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This paper proposes a multi-port converter in order to reduce the power conversion loss and circuit volume. The proposed circuit 

consists of a multilevel converter, a series active filter, and an unfolder. In the proposed circuit, the number of inductors is reduced 

from four to two compared to conventional circuit. In addition, a voltage balance controller is proposed in order to keep the capacitor 

voltage. It is confirmed that a prototype circuit achieves the maximum efficiency of 99.3%. Furthermore, capacitor voltage is 

balanced in different initial voltage conditions. 
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1. はじめに 

近年，燃料電池を用いた一般家庭向けコージェネレーシ

ョンシステムは高いエネルギー利用率を実現できるため(1)，

普及が進んでいる。しかし，燃料電池は負荷変動に応じて高

速に発電電力を制御することが難しい。そのため，蓄電池や

電気二重層コンデンサなどの蓄電素子と組み合わせて負荷

変動を補償するシステムがある(2)。このようなシステムの回

路構成の一例として，昇圧チョッパとインバータを組み合

わせた回路が挙げられる(3)。しかしながら，燃料電池や蓄電

素子の数だけ電力変換器が必要であり，システムの大型化

が懸念される。特にインダクタは体積が大きいため，小型化

の観点からインダクタ数の削減が要求されている。 

以上の背景から，多数の蓄電素子および燃料電池を接続

する電力変換器の小型化を目的にマルチポートコンバータ

が多数研究されている(4)-(7)。文献(5)では，入力 2 ポート間の

双方向動作，直流バスへの電力供給を 1 つの電力変換器で

達成している。しかしながら各ポートにインダクタが必要

となるため，回路が大型化する問題がある。文献(6)では，2

つの直流入力ポートを直列接続し，インダクタ 1 つで DC-

DC 変換を達成している。しかしながら，多くのマルチポー

トコンバータの回路方式は共通の DC バスを介して接続さ

れるため，直流入出力ポートごとに DC-DC 変換器が必要で

あり，交流出力の場合，DC-AC 変換器を接続する。さらに

単相交流のインターフェースでは，直流部に大容量のコン

デンサが必要となり，さらに回路体積が増加する。文献(7)

は，2 つの直流入力ポートと 1 つの交流出力ポートで構成さ

れている。しかしながら，1 つの直流ポートは出力電圧の最

大値以上の電源電圧を要求し，電源電圧が低い場合，DC-DC

コンバータが必要となるため，回路体積が増加する。 

本論文では，燃料電池と蓄電素子を接続する DC-AC 変換

器の小型化を目的に，直列多重方形波インバータとアクテ

ィブフィルタを直列接続した回路を提案する。インダクタ

はアクティブフィルタによる出力電流制御と出力部のフィ

ルタの 2 つのみ使用し，回路体積を小さくできる。さらに，

電源電圧が低いアクティブフィルタのみ PWM 動作をする

ため，スイッチング損失を大きく低減することができる。 

本論文の構成は，初めに提案回路および従来回路の半導

体素子の損失解析および冷却器と受動部品の体積からパワ

ー密度を算出する。算出した損失とパワー密度から，提案回

路は高効率かつ高パワー密度化を達成できることを確認し

た。次に，提案回路の動作を確認するために 1.0 kW の試作
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機で実験を行った。実験結果より提案回路は正弦波電圧お

