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第1章 緒論 
 

1.  

1.1. 研究背景 

電力変換器（インバータ、コンバータ）は電圧の大きさや周波数を変換する電気機器であり、現代で

は民生品から産業用に至るまであらゆる分野で用いられている。身近なところでは電化製品の電源部分

でコンセントの交流 100V からの任意の電圧に変換したり、電車を所定の速度で進ませるために架線の

電力を変換してモータに供給したりしている。また電気自動車も電力変換器を持ち、電池の電力を交流

に変換してモータを駆動している。産業向けには大型空調ファンや鉄鋼圧延装置の駆動制御装置などが

ある。 

これらの電力変換装置の中でも最大級の出力を必要とするのが電力向け用途である。電力向けの電力

変換器には直流送電  (HVDC: High-Voltage Direct-Current)や無効電力補償装置  (SVC: Static Var 

Compensator, 自励式のものは特に STATCOM: STATic synchronous COMpensator と呼ぶ) [1]–[4]などがあ

り、トランスには不可能な直流・交流相互や直流同士の変換や、高速・可変の電力補償を担っている。

特に HVDC は送電ラインの直流電圧を高くするほど送電損失を低減できるため、変換器の高圧対応の

要求が強かった。 

電力変換器の電圧・出力容量は、使用する半導体スイッチング素子の耐圧・電流容量に大きく依存し

てきた。大電力半導体スイッチング素子の変遷を図 1-1に示す。最も大きな電力に対応した半導体スイ

ッチング素子は、1950 年代から現在に至るまでサイリスタがその地位を譲っていない。1970 年代まで

は大電力変換にはサイリスタを用いた他励変換器が必然の選択肢であったが、1980年前後に Gate Turn-

Off thyristor (GTO)や Insulated Gate Bipolar Transistor (IGBT)といった自励式の大容量素子が登場し、高耐

圧化が進むと自励変換器の実用化も拡大した。鉄道向けには 1990 年代始めに GTO が適用されたが、

1990 年代後半以降はスイッチング周波数をより高くできる IGBT や Injection Enhanced Gate Transistor 

(IEGT)への置き換えが進んだ。電力向けにも自励変換器は拡大したが[5]、それでも HVDC や SVCとい

った、特に超高圧・大容量変換器への適用は主に耐圧確保の点で難しかった。 

 

 

図 1-1 大容量半導体スイッチング素子の変遷 
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他励素子は電流を非導通状態から導通状態には制御できるが、その逆は能動的にはできない。他励変

換器のデメリットには 

 無効電力を発生させる 

 制御応答を速くできない 

 系統電圧低下時には運転できない 

などある。 

自励素子は非導通状態と導通状態を双方向に能動的に制御できる。自励素子変換器であれば他励変換

器のデメリットは解消し、 

 無効電力制御 

 制御応答の向上 

 系統電圧低下時の運転 

 HVDCなら停電状態からの送電開始可能（ブラックスタート） 

 スイッチング周波数向上によるフィルタ回路の削減 

などが可能となり、運用上のメリットも大きい。 

高耐圧な自励素子を得るため、図 1-2のように低耐圧の自励スイッチング素子を複数接続して 2レベ

ル変換器アームを構成する多直列接続の試みも従来なされてきた[6]。この場合、素子間でエミッタ・コ

レクタ電圧𝑣ceのバランスをとらなければ、特定の素子に電圧が偏り破壊してしまう恐れがある。しかし、

スナバ回路やゲート回路のアクティブ駆動などの工夫で対応するものの、多数の直列は難易度が高かっ

た。 

素子の多直列接続と共に、出力電圧のマルチレベル化も検討された[7]–[11]。代表的な回路構成には

Neutral Point Clamped (NPC)方式や、フライングキャパシタ方式などがある。これらの回路は、スイッチ

ング素子を多直列接続しても全てを同時に ON/OFFせず、コンデンサで分圧した直流電圧源の接続を順

次切り替えることで複数の出力電圧レベルが得られる。しかし高耐圧化のために素子の多直列接続技術

が求められる点には変わりない。 

 

 

 

(a) 2レベル変換器 (b)素子を多直列接続した 2レベル変換器 

図 1-2 通常の 2レベル変換器と素子の多直列接続により高耐圧化した 2レベル変換器 
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この状況を打破したのがカスケード・マルチレベル方式[12][13]（図 1-3 (a)）やモジュラー・マルチレ

ベル方式 (MMC: Modular Multilevel Converter) [14]–[23]（図 1-3 (b)）である。これらの回路はスイッチ

ング素子を直列接続するのではなく、単位変換器を多直列接続する。単位変換器はスイッチング素子を

単体または少ない直列数で構成できるので、特別な素子駆動回路は必要なく、素子の多直列接続の課題

を回避したまま変換器の高耐圧化が可能となる。 

変換器の出力を直列接続するという発想自体は古くからあったが、独立した直流電源を持つ単位変換

器を多数接続して高耐圧を得るという明確なアイディアが示されたのは 1996 年の Peng らによる文献

[12][13]が最初であると言われている。ここではフルブリッジ構成の単位変換器が用いられ、カスケー

ド・マルチレベル方式と呼ばれた。2003 年には Marquardt らが、2 レベル変換器のアームをチョッパセ

ルの多段接続に置き換える MMC 方式を発表した[14]–[16]。スイッチング素子に IGBT を用いた MMC

はアメリカの TransBay HVDC（2010年稼働）に世界で初めて適用され[24]、大きな注目を集めることと

なった。MMCは HVDCにおける主流技術となり[25]–[28]、類似の回路構成は STATCOMにも展開され

た[29][30]。このように、カスケード・マルチレベル変換器の登場と発展は、変換器の高耐圧化に対する

新たな解決策となり、電力向け変換器への自励素子の適用が進み始めた。なお、カスケード・マルチレ

ベル変換器と MMCは区別されることもあるが、単位変換器を直列接続するという回路構成の考え方と

しては同じであるため、以後の呼称は先に登場した呼び名であるカスケード・マルチレベル変換器で統

一する。また、単位変換器はセルと呼称する。 

カスケード・マルチレベル変換器（図 1-3）の特徴を 2レベル変換器（図 1-2 (a)）と比較し説明する。

2 レベル変換器は 1 レグあたり 2 つの電圧レベルを出力し、線間電圧では 3 レベルが得られる。一方カ

スケード・マルチレベル変換器は複数のセルの出力を直列多段に接続することで高電圧・大容量の出力

が得られる。また、各セルの出力位相を段階的にシフトすることで、全体として多段の電圧波形が出力

可能となり高調波を低減できる[19][20]。この出力位相シフトには一般的にキャリア位相のシフトが用

いられる（位相シフト PWM (Pulse Width Modulation)）。高調波が下がるとセルあたりのスイッチング周

 

 
 

 

(a) カスケード・フルブリッジ (b) モジュラー・マルチレベル 

図 1-3 カスケード・マルチレベル変換器のレグ構成と出力電圧 
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波数を下げることもできる他、出力段のフィルタ回路を小型化、もしくは無くすことができる。また、

2 レベル変換器と同一スイッチング周波数で比較した場合、スイッチングによる電圧変化が小さいため

スイッチング損失は低くなる[29]。またモジュール構成であるため、セルを 1 つ設計すれば多くの定格

に対応できるというメリットもある。 

MMC を含むカスケード・マルチレベル変換器は、初期においてはコンデンサの電圧バランス制御

[12][19]–[22][30][31]が主な課題となった。カスケード・マルチレベル方式では、各セルは直流電圧源と

してコンデンサを持つ。このコンデンサ電圧が所定の値に保たれていなければ、制御上の想定と異なる

電圧が出力されて出力電流が歪む恐れがある。このため、全てのコンデンサ電圧を定格値に制御する「バ

ランス制御」が必要となる。 

Pengらによるカスケード・マルチレベル最初期の文献[12]では、各セルのパルス位相をシフト制御す

ることでコンデンサ電圧を個別に制御する方法が示されている。しかしながらこの方法は力率が 0に近

い場合しか成立しないため STATCOMにしか使えない他、パルス位相を動かすため電流制御に干渉する

という欠点があった。またMMC が世に出た 2003年のMarquardtらの文献[14]–[16]ではコンデンサ電圧

をどのように維持するかの詳細には触れられておらず、しばらくは不明のままだった。しかし 2008 年

に萩原・赤木が発表した文献[19]によってバランス制御の概念と具体的な制御法が明らかになり、その

後に続いた同著者らの文献[20]–[23][30][31]などの体系によりバランス制御は確立された。これらの文献

によると、コンデンサ電圧のバランス制御は基本的に、 

 全体のコンデンサ電圧の平均値を制御する一括コンデンサ電圧制御 

 相間でコンデンサ電圧平均値をバランスさせる相間バランス制御 

 直列接続されたセル間でバランスさせる段間バランス制御 

の 3つを階層的に行うことで実現できる。また、これらのバランス制御を動作させるために循環電流制

御[19]や零相電流制御[30]が補助的に用いられる。 

コンデンサ電圧のバランス制御はカスケード・マルチレベル回路の動作成立のための必要条件だった。

この根本的課題が解決され広く世の中に知れ渡るとカスケード・マルチレベル回路に対する注目度も俄

然高まり、研究の対象は変調法の議論[32]–[35]や複数種類のセルによるハイブリッド構成[36][37]、主回

路外の制御システムのハード構成の検討[38]–[44]など多岐に広がっていった。また、カスケード・マル

チレベルが適用された HVDC 変換器の電力系統への作用など、系統事業者視点の議論[45]–[49]も幅広く

なされている。 

このように、カスケード・マルチレベル変換器により高圧大容量変換器への自励素子の適用が進んだ

ことで、高調波低減や変換器応答の向上、系統電源損失時の運転（HVDCであればブラックスタート）、

トランスレス変換器といった高性能化による電力系統・産業機器への発展の寄与が今後も期待されてい

る。 
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1.2. カスケード・マルチレベル変換器の課題 

カスケード・マルチレベル変換器の更なる高性能化に求められる技術的課題を大別すると、「損失の

更なる低減」「適用する半導体スイッチング素子」「制御システム構成」の 3つが挙げられる。 

 

1.2.1. 損失の更なる低減 

変換器の損失は一般的に導通損失、スイッチング損失、フィルタ損失がある。導通損失は半導体スイ

ッチング素子が導通している際の電圧降下により発生する。スイッチング損失は、半導体スイッチング

素子が ON と OFF の間で変化する際に、電圧と電流の変化時間が有限かつ重なっているために生じる。

このためスイッチング損失はスイッチング周波数に比例する。フィルタ損失は高調波低減のため変換器

の出力段に接続されるフィルタ回路での損失である。電力変換器の出力には他機器の誤動作などの悪影

響を防ぐため高調波規程[50][51]が存在することが多く、一般的にフィルタ回路が必要となる。フィルタ

回路は主にリアクトルとコンデンサで構成され、損失にはリアクトルの銅損・鉄損、コンデンサの寄生

抵抗損などが含まれる。変換器の高調波が大きいほどフィルタの規模も大きくなり、フィルタ損失も大

きくなる傾向がある。スイッチング周波数を高くすることで高調波を低くすることができるが、スイッ

チング損失増加とトレードオフとなる。 

高圧変換器としてカスケード・マルチレベル変換器は他励変換器と比較されるが、同一定格で比較す

ると一般的にカスケード・マルチレベル変換器は他励変換器よりも導通損失が大きい。セルをカスケー

ド接続して耐圧を確保しているため、負荷電流の経路に多数の素子が存在することになり導通損失が大

きくなる。他励よりも低耐圧の素子で同等の耐圧を実現しようとする以上、これは避けられない。一方

で、カスケード・マルチレベル変換器は高調波を小さくできるためフィルタ損失は比較的小さい。 

したがって損失改善の余地はスイッチング損失となる。カスケード・マルチレベル方式では一般的に

図 1-4 (a)のように PWMが用いられるが、カスケード数に伴い電圧レベル数が増加し高調波を低減でき

るので、セルあたりのスイッチング周波数は大幅に下げられる。1 アームが 100 段前後のセルを持つ

HVDC では 1 セルあたり数百 Hz のスイッチング周波数が用いられている[52]。スイッチング周波数を

下げていくと、各セルが半周期に 1度だけパルスを出力する 1パルス制御（図 1-4 (b)）[32]–[35]に行き

着く。通常 1パルス制御は高調波の大きさが問題になるが、カスケード・マルチレベルであれば電圧レ

ベル数で解決できるため相性が良い。 

しかしながら、1 パルス制御を適用したカスケード・マルチレベル変換器はコンデンサのバランス制

御に課題がある。1 パルス制御は PWM とは変調法が異なるため前述のバランス制御がそのまま適用で

きない。1 パルス制御におけるコンデンサ電圧のバランス制御は確立されておらず、1 パルス制御適用

によるスイッチング損失の低減は実用的ではなかった。 

 

 

 

図 1-4 セルの出力電圧（PWM制御と 1パルス制御） 

 

 

vout

(a) PWM制御 (b) 1パルス制御
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1.2.2. 適用する半導体スイッチング素子 

カスケード・マルチレベル回路は原理的に高圧・大容量向けに適していることもあり、HVDC や数十

Mvar クラスの電力用 STATCOM の開発から始まった。そして付随する研究も主にそれらを適用対象と

してきた。MVA 以上の大容量における回路構成は、HVDC ではダブルスター結線[53][54]、STATCOM

ではデルタ結線[53][54]が主流[29]で、単一種類のセルで必要耐圧を確保している。したがって、使用す

る半導体スイッチング素子には高耐圧な Si の IGBT や IEGT が必然の選択肢だった。高耐圧素子なら

GTO や Integrated Gate Commutated Turn-off thyristor (IGCT)もあったが、適用例は無い。カスケード・マ

ルチレベルが世に出た頃には IGBT も同等の耐圧があり、スイッチングの際の損失も低いため、採用す

るメリットは低かったと考えられる。セルが単一種類なのは、大容量変換器では冗長性も含めて多数の

セルを使用するため、単一種類であることが製造上、保護動作上合理的なためである。このように、従

来はカスケード・マルチレベル変換器において使用する素子についてはほぼ議論の余地はなかった。 

しかしながら、図 1-1に示すように近年 SiC (Silicon Carbide)を用いた半導体スイッチング素子の開発

が進んできた。物性上、SiC 素子は Si素子よりも低導通損失、低スイッチング損失である。また、原理

的には Siよりも高耐圧化が可能である。SiC 素子としてはダイオードが先んじて実用化されたが、ここ

10 年で SiC-JFET (Junction Field Effect Transistor)や SiC-MOSFET (Metal Oxide Semiconductor Field Effect 

Transistor)といったスイッチング素子の開発も進み一般的に入手出来るようになってきた。かかる状況

において、カスケード・マルチレベル変換器に適用する半導体スイッチング素子も再度議論の余地があ

ると考える。 

図 1-5 に周波数と変換器容量ごとの半導体スイッチング素子の一般的な分布[55]を示す。横軸の周波

数はスイッチング周波数であり、変換器容量は、素子単体の容量ではなく、素子の適用先の変換器の容

量クラスである。他励素子であるサイリスタは必然的に系統周波数の 50Hz, 60Hzになる。特に SiCと書

いていないものは全て Si である。SiC 素子については今後の見込みも含んでいる（SiC-IGBT は市場に

まだ無い）。SiC スイッチング素子の発展により Si-MOSFET や Si-IGBT、Si-IEGT は SiC に置き換えら

れ、より低損失な変換器が実現されることが期待されている[56][57]。またスイッチング周波数は Si の

場合よりも高くなり、低高調波とフィルタ小型化が見込まれる。 

 

 

図 1-5 半導体スイッチング素子の適用領域（文献[55]を基に作成） 
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しかしながら、現状市場で手に入る SiC スイッチング素子の耐圧は高くとも 1.7 kV程度であり、4.5 kV

や 6.5 kV までラインナップする Si 素子には未だ及ばない。電流容量も低い。このため、高圧大容量カ

スケード・マルチレベル変換器の Si素子の単純な置き換えができる状況には至っていない。仮に置き換

える場合、素子の直並列化やカスケード数の大幅な増加が必要となり、コスト増大の要因となる。 

現状の SiC 素子が高圧カスケード・マルチレベル変換器に適していないもう 1 つの理由として、SiC

素子の低スイッチング損失の利点が活かしづらいということがある。高圧カスケード・マルチレベル変

換器はセルのカスケード数を増やして高圧出力に対応する。カスケード数が多くなると 1セルあたりの

スイッチング電圧が下がるため、スイッチング損失は下がる。すると変換器全体に占めるスイッチング

損失の割合は低下するため、SiC スイッチング素子を適用した場合のスイッチング損失の低減効果も低

くなる。当然、低減効果はゼロではないし、Siから SiCになることで導通損失も低減できる。また、ス

イッチング周波数を従来より上げてセルのコンデンサの静電容量を低減することも可能となる。しかし

コンデンサの体積は耐圧への依存性が高いので、スイッチング周波数を上げて静電容量も減らしても変

換器の体積低減効果は小さい。これらの理由により、カスケード数の多いカスケード・マルチレベル変

換器では現状高価な SiCスイッチング素子の対費用効果は低いと見られている[58]。 

一方で、カスケード数の少ないカスケード・マルチレベル変換器に目を向けると、配電用 STATCOM

への SiC 素子適用の議論がある。配電用 STATCOMは需要家近傍に設置しなければ電圧変動抑制性能を

発揮出来ない。需要家近傍の設置スペースは事実上電柱くらいしかないため、基本的に柱上設置となる。

しかし従来の 2 レベル変換器を用いたトランス連系 STATCOM ではトランスが非常に大きく重く[59]、

柱上設置には柱が 2 本必要になる場合もある。（電柱の柱上設置物の基準は電力会社毎に異なるため一

概には言えない）このため、トランスレスにできれば体積・重量の低減効果は大きい。また、トランス

分の損失の低減も期待できる。 

このため、カスケード・マルチレベルによる配電用 STATCOM のトランスレス化が検討されてきた

[60]–[62]。赤木らは 2007 年にスター型[53][54]のトランスレス・カスケード・マルチレベル STATCOM 

[60]を提案している。体積が制約される柱上設置であれば、少ないセル数で高電圧出力が可能なスター

型結線が有利である。ここで検討されていたのは回路構成と制御までであり、スイッチング素子は基本

的に同じ種類の物を使用することを想定していた。 

SiC の適用については、2012 年に Sanoらが Siスイッチング素子と SiC スイッチング素子によるハイ

ブリッド方式について言及している[36]。また、2016 年に Jahn らも Si と SiC によるハイブリッド

STATCOM の変調法について報告している[37]。Si と SiC の組み合わせは、少ないカスケード数で高耐

圧と低高調波を実現できるため、配電用 STATCOMのようにカスケード数が 5個前後と少ないカスケー

ド・マルチレベル変換器にはメリットがあると見られていた。 

しかしながらこれまでの研究[36][37]では Si と SiC のハイブリッド方式は概念レベルの提案にとどま

っていた。ハイブリッド方式と従来の単一セルの構成の損失・体積の比較検討などは為されておらず、

実定格の変換器も報告されていない。したがって、ハイブリッド方式の有用性は実証されてはいなかっ

た。 
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1.2.3. 制御システム構成 

最後に、制御システムの課題は、主に、変換器を駆動する制御装置と制御信号線に関する。例えば

HVDCでは 1レグあたり 200段以上のセルを有する[24][25]ため、図 1-6 (a)のように主制御装置 (Primary 

controller)と素子を 1対多数で接続する集中制御を用いるとゲート信号線は膨大な量になる。図において

𝑔𝑛
∗はゲート信号、𝑣c𝑛はセルのコンデンサ電圧検出値（いずれも𝑛 = 1, 2,⋯ ,𝑚（m: カスケード数））を示

す。また高圧機器のゲート信号線には絶縁のため光ファイバが用いられるので、光電変換部品も必要と

なり制御システムの構成は複雑化しコストも増大する。 

これを解決すべく、図 1-6 (b)のようにカスケード・マルチレベル変換器の制御機能を分割して小規模

な制御器を各相や各セルに分散配置し、制御器間は通信して指令値や検出値をやりとりすることで信号

線を削減する分散制御が提案されている[38]–[44]。𝑣𝑛
∗ (𝑛 = 1, 2,⋯ ,𝑚)は n番目のセルの電圧指令値を示

しており、各セルでキャリア比較をしてゲート信号𝑔𝑛
∗を生成している。セルに配置したセル制御器 (Cell 

controller)同士を光ファイバでデイジーチェーン接続し、通信で電圧指令値と各セルのコンデンサ電圧を

次々に伝送していくことで、制御システム全体として光ファイバを大幅に削減できる。分割する制御機

能は、電流制御や各種バランス制御の単位で分けられることが多い。 

この分散制御の欠点として、制御器間の通信遅延による制御性への影響がある。高速な通信プロトコ

ルを使用すれば 1 セルあたりの通信遅延は 1 s 程度と非常に短くできる[63]が、100 以上の多数のセル

が存在するカスケード・マルチレベル変換器ではデイジーチェーン接続される制御器の数も多いため、

遅延が徐々に積み重なり後ろのセルほど出力が遅れることになる。更に、各セルの実際の出力遅延は電

圧指令値のサンプリングのタイミングにも依存するため、出力遅延はセルの順番に単純には比例せず、

現象はより複雑化する。 

デイジーチェーン型の分散制御の実験検証は報告されているが[41]–[44]、実験装置のカスケード数は

多くても 4つであり、実規模のカスケード・マルチレベル変換器への適用を前提とした検証としては十

分ではない。また、上記の通信遅延と電圧制御サンプリングが絡んだ複雑な遅延の現象と電流制御系に

与える影響は議論されていない。そのため通信遅延の電流制御への影響やゲイン設計を理論的に検討で

きず、分散制御のカスケード・マルチレベル変換器への実適用による制御システムの改善には課題があ

る状態と言える。 

 

 

  

(a) 集中制御 (b) デイジーチェーン型分散制御 

図 1-6 カスケード・マルチレベル変換器の制御システム構成 
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1.3. 本論文の目的と構成 

本論文は、前項で説明したカスケード・マルチレベル変換器の 3 つの技術課題である、損失の低減、

適用するスイッチング素子、制御システム構成、の改善に取り組むことで、様々な利点をもつカスケー

ド・マルチレベル変換器の実展開促進に寄与することを目的とする。 

以下に本論文の構成と各章の概要を示す。 

第 1章では、ここまで述べたように、カスケード・マルチレベル変換器の技術的な背景と課題を明ら

かにした。 

第 2 章では、デルタ結線カスケード・マルチレベル STATCOM を例に 1 パルス制御について検討し、

現状の技術的課題を明確にした上で 1パルス制御の実用化のために必要な制御を開発する。具体的には、

1 パルス制御適用時のコンデンサ電圧の段間バランス制御にソーティングアルゴリズムを適用した上で

改良を加え、幅広い変調率においてロバストに作用するバランス制御を実現する。これらにより実用的

な 1パルス制御を実現し、スイッチング損失の低減を可能とする。 

第 3 章では、カスケード・マルチレベル変換器への SiC スイッチング素子の適用先として配電用

STATCOM を検討する。具体的には、Siと SiCを組み合わせたハイブリッド方式の 6.6 kV, 100 kvarのト

ランスレス・カスケード・マルチレベル STATCOM の実定格試作機を設計・製作して動作を実証する。

そして実定格試作機の実測結果を基に、ハイブリッド方式が従来の単一種類のセルのカスケードよりも

損失と体積の点で合理的であることを実証する。 

第 4章では、制御信号線を低減できる分散制御の制御システム構成を検討し、遅延を考慮した電流制

御系を理論的に明らかにする。具体的には、分散制御の構成として最も効果的に信号線を低減できるデ

イジーチェーン型分散制御を選定し、制御器間の通信遅延と電圧指令値サンプリングにより各セルの出

力が次第に遅れる現象について理論的に検討し伝達関数を導出する。そこで導いた電流制御モデルを基

に通信遅延と制御性への影響を考察し、ゲイン設計の指針を得る。これにより、実機に分散制御を適用

する際に、理論モデルで事前に詳細な制御応答設計ができるようになり、分散制御はより実用的なもの

となる。 

最後に、結論である第 5章において、本論文によるカスケード・マルチレベル変換器の技術課題改善

に対する寄与と今後の展望をまとめる。 
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第2章 1 パルス制御のロバスト化 
 

2.  

2.1. 本章の概要 

カスケード・マルチレベル変換器の 1パルス制御の実用上の課題を解決することで 1パルス制御の実

適用を可能とする。これによりスイッチング損失を低減し、カスケード・マルチレベル変換器の低損失

化を実現する。 

はじめに 1パルス制御の概要とコンデンサ電圧バランス制御、そして 1パルス制御におけるバランス

制御の課題について説明し、技術的な背景を明らかにする。そして、デルタ結線カスケード・マルチレ

ベル STATCOMを例に回路構成と各種制御を説明し、その中で 1パルス制御の改良について検討・提案

する[64]。最後に実験によりデルタ結線カスケード・マルチレベル STATCOM における各種提案制御の

動作を実証する。 

 

2.2. 1パルス制御の技術背景 

2.2.1. カスケード・マルチレベル変換器の変調法 

カスケード・マルチレベル変換器ではセルのカスケード接続によるマルチレベル化で高調波を低減で

きるため、セルあたりのスイッチング周波数は大幅に低くすることができる。特に HVDCのように 1ア

ームあたり 100 段以上にカスケード接続する場合、1 セルのスイッチング周波数は数百 Hz が一般的で

ある[52]。カスケード接続により達成される高調波が規格に対して余裕があれば、更にスイッチング周

波数を下げてスイッチング周波数の下限である 1 パルス制御にすることも可能である。HVDC や

STATCOMのようにカスケード数が多いアプリケーションでは、1パルスの適用は十分考えられる。 

図 2-1に、フルブリッジセルを𝑚個カスケード接続したアームの各セルの出力電圧と全体の出力電圧

を示す。変調法は、PWMと 1パルス制御の 2通りを示している。PWM制御では電圧指令値とキャリア

 

 

図 2-1 カスケード・マルチレベル変換器の PWM制御と 1パルス制御時の電圧波形 
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周波数を比較して PWM波形を生成しており、隣り合うセル同士のキャリア周波数を順次シフトするこ

とでアーム全体として高いスイッチング周波数を得ることが出来る。シフトするキャリアの位相差𝜃car

は下記の式で与えられる[19][20]。 

 𝜃car =
𝜋

𝑚
 (2-1) 

カスケード数が𝑚、1セルあたりのスイッチング周波数が𝑓carの時、アーム全体としてのスイッチング周

波数である等価スイッチング周波数𝑓sw
eq
は以下の式で計算される。 

 𝑓sw
eq

= 2𝑚𝑓car (2-2) 

このように、1 セルあたりのスイッチング周波数は低くとも、等価スイッチング周波数を高くできるた

め高調波は十分に低減出来る。 

1 パルス制御では各セルは半周期に 1 度、正側か負側のどちらか 1 方に 1 回だけ電圧パルスを出力す

る。パルス幅はセルによって異なっており、アーム全体としては正弦波に近い階段状の電圧波形を得る

ことが出来る。通常の 2レベル変換器であれば 1パルス制御は高調波が大きく、電圧変化のタイミング

が少ないので制御性も悪いが、カスケード・マルチレベルへの適用であればセル数が多いので高調波は

低減でき、制御性も改善される。 

 

2.2.2. コンデンサ電圧のバランス制御 

カスケード・マルチレベル変換器に必要なコンデンサ電圧バランス制御[19]–[22][30][31]の概念を図 

2-2 に示す。フルブリッジセルを𝑚段カスケード接続してデルタ結線した三相カスケード・マルチレベル

変換器であり、コンデンサ電圧は𝑣crs𝑛, 𝑣cst𝑛, 𝑣ctr𝑛 (𝑛 = 1, 2,… ,𝑚)で合計3𝑚個ある。バランス制御は、一

括コンデンサ電圧制御、相間バランス制御、段間バランス制御で階層的に制御される。 

 

 

図 2-2 カスケード・マルチレベル変換器のコンデンサ電圧バランス制御 

L

vcrs1
C

vcrs2

vcrsm

L

vcst1

vcst2

vcstm

L

vctr1

vctr2

vctrm

一括コンデンサ電圧制御

相間バランス制御

段間
バランス
制御



1パルス制御のロバスト化 

13 

 

一括コンデンサ電圧制御は、全てのコンデンサの平均電圧𝑣̅cを定格コンデンサ電圧𝑣c
∗に制御する。𝑣̅c

は下記式で計算される。 

 𝑣̅c =
1

3𝑚
(∑𝑣crs𝑛

 

𝑛= 

+ ∑𝑣cst𝑛

 

𝑛= 

+ ∑𝑣ctr𝑛

 

𝑛= 

) (2-3) 

一括コンデンサ電圧制御はカスケード・マルチレベル変換器の電圧制御であるため、Automatic Voltage 

Regulator (AVR)とも呼ばれる。 

相間バランス制御は、各相のコンデンサ電圧平均値𝑣̅crs, 𝑣̅cst, 𝑣̅ctrが互いに一致するよう制御する。

𝑣̅crs, 𝑣̅cst, 𝑣̅ctrは下記式で定義される。 

 

𝑣̅crs =
1

𝑚
∑𝑣crs𝑛

 

𝑛= 

 

𝑣̅cst =
1

𝑚
∑𝑣cst𝑛

 

𝑛= 

 

𝑣̅ctr =
1

𝑚
∑𝑣ctr𝑛

 

𝑛= 

 

(2-4) 

一括コンデンサ電圧制御で全体のコンデンサ電圧平均値は制御されているので、相間でコンデンサ電圧

平均値を一致させれば定格コンデンサ電圧に収束するはずである。相間でコンデンサ電圧を制御するに

は各相の電力バランスを制御する必要がある。デルタ結線であれば、正弦波状の零相電流をデルタ結線

内に流してその振幅と位相を制御すれば、エネルギーは相間で授受され全体のコンデンサ電圧平均値に

は影響を与えない。 

段間バランス制御は、カスケード接続されたアーム内で全てのコンデンサ電圧を当該アームのコンデ

ンサ電圧平均値に制御する。アームに流れる電流と同相または逆位相の電圧制御量を各セルの電圧指令

値に重畳すればよい。コンデンサのエネルギーはアーム内のセル同士で授受されるので、他の電流制御

やバランス制御には干渉しない。 

3 つのバランス制御は互いに干渉せず、電流制御にも干渉しない。ここで説明したバランス制御は

PWM制御を適用したカスケード・マルチレベル変換器において一般的に用いられる。 
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2.2.3. 1パルス制御のバランス制御 

