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A problem with an energy storage system with a flywheel is the larger power consumption during standby as compared with 

that of a battery or an EDLC. In order to reduce power consumption, a direct transmission mode of a matrix converter, in which 

the power grid is directly connected to an induction motor, is applied. However, a rush output current will occur in the matrix 

converter when the mode of the matrix converter is changed from the PWM mode to the direct transmission mode. In order to 

solve this problem, in this paper, a transition control using an AC chopper mode is proposed. In addition, the validity of the 

proposed control is experimentally demonstrated. Finally, the power loss of the matrix converter is analyzed for both a vector 

control and the direct transmission mode. 
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1. はじめに 

現在，新エネルギー発電向けの電力貯蔵装置や UPS のエ

ネルギーバッファとして，バッテリーや EDLC が使われて

いる。しかし，これらは短寿命，環境負荷が大きい等，い

まだ多くの問題を抱えている(1)(2)。一方，フライホイールは

充放電回数に対する特性の劣化がなく，環境親和性が良い。

また，温度に対する充放電特性が一定であるため，熱帯地

方や寒冷地といった悪条件下でも使用が可能である(3)-(6)。 

一般的に，フライホイール駆動用の電力変換器は，PWM

整流器と PWM インバータを組み合わせた Back-to-Back

（BTB）システムが用いられる。しかし，系統電力の補償が

必要ない場合，フライホイールは負荷変動に備えて速度を

一定に保ったまま回転し続ける必要がある。従って，BTB

システムをフライホイール駆動に用いる場合，上記の電力

補償待機時でもモータ速度を一定に保つためにスイッチン

グする必要があり，待機時の電力損失が大きい問題がある。

そこで，系統とフライホイール駆動用誘導機を直接接続し，

さらに並列に BTB システムを接続するシステムや，軽負荷

時の効率を改善する MOSFET の適用など様々な手法が提案

されているが，根本的にスイッチングを行うことから，待

機電力の削減が困難である(7)-(9)。 

一方，近年交流から交流に直接電力を変換するマトリッ

クスコンバータが注目を集めている(10)-(15)。マトリックスコ

ンバータは大容量の電解コンデンサを必要としないので，

長寿命，高効率，小型といった長所がある。また，フライ

ホイールもバッテリーに比べて長寿命なので，フライホイ

ールとマトリックスコンバータを組み合わせることで，基

本的にメンテナンスフリーな電力貯蔵装置を構成できる。

さらに，マトリックスコンバータには，入力と出力を直接

接続し，スイッチングしない直送モードがある。直送モー

ド時はスイッチング動作を行わないため，スイッチング損

失が発生しない。また，モータには正弦波電圧が印加され

るため，高調波による損失も発生しない。すなわち，この

直送モードを使用することで，電力補償待機時におけるフ

ライホイールの電力損失の削減が期待できる。 

しかし，マトリックスコンバータの最大電圧利用率（出

力電圧/入力電圧）は 0.866 に制限される。したがって，直

送モードでは電圧利用率が 1 になるため，通常の PWM 運転

から直送モードに切り換える際にモータ端子電圧が急上昇
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Fig. 1. Proposed system using flywheel energy storage with 

matrix converter. 

 
Fig. 2. State transition diagram of the control mode. 

Fig. 3. Relationship between motor voltage and rotation speed 

in each mode. 

