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第 1章 序論 

 

 

1.1 本研究の背景 

1.1.1 系統連系型マイクログリッド 

 

近年，現在の主となっている電力の発電方法に起因する燃料の枯渇，炭酸ガスの排出な

ど環境への影響は国際的な課題と成りつつある。このため風力，太陽光あるいはバイオマ

ス等の自然エネルギーによる分散型電源が注目されている。そして，このような分散型電

源と負荷をもつ，小規模系統でオンサイトなエネルギーネットワークであるマイクログリ

ッドが注目されている。 

マイクログリッドは，電力貯蔵システム等と組み合わせて使用することで分散型電源の

発電量を需要状況に合わせて制御できるため，電力の地域自給が可能で，エネルギー効率

も良い。また，オンサイトであるため，送電線で長い距離を送電する必要がなく，送電設

備投資の削減および送電損失の低減が期待できる。 

マイクログリッドに接続される分散型電源，特に自然エネルギーによる電源は自然環境

に大きく依存する。自然エネルギー発電システムで発電された電力はパワーコントロール

システム（PCS）により AC-DC 変換し，マイクログリッド内の配電システムに送電する。

系統連系する場合，自然エネルギー発電によって発生する数 Hz の脈動電圧による電力系統

の品質の悪化を防ぐために，電力系統とマイクログリッドの連携点に変動電力補償システ

ムを組み合わせる。また需要家に供給する電力を一定にするためにも，需要家近辺に変動

電力補償システムが必要である。 
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1.1.2 マトリクスコンバータにおける従来研究 

 

 現在，マトリクスコンバータは文献[1]のような，入力側を三相電源，出力側を三相モー

タとした，モータ駆動装置として用いられる場合が多い。文献[2]は，入力側を単相電源，

出力側を三相モータとした，単相/三相用マトリクスコンバータを提案している。文献[3]は，

風力発電システムと系統との連系部分にマトリクスコンバータを導入しており，モータ駆

動とは異なった用途となっている。また系統連系用として，文献[4]は，50Hz の交流電圧を

60Hz の電圧に変換するためマトリクスコンバータを使用している。 

ここで，これらの参考文献は全て出力側を特定負荷としている。本研究で扱う配電用マ

トリクスコンバータは，出力側が不特定負荷となる。この点が他の研究で扱われるマトリ

クスコンバータとの違いである。そこで，出力側を不特定負荷とした，配電用マトリクス

コンバータの研究を行なう。 
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1.1.3 マトリクスコンバータによるマイクログリッドの性能向上 

 

Fig. 1.1 に系統連系型マイクログリッドの構成を示す． 

現在，配電系統の需要端において，電力系統の三相 3 線式 6600V 系から需要家側の単相 3

線式 100V 系への設置系および電力変換の際に，一般的には柱上トランスが用いられる。し

かし柱上トランスには，電力系統の電力が変化した際に需要家に一定の電圧を供給する電

圧制御能力がない。そのため，自然エネルギー発電によって発電量が増減した場合に生じ

た電圧変動および系統インピーダンスによって生じた電圧下降に対して需要家に一定の電

力を供給することができない。  

 そこで，柱上トランスの置き換えとしてマトリクスコンバータ（以下 MC と省略）の利

用が提案されている[1]。マトリクスコンバータは，入力三相交流を任意の大きさ，周波数を

持つ交流に変換する次世代電力変換器である。また，一般的な三相/三相電力変換器である

整流器-インバータ，コンバータ-インバータ方式と比べ，中間に大容量の電解コンデンサを

持たず，小型化，省スペース化に有利である。更に，マトリクスコンバータは変圧器が有

しない電圧制御能力を有するため，需要家に供給する電圧の振幅，周波数を一定に制御で

きる。これにより，マイクログリッド内の配電システムにおける電圧変動を許容すること

ができるため，需要家付近の変動電力補償システムが不要となり，配電システム全体の変

動電力補償システムの補償容量の低減化が図れる。さらに，柱状トランスと比較して小型

化，省スペース化が期待できる。 

 しかしマトリクスコンバータを用いて需要家の単相 3 線式へ変換するためにはマイクロ

グリッドに中性線が必要である。そこで，電力系統の受電設備において，マイクログリッ

ド内に三相 4 線式 400V 系を構築する。そして変圧器の置き換えとして，配電用三相/単相

マトリクスコンバータの導入が提案されている[5]。以下配電用三相/単相マトリクスコンバ

ータを単相マトリクスコンバータ（単相 MC）と略す。 

 一般的なマイクログリッド内には送電系統と等しい周波数を用いる。しかし，本研究で

は配線インピーダンスによる電圧降下の低減という利点から，文献[6]により提案したマイ

クログリッド内の周波数を 10Hz とした場合を想定する。 

 Fig. 1.2 に提案する系統連系型マイクログリッドの構成を示す。 
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Fig. 1.1 一般的な系統連系型マイクログリッド 
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Fig. 1.2 提案する系統連系型マイクログリッド 
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1.2 本研究の目的・課題 

 

 本研究の目的は，配電用マトリクスコンバータを用いた系統連系型マイクログリッドを

構築することである。 

本論文では，まず文献[7]で発見された入力電流の基本波位相のずれの原因を解明する。

今までの単相 MC の研究において，スイッチングにより発生する高調波成分に関して詳細

な解析が行われていなかった。そこで，位相ずれの原因を解明していくにあたり，複数の

スイッチング方式により発生する高調波成分の解析を行い，新たに高周波成分を含めた制

御関数の定式化を行った。また，マイクログリッド内の電圧が変動した際には，需要家に

一定電圧を供給することが困難となるため，前任者による文献[8]では，定常状態及び過渡

状態において負荷電圧制御法が提案された。しかし，過渡状態において，実用的な制御応

答が確保されておらず，応答性の良い制御法の検討が課題となっている。そこで単相 MC

の座標変換方式の特性を活かした制御法を提案し，定常状態及び過渡状態においての有効

性を確認する。 
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1.3 本論文の構成 

 

