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内容梗概 

分散電源は大規模発電とは異なり，一般家庭や工場，公共建造物など需要家の近くに設

置できる。また，太陽光発電や風力発電のように自然エネルギーを利用する分散電源は，

環境に対する影響を小さくできる。さらに，電源と需要家との距離が短くなることで，廃

熱を利用しやすくなり，コージェネレーションシステムとして活用することで総合効率の

向上が可能である。例としてガスタービン，ガスエンジン，燃料電池などが挙げられる。 

一般家庭については，住宅用太陽光発電システムの普及が進んでいる。太陽光発電は太

陽光をエネルギー源として発電するため，夜間には発電できない。しかし，家庭の電力需

要は夕方から夜間が中心であることから需要と供給のギャップが生じてしまう。一方，ガ

スエンジンコージェネレーションシステムは一般的に家庭の熱需要をもとに運転するが，

熱需要のピークに備え，熱需要が少ない時間帯に発電し，貯湯槽に蓄熱することになる。

これら太陽光発電とガスエンジンコージェネレーションシステムの二つの分散電源の特徴

を活かし，併用するハイブリッド発電システムが導入されている。 

既存の家庭用ハイブリッド発電システムでは，それぞれが個別に商用系統と連系し，発

電電力をそれぞれ管理している。しかし，ガスエンジンコージェネレーションシステムや

自然エネルギーの最大限の利用などのため，各分散形電源の統合制御が重要であると考え

られる。また，インバータが商用系統に同期して動作するため，電力系統が事故時に発電

するためにはインバータ相互に同期を取り，運転を行う必要がある。 

以上の背景のもと，本研究では，太陽電池，ガスエンジンコージェネレーションシステ

ムと電力貯蔵装置の出力を直流で接続する家庭用ハイブリッド発電システムを提案し，一

体的運用によるエネルギーと設備の有効利用を目指す。また，各機器を直流接続すること

により電力貯蔵に伴う電力変換損失の低減および自立運転への容易な移行が可能となり，

インバータ相互で同期を取る必要がない。さらに，電力貯蔵装置として電力貯蔵量の推定

が容易で寿命の問題も少ない電気二重層キャパシタ (Electric Double Layer Capacitor 

(EDLC))を導入することにより，運用の柔軟性を向上させ，家庭全体のエネルギーシステム

の高効率化，配電系統への逆潮流電力の低減，ガスエンジンコージェネレーションシステ

ムの利用率向上，無停電電源などを目指す。    

本論文は，上記の家庭用ハイブリッド発電システムにおいて，直流接続の利点を明らか

にし，系統連系運転時，自立運転時，商用系統連系・解列の無瞬断切り替えなどの制御方

式について検討を行い，それぞれの制御特性を実験的に検証した結果をまとめたものであ

る。 

本論文の構成は，以下の通りである。 



第 1 章では，各分散形電源のエネルギーマネジメントの導入に伴って，エネルギーマネ

ジメントのメリットと直面する課題について説明し，本研究の目的を明確にする。それら

の課題を解決し，高品質電力供給を可能とする直流接続された家庭用ハイブリッド発電シ

ステムを提案する。 

第 2 章では，直流接続されたシステムと交流接続されたシステムの損失比較を行い，直

流接続されたシステムの優位性を明らかにする。 

第 3 章では，直流接続された家庭用ハイブリッド発電システムの一形態として，太陽光

発電，ガスエンジンコージェネレーションの出力および電力貯蔵装置を直流で接続し，ハ

イブリッド発電システムの一体的運用によるエネルギーと設備の有効利用のため，各電力

変換器の電力制御手法について検討を行った。そして，電力貯蔵装置のエネルギー貯蔵量

に応じた系統連系運転時および自立運転時の制御方式について述べ，提案する制御方式の

実験結果を示す。 

第 4 章では，提案するシステムの自立運転時における単相三線インバータの制御方式に

ついて述べる。一般家庭への給電は単相三線式であり，種々の家庭用負荷機器が使用され

ている。そこで，平衡負荷時だけではなく不平衡負荷時，非線形負荷，負荷変動などの状

況でも運転継続が可能な単相三線インバータの制御方式が重要だと考えられる。そこで，

第 4章では，デットタイム補償を有するΣ-Δ変調制御を提案し、PR (Proportional and Resonant)

制御との比較を行う。具体的には，平衡負荷時，不平衡負荷時，非線形負荷時における変

換損失，インダクタ損失および電圧歪み率について比較を行い，Σ-Δ変調制御の優位性を明

らかにする。また，負荷変動の条件において，各制御方式の過渡状態の制御特性の実験結

果について述べ，Σ-Δ変調制御の過渡特性の優位性を明らかにする。 

第 5 章では，提案するシステムの商用系統連系・解列の無瞬断切り替えを考慮した制御

方式について述べる。系統連系運転時のインバータ制御方式は PLL (Phase Locked Loop)によ

り，系統電圧と同期させる電流制御が一般的であり，自立運転時の制御方式はインバータ

で運転周波数を決定する電圧制御が一般的である。しかし，系統連系運転時の制御系と自

立運転時の制御系が異なるため，相互の無瞬断切り替えを実現するには，制御系切り替え

のための工夫が必要である。第 5 章では，この問題を解決するために，仮想同期発電機の

制御 (Virtual Synchronous Generator，以下では VSG制御)を導入し，系統連系運転時および

自立運転時での制御系を同一にすることで，スムースな無瞬断切り替えの制御方式につい

て検討を行い，実験結果について述べ，提案する商用系統連系・解列の無瞬断切り替え制

御方式の有用性を明らかにする。 

第 6 章では，本研究から得られた成果を総括し，提案する直流接続されたハイブリッド

発電システムの将来展望について言及する。 
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第 1章  緒論 

