
SPC-10-12EA-10-035 

© 200● The Institute of Electrical Engineers of Japan. 1 

 

論文誌テンプレート
消さないでください

Ver.2009.04.06

 

 

V 結線チョッパを用いた昇圧形マトリックスコンバータの実機検証 
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Experimental Verification of Effectiveness of Boost-up Matrix Converter  
with V-connection AC Chopper 
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This paper proposes a circuit topology of a matrix converter with a boost-up chopper at the input side. In the proposed circuit, 

a V-connection AC chopper is used to achieve the boost-up function. The matrix converter and the V-connection AC chopper can 

be independently controlled. A virtual indirect method can be applied in this matrix converter. An open-loop control with 

damping control is employed to control the V-connection AC chopper. A problem encountered in this system is the resonance 

between the input reactor and the filter capacitor. In order to suppress the resonance, damping control is applied in the chopper. In 

this paper, the loss distribution and the operation of the proposed circuit are described in detail on the basis of results of 

simulation and an experiment performed using a 1.4-kW prototype circuit. It is confirmed that the proposed circuit can achieve a 

maximum efficiency of 95.1%. 
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1. はじめに 

近年，大容量のエネルギーバッファを用いずに交流から

交流へ直接変換できるマトリックスコンバータの研究が盛

んに行われている(1)-(13)。マトリックスコンバータは直流中

間部に大容量の電解コンデンサがないため，PWM 整流器と

PWM インバータから構成される Back-to-Back システム(以

下 BTB システム)と比較して，小型，軽量化および長寿命が

期待できる。また，電源から負荷までの電流通過素子数が

BTB システムの半分であり，導通損失を小さくできるため，

低損失化が期待できる。以上の観点からマトリックスコン

バータはハイブリッド自動車や風力発電システムなどの交

流交流電力変換用途への適用が期待できる。 

一方，マトリックスコンバータの原理的な問題点として

最も重要なことは，電圧利用率(出力電圧/入力電圧)が 0.866

に制限されることである。このため，BTB システムと同等

の出力電力を得る場合，マトリックスコンバータは BTB シ

ステムに比べ最大出力電圧が小さく，電流は BTB システム

より増加する。その結果，モータや変換器での損失が増加

する。モータ制御の場合，インバータよりも低い回転数か

ら弱め界磁制御を適用することで，定格周波数で運転可能

であるが，電流の増加は避けられない。以上より，電圧利

用率の問題はマトリックスコンバータの用途を限定する一

つの大きな要因になっている。 

マトリックスコンバータの電圧利用率を改善する手法が

いくつか提案されている。その手法の一つとしてマトリッ

クスコンバータを過変調領域で動作させる方法が挙げられ

る(4)。このときマトリックスコンバータの電圧利用率は 0.94

に改善できる。しかし，この方法では入出力電流に低次高

調波が発生するため，マトリックスコンバータの利点(入力

電流高調波低減)を活かすことができない。また，電圧利用

率は改善できるが，昇圧できないので，電源電圧低下など

の擾乱に対応できない。したがって，BTB システムが適用

されている用途をマトリックスコンバータで置き換えるに

は昇圧機能が必要である。 

一方，マトリックスコンバータの前段に電力変換器を挿

入して昇圧機能を実現する方法も提案されている。これは，

入力端にもマトリックスコンバータを接続し，フィルタコ

ンデンサを中心とした Back-to-Back 構成を実現する。電圧

の昇圧方向に応じて動作させるマトリックスコンバータを

選べば高効率が得られる。しかし，使用素子数がマトリッ

クスコンバータの 2 倍になるため，コストの増加が懸念さ

れる。また，マトリックスコンバータに昇圧機能を付加し

たとき，BTB システムとの得失について定量的に議論され

ている報告は著者らの知る限りない。 

本論文ではマトリックスコンバータの電圧利用率の問題

を解決するため，マトリックスコンバータの前段に V 結線
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チョッパを接続し，電圧が不足する領域のみチョッパによ

