=
L0VL−M 0Vsnb
L0
2 −M 0

2
=VL− kVsnb
L0 (1− k

2 )

 (38)	
 

この式より， 巻線 A1-B1の電流を減少させるには， 

Vsnb-kVL < 0，つまり，Vsnb < kVL 

巻線 A2-B2の電流を増加させるには， 

VL-kVsnb > 0つまり，Vsnb < VL/k 

となる必要がある．Vsnbは負の値を取るので電流転流を高速化するには転流
後の巻線電圧 VLの値の設定が重要であることが分かる． 
次に，転流速度の具体例を検討する．例えば，L = 0.1mH, k = 0.99，Vsnb-kVL

が概ね-100V， VL-kVsnb が概ね 100Vとすれば，(38)式から 

di1/dt≒-5☓107，di2/dt≒5☓107 

となり，1µsに 50A変化させることができる. 
ここで，結合度を k = 0.5と低くした場合は， 

di1/dt≒-1☓106，di2/dt≒1☓106 

となり，1µsに 1Aしか変化させることができない． 
以上のことから，転流速度は結合度 kに大きく依存することが分かる．また，

図 66の DCインダクタは L = 0.1mHで最大で 50A程度の電流を流すので，結
合度 k を 1 に近づけた結合インダクタを用いることで，図 66 の装置の条件で
も結合インダクタを用いて電流を非常に高速に反転できると考えられる． 

3.2.2 転流前後の巻線電流値 

転流前後の巻線電流値を検討するため，図 72 のように電流が減少する巻線
の電流を im，電流が増加する巻線の電流を in，転流前の電流値を Im，転流後の
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電流値を Inとし， Imが零になるまでの時間を tm，各巻線の電流の時間変化率

を∆im=dim/dt，∆in=din/dtとすれば，tm=-Im/∆imなので 

     In = −
Δin
Δim

Im  (39)	
 

 
となる．m，nの値は巻線 A1-B1から A2-B2の転流の場合は(m, n) = (1, 2)

となり，巻線 A2-B2から A1-B1の転流の場合は(m, n) = (2, 1)の値を取る． 
式より転流後の電流値 Inは電流の時間変化率で決まることが分かる．電流の

時間変化率が各巻線に加わる電圧および結合度 k に依存して異なるので，転流
前と転流後の電流値は若干の増減を伴う． 

(39) 式に(38)式の電流変化を代入すると， 

In = −
Δin
Δim

Im = −
VL− kVsnb
Vsnb− kVL

Im = −
VL /Vsnb− k
1− kVL /Vsnb

Im  (40)	
 

 
となる．転流後の巻線電圧がVL = 0の場合や，|Vsnb|が非常に高くVL/Vsnb

がほぼ零になる条件の場合には， In≒kImとなる． 
従って，転流前後の電流値をほぼ一致させるには，結合インダクタの結合度

密にして kを 1に近づけ，Vsnbは回路に使用する素子の耐圧以上にはできない
ので，転流後の巻線電圧 VLを零に近づけるようにすればよいことが分かる． 

 
 

  



 
 

第 3章 結合インダクタ巻線電流の解析    

 

68 

 

 
図 70. 結合インダクタの電圧・電流 

 

 
図 71. 結合インダクタと回路との関係図 

 

 

図 72. 転流時の電流の変化  
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3.3 結言 
本章では，インダクタ巻線電流を高速に反転させる方法として，結合インダ

クタの巻線間の転流が利用できるか検討を行った．結合インダクタ巻線間の電

流転流における電流の転流速度について解析を行い，転流速度は結合度 k に大
きく依存すること，転流速度の高速化には転流後の巻線電圧 VLの設定が重要で
あること，結合度 k を１に近づける必要があることが明らかになった．また，
結合インダクタの巻線電流の転流前後の値について解析を行い，転流前後の電

流値をほぼ同じにするには，結合度 kを１に近づけ VL/Vsnbをほぼ零にする必
要があることが明らかになった．これらの結果から，結合度 k が 1 に近い結合
インダクタは巻線電流の反転に利用可能であることが明らかになった． 
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第4章	
 結合インダクタを用いた DC-AC

電流形電力変換装置 

 

4.1 緒言 
直接形マトリクスコンバータと DC インダクタを組み合わせて双方向の昇降

圧変換を行う DC-AC インバータ(図 63)では，インダクタ巻線の一端が直流電
源へ接続されており，巻線に流れる電流方向と直流電源に流れる電流の方向は

一致する．従って，この回路で直流電源の放電と充電を切り替える場合には，

まずインダクタの巻線の電流方向を反転しなければならないので，運転中に放

電と充電つまり電力変換方向の切り替えを高速に行うことが難しい．このこと

から図 63 の回路はバッテリの充放電に高速な応答が必要とされるような電力
平準化装置への適用には十分でなく，また，急加減速動作を必要とするモータ

駆動にも適用できない． 
本章では，結合インダクタとマトリクスコンバータ回路および電流形の電力

変換方法を用いて，双方向に昇圧・降圧変換を行い，更に電力変換方向を瞬時

に切り替えることができる新しい直接方式の DC-AC 電流形電力変換装置を提
案する．そして，提案する回路の導出と動作について解説し，提案回路の動作

をシミュレーションおよび試験で確認し，その有効性を明らかにする．なお，

提案する新しい回路は再生可能エネルギーへの適用のみでなく，昇圧動作と降

圧動作および力行・回生動作の高速な切り替えが必要とされるモータ駆動にも

十分適用することができるので，シミュレーションおよび実機試験はモータを

駆動して確認を行い，その有効性を明らかにする． 

4.2 提案回路の構成と動作 
マトリクスコンバータとインダクタを組み合わせて双方向の昇降圧変換を行

う DC-AC インバータ（図 63）を簡略化した回路を図 73 に示す．図では
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RB-IGBTを IGBTの記号を使って表記している．図 73 (a)は図 73 (b)のように
機能別にDCからACの電力変換を行うDC-AC 電流形インバータ(DC-AC CSI)
と ACから DCへの電力変換を行う AC-DC 電流形コンバータ(AC-DC CSC)に
分けて書くことができる．また，インバータ・コンバータ共にインダクタ電流

を環流させるスイッチを備える．本論文では，このスイッチを環流スイッチ 
(freewheeling switch) と呼ぶこととする． 
図 73 の回路ではインダクタ巻線の一端は直流電源へ接続されており，巻線

に流れる電流方向と直流電源に流れる電流の方向は一致する．DC-AC CSI と
AC-DC CSCはインダクタの巻線を共用しているので，直流電源の放電と充電を
切り替える場合には，まずインダクタの巻線の電流方向を反転しなければなら

ない．従って，この回路では運転中に放電と充電つまり電力変換方向の切り替

えを行うことが難しい．このことから図 73の回路は急加減速を行うモータ駆動
のように力行・回生動作が切り替わるような用途には適用できない． 
本章で提案する装置は図 74 のような回路構成を持つ．図では RB-IGBT を

IGBTの記号を使って表記している．図 74の回路は蓄電池など充放電可能な直
流電源と電動機などの発電可能な 3 相交流負荷との間で電力を双方向変換する
ことを想定している． 
提案回路は大きく直流から 3 相交流へ変換動作する DC-AC CSI 回路と，3

相交流から直流へ変換動作する AC-DC CSC回路から構成されており，それぞ
れの回路の 3相交流側端子を並列接続している．DC-AC CSIスイッチの母線電
流が流れ込む負極端子○―には結合インダクタの巻線 A1-B1，母線電流が流れ出
る正極端子○＋は直流電源の負極を接続し，AC-DC CSCスイッチの母線電流が流
れ込む負極端子○―には結合インダクタの巻線 A2-B2，母線電流が流れ出る正極
端子○＋は直流電源の正極を接続する．結合インダクタの巻線 A1-B1および巻線
A2-B2 のターン数は同数で，図 74 の・印の方向に密に結合しているものとす
る．提案するインバータは電流形電力変換の動作を行うため，直流電源を接続

する端子 R-Sと交流端子 U-V-Wには，リップル電流を平均化するフィルタキャ
パシタ C1〜C4を設ける． 

DC-AC CSIはインダクタの巻線 A1-B1を直流電流源として利用し，直流電
源から 3 相交流負荷への電力変換動作，つまり直流電源の放電と負荷への力行
動作を行うことができる．AC-DC CSCはインダクタの巻線 A2-B2を電流源と
して利用し，3相交流負荷の発電電力から直流電源への電力変換動作，つまり直
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流電源への充電と負荷からの回生動作を行うことができる．提案する回路では，

