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A unity-factor AC/DC converter in single-phase has a double-frequency ripple component in the input power. Usually a

large aluminum electrolytic capacitor is inserted to reduce the ripple. However, the method has size and aging problems. It

is necessary to develop an alternative energy buffer circuit to absorb the ripple power. This paper proposes a digital control

method of a ripple correction circuit which is a bidirectional boost chopper in parallel with the small output capacitor and

absorbs the ripple current as an energy buffer. The control scheme is new and applied not only to the correction circuit but

also to the main circuit because the idea is based on the energy balance discrete equation between the input and the output

powers. First the proposed ripple correction method and the control scheme is described. It is based on a new multirate

digital control method which has two sample rates to control its current gain for the unity power factor and to reduce the

ripples from the output capacitor. Then the proposed control method is validated through simulation with Saber. Finally it

is validated through experiment for its ripple reduction effects with a dSPACE-based digital control circuit where the digital

control C codes are automatically generated from Simulink S-function models.
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高力率単相AC/DCコンバータにおけるリップル補償回路の

エネルギーベースでのディジタル制御法

中 山 裕 輔，大 塚 雄 太，加 藤 利 次，井 上 馨

1. はじめに
AC/DCコンバータにおいて，電力を高力率に入力す

るために，入力電流は電圧と同波形となるように制御さ

れる．単相においては，高力率とすると入力電力に電源

周波数の 2倍のリップルが生じるため，そのままでは出
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力電力にもリップルが生じてしまう 1,2)．そのため負荷に

直流の一定電力を供給するためには，このリップル電力

をいかに蓄積処理するかが課題となっている．一般的に

出力側に平滑キャパシタを挿入してリップルの低減処理

がなされるが，電解コンデンサによる大容量のキャパシ
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タを必要とする欠点がある．しかし，大容量の電解キャ

パシタは装置の小型化の支障となることに加え，リップ

ル電流に起因する熱損失などにより，寿命が短くなる欠

点がある．

そこで従来より，この平滑キャパシタの容量を低減し

つつ，出力電力のリップルを処理する方法が検討されて

いる．例えば出力にもう 1段のコンバータが接続されて

いる場合では，直流レベルのリップルを補償するように

デューティー比を制御する方式が提案されている 1)．し

かし，2段のコンバータ構成のために，回路規模が大き

くなり，変換効率の低下につながる．このような 2段の

コンバータ構成をとらない場合，入力電力リップルをエ

ネルギーバッファ機能をもつ何らかの電力蓄積回路に吸

収させる必要がある．そのため，その回路構成と制御法

に様々な工夫が提案されている 2−8)．

著者らは，すでに，出力キャパシタと並列にリップル

補償回路を挿入し，負荷への供給に必要外の電力すなわ

ちリップル電力をこの回路に吸収させる回路および制御

法について提案している 9−12)．この回路法の利点として

は，出力キャパシタに並列に回路を挿入すればよく，コ

ンバータ回路に依存しないことである．その回路構成は

双方向性の DCチョッパを用いているが 4)，その制御に

エネルギー概念を用いてディジタル制御している特徴が

ある．

提案制御法は，高力率コンバータの制御とリップル補

償回路の制御の 2つの制御則により構成される．前者は

エネルギー平衡方程式によるエネルギーベースの考え方

に基づいて 3)，入力エネルギーを出力エネルギーとリッ

プル補償回路との和と一致させる制御である．後者は出

力キャパシタの電圧を指令値に一致させる PI制御であ

る．これら 2つより過不足なエネルギーはリップル補償

回路に吸収・回生される．

本論文では提案リップル補償回路の構成，そのエネ

ルギーベースのディジタル制御原理について示す．更に

Saberシミュレーションによる動作原理の検証を行う 13)．

最後に dSPACEシステムすなわちDSPを用いたディジ

タル制御による実験的検証結果について示す．

( )t
IV

tp inin
in ω2cos1

2
)( −=

t

)(tv
in

)(tiin

LT2
L

T

Fig. 1. Input power pin(t) based on input voltage

vin(t) and current iin(t).

