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Abstract: This paper establishes a loss analysis and capacitor designing method for an active neutral-point-clamped (ANPC) 

multilevel inverter. The ANPC combines a neutral point clamp circuit and flying capacitor topology. This circuit can reduce the 
number of components in comparison to conventional multilevel converters. Then, the loss analysis using mathematical 
expressions are obtained. This analysis results are well agreed with the loss experimental results.  
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1. はじめに 

電力変換器の出力電圧の高調波低減，電流応答の高速化

の観点から，マルチレベル電力変換器が研究されている
(1)-(3)。マルチレベル電力変換器は従来の 2レベルの電力変換
器と比較すると，①レベル数 n に対しスイッチング素子の
耐圧を n-1分の 1に低減できること，②複数レベルの電圧を
出力するので出力電圧の高調波を低減できることが利点と

してあげられる。そのため，新幹線や大容量ポンプ等の

3.3kV系や 6.6kV系の中電圧用途に使用されている。さらに，
その一方で，200V 系や 400V 系の低圧の用途においても高
効率化や低ノイズ化の観点からマルチレベル電力変換器は

有効であり，太陽光発電用の系統連系インバータや UPS な
どに応用する動きがある(4)(5)。 
代表的なマルチレベル変換器の回路構成として，中性点

クランプ(以下 NPC)方式と，フライングキャパシタ(以下 FC)
方式があげられる(6)(7)。NPC方式は，ダイオードによって中
性点電圧で出力電圧をクランプすることで複数の電圧レベ

ルを出力する。しかし，出力レベルに応じてスイッチング

素子が増加するため，各スイッチング素子の損失増加が懸

念される。FC 方式は，直流リンクコンデンサと FC 電圧を
合成することで複数の電圧レベルを出力する。しかし，レ

ベル数の増加に伴い，コンデンサが多数必要となり，各コ

ンデンサの電圧バランス制御が困難になる。 
そこで筆者らは，マルチレベル電力変換器の一方式とし

て，5 レベルアクティブ中性点クランプ形(以下 ANPC)イン

バータに注目している(8)(9)。ANPC 方式は，NPC 方式と FC
方式を組み合わせた回路構成となっており，従来方式と比

較すると，通過素子数が少なく，従来方式の短所を解決で

き，低コスト化，高効率化が期待できる。 
しかし，マルチレベル電力変換器により高効率化を実現

するには，損失の発生特性をよく把握しなくてはならない。

変換器の損失特性を検討する手段として損失シミュレーシ

ョンと数式による損失解析があげられる。損失シミュレー

ションの場合，ある特定条件での損失は確認できるが，損

失最小点の検討をする場合には何度もカットアンドトライ

が必要である。よって，変換器の最適設計の観点から考え

ると非常に煩雑である。一方，数式を用いた理論解析の場

合，式が導出できれば，デバイスパラメータや回路パラメ

ータに応じて，容易に損失が求められるため，最適化の検

討がしやすくなる。これによって，例えば，体積の検討や，

高効率・高パワー密度等の要求を満たす変換器を設計する

際に非常に有用と考える。しかし，現在まで ANPC の回路
方式や制御方式について検討した報告は多い(9)-(11)が，回路

パラメータ設計や，発生損失を数式化して扱っている論文

は著者らの知る限りない。 
本論文では，5 レベル ANPC インバータ回路の半導体素
子，キャパシタ素子の電力損失特性及びキャパシタ容量設

計方法を明らかにする。本論文の目的は ANPC 方式の最適
設計の指針を示す前段階として，回路パラメータや発生損

失を定量的に扱う数式を導出することにある。これによっ

て，ANPC変換器の設計が容易にできる。 
まず，本論文では，ANPC変換器の動作原理について説明

する。次に，変換器の動作をもとに 5 レベル ANPC インバ
ータの半導体素子の損失とキャパシタ素子の容量設計及び
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損失の計算法について述べる。最後に，実機を試作し基本