DC-AC CSI・AC-DC CSC回路を用いて，次の 4つの動作をさせる． 
 

Mode I. 力行の昇圧動作  
Mode II. 力行の降圧動作 
Mode III. 回生の昇圧動作  
Mode IV. 回生の降圧動作 

 
Mode Iの昇圧動作は DC-AC CSI単体，Mode IVの降圧動作は AC-DC CSC

単体の電流形変換動作で行うことができる．Mode IIの降圧動作とMode IIIの
昇圧動作は DC-AC CSIと AC-DC CSCが同時に動作して行う．Mode IIおよび
Mode IIIの動作を，出力側の U-W線間にのみ電流を流す例を用いて示すと以下
のようになる．なお，以降の回路図では RB-IGBTをダイオードとスイッチの直
列接続で図示する． 

Mode IIの降圧動作は，図 75 (a)および図 75 (b)の2状態を切り替えて行う． 
• 図 75 (a) のように直流電源からインダクタ巻線 A1-B1 と電動機へ電流を

流してインダクタへエネルギーを印加する． 
• 図 75 (b) のようにインダクタ巻線 A1-B1 から電動機へ電流を流してイン

ダクタからエネルギーを放出する． 
 

Mode IIIの昇圧動作は，図 76 (a)および図 76 (b)の 2状態を切り替えて行う． 
• 図 76 (a) のように発電機からインダクタ巻線 A2-B2 へ電流を流してイン

ダクタへエネルギーを印加する． 
• 図 76 (b) のようにインダクタ巻線 A2-B2 と発電機へ電流を流してインダ

クタからエネルギーを直流電源へ放出する． 
 
入出力電圧比の調整は，それぞれの(a)と(b)の状態を時比率制御することで可

能である．しかし，実際にモータを駆動する際の入出力電圧比は，時比率制御

に加えてモータの状態（誘起電圧・力率など）によっても変動する． 
提案する回路は，力行・回生を切り替える際などに，図 77 のようにインダ

クタ電流を環流させて，直流電源と 3 相交流との間での電流流通を遮断する動
作も必要となる．  
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(a) 基本回路 

 

(b) 機能別に分けた回路 

図 73. DCインダクタとマトリクスコンバータを組み合わせた回路 
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図 74. 結合インダクタとマトリクスコンバータを組み合わせた回路 
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(a) 動作状態 2.1 

 
 (b) 動作状態 2.2 

図 75. 負荷への降圧動作例 
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(a) 動作状態 3.1 

 
 (b) 動作状態 3.2 

図 76. 負荷への昇圧動作例 
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(a) 環流モード A 

  
(b) 環流モード B 
図 77. 電流環流状態 
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4.3 提案回路における巻線電流の転流 
以下に，図 78 を使って提案回路での巻線電流の転流ついて例を用いて説明

する． 
 
（Ⅰ）巻線 A1-B1から巻線 A2-B2への転流での例 
力行の零電流ベクトル状態の図 78 (a)から回生の零電流ベクトル状態の図 

78 (b)への転流のように，DC-AC CSIが零電流ベクトルの状態で巻線 A1-B1か
ら巻線 A2-B2へ電流を転流する場合には，まず，巻線 A1-B1端子間には直流電
源電圧Vdcが印加されており，次にAC-DC CSCのスイッチがオンする．DC-AC 
CSI のスイッチがオンしている間は，インダクタはトランスの動作を行い，巻
線 A2-B2端子間側へ出力される電圧によって AC-DC CSCのスイッチは逆バイ
アスされて非導通状態である．次に DC-AC CSIのスイッチがオーバーラップタ
イム期間の後にターンオフすると巻線 A1-B1端子間に負のサージ電圧 Vsnbが
発生し E1= Vsnb < 0となる．サージ電圧はクランプスナバ回路を設けることで
一定の電圧になるようにする．巻線 A1-B1 端子間に Vsnb が印加されると，
AC-DC CSCのターンオンしていたスイッチが導通状態になり巻線 A2-B2に電
流が流れ始める．このとき巻線 A2-B2 端子間には直流電源電圧が印加され
E2=Vin= -Vdcとなり，各巻線の電流の時間変化率の式は以下のようになる． 

 

di1
dt

=
L0Vsnb+M 0Vdc

L0
2 −M 0

2
=Vsnb+ kVdc
L0 (1− k

2 )
di2
dt

=
−L0Vdc−M 0Vsnb

L0
2 −M 0

2
= −Vdc− kVsnb

L0 (1− k
2 )

 (41)	
 

 
この式より， 巻線 A1-B1 の電流を減少させるには Vsnb+kVdc < 0，巻線

A2-B2の電流を増加させるには，-Vdc-kVsnb > 0となる必要があるので，２番
目の条件から負のサージ電圧が Vsnb < -Vdc /kにならなければ電流は転流しな
い．従って，スナバ回路の電圧設定には，この条件設定が必要となり，電流の

転流を高速に行うには-Vdc /kにより Vsnbを大幅に低くしなければならない．
転流の高速化としては，DC-AC CSI のスイッチがターンオフする際に巻線
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A2-B2端子間へ直流電源電圧-Vdcが印加されないようにする方法が考えられる．
これは巻線 A2-B2に接続されている側の AC-DC CSCと DC-AC CSIのスイッ
チで，図 78 (c)のような巻線電流を環流させる動作を一旦入れると，E2= 0とな
り，上記の式は以下のようになる． 

 

di1
dt

=
L0Vsnb
L0
2 −M 0

2
= Vsnb
L0 (1− k

2 )
di2
dt

=
−M 0Vsnb
L0
2 −M 0

2
= −kVsnb
L0 (1− k

2 )

 (42)	
 

 
従って，この場合には直流電源電圧の影響を受けることなく，巻線 A1-B1の

電流を減少させ，巻線 A2-B2の電流を増加させることができ，各巻線電流の変
化速度も高速化することができる． 

 
（Ⅱ）巻線 A2-B2から巻線 A1-B1への転流での例 
回生の零電流ベクトル状態図 78 (b)から力行の零電流ベクトル状態図 78 (a)

への転流のように， AC-DC CSCが零電流ベクトルの状態で巻線 A2-B2から巻
線 A1-B1へ電流を転流する場合には，まず，零電流ベクトル時に巻線 A2-B2端
子間には直流電源電圧-Vdcが印加されており E2= -Vdcとなる．巻線 A1-B1側
のスイッチがターンオンすると巻線 A1-B1 端子間には直ちに Vdc が印加され
E1= Vdcとなる．各巻線電流の時間変化率は以下のようになる． 

 

di1
dt

=
L0Vdc+M 0Vdc
L0
2 −M 0

2
= (1+ k)Vdc
L0 (1− k

2 )
di2
dt

=
−L0Vdc−M 0Vdc

L0
2 −M 0

2
= −(1+ k)Vdc
L0 (1− k

2 )

 (43)	
 

 
式より，この場合には，高速に電流が変化することが分かる．また，ここで

も DC-AC CSI のスイッチがターンオンする際に巻線 A1-B1 に直流電源電圧
Vdc が印加されないよう，巻線 A1-B1 に接続されている側の AC-DC CSC と
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DC-AC CSIのスイッチで，一旦，巻線電流を環流させる動作にする場合を考え
ると，E1 = 0，E2 = -Vdcとなり，上記の式は以下のようになる． 

 

di1
dt

=
M 0Vdc
L0
2 −M 0

2
= kVdc
L0 (1− k

2 )
di2
dt

=
−L0Vdc
L0
2 −M 0

2
= −Vdc
L0 (1− k

2 )

 (44)	
 

 
この場合は回路の構成から巻線 A2-B2 端子間が-Vdc にクランプされてしま

うので， (43)式の場合よりも変化率は遅くなる． 
 
（Ⅲ）転流時の設定について 
前述の巻線電流の時間変化率から，巻線電流を高速に転流させるためには，

巻線 A1-B1 から巻線 A2-B2 への転流では(42)式の条件を使い，巻線 A2-B2 か
ら巻線 A1-B1 への転流では(43)式の条件を使うと良いことが分かる．従って，
巻線 A1-B1から巻線 A2-B2への転流は，巻線電流を環流させる図 78 (c)のモー
ドを介し，巻線 A2-B2から巻線 A1-B1への転流では図 78 (b)から図 78 (a)へ
直接切り替わるようにする．  
電流形電力変換装置は各スイッチ素子の駆動信号にオーバーラップタイムと

