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アクティブバッファを利用した 

降圧形高効率単相三相電力変換器の開発 
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Development of Buck-Type Single-Phase to Three-Phase Power Converter with Active Buffer 

Yoshiya Ohnuma＊, Student Member, Jun-ichi Itoh＊, Member 

 

This paper proposes a novel single-phase to three-phase power converter that can reduce the capacitance value of the 

smoothing capacitor in the DC link part. In the case of the single-phase converter, a large smoothing capacitor is required to 

absorb a power ripple with a frequency twice that of the power supply. The proposed method involves the use of an indirect 

matrix converter with an active snubber to absorb the power ripple. Therefore, the proposed system does not require a reactor and 

large energy buffer, such as a smoothing capacitor. Moreover, a diode bridge can be used on the rectifier stage in the proposed 

circuit. In this paper, the basic operation and validity of the proposed method are confirmed by simulation and experiment result. 

Thus, it is confirmed that good waveforms for input and output currents can be obtained by the proposed method. 
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1. はじめに 

近年，家庭や小規模な工場において，単相交流を電源と

する場合でも，高効率，小型化，低トルクリプルなどの観

点から，単相モータより三相モータの適用が進んできてい

る。単相電源で三相モータを運転するには，単相三相電力

変換器が必須となる。このような電力変換器は，高効率化，

小型化，低コスト化など多くの要望があるが，単相交流の

電力は電源周波数の 2 倍で脈動するため，脈動を吸収する

大容量の平滑コンデンサが必要となる。また，IEC や JIS な

どの高調波規制対応の観点から力率改善回路が必要とな

る。 

これらの要求を満たすため，現在まで様々な回路が検討

されている。例えば，ダイオード整流器と昇圧チョッパを

組み合わせた回路に，部分スイッチングにより損失を低減

する方法が提案されている(1)。この方法は比較的損失が少な

く，家電製品などに実用化されているが，大容量コンデン

サや大型リアクトルが必要となり，小型化や高効率化の妨

げとなっている。 

一方，電力変換器の小型化，長寿命化，高効率化を実現

するため交流交流直接形電力変換技術やコンデンサ容量低

減法が注目され，単相三相電力変換回路にも応用されてい

る(2)~(5)。これまで，単相三相マトリックスコンバータ(2)や，

平滑コンデンサを極端に小さくしたダイオード整流器と三

相インバータ回路を用い，電力脈動を負荷に吸収させる手

法(3) (4)や，三相三相マトリックスコンバータの回路を用い，

補助コンデンサを接続して電力脈動を補償する手法(5)など

が提案されている。しかし，文献(2)～(4)では電力脈動を負

荷の慣性モーメントに吸収させるため，比較的慣性モーメ

ントが大きい，もしくは速度変化が無視できる用途に限定

される。また，この方法はモータの電流がひずむため，モ

ータ損失が増加することが懸念され，埋込磁石同期モータ

(IPMSM)など銅損が小さな高効率・高力率なモータに限定さ

れる。一方，文献(5)の手法ではスイッチ数の増加やスナバ

回路の必要性などからコストの増加が懸念される。 

本論文では，少ないスイッチ数で高力率化，小型化，モ

ータ出力を含めたシステム全体の高効率化を実現すること

を目的とし，インダイレクトマトリックスコンバータを応

用した新しい単相三相電力変換回路を提案する。具体的に

は直流部にアクティブスナバを付加したインダイレクトマ

トリックスコンバータ(6)を応用し，スナバをバッファ回路と

してアクティブに動作させ，単相交流で発生する 2 倍周期

の電力脈動を補償する回路とその制御法を提案する。提案

回路では，電力脈動を吸収するために，コンデンサの電圧

を変化させることでコンデンサのエネルギー吸収量を増加

させ，コンデンサ容量を低減しており，考え方は DC アクテ

ィブフィルタと同様である(7)。しかし，提案回路は，入力電
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図 1 従来回路 

Fig. 1. Conventional circuit. 

