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マトリックスコンバータの制御を応用した 

 UPS 向け 3 レベル AC/DC/AC コンバータの実機検証  
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Experimental Verification of 3-Level AC/DC/AC Converter using Control Method of Matrix Converter for UPS 

Kohei Tsuji＊, Keisuke Kusaka, Jun-ichi Itoh (Nagaoka University of Technology) 

 

    This paper proposes an improvement method of an input power factor and a waveform distortion for a grid synchronous switching 

AC/DC/AC converter with a low-power factor load. The proposed AC/DC/AC converter switches only each 60 degree at three-phase 

voltage. As a result, the switching frequency is drastically reduced as compared with the pulse width modulation method. Meanwhile, 

as the load power factor is decreased, the input power factor is also decreased. In addition, the waveform distortion of the input current 

and the output voltage is increased. In this paper, the input power factor can be improved by using a control method for a matrix converter 

in the proposed converter.. In the Experiment, the proposed circuit achieved over 0.85 at input power factor and the 19.3% and 6.0%, 

respectively on THD of the input current and output voltage. 

 

キーワード： AC/DC/AC コンバータ，マトリックスコンバータ，UPS，Vienna 整流器，T-type インバータ 

(AC/DC/AC converter, matrix converter, UPS, Vienna rectifier, T-type inverter) 

 

1. はじめに 

近年，非常用照明器具やサーバールーム等の安定した電

力供給を要求する電気機器向けに無停電電源装置(以下，

UPS)の需要が増加している(1)(2)。UPS には常時商用給電方式

と常時インバータ給電方式の 2 種類が存在する(2)。常時商用

給電方式は停電時に系統と停電補償回路の接続を切り替え

る方式で，切り替え時に瞬時停電が発生する。そのため，高

信頼性が要求されるアプリケーションには適用ができな

い。一方，常時インバータ給電方式は電力の主経路に電力変

換器があるため，停電時にも瞬時停電なしで，電力を供給で

きる。そのため，常時インバータ給電方式は工場の生産ライ

ンや医療用機器といった系統擾乱や瞬時停電により甚大な

被害が発生する負荷に適用される。 

常時インバータ給電方式は常にインバータをパルス幅変

調(以下，PWM)により駆動しているため，系統正常時におい

ても常時キャリア周波数に応じたスイッチング損失が発生

する。したがって，ランニングコスト低減のためスイッチン

グ損失の低減が要求される。この問題に対して，常時インバ

ータ給電方式のインバータおよび整流器にマルチレベル方

式を適用する方法がある(3)(4)(5)。この方法はマルチレベル化

により，低耐圧素子の適用，インダクタンスの小型化および

スイッチング周波数の低周波数化が可能となり電力変換器

損失を低減できる。この手法は UPS 用途においても有用性

が確認されている(6)(7)。しかし，マルチレベルであっても

PWM 駆動はしており，原理的にスイッチング損失の低減に

は限界がある。 

そこで，著者らはこれまでスイッチング損失を大幅に低

減できる UPS向け電源同期スイッチング AC/DC/AC コンバ

ータ提案している(8)。本回路は従来のマルチレベル回路に比

べ，スイッチング回数を 90%以上低減可能な電源同期スイ

ッチングを採用している。電源同期スイッチングは，三相交

流電圧の大中小関係が切り替わる瞬間のみスイッチングす

る。そのため，スイッチング周波数は電源周波数の 6 倍に抑

えられ，スイッチング損失の大幅な低減できる。また，直流

中間電圧は平滑化を必要としないため，大容量のコンデン

サを必要としない。したがって，電解コンデンサレス化によ

る長寿命化と小型も同時に達成できる。更に，前段の Vienna

整流器は三相 V 結線交流チョッパ回路(9)と同様に制御する

ため，系統電圧低下時には簡単な制御で昇圧でき，CVCF 動

作を実現できることを確認している(10)。一方，提案回路の電

源同期スイッチングは系統の三相交流電圧の 60°毎にのみ

スイッチングしているため，負荷力率低下時であっても入

力電流の位相を調整できず入力側の力率低下を補償できな

い。そのため，負荷力率低下時には入力力率が極端に低下す

る。これに加えて，負荷力率低下時には，直流中間の電圧と
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電流の大中小関係が一致せず，結果として入力電流と出力