 本論文は 6 章から構成される。 

 第 1 章では，本研究の背景と目的を示した。 

 第 2 章では，配電用マトリクスコンバータの主回路構成と電力変換方式を説明した 

 第 3 章では，単相 MC の入出力電圧，電流の位相解析を行い，制御関数を再定義した。 

 第 4 章では，瞬時負荷電圧の算出法を新たに提案し，有効性をシミュレーションにより

検証した。 

 第 5 章では，単相 MC を接続することに起因した，入力電流歪みを取り除く PPF を設計

し，有効性をシミュレーションにより確認した。 

第 6 章では，本研究の進捗と今後の課題をまとめる。 
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第 2章 配電用マトリクスコンバータの 

電力変換方式 

 

 本章では，配電用マトリクスコンバータの主回路構成と電力変換方式について述べる。

最初に 2.1 節において，配電用マトリクスコンバータの主回路構成について述べる。次に

2.2 節において，座標変換方式における制御関数を用いた入出力電圧，電流の関係を示す。

2.3 節では，制御関数からスイッチングパターンを求めるための， PWM パターンの生成に

ついて説明する。2.4 節では，理想スイッチを用い，負荷電圧，電源電圧波形をシミュレー

ションにより検証する。なお，2.1 節に示す主回路構成は文献[9]で，2.2 節に示す制御法は

文献[10]で既に提案されたものであるため，詳細はこれらの文献を参考にされたい。 
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2.1 主回路構成 

 

 Fig. 2.1 に単相 MC の主回路構成を示す。[9] 

Fig. 2.1 の回路は，理想的なマイクログリッドを想定した三相 4 線式 400V 系から，需要

家を想定した単相 3 線式 100/200V 系へ変換するシステムである。また主回路は，対称三相

交流電源，入力 LC フィルタ，6 つの双方向スイッチ，出力 LC フィルタ，3 つの単相負荷

から成り立ち，入出力フィルタのコンデンサと単相負荷および三相交流電源は同一中性点

に接地する。 

双方向スイッチは，入力相の 1 相に対して各々の出力相の間に設けられ，これらの双方

向スイッチを切り換え，出力相に接続する入力相との ON 時間を選択することにより，電源

から任意の振幅，位相，周波数を持つ電圧を直接出力することができる。 

入力フィルタは，PWM によりパルス化された入力電流の高調波成分を除去するために設

置し，出力フィルタは，出力電圧の高調波成分を抑制するために設置する。 

負荷 A,B には 100V，負荷 C には 200V の電圧を供給しなければならない。そこで，負荷

A,B に振幅 100V，位相差 180deg の電圧を供給することで，負荷 C に 200V の電圧を供給す

る。以下，本論文では負荷 C を省略する。 
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Fig. 2.1 中性線を持つ三相/単相用マトリクスコンバータの主回路構成 
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2.2 座標変換方式による単相 MCの制御法 

 

2.2.1 制御関数 

 

双方向スイッチ Sa1～Sb3は電源側の短絡，及び負荷のリアクトルの還流経路を確保するた

め，負荷端の開放が生じないようにスイッチングを行う必要がある。よって，同一出力相

に接続される双方向スイッチは，1 つは必ず ON させるが 2 つ以上は ON させない。 

Fig. 2.2 にスイッチングパターンの例を示す。 

また，PWM 制御の際の ON-duty を連続関数とし，制御周期 Ts内の双方向スイッチ Sa1～

Sb3の ON 時間の割合で定義する。これを「制御関数」と呼び，それぞれ a1～b3とする。こ

れを式で表すと，例えば a1については(2.1)式となる。 

 

s

as

T

ST
a

)( 1
1

のオン時間内の
  ································································ （2.1） 

 

また，双方向スイッチの ON-dutyの定義より(2.2)，(2.3)式が成り立つ。 
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 ················································································· （2.2） 

3,2,1,10,10  nba nn  ··························································· （2.3） 

 

単相 MC の出力電圧 voa,vobの Ts内の平均値を oboa vv , とすると，入出力電圧には (2.4)式の

関係がある。 
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ここで，制御関数により単相 MC の出力電圧が決定された場合，入力電流も一意に決定

される。これは間接型電力変換器と異なり，入出力が直接接続されているためである。よ

って，入力電流 iiu,iiv,iiwの Ts内の平均値を iwiviu iii ,, とすると(2.5)式の関係がある。 
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 ··········································································· （2.5） 
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Fig. 2.2 スイッチングパターンの例 
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2.2.2 入出力電圧，電流の関係 

 

単相 MC の制御関数には，仮想 AC/DC/AC 変換方式と，座標変換方式があるが，本論文で

は座標変換方式を使用する。[7] 

座標変換方式による制御関数を(2.6)式に示す。 
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 ··············································································································· （2.6） 

 

Aa ,Abは振幅変調率であり，入力電圧から出力電圧の振幅の大きさを決定するパラメータで

ある。iは入力角周波数，oは出力角周波数である。abは u 相の電源電圧 vusの位相を

基準としたときの出力電圧位相の指令値となり，3 章の振幅，位相制御法で用いるパラメー

タとなる。hu,hv,hwは h 関数である。h 関数は，出力電圧の零相分を決定する関数であり，(2.2)

式を満たすよう導入した関数となる。よって，(2.2)式より，(2.7)式が成り立つ。 

 

1 wvu hhh  ···················································································· （2.7） 

 

以降，電源電圧式から出力電圧式の導出を行なう。単相 MC の電源電圧 vsu,vsv,vswを(2.8)

式に示す。 
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Vsは電源電圧振幅であり，sは電源角周波数である。 

単相 MC の入力電圧 viu,viv,viwを対称三相交流電圧と仮定し，(2.9)式に示す。 
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Viは入力電圧振幅，は入力電圧の位相角である。 

(2.4)式に(2.6),(2.9)式を代入すると，単相 MC の出力電圧 oboa vv , は(2.10),( 2.11)式となる。 
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 ············································· （2.10） 

iwwivviuu vhvhvhv 0  ········································································ （2.11） 

 

v0 は零相電圧である。単相 3 線式システムでは，v0 を 0 としなければならないため，(2.7)

式の条件より，h 関数は(2.12)式となる。 

 

