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第 1 章 序論 

 

1.1 本研究の背景 

 

1.1.1  MC の電気自動車用充電器としての応用と期待 

 

近年，二酸化炭素を直接排出しない電気自動車(EV)が注目を集めている。EV の需要

増加に伴い，EV 用充電器にも更なる小型化，低損失化の要求が高まっている。ところ

で，多くの EV 用充電器で，絶縁用トランスの小型化が可能となる高周波リンク形

AC-DCコンバータの回路構成が採用されている[1]。トランス接続部における高周波変換

のため，一般的にコンバータ-インバータが用いられており，したがって充電システム

は Fig.1.1のような回路構成が多く利用されている。コンバータ-インバータ方式は交流

電源を直流に変換し，再び任意の振幅・周波数の交流に変換するが，直流リンク部には

エネルギー蓄積要素として電解コンデンサが使用されている。この電解コンデンサは環

境条件により，劣化，寿命の問題があることが指摘されてきた。このような問題を解決

する次世代電力変換器の一候補として，直流リンクを持たず，交流電源を直接交流に変

換するマトリクスコンバータ(MC)が注目を集めている[2][3]。 

MC方式はコンバータ-インバータ方式に対し， 

(1) 電解コンデンサを使用しないことにより，高寿命，省スペースである[4][5]。 

(2) コンバータ-インバータ方式では電流経路中に 4 つのパワー半導体デバイスが存

在するが，MC 方式では 2 つであるため，逆素子 IGBT を用いた場合，スイッチ

オン損失が少なくなる。 

といった利点がある。 

ただし，MC に使用するパワー半導体デバイスには交流電圧が加わるため，従来は

IGBT にダイオードを組み合わせることで逆耐圧を得ていた。そのためオン損失が大き

くなってしまい，(2)の特徴を生かすことができなかった。しかし，昨今，パワー半導

体デバイス単体で逆阻止耐圧を得る逆阻止形 IGBT が開発され，パワー半導体デバイス

で発生する損失が低減されている[6]。また，高性能な SiC素子を用いたスイッチングデ

バイスの研究が盛んに行われているため，MCの応用に期待が高まっている。 
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1.1.2 電気自動車用充電器の充電制御法 

 

現在使用されている EV用充電器において，EV用急速充電器の JIS規格[1]で示される

ように一定電流(CC)/一定電圧(CV)充電方式が利用できることが規定されている。バッ

テリの充電において，バッテリの寿命，即応性が特に重要な要素といえる。そこで本稿

では過電流充電や CCと CVの切り替え時に発生するワインドアップ等による過電圧充

電を発生させない CC/CV 充電方式について検討した。また，CC/CV 充電において制御

性能を定量的に評価するため，整流器二次側から見た近似等価回路を導出し，これに基

づいた制御器設計について検討した。 
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Fig. 1.1 一般的な高周波リンク形充電システムの主回路構成 
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Fig. 1.2 MCを用いた高周波リンク形充電システムの主回路構成 
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1.1.3 諸問題とその対策 

 

Fig.1.2に本研究で扱うMCを用いた高周波リンク形 AC-DCコンバータの主回路構成

を示す。本構成では制御を必要とする三相-単相 MC と絶縁用高周波トランスが直接接

続されるため，スイッチング素子のオン電圧のばらつき，デッドタイム等によるスイッ

チングの不均衡により DC電圧が出力電圧に重畳し，高周波トランスで直流偏磁が発生

するという問題がある。この対処法として，従来のコンバータ-インバータシステムで

コンデンサをトランスに直列接続することで，直流成分の抑制する方法が挙げられる。

しかし，トランス入力電圧歪の影響を抑えるためにはコンデンサ容量の大きなものを使

用するか，トランス入力電圧の周波数を高くする必要があり，これは小型化，低損失化

の面で不利となる恐れがある。そのため，本研究では MCの制御により，励磁電流直流

成分の抑制を試みる。加えて，励磁電流制御，CC/CV 充電制御，ともに MC 制御関数

の同じ変数 Aを用いているため，相互に干渉する恐れがある。そこで，相互干渉しない

ような制御器設計について制御モデルを用いて具体的に検討していく。 

ところで，ここまでの議論は三相平衡電源を前提としていた。しかし，本システムが

使用される環境が三相不平衡電源の可能性が無いとはいえない。この時，MC出力電圧

振幅に基本波成分の二倍調波が重畳し，整流後の DC電圧にリプルが発生してしまうと

いう問題がある。JIS 規格において許容リプルの大きさが決められており，このリプル

は抑制する必要がある。その一つの方法として，出力フィルタによるリプル除去が考え

られるが，低次数の高調波成分を除去する場合，大きな値を持つリアクトル，キャパシ

タが必要となり，システム全体の小型化には不利となる。そこで，本稿では文献[7]に

示される PWM 制御サイクロコンバータの出力電圧制御法を三相-単相 MC に応用し，

三相不平衡補償について検討したので報告する。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 



6 

第 1章 序論 

                                           

 

 

 

1.2 本研究の目的 

 

本研究では，マトリクスコンバータを用いた高周波リンク形 AC-DC変換器に対して，

EV 用充電器への適用を目的とする。本論文では，CC/CV充電制御，励磁電流制御及び，

両制御相互の影響について検討したことを報告する。さらに，三相不平衡時の入力線間

電圧を用いた出力電圧制御の手法について報告する。 

最後にこれまでの検討を踏まえて，今後検討すべき課題を紹介する。 
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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，マトリクスコンバータを用いた高周波リンク形 AC-DC コンバータの

回路構成と三相-単相 MC部のスイッチング，および制御関数について説明する。 

 

 第 3 章では，マトリクスコンバータを用いた高周波リンク形 AC-DC コンバータの

回路動作を解析し，回路動作に基づく近似等価回路を導出する。そして，CCCV 充電

の制御器に関して検討する。 

 

 第 4章では，トランス部において問題となる直流偏磁を抑制する励磁電流制御につ

いて，原理を説明する。そして，モデルを用いて制御器に関して検討する。 

 

 第 5章では，CCCV 充電制御と励磁電流制御全体の制御モデルについて検討し，モ

デルに基づいた両制御の制御器を設計する。さらに，その動作についてシミュレーシ

ョンを用いて確認する。 

 

第 6章では，電源不平衡補償の原理について説明し，シミュレーションにより動作

を確認する。 

 

 第 7章では，本研究で得られた成果についてまとめ，今後の課題について述べる。 
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第 2章 MCを用いた高周波リンク形AC-DCコンバ

ータの制御原理 

 

本章では，本研究の対象とするマトリクスコンバータを用いた高周波リンク形

AC-DC コンバータの動作を明確にするため，回路構成や制御原理について述べる。回

路構成について説明した後，三相-単相マトリクスコンバータのスイッチングと制御関

数について示す。 

 

2.1 回路構成 

 

Fig. 1.2の回路は，線間 200[V]の三相対称交流電源，入力フィルタ 双方向に電流制御

が可能な双方向スイッチ 6個で構成された三相-単相 MC，絶縁用高周波トランス，整流

器，出力フィルタから構成される。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

ON時間を選択することにより，高周波方形波電圧を直接出力する。この二次側に高周

波トランスを接続することで絶縁を確保する。そして，さらにその二次側の整流器によ

り直流に変換する。 
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2.2  制御関数の定義と入出力間の関係 

 

