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The paper proposes a hybrid commutation method for the three-phase to single-phase matrix converter with an 

estimation method for a high frequency load current direction. The proposed method combines two commutation 

methods in order to suppress the commutation failure. Therefore, the estimation method for the high-frequency current 

direction is proposed in order to apply the current commutation. By applying the proposed method, the input current 

total harmonics distortion (THD) is improved by 11% at 10 kW on experiment. The surge voltage is suppressed from 

410 V to 360 V by the proposed commutation. 
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1. はじめに 

近年，CO2 排出削減効果が高い電気自動車(EV)やプラグ

インハイブリッド自動車(PHV)に注目が集まっている。これ

ら EV や PHV のさらなる普及拡大に向けて充電器のさらな

る大容量化および小型化が求められている(1)。これまでに急

速充電器として，三相コンバータと Dual Active Bridge コン

バータを組み合わせる回路方式が提案されている(2)。絶縁機

能を高周波トランスによって確保するため，商用トランス

を用いた場合と比較して小型化が見込まれる。しかし，静電

容量の大きいコンデンサおよび初期充電回路が必要とな

り，システムの小型化の妨げとなる。 

一方，マトリックスコンバータやインダイレクトマトリ

ックスコンバータを適用した回路方式がこれまでに提案さ

れている(3-7)。これらの直接形変換器はエネルギー蓄積要素

が不要であり，変換回数を削減できる特徴を持つ。そのた

め，高効率化によるシステムの小型化が可能である。しか

し，直接形変換器では電源電圧の短絡と負荷電流の開放を

防止するスイッチングパターン(転流)が必要となる。転流方

式には，電源電圧の大中小関係に基づいた方式(電圧転流)(6)