する。また，切り換え時に入力電圧と出力電圧に位相差が

あると，大きな突入電流が発生する。以上のようにマトリ

ックスコンバータの直送モードは，いくつかの利点と技術

課題を有するが，これまでマトリックスコンバータの直送

モードおよびその切り換え制御について詳細に述べられた

文献は著者らの知る限りない。 

本論文では，PWM 運転から直送モード切り換え時の突入

電流を回避するため，マトリックスコンバータの直送モー

ド移行制御を提案する。提案法では，まず出力電圧の位相

と入力電圧の位相を一致させる出力位相制御を行う。次に，

出力電圧の振幅を入力電圧の振幅に一致させる AC チョッ

パ動作を行う。このように，徐々に出力電圧と入力電圧を

一致させ，出力電圧と入力電圧が完全に一致した後に PWM

運転から直送モードへ切り換えることで，切り換え時の突

入電流の発生を回避することができる。本論文では，最初

にシステム構成および制御方法について説明する。最後に，

マトリックスコンバータと 7.5 kJ フライホイールを組み合

わせた実機システムを構築し，提案法の動作を検証する。 

2. システム構成 

図 1 に提案システムの構成を示す。ここで，電力系統側

をマトリックスコンバータの入力とし，フライホイール側

を出力と定義する。フライホイールのモータ/ジェネレータ

は汎用誘導機を想定し，定格周波数は 50 Hz または 60 Hz

とする。 

一般に，フライホイールの電動機駆動システムには PWM

整流器とインバータからなる BTB システムが用いられる。

しかし，待機時にもインバータや PWM 整流器を動作させる

必要があり，電力変換損失が生じる。そこで，提案システ

ムでは，電力補償待機時はマトリックスコンバータを直送

モードで運転することで，待機電力の削減を図る。本論文

で言う直送モードとは，スイッチ Sru，Ssv，Stwを常時オン，

その他のスイッチを常時オフし，誘導機と電力系統を直接

接続することで，スイッチングをせずに誘導機を駆動する

運転モードを指す。直送モード時は変換器のスイッチング

損失と高調波電流によるモータの損失が発生しないため，

待機電力を削減できる。 

3. PWM 制御と直送モード間の移行制御 

図 2 に制御モードの状態遷移図を示す。提案制御は 5 つ

の制御モードを持つ。速度制御モード(モード I)は，フライ

ホイール始動時や電力補償後に誘導機の回転数を定格回転

数まで加速させるモードである。回転数が定格回転数まで

加速すると，状態は出力位相制御モード(モード II)に移行す

る。出力位相制御モードでは，PI 制御器を用いて出力電圧

位相を入力電圧位相と一致させる。次に，出力電圧振幅制

御モード(モード III)に移行し，マトリックスコンバータを

AC チョッパ動作させ，出力電圧振幅を入力電圧に一致させ

る。本論文では，モード II，モード III を総称して移行制御

モードと呼ぶ。この移行制御で入出力電圧波形を一致させ

た後，直送モード(モード IV)に移行する。電力補償時は電

力補償モード(モード V)に移行し，系統側へ補償電力を供給

する。電力補償後は再び速度制御モードに移行し，フライ

ホイールにエネルギーを蓄え，以後，同様の状態遷移を繰

り返す。  

図 3 に誘導機のモータ端子電圧と回転数の関係を示す。

誘導機の定格電圧は直送モードを想定して系統電圧と同じ

電圧とする。速度制御モードおよび電力補償モードにおい

て，マトリックスコンバータの最大電圧利用率は 0.866 であ

るため，高速領域では電圧指令値が飽和しないように誘導

機を弱め磁束制御する。従って，高速領域でモータ電圧は

弱め磁束制御による電圧で一定となる。そのため，通常の

PWM 運転から直送モードに急に切り換えると，出力電圧の

振幅が入力電圧の振幅まで急上昇する。さらに，入力電圧

位相と出力電圧位相が異なると大きな突入電流が発生し，

過電流が生じる恐れがある。そこで，速度制御モードから

直送モードへの移行は，移行制御モードを介し，出力電圧

を入力電圧，すなわち系統電圧まで徐々に上昇させること

で，突入電流を回避する。 

図 4 に誘導機の制御ブロック図を示す。モータの速度制

御は誘導機のベクトル制御を基本とし，5 つのモードに応じ

て q 軸の電流制御器(以下 ACR)の指令値 Iq
*とマトリックス
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Fig. 4. Control block diagram for the proposed system. 