 1

第 1章   緒論 

1.1  研究背景 

21世紀のエネルギー問題の解決策として，再生可能エネルギー資源を利用し，太陽光や，

風力，バイオマス，波力などの自然エネルギーから発電させる研究が盛んである。各再生

可能エネルギー電源を有効利用するために「分散形電源のエネルギーマネジメント」[1] の

研究が世界各国で注目されている。これまでも集合住宅地における再生可能エネルギー直

流連系システムの構成とその制御 [2]や直流配電システムの安定化 [3]などの研究が行われ

てきた。また，家庭内の電気製品・ガス製品などエネルギー消費器を，情報通信技術を応

用してネットワーク化し，更にセンサー情報などを駆使して消費エネルギーの管理・制御

を図る一連のシステムの構成や制御方式などの研究も行われている [4]。本章では，まず，

エネルギーマネジメントの概念および導入したメリットについて説明する。また，再生可

能エネルギー導入に際する課題の一例として，家庭用太陽光発電システムの大量導入例を

取り上げる。最後に既存のシステムの欠点について述べ，それらを解決するために新しい

システムを提案し，本研究の目的を明確にする。 

1.1.1  エネルギーマネジメント 

図 1.1にエネルギーマネジメントの概念図を示す。図 1.1により，単線は情報ネットワー

クであり，二重線は電力配線である。各分散形電源はエネルギーマネジメントにより，各

分散形電源からの発電電力や電力貯蔵装置の充放電電力などを調節することが出来る。例

としては，太陽光発電からの余剰電力が発生した場合，蓄電池に蓄えるか，あるいは，ス

マートハウスやスマートストアなどに供給する。これらの分散形電源の電力供給や需要な

どの調節はエネルギーマネジメントを通じて統括制御を行う。また，各分散形電源の発電

 
図 1.1  エネルギーマネジメントの概念図 (出典: 参考文献[5]) 
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電力の監視や管理などをすることにより，下記の 4点のメリットが得られる。 

1. ピークシフト (昼間電力消費の一部を夜間に移行させる方法）による電力設備の有効

活用 

2. 再生可能エネルギーの導入の促進 

3. 電気自動車の普及による充電インフラ設備の対策 

4. 停電対策 

図 1.2は情報通信技術を活用した需要サイドのエネルギー利用の一例である。図 1.2のよ

うに，太陽電池からの発電電力に応じて，熱需要や洗濯機，電気自動車の充電などのエネ

ルギー管理の制御がますます重要になると考えられる。 

1.1.2  再生可能エネルギー導入に際する課題 

再生可能エネルギー導入に際する課題としては，まず，家庭用太陽光発電システムの大

量導入により，余剰電力の発生，系統電圧の上昇，周波数調整力の不足などが挙げられる。

配電網の電圧上昇による太陽光発電の逆潮流の困難化の概念を図 1.3に示す。図 1.3により，

配電用変電所から離れたところは太陽光発電の逆潮流が増加するとともに，系統電圧が上

昇してしまう。従って，一部分の太陽電池を設置する家が太陽電池からの出力電力を抑制

しなければならない。また，図 1.4に示すように逆潮流電力が増加することにより，系統電

圧の周波数も上がってしまう。これらの問題を解決するために，太陽光発電の出力抑制制

御や電力貯蔵装置の導入などが必要である。また，太陽光発電は太陽光をエネルギー源と

して発電するため，夜間には発電できない。しかし，家庭の電力需要は夕方から夜間が中

心であることから需要と供給のギャップが生じてしまう。そこで，太陽光発電とガスエン

ジンコージェネレーション発電を併用する家庭用ハイブリッド発電システムが実用化され 

 
図 1.2  再生可能エネルギーの最大限の利用の一例 (出典: 参考文献[5]) 

 
図 1.3  系統電圧上昇による太陽光発電の逆潮流の困難化 (出典: 参考文献[5]) 
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ている。また，家庭へ導入する場合，熱需要は主に早朝と夜間に集中すると考えられる

から，図 1.5に示すようにこの 2つの発電システムを併用すれば，お互いに短所を補い合う

ことが可能である。 

1.1.3  既存の家庭用ハイブリッド発電システム 

近年，ガス会社や住宅メーカーより，ガスエンジンコージェネレーションシステムと太

陽光発電システムの家庭用ハイブリッド発電システムが市場投入されている。ガスエンジ

ンコージェネレーションシステムとしては，1 kWのガスエンジンが主に採用されているが，

家庭用燃料電池コージェネレーションシステムと太陽光発電システムを組み合わせた「ダ

ブル発電システム」[7]についても市場投入されている。現在，市販されている家庭用ハイ

ブリッド発電システムを図 1.6に示す。既存のシステムでは，2つのシステム (ガスエンジ

ンコージェネレーションシステムと太陽光発電システム)が個別に導入され交流で連系され

る構成となっている。 

既存のシステム構成は簡単ではあるが，2台のインバータが商用系統に同期して動作する

ため，電力系統の事故時に発電するためには，インバータ相互に同期を取って運転を行う

必要がある。また，電力貯蔵装置を本構成に導入すると，逆潮流を抑制することができ，

ガスエンジンコージェネレーションシステムの稼働率を上げることにより，総合効率の向 

  
図 1.4  逆潮流電力の増加による周波数調整力の不足の概念図 (出典: 参考文献[5]) 

太陽光発電
電力����

家庭負荷����

����������
����発電����

売電力

電力量

売電力�増加

�時 �時 ��時 ��時 ��時

 
図 1.5 家庭用ハイブリッド発電システムの発電イメージ図 (出典: 参考文献[6]) 
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上につながることが期待できる。しかし，その場合は電力貯蔵装置の多くが直流で動作す

