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This paper discusses a power decoupling method using fly-back converter with discontinuous current mode (DCM) for PV 

micro-inverter. The proposed converter consists of the fly-back converter, voltage source inverter (VSI) and small capacitor. The 

proposed method is not required an additional component and complicated control for power decoupling. Thus, it can achieve that the 

cost reduction and the simple configuration. In addition, the sensor-less current control for maximum power point tracking (MPPT) is 

proposed for cost reduction. From the experimental result, the second-order harmonics on the PV input current is reduced by 97% in 

comparison with that in the current continuous mode (CCM). 
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1. はじめに 

近年，自然エネルギー利用促進の観点から，太陽光発電

(PV)に注目が集まっている。PVを単相系統へ連系する場合，

昇圧チョッパと系統連系インバータから構成されるパワー

コンディショナ(PCS)が用いられる。ここで，現在は複数の

太陽光パネルを一台の大容量 PCS を介して系統連系するシ

ステムが主流である。しかし，日陰などの日射条件によっ

て，一枚，もしくは複数の太陽光パネルの発電量が低下し

た場合，PV システム全体の発電量を大きく制限することが

知られている。 

一方，これまでに AC モジュール方式の検討が多く行われ

ている(1)。これは小容量インバータ(マイクロインバータ)を

太陽光モジュール毎に接続することで，モジュール単位で

発電量を監視する。そのため，日陰に覆われていない太陽

光モジュールは最大電力点で発電を維持できる特徴があ

る。しかし，複数台の電力変換器を導入する必要があり，

イニシャルコストの増大が懸念される。また，太陽光モジ

ュール直下に電力変換器を配置するため，大容量 PCS に対

して周囲温度の条件が厳しい。そのため，電解コンデンサ

の使用は電力変換器の寿命を大きく制限する。 

上記の問題に対して，フライバックコンバータを用いた

様々な回路方式が提案されている(2)。フライバックコンバー

タは少ない部品点数で絶縁と昇圧を行える特徴があり，低

コスト化に有利である。しかし，単相系統へ連系する場合，

電源周波数に対して 2 倍周波数で発生する単相電力脈動を

補償するために，直流部に大容量の電解コンデンサが必要

となる。この問題を解決するために，電解コンデンサの代

わりに小容量コンデンサを用いて単相電力脈動を補償する

アクティブパワーデカップリング方式が検討されている(3)

本方式は電解コンデンサをフィルムコンデンサや積層セラ

ミックコンデンサに置き換えることができるため，長寿命

化が期待できる。しかし，コンデンサの充放電を制御する

ために，追加の半導体素子や，受動素子が必要となる。そ

の結果，部品点数が増加し，フライバックコンバータの優

位性を損なうことになる。 

 本論文では，追加素子，複雑な制御の両方を用いない単

相電力脈動補償法を提案する。提案法はフライバックコン

バータを電流不連続モード(DCM)で駆動し，定電力動作を行

うことで，PV 側に単相電力脈動の影響を与えない。したが

って，アクティブパワーデカップリングを用いることなく

入力電力を一定にすることが可能であり，かつ大容量電解

コンデンサを必要としない。実験結果より，電流連続モー

ド(CCM)駆動時に対して，電流フィードバックを用いること

なく入力電流に含まれる二次高調波成分を 97%抑制できる

ことを確認したので報告する。 

2. 回路構成 

図 1 に検討回路を示す。検討回路はフライバックコンバ

ータと電圧型インバータ(VSI)で構成される。フライバック

コンバータでは絶縁と昇圧を行う。また，高周波駆動する

ことで，トランスを小型化する。フライバックコンバータ

はサージ電圧抑制用のスナバ回路が必要となるものの，原

理的にパワーデカップリングを行うことが可能なため，追

加のパワーデカップリング回路は不要である。したがって，

直流中間部のコンデンサは小容量で構成できる。なお，図 1

は最も簡単な構成となるが，提案方式はフライバックコン

バータの励磁電流が不連続モードの条件下で動作すること

でパワーデカップリングを達成できる。したがって，イン

ターリーブ方式を適用することで，効率改善や，トランス

の小型化が見込めるなど，回路構成には検討の余地がある。 

一方，検討回路では VSI 側は通常の PWM 駆動となるた



   