り昇圧する方式を提案する。V 結線チョッパは構成する素

子数が少なく，電流の通過素子数も少ないため効率低下の

影響を最小限に抑えることができる(14)。また，昇圧リアク

トルはマトリックスコンバータの入力リアクトルを利用す

る。これにより，追加する素子は V 結線チョッパを構成す

るスイッチのみとなる。一方，提案回路は小さなフィルム

コンデンサを使用するため，入力リアクトルとフィルタコ

ンデンサとの間に共振が発生し，入力電流がひずむ。そこ

で本論文では，ダンピング制御を導入し，入力電流を安定

化する。この結果，提案回路はダンピング抵抗の損失によ

る効率の低下を防止できる。 

本論文の構成は次のようになっている。まず，提案回路

の回路構成を述べ，フィルタの共振問題とダンピング制御

について述べる。次に，電圧制御の観点から必要とされる

コンデンサ容量を BTB システムと提案システムでボード線

図をもとに比較する。さらに，シミュレーションにより V

結線チョッパにダンピング制御を適用しない場合と適用し

た場合を比較し，共振ひずみ抑制の効果を示す。最後に，

1.4 kW のプロトタイプを試作し，実機評価を行い，入出力

波形の制御性および損失について評価する。加えて，数値

計算による損失分離を行い，BTB システムと提案回路の損

失を比較する。その結果，実機実験により負荷 1.4 kW にお

いて最高効率 95.1 %，入力電流ひずみ率(THD)7.60 %，出力

電流 THD1.58 %および力率 0.996 を確認したので，報告す

る。 

2. 回路構成 

〈2･1〉 BTB システム 

図 1 に BTB システムの回路構成を示す。BTB システムは

PWM 整流器と PWM インバータで構成される。直流中間部

には安定した直流電圧を得るため，通常，大容量の電解コ

ンデンサが接続される。電解コンデンサは大容量化が容易

で，安価であるが，等価直列抵抗(ESR)は大きく，周波数特

性が悪い。また，寿命が短いといった問題があり，システ

ムの定期的なメンテナンスが必要となる。 

一般に，PWM 整流器の制御は安定した直流電圧とひずみ

の少ない入力電流を得るため，電流制御ループと直流電圧

制御ループからなる。電流制御には ACR(Automatic Current 

Regulator) ，直流電圧制御には  AVR(Automatic Voltage 

Regulator)が適用される。負荷変動により発生する直流電圧

変動を規定以内の値に抑えるため，直流中間部に接続され

る電解コンデンサの容量は AVR による直流電圧の制御応答

および ACR による入力電流の制御応答に左右される。制御

応答が遅い場合，それを補うため大容量の電解コンデンサ

が必要となる。これについては 3 章にて詳細に述べる。 

〈2･2〉 提案回路 

図 2 に提案回路を示す。提案回路ではマトリックスコン

バータの入力側に V 結線型の交流チョッパを接続する。チ

ョッパを V 結線型にすることでマトリックスコンバータに

追加する素子は双方向スイッチ 4 つのみとなる。加えて，V

結線チョッパの場合，1 相を直接フィルタコンデンサに接続

されるため，導通損失を低減できる。また，マトリックス

コンバータの入力リアクトルを昇圧リアクトルとして利用

することで新たにリアクトルを追加する必要がない。よっ

て，大型のエネルギー蓄積要素を必要としないため，提案

回路は小型化が可能である。スイッチには双方向スイッチ

を用いるため，電圧源の短絡および電流源の開放を防止し，

転流を行う必要がある。本論文では，4 ステップ転流を用い

る(8)。また，転流はフィルタコンデンサの電圧を検出して行

っている。 

図 3 に提案回路の制御ブロック図を示す。基本的にチョ

ッパとマトリックスコンバータの制御は干渉しない。した

がって，マトリックスコンバータは従来の制御方法が適用

でき，制御の選択性が拡大する。本論文では，マトリック

スコンバータの制御に仮想 AC/DC/AC 方式(2) (9)を採用する。 

一方，チョッパの制御はオープンループ制御を採用し，

システムの電圧利用率に応じて昇圧比を変化させる。提案

回路の入出力電圧の関係は以下の式で表せる。 

inmcout vv    ............................................................ (1) 