してターンオフ時にディレイを挿入するので，図 78 (b)から図 78 (a)へ直接切
り替わるようにしても，オーバーラップタイム期間中は S1i, S4i, S1c, S4cがオ
ンとなり，その間に(43)式の電流の時間変化率で転流が完了するように Vdc, L0, 
kの条件を設定すれば良い．例えば，Vdc = 100V, L0 = 1mH, k = 0.99の場合は，
(43)式から di1/dt = 107となり 1µsに 10A変化させることができるので．装置の
オーバーラップタイムが 2µsで巻線電流が 20A弱であれば，オーバーラップタ
イム内に転流を完了できる． 
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図 78. 電力変換方向の切り替え 
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4.4 スイッチング素子の PWM 
提案回路のスイッチング素子の PWM 方式について以下に説明する．直流側

の変調としては，変形キャリアを用いた場合とΔΣ変調を用いた場合の 2 方式
について説明する． 

4.4.1 変形キャリア比較 PWM 

DC-AC CSIと AC-DCCSCの交流側の変調方式は，2.3.1.2で説明したキャリ
アと電流指令を比較して PWM パスルを発生する方式を使用する．交流側に流

す相電流指令の差分値である(45)式に示すような線間電流指令 iuw*, ivu*, iwv*

とキャリアを比較して 1または 0の値を取る PWMパルス信号 Sun, Svn, Swn, 
Sup, Svp, Swpを作る．  

 

     

iuw* = 1
3
iu*-iw*( ) = 2

3
⋅ I ⋅cos θ − π

6( )  

ivu* = 1
3
iv*-iu*( ) = 2

3
⋅ I ⋅cos θ − 5π

6( )
iwv* = 1

3
iw*-iv*( ) = 2

3
⋅ I ⋅cos θ − 3π

2( )

#

$

%
%
%
%

&

%
%
%
%

 (45)	
 

 
直流電源側の変調方式は，PWMパルスのキャリア波形を図 79のように非対

称の変形キャリアとし，直流電源をインバータ・コンバータ回路へ接続する状

態の時間を Tdc1とし，接続しない状態の時間 Tdc0として，キャリア波形の変
形度に応じてこれらを時比率制御する．直流電源をインバータ・コンバータ回

路へ接続する Dutyをλc，キャリア周期を Tcとすると，λcと各時間の関係は
(46)式のように書くことができる． 

 

    λc= Tdc1
Tdc0+Tdc1

= Tdc1
Tc

 (46)	
 

 
図 79 (a)に力行状態での PWMパルス例，図 79 (b)に回生状態の PWMパル
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ス例を示す．スイッチの信号は 1(High)でオン，0(Low)でオフとする．この例
では，スイッチング回数を低減するために，線間電流指令の最低値がキャリア

の最低値と一致するよう線間電流指令をシフトしている．また，線間電流指令

の位相は図 79 (a)と図 79 (b)で反転させている．変換装置の各スイッチは，ス
イッチ駆動信号 S1i*〜S6i*，S1c*〜S6c*にオーバーラップタイム期間としてタ
ーンオフ時にディレイを加えた信号 S1i〜S6i，S1c〜S6cで駆動する． 
変形キャリアを用いた PWM は，λc が 0 または 1 に近い値になると PWM

パルスの幅が狭くなるので，スイッチング素子の応答速度や遅れにより狭いパ

ルスが出力されなくなり波形が歪むという最少オンパルスの問題を持つ． 
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(a) 力行                          (b) 回生 
図 79. 電流指令，キャリアとパルスの例 
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4.4.2 ΔΣ変調を用いた PWM 

DC-AC CSIと AC-DC CSCの交流側の変調方式は，キャリアと電流指令を比
較して PWM パルスを発生する方式を使用する．PWM パルス信号は交流側の

相電流指令の差分値である(47)式に示すような線間電流指令 iuw*, ivu*, iwv*と

キャリアを図 80のように比較して1または0の値を取るPWMパルス信号Sun, 
Svn, Swn, Sup, Svp, Swpを作る． 

 

      

iuw* = 1
3
iu*-iw*( ) = 2

3
⋅ I ⋅cos θ − π

6( )  

ivu* = 1
3
iv*-iu*( ) = 2

3
⋅ I ⋅cos θ − 5π

6( )
iwv* = 1

3
iw*-iv*( ) = 2

3
⋅ I ⋅cos θ − 3π

2( )

#

$

%
%
%
%

&

%
%
%
%

 (47)	
 

 
直流電源側の変調方式は図 81 に示すΔΣ変調器を用いたパルス幅変調を行

う[18]．直流電源へ電流を流す時比率を  |λc|とし，λcは-1から 1までの範
囲の値を取り，λcが正の場合には巻線A1-B1に電流を流して力行動作を行う，
負の場合は巻線 A2-B2に電流を流して回生動作を行う．力行と回生動作の判定
を図 81のコンパレータで行い，λcが正の場合に Qp=1，負の場合に Qp=0を
出力する． 
ΔΣ変調器はλcの絶対値が入力され，その出力 Qoは，零または 1の値を取

る．出力が Qo=0の場合は，AC-DC CSCと DC-AC CSIが同時に動作して直流
電源へ電流を流さない状態を取り，Qo=1 の場合には， AC-DC CSC または
DC-AC CSIが単体で動作し，直流電源へ電流を流す状態を取る．ΔΣ変調器は
クロックに同期して出力の状態が変化するので，図 80に示すように三角波キャ
リアの最上点・最下点に同期したクロックパルスを用いると，ΔΣ変調による

スイッチングは DC-AC CSIと AC-DC CSCが電流を出力しない零電流ベクト
ルの期間中に状態が変化することとなる．図 80 の例では Svn=Svp=1 および
Swn=Swp=1 の時に零電流ベクトル期間となり，その期間の中央でΔΣ変調に
よるスイッチングが発生する． 
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DC-AC CSIのスイッチ駆動信号 S1i*〜S6i*と AC-DC CSCのスイッチ駆動
信号 S1c*〜S6c*は Qp，Qo，Sun, Svn, Swn, Sup, Svp, Swpを用いて(48) およ
び(49)式のように示すことができる．スイッチ駆動信号も1または0の値を取り，
各スイッチは 1でオンされ 0でオフされる． 

 

      

S1i*=Sun ⋅Qp
S3i*=Svn ⋅Qp
S5i*=Swn ⋅Qp

S4i*=Sup ⋅ (Qp ⋅Qo+Qp ⋅Qo)

S6i*=Svp ⋅ (Qp ⋅Qo+Qp ⋅Qo)

S2i*=Swp ⋅ (Qp ⋅Qo+Qp ⋅Qo) 

"

#

$
$
$$

%

$
$
$
$

 (48)	
 

 

      

S1c*=Sun ⋅Qp

S3c*=Svn ⋅Qp

S5c*=Swn ⋅Qp

S4c*=Sup ⋅ (Qp ⋅Qo+Qp ⋅Qo)

S6c*=Svp ⋅ (Qp ⋅Qo+Qp ⋅Qo)

S2c*=Swp ⋅ (Qp ⋅Qo+Qp ⋅Qo) 

"

#

$
$
$
$

%

$
$
$
$

 (49)	
 

 
変換装置の各スイッチは，スイッチ駆動信号 S1i*〜S6i*，S1c*〜S6c*にオー

バーラップタイム期間としてターンオフ時にディレイを加えた信号 S1i〜S6i，
S1c〜S6cで駆動する． 
ΔΣ変調を用いた PWM では，クロックに同期してスイッチングが発生する

ので，変形キャリを用いた場合の PWM パルス幅が狭くなる最少オンパルスの

問題は発生しない． 
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図 80. インバータパルスとクロックの例 

 
 
 

 

図 81. 1次ΔΣ変調器とコンパレータ 
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4.5 提案回路のシミュレーション 
提案回路のシミュレーションについて以下に説明する．シミュレーションは

PWM パルス幅が狭くなる最少オンパルスの問題が発生しないΔΣ変調を用い

て行った． 

4.5.1 シミュレーション回路の構成 

シミュレーションソフトウェア Simplorer を使って，図 82に示す提案回路
と図 83に示す制御ブロックを作成した．負荷は，200V，4極，3.7kWの誘導
電動機単体を用い，電動機を正転方向と逆転方向に加速・減速することで，正

