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A novel circuit topology for a single-phase inverter with a power decoupling capability operated in discontinuous 

current mode (DCM) is proposed in this paper. An inverter connected to a single-phase grid requires a power 

decoupling capability to compensate for a power ripple with twice the grid frequency. Bulky capacitors are used as 

DC-link capacitors in conventional systems. In contrast, the proposed circuit topology can use ceramic capacitors 

instead of electrolytic capacitors by reducing the required capacitance based on the active buffer concept. Moreover, 

this active buffer requires no additional inductor because it uses DCM for the power decoupling capability. In this 

paper, a control method for the active buffer circuit operated in DCM is introduced. An experimental verification of a 

1-kW prototype shows that the proposed circuit reduces the input current ripple at twice the grid frequency by 96.8%, 

with a maximum efficiency of 95.2%. In addition, the Pareto optimization of power density and efficiency is used to 

clarify the maximum power density points. It is found that the maximum power density of the proposed circuit is 1.6 

times higher than that of a conventional boost-type active buffer. 
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1. はじめに 

近年，地球温暖化を背景に太陽光発電(以下, PV)の導入が

進められている。PVを単相系統に連系する場合，昇圧チョ

ッパと系統連系インバータで構成されるパワーコンディシ

ョナ(以下，PCS)が一般的に用いられる。ここで，PVの発電

電力は直流であるのに対し，単相系統は系統周波数の 2 倍

周波数で瞬時電力が脈動する。したがって，直流電力を一定

にするためには，PCS 内のキャパシタでこの瞬時電力脈動

を補償する必要がある。従来の PCSでは，直流部に大容量

の電解コンデンサを接続して単相電力脈動を吸収するた

め，変換器の短寿命化を招く(1)-(2)。 

そこで，電解コンデンサの代わりに小容量のエネルギー

バッファで単相電力脈動を補償するアクティブバッファ方

式が検討されている(3)-(8)。本方式は，フィルムコンデンサや

セラミックコンデンサを用いて瞬時電力脈動を補償可能な

ため，電力変換器の長寿命化が期待できる。しかしながら，

アクティブバッファ方式には，コンデンサを充放電するた

めの追加回路が必要となるため，システムの小型化と高効

率化の妨げとなる。特に，近年では DC-AC変換器に対して

小型化の要求が強いため，追加の部品点数を削減する必要

がある(9)-(12)。その中でもバッファキャパシタの電圧を制御

するための追加のインダクタは電力変換器の大型化を招き
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やすい。さらに，単相連系インバータに並列に降圧チョッパ