るため，図 1.6の点線で示すように DC / DCコンバータおよび DC / ACインバータを追加す

る必要がある。 

1.1.4  提案する家庭用ハイブリッド発電システム 

現在，市販されている家庭用太陽光発電システムや家庭用ガスエンジンコージェネレー

ションシステムでは，それぞれの制御系が発電電力を管理しているが，ガスエンジンコー

ジェネレーションシステムや自然エネルギーの最大限の利用などのため，各分散形電源の

統合制御の検討が必要である。また，全システムの効率を向上するために図 1.7に示すよう

に「直流接続された家庭用ハイブリッド発電システム」の構成を提案する。また，直流で

接続することで，以下の 3項目のメリットが得られる。 

1. 電力変換器の台数を減らすことができ，低コスト化・低損失化が可能である。また，

直流から交流への変換回数を低減することができ，再生可能エネルギーの効率的な利

用に繋がる。 

2. 電力貯蔵装置を用いることで制御に柔軟性が生まれ，ガスエンジンコージェネレーシ

ョンシステムの稼働率を上げることができ，総合効率の向上が期待できる。 

3. 商用系統と一台のインバータで連系しているので，商用系統の停電時にも自立運転へ

移行し，電力を供給することが容易である。 

1.2  本研究の目的 

以上のような背景を踏まえ，家庭用ハイブリッド発電システムを導入する場合，家庭の

消費エネルギーの低減や自然エネルギーの最大限の利用などのため，家庭内の電気需要と

      

図 1.6  既存のハイブリッド発電システム  図 1.7 提案するハイブリッド発電システム 
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消費電力を同時に考慮した制御方式を提案し，実験による検証を行った。本研究において

は，家庭用ハイブリッド発電システムの研究を行うにあたり検討課題として主に以下の 4

項目が挙げられる。 

1. 既存のハイブリッド発電システムと提案するハイブリッド発電システムの電力変換 

損失に関する評価 

2. ハイブリッド発電システムから生じる余剰電力の対策および系統電圧上昇時の対策 

3. 自立運転時に各種負荷状態において，良好な制御特性を得るインバータの制御方式の

検討 

4. 商用系統連系・解列の無瞬断切り替え制御方式の検討 

上記の課題に対し，本論文では「直流接続された家庭用ハイブリッド発電システム」の

システムの構成・制御方式について述べ，実験的に検証を行った結果について述べる。 

1.3  論文の構成 

本論文は，上記の研究背景と目的により動機づけられた一連の研究から得られた成果を

まとめたものである。本論文は 6つの章より構成される。 

第 2 章では，直流接続されたシステムと交流接続されたシステムの損失比較を行い，直

流接続されたシステムの優位性を明らかにする。 

第 3 章では，直流接続された家庭用ハイブリッド発電システムの一形態として，太陽光

発電，ガスエンジンコージェネレーションの出力および電力貯蔵装置を直流で接続し，ハ

イブリッド発電システムの一体的運用によるエネルギーと設備の有効利用のため，各電力

変換器の電力制御手法について検討を行った。そして，電力貯蔵装置のエネルギー貯蔵量

に応じた系統連系運転時 [8]および自立運転時 [9]の制御方式について述べる。最後にミニ

モデルによる実験結果を示す。 

第 4 章では，提案するシステムの自立運転時における単相三線インバータの制御方式に

ついて述べる。一般家庭への給電は単相三線式であり，種々の家庭用負荷機器が使用され

ている。そこで，第一相 (赤)又は，第二相 (黒)と中性相 (白)を引き出して交流 100 Vの平

衡負荷の状況だけではなく不平衡負荷，非線形負荷，負荷変動などの状況でも運転継続が

可能な単相三線インバータの制御方式について検討する。そこで，第 4 章では，デットタ

イム補償を有する Σ-Δ変調制御を提案し PR (Proportional and Resonant)制御 [10]との比較を

行う。具体的には，平衡負荷時，不平衡負荷時，非線形負荷時における変換損失，インダ

クタ損失および電圧歪み率について比較を行い，Σ-Δ 変調制御 [11]の優位性を明らかにす
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る。また，負荷変動の条件において，各制御方式の過渡状態の制御特性の実験結果につい

て述べ，Σ-Δ変調制御の過渡状態の優位性を明らかにする。 

第 5 章では，提案するシステムの商用系統連系・解列の無瞬断切り替えを考慮した制御

方式について述べる。系統連系時のインバータ制御方式は PLL (Phase Locked Loop)により，

系統電圧と同期させる電流制御が一般的であり，自立運転時の制御方式はインバータで運

転周波数を決定する電圧制御が一般的である。しかし，系統連系運転時と自立運転時の制

御系が異なるため，相互の無瞬断切り替えを実現するには，制御系切り替えのための工夫

が必要である。第 5章では，この問題を解決するために，仮想同期発電機 (Virtual Synchronous 

Generator，以下では VSG) [12]を導入し，系統連系運転時および自立運転時での制御系を同

一にすることで，スムースな無瞬断切り替えの制御方式について検討を行い，実験結果に

ついて述べ，提案する商用系統連系・解列の無瞬断切り替え制御方式の有用性を明らかに

する。 

第 6 章では，本研究から得られた成果を総括し，提案する直流接続されたハイブリッド

発電システムの実用化に向けた研究課題について言及する。 
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第2章   直流システムと交流システムの損失比較 