と負荷電流の方向に基づいた方式(電流転流)がある。これら

の方式はいずれも電源電圧の大小関係，負荷電流のゼロク

ロス付近でセンサのゲイン誤差や検出遅れにより，転流失

敗が発生しやすい。 

また，転流失敗の回数を低減するため，電圧転流及び電流

転流を組み合わせた複合転流が提案されている(7)。この方式

では，負荷電流のゼロクロス付近では電圧転流，電源電圧の

大小関係の切り替わり付近に電流転流を適用することで，

転流失敗の回数を低減している。しかし，出力側の周波数が

数十 kHz と高い場合，高周波電流を検出する必要があるた

め，高性能な電流センサが必要となり，コストが増大する。

この問題を解決するために，著者らは，これまでに高周波単

相三相マトリックスコンバータに適用する高周波電流の方

向を推定する方法を提案している(8)。本手法によって電流セ

ンサレスで電流転流が適用可能となる。しかし，これらはシ

ミュレーションのみでの検討であり，励磁電流の影響や実

負荷での有効性は検証されていない。 

本論文では，励磁電流の影響を解析し，電流転流に用いる

電流方向推定手法の限界を明らかにする。ここでは，10kW

動作時に入力電流ひずみ率を 5%以下にしつつ，サージ電圧

を 360V まで抑制でき，実験により有効性を確認したので報

告する。 
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2. 高周波電流方向推定法 

〈2･1〉 提案回路構成 

図 1 に単相-三相マトリックスコンバータを用いた絶縁型

AC-DC コンバータを示す。提案回路は，単相三相マトリッ

クスコンバータと高周波トランス，整流ダイオードで構成

される。入力フィルタには，昇圧用のリアクトルが不要であ

り，直接変換形を適用したため，直流部に設ける静電容量の

大きいコンデンサを削減できる。また，初期充電回路が不要

となり，部品点数が削減でき，結果として低コスト化が図れ

る。今後の議論においては，密結合トランスを使用するもの

として励磁インダクタンス Lm と漏れインダクタンス Ll の

関係 Lm>>Llとする。 

〈2･2〉 制御方法 

図 2 に提案する複合転流の模式図を示す。系統電圧の大

中小関係が切り替わる領域では，電流転流の適用により電

圧センサの検出遅れに起因する転流失敗を低減できる。一

方，系統電圧の関係が一定である領域では，電圧転流を適用

することで電流転流による負荷開放を低減し，サージ電圧

の抑制が可能となる。 

図 3 に単相-三相マトリックスコンバータに適用する空間

ベクトル変調(SVM)を示す(9)。出力電圧の極性とトランスに

流入する高周波電流の方向は常に一致する。これは，出力電

圧ベクトルをキャリア一周期で正負に出力するという制御

方式に起因する。 

〈2･3〉 電流方向推定原理 

推定原理は，マトリックスコンバータの高周波単相出力

電圧の極性が正のとき，出力電流方向が正方向であること

に基づいている。出力電圧は SVM のキャリアと Duty によ

って定まる。つまり，一周期中における 6 回の転流動作それ

ぞれで，電流方向は事前に推定可能である。 

図 4 に推定原理図を示す。ゼロ電圧を出力後の転流動作

時に電流極性は反転する。電流極性は正，負いずれの場合も

負荷開放が発生し，サージ電圧の原因となる。励磁電流を無

視した場合，出力電流方向は SVM のキャリアから推定され

る。キャリアのアップカウント中を電流方向正とし，ダウン

カウンタ中を負とすることで，電流方向の推定が達成され

る。ここで，推定する電流方向は電流転流に用いるためであ

り，正確な電流値を求める必要はない。 

図 3 より V1⇒V2の転流動作時には，無負荷の場合，励磁

電流が支配的となり負方向の電流が流れる。電流推定結果

では正方向であるが，軽負荷時に実電流は負方向に流れる

ため推定できないことになる。励磁電流の影響が無視でき

なくなる境界については次節で検討する。 

〈2･4〉 電流方向推定の限界 

前述のとおり，電流方向推定の限界は励磁電流と有効電

流によって決定される。トランスの励磁電流の基本波の振

幅 Imは(1)式で表される。 
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Fig. 1. AC-DC converter  

with three-phase to single-phase matrix converter. 
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Fig. 2. Proposed commutation. 
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Fig.3. Space vector modulation. 
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Fig.4. Estimation principle of current direction.  
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ここで，は変調率，V1はトランス印加電圧の基本波のみの

振幅値，Lmは高周波トランスの励磁インダクタンスである。

一方，負荷電流 Iload はトランスに流入する電流 Itr と励磁電

流 Imの合計となり(2)式で表される。 

mloadtr III   ............................................................... (2) 

ここで，電流方向の推定結果とトランス電流の方向が一致

する限界となるトランス電流と負荷電流の位相差は(3)式

で表される。 

load

m

I

I
1tan  .............................................................. (3) 