電圧が大きくひずむ問題がある。したがって，従来の電源同

期スイッチングは PWM 駆動と比べてスイッチング損失を

大きく低減できる一方で，負荷力率低下時には UPS として

系統連系要件を満足できず，負荷力率低下時に波形ひずみ

と入力力率を補償する方法が必要である。 

本論文では負荷力率低下に対応させるためこれまでの電

源同期スイッチング AC/DC/AC コンバータと同一の回路構

成で，マトリックスコンバータの制御方式を適用すること

で波形ひずみを低減する方法を提案する。具体的には，主回

路の後段 T-type インバータにマトリックスコンバータの仮

想 AC/DC/AC 変換方式(12)(13)を応用する。マトリックスコン

バータは直接交流-交流変換が可能な回路である。そのため，

直流中間電圧が大きく脈動する本回路において有効であ

る。マトリックスコンバータの制御を応用することで，UPS

に必要な直流中間部を確保しながら電解コンデンサレス化

も達成する。著者らはこれまでに，マトリックスコンバータ

の制御法を応用することで直流中間コンデンサの容量が小

さくても負荷力率低下に対応可能であることをシミュレー

ションにて確認した(10)(11)。本論文では，実機実験において，

提案法の有用性を確認したため報告する。 

2. 回路構成と動作方法 

本章では最初に従来回路の動作および問題点を述べる。

その後，問題を解決するための提案法について説明する。 

図１に著者らが提案する UPS 向け電源同期スイッチング

AC/DC/AC コンバータの回路図を示す。提案回路は双方向ス

イッチを用いた Vienna 整流器と T-type インバータで構築さ

れる。負荷力率 1 における本回路の最大の特徴は電圧の振

幅と周期が入出力間で等しい通常動作時は，電源位相角

60°毎にしかスイッチングしないため，スイッチング回数

が PWM 駆動に対して極めて少ない点にある。一方，負荷力

率が低下すると従来法は位相を調整することができないた

め入力力率が低下し，直中間電圧と電流の位相差により入

出力の波形ひずみが増加する問題が生じる。そこで，低負荷

力率時の動作においては，後段の T-type インバータにマト

リックスコンバータの制御を適用し入力力率と入出力波形

のひずみを抑制する。 

<2.1> 従来法の特徴 

図 2 に提案回路における負荷力率が 1 かつ系統通常時の

入力相電圧波形と直流中間電圧波形，出力相電圧波形，電源

同期スイッチングの駆動信号を示す。また，同図は電源位相

60°毎に State number を割り当てている。通常動作において

整流器は，入力電圧のステート変化時のみにスイッチング

し，直流中間部にそれぞれ入力電圧の最大相電圧 vmax，中間

相電圧 vmid，最小相電圧 vmin を整流している。インバータも

整流器と同様に，入力電圧のステート変化に同期してスイ

ッチングすることで負荷側の三相交流電圧 vu，vv，vwを復元

する。したがって，提案回路のスイッチング周波数は電源周

波数の 6 倍であり，スイッチの高速駆動が必要な従来の

PWM 駆動方式に対して，スイッチング損失を大幅に低減で

きる。また，直流中間電圧を平滑する必要がないため，直流

中間のコンデンサ容量を小さくできる。そのため，電解コン

デンサレスで動作可能である。更に，前段の整流器は各ステ

ートにおいて，V 結線チョッパ回路と等価な回路であるた

め，系統の瞬時電圧降下にも昇圧動作により，CVCF 動作が

可能である。一方，スイッチングタイミングは系統電圧を基

準とした 60°毎としているため，負荷力率低下によって，

各ステートにおける直流中間の電圧と電流の大中小関係が

異なることにより，入力電流と出力電圧の波形が大きくひ

ずむ問題がある。なお，一般的な 3 レベルインバータの変調

法によるひずみ抑制は大容量のコンデンサが直流中間部に

必要となるため本方式には適用できない。 

<2.2> 提案するマトリックスコンバータの制御を 

   応用した低負荷力率時の補償法 

2.2節では提案回路における負荷力率低下時の波形ひずみ

低減法と入力力率の補償方法について説明する。まず，2.2.1

節で後段の T-type インバータに適用するマトリックスコン

バータの仮想 AC/DC/AC 変換方式について説明する。続い

て，2.2.2 節と 2.2.3 節にて前段の Vienna 整流器と後段の T-

type インバータの制御法について説明する。 

<2.2.1> マトリックスコンバータにおける 

   仮想 AC/DC/AC 変換方式(13)(14) 

図 3(a)と(b)にマトリックスコンバータおよびインダイレ

クトマトリックスコンバータ(以下，IMC)の回路図をそれぞ

れ示す。本節ではマトリックスコンバータの仮想 AC/DC/AC

変換方式について説明する。マトリックスコンバータは図

3(a)のような 9 つの双方向スイッチで構成される。提案法で
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Fig.1 Proposed AC/DC/AC converter for UPS. 
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Fig.2 Waveforms of conventional AC/DC/AC converter (8). 
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はマトリックスコンバータの仮想 AC/DC/AC 変換方式を用