コンバータのスイッチング信号を切り換える。ここで，ref

は出力位相制御モードで用いる位相指令値であるが，その

他のモードでは位相制御を行わないので，ref にout を入力す

る。以下に各モードにおける誘導機の制御方法について述

べる。なお，本論文の試作機を用いた実験では，モード III

（出力電圧の振幅制御モード）からモード IV（直送モード）

への切り替えは自動で，それ以外の各モード間の切り替え

は手動で行う。 

〈3･1〉 モード I 速度制御モード 

誘導機始動時や電力補償モード後は速度制御モードに移

行する。速度制御モードは一般的な誘導機のベクトル制御

を行い，回転数を定格回転数(系統と同じ周波数)まで加速さ

せるモードである。従って，q 軸の ACR 指令値 Iq
*には速度

制御器(ASR)で演算した値が入力される。 

高速回転時は，マトリックスコンバータの電圧指令値が

飽和しないよう弱め磁束制御をする必要がある。フライホ

イール用途では高速な磁束応答を必要としないため，今回

は d 軸電流指令値を速度に対して小さくすることで，弱め

磁束制御を実現する。(1)式に弱め磁束制御時の d 軸電流指

令値を示す。 

rm

flux
od II



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

ここで，Ioは誘導機の無負荷電流，fluxは弱め磁束

制御を開始する速度，rmは回転速度である。 

〈3･2〉 モード II 出力電圧の位相制御モード 

出力電圧の位相制御モードは，速度制御モードから直送

モードまでの移行制御の最初のモードである。PWM 運転か

ら直送モードへの切り換え時に発生する突入電流を回避す

るには，モード切り換え時に入力電圧と出力電圧の位相と

振幅を一致させる必要がある。本モードでは，まず出力位

相制御で入出力の電圧位相を一致させる。この出力位相制

御は，出力位相out を後述する位相指令値ref に一致させる制

御であり，PI 制御器を用いる。なお，4 章の実験結果ではモ

ード I からモード II への移行は手動であるが，実際の系統

電力補償では，モード I でマトリックスコンバータの出力周

波数を電源周波数に一致させたことを検出し，モード II へ

自動的に移行する。 

図 5(a)に，モード I におけるベクトル図，図 5(b)に，モー

ド II にて電源電圧位相と出力電圧位相が不一致のときに q

軸電流指令値 Iq
*をゼロにしたときの各電圧，電流ベクトル

を示す。ここで，入力 din, qin軸は入力相電圧 vinが din軸に一

致するように定義する。また，出力 dout, qout 軸を誘導機の磁

束軸が dout 軸に一致するように定義し，出力電圧位相が電源

電圧位相よりも遅れている場合を示す。図 5(a)のモード I に

おいては，Id
*，Iq

*により出力電流 iout の位相，大きさを制御

する。このとき，iout と dout 軸は一致しない。次に，図 5(b)

に示すモード II で， q 軸電流指令値 Iq
*をゼロとして出力電

流 iout を dout 軸に一致させる。最後に出力位相out をフィード

バックし，位相指令値ref との偏差を PI 制御器に通して，操

作量を同期角速度e に加算する。この結果，図 5(c)に示す

ように入出力の電圧位相を一致させることができる。ここ

で，ref からout までの位相伝達関数 G(s)は(2)式となる。 
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2

1

)(  .............................................. (2) 

(2)式は二次遅れ系の伝達関数であるため，out はref に追従

する。ここで，制動係数と固有角周波数nより，比例ゲイ

ン Kは(3)式で，積分時間 Tは(4)式で設計できる。 

nK  2  .................................................................. (3) 

n

T




2

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

図 6 に誘導機一相分の T 型等価回路を示す。ここで，Rs

は固定子抵抗，Rr は回転子抵抗，ls は固定子漏れインダクタ

ンス，lr は回転子漏れインダクタンス，M は相互インダクタ

ンス，s はすべりである。図 6(a)は加減速中の等価回路で，

図 6(b)は加速が終了し，フライホイールが待機状態での等価

回路である。待機状態では，誘導機の出力は機械損だけと

なり，すべりはほぼゼロとみなせる。その結果，等価回路

の二次側は開放状態となり，図 6(b)のように表せる。この

とき，入出力電圧の位相を一致させるための位相指令ref は
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(a) Mode I. 

