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This paper proposes a novel control method of multi power supplies interface system using indirect matrix converter. This 

system is constructed based on an indirect matrix converter which does not have a large energy buffer such as an electrolytic 

capacitor. A snubber circuit of the indirect matrix converter is used to interface the DC power supply. In addition, proposed 

control method is based on the indirect control method with a space vector modulation. Therefore the proposed method can be 

easily zero current switching for rectifier stage. 

This paper describes the multi power supplies interface system using indirect matrix converter and its control method. 

Moreover, this paper results analysis of control range of the output voltage. The validity of the proposed system is confirmed by 

experimental results.. 
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1. はじめに 

近年，地球温暖化や資源の枯渇化といった問題から，省

エネルギー化が求められ，新エネルギーやハイブリッド EV

が注目されている。これらの電力源は大きく分けて，太陽

光発電や燃料電池のような直流電源と，風力発電のような

交流電源がある。従来の直流電源と交流電源を連系するシ

ステムは， PWM 整流器とインバータで構成される

Back-To-Back(以下，BTB)システムに DC/DC コンバータを

組み合わせた構成が一般的である。この場合，直流部には

エネルギーバッファとして巨大な電解コンデンサが必要と

なり，大型化，高コスト化，定期的なメンテナンスの必要

性といった問題が生じる。 

一方，マトリックスコンバータ(以下，MC)に代表される

交流から交流へ直接電力を変換する直接形電力変換技術が

盛んに研究されている(1)-(4)。直接形電力変換器はエネルギー

バッファとして大型の電解コンデンサを持たないため小型

で長寿命，高効率化をはかることができる。よって，信頼

性の向上，長寿命化と保守の簡単化が求められる電源連系

システムでは，直接形電力変換技術の適用が有効である。

この直接形電力変換技術を電源連系システムに適用した例

として，MC を用いた電源連系システム(5)(6)がある。MC を

用いるため効率は良いが，直流要素を持たないため直流電

源の連系が困難であり，その結果部品点数が増加する。こ

れに対し，電圧形インバータと電流形整流器により構成さ

れ，直流リンクにエネルギーバッファを必要としないイン

ダイレクトマトリックスコンバータ(以下，IMC)(7)-(9)がある。

IMC は直流部を有するため，直流電源との連系が容易であ

る。また，インバータ側のスイッチング素子に従来の電圧

形の素子を用いることができるため，MCと比較して，低コ

ストでシステムを構成できる。 

IMC は，過電流や過電圧時の保護動作としてゲート遮断

を行った場合，負荷の誘導性エネルギーを吸収するための

スナバ回路が直流部に必要となる。このスナバ回路はダイ

オードとコンデンサで構成された電圧クランプ回路がよく

使用される。またこのスナバ回路を応用した方法に，アク

ティブクランプ回路(10)がある。このアクティブクランプ回

路は，クランプ回路のダイオードに逆並列に IGBT を接続

し，スナバ回路のコンデンサを充放電させ入力電圧アンバ

ランスの補償を行っている。しかし，アクティブクランプ

回路を用いた直流電源と交流電源の連系については議論さ

れていない。 

本論文では，IMC のスナバ回路を用いた降圧形のシステ

ムを提案する。提案回路は直流電源とスナバ回路を一体化

し，それにスイッチを設けて直流電源の充放電を行うこと

で，直流電源と交流電源を連系する。ここでは，はじめに

直流電源と交流電源の連系システムについて，従来の BTB

システムと MC を用いたシステム，提案システムの比較を

行い，提案システムの特徴について示す。次に提案回路の

直流電源と交流電源を連系する動作原理について述べ，提

案回路の制御方法，及び制御範囲について示す。最後に実

験により提案する制御法とシステムの有用性を確認したの

で報告する。 



   

 
図 1 BTB システム 

Fig. 1. Block diagram of the conventional AC and DC power 
supply interface system. 

 

(a) System configuration of Ref. (3). 

  

(b) System configuration of Ref. (4).  

