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1．まえがき

　電源系統における高調波電流などの公害問題や省エネルギー問題の対策とし
て、AC－DCコンバータの入力電流を正弦波に整形し、かつ力率をほぼ1にする

三相高力率コンバータがいくつか報告されてきた（1）。しかしながら、これらのコン
バータの特性解析は三相交流入力電圧が平衡状態であるという仮定で議論され

ている場合が多い（2）。三相交流入力電圧が不平衡の状態で三相高力率コン
バータを動作すると入力電流が歪んだり、直流出力電圧に低次周波数成分を含
む。また、三相入力電圧の不平衡は実際には存在するものであり、三相高力率
コンバータの特性が悪化する。本論文では三相交流入力電圧が不平衡状態に
なっても高力率コンバータの特性が悪化しない補償システムについて検討したも
のであり、以下の内容について述べる。
(1)入力電圧不平衡時における高力率コンバータの特性
(2)特性補償回路の提案
(3)シミュレーションおよび実験による検証

2．不平衡時における高力率コンバータの特性

　三相交流電圧が不平衡になると高力率コンバータの特性が悪化することを、単
相降圧チョッパを多重接続した三相高力率コンバータを例にとって述べる。

　図1に本高力率コンバータの主回路構成を示した（3）。三相入力電圧をトランス
によって絶縁させて各相を分離している。そして、各相は降圧チョッパをベースと
して構成されており、PWM制御によって入力電流 i が正弦波状かつ力率が1にな
るように制御されている。ここで、PWM信号の振幅を1としたものをPWM関数Fとす

ると次式のように表わすことができる（4）。

…（1）

　ここに、M：変調率（0＜M＜1）
　　　　　Fh：PWMパターンに起因する関数
　出力側フィルタのリアクトルLdcが電流源として作用し、各相の降圧チョッパに
よって、リアクトル電流iLが各相に振り分けられる。従って、各相の降圧チョッパの
スイッチに流れる電流isはPWM関数Fを用いて次式のようになる。

…（2）

　このうち、Fhに関する成分は入力に配置したフィルタのコンデンサCacから供給
され、残りの成分が入力電流 i となり次式のように表わされる。

…（3）

　従って、リアクトル電流iLが一定ならば入力電流iは正弦波になることが分る。
　また、直流電圧Vdcは各相の降圧チョッパの出力を多重接続し、フィルタを通す
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ことによって得ている。式（1）に従ってPWM制御されているため、各相の降圧
チョッパの出力電圧Vfは次式のように表わすことができる。

…（4）

　ここに、e：交流入力電圧の瞬時値
　　　　　　Eac：交流入力電圧の実効値
　このままでは電源周波数の2倍の低周波成分が存在するため、三相平衡電圧
の和がゼロになるという原理に基づき多重接続すると合成電圧V3fは次式のよう
になる。

…（5）

　ここに、添字u,v,wはU,V,W相に対応している。

　もし三相交流入力電圧が平衡状態であれば、各相の実効値は等しくなる。すな
わちEac＝Eacu＝Eacv＝Eacwとなる。従って、各相の変調率の大きさは等しくなり
（M＝Mu＝Mv＝Mw）、合成電圧V3fは次式のように表わされる。

…（6）

　この合成電圧は右辺第1項の直流成分と第2項のスイッチングに関する高周波
成分のみとなる。合成電圧V3fには低周波成分が含まれていないためLdcに流れ
るリアクトル電流iLには低周波成分は含まれない。従って、リアクトル電流iLが低
周波成分を含まない直流電流となるため式（3）のように入力電流iは正弦波に制
御される。また、合成電圧V3fの高周波成分はLdcとCdcで構成された直流側の平
滑フィルタによって除去され、次式のように低周波成分を含まない直流電圧Vdcを
得ることができる。

…（7）

　もし、三相交流入力電圧が不平衡状態になると式（5）から式（6）のように変形す
ることはできず、合成電圧V3fには低周波成分が含まれる。従って、リアクトル電
流も低周波成分を含み、式（3）から入力電流が歪むことが分かる。また、直流側
の平滑フィルタは、合成電圧V3fの高周波成分を除去するものであるため、直流
電圧にも低周波成分が現れる。図2に入力電圧が不平衡となったときの各部実測

波形を示した。不平衡率kは10%であり、次式で表されている（5）。
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…（8）

　ここに、E1：正相分電圧
　　　　　　E2：逆相分電圧
　図2（b）の入力電流 iwは図2（a）に示したように入力電圧が不平衡になっている
ため歪んでいる。図2（c）に示したようにリアクトル電流 iLは低周波成分とスイッチ
ングに起因する高周波成分が存在し、図2（d）に示している直流電圧Vdcには低
周波成分のリプルが存在している。

3．不平衡時における高力率コンバータの特性補償方法

3.1　特性補償回路の提案

　三相交流入力電圧が不平衡状態にある時、式（5）のcos2 tの項を消去するこ
とができないためコンバータの特性が悪化してしまった。ここで、もし各相の変調
率が次式のように各相の入力電圧の実効値に従って変化すれば三相入力電圧
が不平衡状態にあっても式（5）のcos2 tの項を消去することが可能となる。