  
(b) When iq

* is changed from the output of ASR to zero in mode 

II. 

  
(c) When the output voltage phase corresponds to the input 

voltage phase in the mode II. 

Fig. 5. Vector diagram at Mode I and Mode II. 

 
(a) In acceleration or deceleration      (b) No load 

                    (Constant speed, a few load torque) 

Fig. 6. Single-phase equivalent circuit of an induction motor 

(5)式で与えられる。 

 
s

se
in

IMinref

R

Ml 




 



1tan
 .................................... (5) 

ここで，in は入力電圧の位相，e は同期角周波数

である。 

〈3･3〉 モード III 出力電圧の振幅制御モード 

モード II で入出力電圧位相が一致したことを検出して自

動でモード III へと切り替え，マトリックスコンバータを

AC チョッパ動作させ，出力電圧の振幅を上昇させる。 

図 7(a)に V 結線 AC チョッパの回路図を，図 7(b)に AC チ

ョッパの制御ブロック図を示す(16)(17)。AC チョッパは入力電

圧をスイッチでチョッピングし，降圧した電圧を出力する。

そのため，出力電圧は包絡線が正弦波状の PWM 波形とな

る。また，デューティ指令が 1 の時に直送モードとなり，

電圧利用率が 1（出力電圧＝入力電圧）となる。 

図 8(a)にACチョッパのスイッチに対応させたマトリック

スコンバータの回路図を示す。AC チョッパ動作は，マトリ

ックスコンバータのスイッチングパターンを図 8(a)のよう

に AC チョッパのスイッチングパターンと対応させること

で，AC チョッパと同様の動作を行うモードである。図 8(b)

に AC チョッパ動作中のマトリックスコンバータの制御ブ

ロック図を示す。デューティ指令を初期値 Dint から 1 まで増

加させることで，出力電圧の振幅を徐々に増加させる。Dint

は(6)式で計算する。 

in

tinqtind

nti
V

VV
D

2

2
_

2
_ 

  ........................................... (6) 

ここで，Vinは入力電圧実効値，Vd_int と Vq_int は PWM

動作から AC チョッパ動作に切り換えた時の dout，

qout 軸電圧指令値である。 

デューティ指令が 1 に達した時，スイッチ Sru，Stwは常

時オンとなり，直送モードに自動的に移行する。  

〈3･4〉 モード IV 直送モード 

直送モードは電力補償待機時に誘導機を系統に直接接続

し，待機電力を最小に抑えるモードである。マトリックス

コンバータのスイッチは Sru，Ssv，Stwが常時オン，それ以外

のスイッチは常時オフとなり，誘導機は系統に直接接続さ

れる。したがって，このとき q 軸電流は制御されないため，

Iq*は定義しない。 

〈3･5〉 モード V 電力補償モード 

電力補償時には直送モードから電力補償モードに移行す

る。切り換え時に出力電圧は系統電圧から弱め磁束制御時

の電圧まで低下するが，電力補償モードでは ACR により出

力電流を制御するため，急峻な電流変動は発生しない。従

って，直送モードから電力補償モードの移行では移行制御

を行う必要はない。 

qout 軸の ACR 指令 Iq
*は補償電力 Pc に対応する電流とな

る。ここで，補償電力 Pcは回転座標系の出力電圧指令値 Vd
*
 , 

Vq
*，出力電流 Id, Iqを用いると(7)式で与えられる。 

 qqddc IVIVP **

2

3
  ..................................................... (7) 
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(a) System configuration     (b) Control block diagram 

Fig. 7. V-connection AC chopper. 

(a) Switching pattern         (b) Control block diagram 

Fig. 8. AC chopper mode (mode III) of matrix converter. 

Table.1 Specifications of induction motor and flywheel. 

0

0

0

0

Mode II (Output phase control)

Input voltage (LPF) vrs[500 V/div]

Output voltage (LPF) vuv[500 V/div]

Phase error between vrs and vuv [ rad/div]

Output current iu[20 A/div]

100 ms/div

Mode I

0.6 s

0.38 p.u
0.46 p.u

(a) Transient term 

(b) Steady state at rated speed 

Fig. 9. Experimental results of the output phase control (Mode 

II). 