Fig. 2. Energy buffer concept.

2. リップルエネルギーのアクティブバッファ

2.1 リップル抑制のための従来法

AC/DCコンバータにおいて，入力電流を電圧と同波

形になるように制御し，入力総合力率を改善する力率改

善形コンバータが広く用いられている．三相においては

入力電力が一様であるため，入出力間のマッチングを取

ることが可能である．

しかし，単相においては，回路構成上，入力電力に電

源周波数の 2倍のリップルが生じ，これが負荷に影響を

与え出力側にもリップルが生じてしまう．理想的な単相

力率改善形コンバータの時刻 tにおける交流入力の電圧

vin(t), 電流 iin(t)は，それぞれの振幅を Vin, Iin，電源

の角周波数 ωとして次式で表される．
vin(t) = Vin sinωt (1)

iin(t) = Iin sinωt (2)
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Fig. 3. Current waveforms of the proposed ripple cor-

rection circuit(RCC).

このとき，入力の瞬時電力 pin(t)は，以下の式になる．

pin(t) =
VinIin

2
(1− cos 2ωt) (3)

式 (3)より，入力に含まれるリップル成分 pr(t)は，次式

となる．

pr(t) = −VinIin
2

cos 2ωt (4)

Fig. 1に入力の電圧，電流，瞬時電力を示すように，単

相の力率改善形コンバータの入力には電源の 2倍の周波

数のリップルが生じる．一方で直流出力側では，一定の

直流電力を出力することが望まれる．それゆえ Fig. 2に

示すように，リップルエネルギーは何らかのエネルギー

蓄積素子に吸収させなければならない．

従来はFig. 3(a)のように出力側に大容量の電解キャパ

シタを接続し，リップルの低減を行ってきた．図中の上

部の波形は矢印の電流波形に対応する．しかし，大容量

の電解キャパシタは体積が大きく小型化の妨げになるこ

とと，リップル電流に起因する熱損失などにより寿命が

短くなる欠点がある．そこで，この出力キャパシタの容

量を低減しつつ，出力側に発生するリップルを処理する

様々なリップル補償制御法が検討されている．本論文で

は Fig. 3(b)に示すように，エネルギーバッファ機能を

もつリップル補償回路を負荷に並列接続している．

Fig. 4. The proposed ripple correction circuit(RCC).

2.2 リップル成分を吸収させるアクティブバッファ概念

本論文では出力キャパシタと並列にエネルギーバッファ

機能を持つリップル補償回路 (以下 RCC)を接続するワ

ン・コンバータ方式ならびにエネルギーベースのディジ

タル制御原理を提案する．RCCとしてFig. 4に示す双方

向性DC/DCコンバータを採用している．RCCのスイッ

チングによって充放電を制御することで，キャパシタの

容量を低下させてもリップルを吸収することができる．

回路構成は主回路としてブリッジ整流回路の後に昇圧形

DC/DCチョッパを接続したものをとり，出力キャパシタ

の両端にRCCを並列接続した構成でリップル補償を行う．

その制御原理は整流器出力後のコンバータ入力電流 iin(t)

の整流半波波形の周期 TL(= 1/(2fL) = 8.33m)[sec]とス

イッチ周期 TS(= 41.6μ)[sec]との２重のサンプル時間を

持つマルチレートディジタル制御を用い，制御電流ゲイ

ンを決定し，システム全体を高力率かつ出力キャパシタ

C と補償キャパシタ Cr に蓄えられるエネルギーを所望

の値にするものである．

RCCの具体的回路を Fig. 4に示すが，双方向性コン

バータを用いている．この制御には，S1とS2を相補的に

ON，OFFさせて出力キャパシタの電圧過不足分をRCC

により吸収させる PI制御を用いている．以上のディジ

タル制御原理に基づき，入力電圧と電流を同位相にした

とき，出力キャパシタに発生するリップル電流分をRCC

に分流させ，そこで吸収させるものである．そのため出

力キャパシタには負荷変動による補正電流分のみが流れ

るため，定常的には電流はゼロとなり容量をかなり削減

できる．以下，提案ディジタル制御原理について示す．
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3. RCCを接続した単相AC/DC力率改善コンバー
タの制御設計