カスケード・マルチレベル変換器に 1パルス制御を適用する場合、一括コンデンサ電圧制御と相間バ

ランス制御は PWMと同じ考え方が適用できるが、段間バランス制御はそのまま適用できない。PWMと

同じように各セルの電圧指令値に段間バランス制御量を重畳すると、電流制御で決定された各セルの出

力パルスの位相が変化し、結果として電流制御に干渉してしまう。電流制御に干渉すると電流が歪むこ

ととなる。このため、1パルス制御用の段間バランス制御が必要になる。 

 

A) 従来の 1パルス制御 

1 パルス制御用の段間バランス制御としては、Peng らが 1996 年にカスケード・マルチレベルを発表

した際に、パルス位相シフト[12]を同時に提案した。この原理を図 2-3 に示す。STATCOM 向けのカス

ケード・マルチレベル変換器を想定しており、変換器の損失を無視すると、出力電圧と出力電流の位相

差は基本的に 90 度である。図 2-3 (a)のように系統電圧𝑣Sに対してセルが左右対称な電圧パルス𝑣outを

出力する時、セルのコンデンサから流出する電流𝑖cは点対称になる。この時、コンデンサが放電する電

荷と充電する電荷は等しいため、パルス出力の前後でコンデンサ電圧は変化しない。一方、図 2-3 (b)の

ように出力電圧𝑣outを右側にシフトすると、コンデンサ電流が変化し放電量よりも充電量の方が大きく

なり、結果としてコンデンサは充電される。シフト方向を逆にすればコンデンサは放電される。このシ

フト量を制御することで、コンデンサの充放電を制御することができる。図 2-3は進み電流の場合で図

示しているが、遅れ電流の場合はパルスシフト方向と充放電は逆の関係になる。 

この位相シフトによるコンデンサ電圧制御は、全てのコンデンサ電圧を独立に制御することができる。

しかしながら、各セルの電圧パルスの変化位相が個別に動いてしまうため、こちらも電流制御に干渉し

てしまう欠点がある。また、電圧と電流の位相差が 90 度付近の場合にしか有効に作用しない。このた

め、パルス位相シフトは実用的でないと見られていた。 

 

 

図 2-3 パルス位相シフトによるコンデンサ電圧制御 
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これらの問題を解決する段間バランス制御として、コンデンサ電圧の順に各セルのパルス出力順序を

決定するソーティングアルゴリズム[33]–[35][65]が遅くとも 2009 年[33]には提案されている。フルブリ

ッジセルの 3 段カスケードによる単相出力の場合のソーティングアルゴリズムの動作を図 2-4 に示す。

3つのセルの出力電圧𝑣 , 𝑣 , 𝑣3の和がアーム出力電圧𝑣となる。各セルのパルス出力順序はコンデンサ電

圧順に決定する。図 2-4 の場合、コンデンサ電圧の大小関係は𝑣c > 𝑣c > 𝑣c3であり、パルス変化順は

セル 1、セル 2、セル 3 の順である。セル 1 を一番早く立ち上げ、一番早く立ち下げる。セル 1 は充電

量より放電量が大きいのでコンデンサ電圧は低下し、セル 2 は変化せず、セル 3は増加する。アーム出

力電圧に対して各セルのパルスは非対称であるが、アーム出力電圧自体は変わらない。このようにコン

デンサ電圧の順にパルス変化順序を決定することで、コンデンサ電圧の段間バランス制御が実現できる。 

  

 

 

図 2-4 ソーティングアルゴリズムによるコンデンサ電圧段間バランス制御 

 

 

図 2-5 カスケード数より最大出力セル数が低い場合の出力パルス 
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B) 従来の 1パルス制御向けソーティングアルゴリズムの課題 

しかしながら、従来のソーティングアルゴリズムにも課題がある。カスケード数より最大出力セル数

が少ない場合を図 2-5に示す。ここでは、カスケード数が 4段で、最大出力セル数𝑛 a = 3の場合を示

している。この時、常に 1つのセルはアーム出力に関与しないため非動作セルとなりパルスを出力しな

い。出力に関与するセルはコンデンサ電圧が変化しバランス制御されるが、非動作セルはコンデンサへ

の電流入出力がないため電圧を制御できない。 

このような動作は変調率が低い場合や、設計上冗長セルを持つ場合に起こり得る。HVDCでは実際の

運転状態において変調率が大きく変化しないため問題になりにくいが、STATCOM では出力無効電力に

応じて変調率が幅広く変化するため問題となる。またセルが冗長構成ならば、殆どの場合で最大出力段

数はカスケード数より小さくなる。 

図 2-5 のように進み無効電流を出力している場合、出力順はコンデンサ電圧の大きい方からなので、

コンデンサ電圧が低いセルは非動作の状態が続く。すると図 2-6 のように自然放電で非動作セル 

(Uncontrolled cells)のコンデンサ電圧は徐々に低下してしまう。図 2-6 は例としてカスケード数 12 段の

うち 2セルが非動作である場合を示している。その後変調率が増加し最大出力セル数も増えて再び出力

に関与しても、コンデンサ電圧が低いので想定通りの電圧出力ができず電流歪みの原因となる。また、

コンデンサ電圧の低下が著しいと、不足電圧保護で装置自体が停止してしまうことになる。 

 

このように、従来のソーティングアルゴリズムには変調率が変化した際の実用性に課題があり、実機

への適用が現実的ではなかった。本章では、低変調率時にも有効に作用する段間バランス制御の開発を

中心に、1 パルス制御をより実用的なものとすることで、スイッチング損失を低減したカスケード・マ

ルチレベル変換器を実現する。 

  

 

 

図 2-6 動作セルと非動作セルのコンデンサ電圧の変化 
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2.3. カスケード・マルチレベル STATCOM 

2.3.1. 回路構成 

対象機器として図 2-7に示すデルタ結線カスケード・マルチレベル構成の STATCOMを考える。容量

は電力系統向けの数十 Mvar クラスを想定する。フルブリッジを𝑚段カスケード接続したアームをデル

タ結線し、トランスを介して系統𝑣Sに接続する。各アームにはバッファリアクトル𝐿bが挿入される。各

アームの出力電圧にはスイッチングの高周波成分が含まれており、その三相和はゼロにならないため、

デルタ結線内の瞬時的な短絡を防ぐためバッファリアクトルが必要となる[66]。 

デルタ結線[29][30][35][67]–[70]は同じ出力電圧を得るために必要なカスケードセル数がスター結線よ

りも多いが、デルタ結線内に零相電流を流すことで系統に電流を流すことなく相間バランス制御が可能

である他、逆相無効電力補償も可能である[30][67]。スター結線では系統に何らかの電流を出力しなけれ

ばバランス制御ができない。このため無効電力補償をする必要がないにも関わらずバランス制御のため

だけに系統に電流を出力するといった動作が生じてしまう。配電用のような容量規模であれば問題にな

らないと思われるが、電力系統向けのような大容量機ではそのような動作は許容できないと考えられる。

今回は数十 Mvarの大容量機を考えるので、デルタ結線を採用する。 

なお、本論文では検討対象として変換器に主眼を置いているため、STATCOM の補償電流𝑖r, 𝑖s, 𝑖tは系

統へ出力される方向を正符号としている。STATCOM は、遅れ電流を出力する場合にコンデンサ（容量

性）動作、進み電流を出力する場合にインダクタ（誘導性）動作となる。 

 

 

図 2-7 デルタ結線カスケード・マルチレベル STATCOM 
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このカスケード・マルチレベル STATCOM に 1 パルス制御を適用した時の 1 アームの出力電圧𝑣を図 

2-8 に例示する。ここではカスケード数𝑚 = 3の場合を例として示している。各セルが半周期に 1回ずつ

パルスを出力することで、アーム電圧指令値𝑣∗に対してアーム全体として階段状の出力電圧𝑣が得られ

る。ここでは、次の節で高調波の計算をするために、1 パルスの形はアーム電圧指令値𝑣∗のピークに対

して左右対称な形としている。階段パルスの 1ステップはセルのコンデンサ電圧𝑣cに等しい。ここでは

コンデンサ電圧𝑣cはリプルの無い一定値𝑉cと仮定している。 

 

2.3.2. カスケード数と高調波 

STATCOMのように系統に連系する変換器に対しては高調波規格[50][51]が存在するため、これを遵守

しなければならない。変調法の他に高調波に影響する要素はカスケード数（電圧レベル数）と連系イン

ピーダンスがある。連系インピーダンスには、図 2-7の回路ではバッファリアクトル𝐿bとトランスのイ

ンピーダンスが含まれる。ここでは 1パルスを理想的な矩形波と仮定し、カスケード数と連系インピー

ダンスと高調波の関係について検討する。 

図 2-8のようにアーム電圧指令値𝑣∗のピークに対して左右対称な𝑚段の 1パルスを積み上げて階段状

のアーム電圧𝑣を出力すると考えると、アーム電圧𝑣は位相𝛼𝑘  (𝑘 = 1, 2,… ,𝑚)で立ち上がりπ − 𝛼𝑘で立ち

下がる振幅𝑉cの 1パルスの加算である。なお、セルごとの 1パルスの波形が左右対称な場合でも、図 2-4

のようにソーティングアルゴリズムを適用して非対称な場合でも、トータルの出力電圧波形が同じであ

れば高調波は同じである。ここでは、1つの位相𝛼𝑘だけで 1 パルスを表せる図 2-8のようなパルスを想

定する。出力電圧𝑣の瞬時値は立ち上がっている段数と振幅𝑉cとの積であり、変調率 1において最大振幅

𝑉 = 𝑚𝑉cとなる。高調波は𝑚個の 1 パルスそれぞれについてフーリエ級数展開して考えれば良いので、

出力電圧の𝑛次高調波電圧の実効値𝑉𝑛は各 1パルスの𝑛次高調波の和となる。これを式で表すと下記の式

になる。 

 𝑉𝑛 =
2√2𝑉c
𝑛π

|∑cos( 𝑛𝛼𝑘)

 

𝑘= 

| (2-5) 

 

 

図 2-8 カスケード・マルチレベル STATCOMの 1パルス出力電圧 
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電圧指令値𝑣∗が現在の出力電圧より𝑉c 2⁄ だけ変化した時にパルス出力を変化させれば、電圧指令値に

追従したカスケード 1パルス電圧が得られる。パルス出力が変化する閾値電圧を𝑣th、𝑘段目の 1パルス

の変化位相𝛼𝑘の閾値電圧を𝑣th𝑘とする。変調率が 1の時ピーク電圧は𝑚𝑉cなので、閾値電圧が𝑣th𝑘となる

位相、即ち 1パルスの変化位相𝛼𝑘は 

 𝛼𝑘 = sin− (
𝑣th𝑘

𝑚𝑉c
) (2-6) 

となる。式(2-5)(2-6)より𝑛次高調波電圧実効値𝑉𝑛は以下の式となる。 

 𝑉𝑛 =
2√2𝑉c
𝑛π

|∑cos(𝑛sin− (
𝑣th𝑘

𝑚𝑉c
))

 

𝑘= 

| (2-7) 

トランスの変圧比を 1:1 とすると、図 2-7 において変換器はデルタ結線なので、STATCOM が系統に

出力する電流の𝑛次高調波電流𝐼𝑛は 

 𝐼𝑛 =
𝑉𝑛

√3𝑛(𝑋AC + 𝑋𝐿)
 (2-8) 

で表される。ここで、𝑋ACは連系点より上流の系統リアクタンス、𝑋𝐿は連系点と変換器の間の連系リア

クタンスである。トランスの漏れリアクタンスを𝑋Tr、バッファリアクトルのリアクタンスを𝑋𝐿bとする

と、連系リアクタンス𝑋𝐿は下記式で求められる。 

 𝑋𝐿 = 𝑋Tr +
𝑋𝐿b

3
 (2-9) 

また、STATCOMの連系点の𝑛次高調波電圧𝑉SH𝑛は以下の式で表される。 

 𝑉SH𝑛 = 𝑛𝐼𝑛𝑋AC (2-10) 

式(2-7)~(2-10)より出力電流と連系点電圧の総合歪率 (THD: Total Harmonic Distortion)を計算した例を

図 2-9 に示す。系統リアクタンス𝑋ACは 2.5%、連系リアクタンス𝑋𝐿は 10%、変調率は 1とした。また歪

 

 

図 2-9 1パルス制御カスケード・マルチレベル変換器の THD 

(𝑋AC=2.5%, 𝑋𝐿=10%, Modulation index=1) 
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率の計算において高調波次数は 49次までの奇数次を考慮し、3倍次高調波はデルタ結線内を循環するの

で系統に流出しないと仮定した。当然ながら、カスケード数が多いほど歪率は低下していることが見て

とれる。 

これらの式により高調波規制値以下となるために必要なカスケード数と連系リアクタンスを設計す

ることができる。本条件においては、カスケード数が 5 段以上で電圧 THD は 1.5%未満、電流 THD は

2.5%未満となり、IEEE Standard 519 [50]、高調波抑制ガイドライン[51]等の高調波規制値以下となる。実

際の 1パルスにはコンデンサ電圧のリプルが重畳されるため高調波計算値と完全には一致しないが、通

常、コンデンサ電圧のリプルは定格に対して十分小さくなるようコンデンサ容量を設計するため、本計

算は概略計算として用いることができる。 

 

2.4. 1パルス制御の制御システム 

図 2-10 に 1 パルス制御を適用したカスケード・マルチレベル STATCOM の全体制御ブロック図を示

す。既に述べたが、STATCOMの補償電流は STATCOMから系統へ出力される方向を正符号としている。 

主要な制御ブロックは主に、電流制御 (ACR: Automatic Current Regulator)、一括コンデンサ電圧制御 

(AVR: Automatic Voltage Regulator)、相間バランス制御  (Interphase balance control)、1 パルス変調 

(Modulation)、段間バランス制御 (Intercell balance control)、零相電流制御 (ACRz)で構成される。 

位相𝜃Sは PLL (Phase Locked Loop)により検出された系統電圧𝑣Sの位相である。これに同期した d-q軸

上で有効・無効電力をそれぞれ制御する。系統電圧が不平衡な場合には逆相電圧が含まれるため有効・

無効電圧が系統周波数の 2倍で脈動するので、PLLの帯域はこれを十分除去できるよう設定される。 

以下に各種制御について基本的なものから順に説明していく。そして、本章のポイントであり提案法

である 1パルス制御のロバスト化を段間バランス制御の節で詳しく述べる。 

  

 

 

図 2-10 1パルス制御カスケード・マルチレベル STATCOMの全体制御ブロック図 
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2.4.1. 1パルス変調法 

アーム電圧指令値からパルスの変化する位相を決定する 1パルス変調法を図 2-11を用いて説明する。

1パルス変調法としては、パルスを変化させる位相を予め決めておく方法もあるが[12]、系統電圧の変動

に追従した出力を得ることは難しい。そこで、電圧指令値の変化に応じてパルスの変化タイミングを決

定する方法を用いる。図 2-11 は最大出力セル数が 3 段の場合のアーム電圧の変調法を半周期分例示し

ている。𝑣∗はアーム電圧指令値、𝑣はアーム電圧、𝑉cはセルのコンデンサ電圧の定格値である。コンデン

サ電圧はリプルは考慮せず一定と仮定する。 

1 パルス変調は、セルの出力パルスの変化するタイミング（位相）を決定する。具体的には、アーム

電圧指令値𝑣∗が現在のアーム電圧𝑣より±𝑉c 2⁄ 以上変化したタイミングでパルス出力を変化させる。す

るとアーム電圧は現在値から𝑉cだけ変化する。コンデンサ電圧𝑉cが小さいほど 1 ステップは細かく、ア

ーム電圧指令値𝑣∗に近似した正弦波に近いアーム電圧出力𝑣が得られる。 

上記のような 1 パルスの変化位相は、アーム電圧指令値𝑣∗と式(2-10)に示す閾値電圧𝑣thを比較するこ

とで決定される。 

 𝑣th =

{
 
 

 
 (𝑛ON +

1

2
)𝑉c (

d𝑣∗

d𝑡
≥ 0)

(𝑛ON −
1

2
)𝑉c (

d𝑣∗

d𝑡
< 0 , 𝑛ON > 0)

0 (
d𝑣∗

d𝑡
< 0 , 𝑛OFF = 0)

 (2-11) 

ここで、𝑛ONはその時点でパルスを出力しているセルの数、d𝑣
∗ d𝑡⁄ はアーム電圧指令値𝑣∗の傾きである。

閾値電圧𝑣thは、現在のアーム電圧𝑣に対して+𝑉c 2⁄ または−𝑉c 2⁄ の差を持つ。d𝑣∗ d𝑡⁄ が正の時、電圧指令

値𝑣∗が閾値電圧𝑣thに一致もしくは上回ると、パルス出力するセルを 1 つ増加させる。すると出力電圧𝑣

が増加すると共に𝑛ONも 1 つ増加し、閾値電圧𝑣thは次の値に移行する。またd𝑣∗ d𝑡⁄ が負の時は、電圧指

令値𝑣∗が閾値電圧𝑣thに一致もしくは下回ると、パルス出力するセルを 1つ減少させる。すると出力電圧

 

 

図 2-11 1パルス変調の原理図 
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𝑣が減少すると共に𝑛ONも 1つ減少し、閾値電圧𝑣thは次の値に移行する。以上は出力電圧が正の場合であ

るが、負の場合も電圧指令値𝑣∗と出力電圧の符号を逆にして同様の処理を適用すれば、上記の 1パルス

変調が実現できる。 

本 1パルス変調法は、変化位相を予め定めず、アーム電圧指令値が現在のアーム電圧より直流電圧の

半分以上変化した際に出力を変化させる。これにより、アーム電圧指令値の変化に追従したアーム出力

電圧が得られ、ひいては系統電圧の変動に追従した出力を得ることができる。系統連系される変換器は、

出力電流の制御のため基本的に系統電圧に変動に追従した電圧出力が必要となる。また、事故で系統電

圧が低下した際にも高速に追従しなければ、系統電圧と変換器電圧に差が生じて過大な電流が流れてし

まう。この電流が大きいと、変換器の半導体素子を保護するため変換器は停止しなければならなくなる。 

 

2.4.2. 一括コンデンサ電圧制御 

一括コンデンサ電圧制御ではカスケード・マルチレベル変換器の備える全てのコンデンサ電圧の平均

値を制御する[30][60]。図 2-10において一括コンデンサ電圧制御ブロックは AVR で示されている。フィ

ードバック値である全コンデンサ電圧平均値𝑣̅cは式(2-3)で求められる。AVRでは式(2-12)に示す PI制御

を適用したフィードバック制御により、全コンデンサ電圧平均値𝑣̅cをコンデンサ電圧指令値𝑣c
∗に制御す

るための有効電流指令値𝑖d
∗を得る。 

 𝑖d
∗ = 𝐾cc (𝐾pv(𝑣c

∗ − 𝑣̄c) + 𝐾iv ∫(𝑣c
∗ − 𝑣̄c)d𝑡) (2-12) 

ここで、𝐾ccはコンデンサ電流からアーム電流への換算係数、𝐾pv, 𝐾ivはそれぞれ一括コンデンサ電圧制御

の比例制御ゲインと積分制御ゲインである。一括コンデンサ電圧制御をブロック図で表すと図 2-12 の

ようになる。 

換算係数𝐾ccはセルのコンデンサに流れる電流をセルの出力側のアーム電流へ換算するための係数で

あり、変調率の逆数に相当する。ここでは以下の式により変調率の逆数を近似的に表したものを用いる。 

 𝐾cc =
𝑚𝑣c

∗

𝑣Sd
 (2-13) 

セルの出力端から出入りする電力とコンデンサに出入りする電力は等しいが、セルの出力電圧とコンデ

ンサ電圧は異なるため、電流の基準も異なる。したがって、このような換算が必要となる。変調率が 1

付近であれば換算係数𝐾ccが無くともあまり問題はない。しかし換算しない場合、系統電圧が低下すると

電圧制御ゲインが低めに作用してしまうことが式(2-13)から分かる。系統電圧低下時の動作を考える場

合には係数𝐾ccの導入は重要となる。 

 

 

 

図 2-12 一括コンデンサ電圧制御のブロック図 
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2.4.3. 電流制御 

電流制御では d-q 軸上で有効電流𝑖dと無効電流𝑖qを個別に制御する[30][60]。有効電流は有効電力の制

御に使用し、STATCOM の損失分の電力を系統から供給する。また有効電流はセルのコンデンサ電圧に

も関わり、系統から STATCOM へ有効電流を流すとコンデンサ電圧は上昇し、STATCOMから系統へ流

すとコンデンサ電圧は減少する。無効電流は STATCOMの出力する無効電力補償量に関わる。補償する

無効電力に応じて無効電流を制御する。 

図 2-10 において電流制御ブロックは ACR で示されている。ACR では式(2-14)に示す PI 制御を適用

した非干渉制御[71]により、有効電流𝑖dと無効電流𝑖qをそれぞれの指令値𝑖d
∗ , 𝑖q

∗に制御するための有効電圧

指令値𝑣d
∗と無効電圧指令値𝑣q

∗を得る。 

 [
𝑣d
∗

𝑣q
∗] = [

𝑣Sd

𝑣Sq
] + [

0 −𝜔𝐿b

𝜔𝐿b 0
] [

𝑖d
𝑖q
] + 𝐾pc [

𝑖d
∗ − 𝑖d
𝑖q
∗ − 𝑖q

] + 𝐾ic ∫[
𝑖d
∗ − 𝑖d
𝑖q
∗ − 𝑖q

] d𝑡 (2-14) 

ここで、𝑣Sdは系統電圧の有効分、𝑣Sqは系統電圧の無効分、𝐾pc, 𝐾icはそれぞれ電流制御の比例制御ゲイン

と積分制御ゲインである。この電流制御をブロック図で示すと図 2-13のようになる。 

 

 

 

図 2-13 電流制御のブロック図 
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2.4.4. 相間バランス制御 

相間コンデンサ電圧バランス制御では、各相のコンデンサ電圧の平均値を全コンデンサ電圧平均値に

一致させることで、相間のコンデンサ電圧ばらつきを抑制する。コンデンサ電圧の相間アンバランスは、

部品の特性個体差や系統電圧に僅かに含まれる不平衡成分などにより、各相の出力電力がアンバランス

になることで発生する。系統電圧不平衡時は各相の出力電力が常にアンバランスとなるため、バランス

制御が無ければコンデンサ電圧の相間アンバランスは増大する方向となる。 

デルタ結線カスケード・マルチレベル変換器における相間バランス制御では、デルタ結線内に零相電

流を流すことで、相間アンバランスを打ち消す方向の電力アンバランスを意図的に発生させることがで

きる[30][69][70]。零相電流と出力電圧が同位相であれば、当該相の出力電力は他の相よりも大きくなり

コンデンサ電圧は低下する。また逆位相であればコンデンサ電圧は上昇する。したがって、各相のコン

デンサ電圧平均値𝑣̅crs, 𝑣̅cst, 𝑣̅ctrと全コンデンサ電圧平均値𝑣̅cの差から定義される三相電圧ベクトルと同

位相の零相電流を流せばよい。デルタ結線内を流れる零相電流は系統に流出しないため、系統に対する

電流制御と非干渉で相間バランス制御を行うことが出来る。 

図 2-10において相間コンデンサ電圧バランス制御 (Interphase balance control)は、各相のコンデンサ電

圧平均値𝑣̅crs, 𝑣̅cst, 𝑣̅ctrより零相電流指令値𝑖z
∗を算出し、次項で説明する零相電流制御 ACRzに指令値とし

て与える。この相間バランス制御の一部をブロック図で表すと図 2-14のようになる。 

フィードバック値は、式(2-4)で算出した三相のコンデンサ電圧平均値𝑣̅crs, 𝑣̅cst, 𝑣̅ctrそれぞれから全コ

ンデンサ電圧平均値𝑣̅cを引いた偏差をa変換して𝑉cα, 𝑉cβの二軸とする。𝑉cα, 𝑉cβはコンデンサ電圧のアン

バランスのベクトルをaの二軸で表す量である。 

ここで、変換器の出力電圧𝜃STと零相電流指令値𝑖z
∗を、 

 𝑉̇ = √2𝑉

[
 
 
 
 

sin(𝜃S + 𝜃ST)

sin (𝜃S + 𝜃ST −
2

3
𝜋)

sin (𝜃S + 𝜃ST −
4

3
𝜋)]

 
 
 
 

 (2-15) 

 𝑖z
∗ = 𝐼α

∗ sin(𝜃S + 𝜃ST) + 𝐼β
∗ cos(𝜃S + 𝜃ST) (2-16) 

とおく。𝜃STは変換器出力電圧の位相角、𝐼α
∗, 𝐼β

∗は零相電流指令値𝑖z
∗をaの二軸で表すための値である。デ

ルタ結線内の各相の電力の 1周期平均は 

 

 

図 2-14 コンデンサ電圧の相間バランス制御のブロック図 
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1

𝑇
∫ 𝑉̇(−𝑖z

∗)d𝑡 = −𝑉𝐼α
∗

[
 
 
 
 
1

−
1

2

−
1

2]
 
 
 
 

− 𝑉𝐼α
∗

[
 
 
 
 

0

−
√3

2

√3

2 ]
 
 
 
 

 (2-17) 

で計算される。これは各相コンデンサに出入りする電力に等しいので、下記式が成り立つ。 

 

−𝑉𝐼α
∗

[
 
 
 
 
1

−
1

2

−
1

2]
 
 
 
 

− 𝑉𝐼α
∗

[
 
 
 
 

0

−
√3

2

√3

2 ]
 
 
 
 

= 𝑚𝐶

[
 
 
 
 
 𝑣̅crs

d𝑣̅crs
d𝑡

𝑣̅cst

d𝑣̅cst

d𝑡

𝑣̅ctr

d𝑣̅ctr

d𝑡 ]
 
 
 
 
 

 

≈ 𝑚𝐶𝑣̅c

[
 
 
 
 
 
d𝑣̅crs
d𝑡

d𝑣̅cst

d𝑡
d𝑣̅ctr

d𝑡 ]
 
 
 
 
 

 

 

 

 

 

(2-18) 

これを変形すると下記式になる。 

 

[
 
 
 
 
 
d𝑣̅crs
d𝑡

d𝑣̅cst

d𝑡
d𝑣̅ctr

d𝑡 ]
 
 
 
 
 

= −
1

𝑚𝐶𝑣̅c

(

 
 
𝑉𝐼α

∗

[
 
 
 
 
1

−
1

2

−
1

2]
 
 
 
 

+ 𝑉𝐼α
∗

[
 
 
 
 

0

−
√3

2

√3

2 ]
 
 
 
 

)

 
 

 (2-19) 

aの二軸に変換するため変換行列 

 [C] =
2

3

[
 
 
 
 
 1 −

1

2
−

1

2

0 −
√3

2

√3

2
1

2

1

2

1

2 ]
 
 
 
 
 

 (2-20) 

を両辺の左にかけると 

 

[C]

[
 
 
 
 
 
d𝑣̅crs
d𝑡

d𝑣̅cst

d𝑡
d𝑣̅ctr

d𝑡 ]
 
 
 
 
 

= −[C]
1

𝑚𝐶𝑣̅c

(

 
 
𝑉𝐼α

∗

[
 
 
 
 
1

−
1

2

−
1

2]
 
 
 
 

+ 𝑉𝐼α
∗

[
 
 
 
 

0

−
√3

2

√3

2 ]
 
 
 
 

)

 
 

 

[
 
 
 
 
 
d𝑉cα

d𝑡
d𝑉cβ

d𝑡
d𝑣̅c
d𝑡 ]

 
 
 
 
 

= −
𝑉

𝑚𝐶𝑣̅c
[

𝐼α
∗

𝐼β
∗

0

] 

[
𝑉cα

𝑉cβ
] = −

𝑉

 𝑚𝐶𝑣̅c
[
𝐼α
∗

𝐼β
∗] 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

(2-21) 
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となり、コンデンサ電圧のアンバランス量𝑉cα, 𝑉cβはaの二軸上で制御できることが分かる。ただしここ

では 

 [

𝑉cα

𝑉cβ

𝑣̅c

] =
1

3
[

2𝑣̅crs − 𝑣̅cst − 𝑣̅ctr

−√3𝑣̅cst + √3𝑣̅ctr

𝑣̅crs + 𝑣̅cst + 𝑣̅ctr

] (2-22) 

としている。相間アンバランスを抑制するには𝑉cα = 0, 𝑉cβ = 0となるよう制御できればよいので、零相

電流指令値𝑖z
∗の𝐼α

∗, 𝐼β
∗を PI制御を用いて下記式で制御する。 

 [
𝐼α
∗

𝐼β
∗] = 𝐾p [

𝑉cα

𝑉cβ
] + 𝐾i ∫[

𝑉cα

𝑉cβ
] d𝑡 (2-23) 

ここで、𝐾p , 𝐾i はそれぞれ相間バランス制御の比例制御ゲインと積分制御ゲインである。式(2-16)と式

(2-23)より、零相電流指令値𝑖z
∗が得られる。 

 

2.4.5. 零相電流制御 

零相電流制御は相間バランス制御の一端を担い、デルタ結線内を流れる零相電流𝑖zを制御する。零相

電流𝑖zは以下の式で表される。 

 𝑖z =
1

3
(𝑖rs + 𝑖st + 𝑖tr) (2-24) 