マトリクスコンバータは Sa1～Sc3の 6 個の双方向スイッチを切り替えて入力相 u，v，

wと出力相 a，bとの接続時間を決定することで入出力の変換を行なう。三相-単相マト

リクスコンバータは電源側を電圧源，負荷側を電流源となるように降圧形として制御す

る。したがって，電源短絡と負荷開放を防ぐため，同一入力相に接続される双方向スイ

ッチは，1つは必ずオンさせるが 2つ以上はオンさせない。スイッチングパターンの例

を Fig. 2.1 に示す。Fig. 2.1 の図中の記号は制御周期 TS内でそれぞれ示したスイッチが

オンであることを示す。 

出力電流 ia，ib，入力電圧 vu，vv，vwを制御周期 TS内で各相の接続を切り替えること

で入力電流 iu，iv，iw，出力電圧 va，vbを生成する。キャリア周波数成分を除去するため

に入力側にはインダクタンス lin，キャパシタンス cinで構成される入力フィルタが接続

される。以降，マトリクスコンバータのスイッチングを入出力の PWM制御として説明

する。Fig. 2.2 にスイッチングパターンの例を示したが，6個のスイッチ Sa1～Sb3それぞ

れの制御周期 TS内のオン時間の割合を変数 a1～b3として表したものを導入する。これ

を式で表すと，例えば a1については(2.2.1)式で表される。(2.2.1)式に従って決定される

オン時間比 a1～b3を連続関数として定義したものを「制御関数」と呼ぶ。 

 

S

aS

T

ST
a

)( 1

1

のオン時間内の
  ............................................................................................... (2.2.1) 

 

電源短絡と負荷開放を防ぐため，各相の 3つのスイッチは，TS内で必ず 1つはオンで

なければならない。そのため，制御関数は(2.2.2)式，(2.2.3)式を満足する必要がある。 

 









1

1

321

321

bbb

aaa
 ........................................................................................................................ (2.2.2) 

 

3,2,1,10,10  nba nn 　　　　　　　　  ...................................................................... (2.2.3) 

 

このとき，入力電流 iu，iv，iwの TS内の平均値を ui ， vi ， wi とすると(2.2.4)式の関係が

ある。 
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 ................................................................................................................. (2.2.4) 

 

出力電流が振幅一定の方形波，入力電圧が三相対称交流として確立している状態で，

制御関数により(2.2.4)式に従って入力電流を決定した場合，出力電圧も(2.2.4)式に従っ

て一意に決定される。これはコンバータ-インバータを用いる場合と異なり，入出力が

直接接続されているためである。 

したがって，出力電圧 va，vbの TS内の平均値を av ， bv とすると，(2.2.5)式の関係があ

る。 
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 ...................................................................................................... (2.2.5) 

 

本節で述べたことから，マトリクスコンバータの制御の基本は 6個の双方向スイッチ

でいかに入出力の制御を同時に行なうかという問題に帰着することができる。この

PWM 制御は，出力電流をもとに入力電流，周波数を制御することであると同時に，入

力電圧をもとに出力電圧を決定することでもあることが(2.2.4)式，(2.2.5)式から分かる。

したがって，マトリクスコンバータの PWM 制御では，出力側に供給する電圧を制御す

るための要求と電源の電流波形を改善する要求を同時に満たす制御関数 a1～c3 を決め

る必要がある。そのため，従来のコンバータ-インバータの PWM 制御の場合と比較し

て，制御法によっては PWM 制御が複雑になる可能性がある。 
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Fig. 2.2 スイッチングパターンの例 
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2.3  スイッチングパターンの生成法の一例 

 

スイッチングパターンの生成法は様々なものが考えられる[2]が，ここでは生成法の一

例として，のこぎり波比較法について述べる。まず，キャリア周期をスイッチングの制

御周期 TS とし，各周期の始めまでに各スイッチのオン時間を求めておく。そして，TS

中の各スイッチのオン時間を配分する。のこぎり波比較の原理図を Fig. 2.3 に示す。な

お，a1，a2，a3は制御周期 TS内のスイッチ Sa1，Sa2，Sa3それぞれのオン時間の割合を表

している。のこぎり波比較方式では，時間 t の連続関数として与えられた 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 よりも小さい時はスイッチ

Sa1をオンし，a1よりも大きく a1 + a2よりも小さい時は Sa2をオンする。また，a1 + a2よ

りも大きいときは Sa3をオンする。この方法により，制御周期 TS内の Sa1：Sa2：Sa3のオ

ン時間の比は a1：a2：a3となる。スイッチ Sb1，Sb2，Sb3についても同様である。Fig. 2.3

の例では，Sa1→Sa2→Sa3 の順でスイッチする方式を示したが，実際の変換においては制

御周期 TS 内でスイッチの順序に制約はない。したがって，順序の選び方に関してはま

だ自由度が残されており，次節で言及する。 
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Fig. 2.3 のこぎり波比較法の原理 
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2.4  MC 制御原理 

 

2.4.1 制御関数（座標変換方式） 

 

前節で述べた制御関数の生成法については様々なものがある[8]が，本研究では座標変

換方式の制御関数[9][10]を用いる。 

また，は出力電圧位相制御角，Aは振幅変調率であり，(2.2.2)式と(2.2.3)式に示した

制御関数としての制約を満たすために，0<A<1/2の制約がある。 

 

  


























wvu

wvu
wvu

b

a

wvu

wvu

hhh

hhh
XXX

Y

Y
A

bbb

aaa  ..................................................................... (2.4.1) 

 

 (2.4.1)式において，Aは振幅変調率で出力電圧振幅を決定する指令値であり，hu ~hw (以

下，h関数)はスイッチングの拘束条件を満足するように導入した関数である。Xu~Xw (以

下，X 関数)は入力電流波形の指令値を示し，(2.4.2)式で与える。 
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t
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X

X

 .................................................................................................... (2.4.2) 

 

ここで，s は入力電圧に対する入力電流の位相差を決める指令値である。ここで，

MC入力電圧は(2.4.3)式に示されるような三相対称交流電圧であると仮定すると，(2.4.1)，

(2.4.2)式を用いて，制御周期 Ts区間内の出力電圧平均値は次式(2.4.4)で表される。ただ

し，Vは入力電圧振幅，は電源角周波数，δは入力フィルタによる位相遅れ角とする。 
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 ...................................................................................................... (2.4.3) 
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( wwvvuuo vhvhvhv  ) 

 

 



15 

第 2章 MC を用いた高周波リンク形 AC-DCコンバータの制御原理 

                                           

 

よって，MCの出力線間電圧 abv は a相と b相の差分により求まり次式(2.4.5)で表され

る。 

 

   basbaab YYAVvvv  cos
2

3
 ................................................................................. (2.4.5) 

 

 (2.4.5)式において abv の値は Ya，Ybの差の波形が表れる。制御周期 Tsごとに正負の反

転する方形波出力を得るため，出力線間電圧波形を決定する 関数を次式(2.4.6)のよう

に定義する。ここで，oは出力線間電圧の角周波数である。 

 

)
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 .................................... (2.4.6) 

 

また，整流器出力電流 i0はリプルを含まず io = I (一定)であり，整流器における転流

が直ちになされると仮定すると，MC出力電流 iabは次式(2.4.7)となる。 

 

  2baab YYIi  .......................................................................................................................... (2.4.7) 

 

また，入力電流の制御周期内の平均値は(2.4.9)式で表される。 
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 ............................................................... (2.4.9) 

 

ただし，(2.4.4)，(2.4.5)，(2.4.9)式は区間平均化法に基づいており，制御周期 Ts (=1/fs) 

内の平均値を扱っているため，サンプリング定理より，fs/2 以上の高調波成分について

の議論はできないことに注意したい。 
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2.4.2 スイッチング順序 

 

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。文献[10]に示され

るスイッチング順序によって，出力電圧の出力幅の増大，スイッチング回数の低減及び，

入力電流歪みの低減が確認されている。本制御へも適応を図る。 

ある時刻 t において，(3)，(6)式より X 関数と Y 関数の関係性を用いてh関数の制約

条件は次式で表される。 

 