3.1 入出力間のエネルギーバランスによる入力電流振
幅の計算

Fig. 5(a)に単相AC/DCコンバータ主回路を示し，ま

た RCC回路を接続した AC/DCコンバータの全体の回

路構成は Fig. 5(b)に示す．Fig. 5(b)について高力率制

御を以下で示す．入力電圧 vin(t)と入力電流 iin(t)の位

相を同位相にするために制御電流ゲイン k(t)を考える．

iin(t) = k(t)vin(t) (5)

電圧制御ループ内で高速かつ安定な制御が行われるエネ

ルギーベースのディジタル制御原理について以下に示す．

電圧制御ループは負荷の電力に応じて出力電圧の制御を

行う．具体的には式 (5)の比例要素 k(t)は入力周期 TL秒

毎に変化し，電流指令値の決定を行う．Fig. 5(b)のRCC

を含んだ入出力間のエネルギー平衡方程式は，キャパシ

タCの電圧，RCCのキャパシタCrの電圧，インダクタ

Lrの電流値，負荷での消費電力をそれぞれ vo(t)，vr(t)，

ir(t)，P とすると以下となる．

1

2
C

d

dt
{v2o(t)} +

1

2
Cr

d

dt
{v2r(t)}+ k2(t)

1

2
L
d

dt
{v2in(t)}

+
1

2
Lr

d

dt
{i2r(t)} = k(t)v2in(t)− P (6)

さらに，インダクタ L，Lr に蓄えられるエネルギーは

キャパシタC，Crに蓄えられるエネルギーに比べて十分

に小さいのでこれらを無視して近似すると以下となる．

1

2
C

d

dt
{v2o(t)}+

1

2
Cr

d

dt
{v2r(t)} � k(t)v2in(t)− P (7)

上式を電源電圧を全波整流した周期 TL のサンプル時

間 t = (n−1)TL, nTLで離散化し，入力正弦波電圧 vin(t)

の振幅を Vinとすると，入出力間のエネルギー平衡方程

式は以下となる．
1

2
C(v2o [n+ 1]− v2o [n]) +

1

2
Cr(v

2
r [n+ 1]− v2r [n])

= TL(k[n]
V 2
in

2
− P ) (8)

ここで状態変数 x[n]を 2つのキャパシタCとCrの電

圧の二乗値の和として，またその定常値を X として定

(a) Without RCC.

(b) With RCC.

Fig. 5. AC/DC diode-bridge converter.

義し，さらに積分器による補助変数 σ1[n]を以下に定義

する．

v2o [n] +
Cr

C
v2r [n] ≡ x[n] (9)

V 2
o +

Cr

C
V 2
r ≡ X (10)

σ1[n+ 1] = X − x[n] + σ1[n] (11)

すると式 (8)は以下となる．

1

2
C(x[n+ 1]− x[n]) = TL(k[n]

V 2
in

2
− P ) (12)

すなわち
x[n+ 1] = x[n] +

TL

C
(k[n]V 2

in − 2P ) (13)

システムの状態方程式は次式となる．

⎡
⎣ x[n+ 1]

σ1[n+ 1]

⎤
⎦ =

⎡
⎣ 1 0

−1 1

⎤
⎦
⎡
⎣ x[n]

σ1[n]

⎤
⎦

+

⎡
⎣

TL

C
V 2
in

0

⎤
⎦ k[n] +

⎡
⎣ −2TL

C

X

⎤
⎦ (14)
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Fig. 7. Multirate sample control with TL and Ts.