図 2 MCを用いたシステム 

Fig. 2. Block diagram of the AC and DC power supply 
interface system using matrix converter. 
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図 3 提案システムブロック図 

Fig. 3. Block diagram of the proposed system. 

表 1 各システム比較 
Table1. Comparison with each system. 

 

2. システム構成 

＜2.1＞ BTBシステム 

図 1 に従来の連系システムを示す。従来システムは，風

力発電等で発電した交流を整流する PWM整流器，電力を負

荷や系統に供給するインバータ，太陽光発電等の直流電力

を制御するDC/DCコンバータを組み合わせたシステムであ

り，直流部にエネルギーバッファとして大型の電解コンデ

ンサが必要になる。エネルギーバッファがあることで，各

変換器を独立して制御することができるため，入出力の制

御を柔軟に行うことができるが，電解コンデンサを用いる

ことで，初期充電回路や定期的なメンテナンスなどが必要

となり，大型化，高コスト化の一因となる。 

＜2.2＞ MCを用いたシステム
(5)(6)

 

図 2に MCを用いた電源連系システムを示す。図 2(a)はダ

イオード整流器で構成される MC のスナバ回路をインバー

タに置き換え，MC とインバータを時間分割で並列動作(3)

を行う。また図 2(b)は，MCの入力側にインバータを接続(4)

し，直流電源と交流電源を連系する。入力フィルタ部分に

インバータを接続することで，MCの入力フィルタを省略で

きる。双方のシステムともに MC を用いるため，エネルギ

ー蓄積要素が不要であり小型化，長寿命化の面で優れてい

る。また，交流から交流への電力変換を高効率に行うこと

ができる。しかし，MCは直流要素を持たないため，部品点

数が増加する。 

＜2.3＞ 提案システム 

図 3 に提案するシステムのブロック図を示す。提案する

システムは，IMCの直流部にDC/DCコンバータを接続する。

直流リンクにエネルギー蓄積要素を持たないため，小型化，

長寿命化が期待できる。また，電流形整流器はインバータ

のゼロ電圧ベクトルに同期して制御することでゼロ電流ス

イッチング(9) (以下 ZCS)を達成でき，従来の BTBを用いた

システムより高効率である。また，複数の電力源を連系す

ることを考えると，MCで構成するより大幅に部品点数が少

なくなる利点がある。 

表 1 に各システムの特徴の比較を示す。BTB システムは

エネルギーバッファを持つため制御が簡単であるが，電解

コンデンサが必要であり，また効率の面で不利である。ま

た MC は効率の面で優れているが，部品点数の増加や制御

が複雑化する等の問題がある。一方，提案システムは BTB

システムより高効率であり，MC システムよりも部品点数が

少ない。よって，提案システムは，電解コンデンサが不要

であり，効率や部品点数，制御の簡単さの面で MC や BTB

システムよりバランスの取れたシステムであるといえる。 

3. 提案回路と基本的な動作 

図 4 に提案するシステムの主回路構成を示す。提案回路

は，IMCのスナバ回路にスイッチを設け，DC/DCコンバー

タとして動作する。この DC/DC コンバータは整流器側に含

めて 4 相入力の電流形整流器とみなして制御を行う。この
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図 4 提案回路 

Fig. 4. Proposed circuit with active snubber. 
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(a) Sbp is turn off. 

 

(b) Sbp is turn on. 

図 5 提案回路の等価回路 
Fig. 5. Equibarent circuit of the proposed circuit 

図 6 制御ブロック図 

Fig. 6. Control block diagram. 