を接続して電力脈動を補償する方式では，キャパシタの電

圧が直流中間電圧によって制限されるため，キャパシタの

小容量化に限界がある(13)-(15)。 

そこで，本論文では上記の問題を解決するために，追加の

磁気部品なしでバッファキャパシタを小容量化可能なアク

ティブバッファ回路を提案する。提案回路では，昇圧チョッ

パの電流不連続モードを用いてバッファキャパシタ電圧を

昇圧することから，DCM アクティブバッファと呼称する。

この回路ではキャパシタ電圧を直流中間電圧以上に昇圧で

きることから，キャパシタの小容量化に有利である。本論文

では，まず第 2章にて，従来回路と DCM アクティブバッフ

ァの回路構成について述べる。第 3章では，DCM アクティ

ブバッファで，単相電力脈動を補償する制御方式について

説明する。次に，第 4章にて，回路パラメータの設計方法に

ついて示す。そして，第 5 章にて，定格 1 kWの試作機によ

る実機検証により有用性を確認する。最後に，パワー密度と

効率のパレートフロントを用いて，提案回路が高パワー密

度な回路方式であることを明らかにする。 

2. DCM アクティブバッファ回路構成 

〈2･1〉 従来回路の構成  図 1 にパッシブバッファを

用いた回路構成を示す。PV の出力電圧を昇圧チョッパで昇

圧したのち，単相インバータで系統連系する。しかしなが

ら，パッシブ方式ではインバータ直流部に大容量の電解コ

ンデンサを接続することから，システムの短寿命化を招く。 

図 2 と図 3 に降圧形及び昇圧形の従来アクティブバッフ

ァを適用した PCSの回路構成をそれぞれ示す。従来アクテ

ィブバッファ回路はインバータ直流部に降圧チョッパまた

は昇圧チョッパとバッファキャパシタ Cbuf からなるパワー

デカップリング回路を接続する。昇圧形アクティブバッフ

ァは，バッファキャパシタ電圧を直流中間電圧以上に制御

可能であることから，降圧形アクティブバッファに比べて

小容量のキャパシタで電力脈動を補償することができる。

これにより，小型なフィルムコンデンサやセラミックコン

デンサを適用することが可能となるため，長寿命化が期待

できる。しかし，従来のアクティブバッファではキャパシタ

の電圧を制御するための追加の昇圧リアクトル Lbuf が必要

なため，システムが大型化する。 

〈2･2〉 DCM アクティブバッファ回路の構成  図 4に

提案する DCM アクティブバッファ回路を示す。本回路は，

昇圧チョッパのリアクトルに流れる電流を用いて直流中間

電圧とバッファキャパシタ電圧の制御を行うため，追加の

インダクタなしにパワーデカップリングが可能となる。 

図 4 の回路構成においては，昇圧チョッパが電流連続モ

ード(CCM)で動作した場合，昇圧リアクトルに流れる電流が

一方向であるため，アクティブバッファの電流経路はキャ

パシタに流入する経路のみである。この結果，バッファキャ

パシタが電荷を放電できない。そこで，本論文では昇圧チョ

ッパの電流不連続モード(DCM)を用いることで，昇圧リアク

トルの電流を正負に制御し，バッファキャパシタの充放電

期間を実現する。さらに DCM のゼロ電流期間を利用するこ

とで，一つの昇圧リアクトルで直流中間電圧とバッファキ

ャパシタ電圧を制御する。 

3. 制御方式 

〈3･1〉 電力脈動補償の原理  図 5に入力電力 pinと出

力瞬時電力 pout，アクティブバッファの補償電力 pbufの関係

を示す。出力瞬時電力は，出力電圧と出力電流が正弦波で負

 

Fig. 1. DC to single-phase AC converter with passive buffer. 

 

Fig. 2. Conventional buck-type active buffer circuit. 

 

Fig. 3. Conventional boost-type active buffer circuit. 

 

Fig. 4. Proposed active buffer circuit operated in discontinuous 

current mode. 
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荷力率 1とすると(1)式となる。 

( )tIV
p out

mm
out ω2cos1

2
−=  ......................................... (1). 