め，従来のフライバックコンバータ側で全波整流波形を生

成し，インバータ部で極性反転動作を行う方式に対してス

イッチング損失の増加が懸念される。これについては電流

三角波モード(TCM)を適用し，ゼロ電圧スイッチング(ZVS)

を達成することで回避できる(4)。本論文では，提案方式によ

るパワーデカップリング効果について評価を行ったため，

VSI側の制御については今後検討する。 

3. 制御方式 

〈3･1〉単相電力脈動補償 

図 2に単相電力脈動の補償原理を示す(5)。出力電圧と電流

を正弦波，負荷力率 1 とするとき，瞬時出力電力 poutを(1)

式に示す。 
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(1)式において，Vacpは単相電圧最大値，Iacpは単相電流最大

値，𝜔は系統の角周波数である。(1)式より，単相瞬時電力は

系統角周波数の 2 倍の周波数で脈動する。入力直流電力を

一定にするには，第 2 項の脈動分をエネルギーバッファで

補償すればよい。エネルギーバッファに蓄えられる瞬時電

力 pbufは(2)式となる。 
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 図 3に提案回路のパワーデカップリングの原理を示す。

入力直流電流を一定にするためには，(2)式で表される電力

を全てエネルギーバッファ側に享受させる必要がある。こ

こで，アクティブパワーデカップリングを適用せずに直流

中間コンデンサを小容量化した場合，直流成分と電源周波

数の 2 倍周波数成分を分離できないため，入力直流電力が

変動する。そこで提案回路では，フライバックコンバータ

を DCMで駆動した際の定電力特性に着目し，デカップリン

グ機能を実現する。これにより，フライバックコンバータ

側は常に一定の電力となり，単相系統側の 2 倍周波数成分

の影響を受けない。結果として，上述の周波数成分は全て

直流中間コンデンサ側が享受する。 

〈3･2〉 動作モード 

図 4 に各動作モード時のフライバックコンバータの一次

側電流を示す。フライバックコンバータは CCM，DCM，臨

界モード(BCM)の 3つの動作モードがある。なお，臨界モー

ドはゼロ電流期間が発生しない DCMと等価である。まず，

CCM 時の入力電流平均値は(3)式となる。 
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ここで，Vdcは直流中間電圧，Idcは直流中間電流，Vinは PV

側直流電圧である。(3)式に示すとおり，フライバックコン

バータを CCMで動作させた場合，入力電流平均値が負荷に

依存するため，直流中間コンデンサを大容量化しない場合，

電源周期で脈動する。 

一方，DCM時の一次電流最大値，および一次電流平均値

は(4)，(5)式となる。 
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Fig.1 Fundamental configuration with fly-back converter. 
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Fig.2 Relationship between input and output power. 
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Fig.3 Power decoupling strategy of proposed circuit. 



  

ここで，Ipeakは一次電流最大値，Donはオンデューティ，Tsw

はスイッチング周期，Lm は励磁インダクタンスである。(4)

式より，DCM駆動時はフライバックコンバータの入力電流

平均値は励磁電流の傾きとオンデューティで一義に決定す

る。そのため，オンデューティを常に一定で駆動すること

で，負荷条件にかかわらず常に一定の電力を出力する定電

力動作をとる。提案回路ではこの特性を利用し，追加素子

と大容量電解コンデンサの両方を用いずにパワーデカップ

リングを達成する。 

 

〈3･3〉制御ブロック 

図 5 に制御ブロック図を示す。フライバックコンバータ

は DCM 駆動の条件下ではオープンループ制御でもパワー

デカップリングが可能である。しかし，最大電力点追従制

御(MPPT)を適用する場合，PV側の最大電力点に応じてデュ

ーティを調整する必要がある。そこで提案回路では励磁電

流に対して電流センサレス制御を適用する。 

まず，フライバックコンバータの入出力電圧比の関係よ

り，デューティ dは(6)式となる。 
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ここで，N1，N2は一次/二次巻き数である。一方，励磁電流