ここで，mc はマトリックスコンバータの変調率(0≦mc

≦0.866)，はチョッパの昇圧比である。チョッパの制御は

オープンループで行い，制御の簡単化を図る。は入出力電

圧比により決定する。入出力電圧比が 0.866 以下の場合に

は，=1，すなわち，Sc1，Sc4 は常時オンとし，スイッチン

グを行わない。したがって，提案システムでは，導通損失

は増加するが，入出力電圧比が 0.866 以下のときは，チョッ

パによるスイッチング損失は発生せず，提案回路はマトリ

ックスコンバータと同等の動作を行うので，高効率が期待

できる。また，入出力電圧比が 0.866 を超えた場合，mc=0.866

Fig. 1. Circuit configuration of the BTB system. 

Fig. 2. Circuit configuration of the proposed circuit. 
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Fig. 4. Block diagrams of the BTB system. 

で固定し，チョッパ昇圧比にて出力電圧を制御する。つま

り，必要以上に中間電圧を昇圧しないため，チョッパによ

るスイッチング損失の増加は最小限にできる。 

一方，提案回路は入力フィルタの間にスイッチを接続し

た構成であるため，入力リアクトルとフィルタコンデンサ

による共振が問題となる。入力リアクトルとフィルタコン

デンサによる共振を抑制する方法はダンピング抵抗を接続

する方法があるが，抵抗損失の発生により効率の低下が懸

念される(3)。一方，バンドパスフィルタを用いた共振成分の

抑制制御法が提案されている(5)(6)。この方式では，ダンピン

グ抵抗を用いずに共振を抑制できるので，抵抗損が発生せ

ず効率の低下を防止できる。そこで，ダンピング制御をチ

ョッパの制御に適用する。チョッパに適用するダンピング

制御は，入力電流を検出し，三相-回転座標変換を行う。ま

た，入力電流に含まれる高調波成分はハイパスフィルタ

(HPF)により抽出する。さらに，抽出した高調波成分にダン

ピングゲイン Kd を乗算し，チョッパの指令値 Dc
*に重畳す

る。 

3. 制御の観点から見たコンデンサ容量の比較 

〈3･1〉 BTB システム 

図 4 に BTB システムの制御ブロック図を示す。図 4(a)は

電流制御系の制御ブロック図である。また，図 4(b)は電圧制

御系の制御ブロック図である。PI 制御器を用いると分子に

微分項が現れるので，目標値フィルタを設けて，零極相殺

を行う。このとき，ACR，AVR に PI 制御器を用いた場合の

電圧制御系および電流制御系の伝達関数をそれぞれ(2)およ

び(3)式に示す。 
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ここで，(3)式は ACR の応答が AVR よりも十分速いと仮

定し，ACR のゲインを 1 とみなして求めた。KDは PWM 整

流器のゲインであり，直流電圧(昇圧比)に依存する。また，

KV ，TVおよび KI ，Ti はそれぞれ AVR および ACR の比例

ゲインと積分時間である。ACR および AVR のゲインは，所

望の固有角周波数と制動係数を設定した 2 次系伝達関数の

標準形と(2)，(3)式をそれぞれ比較することで求められる。 

〈3･2〉 提案回路 

図 5 にダンピング制御を適用した場合のチョッパの入出

力応答ブロック図を示す。ここで，Kvは変換器ゲイン，THPF

は HPF の時定数である。このときの伝達関数は(4)式で表せ

る。 
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ダンピング制御と等価的な共振抑制効果を得るダンピン