 
 















wvuq

XAXhAX

XAXhAX

qqqq

qqqq

，，

01

01

     (2.4.10) 

 

制御周期ごとに両相で Sau~Sbwの 6 つの双方向スイッチを使用すると，スイッチング

回数が多くなり，電力損失の増加に影響する。そこで，制御周期内において片方の相の

スイッチを ON 状態で固定する。そして，他方の相のみスイッチング(以下，二相変調)

することにより線間電圧を出力することで，出力電圧の出力幅の増大，及びスイッチン

グ回数の低減を図る。これを実現するために，Fig.2.4 のように，X 関数の絶対値 uX ，

vX ， wX の最大値に着目して，6つのモードに分ける。そして，(6)，(14)式より h関

数の値をモードごとに Table.2.1のように決定する。Table.2.1 のように，h関数を与える

ことで Fig2.5 に示す二相変調が実現できる。また，スイッチング順序を Table.2.1 のよ

うに 3パターン定義することで，固定する最大相がそのまま次の制御周期の先頭にくる

スムーズなモード切り替えが可能になり，スイッチング回数の低減及び，入力電流歪み

の低減に貢献できる。 
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vX wX
uX

uX 最大（モード1）

t

2 3 4 5 6

a相

b相 buS bvS bwS
buS

auS auS avS awS

sTsT

モード 1 2 3 4 5 6

X u + +    +

X w  + + +  

X w    + + +

h u 1AX u AX u  AX u 1+AX u  AX u AX u

h v  AX v AX v 1AX v  AX v  AX v  1+AX v

h w  AX w 1+AX w  AX w  AX w 1AX w  AX w

スイッチ順序 u→v→w w→u→v v→w→u u→v→w w→u→v v→w→u

Table.2.1 h関数のパラメータとスイッチング順序 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Fig2.4 h 関数のパラメータとスイッチング順序 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Fig2.5 二相変調のスイッチング例 
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第 3 章 CC/CV 充電制御と励磁電流制御の両立 

 

本章では CC/CV 充電制御と励磁電流制御の両立の可能性について検討する。まず，

CC/CV 充電法の制御器設計のため等価近似回路を求め，制御モデルを求める。さらに，

ダンピングレスな CC/CV 充電法実現のための制御器について検討する。また，直流偏

磁抑制を目的とした励磁電流制御のために用いる操作量について検討する。そして，制

御器の検討及び制御モデルの導出を検討する。以上を踏まえ，両制御を統合したモデル

で互いへの干渉を抑えた制御器設計を検討し，シミュレーションにより有効性を検証す

る。 

 

3.1 CC/CV 充電制御 

 

バッテリ充電のために Fig.1.2 に示したシステムを用いる。CC/CV 充電は EV 用充電

に多く使用されており，EV 用急速充電器の JIS規格にも CC/CV充電を前提とした規定

が示されている。CC/CV 充電とは Fig.3.1 に示すようなバッテリ電流対時間，バッテリ

端子電圧対時間特性となるような CC 充電段階，CV 充電段階の二段階充電を特徴とし

た充電法である。以下に CC/CV充電の概要を説明する。 

CC 充電時，一定電流を供給することで，バッテリに電荷が蓄積し，蓄積電荷の量に

よってバッテリ開放電圧 vcoが上昇していく。ただし，バッテリ端子電圧 vBはバッテリ

内部インピーダンス Z による電位降下とバッテリ開放電圧 vocの和で決定されることに

注意する。ある時間で vB は車両から，充電器に要求される過充電から保護するための

充電電圧の上限値 Vmaxに達する。この時より，CC充電から CV 充電に切り替える。CV

充電においてバッテリ端子電圧を Vmax一定に固定する。すると流れ込むバッテリ電流 iB

によって，vcoは上昇を続ける。しかし，vBと vocの電位差は vBが一定値に固定されてい

るため減少する。よって，iBもこれに従って減少を始める。vBと vocの電位差が 0 とな

った時 iBも 0となる。 
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Fig. 1.2 MCを用いた高周波リンク形充電システムの主回路構成 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Fig3.1 CC/CV 充電の概念図 
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3.1.1 回路動作の解析 

 

制御法について検討する前に，その対象となる回路の動作を解析し，回路モデルにつ

いて検討していく。Fig.3.2 に MC出力電圧一周期区間におけるトランス二次側電流 is，

トランス一次側電圧 vab，トランス二次側電圧 vs，各相スイッチ信号 Sau~Sbwを示す。Fig.1.2

に示される回路は Fig.3.2 のスイッチ信号から制御周期 Ts内で 3 つの回路状態に分類す

ることができる。 

2.4.2節で示したように絶対値最大電圧相を固定する二相変調を行うため，a 相，b相

共に絶対値最大電圧相のスイッチがオンする期間が存在し，還流期間(①)と呼ぶ。この

期間中MCを介して電力の伝達は行われない。 

次にスイッチの切り替わりにより，トランス一次側電圧 vabの極性が反転し，それに

伴って，トランス二次側電流 isの転流が始まる。この期間，トランスの漏れインダクタ

ンスにより，整流器の全スイッチがオンする転流重なりが発生する。トランス二次側電

流 isが転流を終えるまでの期間を転流重なり期間(②)と呼ぶ。この期間，整流器が短絡

状態となるため，整流器二次側への電力の伝達は行われない。 

最後に転流重なり期間の終了により，異なる二相のスイッチ導通による電位差から，

整流器二次側への電力の伝達が始まる。この期間を通常期間(③)と呼ぶ。①~③の期間

それぞれにおけるトランス二次側より一次側を見た等価回路を Fig.3.3，Fig.3.4，Fig.3.5

に示す。ただし，トランス部において高周波動作を前提としているため，リアクタンス

が大きくなる。よって，トランス一次側のインピーダンスによる電位降下は励磁インダ

クタンスで発生する電位降下に比べ十分小さいと考え，Fig3.6のように L形近似等価回

路とみなす。また，○’はトランス二次側から見た一次換算値を示す。また，vmaxは u,v,w

相の内，絶対値が最大となる相電圧で，vmidは X関数によるモード切り替え時，絶対値

が中間の値となる相電圧を表す。さらに VlineはMC入力に現れる線間電圧を示す。ここ

で，各等価回路は電源周期に対して十分短い制御周期内の動作を考えているため，Vline

は一定値とみなすことができる。まず，還流期間(①)において，(3.1.1)式が成り立つ。 

 

dt

tdi
LiR s

sss

)(
0 1'

1

'   ................................................................................................................. (3.1.1) 

 

is1=is1(0)=ioを初期値とし，(3.1.1)式を解くと，(3.1.2)式のようになる。 
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還流期間の長さを tfwとすると(3.1.2)式の最終値が(3.1.3)式のように求まる。 

 

fw

s

s t
L

R

ofws eiti
'

'

)(1



  ................................................................................................................... (3.1.3) 

 

ここで，還流期間の長さを tfwは table.2.1，(2.4.1)式を用いて(3.1.4)式のように計算で

きる。 

 

sfw TXAt )21( max  ............................................................................................................... (3.1.4) 

 

次に転流重なり期間(②)について，トランス二次電流の初期値は(3.1.2)式と一致する。

Fig.3.3より，(3.1.5)式が成り立つ。 

 

dt

tdi
LiRV s

sssline

)(2'

2

'   ........................................................................................................... (3.1.5) 

 

(3.1.3)，(3.1.5)式より，今度は転流重なり期間の始まりを 0[s]と考えると(3.1.6)式が求

まる。 
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ここで，(3.1.6)式に還流期間の長さ tolを代入し， Rs
’tol/Ls