よび電流を出力できること，2 つのコンデンサ電圧一定制御

により，アクティブフィルタのコンデンサ電圧を一定に保

てることを確認したので報告する。 

2. 提案回路構成とコンデンサ電圧一定制御 

〈2･1〉 回路構成と回路動作  図 1に提案回路を示す。

提案回路は，Cell A, B からなる直列多重方形波インバータ

と Cell C, D からなるアクティブフィルタ，フルブリッジイ

ンバータによる極性切り替え部から構成される。Cell A は燃

料電池を，Cell B はバッテリを接続することを想定してい

る。Cell B はバッテリの充放電動作を実現するためにフルブ

リッジ構成としている。Cell C と Cell D は電源をコンデン

サで構成しているため，アクティブフィルタ動作を実現す

るための追加電源は不要である。加えて，極性切り替え部の

デッドタイム期間中におけるインダクタ L1 の電流経路を確

保するために，極性切り替え部の DC リンク部にスナバ回路

を適用している(8)。 

図 2 に提案回路の動作波形を示す。図 2(a)は，Cell A およ

び Cell B の出力電圧波形と極性切り替え部のインバータに

印加する全波整流波形，図 2(b)は Cell C および Cell D の出

力電圧である。まず，Cell A と Cell B は系統周波数に同期し

て，0，VB，VA，VA+VBの 4 レベル電圧波形を出力する。次

に，Cell C と Cell D は，全波整流波形となるように 4 レベ

ル電圧波形の高調波成分を除去する。Cell C は方形波出力で

高調波成分を低減し，残りの高調波成分は，Cell D が PWM

動作をすることによって除去する。最後に，極性切り替え部

によって全波整流電圧から正弦波電圧に変換する。提案回

路において，直流電圧が高い直列多重方形波インバータは

方形波駆動である。したがって，極性切り替え部は半周期に

１度のスイッチングとなるため，スイッチング周波数は低

い。そして，高調波成分を補償するために PWM 動作をする

Cell D は，直流電圧が低く，低耐圧素子を適用できることか

らスイッチング損失は小さい。そのため，変換器全体のスイ

ッチング損失を大きく低減できる。また，インダクタは 2 つ

で構成できるため，昇圧チョッパと系統連系インバータで

構成した回路よりもインダクタ数を削減でき，回路体積の

小型化が可能となる。 

図 3 に出力電流制御ブロックを示す。Cell D はインダクタ

電流 IL1が全波整流波形となるように制御をする。Cell A,B，

C の出力電圧は，出力電流制御の外乱となるため，PI 制御

器の出力から Cell A,B,C の出力電圧を減算する。したがっ

て，アクティブフィルタの出力電圧は，全波整流電圧|Vgrid|と

直列多重方形波インバータ Cell A，B，C の差分電圧となる。 

〈2･2〉 提案回路の電源電圧条件  提案回路におい

て，各セルの電源電圧は次の条件を満たすように設計して

いる。まず，Cell Aと Cell B の電源電圧条件を(1)式に示す。 

_ A B

A B2

out peakV E E

E E

 +


 ........................................................ (1) 

ここで，Vout_peak出力電圧の最大値，EAは Cell A の電源電

圧，EBは Cell B の電源電圧とする。(1)式に示すように，

Cell A と B の合計電圧が系統電圧の最大値を上回る必要が

ある。加えて，Cell A の電源電圧は Cell B の約 2 倍の電源

電圧となるように設計する。Cell A と Cell B の電源電圧が

同一の場合，出力電圧が 3 レベルとなり，アクティブフィ

ルタが補償する高調波成分が大きくなる。一方，Cell A の

電源電圧が Cell B の 2 倍以上の場合，アクティブフィルタ

が補償すべき電圧が大きくなる。次に，アクティブフィル

タのコンデンサ電圧条件を(2)式に示す。 
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Fig. 1. Circuit configuration of the proposed circuit. 
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(a) |Vgrid| and Cell A, B output voltage. 
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(b) Cell C and active power filter output voltage. 

Fig.2. Conceptual diagram of the proposed circuit 

operation.  
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Fig. 3. Block diagram of the output current control. 
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A B C3 C 4
1 ( )
2

E E V V−  +  ................................................ (2) 