図 2 提案するシステム図 

Fig. 2. Block diagram of proposed system. 
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図 3 提案回路 

Fig. 3. Proposed circuit with single switch in buffer. 

表 1 各変換器の比較表 

Table 1. Comparative table. 

 

流を正弦波状に制御できるうえ，従来の DC アクティブフィ

ルタと PWM 整流器によるシステムと異なり，以下の特徴を

有する。 

(a) 昇圧リアクトルが不要であり，小型化が期待できる 

(b) バッファ回路はゼロ電流スイッチング動作であり，負

荷電流も正弦波なので高効率が期待できる 

(c) 整流器部はダイオード整流器でよく，DC アクティブ

フィルタ部のスイッチング素子は１つでよいので，低

コスト化が期待できる 

ここでは，まず，従来及び提案回路の回路構成を紹介し，

バッファ回路で電力脈動を補償する原理を述べる。次に，

原理図から入力側にダイオード整流器を使用した場合の制

御方式を述べる。さらに，アクティブバッファに用いるコ

ンデンサ容量の設計法を確立する。最後に，提案した手法

についてシミュレーションおよび実験を行い，提案回路の

妥当性と有効性を確認した。 

2. 回路構成 

〈2･1〉 従来回路 

図 1 に従来回路として，単相三相電力変換器の一例を示

す。最も簡単な単相三相変換回路は，図 1(a)に示すダイオー

ド整流器と三相電圧形インバータから成る回路である。し

かし，図 1(a)では入力電流に多くの高調波が含まれるため，

高調波規制を満足できない。そこで，図 1(b)のように力率改

善形回路として昇圧チョッパを付加する回路が提案されて

いる。この回路では昇圧チョッパを付加したことにより，

入力電流は正弦波化できるが，損失の増加が問題となる。

そこで，損失を低減するために，昇圧チョッパのスイッチ

ング回数を電源一周期に数回とする部分スイッチング方式

も提案されている(1)。しかし，リアクトルが大型化し，装置

の大型化を招く。また，どちらの回路も後述する電力脈動

を吸収するため，直流中間に大容量の電解コンデンサが必

要となる。 

〈2･2〉 提案回路 

図 2 に提案システムのブロック図を示す。提案システム

は，単相電流形整流器と三相電圧形インバータの直流部に，

コンデンサとスイッチによるバッファ回路を接続した構成

である。入力部にスイッチング周波数の高調波を除去する

入力フィルタは必要となるが，図 1(b)の昇圧リアクトルほど

大型化しない。提案回路では，バッファ回路にてアクティ

ブに脈動電力を補償する。例えば，図 1(a)において単相入力

100 V の場合，直流部の電圧リプル率を 5%以下に抑えるた

めのコンデンサ容量と比較すると，約 1/60 程度の容量まで

低減することができる。 

図 3 に提案システムの主回路図を示す。整流器側はダイ

オード整流器で構成することができ，低コスト化が可能と

なる。また，インダイレクトマトリックスコンバータと同

様に，インバータのゼロ電圧期間中にバッファ回路のスイ

ッチ SCがスイッチングするため，SCはゼロ電流スイッチン

グとなり，スイッチング損失が発生しない。さらに，ダイ

オード整流器における逆回復損失も発生せず，高効率化が

望める。なお，用途により回生が必要な場合は，双方向ス

イッチを用いた整流回路が必要となる。 

表 1 に従来回路と提案回路の特徴の比較表を示す。変換

器の効率は従来回路(a)が最もよいが，入力電流高調波が大
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図 4 電力脈動の補償原理 

Fig. 4. Compensation principle of power ripple. 

図 5 提案システムの等価回路 

Fig. 5. Equivalent circuit of proposed system. 