’<<1 のとき，マクローリン

展開近似を用いると(3.1.7)式が導出できる。 

 

)1)(()(
'

'

1'2 ol

s

s

fwsol

s

line

ols t
L

R
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V
ti   ................................................................................... (3.1.7) 

 

(3.1.7)式を V>>Rs
’is1(tfw)の近似を用いて，ついて整理すると(3.1.8)のようになる。 

 

line

olsfws

sol
V

titi
Lt

)()( 21'

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is2(tol)=-ioとすると(3.1.3)，(3.1.4)，(3.1.8)式より(3.1.9)式が求まる。 
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Fig3.2 から分かるように転流重なり期間(②)においてトランス間で電圧が伝達され

ていないことがわかる。したがって，この期間の電圧欠損が等価抵抗 rol
’による電位

降下 Vdとみなすことができ，(3.1.10)式で計算できる。 
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ただし， 1210 max  XA で，多くの場合 1'' sss LRT となるので，この場合{}

の中は 2としてよい。よって，この近似が成り立つ範囲で，rolは一定値と考えること

ができる。 

 また，(3.1.10)式に基づいて計算された電力損失は実際に抵抗で消費されるものではな

く，漏れインダクタンスに蓄えられる磁気エネルギーとして扱われることに注意する。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 



23 

第 3章 CC/CV 充電制御と励磁電流制御の両立 

                                           

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Fig.3.2 回路動作の解析 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Fig.3.3 還流期間(①)時の等価回路 
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Fig.3.4 転流重なり期間(②)時の等価回路 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Fig.3.5 通常期間(③)時の等価回路 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Fig.3.6 トランス部の近似回路 
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3.1.2 制御器設計のための近似等価回路モデル 

 

以上の動作を踏まえて次に制御器設計のための近似等価回路について検討していく。

まず，整流器について，絶対値の演算をする機能であると考えると，整流器二次側から

見ればMC高周波出力電圧は直流電圧とみなすことができる。ただし，今回，整流器の

オン電圧などは考えず，理想的なものと考える。(3.1.10)式を用いて，整流器二次側か

ら一次側を見た回路は Fig.3.7のように与えられる。また，(2.4.5)式に示す MC出力電圧

について 1)cos( s の場合で検討する。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Fig.3.7 整流器二次側より見た等価近似回路 
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3.1.3 バッテリモデルの扱い 

 

制御器設計にあたり，バッテリの特性を考慮する必要がある。本節では本稿における

バッテリモデルの扱いについて説明する。多くの文献でバッテリの内部インピーダンス

モデルが検討されている[11]。しかし，本稿では CC/CV 充電制御の制御器設計を問題と

しており，現段階では簡易なモデルで考えていく。したがって，バッテリ内部インピー

ダンス Zを内部抵抗 rとして扱う。また，バッテリ蓄積電荷  dtibat [Ah]により，バッテ

リ開放電圧 vocが決定されることは広く知られている。その特性を示すグラフの一例を

Fig.3.8 に示す[11]。ただし，SOC[%]はバッテリ蓄積電荷  dtibat [Ah]対バッテリ容量[Ah]

の割合を表す。Fig.3.8 から分かるように SOC の値によって傾きは変化することが分か

る。この傾きを k(SOC)[V/C]とすれば，バッテリ開放電圧 voc は(3.1.11)式で表すことが

できる。 

 

 dttiSOCkv batoc )()(  ......................................................................................................... (3.1.11) 

 

ただし，EV 用バッテリは多くのセルが直列，並列にパッケージ化されて大容量化さ

れており，Fig.3.9のように示されるとする。 
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Fig.3.8 voc対 SOCの特性例 

 

 

 

 

 

Fig.3.9 バッテリパックモデル 
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3.1.4 制御モデルの検討 

 

Fig.3.7，(3.1.11)式より，整流器二次側電流からバッテリ端子間電圧までのブロック線

図は Fig.3.10のように与えられる。Fig.3.9 より(3.1.12), (3.1.13), (3.1.14)式が得られる。 
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k[V/C]は Fig.3.8 から分かるように非線形な値であり，ある SOC 近傍で線形近似して

考える必要がある。しかし，本稿で対象とするバッテリは EV用バッテリを想定してお

り，蓄積電荷に対する開放電圧の変化は緩やかとなる。すなわち，k[V/C]は 1 に対して

十分小さな値となり，0と近似して扱ってよい。これにより，(3.1.12), (3.1.13), (3.1.14)

式における k に関わる項は他の項に比べ十分小さくなる。よって，EV 用バッテリを扱

う場合は (3.1.13), (3.1.14)式はそれぞれ(3.1.15), (3.1.16)式のように書き直せる。 
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Giについて本稿で想定するパラメータでは>>1 となる。この時，零点と極の一つが

打ち消し合うため，Giは残りの極を時定数とするような一次系のように振る舞う。 

 CC/CV 制御のための制御モデル全体の流れについて述べる。制御器も含めた全体の

ブロック線図を Fig.3.11に示す。 

Fig.3.11 に示されるブロック線図は Io
*から Ioまでの CC 制御をインナーループ，VB

*

から VBまでの CV 制御をアウターループとする二重ループ構造となっている。この構

造は文献[12]を参考としており，CV 制御時にバッテリ電流を監視制限するためである。

過大なバッテリ電流は損失増大の原因となるだけでなく，機器，バッテリの寿命を縮め

る恐れがあることに触れておく。ところで，文献[12]では CC/CV の切り替え方法につ

いて十分な議論がなされていない。本稿ではその方法について検討する。 

Fig3.11のように CV制御の制御器の出力すなわち，CC制御の指令値 Io
*をリミッタに

より制限することで CC 制御と CV 制御の切り替えを行う。CC 充電開始時，VB
*と VB

の偏差が大きいため，リミッタの入力は CC充電の要求値，すなわちリミッタ上限値に

比べ大きくなるため，Io
*=Irefとなる。Io

*は Iref一定のまま CC充電がなされる。しばらく

時間が経つと，VB
*と VBの偏差が小さくなっていきリミッタの入力がリミッタ制限内に

収まると Io
*の減少が始まる。これより CV 充電が始まり VBは VB

*に維持される。 

ところで，(3.1.17)式に Ioから IBまでの伝達関数を示す。 
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(3.1.17)式から分かる様に 1>>rk ならば，カットオフ角周波数o=1/rCoutのローパスフ

ィルタ特性となる。o より小さい周波数成分については io=iBとなることがわかる。し

たがって，oより小さい周波数成分については ioを制御することは iBを制御すること

と等しいといえる。 

また， 3.2節で示す励磁電流制御でトランス二次側電流 isをセンサで検出する必要が

あり，センサ数が増えてしまう問題がある。そこで，isを整流した電流が ioとなること

に着目すると，isの絶対値を演算し，サンプリングすれば is=ioとなることが分かる。将

来，この方法で ioを検出し，CC 充電制御を行える可能性を想定しているため，本稿で

は iBでは無く ioの CC制御を検討する。 

次に，CC/CV 制御の制御器設計について述べる。CC制御の制御器は(3.1.17)式で与え

られるような PI制御器を用いる。 
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s

K
KsG ii

pici )(  .............................................................................................................. (3.1.17) 

 