 

場合，DC/DC コンバータはスナバ回路と共通になるため，

直流電源の電圧は入力線間電圧のピーク値以上である必要

がある。直流電源電圧を基準として，直流電源電圧と直流

リンク電圧の関係に着目すると降圧形の変換器となり，以

降，降圧形 AC/DC/AC 直接電力変換器と呼ぶ。 

図 5 に提案回路の基本的な動作を示す。DC/DC コンバー

タと整流器は 4相電流形整流器とみなして制御を行うため，

電源短絡を防止する必要があり，上アームもしくは下アー

ムのスイッチが 2個以上同時オンしてはならない。よって，

1 制御周期内で整流器と DC/DC コンバータは別々にスイッ

チングを行う。図 5(a)のように，DC/DC コンバータ側スイ

ッチ Sbpがオフのとき，通常の IMC 動作となり，DC/DC コ

ンバータはスナバ回路として動作する。また，図 5(b)のよう

に，DC/DCコンバータ側スイッチ Sbpがオンのとき，整流器

側のスイッチはすべてオフとなるため，DC/DC コンバータ

は電圧源となり，通常のインバータ動作となる。このよう

に IMC 動作とインバータ動作を交互に行うことで，直流電

源と交流電源を連系する。 

また，従来の IMC の出力電圧は入力電圧の 0.866 倍に制

限される。よって，この領域で同じ出力電力を得るには出

力電流が増加し，変換器損失の増大やモータの過熱等が問

題となる。一方，提案回路は直流電源の電圧は入力線間電

圧のピーク値以上であり，IMC とインバータの交互動作を

行うため，直流電源の電圧と Sbpのオン時間の設定により出

力電圧範囲を拡大できる。 

4. 制御方法 

 IMC は昇圧リアクトルが入力になく，整流器側は電流

形，インバータ側は電圧形変換器として動作する。本制御

法は文献(9)の制御法を応用し，整流器側は電流形変換器と

して扱い，インバータ側の制御には空間ベクトル制御法を

用いて制御する。また DC/DCコンバータは，整流器側に含

めて，4相入力の電流形変換器として動作する。 

図 6に提案法の制御ブロック図を示す。入力電圧 vr，vs，

vt，vbと出力電圧 vu，vv，vwとすると，入出力関係は(1)式の

ようになる。ただし，スイッチング関数 S=1 でオン，S=0

でオフと定義する。 
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提案回路は整流器のスイッチングをインバータのゼロ電

圧ベクトル期間に同期させることで，整流器を ZCS できる

ため高効率である。しかし，インバータの変調率を高くす

ると ZCS に必要なゼロ電圧ベクトルが不足し，ZCS が出来

なくなり，それに起因して入出力波形がひずむ問題がある。

また，キャリア比較方式ではゼロベクトルを任意に配置で

きないため，ZCS に使用できるゼロベクトル期間は全体の

2/3になる。一方，空間ベクトルを用いる提案手法はゼロベ



   

図 7 提案回路の動作原理 

Fig. 7. Principle of the proposed converter. 

 

 

     図 8 直流リンク電圧波形 

Fig. 8. DC link voltage waveforms. 

 

図 9 提案回路の動作原理 

Fig. 9. Principle of the proposed converter. 

図 10 インバータ側と整流器側のスイッチングモード 

Fig. 10. Switching mode for the inverter and rectifier stage. 

 

クトル期間をすべて転流に使用できるため，制御性を向上

できる。以下に制御方法と制御範囲について示す。 

〈4.1〉整流器側制御方法 

図 7 に提案回路の 1 制御周期中の動作を示す。提案回路

は 1 制御周期中に IMC 動作とインバータ動作を交互に繰り

返すため，直流リンクの 1 制御周期 Ts中の平均電圧 Edcは

IMCの整流器側のデューティを Drec
**とし，DC/DCコンバー

タのデューティを Db
*とすると，(2)式のように表せる。 

bbinrecdc
vDvDE

*** += ................................................... (2) 

図 8 に IMC と提案回路の直流リンクの平均電圧波形を示

す。ここでは，IMC の直流リンク電圧のピーク値を 1[p.u.]