ここで，VC3は Cell C のコンデンサ電圧，VC4は Cell D のコ

ンデンサ電圧である。アクティブフィルタは Cell A と Cell 

B による高調波成分を補償できるだけのコンデンサ電圧を

維持する必要がある。 

〈2･3〉 セル合計電圧の平均値制御  セル電圧の平均

値制御は，Cell C と Cell D のコンデンサ電流の平均値をゼ

ロにすることで達成する。Cell C と Cell D の 2 つが出力す

る領域は，図 2(b)に示す電圧波形であり，図 2(a)に示す直列

多重方形波インバータが VB，VA，VA+VB を出力するしきい

値 VBth, VAth, (VA+VB)thと全波整流電圧の大小関係から決定さ

れる。しきい値を高くすると，アクティブフィルタが放電す

る領域が増加するため，コンデンサの電圧が低下する。一

方，しきい値を低くすると，アクティブフィルタのコンデン

サが充電されるため，電圧は上昇する。そのため，直列多重

方形波インバータの出力しきい値を制御することで，コン

デンサ電圧の平均値を制御できる。 

図 4(a)にセル合計電圧制御の制御ブロック図を示す。PI制

御器を使用し，PI 制御器の出力 iC*を出力電流 Iout の最大値

で規格化し，アクティブフィルタが出力できる電圧 VC3+VC4

を乗じることで，出力しきい値の操作量 Vth
*を決定する。操

作量 Vth
*と直列多重方形波インバータの基準出力しきい値

VBstd, VAstd, (VA+VB)std を加算して，直列多重方形波インバー

タの出力しきい値を決定する。 

〈2･4〉 セル電圧のバランス制御  2 つのコンデンサ

の合計電圧は，図 4(a)のセル合計電圧制御器によって一定に

保たれるが，それぞれのコンデンサ電圧を一定に保つため

にバランス制御を導入する。 

図 4(b)に各セルのコンデンサ電圧バランス制御器を示す。

バランス制御は，図 2(b)の Cell C の出力しきい値 VCthを 2 つ

のコンデンサ電圧がバランスするように制御する。まず，2

つのコンデンサ電圧の偏差を PI 制御器に入力する。PI 制御

器の出力である iC3
*を出力電流 Iout の最大値で規格化し，そ

の割合に応じてしきい値 VCthを変化させる。これにより Cell 

C のコンデンサ電圧を一定にできる。Cell D のコンデンサ電

圧は，Cell C と Cell D のコンデンサ合計電圧と，Cell C のコ

ンデンサ電圧の 2 つより決定される。コンデンサ合計電圧

制御とバランス制御の 2 つより，Cell C と Cell D の電圧バ

ランスを実現できる。 

3. 提案回路および従来回路のパワー密度比較 

〈3･1〉半導体素子とインダクタによる損失  図 5 に示

す従来回路と図 1 に示した提案回路の回路損失および回路

体積を検討する。従来回路は，2 台の昇圧チョッパと系統連

系インバータで構成される。表 1 に損失および回路体積の

解析条件を示す。燃料電池とバッテリの出力は提案回路と

同じ電力を出力する条件で損失解析を行う。 

まず半導体損失は，導通損失とスイッチング損失から構

成され，導通損失は，デバイスに流れる電流実効値 Irmsとオ

ン抵抗 Ronから(3)式で表される。 

2

con on rmsP R I=  ................................................................ (3) 

オン抵抗は実験に用いた半導体素子の 25度における標準
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(a) Cell C and Cell D capacitor voltage control. 
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(b) VC3 and VC4 balance control. 

Fig. 4. Block diagrams of the capacitor balance 

control. 
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Fig. 5. Conventional circuit. 

Table 1. Loss and circuit volume analysis parameters 

1.0 kW

50 Hz

200 V

5 A

Rated power

Output voltage

Output current

Output frequency

190 V

270 W

730 W

95 V

Fuel cell voltage

Fuel cell output power

Battery voltage

Battery output power

Switching

device

Proposed circuit

Conventional circuit

Cell A

Unfolder

600 V, 75 A, Si-MOSFET, RDS=17 mW

IPW65R019C7(Infineon)

Switching loss

IPB200N15N3G 

(Infineon)

Turn ON

Turn OFF

0.97 mJ (at 34 V, 20 A)

5.63 mJ (at 34 V, 20 A)

CSPI 3.0Heatshink

Capacitor

Proposed circuit

Cell A

Cell B

KXG series (Nippon chemi-con)　
350 V,150 mF,10 parallel connection

KXG series (Nippon chemi-con)　
160 V,330 mF,6 parallel connection

GXF series (Nippon chemi-con)