 次に CV 制御についても制御器として PI制御器を用いる。しかし，一般的な PI制御器

を用いた場合 Fig3.12 に示すようなワインドアップ現象が発生する。VB
*と VBの偏差が

小さくなっても I制御の働きにより，これまでの偏差の蓄積分が操作量に影響するため

である。この対処法の一つとして文献[13]に示されるアンチワインドアップ補償があげ

られる。本制御法への適応を考えると，制御器部分は Fig.3.13のようになる。リミッタ

入力 u とリミッタ出力 io
*の偏差が存在しない場合，通常の PI 制御器として振舞う。対

して，uと io
*の偏差が存在する場合，その偏差が積分器の入力を減少させるように動作

する。 

しかし，制御器設計を考える時，CV 充電の制御器は(3.1.18)式の一般的な PI 制御器

として検討する。 

 

s

K
KsG iv

pvcv )( ............................................................................................................ (3.1.18) 

 

 (3.1.12)，(3.1.15)式より，Fig3.11 のインナーループの制御対象は(3.1.19)式のようにな

る。 

 

)()()(1 sGsGsG iMCi   .............................................................................................................. (3.1.19) 

 

(3.1.17)，(3.1.19)式より，Fig3.11 のインナーループの開ループ伝達関数は(3.1.20)式の

ようになる。 

 

)()()( 1 sGsGsG iciio  ................................................................................................................ (3.1.20) 

 

(3.1.20)より，Fig3.11 のインナーループの閉ループ伝達関数は(3.1.21)のように与えら

れる。 

 

)(1

)(
)(

sG

sG
sG

io

io

ic


  .................................................................................................................... (3.1.21) 

 

次にアウターループに注目すると，(3.1.14)，(3.1.21)式より，Fig3.11 のアルタールー

プの制御対象は(3.1.22)式のようになる。 
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)()()(1 sGsGsG vicv   ................................................................................................................ (3.1.22) 

 

ただし，Gio(s)のゼロクロス周波数以下の帯域について Gic(s)は 1と一致する。よって

Gio(s)のゼロクロス周波数が十分大きければ， )()(1 sGsG vv  となる。 

(3.1.18)，(3.1.22)式より，Fig3.11 のアウターループの開ループ伝達関数は(3.1.23)式の

ようになる。 

 

)()()( 1 sGsGsG vcvvo   .............................................................................................................. (3.1.23) 

 

(3.1.23)式より，Fig3.11 のアウターループの閉ループ伝達関数は(3.1.24)式のようにな

る。 
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以上の伝達関数を用いて，3.3節で制御器設計法について検討していく。その際，(3.1.20)，

(3.1.23)式で表される各開ループ伝達関数はそれぞれの即応性について考える際，重要

な要素となる。 
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Fig.3.10 整流器二次電圧 Uoからバッテリ端子電圧 vBまでの制御対象 

 

cvG ciG
MCG iG vG

0I0UA
*

0I

limiter
*

BV BV

1/Ke

0<I0
*<Iref_cc

Current control

 

 

Fig.3.11 CC/CV 制御のための制御モデル 
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Fig.3.12 一般的な PI 制御器を用いた CC/CV 充電 
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Fig.3.13 補償付き PI 制御器を用いた CC/CV 充電 
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3.2 励磁電流制御 

 

3.2.1 直流偏磁のメカニズム 

 

トランスに印加される入力電圧 vab に直流成分が重畳したとき，直流偏磁が発生し，

過大な励磁電流が流れ込む原理について説明する。一次漏れインダクタンスが励磁イン

ダクタンス Lmに比べ十分小さく，入力電圧 vabにより，トランス鉄心を励磁すると仮定

するとファラデーの法則より，(3.2.1)式が成り立つ。ただし，はトランス鉄心部の磁

束Wbを示す。 

 

 dtv
N

ab

1
 ............................................................................................................................. (3.2.1) 

 

 (3.2.1)式より，は vabの積分値で決定される。そのため，vabに直流成分が発生して

いる場合の磁束の時間変化は Fig.3.14 の概念図のように考えられる。ただし，簡易化

のため，MCの制御周期間の平均値 abv で考える。また，Fig.3.15に対 imの特性を示す。

ただし，ヒステリシス特性は簡単化のため考慮しない。Fig.3.14 の場合，Fig.3.15 にお

いての動作中心点が原点より移動する。この点を中心として，は振動的に動作する。

の動作中心点が増加していくと，Fig.3.15 の飽和特性領域にが侵入する。このとき，

に対応した過大な imが発生する。この imを含んだ MC二次側電流，すなわちトランス

一次電流により，最悪の場合，MCのスイッチング素子が破壊されたり，トランスが破

壊されたりする。以上が直流偏磁発生のメカニズム及び，それによる問題である。 
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Fig.3.14 直流成分が発生している場合の磁束の時間変化 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Fig.3.15 対 imの特性 
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3.2.2 直流偏磁抑制方法の検討 

 

次に直流偏磁抑制の方法について述べる。一つの方法として，多くのコンバータ-イ

ンバータシステムではコンデンサをトランスに直列接続することで，直流成分の抑制を

図る方法がある。本回路構成で適応を検討してみる。コンデンサにおいて(3.2.2)が成り

立つ。vcをコンデンサ両端にかかる電圧，iをコンデンサに流れ込む電流とする。 

 

 idt
C

vc

1
 ................................................................................................................................. (3.2.2) 

 

 トランス入力電圧は MC出力電圧とコンデンサによる電位降下 vcの差となる。よって

2 節で示した制御原理を保つためには vcをできる限り小さな値とする必要がある。コン

デンサを流れる電流 i として(2.4.7)式に示すような周期が 2Tsの方形波を想定する。よ

って vcの波形は三角波となる。また，その振幅 Vcは(3.2.3)式で与えられる。 

 

C

IT
V s

c   ....................................................................................................................................... (3.2.2) 

 

急速充電器用途を想定すると，CC 充電時，電流振幅 I は電気自動車側の要求により

決定される。よって vcの影響をできる限り小さな値とするためには制御周期 Tsを小さ

くする。または，Cの値を大きくする必要がある。制御周期 Tsを小さくすれば，スイッ

チング損失の増大を招き，C の値を大きくすれば大型な無極性コンデンサが必要とな

る。 

一例として I=100[A]，Ts=100[s]のときを考える。Vc=10[V]程度に抑えたいとすると，

(3.2.2)より，計算上 C=1[mF]の無極性コンデンサが必要となる。 

トランス入力電圧歪みの影響を抑えるためにはコンデンサ容量の大きなものを使用

するか，トランス入力電圧の周波数を高くする必要があり，これは小型化，低損失化の

面で不利となる恐れがある。本稿では以上の点を考慮し，MCの制御関数を用いた直流

偏磁抑制法について検討する。 
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3.2.3 制御変数の検討 

 

3.2.1節より，電圧に直流成分が少しでも発生している場合，MC出力電圧，すなわち

トランス入力電圧 vab にその時点で発生している直流成分を抑制しても(3.2.1)式より，

これまでに蓄積したの直流成分は抑制できないことがわかる。たとえ，始めから完璧

に抑制したとしても，vab 検出に用いる電圧センサに誤差が存在すれば，その偏差が蓄

積していく。そこで，ではなく imの直流成分抑制を考える。MC出力側に対し，制御

が可能なのは出力電圧のみである。よって，MC出力電圧に注目する。 

(2.4.5)式において波形を決定する部分は A(Ya-Yb)/2 である。ここで，振幅変調率 A に

ついて，交流成分を生成する A*と直流成分を生成する Amに分けると考えると，Fig.3.16

の概念図が書ける。Fig.3.16の波形実現のためにAを新たに(3.2.3)式で再定義する。(3.2.3)

式を用いると区間平均値の MC出力電圧は(3.2.4)式のように計算できる。 
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 ........................... (3.2.4) 

 

(3.2.3)式において，CC/CV 充電制御の制御変数には A*，励磁電流制御の制御変数に

は Amを用いる。 
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Fig.3.16 出力電圧直流の生成 
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3.2.4 制御モデルの検討 