動作を確認する。そして，各部の動作波形と設計値の妥当

性，実機の損失と数式を用いた損失解析結果を比較し，設

計法と損失解析式の妥当性の確認を行い，よく一致したの

で報告する。 

2.  アクティブ NPC方式の動作 

〈2･1〉 動作原理   
Fig.1に単相 5レベル ANPCインバータの回路図を示す。

Fig.1 より，5 レベル ANPC インバータ回路は一相あたり 8
つの素子と 3つのキャパシタで構成される。5レベル ANPC
インバータ回路の半導体素子は，Cellごとにスイッチング動
作が異なる。Cell1の素子は PWM駆動し，Cell2は出力周波
数周期で駆動する。また，キャパシタ素子に関して，3つの
キャパシタの内，C1はフライングキャパシタ，C2，C3は直

流平滑キャパシタの働きをする。フライングキャパシタ C1

に 1/4Edcの電圧が，直流平滑キャパシタ C2，C3に 1/2Edcの

電圧がクランプされている。 
ANPC 回路の特徴は，①電源側のスイッチング素子群

Cell2(S5～S8)は Cell1(S1~S4)のスイッチに比べ 2 倍の耐圧が
必要となるが，Cell2のスイッチング周波数は出力周波数と
同じ周波数であるのでCell2のスイッチング損失はほとんど
発生しないこと，②直流平滑キャパシタ C2，C3およびフラ

イングキャパシタ C1の電圧が制御可能なので電圧バランス

回路が不要であること，があげられる。 
Fig.2に 5レベル ANPCの正の電流経路を，Table3に 5レ
ベル ANPC のスイッチングパターンを示す。Fig.2，Table1
より，ANPC方式の出力電圧は，直流平滑キャパシタ電圧と
フライングキャパシタ電圧を加減算することで，±1/2Edc，

±1/4Edc，0の 5つの電圧を出力する。5レベル ANPCのスイ
ッチングパターンは全 8 パターンあり，±1/4Edcのスイッチ

ングパターンを選択するときにフライングキャパシタの充

放電を行う。スイッチングパターンから，Cellごとに最適な
素子を選定することで効率の向上が期待できる。 
〈2･2〉 制御方式   
Fig.3に ANPC回路の PWM信号生成法を示す。これは，

フライングキャパシタ方式の PWM 信号生成法を応用した

ものである。Fig.3より，Cell1のゲート信号は正弦波指令値
と位相が互いに反転した2本の三角波を比較してPWM信号
を得る。本制御方式におけるデューティ比 Drefは(1)，(2)式
で得られる。 

正の半周期 : 1sin2 −= θaDref  ( )πθ ≤≤0  .................... (1) 

負の半周期 : 1sin2 += θaDref  ( )πθπ 2≤≤  ................. (2) 

ここで，aは指令値の振幅，θは出力位相角である。また，
Cell2のスイッチング素子は電圧指令値の極性判定を行い，
正の半周期で S5，S7を，負の半周期で S6，S8を導通させる。

また，フライングキャパシタの充放電モードをキャリア周

期毎に選択するため，キャリア周波数の応答でコンデンサ

 
Fig.1. Single phase 5-level ANPC inverter circuit topology. 
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Fig.2. Current pathway of 5-level ANPC inverter circuit topology.

 
Table 1 Switching pattern and flying capacitor voltage. 
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の電圧のバランスをとりながら，電圧指令値に追従したマ

ルチレベル電圧が出力できる。 

3.  半導体素子の損失計算法 

5レベル ANPCインバータの損失計算について説明する。
計算を容易にするため，スイッチング周波数は出力周波数

より十分高く，電力損失は以下の条件が成立すると見なす。 
1)負荷電流リプルは基本波に対し，十分小さく無
視できる(電流源負荷とみなせる) 

2)コンデンサのリプルはコンデンサ電圧に対し十
分小さく，無視できる(コンデンサは直流電圧源
とみなせる) 

5 レベル ANPC インバータの電力損失 PLossは各部の損失

より，(3)式により定義できる。 

DCSCFCCellCellLoss CPPPP +++= 21
 ................................ (3) 