としている。また，提案回路の直流リンク電圧は Db*を 0.5，

v bを 2 としたときの波形である。また，整流器側は昇圧で

きないため入力線間電圧のピーク値は直流リンク電圧ピー

ク値と同じである。IMCの直流リンク電圧は電源周波数の 6

倍で脈動するため，インバータ側で正弦波を出力できる範

囲は，直流リンク電圧ピーク値の 0.866倍に制限される。一

方，提案回路では，IMC とインバータの交互動作となるた

め，直流リンク電圧は IMCの直流リンク電圧の 1.43倍とな

り，出力電圧範囲を改善できる。 

〈4.2〉インバータ側制御方法及び制御範囲 

図 9 にインバータ側の空間ベクトル図を示す。提案回路

のインバータ側の制御法に空間ベクトル変調を適用する。

IMC の転流方法に，インバータ側のゼロベクトル期間中に

整流器側をスイッチングしてゼロ電流スイッチングを行う

方法(9)があるが，本回路では，整流器側のスイッチング，

DC/DC コンバータと整流器の切り替えを，インバータ側で

発生するゼロベクトル期間中に行う。このためインバータ

側のゼロベクトルの配置が重要となる。 

図 10にキャリア半周期の整流器側とインバータ側のスイ

ッチングモードを示す。図中の整流器側スイッチングモー

ドにおいて，B，R-T，S-T はそれぞれ，バッテリ電圧，入

力 R-T の線間電圧，入力 S-T の線間電圧が直流リンクに出

力されていることを示す。インバータの出力電圧は，(2)式

に示す直流電圧をスイッチングして得るため，理想的には

(2)式の範囲で出力電圧を制御できる。しかし，インバータ

の変調率を高くすると，整流器の転流に必要なゼロ電圧ベ

クトル期間が不足し，ZCS ができなくなる。その結果，転

流失敗による波形ひずみや効率の悪化をひきおこす。以下

に ZCS可能な制御範囲について検討する。 

図 9の整流器側とインバータのスイッチングモードより，

整流器側で ZCS を行うために必要となるゼロベクトルの時

間 T0rec/2，T0inv/2は(3)，(4)式で表される。ここで，整流器の

ZCS に必要な時間はインバータのデッドタイム時間 Td以上

とする。 
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図 11 提案回路の ZCS範囲 

Fig. 11. ZCS range of the proposed circuit. 

 

表 2 実験パラメータ 

Table2  Experimental parameter. 

Input voltage 200[V] 2 [mH] 

Input frequency 50[Hz] 
LC filter 

13.2 [µF] 
Carrier 

frequency 
7.5[kHz] 

Cut-off 

frequency 
1[kHz] 

Output 

frequency 
40[Hz] load R-L 

DC power 

supply 
350[V] 

Commutation 

time 
2.5 [µs] 

Power ratio  (AC:DC) 1:2 

Input voltage (phase)  

Input current   

200 [V/div]

5 [A/div]

10 [A/div]

DC current

Output current   

2 [A/div]

10 [ms/div]

0

0

0

0

 
(a) Carrier comparison method. 

(output frequency:25Hz, modulation index:0.5) 

  
(b)  Space vector method. 

(modulation indexλimc：0.8, λinv：0.8) 

図 12 提案回路の実験波形 

Fig. 12. Experimental waveform of proposed circuit. 

(3)，(4)式の条件を満たすように，インバータの変調率λを

求めると(5)，(6)式となる。ここで，λinv はインバータ動作

時，λimcは IMC動作時の変調率である。 
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図 11に提案回路の出力電圧範囲を示す。提案回路の出力

電圧は(7)式で表せるため，理想的には図中の実線部に示す

範囲の電圧が出力できる。しかし，各指令値の変調率は(5)，

(6)式の条件より制限されるため，ZCS 可能な出力電圧は図

中の斜線部の範囲となる。この範囲において提案回路は安

定に ZCS動作が可能である。 
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従来法は，キャリア比較方式を用いるとゼロベクトルを