(3.2.3)式における Am を制御変数として励磁電流制御のための制御モデルについて検

討する。まず，励磁電流の検出法について述べる。Fig.3.17 に励磁電流制御の流れを示

す。励磁電流 imはトランス一次側電流 iabとトランス二次側電流 isの差から求めること

ができる。ただし，巻数比を考慮し，一次又は二次換算した後，差をとる必要がある。

この方法では iabと is二箇所の電流を検出する必要からセンサを二個必要とし，コスト

が増大するという問題があることに触れておく。 

次に制御器について検討する。文献[14]にアクティブフィルタを使用した回路を対象

とした直流偏磁抑制のための励磁電流制御について，モデルを用いた理論的な検討がな

されており，制御器検討部分について参考としたことを断っておく。 

制御器に求められる性能は直流成分のみ補償し，励磁電流の交流成分には影響しない

ことである。よって，簡単な制御器の候補としてローパスフィルタと比例ゲインを組み

合わせた不完全積分器と，PI制御器が思いつく。どちらも直流成分に対し，高いゲイン

を確保できるが，折れ点周波数以降について，不完全積分器ではゲインが 20dB/dec で

減少が始まるのに対し，PI制御器ではゲインは固定される。したがって，高調波を抑制

する性能は不完全積分器の方が優れているといえる。よって本稿では制御器として不完

全積分器を採用する。 

Fig.3.18に励磁電流制御の制御モデルを示す。ただし，vDは vabと出力誤差電圧を足し

合わせた電圧，iDはセンサによる電流誤差を表す。vmは(3.2.4)に基づき Amにより生成さ

れる補償電圧を示す。vDと vmの和がスイッチオン抵抗 ron及びトランス一次側巻線抵抗

rpによる電位降下を経た後，励磁インダクタンス Lmに印加され，励磁電流 imを生成す

る。さらに im に不完全積分器を通過させることで，直流成分 mi がゼロとなるようにフ

ィードバック系を構成する。R=ron+rpは一般に測定が難しいが，十分に小さい値と考え

られる。 

Fig.3.18 のブロック図より開ループ伝達関数 Gmoは(3.2.5)式で与えられる。Gmoは 3.3

節の制御器設計において即応性を考える際に用いる。 

 

))(1(

3

RsLTs

VK
G

m

m

mo


  ......................................................................................................... (3.2.5) 

 

次に指令値から応答までの伝達関数は(3.2.5)式より(3.2.6)式で与えられる。 
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 固有角周波数及び，減衰係数は(3.2.6)，(3.2.7)式のようになる。ただし，Km>>R，

L>>TR 

とする。 
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よって，Kmを大きくするとnは増大，は減少する。また T を大きくするとnは減

少，も減少することがわかる。よって Tをできるだけ大きな値とすることで速い応答，

振動の抑制を図れることがわかる。ただし，Tはローパスフィルタのカットオフ周波数

を決定するため，励磁電流の基本波成分を含まないように設定する必要がある。 

次に電圧誤差及び，電流センサによる誤差から imまでの影響について検討する。それ

ぞれの伝達関数を(3.2.8)，(3.2.9)に示す。 
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vD 及び，iD かはステップに入力されると仮定し，最終値の定理を(3.2.8)，(3.2.9)式に

用いると，定常状態において，それぞれ(3.2.10)，(3.2.11)式のようになる。 
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Kmを大きくとることによって(3.2.10)式は 0 に近づくことがわかる。したがって，VD

による影響は抑制することができるといえる。しかし，Km を大きくとったとしても

(3.2.11)式は ID に近づくため，ID による影響は抑制することができないことがわかる。

ただし，電圧誤差の場合は，磁束に対し，(3.2.1)式から分かるように積分値として蓄積

していく。それに対して，電流誤差の場合は積分値として蓄積することが無いため，電

流誤差は電圧誤差よりも影響が小さい。 
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Fig.3.17 出力電圧直流の生成 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Fig.3.18 励磁電流制御の制御モデル 
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3.3 両制御の制御器設計 

3.2 節，3.3 節を踏まえて両制御全体の制御器設計について検討していく。Fig.3.11 で

示した CC/CV 制御のための制御モデルと Fig.3.18 で示した励磁電流制御のための制御

モデルを踏まえて，全体の制御モデルを Fig.3.19に示す。 

バッテリ制御モデルは整流器二次側より見た等価回路を前提としているため，励磁電

流制御からの影響を考える場合，整流後の電圧を想定する必要がある。励磁電流制御を

考慮した場合のMC出力電圧は Fig.3.16 のような波形になることを踏まえると，整流後

の電圧は Fig.3.20のようになると考えられる。よって，整流後の区間平均電圧 rv は(3.3.1)

式のように与えられる。Fig3.20 より平均値は A*となり，Amは高周波成分として表れる

ことが分かる。 

 

)(3 *

mar AYAVv   ................................................................................................................... (3.3.1) 

 

CC/CV 充電制御と励磁電流制御を併用する場合を考えると，A*と Amの応答速度が問

題となってくる。高周波トランスの場合，励磁インダクタンス Lmは一般的なトランス

に比べて小さく設計されているため，少しの誤差電圧で大きな磁束直流成分が発生する

恐れがある。したがって，励磁電流制御には速い応答が必要となり，開ループ伝達関数

において最も広い帯域を確保する。 

次に CC 充電について，JIS 規格 101.2.1.3[1]において，「バッテリ電流は 20[A/s]以上

の変化速度で制御しなければならない。」JIS 規格 101.2.1.4[1]において，「緊急停止の

ためバッテリ電流は 100A/s 以上の下降速度で電流を下げることができなければならな

い。」が規定されている。これに対して，CV 制御について，JIS規格 101.2.1.6[1]におい

て，「通常運転において最大電圧スルーレートは±20V/ms を超えてはならない。」と

あるように速い変動があってはならない。以上から CC充電は CV 充電に比べて速い応

答が必要になるといえる。 

以上をまとめると，速い方から次のような順番になる。 

 

(励磁電流制御)>(CC充電)>(CV 充電) 

 

 次に具体的な例を用いて検討していく。MC を用いた高周波リンク形 AC-DC コンバ

ータの各パラメータが Tabel.3.1のように与えられているとする。 
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 まず，CC 充電制御の制御器設計から考える。開ループ伝達関数 Goi の低次数化のた

め，制御対象 Gi1の極 2fi1と制御器 Kii/Kpiの零点がキャンセルするように制御器パラメ

ータを決定すると(3.3.2)式が得られる。 

 

pi

ii

i
K

K
f 12  ................................................................................................................................. (3.3.2) 

 

 次に，CV 充電の制御器設計について検討していく。こちらも，開ループ伝達関数 Gov

の低次数化のため，制御対象 Gv1の極 2fv1と制御器 Kiv/Kpvの零点がキャンセルするよう

に制御器パラメータを決定すると(3.3.3)式が得られる。 

 

pv

iv

v
K

K
f 12  ............................................................................................................................... (3.3.3) 

 

さらにバッテリ電圧はバッテリ電流に比べ速く変化できないため，開ループ伝達関数

Gvo(s)のゼロクロス周波数 fvoは fioに比べ小さくなるように設定する。よって，(3.3.4)式

が得られる。 

 

iovo ff
10

1
  .................................................................................................................................. (3.3.4) 

 

最後に励磁電流制御について検討する。振動的な動作を防ぐため，(3.2.7)式が=1 と

なるように T，Kmを決定すると(3.3.5)式が得られる。 

 

mVK

L
T

12
  ................................................................................................................................. (3.3.5) 

 

CC/CV 制御からの干渉を抑えるため，励磁電流制御の開ループ伝達関数 Gmo(s)のゼロ

クロス周波数 fmoを(3.3.6)式のように設計する。 

 

moio ff
10

1
  ................................................................................................................................. (3.3.6) 