ここで，Vmと Imはそれぞれ単相系統の電圧最大値と電流最

大値，ωoutは系統の角周波数である。(1)式より，単相瞬時電

力は系統周波数の 2 倍の周波数で脈動することがわかる。

入力電力 pinを一定にするために，(1)式の第 2項の脈動成分

をアクティブバッファで補償する。そこで，アクティブバッ

ファの瞬時電力 pbuf が(2)式となるよう制御する。これによ

り，入力電力は，アクティブバッファで電力脈動を補償した

結果，(1)式の第 1項と一致し，一定値に制御できる。 

t
IV

p out
mm

buf ω2cos
2

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

ここで，(2)式より，アクティブバッファは，エネルギーの充

放電動作のみを行うため，キャパシタとしての所望の動作

が実現できる。 

〈3･2〉 DCM アクティブバッファ回路の動作原理   

図 6に DCM アクティブバッファ回路の動作モード，図 7

に DCM の昇圧リアクトルの電流波形を示す。本回路は，4

つの動作モードを達成するように S1～S4 をスイッチングす

る。まず，Mode1と Mode2により通常の昇圧チョッパ動作

を行う。次に Mode3と Mode4によりパワーデカップリング

動作を行う。ここで，両電圧制御の干渉を避けるために

Mode2と Mode3の間で電流ゼロ期間を設ける。バッファキ

ャパシタ電圧が直流中間電圧よりも低い場合，S2と S4の還

流ダイオードが導通し，バッファキャパシタと直流中間の

キャパシタが短絡する。したがって，バッファキャパシタの

電圧は直流中間電圧よりも常に高く制御する必要がある。 

バッファキャパシタは，Mode3から Mode4の順でスイッ

チングすることで昇圧リアクトルの電流を正方向に流し，

電荷を充電する。逆に，Mode4から Mode3の順でスイッチ

ングし，昇圧リアクトルに負方向の電流を流すことでバッ

ファキャパシタの電荷を放電する。以上より，本回路は追加

の磁気部品なしで電力脈動補償が可能である。 

〈3･3〉 制御ブロック  図 8 に DCM アクティブバッ

ファの制御ブロックを示す。提案制御は，昇圧リアクトル電

流制御をマイナーループとし，直流中間電圧制御とバッフ

ァキャパシタ電圧制御で構成される。筆者らは，DCM にお

ける昇圧チョッパのリアクトル電流平均値をキャリアピー

ク時点でのサンプリング結果と計算により求める手法を提

案し，電流制御系の目標値応答が CCMにおける電流制御系

と一致することを確認している(16)。この手法を用いて本制

御系でも，昇圧リアクトルの電流制御を CCMの電流制御系

と同様に設計できる。1キャリア周期内に電流ゼロ期間を設

けることで，直流中間電圧制御とバッファキャパシタ電圧

制御に必要な電流をそれぞれ，一つの昇圧リアクトルで制

御する。以下に各制御の詳細を示す。 

(1) 昇圧リアクトルの電流制御 

図 7 における昇圧リアクトルの平均電流 iL_aveは，直流中

間電圧を制御する電流平均値 iL_ave_dcとバッファキャパシタ

電圧を制御する電流平均値 iL_ave_bufの和となる。すなわち， 

bufaveLdcaveLaveL iii _____ +=  ......................................... (3). 

ここで各動作モードに対するデューティをd1~d4と定義す

る。単相電力脈動補償制御を適用しない場合，(1)式の出力電

2
mm

in

IV
P =

Fig. 5. Single-phase power pulsation compensation. 

Fig. 6. Operation modes. 

 

(a) Charge mode for buffer capacitor 

 

(b) Discharge mode for buffer capacitor 

Fig. 7. Boost inductor current waveform in DCM. 
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力と入力電力は等しいことから，昇圧チョッパにおける直

流中間電圧を制御する電流平均値は， 

( ) ( )[ ]t
V

P
dd

i
i out

in

peak
dcaveL ω2cos1

2 21__ −=+=  ................ (4), 

ここで，Pは定格電力，Vinは入力電圧，ipeakは直流中間の電

圧制御における昇圧リアクトルの電流ピーク値である。し

たがって，単相電力脈動補償制御を適用しない場合，入力平

均電流は系統周波数の 2倍周波数で脈動する。そこで，入力

電流の平均値を一定とするために，バッファキャパシタの

電圧を系統周波数の 2 倍周波数で振動させ，脈動を吸収す

る。(3)式と(4)式の関係から，バッファキャパシタの電圧を

制御する電流平均値を(5)式で制御する。この結果，(3)式の

iL_aveを一定値に制御できる。 

( ) ( )t
V

P
dd

i
i out

in

peak
bufaveL ω2cos

2

'
43__ =+=  ................... (5). 