3/1 wvu hhh  ················································································ （2.12） 
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次に，出力電流から入力電流の導出を行なう。単相 MC の出力電流 ioa,iobを正弦波と仮定

し，(2.13)式に示す。 
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 ································································ （2.13） 

 

Ia ,Ibは出力電流振幅，a ,bは出力電流の位相角である。 

(2.5)式に(2.6),( 2.12),( 2.13)式を代入すると，単相 MC の入力電流 iwiviu iii ,, は(2.14)式となる。 
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 ··············································································································· （2.14） 

 

(2.14)式より，入力角周波数iと出力角周波数oが等しい場合，入力電流は正相基本波成分

と正相三次高調波成分を含むことが分かる。 
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2.3 PWMパターンの生成 

 

 ここでは得られた制御関数 a1～b3から，Fig. 2.2に示したような実際にスイッチをON/OFF

するパターンの求め方を説明する．キャリア周期 Ts とし，各周期の始めまでに制御関数の

値を求めておく．次に，その値によって Ts中の各スイッチの ON 時間を配分する．これを

行うための手法は様々な研究がされているが，本研究では制御周期内の平均値を基に電力

変換の基本的な特性を扱うので，基本的なスイッチングパターン作成法であるのこぎり波

比較変調方式を用いる．制御関数とのこぎり波比較方式の一例を Fig. 2.3 に示す．（2.6）式

で示された時間 t の連続関数 a1と a1+a2のサンプリング値をのこぎり波比較する．のこぎり

波が a1の値より小さい時はスイッチ Sa1を ON し，a1より大きく a1+a2より小さいとき Sa2

を ON する．また，a1+a2より大きいときは Sa3を ON する．この方法により，キャリア周期

Ts内の Sa1:Sa2:Sa3の ON-Duty は a1:a2:a3となる．スイッチ Sb1，Sb2，Sb3のスイッチングパタ

ーンについても同様である． 

今回の例では，Sa1→Sa2→Sa3の順（b についても同様）でスイッチする方式を示したが，

PWM 制御は制御周期内の平均値を満たせばよいため，スイッチの順序に制約はない．よっ

て，今回は，Fig. 2.4 に示す三角波比較変調方式についても用いることにする。 
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Fig. 2.3 のこぎり波比較による PWM パターンの生成 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Fig. 2.4 のこぎり波比較による PWM パターンの生成 
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2.4 理想スイッチによる負荷電圧，電源電流のシミュレーショ

ンによる検証 

 

2.4.1 シミュレーション条件 

 

Fig. 2.5 にシミュレーション回路を示す。また，Table. 2.1 にシミュレーションパラメータ

を示す。 

今回のシミュレーションでは，負荷電圧 vla,vlb，電源電流 isu,iisv,iswの波形を求めるために

行なう。また，単相 MC のスイッチを理想的な双方向スイッチとし，スイッチが一瞬で切

り替わるものとする。そのため，デッドタイムは考慮しない。なお，シミュレーターには

PSIM を用いた。 

電源線間電圧は，実際の配電系統での利用を考慮して 400Vrms とした。そのため，振幅

変調率 Aa ,Abは電源 400Vrms を出力 100Vrms に変換できる値を与えた。入出力フィルタは，

スイッチングによるキャリア周波数成分を除去するため，カットオフ周波数が 1kHz となる

よう設計した。負荷 Rla,Rlbは平衡負荷とし，一般家庭の最大契約電流 60A が流れるよう，

定格負荷とした。 

出力側の PU 法は負荷相電圧 100Vrms，入力側は電源相電圧 230.9Vrms を基準とした。 
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Fig. 2.5 シミュレーション回路 

 

 

 

Table. 2.1 シミュレーションパラメータ 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

電源線間電圧 Vs 400[Vrms] 

電源周波数 fs 10[Hz] 

入力周波数 fi 10[Hz] 

出力周波数 fo 50[Hz] 

振幅変調率 Aa ,Ab 0.2887[-] 

キャリア周波数 fca 10[kHz] 

 

入力側 LC フィルタ 

Lin 0.1[mH]，6.3*10-3[p.u.] 

Rin 50.0[m]，30*10-3[p.u.] 

Cin 250 [F]，19.0[p.u.] 

 

出力側 LC フィルタ 

Lout 0.5 [mH]，9.4*10-2 [p.u.] 

Rout 3 [m]，1.8*10-3 [p.u.] 

Cout 50 [F]，38 [p.u.] 

負荷 Rla, Rlb 1.66 []，1.0 [p.u.] 
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2.4.2 シミュレーション結果 

 

Fig. 2.6 に負荷電圧波形，Fig. 2.7 に電源電流波形と FFT 解析結果を示す。 

Fig. 2.6より，負荷電圧は振幅 141.4V (100Vrms)の正弦波交流となっていることが分かる。

また Fig. 2.7 より，電源電流は(2.14)式の理論式通りの正相基本波成分と正相 11 次高調波成

分が確認できる。ここで，11 次高調波電流は入力フィルタのカットオフ周波数を 1kHz に設

計していることから，電源側に流れ込んでしまう。つまり，系統側に 10Hz と 110Hz 成分の

電流が混流することになる。しかし，これは電力品質確保に関する系統連系技術要件ガイ

ドライン[]に反することになるため，取り除く必要がある。これについては，5 章に提案法

を示す。 
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Fig. 2.6 負荷電圧（理想スイッチ） 
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(a)電源電流波形 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

(b)電源電流の FFT 解析結果 

Fig. 2.7 電源電流（理想スイッチ） 
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第 3章 単相MCの入出力電圧・電流位相解析 

 

配電用マトリクスコンバータは十数 kHz のスイッチングを行うため，それに伴う高調波

成分が発生する。本章では，2.3 節で示した二つの変調方式についてそれぞれ高調波成分の

解析を行う。具体的には，高調波成分の数式化を行い，スペクトラムを確認する。そして，

高調波成分に対する出力側合成インピーダンスの近似を行った上で，両変調方式における

高調波成分の違いについて比較していく。 

 なお，本章では高調波成分に関する数式化は導出過程を省き，結果のみを示す。詳しい

導出過程については付録を参照されたい。 
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3.1 出力側合成インピーダンスの近似 