いる。仮想 AC/DC/AC 変換方式は図 3(b)のように，電流形

整流器(以下，CSR)と電圧形インバータ(以下，VSI)で構成さ

れる IMC に置き換えて，スイッチングパルスを計算する。

これは，｢あるスイッチング状態における変換器の入出力の

接続状態が同一であれば，変換器の構成に関わらず入出力

波形は同一である。｣という原理に基づく。この原理により，

IMC とマトリックスコンバータは等価として扱える。次の

(1)式に IMCとマトリックスコンバータのスイッチングパル

ス変換式を示す。(1)式を用いることで IMC の仮想 CSR と

仮想 VSI のそれぞれの指令値からマトリックスコンバータ

のスイッチングパルスを生成できる。 
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この仮想 AC/DC/AC 変換方式により，制御系を簡易化でき

るだけでなく，一般的な整流器とインバータの制御を応用

できるため，制御系の検討を容易に行える。更に，マトリッ

クスコンバータは交流入力，交流出力に対応できるため，提

案回路のような非平滑な直流中間電圧であっても，入出力

の波形ひずみと入力力率の補償が可能である。 

<2.2.2> 前段 Vienna 整流器の制御方法 

表 1 に前段 Vienna 整流器を構成するスイッチングテーブ

ルを示す。Vienna 整流器は 2.1 節で述べた従来法を用いる。

入力相電圧の大中小関係に基づいて，60°毎に 6 つのステ

ートに分類され，各ステート毎にターンオンする双方向ス

イッチを決定する。なお，同表のステート番号は図 2 と対応

している。 

図 4 に前段 Vienna 整流器の等価回路を示す。同図は，表

1の各ステート毎における Vienna整流器の等価回路である。

各ステートにおいて Vienna整流器は昇圧型の V 結線チョッ

パ回路として扱える。また，後段 T-type インバータに適用

するマトリックスコンバータの制御は電圧利用率が最大で

0.866 であるため，前段 Vienna 整流器は昇圧動作をする必要

がある。そのため，Sp1と Sp2を PWM 駆動することで直流中

間電圧を必要な値に昇圧する 

図 5 に前段 Vienna 整流器の制御ブロック線図を示す。同

図は昇圧動作に用いるデューティ指令値を生成する。入力

電圧の大きさと指令値の比からデューティ指令値を演算す

る。その後，三角波比較変調によって図 4 の Sp1 と Sp2を生

成する。なお，入力電流リプル低減のために Sp1 と Sp2 では

キャリア波の位相を半周期分シフトする。ただし，中間相を

切り替える 60°毎に入力リアクトルと直流中間コンデンサ

が共振を起こし，入力電流のひずみを増加させてしまう。そ

のため，入力リアクトルに並列にダンピング抵抗を接続す

る必要がある。 

<2.2.3> 後段 T-type インバータの制御方法 

図 6 に後段 T-type インバータ単体の主回路と制御ブロッ

ク図を示す。前述にある通り，後段の T-type インバータで
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Fig.3 Concept of virtual AC/DC/AC conversion. 

 

Table 1 Switching table of Vienna rectifier. 

Srm1

Srm2

Ssm1

Ssm2

Stm1

Stm2

SP1 1 1

1 1

1 1

1 1

1 1

1 1

SP1

SP1

SP1

SP1

SP1

SP1

SP1

SP1

SP1

SP2

SP2

SP2

SP2

SP2

SP2

SP2

SP2

SP2

SP2

SP2

SP2

SP2

SP2

I III VII IV VI

State number

Rectifier

 

vr, vs, vt

Grid

vmax

vmin

vmid

ir, is, it

sp1

sp2

 

Fig. 4. Equivalent circuit of Vienna rectifier. 
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はマトリックスコンバータの仮想 AC/DC/AC 変換方式を用