状態フィードバック定数 k1，k2を用いてシステムを安

定制御するが，これらは電流ゲイン k[n]の制御系を考慮

した下記の状態方程式より定められる．

k[n] = k1σ1[n]− k2x[n] +
2P

V 2
in

(15)

⎡
⎣ x[n+ 1]

σ1[n+ 1]

⎤
⎦ =

⎡
⎣ 1− TL

C
V 2
ink2

TL

C
V 2
ink1

−1 1

⎤
⎦

⎡
⎣ x[n]

σ1[n]

⎤
⎦

+

⎡
⎣ 0

X

⎤
⎦ (16)

式 (16)より特性方程式を求めると以下となる．

δ ≡ TL

C
V 2
in (17)

z2 + (−2 + k2δ)z + (−1− k2δ + k1δ) = 0 (18)

極をデッドビート制御により設定すると，k1，k2は以

下となる．

k1 =
1

δ
=

C

TLV 2
in

k2 =
2

δ
=

2C

TLV 2
in

⎫⎪⎪⎪⎬
⎪⎪⎪⎭

(19)

ここで式 (15)には回路上で理想的に損失がない場合に求

まる電流ゲインの値を足し，フィードフォワード補償を

行っている．以上より Fig. 6に示す制御ブロックから入

力電流ゲイン k[n]が TL のサンプル周期で更新される．

3.2 状態平均化法によるデューティー比の導出

電流ゲインに基づく入力電流の制御法について示す．

Fig. 5(b)の主回路の昇圧形コンバータにおいてスイッチ

S が ON時の状態は，

vin(t) = L
d

dt
iin(t) (20)

次にスイッチ S が OFF時の状態は，

vin(t) = L
d

dt
iin(t) + vo(t) (21)

スイッチ S が ON時のデューティ比 d(t)として式 (20)

にかけ，式 (21)に OFF時のデューティ比 1− d(t)をか

け，両式をたすと，式 (22)となる．

vin(t) = L
d

dt
iin(t) + (d− 1)vo(t) (22)

この式 (22)を先ほどの TL ベースでの離散化と異なり，

Fig. 7に示すようにマルチレートのスイッチ周期 TSベー

スのサンプル時間 t{m} = (m − 1)TS ,mTS で離散化す

ると以下となる．

d

dt
{iin(t)} =

vin(t) + (d(t)− 1)vo(t)

L
(23)

iin{m+ 1} = iin{m}
+
TS

L
{vin{m}+ (d{m} − 1)vo{m}} (24)

この式 (24)よりデューティー比 d{m}を求める．ただ

し iin{m+1}が未知数であるため，これを定義する必要
がある．そこで電流指令値 iref，積分器による補助変数

σ2{m}を定義する．

iref{m} = k[n]Vin sin 2πfLt{m} (25)

σ2{m+ 1} = (iref{m} − iin{m}) + σ2{m} (26)

ここで式 (25)の sin 2πfLt{m}は理想的な正弦波であり，
半周期分の値を記憶して，ディジタル合成している．そこ

で，この理想的な正弦波を用いて式 (25)より iin{m+1}
の定義を行う．積分ゲインを h1とし，式 (24)より積分補
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Fig. 8. Duty ratio controller of the switch S1 and S2.

償を加え，デューティー比 d{m}を求めると以下となる．

d{m} = 1 + (
L

TS
(iref{m+ 1} − iin{m})

−vin{m})/vo{m}+ h1σ2{m} (27)