 

 今，接続される負荷が(3.1)式で表されたとする。 

　　jXRZ ll   ........................................................................................................................... (3.1) 

この時，出力フィルタと負荷を合わせた合成インピーダンスは次の式として与えられる。 

)
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 ............................................................................................................................................................. (3.2) 

 

ここで，(3.2)式における ω’oは高調波成分の角周波数を表しており，出力角周波数oとは異

なることに注意したい。MC は通常数 kHz のスイッチングを行うことから，ω’oは十分に大

きいとしてみなし，(3.2)式を次のように近似する。 

ooo LjZ '  ................................................................................................................................... (3.3) 

なお，(3.2)式から(3.3)式への近似を行う際に，Roは出力リアクトル Lo の内部抵抗であるた

め十分に小さいとしてみなし無視する。 
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3.2 のこぎり波比較変調方式における高調波成分の解析 

 

3.2.1 スイッチング関数 

 

 単相 MC の入出力の変換は(2.4)，(2.5)式により行われる。しかしながら，これらの式は平

均値の式として表現されている式であり正確には正しくない。単相 MC の入出力の変換は

本来(3.4)，(3.5)式の形で行われる。(3.4)，(3.5)式において，Ssa1～Ssb3はスイッチング関数を

意味している。なお本稿では，スイッチング関数をスイッチのオンオフ信号を時間関数と

して表した関数であると定義しておく。それらを数式で表すと，以下のようになる。 
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また，MC はまた，MC はスイッチ信号が独立でないため，変調におけるスイッチ信号には

(3.8)式のような制約が与えられる。 
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1321  aaa  ........................................................................................................................... (3.8) 

そこで Ssa2は， 
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となる。また式中の変数は以下で補う。 
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k は正の奇数，k’は正の偶数，ωcはキャリア角周波数である。 

 次にスイッチング関数 Ssa1～Ssa3のスペクトラムの実測例を Fig 3.1 に示す。Ssa2のみ非対

称で成分が現れていることが確認できる。なお Ssb1～Ssb3 に関しては成分の現れ方が Ssa1～

Ssa3と同じであるため省略する。 
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(a) Ssa1のスペクトラム 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

(b)  Ssa2のスペクトラム 
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(c) Ssa3のスペクトラム 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

(d) Ssa1のスペクトラム(縮小図) 

Fig.3.1 スイッチング関数のスペクトラム 
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3.2.2 シミュレーション結果（出力電流） 

 (2.8)式と(3.4)式から算出した出力電圧を出力側の合成インピーダンスで割ることにより出

力電流が求まる。その式は以下のようになる。ただし，ここでは簡単化のため入力フィル

タは除去した状態，つまり(2.8)式において δ=0，Vi＝Vsとする。 
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 ................................................................................................................................................. (3.11) 

ここで，上式において変数は以下のように定義する。また，k’’は自然数である。 

sc knA  1 ， sc knA  2 ， sc knA    

sc knB  1 ， sc knB  2 ， sc knB    

sc knC  1 ， sc knC  2 ， sc knC    

sc knD   ， sc knD  2 ， sc knD    

　
66

1
1


  kG ， 　

66

1
2


  kG ， 　

66

1 
  kG  

　
66

1
1


  kH ， 　

66

1
2


  kH ， 　

66

1 
  kH  

(3.11)式において φは出力側合成インピーダンスの大きさと移相遅れ角であり，高調波成分

の各成分により異なる値をとる。しかし，ここでは ωc>>ωs,ωという関係が成り立っている

ので， 

cscc nnkn   　　,  .......................................................................................... (3.12) 

として扱っていく。なお 3.1 節で行った出力側合成インピーダンスの近似により以下の関係

が成り立つ。 

　ocn LnZ
c

   .......................................................................................................................... (3.13) 

2


  

cn
 .................................................................................................................................. (3.14) 

次に出力電流のスペクトラムの実測例を Fig.3.2 に示す。 
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(a) n=1 における拡大図 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

(b) 縮小図 

 

Fig.3.2 出力電流のスペクトラム 
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3.3 三角波比較変調方式における高調波成分の解析 

 

3.3.1 スイッチング関数 

 

 三角波比較変調方式におけるスイッチング関数を以下に示す。また，そのスペクトラム

の実測例を Fig.3.3 に示す。 
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(a) Ssa1のスペクトラム   

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

(b) Ssa2のスペクトラム     
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(c) Ssa3のスペクトラム 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

(d) Ssa1のスペクトラム （縮小図）  

 

Fig.3.3 スイッチング関数のスペクトラム 

 

k=0 

k=1 k=1 

k’=2 k’=2 

k=3 k=3 



 

 

 

 

34 

3.3.2 シミュレーション結果（出力電流） 

 三角波比較変調方式における出力電流式は以下のようになる。また，スペクトラムの実

測例を Fig 3.4 に示す。 
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(a) n=1 における拡大図 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

(b) 縮小図 

Fig.3.4 出力電流のスペクトラム 
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3.4 高調波成分による影響を考慮した入力電流の解析 

 

前節では，高調波成分を含めた出力電流式を導出した。本節では，高調波成分を含んだ

形で入出力の電流の変換が行われることによりどのような影響があるのかを考察し，その

入力電流を定式化する。 

 

3.4.1 高調波成分による基本波の生成 

 

 入力電流は(3.5)式により得られる。つまり，入力電流はスイッチング関数と出力電流の積

を取ることにより得られることになる。出力電流にはスイッチングにより発生する高調波

成分を示す項が存在し，スイッチング関数についても同様に高調波成分が存在する。これ

らの積が行われることにより，周波数差が 10Hz となる成分同士が掛け合わされることで，

余弦波の積和の関係性から基本波成分である 10Hz 成分が生成される。この節では，それを

数式的に説明していく。また，のこぎり波比較変調方式と三角波比較変調方式でどのよう

な違いがあるのかを比較していく。 
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のこぎり波比較変調方式 

 