 

きい。そこで，コンデンサを小容量にすることにより，整

流ダイオードの導通角が広がり，入力電流を正弦波化でき

るが，出力電圧波形がひずむため，システム全体の効率は

低下する。提案回路は回路単体の効率については従来回路

(a)に劣るものの，システム効率では高効率が期待できる。

なお，表中の従来回路(a)(小容量コンデンサ使用時)は文献

(3)(4)とは異なり，負荷を限定せずに単にコンデンサの容量

を低減した場合である。また，昇圧チョッパにより PFC 機

能を実現した従来回路(b)に比べると，提案回路は付加した

スイッチによるスイッチング損失やダイオード整流器のリ

カバリ損失が発生しないので，回路単体の効率においても

高効率が期待できる。さらに，提案回路の素子数はスイッ

チ一つのみの増加しかない。ただし，提案回路は従来回路(a)

に比べ主素子の耐圧は高くなり，素子容量は増加する。素

子耐圧はアクティブバッファの容量とトレードオフの関係

にあり(詳細は 3.2 節にて後述)，たとえばアクティブバッフ

ァの電圧ピーク値を低く設定すれば，主素子の耐圧を下げ

られるが，必然的にバッファの容量が増加する。 

3. 制御原理 

〈3･1〉 電力脈動の補償原理 

図 4 に入力電圧と電流がそれぞれ正弦波で，対称三相負

荷に電力を供給したときの入力電力と出力電力，およびそ

の差分電力(=バッファに出入りする電力)の関係図を示す。

入力力率 1 の条件では，瞬時電力 pinは(1)式で表せる。 

( )

)2cos(
2

1

2

1

sin 2

tIVIV

tIVp

INpINpINpINp

INpINpin

ωωωω

ωωωω

　　

　

　　　 −=

=

............................ (1) 

ただし，VINpは入力電圧最大値，IINpは入力電流最大値，ω

は電源角周波数である。(1)式から明らかなように，入力電

力は電源周波数の 2 倍で脈動する。一方，出力側は三相平

衡負荷であれば，負荷電力が一定であり，入力電力の脈動

を打ち消すためには，バッファ瞬時電力 pbufは(2)式で制御す

ればよい。 

( )tIVp INpINpbuf ωωωω2cos
2

1
= ············································· (2) 

(2)式から明らかなように，バッファはエネルギーを充放

電するだけで，平均電力はゼロなので，バッファにはコン

デンサが使用できる。電力脈動を除去した結果，瞬時出力

電力 poutは，(3)式となり，入力電力の平均値で一定となる(12) 

(16) (18)。 

INpINpout IVp
2

1
= ···························································· (3) 

〈3･2〉 制御方法 

提案するシステムは，インダイレクトマトリックスコン

バータにアクティブスナバを適用した回路と同様な動作を

する。入力側整流器及びアクティブスナバは電流形変換器

として動作するので，負荷側のインバータに対して，電圧

源を切り替える動作となる。 

図 5 に提案システムの等価回路を示す。三相モータ及び

インバータは電流源 Idcとインバータのゼロ電圧期間を示す

スイッチ SZ とゼロ電流 iz経路で表される。また，ダイオー

ド整流器をスイッチ SRECと仮定し，SRECとバッファ回路の

スイッチSCで整流器電流 irecとコンデンサ電流 icを制御する

ので，図 5 に示す等価回路が得られる。ただし，インバー

タ入力電流 Idcと等価回路に示す直流中間電圧 Vdcはインバ

ータキャリア一周期の平均値とする。また，Vdcは実際の回

路で，直流リンクに印加される電圧とは異なることに注意

が必要である。図 5 から明らかなように，SRECと SCを同時

にオンすると短絡電流が発生するため，電源|vin|から直接，

コンデンサに充電できず，必ず負荷のインダクタンスを経

由して充電を行わなくてはならない。以下に詳細を示す。 

等価回路のスイッチを SREC，SC，SZとし，デューティを

それぞれ dREC，dC，dZとすると，電流方程式は(4)式となる。 

dc

Z

C

REC

z

c

rec

I

d

d

d

i

i

i

⋅
















=















························································ (4) 

また，Idcは連続電流なので(5)式が成立する。 

1=++ ZCREC ddd ························································ (5) 