図 2-10 において零相電流制御ブロックは ACRz で示されている。相間バランス制御で得られた零相電

流指令値𝑖z
∗を基に、変換器の零相電圧指令値𝑣z

∗を得て、各相アームの電圧指令値𝑣rs
∗ , 𝑣st

∗ , 𝑣tr
∗に等しく加算

する。 

式(2-16)のとおり零相電流指令値𝑖z
∗は正弦波状に変化するため、PI 制御だけでは位相遅れを生じ偏差

が残ってしまう。1 パルス制御ではスイッチング回数が少ないため、制御ゲインを上げて偏差を低減す

ることも難しい。そこで図 2-15 に示すように、PI 制御を用いたフィードバック制御に加えて、フィー

ドフォワード制御を適用する。本零相電流制御を式で表すと下記式のようになる。 

 𝑣z
∗ = 𝐾pz(𝑖z

∗ − 𝑖z) + 𝐾iz ∫(𝑖z
∗ − 𝑖z)d𝑡 + 𝑣zFF (2-25) 

ここで、𝐾pz, 𝐾izはそれぞれ零相電流制御の比例制御ゲインと積分制御ゲイン、𝑣zFFは零相電流制御のフ

 

 

図 2-15 零相電流制御のブロック図 
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ィードフォワード項である。 

フィードフォワード項𝑣zFFは式(2-16)の零相電流指令値𝑖z
∗を流すために必要な零相電圧である。デルタ

結線内のインピーダンスはバッファリアクトル𝐿 のリアクタンスに等しいので、インダクタンスの電圧

と電流の関係式よりフィードフォワード項𝑣zFFと零相電流指令値𝑖z
∗の関係式は 

 𝑣zFF = 𝐿b

d𝑖z
∗

d𝑡
= 𝜔𝐿b(𝐼α

∗ cos(𝜃S + 𝜃ST) − 𝐼β
∗ sin(𝜃S + 𝜃ST)) (2-26) 

となる。このフィードフォワード項により、フィードバック PI制御の位相遅れを改善する。 

 

2.4.6. 段間バランス制御 

段間バランス制御 (Intercell balance control)は、ある 1相のアーム内のセルのコンデンサ電圧のばらつ

きを抑制する。電流制御により決定されるパルス変化位相は固定し、変化位相をどのセルに割り当てる

かを制御する。そのため図 2-10 では変調 (Modulation)と同じブロックで示している。エネルギーは相内

のセルのコンデンサ間でのみ授受され、各相のエネルギーの総和は変化しない。即ち、他の制御に干渉

せず独立に制御できる。図 2-10 では段間バランス制御ブロックに入力するコンデンサ電圧にローパス

フィルタをかけているが、これは系統の 2倍周波数のリプルを減衰させるもので、カットオフ周波数は

数十 Hz 程度が選定される。段間バランス制御によるコンデンサ電圧の変化度合いは後述のように実際

のリプルの大きさに関係するが、定格コンデンサ電圧に対して十分小さければローパスフィルタの段間

バランス制御への影響は僅かである。 

セルへの変化位相の割り当てのため、図 2-16 に示すパルスの変化順序の 1 次元配列 order を導入す

る。例えばカスケード数が𝑚段の時、パルスの変化順序orderは要素数𝑚の 1次元配列である。 

 order[𝑘] (𝑘 = 1, 2,⋯ ,𝑚) (2-27) 

変化順序orderの𝑘番目の要素order[𝑘]には、次の電圧出力半周期において𝑘番目に変化するセル Cell n（n

はセルの番号）が格納される。パルス変化の際にはorder[1]から順に参照しながら、中に格納されてい

 

 

図 2-16 パルス出力順序と出力パルスの対応 
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るセル番号のセルの出力を変化させていく。例えば図 2-16 の場合、パルス変化順序orderは 

 order = (Cell 2 Cell 3 Cell 1) (2-28) 

であるため、Cell 2 が最も早くパルスを立ち上げ、次に Cell 3、Cell 1と立ち上げる。立ち下げ時も同様

の順で、Cell 2、Cell 3、Cell 1と立ち下げる。orderには実際にはセルの番号のみを格納すれば良いが、

順序との混乱を避けるためここでは Cell nを格納するものとしている。パルス変化順序は各相に用意さ

れ、rs相、st相、tr相にそれぞれorderrs[𝑘], orderst[𝑘], ordertr[𝑘]が対応する。 

 

A) ソーティングアルゴリズム 

パルス変化順の決定にはソーティングアルゴリズム[32]–[35][65]を用いる。STATCOMは基本的に無効

電力のみを出力するため、アーム電圧𝑣と電流𝑖はほぼπ 2⁄  rad の位相差を持つ。このためパルスを出力

するセルのコンデンサは、図 2-16 のようにπ 2⁄ ごとに充放電状態が切り替わる。図 2-16 のように電流

𝑖が進みであれば、パルスの立ち上がり位相が早いほど放電期間は長く、立ち下り位相が早いほど充電期

間は短くなり、充電量より放電量の方が大きくなりコンデンサ電圧は低下する。逆に、パルスの立ち上

がり位相が遅いほど放電期間は短く、立ち下り位相が遅いほど充電期間は長くなり、結果的にコンデン

サ電圧は上昇する。 

アームのコンデンサ電圧平均値は相間バランス制御によって全コンデンサ電圧平均値に制御されて

いるため、段間バランス制御でコンデンサ電圧をアーム平均電圧に一致させるよう制御できればよい。

したがって、図 2-17 のようにコンデンサ電圧の高いセルから順にパルスの変化順序を割り当てれば、

コンデンサ電圧は全体としてバランス方向に向かう。図 2-17 では各セルのコンデンサ電圧のアーム平

均電圧との差の大きさと正負を矢印の長さと方向で示している。電流が遅れの場合は充放電が逆になる

ため、コンデンサ電圧の低いセルから変化順序を割り当てればよい。 

電流の進み・遅れは無効電流𝑖qまたは無効電流指令値𝑖q
∗の符号から判別できるが、ここでは安定して

いる無効電流指令値𝑖q
∗を使用する。系統電圧不平衡時はデルタ結線内に零相電流が流れるためアーム電

圧と電流の位相差はπ 2⁄  rad からずれるが、ソーティングアルゴリズムであれば充放電パターンは平均

化されるため、コンデンサ電圧は段間でバランスする。 

 

 

 

図 2-17 コンデンサ電圧に応じたパルス出力順序の割り当て 
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B) 1パルス制御向けソーティングアルゴリズムの改良 

しかし従来のソーティングアルゴリズムでは、カスケード数𝑚より最大出力セル数𝑛maxが少ない場合、

一部のセルは非動作となり、そのセルのコンデンサ電圧は制御されない。この状態が続くと自然放電で

電圧アンバランスが拡大してしまう。 

これを解決する改良ソーティングアルゴリズム（図 2-18）を立案した[64][72]。この動作を図 2-19に

示す具体例に基づき説明する。図 2-19では、カスケード数 4段の STATCOMの rs相アーム電圧𝑣rsと rs

相電流𝑖rs、セル Cell rs1~ Cell rs4 の出力電圧𝑣rs1 𝑣rs4を示している。各セルのコンデンサ電圧𝑣crs1 𝑣crs4

は、各半周期の開始時点 (𝜃 = 0, π)において下記式に示す大小関係にあるとする。 

 {
𝑣crs1 > 𝑣crs2 > 𝑣crs3 > 𝑣crs4 (𝜃 = 0)

𝑣crs1 > 𝑣crs2 > 𝑣crs4 > 𝑣crs3 (𝜃 = π)
 (2-29) 

無効電流指令𝑖q
∗は進みなので、パルス変化順序orderrsはコンデンサ電圧の高い物から順にソートされる。

したがって図 2-19の位相(𝜃 = 0)においてパルス変化順序orderrsはまず 

 orderrs = (Cell rs1 Cell rs2 Cell rs3 Cell rs4) (2-30) 

となる。 

しかしカスケード数 4段に対し半周期間の最大出力段数は 3段であり、常に 1つのセルが非動作とな

る。ここでは最も低いコンデンサ電圧のセル Cell rs4は変化順序が 4番目であり非動作である。そこで、

変化順序が最後のセルを𝑛max番目に入れ込み、それより以降の順序は更に後ろにシフトさせる。これに

より変化順序が最後のセルは強制的に出力に関与できるようになる。この処理を具体的に図示すると図 

2-19 の下側のようになり、式で表すと下記式のようになる。 

 {

order[𝑛max] = order[𝑚]

order[𝑛max + 1] = order[𝑛max]
⋮

order[𝑚] = order[𝑚 − 1]

 (2-31) 

 

 

図 2-18 改良した 1パルス制御向け段間バランス制御アルゴリズム 
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式(2-31)の処理により、式(2-30)のorderrsは 

 orderrs = (Cell rs1 Cell rs2 Cell rs4 Cell rs3) (2-32) 

となる。このパルス出力順序に基づいて各セルのゲート信号𝑔rs𝑛, 𝑔st𝑛, 𝑔tr𝑛 (𝑛 = 1, 2,… ,𝑚)を変化させる。

後半の半周期においては、𝜃 = πにおいてコンデンサ電圧は式(2-29)の関係にあるが、式(2-31)の処理によ

り 

 orderrs = (Cell rs1 Cell rs2 Cell rs3 Cell rs4) (2-33) 

となる。 

本アルゴリズムを処理するには最大出力段数𝑛maxの値が必要になるが、半周期が始まった時点では実

際の最大出力段数がいくつになるのかは不明である。そこで前半周期の最大出力段数𝑛maxを保存してお

き、次の半周期の処理で推定値として用いる。 

これにより特定のセルの非動作状態の継続を回避し、全てのコンデンサ電圧が常に平均的にバランス

する。この段間バランス制御によるコンデンサ電圧の変化幅はコンデンサ容量とコンデンサに流れる電

流が関係する。また、コンデンサ電圧のリプルの大きさに関係するとも言える。本アルゴリズムは半周

期毎に処理すれば良いため演算負荷は比較的小さい。 

 

 

図 2-19 改良した 1パルス制御向け段間バランス制御の動作 
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2.4.7. コンデンサ電圧リプル補償 

1 パルス制御ではセルのパルス出力時の通流期間が長いため、コンデンサ電圧のリプルが大きくなる

という欠点がある。図 2-20と図 2-21に一例を図示する。ここでは 5段カスケードの Cell 3 のコンデン

サ電圧𝑣c3と出力電圧𝑣3を示している。進み電流の場合、図 2-20 のようにリプルは凹型になり、遅れ電

流では図 2-21 のように凸型となる。コンデンサ電圧のリプルはそのまま出力する 1 パルス電圧にも現

れることになるため、パルスの形も凹型または凸型になる。 

 

 

図 2-20 コンデンサ電圧リプルとセル出力電圧（進み電流の場合） 

 

 

図 2-21 コンデンサ電圧リプルとセル出力電圧（遅れ電流の場合） 
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コンデンサ電圧のリプルを考慮しないまま 1 パルス制御すると、図 2-22 のようにアーム電圧指令値

𝑣∗に対して𝑣のような出力アーム電圧を想定しても、実際に出力される電圧はコンデンサ電圧リプルの

重畳した𝑣outのような波形になるため、電流に歪みが生じてしまう。セルのコンデンサ容量を大きくす

ればリプルが低減するためこの問題を避けられるが、容量増加に伴う体積の大型化が問題となる。 

これを解決するため、筆者らはコンデンサ電圧リプルの補償制御を立案した[73]。立案したリプル補

償制御のブロック図を図 2-23に示す。図において∑では、あるアームにおいてパルスを出力しているセ

ルのコンデンサ電圧𝑣c𝑛 (𝑛 = 1 𝑚)を合計し、実際の出力電圧𝑣outを演算している。アームのコンデンサ

電圧の平均値𝑣̅cとパルス出力しているセルの数𝑛ONの積が、想定したアーム電圧𝑣である。これと実際の

出力電圧𝑣outの差分𝑣co  をリプル補償量としてアーム電圧指令値𝑣∗に加算し、得られた補正アーム電圧

指令値𝑣∗′を基に 1パルス変化を制御する。リプル補償量𝑣co  を波形で示すと図 2-22のようになる。こ

れによりコンデンサ電圧リプルが電流制御上で考慮され、想定に近い電圧出力が得られ出力歪みを低減

できる。 

  

 

 

図 2-22 想定する出力電圧と実際の出力電圧の差 

 

 

図 2-23 コンデンサ電圧リプル補償制御ブロック 
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2.5. 実験検証 

2.5.1. 実験装置 

提案制御の成立を確認するため、スケールダウン試作機による実験検証を行った[74]。STATCOM 試

作機の主回路構成は図 2-7と等価で、外観は図 2-24、各種定格は表 2-1のとおりである。試作機は容量

5 kvar、三相 220 V 連系で、各相 12段のセルをカスケード接続しデルタ結線している。装置の電圧が低

いので、セルのスイッチング素子には Si-MOSFETを使用した。コンデンサ容量の単位静電定数𝐻は変換

器におけるコンデンサ容量の大きさを時間次元で表す指標[75]で、通常20~40 ms付近の値が選定される。 

制御ハードウェアにはマイコンと FPGAを用いた。主な変換器制御はマイコンで処理し、ゲート信号

周りと I/O インターフェースの処理は FPGAで行いマイコンとバスでデータをやりとりする。変換器制

御には図 2-10 に示す各種制御を適用した。 

 

 

図 2-24 デルタ結線カスケード・マルチレベル STATCOM試作機 

 

表 2-1 デルタ結線カスケード・マルチレベル STATCOM試作機の各種定格 

Rated reactive power 𝑄 5 kvar 

System voltage 𝑣S 3 220 V 

Rated system current 𝑖r, 𝑖s, 𝑖t 13 A 

System frequency 𝑓S 50 Hz 

Transformer secondary voltage 𝑣Tr  110 V 

Rated converter current 𝑖rs, 𝑖st, 𝑖tr 15 A 

DC Capacitor voltage 𝑣c
∗ 15 V 

DC Capacitance 𝐶 25,400 F 

Unit capacitance constant [75] 𝐻 21 ms 

Number of cascaded converters (per. phase) 𝑚 12 

Grid-connect reactance 𝑋𝐿 10 %* 

Buffer reactor 𝑋b 9.5 %* 

* on a three-phase 110V, 5 kVA, 50 Hz base 
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2.5.2. 定格定常運転 

カスケード・マルチレベル STATCOM試作機の定格 5 kvarコンデンサ動作時の定常運転波形を図 2-25

に、インダクタ動作時の波形を図 2-26 に示す。 

 

A) コンデンサ動作 

図 2-25 において各相アームは 12 段の 1 パルスを積み上げた正弦波状の電圧𝑣rs, 𝑣st, 𝑣trを出力してい

ることが分かる。系統に出力される電流𝑖r, 𝑖s, 𝑖tは系統相電圧𝑣Sr, 𝑣Ss, 𝑣Stに対しほぼπ 2⁄  rad遅れの定格無

効電流 13 A に安定制御されている。系統電圧が三相平衡であるため、零相電流𝑖zは殆ど流れていない。

僅かに流れているのは、構成部品の個体差や制御誤差によるものである。全コンデンサ電圧平均値𝑣̅cは

 

 

 

 

 

 

 

図 2-25 カスケード・マルチレベル STATCOM試作機の定格運転波形（コンデンサ動作） 
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一括コンデンサ電圧制御により定格値である 15 V に制御されている。各相のコンデンサ電圧平均値

𝑣̅crs, 𝑣̅cst, 𝑣̅ctrの波形は平均的に全コンデンサ電圧平均値𝑣̅cと一致しており、相間バランス制御は良好に作

用していると言える。また相内のコンデンサ電圧（図 2-25 では rs相の全コンデンサ電圧𝑣crs  𝑣crs  を

例示）も全ての波形が平均的に一致しており、段間バランス制御によりバランスしている事が分かる。 

 

B) インダクタ動作 

図 2-26 において、インダクタ動作時は変調率が低くなるため、各相アームは 9 段の 1 パルスを積み

上げた波形となっている。系統に出力される電流𝑖r, 𝑖s, 𝑖tは系統相電圧𝑣Sr, 𝑣Ss, 𝑣Stに対しほぼπ 2⁄  rad進み

の定格無効電流 13 A に安定制御されている。一括コンデンサ電圧制御、相間バランス制御はコンデン

 

 

 

 

 

 

 

図 2-26 カスケード・マルチレベル STATCOM試作機の定格運転波形（インダクタ動作） 

-200

-100

0

100

200

S
y
st

em
 v

o
lt

ag
e 

[V
]

5 ms

vSr vSs vSt

-200

-100

0

100

200

A
rm

 v
o

lt
ag

e 
[V

]

vrs vst vtr

-20

-10

0

10

20

O
u

tp
u

t 
cu

rr
en

t 
[A

]

ir is it

-20

-10

0

10

20

Z
e
ro

se
q

. 
cu

rr
en

t 
[A

]

iz

0

5

10

15

20

C
a
p

a
c
it

o
r 

v
o

lt
a
g
e
 
[V

]

vcrs vcst vctr vc

0

5

10

15

20

C
ap

ac
it

o
r 

v
o

lt
ag

e 
[V

] vcrs1 ~ vcrs12



1パルス制御のロバスト化 

36 

 

サ動作時と同様良好に作用している。コンデンサ動作とは電圧と電流の位相差関係が 180度異なるため、

コンデンサ電圧のリプルの出方は正負逆の凹型になっている。前述の通り全カスケード数 12 段に対し

9個のセルしか出力に関与していないが、段間バランス制御は良好に作用しており rs相セルのコンデン

サ電圧𝑣crs  𝑣crs  はバランスしている。非動作セルの動作は 2.5.5節でも改めて確認する。 

 

C) 電流歪み率 

定格定常運転時の STATCOM 出力電流の総合電流歪み率 (THD: Total Harmonic Distortion)を解析した

結果を表 2-2 に示す。いずれも 2%前後で小さいが、式(2-8)により求められる電流 THD よりは大きい。

この原因として、式(2-8)では考慮していないコンデンサ電圧のリプルや、セルの寄生抵抗による電圧降

下[60]が考えられる。試作機のセルの寄生抵抗を測定したところ、1アームあたり 6.8% (5 kVA, 110 V基

準)と大きい値であったため、この影響は大きいと推察できる。実システムの定格では寄生抵抗のパーセ

ントインピーダンスは相対的に低下するため問題にならない。 

 

2.5.3. リプル補償制御 

リプル補償制御の有無による電流歪み改善の効果を実験で確認した。リプル補償制御を適用した場合

と適用しなかった場合の STATCOM 出力電流𝑖r, 𝑖s, 𝑖tの波形を図 2-27 と図 2-28 に、THD 解析した結果

を図 2-29に示す。波形には差があまり現れていないが、THDを見るとコンデンサ動作とインダクタ動

作の両方においてリプル補償制御により THD は低減していることが分かる。図 2-29 (a)のコンデンサ動

作では、過変調気味であるため THD は平均的に高くなっており、リプル補償制御による総合電流歪率

の低減も 0.2%～0.9%と幅が大きい。図 2-29 (b)のインダクタ動作においては、総合電流歪率は 0.3%～

0.6%低減しており相対的にも改善効果は高い。 

以上の結果より、立案したリプル補償制御はコンデンサ動作とインダクタ動作の両方に有効であり、

電流歪率を改善できるという結果を得た。 

 

表 2-2 定格定常運転時の出力電流の THD解析結果（40次まで） 

 THD [%] 

Current Capacitive operation Inductive operation 

𝑖r 2.1 1.3 

𝑖s 1.8 1.7 

𝑖t 2.3 1.9 

 

 

(a) リプル補償なし 

 

(b) リプル補償あり 

図 2-27 リプル補償有無での出力電流波形の比較（コンデンサ動作） 
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(a) リプル補償なし 

 

(b) リプル補償あり 

図 2-28 リプル補償有無での出力電流波形の比較（インダクタ動作） 

 

 

(a) コンデンサ動作 

 

 

(b) インダクタ動作 

図 2-29 リプル補償有無での電流 THDの比較 
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2.5.4. 不平衡運転 

系統電圧に不平衡成分が含まれる場合のカスケード・マルチレベル STATCOM試作機の動作を確認し

た。図 2-30 に動作波形を示す。系統電圧不平衡は大きめの条件として不平衡率 10%（180 度差）とし

た。試験方法は、任意の電圧波形を出力可能な三相交流シミュレータ電源で不平衡電圧を発生させて、

そこに STATCOM試作機を連系し 0.8 p.u.コンデンサ動作で運転した。 

電流は指令値どおり 0.8 p.u.に安定制御されており、全コンデンサ電圧平均値𝑣̅cも定格値である 15 V

に制御されている。不平衡時は各相の電力が平衡しないため、特に制御しなければコンデンサ電圧は相

間でアンバランスとなるが、相間バランス制御によりデルタ結線内に零相電流𝑖zが流れる事で各相のコ

ンデンサ電圧平均値𝑣̅crs, 𝑣̅cst, 𝑣̅ctrはバランスしている。不平衡時は零相電流𝑖zが流れるためアーム電圧と

 

 

 

 

 

 

 

図 2-30 系統電圧不平衡時の運転波形（不平衡率 10%、180度差、コンデンサ動作） 
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アーム電流の位相差がπ 2⁄ からずれるが、段間バランス制御は良好に作用し相内のコンデンサ電圧

𝑣crs  𝑣crs  はバランスしている。 

 

2.5.5. 提案段間バランス制御の確認 

提案した段間バランス制御アルゴリズムによりセルの非動作状態継続を回避できることを確認した

過渡動作波形を図 2-31 に示す。運転開始前に予め rs 相のコンデンサ電圧 12 個を意図的にばらつかせ

ておき、無効電流指令値は進みで、最大出力セル数がカスケード数の 12 より小さい 8 になるような変

調率を与えた。𝑡 において運転を開始し、𝑡 から段間バランス制御が動作している。 

この時、最も低いコンデンサ電圧𝑣crs を持つ Cell rs1 は本来パルス変化順序が最後であるため出力さ

れない。しかし提案段間バランス制御により Cell rs1 の変化順序が早まり、パルス出力に参加してコン

デンサ電圧𝑣crs は徐々に上昇し最終的にバランスしている。この間、2 番目に低いコンデンサ電圧𝑣crs 

を持つセル Cell rs2 は出力に関与せず電圧は一定だが、コンデンサ電圧𝑣crs が上昇し𝑡3において𝑣crs を

上回り Cell rs2が最も低い電圧のセルになると、次は Cell rs2 が非動作回避のアルゴリズム対象となり出

力に参加し𝑣crs が上昇していることが分かる。最終的に全てのコンデンサ電圧がバランスしている。 

例えば𝑡  𝑡3間の𝑣crs の 1 つ 1 つのリプルを見ると一度低下してから上昇しており、低下量よりも上

昇量が大きいためコンデンサ電圧は上昇している。リプルが大きいと 1パルス出力 1回あたりで変化で

きるコンデンサ電圧の幅は大きく、リプルが小さいとコンデンサ電圧の変化幅は小さい。リプルの大き

さは STATCOMの出力する無効電流に比例するため、バランス制御の速度は無効電流の大きさに依存す

ると言える。これは、PWM制御における段間バランス制御[19][30][60]と同じである。 

以上の結果より、提案段間バランス制御アルゴリズムにより低変調率の条件においても全てのコンデ

ンサ電圧の段間バランス制御が可能であることが確認された。カスケード・マルチレベル変換器におけ

る 1パルス制御の実用上の課題は解決され、実機への 1パルス制御適用が現実的なものとなる。 

  

 

 

図 2-31 低変調率時のコンデンサ電圧段間バランス制御の動作 
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2.5.6. 系統事故試験 

系統事故による瞬時電圧低下（瞬低）が起きた場合の 1パルス STATCOMの追従性を検証するため系

統事故試験を行った[76]。系統事故は三相交流シミュレータ電源で模擬した。シミュレータ電源にカス

ケード・マルチレベル STATCOM 試作機を連系し、0.8 p.u.一定の無効電流指令（コンデンサ動作）で運

転させた状態で瞬低事故（全相低下、残電圧 20%、0.3 s継続）を発生させて追従性を確認した。 

事故試験の波形を図 2-32、図 2-33 に示す。図 2-33 は事故発生時と復帰時の STATCOM 出力電流の

拡大波形である。系統電圧𝑣Sr, 𝑣Ss, 𝑣Stは定常状態から残電圧 20%に低下し 0.3 s後に復帰している。アー

ム電圧𝑣rs, 𝑣st, 𝑣trは定常時は 12 段の 1パルスが出力されているが、系統電圧低下中は 4 段出力になって

いる。アーム電圧が低くなると有効電力制御に必要な電流が増すため、系統電圧低下中は出力電流𝑖r, 𝑖s, 𝑖t

 

 

 

 

 

 

図 2-32 系統事故時の波形（全相低下、残電圧 20%、0.3 s継続） 
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の振幅が若干大きくなっている。系統電圧低下中も出力電流𝑖r, 𝑖s, 𝑖tの制御は安定している。また、拡大

波形である図 2-33 を見ると、事故発生時と復帰時においても出力電流𝑖r, 𝑖s, 𝑖tの変化は僅かで運転を継

続している。即ち、アーム電圧𝑣rs, 𝑣st, 𝑣trは系統電圧𝑣Sr, 𝑣Ss, 𝑣Stの変化に良好に追従していると言える。

瞬低復帰後に何度か生じている系統電圧𝑣Sr, 𝑣Ss, 𝑣Stの変動と、復帰後の出力電流𝑖r, 𝑖s, 𝑖tの不平衡は、シミ

ュレータ電源の特性により生じたものである。 

全コンデンサ電圧平均値𝑣̅cは系統電圧低下中も常に定格 15 Vに制御され、コンデンサ電圧𝑣crs  𝑣crs  

の段間バランスも常に良好である。系統電圧低下中の相間コンデンサ電圧には若干アンバランスが生じ

ているが、これは試作機の寄生抵抗とそのばらつきが大きいことに起因しており、系統電圧低下中はそ

の影響が強く出たと考えられる。復帰後は再び相間バランス制御によりバランス方向に制御されている。 

  

 

  

(a) 事故時 (b) 復帰時 

図 2-33 系統事故時と復帰時の出力電流の拡大波形 
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2.6. 本章のまとめ 

本章では、カスケード・マルチレベル変換器の 1パルス制御の実用上の課題を解決することで 1パル

ス制御の実適用を可能とした。具体的には、低変調率時または冗長セルがある場合でも有効に作用する

段間バランス制御アルゴリズムを提案し、実験で全てのコンデンサ電圧をバランス制御できることを検

証した。これにより、スイッチング損失を低減して低損失なカスケード・マルチレベル変換器を実現す

ることができる。 

以下に本章の内容と今後の展望をまとめる。 

 カスケード・マルチレベル変換器における 1パルス制御の概要とコンデンサ電圧バランス制御につ

いて述べた。段間バランス制御は従来ソーティングアルゴリズムが提案されていたが、低変調率ま

たは冗長セルが存在する場合など、最大出力セル数がカスケード数より小さい場合に非動作のセル

が発生し、そのセルのコンデンサ電圧が制御できない。このため実機への適用に課題があることを

示した。 

 デルタ結線カスケード・マルチレベル STATCOM回路の特徴を述べ、1 パルス制御適用時の高調波

電圧・電流の設計法を示した。1パルス変調法として電圧指令値と閾値電圧を比較する手法を示し、

デルタ結線カスケード・マルチレベル STATCOMに必要な制御（電流制御、一括コンデンサ電圧制

御、相間バランス制御、零相電流制御、段間バランス制御）の詳細を説明した。またコンデンサ電

圧リプルの補償制御を立案した。 

 ソーティングアルゴリズムを改良し、最大出力セル数がカスケード数より小さい場合でも全てのコ

ンデンサ電圧をバランス可能な段間バランス制御を提案した。提案段間バランス制御では、コンデ

ンサ電圧の大小でパルスの変化順序を割り当て、変化順序最後尾のセルは強制的に変化順序を早め

る。これにより最大出力セル数がカスケード数より小さい状態が続いても、特定のセルの非動作状

態が継続することを回避し、常に全てのコンデンサ電圧を段間バランスさせることが可能となる。 

 提案段間バランス制御の有効性を、カスケード・マルチレベル STATCOM試作機（容量 5 kvar、三

相 220 V連系、12段カスケード）を用いた実験により実証した。最大出力セル数がカスケード数よ

り小さい場合でも全てのコンデンサ電圧をバランス制御できることを確認した。また、系統電圧不

平衡時や、系統電圧瞬時低下時においても安定した運転が継続できることを確認し、リプル補償制

御により電流歪率が改善することを実証した。 

 低変調率時にも有効に作用する段間バランス制御を提案・実証したことで、カスケード・マルチレ

ベル変換器への 1パルス制御の適用が現実的となった。これにより、低損失なカスケード・マルチ

レベル変換器を実現することができる。低損失化により電力損失は低減されシステムの経済性が向

上するため、カスケード・マルチレベル方式の自励変換器の導入拡大が期待できる。系統連系変換

器であれば、省エネルギー性のみならず高速な応答性やブラックスタートなどで電力系統の安定化

にも寄与する。 

 

1 パルス制御と半導体スイッチング素子の特性の関係を考察する。提案制御により 1 パルス制御の実

適用が可能となったことで、変換器損失に占めるスイッチング損失の割合は低下し、導通損失の割合が

相対的に増加する。すると、変換器全体の損失の観点では、スイッチング損失が高くとも導通損失の低

い半導体スイッチング素子が有利となり得る。今後高耐圧化が見込まれる SiC 素子では、縦型 SJ (Super 

Junction)構造でオン抵抗の低い SiC-SJ-MOSFET も研究されている[77][78]。一般的に SJ構造の素子は接

合容量が大きいためスイッチング損失は高くなる傾向にあるが、1 パルス制御であればスイッチング回

数が少ないためスイッチング損失の影響は比較的小さくなり、オン抵抗が低いメリットを活かせる可能

性がある。このような、導通損失で有利な高耐圧半導体スイッチング素子が登場すれば、1 パルス制御

を適用したカスケード・マルチレベル変換器は更なる低損失化が期待出来る。 
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第3章 SiC スイッチング素子のカスケード・マルチ

レベル変換器への適用 
 

3.  