 

また，fmo が即応性の指標となるため，できるだけ高い値としたい。しかし，制御周

波数 fsに近い値を取ると，スイッチングによる高周波ノイズの影響を受けてしまう。そ

こで(3.3.7)式のように設計する。 
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smo ff
20

1
  ................................................................................................................................. (3.2.17) 

 

(3.3.2)~(3.3.7)式をもとにCC充電制御器パラメータをKpi=0.0012[1/A]，Kii=0.39[1/sA]，

CV 充電制御器パラメータを Kpv=2.68*10-4[A/V]，Kiv=27.92[A/sV]，励磁電流制御器パラ

メータを Km=0.00167[1/A]，T=4.0*10-4[s/rad]のように決定すれば，各開ループ伝達関数

は Fig.3.20 のように与えられる。ただし，各ゼロクロス周波数については

fvo=4.8[Hz],fio=48.6[Hz],fmo=474[Hz]となるように決定した。以上のパラメータを用いて，

3.4節で動作を確認する。 
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Table.3.1 回路パラメータの一例 

power supply voltage (line) V s 200[Vrms] winding ratio N p :N s 9:24

power supply frequency f 50[Hz] primary winding resistance r p 1[mW]

MC output frequency f o 5[kHz] primary leakage inductance l p 3[H]

control frequency f s 10[kHz] secondary winding resistance r s 1[mW]

l in 0.6[mH] secondary winding inductance l s 6[H]

c in 50[F] excitation inductance L m 470[H]

l out 5[mH]

c out 20[F]

input filter

output filter
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Fig.3.19 全体の制御モデル 
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Fig.3.20 全体の制御モデル
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Fig.3.21 各開ループ伝達関数 

 

 

 

 

 

 

 

 

 



48 

第 3章 CC/CV 充電制御と励磁電流制御の両立 

                                           

 

 

3.4 シミュレーションによる検証 

シミュレーションするに当たってバッテリの扱いについて，触れておく。3.1.4 節で

検討したように(3.1.11)式における k が十分小さい場合，動作にほとんど影響しない。そ

こで，本来バッテリ特性は Fig.3.8 で与えられるが，SOC80%以上の範囲で k を一定とみ

なす。また，SOC80[%]におけるバッテリ電圧を Voc_soc80と置き，SOC80[%]以上で vocは

(3.4.1)式で与えられると考えることができる。 

 

  80_)( sococbatoc VdtiSOCkv  ............................................................................................ (3.4.1) 

 

ここでは Table.3.2 のように各パラメータが与えられているバッテリが並列に二個接

続されたバッテリパックを想定する。また，回路パラメータとして Table.3.1 を使用す

る。 

まず，CC/CV 充電制御においてダンピングレスな切り替えと，一定値制御ができる

かを確認していく。Fig.3.23 に補償ありの場合について，バッテリ電流 iBとバッテリ電

圧 vBのシミュレーション結果を示す。ただし，CV 充電について，積分器に入力される

補償値を決定する Keに関しては試行錯誤的に Ke=10[A/V]とした，Fig.3.23 より，バッテ

リ電圧 vBが指令値 vB
*に達した時点で，スムーズに CV 充電に切り替わる様子が確認で

きる。 

次に CC/CV 充電制御及び，励磁電流制御が両立可能であることをシミュレーション

によって確認する。励磁電流に直流成分が発生している状況を模擬するため，Fig.3.23

のように MC スイッチング素子のオン電圧にばらつきが存在している場合を考える。

0[s]から励磁電流制御が働いている状況で，CC/CV 充電制御を動作させる。ただし，CC

充電のほうが CV 充電よりも動作が速いため，CC充電制御できていれば，CV 充電制御

も動作するとみなす。非常に短い時間を考えているため， vB は変化しないと考え，

vB=100[V]の場合を考える。 

CC 充電では 0[s]は指令値 Iref=50[A]，0.2[s]からは Iref=100[A]とした。励磁電流制御無

しの場合の iB，im，A の波形を Fig.3.24 に，励磁電流制御有りの場合の iB，im，A，Am

の波形を Fig.3.25 に示す。励磁電流制御が無い場合，励磁電流に Fig.3.24のような直流

成分が発生する。励磁電流制御有りの場合，励磁電流の直流成分が抑制できているこ

とが確認できる。また，励磁電流制御のための制御変数である Amの変動幅は 0.01 に

収まっており，励磁電流基本波成分はほとんど含まれず，直流成分のみに働きかけて

いることが確認できる。また，0<A<0.5の幅に比べて Amの値が十分小さいことから，

Amによる A飽和の恐れは小さく抑えられているといえる。また，バッテリ電流 iB波形
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は Fig.3.25 と Fig.3.24 でほとんど違いのない波形となっていることから，CC充電制御

と励磁電流制御の帯域は分離できているといえる。 

また，Fig.3.25において CC充電制御の指令値が 50[A]から 100[A]にステップ変化した

直後，Amが大きく反応している。これは MC出力電圧がステップ上に増えたことによ

り，その積分値で決定される励磁電流も急激に増えたためと考えられる。 

 

 

 

Table.3.2 バッテリパラメータの一例 

 

V soc_80 360[V]

r 0.48[W]

k 0.01[V/C]  
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Fig.3.22 シミュレーション結果（補償あり 
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Fig.3.23 シミュレーションによる比較 

 

 

 

 

 

 

 



52 

第 3章 CC/CV 充電制御と励磁電流制御の両立 

                                           

 

time[s]
0.3

0

10

0.1

120

40

i m
[A

]
A

m
[V

/A
] 0.004

0.2

80

-10

0

0

-0.004

i b
a

t[
A

]

0.2

A
[V

/A
]

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Fig.3.24 シミュレーション結果(励磁電流制御あり) 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Fig.3.25 シミュレーション結果(励磁電流制御あり) 
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第 4 章 電源不平衡補償 

これまでの章でMCの制御は三相交流電源を前提としていた。しかし，使用される環

境が三相不平衡電源の可能性が無いとはいえない。この時，入力電源は(4.0.1)式で与え

られる。 
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 (2.2.5)式に(4.0.1)式を代入すると，(4.0.2)式のようになる。 

 

  )()2sin(
2

1 22
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  (4.0.2)式が整流されると絶対値を取ると考えて，整流器二次側電圧 vrefの制御周期 Ts

内平均値は(4.0.3)式のようになる。ただし，N1はトランス一次巻き数，N2は二次巻き数

を表す。 

 

 )2sin(22

1

2   tCBKA
N

N
vrec  ........................................................................... (4.0.3) 
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したがって，(4.0.3)式より三相不平衡電源の場合，MC 出力電圧に電源周波数の二倍

高調波成分が含まれることがわかる。(4.0.3)式に示される電圧が整流器二次側回路に加

わることにより，バッテリ電流にも二倍高調波成分が発生する。 

JIS 規格において，バッテリ劣化を防ぐためバッテリ電流リプルの上限値は Table.4.1

のように示されており，何らかの方法でこのリプル成分を抑制する必要がある。 

検討している周波数が電源周波数の二倍高調波成分と小さな値であるため，出力フィ

ルタを用いる方法は，カットオフ周波数を小さな値としなければならない。そのため，

装置の大型化を招く恐れがあり，別の方法を考える。 

 

 

 

 

Table.4.1 バッテリ電流リプルの上限値 

upper limit frequency

1.5[A] less than 10[Hz]

6[A] less than 5[kHz]

9[A] less than 150[kHz]
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4.1 補償原理 