入力電流を正弦波にするには，irecは(6)式を満たせばよい

ので，(4)式より dRECは(7)式で制御すればよい。 

)sin( tIi INprec ωωωω= ·························································· (6) 

)sin( t
I

I
d

dc

INp

REC ωωωω= ······················································ (7) 

一方，dCは，(2)式により生じる電力脈動を打ち消すよう

に制御する。つまり，コンデンサの瞬時電力と脈動電力が

一致すればよいので，このとき ic は(8)式にて求められる。 

)2cos(
2

t
v

IV
i

c

INpINp

c ωωωω= ···················································· (8) 

ただし，vcはコンデンサの瞬時電圧である。ここで，コン

デンサ電流 icは正負となるが，Idcを一方向の直流と仮定す
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図 6 コンデンサ電圧と直流中間電圧の関係図 

Fig. 6. Relationship between capacitor voltage and DC link voltage. 
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ると，icを負に制御できない。そこで，icが負の期間は Idc を

逆方向に流すようにインバータを制御する。その結果，ス

イッチ SCのデューティは(9)式で制御できる。なお，Idcを逆

方向に流す方法については，3.4 節にて後述する。 

)2cos(
2

t
Iv

IV
d

dcc

INpINp

C ωωωω= ················································· (9) 

最後に，dZは，(5)式より(10)式にて求められる。 

RECCZ ddd −−=1 ························································ (10) 

ところで，電圧利用率を最大まで出力すると，入力電流

とコンデンサ電流がそれぞれ最大となり，インバータのゼ

ロ電圧出力期間はゼロ(dZ = 0)となる。また，コンデンサ電

流が最大の時，コンデンサ電圧は平均電圧 VC0となることか

ら， (7)式，(9)式，(10)式より，IINpと Idcの比は，(11)式の

ように得られる。 

INpC

C

dc

INp

VV
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+
=

0
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2

2
························································(11) 

最終的に dRECと dCは，(7)式，(9)式および(11)式から(12)

式より求める。 
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〈3･3〉 電圧利用率 

脈動補償を行った場合，等価的な直流中間電圧 Vdcとイン

バータ入力電流 Idcの電力は一定となるので，Vdcは(13)式に

より求められる。  

INp

INpC

C
dc

INpINpdcdc

V
VV

V
V

IVVI

+
=

=

0

0

2

2

1

················································· (13) 

図 6 に，入力電圧最大値 VINpにて正規化した場合の(13)

式により求めたコンデンサ電圧 VC0と等価的な直流中間電

圧 Vdcの関係を示す。VC0を無限大にしても最大値は VIN /2

となり，電圧利用率は 1/2 以下となる。従って，本方式は出

力電圧が制限されるため，比較的小容量のシステムに向い

ていると考えられる。 

〈3･4〉 パルスの生成法 

図 7 に，デューティ比指令に応じたゲートパルス生成方

法を示す。提案回路のゲートパルスは，まず，図 5 の等価

回路で得た各デューティ比に応じたパルスを求め，等価変

換を行うことで求める。(4)式，(5)式から，各デューティ比

の独立変数は二つであるので二つの指令値が必要である。

ここでは，三角波比較法により所望のパルスを得るため，

指令値を dREC と(dREC＋dZ)とする。三角波と dREC を比較し

て得られたスイッチングパルスを srec，(dREC＋dZ)と比較して

得られたパルスを sreczとすれば，dC，dZに対応するスイッチ

ングパルス sc，szは(14)式にて得られる。 







⋅=

=

reczrecz

reczc

sss

ss
······························································ (14) 