2.1  緒言 

前章では，直流接続されたハイブリッド発電システムの構成を提案し，提案するハイブリ

ッド発電システムのメリットとしては低コスト化，低損失化および再生可能エネルギーの

効率的な利用に繋がることなどを挙げられた。 

本章では，直流接続されたハイブリッド発電システムの優位性について検証するため，一

戸建の熱需要や太陽光発電の発電電力，負荷パターンに基づき，損失の試算を行った。試

算の内容としては直流負荷の割合を変化させた場合の一年で平均した一日あたりの受電電

力量，逆潮流電力量および電力変換器損失について評価した。 

なお，試算を行ったデータは大阪大学工学研究科住宅用エネルギー計測調査データ(`95 ~ 

`05)の中で，和泉市の一戸建の 30分毎に計測した一年間分のデータである。 

2.2     直流システムと交流システムの損失比較 
2.2.1  システムの構成と試算方法 

直流接続されるハイブリッド発電システムの優位性について検証するため，損失の試算

を行った。交流システムおよび各電力変換器の定格容量は図 2.1に，直流システムおよび各

電力変換器の定格容量は図 2.2に示す。試算の条件として，システムの余剰電力がない場合

は表 2.1の式に対応し，システムの余剰電力がある場合は表 2.2の式に対応する。表 2.1の

式と表 2.2の式の制御方法に基づいて，受電電力量 (Wh)，逆潮流電力量 (Wh)，電力変換器

pvPGASP
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outpvP .
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              図 2.1  交流システム                    図 2.2  直流システム 
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の損失 (Wh)の計算を行った。また，本計算では簡単のため，EDLCはガスエンジンコージ

ェネレーションの余剰電力のみを吸収することとし，貯蔵容量 250 Whに設定した。交流シ

ステムにおける各機器の出力と変換器効率の関係や交流システムの受電電力(W)，逆潮流電

力 (W)の計算式を式 (2.1)に，直流システムの計算式を式 (2.2)に示す。式 (2.1)では，Pac.sp

が正であれば逆潮流電力として考え，負であれば受電電力として考える。式 (2.2)も同様で

ある。 
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P
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 ··················································· (2.1) 

ただし，式 (2.1)の各記号は図 2.1参照，Pは各部の有効電力を示し，ηは各部の変換器効率

を示す。 

表 2.1   逆潮流がない場合の試算方法 

(図 2.1と図 2.2を参照，* は指令値を示し，Pは各部の有効電力
を示し，ηは各部の変換器効率を示す。 
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表 2.2   逆潮流がある場合の試算方法 

(図 2.1と図 2.2を参照，* は指令値を示し，Pは各部の有効電力を
示し，ηは各部の変換器効率を示す) 
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ただし，式 (2.2)の各記号は図 2.2参照，Pは各部の有効電力を示し，ηは各部の変換効率

を示す。また，ηRECTは負荷内部の整流器回路の変換効率である。 

交流システムについては，各発電電源の変換器効率を含め，各電力変換器の出力を計算

する。直流システムについては，交流システムの計算方法と同じであるが，式 (2.2)の Y は
直流負荷が交流システムの全負荷の 100・Y %あることを示し，交流負荷が 100・(1 – Y) %あ

ることを示している。交流負荷から直流負荷に切り替える際，交流負荷の整流器回路がな

くなることにより内部の変換効率が向上すると考えられるので，負荷内部の整流器回路の

変換効率を ηRECTとして示している。 式 (2.1)と式 (2.2)の EDLC の充電および放電効率は

ともに ηEDLCとして表記した。 

2.2.2 試算結果   

試算に用いたパラメータを表 2.3に示す。図 2.4は DC / DCコンバータと DC / ACインバ

ータの効率曲線である[1][2]。ガスエンジンコージェネレーションの出力は通常 1 kW で一

定であるため，ηGAS.DCは一定とし，家庭用機器の総合変換効率は約 93 %であるとし，整流

器回路の効率は約 97 %と推定した[3]。この条件をもとに試算を行った。また，ガスエンジ

ンコージェネレーションの起動時間を家庭の熱需要をもとに決定した[1]。例として図 2.4

は中間期の晴日の運転パターンである。 

 

表 2.3   試算用のパラメータ 
 Parameter  Parameter 

ηGAS.DC 0.96 Vgrid ≦ 104 V 
ηDC.DC Depends on the Fig. 2.4 VEDLC 165 V ~ 200 V 

ηDC.AC Depends on the Fig. 2.4 PEDLC.max 1500 (W) 

ηEDLC 0.9 PEDLC.min 187.5 (W) 

ηRECT 0.97 Pconst 1000 (W) 

Ratio of DC load 0 ≦ Y ≦  1 Vgrid ≦ 104 V 
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まず，一年で平均した一日あたりの受電電力量を図 2.5に示す。一番左が交流システムの

計算結果である。直流システムは直流負荷の割合を 0 %から 100 %まで増やすとともに受電

電力量が減少した。直流負荷の割合を 100 %とした場合，受電電力量は交流システムより約

2.79 %低減される。この理由は二つある。第 1には EDLCに充電されるエネルギーが交流シ

ステムより多いことである。これはガスエンジンコージェネレーションからの出力と太陽

電池からの出力の電力変換段数の減少が原因である。第 2 には直流負荷の整流器回路がな

くなることにより，高効率で負荷に供給されるためである。次にシステムの一年で平均し

た一日あたりの逆潮流電力量の計算結果を図 2.6に示す。直流システムは直流負荷の割合を

0 %から 100 %まで増やすとともに逆潮流電力量が増加する。また，直流負荷の割合を 100 %

とした場合，直流システムの逆潮流電力量が交流システムより約 3.1 %増加した。この原因

は直流負荷が増加することにより，系統連系用インバータの通過電力が低減し，損失も低

減するためである。また，システムの一年で平均した一日あたり電力変換器の損失の計算

結果を図 2.7に示す。直流負荷がない場合 (Y = 0の時)，直流システムは交流システムより

約 25.1 %損失が低減した。その原因は EDLCの電力変換器の充電時の損失低減によるもの

DCDC .η

ACDC.η

   
図 2.3 DC / DCコンバータと DC / AC    図 2.4  中間期の晴日の運転パターンの一例 

インバータの効率曲線 

    
     図 2.5  一日あたりの受電電力量    図 2.6  一日あたりの逆潮流電力量の計算結果 
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である。しかし，直流負荷が 10 %の場合に損失が大きくなるのは，系統連系用インバータ