 まず(3.5)式に基づき計算を行う。その際，ここでは u 相のみに着目し，また高調波成分ど

うしの掛け合わせにおいて基本波成分が生成される所のみを計算することにする。その結

果を以下に示す。 
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 ...................................................................................................................................................... (3.19) 

(3.19)式において k’’は自然数である。                        

(3.19)式と同様に b 相も算出すると，これら二つの式が等しくなっていることが確認できる。

つまり，高調波成分の掛け合わせにより生成される入力電流の基本波成分は a 相と b 相に

おいて同振幅で同位相であることになる。よって，(3.19)式を 2 倍したものが新たに入力電

流の式として加算される。つまり，この基本波が新たに追加されることで位相のずれが起

きていたと考えられる。 

 

三角波波比較変調方式 

 

 三角波比較変調方式においても同様に高調波成分の掛け合わせにより入力電流の基本波

成分が生成されると考えられる。よって同様の計算を行った結果，高調波成分の掛け合わ

せの組において sc kn   と sc kn   ， sc kn   と sc kn   成分で

作られる基本波は，それぞれ同じ振幅で位相が 180[deg]ずれている。よって，その組同士で

高調波成分の掛け合わせにより生じる基本波成分が互いに打ち消し合うことになる。つま

り，三角波比較変調方式では位相のずれはほぼ起きていないとみなすことができる。しか

し，これらの考え方は近似的であるため，実際には高調波成分の掛け合わせにより生じる

基本波成分は完全には打ち消し合わず，わずかながら残っていると考えられる。 
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3.4.2 入力電流の近似式 

 

 本節では，新たに導出された入力電流式(3.19)式についてシミュレーションを用いて検証

を行う。しかしながら，(3.19)式のままでは検証が行えないため，近似をおこなう。 

 

(3.19)式をc>>s ,と節で行った合成インピーダンスの近似を考慮すると以下の式変

が得られる。 
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 .................................................................................................................................................. (3.20) 

求められた(3.20)式において，v 相，w 相についても同様にもとめると最終的に得られる

入力電流式は以下のようになる。 
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 ...................................................................................................................................................... (3.21) 

以上より新たな入力電流式が導出された。この式における第 2 項目が現在問題となってい

る位相のずれの原因であると考えられる。 
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3.4.2 シミュレーション条件 

 

 ここでは，(3.35)式において実際に新たに追加された項により位相がどれだけずらされる

のかをシミュレーションと比較，検証していく。 

 Table.3.1 にシミュレーションパラメータを示す。今回は δ=0 とするため入力フィルタは除

去し，またシミュレーション条件を二つ設ける。条件①では出力フィルタの値を固定し負

荷の値を変化させる。条件②では負荷を固定子出力フィルタの値を変化させる。また，(3.35)

式とシミュレーションとで行う比較の対象は入力電流位相であるため，シミュレーション

では入力電流位相を測定する。 

 

Table3.1 シミュレーションパラメータ 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 (3.21)式には k’’，n といった無限大にまで値を持つ数が含まれている。つまり，(3.21)式で

は検証が行えない。よって，ここでは n は 2，k’は 4 までとし(3.21)式を近似する。ここから

はその近似式により検証を行っていく。条件①，②における近似式は以下のようになる。 

 

 

 

 

 

 

電源線間電圧 Vs 400[Vrms] 

出力相電圧 Vl 100[Vrms] 

電源周波数 fs 10[Hz] 

出力周波数 fo 50[Hz] 

振幅変調率 A* 0.2887 

キャリア周波数 fc 10[kHz] 

入力 LC フィルタ 

Li  

Ri  

Ci  

  条件① 条件② 

出力 LC フィルタ 

Lo 0.2[mH] 0.2~2.5[mH] 

Ro 6[m ] 6[mH] 

Co 125[F] 507~10.1[μF] 

負荷 Ral,Rbl 1.67~20[Ω] 1.67[Ω] 
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3.4.4 シミュレーション結果 

 シミュレーション結果を Fig3.5 に示す。条件①，②におけるグラフにおいて，(2.6)式とシ

ミュレーションによる値との距離 Δφが位相のずれの大きさを示している。今，これらの結

果から，近似式による値とシミュレーションによる値はほぼ同じだけ位相がずれているこ

とが確認できる。つまり，この結果から位相のずれの原因は高調波成分の掛け合わせによ

り発生した基本波であるいえる。 

ここで，シミュレーション条件を二つ設けた理由を説明しておく。条件①では，出力フ

ィルタの値が固定であるため，出力電流に存在するスイッチングにより発生する高調波成

分の大きさは変化しない。それに対して，負荷の値を小さくしていくことで出力電流の基

本波成分が大きくなるため，相対的に高調波成分が基本波に対して小さくなるため位相の

ずれが小さくなる．条件②では，負荷の値を固定しているため出力電流の基本波成分はほ

ぼ大きさが変わらないが，出力フィルタのパラメータを変化させる，つまりここで出力リ

アクトルの値を小さくしていくことで高調波成分が大きくなり位相のずれが大きくなる。

出力フィルタの値を変化させることでも出力電流の基本波成分も変化はするが，今回は出

力リアクトルの値の変化は基本波成分に対しては微小なのであるので，基本波成分にはあ

まり影響がない。これらの違いを示すために条件を二つ設けた。 
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(a) 条件①における結果 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

  

 

 

(b) 条件②における結果 

Fig.3.5 シミュレーション結果 
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第 4章 負荷電圧の振幅，位相制御法 

 

本章では，負荷電圧一定制御における負荷電圧の振幅，位相制御法について述べる。最

初に 4.1 節において，提案する振幅，位相制御法について述べる。次に 4.2 節において，提

案した制御法の有効性を，シミュレーションにより検証する。 

 

4.1 提案する振幅，位相制御法 

4.1.1 振幅，位相制御法の基本原理 

 