3.1. 本章の概要 

本章では、SiC スイッチング素子のカスケード・マルチレベル変換器への適用について検討し、その

優位性を明らかにする。適用先としては、カスケード数の少ない 6.6 kV, 100 kvarの配電用 STATCOMを

モデルケースとする。カスケード・マルチレベル構成によりトランスレス化することで、従来よりも体

積・重量を低減し、更に低損失化が期待できる適用先である。回路構成には Siと SiCを組み合わせたハ

イブリッド・カスケード・マルチレベル構成を採用し、その合理性を示す。 

はじめに、カスケード・マルチレベル変換器に適用する半導体スイッチング素子と、配電用 STATCOM

に適用するカスケード・マルチレベル回路構成の技術的な背景を説明し、Si-IGBT と SiC-JFET を組み合

わせたハイブリッド構成の損失を試算して低損失の見通しを得る。このトランスレス・ハイブリッド・

カスケード・マルチレベル STATCOMの制御方法を述べた後、実定格試作機による動作・性能実証結果

を示す。最後に、Si-IGBTもしくは SiC-JFET による単一種類のセルのカスケード・マルチレベル構成と、

両方を組み合わせたハイブリッド・カスケード・マルチレベル構成について、実機の実測結果に基づき

損失・体積を比較・評価し、ハイブリッド方式が合理的であることを示す[79]。 

 

3.2. ハイブリッド・カスケード・マルチレベル STATCOMの技術背景 

ハイブリッド・カスケード・マルチレベル STATCOMの使用素子と回路構成に関して、これまでの検

討・研究、そして課題を説明する。 

 

3.2.1. カスケード・マルチレベル変換器への SiC適用の可能性 

カスケード・マルチレベル変換器に適用する半導体スイッチング素子は、耐圧と電流容量から Si-IGBT

や Si-IEGTが必然の選択肢だった。近年開発が進む SiCスイッチング素子は導通損失とスイッチング損

失が低い特徴があり、原理的には Si よりも高耐圧化できる。このため、将来的には Si 素子が SiC 素子

に置き換えられることが期待されている[56][57]。 

しかしながら、現在現実的に入手可能な SiC素子の耐圧は高くとも 1.7 kV程度であり、4.5 kVや 6.5 kV

をラインナップする Si-IGBTには及ばない。また、カスケード数の少ないカスケード・マルチレベル変

換器では 1セルあたりのスイッチング電圧が低いため、低スイッチング損失という SiC 素子の特性も相

対的に低下し、その性能を十分に活かせない。したがって、カスケード数の多いカスケード・マルチレ

ベル変換器への SiC素子の対費用効果は低い[58]。 

一方で、カスケード数の少ないカスケード・マルチレベル変換器であれば、SiC 素子の効果は相対的

に高くなると考えられる。カスケード数の少ないカスケード・マルチレベル変換器としては、赤木らが

2007年に配電用トランスレス STATCOMを提案している[60][61]。 

 

3.2.2. 配電用 STATCOM 

配電用 STATCOMは無効電力補償により配電系統の電圧を安定化する装置である[4][80]。近年、太陽

光発電や風力発電といった分散電源が需要家付近にも導入され、配電系統に連系されるケースが増えた

きた。これらの分散電源は自然エネルギーが源であり出力が安定していないため、配電系統の電圧を変

動させる恐れがある[81]。配電用 STATCOM は自励式で高速な応答が可能であるため[4][80]、分散電源
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に起因する電圧変動の対策として重要な役割を果たすことが期待されている[3]。 

無効電力で配電系統電圧を調整するためには、STATCOM を需要家近傍に設置する必要がある。変換

器規模が大きく設置のために土地を確保するところから始まる電力系統向け STATCOMとは異なり、配

電用 STATCOMは需要家地帯に後から設置するため、設置場所は電柱の上（柱上設置）が望ましい。し

たがって、体積・重量・損失（冷却器の体積・重量に影響）の低減が重要となる。しかしながら、既存

の配電用 STATCOM (6.6 kV, 300 kVA)の一例は重量 3000 kgと大きく[59]、設置には 2本の電柱が必要で

ある。この STATCOMは低圧変換器を接続するために降圧トランスを用いている。このトランスは大き

な体積を占める他、損失の要因にもなっている。また、2 レベル変換器を用いているためフィルタの体

積も大きい。 

カスケード・マルチレベル変換器ならば変換器を高圧化してトランスレスとすることが可能であるた

めメリットがある。更に低高調波と低損失の点でも有利である。低高調波は需要家近傍への設置で課題

となる騒音の低減に寄与する他、フィルタも小型化できる。 

 

3.2.3. 配電用 STATCOMへのカスケード・マルチレベル変換器の適用 

STATCOM向けの高圧回路構成としては、Neutral-Point-Clamped (NPC)やフライングキャパシタといっ

たマルチレベル回路がかつては検討されており[82]、NPC で実用化もされていた。カスケード・マルチ

レベル変換器や MMC が登場してからはそれらも候補に加わった[83][84]。カスケード・マルチレベルや

ダブルスターの MMC も含めたこれらの回路の比較では、エネルギーバッファの大きさの点でフルブリ

ッジのカスケード・マルチレベルが有利と考えられている[83][85]。 

図 3-1にフルブリッジセルを用いたカスケード・マルチレベル変換器の一般的な結線を示す。スター

結線はデルタ結線より少ないセル数で高い電圧を出力できる[60][61]。デルタ結線はデルタ結線内に零

相電流を流すことで逆相補償が可能である。配電用ではセル数が少ない方が体積を小型化できるため、

スター結線が有利と言える。本論文ではスター結線で検討を進める。 

電力向けのような大容量カスケード・マルチレベル変換器では、同一セルを同一変調で制御するのが

冗長性確保や複雑性回避、製造性の点で最良である。しかし体積が重要な要素となる配電用ではセル数

 

  

(a) スター結線 (b) デルタ結線 

図 3-1 カスケード・マルチレベル変換器の主な結線方法 
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は体積に直結するためできるだけ少なくしたい。例えば Si-IGBTの中で流通量が多く今日一般的に使用

されている 1.7 kV 品を用いると、スター結線を適用しても各相 6段のセルをカスケード接続する必要が

ある[60]。体積・重量が重要な柱上設置において、6 段カスケードが適しているのかは検討の余地があ

る。また、配電用 STATCOMは需要家近傍に設置されるため、騒音の観点から等価スイッチング周波数

は可聴域よりも高くすることが望ましい。したがってスイッチング周波数は高くなり、スイッチング損

失が過大になる恐れがある。 

 

3.2.4. ハイブリッド方式の概要と配電用 STATCOMへの適用の課題 

損失と体積・重量のバランスを重要視する場合に有効なカスケード・マルチレベル構成として、複数

の種類のセルを直列接続してアームを構成するハイブリッド方式が提案・検討されている

[32][36][37][86]–[92]。ハイブリッド方式は非対称マルチレベル (Asymmetrical multilevel) [7][9][86]と呼ば

れることもあるが、ここではハイブリッドと呼ぶ。通常のカスケード・マルチレベル変換器では図 3-2 (a)

のように複数のセルを同じ変調法（ここでは PWM）で制御するが、ハイブリッド方式は図 3-2 (b)のよ

うに複数の電圧レベルと変調方法のセルを組み合わせる（ここでは 1 パルスと PWM の組み合わせ）。

図 3-2 では PWM波形を連続的な指令値で示しているが、実際には PWMパルスである。1パルス+PWM

のハイブリッド方式の出力電圧波形は例えば図 3-3のような形になる。これは、通常の PWMカスケー

ド・マルチレベル変換器の出力とほぼ同じである。 

複数のセルは一般的に高耐圧セルと低耐圧セルで構成され、高圧セルは低圧セルよりも高い直流電圧

を持つ。このため、セルの直流電圧に応じてスイッチング素子も高耐圧素子と低耐圧素子の 2種類を使

用する。一般的に高耐圧素子はスイッチング損失が大きいため、耐圧を確保する代わりにスイッチング

 

  

(a) PWM (b) 1パルス+PWM 

図 3-2 カスケード・マルチレベル変換器と変調法 

 

 

図 3-3 1パルス+PWMの合成波形の例（三相） 
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周波数を下げてスイッチング損失を低減する。そして低圧セルが出力正弦波と高圧セルの差分の電圧を

高周波スイッチングで出力することで、少ないセル数で全体として高電圧・低高調波の出力が得られる。 

このようなハイブリッド方式は、少ないセル数で高い出力電圧と多レベルを実現しつつ、体積、コス

ト、スイッチング損失を低減できるとされている[7][9]。低圧で高周波スイッチングという動作条件は、

現状の SiCスイッチング素子の低耐圧、低スイッチング損失という特性に合致している。よって、ハイ

ブリッド・カスケード・マルチレベル変換器の低圧セルへの SiC素子の適用は合理的でメリットが大き

いと見込まれる。 

ハイブリッド方式の基本的な概念は 1968年に Batesによって発明され[87]、1973年に論文発表された

[88]。この時、セルの直流電源には蓄電池や絶縁電源が想定されていた。Lipo らは 1998 年に GTO や

IGCT と IGBT によるハイブリッド構成[90][91]をモータドライブ向けに提案した。ここでは低圧セルに

は IGBT を適用して PWM駆動し、高圧セルには GTO や IGCTを適用して 1パルスで駆動していた。ま

た Ruferらも 1999年にモータドライブ向けにハイブリッド構成を発表している[86]が、こちらは変調法

の議論が主であり、半導体スイッチング素子については触れられていない。 

これらの研究では、各セルの直流電圧は DC/DC コンバータと絶縁トランスで外部から個別に供給さ

れていた[86]–[92]。セル毎に外部電源から供給すると部品点数が多くなり、体積は増加してしまう。し

かし 2003 年に Marquardt らが MMC を発表し、2000 年代後半に赤木・萩原らがバランス制御を確立す

ると、独立コンデンサを電圧源とするカスケード・マルチレベル変換器が現実的な物として知れ渡った。

するとハイブリッド・カスケード・マルチレベル変換器向けのバランス制御の検討も進み、2009 年に

Tolbertらが[32]、2012年に Sano らが[36]外部電源を必要としないハイブリッド方式向けのバランス制御

を報告している。Tolbertらの方法はフライングキャパシタのコンデンサ電圧制御に近いパルス選択型で

あり、Sanoらの方法はパルスの位相シフトを用いている。幅広い回路構成で柔軟に使えるのは後者と考

えられる。カスケード・マルチレベル変換器が提案された際[12]にも位相シフトがバランス制御に用い

られたが、全て 1 パルスセルだったため電流制御と干渉して実用的ではなかった。しかし 1 パルスと

PWM を組み合わせるハイブリッド方式であれば、位相シフトの電流制御への干渉は回避でき問題なく

適用できる。これらの研究により、ハイブリッド・カスケード・マルチレベル変換器による配電用トラ

ンスレス STATCOMは技術的には実現可能な段階まで来た。 

しかしながら、ハイブリッド・カスケード・マルチレベル変換への SiC スイッチング素子の適用はも

とより、配電系統電圧である 6.6 kVクラスのカスケード・マルチレベル変換器の実機報告例は過去にな

い。カスケード・マルチレベル変換器への SiC 素子の適用は Sano らの文献[36]や、Jahn らの 2016 年の

文献[37]で言及されている。いずれも Si素子と SiC素子によるハイブリッド構成の提案であるが、どち

らも概念レベルである。実際に SiCを適用した実験装置による実験や、配電系統電圧である 6.6 kVクラ

スのハイブリッド・カスケード・マルチレベル変換器の損失等の検討は実施されていない。また、SiC を

用いていないこれまでのカスケード・マルチレベル STATCOMの研究も、全てスケールダウンモデルに

よる実験またはシミュレーションしか為されていない。6.6 kV クラスの実定格機は報告されておらず、

実機に基づく損失・体積も実証されていない。したがって、SiC スイッチング素子のハイブリッド・カ

スケード・マルチレベル変換器への適用の有用性は十分に検討・実証されていない状態である。そのた

め、実測結果に基づいた損失や体積の比較検討はなされておらず、ハイブリッド方式の実際の優位性は

実証されていない。 

そこで本章では、SiC スイッチング素子の適用先として 6.6 kV, 100 kvarのトランスレス・ハイブリッ

ド・カスケード・マルチレベル STATCOMを検討し、実機を製作する。その性能を検証することで、SiC

スイッチング素子のカスケード・マルチレベル変換器への適用の優位性について明らかにする。 
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3.3. SiCを適用したカスケード・マルチレベル STATCOMの回路検討 

検討する SiC 適用ハイブリッド・カスケード・マルチレベル STATCOMの定格は、連系電圧は配電系

統に合わせて 6.6 kVとし、容量は需要家付近への分散設置を念頭に 100 kvarとした。まずこの定格にお

いて SiC を用いたハイブリッド・カスケード・マルチレベル方式が有用である目途を得るため、3 つの

回路構成の損失を比較評価する。 

 

3.3.1. 比較する回路構成 

比較する 3つのアーム構成を図 3-4に示す。図ではバッファリアクトルを含む 1相分のアームのみを

示しており、下側に示している n はセルのカスケード数である。また、3 つのアームの詳細な定格を表 

3-1 に示す。これらのアームをそれぞれスター結線にしてトランスレス・カスケード・マルチレベル

STATCOM を構成する想定である。無効電力定格𝑄、系統電圧𝑣S、系統周波数𝑓Sは𝑄=100 kvar, 𝑣S=6.6 kV, 

 

 

(a) Hybrid 

 

(b) All-SiC 

 

(c) All-Si 

図 3-4 比較したカスケード・マルチレベル回路のアーム構成 

 

表 3-1 比較した各セル構成の定格 (𝑄=100 kvar, 𝑣S=6.6 kV, 𝑓S=50 Hz) 

  (a) Hybrid (b) All-SiC (c) All-Si 

  Si cell SiC cell   

Switching device  Si-IGBT* SiC-JFET** SiC-JFET** Si-IGBT*** 

Blocking voltage 𝑉CE, 𝑉DS 4.5 kV 1.2 kV 1.2 kV 3.3 kV 

Number of cascaded cells 𝑛 2 2 9 3 

Switching freq. of a cell 𝑓sw one-pulse 4.7 kHz 1050 Hz 500 Hz 

Equivalent switching freq. 𝑓sw
eq

 18.8 kHz 18.9 kHz 3 kHz 

Capacitance 𝐶 200 F 720 F 720 F 230 F 

Unit capacitance constant 𝐻 40.7 ms 41.4 ms 41.1 ms 41.4 ms 

Voltage ref. of cell capacitor 𝑣c
∗ 2300 V 650 V 650 V 2000 V 

* 4.5 kV, 150A (ABB, 5SNG 0150P450300) 

** 1.2 kV, 30A (SemiSouth, SJEP120R063 [95]) 

*** 3.3 kV, 250 A (ABB, 5SNG 0250P330305) 

4.5 kV

Si-IGBT

1.2 kV

SiC-JFET

n=2+2

1.2 kV

SiC-JFET

n=9

3.3 kV

Si-IGBT

n=3
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𝑓S=50 Hz で共通である。各構成のカスケード数𝑛は系統電圧𝑣Sと使用する半導体素子の耐圧で決まる。

また、コンデンサ電圧𝑣c
∗もそれらのパラメータから設計する。 

 

A) Hybrid 

(a) Hybrid は、高耐圧 Si素子と低耐圧 SiC素子を組み合わせたハイブリッド方式である。Siセルと SiC

セルをそれぞれ 2 つずつカスケード接続し、Si セルは 1 パルスで、SiC セルは PWM 制御する。図 3-5

にそれぞれのセルの出力電圧波形の例を示す。ここで、直流コンデンサ電圧のリプルは考慮せず、SiCセ

ルの出力電圧は PWM パルスではなく変調率で表している。アーム出力電圧𝑣は Si セルの出力電圧

𝑣Si1, 𝑣Si2と SiC セルの出力電圧𝑣SiC1, 𝑣SiC2の合計である。Si セルは 1 パルス動作するので出力波形は矩形

波となり、その振幅はコンデンサ電圧𝑣cSiに等しい。SiC は正弦波状の出力電圧𝑣と Siセルの 1パルスの

差分電圧を PWMで出力する。 

ハイブリッド方式のセル電圧とコンデンサ容量の設定方法について説明する。Siセルと SiCセルのコ

ンデンサ電圧𝑣cSi, 𝑣cSiCは下記の関係を満たす必要がある。 

 2𝑚𝑣cSiC ≥ 𝑣cSi (3-1) 

ここで、𝑚は SiC セルのカスケード数である。この関係を満たさない場合、SiC セルは差分電圧を出力

出来ないため出力電圧が歪んでしまう。 

 

 

図 3-5 Si+SiCハイブリッド STATCOM の出力電圧 
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Siセルと SiC セルのコンデンサ容量の比率は、それぞれのコンデンサ電圧の比率の逆数にほぼ等しく

なるよう設定する。 

 
𝑣cSi

𝑣cSiC
≈

𝑣SiC

𝑣Si
 (3-2) 

これにより、Siセルと SiC セルのコンデンサ電圧のリプル率は等しくなる。 

高圧セルには高耐圧素子として 4.5 kV の Si-IGBT を適用し、直流コンデンサ電圧の定格値は 2300 V

とした。想定した Si-IGBT の電流定格は 150 A で、ハイブリッド STATCOMの電流定格 (8.75 A)に対し

て大きいが、市場で一般的に手に入る 4.5 kV IGBT の中ではこれが最も低い電流定格である。 

低圧セルには低圧・低損失素子として 1.2 kVの SiC-JFET (SemiSouth, SJEP120R063)を適用し、直流コ

ンデンサ電圧は 650 Vとした。また、フリーホイールダイオードには 1.2 kVの SiC-SBD (Schottky Barrier 

Diode) (Infineon, IDH08S120)を用いた。フリーホイールダイオードにはデッドタイム期間中のみ逆方向

電流が流れるため、電流容量はスイッチング素子よりも小さい。スイッチング素子を JFET とした理由

は、原理的に MOSFET よりオン抵抗を低くできる[93][94]ことと、ノーマリオフ特性が実現されている

[95]ためである。本素子のインバータへの適用により高効率化が可能であることが報告されている

[96][97]。直流電圧 650 Vは高圧セルの直流電圧の約 4分の 1である。 

高圧・低圧セル共に、全ての半導体素子は直並列せず単体で用いた。以降はそれぞれ Siセル、SiCセ

ルと呼称する。これらのセルを 2つずつ直列にすることで、スター結線で 6.6 kVトランスレス連系が可

能となる。 

 

B) All-SiC 

(b) All-SiC は、現状の低損失だが低耐圧な SiC 素子だけでトランスレス・カスケード STATCOMを構

成したパターンである。スイッチング素子には前述の 1.2 kV SiC-JFET を適用する。セルの種類は 1 種

類であり、位相シフト PWMで駆動する。セルの直流電圧は(a) Hybrid と同じ 650 Vである。この素子耐

圧では、6.6 kV トランスレス連系にはアームあたり 9段のセルが必要となる。 

 

C) All-Si 

(c) All-Siは、既存の Si素子のみで構成するパターンである。(a) Hybrid と同じ 4.5 kV IGBT を用いる

と、カスケード数が 2段だけになってマルチレベルのメリットが薄れてしまうため、3.3 kV の IGBTを

想定しカスケード数を 3段とした。Si-IGBT には 1.7 kVの物もあるが、カスケード数が 6でセル数が多

くなり、体積が不利になると推測し採用しなかった。直流電圧は素子耐圧より 2000 V とした。セルは位

相シフト PWMで駆動する。 

 

セルあたりのスイッチング周波数𝑓swは、全ての構成で同じ等価スイッチング周波数𝑓sw
eq
となるように

設定した。位相シフト PWMでは、セルあたりのスイッチング周波数𝑓swに対して、線間の等価スイッチ

ング周波数𝑓sw
eq
は式(2-2)のように高くなる。等価スイッチング周波数𝑓sw

eq
は、需要家近傍に設置される配

電用 STATCOMであることを考慮し、騒音が問題とならないよう可聴域より高めの 19 kHz付近とした。

一般的に人間の可聴域の上限は 16 kHz 程度とされており、等価スイッチング周波数をそれよりも高く

設定すれば騒音問題は回避できる。ただし(c) All-Siのみ、19 kHz でスイッチングするとスイッチング損

失が高くなりすぎたため、等価スイッチング周波数𝑓sw
eq
を他の 1/6の 3 kHzまで落としている。 

コンデンサの静電容量𝐶は、3 つの構成で同程度の単位静電定数𝐻となるよう設計した。単位静電定数

𝐻は変換器におけるコンデンサ容量の大きさを時間次元で表す指標[75]である。 
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3.3.2. 損失の机上計算 

3 つの回路構成の損失を机上計算する。どの回路構成も等価スイッチング周波数は 3 kHz 以上なので

十分に高調波が少なく同じ形の電流が流れると考えると、バッファリアクトルの損失は 3構成とも等し

い。そのためここではセルの損失のみを計算して比較する。計算には、半導体素子のデータシート特性

と基本波 1周期の瞬時電圧・電流値を用い、力率は 0（無効電力のみを出力）、電圧指令値と電流波形は

正弦波、コンデンサ電圧は定格値で一定（リプルなし）と仮定した。コンデンサの損失は微少であるた

め含めず、セルの半導体素子の損失のみを計算する。 

半導体素子の損失には導通損失、スイッチング損失、リカバリ損失がある。Si-IGBT、SiC-JFET、ダイ

オードの導通損失𝑃conは下記の式に基づき計算できる[98][99]。 

 𝑃con =
1

𝑇
∫ 𝑣ON(𝑡)

𝑇

0

𝑖(𝑡)d𝑡 (3-3) 

ここで、𝑇は基本波 1 周期、𝑣ON(𝑡)はオン電圧降下、𝑖(𝑡)は半導体素子を流れる電流である。電流𝑖(𝑡)は

計算する運転状態における無効電流指令（無効電流指令値、コンデンサ動作またはインダクタ動作）か

ら定まる。各電流におけるオン電圧降下𝑣ON(𝑡)は半導体素子のデータシートの電流-電圧特性から求めら

れる[100]。どの時点でどの素子がオンしているかは、電圧指令値から図 3-5のように求めることが出来

る。 

スイッチング損失とリカバリ損失も、データシートの特性から近似式で計算することが出来る[98]–

[100]。ターンオン損失、ターンオフ損失、リカバリ損失をそれぞれ𝐸ON, 𝐸OFF, 𝐸recとすると、これらの値

は電流についての 2次式で下記のように近似出来る。 

 𝐸𝑥 = 𝑎(𝑖(𝑡))
 
+ 𝑏𝑖(𝑡) + 𝑐 (3-4) 

ここで、𝑥は ON, OFF, recであり、𝐸ON, 𝐸OFF, 𝐸recに対応する。また、𝑎, 𝑏, 𝑐は各次数の係数である。計算

する運転状態から電圧指令値も定まるので、1 パルスが ON/OFF 変化する位相も決まる。対応する位相

の電流より式(3-4)を用いてスイッチング損失とリカバリ損失が計算できる。ただし、SiC-JFET はリカバ

リ損失が微少なので考慮しないものとした。このスイッチング毎のスイッチング損失とリカバリ損失を、

基本波 1周期分加算することで、セルとしてのスイッチング損失とリカバリ損失を求めることが出来る。 

これらの式より、(a) Hybrid、(b) All-SiC、(c) All-Si の 3つの回路構成の各セルの半導体素子の損失を

計算した。計算結果の内訳は導通損失とスイッチング損失に分け、リカバリ損失はスイッチング損失に

含めた。この損失計算法は IGBT と JFET に限らず、異なる種類の半導体素子の場合にも適用できる。 
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3.3.3. 損失比較 

(a) Hybrid、(b) All-SiC、(c) All-Siの 3つの構成の損失計算結果の比較を図 3-6に示す。比較では、各

セルの損失の内訳も示している。ここから次のことが分かる。 

 SiC-JFET は高周波スイッチングしてもスイッチング損失は微少。 

 (b) All-SiC は最も損失が低く、SiCの導通損失が支配的。 

 (c) All-Siは最も損失が高く、𝑓sw
eq
を他の 1/6にしたにも関わらず Siのスイッチング損失が支配的。 

 (a) Hybrid の損失は Siセルの損失が殆どで、スイッチング損失と導通損失では導通損失が少し大き

い。 

 (a) Hybrid と(b) All-SiC の損失の差は約 100 W。 

この結果より、(c) All-Siはスイッチング損失が大きく現実的でないと言える。仮に採用したとしても、

等価スイッチング周波数が 3 kHzなので騒音が問題となる。損失はスイッチング損失の占める割合が大

きいので、仮に等価スイッチング周波数を 18 kHzにした場合は約 6倍の損失となる。損失は(b) All-SiC

が最も低いが、(a) Hybrid もそれに迫る低いレベルである。(b) All-SiC が 9段カスケードで体積が大きく

なることが見込まれることや、SiC 素子のコストを考慮すると、9分の 2の SiC 素子で(b) All-SiC に近い

低損失を実現する(a) Hybrid は合理的であると言える。なお、体積の定量的な比較検討は 3.6.1節で実施

する。 

これらは全てトランスレスの場合の試算なので、既存のトランス付き配電用 STATCOMにあったトラ

ンス損失が存在しない。100 kVAトランスの損失は約 1.3% [101]なので 1300 Wである。これは(a) Hybrid

や(b) All-SiC の損失より 4 倍以上大きい。SiC を適用したトランスレス・カスケード・マルチレベル

STATCOM ならば、等価スイッチング周波数を可聴域より上にしても、既存のトランス付き STATCOM

では成し得ない大幅な低損失化が期待出来る。 

以上で、SiC を適用したハイブリッド・カスケード・マルチレベル STATCOM の損失面の有用性が確

認できた。次節から本方式の詳細な回路・制御設計を行い、6.6 kV実定格試作機を製作して動作と性能

を実証していく。 

  

 

 

図 3-6 3 つのアーム構成の計算損失比較 
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3.4. 6.6 kV ハイブリッド・カスケード・マルチレベル STATCOM の回路と制御 

3.4.1. 回路構成 

検討する 6.6 kVハイブリッド・カスケード・マルチレベル STATCOMの回路構成を図 3-7に、各種定

格を表 3-2に、使用する半導体素子を表 3-3に示す。結線方式はスター結線で、相ごとに高圧セルと低

圧セルをそれぞれ 2段ずつ、合計 4段カスケード接続して線間 6.6 kVのトランスレス出力を実現してい

る。各種定格は基本的に前項で比較検討した(a) Hybrid と同じである。高圧セルには 4.5 kV の Si-IGBT

を、低圧セルには 1.2 kV のノーマリオフ SiC-JFET を用いた。Si セルは 1 パルスで駆動し、SiC セルは

正弦波と 1パルスの間を埋める PWMで駆動する。Siセルと SiC セルの直流コンデンサ電圧はスイッチ

ング素子の耐圧と式(3-1)の関係から設定した。Siセルの直流電圧は SiC セルの約 4倍であり、SiC セル

2 段で丁度正弦波と 1 パルスの間を埋められる電圧になる。SiC セルのフリーホイールダイオードには

SiC-SBD を適用する。フリーホイールダイオードには電流はデッドタイム期間中しか通流しないため、

素子の電流容量は小さくて済む。半導体素子はいずれも直並列せず、単体で用いる。 

SiC セルのスイッチング周波数は、騒音が問題とならないよう 18 kHz以上に設定する。PWM駆動す

る SiCセルは 2直列なので、同アーム内で位相をπ 2⁄  radだけシフトした 2つのキャリアを与える。SiC

セル 1つあたりのスイッチング周波数𝑓sw
S Cを 4.7 kHz とすると、線間の等価スイッチング周波数𝑓sw

eq
は式

(2-2)より 18.8 kHzとなり 18 kHz 以上になる。 

 

 

図 3-7 6.6 kV 連系ハイブリッド・カスケード・マルチレベル STATCOMの構成 
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等価スイッチング周波数が高くなることで変換器と系統の間のフィルタ回路も低減できる。今回用い

た AC リアクトル𝐿ACは 25 mH (1.8%)と一般的な系統連系変換器よりも小さいインダクタンス値を設定

した。系統連系規定の高調波の観点では𝐿ACは 0.5%程度まで下げることも可能である。しかし、あまり

小さなインダクタンス値にすると系統事故時に発生する系統電圧と変換器電圧の差によって過電流が

発生し、変換器がゲートブロックしてしまう。系統事故時にゲートブロックせず追従運転を行えるよう、

高調波観点より大きめのインダクタンス値を設定した。 

このハイブリッド・カスケード・マルチレベル STATCOM では半導体素子、直流コンデンサ電圧、変

調法を複数種組み合わせており、これら全ての要素がハイブリッドと言える。 

  

 

表 3-2 ハイブリッド STATCOM の各種定格 

Rated reactive power 𝑄 100 kVA 

System voltage 𝑣S 6.6 kV 

System frequency 𝑓S 50 Hz 

Rated current 𝐼q
∗ 8.75 A 

AC inductor 𝐿AC 25 mH (1.8%*) 

Capacitance of Si cell 𝐶Si 200 F (H=40.7 ms) 

Capacitance of SiC cell 𝐶SiC 720 F (H=41.4 ms) 

Voltage reference of Si cell capacitor 𝑣cSi
∗  2300 V 

Voltage reference of SiC cell capacitor 𝑣cSiC
∗  650 V 

Switching frequency of an SiC cell 𝑓sw
S C 4.7 kHz 

Equivalent switching frequency 𝑓sw
eq

 18.8 kHz 

* on a three-phase 6.6 kV, 100 kVA, 50 Hz base 

 

表 3-3 ハイブリッド STATCOM の半導体素子 

Si-IGBT   

Collector-Emitter blocking voltage 𝑉CE 4.5 kV 

Collector current 𝐼C 150 A 

SiC-JFET (Normally-off) [95]   

Drain-Source blocking voltage 𝑉DS 1.2 kV 

Drain current 𝐼D 30 A 

Drain-Source on-resistance 𝑅DS(ON) 63 m 

SiC-SBD (Free-wheeling diode)   

Maximum peak repetitive reverse voltage 𝑉RRM 1.2 kV 

Continuous forward current 𝐼F 7.5 A 
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3.4.2. ハイブリッド方式の制御システム 

図 3-8にハイブリッド STATCOM の全体制御ブロック図を示す。制御は主に、一括コンデンサ電圧制

御 (AVR)、電流制御 (ACR)、相間バランス制御 (Interphase balance control)、1 パルス制御 (One-pulse 

control)、段間バランス制御 (Intercell balance control)から成る。 

電流制御は有効電流𝑖dと無効電流𝑖qを制御する。一括コンデンサ電圧制御は電圧の異なる 12個のセル

のコンデンサ電圧をまとめて制御する。相間バランス制御は各相の Si セルと SiC セルを含むコンデン

サ電圧平均値のばらつきを相間で抑制する。段間バランス制御は各相内の 2つの SiCセルのコンデンサ

電圧のばらつきを抑制する。1パルス制御は電圧指令値𝑣u
∗, 𝑣v

∗, 𝑣w
∗から Siセルのパルス指令値𝑣Si

∗と SiCセ

ルの電圧指令値𝑣SiC
∗ を得ると同時に、Si セルのコンデンサ電圧の個別制御も行う。以下に各制御の詳細

を説明していく。 

 

 

 

図 3-8 ハイブリッド・カスケード・マルチレベル STATCOMの全体制御ブロック図 

 

Current 

control

(ACR)

Interphase

balance control

Intercell

balance control

3 /dq 

trans.

dq/3

trans.