いて，直流中間側は仮想 CSR，出力側は仮想 VSI で制御を

行う。前段の Vienna 整流器の動作によって，直流中間電圧

は図 2 に示すように vmax，vmid，vminのような非平滑の直流電

圧となるため，仮想 CSR の線電流指令値は同様の非平滑波

形とする。また，入力力率を 1 に近づけるために入力位相角

の情報を用いて線電流指令値の位相は入力相電圧と同位相

とする。また、出力相電圧指令値は変調率と入力相電圧の位

相角から生成する。 

図 7 に非平滑の大中小分離波形と三相交流波形を変換す

る概要図を示す。提案回路の特徴として，直流中間電圧を図

2 の vmax，vmid，vminのような三相交流を大中小に分離した波

形に変換するための変換ブロックがある。具体的には，仮想

CSR の電流指令値を三相交流から大中小分離波形に変換す

る 3/ mmm 変換ブロックである。この波形変換により， 三

相交流座標上で扱っていた信号を直流中間電圧と同じ大中

小分離波形に変換できるため，非平滑の直流中間電圧にも

対応できる。 

3. 実験結果 

表 2 に本論文における実験条件を示す。本論文では定格

電力 3 kW のミニモデルを想定して実機実験を行った。ま

た，本研究では誘導性負荷を想定しており，負荷は抵抗とイ

ンダクタの直列構成とする。THD は基本波の 40 次成分まで

で計算した。本実験では負荷力率低下時における提案法の

動作を確認した。 

図 8 に負荷力率 1 における従来法と提案法の入出力波形

を示す。同図(a)の従来法は入力の三相交流の大中小関係が

変化する 60°毎にのみスイッチングするため，入力電流の

ひずみは 60°毎にのみ発生するが，同図(b)の提案法は常時

PWM 駆動するため，ひずみが大きくなる。一方，60°毎に

しかスイッチングできないので，負荷力率低下に対応でき

ない。そのため，提案法は負荷力率が低下した際に提案回路

に適用される。 

図 9 に各負荷力率における入出力の電圧，電流波形を示

す。同図(a)は負荷力率 0.9 における波形であり，入力電流

THD は 5.4%で出力電圧 THD は 4.2%である。また，入力力

率は 0.97 である。負荷力率低下により波形ひずみ率が大幅

に増加することを確認できる。同図(b)は負荷力率 0.48 にお

ける波形であり，入力電流 THD は 19.3%で出力電圧 THD は

6.0%である。また，入力力率は 0.85 である。負荷力率の低

下によって出力電圧のひずみ率が低下していることが確認

できる。 

表 3 に負荷力率ごとの有効電力を示す。本論文では，負荷

力率ごとに有効電力が異なる。 

図 10 に各負荷力率における出力電圧と入力電流の波形ひ

ずみ率特性を示す。出力電圧と入力電流ともに，負荷力率低

下によって波形ひずみ率は増加するが，負荷力率 0.7 以上で

は入力電流と出力電圧の THDを 10%以下に抑制できること

を確認できる。 

図 11 に負荷力率と入力力率の特性を示す。提案法におい

て，負荷力率の低下に伴い入力力率も低下することを確認

できる。しかし，負荷力率 0.6 以上では入力力率を 0.9 以上

に保つことができる。 
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Fig.5 Block diagram of Vienna rectifier for boost ratio. 
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Fig.6 Main circuit and control circuit of T-type inverter. 
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Fig.7 Concept of conversion block for 3 and mmm. 

 

Table 2 Experimental condition 

Element

Rated power
Grid line to line voltage

Grid frequency
Output line to line  voltage

Output frequency
Carrier frequency
Input inductance

Output inductance
DC-link capacitance

Symbol

P
vrs, vst, vrt

fin

vuv, vvw, vuw

fout

fc

Lf_in (%Z)
Lf_out (%Z)

Cdc1,Cdc2,Cdc3

Value

3 kW
200 Vrms

50 Hz
200 Vrms

50 Hz
10 kHz

2 mH (4.7%)
2 mH (4.7%)

4.4 mF
Output capacitance Cf_out 2.2 mF
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4. まとめ 

本論文では，高効率動作可能な UPS 向け AC/DC/AC コン

バータの負荷力率低下時における波形ひずみ低減および入

力力率補償方法について実機検証を行った。従来法は入出

力波形の位相を調整できないため，負荷力率低下に対応で

きないが，T-type インバータにマトリックスコンバータの制

御方式を応用することで，提案回路の特徴である電解コン

デンサレス化を維持したまま，負荷力率低下時に動作可能

であることを示した。加えて，提案法では負荷力率が 0.6 以

上であれば入力力率を 0.9 以上に維持でき，負荷力率が 0.7

以上であれば入力電流と出力電圧のひずみを 10%以下に抑

制できることを確認した。 

今後は提案法の更なる波形ひずみ率低減および損失解析

とダンピング抵抗を省略可能なダンピング制御の実装を検

討する予定である。 
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Table 3 Active power in each Load power factor 
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(a) Output voltage. 
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(b) Input current. 

Fig.10 THD characteristic respect to load power factor. 

(Up to 40th-order harmonics.) 
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Fig.11 Input power factor characteristic  

respect to load power factor. 
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