転方向での力行と回生動作および逆転方向での力行と回生の動作を行う四象限

運転にて確認を行う．シミュレーションの制御ブロックではモータ速度指令と

速度フィードバックの差分をPI制御して誘導モータの q軸電流指令を演算する．
誘導電動機の d 軸電流指令は一定値とし，d と q 軸電流指令からインダクタへ
流す直流電流指令を作る．直流電流指令と結合インダクタの各巻線電流の和で

ある idc1＋idc2の差分を PI制御しΔΣ変調器の入力信号λcを作る．線間電流
指令はキャリアと同じ振幅を持つ正弦波を用い，2.2.1.3 で説明した電圧形イン
バータの PWM と同じように線間電流指令へ三倍調波を重畳してキャリアと比

較する．このようにすると，三倍調波を重畳した指令の振幅はキャリアの振幅

よりも小さくなるので零電流ベクトルのパルス幅が狭くならない．シミュレー

ションでの直流電源電圧等の条件を表 2に示す． 

4.5.2 シミュレーション結果 

誘導電動機を±1500min-1 の範囲で図 84 (a) のように加減速した場合， 
U-W間の出力電圧は 図 84 (b) のように電動機の加速と減速に伴って零電圧か
ら±300V程度まで変化し，直流電源電圧 100Vからの昇圧動作と降圧動作がで
きていることが分かる．また，加速および一定速時には，図 84 (c) に示すよう
に，巻線 A1-B1に電流が流れ力行動作する．減速を開始すると，巻線 A2-B2に
電流が転流して回生動作し，逆転方向の加速が始まると，再び巻線 A1-B1に電
流が転流し力行動作する．シミュレーションにより提案回路は四象限運転が可

能であり，双方向の昇降圧変換と運転中に力行・回生の切り替えができること

が確認できた．  
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図 82. シミュレーション回路 

 
 

 
図 83. シミュレーションの制御ブロック図 

 
 

表 2. シミュレーションの条件 
直流電源電圧 100V 
結合インダクタの 
インダクタンス値 1.2mH 

結合インダクタの結合度 0.99 
出力キャパシタ容量 24μF 
キャリア周波数 10kHz 
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(a) モータ速度[min-1] 

 

 
(b) 出力線間電圧 [V] 

 

 
(c) インダクタ巻線電流 [A] 
図 84. シミュレーション結果 

  

idc2 (A2-B2) 

idc1 (A1-B1) 
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4.6 提案回路の試験 
提案回路の試験について以下に説明する．試験もシミュレーションと同様に

PWM パルス幅が狭くなる最少オンパルスの問題が発生しないΔΣ変調を用い

て行った． 

4.6.1 試験回路の構成 

試験装置の構成を図 85 に示す．回路は製品化されている２台のマトリクス
コンバータ(安川電機 Varispeed AC)を組み合わせて製作した．DC-AC CSI と
AC-DC CSCは双方向スイッチの片方のRB-IGBTを無効としたスイッチで構成
している．結合インダクタ巻線のサージ電圧は，マトリクスコンバータが備え

るクランプスナバ回路を利用して抑制した．試験に使用した結合インダクタは，

試作品でインダクタンス値 0.3mHを４直列し，バイファイラ巻を用い結合度は
0.99 を超える．巻線電流 idc1+idc2 は一つの DCCT を用いて測定し，出力の
U-W 間電圧と V-U 間電圧を測定する電圧検出器を設けた．制御回路は

DSP(TMS320F2808)を使用して，コンバータ側のΔΣ変調パルスとインバータ
側のキャリア比較 PWM パルスを発生し，FPGA(EP3C40Q240C8N)でスイッ
チ駆動信号の合成およびオーバーラップタイム期間の追加を行っている．負荷

は 200V，4 極，3.7kW 誘導電動機単体を用いており，試験条件は表 2 と同じ
である． 
図 86 に示す試験装置の制御回路では，出力電圧と結合インダクタの巻線電

流 idc1+idc2をフィードバック制御する．負荷の誘導電動機には速度検出器が無
いので，試験では誘導電動機を V/f制御で駆動した．速度指令から出力電圧指令
を V/fパターンから求め，測定した線間電圧から出力電圧の実効値を演算し，電
圧フィードバック値との差分を電圧制御器（PI 制御器）へ入力して，直流電流
指令を作る．次に，直流電流指令と巻線電流の電流フィードバック値の差分を

電流制御器（PI 制御器）へ入力しλc を作る．シミュレーションと同様に線間
電流指令には零電流ベクトルのパルス幅を確保するため三倍調波を重畳した． 

4.6.2 試験結果 

始動時の加速波形を図 87(a)，加減速時の波形を図 87 (b)に示す．加速時・
減速時共にU-W間の出力電圧は直流電圧よりも低い電圧から高い電圧まで変化
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し，試験によって提案回路は昇降圧変換ができることを確認できた．また，出

力電圧が下降する減速時に巻線電流は巻線 A2-B2へ転流して回生動作を行い，
出力電圧が上昇する再加速時に巻線電流は再び巻線 A1-B1へ戻って力行動作を
行っていることを確認できた．試験結果では減速中に巻線 A1-B1への電流転流
が発生しているが，これはシミュレーションと比べて減速時間が長いので回生

電力が少なくなっており，電流制御器が力行・回生を切り替えることで少ない

電力に対応しようとしているためだと考えられる．図 88は図 87 (b) の矢印 A
が示す時点の拡大波形である．図 87の巻線電流波形はスイッチングノイズの影
響により太く描画され電流値が不明瞭であるが，図 88の拡大波形ではスイッチ
ングによる振動成分は含まれているものの，巻線電流は転流のタイミング以外

は一つの巻線のみを流れ，転流前後の電流値は概ね同じ値になっていることが

確認できた．巻線電流は 2μ秒弱で巻線A1-B1と巻線A2-B2間を転流しており，
数マイクロ秒程度で電力変換方向の切り替えができることも確認できた． 
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図 85. 試験回路のブロック図 
 
 
 
 

 
図 86. 試験装置の制御ブロック図 
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(a) 停止→加速時 (0 to 1,500min-1) 

 
(b) 減速→加速時 

(1,500min-1 to -1,500min-1) 
図 87. 試験結果 

 

DC電源電圧 100V/div 

出力電圧 100V/div 

idc1 (A1-B1) 10A/div 

idc2 (A2-B2) 10A/div 400ms/div 
0 − 

0 − 

0 − 

DC電源電圧 100V/div 

出力電圧 100V/div 

idc1 (A1-B1) 10A/div 

idc2 (A2-B2) 10A/div 400ms/div 
0 − 

0 − 

0 − 

A 
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図 88. 試験結果（拡大波形） 

  

DC電源電圧 100V/div 

出力電圧 100V/div 

idc1 (A1-B1) 10A/div 

idc2 (A2-B2) 10A/div 10µs/div 
0 − 

0 − 

0 − 
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4.7 結言 
本章では，結合インダクタとマトリクスコンバータ回路および電流形の電力

変換方法を用いて，双方向に昇圧・降圧変換を行い，更に運転動作中に電力変

換方向を瞬時に切り替えることができる新しい直接方式の DC-AC 電流形電力
変換装置を提案し，その動作について解説した．提案する新しい回路はバッテ

リの充放電に高速な応答が必要とされるような電力平準化装置のみでなく，昇

圧動作と降圧動作および力行・回生動作の高速な切り替えが必要とされるモー

タ駆動へも十分適用することができるので，提案回路を使った誘導電動機単体

の四象限運転のシミュレーションと実機試験で，その動作確認を行った．シミ

ュレーションおよび実機試験の結果は，どちらでも提案回路が双方向の昇降圧

変換と電力変換方向を運転中に切り替える動作ができることを確認できた．さ

らに，実機試験では電力変換方向を数マイクロ秒程度で切り替えることができ

ることも確認し，提案回路は従来できなかった運転中の電力変換方向切り替え

が高速にできることが確認でき，その有効性を明らかにできた． 
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第5章	
 結合インダクタを用いた AC-AC

電流形電力変換装置 

 