Overall voltage 

control (ACR)

Ave.

Phase Locked Loop

+

+

+
One-pulse 

control+

3 /dq 

trans.

*
di

*
qi

*
cSiC

*
cSi ,vv

1

*
qv

*
dv *

vv

*
uv

*
wv

*
bpv *

ba_w
*
ba_v

*
ba_u ,, vvv

𝜃  

*
SiC_u2

*
SiC_u1,vv

*
SiC_v2

*
SiC_v1,vv

*
SiC_w2

*
SiC_w1 ,vv

*
Si_u2

*
Si_u1,vv

*
Si_v2

*
Si_v1,vv

*
Si_w2

*
Si_w1 ,vv

cSiCcSi ,vv

cSiC_u2cSiC_u1,vv

cSiC_v2cSiC_v1,vv

cSiC_w2cSiC_w1,vv

cSi_u2cSi_u1,vv

cSi_v2cSi_v1,vv

cSi_w2cSi_w1,vv

SwSvSu ,, vvv

wvu ,, iii

SqSd ,vv qd , ii

*q
Sdv

*
SiC_wv

*
SiC_uv

*
SiC_vv

*
Si_wv

*
Si_uv

*
Si_vv



SiC スイッチング素子のカスケード・マルチレベル変換器への適用 

55 

 

A) 一括コンデンサ電圧制御 

図 3-9に一括コンデンサ電圧制御と電流制御のブロック図を示す。演算は dq軸上で行われ、d軸で有

効電流𝑖dを制御することで有効電力𝑝を、q 軸で無効電流𝑖qを制御することで無効電力𝑞をそれぞれ独立

に制御できる。 

一括コンデンサ電圧制御は全てのコンデンサ電圧を維持するための有効電流指令値𝑖d
∗を演算する

[60][102]。ハイブリッドでない通常のカスケード・マルチレベルでは全てのコンデンサ電圧の平均値𝑣̄c

をフィードバック値として定格値に制御するが、ハイブリッド方式では複数の静電容量のコンデンサが

あるためそのままは適用できない。ハイブリッドではフィードバック値に Si セルのコンデンサ電圧平

均値𝑣̄cSiと SiC セルのコンデンサ電圧平均値𝑣̄cSiCの 2 種類を使用する。それぞれの平均値は下記式で計

算される。 

 𝑣̄cSi =
1

6
∑(𝑣cSi_u𝑛 + 𝑣cSi_v𝑛 + 𝑣cSi_w𝑛)

 

𝑛= 

 (3-5) 

 𝑣̄cSiC =
1

6
∑(𝑣cSiC_u𝑛 + 𝑣cSiC_v𝑛 + 𝑣cSiC_w𝑛)

 

𝑛= 

 (3-6) 

2 種類のセルはコンデンサ容量と電圧が異なる。この違いを是正するため、Si セルと SiC セルのコンデ

ンサ容量の比である係数𝐾cを導入する。 

 𝐾c =
𝐶Si

𝐶SiC
 (3-7) 

𝐾cを Si セルコンデンサ電圧平均値𝑣̄cSiと Si セルコンデンサ電圧定格値𝑣cSi
∗ の差分に乗算することで、電

圧差を SiCセルと同じ基準に換算する。換算した電圧差を SiC セルのコンデンサ電圧差に加算して、制

御器の入力となる電圧誤差Δ𝑣cを得る。 

 Δ𝑣c = 𝐾c(𝑣̄cSi − 𝑣cSi
∗ ) + (𝑣̄cSiC − 𝑣cSiC

∗ ) (3-8) 

これに下記式のように PI制御をかけることで有効電流指令値𝑖d
∗を得る。 

 𝑖d
∗ = 𝐾pvΔ𝑣c + 𝐾iv ∫Δ𝑣cd𝑡 (3-9) 

 

図 3-9 一括コンデンサ電圧制御ブロック図と電流制御ブロック図 
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ここで、𝐾pv, 𝐾ivはそれぞれ一括コンデンサ電圧制御の比例ゲインと積分ゲインである。有効電流指令値

𝑖d
∗は電流制御の d軸指令値として与えられる。 

 

B) 電流制御 

電流制御は有効電流𝑖dと無効電流𝑖qを制御するための有効電圧指令値𝑣d
∗と無効電圧指令値𝑣q

∗を演算し

て導出する。無効電流は STATCOM としての補償電流であり、その指令値は 

 𝑖q
∗ =

𝑞∗

𝑣Sd
 (3-10) 

で与えられる。ここで、𝑣Sdは系統電圧の有効成分である。電流制御は非干渉制御[71]を用いており、系

統電圧の d 軸値𝑣Sdと q 軸値𝑣Sqと、AC リアクトル𝐿ACでの電圧降下をフィードフォワード制御項として

入れている。ここでは安定性のため、電圧降下の計算に電流瞬時値𝑖d, 𝑖qではなく指令値𝑖d
∗ , 𝑖q

∗を用いてい

る[60]。 

PI制御を適用した時、有効電圧指令値𝑣d
∗と無効電圧指令値𝑣q

∗は下記式で求められる。 

 [
𝑣d
∗

𝑣q
∗] = [

𝑣Sd

𝑣Sq
] + [

0 −𝜔𝐿AC

𝜔𝐿AC 0
] [

𝑖d
∗

𝑖q
∗] + 𝐾pc [

𝑖d
∗ − 𝑖d
𝑖q
∗ − 𝑖q

] + 𝐾ic ∫[
𝑖d
∗ − 𝑖d
𝑖q
∗ − 𝑖q

] d𝑡 (3-11) 

ここで、𝐾pc, 𝐾icはそれぞれ電流制御の比例ゲインと積分ゲイン、𝜔は系統電圧の角速度である。電流制

御はインナーループなので、一括コンデンサ電圧制御よりも十分早い応答速度とする必要がある。一般

的には 10倍以上の応答速度が設定される。 

 

C) 相間バランス制御 

相間バランス制御は各相のコンデンサ電圧平均値を基に相間のコンデンサ電圧バランスを制御する

零相電圧指令値𝑣 p
∗ を演算する[60][69][103]。図 3-10に相間バランス制御のブロック図を示す。ここでは

主に u相の演算を例に挙げ、v, w相の演算は簡略化表記している。ここでも Siセルのコンデンサ電圧を

SiC セルのコンデンサ電圧基準に変換するため𝐾cを使用している。𝐾 pは相間バランス制御の比例ゲイン

であり、sin(𝜔𝑡 + 𝛾)は各相の電流と同位相の単位交流信号である。u 相の制御量𝑣 p_uと同様に他の相の

制御量𝑣 p_v, 𝑣 p_wも求め、3相分を加算して零相電圧指令値𝑣 p
∗ が得られる。 

零相電圧指令値𝑣 p
∗ を各相の電圧指令値𝑣u

∗, 𝑣v
∗, 𝑣w

∗に加算することで、有効電力が相間で受け渡しされコ

ンデンサ電圧が相間でバランスする。𝑣 p
∗ が操作するのは零相なので、相間で移動する有効電力の総和は

ゼロである。したがって相間バランス制御は他の制御に干渉しない。 

 

 

図 3-10 相間バランス制御ブロック図 
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D) 1パルス制御 

1 パルス制御では Si セルの出力 ON/OFF を操作するパルス指令値𝑣Si
∗を決定すると同時に、Si セルの

コンデンサ電圧制御も行う。相電圧指令値を𝑣∗とすると、各電圧指令値の関係は 

 𝑣∗ = 𝑣Si
∗ + 𝑣SiC

∗  (3-12) 

で表される。したがって、𝑣Si
∗を決定すると SiCセルの電圧指令値𝑣SiC

∗ も同時に得られる。 

1 パルスで駆動される Si セルのコンデンサ電圧制御はパルスの位相シフトにより実現される。1パル

ス電圧𝑣Siとコンデンサに流れ込む電流𝑖cの関係を図 3-11に示す。STATCOMは基本的に無効電流を出力

するので、電圧と電流の位相差は常にほぼπ 2⁄  rad である。図 3-11 (a)のように 1 パルスが位相𝜃bで立

ち上がりπ − 𝜃bで立ち下がる時、半サイクルでコンデンサが充電される期間と放電される期間は等しく、

コンデンサに出入りする電流の積分はゼロであるためコンデンサ電圧は変化しない。1 パルスの位相を

Δ𝜃sだけシフトすることで充放電量が変化するため、コンデンサ電圧を制御することができる。図 3-11 

(b)のように 1 パルスをΔ𝜃sだけ遅らせると、充電量より放電量の方が大きくなるためコンデンサ電圧は

低下する。図 3-11 (c)のように 1パルスをΔ𝜃sだけ進めると、充電量より放電量の方が小さくなりコンデ

ンサ電圧は上昇する。図 3-11 は進み電流の場合を示しているが、遅れ電流の場合は充放電の関係が逆

になる。 

電圧指令値𝑣∗と 1 パルス電圧𝑣Siの位相シフトの関係を図 3-12 に示す。1 パルスの立ち上がり・立ち

下がり位相を決定するため、電圧閾値𝑣th_u, 𝑣th_dを用いる。電圧閾値𝑣th_u, 𝑣th_dは以下の式で定義される。 

 

(a) charge = discharge (b) charge < discharge (c) charge > discharge 

図 3-11 Siセルの 1パルス電圧とコンデンサ電流 

 

 

図 3-12 電圧指令値と 1パルスの位相シフトの関係 
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 {
𝑣th_u =

1

2
𝑣cSi + Δ𝑣th

𝑣th_d =
1

2
𝑣cSi − Δ𝑣th

 (3-13) 

Δ𝑣thはパルスシフト量Δ𝜃sを操作するための電圧閾値の制御量である。電圧閾値𝑣th_u, 𝑣th_dと電圧指令値

𝑣∗より、パルス指令値𝑣Si
∗は以下の関係で与えられる。 

 𝑣Si
∗ =

{
 

 
0 → 1 : 𝑣∗ > 0 and 𝑣∗ ≥ 𝑣th_u

1 → 0 : 𝑣∗ > 0 and 𝑣∗ ≤ 𝑣th_d

0 → −1 : 𝑣∗ < 0 and 𝑣∗ ≤ −𝑣th_u

−1 → 0 : 𝑣∗ < 0 and 𝑣∗ ≥ −𝑣th_d

 (3-14) 

ここで、1, 0, -1はそれぞれ正、ゼロ、負の Siセル出力を表している。 

1 パルス電圧閾値の演算ブロック図を図 3-13 に示す。このブロックは 1 パルスをシフトするための

電圧閾値値𝑣th_u, 𝑣th_dを得るもので、基本的に式(3-13)に基づいている。1パルスのチャタリングを防ぐた

め、閾値にはヒステリシス量𝑣hysを入れている。ローパスフィルタ (LPF)は Si セルのコンデンサ電圧に

主に含まれる 100 Hzのリプル成分を抑制するようカットオフ周波数を設定する。閾値操作量Δ𝑣thは下記

式で求められる。 

 Δ𝑣th = 𝐾 o(𝑣cSi − 𝑣cSi
∗ )  𝑔𝑛(𝑖q

∗) (3-15) 

ここで、𝐾 oは Si セルコンデンサ電圧制御の比例ゲイン、 𝑔𝑛(𝑥)は以下の式で定義される符号関数であ

る。 

  𝑔𝑛( 𝑥) = {
−1 : 𝑥 < 0
0 : 𝑥 = 0
1 : 𝑥 > 0

 (3-16) 

 

 

図 3-13 1パルス電圧閾値の演算ブロック図 
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Si セルの 1 パルスをシフトしても、図 3-14 のように SiC セルの電圧指令値も変化してシフト分の電

圧を補償するため、出力電圧𝑣に影響はなく電流制御には干渉しない。これは全てのセルが 1 パルスの

場合とは異なる点であり、ハイブリッドならではである。図 3-14 から分かるように、シフトした 1 パ

ルスを補償する場合 SiCセルの出力電圧は通常よりも高くなる。このため、SiC セルの直流電圧は Siセ

ルの直流電圧の 4 分の 1 よりも高めに設定する必要がある。SiC セルの直流電圧が足りないと必要な電

圧が出せず出力電圧が歪むことになる。出力電圧が歪まない範囲の閾値操作量Δ𝑣thと各コンデンサ電圧

の関係は下記式のようになる。 

 |Δ𝑣th| ≤ 𝑛ON
S C𝑣cSiC

∗ −
𝑣cSi
∗

2
− 𝑣hys (3-17) 

ここで、𝑛ON
S Cはパルスを出力している Si セルの数である。式(3-17)に従い、Si セルと SiC セルのコンデ

ンサ電圧定格値𝑣cSi
∗ , 𝑣cSiC

∗ は 1 パルスシフトに十分なマージンを持つよう設計する。仮に STATCOM の出

力電流に含まれる有効電流が大きくても、1パルスをシフトできる限り Siセルのコンデンサ電圧制御は

有効に作用する。シフト限界を超える場合も、瞬時であれば後からコンデンサ電圧制御が再び作用し復

帰する。 

ここから、比例制御ゲイン𝐾 oの設計を検討する。図 3-15 は閾値操作量Δ𝑣thによりシフトされるパル

スシフト量Δ𝜃sの関係を示した図である。本図より、以下の関係が成り立つ。 

 

 

図 3-14 1パルス𝑣S のシフトと共に変化する SiC セルの出力𝑣S C 

 

 

図 3-15 閾値操作量Δ𝑣thとパルスシフト量Δ𝜃sの関係 
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Δ𝑣th

Δ𝜃s
= 𝑉peak

d

d𝛼
sin𝛼|

𝛼=𝜃b

 

= 𝑉peakcos𝜃b 

 

 

(3-18) 

 Δ𝜃s =
1

𝑉peak cos𝜃b
Δ𝑣th (3-19) 

ここで、𝑉peakは電圧指令値𝑣∗のピーク値、𝛼は位相𝜃bにおける𝑣∗の角度である。𝐼dと𝐼qをそれぞれ有効・

無効電流のピーク値とすると、コンデンサに流れ込む電流𝑖cは 

 𝑖c = 𝐼d sin 𝜃 − 𝐼q cos𝜃 (3-20) 

で定義できる。図 3-11より、平均電流𝑖̄cは 

 

𝑖c̅ =
1

π
∫ (𝐼d sin 𝜃 − 𝐼q cos𝜃)d𝜃

π−𝜃b+Δ𝜃 

𝜃b+Δ𝜃 

 

=
2

π
(𝐼d cos𝜃b cosΔ𝜃S + 𝐼q cos𝜃b sin Δ𝜃S) 

≈
2cos𝜃b

π
(𝐼d + 𝐼qΔ𝜃S)    (∵ cosΔ𝜃S ≈ 1, sinΔ𝜃S ≈ Δ𝜃S) 

 

 

 
(3-21) 

と近似出来る。ここで、パルスシフト量Δ𝜃sは十分小さいと仮定している。式(3-21)は、無効電流がパル

スシフト量Δ𝜃sに関係する一方で、有効電流は関与しないことを示している。式(3-21)と STATCOMが基

本的に無効電流しか出力しない (𝐼d ≪ 𝐼q)ことを考慮すると、有効電流の影響は無視できる。したがって、 

 𝑖̄c ≈
2cos𝜃b

π
𝐼qΔ𝜃s (3-22) 

と近似される。 

図 3-13と式(3-19)(3-22)より、Siセルのコンデンサ電圧の制御ブロック図は図 3-16のようになる。本

ブロックより、閉ループ伝達関数は下記のように求められる。 

 

𝑣cSi

𝑣cSi
∗ =

1

1 +  
π𝑉peak𝐶Si

2𝐼q𝐾 o

 
(3-23) 

 

 

図 3-16 Siセルコンデンサ電圧の制御ブロック図 
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伝達関数は 1次遅れ系であり、時定数𝑇 oは 

 𝑇 o =
π𝑉peak𝐶Si

2√2𝑖q𝐾 o

 (3-24) 

で与えられる。また、時定数を𝑇 oとする場合の比例制御ゲイン𝐾 oは、(3-24)を変形して 

 𝐾 o =
π𝑉peak𝐶Si

2√2𝑖q𝑇 o
 (3-25) 

で求められる。 

パルスシフト量Δ𝜃sはパルスが変化する位相𝜃bによって変化する。閾値操作量Δ𝑣thを同一値とした際

に位相𝜃によってパルスシフト量Δ𝜃sが変化する様子を図 3-17 に示す。しかし式(3-24)より、時定数𝑇 o

が位相𝜃bに依存しないことが分かる。これは、図 3-17においてコンデンサ電流𝑖cの積分量（斜線部𝑆 , 𝑆 

の面積）が等しいことを示している。𝜃bによってΔ𝜃sが増加すると𝑖cは減少し、Δ𝜃sが減少すると𝑖cは増加

している。したがって、Si セルのコンデンサ電圧制御において制御ゲイン𝐾 oは単一値を用いればよい

ことになる。 

式(3-24)の時定数の妥当性と、単一ゲインが実際に適用可能であること回路シミュレーションで検証

した。回路の構成と定数は図 3-7 と表 3-2と同じで、時定数𝑇 oは 100 msとした。ゲイン𝐾 oは式(3-25)

から求め、全ての Siセルコンデンサ電圧制御で同じ値を用いた。シミュレーションの結果を図 3-18に

示す。コンデンサ電圧指令値𝑣cSi
∗ を 2200 Vから 2300 V にステップ変化させた時の u相の 2つの Siセル

 

 

図 3-17 同一の閾値操作量Δ𝑣thにおける位相によるパルスシフト量Δ𝜃sの違い 

 

 

図 3-18 Siセルコンデンサ電圧の過渡応答シミュレーション波形 
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コンデンサ電圧𝑣cSi_u1, 𝑣cSi_u2の変化を示している。いずれも 100 msの時定数でコンデンサ電圧指令値𝑣cSi
∗

に追従しており、設計通りの時定数である。2つの Siセルの立ち上がり・立ち下がり位相は図 3-5のよ

うに異なるが、Siセルコンデンサ電圧𝑣cSi_u1, 𝑣cSi_u2は同じ時定数で応答している。この結果より、上述の

1パルス制御の設計の妥当性と、単一ゲインが適用可能であることが確認できた。 

一括コンデンサ電圧制御と相間バランス制御はアームのコンデンサ電圧の総量を制御する。1 パルス

制御は Si セルのコンデンサ電圧を個別に制御し、結果的に SiC セルのコンデンサ電圧の総和が制御さ

れる。よって、1 パルス制御と一括コンデンサ電圧制御の応答速度は同程度に設定する。相間バランス

制御と段間バランス制御の応答はそれらよりも遅くする。 

 

E) 段間バランス制御 

段間バランス制御は、ある相内における 2つの SiC セルのコンデンサ電圧バランスをとるための段間

バランス制御量𝑣 a
∗ を与える[60][102][103]。図 3-19に u相を例にとった段間バランス制御のブロック図

を示す。𝑣SiC_u
∗ は 1 パルス制御で得られた u 相 SiC セル 2 段分の電圧指令値である。𝐾paは段間バランス

制御の比例ゲインで、sin(𝜔𝑡 + 𝛾)は u 相の電流と同位相の単位交流信号である。𝑣SiC_u1
∗ , 𝑣SiC_u2

∗ は 2 つの

SiC セルそれぞれの電圧指令値であり、u相段間バランス制御量𝑣 a_u
∗ が等しく加減算される。本制御は v, 

w相でも同様であり、v, w相の場合は v, w相の電流と同位相の単位交流信号を演算に用いる。 

ここでは u 相 SiC セルのコンデンサ電圧𝑣cSiC_u1, 𝑣cSiC_u2の差分を制御ゲインの入力として用いている

が、基本的な考え方はコンデンサ電圧平均値を指令値に用いる場合[60][102][103]と同様である。相内で

2 つの SiC セルに与えられる制御量の総和は等しいので、コンデンサのエネルギーは相内で受け渡され

る。したがって、段間バランス制御は他の制御に影響を与えない。 

 

以上で、全ての半導体スイッチング素子の指令値が得られ、ハイブリッド・カスケード・マルチレベ

ル STATCOMの制御を行うことができる。 

  

 

 

図 3-19 段間バランス制御ブロック図 
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3.5. 実定格試作機の検証 

上記で説明した回路構成と制御を適用したハイブリッドSTATCOMの実定格試作機を設計・製作した。

本試作機の目的は、回路構成と制御の実証の他、変換器損失とセルの体積の評価である。定格試験と連

系試験は電力中央研究所の赤城試験センターで行った。赤城試験センターは実際の 6.6 kV配電線と同じ

設備で構成された実スケール模擬配電系統があり、実配電系統相当の連系試験を行うことができる。そ

こに製作したハイブリッド STATCOMをトランスレスで連系して検証試験を実施した[104]–[106]。 

 

3.5.1. 試作機の外観と定格 

ハイブリッド STATCOM試作機の写真を図 3-20に示す。主な定格はトランスレス 6.6 kV連系、容量

100 kvarであり、その他の詳細な定格は表 3-2のとおりである。回路構成は図 3-7のとおりで、使用し

た半導体素子は表 3-3である。写真には主にセルのスイッチング素子側が写っており、コンデンサは素

子の背面に配置されている。試作機の目的が回路・制御実証と損失・セル体積評価なので、装置全体と

しての筐体サイズ設計はここでは最適化されていない。冷却は自然空冷である。 

制御装置には DSP (Digital Signal Processor)と FPGA (Field Programmable Gate Array)を用いた。信号検出

サンプリングと制御周期は 18.8 kHz で、等価スイッチング周波数と合わせている。 

 

(a) STATCOM盤外観 

 

 

 

 

(b) SiC セル（三相分）  (c) Siセル（三相分） 

図 3-20 ハイブリッド STATCOM 試作機の写真 
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3.5.2. 定格定常運転 

系統連系しての定格定常運転（100 kvarコンデンサ動作）時の波形を図 3-21に示す。波形は系統電圧

𝑣Su, 𝑣Sv, 𝑣Sw、STATCOM 出力電流𝑖u, 𝑖v, 𝑖w、Si セルコンデンサ電圧𝑣cSi_u1 𝑣cSi_w2、SiC セルコンデンサ電

圧𝑣cSiC_u1 𝑣cSiC_w2を示している。出力電流は系統電圧に対してπ 2⁄  rad遅れており、運転条件どおり遅れ

の無効電力を出力（コンデンサ動作）していることが分かる。出力電流𝑖uの THD 測定結果は 4.6%であ

った。コンデンサ電圧は Siセルと SiC セルそれぞれで定格値である 2300 Vと 650 Vにバランスして平

均的に重なり合っており、バランス制御が有効に作用していることが伺える。 

図 3-22 は定格コンデンサ動作からインダクタ動作に指令値を 1 周期かけてランプ変化させた時の出

力電流と有効電力𝑝、無効電力𝑞の波形である。電力は電圧と電流の測定値から計算している。出力電力

は 1周期で 100 kvarから-100 kvarに変化しており、出力電流が指令値に追従していることが分かる。 

以上より、ハイブリッド・カスケード・マルチレベル STATCOM における電流制御と定格時における

コンデンサ電圧バランスの成立が実証出来た。 

 

 

 

 

図 3-21 ハイブリッド STATCOMの 100 kvar定格運転波形（コンデンサ動作） 

 

 

 

図 3-22 ハイブリッド STATCOM の 100 kvarコンデンサ動作からインダクタ動作への過渡変化 
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3.5.3. バランス制御の動作確認 

定格運転時にコンデンサ電圧がバランスしていることを確認したが、ここでは更に詳しく確認する。 

バランス制御の有効性を確認するため、定常運転中に全てのバランス制御を無効とした場合のコンデ

ンサ電圧波形を図 3-23に示す。バランス制御を無効にした直後から、Siセルコンデンサ電圧𝑣cSiは徐々

に低下し、SiC セルコンデンサ電圧𝑣cSiCは上昇している。最終的にはセルコンデンサ電圧の過電圧保護

で STATCOMは運転を停止する。この実験結果より、コンデンサ電圧はバランス制御により保たれてい

ることが確認出来た。 

次に、バランス制御が成立する電流の下限を検証した。相間バランス制御、段間バランス制御共に、

制御されるコンデンサの有効電力は出力電流に依存するので、電流が小さければバランス制御の効果も

低下する。例えば式(3-24)のとおり、段間バランス制御の時定数には分母に電流が入っており、電流が大

きいほど時定数が短く制御応答が早いことが式からも分かる。図 3-24 に出力無効電力指令を 5 kvar 

(0.05 p.u.)とした場合のコンデンサ電圧波形を示す。定格無効電力出力の 0.05 p.u.という低い出力ではあ

るが、コンデンサ電圧はある程度制御されており運転継続出来ている。しかし Siと SiC それぞれのコン

デンサ電圧において僅かにアンバランスが見られるため、0.05 p.u.程度がバランス制御成立の下限であ

ると言える。 

 

 

 

図 3-23 バランス制御の有効性確認 

 

 

図 3-24 5 kvarコンデンサ動作 (0.05 p.u.)時の波形 
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3.5.4. 系統事故試験 

製作したハイブリッド STATCOM の、系統事故時の追従運転 (FRT: Fault Ride Through)性能を実証し

た。現状、配電用 STATCOMの系統事故時の運転に関わる明確な要件は無い。配電用 STATCOMの機能

は定常状態の電圧安定化であり、事故で著しく低下した電圧を完全に補償することは難しい。しかし、

系統電圧復帰後は速やかな運転再開が求められると考えられる。この考え方と太陽光発電などの系統連

系インバータの FRT 要件を基に、系統電圧低下が 20%以下（残電圧 80%以上）であれば運転を継続し、

それ以上の低下であれば運転停止するようハイブリッド STATCOMを設計した。また、系統電圧が 100%

に復帰すると直ちに無効電力補償運転を再開することとした。 

系統電圧低下事故は、電力中央研究所 赤城試験センターが備える大容量 6.6 kV 三相交流 Back-to-

Back (BTB)変換器で模擬した。ハイブリッド STATCOM を接続した配電系統の電圧を BTB 変換器から

供給し、出力電圧変動指令を与えることで事故相当の電圧変化を発生させた。事故は定常運転状態で発

生させ、0.9 秒継続し復帰するようにした。 

図 3-25 に定常定格運転時に系統電圧に三相 20%低下事故が発生した場合の試験波形を示す。系統電

圧変化への追従性が悪いと、系統電圧と STATCOM出力電圧の差が大きくなり電流が流れて過電流で保

護停止してしまう。しかし試験波形では、事故発生時と復帰時においてハイブリッド STATCOMは停止

せず運転継続している。出力電流も安定しており、コンデンサ電圧バランスも維持されている。この結

果より、20%低下事故に対して良好な FRT 性能が確認できた。 

次に、Y-Δトランスを介した 20%二相短絡事故を模擬した事故の試験波形を図 3-26 に示す。配電系

統の Y-Δトランスより上流で二相短絡事故が起きた場合の想定であり、系統電圧は不平衡になる。こち

らの試験でも事故時と復帰時において過電流は発生せずハイブリッド STATCOM は運転を継続してい

る。また事故中も電流、電圧制御は安定している。事故中は系統電圧が不平衡であるため、相間にアン

バランスが若干出ている。しかし、運転継続には影響が無いレベルである。 

 

 

 

 

図 3-25 系統電圧 20%低下時の動作継続波形 
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図 3-27は系統電圧が三相80%低下した場合の事故試験波形である。低下電圧が20%より大きいので、

事故直後にハイブリッド STATCOM は運転を停止し電流はゼロになっている。電流が流れないので、事

故が 0.9秒続く間、コンデンサ電圧は同じ値を維持している。系統電圧が 100%に復帰すると STATCOM

はランプ状に出力を再開しており、想定通りの動作ができている。運転再開後にコンデンサ電圧が若干

変動しているが、最終的に定格値に制御されている。 

これらの系統事故試験の実証結果より、製作したハイブリッド STATCOM の FRT 性能が設計通りで

あることが確認された。 

 

 

 

 

図 3-26 系統 20%二相短絡事故時の動作継続波形（Y-Δトランスを介した場合） 

 

 

 

 

図 3-27 系統電圧 80%低下時の運転停止・復帰の波形 
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3.5.5. 損失の測定と内訳計算 

製作したハイブリッドSTATCOMの損失を測定した。損失の測定はパワーメータ（横河計測製 WT3000）

を系統と STATCOMの間に接続し、STATCOMに流れ込む有効電力を測定することで行った。STATCOM

は無効電力補償装置なので、この有効電力が装置の損失に相当する。電力中央研究所 赤城試験センタ

ーでの 6.6 kV 連系試験時にはパワーメータを接続することができなかったため、損失は実験室で最大

75 kvar出力まで測定した。 

コンデンサ動作におけるハイブリッド STATCOM の損失の実測結果を図 3-28 に示す。縦軸の𝑃ratioは

定格容量 100 kvarに対する損失の比率である。実測損失が机上計算結果と一致しているかどうかの比較

のため、Siセル、SiCセル、STATCOM 損失の計算値も合わせてプロットした。計算値は 3.3.3節の計算

法と同じである。セル損失は半導体スイッチング素子とフリーホイールダイオードの導通損失とスイッ

チング損失、リカバリ損失を含んでおり、STATCOM損失には Siセル、SiCセル、AC リアクトル𝐿ACの

損失が含まれている。ACリアクトル𝐿ACの鉄損は微少であるため無視し、銅損のみを考慮すると以下の

式で計算できる。 

 𝑃ACL = 𝑟ACL𝐼
  (3-26) 