(2.10)式より，振幅変調率 Aa ,Ab及び出力電圧位相の指令値abを要求に応じて操作する

ことで，単相 MC の出力電圧の振幅，位相を制御できる。出力電圧を制御する手法として，

電源電圧 vsu,vsv,vswを検出し振幅，位相を操作するフィードフォワード制御と，負荷電圧 vla,vlb

を検出し振幅，位相を操作するフィードバック制御があるが，本研究ではフィードバック

制御を採用する。また本稿では，単相 MC の入力電圧と出力電流を用いた負荷電圧制御を

提案する。(2.10)式～(2.14)式より，入力電圧と出力電流，制御関数を用いることで単相 MC

の負荷電圧の振幅，位相は算出可能である。これは，エネルギーバッファを持たない回路

方式と直接変換方式の特性を用いた理論である。負荷電圧 vla,vlbは(4.1)式で表される。 
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 ······················································ （4.1） 

Vla,Vlbは負荷電圧の基本波振幅であり，lalbは基本波位相である。また，vlah,vlbhは負荷電

圧の歪み成分である。 

ここで負荷電圧は，Vla,Vlbが 141.4V(100Vrms)，lalbが 0deg，vlah,vlbhが 0 となることが

望ましくなる。今回構築した制御系では，基本波の振幅，位相のみを制御するものとする。 

単相 MC の負荷側 1 相分回路を Fig 4.1 に示す。 Fig 4.1 より負荷電圧は，電圧降下の関係

から(4.2)，(4.3)式で表現される。 

 

oa
v

dt

oa
di

out
L

la
v   ········································································· （4.2） 

laoa
LI

oaoa
V

la
v    ······························································· （4.3） 

両式内の出力電流 Ioa，出力電圧 Voa，位相φを算出することで，瞬時負荷電圧は推定可能で

ある。 
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4.1.2 瞬時負荷電圧算出法 

 

負荷電圧算出ブロックを Fig 4.2 (a)，(b)に示す。 

Fig. 4.2(a) の負荷電圧算出ブロックを用いて，出力電流から出力電流の基本波成分の振幅，

位相の算出方法を説明する。また，入力電流には本変換原理上，110Hz の歪み成分とスイッ

チングリプルが重畳されており，これらの成分は，負荷電圧算出の外乱となるため，以下

の手法により取り除いていく。 

まず，出力電流 ioaは単相 MC の入出力関係式より，スイッチ電流 iSa1，iSa2，iSa3として(4.4)

式で表現できる。ブロック 1 では，スイッチ電流の d-q 変換後電流を(4.4)，(4.5)式を用いて

(4.6)式のように表現する。さらに，id_sa，iq_saからスイッチングリプル成分を LPF で取り除

く。 
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ブロック 2 では，d-q 変換で発生した 100Hz 成分の歪み成分を半周期位相シフトした波形に

足し合わせることで，直流成分のみを取り出す。そしてブロック 3 で d-q 軸上で Voa，Ioa，

φoa，φla計算する。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Fig. 4.1 a 相回路 
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(a) 負荷電圧算出ブロック (出力電流) 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

(b) 負荷電圧算出ブロック (入力電圧) 

Fig. 4.2 負荷電圧算出ブロック 
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4.1.3 振幅，位相制御系 

 

負荷電圧の振幅，位相制御系を Fig. 4.3 に示す。算出した負荷電圧の基本波成分 Vla, Vlbが

指令値 141.4VとなるようPI制御を行ない，得られた偏差Aa,Abを新たな振幅変調率とする。

ここで PI 制御器の伝達関数 KPI1(s)を，比例ゲイン KP，積分ゲイン KIを用い(4.7)式に示す。 

 

sKKsK IpPI /)(   ········································································ （4.7） 

 

さらに，算出した位相の基本波成分lalbが指令値 0degとなるように，得られた偏差ab

を新たな出力電圧位相の指令値とする。 

これらの値 Aa,Ab,abを(2.6)式へ代入することで新たな制御関数が生成される。 

この際，a 相と b 相は独立に制御可能であり，a 相と b 相の振幅と位相が異なる場合でも

対応可能である。 

 

ここで負荷電圧振幅，位相算出ブロック内の LPF は 2 次 LPF とする。また，2 次 LPF の伝

達関数 GLPF(s)を，カットオフ周波数 f c1，減哀比を用い(4.8)式に示す。 

また，2 次 LPF の伝達関数 GLPF(s)を，カットオフ周波数 f c1，減哀比を用い(4.8)式に示す。 
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47 

 

 

 

 

 

 

ioa

voa

Sb3

Sa3

vsu

vsv

vsw

isu iiu
viu

viv

viw

iiv

iiw

iob

ila

ilb

isv

isw vob

Rin

Lin

Cin

Rout

Lout

Cout

Single-phase MC

Sa1

Sa2

Sb2

Sb1

Control 

function

PI
ab

=ot

Aa, Ab

lalb

Vla, Vlb

st

141.4V

0deg

vla

Load A

vlb

Calculation

unit

Ioa, Iob

Load B

 

 

Fig. 4.3 負荷電圧の振幅，位相制御系 
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4.2 振幅，位相制御法のシミュレーションによる検証 

Table. 4.1 にシミュレーションパラメータを示す。振幅，位相制御は，シミュレーション

と同時に開始する。また，以降のシミュレーションは，理想スイッチで行なうものとする。 

 

 

Table. 4.1 シミュレーションパラメータ（振幅位相制御法） 

 

 

 

 

 

 

4.2.1 電源電圧変動 

 

4.2.1.1 シミュレーション条件 

 

今回のシミュレーションは，不平衡負荷接続時の電源電圧変動における振幅，位相制御

法の有効性を検証するために行なう。そのため Fig 4.3 内の負荷 A をインダクタンス及び抵

抗の定格負荷，負荷 B を抵抗の定格負荷とする。また，電源電圧は 0.2 秒後にステップ的に

30%上昇させた。Table. 4.1 以外のパラメータは，Table. 2.1 のパラメータを利用する。 

 

4.2.1.2 シミュレーション結果 

 

Fig. 4.4 に算出した負荷電圧の振幅波形，Fig. 4.5 に位相波形を示す。 

Fig. 4.4 より，制御を行なっていない場合は，電源電圧に比例して負荷電圧振幅も 30%上

昇し，130V となっていることが分かる。しかし，制御を行なうことで，約 0.3 秒で 100V に

制御できることが分かる。ここで，電源電圧変動開始時から約 5ms の算出遅れが発生して

いる原因は，Fig 4.2 内の delay ブロックにより 100Hz の半周期分(1/200Hz)の遅延に起因し

ていると考える。 

Fig. 4.5 より，今回のシミュレーション条件では負荷位相は変化しない。ここで，この結

果が定常状態の実際の負荷電圧位相を算出できているのか確認する。Fig. 4.6 の等価回路を

用いて(4.9)式～(4.12)式の関係から求めると，φla＝-5°であった。Fig. 4.5 の位相において

も正確に算出できたことがわかる。 

 

 

負荷 A Rla，Lla 1.66[]，1.0[p.u.]，1[mH] 

負荷 B Rlb 1.66 []，1.0[p.u.] 