グ抵抗を求める。ダンピング抵抗 R を接続した場合のチョ

ッパの入出力応答伝達関数は次式で表せる。 
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Fig. 3. Block diagram of the proposed circuit. 
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Fig. 6. Gain characteristics comparison between the BTB and 

boost-up matrix converter. 
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ダンピング抵抗値 R は共振周波数成分において(4)および

(5)式のゲインが等しいとみなすことで求められ，次式とな

る。 
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ただし，提案回路の共振周波数はチョッパのスイッチン

グにより 1/に変化する(15)。 

〈3･3〉 応答とコンデンサ容量の検討 

図 6 に BTB システムに用いられる ACR と AVR の制御応

答および提案回路の入出力応答をボード線図で示す。ACR，

AVR の制御応答および提案回路にダンピング制御を適用し

た場合の入出力応答はそれぞれ(2)，(3)式および(4)式を用い

て計算した。計算条件は表 1 の通りであり，ACR の固有角

周波数，および制動係数はそれぞれ 5000 rad/s および 0.7 に，

AVR の固有角周波数，および制動係数はそれぞれ 500 rad/s

および 0.7 と設定した。ここで，提案回路の LC フィルタの

共振周波数はスイッチング周波数の 1/10 に設定した。ただ

し，提案回路では LC フィルタの等価的な共振周波数がチョ

ッパの昇圧比に応じて変化する(15)。本論文ではフィルタの

設計指針を統一するため，チョッパの昇圧比を 1 として L

と C を選定した。なお，ダンピングゲイン Kdの設計指針は

まず，定格電流 4.33 A でゲインを基準化した。次に，基準

化したゲインをもとにシミュレーションを行い，安定した

動作が得られるゲインを求めた。 

一般に，ACR は AVR よりも十分速い応答が必要である。

ACR の応答はスイッチング周波数で制限される。したがっ

て，自ずと AVR にも応答限界があり，ACR の応答に制限さ

れる。すなわち，BTB システムの電圧応答周波数<電流応答

周波数<スイッチング周波数の関係があり，たとえば，スイ

ッチング周波数と電流応答周波数を 10 倍，電圧応答周波数

と電流応答周波数を 10 倍はなすとすると，電圧応答周波数

の限界はスイッチング周波数の 1/100 となる。 

一方，ダンピング抵抗やダンピング制御を適用しない提

案回路は入力リアクトルとフィルタコンデンサのカットオ

フ周波数付近で共振が発生し，システムが不安定になる。

このとき，ゲインの最大値は入力リアクトルやフィルタコ

ンデンサの損失を加味すると，45 dB となる。一方，入力電

流安定化法として V 結線チョッパにダンピング制御を適用

した場合，ゲインの最大値は 27.2 dB 抑制され，17.8 dB と

なる。したがって，入力リアクトルとフィルタコンデンサ

の間で発生する共振を抑制できる。また，ダンピング制御

は電圧応答性能を低下させることなく，共振を抑制できる

ことがわかる。よって，V 結線チョッパは入力フィルタの

応答でフィルタコンデンサの容量が決まる。このため，フ

ィルタのカットオフ周波数はスイッチング周波数によって

設定されるが，電流制御応答周波数と同等もしくは高く設

定できる。したがって，電圧応答周波数によりコンデンサ

容量を決定するとすれば， BTB システムの平滑コンデンサ

は AVR の応答に依存するのに対し，マトリックスコンバー

タは，フィルタのカットオフ周波数に依存する。フィルタ

のカットオフ周波数は AVR の応答周波数よりも高く設定で

きるので，平滑コンデンサの容量よりフィルタコンデンサ

の容量の方が小さくできる。 

4. シミュレーション結果 

本章では入力電圧 200 V，出力電力 1.5 kW，入出力周波数

50 Hz として提案回路の動作をシミュレーションにより確

認した。その他のシミュレーション条件は表 2 と同じであ

る。LC フィルタのカットオフ周波数はスイッチング周波数

の 1/10 に設定した。また，括弧内の値は定格電圧 200 V お

よび定格出力 1.5 kW で基準化した値である。さらに，V 結