インバータのゼロ電圧を所望の期間発生させるため，SZ

がオンの期間，図 7 で示すようにインバータのキャリアを 1

もしくは-1 に設定する。また，直流中間電圧には，SRECが

オンのとき，ダイオード整流器の電圧がインバータに印加

され，SCがオンのとき，コンデンサ電圧が印加される。そ

こで，スイッチング１周期内で同じ出力電圧を得るためイ

ンバータキャリアの傾きは SREC，SCのオン期間の長さに応

じて変化させる。その結果，インバータキャリアは図 7 の

ような変形した台形波となる。これは，等価的に入力電圧

とコンデンサ電圧の比に応じてパルス幅を調整することに

なり，スイッチング 1 周期内で等しい出力電圧が得られる。 

一方，インバータの電圧指令は従来の三相インバータの

電圧指令と同様，三相電圧の指令値をキャリアと比較して

得る。ただし，(8)式の icが負の期間に対応するため，icが負

の期間のみ，SCがオン時にインバータ指令を反転する(図 7

参照)。この結果，直流電流は負となり，モータからコンデ

ンサに電力が充電される。ここで，充電時は平均的に出力

電圧が低下するように見える。しかし，逆方向のベクトル

を出力している期間は，直流電流が逆に流れているので，

直流電流の平均値が低下する。その結果，電力を一定に保
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図 9 バッファの必要蓄積電力量及び 

下記条件時の必要コンデンサ容量と出力電力の関係 

(Vcmax=400 V, Vcmin=150 V)  
Fig. 9. Relationship between necessary electric energy or necessary 

capacitor and output power when Vcmax=400 V and Vcmin=150 V. 

 

図 8 制御ブロック図 

Fig. 8. Control block diagrams. 

つために直流中間電圧が上昇し，インバータの電圧指令を

補正しなくてもベクトルの長さが調節され，出力電圧に誤

差は発生しない。 

次に，等価回路のスイッチSRECをダイオード整流器で実現

する方法を示す。コンデンサ電圧は入力電圧より高いので，

バッファ回路のスイッチSCがオン時はicが流れ，入力電流irec

は流れない。また，インバータのゼロ電圧期間(SZ = 1)にお

いても，入力電流irecは流れない。結果として，SRECをダイ

オードに置き換えてもSCとSZで入力電流の流れを制御でき

るので，ダイオード整流器が使用できる。 

図8に制御方法をまとめたブロック図を示す。制御は，位

相同期回路(PLL)で検出した入力の電源位相θ，入力電圧の

最大値VINp，設定したコンデンサ電圧平均値VC0
*ならびに検

出したコンデンサ瞬時電圧vcから，各デューティ指令を求め

る。その後，キャリアと比較し，対応するスイッチングパ

ルスsrec，sc，szを得る。インバータキャリアはsrec，sc，szに

応じてカウントダウン，停止，カウントアップを行い，変

形台形波キャリアを生成する。また，コンデンサが充電す

る期間(3.4節参照)，インバータ指令値を反転し，逆方向の電

圧ベクトルを出力する。なお，コンデンサの電圧制御につ

いては，4.2節にて後述する。 

4. コンデンサ容量の検討 

〈4･1〉 所要コンデンサ容量の導出 

電力脈動を補償するために必要なコンデンサの容量は，

補償する電力量とコンデンサの許容可能な変動電圧分によ

り求められる。電力脈動の補償に必要な電力量 Wcは，電力

脈動の半周期分あればよいので，変換器損失を無視すると，

(15)式より得られる。 

( )

ωωωωωωωω

ωωωω

outINpINp

INpINpC

pIV

dttIVW
f

==

∫=

2

2sin
2

1 4

1

0

　　

······································ (15) 

また，コンデンサの電力量はコンデンサの電力と電圧の

関係から(16)式にて求められる。  

2

min

2

max
2

1

2

1
CCC CVCVW −= ································· (16) 

ただし Vcmaxは許容可能な電圧変動の最高値を，Vcminは最

低値を表す。(15)式と(16)式より必要なコンデンサの容量は，

(17)式となる(7) (15) (17) (18)。 

2

min

2

max

2

CC

C

VV

W
C

−
= ··················································· (17) 