…（9）

　本三相高力率コンバータの制御は、入力側に配置したトランスによって電気的
に絶縁しているため各相独立に制御することができる。従って、各相毎の変調率
を容易に変化させることが可能となる。そこで、各相毎の修正した変調率を求め
る。式（9）は三相入力電圧の平均値と各相の実効値の比である不平衡比k'を用
いることによって次式のように変形することができる。

…（10）

…（11）

　よって、各相の変調率Mu,v,wは次式のように表すことができる。

…（12）

　次にこれらを実現するための制御回路を示す。図3に三相入力電圧不平衡時に
おける三相高力率コンバータの特性補償ブロック図を示した。電流検出器のいら
ないフィードフォワード制御によって補償している。まず、各相の入力電圧を検出
して各相の入力電圧実効値を得る。さらに、これを用いて三相の平均値を算出し
不平衡比k'を得る。不平衡比k'によって各相の変調率は修正され信号Vr1を得
る。この信号Vr1と直流電圧の誤差信号を乗算し、リファレンス信号Vrとなる。

3.2　第三調波注入法による補償範囲の拡大

　本高力率コンバータでは、三角波状のキャリア信号とリファレンス信号を比較
し、得られたパルス信号によって制御するPWM方式を用いている。キャリア信号
のピークとリファレンス信号のピークが一致した時、変調率が1となりそれ以上で
過変調（M＞1）となる。過変調となるとキャリア信号を越えた部分はPWM制御の
機能を失う。
　入力電圧が不平衡となったときのコンバータの特性は、式（12）のように基準変
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調率Mを不平衡比k'で除算することによって補償した。従って、不平衡比k'が基準
変調率Mより小さくなったとき、補償されたリファレンス信号Vr1の変調率Mu,v,wは
過変調となる。基準変調率は式（7）に示したように直流電圧の設定値によって決
まってくるものであり、設定電圧が高いほど補償範囲が狭くなる。
　そこで、補償範囲を拡大させる方法としてリファレンス信号に第三調波を注入す
る方法を検討する。図4にリファレンス信号に第三調波を注入した時の波形を示し
た。台形波状の波形が第三調波を注入した波形である（s＝0以外のリファレンス
信号）。第三調波をリファレンス信号に注入することにより合成したリファレンス信
号のピークを下げることができる原理を使う（6）。基準変調率Mが1より大きくなっ
てもリファレンス信号がキャリア信号のピークを越えないため過変調領域でも制
御性を持たすことができる。
　ここで、基本波に対してs倍の振幅を持つ第三調波を注入した場合、基準リファ
レンス信号Vrbは次式のように表わすことができる。

…（13）

　ここに、A：基本波の振幅
　次に基準リファレンス信号Vrbのピーク値を最小にするsの値を求める。まず、基
準リファレンス信号Vrbを時間tで微分をすると次式のようになる。

…（14）

　上式から の時、基準リファレンス信号Vrbは図4のような最大値をとり
次式の値となる。

…（15）

　さらに基準リファレンス信号の最大値Vrmを次式のようにsで微分し、その極値を
求める。

…（16）

　すなわち、s＝1/6（16.6%）の時、基準リファレンス信号Vrbは基本波の振幅Aに対
してピーク値が0.866Aとなる最小値を得る。従って、基準リファレンス信号Vrbの
ピーク値Vrmをキャリア信号のピークまで上げることにより見かけ上の変調率M'
は次式の範囲でリニアな制御が可能となる。

…（17）

　リニアな制御が可能となる範囲が1.13倍に広がったため、入力電圧不平衡時に
おけるコンバータの特性補償範囲も1.13倍拡大できることを示している。また、見
かけ上の変調率を1.13とすることで出力電圧を13%向上できることも示している。
　このように第三調波を注入することによって補償範囲を拡大することができた
が、リファレンス信号に第三調波を注入するため、相電流は第三調波を含んだ台
形波状の電流となる。しかし、入力トランスの一次側の結線をデルタ結線にして
いるため、相電流に存在する第三調波はキャンセルされ、入力線電流は正弦波
状の電流となる（7）。図5にU相の入力線電流 iuと相電流 ipuの実測波形を示し
た。相電流は第三調波が注入されているため台形波状となっているが、線電流
は第三調波がキャンセルされ正弦波状になっていることが分かる。
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4．シミュレーションおよび実験による検証

　次にこの特性補償回路をシミュレーションおよび実験によって確認をした。実験
には10[kW]の出力容量を持つ試作機を用いた。シミュレーションおよび実験条件
は表1に示した値を用いた。図6には実験において不平衡入力電圧を得るための
回路構成を示した。各相は入力トランスによって絶縁されているため、I.V.R.
（Induction Voltage Regulator の略）をW相に挿入することができる。三相入力電
圧不平衡の状態はこのI.V.R.によってW相の電圧を変化させることによって得てい
る。
　図7に特性補償回路を用いた場合の各部の波形を示した。