ここで，i'peakはバッファキャパシタの電圧制御における昇圧

リアクトルの電流ピーク値である。 

(2) 直流中間電圧制御 

図 8において，直流中間電圧指令値 vdc
*は系統電圧最大値

よりも常に高く設定する。また，直流中間電圧の変動はイン

バータ出力電流 THD を悪化させるため，常に一定値の直流

となるように制御する。そこで，まずは，系統電圧 voutとイ

ンバータ出力電流 ioutを検出し，乗算することでインバータ

出力電力を計算する。次に，検出した直流中間電圧でインバ

ータ出力電力を除算した値を，電圧制御の PI 制御器出力部

にフィードフォワードする。これにより，系統周波数の 2 倍

周波数の外乱を補償する。直流中間に接続したキャパシタ

は，インバータのスイッチング周波数成分のみを吸収する

ため，小容量のキャパシタを適用する。この結果，直流中間

電圧を一定に制御できる。 

(3) バッファキャパシタの電圧制御 

バッファキャパシタの電圧 vbufは，単相電力脈動を補償す

るために系統周波数の 2倍周波数で振動させる。ここで，電

圧指令値にはキャパシタ電圧の平均値のみを与える。そし

て，電流指令値に充放電電流指令値 i*bufをフィードフォワー

ドすることで，バッファキャパシタの充放電電力を制御す

る。これにより，電圧制御系は直流成分に対してのみ PI 制

御器で制御すればよいため，制御の広帯域化が不要になる。

充放電電流指令値 i*buf は，昇圧リアクトル電流が(5)式とな

るように，(6)式で与える。最後に，図 7 の動作モードの順

番を実現するために，生成したデューティ d1~d4から，のこ

ぎり波キャリアと比較して，ゲート信号 S1~S4を作成する。 

( )t
v

P
i out

buf
buf ω2cos* =   ................................................. (6). 

4. DCM アクティブバッファ回路設計 

〈4･1〉 昇圧リアクトル設計  図 7 において，各動作

モードのデューティの和が 1より大きくなる場合，2つの電

圧制御が干渉する。そこで，入力電圧と電力の変動を考慮し

た場合においても， 

14321 ≤+++ dddd  ...................................................... (7), 

の条件を満たす必要がある。(7)式の和が 1 となった場合，

DCM アクティブバッファ回路は臨界モードで動作する。臨

界モードでは入力電流リプルが最小となり，半導体素子の

導通損失が最小となるため，昇圧リアクトルを定格電力時

に臨界モードで動作するように設計する。臨界モードとな

るインダクタンス値は，(4)式と(5)式，昇圧リアクトルの電

圧と電流の傾きの関係から(8)式となる。 

( )
2

2

1
1

2
14

1















−
−+

−=

bddi

dibd
disw

diin
boost

Pf

V
L

αα
ααα

α

 ................... (8). 

ここで，fswはスイッチング周波数，αbdは直流中間電圧に対

するバッファキャパシタの平均電圧の昇圧比，αdi は入力電

圧に対する直流中間電圧の昇圧比である。 

〈4.2〉 バッファキャパシタ設計  本回路では，1キャ

リア周期内で直流中間電圧とバッファキャパシタの電圧を

制御するため，両電圧の昇圧可能な範囲が制限される。(7)式

より，直流中間電圧とバッファキャパシタ電圧の条件式は

(9)式となる。 

dc

di

avebuf vv
αβ

β 1

1_ −
>  ................................................ (9). 

ここで， 

2

1
1

1
4

2

1

2














−









−

−
=

diZLdi

di

αα
π

α
αβ  ........................... (10), 

であり，αZLは定格負荷時の昇圧チョッパの入力インピーダ

ンスに対する昇圧リアクトルのインピーダンスの比であ

る。したがって，定格電力とバッファキャパシタの電圧の関

係より，バッファキャパシタの静電容量は， 

in

dc

V

v

in

buf

V

v

indc

in

Vv

V

−

inbuf

in

Vv

V

−

 

Fig. 8. Control block for DC link voltage and buffer voltage. 
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cavebufout
buf vv

P
C

∆
=

_ω  ................................................. (11). 