ここで、𝑟ACLは AC リアクトルの基本周波数における抵抗値、𝐼は電流実効値である。電流は STATCOM

が出力する無効電流が相当する。 

図 3-28を見ると、STATCOM損失の実測値は計算値と近い値が得られており、ほぼ机上計算通りの損

失になっていることが分かる。全体の計算値と実測値がほぼ合っているため、定格 100 kvarにおける損

失や、損失内訳も計算値を用いて推定することができる。定格における損失推定値は 296 W であり、定

格容量に対する損失の比率は僅か 0.296%である。その内、SiC セルの損失は 44.3 W で全体の 15%であ

った。変換器損失として Siセルの損失が支配的であることが分かる。ACリアクトルの損失はあまり大

きくはない。 

以上より、ハイブリッド STATCOMの損失が机上計算通りに低損失であることを確認し、更に損失の

内訳を推定できた。ハイブリッド方式での損失計算値が実測とほぼ一致したため、3.3 項での 3 つの回

路構成の損失比較結果もある程度の妥当性があると見ることができる。 

 

 

図 3-28 ハイブリッド STATCOMの損失実測・計算結果 
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3.5.6. 体積の実測 

実定格で製作したハイブリッド STATCOM試作機の体積を実測した。変換器盤の筐体設計と筐体の絶

縁は最適化されていないため、それらの部材・構成要素は対象外とし、コンデンサを含むセルの体積の

みを実測した。セルの構成要素は半導体素子、基板、ゲート回路、コンデンサ、それらの部品間の絶縁

部品なので、これ以上小型化できる余地は小さい。したがって、試作機のセル体積の実測結果は比較評

価の根拠値として用いることができる。試作機では熱設計が最適化されていないため、ヒートシンクは

体積に含めなかった。 

図 3-29 にセル 1 つあたりの体積の実測内訳を変換器とコンデンサに分けて示す。前述の構成要素の

コンデンサ以外は変換器に含まれる。合計体積で見ると、SiCセルより Siセルの方が約 2倍大きいこと

が分かる。変換器は Siセルがモジュール素子を、SiC セルがディスクリート素子を基板上に構成してお

り、ディスクリート素子を用いている SiC の方が大きくなっている。ディスクリートとモジュールとい

う差を除けば、Siと SiCという材料の違いにより変換器の体積は変わることは原理的にはない。ただし、

損失が異なるため、ヒートシンクの体積には差が出る。基本的には差が出るのは変換器の電圧と考えら

れる。これは変換器内で絶縁を確保するために距離を離す必要があるためである。一方でコンデンサ体

積は Siセルの方が大きい。コンデンサの単位静電定数𝐻はどちらも 40 ms前後で合わせているが、Siセ

ルは電圧が高いため大きくなっている。一般的に、コンデンサの容量よりも耐圧の方が体積に大きく影

響する。この理由も、極間耐圧をとるために距離を離す必要があるためである。 

なお、重量は個別部品の測定が難しかったほか、試作機の全体重量が柱上設置制限に対して比較的余

裕があったため今回は内訳測定・評価は見送った。 

次節ではこの体積内訳の実測値を用いて、最初に比較した(a) Hybrid、(b) All-SiC、(c) All-Siの 3構成

の体積を推定し比較検討する。 

 

 

 

図 3-29 ハイブリッド STATCOMのセル体積の実測内訳 
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3.6. 実測値に基づく回路構成の比較 

本章では 3.3項にて、6.6 kVトランスレス・カスケード STATCOMを実現するための回路構成の候補

として(a) Hybrid、(b) All-SiC、(c) All-Siの 3構成を損失面で比較検討した。本節では、この 3構成につ

いて、既に行った損失比較に加えて実測結果データに基づく体積の比較評価も行い、総合的にハイブリ

ッド方式の有効性を検討する。 

 

3.6.1. 体積の比較 

3.5.6 節で実測したハイブリッド STATCOM 実定格試作機のセル体積を基に、(a) Hybrid、(b) All-SiC、

(c) All-Si各構成のセル体積を計算した。セル体積に含まれるのは、半導体素子、基板、直流コンデンサ

である。実際の STATCOMには他の部品も含まれるが、トランスレス STATCOMではセルの占める体積

が主なので各構成の体積比較として成立する。 

(a) Hybrid は製作したハイブリッド STATCOM 試作機と同じ構成なので、体積の値はそのまま用いて

いる。(b) All-SiC の SiCセルは(a) Hybrid の SiCセルと同じなので、体積も同じ値を用いた。(c) All-Si で

用いている Si-IGBTは 3.3 kVなので(a) Hybrid の 4.5kV Si-IGBTとは異なるが、市場の高耐圧 IGBT モジ

ュールを調査したところ、一般的に 4.5 kV も 3.3 kV も同じパッケージを使用しているため、コンデン

サを含まない変換器体積は同じと考えることができる。コンデンサ体積はエネルギーに比例すると仮定

し、(a) Hybridの Siセルのコンデンサ体積を基に算出した。 

体積の比較結果を図 3-30に示す。ここから下記のことが分かる。 

 (b) All-SiC は体積が最も大きく、その半分はコンデンサ。 

 (c) All-Siは最も体積が小さく、内訳はコンデンサが支配的。 

 (a) Hybrid は体積が 2番目に小さいが、最も小さな(c) All-Siとの差は 0.005 m3しかない。 

 (a) Hybrid の内訳は Siセルが 7割程度を占める。 

(b) All-SiC はカスケード数が 9 個と多いため体積が最も大きくなっている。体積低減のためには SiC

素子の高耐圧化とセル数の低減が必要になる。(c) All-Siはセルあたりの大きさは大きいものの、カスケ

ード数が 3 と少ないので最も小さな体積となった。しかし(a) Hybrid との差は僅かである。今回の体積

比較ではヒートシンクを含めていないが、損失比較では(a) Hybrid の方が(c) All-Si よりも大幅に低損失

有利なので、適切な冷却設計をしたヒートシンクを取り付けた場合、(a) Hybrid の方が小さくなると考

えられる。 

 

 

 

図 3-30 3つのアーム構成の体積比較 
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3.6.2. 3構成の比較のまとめ 

(a) Hybrid、(b) All-SiC、(c) All-Siの 3つのアーム構成の比較のまとめを表 3-4に示す。(b) All-SiC は

損失の点で有利だが、体積が大きい。(c) All-Siは等価スイッチング周波数を 3 kHzに下げてもスイッチ

ング損失が大きいため損失の点で他の 2構成に大きく水をあけられる。更に、等価スイッチング周波数

が可聴域内なので騒音が問題となり不利である。(a) Hybrid と(b) All-SiC は等価スイッチング周波数が可

聴域より高くできるため騒音は問題にならない。(a) Hybrid は損失と体積の両面で有利であり、体積も

ヒートシンクを考慮すれば実質最も小さいと考えられる。 

したがって、現状の半導体素子を用いた場合、カスケード数が少ない 6.6 kV クラスのカスケード・マ

ルチレベル変換器の回路構成としては Si 素子と SiC 素子を用いたハイブリッド方式が損失・体積の点

で最も合理的な構成であると言える。 

 

3.7. 本章のまとめ 

本章では、SiC スイッチング素子の適用先として、カスケード数の少ない配電用トランスレス・ハイ

ブリッド STATCOMを検討し、現行の SiC 素子の定格におけるハイブリッド方式の優位性を明らかにし

た。更に、トランスレス・ハイブリッド・STATCOM の実定格試作機を開発し、損失・体積の実測結果

を基にその優位性を実証した。具体的には、Si-IGBT と SiC-JFET を用いた 3つの回路構成の損失を机上

計算で比較し、ハイブリッド方式が優位である見通しを得た。そして、Si-IGBTと SiC-JFET と複数の変

調方法を組み合わせたハイブリッド方式の 6.6 kV 連系トランスレス・カスケード・マルチレベル

STATCOM を製作し、系統連系試験で動作を実証した。また、損失の実測結果が机上計算値と良好に一

致することを確認した。試作機の体積の実測値を基に 3つのアーム構成の体積を比較検討し、その結果、

ハイブリッド方式が体積の点でも合理的であることを明らかにした。現状の耐圧の SiC 素子の適用が合

理的である領域が明らかになったことで、SiC スイッチング素子のカスケード・マルチレベル変換器へ

の実適用展開が進むことが期待される。 

以下に本章の内容と今後の展望をまとめる。 

 現状の耐圧の SiC スイッチング素子のカスケード・マルチレベル変換器への適用可能性について検

討し、カスケード数の少ない 6.6 kVの配電系統クラスの系統連系変換器への適用にメリットがある

可能性があることを示した。 

 複数の半導体スイッチング素子と変調法を用いるハイブリッド方式に関する研究の経緯を述べ、過

去の研究例はいずれもミニモデルであり、実定格機の報告はないことを示した。 

 Si素子と SiC 素子を組み合わせた(a) Hybrid、全て SiC 素子のみの(b) All-SiC、全て Si素子のみの(c) 

All-Si の 3 回路構成の変換器損失を計算し比較した。その結果、ハイブリッド方式が損失と SiC 素

子使用量の点で合理的である見通しを得た。また、カスケード・マルチレベルによりトランスレス

とすることで、従来のトランス付き STATCOMでは成し得なかった低損失が実現し得ることを示し

た。 

 ハイブリッド方式の 6.6 kV トランスレス・カスケード・マルチレベル STATCOMの実定格試作機を

開発した。このハイブリッド方式は、Si-IGBT による Si セルと SiC-JFET による SiC セルを 2 つず

つカスケード接続しており、Siセルは 1パルス、SiC セルは PWMで駆動する。Siセルが耐圧、SiC

 

表 3-4 3つの構成の比較のまとめ 

 (a) Hybrid (b) All-SiC (c) All-Si 

Converter loss Good Excellent Bad 

Cell volume Good Bad Good 

Acoustic noise Excellent Excellent Bad 
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セルが高周波スイッチングを受け持つことで、少ないセル数で高耐圧と高周波スイッチングによる

低騒音を実現できる。この回路構成と、適用した制御の詳細を示した。 

 製作したハイブリッド STATCOM 試作機を 6.6 kV 実スケール模擬配電線に連系し実証試験を行っ

た。その結果、定格定常運転、コンデンサ電圧バランス制御、系統事故時の運転継続性を確認した。 

 ハイブリッド STATCOM試作機の損失をパワーメータで測定し、その結果が素子特性から求めた計

算値と良好に一致することを確認した。これを基に計算値から各セルの損失内訳を推定した。また、

セルの体積を実測した。 

 体積の実測結果を用いて(a) Hybrid、(b) All-SiC、(c) All-Siの 3構成の体積を計算し比較した。その

結果、現状の半導体素子では(c) All-Si が最も小型であるが、(a) Hybrid も殆ど変わらず小さいこと

が分かった。ハイブリッド方式は損失と体積の総合点で最も合理的であると言える。本論文ではノ

ーマリオフ SiC-JFET を用いたが、現在実用化の進んでいる SiC-MOSFET でも同等の損失・サイズ

が期待出来る。 

 

SiC を含む半導体スイッチング素子の今後の動向がこの回路比較結果に与える影響について考察する。

半導体素子開発の中で最も影響があるのは、現状、SiC スイッチング素子の高耐圧化である。現在市場

で容易に入手できるのは 1.2 kV 耐圧品だが、3.3 kV の SiC-MOSFET が実用化されている他、6.5 kV 品

の開発も進んでいる。本章で計算したように、1.2 kV耐圧の SiC スイッチング素子を用いて配電用カス

ケード STATCOMを All-SiC とした場合の欠点は体積であり、他の 2方式より 1.3倍程度大きい。3.3 kV 

SiC の使用が現実的となればカスケード数を 9 から 3 にできるので、体積は大幅に低減する。ただし素

子の耐圧が約 3倍異なるため、変換器あたりの体積は 1.2 kVの時よりも大きくなると考えられる。それ

でも、損失を考慮すれば他の方式と比べて最も小さくなる可能性は高い。したがって、SiC 素子の高耐

圧化が進めば、All-SiC が最も有利となると予想される。しかし、実用化されたばかりの SiC 素子は Si

素子に比べて非常に高価であるため、コストを考慮すると SiC 素子の使用量が少ないハイブリッドが合

理的である期間は長いと考えられる。 

また、SiC 素子のスイッチング損失は十分低いことが分かったので、多少スイッチング損失が高くと

も導通損失が低い素子があれば全体の損失は更に下がると考えられる。現在開発されている SiC-SJ-

MOSFET [77][78]は SJ 構造であるため通常の SiC-MOSFET よりもリカバリ損失が大きいためスイッチ

ング損失が大きくなると見られるが、オン抵抗が小さいため導通損失の低減が期待できる。したがって、

SiC スイッチング素子を用いる All-SiC やハイブリッド構成の更なる損失低減に寄与する。 

Si スイッチング素子を用いる All-Si とハイブリッド構成は、それぞれで Si スイッチング素子の内訳

が異なる。All-Si の場合スイッチング損失の低減が必須だが、ハイブリッド構成では導通損失の低減の

方が損失低減に効果がある。Si-IEGTなどはオン電圧低減の開発が続く動向であり[55]、導通損失の低い

高耐圧 Siスイッチング素子の開発によりハイブリッド構成の低減が期待される。 

また、ハイブリッド方式で高耐圧を確保する Si素子は、配電 STATCOMクラスの容量であれば、高耐

圧で数十 A 程度の定格の物が適している。現状では市場にある高耐圧 Si-IGBT は総じて電流定格も高

い。しかし配電向けで数百 kVA 程度の変換器容量であれば、電流は数十 Aなので素子の利用率が悪い。

4.5 kV クラスの耐圧で数十 A の電流定格の Si-IGBT が登場すれば、利用率は改善し、体積やコストの低

減も期待できる。 

 

このように、6.6 kV クラスのカスケード・マルチレベル変換器をより小型・低損失にできるスイッチ

ング素子の性能を考察し明らかにした。該当する半導体素子が今後登場することで、カスケード・マル

チレベルの更なる高性能化が期待出来る。 
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第4章 デイジーチェーン型分散制御の電流制御

モデル 
 

4.  

4.1. 本章の概要 

本章では位相シフト PWM [19][52]とデイジーチェーン型分散制御を適用したカスケード・マルチレベ

ル変換器において、通信遅延を考慮した電流制御モデルを理論的に導く。また、導いた電流制御モデル

を用いて通信遅延の過渡応答への影響を考察する。これにより、デイジーチェーン型分散制御の電流制

御応答を明らかにし、理論的モデルに基づいた電流制御設計を可能とする。 

まず、カスケード・マルチレベル変換器における分散制御の技術的な背景を説明する。そして分散制

御における遅延の発生メカニズムから理論的な電流制御モデルを導出し[107]、その妥当性をタイムドメ

インの回路シミュレーションで検証する。ここで得られた電流制御の理論モデルを用いて、通信遅延と

制御性の関係を考察する。最後にケーススタディとして、実際のカスケード・マルチレベル HVDCと通

信プロトコルを想定した条件で通信遅延の影響を検討する。 

 

4.2. 分散制御の技術背景 

4.2.1. カスケード・マルチレベル変換器の制御システムの課題 

これまでに述べてきたとおり、カスケード・マルチレベル変換器は多数のセルで構成されるため、半

導体スイッチング素子を駆動するゲート信号線が多いという課題がある。デルタ結線カスケード・マル

チレベル変換器を例とした各種制御機能の構成を図 4-1に示す。2010年に運転開始した世界初の MMC-

HVDC であるアメリカの TransBay HVDC では、全ての制御機能を備える主制御器と各スイッチング素

子を 1 対多で接続する図 4-1 (a)の集中制御が用いられていた[24][25]。しかしこれではスイッチング素

子の数だけゲート信号線（青線）が必要になる。 

例えば HVDC にカスケード・マルチレベル変換器を適用する場合、1アームあたり 100段以上のセル

が直列接続される[24][25]ため、変換器全体でゲート信号線の数は 100段×2（上下アーム）☓2素子（チ

ョッパセルのため）×3相=1200本以上となる。 

 

 
 

(a) 集中制御 (b) 分散制御の例 

図 4-1 従来の集中制御と分散制御の制御構成比較 

Voltage & Current Control

Interphase Balance Control

*
rsv

Controller

Intercell Balance Control

Converter

rs-phase

Cell 1

*
stv

Cell m

*
trv

st-phase tr-phase

*
rsmv*

rs1v crs1v

crsv

mvcrs

cstv ctrv

Ind. Ind.

Voltage & Current Control

Interphase Balance Control

*
rsv

Primary Controller

Intercell Balance Control

Cell Controller

Converter

Phase Controller

Cell 1

*
stv

Cell m

*
trv

st-phase tr-phase

*
rsmv*

rs1v crs1v

crsv

mvcrs

cstv ctrv

rs-phase



デイジーチェーン型分散制御の電流制御モデル 

74 

 

カスケード・マルチレベルが用いられる変換器はほぼ高圧向けであり、耐圧を確保するためゲート信

号線には光ファイバを用いる。そして電気信号と光信号を変換する電気光変換部品も多数用いられる。

また、変換器と制御装置の間の距離も数十メートルオーダーであるため、必要な光ファイバは多くなる。

このため、従来の集中制御ではゲート信号線の数が要因となり装置の複雑化と高コスト化を招いてしま

っている。 

これに対し、図 4-1 (b)のように相や各セルに小規模な制御器を配置して制御機能を分散させ、主制御

器と通信（赤線）で制御信号をやり取りしてセルを駆動する分散制御が検討されている[38]–[44][108]–

[117]。通信であれば光ファイバ 1 本で実現できるため、ゲート信号線を大幅に削減することができる。

中でも、セルの制御器を光ファイバで数珠繋ぎにして通信で制御信号を順々に伝送するデイジーチェー

ン型の分散制御は、最も効果的に光ファイバを削減しつつ通信による制御信号伝送の遅延も抑えられる

とされている[38]–[44]。 

 

4.2.2. 分散制御の制御機能の構成 

分散制御ではカスケード・マルチレベル変換器の制御機能を複数の制御装置に分散させる。本節では、

分散制御における各制御機能の制御装置への分散のパターンを整理して合理的な制御分散の方法を考

察し、今後検討する分散制御の制御機能の構成を決定する。 

ここでは、図 4-2に示すデルタ結線カスケード・マルチレベル変換器を用いた STATCOM を例に各種

制御の分散構成を考える。カスケード・マルチレベル変換器の分散制御において分散対象となる主な制

御機能は下記である。 

 一括コンデンサ電圧制御 (AVR) 

 電流制御 (ACR) 

 相間バランス制御 (Interphase Balance Control) 

 零相電流制御 (ACRz) 

 段間バランス制御 (Intercell Balance Control) 

 キャリア比較 (Carrier Comparison) 

 

 

図 4-2 想定するデルタ結線カスケード・マルチレベル変換器 
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キャリア比較では各セルの出力電圧指令値𝑣𝑥𝑛
∗  (𝑥 = rs, st, tr;  𝑛 = 1 𝑚)と位相シフトされた三角波キ

ャリアを比較し、当該セルのゲート信号𝑔𝑥𝑛
∗ を得る。ここで、𝑚はカスケード数である。 

 

A) 集中制御 

従来の集中制御の制御構成図を図 4-3に示す。前節で挙げた一括コンデンサ電圧制御 (AVR)、電流制

御 (ACR)、相間バランス制御 (Interphase Balance Control)、零相電流制御 (ACRz)、段間バランス制御 

(Intercell Balance Control)、キャリア比較 (Carrier Comp.)の他に、PLLや dq変換などのブロックも含めて

各種信号の関係を詳細に記載している。集中制御では、全ての制御が 1箇所の制御器 (Controller)に集約

されており、そこから各相のセルのスイッチング素子に直接ゲート信号𝑔𝑥𝑛
∗ を出力する。 

フルブリッジセルの場合、半導体スイッチング素子がセルあたり 4個なので、変換器全体のゲート信

号の数は 4×𝑚段×3 相=12𝑚本である。また各セルのコンデンサ電圧もフィードバック信号として制御

器に接続される。コンデンサ電圧を通信で伝送する場合、信号数は 1 本×𝑚段×3 相=3𝑚個である。ま

た、線間電流の信号が 3つ（三相分）、制御器に接続される。ただし、プロトコル通信を行う場合には信

号数と信号線数とは一致しなくなる。 

 

 

 

図 4-3 集中制御の制御構成 
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B) 相間バランス制御以降の分散配置 

集中制御から相間バランス制御以降の制御を分け、それぞれを個別の制御装置に分散配置した場合の

制御構成を図 4-4に示す。制御の分散を最も推し進めたパターンである。有する制御は集中制御と同じ

である。ここでは主制御器、相制御器、個別制御器、セル制御器を設けた。各制御器の位置付けと制御

機能は下記の通りである。 

 主制御器 (Primary controller)：基幹となる制御装置。一括コンデンサ電圧制御と電流制御を有する。 

 相制御器 (Phase balancer)：コンデンサ電圧の相間バランスを制御する制御器で、1箇所に配置する。

相間バランス制御と零相電流制御を有する。 

 個別制御器 (Individual balancer)：コンデンサ電圧の段間バランスを制御する制御器で、各相に 1つ

配置する。段間バランス制御を有する。 

 セル制御器 (Cell controller)：電圧指令値とキャリアの比較を行う制御器で、各セルに 1つ配置する。

半導体スイッチング素子にゲート信号を出力する。 

それぞれの制御器間は通信で信号をやりとりするものとする。フルブリッジセルの場合、各制御間の

信号の数は下記となる。 

 主制御器-相制御器間：電圧指令値 3個、全コンデンサ電圧平均値 1個、線間電流 3 個 

 相制御器-個別制御器間：電圧指令値 3個、相コンデンサ電圧平均値 3個、線間電流 3個 

 個別制御器-セル制御器間：ゲート信号 4𝑚個、コンデンサ電圧𝑚個 

本構成は各制御を最も分散させたパターンであるが、相間バランス制御は必ず三相の情報が必要なた

め、信号の流れからすると主制御装置と同じ位置に配置されなければならない。また制御器間の信号数

が多くはないので、相間バランス制御を独立させる意味は薄い。相制御器と個別制御器の間も信号数が

多くないので、段間バランス制御も独立させる効果が低い。したがって、信号数の観点ではキャリア比

較のみセル制御器で分散配置する構成が最も合理的と考えられる[38]–[44][108]–[115]。 

 

 

図 4-4 相間バランス制御以降の制御を分散配置した制御構成 
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C) キャリア比較の分散配置 

最も合理的と考えられる、キャリア比較のみを分散させた制御構成を図 4-5に示す。キャリア比較ブ

ロックは各セルが備えるセル制御に組み込まれるものとし、他の制御は全て主制御器に配置した。この

構成の場合、主制御器とセル制御器の間の信号数は、ゲート信号 4𝑚個、コンデンサ電圧𝑚個であり、こ

こを通信に置き換えることで大幅な信号数の削減が期待できる。この場合、通信遅延が影響するのは主

制御器とセル制御器間の電圧指令値の通信と、コンデンサ電圧のフィードバックである。 

セル毎に制御器が必要だが、キャリア比較と通信であれば小規模なマイコンや FPGA で処理できるた

め、光ファイバや電気光変換器に比べるとコストは問題にならないと考えられる。 

 

以降の検討では、このキャリア比較をセル制御器に配置した制御構成を分散制御の構成として採用す

るものとする。 

 

 

 

図 4-5 キャリア比較を分散配置した制御構成 
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4.2.3. 制御器間の通信手法とネットワーク構成 

分散制御に用いる制御器間の通信方法とネットワーク構成について述べる。通信手法とネットワーク

構成を比較検討し、今後の検討で適用する通信を決定する。 

従来からある信号線の削減方法としてはエンコーダ・デコーダの使用がある。高速に信号を符号化し

伝送できる反面、削減できる信号数には限度があるため、大容量カスケード・マルチレベル変換器の数

百のゲート信号線の削減手段としては適さない。 

ゲート信号をシリアル通信で伝送する方法もあるが、ゲート数が多いと通信ビット数も多くなるので

1回の通信にかかる時間が長くなり、ゲート信号のリアルタイム性が確保する事は難しい[116][118]。 

最も検討されているのは、通信の双方に小規模な制御装置を搭載してプロトコル通信する方法である

[38]–[44][108]–[115]。プロトコル次第ではあるものの、信号線数の削減と通信速度の両立が期待できる。

プロトコル通信を用いた分散制御の考え方は産業機器のモーションコントロール向けで研究が進めら

れ[118]、電力変換器向けに適用する考え方は 2000年に Boroyevich らが提唱した[119][120]。プロトコル

通信を用いた分散制御の多くは主制御器とセル制御器に制御を分けており、主制御器からセル制御器に

電圧指令値を通信伝送している。また、主制御器とセル制御器の間に中位の相制御器を相ごとに設置し

段間バランス制御機能を持たせて制御を階層化させた構成も 2015 年に三浦ら[39]–[40]が、2016 年に Li

ら[41]が提案している。また、主制御器を置かず、個々のセル制御器が自律分散的に動いて変換器全体

としての動作を成立させるアプローチも 2014年に Holmes ら[121]、2017年に Chengら[122]により検討

されている。これらの自律分散ではセルの直流電圧源が太陽電池などの独立した電源であるため、バラ

ンス制御は前提としていない。自律分散は信頼性の観点で現時点では技術的難易度が高いため今回は想

定しない。前節で述べたように、合理的な構成は主制御器とセル制御器による分散構成であるため、こ

の構成によるプロトコル通信を採用するものとする。 

制御器の通信ネットワーク構成には図 4-6 に示すように(a) スター型、(b) バス型、(c) デイジーチェ

ーン（ライン）型、(d) デイジーチェーン（リング）型[38][44][110]–[114][119][120]などがある。スター

型は従来のカスケード・マルチレベル変換器の 1 対多接続である。バス型は 2012 年に Lee が検討して

いる[108]、が 1度に 1つの通信対象にしか信号を送れないため通信遅延が大きくなる。通信遅延は変換

器の制御性を悪化させる[38]–[40][44][63][113][117][119][120]ため、出来る限り短くしなければならない。

一方、デイジーチェーン型は主制御器とセル制御器の間の光ファイバが 1～2 本で済むため[111]–[114]

カスケード・マルチレベル変換器のゲート信号線削減に適している。また、制御信号のパケットは一度

に伝送できるため、過大な通信遅延も発生しづらい。デイジーチェーン型の中でも、帰り専用の信号線

とポートがあるリング型はパケットの流れが一方向なので、セルからのフィードバック信号がある場合

の通信トラフィックの点で有利である。カスケード・マルチレベル変換器では各セルのコンデンサ電圧

 

  

(a) スター 

 

(b) バス 

 

  

(d) デイジーチェーン（ライン） (e) デイジーチェーン（リング） 

図 4-6 分散制御の通信トポロジーの例 
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フィードバックが必要なため、リング型を適用した検討が多く行われている[38][110]–[114]。 

本論文でもリング型デイジーチェーンによる分散制御を採用する。これ以降はデイジーチェーン型と

言えばリング型を指すものとする。デイジーチェーン型分散制御を適用した制御ブロック図の例を図 

4-7 に示す。 

 

4.2.4. ネットワークシステム 

カスケード・マルチレベル変換器の分散制御に用いられるネットワークシステムとしては、CAN 

[109][115]、“PROFINET IRT” [38][63]、“EtherCAT” [38][63][110]–[114]などの産業用フィールドネットワ

ークシステムが検討されている。これらのネットワークシステムのプロトコルに従い、電圧指令値など

の信号をパケットで伝送することで分散制御が行われる。 

 

A) CAN 

CAN (Controller Area Network) [124]は自動車の車載通信などで用いられているフィールドネットワー

クシステムである。車載で実績がありエラー訂正が優秀だが、カスケード・マルチレベル変換器の分散

制御に適用するには通信速度が遅く現実的でないことが Finney ら[109]や The ら[115]によって報告され

ている。 

  

 

 

図 4-7 キャリア比較を分散配置しデイジーチェーン接続した制御構成 
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B) “PROFINET IRT” 

“PROFINET IRT” [125]は“Ethernet”ベースのフィールドネットワークシステムで、高速通信でリアルタ

イム性を保証する。通信周期は最速で 31.25 sであり[125]、モーションコントロール等のアプリケーシ

ョンに用いられている。リング型デイジーチェーンにも対応する。 

 

C) “EtherCAT” 

“EtherCAT” [126]は“Ethernet”ベースのフィールドネットワークシステムで、リアルタイム性を保証す

る高速な通信が特徴である。スレーブ制御器間の同期機能もある他、リング型デイジーチェーンのネッ

トワーク構成にも対応しているため、通信対象が多いカスケード・マルチレベル変換器の分散制御では

最も検討例が多く[38][43][63][110]–[114]、有利と目されている。 

 

“PROFINET IRT”も“EtherCAT”も高速なリアルタイム通信であるが、実際の通信速度には差がある[63]。

Teodorescuらは“EtherCAT”が“PROFINET IRT”よりも高速であるという検討結果を報告している[38]。今、

それぞれのネットワークシステムをデイジーチェーン型分散制御に適用した場合の通信遅延を簡易的

に考える。あるセルでパケットを受信し終えてから次のセルに送信完了（次のセルにとっては受信完了）

するまでの時間を通信遅延𝑇co とすると、パケットは図 4-8 のように各セルで通信遅延𝑇co を積み重ね

ながら伝送されていくと考える事が出来る。即ち、各セルにおける電圧指令値の受信タイミングは𝑇co 

ずつ遅れる。セルのカスケード接続段数が𝑚の時、主制御器から送信されたでパケットがリング型デイ

ジーチェーン戻ってくるまでの総通信遅延𝑇totは単純に下記式で表される。 

 𝑇tot = 𝑚𝑇co  (4-1) 