で全領域での電流推定が可能となる。式より，密結合

トランスを用いた場合，電流方向の推定ができない領域は

軽負荷領域になることがわかる。誤った推定結果をもとに

電流転流をした場合，負荷開放を引き起こし，サージ電圧が

発生するが，定格電流に対して十分小さい電流での開放と

なるため，スナバ回路の設計には影響しない。 

3. 実機検証 

表 1 に実験条件を示す。負荷 10kW までの実験時の励磁

インダクタンスと漏れインダクタンスの関係より，結合率 k

は 0.999 以上であることを確認した。 

図 5 に 10kW 時に電流転流した場合のマトリックスコン

バータの入出力電圧電流波形を示す。系統電圧と電流が同

相となり，力率 1 の制御を確認した。入力電流ひずみ率は

2.3%であることを確認した。入力電流ひずみ率とトレード

オフとなるサージ電圧発生に起因するスナバ電圧は 410V

まで上昇した。さらに大容量負荷を接続すると，スナバ電圧

はさらに上昇すると考えられ，スイッチング素子の耐圧や

スナバ回路での損失の増加が懸念される。 

図 6 に電圧転流を適用した場合の実験波形を示す。電源

電圧の切り替わり付近で入力電流にひずみが発生している

ことがわかる。これは，電圧の誤検出による電源短絡が発生

したことに起因する。一方，スナバ電圧の上昇は電流転流と

比較すると小さく，10kW までで 340V 以下であることを確

認した。 

図 7(a)に提案する転流方式を適用した場合の実験波形，図

7(b)にその拡大波形，図 7(c)に転流方式の切り替えを示す。

系統電圧の切り替わり付近で電流転流に切り替え，それ以

外では電圧転流に切り替えている。切り替えの閾値として

系統電圧の角度情報を用いている。入力電流ひずみ率は

4.0%と入力電流ひずみ率 5%以下の要件を達成しつつ，スナ

バ電圧の上昇を 360V に抑制できることを確認した。 

図 8 に各転流方式におけるひずみ率特性を示す。これら

はすべて R 相電流の入力ひずみ率である。提案手法では，

電圧転流特有の問題である系統電圧切り替わり付近での転

流を電流転流に置き換えることで，負荷 10kW 時に入力電

流ひずみ率が 5%以下となることを確認した。 

図 9 にスナバ電圧の特性を示す。今回，単相三相マトリッ

クスコンバータの単相高周波出力部に RCDスナバ回路を接

続することでサージ電圧の評価を行った。入力電流ひずみ

率特性とスナバ電圧にトレードオフがあることを実機検証

にて明らかにした。これは，電圧転流では電源の大小関係を

誤検出した場合は電源短絡となり，入力ひずみ率を悪化さ

せる一方で，負荷電流は開放状態にならず入力フィルタに

転流する。また，電流転流の場合，方向反転時に負荷電流を

開放するモードが発生するためスナバ回路に負荷電流が流

Table 1. Experimental conditions. 

Carrier frequency 10 kHzfc

Turn ratio of transformer 1:2.4N1:N2

Input filter
Lf (%Z)

Element ValueSymbol

L 1.4 mH

Resistance load Rload

TdCommutation time

3.8 Ω 

1.5 µs

Cf (%Y)

vac 200 VThree-phase AC voltage

0.32 mH(2.5%)

30 mF(3.8%)

L1Leakage inductance 0.4 µH

Output inductor

Rated output power Pout 10 kW

Input frequency f 50 Hz

Magnetic inductor Lm 0.8 mH

RsnuSnubber resister 68 kW

CsnuSnubber capacitor 1.0 mF
 

10 ms/div 40 ms/div

Grid voltage250 V/div[V]

Grid current 50A/div[A]

Transformer voltage 500V/div

Transformer current 100A/div
 

(a)Matrix converter waveforms.   (b) Extended waveforms of Fig. 5(a) 

Fig.5. Current commutation waveforms at 10kW. 

Grid voltage250 V/div[V]

Grid current 50A/div[A]

Transformer voltage 500V/div

Transformer current 100A/div10 ms/div 40 ms/div
 

(a)Matrix converter waveforms. (b) Extended waveforms of Fig. 6(a). 

Fig.6. Voltage commutation waveforms at 10kW. 
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入し，結果スナバ電圧が上昇する。提案手法では，電流転流

を適用する期間を短くすることで負荷開放の回数を低減し，

結果サージ電圧の抑制を確認した。負荷 10 kW で比較する

と，電流転流のみを用いる手法ではスナバ電圧が 410V 上昇

することに対して提案手法では 360V まで低減した。 

4. まとめ 

本論文では，絶縁型単相三相マトリックスコンバータの

高周波電流の推定を有する複合転流について提案した。高

精度な電流センサを必要とせず，電流方向を推定する本方

式によって電流転流が可能となる。さらに推定限界を明確

にし，実験にて転流失敗が増加することを確認したが，本現

象は軽負荷のみで発生し，スナバ電圧の上昇は 340V までと

従来手法である電圧転流と比較して同程度の上昇であるこ

とを確認した。これらの結果から，電流転流と電圧転流を組

み合わせた複合転流を適用することによって従来手法に比

べて転流失敗を低減し，サージ電圧の抑制効果を確認した。

また入力電流ひずみ率は従来手法である電圧転流の 4.5%か

ら提案手法の 4.0%まで低減し，11%の改善効果を得た。 

今後の予定として，定格負荷 50kW による実機検証での

提案手法の有用性の検討が挙げられる。 
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Grid voltage

250 V/div[V]

Grid current 50A/div[A]

Transformer voltage 500V/div

Transformer current 100A/div 4 ms/div
 

(a)Matrix converter waveforms.
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(b) Extended waveforms of Fig. 7(a).    (c)Commutation flag. 

Fig.7. Propose commutation waveforms at 10kW. 
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Fig.8. Comparison of grid current THD 
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Fig.9. Comparison of snubber voltage. 