ここで，PCell1は Cell1 の損失，PCell2は Cell2 の損失，PFC

はフライングキャパシタの損失，PCDC は直流平滑キャパシ

タの損失である。以下，各部の損失について検討する。 
〈3･1〉 Cell1の損失計算法 

(１) 導通損失 
導通損失は，スイッチ(IGBT，MOSFET)側とダイオード側

に発生する損失に分けることができる。ここで，素子に流

れる正の電流はすべてスイッチ側に，負の電流は FWD側を
流れると仮定する。また，MOSFET の場合，オン抵抗が小
さければスイッチ側に正負両方向に電流が流れる。しかし，

FWD のオン電圧特性を MOSFET と同一に設定することで
損失は計算できる。 
 Cell1 の導通損失の平均値 PSwitchは，スイッチのオン電圧

とスイッチに流れる電流から導出することができ，それぞ

れ(4)~(6)式にて表せる。 

∫
−

=
φπ

φπ
dxivP swonSwitch 12

1
 ............................................... (4) 

0vIrv onon +=  ................................................................ (5) 

( ) ( )⎟
⎠

⎞
⎜
⎝

⎛ ++= refmsw DIi 1
2
1sin1 φθ  .................................... (6) 

ここで，vonはスイッチのオン電圧，isw1は素子に流れる電

流，ron はスイッチのオン抵抗，I は素子に流れる電流，vo

は 0A の時のオン電圧降下，Imは負荷電流ピーク値，φは負
荷力率である。また，オン電圧は IGBTを想定し，PN接合
による電圧降下と抵抗分にある電圧降下として，(5)式にて
表現しているが，MOSFET は抵抗特性であるため，(5)式に
おいて v0=0とすれば表現できる。Drefはデューティ比である

我，パルス生成に三角波比較方式を使用すると仮定すれば，

(1)，(2)式で表される。 
以上より，Cell1の素子 1つに発生する順方向の導通損失

POn_sw1は(4)式に(5)，(6)式を代入して整理すると，(7)式にて
得られる。 

⎟
⎠
⎞−−−

⎜
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⎛ +−=

φφ
π
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π
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π
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cos
4
1cos
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8
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0
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avarIrI

rIvvIP
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onmmswOn

 ............. (7) 

一方，FWD側の損失 POn_FWD1 は出力電流の極性が負であ
ることに注意して，(4)式の積分範囲を設定し，(5)，(6)式を
代入すると(8)式で求められる。 

⎟
⎠
⎞−

−++

⎜
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⎛ ++=

φ

φ
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φ
ππ

φ
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φ
π

cos
4
1

cos
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2sin
8
1cos
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arIrIrI

rIvvIP

onmonmonm
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 ........... (8) 

(2) スイッチング損失 
スイッチング損失はスイッチに印加される電圧とスイッ

チに流れる電流に比例すると仮定する。このとき，Cell1の
スイッチング損失 Psw1 はデューティ比によらず，流れる電

流とスイッチング回数に依存するので，(9)式で導出するこ
とができる。 

( ) coffonmdcsw feeIEP +=
π4
1

1  ....................................... (9) 

ここで，Edcは入力電圧，eonはスイッチング 1回のターン
オン損失エネルギー(J)，eoffはターンオフ損失エネルギー(J)，
fcはキャリア周波数である。また，FWDのリカバリ損失 PRec1

も(9)式と同様に導出することができ(10)式となる。 

crrmdcc feIEP
π4
1

Re =  .................................................. (10) 

ここで，errは 1回のリカバリ損失のエネルギー(J)である。 
〈3･2〉 Cell2の損失計算法 

(１) 導通損失 
Cell2の導通損失は，Cell1の考え方と同様に導出すること

1
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Fig.3. Gate signals. 
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ができる。ただし，Cell2 素子の中で，S5，S7は出力電圧指

令値が正の時にオン，S6，S8は出力電圧指令値が負の時にオ

ンするため，各素子のスイッチ電流波形は Cell1と異なる。
すなわち，S5，S7に流れるスイッチ電流 isw2Aは出力電圧指

令値が正の期間のときに流れ，S6，S8に流れるスイッチ電流

isw2Bは出力電圧指令値が負の期間のときに流れる。Cell1 の
スイッチ電流 isw1を用いると，S5，S7に流れるスイッチ電流

isw2Aは(11)式で，S6，S8に流れるスイッチ電流 isw2Bは(12)式
で得られる。 

( ) ( ) ( )