線チョッパとマトリックスコンバータのキャリア周波数は

10 kHz であり，同期している。 

図 7(a)はチョッパにダンピング制御を適用しない場合の

提案回路の動作波形である。ただし，出力電圧は PWM 波形

であるため，ローパスフィルタ(LPF)を用いて観測している。

ここでは，LPF のカットオフ周波数は低次高調波を観測す

るため 1 kHz とした。入力電流と出力電圧には LC フィルタ

の共振による波形ひずみが発生している。入力電流の総合

ひずみ率(THD)は 63.2 %，出力電圧の THD は 15.4 %である。

ここで，THD は 40 次成分までを用いて算出した。 

図 7(b)はチョッパにダンピング制御を適用した場合の動

作波形である。ダンピング制御を導入することにより，入
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Table 1. Calculation parameters. 

Table 2. Simulation parameters. 

 

力電流の THD は 0.68 %，出力電流の THD は 0.1 %と大幅に

改善された。したがって，ダンピング制御を適用すること

で LC フィルタの共振を抑制し，入出力のひずみ率を約 1/8

にできる。なお，ダンピング制御と等価な共振抑制効果を

得られるダンピング抵抗を(6)式により求めると，2.21 とな

る。このダンピング抵抗を用いた場合に発生する抵抗損失

は，40.5 W(出力電力の 2.93 %)であり，ダンピング抵抗によ

り共振を抑制すると著しく効率を低下させることがわか

る。ここで，抵抗損失はダンピング抵抗をフィルタコンデ

ンサに直列に接続した場合を基に計算している。コンデン

サに直列に抵抗を接続した構成を基にした理由は，ダンピ

ング抵抗の発生損失がフィルタコンデンサに流入する電流

にのみ影響し，損失が他の接続方法と比較して小さくなる

ためである(3)。 

図 8 は昇圧チョッパの動作領域をシステムの電圧利用率

の変化で示した波形である。ここで，電圧利用率は 40 ms

から 0.1 s で 0.8 から 1.2 に線形的に増加させている。また，

電圧利用率が 1.2 のときの入力電流 THD は 11.1 %である。

電圧利用率が上昇するほど入力電流にスイッチングリプル

が重畳している。これは，電圧利用率の上昇に応じてチョ

ッパの昇圧比が高くなり，スイッチングリプルが多く発生

するためである。また，時間が 40 ms 以下では，チョッパの

スイッチSc1はスイッチングを行っていない。この期間では，

システムの電圧利用率がマトリックスコンバータの変調率

(0.866)以下であるため，チョッパの動作は必要なく，マトリ

ックスコンバータの動作のみで電力変換が可能である。し

たがって，チョッパのスイッチング損失は発生せず，高効

率が期待できる。 

5. 実験結果 

〈5･1〉 動作検証 

図 9 に入力電圧 200 V，入力周波数 50 Hz，出力周波数 40 

Hz とし，1.4 kW の誘導性負荷を用いて提案回路の動作実験

を行った結果を示す。ここで，入力電圧は相電圧を，出力

電圧は線間電圧を示す。表 3 にその他の実験時の回路パラ

メータを示す。表 2 と同様に，LC フィルタの括弧内の値は

 (a) Without the input current stability methods. 

 (b) With the damping control. 

Fig. 7. Operation waveforms by simulation. 

20 15050 100
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200 (V/div)

1.2
0.8
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Fig. 8. Ramp response for the output voltage command. 
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Table 3. Experimental parameters. 

(a) Input and output waveforms. 

(b) Harmonic analysis results of the input current. 

Fig. 9. Operation waveforms of the proposed circuit. 

Fig. 10. Transient response of the chopper starting operation. 