5.1 緒言 
ACリアクトルと直接形マトリクスコンバータを組み合わせて昇圧動作を行

う回路(図 67)では，昇降圧の動作を切り替える際には，まず全てのスイッチを
オフさせて回路を切り替えなければならないので，切り替え時には若干のショ

ックが生じる．このことから図 67の回路は．風力発電用モータと系統間で電力
変換するコンバータなどでモータ運転の速度に応じて降圧動作と昇圧動作の切

り替えを行わなければならない動作にはスムーズな対応ができず，これらの用

途への適用には未だ十分ではない． 
本章では，結合インダクタとマトリクスコンバータ回路および電流形の電力

変換方法を用いて，運転動作中に双方向に昇圧・降圧変換を行い，更に電力変

換方向を切り替えることができる新しい直接方式の AC-AC 直接方式の電流形
電力変換装置を提案する．そして，提案する回路の導出と動作について解説し，

提案回路の動作をシミュレーションおよび試験で確認し，その有効性を明らか

にする． 

5.2 提案回路の導出 
提案する回路は図 89 に示すような回路構成とし，図中では逆阻止 IGBT 

(RB-IGBT)の記号として IGBT の記号を使用している．図 89 の回路の内部に
はインダクタの巻線に流れる電流を 3 相交流負荷へ分配する DC-AC CSI を 3
回路配置して，それぞれの直流側の端子はインダクタ巻線を介して 3 相交流電
源へ接続され，交流負荷側端子は並列接続する．  

DC-AC CSI 回路に接続される結合インダクタ巻線のターン数は同数で，図 
89の・印の方向に密に結合している．提案する回路は電流形電力変換装置の動
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作を行うので，交流電源を接続する端子 R-S-Tと負荷を接続する端子 U-V-Wに
は，リップル電流を平均化するフィルタキャパシタを接続する． 
昇圧動作を行うマトリクスコンバータの動作から，提案する図 89 の回路を

導出する過程について説明する．直接形マトリクスコンバータとインダクタを

組み合わせた図 90の回路で昇圧動作を行う場合には，交流電源側に接続された
交流インダクタを電流源とする電流形変換動作を行う[17]．交流インダクタを流
れる入力電流 ir， is， itはスイッチのオン・オフ動作によってパルス状の電流

となって，交流負荷側の電流 iuo， ivo， iwoとして出力される．入力電流と出

力電流は共に図 90矢印の向きに流れる時に正の値をとるものとする． 
図 90の電流形マトリクスコンバータの 9個のスイッチ S11〜S33と入力電流

ir， is， itおよびスイッチ回路の出力電流 iuo， ivo， iwoとの関係は S11〜S33
を行列の成分とすれば，次の式のように表すことができる． 

iuo
ivo
iwo

!

"

#
#
#

$

%

&
&
&
=

S11 S21 S31
S12 S22 S32
S13 S23 S33

!

"

#
#
#

$

%

&
&
&

ir
is
it

!

"

#
#
#

$

%

&
&
&

 (50)	
 

S11〜S33は各スイッチの駆動信号とし，オフの時に 0，オンの時に 1の値を
取る．スイッチ S11〜S33 は双方向スイッチなので，オン時は双方向に電流を
流すことができる．双方向スイッチが逆阻止 IGBT を逆並列接続している場合
には，双方向スイッチは 2個の逆阻止 IGBTに分割できるので，図 90は図 91
のように書きなおすことができる．図 91 において，例えば Sru は電流を R 相
から U相へ流す逆阻止 IGBTを示し，Surは電流を U相から R相へ流す逆阻止
IGBTを示す．(50)式を図 91に示した逆阻止 IGBTの符号に対応したスイッチ
で書き直すと，次の式のように表すことができる． 

iuo
ivo
iwo

!

"

#
#
#

$

%

&
&
&
=

Sru Ssu Stu
Srv Ssv Stv
Srw Ssw Stw

!

"

#
#
#

$

%

&
&
&

irp
isp
itp

!

"

#
#
#
#

$

%

&
&
&
&

+
Sur Sus Sut
Svr Svs Svt
Swr Sws Swt

!

"

#
#
#

$

%

&
&
&

irn
isn
itn

!

"

#
#
#

$

%

&
&
&

 (51)	
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入力電流 ir， is， itは電源側から出力側方向へ流れる正方向の電流成分 irp， 

isp， itpと出力側から電源側へ流れる負方向の電流成分 irn， isn， itnに分けら

れる．図 91の回路の動作では irp， isp， itpは入力電流を正方向に整流した電

流で，irn， isn， itnは入力電流を負方向に整流した電流となる．この正方向と

負方向の電流成分を図示すると図 91は図 92のように書き直すことができる．  
入力電流 ir， is， itが 3相正弦波電流であれば，3相の中で正方向の電流成

分が 1相で，負方向の電流成分が 2相流れる場合と，正方向の電流成分が 2相
で，負方向の電流成分が 1 相流れる場合の 2 つの状態がある．従って，昇圧動
作を行う電流形マトリクスコンバータは正方向電流成分の電流源と負方向成分

の電流源をスイッチングして電流形の電力変換動作を行っていると考えること

ができる． 
図 92の動作では irp， isp， itpは正弦波電流の正方向の半波整流波形，irn， 

isn， itn は正弦波電流の負方向の半波整流波形となり，スイッチングによって

パルス状の電流 iuo， ivo， iwoを出力する．これらの電流が流れている配線に，

図 93のように直流電流 idcまたは 0を出力するパルス電流源 Idc1〜Idc6を設
けて，それぞれのパルス電流源を変調し，短い周期の時間平均値で irp， isp， itp

および irn， isn， itn と同じ電流を流すよう変調動作を行えば，図 93 の電流
形マトリクスコンバータ相当の電流形電力変換を行うことができると考えられ

る．このようなパルス電流源を設けた場合，パルス電流が交流電源へ与える影

響を抑制するために，交流電源側にもパルス電流を平均化するキャパシタが必

要となる． 
実現可能なパルス電流源としては，結合インダクタを用いた電流転流が利用

できるので，提案回路でも，パルス電流源として結合インダクタを利用する．

密に結合した3巻線のインダクタを，Idc1〜Idc3に使用した場合は， Idc1〜Idc3
の中で閉回路に接続された電流の流通経路を持つ 1 つの巻線に電流が流れ，以
下の 3状態が実現できる． 

 
[ irp   isp   itp ] = [ idc    0    0 ] 

[ irp   isp   itp ] = [ 0    idc    0 ] 

[ irp   isp   itp ] = [ 0    0    idc ] 
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 また，Idc4〜Idc6に密に結合した 3巻線の結合インダクタを使用した場合
には，Idc4〜Idc6の中で電流の流通経路を持つ 1つの巻線に電流が流れ，以下
の 3状態が実現できる． 

 
[ irn   isn   itn ] = [ -idc    0    0 ] 

[ irn   isn   itn ] = [ 0    -idc    0 ] 

[ irn   isn   itn ] = [ 0    0    -idc ] 

 
ここでは電源から負荷方向に流れる電流を正として，irn， isn， itnは-idcの

値を取るように示している． 
このように結合インダクタを用いると，図 89 のような提案回路となる．こ

の回路では，それぞれの 3 状態の中から 1 つの状態を選んで切り替える変調方
式としなければならないので，電源側に電流を流す場合は 2 つの相に電流を流
すこととなる．このため，例えば 3 相の中で正方向の電流成分が 1 相で，負方
向の電流成分が 2相流れる場合には，正方向に idcの電流を常に流し続けなけれ

ばならないため，正方向の電流振幅は idcとなる．従って，このままでは図 92
の回路での irp， isp， itp および irn， isn， itn の半波整流波形を再現できな

い．しかし，例えば入力電流 irは irpと irnの和で作ることができるので，irp = 

idc，irn = -idcとすれば，入力のパルス電流を零にすることができる．この状態

も使ってパルス電流を変調すれば，図 89の回路の入力電流 ir， is， itを図 92
の回路の入力電流と同じにすることができ，同様の電力変換動作が可能である． 
提案する方式は，この昇圧動作を行うマトリクスコンバータの回路内にある

正方向と負方向の電流をパルス電流源へ変更するアイディアから，更にパルス

電流源に結合インダクタを用いた直流電流源を使用して，結合インダクタに流

れる直流電流 idcを巻線間で転流させ，その電流転流を変調制御し，入力電流の

平均値を図 90 の ir， is， it に一致させることで，図 90 の昇圧動作を行うマ
トリクスコンバータと同様な電流形の電力変換動作を行おうとしたものである． 
図 90 の回路は交流電流源を用いて直接 AC から AC へ電流形電力変換動作

を行うので直接形の電流形マトリクスコンバータと考えることができ，提案回

路は直接方式であるが，結合インダクタを用いた直流電流源を用いて AC から
一旦 DC 電流へ変換し AC へ電流形電力変換動作を行うので，間接形の電流形
マトリクスコンバータと考えることもできる．  
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図 89. 結合インダクタとマトリクスコンバータを組み合わせた回路 
 

	
 

図 90. ACインダクタとマトリクスコンバータを組み合わせた回路 
（等価回路１） 

 

 
図 91. ACインダクタとマトリクスコンバータを組み合わせた回路 

（等価回路２） 
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図 92. ACインダクタとマトリクスコンバータを組み合わせた回路 

（等価回路３） 
 
	
  

 
図 93. 提案回路の等価回路 
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5.3 提案回路の変換動作 
提案する回路の電力変換動作について検討を行う．一般的な 3相入力 3相出

力の AC-AC電流形電力変換装置の回路を図 94に示す．Srp， Ssp， Stp， Srn， 
Ssn， Stn のスイッチ素子から構成されるコンバータブリッジは，直流電流 idc

をスイッチングして入力電流 ir， is， itへ変換する．Sup， Svp， Swp， Sun， 

Svn， Swnで構成されるインバータブリッジは直流電流 idcをスイッチングして

出力電流 iu， iv， iwへ変換する． 

コンバータ部のスイッチと入力電流，直流電流との関係は以下の式となる． 
 

ir
is
it

!