( )⎪
⎩

⎪
⎨
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( )
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<<
=
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21
2
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00

1
2
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Bsw DIi

i  (12) 

よって，S5，S7のスイッチ側の導通損失 POn_Sw2Aは，(11)
式を(4)式に代入して(13)式のように得られる。 
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Cell1と同様に，S5，S7の FWD側の導通損失 POn_FWD2Aは，

逆方向に流れる電流から，(14)式で導出することができる。 
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S6，S8のスイッチ側の導通損失と FWD側の導通損失は，
S5，S7と同様に，S6，S8の電流の流れる期間が異なることを

考慮すると，それぞれ，(15)，(16)式で導出できる。 
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(2) スイッチング損失 
Cell2のスイッチング損失は，Cell2のスイッチが出力周波
数でスイッチングを行うため，キャリア周波数と同じ周波

数でスイッチングする Cell1 のスイッチング損失と比較し
て，Cell2のスイッチング損失は十分小さく無視できる。 

4.  キャパシタ素子の設計法 

〈4･1〉 フライングキャパシタ 
(１) 容量設計法 

 フライングキャパシタの位相シフト三角波比較方式を用

いた場合(Fig.3 に示すようにキャリア位相が 180°ずれた方
式)の容量設計について検討する。位相シフト三角波比較方
式は，1スイッチングキャリア周期でフライングキャパシタ
に流れる電流の総和が 0 になる。そのため，フライングキ
ャパシタの充電時間と放電時間の電圧時間積は同じである

ので，コンデンサに発生する電圧リプルは充電時間もしく

は放電時間どちらか一方だけ検討すればよい。 
まず，充電モードの充電時間 Tcharge について検討する。

Table1より，指令値 Drefが正の時の充電モードの Cell1スイ
ッチングパターンは，S2，S3がオン，S1，S4がオフとなる。

すなわち，S2，S3が同時にオンしている時間が Tchargeとなる

ので，(17)，(18)式のように得られる。 
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  ............. (18) 

ここで，Tはキャリア周期，Vmは出力電圧最大値である。 
一方，コンデンサのリプル電圧∆Vcと電流の関係は微笑時

間∆Tでは(19)式となる。 

T
C
IVc ∆=∆  ............................................................... (19) 

(19)式より，電流と時間の積がわかれば，リプル電圧が求
めることができる。すなわち，フライングキャパシタの電

圧リプル∆VFC は，充電モード時のすべての負荷電流がフラ

イングキャパシタに充電されることから，(17)，(18)式を用
いると，(20)式となる。 

( ) k
C

TIT
C

IV
FC

m
ech

FC

m
FC =

+
=∆ arg

sin φθ
 ........................... (20) 

ここで，kは電圧時間係数であり，(21)，(22)式となる。 

( )φθθ += sinsin2

dc

m

E
Vk  ⎟⎟

⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
< 5.0sin2

θ
dc

m

E
V

 

 ..................................................................................... (21) 

( ) ( )φθθφθ +−+= sinsin2sin
dc

m

E
Vk  ⎟⎟

⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
≥ 5.0sin2

θ
dc

m

E
V

(22) 

電圧時間積係数(21)，(22)式は無次元の変数であり，より，
リプル電流の大きさは，出力位相角θ，負荷力率角，変調率
に応じて変化する。なお，ここでは，UPS や対抗高インバ
ータなどの系統連系運用用途を前提として，負荷力率 1 を
想定したが，負荷力率 1 以外の場合でも(21)，(22)式を用い
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て，電圧時間積係数を求めることができる。 
 Fig.4 に出力位相角と電圧時間積係数 k の変化を示す。
Fig.4 より，電圧時間積係数の最大値を求める。まず，変調
率 aは(23)式のように定義する。 

dc

m

E
V

a
2

=  ...................................................................... (23) 