を通じて直流負荷に電力供給する際，負荷率が低く，効率が低くなり，系統連系用インバ

ータの損失が大きくなることが原因である。直流負荷が 0 % ~ 100 %の損失を平均すると 0.7 

kWh / dayとなり，交流システムの場合の 0.91 kWh / dayを基準とすると 24 %の損失低減と

なる。直流負荷が 0 % ~ 100 %において，電力変換器の損失がほとんど変わらない。その理

由としては，直流負荷の増加に対して太陽光発電が発電している時は系統連系用インバー

タの損失が減少し，逆潮流電力量が増加するが，一方，太陽光発電が発電していない時は

系統からの受電電力による系統連系用インバータの通過電力の損失が増加し，その相互が

相殺するためであると考えられる。 

これらの結果により，直流システムは直流負荷が増加するとともに交流系統からの受電電

力量が低減し，太陽光発電からの逆潮流電力量が増えることが分かった。これより，直流

システムは交流システムより分散形電源の発電電力を有効利用可能であると言える。また，

直流システムは交流システムに比べ，全ての場合において電力変換器の損失が低減される

ことが分かった。今後，太陽光発電の普及が進み，将来的にそれらの逆潮流電力量を電力

貯蔵装置により，制限する必要が生じる場合には直流システムがますます有効となると考

えられる。 

2.3  結言 

本章では，交流接続されたハイブリッド発電システムと直流接続されたハイブリッド発電

システムについて系統からの受電電力量，逆潮流電力量および電力変換器の損失の試算を

住宅でのエネルギー消費データに基づいて行った結果，直流システムでは分散電源の発電

電力を有効利用でき，交流システムに比べて直流システムでは電力変換器の損失が年平均

  
  図 2.7  一日あたり電力変換器の損失の計算結果                     
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で 24 %低減されることが分かった。従って，直流システムの損失低減効果が試算結果によ

り示された。 
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第3章   直流接続された家庭用ハイブリッド発電システム

の電力制御手法 

3.1  緒言 

前章では，直流接続されたハイブリッド発電システムの優位性について検証するため，一

戸建の熱需要や太陽光発電の発電電力，負荷パターンに基づき，損失の試算を行った。そ

の結果，直流接続されたハイブリッドシステムの優位性を確認した。 

本章では，直流接続された家庭用ハイブリッド発電システムの一形態として，太陽光発電，

ガスエンジンコージェネレーションの出力および電力貯蔵装置を直流で接続し，ハイブリ

ッド発電システムの一体的運用によるエネルギーと設備の有効利用のため，各電力変換器

の電力制御手法について検討を行った。また，電力貯蔵装置の蓄積エネルギーおよび連系

する配電線電圧に着目し，系統連系運転時と自立運転時の制御方式について検討を行い，

それぞれの制御特性を実験的に検証した結果について述べる。 

3.2  ハイブリッド発電システムの構成 

3.2.1    システムの構成 

ハイブリッド発電システムの構成を図 3.1 に示す。本システムの諸元を表 3.1 に示す。

SWGridがオンの状態であれば系統連系運転を行い，オフの状態であれば自立運転を行う。実

験システムは約 2.7 kWの太陽電池と 1 kWのガスエンジンコージェネレーションと 3 kWの

電力貯蔵装置を直流で接続し，直流負荷に供給し，1台のインバータで商用系統と連系およ

び自立運転の制御を行う。電力貯蔵装置としては鉛蓄電池，リチウムイオン電池，電気二

重層キャパシタ (Electric Double Layer Capacitors, 以下では EDLC)などが考えられる。EDLC

は二次電池など他の電力貯蔵装置と比較してエネルギー密度は低いが，頻繁な充放電の繰

り返しに対し，寿命が長く，更に充電エネルギーが電圧により容易に分かるという利点が

ある。本システムでは，電力貯蔵装置として，上記の特性を有する EDLC を用い，電力貯

蔵装置の容量低減を狙い，起動・停止が容易なガスエンジンコージェネレーションを用い

た。また，自立運転時では家庭の特定負荷はガスエンジンコージェネレーションからの出

力でまかなえるように 1 kW未満として設定した。自立運転の目的は停電時，ガスエンジン

コージェネレーションの発電電力により家庭の特定負荷に電力供給することである。本章

では、系統連系運転から自立運転へ遷移する方法は，無瞬断の切り替えの方法ではなく，

単独運転防止制御で用いられる方法と同様，商用系統側の位相の変化などを検出した際に
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全システムを運転停止させる。その後，スイッチ SWGridを開き，自立運転を開始させる。電

力貯蔵装置をシステムに導入する狙いは三つある。一つはガスエンジンコージェネレーシ

ョンの余剰電力を充電すること，二つは自立運転のため，最後は系統電圧上昇時の対策の

ためである。これらの目的のため，ガスエンジンコージェネレーションの起動・停止時の

不足，余剰電力の吸収，供給を行い，太陽光発電の変動による配電線電圧上昇を抑制する

ために EDLCを用いた。表 3.2は用いた EDLCの仕様であり，実験システムでは 4個直列

図 3.1  ハイブリッド発電システムの構成 

表 3.1  ハイブリッド発電システムの諸元 

Solar panels 

maximum power = 2700 W, 

maximum open voltage = 225V, 

maximum short current = 12 A 

EDLC 4-series units (54V / 75F for each unit) 