PI 制御器 
KP 0.001 

KI 15 



 

 

 

 

49 

 

 

 

 

 

 

130

A
m

p
li

tu
d

e 

[V
]

Time [s]

Vla
’

Vlb
’

0.4
90

100V

電源電圧変動開始

0.2 0.3

 

(a)制御無し 

 

 

 

 

130

A
m

p
li

tu
d

e 

[V
]

Time [s]

Vla
’Vlb

’

0.40.2
90

100V

電源電圧変動開始

0.3
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Fig. 4.4 算出した負荷電圧の振幅（電源電圧変動時） 
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(b)制御有り 

Fig. 4.5 算出した負荷電圧の位相（電源電圧変動時） 
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Fig. 4.6 負荷側一相回路（電源電圧変動時） 
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4.2.2 負荷変動 

 

4.2.2.1 シミュレーション条件 

 

今回のシミュレーションは，負荷変動時における振幅，位相制御法の有効性を検証する

ために行なう。そのため負荷 A を 0.2 秒後に無負荷に変化させた。その他のシミュレーショ

ン条件は， Table. 4.1 及び Table. 2.1 とする。 

 

 

 

4.2.2.2 シミュレーション結果 

 

Fig. 4.7 に算出した負荷電圧の振幅の応答波形を，Fig. 4.8 に位相の応答波形を示す。 

Fig. 4.7 より，制御を行なっていない場合は，負荷の変化により振幅が変化することがわ

かり，振幅の誤差を制御できていることが分かる。また，Fig. 4.8 より位相も制御できるこ

とが分かる。  
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(b)制御有り 

Fig. 4.7 算出した負荷電圧の振幅（負荷変動時） 
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(b)制御有り 

Fig. 4.8 算出した負荷電圧の位相（負荷変動時） 
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4.2.3 電源電圧及び負荷変動時 

 

4.2.3.1 シミュレーション条件 

 

今回のシミュレーションは，電源電圧及び負荷変動時における振幅，位相制御法の有効

性を検証するために行なう。そのため電源電圧を，0.2 秒後にステップ的に 30%上昇させ，

負荷 A を 0.2 秒後に定格負荷から無負荷に変化させた。その他のシミュレーション条件は， 

Table. 4.1 及び Table. 2.1 とする。 

 

 

 

4.2.3.2 シミュレーション結果 

 

Fig. 4.9 に算出した負荷電圧の振幅の応答波形を，Fig. 4.10 に位相の応答波形を示す。 

Fig. 4.9 及び Fig. 4.10 より，電源電圧と負荷が同時に変化した場合でも，定常状態におい

て，提案した負荷電圧制御系の有効性を確認できた。 
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(b)制御有り 

Fig. 4.9 算出した負荷電圧の振幅（電源電圧及び負荷変動時） 
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(b)制御有り 

Fig. 4.10 算出した負荷電圧の位相（電源電圧及び負荷変動時） 
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4.2.4 提案した制御法の欠点 

 

 Fig. 4.11 に，電源電圧および負荷変動時の負荷電圧波形を示す。ここでは 0.2 秒時点で電

源電圧を 30%，負荷 A を定格負荷から無負荷に変化させた。 

図より負荷電圧は，定常状態において制御できているが，過渡状態において共振および

サージ電圧が発生していることが分かる。ここで，シミュレーション条件において出力フ

ィルタ内のRoutはインダクタンスLoutの内部抵抗であるため，非常に小さな値となっている。

そのため，負荷が無負荷となった際に，電流が出力 LC フィルタに全て流れ込んでしまうた

め，LC の共振による電圧脈動が発生する。この問題解決のためにダンピング制御法などが

提案されているが詳細は文献[8]を参照にされたい。 

 

Fig 4.3 内の PI ゲインは試行錯誤的に決めたため，このゲインが適切かどうか分からない。

そのため，システムの応答性を考慮した適切な制御器設計を行なう必要がある。 
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Fig. 4.11 振幅，位相制御による負荷電圧波形（負荷変動時） 
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第 5章 単相MCの入力電流歪みの抑制 

 

本章では，2 章で確認した単相 MC の新制御法により発生した，入力電流歪みを低減する

ための PPFについて説明する。  

 

5.1 PPFの設計 

5.1.1  PPFのパラメータ算定 

 

新制御法を用いて出力電圧を生成した場合，入力に高調波電流が発生してしまうことが

(2.14)式より確認できる。そこで，入力電流歪みを低減する PPFの回路構成を提案し，設計

した値を用いてシミュレーションを行う。 

PPF により高調波成分を 75%低減することを目標に設計を行う。Fig.5.1 に本研究で提案

する PPF の回路構成を示す。Fig.5.1 の回路は，直列共振フィルタと並列共振フィルタで構

成され，系統インピーダンスを考慮し，電源と単相 MC システムの間に並列に PPF を接続

することを考える。本稿では系統インピーダンス 400V 系，10Hz のマイクログリッド内配

電線 2km の系統インピーダンスを 0.2+j0.2[Ω]とする。 

今回，用いた直列共振回路の共振周波数は(5.1)式，並列共振回路の共振周波数は(5.2)式で

表される。一般的な共振回路の Q 値として，Q 値は 10 と考え，(5.3)，(5.4)式を用いて各パ

ラメータを算出する。本方式の 110Hz の高調波成分に対するインピーダンスは 0.2+j0.367

なので，Rl=0.2 ，Ll=0.531 mH として，z の高調波を低減することを考える。PPF

の総インピーダンスは，0.139となるので Rs=0.139 ，式より Ls=1.47 mH，(5.2)式と

(5.3)式より Cp=1.45 mF，Lp=0.175 H，(5.4)式より Rp=1.09 となる。以上の値を表にまとめ，

このパラメータを用いてシミュレーションを行った。Table.5.1 にシミュレーションパラメー

タ示す。 
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Symbol Meaning Value 

Vs Source line voltage 400 [Vrms] 

fs Source frequency 10 [Hz] 