伝送するパケットが最少単位の場合、通信遅延𝑇co は“PROFINET IRT”では 3.5 s、“EtherCAT”では 1 s

程度である[63]。セルが 100 段直列で、それら全てのセル制御器を 1 つのデイジーチェーンで接続した

時、それぞれの通信方式における総通信遅延𝑇tot
PROFINET IRT, 𝑇tot

EtherCATは式(4-1)より下記のように計算でき

る。 

 𝑇tot
PROFINET IRT = 100 × 3.5 μs = 350 μs (4-2) 

 
𝑇tot

EtherCAT = 100 × 1 μs = 100 μs (4-3) 

 

図 4-8 通信遅延の簡易模式図 
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主制御器の制御周期𝑇ctrlを 50 s (𝑓ctrl = 1 𝑇ctrl⁄ = 20 kHz)とすると、総通信遅延は制御周期の 2～7倍

の長さになり得るため、電流制御性の低下が考えられる。カスケード・マルチレベル変換器に分散制御

を適用するにあたっては通信遅延の影響を十分に検討する必要があることが分かる。 

なお、総通信遅延𝑇totは通信遅延の影響の度合いを表すために示した指標であり、この遅延𝑇totがその

まま電流制御系に含まれるわけではない。実際のデイジーチェーン型分散制御では、パケットがセルを

通るたびに遅延が積み重なるため、後ろのセルの出力ほど段階的に遅れることになる。 

 

4.2.5. 既存研究の課題 

分散制御では通信を行うため、その処理にかかる遅延時間が制御に影響を与え得る。通信システムが

高速でも、セル数が多いカスケード・マルチレベル変換器では遅延が積み重なって制御性に影響を与え

得ることも分かった。また、デイジーチェーン型の場合、セル間の通信を経るうちに遅延が次第に積み

重なっていく。このため、セルの出力は段階的に遅れ、最初のセルの出力遅延は短く、後のセルの出力

遅延は長いという現象が起きると考えられる。 

このような課題に対し、これまでの先行研究の経過を振り返る。分散制御の研究の歴史を辿ると、2000

年に Boroyevich らが通信を介して変換器を制御する制御アーキテクチャを提案している[119][120]。こ

れはカスケード・マルチレベル変換器向けではなかったが、2003年にMMC が登場しカスケード・マル

チレベル変換器の研究が加速すると、ゲート信号線削減のために分散制御の検討も盛んになってきた。

Lee らは 2012 年にシリアルバス通信を用いて制御信号を伝送する方法[108]を発表しているが、バス方

式はセルが多い場合に通信帯域が制限される。Finneyらは 2013 年に[109]、Theらは 2015 年に[115]CAN

通信を用いた分散制御を実験しているが、いずれもセルが多い場合は CAN 通信では遅延が問題になる

と考察している。Teodorescu らは 2013 年に[38][110]、Norum らは 2013 年から 2015 年に[111]–[114]、

“EtherCAT”通信を用いたデイジーチェーン型の分散制御の検討と実験を発表している。この中では、セ

ル間の同期や、セル故障時の動作についても検討している。 

制御系に通信遅延を考慮した検討は Teodorescuら[38]やWangら[44]が報告しているが、いずれも制御

ループに 1つの遅延を入れた解析検討であり、遅延の発生原理に基づく理論的な電流制御系モデルや設

計法などの検討はなされていない。位相シフト PWMを適用したカスケード・マルチレベル変換器にお

いて、電圧指令値サンプリングに起因する遅延を考慮した電流制御モデルは 2013 年に赤木らが報告し

ている[123]が、デイジーチェーン型分散制御には適用出来ず、さらなる検討が必要である。 

分散制御のミニモデル実験は、“EtherCAT”等を用いたものが実施・報告されている[38][43][109]–[115]。

しかしこれらの実験ではカスケードセル数は多くても 1アーム 4個なので、“EtherCAT”のように高速ネ

ットワークを使った場合には通信遅延の影響は実際には殆ど現れないと考えられる。よって、実験報告

はあっても通信遅延の影響は実質的には検証されていない。実際のカスケード・マルチレベル変換器の

分散制御を考えるのであれば、より多くのセルがある場合を検討しなければならない。 

更に、デイジーチェーン型特有の、遅延がセル毎に積み重なって出力が段階的に遅れていく現象に着

目した文献は見られない。デイジーチェーン型分散制御を適用するのであれば、この現象の制御系への

影響を解明する必要がある。したがって、デイジーチェーン型分散制御を適用したカスケード・マルチ

レベル変換器の制御応答を正確に設計することは、現状できない。 

そこで本章では、デイジーチェーン型の分散制御を適用したカスケード・マルチレベル変換器におい

て、段階的な出力遅延がどのように発生するのかを明らかにし、理論的な電流制御モデルを導く。これ

を基に通信遅延と制御性の関係を考察し、電流制御の設計指針を得る。 
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4.3. 遅延を考慮した分散制御の電流制御モデル 

4.3.1. 想定するデイジーチェーン型分散制御 

デイジーチェーン型分散制御を適用したカスケード・マルチレベル変換器の 1 アームを図 4-9 に示

す。本項では簡略化したこの1アームの構成で通信遅延の影響を考える。𝑚段のフルブリッジセル (Cell 1 

~ Cell 𝑚)で 1アームを構成し、各セルにセル制御器を設けている。 

主制御器は電圧指令値𝑣𝑛
*  (𝑛 = 1 𝑚)を含むパケットを Cell 1 のセル制御器に送信し、セル制御器では

それを受信しキャリア比較してゲート信号を生成する。またセル制御器は各セルのコンデンサ電圧

𝑣c𝑛 (𝑛 = 1 𝑚)の値をパケットに付加し次のセルへ送る。パケットは Cell 𝑚まで順に伝送されていき、

最終的に送信時とは別の信号線で主制御器に戻る。キャリア変調には位相シフト PWM [19][52][123]を

用いる。 

電流制御とコンデンサ電圧のバランス制御は図 4-7のように主制御器で処理されているものとする。

実際には保護信号などもパケットでやりとりする必要があるが、それらは本章の検討対象外であるため

考慮しない。 

セル制御器は図 4-10 のように送受信回路 (Tx/Rx)、通信ロジック (Control network communication 

logic)、制御ロジック (Application data processing logic)から成る。これらのロジックは FPGA等に実装さ

れ、通信ロジックはプロトコル通信、制御ロジックはキャリア比較などゲート信号生成に関わる処理と

コンデンサ電圧の検出を行う。 

1 つのセルの通信処理にかかる通信遅延𝑇co は、送受信回路と通信ロジックにかかる時間が支配的で

ある。セル間の信号線での遅延は微少[63]なので考慮しないものとする。 

 

 

 

図 4-9 デイジーチェーン型分散制御を適用したカスケード・マルチレベル変換器の 1アーム 
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4.3.2. 発生する遅延 

デイジーチェーン型分散制御で発生するセルの出力遅延は主に 2 種類ある。1 つは通信遅延、もう 1

つは電圧指令値のサンプリング遅延である。ここではまずそれぞれの現象を概略的に説明する。 

 

A) 通信遅延 

各制御器の処理の簡易タイムチャートを図 4-11に示す。通信遅延の現象のみを簡略化して示すため、

本図では電圧制御のサンプリングは考慮されていない。主制御器では𝑇ctrlの周期で制御（電流制御、バ

ランス制御等も含まれるものとする）を行う。制御器間でパケットの送受信（ネットワーク物理層の時

間もここに含まれる）を行い、各セルで𝑇co だけ遅れながら次のセルへと伝達されていく。セル制御器

ではパケットを次のセルに送信した後、そのセルでのキャリア比較とゲート出力を行っている。制御器

のハードウェア実装によっては受信後に次のセルへの送信処理とキャリア比較が平行して始まる。 

このような簡易タイムチャートでは各セルの出力は𝑇co ずつ遅延しているが、実際には後述の電圧指

令値サンプリングがあるため遅延は接続序列に対して単純な線形にはならない。 

  

 

 

図 4-10 セル制御器の構成 

 

 

図 4-11 各制御器での処理の簡易タイムチャート 
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B) サンプリング遅延 

カスケード・マルチレベル変換器では電圧指令値のサンプリングもセル毎に異なる遅延の要因とな

る。各セルでのゲート生成には、図 4-12に示す位相シフト PWM [19][52][123]が用いられる。図 4-12で

は、複雑化を避けるため段数を少なくした 4段のカスケード・マルチレベル変換器を例に、各セルのキ

ャリアと電圧指令値サンプリングを示している。各セルは周波数𝑓carの独立した三角波キャリア

car. 1~car. 4 を用い、それらはセル間で等幅の位相差𝜃carを持つ。位相差𝜃carは 

 𝜃car =
2π

2𝑚
=

π

𝑚
 (4-4) 

である。キャリアを位相シフトする事で、変換器全体の等価スイッチング周波数𝑓sw
eq
は下記式のように 1

セル辺りより高くなる。 

 𝑓sw
eq

= 2𝑚𝑓car (4-5) 

制御性を確保するため、電圧指令値𝑣𝑛
*は全てのキャリアの山と谷でサンプリングしてキャリアと比較

する[123]。この時、サンプリング周期𝑇Sは 

 𝑇S =
1

2𝑚𝑓car
 (4-6) 

となり、キャリア位相差𝜃carに等しい。図 4-12には、全てのセルで同じ𝑇S周期で電圧指令値がサンプリ

ングされている様子が示されている。この𝑇Sが最速の制御周期になるので、一般的な変換器制御と同様、

主制御器の制御周期𝑇ctrlはサンプリング周期𝑇Sと同じ値に設定する。 

 

 

 

図 4-12 位相シフトキャリアと電圧指令値サンプリング 
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4.3.3. 各セルの遅延の理論式 

前節で説明した通信と電圧指令値サンプリングに起因する遅延の理論式を導く。デイジーチェーン型

分散制御を適用した場合に、通信遅延とサンプリングの影響で各セルの電圧出力が段階的に遅れる現象

を図 4-13 のタイムチャートを用いて詳しく見ていく。図 4-13 は図 4-12 と同様 4 段のカスケード・マ

ルチレベル変換器を例にしており、少ない段数で遅延の影響を考えるために通信遅延は長めに設定して

いる。また、全てのセルは通信プロトコルの機能などにより同期がとれているものと仮定する。 

主制御器が電流制御 (Current control)を演算し、得られた各セルの電圧指令値を 1つのパケットにして

デイジーチェーン伝送する。主制御器がパケットを送信してから最初のサンプリングのタイミングが

𝑇S0、Cell 1 がパケットを受信完了してから𝑇S0までのオフセット時間を𝑇ofs (0 ≤ 𝑇ofs < 𝑇S)とする。主制

御器からパケット送信された電圧指令値は各セルで受信 (Receiving)と送信 (Trans.)を繰り返して赤破線

のように制御器間を順次伝送されていく。この時、各セルでは当該セルのコンデンサ電圧情報をパケッ

トに付加する。パケットの受信完了から次のセルへの送信開始までにかかる時間を𝑇r 、パケットを用意

して送信しきるのにかかる時間を𝑇t とすると、通信遅延𝑇co はそれらの和である。 

 𝑇co = 𝑇t + 𝑇r  (4-7) 

制御器間でパケットを送受信する時間は重複しているが、ここではその時間は𝑇t に含めている。各セル

においてパケットの受信が完了すると、キャリア比較と次のセルへの送信が制御器の FPGA 上で並列で

処理される。ただし、電圧指令値は周期𝑇Sでサンプリングされた後にキャリア比較されるので、サンプ

リングのタイミング (𝑇S0, 𝑇S , 𝑇S , ...)が来るまではセル制御器で値が保持 (Hold voltage ref.)される。サ

ンプリングされた後、キャリア比較 (Car. Comp.)をしてゲートが出力 (Gate output)される。図中では説

明のためキャリア比較とゲート出力の処理時間を有限の長さで示しているが、実際にはこれらの処理時

間は非常に短いため、以降の検討では処理時間ゼロと見なす。 

 

 

図 4-13 各制御器での処理の詳細タイムチャート 
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主制御器のパケット送信が完了し主制御器を離れた時点から Cell 𝑛の出力電圧が変化（ゲート出力）

するまでの時間を出力遅延𝑇c𝑛とする。キャリア比較とゲート出力の処理時間を無視すると、出力遅延𝑇c𝑛

は主制御器のパケット送信から Cell 𝑛での電圧指令値サンプリングまでの時間と考えられる。各セルが

パケットを受信するタイミングは𝑇co ずつ遅れると見なせるが、サンプリングのタイミングは離散的か

つ通信遅延𝑇co と同期していないので、セル番号𝑛と出力遅延𝑇c𝑛は単純な比例関係にはならない。図 

4-13 において Cell 1と Cell 2の出力タイミングは𝑇S 、Cell 3 の出力タイミングは𝑇S 、Cell 4の出力タイ

ミングは𝑇S3である。各セルの出力遅延𝑇c𝑛をまとめると表 4-1 のようになり、出力遅延の変化は単純な

比例になっていないことが分かる。 

この各セルの出力遅延𝑇c𝑛を表す数式を立式する。主制御器がパケット送信したタイミングを基準に

考えると、Cell 𝑛が電圧指令値を受信するまでの時間𝑇r 𝑛は 

 𝑇r 𝑛 = (𝑛 − 1)𝑇co + 𝑇r  (4-8) 

で計算できる。電圧指令値のサンプリング周期は𝑇S、起点は𝑇S0であり、受信した電圧指令値はサンプリ

ングまで保持されるため遅れる方向になる。したがって、電圧指令値サンプリングで離散的に決まる各

セルの出力遅延𝑇c𝑛は天井関数を用いて下記式で表される。 

 
𝑇c𝑛 = ⌈

𝑇r 𝑛 − 𝑇ofs

𝑇S

⌉ 𝑇S + 𝑇ofs (4-9) 

これに式(4-8)を代入して 

 

𝑇c𝑛 = ⌈
(𝑛 − 1)𝑇co + 𝑇r − 𝑇ofs

𝑇S

⌉ 𝑇S + 𝑇ofs 

= ⌈
(𝑛 − 1)(𝑇t + 𝑇r ) + 𝑇r − 𝑇ofs

𝑇S

⌉ 𝑇S + 𝑇ofs 

(4-10) 

 

(4-11) 

と導かれる。 

  

 

表 4-1 図 4-13における各セルの出力遅延 

Cell 𝒏 Output delay 𝑻c𝒏 

1 𝑇S + 𝑇o s 

2 𝑇S + 𝑇o s 

3 2𝑇S + 𝑇o s 

4 3𝑇S + 𝑇o s 
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例として 10段のカスケード・マルチレベル変換器 (𝑚 = 10)を想定し、𝑇S = 20 μs, 𝑇co = 13 μs, 𝑇r =

7 μs, 𝑇ofs = 2 μsとした場合の出力遅延𝑇c𝑛を式(4-10)を用いて計算しプロットしたグラフを図 4-14 に示

す。横軸のセル番号𝑛に対して縦軸の出力遅延𝑇c𝑛は単純比例せず離散的かつ不連続に変化している事が

分かる。各セルの出力遅延を正しく求めるには式(4-10)を用いる必要があることが分かる。これら𝑇S , 

𝑇co , 𝑇r , 𝑇ofsの値の相対的なスケールは図 4-13 の時間の相対スケールと合わせているため、出力遅延

𝑇c𝑛の相対スケールも一致するはずである。図 4-14 における Cell 1~Cell 4 の出力遅延のスケールは表 

4-1 のスケールと一致しており、式(4-10)が妥当性であることが確認できる。 

次に、サンプリング周期𝑇Sとオフセット時間𝑇ofsをそれぞれ𝑇S = 20 μs, 𝑇ofs = 2 μsで固定し、通信遅延

𝑇co と受信時間𝑇r を変化させて式(4-10)で出力遅延𝑇c𝑛を計算しプロットしたグラフを図 4-15 に示す。

𝑇co と𝑇r はほぼ同等の比率で 3 パターンの場合を示した。𝑇co と𝑇r が長いほど各セルの出力遅延は長

くなる傾向にあるが、図 4-14 と同様不連続である。これも電圧指令値のサンプリングが離散的である

ことに起因する。サンプリングのタイミングによっては Cell 1や Cell 3のように𝑇co と𝑇r が変化しても

出力遅延が変わらない事もある。 

 

 

図 4-14 デイジーチェーン型分散制御を適用した場合の各セルの出力遅延 

 

 

図 4-15 通信遅延と各セル出力遅延の関係 
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最後に、オフセット時間𝑇ofsの影響を見るため、𝑇S = 20 μs, 𝑇co = 13 μs, 𝑇r = 7 μsで固定し、オフセ

ット時間𝑇ofsを変化させて式(4-10)で出力遅延𝑇c𝑛を計算しプロットしたグラフを図 4-16に示す。オフセ

ット時間𝑇ofsには主制御器の演算時間が影響し、主制御器の演算時間が短いほどオフセット時間は長い。

オフセット時間𝑇ofsが一定の場合、図 4-14 と同様、セル番号𝑛に対して出力遅延は不連続に増加してい

る。しかし各セルにおけるオフセット時間𝑇ofsと出力遅延𝑇c𝑛の関係は、セルごとにばらばらである。例

えば Cell 1で出力遅延𝑇c𝑛が最も短いのは𝑇ofs = 10 μsだが、Cell 2では𝑇ofs = 0 μs、Cell 3では𝑇ofs = 15 μs

であり、出力遅延𝑇c𝑛は必ずしもオフセット時間𝑇ofsの長さに比例しない。この理由も、電圧指令値のサ

ンプリングが離散的に行われるからである。 

これらの試算のように、カスケード・マルチレベル変換器のデイジーチェーン型分散制御では通信と

指令値サンプリングにより不連続で段階的な遅延が各セルに発生する。制御系の遅延を理論的に検討す

るには、式(4-10)を用いて各セルの遅延を正しく導く必要がある。 

通信遅延𝑇co （送信時間𝑇t 、受信時間𝑇r ）には送信データ量やネットワーク設計、通信プロトコル、

ハードウェア実装方法などが関係する。制御性のためにこれらネットワークに関わる遅延を調整するこ

とは現実的に難しい。したがって、発生する遅延を考慮した電流制御モデルに基づいた正確な制御ゲイ

ンを設計し設定することが、所定の制御応答を得るために重要となる。 

  

 

 

図 4-16 オフセット時間と各セル出力遅延の関係 
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4.3.4. 電流制御系のモデリング 

前節の検討で得られた各セルの出力遅延𝑇c𝑛を基に、通信と指令値サンプリングに起因する段階的な

出力遅延を考慮した電流制御モデルを導く。ここでは、簡略化した回路構成として図 4-17 (a)に示すよ

うな、インダクタ L を介して単相連系するフルブリッジセルのカスケード・マルチレベル変換器を想定

し、電流制御モデルを考える。 

まず、基本的な所から電流制御モデルを考えるため、変換器がカスケード・マルチレベルではなく図 

4-17 (b)のような単純なフルブリッジ変換器である場合を考える。これにデジタル制御を適用した一般的

な連続時間系の電流制御ブロック図は図 4-18のようになる[127][128]。ここで𝑖∗( )は電流指令値、𝐺( )

は電流制御器の伝達関数、𝑣∗は電圧指令値、𝑒−𝑠𝑇 は制御演算による 1周期遅延、𝐻( )は PWMキャリア

比較と変換器を合わせたホールド関数、𝑖( )は制御対象の電流である。 

変換器の PWM 出力電圧𝑣とインダクタ電流𝑖は連続時間系では図 4-19 (a)のようになり、これをその

まま離散時間系に変換する事はできない。1 サンプル周期𝑇Sごとに平均化して考える必要がある。ここ

 

  

(a)カスケード・マルチレベル・フルブリッジ (b) フルブリッジ 

図 4-17 単相連系フルブリッジ変換器 

 

 

図 4-18 連続時間系の電流制御ブロック図 

 

 

(a) 連続時間系 (b) 離散時間系 

図 4-19 PWM 電圧とインダクタ電流の離散時間系における近似 
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で変換器を、PWMの平均電圧𝑉 を出力する電圧源と仮定する事で、図 4-19 (b)のように 1サンプル周期

𝑇S毎にインダクタで平均電圧𝑉 が積分されると考える事が出来る[123][128]。サンプリング点における積

分値の電流𝐼はインダクタの電流式 

 𝑖 =
1

𝐿
∫𝑣 d𝑡 (4-12) 

より 

 𝐼 =
𝑉 𝑇S
𝐿

 (4-13) 

となり、サンプリング点において連続時間系のインダクタ電流𝑖に一致する。図 4-19 (b)の電流𝐼は 1 サ

ンプル遅れた単位ステップ応答の形なので、変換器とインダクタを合わせた離散時間系のパルス伝達関

数𝐻C(𝑧)の応答は、1サンプル遅延演算子𝑧− と単位ステップ関数𝑧 (𝑧 − 1)⁄ を用いて 

 

𝐻C(𝑧) = 𝑧− 
𝑧

𝑧 − 1

𝑇S
𝐿

 

=
𝑇S
𝐿

1

𝑧 − 1
 

 

(4-14) 

となる。これを用いて図 4-18の電流制御ブロックを離散時間系で表すと図 4-20になる。 

変換器がカスケード・マルチレベルでデイジーチェーン型分散制御を適用した場合、この𝐻C(𝑧)がポイ

ントとなる。図 4-13 のように主制御器とセル制御器の制御周期とサンプリングの同期が取れていると

すると、1 サンプルは𝑇Sである。制御演算を終えた𝑇S0以降の Cell 𝑛の遅延サンプル数を𝑁S𝑛と定義する

と、各セルの遅延サンプル数𝑁S𝑛は式(4-10)より 

 𝑁S𝑛 = ⌈
(𝑛 − 1)𝑇co + 𝑇r − 𝑇ofs

𝑇S

⌉ (4-15) 

となる。これが離散時間系における Cell 𝑛の遅延である。式(4-14)と遅延演算子𝑧− を用いると、Cell 𝑛

の遅延は 

 𝑧−𝑁 𝑛  (4-16) 

で表され、式(4-14)の𝐻C(𝑧)に式(4-16)を乗じたものが次の式のように Cell 𝑛とインダクタのパルス伝達関

数𝐻C𝑛(𝑧)になる。 

 

 

図 4-20 離散時間系の電流制御ブロック図 
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𝐻C𝑛(𝑧) = 𝐻C(𝑧)𝑧
−𝑁 𝑛  

=
𝑇S
𝐿

𝑧−𝑁 𝑛

𝑧 − 1
 

 

(4-17) 

セルを𝑚段カスケード接続した変換器全体の応答は全てのセルの応答の和になるので、図 4-17 (a)に

示すカスケード・マルチレベル変換器のパルス伝達関数は次式のように表せる。 

 

𝐼(𝑧)

𝑉(𝑧)
= ∑𝐻C𝑛(𝑧)

 

𝑛= 

 

=
𝑇S
𝐿

𝑧−𝑁 1

𝑧 − 1
+

𝑇S
𝐿

𝑧−𝑁 2

𝑧 − 1
+ ⋯+

𝑇S
𝐿

𝑧−𝑁 𝑚

𝑧 − 1
 

=
𝑇S
𝐿

∑ 𝑧−𝑁 𝑛 
𝑛= 

𝑧 − 1
 

 

 

 

 

(4-18) 

これを用いて電流制御系のブロック図を描くと図 4-21 のようになる。これが遅延を考慮したデイジー

チェーン型分散制御の電流制御ブロックである。 

電流制御の短時間の過渡応答のみに着目すると積分制御の影響は小さいので、電流制御器𝐺(𝑧)はここ

ではゲイン𝐾Cの比例制御のみとしている。この時、出力電圧は𝑚個のセルで分けて出力するので、実際

の比例ゲインは等価的に𝐾C 𝑚⁄ になる。また、セルとインダクタのブロックは𝑚個に分けて示しており、

セルごとの応答の和が全体の応答になる事を表している。𝑚個に分けずに 1つのブロックで表す場合は、

Cascaded cells & Inductorの部分に式(4-18)のパルス伝達関数のブロックが入る。 

  

 

 

図 4-21 デイジーチェーン型分散制御の離散時間系の電流制御ブロック図 
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図 4-21 より電流制御系の閉ループパルス伝達関数を導出する。まずフィードバック系の伝達関数の

式より下記となる。 

 

𝐼(𝑧)

𝐼∗(𝑧)
=

𝑧− 𝐾C

𝑚
∑ 𝐻C𝑛(𝑧)

 
𝑛= 

1 + 𝑧− 𝐾C

𝑚
∑ 𝐻C𝑛(𝑧)

 
𝑛= 

 (4-19) 

式(4-17)を代入して 

 

𝐼(𝑧)

𝐼∗(𝑧)
=

𝐾C𝑇S
𝑚𝐿(z − 1)

∑ 𝑧−(𝑁 𝑛+ ) 
𝑛= 

1 +
𝐾C𝑇S

𝑚𝐿(z − 1)
∑ 𝑧−(𝑁 𝑛+ ) 

𝑛= 

 

=

𝐾C𝑇S
𝑚𝐿

∑ 𝑧−(𝑁 𝑛+ ) 
𝑛= 

z − 1 +
𝐾C𝑇S
𝑚𝐿

∑ 𝑧−(𝑁 𝑛+ ) 
𝑛= 

 

=

𝐾C𝑇S
𝑚𝐿

∑ 𝑧𝑁 𝑚−𝑁 𝑛+  
𝑛= 

𝑧𝑁 𝑚+3 − 𝑧𝑁 𝑚+ +
𝐾C𝑇S
𝑚𝐿

∑ 𝑧𝑁 𝑚−𝑁 𝑛 
𝑛= 

 

 

 

 

 

 

 

 

(4-20) 

となり、電流制御系の閉ループパルス伝達関数を得た。閉ループパルス伝達関数は𝑁S + 3次の高次系

である。以上で、デイジーチェーン型分散制御を適用したカスケード・マルチレベル変換器において、

通信と指令値サンプリングに起因する段階的な出力遅延を考慮した電流制御モデルを導出することが

できた。 

実際の電流制御モデルを求める際には、通信遅延時間から式(4-15)で各セルの遅延𝑁S𝑛を計算し、カス

ケード数や比例ゲインなどの各種パラメータと合わせて式(4-20)に代入することで求められる。 
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4.4. 電流制御モデルの検証 

前項で導いた電流制御モデルの妥当性を検証する。検証には数値解析と回路シミュレーションの 2種

類の解析を用いる。 

 数値解析：コンピュータの数値演算で伝達関数を解いて制御応答や根を求める。前項で導いた電流

制御の伝達関数を用いる。 

 回路シミュレーション：電気回路と制御ブロックを基にしたコンピュータシミュレーションにより

タイムドメインで回路の挙動を解析する。想定する回路と制御の要素を十分に考慮し、実機の代替

として妥当なシミュレーションモデルを構築しシミュレーションを行う。 

数値解析と回路シミュレーションの結果が一致していれば、導いた電流制御モデルは妥当であると言え

る。回路シミュレーションには外乱がないため、理論モデルの検証に適している。 

 

4.4.1. 解析条件 

理論モデルの妥当性検証なので、複雑な構成ではなく挙動を把握しやすい簡略化した回路・制御構成

を想定する。回路は図 4-22 に示す 4 段の単相フルブリッジ・カスケード・マルチレベル変換器で、デ

イジーチェーン型分散制御と位相シフト PWM を適用する。負荷は単純なインダクタ𝐿であり、各種定

数は表 4-2に示すとおりである。 

各種定格は簡略化のためシンプルな値を設定している。少ないセル数で遅延の影響を確認するため、

比較的長い遅延と高いスイッチング周波数を選定した。また、各種遅延時間の時間スケールは図 4-13と

合わせている。このため、各セルの遅延は図 4-13 と同じになるはずである。電流制御のみの挙動を確

 

 

図 4-22 電流制御モデルの検証で想定するカスケード・マルチレベル変換器と 

デイジーチェーン型分散制御 
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認するためセルの直流電源はコンデンサではなく固定電源とし、コンデンサ電圧制御やバランス制御は

使用していない。電流制御は図 4-21 と同じ制御を適用し（1 周期の制御遅れを含む）、制御周期𝑇ctrlで

離散的に処理する。これらを考慮した回路と制御を回路シミュレーションモデル上に構成した。 

本検証の数値解析で用いる電流制御理論モデルも同様の条件で与える。具体的な式を前項の式に基づ

き以下に導出する。各セルの遅延サンプル数𝑁S𝑛と出力遅延𝑧−𝑁 𝑛は式(4-15)(4-16)より 

 

Cell 1:  𝑁S = 1, 𝑧−  

Cell 2:  𝑁S = 1, 𝑧−  

Cell 3:  𝑁S3 = 2, 𝑧−  

Cell 4:  𝑁S = 3, 𝑧−3 

(4-21) 

である。セルとインダクタのパルス伝達関数は式(4-18)より 

 

𝐼(𝑧)

𝑉(𝑧)
= ∑𝐻C𝑛(𝑧)

 

𝑛= 

 

=
𝑇S
𝐿

𝑧− 

𝑧 − 1
+

𝑇S
𝐿

𝑧− 

𝑧 − 1
+

𝑇S
𝐿

𝑧− 

𝑧 − 1
+

𝑇S
𝐿

𝑧−3

𝑧 − 1
 

=
𝑇S
𝐿

2𝑧− + 𝑧− + 𝑧−3

𝑧 − 1
 

 

 

 

 

(4-22) 

となる。電流制御の閉ループパルス伝達関数は式(4-20)(4-21)より下記のように求められる。 

 
𝐼(𝑧)

𝐼∗(𝑧)
=

𝐾C𝑇S
4𝐿

(2𝑧3 + 𝑧 + 𝑧)

𝑧6 − 𝑧5 +
𝐾C𝑇S
4𝐿

(2𝑧 + 𝑧 + 1)
 (4-23) 

本式が数値解析で用いる電流制御理論モデルの伝達関数である。 

 

  

 