Gas engine co-generation system Simulated by a DC power supply 

表 3.2  EDLCの仕様 

Item Rapid charge and discharge system 

Type FML – 2A 

Rated Voltage (V) 54 

Rated Capacitance (F) 75 

Rated Current (A) 40 

Ｉnternal resistance (mΩ) 45 

Regular internal resistance (ΩF) 3.4 

Stored energy (Wh) 30.4 
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で用いている。この EDLCの電圧は系統連系運転時には 160 Vから 200 Vまでを利用する

ことにより 37.5 Whのエネルギー吸放出ができる。一方，自立運転時には 115 Vから 200 V

までを利用することにより 69.73 Whのエネルギー吸放出ができる。一般的に家庭用で使わ

れる 1 kW出力のガスエンジンコージェネレーションの発電ユニットは起動してから暖気運

転の時間を含めて定格出力に至るまで，約 2分 (115 Vから 160 Vまでを利用すること)か
ら 4分 (115 Vから 200 Vまでを利用すること)程度必要であるので，本システムはガスエ
ンジンコージェネレーションが定格出力するまでの時間を考慮した上で EDLC の容量を設

計した。すなわち，自立運転時には図 3.1の 1 kWの家庭の特定負荷 (Ps.load)へ 4分供給でき

る容量である。なお，この起動時間は系統連系運転時でも同じであるが，系統連系運転時

は家庭の熱需要に合わせた運転 (熱需要追従運転)を行うので，EDLC の容量設計には影響

しない。また，ガスエンジン発電ユニットの起動時間はガスエンジンの暖気運転を含めた

ものであり，暖気運転が終わってからは約 1 秒間で系統連系用インバータが定格まで出力

する。 

3.2.2   制御系の全体構成 

制御系の全体構成では図 3.2 に示すように Main Controller という上位コントローラを考

え，システムの状態やガスエンジンコージェネレーションの運転情報に基づき，各電力変

換器のコントローラに制御指令値を与える。ここで，PVC (Photo-Voltaic Controller)は太陽電

池の昇圧チョッパのコントローラ，CGC (Co-Generation Controller)はガスエンジンコジェネ

レーションシステムの降圧チョッパのコントローラ，ESC (Energy Storage Controller)は

EDLCの双方向チョッパのコントローラ，ADC (AC/DC Converter Controller)は単相三線式イ

ンバータのコントローラである。本システムの基本の制御方法を表 3.3に示す。まず，系統

連系運転時については PVCが最大電力点追従制御 (以下では MPPT制御)を行い，CGCが

家庭の熱需要によりオン/オフ制御を行う。ESC については二つの役割がある。一つはガス

エンジンコージェネレーションの余剰電力を充電すること。二つは系統電圧上昇時の対策

   
図 3.2  制御系の全体構成 



     第 3章 直流接続された家庭用ハイブリッド発電システムの電力制御手法 

 17

である。ADCは直流電圧を一定 (340 V)制御する。次に自立運転時については，PVCがMPPT

制御を行い，CGCが EDLCの電圧によりオン/オフ制御を行う。また，ESCが直流電圧を一

定 (340 V)制御し，ADCが交流電圧 (100 V / 200 V, 60 Hz)の一定電圧制御を行う。各 DC / DC

コンバータは 3.3節で述べる運転モードに従って制御を行う。 

3.3  ハイブリッド発電システムの制御方法 

3.3.1  系統連系運転時の各変換器の制御方式 

PVCは通常MPPT制御を行い，CGCは家庭の熱需要により，ガスエンジンコージェネレ

ーションの定格出力でオン/オフ制御を行う。定格出力でオン/オフ制御をする理由は，家庭
用の小容量ガスエンジンコージェネレーションでは部分負荷運転において発電効率が低下

するためである。ただし，系統電圧上昇を抑制するために，ガスエンジンコージェネレー

ションの出力を抑制させることがある。ESCはシステムの状態に応じて充放電制御を行い，

ADC が直流電圧の一定制御を行う。図 3.3 はハイブリッド発電システムの系統連系運転時

のモード図である。EDLCの電圧の範囲とシステムの余剰電力の有無 (Psp ＞ 0 or Psp ≦ 0)

と商用系統電圧 (Vgrid)の条件に基づき，制御方式を変更する。以下では各運転モードについ

て述べる。 

3.3.2  EDLCの電圧による各運転モード 

まず，EDLC の電圧 (定格電圧 216 V)により，充電領域 (VEDLC ＜ 160 V)，充放電領域 

(160V ≦ VEDLC ≦ 200 V)および充電停止領域 (200 V ＜ VEDLC ≦ 216 V)の三つの領域に分

けて制御を行う。充電領域では一定の充電量に回復させるための領域である。充放電領域

はシステムの情報をもとに EDLC を充放電する領域である。充電停止領域では EDLC への

充電が過度になり定格電圧を超えてしまわないよう，充電を停止する領域である。通常は

充放電領域と充電停止領域で運転し，自立運転から系統連系運転に復帰したときのみ充電

  表 3.3  ハイブリッド発電システムの制御方法 
Main controller Grid-connected operation Stand-alone operation 

PVC MPPT control MPPT control 

CGC 
ON/OFF control  

(It depend on heat demand) 

ON/OFF control  

(It depend on EDLC voltage) 

ESC 

(1) Charge surplus power of 

gas engine co-generation. 

(2) Charge all of surplus power 

if grid voltage is rising. 