任意に配置できない。その結果，ZCS に使用できるゼロベ

クトル期間は全体の 2/3になる。一方，提案法はゼロベクト

ル期間をすべて転流に使用できるため，制御範囲が向上す

る。 

5. 実験結果 

図 12に提案回路の実験動作波形を示す。提案回路の動作

を確認するため，整流器側に系統，DC/DC コンバータに直

流電源，インバータ側に R-L 負荷を用いて実験を行った。

なお，インバータ側はデッドタイムを用いて電流を転流し

ているため，デッドタイム誤差が発生する。これより IMC

では，出力電圧と入力電流に誤差が生じるため，著者らの

提案する文献(11)の方法を用いてデッドタイム誤差を補償

している。実験条件は表 2に示すとおりである。ここでは，

系統と直流電源より，R-L 負荷にエネルギーを供給してい

る。このときの系統と直流電源の電力比は 1：2としている。 

図 12(a)はキャリア比較方式の波形，図 12(b)は空間ベクト

ル方式の波形である。キャリア比較方式では整流器側の

ZCS に必要なゼロベクトル期間が不足することに起因し

て，図中の○印に示すように波形ひずみが発生し，また直

流電流が脈動している。一方，空間ベクトル方式では，キ

ャリア比較方式より変調率を高く設定しているが，良好な

入出力波形が得られる。以上の結果より，提案方式は，整

流器側の ZCS に必要なゼロベクトル期間が不足することに

起因する波形ひずみを低減できる。また，このときの入力

力率ほぼ 1，交流入出力電流は正弦波状の良好な電流，直流

電流が得られる。入力電流と出力電流，直流入力電流のひ

ずみ率はそれぞれ，2.4％，1.9％，1.9％である。これより，

IMC を用いた直流電源と交流電源の連系動作が確認でき

る。なお，直流電流のひずみ率 Idc_THD は下記の式で定義し

ている。ここで，Idc は直流電流実効値，Idc_H は直流電流の

高調波実効値であり，1kHz までの高調波成分を計算してい

る。 



   

 

図 13 入出力電流ひずみ率 
Fig.13. THD of input and output current. 

  

図 14 効率及び入力力率 

Fig. 14. Efficiency and input power factor. 
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図 13 に出力電力に対する入出力電流の 25 次以下のひず

み率，直流出力電流の 1kHz以下のひずみ率の測定結果を示

す。入力電流と出力電流，直流電流のひずみ率 は 1.5kW出

力付近でそれぞれ，2.4％，1.9％，1.9 ％であり，良好な結

果を得ている。 

図 14に出力電力に対する効率及び入力力率の測定結果を

示す。提案する変換器の最高効率は 95.2％を達成し，入力

力率はほぼ１である。なお，軽負荷時に力率が低下するが，

本実験において，フィルタリアクトルを小さくするために，

フィルタコンデンサの容量を大きく設計している。そのた

め，重負荷時と比較し，軽負荷時はフィルタコンデンサに

流入する電流が相対的に増大するため，力率が低下する。 

従来の三相インバータ，整流器，DCチョッパを用いたシ

ステムではこのクラスの容量であれば，効率は 90％程度で

あることから，本システムが効率向上手段として有効であ

ることが確認できる。今回の実験では整流器側の双方向ス

イッチに従来スイッチを逆直列に接続することで構成して

いるが，逆阻止 IGBT を用いることで更なる高効率化が期

待できる。 

6. まとめ 

本論文では，IMC のスナバ回路を利用し，直流電源を連

系する制御法を提案した。提案回路は，直流電源とスナバ

回路を一体化し，それにスイッチを設けて直流電源の充放

電を行うことで，直流電源と交流電源を連系する。また，

ゼロ電圧ベクトルを任意に配置可能な空間ベクトルを用い

た制御法を提案し，ZCS 可能な範囲の検討と制御範囲の明

確化を行った。本提案法について，実験により提案回路の

動作を検証し，以下の結果を得た。 

(1) IMC のスナバ回路を用いた直流電源と交流電源の

連系を実現した 

(2) 入力電流，出力電流及び直流出力電流ひずみ率はそ

れぞれ 2.4％，1.9％，1.9％を確認した 

(3) 入力力率ほぼ 1，最高変換効率 95.2%を確認した 

以上のことから，提案する制御方式とシステムの有用性

を確認した。 
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