この d{m}と周期 TS で高さ 1ののこぎり波とを比較

しデューティー比を決定することで PWMを行い，入力

電圧と電流を同位相かつ，C，Crの電圧の二乗値の和が

所望の値となるように制御する．前述の入力電流ゲイン

k[n]はサンプル周期 TL で更新されるが，スイッチング

はサンプル周期 Tsによって更新される．2つの異なった

周期でディジタル制御されるマルチレート制御によって

主回路の制御則が構築される．

3.3 リップル補償回路の PI制御

RCCの具体的な回路は Fig. 4に示すように，双方向

性コンバータとなっている．S1 が ON，S2 が OFF の

場合の昇圧モード，S1がOFF，S2がONの場合の降圧

モードという双方向に電流を流せる双方向性DC/DCコ

ンバータの特性を利用することによってリップル電力の

吸収，回生を補償キャパシタ Cr で行っている．

RCCの制御は上述のAC/DCコンバータ主回路におけ

る制御とは独立している．Fig. 5(b)の RCCを接続した

AC/DC昇圧形コンバータにおいて，入出力間のエネル

ギーバランスによる入力電流振幅の計算と状態平均化法

により算出したデューティ比を用いて PWMを行い，メ

インスイッチ Sのスイッチングを行う．この制御により，

出力キャパシタ C と RCCにおける補償キャパシタ Cr

の 2個のキャパシタの入出力エネルギーが制御できてい

る．そのため RCCにおいては出力電圧が直流指令値 Vo

となるようにPI制御を行うことにより，負荷への過不足

の電力，すなわちリップル電力は全て RCCへと分流す

Fig. 9. AC/DC full-bridge converter with RCC.

Fig. 10. Duty ratio control of RCC.

るようになる．具体的には出力電圧 voが指令値 Voより

大きいとき S1 が OFF，S2 が ONとなるように，S1 と

S2を相補的にON，OFFさせている．状態フィードバッ

ク定数を h2，h3とし，積分器による補助変数 σ3{m}を
式 (28)のように定義する．すると S2のデューティー比

dr{m}は式 (29)で求められ，Fig. 8に示すデューティー

比制御系が構成される．このデューティー比 dr{m}との
こぎり波を比較することによって PWM制御を行う．

σ3{m+ 1} = Vo − vo{m}+ σ3{m} (28)

dr{m} = h2σ3{m}+ h3(Vo − vo{m}) (29)

3.4 RCCの汎用性

以上の二つの制御則は独立して設計されており，RCC

は多様な主回路に接続して使える汎用性をもつ．汎用性

の検討のために主回路を変更した場合を考える．Fig. 9

に示すフルブリッジ形主回路に対して RCCを接続した

場合，主回路のスイッチング制御を変更するだけでよい．

コンバータ部入力電圧 vc と出力電圧 vo の関係をスイッ
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チ部のデューティ比 dを用いて定義する．
vc = dvo(−1 ≤ d ≤ 1) (30)

するとインダクタ L の両端電圧 vL は下式のように

なる．
vL = vin − dvo (31)

微小時間Δtの期間の電流 iinの変化分Δiinは下式の

ように近似した形で書ける．
Δiin =

vin − dvo
L

Δt (32)

Fig. 10に示すように入力電流検出値 iin{m}を次サン
プルで指令値 iref{m+ 1}に一致させるディジタル追従
制御を考える．

iin{m+ 1} = iin{m}+Δiin (33)

d =
vin − L

T [iin{m+ 1} − iin{m}]
vo

(34)

3.5 キャパシタ Cr の選定法

本来，出力キャパシタ C に流入するリップル電力を

RCCのキャパシタ Cr が全て処理すると，以下の式が成

り立つ．ここでリップル補償なしの場合に出力キャパシ

タ C に現れるリップル電圧の P-P値を eo，出力電圧の

平均値を Vo，リップル補償した場合の RCCのキャパシ

タ Cr に現れるリップル電圧の P-P値を er，平均電圧を

Vr とする．
1

2
C{(Vo+

1

2
eo)

2− (Vo−1

2
eo)

2}=
1

2
Cr{(Vr+

1

2
er)

2− (Vr−1

2
er)

2} (35)

Cr について解くと以下のようになる．

Cr = C
Voeo
Vrer

(36)