"

#
#
#

$

%

&
&
&
=

Srp Srn
Ssp Ssn
Stp Stn

!

"

#
#
#
#

$

%

&
&
&
&

idc
−idc

!

"
#

$

%
&  (52)	
 

 
	
 インバータ部のスイッチと出力電流，直流電流との関係は以下の式のよう

になる． 
 

iu
iv
iw

!

"

#
#
#

$

%

&
&
&
=

Sun Sup
Svn Svp
Swn Swp

!

"

#
#
#
#

$

%

&
&
&
&

idc
−idc

!

"
#

$

%
&  (53)	
 

 
図 89 の提案回路で，DCL1 を流れる電流を idc，DCL2 を流れる電流を-idc

とすると．(52)式に対応する式は以下の様になる． 
 

ir
is
it

!

"

#
#
#

$

%

&
&
&
=

Sru+ Srv+ Srw Sur + Svr + Swr
Ssu+ Ssv+ Ssw Sus+ Svs+ Sws
Stu+ Stv+ Stw Sut + Svt + Swt

!

"

#
#
#

$

%

&
&
&

idc
−idc

!

"
#

$

%
&  (54)	
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(53)式に対応する式は以下のようになる． 
 

iu
iv
iw

!

"

#
#
#

$

%

&
&
&
=

Sru+ Ssu+ Stu Sur + Sus+ Sut
Srv + Ssv + Stv Svr + Svs+ Svt
Srw+ Ssw+ Stw Swr + Sws+ Swt

!

"

#
#
#

$

%

&
&
&

idc
−idc

!

"
#

$

%
& (55)	
 

 
	
 ここで(54)式と(55)式の 3×3行列内の和で構成されている成分が取る値は

0または 1となるよう，各スイッチが取りうる状態は制限されるものとする．例
えば(54)式の Sru+Srv+Srwは，Sru，Srv，Srwのうち全てが０か 1つだけが 1
になるよう制限されるものとする． 
	
 次に(52)式と(54)式の成分の比較から 
 
       Srp =Sru+ Srv + Srw, Srn =Sur + Svr + Swr,  

Ssp =Ssu+ Ssv + Ssw, Ssn =Sus+ Svs+ Sws,  (56)	
 

       Stp =Stu+ Stv + Stw, Stn =Sut+ Svt+ Swt  
 
(53)式と(55)式の成分の比較から 
 
       Sun =Sru+ Ssu+ Stu, Sup =Sur + Sus+ Sut,  

Svn =Srv + Ssv + Stv, Svp =Svr + Svs+ Svt,  (57)	
 

       Swn =Srw+ Ssw+ Stw, Swp =Swr + Sws+ Swt  
 
という関係が導ける．これらの関係から図 89の回路が持つスイッチと図 94

の回路が持つスイッチのオン・オフ状態の関係は以下のように導ける． 
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Sru Srv Srw
Ssu Ssv Ssw
Stu Stv Stw
Sur Svr Swr
Sus Svs Sws
Sut Svt Swt
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=

Srp 0
Ssp 0
Stp 0
0 Srn
0 Ssn
0 Stn

!

"
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Sun Svn Swn
Sup Svp Swp
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%
&
&

     (58) 

 
	
 従って，一般的な AC-AC電流形電力変換装置のコンバータスイッチ駆動信

号とインバータスイッチ駆動信号から(58)式を用いて，図 89の提案回路のスイ
ッチ駆動信号を合成できる．また，以上のことから，本提案回路は一般的な

AC-AC電流形電力変換装置と同じ双方向の昇降圧変換も可能であることが分か
る．図 89の提案回路は，図 94の回路に比べて，電源から負荷に流れて電源へ
戻る電流経路上のスイッチ素子数を 4 個から 2 個へ半減できるので，図 94 の
回路に比べて導通ロスを半減できる． 
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図 94. AC-AC電流形変換回路 
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5.4 スイッチング素子の PWM 
本提案回路は一般的な AC-AC 電流形電力変換装置と同じ変換動作を行うこ

とができるので，制御方法および変調方式も，従来使用されていたものを利用

できると考えられる．しかし，図 94のような構成の回路では，コンバータ部と
インバータ部は完全に独立した回路であり，コンバータ部で母線電流の制御を

行い，インバータ部で出力電流位相の制御を行い，それぞれ個別にスイッチン

グを行うことができるが，このコンバータ部とインバータ部の PWM パルス信

号を，そのまま本提案回路で使用すると．コンバータとインバータのスイッチ

ングタイミングによっては，半導体スイッチの応答時間よりも，非常に短いス

イッチのオン・オフ状態が発生するので，電圧電流の歪みやサージによる半導

体スイッチの保護の点から望ましくない．本節では本提案回路に適した変調方

式について説明する． 

5.4.1 ΔΣ変調を用いたコンバータ動作の PWM 

コンバータには一定の周波数・一定電圧の電源が入力されて変換動作を行う

ので，コンバータ部の変調方式はインバータ部に比べて若干分解能が低い方式

を使用できると考えられる．そこで，本提案回路ではコンバータ動作の変調方

式として，スイッチングタイミングを一定のクロックに同期できるΔΣ変調方

式[18]を使用することを検討した． 
コンバータ動作の変調は図 95 に示すような，入力電流の空間ベクトルを利

用して行う．入力電流ベクトルは直流母線の電流値 idcと同じ長さの 6つの有効
電流ベクトル IRT， IST， ISR， ITR， ITS， IRSと，長さ零の 3つの零電
流ベクトル IRR， ISS， ITTで構成される．6つの有効電流ベクトルは，その
方向から図 95に示すように Iaベクトルと Ibベクトルに分類する． 
コントローラでコンバータ部の入力電流指令ベクトルの角度と長さ（θin， 

Iin_r）を決定し，入力電流指令に隣接する Ia成分 Iarefと Ib成分 Ibrefを演算
する．Iaref， Ibrefは図 96に示すようなブロックで 1次ΔΣ変調を行う． 
コンバータ部は，Iaベクトルと Ibベクトル，零電流ベクトルの中から一つの

ベクトルを選択して出力するため，まず，図 96 の２つの Quantizer によって
有効電流ベクトルか零電流ベクトルを出力するか決定する．Quantizer は入力
が閾値以上であれば１閾値未満であれば０を出力する．Comparatorは，それぞ
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れの量子化器へ入力される値を比較して，値の大きい方へ 1，値の小さい方へ 0
を出力する．つまりQa≧QbならばSa=1， Sb=0を出力し，Qa<QbならばSa=0， 
Sb=1を出力する．Quantizerの出力と Sa，Sbは積算され 0または 1の値を取
る Iaout，Ibout 信号が得られる．Iaout=0，Ibout=0 の場合にコンバータは零
電流ベクトルを出力し，Iaout=1，Ibout=0の場合に電流指令ベクトルに隣接す
る Ia ベクトルを出力し，Iaout=0，Ibout=1 の場合に電流指令ベクトルに隣接
する Ibベクトルを出力する． 
ΔΣ変調器の遅延素子はクロックに同期して動作するので，出力される電流