ここで，∆vcはバッファキャパシタの変動電圧幅である。 

5. 実機検証 

DCM アクティブバッファの有用性を確認するために，実

機による動作検証を行った。表 1 に実機のパラメータを示

す。ここで，キャパシタ Cbuf, Cf にはセラミックコンデンサ

を使用し，静電容量と耐電圧の条件を満たすように直並列

数を決定した。表 1において，3Sは 3直列，6Pは 6並列を

意味する。また，DCM を用いた電流制御系の周波数応答ゲ

インが，数十 kHz 帯において一定となることを利用して，

電流制御をオープンループで実験を行った(17)。図 9 に DCM

アクティブバッファによる動作波形を示す。図 9 の波形は

上からそれぞれ，昇圧リアクトルに流れる電流，カットオフ

周波数 2kHz のフィルタを通過後の昇圧リアクトル電流(入

力電流)，バッファキャパシタの電圧，インバータ出力電流

である。図 9(a)より，単相電力脈動補償制御を行わない場合，

フィルタ通過後の入力電流はインバータ出力電流の 2 倍周

波数で脈動していることがわかる。一方，図 9(b)より，提案

制御を適用することで，バッファキャパシタの電圧がイン

バータ出力電流の 2倍周波数で振動する。これにより，バッ

ファキャパシタが電力脈動を吸収することで，入力電流の

脈動が低減できていることを確認した。また，提案制御を適

用した場合でも，DCリンク電圧を一定に制御できているこ

と確認したため，アクティブバッファの動作により電力脈

動を低減できていることを確認した。 

図 10(a)にバッファキャパシタの充電モード時，図 10(b)に

放電モード時の拡大波形を示す。図 10(b)より，バッファキ

ャパシタの放電により昇圧リアクトル電流には負の期間が

生じることがわかる。このように，単相電力脈動に対してバ

ッファキャパシタが充放電を行うことでリアクトル電流の

脈動が低減されていることを確認した。さらに，電流ゼロ期

 
(a) Without power decoupling control. 

 
(b) With power decoupling control. 

Fig. 9. Experimental waveforms. 

(Cutoff frequency of low pass filter : 2kHz) 

 

 
(a) Buffer capacitor in charge mode. 

 
(b) Buffer capacitor in discharge mode. 

Fig. 10. Enlarged operation waveforms when power decoupling 

control is applied.  

Table 1. Circuit parameters of 1-kW prototype. 
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間により直流中間電圧制御とバッファキャパシタ電圧制御