(7)式の 3/2 は相対変換で回転座標変換した時の変換係数で

ある。(7)式を変形することで，Pcに対応する q 軸の ACR 指

令 Iq
*が(8)式で求まる。 
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電力補償終了後は再び速度制御モードに移行する。本論

文の試作機を用いた実験では，モード IV からモード V への

移行およびモード V からモード I への移行は手動であるが，

実際の系統電力補償では，負荷変動を検出することでモー

ドを自動で切り替える。また，電力補償終了後は，負荷が

定常状態になることを自動で検出し，再びモード I へと切り

替える。 

4. 動作検証 

〈4･1〉 移行制御 

提案法の動作を実機実験にて検証した。表 1 に使用した

誘導機とフライホイールのパラメータを示す。実験条件は

188 V，50 Hz とし，マトリックスコンバータのスイッチン

グ周波数を 10 kHz とした。また，ベクトル制御の各制御器

の固有角周波数を，電流制御器は 4000 rad/s，速度制御器は

400 rad/s で設計している。出力位相制御の PI 制御ゲインは，

Kを 14 Hz，Tを 140 ms とし，固有角周波数を 10 rad/s で設

計している。 

図 9 にモード II の出力位相制御の実験結果を示す。なお，

図 9 では入出力電圧の位相関係を見るため，入出力電圧に

低域通過フィルタ(LPF)をかけて観測している。図 9(a)は出

力位相制御を開始してから位相差がゼロに収束するまでの

結果である。制御開始から 0.6 s で入出力位相差がゼロに収

束することがわかる。また，出力位相制御を開始した直後

に出力電流が 0.38 p.u.から 0.46 p.u.まで上昇するが，電流制

御により電流上昇を定格電流以下に抑えられている。図 9(b)

は出力位相制御を行った時の定常状態の結果である。結果

より，入出力電圧の位相が定常偏差なく一致していること

がわかる。 

図 10 にモード II の出力位相制御からモード III の出力電

圧振幅制御，さらにモード IV の直送モードに移行した時の

実験結果を示す。モード III の AC チョッパ動作時に出力電

圧波形の包絡線が正弦波の PWM 波形となり，V 結線 AC チ

ョッパと同じ動作をしていることが確認できる。また，AC

チョッパのデューティ指令を増加することで，徐々に出力

電流の振幅が大きくなり，最終的に直送モードに移行して

いる。さらに，AC チョッパ動作の開始時や直送モードの切

り換わり時に，出力電流を急峻に変化させることなくモー
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Fig. 10. Experimental result of the transition from PWM operation 

(Mode II) to the direct transmission mode (Mode IV). 

0

0

0

0

Power compensation

Input voltage vrs[500 V/div]

Input current ir[20 A/div]

Output voltage vuv[500 V/div]

Output q axis current Iq [1 p.u./div]

50[ms/div]

Iq
* = - 0.3 Iq

* = 0

Direct
transmission

Mode IV Mode V

Fig. 11. Experimental result of the transition from the direct 

transmission mode (Mode IV) to the power compensation mode 

(Mode V). 

  

Fig. 12. Relationship between the maximum of rush output 

current and the natural angular frequency of the output voltage 

phase control. 

 

Fig. 13. Relationship between the maximum of rush output 

current and the ratio the operation time of AC chopper to the time 

constant of the flux in the rotor. 