ベクトルもクロックに同期して変化する．このクロックをインバータ部のスイ

ッチングを避けて変化するように設定すれば，半導体スイッチの応答時間より

も，非常に短いスイッチのオン・オフ状態の発生を防ぐことができる． 

5.4.2 インバータ動作の PWM 

インバータ動作の変調としては，出力電流指令と三角波キャリアとを比較し

てスイッチの PWM パルスを発生する方式を利用する．PWM パルス信号は交

流側の相電流指令の差分値である(59)式に示すような線間電流指令 iuw*, ivu*, 
iwv*とキャリアを図 97のように比較してPWMパルス信号Sup， Svp， Swp， 
Sun， Svn， Swnを作る． 

iuw* = 1
3
iu*-iw*( ) = 2

3
⋅ I ⋅cos θ − π

6( )  

ivu* = 1
3
iv*-iu*( ) = 2

3
⋅ I ⋅cos θ − 5π

6( )
iwv* = 1

3
iw*-iv*( ) = 2

3
⋅ I ⋅cos θ − 3π

2( )

#

$

%
%
%
%

&

%
%
%
%

 (59)	
 

ΔΣ変調のクロックは，図 97 のように三角波キャリア波形の最上点・最下
点に同期したクロックとする．このようにするとインバータ動作のキャリア波

形の最上点・最下点に同期してコンバータ動作のスイッチ状態が変更され，コ

ンバータ動作のスイッチングが発生する．キャリア波形の最上点・最下点付近

は通常インバータ動作では零電流ベクトルが出力されているので，コンバータ

動作のスイッチングがインバータ動作のスイッチングと重なることはない． 
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図 95. 電流形コンバータの空間ベクトル図 

 

 
図 96. ΔΣ変調器 

 

 
図 97. インバータパルスとクロックの例 
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5.5 提案回路のシミュレーション 
提案回路のシミュレーションについて以下に説明する．  

5.5.1 シミュレーション回路の構成 

本提案回路のシミュレーションによる確認は，200V，4極，1.5kWの誘導電
動機単体を正回転と逆回転との間で加減速運転する四象限運転で行う．負荷電

動機は加速および一定速度時は電源から負荷へ電力が供給される力行運転とな

り，減速時は負荷電動機が発電した電力を電源へ戻す回生運転となるので，こ

の結果によって提案回路が双方向に電力変換を行なうこと，また電源電圧と負

荷電圧を比較して昇降圧変換ができることを確認する． 
シミュレーションの制御ブロックは，まず図 97 に示すコントローラで電動

機速度と結合インダクタの巻線電流の和を制御し，出力電流指令ベクトルと入

力電流指令ベクトルを演算する． 次に，図 98の PWMパルス発生器にて，出
力電流指令ベクトルから出力電流の正弦波指令を発生しキャリア比較によって

インバータ動作のスイッチ駆動信号を発生する．シミュレーション条件を表 3
に示す． 

5.5.2 シミュレーション結果 

シミュレーション結果を図 100に示す．誘導電動機を±1800min-1の範囲で

図 100 (a)に示すように加減速した場合，UV線間電圧の振幅は図 100 (b)のよ
うに加速時と減速時共に零電圧から±400V（約 280Vrms）程度まで変化し，電
源電圧 200Vrmsからの降圧動作と昇圧動作ができていることを確認できる． 
図 100 (d) は電源の出力電力を演算した結果で，加速と一定速時に正の値の

力行運転状態となり，減速時には負の値を取り回生運転状態となって，双方向

の電力変換と運転中の電力変換方向切り替えができていることが確認できる．

結合インダクタ DCL1の巻線電流 Idc1，Idc2，Idc3は，図 100 (e)に示すよう
に，コンバータのスイッチング動作によるパルス電流が流れ，その和の演算結

果 Idc1+Idc2+Idc3 は概ね直流電流となることが確認できる．図 100 (f)は図 
100 (e)の一部を拡大した波形である．結果から電流は一つの巻線のみに流れる
ことが確認できる．結合インダクタ DCL2の巻線電流 Idc4，Idc5，Idc6も，図 
100 (g)に示すように，コンバータのスイッチング動作によるパルス電流が流れ，
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その和の演算結果 Idc4+Idc5+Idc6は概ね直流電流となることが確認できる．図 
100 (h)は図 100 (g)の一部を拡大した波形である．これも電流は一つの巻線のみ
に流れることが確認できる．シミュレーションにより提案回路は四象限運転が

可能であり，双方向のスムーズな昇降圧変換と力行・回生の切り替えができる

ことが確認できた． 
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図 98. シミュレーションの制御ブロック 

 
 

 
図 99. シミュレーションの PWM発生ブロック 

 
表 3. シミュレーションの条件 

入力電源 電圧／周波数 200Vrms / 50Hz 
結合インダクタのインダクタンス値 3mH 

結合インダクタの結合度 0.99 
出力キャパシタ容量 25μF 
キャリア周波数 20kHz 

ΔΣ変調のクロック周期 25μs 
 

  

(58) 



 
 

第 5章 結合インダクタを用いた AC-AC電流形電力変換装置 113  

 

 
 
 
 
 

 

(a) モータ速度 [min-1] 
 
 
 

 

(b) U-V 線間電圧 [V] 
図 100. シミュレーション結果(1) 
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(c) U相電流  [A] 
 
 
 

 

(d) AC電源電力[W] 
図 100. シミュレーション結果(2) 
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(e) DCL1 巻線電流[5A/div]  
 
 
 

 

(f) DCL1 巻線電流の拡大[5A/div] 
図 100. シミュレーション結果(3) 

  

Idc1 (A1-B1) 

Idc2 (A2-B2) 

Idc3 (A3-B3) 

Idc1+Idc2+Idc3 

Idc1 (A1-B1) 

Idc2 (A2-B2) 

Idc3 (A3-B3) 

Idc1+Idc2+Idc3 
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(g) DCL2巻線電流 [5A/div]  
 
 
 

 

(h) DCL2巻線電流の拡大 [5A/div]  
図 100. シミュレーション結果(4) 

  

Idc4 (C1-D1) 

Idc5 (C2-D2) 

Idc6 (C3-D3) 

Idc4+Idc5+Idc6 

Idc4 (C1-D1) 

Idc5 (C2-D2) 

Idc6 (C3-D3) 

Idc4+Idc5+Idc6 
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5.6 提案回路の試験 
提案回路の試験について以下に説明する． 

5.6.1 試験回路の構成 

試験装置の構成を図 101 に示す．試験装置の片方向スイッチは MOSFET 
(IPW65R080CDF)とダイオード (60APU06PBF)を直列接続したものを使用し
て製作した．結合インダクタ巻線のサージ電圧は，図 101に示す電圧クランプ
スナバ回路を利用して抑制した．試験に使用した結合インダクタは，試作品で

インダクタンス値 0.3mH，バイファイラ巻を用い結合度は 0.99を超える．巻線
電流 Idc1+Idc2+Idc3は一つのDCCTを用いて測定し，入力のR-T間電圧と S-R
間電圧，出力の U-W 間電圧と V-U 間電圧を測定する電圧検出器を設けた．制
御回路は DSP (TMS320F28335)を使用して，コンバータ側のΔΣ変調パルスと
インバータ側のキャリア比較 PWM パルスを発生している，スイッチ駆動信号

の合成およびオーバーラップタイム期間の追加は FPGA (EP3C40Q240C8N)で
行っている．負荷は 200V，4極，3.7kW誘導電動機単体を用いており，試験条
件を表 4に示す． 
図 102に示す試験装置の制御回路では，出力電圧と結合インダクタの巻線電

流 Idc1+Idc2+Idc3をフィードバック制御する．負荷の誘導電動機には速度検出
器が無いので，試験では誘導電動機を V/f制御で駆動した．速度指令から出力電
圧指令を V/fパターンから求め，測定した線間電圧から出力電圧の実効値を演算
した電圧フィードバック値との差分を電圧制御器（PI 制御器）へ入力して，直
流電流指令を作る．次に，直流電流指令と巻線電流の電流フィードバック値の

差分を電流制御器（PI 制御器）へ入力し Iin_r を作る．シミュレーションと同
様に線間電流指令は零電流ベクトルのパルス幅を確保するため三倍調波を重畳

した． 

5.6.2 試験結果 

試験は入力電源の側のACLとキャパシタCr, Cs, Ctで構成されたフィルタの
共振がひどく入力電源電圧を上げることが難しいため，まずは入力相電圧の振

幅を 10V程度に低く設定して動作を確認した．また，出力電圧フィードバック
制御も入力電圧・電流の共振を増加させるため，出力電圧フィードバック制御
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を無効として，巻線電流のフィードバック制御のみの状態で試験を行った． 
図 103は誘導電動機を 20Hzで駆動した場合の，入力 R相電圧，出力 U相