平均値は(7)式となる。 
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最後に，(6)式を(7)式に代入すると，励磁電流推定値は(8)式

となる。 
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したがって，PV 側入力電圧および電流，直流中間電圧を検

出すれば励磁電流を推定できる。この時，PV 側に電流セン

サが必要となるが，実際には過電流保護用に電流センサが

必要なため，これを流用すればよい。また，一般的な DCM

のフィードバック制御ではサンプリングが問題となるが，

本方式はスイッチング周期でのサンプリングは必要ない。

さらに，制御応答は MPPT の応答に対して設定すればよい

ため，高速な応答も不要である。 

 VSI側は一般的なインバータ出力電流制御，および直流中

間電圧制御を適用する。ここで，提案回路では直流中間電

圧が電源周期で脈動するため，インバータ出力電流に系統

周波数の 2倍周波数成分が重畳し，ひずみ率(THD)が増加す

る。そこで直流中間電圧検出値に対して帯域除去フィルタ

(BEF)を適用し，周波数成分を除去する。その際，フィルタ

の遅れを考慮し，電圧制御の応答速度はフィルタ遅れに対

し，十分遅く設計する。 
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Fig. 4 Primary current waveform. 
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Fig. 5 Control block diagram. 



   

4. 実験結果 

表 1 に実験条件，図 6 に実験結果を示す。なお，今回は

基礎検証のため，VSI 後段には R-L 負荷を接続し，オープ

ンループ駆動とした。また，直流中間部のコンデンサ容量

は 40Fとした。また，直流中間電圧の変動に対して直流中

間電圧補償(Edc 補償)を適用し，VSI のデューティ補償を行

っている。 

図 6(a)より，CCM 駆動時は PV 側入力電流が電源周波数

の 2 倍周波数で脈動していることがわかる。一方，図 6(b)

より，DCM駆動時においては入力電流が電源周期でほぼ一

定となっており，良好にパワーデカップリングが行われて

いることを確認した。なお，フライバックコンバータ部の

最高効率は現状 92%となっている。これについては疑似共

振方式や，インターリーブ方式の適用について今後検討す

る。 

図 7に入力電流の高調波解析結果を示す。解析結果より，

CCM時は直流成分に対して二次高調波成分が 58%残存して

いる。一方，DCM駆動時は二次高調波成分が 1.8%となり，

電流フィードバック制御を用いていないにもかかわらず，

97%補償できていることを確認した。 

5. まとめ 

本論文では，電流不連続モードを適用したフライバック

コンバータの単相パワーデカップリング法を提案した。提

案方式では追加素子，複雑な制御の両方を用いずに直流中

間コンデンサを小容量化できる。実験結果より，DCM駆動

時において入力電流の 2 次高調波成分を 97%補償できてお

り，両方にパワーデカップリングできていることを確認し

た。今後の予定として，高効率設計について検討する。 

なお，本成果は，国立研究開発法人新エネルギー・産業

技術総合開発機構(NEDO)の委託業務の結果得られたもので

ある。 
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Table.1 Experimental parameter 

Switching frequency

DC link capacitor
Magnetizing inductor

R-L load

Output frequency

Output power
fsw

Cbuf

Lm

Load

fac

Pout

80 kHz

40 F
13 H (DCM)

200 H (CCM)

50 Hz

Symbol Quantity value

50 W

 

Input voltage Vin [25V/div]

4msec/div

Input current Iin [5A/div]

Inverter output voltage Vout 250 [V/div]

Inverter output current Iout 2 [A/div]

Fluctuation

 

(a) CCM operation. 

Input voltage Vin [25V/div]

4msec/div

Input current Iin [5A/div]

Inverter output voltage Vout 250 [V/div]

Inverter output current Iout 2 [A/div]

Constant

(b) DCM operation. 

Fig. 6 Experimental result. 
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 Fig. 7 Comparison with second-order harmonics on input 

current between CCM and DCM. 

 