1.5 kW で基準化した値である。V 結線チョッパとマトリッ

クスコンバータのキャリア周波数は 10 kHz であり，同期さ

せて制御する。昇圧チョッパの昇圧比は 1.15，マトリック

スコンバータの変調率は 0.865 とした。本実機の双方向スイ

ッチは IGBT(富士電機：1MBH-50D-060)を逆直列に接続して

構成している。実験結果より，入力相電圧 115 V(線間電圧

200 V)から出力電圧 200 V に昇圧していることを確認でき

る。したがって，電圧利用率の改善が確認できた。また，

提案回路の入力力率はほぼ 1.0 に制御されている。このと

き，入力電流の THD は 7.60 %，出力電圧の THD は 1.58 %

である。ここで，THD は基本波周波数の 40 次までを観測し

て，算出した。図 9(b)は入力電流の高調波解析結果である。

フィルタの共振周波数は 850 Hz であり，ダンピング制御に

よって基本波の 1/50 程度に抑制されている。 

以下に，入力電流 THD がシミュレーションに比べ悪化す

る理由について考察する。シミュレーションでは，理想ス

イッチでスイッチングを行っているが，実験では電圧源の

短絡および電流源の開放を防止しながら転流を行ってい

る。そのため，転流により生じる電圧誤差が原因で入力電

流がひずむと考えられる。さらに，シミュレーションでは

転流失敗が発生しないが，実験ではスイッチング素子の特

性のバラつきや電圧検出誤差が存在するため，転流失敗す

る。その結果，入力電流がひずみ，THD が悪化する。した

がって，シミュレーションより実験での THD の方が悪化す

る理由は転流により生じる電圧誤差と転流の失敗により入

力電流がひずむことが原因である。 

図 10 に入力電圧 200 V とし，出力電圧を 115 V から 200 V

へステップ変化させた場合の過渡応答を示す。出力電圧指

令値が 115 V の期間では，チョッパはスイッチングせず，マ

トリックスコンバータのみ動作している。出力電圧指令値

が 200 V に変化すると，マトリックスコンバータの動作出力

電圧指令のステップ変化に対して入力電流および出力電流

は安定して指令値に追従している。以上より，提案回路は

過渡応答状態でも安定に動作することがわかる。 

図 11 に入力電圧 200 V，出力電圧 200 V とし，負荷を変

化させた場合の入力電流および出力電流の THD 特性を示

す。ただし，V 結線チョッパにダンピング制御を適用した。

出力電流の THD は条件に依らず 2 %以下となり，良好な出

力波形を得られていることが確認できる。一方，入力電流

の THD は 10 %以下に抑制されている。なお，出力電力の低

下とともに入力電流のひずみ率が増加する理由は，出力電

力が減少しても，高調波成分の振幅はほぼ一定なのに対し，

基本波の割合が小さくなるからである。以上から全電力領

域において，ダンピング制御の有効性が確認できた。 

図 12 に入力電圧 200 V，出力電圧 200 V とした場合に，

負荷を 1.4 kW まで変化させたときの効率および力率特性を

示す。ここで，V 結線チョッパにダンピング制御を適用し

た。最高効率は負荷 1.4 kW のとき，95.1 %を確認した。ま

た，最大力率は 0.996 であった。負荷 1.2 kW 以上で，力率
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Fig. 13. Efficiency characteristics of the output voltage at constant output 

power of 1.4-kW. 

Fig. 14. Property of the loss. 

Fig. 15. Loss analysis of BTB system and proposed circuit. 

 

Fig. 11. THD characteristics to the output power. 

 

Fig. 12. Efficiency and the power factor characteristics to the output 

power. 