図 9 に(15)式により求めた補償必要電力量 Wcと出力電力

の関係及び，例として，Vcmaxを 400 V，Vcminを 150 V とし

た場合のコンデンサ容量と出力電力の関係を示す。これよ

り Wcは，入力周波数と出力電力で決まり，入力 50 Hz，1 kW

出力時の補償必要電力量は 3.18 J であり，（17）式に基づき

必要コンデンサ容量は 46.3 µF となる。なお，コンデンサの

瞬時電流の最大値は出力電流のピーク値と等しい。 

次に補償時のコンデンサ電圧を求める。コンデンサ電力

量 Wcomは(2)式(3)式を積分して(18)式より得られる。 

)2sin(
2

t
p

WW out
pricom ωωωω

ωωωω
−= ········································· (18) 

ただし，Wpriは初期(t=0)のコンデンサ電力量であり，コン

デンサ容量 Cとコンデンサ平均値電圧 VC0より(19)式にて求

まる。 

2

0
2

1
Cpri CVW = ···························································· (19) 

よって，コンデンサ電圧 vcは，(20)式にて求められる。 

)2sin(

)2sin(
22

1

2

1

2

0

2

0

2

t
C

p
Vv

t
p

CVCv

out
Cc

out
Cc

ω
ω

ω
ω

−=

−=

································ (20) 

〈4･2〉 コンデンサ電圧制御 

実際には提案回路はインバータのデッドタイムの影響な

どによりゼロ電圧ベクトルの長さが変化し，コンデンサの

電圧を所望の通り変動させることができない。そこで，PI

制御を用いて，理論式と実際のコンデンサ電圧の偏差がゼ

ロになるように制御することで，制御誤差による影響を抑

制する。具体的には，図 8 において(20)式によって求めたコ

ンデンサ電圧指令値と，検出したコンデンサ電圧を比較し，
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図 10 シミュレーション結果 

Fig. 10. Simulation results. 
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図 11 高調波解析結果 

Fig. 11. Harmonic analysis results. 

 

表 2 シミュレーション・実験パラメータ 

Table 2. Simulation and experimental parameters. 

ValueItems

Input voltage 

Input frequency

Output frequency

Output R-load

ValueItems

100 V

50 Hz

30 Hz

1 ~ 20 

PI controller     

Input filter
(only experiments)

0.8 p.u.

0.7 ms

0.75 mH

Output L-load 1 mH

Kp

Ti

L

C

Carrier frequency 10 kHz

Commutation time
(only experiments)

3 s

Cut-off 
frequency 1.5 kHz

15.4 F

 