出力位相と電圧時間積係数kの変化はaによって変化する
ことがわかる。0<a<0.5のとき，0.5<a<1のときの最大値 kmax

は(24)，(25)式で得ることができる。 

dc

m

E
Vk 2

max =    ( )5.00 << a  ....................................... (24) 

m

dc

V
E

k
8max =    ( )15.0 ≤≤ a  ....................................... (25) 

系統連系を想定した場合，変調率 aは 0.5以上であるから，
フライングキャパシタの電圧リプル∆VFCは，(19)-(25)式から
(26) 式となり，フライングキャパシタ容量 CFCは(27)式のよ
うに得られる。 

m

dc

FC

m
FC V

E
C

TI
V

8
=∆  ...................................................... (26) 

m

dc

FC

m
FC V

E
V
TI

C
∆

=
8  ...................................................... (27) 

 

(2) 損失計算法 
フライングキャパシタの損失 PFCは，等価直列抵抗(以下

ESR)で発生する。PFCはキャパシタに流れる電流より(28)式
で計算できる(6)。 

FCFCrmsFC RIP 2
_=  ....................................................... (28) 

ここで，Irms_FCはフライングキャパシタに流れるリプル電

流の実効値，RFCはフライングキャパシタの ESR である。
キャパシタは許容リプル電流が決められているため，Irms_FC

はキャパシタの選定の際にも重要となる。スイッチング周

波数帯のリプル電流実効値は非線形であるため，一般解を

得ることは困難であり，また複雑な式は実用的でない。フ

ライングキャパシタの電流は，負荷力率と変調率の関数と

なる。これらは無次元であるから，電流実効値係数 Kcfを導

入し，(29)式にて，電流実効値を求める。電流実効値係数
Kcf は正規化したシミュレーションにより，リプル電流実効

値，負荷力率と変調率の関係を求める。 

mcfFCrms IKI =_  .......................................................... (29) 

Fig.5 に電流実効値係数 Kcfの変化を示す。Kcfは，変調率

aと負荷力率ϕによって決定される。また，Fig.5より，変調
率 aが 0.5から 0.6のとき，Kcfは最大 0.65となることがわ
かる。 
一方、キャパシタの ESRは RFCは(30)式で導出することが
できる。 

fnFC
FC FfC

R 1
2
tan
π

δ
=  ...................................................... (30) 

tanδは損失角の正接である。(30) 式の tanδは，実際の製品

では 120Hz で正規化されている値であるため，キャリア周
波数もしくはスイッチング周波数における Irms_FC，RFCは周

波数補正係数 Ffnを用いて求める
(12)。 

〈4･1〉 直流平滑キャパシタ 
(１) キャパシタ容量設計法 
ANPC方式は，マルチレベル電圧の出力に直流中点電位を
使用するため，直流平滑キャパシタ C2，C3を直列に接続す

る。直流平滑キャパシタは，中点電位の変動をもとに設計

法を検討する。 
出力電圧が正の時，1 つのレグから出力される電力 Pout1

は(31)式となる。 

( ){ }φθφ +−= 2coscos
2
1

1 mmout IVP  ............................. (31) 

単相ハーフブリッジ構成を元に考えると，出力電圧指令

値が正の時，この電力はすべて上アームのキャパシタから

供給される。従って，U相から中性点に戻る電流は(32)式と
なる。また他相も同様にして(33)，(34)式にて表すことがで
きる。 

( ){ }φθφ +−== 2coscos
2

1
1 m

dc

m

dc

out
dc I

E
V

E
P

I ...................... 

 ..................................................................................... (32) 
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⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
+⎟

⎠
⎞

⎜
⎝
⎛ −−= φπθφ

3
22coscos2 m

dc

m
dc I

E
V

I  ............. (33) 

⎪⎭

⎪
⎬
⎫

⎪⎩

⎪
⎨
⎧

⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
+⎟

⎠
⎞

⎜
⎝
⎛ −−= φπθφ

3
42coscos3 m

dc

m
dc I

E
V

I  ............. (34) 

直流中点電流はこれらの和で表すことができる。しかし，

直流中点電流は出力電圧の極性に応じて直流中点電流方向

が変化するため，各相電圧指令に対して，符号関数を導入

して(35)式となる。 

( )