は 0.990 以上，効率は 95.0 %以上となることを確認した。 

図 13 に電力一定(1.4kW)条件で出力電圧を増加させたと

きの効率特性を示す。出力電圧が 170 V 以下のときはマトリ

ックスコンバータしか動作していないため，高い効率が得

られる。170 V 以上では出力電圧の増加に伴って昇圧チョッ

パがフィルタコンデンサ電圧を上昇させるため，スイッチ

ング損失が増加し，効率は低下する。出力電圧 170 V での効

率は 95.7 %と高い値が得られる。 

〈5･2〉 損失解析 

図 14 に損失シミュレーション(7)により分離した変換器の

損失内訳を示す。出力電力は 1.4 kW である。このとき，チ

ョッパ部分の損失は全損失に対して 25.2 %(15.8 W)，マトリ

ックスコンバータの損失は 52.6 %(33 W)と分離できる。ここ

で，残りの 22.2 %(14 W)は入力リアクトルとフィルタコンデ

ンサの損失である。本試作器は，従来 IGBT により双方向ス

イッチを実現している。このため，逆耐圧を確保する直列

ダイオード(FWD)により導通損失が発生し，効率が低下する

一因となる。そこで，逆耐圧を有する逆阻止 IGBT(RB-IGBT)

を適用することで，直列ダイオード分の導通損失が発生せ

ず，さらなる高効率を実現できる。本実機の双方向スイッ

チを RB-IGBT で構成した場合，図 14 より 19.2 W の損失を

低減できると予想される。このとき効率は約 1.3 %の改善が

期待できる。 

図 15 に損失シミュレーションにより解析した提案回路と

BTB システムの損失解析結果(半導体部分のみ)を示す。ここ

で，BTB システムと提案回路の損失を比較するために，同

じスイッチング素子(IGBT)を使用すると仮定して損失解析

した。また，提案回路を構成するスイッチング素子には逆

耐圧を有する RB-IGBT を使用している。損失解析結果より，

提案回路のマトリックスコンバータと BTB システムのイン

バータまたは整流器の発生損失はほぼ同等であることがわ

かる。一方，提案回路のチョッパの発生損失は整流器また

はインバータと比較して小さくなる。チョッパの損失が小

さくなる理由は導通損失の減少が挙げられる。チョッパの

構成は V 結線型であるため，電流の通過素子数が整流器と

比較して 2/3 に低減し，結果として導通損失が 2/3 となる。
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以上から，マトリックスコンバータに V 結線チョッパを接

続しても，BTB システムよりも高い効率が得られることが

わかる。 

6. まとめ 

本論文では，マトリックスコンバータの入力側に V 結線

型のチョッパを接続し，昇圧可能な交流交流直接変換回路

を提案した。提案回路は BTB システムが安定した直流電圧

を得るために採用している AVR など，高速なフィードバッ

ク制御器を必要としないので，入力フィルタのキャパシタ

を小さく設計できる。 

入力電流を安定化する方法としてチョッパにダンピング

制御を適用した。ダンピング制御はダンピング抵抗を制御

で模擬するため抵抗損失が発生せず，高効率が実現できる。 

提案回路の基本動作をシミュレーションおよび実験により

確認した。その結果，負荷 1.4 kW において最高効率 95.1 %，

力率 0.996 を確認し，入力電流および出力電流の THD はそ

れぞれ 7.60 %および 1.58 %と，良好な波形が得られた。BTB

システムと提案回路の損失を比較すると，提案回路の損失

の方が小さい。したがって，提案回路の効率は BTB システ

ムよりも高効率になる見込みが得られた。また，シミュレ

ーションを利用した損失分離の結果，チョッパの損失は

25.2 %，マトリックスコンバータの損失は 52.6 %となること

がわかった。さらに，RB-IGBT を採用することで，1.3 %の

効率改善が期待できる。以上より，提案回路の有効性を確

認した。今後の課題として，入力フィルタの最適設計およ

びダンピングゲインの最適化が挙げられる。 

なお，本研究は平成 21 年度産業技術研究助成事業の支援

を受けており，関係各位に感謝の意を表します。 
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