表 4-2 電流制御モデルの検証で想定する各種定格 

Cell dc voltage 𝑉c 5 V 

Inductance 𝐿 2 mH 

Number of cascaded converters 𝑚 4 

Carrier frequency 𝑓car 6.25 kHz 

Equivalent switching frequency 𝑓sw
eq

 50 kHz 

Current reference 𝑖∗ 1 A 

Control period 𝑇ctrl 20 s 

Sampling period 𝑇S 20 s 

Communication delay 𝑇co  13 s 

Transfer time 𝑇t  6 s 

Receiving time 𝑇r  7 s 

Offset time 𝑇ofs 2 s 
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4.4.2. 回路シミュレーション波形 

回路シミュレーションで電流ステップ応答を解析した結果を図 4-23に示す。図 4-23 (a)は 0 sで単位

電流指令値を与えた時の電流と出力電圧の波形である。セルの電圧源が固定で同値なので、各セルの電

圧指令値𝑣𝑛
∗は全て同じである。図 4-23 (a)を見ると、変換器は等価スイッチング周波数 50 kHzで電圧を

出力し、電流は 1次遅れで応答している。電圧指令値𝑣𝑛
∗が変化してから実際にセルの出力電圧𝑣𝑛が変化

するまでには若干の遅延がある。これは分散制御の通信遅延とサンプリングに起因する遅延である。 

図 4-23 (b)に、各セルの受信電圧指令値𝑣𝑛
rとサンプリングされた電圧指令値𝑣𝑛

sの時間拡大波形を示す。
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図 4-23 回路シミュレーション波形 
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電圧指令値𝑣𝑛
∗が変化したタイミングが図 4-13の𝑇S0に相当し、1目盛がサンプリング周期𝑇Sに一致する。

各セルの遅延は Cell 1: 𝑧− , Cell 2: 𝑧− , Cell 3: 𝑧− , Cell 4: 𝑧−3となっており、式(4-16)から求めた式(4-21)

の結果と一致している。また、各セルで電圧指令値を受信したタイミングも図 4-13 と一致しており、

想定したデイジーチェーン型分散制御が回路シミュレーションで再現できている事が確認できた。 

 

4.4.3. 電流制御モデルの妥当性確認 

電流制御理論モデルである式(4-23)に基づく数値解析と回路シミュレーションを用いて電流ステップ

応答を求め、図 4-24 にて比較した。電流制御の比例ゲイン𝐾Cは 4 と 6 の 2 つの条件でそれぞれ解析し

た。 

図 4-24 を見ると、数値解析と回路シミュレーションの応答はどちらもほぼ一致している。したがっ

て、前項で導いたデイジーチェーン型分散制御の電流制御モデルは妥当性と言える。 
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図 4-24 数値解析と回路シミュレーションの電流ステップ応答の比較 
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4.5. 電流制御性の解析 

デイジーチェーン型分散制御における通信遅延の電流制御性への影響を検討する。以降の検討でも回

路・制御条件は図 4-22、表 4-2 に基づき、妥当性を確認した電流制御理論モデルを用いた数値解析で制

御応答を解析する。 

制御性検討における分散制御の比較対象として、従来の集中制御を取り上げる。集中制御も位相シフ

ト PWMを適用し、全セルが等価キャリア周波数でサンプリング[123]するものとする。すると、集中制

御のパルス伝達関数は分散制御の伝達関数において通信遅延をゼロとした形に等しい。式(4-20)の各セ

ルの遅延サンプル数𝑁S𝑛 (𝑛 = 1 4)にゼロを代入すると、集中制御における電流制御の閉ループパルス伝

達関数は 

 
𝐼(𝑧)

𝐼∗(𝑧)
=

𝐾C𝑇S
𝐿 𝑧

𝑧3 − 𝑧 +
𝐾C𝑇S
𝐿

 (4-24) 

となる。本式には通信遅延は含まれていないが、電圧指令値サンプリングによる遅延は考慮されている。

本式を数値解析に用いて集中制御の電流制御性を解析する。 

 

4.5.1. 電流ステップ応答 

図 4-25 に集中制御とデイジーチェーン型分散制御の電流ステップ応答の比較グラフを示す。電流制

御の比例ゲイン𝐾Cを 3パターンで解析し、集中制御の応答を実線で、分散制御の応答を破線で示してい

る。 

いずれの制御も電流制御ゲインを上げるほど応答は早くなるが、同ゲインでは分散制御の方がオーバ

ーシュートが大きい。これは集中制御より分散制御の方が臨界減衰となるゲインが低いということを意

味している。原因はフィードバックループ中に存在する分散制御の通信遅延である。𝐾C = 6や 10では

殆ど問題ない差であるが、𝐾C = 14においては集中制御ではオーバーシュートは無いものの、分散制御

では大きなオーバーシュートが発生している。 

この結果より、集中制御と同じゲイン設計を分散制御に適用すると、集中制御ではオーバーシュート

が無くとも分散制御では応答にオーバーシュートが発生し振動的になってしまう可能性があることが

分かる。すなわち、分散制御を適用する場合には分散制御に適したゲイン設計が必要である。そしてそ

のゲイン設計には本章で導いた理論モデルを用いることが出来る。 

 

 

[A] 

𝑖 

 

図 4-25 集中制御とデイジーチェーン型分散制御の電流ステップ応答比較 
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4.5.2. 臨界減衰ゲイン 

分散制御の遅延の電流制御の過渡特性への影響について詳しく考察する。デイジーチェーン型分散制

御を適用した場合の電流制御系の閉ループパルス伝達関数は式(4-20)に示すとおり𝑁S + 3次の高次系

になる。本解析条件では𝑁S = 3なので 6 次である。一般に高次系では代表根の応答が支配的であるた

め、代表根のみを特性根として持つ 2次系に近似して過渡応答を考える事が出来る[129]。 

いくつかのゲインにおける集中制御と分散制御の閉ループパルス伝達関数の根を数値解析で求め、z

平面にプロットしたものを図 4-26 に示す。z 平面での代表根は単位円に近い根であり、ここでは(1, 0)

に近い根が代表根である。 

図 4-26 (a)は遅延のない集中制御の場合の根である。式(4-24)より伝達関数は 3次なので、重根になら

ない場合の根の数は 3である。電流制御ゲイン𝐾C = 14. にて代表根が重根となっている。このゲインの

時、応答は臨界減衰になる。ゲインがこれ以上高いと、例えば𝐾C = 1 の時のように根が複素数となり、

応答には振動成分が含まれる。 

図 4-26 (b)はデイジーチェーン型分散制御を適用した場合の根を示している。伝達関数は 6次なので、

重根でない場合の根の数は 6である。𝐾C =  .52にて代表根が重根となっていることが分かる。重根とな

るゲインは集中制御と比べて低く、本条件では臨界減衰となるゲインが集中制御の .52 14⁄ .  = 57.6%

までしか上げられない事が分かる。 

この解析結果からも、デイジーチェーン型分散制御を適用した場合、従来通りのゲイン設計では電流

応答が振動的になってしまう可能性がある事が分かる。分散制御の理論モデルを用いて数値解析すれ

ば、回路シミュレーションよりも容易に理論的な応答を確認できるだけでなく、適切にゲインを設計し

て振動的な応答を避けることができる。 

  

 

  

(a) 集中制御 (b)デイジーチェーン型分散制御 

図 4-26 閉ループパルス伝達関数の根プロット（z平面） 
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4.5.3. 制御安定性 

次に制御の安定性を解析する。デイジーチェーン型分散制御の臨界減衰ゲインである𝐾C =  .52におい

て、集中制御と分散制御の開ループパルス伝達関数のボード線図を数値解析で求め図 4-27に示した。 

ゲインが常に右肩下がりで位相が-90 deg から始まっているのは、変換器とインダクタを離散系でモ

デリングしているためである。集中制御と比べ、デイジーチェーン型分散制御は通信遅延のため高周波

域でゲインが低下し、位相遅れは大きくなっている。特に位相の遅れが大きい。しかしデイジーチェー

ン型分散制御でもゲイン余裕は 15.8 dB、位相余裕は 74.3 deg あるので、本条件においては制御の安定性

は確保されている。 

このように、デイジーチェーン型分散制御では応答は低下するが、安定性が著しく損なわれてはいな

い。電流制御モデルを用いて応答と安定性を解析しておけば実用可能であると考えられる。しかしここ

までの検討では 4 段カスケードの小規模な構成を想定している。そこで次の項では実際の HVDC 変換

器を想定したパラメータでケーススタディを行う。 

  

 

 

図 4-27 集中制御とデイジーチェーン型分散制御のボード線図 
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4.6. 実機を想定したケーススタディ 

ここまでは少ない段数で比較的長い遅延を仮定して検討を行っていたが、ここでは実規模の多数のセ

ルを持つカスケード・マルチレベル HVDC 変換器と現実的な遅延を想定したデイジーチェーン型分散

制御のケーススタディを実施する。 

 

4.6.1. 検討条件 

変換器は HVDC向けに用いられる Double-Star Chopper Cells (DSCC) [21]のカスケード・マルチレベル

変換器を想定し、表 4-3のように定格を設定した。1アームのセルのカスケード数𝑚は実規模相当[24][25]

で 100段としている。ハイパワーの半導体スイッチング素子を使う HVDC等の大容量変換器では、1セ

ルあたりのキャリア周波数𝑓carは 200 Hz以下である[52]。ここでは𝑓car = 175 Hzとし、その結果等価スイ

ッチング周波数𝑓sw
eq
は式(4-5)より 35 kHz となる。それに合わせて制御周期𝑇ctrlとサンプリング周期𝑇Sは

式(4-6)より 28.5 sに設定した。 

制御には位相シフト PWMとデイジーチェーン型分散制御を適用する。通信プロトコルには高速ネッ

トワークシステムである“EtherCAT”と“PROFINET IRT”を想定し、それぞれ表 4-3の条件 A (Case A)と B 

(Case B)のように通信遅延を設定する。条件 A が“EtherCAT”、条件 Bが“PROFINET IRT”の想定である。

通信遅延𝑇co は先行研究[63]より条件 A では 1 s、条件 B では 3.5 sと仮定し、送信時間𝑇t と受信時間

𝑇r はそれぞれその半分とした。オフセット時間𝑇ofsは条件 AB共に 0 sで共通である。 

 

 

表 4-3 ケーススタディの各種定格 

Rated power 𝑃 200 MW 

DC line voltage 𝑉dc 200 kV 

System voltage 𝑣S 66 kV 

System frequency 𝑓S 50 Hz 

Number of cascaded cells 𝑚 100 

Cell dc voltage 𝑉c 2 kV 

Inductance 𝐿 6.9 mH (10%*) 

Carrier frequency 𝑓car 175 Hz 

Equivalent switching frequency 𝑓sw
eq

 35 kHz 

Current control gain 𝐾C 6 

Control period 𝑇ctrl 28.5 s 

Sampling period 𝑇S 28.5 s 

Offset time 𝑇ofs 0 s 

Case A (“EtherCAT”)   

Communication delay 𝑇co  1 s 

Transfer time 𝑇t  0.5 s 

Receiving time 𝑇r  0.5 s 

Case B (“PROFINET IRT”)   

Communication delay 𝑇co  3.5 s 

Transfer time 𝑇t  1.75 s 

Receiving time 𝑇r  1.75 s 

* on a three-phase, 66 kV, 200 MW, 50 Hz base 
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4.6.2. 通信遅延 

式(4-9)より各セルの出力遅延𝑇c𝑛を求めた結果を図 4-28 に示す。1 セルあたりの通信遅延が小さくて

も、カスケード数が多いと遅延が積み重なり段階的に大きくなっている事が分かる。また、通信遅延の

大きい条件 B の方が条件 A よりも出力遅延は大きい。この図における出力遅延のステップ数（出力遅

延のレベル数）が各セルの遅延サンプル数𝑁S𝑛に相当する。最後のセルの遅延サンプル数𝑁S は条件 Aで

は 4、条件 B では 13 なので、式(4-20)より閉ループパルス伝達関数の次数はそれぞれ 7 次と 16 次であ

ることが分かる。 

 

4.6.3. 制御過渡特性の解析 

A) 臨界減衰ゲイン 

条件 A, Bでの閉ループパルス伝達関数を求め、代表根が重根（臨界減衰）となる電流制御ゲインを数

値解析で求めた。臨界減衰時の根の z 平面へのプロット図を図 4-29 に示す。ここでも比較として通信

遅延の無い集中制御の場合も示している。3 つの制御の根はそれぞれの制御における臨界減衰時の根で

あり、臨界減衰ゲイン𝐾Cはそれぞれ、集中制御: 10.4、条件 A: 5.29、条件 B: 2.65である。通信遅延が大

きいほど臨界減衰ゲインは低くなっていることが分かる。 

 

[s] 

𝑇c𝑛 

 

図 4-28 ケーススタディにおける各セルの出力遅延 

 

 

図 4-29 ケーススタディにおける閉ループ伝達関数の根の z平面へのプロット（臨界減衰） 
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B) ステップ応答 

理論モデルの伝達関数より、集中制御とデイジーチェーン型分散制御（条件 A, B）それぞれの臨界減

衰ゲインにおける電流ステップ応答を数値解析で求めた結果を図 4-30に示す。 

集中制御に対し、デイジーチェーン型分散制御は臨界減衰ゲインが低く、特に条件 B の時の方が低い。

通信遅延の大きいデイジーチェーン型分散制御ほど電流の即応性の限界は低くなることが見てとれる。

例えば、電流応答時定数 200 s が必要な場合、集中制御とあれば実現可能、条件 Aでもかろうじて達成

可能だが、条件 B では不可能または振動を許容しなければならない。このケーススタディの条件でも、

デイジーチェーン型分散制御を導入する場合、従来の集中制御と同じゲイン設計では応答が振動してし

まう可能性がある。 

例として、集中制御で臨界減衰となるゲイン𝐾C = 10.4におけるデイジーチェーン型分散制御のステッ

プ応答を図 4-31に示す。集中制御では当然振動はないが、2つのデイジーチェーン型分散制御では振動

が生じている。特に通信遅延の大きい条件 B では大きな振動が起きている。条件 Bだけでなく、通信が

高速な“EthetCAT”を想定した条件 Aでもオーバーシュートが生じており、従来通りのゲイン設計では不

十分であることが確認できる。 

 

 

[A] 

𝑖 

 

図 4-30 それぞれの制御における臨界減衰ゲインでの電流ステップ応答比較 

 

[A] 

𝑖 

 

図 4-31 集中制御で臨界減衰となるゲイン𝐾C = 10.4における電流ステップ応答比較 

 

0

0.5

1

200 s

Centralized

Daisy-chained (case A)

Daisy-chained (case B)

0

0.5

1

1.5

2

200 s

Centralized

Daisy-chained (case A)
Daisy-chained (case B)



デイジーチェーン型分散制御の電流制御モデル 

103 

 

C) 制御安定性 

最後に、デイジーチェーン型分散制御の条件 A, B それぞれの臨界減衰における電流制御の開ループ

パルス伝達関数のボード線図を図 4-32 に示す。どちらも臨界減衰なので、ゲイン余裕は約 16 dB、位相

余裕は約 75 deg でほぼ共通している。傾向として、同じ周波数では条件 A の方がボード線図のゲイン

は大きく、位相遅れは小さい。条件 B のパルス伝達関数は 16 次の高次系であり、ボード線図のゲイン

と位相にも多くの山と谷が現れている。 

 

以上のケーススタディより、実際のカスケード・マルチレベル HVDC 変換器にデイジーチェーン型分

散制御を適用する場合にも、適切な電流制御モデルとそれに応じたゲイン設計が必要な事が確認できた。

高速な電流応答を実現するには高速な通信プロトコルが必要だが、高速プロトコルを適用したとしても

セルの段数が多ければ遅延が積み重なって過渡特性は悪化し得る。 

本章で導いた電流制御モデルを用いればデイジーチェーン型分散制御を用いた電流制御系の解析と

ゲイン設計を行う事が出来る。また、必要な応答速度に対してどこまで通信遅延を許容できるか検討す

ることもできる。通信遅延が許容できる範囲になるようデイジーチェーンのループを分割して複数のデ

イジーチェーンループを用意するという手もあるため、どこで分けるかの判断もできるようになる。 

  

 

 

図 4-32 ケーススタディにおけるボード線図 
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4.7. 本章のまとめ 

本章では、デイジーチェーン型分散制御を適用した位相シフト PWM駆動のカスケード・マルチレベ

ル変換器において、通信遅延と電圧指令値サンプリング遅延を考慮した電流制御を理論的に検討した。

遅延の発生要素とタイムチャートから、一般化した各セルの遅延量を立式し、離散系における電流制御

のパルス伝達関数を導出した。導いた電流制御モデルの妥当性を数値解析と回路シミュレーションで検

証すると共に、通信遅延の過渡応答への影響を考察した。これにより、デイジーチェーン型分散制御の

制御性への応答と、実際に適用する際の制御系の設計方法を明らかにした。電流制御モデルが求まった

ことで、分散制御を実適用する際に理論モデルで制御応答設計ができるようになった。 

最後にケーススタディとして、実際のカスケード・マルチレベル HVDCと通信プロトコルを想定した

条件でデイジーチェーン型分散制御を適用した場合の電流制御性を解析した。その結果、実機を想定し

た条件においても、デイジーチェーン型分散制御の遅延が制御性に影響を与えることが分かった。そし

て妥当な電流制御解析とゲイン設計をするには、通信遅延を考慮した電流制御モデルが有効である事を

示した。本章で導いた電流制御モデルは上記の電流制御解析・ゲイン設計に寄与する。また、本モデル

により通信遅延の許容量を判断できるため、デイジーチェーン接続される通信路構成の設計にも指針を

与える。 

以下に本章の内容と今後の展望をまとめる。 

 デイジーチェーン型分散制御を適用した位相シフト PWM 駆動のカスケード・マルチレベル変換器

において、通信遅延と電圧指令値サンプリング遅延を考慮した電流制御の理論モデルを導出した。

また、理論モデルの数値解析結果と回路シミュレーション結果を比較することで、理論モデルが妥

当であることを示した。 

 導いた電流制御モデルを用いて、通信遅延の制御性への影響を考察した。通信遅延と各セルの遅延

は電圧指令値サンプリングの影響で単純な比例関係にはならず、離散的で不連続な変化をすること

を示した。 

 分散制御における制御設計は従来の集中制御とは異なることを示した。従来の集中制御と同じ電流

制御設計を分散制御に適用すると、電流応答が振動的になり得る。導出した電流制御モデルを用い

ることで、分散制御適用時に理論的な制御設計が可能になった。 

 100段カスケードの実定格 HVDC を想定した実機スケールの回路・制御と通信プロトコルの条件で

デイジーチェーン型分散制御を適用した場合の電流制御性を解析した。通信プロトコルには

“EtherCAT”と“PROFINET IRT”を想定した。その結果、実機スケールにおいても通信遅延が制御性に

影響を与え得ることを明らかにした。 

 分散制御の理論的な電流制御設計が可能となったことで、カスケード・マルチレベル変換器への分

散制御の適用が進み、光ファイバが削減されるなど制御システムの構成部品が簡略化されることが

期待される。 

 カスケード・マルチレベル変換器においてデイジーチェーン型分散制御が発展することで、より柔

軟で冗長性のある制御システムが構築できるようになり、変換器の拡張性、信頼性が向上すること

が期待される。 
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第5章 結論 
 

 

本論文では、単位変換器を多直列接続したカスケード・マルチレベル変換器の主な技術課題として損

失、適用する半導体スイッチング素子、制御システム構成があることを示し、これら 3つをそれぞれ改

善する技術の検討・開発を行った。その内容と結果を以下にまとめる。 

 第 2 章ではカスケード・マルチレベル変換器の損失低減に取り組んだ。従来の PWM 制御に対し 1

パルス制御を適用してスイッチング損失を低減することで、変換器損失低減を試みた。これまでの

1 パルス制御では変調率が低い際に段間バランス制御は有効に作用しなかったが、1 パルス制御の

アルゴリズムを改善することで、変調率が変動しても常にコンデンサ電圧がバランスするようにな

り、1 パルス制御が実用的なものとなった。これにより、1 パルス制御によりスイッチング損失を

低減し、低損失なカスケード・マルチレベル変換器が実用化できる。低損失化により電力損失は低

減されシステムの経済性が向上するため、カスケード・マルチレベル方式の自励変換器の導入拡大

が期待できる。 

 第 3章では SiCスイッチング素子のカスケード・マルチレベル変換器への適用の可能性について検

討した。カスケード数の少ない 6.6 kV 配電系統クラスの系統連系変換器にカスケード・マルチレベ

ルを適用することで、トランスレス化と小型・低損失化が実現できる。カスケード・マルチレベル

変換器を既存の Si-IGBT のみで構成する場合、現状の低圧 SiC-JFET のみで構成する場合、それら

を組み合わせたハイブリッド方式の場合で損失を比較検討し、ハイブリッド方式に優位性がある見

通しを得た。実際に Si-IGBT と SiC-JFET と複数の変調方法を組み合わせたハイブリッド方式の

6.6 kV 連系トランスレス・カスケード・マルチレベル STATCOMを製作し、動作と損失を実証した。

実定格試作機の損失・体積測定結果を基に前記 3つの回路構成を比較し、ハイブリッド方式が損失・

体積の両面で合理的な構成であるという結果を示した。これにより、カスケード・マルチレベル変

換器への SiC スイッチング素子の実適用展開が進むことが期待される。 

 第 4章では、カスケード・マルチレベル変換器の制御システム構成の簡略化に取り組んだ。デイジ

ーチェーン型分散制御を適用することで制御信号線数の低減が期待されるが、制御器間の通信遅延

を考慮した電流制御モデルが不明であるため制御の理論設計ができなかった。そこで、通信遅延と

電圧指令値サンプリングに起因する各セルの遅延を明らかにし、遅延を考慮した理論的な電流制御

モデルを導いた。これにより、デイジーチェーン型分散制御の制御応答の特性と、実際に適用する

際の制御系の設計方法を明らかにした。電流制御モデルを導出したことにより、実際に分散制御を

適用する際に理論モデルで制御応答設計ができるようになった。本成果により、カスケード・マル

チレベル変換器への分散制御の適用が進み、光ファイバや光電変換部品が削減されるなど、制御シ

ステム構成の簡略化が実現できることが期待される。 

 

本論文で得られた研究結果により、カスケード・マルチレベル変換器の低損失化、小型化、構成の簡

素化などが実現できる。これらの成果はカスケード・マルチレベル変換器の高性能化と実機適用拡大に

寄与するものであり、すなわち高性能な自励式電力変換器の適用・導入拡大に貢献する。社会にとって

は、消費エネルギーの低減、電力・配電系統の安定化、などの利益がもたらされることが期待される。

例えば、他励 HVDC変換器の自励変換器への置き換えが進めば、無効電力補償による系統安定化や、直

流側からの送電によるブラックスタートなどが実現され、より安定した電力送電が可能となる。また、

電力系統向けに自励式無効電力補償装置 (STATCOM)の導入が拡大すれば、高速な補償運転や系統電圧

低下時の運転が可能となり、電力系統の安定化が促進される。小型の配電用 STATCOMが実現し需要家

近傍へ設置されれば、配電網の電圧は安定化される他、需要家の電力負荷が低い際に太陽光発電などの
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分散電源の発電を制限することも回避できる。 

 

本論文の技術開発成果がカスケード・マルチレベル変換器の今後の技術開発の方向性に与える影響と

見通しについて下記に示す。 

 1 パルス制御の適用が実用的になったことで、現状の回路構成におけるカスケード・マルチレベル

変換器に残された損失の改善要素は導通損失が支配的となる。出力電圧に対して必要な素子耐圧は

決まっているので、導通損失を効果的に改善するには、素子そのものの構造や材料を変えることに

なる。現状の Si バイポーラ素子のままであれば、IGBT や IEGT のオン電圧の低減が導通損失の低

減に有効である。MOSFET のようなユニポーラ素子であれば、並列接続してオン抵抗を低減する方

法もある。材料を変える場合には、現状において最も有力な候補は SiC であろう。高耐圧（カスケ

ード数の多い）カスケード・マルチレベル変換器への SiC スイッチング素子の適用にあたり、まず

は素子の更なる高耐圧化が求められる。次に、SiC-IGBT の登場も望まれる。SiC スイッチング素子

は MOSFET の開発が進んでいるが、大容量変換器では IGBT の方が導通損失は低い。これは、

MOSFET はユニポーラ素子なので電流導通時の導通損失は電流の 2 乗に比例するが、IGBT はバイ

ポーラ素子なのでオン電圧が一定値で導通損失は電流に比例するためである。 

 制御システム面については、デイジーチェーン型分散制御はセル数の多い大容量カスケード・マル

チレベル変換器に導入されていくと考えられる。分散制御の遅延の影響により必要な電流制御応答

が実現出来ない場合は、1 つのデイジーチェーンリングに含むセルの数を減らし、リングの数を増

やすことになる。本論文で導出したデイジーチェーン分散制御の電流制御モデルを用いることで、

1 つのデイジーチェーンリングに入れられるセルの上限が計算できるため、構成すべきネットワー

ク構成の設計にも役立つ。また今後、光ファイバではなく無線通信を使った制御信号伝送を行う場

合、通信遅延が更に長くなることが想定されるため、やはり遅延を考慮した電流制御モデルがシス

テムの実現性検討に必要となる。分散制御の発展の方向性としては、主制御器を持たず各セル制御

器が自律的に周辺セルと協調して動作する自律分散制御が究極の形であると考えられる。実現にあ

たり課題は多いものの、全セルが主制御器の冗長系のように動作できれば、故障に非常に強いカス

ケード・マルチレベル変換器が実現出来る。そのようなシステムになった場合でも、セル制御器間

の通信は存在するので、本論文で導出した電流制御モデルと考え方を活用し得る。 

 

開発した技術を用いたカスケード・マルチレベル変換器の実製品適用を進めていくにあたり、検討事

項や課題として下記が考えられる。 

 カスケード・マルチレベル変換器に 1パルス制御を適用する場合、コンデンサ電圧リプルが大きく

なるためリプル補償制御を適用したとしてもコンデンサの静電容量の増加は避けられない。コンデ

ンサの静電容量増加に伴い蓄積エネルギーも大きくなるため、素子が短絡故障した際に放出される

エネルギーも大きくなる。そのエネルギーが素子の耐量を超過し得るのかどうか、実設計に即して

検討し対策を考える必要がある。 

 配電用 STATCOM に対して系統事故時の FRT などの動作要件は現状明確に定められていないが、

今後規定されていくと考えられる。現状の配電用系統連系インバータの FRT 要件に基づき仮定し

た条件における動作検証は本研究でも行った（3.5.4節）が、異なる条件が規定された場合にはそれ

に対応した動作可否の検討・検証が求められる。FRT 実現においてポイントとなるのは事故時の過

電流抑制であり、それには系統電圧の低下量、連系リアクトル、制御遅れが関係する[76]。制御遅

れは系統電圧検出系のハードウェア遅延と、使用する制御装置の処理性能に依存する。この制御遅

延と、想定する系統事故の電圧低下量から、連系リアクトルを設計する必要がある。その際、必要

なインダクタンス値は高調波抑制に必要な値とは異なる点に注意しなければならない。カスケー

ド・マルチレベル方式を適用すると高調波が低減できるため、必要な連系リアクトルのインダクタ
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ンス値は小さいが、系統事故時の過電流抑制から算出したインダクタンス値はそれよりも大きい可

能性が高い。したがって、連系リアクトルはカスケード段数とスイッチング周波数だけでは決めら

れず、事故要件への対応も考慮し設計する必要がある。 

 デイジーチェーン型分散制御の適用においては、制御器間を接続する光ファイバが断線した場合の

動作も検討する必要がある。大規模な電力向け変換器であれば、制御系は二重の冗長系で構成する

事が多いため、冗長系を利用して制御を継続する方法がまず考えられる。また、“EtherCAT”であれ

ば、デイジーチェーンのループが切れた際には主制御器のフィードバック入力側の通信ポートから

も指令値を伝送出力するよう自動的に切り替わる機能があり、これを利用する方法もある。その際

にはセル制御器の接続構成が変わるため、通信遅延の影響ひいてき電流制御応答も変わることが想

定される。実製品への適用にあたっては、このような制御冗長の検討と設計も求められる。 

 

更に、研究の中で、カスケード・マルチレベル変換器に使用する半導体スイッチング素子に今後求め

られる性能に関する知見を得ることにもなった。 

 大容量のカスケード・マルチレベル変換器においては、1 パルス制御の適用が現実的になったこと

で、変換器損失に占めるスイッチング損失の割合が低下する。すると、スイッチング損失が高くと

も導通損失の低い半導体スイッチング素子が有利となり得る。例えば、縦型 SJ 構造の素子はスイ

ッチング損失は高くなるがオン抵抗は低くできる。このように導通損失で有利な高耐圧半導体スイ

ッチング素子が登場すれば、1 パルス制御を適用したカスケード・マルチレベル変換器は更なる低

損失化が期待出来る。 

 カスケード数の少ない 6.6 kV配電系統クラスの領域では、SiC素子の高耐圧化が進めば将来的には

All-SiC 構成が有利になる見込みである。3.3 kV 耐圧の SiC スイッチング素子が実用化されれば、各

相 3段のスター結線カスケードで 6.6 kVにトランスレス連系が可能となるので、セルの数は十分少

ないので、損失だけでなく体積面でも最も有利になる。しかし、新しい素子である SiC のコストを

考慮すると、ハイブリッド方式が対費用効果も含めて合理的な期間は決して短くないと考えられる。

また、SiC-SJ-MOSFET のようにオン抵抗が小さい SiC 素子が実用化されれば、配電系統向けカスケ

ード・マルチレベル変換器の損失は更に低減できる可能性がある。 

 6.6 kV, 数百 kVAのハイブリッド・カスケード・マルチレベル変換器は、高耐圧で少電流の Si-IGBT

が素子の定格利用率の点で適している。現状、高圧素子は電流容量も高いので、該当する素子は市

場にないが、今後このような素子が開発されれば、ハイブリッド・カスケード・マルチレベル変換

器はより合理的に構成可能となる。 

 

上述のような半導体素子が今後登場することで、カスケード・マルチレベル変換器の更なる高性能化

が期待出来る。更なる高性能化はカスケード・マルチレベル変換器の導入拡大の促進につながると考え

られる。 

 

 

 

 

* 本論文に掲載の商品の名称は、それぞれ各社が商標として使用している場合があります。 
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