50 V, 2400 mF,3 parallel connection
Cell C

Conventional 

circuit

Chopper A
KXG series (Nippon chemi-con)　
400 V, 68 mF  

KXG series (Nippon chemi-con)　
160 V, 68 mF  

Chopper B

Inductor

Ripple current

Window utilization factor

Flux density

Current density

10 %

0.3

0.3 T

3 A/mm2

Cell B
200 V, 88 A, Si-MOSFET, RDS=9.9 mW

IPP110N20N3(Infineon)

Cell C

Cell D

60 V, 120 A, Si-MOSFET, RDS=2.1 mW

IPI120N06S4-H1(Infineon)

600 V, 75 A, Si-MOSFET, RDS=17 mW

IPW65R019C7(Infineon)

600 V, 75 A, MOSFET, RDS=17 mW

IPW65R019C7(Infineon)

GXF series (Nippon chemi-con)

50 V, 2400 mF,2 parallel connection
Cell D

3.67 A/mm2Cross-section area of the Winding

Electric resistivity of the Winding 4.24 mW/m  
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値を用いた。また，スイッチング損失は(4)式で表される。 

ave dc ave dc
switch on off sw

mon mon moff moff

I V I V
P e e f

I V I V

 
= + 
 
 

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

ここで，eonはターンオン，eoffはターンオフ 1 回あたりの

スイッチング損失，Iaveはデバイスに流れる平均電流，Vdcは

直流リンク電圧，Vmon，Vmoff，Imon，Imoffは損失測定時の電圧

および電流，fswはスイッチング周波数である。なお，スイッ

チング損失は IPB200N15N3G(Infineon)をスイッチング試験

により実測した。その損失が電圧・電流に比例すると仮定し

て損失解析を行った。なお，提案回路の Cell A，B，C は方

形波動作であり，スイッチング回数は系統周期に対して数

回から十数回となる。したがって，スイッチング損失は十分

低いため無視する。 

インダクタによる損失は，銅損のみ考慮する。鉄損は電流

リプル率を 10%と小さく設計することで無視する。インダ

クタの銅損は，インダクタンスより巻数を算出し，コアサイ

ズは同一として，巻線の長さを算出した。また，表皮効果に

よる交流成分の抵抗値を算出し，(5)式より銅損を算出した。 

2 2

L rms wdc ripple wacP I R I R= +  .................................................. (5) 

ここで，Rwdcは直流成分の巻線抵抗，Rwacは表皮効果によ

る交流成分の抵抗，Irippleはリプル電流とする。 

〈3･2〉 変換器の体積  冷却器の体積は，Cooling 

System Performance Index(以下 CSPI)を用いて算出する(9)(10)。

CSPI は単位体積あたりの熱抵抗の逆数であり，大きいほど

放熱能力が高い。自然空冷において CSPI は 3 程度である。

ここでは自然空冷を想定して，CSPI を 3 と仮定して冷却器

の体積を算出した。CSPI は(6)式より決定される。 

( )

1

th s a H

CSPI
R Vol−

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

ここで，Rth(s-a)は冷却器と大気間の熱抵抗[℃/W]，VolH はヒ

ートシンクの体積[dm3]である。CSPI と，半導体素子の損失

による発熱から冷却器に要求される熱抵抗を求めることに

より，冷却器の体積を算出することができる。 

インダクタの体積 VolLは，Area Product を用いて(7)式より

算出する(9)。また，インダクタンスは許容する電流リプル率

を一定として決定する。 

3

42 L
L v

u m w

W
Vol K

K B J

 
=  

 

 ...................................................... (7) 