を非干渉化することにより，直流中間電圧を一定値に制御

できることを確認した。図 10において，ゼロ電流期間中に

振動が発生しているが，これは昇圧リアクトルとスイッチ

ング素子の寄生容量による共振現象が原因であるため，ア

クティブバッファの動作には影響しない(18)。 

図 11に昇圧リアクトル電流の高調波解析結果を示す。本

結果では，電力脈動補償制御を適用しない場合の 2 次成分

(100 Hz)を 100%として各周波数成分を比較している。電力

脈動補償制御を適用することにより，昇圧リアクトル電流

の 2 次成分を 96.8%低減可能であることが確認した。ここ

で，4次以上の高調波成分が増加しているが，10%以下と非

常に小さいため問題ない。また，直流中間電圧の 2次成分に

関しても，単相電力脈動補償制御の有無に関わらず，直流成

分に対して 1%以下で制御できていることを確認した。以上

より，DCM アクティブバッファ回路における単相電力脈動

の有用性を確認した。 

図 12にインバータの損失を含む提案回路の効率特性を示

す。スイッチング周波数は，DC-DC変換部が 20 kHz，DC-

AC 変換部が 10 kHzである。図 12より，測定を行った定格

電力の 15%から定格電力までの領域において，変換効率が

93%以上となることを確認した。また，最高効率は出力電力

600 Wにて 95.2%である。 

6. DCM アクティブバッファのパワー密度評価 

本章では，DCM アクティブバッファのパワー密度が最大

となる最適動作点を明確化する設計法について示す。そし

て，パワー密度と効率について，パッシブ方式および従来の

アクティブバッファと比較を行う。 

図 13 に，DCM アクティブバッファの設計フローチャー

トを示す。初めにバッファキャパシタの平均電圧と電圧変

動幅を決定し，(11)式よりバッファキャパシタの静電容量を

計算する。キャパシタの体積は，既製品のセラミックキャパ

シタの体積を用いて評価する。次に，バッファキャパシタの

最大電圧よりスイッチング素子を決定する。本論文では，耐

電圧 1200 Vの SiC-MOSFETを適用することを想定し，サー

ジ電圧による破壊を防ぐために最大電圧を 800 V 以下で設

計する。次に，(8)式より昇圧リアクトルのインダクタンスを

計算する。本論文では，入力電圧を 150V一定として，計算

する。リアクトルの体積は Area Productによる設計法で評価

する(19)。続いて，半導体素子の導通損失とスイッチング損失

からヒートシンクの熱抵抗を計算し，ヒートシンクの体積

を計算する。そして，部品の総合体積と半導体素子の損失か

らパワー密度とアクティブバッファの損失を含むDC-DCコ

ンバータの効率を計算する。最後に，スイッチング周波数を

変化させてパレートフロントを作成する。これにより，パワ

ー密度が最大となる最適動作点を明確にできる。 

従来のアクティブバッファ回路についても同様のフロー

チャートを用いて，パレートフロントを作成し，最大パワー

密度点を導出可能である。ただし，昇圧リアクトルのインダ

クタンスは，電流リプルの大きさより決定し，リプル率を

30%で設計した。 

〈6･1〉 冷却装置体積  スイッチング素子を冷却するた

めに必要なヒートシンクの設計方法について説明する。本

論文では単位体積あたりの冷却性能を示す CSPI(Cooling 

System Performance Index)を用いてヒートシンク体積を評価

する(20)。CSPIは単位体積当たりの熱抵抗の逆数で，この値

が大きいほど冷却性能が高いことを意味する。CSPIは自然

空冷では 1～4，強制空冷では 5～10 程度である。しかし，

ファンなどを用いた強制空冷方式では，ファンの寿命によ

りシステム全体の寿命が制限される。そこで本論文では，自

然空冷による冷却を想定して CSPI=3で検討する。CSPIを

用いてヒートシンク体積は(12)式で表される(20)。 

( )CSPIR
Vol

afth
heatsink

−

= 1
 .............................................. (12). 

ここで Rth(f-a)はヒートシンクの必要熱抵抗であり，温度上昇

と半導体素子の損失 Plossより(13)式で表される。 

( ) ( ) ( )( )fcthcjth
loss

aj
afth RR

P

TT
R −−− +−

−
=  ........................... (13). 

ここで，Tj は半導体素子のジャンクション温度，Taは冷却装

置の周囲温度，Rth(j-c)はジャンクションとケース間の熱抵抗，

Rth(c-f)はケースとヒートシンク間の熱抵抗である。また，半

導体素子で発生する損失 Plossは，導通損失 Ploss_condとスイッ

チング損失 Ploss_swより， 

 

Fig. 11. Harmonics components on boost inductor current. 

 

Fig. 12. Measured efficiency with respect to output power. 
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swlosscondlossloss PPP __ +=  .............................................. (14), 

で表される。ここで，導通損失は，(4)式と(5)式から導出さ

れる昇圧リアクトルの電流および各ディーティから， 

( ) ( )




 +′++= ∫∫

outout T

peak

T

peak
out

on
condloss dtddidtddi

T

r
P

0 43
2

0 21
2

_ 3

 .................................................................................... (15), 