式 (36)は，C, Vo, Vr, eo, erの 5つのパラメータを指定

することにより Cr の値を選定可能とする．本論文では

Vo=100V，eo=10V，Vr=200V，er=25V，C = 300μF

と設定したので RCCのキャパシタ Cr は 60μFとなる．

Table 1. Parameters of the AC/DC converter.

parameters values

Input voltage amplitude Vin 120V

Source frequency fL 60Hz

Output side capacitance C 56μF

Inductance L 2.0mH

Load resistance R 100Ω

RCC side capacitance Cr 40μF

RCC side inductance Lr 2.0mH

Output power P 400W

Output voltage vo 200V

Ripple compensation voltage vr 280V

Switching period TS 41.6μs

Ripple period TL 8.33ms

4. 提案制御法の検証結果

4.1 シミュレーションによる検証

従来の大容量キャパシタを用いたリップル抑制のみ，

提案制御法によるリップル補償回路を接続なしと接続あ

りの 3つの場合に関して，高力率AC/DCコンバータの

リップル抑制効果の検証をシミュレーションより行った．

シミュレータとして Saberを用いた．大容量キャパシタ

を用いた場合，リップル補償回路を接続した提案制御法

のパラメータを Table 1に示す．

従来の負荷に大容量のキャパシタを挿入する手法につ

いて，キャパシタ C = 1000μFを用いたシミュレーショ

ン結果をFig. 11(a)に示す．Fig. 11(a)より，出力電圧は

大容量のキャパシタでリップル成分を処理し，vo = 200V

とほぼ一定の電圧を出力できている．

つぎにリップル補償回路を接続前の場合のシミュレー

ション結果を Fig. 11(b)に示す．Fig. 11(b)の出力電圧

波形より，出力電圧 vo = 200Vに電源の 2倍の周波数

成分のリップルが発生していることが分かる．またその

リップル電圧幅は eo = 94.73Vである．

リップル補償回路を接続した提案制御法のシミュレーシ

ョン結果をFig. 13に示す．入力電流電圧をFig. 13(a)(b)

75



( 8 )

中 山 裕 輔 ・ 大 塚 雄 太 ・ 加 藤 利 次 ・ 井 上 　馨

0.06 0.065 0.07 0.075 0.08 0.085 0.09

50

100

150

200

250

300

time[s]

o
u

tp
u

t 
v

o
lt

a
g

e
 v

o
 [

v]

(a) With large capacitor.

0.06 0.065 0.07 0.075 0.08 0.085 0.09

50

100

150

200

250

300

time[s]

o
u

tp
u

t 
v

o
lt

a
g

e
 v

o
[v

]

(b) With small capacitor.

Fig. 11. Simulation result of AC/DC diode-bridge

converter without RCC.

にそれぞれ示すが，同位相すなわち力率 1に制御できてい

る．Fig. 13(c)の出力電圧 vo(t)は電圧指令値である 200V

でほぼ一定となっている．またこのとき，補償キャパシタ

Crの電圧 vr(t)にリップル成分を含んでいる．Fig. 13(d)

の vr(t)にのるリップル電圧幅は約 er = 100Vとなってお

り，本来負荷側に流入するはずであった eo = 94.73Vの

リップル電力を 40μFの補償キャパシタCrで吸収，回生

していることが確認できる．式 (36)で設計した理論値に

ほぼ等しいリップル幅となっている．また Fig. 13(a),(b)

より，入力電流 iin(t)は入力電圧 vin(t)と同位相となっ

ており，電力を高力率に入力することができている．

4.2 実験による検証

dSPACEシステムすなわち DSPを用いたディジタル

制御による実験に関しても，シミュレーションの場合と

同様に，大容量キャパシタを用いたリップル抑制のみ，

提案制御法によるリップル補償回路の接続なしと接続あ

りの 3つの場合に関して検証を行った．パラメータは同

様に Table 1に示す．電力変換効率と力率を測定するた
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(b) With small capacitor.

Fig. 12. Experimental result of AC/DC diode-bridge

converter without RCC.