電圧，出力 U相電流，DCL2の電流 Idc6(C3-D3)の波形を示す．入力 R相電圧
は振幅 10V 程度で，出力 U 相電圧の振幅は 25V 程度となっており，昇圧動作
ができていることが確認できた．DCL2の電流 Idc6(C3-D3)はシミュレーション
結果と同様の波形となることも確認できた．直流電流制御の電流指令値は 5Aと
していたが，Idc6(C3-D3)の最大値は 5A以下となっているので，この状態では
入力電圧が低すぎて電流制御が飽和し電流が指令通り流れていない．また，U
相出力電圧と U相出力電流は共に正弦波になることも確認できた． 
図 104は誘導電動機を 20Hzの運転から減速を開始した場合の，入力 R相電

圧，入力 R 相電流，出力 U 相電圧，DCL2 の巻線 C3-D3 の電流 Idc6(C3-D3)
の波形を示す．Idc6(C3-D3)の電流値が途中から変わっているが，これは減速を
開始すると負荷からの回生エネルギーによって直流電流制御の飽和が解除され

直流電流を指令値通りに流すことができるようになるためである．従って，負

荷からの回生は図 104 の Idc6(C3-D3)の電流が増える時点で始まっている．減
速の前では R相電圧と R相電流の位相が同じで，電源から負荷へ電力を供給す
る力行動作を行なっている，減速が始まると R相電流の位相が R相電圧の位相
とずれて，位相が 180°ずれた時点で，力率が−1 で負荷から電源へ電力を戻す
電源への回生動作を行なっている．この結果から運転中に力行・回生動作の切

り替えができていることが確認できた． 
図 105は誘導電動機を 20Hzの運転から減速と再加速を行った場合の，入力

R相電圧，入力 R相電流，出力 U相電圧，DCL2の電流 Idc6(C3-D3)の波形を
示す．U相出力電圧の振幅は約 25Vから 0Vまで変化しており，運転中に入力
電源電圧からの昇圧動作と降圧動作のスムーズな切り替えができていることが

確認できた． 
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図 101. 試験回路のブロック図 

 
 

 
図 102. 制御ブロック図 
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表 4. 試験の条件 

入力電源 電圧／周波数 10Vop / 60Hz 
ACLのインダクタンス値 0.7mH 
入力キャパシタ容量 24µF 

結合インダクタのインダクタンス値 0.3mH 
結合インダクタの結合度 0.99 
出力キャパシタ容量 4.7μF 
キャリア周波数 80kHz 

ΔΣ変調のクロック周期 6.25µs 
 

 
 
 

 
図 103. 試験結果波形１ 

 
 
 
 
 

0 − 

0 − 

0 − 

0 − 

U相電圧 25V/div 

R相電圧 10V/div 

Idc6 (C3-D3) 2.5A/div 
U相電流 2.5A/div 

10ms/div 



 
 

第 5章 結合インダクタを用いた AC-AC電流形電力変換装置 121  

 

 
 

 
図 104. 試験結果波形２ 

 
 

 
図 105. 試験結果波形３ 
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5.7 結言 
本章では，結合インダクタとマトリクスコンバータ回路および電流形の電力

変換方法を用いて，運転動作中に双方向に昇圧・降圧変換を行い，更に電力変

換方向を切り替えることができる新しい直接方式の AC-AC 電流形電力変換装
置を提案し，提案する回路の導出と動作について解説した．提案する回路を使

った誘導電動機単体の四象限運転のシミュレーションを行い，昇圧動作と降圧

動作の切り替えと電力変換方向の切り替え動作が運転中にできることを確認し

た．さらに，実機試験では運転中の昇圧動作・降圧動作切り替えおよび力行・

回生の電力変換の切り替えができることも確認し，提案回路が従来できなかっ

た昇圧動作と降圧動作のスムーズな切り替えと電力変換方向の切り替え動作が

運転中にできることを確認でき，その有効性を明らかにできた． 
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第6章	
 結論 

 
本研究では，再生可能エネルギーの利用において求められている，高効率で，

低ノイズで環境にやさしく，多種の電源へ対応できる変換装置として，結合イ

ンダクタとマトリクスコンバータ回路および電流形の電力変換方法を用いて，

双方向に昇圧・降圧変換を行い，更に電力変換方向を切り替えることができる

新しい直接方式の電流形電力変換装置を提案した．そして，提案する回路方式，

動作に焦点をあてて解説し，シミュレーションおよび実機試験で動作の確認を

行い，その有効性を明らかにした．以下に，双方向に昇降圧変換可能な結合イ

ンダクタを用いた直接方式電力変換装置に関する研究の成果についてまとめる． 
１．	
   結合インダクタ巻線間の電流転流における電流の転流速度について解析

を行い，転流速度は結合度 kに大きく依存すること，転流速度の高速化に
は転流後の巻線電圧 VLの設定が重要であること，結合度 kを１に近づけ
る必要があることが明らかになった．また，結合インダクタの巻線電流の

転流前後の値について解析を行い，転流前後の電流値をほぼ同じにするに

は，結合度 kを１に近づけ VL/Vsnbをほぼ零にする必要があることが明
らかになった．これらの結果から，結合度 kが 1に近い結合インダクタは
巻線電流の反転に利用可能であることが明らかになった． 

２．	
   結合インダクタとマトリクスコンバータ回路および電流形の電力変換方
法を用いて，双方向に昇圧・降圧変換を行い，更に運転動作中に電力変換

方向を瞬時に切り替えることができる新しい直接方式の DC-AC電流形電
力変換装置を提案し，その動作について解説した．提案する新しい回路は

バッテリの充放電に高速な応答が必要とされるような電力平準化装置のみ

でなく，昇圧動作と降圧動作および力行・回生動作の高速な切り替えが必

要とされるモータ駆動へも十分適用することができるので，提案する回路

を使った誘導電動機単体の四象限運転のシミュレーションと実機試験で，

その動作確認を行った．シミュレーションおよび実機試験の結果は，どち

らも変換装置が双方向の昇降圧変換と電力変換方向を運転中に切り替える
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動作ができることを確認できた．さらに，実機試験では電力変換方向を数

マイクロ秒程度で切り替えることができていることも確認し，提案回路は

従来できなかった運転中の電力変換方向切り替えが高速にできることが確

認でき，その有効性を明らかにできた． 
３．	
   結合インダクタとマトリクスコンバータ回路および電流形の電力変換方

法を用いて，運転動作中に双方向に昇圧・降圧変換を行い，更に電力変換

方向を切り替えることができる新しい直接方式の AC-AC電流形電力変換
装置を提案し，提案する回路の導出と動作について解説した．提案する回

路を使った誘導電動機単体の四象限運転のシミュレーションを行い，昇圧

動作と降圧動作の切り替えと電力変換方向の切り替え動作が運転中にでき

ることを確認した．さらに，実機試験では運転中の昇圧動作・降圧動作切

り替えおよび力行・回生の電力変換の切り替えができることも確認し，提

案回路が従来できなかった昇圧動作と降圧動作のスムーズな切り替えと電

力変換方向の切り替え動作が運転中にできることを確認でき，その有効性

を明らかにできた． 
本研究で提案した，結合インダクタを用いた直接方式の電流形電力変換装置

は，コンバータ＋インバータの組み合わせによる同機能の変換装置に比べ，電

流経路で直列接続されるスイッチ素子数が半減できるので道通損失が低減でき

高効率であり，また，電流形の変換動作により漏れ電流も少なく低ノイズであ

ると考えられる．更に運転中に昇圧動作・降圧動作および力行・回生の電力変

換の切り替えを行うことができ，それはバッテリの充放電に高速な応答が必要

とされるような電力平準化装置のみでなく，昇圧動作と降圧動作および力行・

回生動作の高速な切り替えが必要とされるモータ駆動へ適用することができる

レベルであり，多種の電源へ対応が可能であることが明らかにできた．今後の

課題としては，スイッチングの高キャリア化による結合インダクタの小形化が

あげられる．スイッチング素子は，SiCや GaNなどの半導体の進歩に伴い高キ
ャリア化が可能になると予想されるので，その利用技術の向上と共に，結合イ

ンダクタの小形化も進むと考えられる． 
今後，高周波ノイズ・電源高調波低減のニーズに対応できる正弦波入出力イ

ンバータの研究・開発が更に活性化すると考えられるので，正弦波入出力イン

バータの実現手段の一つである電流形電力変換装置の研究に筆者の研究成果が

その一助となれば幸いである．   
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