DC Bus voltage control  

(V*
dc = 340) 

ADC DC Bus voltage control (V*
dc = 340) AC output voltage control (e*

ab = 200) 
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領域で運転する可能性がある。商用系統電圧 (Vgrid)およびシステムの余剰電力(システムの

余剰電力 (Psp) = 太陽光発電の発電電力 (PPV) + ガスエンジンコージェネレーションの出

力電力 (PGAS) – 負荷電力 (Pload))の有無により，商用系統電圧が許容範囲内 (101±6 V)でシ

ステムの余剰電力の有り (Psp ＞ 0)と無し (Psp ≦ 0)の場合，系統電圧上昇時 (Vgrid ≧ 107 

V)の三つのパターンに分けて制御を行う。システムの余剰電力がない場合 (Psp ≦ 0)につい

ては PVC が常に MPPT制御を行い，CGC は家庭の熱需要によりオン/オフ制御を行う。ま

た、システムの総発電電力は負荷電力より小さいので，ESC は負荷電力と発電電力の差の

一部を分担するよう放電させる。システムの余剰電力があり (Psp ＞ 0)かつ商用系統電圧が

許容範囲内 (101±6 V)にある場合については日本では太陽光発電の余剰電力は商用系統へ

の逆潮流が認められるが，ガスエンジンコージェネレーションの余剰電力は商用系統への

逆潮流が認められないので，ガスエンジンコージェネレーションの余剰電力が逆潮流しな

いように EDLC を充電し，太陽光発電の余剰電力のみ逆潮流する。系統電圧上昇時につい

ては，ガスエンジンコージェネレーションの出力および，太陽電池の出力の逆潮流分を

EDLCに吸収させる。EDLCに充電できない場合，ガスエンジンコージェネレーションの出

力を制限し，ガスエンジンコージェネレーションの出力が 0 になってもシステムの余剰電

力が生じている場合は，太陽電池出力を制限する。系統電圧の上昇が同一配電線内に導入

された他の太陽光発電の出力の逆潮流などに起因する場合においても，本システムでは

EDLCに自システムの余剰電力を吸収し，逆潮流電力を抑制する。それぞれの EDLCの電圧

の範囲に応じた制御方法について以下に述べる。 

 

     図 3.3  ハイブリッド発電システムの系統連系運転時のモード図 
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3.3.2.1  充電領域 (VEDLC ＜ 160 V) 

○1 商用系統電圧が許容範囲内にあり (Vgrid ＜ 107 V)かつシステムの余剰電力がない

場合 (Psp ≦ 0)  

この運転モード (Mode A)では PVCは常にMPPT制御を行い，CGCは家庭の熱需要に

よりオン/オフ制御を行う。また，ESCはこのシステムが定義した充電電力値 (PCHG)で充電

させる。この運転モードを表 3.4に示す。 

○2 商用系統電圧が許容範囲内にあり (Vgrid ＜ 107 V)かつシステムの余剰電力があ
る場合 (Psp ＞ 0)  

この運転モード (Mode B)では PVCは常にMPPT制御を行い，CGCは家庭の熱需要に

よりオン/オフ制御を行う。ESC の制御方法は以下のとおりである。まず，商用系統電圧が

104 V以下の場合は商用系統電圧が許容範囲内 (101±6 V)に対して余裕がある。従って，ガ

スエンジンコージェネレーションの余剰電力 (ガスエンジンコージェネレーションの出力

電力－負荷電力)は逆潮流せず， EDLCに充電するが，太陽光発電の余剰電力は逆潮流を行

う。また，商用系統電圧が 104 Vを越えると系統電圧上昇を抑制するためにシステムの余剰

電力を EDLCに吸収する。さらに，商用系統電圧が 106 Vより上昇した場合，ガスエンジ

ンコージェネレーションの出力を制限し始める。なお，EDLCの充電電力が決められた最小

充電電力値 (PEDLC.min)より小さい場合，変換器効率の低い領域で充電させないように最小充

電電力値で充電する。この運転モードを表 3.5に示す。 

○3 系統電圧上昇時 (Vgrid ≧ 107)  

この運転モード (Mode C) では PVC は常に MPPT 制御を行い，システムの余剰電力が

EDLC の最大電力 (PEDLC.max)より小さい場合，CGC は家庭の熱需要によりオン/オフ制御を

行う。一方，システムの余剰電力が EDLC の最大電力より大きくなろうとするとガスエン

ジンコージェネレーションの出力を抑制する。EDLC はシステムの余剰電力を全て充電す

る。CGC は家庭負荷の使用状況に合わせて出力を制御する。この運転モードを表 3.6 に示

表 3.4  モード Aと D 
(図 3.1を参照, なお，* は指令値として表し，Pは有効電力として表す) 

0* =EDLCP
CHGEDLC PP −=*

)0( max.
*

GASGAS PorP =
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す。 

3.3.2.2  充放電領域 (160V ≦ VEDLC ≦ 200 V) 

○1 商用系統電圧が許容範囲内にあり (Vgrid ＜ 107 V)かつシステムの余剰電力がない

場合 (Psp ≦ 0)  

3･2･2･1節で述べた充電領域は自立運転から復帰した時に一定の充電量に回復させる

ための領域である。しかし，系統連系運転時では常に充放電領域で動作させるため，EDLC

の電圧が 160 Vから 165 Vの間にある時，充電領域への遷移をさせないために EDLCから

放電しないように P*
EDLC = 0とする (Mode D)。なお，EDLCの電圧の測定誤差およびヒス

表 3.5  モード Bと F 
(図 3.1を参照, なお，* は指令値として表し，Pは有効電力として表す) 
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表 3.6  モード Cと G 

(図 3.1を参照, なお，* は指令値として表し，Pは有効電力として表す) 

)(*
loadGASPVEDLC PPPP −+−=

max.max. EDLCloadGASPV PPPP ≤−+

max.max. EDLCloadGASPV PPPP >−+

)0( max.
**
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テリシスの電圧範囲を考慮した上で 5 Vの範囲を決めた。165 Vから 200 Vまででは，受電