3

21

3
4sin

3
2sinsin

dc

dcdcdcn

Isign

IsignIsignI

⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛ −+

⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛ −+=

πθ

πθθ

 ........... (35) 

(35)式に(32)-(34)式を代入すると(36)，(37)式が得られる。
Kiは三角関数の演算なので，無次元であり力率角φと出力角
θの関数となる。 

im
dc

m
dcn kI

E
VI =  ............................................................ (36) 

( ) ( )( )

(

(

⎟
⎟
⎠

⎞
⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
+⎟

⎠
⎞

⎜
⎝
⎛ −−

⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛ −+

⎟
⎟
⎠

⎞
⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
+⎟

⎠
⎞

⎜
⎝
⎛ −−

⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛ −+

+−=

φπθ

φπθ

φπθ

φπθ

φθφθ

3
42cos

cos
3
4sin

3
22cos

cos
3
2sin

2coscossin

sign

sign

signki

 ............ (37) 

Fig.6に負荷力率 1のときの中性点電流係数 kiの変化を示

す。Fig.6より， kiは 60°毎に極性が変化することがわかる。

そこで，0<θ<π/3の領域について，詳細に検討し，中性点電
流の大きさを求める。まず，各符号関数を調べると，符号

関数は(36)-(38)式となる。 
( ) 1sin =θsign  ............................................................. (38) 

1
3
2sin −=⎟⎟

⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛ − πθsign  ............................................ (39) 

1
3
4sin =⎟⎟

⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛ − πθsign ............................................... (40) 

このとき，0<θ<π/3 の領域の直流中点電流は(36)式より，
(41)式となる。 

⎭
⎬
⎫

⎩
⎨
⎧

⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛ +−=

6
2sin21 πθm

dc

m
dcn I

E
V

I  .............................. (41) 

(41)式より，直流平滑キャパシタのリプル電流の最大値は
θ=π/6の時となり，その値は(42)式となる。 

m
dc

m
dcn I

E
V

I =  .............................................................. (42) 

直流平滑キャパシタ CDCSCは，等価的に直流中点から負荷

側をみると並列接続になるので，電圧変動 vcnは(19)式から
(41)のように表すことができる。 

∫= dtI
C

v dcn
DCSC

cn 2
1

 ................................................... (43) 

直流平滑キャパシタの電圧リプル最大値は，(43)式を
 0<θ<π/3の区間について定積分すればよいので，(44)式とな
り，直流平滑キャパシタ容量 CDCSCは(45)式のように得られ
る。 

⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛ −=∆

3
3

2
π

ω m
dcDCSC

m
cn I

EC
V

v  ............................... (44) 

⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛ −

∆
=

3
3

2
π

ω m
dccn

m
DCSC I

Ev
V

C  ............................... (45) 

(2) 損失計算法 
直流平滑キャパシタの損失 PDCSC はフライングキャパシ

タの損失と同様の手順で(46)-(48)式のように計算できる。 

DCSCCDSCrmsDCSC RIP 2
_=  .............................................. (46) 
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mcdcCDSCrms IKI =_  ....................................................... (47) 

fnDCSC
DCSC FfC

R 1
2

tan
π

δ
=  ................................................ (48) 

ここで，Irms_CDC は直流平滑キャパシタに流れるリプル電

流実効値，RCDC は直流平滑キャパシタの ESR，Kcdcは直流

平滑キャパシタの実効値係数である。Kcdcは正規化したシミ

ュレーションにより，Fig.7で得られる。Fig.7より，aが 0.6
のとき，最大 0.46 となる。また，キャパシタ電流の主成分
はスイッチング周波数成分と出力周波数の 3倍成分である。
力率 1 の場合，スイッチング周波数成分の電流実効値
Irms_DCSCは(47)式で得られ，出力周波数の 3 倍成分の実効値
Irms_DCSC3rdは，(49)式となる。 

mrdCDSCrms aII
22

1
3_ =  ............................................... (49) 