め，パワーアナライザWT3000を用いた．

大容量アルミ電解キャパシタを挿入する従来法の高力

率 AC/DCコンバータの実験結果を Fig. 12(a)に示す．

キャパシタ C = 1000μFを用いている．Fig. 12(a)の波

形より，出力電圧 vo = 200V とほぼ一定の電圧が出力

されており，負荷に一定の電力を送ることができている．

このときの入出力間の電力変換効率は 92.06％である．

リップル補償回路を接続前の実験結果を Fig. 12(b)に

示す．リップル補償回路を接続した提案制御法の実験結

果を Fig. 14に示す．入力電流電圧を Fig. 14(a)(b)にそ

れぞれ示すが，同位相すなわち力率 1に制御できている．

Fig. 14(c)より出力電圧 vo(t)は 200V付近でほぼ一定と

なっている．

またこのとき，Fig. 14(d)の補償キャパシタ Cr の電

圧 vr(t)=280V には電源の 2 倍の周波数 120Hz のリッ

プル成分を含んでおり，そのリップル電圧幅は er=98V

程度となっており，本来負荷側に流入するはずであった

eo = 94.73Vのリップル電力を 40μFの補償キャパシタ
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(a) Input voltage vin(t).
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(b) Input current iin(t).
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(c) Output voltage vo(t).
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(d) RCC voltage vr(t).

Fig. 13. Simulation result of diode-bridge converter

with RCC.

Crで処理している．Fig. 14(a)(b)より，入力電圧，電流

は同位相に制御され，その力率は 0.988であった．入力

電流値がリップル補償回路を接続しない場合に比べて少

し大きい値になるのは，RCCを付加したことによる損
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(b) Input current iin(t).
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(c) Output voltage vo(t).
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(d) RCC voltage vr(t).

Fig. 14. Experimental result of diode-bridge converter

with RCC.

失分が影響し，回路中の消費電力が増加したと考えられ

る．RCCを接続した AC/DCコンバータの入出力間の

電力変換効率は 92.11％である．Fig. 14(c)の出力電圧

波形より，シミュレーション同様に出力電圧 vo = 200V
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(c) Output voltage vo(t).
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(d) RCC voltage vr(t).

Fig. 15. Simulation result of full-bridge converter with

RCC.

に電源の 2倍の周波数成分のリップルが発生しているこ

とが分かる．またそのリップル電圧は eo = 94.73V程度

である．また，RCC接続前の入出力間の電力変換効率は

93.16％である．

4.3 シミュレーションによる汎用性の検証

提案RCCに汎用性があり，様々な主回路に適用可能で

あることを示すために，Fig. 9に示すフルブリッジ形回路

に関して，その動作確認をシミュレーションにより行った．

その結果をFig. 15に示す．入力電流電圧をFig. 15(a)(b)

にそれぞれ示すが，同位相すなわち力率 1に制御できて

いる．しかも Fig. 15(c)に示す出力電圧 vo(t)のリップ

ルが除去され，リップルエネルギー Fig. 15(d)に示すよ

うに RCCで吸収されていることが確認できる．

5. 結言

本論文は高力率AC/DCコンバータにおいて，並列に

挿入した補償回路にリップルエネルギーを吸収させるこ

とにより，出力キャパシタの容量の低減する方法を提案

したものである．提案制御法は，2つのディジタル形の制

御則により成り立った．その 1つは 2個のキャパシタの

入出力エネルギーを平衡方程式に基づいて制御するコン

バータの高力率制御である．この制御には 2重のサンプ

ル時間をもつマルチレートディジタル制御法に基づいて

いる．他の１つは出力キャパシタの電圧過不足分をRCC

により吸収させる PI制御であった．この提案制御法は，

シミュレーションにより検証すると共に，dSPACEすな

わち DSPを用いたディジタル制御システムにより実験

的検証を行い，出力 400W級のコンバータにおいて従来

よりも小容量な出力キャパシタでリップル電力を処理で

きることが確認できた．
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