PI 調節器に入力する。そして，(12)式にて求めた dCに加減

算する。なお，PI 調節器のゲインは電源角周波数に対して

十分高い応答が得られるように設計する。 

5. シミュレーション結果 

提案回路の動作を確認するため，シミュレーションによ

る検証を行った。表 2 にシミュレーション条件を示す。こ

こで，コンデンサ容量は 50 µF，コンデンサの平均電圧を 300 

V とし，コンデンサ電圧制御を行った。(20)式より，1 kW

出力時におけるコンデンサの最高値は 392 V，最低値は 163 

V となる。ただし，転流は理想転流とし，デッドタイムは

付加していない。 

図 10 にシミュレーション結果を示す。波形は上から入力

電圧 vin，1 次の観測用ローパスフィルタ(LPF)(カットオフ周

波数 1kHz)を介した入力電流 iin(LPF)，コンデンサ電圧 vc，U-V

間出力線間電圧 vuv，および LPF を介した U-V 間出力線間電

圧 vuv(LPF)，U 相出力電流 iuである。結果より，コンデンサ電

圧は，最大 392 V，最小 160 V で振動しており，理論値通り

良好な制御が行われていることを確認した。また，入力電

流，出力電圧ともに正弦波状となり，電力脈動を補償でき

ていることがわかる。 

図 11 に定常状態における入力電流と出力線間電圧の高調

波解析結果を示す。結果より 1 kHz 以下の総合ひずみ率は，

入力電流，出力線間電圧ともに 2%以下であり，理論の妥当

性を確認した。 

6. 実験結果 

本論文で提案する回路とその制御方式を確認するため，

実際に定格 1 kW の試作機を製作し実験を行った。実験では

アクティブバッファの有用性を確認するために，従来回路

(a)において直流中間コンデンサを単に小容量の 50 µF とし

た場合(アクティブバッファを停止した場合であり，以下，

従来回路(a)と呼称)と，提案回路でアクティブバッファを動

作させた場合の比較を行う。なお，従来回路(a)は単にコン

デンサを小さくしただけなので，文献(3)(4)の方式とは異な

ることを付記しておく。実験パラメータはシミュレーショ

ン同様であり，表 2 に示したとおりである。出力電圧指令

を一定とし，R-L 負荷の抵抗値を変えて出力電力を変化させ

た。また，インバータ部にデッドタイム 3 µsを付加してい

る。 

図 12 に，従来回路(a)の実験結果を示す。波形は上から入

力電圧 vin，入力電流 iin，U-V 間出力線間電圧 vuv，U 相出力

電流 iu である。実験結果より，入力電圧がゼロクロス時に

出力電圧，電流波形が大きく歪み，電力脈動の影響が発生

していることがわかる。 

図 13 に，提案回路で，同様にコンデンサ容量 50 µF を用

い，コンデンサ電圧を変動させた場合の実験結果を示す。

実験結果より，シミュレーションとほぼ同等の波形が得ら

れ，従来回路(a)で発生していた出力波形のひずみは，提案

方式によりバッファで補償され，電力脈動の影響が現れて

いない。また，入力電圧と入力電流の位相は，ほぼ一致し

ており，力率 1 の正弦波の電流が得られている。加えて図

13(b)より，コンデンサ電圧は制御範囲内で振動しており，

安定して制御が行われていることがわかる。このことから

制御方式の妥当性が確認できる。 
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(a) THD of input current. 

(b) THD of output current. 

図 14 入出力電流ひずみ率 

Fig. 14. THD of input and output current. 
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図 15 基本波電流と高調波電流の関係 

Fig. 15. Relationship between output fundamental current  
and harmonic current. 

 

Input voltage [250V/div]

Input current [20A/div]

Output voltage(line) [100V/div]
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図 12 実験結果(従来回路) 

Fig. 12. Experiment results (Conventional circuit). 

 

(a) Input and output waveforms. 

 (b) Input and capacitor voltage waveforms. 

図 13 実験結果(提案回路) 

Fig. 13. Experiment results (Proposed circuit). 

 
図 14に従来回路(a)と提案回路の入力電流と出力電流のひ

ずみ率の結果を示す。ひずみ率は，1 kHz 以下の高調波を対

象とし計算した。図 14 より，従来回路(a)では低出力時，入

力電流ひずみ率が悪化する。これは，従来回路(a)では直流

中間コンデンサに流れ込む電流が制御できないためであ

る。出力を増加させると，ひずみ率は大きく改善する。こ

の理由は，小容量のコンデンサでは直流中間の電圧が維持

できず，コンデンサの充放電は電源電圧のほぼ全周期で行

われるためである。また，従来回路では入力電流ひずみ率

と，出力電流ひずみ率はトレードオフの関係があることが

確認できる。つまり，従来回路(a)では，電力脈動の影響が

入力電流もしくは，出力電流に必ず発生し，脈動の影響を

補償できない。一方，提案回路では，電力脈動を補償し，

入力，出力電流ともに低ひずみ率を実現している。1 kW 出

力時，入力電流ひずみ率は従来回路と同等の値に対し，出

力電流ひずみは約 1/10 以下に低減でき，提案回路の電力脈

動の補償効果が確認できる。このときの提案回路の入力電

流 THD は 3.9%，出力電流は 5.1%と良好な結果を得ている。 

図 15 に提案回路 800 W 出力時(基本波電流 15 A 時)の基本波

と高調波の電流値を示す。提案回路では，高調波電流 2.4 A

に対し，従来回路では 12.6 A と 5.25 倍発生する。これは，

同じトルクを必要とした場合，従来回路(a)で単にコンデン

サ容量を小さくした回路では 1.6 倍の電流容量の主素子が
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 (c) Comparison with input power factor. 