5.  実験結果 

〈5･1〉 動作確認 
3章，4章において，ANPC変換器中の素子に発生する損
失計算方法について述べた。導出した損失計算方法および

パラメータ算定の妥当性を確認するために 1kW定格の実機
を試作し，動作確認を行った。 

Fig.8 に 5 レベル ANPC インバータの動作波形を示し，
Table2 に実験条件及び各素子パラメータを示す。Fig.8 より
出力電流は良好な正弦波が出力されている。また，出力電

圧は直流中点を基準とする出力相電圧は指令値に追従し，5
レベルの出力相電圧波形が得られた。さらに，フライング

キャパシタ電圧は入力の 1/4 である 71V になっていること
を確認した。なお，ゼロクロス時に発生しているサージ電

圧は，Cell2が出力電圧極性を切り替えるタイミングに対し，
Cell1のスイッチングタイミングが遅れていることに起因し
ている。今後，切り替え時のスイッチングタイミングを見

直すことで改善できると考えられる。 
Fig.9 に直流平滑キャパシタ及びフライングキャパシタの
リプル電圧波形及びそれぞれの拡大図を示す。Table2より，
各キャパシタは(27)式，(45)式を用いて，リプル電圧がそれ
ぞれの定常値の 10%以下となるように設計した。Fig.9(b),(c)
の点線は設計値を示している。Fig.9(b),(c)より，直流平滑キ
ャパシタのリプル電圧は 9V(=6.4%)，フライングキャパシタ
のリプル電圧は 6.8V(=9.6%)となっており，リプル電圧が設
計値以下になっていることを確認した。 
 Fig.10に負荷を 600Wから 1100Wまで変化させたときの 5
レベル ANPC インバータの効率特性を示す。Fig.10 よりす
べての測定範囲において効率 98%以上を達成し，600Wのと
き最高効率 98.7%であることを確認した。 
〈5･2〉 損失比較 

Fig.11 に実験により測定した損失と(7)式-(10)式，(13)式
-(16)，(28)式，(46)式により推定した理論値の損失を比較し
た結果を示す。Fig.11 より，1kW 定格運電時の理論損失と

実機の損失の誤差率 2%であり，理論式の妥当性を確認し 

Fig.8. Experimental waveform of the ANPC inverter. 
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Fig.10. Efficiency of the ANPC inverter (Experimental results).
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た。軽負荷になると一致しなくなるが，これは浮遊容量に

よる電流の影響及び，スイッチング素子のコレクタエミッ

タ間の静電容量への充放電電流などの影響が考えられる。 
Fig.12に，ANPCの半導体素子の損失に注目し，損失を分
離した結果を示す。Fig.12より，5レベル ANPCインバータ
の損失は，Cell1，Cell2ともに導通損失が支配的であり，ス
イッチング損失の割合が低いことを確認できる。このこと

からさらなる高効率を実現するためにはオン抵抗もしくは

オン電圧の小さい素子を選定すればよい。とくに Cell2では
スイッチング損失がほとんど発生しないため，導通損失に

重点を置いた素子選定が重要となる。 

6.  結論 

本論文では，ANPC変換器のパラメータ設計の指針を明確
に示すことを目的として 5 レベル ANPC インバータのパラ
メータ設計について検討を行った。まず，変換器を構成す

る半導体素子，キャパシタ素子に注目し，電力損失や，キ

ャパシタ容量設計の計算法について検討した。そして，1kW
実機を試作し，実験による動作確認を行い理論式との比較

を行った。実験では，1kW 定格時における基本動作を確認

し，変換器最高効率が 98.9%(Pout:450W時)を達成した。また，
各キャパシタの電圧リプルは設計値とよく一致し，設計方

法の妥当性を実験により確認した。加えて，1kW 定格運電

時の理論損失と実機の損失の誤差率 2%であり，理論式の妥
当性を確認した。今後は，変換器のパワー密度に注目し，

変換器体積に着目したキャパシタとヒートシンクの設計・

選定について検討を行う。さらに，変換器の効率とパワー

密度，それぞれに応じた最適設計方法について検討する予

定である。 
（平成●●年●月●日受付，平成●●年●月●日再受付） 
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Fig.12. Loss analysis. 
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