表1　シミュレーションおよび実験における回路条件

項目 記号 数値［単位］

出力電力 Po 10 ［kW］

入力電圧 Eac 200 ［V］

出力電圧 Edc 250 ［V］

入力コンデンサ Cac 10［μF］

出力リアクトル Ldc 1 ［mH］

出力コンデンサ Cdc 10 ［mF］

キャリア周波数 fc 15.6［kHz］

不平衡率kが10%の時の波形である。ここでは、第三調波は注入していない。図
2（b）の入力電流 iwは歪んでいるが、図7（b）の入力電流 iwは図7（a）のようにW相
の入力電圧ewが減少しているにもかかわらず、正弦波状かつ力率がほぼ1に制
御されている。図2（c）のリアクトル電流 iLは低周波成分が存在しているが、図
7（c）のように補償を行なった場合のリアクトル電流 iLは低周波成分が存在せず
スイッチングに起因する高周波成分のみとなっている。図7（d）に示している直流
電圧Vdcについても同様で補償回路を用いた場合は低周波成分のリプルは存在
していない。
　図8には特性補償回路を用いて不平衡率kを20%（Eacw＝100[V]）にしたときの
各部波形を示した。図7（e）のリファレンス信号Vrwは過変調となっていないが
（キャリア信号のピーク値Vcmは10[V]に設定してある）、図8（e）のW相のリファレ
ンス信号Vrwは過変調となっている。そのため、図8（b）の入力電流iwはピーク付
近で歪んでしまっている。さらに、リアクトル電流 i<Lにも低周波成分が存在してお
り、出力電圧Vdcにも低周波リプルが含まれている。
　図9にはリアクトル電流 iLに含まれる低周波の高調波電流Ihと不平衡率kの関
係を示した。実測値とシミュレーション値を比較して示した。120,240[Hz]両成分と
も実測値とシミュレーション値は良く一致している。また、図10には入力電流の歪
率σと不平衡率kの関係を示した。こちらの実測値もシミュレーション値と比較して
いる。各相の入力電流の歪率σの実測値はシミュレーション値と一致している。
両図とも不平衡率が約15%付近から特性が悪化し始めている。平衡状態で交流
入力電圧を200[V]、直流電圧を250[V]に設定した場合、式（7）から基準変調率は
0.58となる。また、式（8）,（11）から不平衡比k'が0.58となるときの不平衡率は16.3%
となる。従って、図3に示したように基準信号を不平衡比で除算しているためリファ
レンス信号は不平衡率が16.3%以上で過変調となり、リニアな制御ができなくなっ
た。しかしながら、不平衡率が16.3%以下では、三相入力電圧が不平衡であっても
提案した補償回路を用いることにより、高力率コンバータの特性を補償できること
をシミュレーションおよび実験によって確認できた。
　また、補償できる範囲は不平衡比k'と基準の変調率Mによって決定されるもの
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である。直流電圧の設定値を高くすると補償範囲は狭まってしまうが、第三調波
をリファレンス信号に注入することによって補償範囲を1.13倍にすることができ、
上述した悪化するポイントを高くすることができる。

5．むすび

　本論文で述べた内容をまとめると以下のようになる。
（1）電流検出器を用いないフィードフォワード制御による三相入力電圧不平衡時
における高力率コンバータの特性補償方法を提案した。
（2）上記補償システムを用いた場合、不平衡比k'が基本変調率Mの値より小さく
なった時、補償されたリファレンス信号Vr1は過変調となりリニアな制御ができなく
なった。つまり、補償範囲は不平衡比k'と基準変調率Mによって決定されるもので
ある。直流電圧の設定値を高くすると補償範囲は狭まってしまうが、第三調波をリ
ファレンス信号に注入することによって補償範囲を1.13倍拡大できることを示し
た。
（3）補償されたリファレンス信号が過変調とならない範囲では、三相入力電圧が
不平衡であっても入力電流や直流出力電圧の特性が悪化しないことをシミュレー
ションと実験によって確認した。
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図1　単相降圧チョッパを多重化した三相高力率コンバータの主回路構成
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図2　入力電圧が不平衡となったときの各部実測波形
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図3　三相入力電圧不平衡時における
三相高力率コンバータの特性補償ブロック線図
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図4　リファレンス信号に第三調波を注入した時の波形
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図5　入力線電流と相電流およびリファレンス信号の実測波形
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図6　不平衡入力電圧を得るための回路構成
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図7　特性補償回路を用いた場合の各部波形（不平衡率k=10%）
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図8　特性補償回路を用いた場合の各部波形
（不平衡率k=20%,Eacw=100［V］）
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図9　リアクトル電流iLに含まれる低周波の

高調波電流ihと不平衡率lkの関係
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図10　入力電流の歪率σと不平衡率kの関係

1 / 1


	TR5j_r
	fig1
	fig2
	fig3
	fig4
	fig5
	fig6
	fig7
	fig8
	fig9
	fig10