Vout Output phase voltage 100 [Vrms] 

fo Output frequency 50 [Hz] 

Li Input filter inductance 0.5 [mH] 

Ri Input filter resistance 16 [m] 

Ci Input filter capacitance 20 [F] 

Lo Output filter inductance 0.3 [mH] 

Ro Output filter resistance 10 [m] 

Co Output filter capacitance 25 [F] 

Rla, Rlb Load resistance 1.67 [] 

A Voltage amplitude modulation rate 0.2887 

fc Carrier frequency 10[kHz] 

Ls PPF inductance 1.47 [mH] 

Rs PPF resistance 0.139 [] 

Lp PPF inductance 0.175 [H] 

Rp PPF resistance 1.09 [] 

Cp PPF capacitance 1.45 [mF] 

Table.5.1 シミュレーションパラメータ 

Fig. 5.1 提案する PPFの回路構成 

Distribution

System

Single-phase

MC system

PPF Ls

Rs

Lp

Rp

Cp
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5.1.2 シミュレーション結果 

 

Fig.5.2(a)(b)にそれぞれ電源電流波形とその FFT 解析結果を示す。入力電流の高調波成分

が 75%低減されていることが確認できる。よって，本節で設計した PPF を取り付けること

で，低周波マイクログリッドシステムの高調波電流の問題は解決可能である。 
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第 6章 結論 

 

6.1 まとめ 

 

 第 1 章では，系統連系型マイクログリッドにおいて，配電用トランスの置き換えとして

配電用マトリクスコンバータを導入することで，需要家に一定の電圧を供給できることを

説明した。さらに，配電用マトリクスコンバータを用いた系統連系型マイクログリッドを

構築することが本研究の目的であることを説明した。 

 第 2 章では，配電用マトリクスコンバータの主回路構成や電力変換方法について述べ，

シミュレーションにて負荷電圧，電源電流波形の検証を行なった。 

 第 3 章では，単相 MC の入出力電圧・電流位相解析を行い，前任者までに定義されてい

た単相 MC の変換式において，入力電流が理論式通りに変換されない原因が出力電流の高

調波成分とスイッチング周波数成分により生成される基本波成分にあることを数式及びシ

ミュレーションにて確認した。 

第 4 章では，負荷電圧を一定に制御するための，負荷電圧の振幅，位相制御法について

新たな負荷電圧算出法を提案することで，制御の応答性を向上させることを説明した。さ

らに定常状態において負荷電圧を 0.1s 以内に一定値に制御できることをシミュレーション

にて検証した。 

 第 5 章では，単相 MC の変換原理上，入力電流に高調波成分が重畳することに対する対

策として PPFを提案し，その有効性をシミュレーションにて検証した。 
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6..2 今後の課題 

 

3 章にて，入出力電圧電流位相解析を行った際，スイッチング方式によって高調波の現れ

方が違うことが数式からも証明された。単相 MC の変換おいて，スイッチング順序の選び

方に関してはまだ自由度が残されているので，高調波の発生の少ないスイッチングパター

ンを検討する必要がある。 

4 章にて，提案した負荷電圧制御法の有効性を検証するため，今回は電源電圧変動時及び，

負荷変動時においての条件で行なった。今後は，マイクログリッドの周波数変動時，誘導

性負荷，容量性負荷及び非線形負荷を接続した場合などに，制御可能であるか検証を行う

必要がある。また，これらの条件をシミュレーション及び実機にて検証する必要がある。 

5 章にて，入力電流歪みを取り除くためのフィルタを設計したが，PPFを取り付けること

で入力電流に非平衡が発生している。これらの原因は零相電流が入力側に流れこんでいる

ことが考えられるが，その原因を解明し，PPFの回路構成やパラメータを再検討する必要が

ある。 
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付録 A 高調波成分を含めた理論式の導出 

 

付録 A.1 スイッチング関数 

 スイッチング関数を求める際に気を付けなければならないことは，そのパルスパターン

に繰り返し性がないことである。よって，Fig.A.1 に示すように搬送波を基準にして考える

ことで通常のフーリエ級数展開が適用できる。 

 今，スイッチング関数と搬送波を式で表すと以下のようになる。 
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t1は a1=esと置いた時の t の値であるから， 
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となり，t’を時間の関数としてみなせる。 

 今フーリエ級数展開の式を以下で与えておく。 
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ただし，f(t)の周期は 2L であり n は自然数である。 
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a0 ，an ，bn，を求めると以下のようになる。 
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よって sswa1は(A.8)，(A.9)，(A.10)式から以下のようになる。 
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(A.11)式において，下記のヤコビの展開式に基づき第 3 項目を変形する。ただし，Jnは n 次

のベッセル関数。 
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加法定理を用いて第 3 項目を分解し，(A.12)(A.13)式が適用できる形に変形すると以下のよ

うに表せる。ここでは第 3 項目を H と置く。 
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(A.14)式の sin2nπhと cos2nπhそれぞれ An,Bn，また 2l+1=k(l=0,1,2…,k=1,3,5…)と置き，以下

の公式(1)(2)を用いると(A.14)式は以下の(A.15)式のように求まる。ただし，2π/Ts=ωcとする。 
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(A.15) 式において，公式 (3)(4) を用いることにより最終的に (A.16) 式を得る。
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b

a
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以下 Ssa2～Ssb3 についても同様の手順でもとまる。三角波比較変調方式についても同様であ

る。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Fig.A1 信号波と搬送波 
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