ドが切り換わっていることがわかる。 

図 11 にモード IV の直送モードからモード V の電力補償

モードへの移行の実験結果を示す。電力補償モードでは，

制御切り替えから 0.1 s の間，q 軸電流指令を-0.3 p.u.として

回生状態を模擬している。図 11 より，直送モードから PWM

運転に復帰し，また，制御切り換え時に出力電流が急峻に

変動していないことがわかる。以上の結果より，出力に突

入電流を発生させずに PWM 運転から直送モードへ移行で

き，また直送モードから PWM 運転に復帰できることを確認

した。 

〈4･2〉 制御応答と出力突入電流の関係 

PWM 運転から直送モードに移行する際に発生する出力

突入電流は移行制御を適用することで抑制できるが，移行

制御の応答が早すぎる場合，出力電圧が急峻に変化するこ

とで突入電流が発生してしまう。そこで，移行制御の応答

時間と出力電流の関係を実機にて検討する。 

図 12 に，PWM 運転から直送モードに移行する際に発生

する出力突入電流の最大値と出力位相制御の固有角周波数

との関係を示す。結果より，制御応答が高速であるほど直

送モードに切り替わるまでの時間応答が高速になるが，出

力突入電流が増加することがわかる。これは，出力電圧位

相が急激に変化するためである。 

図 13 に，出力位相制御終了後にマトリックスコンバータ

を AC チョッパ動作させ，誘導機の回転子時定数に対して

AC チョッパ動作時間を変化させた場合の出力突入電流の

最大値を示す。結果より，誘導機の回転子時定数に対する

AC チョッパ動作時間の割合を大きくするほど出力突入電

流の最大値を低減できることを確認できる。これは，AC チ

ョッパ動作時間を長くすることで誘導機のロータの磁束時

定数に対するマトリックスコンバータの出力電圧の立ち上

がり時間が長くなるためである。 

〈4･3〉 損失解析 

図 14 にシミュレーションによる電力補償待機時の変換器

損失解析結果を示す。ここでは，マトリックスコンバータ

をベクトル制御運転した時と，直送モード時の損失を比較

している。スイッチング素子は FGW30N60VD (600 V，30 A，

富士電機)を使用した。ベクトル制御時は，弱め磁束制御を

適用することで励磁電流を低減できるため，直送モードに

比べて導通損失が減少する。また，直送モード時にマトリ

ックスコンバータはスイッチングを行わないため，スイッ
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Fig. 14. Converter loss analysis in the vector control mode and 

the direct transmission mode. 

チング損失が発生しない。図 14 より，今回の実験条件では，

直送モード時はベクトル制御時に比べて，変換器損失を

16.5%削減できることを確認した。なお，ベクトル制御時に

スイッチの導通損失よりスイッチング損失の割合が大きい

ほど，直送モード時に低減できるスイッチング損失の割合

が大きくなるため，提案手法の効果が大きくなる。また，

このとき，損失低減の観点から電力変換器をバイパスする

コンタクタをマトリックスコンバータと並列に挿入するこ

とも可能である。しかし，コンタクタを用いると電力補償

する際にコンタクタ動作の遅れにより，特に直送モードか

ら PWM 制御に復帰する際に電圧補償遅れが生じるので，突

入電流を抑制できない問題が生じる。 

5. 結論 

本論文はフライホイール用マトリックスコンバータのス

イッチを常時オンさせる直送モード移行制御について検討

した。電力補償待機時にマトリックスコンバータの直送モ

ードを適用することで，待機損失を削減できることを確認

した。損失解析の結果，直送モード時はベクトル制御時と

比べて変換器損失を 16.5%削減できることを確認した。な

お，提案法の効果はスイッチング損失の割合が大きいほど

大きくなる。また，マトリックスコンバータの PWM 制御時

と直送モードの最大出力電圧の相違から，突入電流が発生

する問題がある。この問題を解決するために，出力電圧を

ゆるやかに入力電圧に一致させる移行制御を提案した。実

機実験により，過大な突入電流を発生させることなく制御

モードを移行できることを確認した。今後の予定として，

移行制御の設計法の明確化がある。 

今回，電力貯蔵装置としてフライホイールの運転を中心

に開発を行った。しかし，マトリックスコンバータの直送

モード制御は，このほかにもファンやポンプの直入れ運転，

エンジン発電機の直入れ運転などにも応用ができ，幅広い

用途で有用である。 

なお，本研究の一部は NEDO 平成 23 年度課題設定型産業

技術開発費助成事業の支援を受けており，関係者各位に感

謝の意を表します。 
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