文献[7]では直接変換方式を用いた三相-三相サイクロコンバータを対象とし，MC 入

力電圧に制御関数を対応させることで，MC出力電圧の歪を改善する補償法が提案され

ている。本稿では文献[7]の補償法を三相-単相 MC の場合に拡張することで，MC の制

御によるMC出力電圧のリプル成分の除去を検討する。 

文献[7]の補償法の簡単な説明をすると，入力線間電圧をセンサにより検出し，これ

を用いて，出力電圧が一定となるように制御関数を決定するというものである。 

本方式では Table.2.1 のように X 関数の絶対値の大小によってモードを分割し，a 相

または b相片方の最大相を交互に固定するように制御関数が変化する。結論から述べる

と，本方式では X 関数を新たに(4.1.1)式で与えれば区間平均が適応できる帯域内の入力

電圧成分について，出力線間電圧を一定とすることができる。ただし，vuv=vu0-vv0，

vvw=vv0-vw0，vwu=vw0-vu0， 10 ,,  wvuX を満たし，V*は出力電圧振幅で(4.1.2)式を満たす

任意の値である。 
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まずは具体的なモードの場合を考える。まず，モード 1で Ya=1,Yb=-1の場合，制御関

数は(4.1.3)式のようになる。 
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(4.1.3)式より，出力線間電圧は(4.1.4)式のようになる。 

 

uwwuvvbaab vAXvAXvvv 22   ................................................................................... (4.1.4) 

 

(4.1.1)，(4.1.4)式より，MC出力電圧は(4.1.5)式で与えられる。 
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*2AVvvv baab   ............................................................................................................... (4.1.5) 

 

Ya=1,Yb=-1の場合，も同様に計算するとMC出力電圧は(4.1.6)式で与えられる。 

 

*2AVvvv baab   ............................................................................................................. (4.1.6) 

 

モード 1の以外の場合で，(4.1.1)式を用いた計算をしても(4.1.5)，(4.1.6)式の計算結果

と一致する。よって，(4.1.1)式により，出力線間電圧を一定とすることができると言え

る。この動作について次にシミュレーションによって確認していく。 
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4.2 シミュレーションによる検証 

Fig.4.1 に示す回路で，Table3.1のパラメータを用いた場合の出力電圧補償の有効性に

ついて確認する。ただし，電源電圧は(4.2.1)式のように振幅が 1:0.95:0.9 の三相不平衡

の場合とする。また補償された X 関数生成のため，電源電圧線間電圧 vuv，vvwを検出す

る。vwuは vvw- vuv演算する。 
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(2.4.2)式で表される補償無しの X 関数を使用した場合のシミュレーション結果を

Fig4.2に示す。また，(4.1.1)式で表される補償有りの X 関数を使用した場合のシミュレ

ーション結果を Fig4.3 に示す。 

Fig4.2，Fig4.3 どちらの場合も 1[kHz]程度の周波数成分を含んでいることがわかる。

この原因は MC 入力電圧に入力フィルタによる共振周波数成分が重畳しているためで

ある。 

Fig4.2 から補償なしの場合，vabの振幅に 2成分が発生していることが分かる。これ

により，バッテリ電流にも 2成分が発生し，リプルの幅は 4.0[A]となっている。対し

て，Fig4.3 から補償ありの場合で，vab振幅の 2成分が抑制されていることが分かる。

また，バッテリ電流の 2成分も大幅に抑制され，リプルの幅は 1.5[A]となっている。

以上から，出力線間電圧補償の有効性が確認できる。 
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Fig.4.1 シミュレーション回路 

 

 

1

-1

0

200

-200

0

71

77

X
 f

u
n

ct
io

n
v a

b
[V

]
i B

[A
]

uX
vX wX

0.1 0.15Time[s]

ibatp-p=4.0[A]

 

Fig.4.2 シミュレーション結果(補償無し) 
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Fig.4.3 シミュレーション結果(補償有り) 
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第 5 章 結論 

 

5.1 まとめ 

本論文では，MC を用いた高周波リンク形 AC-DC コンバータを対象としたバッテリ

充電法について検討した。まず，バッテリ充電法として広く使用されている CC/CV 充

電制御について，近似等価回路より制御モデルを導出し，ダンピングレスな CC/CV の

切り替えが可能な制御器について検討した。 

次に，励磁電流制御について，直流偏磁のメカニズムからその抑制法の原理を検討し，

制御モデルを構築した。さらに CC/CV 充電制御と励磁電流制御を併用した場合の互い

への干渉を抑えた制御器設計について検討した。 

また，三相不平衡電源の場合，電源周波数の二倍高調波成分がバッテリ電流に重畳す

る問題に対し，文献[7]の補償法を参考として，三相-単相 MC用制御関数への拡張について

検討した。 
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5.2 今後の課題 

今回シミュレーションを用いて検証した事項は実機実験により検証する必要があ

る。その他の課題として①～④が挙げられる。 

 

① 3.1.4 節で触れたように本稿ではバッテリ電流 iBでなく，整流器二次電流 ioを検

出し，ioの制御を検討している。Fig.3.2の 3 つの回路状態に注目すると，トラン

ス二次電流 isの絶対値と ioは転流重なり期間以外では一致する。電流センサの削

減を視野に入れ，励磁電流制御に必要となる isから ioの情報をサンプリング等に

よって抽出し，この情報によって CC充電制御できる可能性についての検討を今

後の課題として挙げておく。 

② 電源三相不平衡補償法の問題点について述べる。入力線間電圧を用いるため補償

有りの場合，MC 出力電圧は歪みが抑制され，MC 出力電圧と MC 二次側回路に

より生成されるMC出力電流も歪みが抑制される。しかし，X関数を操作してい

るため，(2.4.9)式から MC 入力電流の波形は(4.1.1)式と同様の波形となり，歪み

が生じる。これに対し補償なしの場合，MC出力電圧に 2成分が重畳することで，

MC出力電流の振幅にも歪みが発生し，この MC出力電流を MCにより入力電流

に変換するため，入力電流にも歪みが生じる。二つの場合でどの程度の入力電流

歪みとなるのか今後検討する必要がある。また，3 章で検討した CC/CV 充電制

御及び，励磁電流制御とMC出力電圧補償を併用した場合の影響についても今後

検討する必要がある。 

③ バッテリの扱いについて，本稿では内部インピーダンスを単純な内部抵抗 r とし

て検討した。しかし，実際は SOC，温度などにより，内部インピーダンスが変化

するため，複雑なモデルとなる[11][15]。したがって，今後の課題としてバッテリモ

デルの扱いについて検討する必要がある。 

④ 系統に流れ込む MC 入力電流に着目する。MC 入力電流に電源周波数の(6n±1)

倍の高調波が発生する問題がある。この問題について簡単に検討してみる。MC

入力電流は MCを介して MC出力電流により生成される。そこで，MC出力電流

を確認すると，電源周波数の六倍高調波が発生していることがわかった。この原

因について考えられる可能性を述べる。採用している制御方式では MC入力三相

電圧の大小によってスイッチングパターンが電源周期あたりに 6 回切り替わる。

この動作が MC出力電圧に何らかの影響を与え，MC二次側回路に印加されるこ

とで，MC出力電流に電源周波数の六倍高調波が発生している可能性がある。他

の可能性として，MC出力電流には励磁電流が含まれているため，この励磁電流

が影響している可能性もある。EN 規格では電子機器が発生する高調波電流の規



62 

第 5章 結論 

                                            

 

制値について定められているため，今後，MC入力電流高調波の発生メカニズム

を解析し，対策法を考える必要がある。ただし，制御関数は区間平均に基づいて

いるため，制御周波数以上の成分については検討することができない。よって，

制御関数以外の側面から検討しなければならない可能性がある。
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