ここで，Kv はコアの形状から決定される係数，Ku は窓の線

積率，Bmはコアの最大磁束密度，JWは巻線の電流密度，WL

はインダクタのエネルギーとなる。Kv, Ku, Bm, JW は一定と

し，インダクタのエネルギーにより体積が決定される。 

コンデンサはリプル電流より選定した。シミュレーショ

ンを用いてリプル電流の高調波解析を行い，メーカーにて

公表されている電流リプル係数を乗じてリプル電流を算出

した。そのリプル電流が規定に収まるコンデンサをメーカ

ーの標準品から選定し，データシート上の寸法から体積を

算出した。 

〈3･3〉 損失解析結果とパレートフロントカーブによる

変換器体積比較  図 6 にスイッチング周波数を 10 kHz か

ら 100 kHz まで変化させた際の半導体素子の損失を示す。ス

イッチング周波数が 20 kHz 以上では提案回路のほうが半導

体による損失が小さい。 

図 7 に従来回路および提案回路の損失を分離した結果を

示す。図 7 の左側がスイッチング周波数を 10 kHz とした場

合，右側がスイッチング周波数を 100 kHz とした場合の損失

である。提案回路は，通過素子数が多いことから導通損が支

配的であるが，PWM 動作をするセルの電圧が低いことから

スイッチング損失を低減できる。また，どちらもスイッチン

グ周波数の上昇に伴って，インダクタの銅損が小さくなる。

これはスイッチング周波数の上昇によりインダクタンスを

小さくできることから，巻線が短くなるためである。スイッ

チング周波数が 100 kHz のとき，従来回路に対して提案回路

は 72.2%損失を低減できる。 

図 8 に縦軸を電力変換効率，横軸をパワー密度としたパ

レートフロントカーブを示す。パレートフロントカーブは，

トレードオフ関係にある 2 つのパラメータの限界点を示す
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手法の一つである(10)。図 8 は，従来回路のスイッチング周

波数を 10 kHzから 1 MHzまで変化させた場合の効率とパワ

ー密度を，提案回路は 10 kHz から 10 MHz まで変化させた

場合のパレートフロントカーブを示している。損失は半導

体およびインダクタの銅損，体積は冷却器とインダクタと

コンデンサより算出している。一般的に，電流リプルを一定

とした場合，スイッチング周波数を高くするとインダクタ

の小型化が可能となるが，スイッチング損失の増加により

冷却器の体積は増加する。従来回路は，10 kHz から 40 kHz

にかけてインダクタの銅損が減ることで効率が向上する。

しかし，40 kHz 以上は，パワー密度は上昇するものの，ス

イッチング損失の増加により効率は低下する。提案回路は

スイッチング周波数が 2 MHz までは効率の変化は小さく，

パワー密度は 40 kHz 以上にすることで従来回路よりも高パ

ワー密度にできる。以上より，提案回路は従来回路に対して

高効率かつ高パワー密度化を達成できることを確認した。 

4. 実験結果 

表 2 に実験条件を示す。1 kW 試作機を用いて，回路動作

およびコンデンサ電圧制御の妥当性を確認する。実験では，

抵抗負荷を接続して提案回路の動作を確認した。また，Cell 

C と Cell Dのコンデンサは外部電源により初期充電を行い，

実験時に双方向スイッチを用いて外部電源を切り離してい

る。コンデンサの初期電圧は，初期電圧変動実験以外は，コ

ンデンサ電圧指令値 VC3
*,VC4

*の 32 V とした。 

図 9 に提案回路にコンデンサ電圧制御を適用した場合の

動作波形を示す。Cell A と Cell B は 4 レベルの方形波電圧

を出力し，Cell C，D はその差分電圧を出力していることが

確認できる。さらに，極性切り替え部から正弦波電圧および

正弦波電流を出力している。このときの出力電圧全高調波

歪(THD)は，1.08 %であった。 

図 10にコンデンサ電圧制御を適用した定常状態における

出力電圧および出力電流波形，Cell C と Cell D のコンデン

サ電圧波形を示す。定常状態において，コンデンサ電圧にリ

プル成分は含まれるが，2 つのコンデンサ電圧は指令値と一

致していることを確認した。 

図 11 に回路動作開始時からの出力電圧，電流波形とコン

デンサ電圧波形を示す。コンデンサ電圧は，220 ms で収束

Table 2. Experimental conditions. 