図 16 効率及び入力力率 

Fig.16. Efficiency and input power factor. 
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図 17 損失分離 

Fig. 17. Analysis of converter loss. 

 

必要となる。 

図 16(a)に効率，(b)に基本波電力の割合，(c)に入力力率の

測定結果を示す。提案回路の最高効率は 200 W 出力時

88.1%，入力力率は 200 W 以上で 0.99 以上と，良好な結果

を得た。一方従来回路(a)では，600 W 出力時 92.6%となり，

入力力率は 800 W 以上で 0.99 以上を得た。アクティブバッ

ファ回路及び提案する制御法を加えることにより，単純な

効率比較では，4.5%の低下がみられた。 

しかし，図 16(b)から明らかなように，出力電力に対し，

基本波電力の割合が従来回路では小さい。高調波成分はモ

ータ駆動の際にはトルクリプルとなり，平均トルクとして

作用しない。つまり，高調波電流はモータの銅損を増加さ

せるだけで，モータ出力増加に寄与しない。この観点から，

提案回路の方が，実際のトルク出力まで考えた場合システ

ム全体の効率は優位と考えられる。 

図 17 に 800 W 出力時の損失分離の結果を示す。ここでは，

PSIM(Powersim Inc.)により，回路シミュレーションを行い，

Dynamic Link Library(DLL)を用いたプログラムにより損失

解析を行った(14)。これは，スイッチの両端電圧，電流を DLL

ブロックに取り込み，スイッチング損失と導通損失をシミ

ュレーション刻み毎に計算し，積算することで損失を計算

する。提案回路では，ダイオード整流器，バッファスイッ

チはゼロ電流スイッチを行っているため，スイッチング損

失や逆回復損失が発生しない。一方，インバータの導通損

が全体損失の 55%と半分以上を占めている。理由として，

提案方式では，バッファに充電する際，負荷のインダクタ

ンスを経由して充電するので，インバータを通過する電流

が等価的に増加することが挙げられる。しかし，入出力波

形を正弦波にする場合，従来では，従来回路(b)に示すよう

な力率改善回路が必要となり，力率改善回路の損失が発生

する。提案回路では，整流器部，バッファ部の損失は少な

く，また，装置の小型化も可能であることから，従来回路

と比べ，優位であると考えられる。 

7. まとめ 

本論文では，従来のダイオード整流器と三相インバータ

のシステムにスイッチを一つ付加するだけで，電力脈動を

アクティブに吸収できる単相-三相電力変換器を提案した。

提案回路は，力率改善形回路を付加した従来回路に比べ，

小型化や高効率化の点で有利である。その基本動作をシミ

ュレーションにより確認した。また，試作機を製作し実験

により動作検証を行い以下の結果を得た。 

(1) 1 kW 時の電力脈動を 50 µF のコンデンサで補償でき，

入力電流ひずみ率 3.9%，出力電流ひずみ率 5.1%を得

た。 

(2) 入力電流力率ほぼ 1，最高変換効率 88.1%を得た。 

(3) 従来回路と比較し，提案回路の有用性を明らかにし

た。 

本実験では，フィルムコンデンサを使用したが，近年フ

ィルムコンデンサやセラミックコンデンサの開発が進んで
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おり，小型大容量・大電流の積層セラミックコンデンサが

出現している(19)。これらを使用することで，小型化と長寿

命化，メンテナンスフリー化が実現できる。 

本方式は負荷のリアクトル成分と負荷電流を利用して，

アクティブバッファに充放電を行う。そのため，純抵抗負

荷や非線形負荷の場合には動作が制限される。今後の課題

として，制御方式の最適化や昇圧方式の検討，非線形負荷

への対応などが挙げられる。 

（平成●●年●月●日受付，平成●●年●月●日再受付） 
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