で計算する。ここで，Toutは単相系統の周期，ronは半導体

素子のオン抵抗である。図 14に DCM アクティブバッファ

における，スイッチング損失の発生原理を示す。スイッチ

ング損失は，ターンオン損失とターンオフ損失，リカバリ

損失，そして寄生容量により発生する損失の合計となる。

提案回路では，それぞれの電圧制御の間で電流ゼロ期間が

存在するため，ゼロ電流スイッチングによりターンオン損

失とリカバリ損失が発生しない。ターンオフ損失は，デッ

ドタイム後，電流ピーク付近で発生するため， 

∫= outT

peakdc
out

sw
mddcd

off

dcoffsw dtiv
T

f
IE

e
P

0__

1
 .................. (16), 

∫= outT

peakbuf
out

sw
mddcd

off
bufoffsw dtiv

T
f

IE

e
P

0__ '
1

 .............. (17), 

で計算する。ここで，Edcd及び Imdはデータシート上のター

ンオン損失とターンオフ損失の測定条件時の電圧と電流， 

eoffはスイッチング 1回のターンオフ損失である。さらに，

S1と S2が ON 状態となるときに，寄生容量に蓄積されたエ

ネルギーが放電され，損失が発生する。図 14に示すよう

に，S2の寄生容量による損失は，バッファキャパシタの放

電モードでのみ発生する。一方で，S1の寄生容量による損

失は，直流中間電圧制御とバッファキャパシタの充電モー

ドで発生する。したがって，S1と S2のそれぞれの寄生容

量 Cdsで発生する損失は以下の式で計算される。 

swindsSonsw fVCP 2
1__ 4

3=  .............................................. (18), 

( ) swinbufdsSonsw fVvCP 2
2__ 4

1 −=  ................................. (19). 

〈6･2〉 昇圧リアクトル体積  昇圧リアクトルの体積

は，既製品を基にコアの窓面積と断面積の積によりコアを

選定する Area Productによる設計法を用いて評価する(19)。 

4

3

max

2
max














=

JBK

IL
KVol

u

buf
vLbuf

 ........................................... (20).
 

ここで，Imaxはリアクトルの最大電流，Kvはコア形状定数，

Kuは窓の占積率，Bmaxはコア最大磁束密度，Jは巻線の電流

密度である。本論文では，ファインメットコアを想定し，

Bmax=1.2 Tとして計算する。また，既製品のリアクトルを基

に，提案回路のリアクトル体積を Kv=48.3, Ku=0.7, J=4 A/mm2

として計算した。 

〈6･3〉 最大パワー密度点における各トポロジーの比較 

表 2に選定した部品を示す。また，図 15に，定格電力を

3 kW と想定した，単相電力脈動補償機能を含む DC-DC コ

ンバータのパワー密度と変換効率の関係を示す。今回は，ス

イッチング周波数をパラメータとして，スイッチング周波

数が 1 kHzから 10 kHzまでの領域では 1 kHz刻み，10 kHz

から 100 kHzの領域においては 5 kHz 刻みで変化させた場

合のパレートフロントを用いて評価を行う。パレートフロ

ントカーブにおいて，ヒートシンクの体積は変換器損失に

より依存するが，リアクトルの体積はエリアプロダクトに

 
Fig. 13. Designing flow for active buffer circuit. 

 

(a) Buffer capacitor in charge mode. 

 

(b) Buffer capacitor in discharge mode. 

Fig. 14. Boost inductor current in DCM active buffer circuit. 
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より算定しているので，リアクトル損失には直接依存しな