Output power

Output voltage

Cell A voltage

Cell B voltage

C3 capacitor voltage

C4 capacitor voltage

PWM Carrier Frequency

Response 

Proportional gain

Integral time

Danping factor

Parameter

Response 

Proportional gain

Integral time

Danping factor

Response 

Proportional gain

Integral time

Danping factor

PI1

(ACR)

PI2

(AVR)

PI3

(AVR)

Symbol Value

Pout

Vout

EA

EB

VC3
*

VC4
*

C3

fsw

fPI1

zPI1

KP1_pu

Ti1

Output current Iout

C4

fPI2

zPI2

KP2_pu

Ti2

fPI3

zPI3

KP3_pu

Ti3

1.0 kW

200 V

5.0 A

190 V

95 V

32 V

32 V

20 kHz

2 kHz

0.7

2.07 p.u.*3

111 ms

10 Hz

0.7

1.94 p.u.*3

22.2 ms

10 Hz

0.7

3.87 p.u.*3

22.2 ms

Cell C capacitor 3300 mF (H=1.69 ms)*1

Output frequency fout 50 Hz

Cell D capacitor 3300 mF (H=1.69 ms)
*1

Step down inductor L1 1.57 mH (%Z=1.2%)*2

Snubber  capacitor

Snubber  resistance

Csnb

Rsnb

4.4 mF

47 kW

 

*1 H : unit capacitance constant(12) based on an output average 

current Iout_ave and a capacitor voltage(VC3
* or VC4

*). 

*2 %L based on an output voltage Vout, an output current Iout, and an 

output frequency fout. 

*3 Proportional gain based on an output voltage Vout, an output 

current Iout. 
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Fig. 9. Operation waveform with capacitor voltage 

control. 
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Fig. 10. Capacitor voltage waveform at steady state. 
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Fig. 11. Transient response of the capacitor voltage. 
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していることが確認できる。加えて，コンデンサ電圧が過渡

状態にある場合でも，正弦波電圧および電流を出力してお

り，出力には影響を与えていないことがわかる。 

図 12にコンデンサ初期電圧を指令値から 10%変動させた

場合の系統出力電流およびコンデンサ電圧波形を示す。図

12(a)は，C3を 10%高い電圧に，C4を 10%低い電圧とし，図

12(b)は，C3を 10%低い電圧に，C4を 10%高い電圧とした。

コンデンサの初期電圧を変えても，各セルのコンデンサ電

圧はバランスし，一定に制御していることがわかる。また，

過渡状態においても正弦波電流の出力を確認した。 

図 13 に 348 W から 1.0 kW までの電力変換効率特性を示

す。効率は 900 W 時に最大効率 99.3%となる。1.0 kW 時の

効率は 99.2%である。3 章で算出した提案回路の 20 kHz，1.0 

kW 時の効率は 99.6%であり，誤差は 4.0 W である。誤差要

因しては，コンデンサの等価直列抵抗やスナバ回路による

損失があげられる。 

5. まとめ 

本論文では，直列多重方形波インバータとアクティブフ

ィルタ，極性切り替え部を組み合わせた提案回路における

半導体素子の損失解析とパワー密度の算出，実機による動

作検証をした。半導体素子の損失解析および回路体積算出

より，提案回路は従来回路に比べて，高パワー密度にできる

ことを明らかにした。最後に実機を用いて，提案回路は正弦

波電圧および電流出力を達成できること，900 W 時に最大効

率 99.3%を確認した。また，電圧バランス制御によって，コ

ンデンサの初期電圧が異なってもコンデンサ電圧の一定制

御を達成した。今後の展開として，実機における損失解析お

よび実機におけるスイッチング周波数を上昇させた場合の

効率を検討する。 
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(a) VC3 initial voltage +10%, VC4 inital voltage -10%. 
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(b) VC3 initial voltage -10%, VC4 inital voltage +10%. 

Fig. 12. Transient response of the capacitor voltage at 

initial voltage variations. 
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Fig. 13. Efficiency characteristics. 