い。その結果，リアクトル損失を考慮しなくても，最大パワ

ー密度点は変わらない。このため，パレートフロントでは，

リアクトルの損失を考慮しなくても最大パワー密度点を明

確にできる。 

パッシブ方式および従来アクティブバッファのDC-DC変

換回路は，一般的な昇圧チョッパを想定している。昇圧チョ

ッパにおける，昇圧リアクトルの電流リプルは定格入力電

流に対して 30%で設定し，スイッチング周波数はアクティ

ブバッファと同じとして評価を行う。図 15において，スイ

ッチング周波数を増加させることでリアクトル体積を低減

できるため，パワー密度が増加する。しかしながら，スイッ

チング損失が増大するため，ヒートシンクの体積増加との

トレードオフにより，最大パワー密度点に達した後，パワー

密度が低下する。 

図 15より，パッシブ方式では，スイッチング周波数が 65 

kHzにときに，最大パワー密度 5.8 kW/dm3，変換効率 98.6%

となる。また，従来の昇圧形アクティブバッファでは，スイ

ッチング周波数 45 kHzのときに最大パワー密度 4.7 kW/dm3

となり，パッシブ方式のパワー密度の 81.4%である。一方で，

DCM アクティブバッファにおいて，スイッチング周波数が

40 kHzの時に，パワー密度が最大 7.5 kW/dm3となる。従っ

て，DCM アクティブバッファ回路は，パッシブ方式及び従

来の昇圧形アクティブバッファに対して，それぞれ 1.3倍と

1.6倍の高パワー密度設計が可能である。 

図 16に，各回路方式の最大パワー密度点の部品体積の割

合を示す。図 16では，パッシブ方式の体積を 100%として，

他の回路方式の部品体積を基準化している。DCM アクティ

ブバッファでは，アクティブバッファに追加のリアクトル

を必要としないため，従来の昇圧形アクティブバッファの 2

つの昇圧リアクトルの体積に比べて，体積を 51.0%低減でき

る。この結果，DCM アクティブバッファの全体体積は，従

来の昇圧形アクティブバッファの体積の 63.1%となる。 

図 17に，最大パワー密度点における半導体素子及びキャ

パシタの損失の割合を示す。図 17は，パッシブ方式の全体

損失を 100%として，他の回路方式の損失を基準化した。図

17より，DCM アクティブバッファの全体の損失は，パッシ

ブ方式に対して 120%となり，このうち，半導体素子の導通

損失の割合が 70.2%を占める。これは，昇圧チョッパが電流

不連続モードで動作することにより，昇圧リアクトルの電

流実効値が電流連続モードと比べて増加するためである。

また，DCM アクティブバッファの最大パワー密度点におい

て，昇圧リアクトルの体積とインダクタンスはそれぞれ 0.14 

dm3 と 9.2 µH となる。ここで，ファインメットコアのコア

ギャップを 1.6 mmとすると，リアクトルの巻数は 6回とな

り，リアクトルの銅損は，表皮効果による影響のみを考慮し

た場合，5.6 Wとなる。また，実機での結果とは完全には一

致しないが，リアクトルの鉄損を正弦波励磁データをもと

に計算した場合，6.5 Wとなる。これらの損失は変換器損失

に対して約 10％となる(21)。 

Table 2. Selected components for 3 kW system. 

 

1 2 3 4
Power denoity [kW/dm3]

0 5
97

98.5

99.5

99

98

Conventional buck-type 
active buffer (50 kHz)

fsw increaoeo.

6 7 8

97.5

Conventional booot-type 
active buffer (45 kHz)

1 kHz

Rated power : 3 kW

Paooive 
(65 kHz)

DCM active buffer 
(40 kHz)

100 kHz 100 kHz

100 kHz

 

Fig. 15. Pareto-front of DC-DC conversion stage with power 

decoupling capability. 

 
Fig. 16. Volume distribution at maximum power density point. 

 
Fig. 17. Loss distribution at maximum power density point. 
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7. おわりに 

本論文では，DCM で動作する昇圧形アクティブバッファ

の制御法を提案し，実機による動作検証を行った。提案回路

はインバータ直流部に大容量の電解コンデンサを必要とし

ないため，長寿命化が期待できる。また，DCM アクティブ

バッファでは，昇圧チョッパの電流不連続モードを用いて

バッファキャパシタの充放電期間を設ける。これにより，昇

圧チョッパの昇圧リアクトルを用いてバッファキャパシタ

の電圧制御を行うため，従来のアクティブバッファと比較

して追加の磁気部品を必要としない。 

実験結果及び効率とパワー密度のパレートフロントを用

いた理論計算より，以下の結論を得た。 

(1) 定格 1 kWの実機実験にて，単相電力脈動補償制御を

適用することにより，小容量キャパシタを用いて昇圧リア

クトル電流の 2次成分(100 Hz)を 96.8%低減可能である。 

(2) 単相電力脈動補償制御に関わらず，直流中間電圧の 2

次成分を直流成分に対して 1%以下で制御可能である。 

(3) 3 kWシステムを想定して，パワー密度と効率について

パレートフロントを作成し，DCM アクティブバッファにつ

いて評価を行った結果，従来の昇圧形アクティブバッファ

の最大パワー密度と比較して 1.6 倍のパワー密度となるこ

とを確認した。また，パッシブ方式の最大パワー密度と比較

してもパワー密度が 1.3倍となることを確認した。 
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