電力が決められた値 (Pconst)以上になると，受電電力 (Psp ≦ 0)を Pconstに抑えつつ EDLCの

定格容量を超えないように EDLCを放電させる (Mode E)。なお，実際には，各部の電力変

換器の損失があるため，受電電力は Pconstにこれら変換器の損失電力を加えたものとなる。

また，最大放電電力の値 (PEDLC.max)を越えると PEDLC.max で放電する。PVCは常にMPPT制

御を行い，CGCは家庭の熱需要によりオン/オフ制御を行う。これらの運転モードを表 3.4，

および表 3.7に示す。 

○2 商用系統電圧が許容範囲内にあり (Vgrid ＜ 107 V)かつシステムの余剰電力がある
場合 (Psp ＞ 0)  

この運転モード (Mode F)では表 3.5に示すようにモード Bと同じ運転を行う。ただし，

この運転モードでは，EDLC は必ずしも充電する必要ではないので，モード B と異なって

最小充電電力値をゼロとする。 

○3 系統電圧上昇時 (Vgrid ≧ 107)  

この運転モード(Mode G)では表 3.6に示すようにモード Cと同じ運転を行う。 

3.3.2.3  充電停止領域 (200V ≦ VEDLC ≦ 216 V) 

○1 商用系統電圧が許容範囲内にあり (Vgrid ＜ 107 V)かつシステムの余剰電力がない場
合 (Psp ≦ 0)  

この運転モード (Mode H)では PVCは常にMPPT制御を行い，CGCは家庭の熱需要により

オン/オフ制御を行う。また，ESCは図 3.4の通りに放電する。図 3.4の実線では受電電力を

示し，点線では EDLCからの放電電力指令値 (P*
EDLC)を示す。ESCが決めた放電率 100・X %

により 100・X %の受電電力を放電させる。また，Xの設定値を 1にすると，変換効率を考

慮していない場合には，EDLCからの放電電力分が逆潮流になる可能性があるので，このよ

表 3.7  モード E 
(図 3.1を参照, なお，* は指令値として表し，Pは有効電力として表す) 

)0( max.
*

GASGAS PorP =

constGASPVload PPPP ≤+− )(
0* =EDLCP










constGASPVload PPPP >+− )(

constGASPVloadEDLC PPPPP −+−= )(*
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*

min. EDLCEDLCEDLC PPP ≤≤
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うな状況を避けるように X の範囲は 0以上 1未満とする。ただし，変換効率を考慮してい

る場合には，Xを 1に設定しても，逆潮流にはならないと考えられる。また，EDLCの最大

放電電力の値 (PEDLC.max)を越えると PEDLC.max で放電する。この運転モードを表 3.8に示す。  

○2 商用系統電圧が許容範囲内にあり (Vgrid ＜ 107 V)かつシステムの余剰電力がある
場合 (Psp ＞ 0)  

この運転モード (Mode I)では表 3.9に示すように商用系統電圧が 104 V以下の場合 (a = 

0)では PVCは常にMPPT制御を行い，CGCは家庭の熱需要によりオン/オフ制御を行う。た

だし，ガスエンジンコージェネレーションの出力上限値を負荷電力に等しくする。商用系

統電圧が 104 V以上の場合では太陽光発電の余剰電力がある場合とない場合について PVC

と CGCの制御方法を変える。図 3.5はモード I の太陽電池の出力と商用系統電圧の関係図

P

t
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図 3.4  受電電力 Psp と放電電力指令値 P*

EDLC との関係図 

表 3.8  モード H 
(図 3.1を参照, なお，* は指令値として表し，Pは有効電力として表す) 
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  図 3.5  モード Iにおける PPV と Vgrid との関係図  図 3.6 モード Iにおける P*

GAS と Vgrid との関係図 
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である。まず，太陽光発電の余剰電力がある場合 (PPV ≧ Pload ,Case(1))では，図 5の Case(1)

に示すように商用系統電圧が 104Ｖ以上になると，図 3.5の PPV.limの式により太陽電池の出

力の制限を行う。更に商用系統電圧が 107Ｖ以上になると，太陽電池の出力上限値を負荷電

力に等しくする。次に太陽光発電の余剰電力がない場合 (PPV < Pload , Case(2))では，図 3.5の

Case(2)に示すように太陽電池はMPPT制御を行う。図 3.6はモード Iのガスエンジンコージ

ェネレーションからの出力と商用系統電圧の関係図である。まず，太陽光発電の余剰電力

がある場合 (PPV ≧ Pload ,Case(1))では，図 3.6の Case(1)に示すようにガスエンジンコージェ

ネレーションの出力は商用系統電圧が 104V以上になると出力の制限を始め，商用系統電圧

が 107V以上になるとガスエンジンコージェネレーションをオフとする。次に太陽光発電の

余剰電力がない場合(PPV < Pload , Case(2))では，図 3.6の Case(2)に示すように商用系統電圧

が 104V以上になると出力の制限をし始める。ただし，商用系統電圧が 107V以上になると

ガスエンジンコージェネレーションからの出力は負荷電力と太陽電池の出力の差と等しく

する。 

○3 系統電圧上昇時 (Vgrid ≧ 107)  

この運転モード(Mode J)では， CGCについてはガスエンジンコージェネレーションがオ

表 3.9  モード Iと J 
 (図 3.1を参照, なお，* は指令値として表し，Pは有効電力として表す) 

0* =EDLCP
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1=a

loadPV PP <

10 <≤ a

 

EDLCV EDLCV gridV





 

     図 3.7  系統連系運転時の制御モードのヒステリシス 
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ンするときに逆潮流しないように出力制限をする。また，太陽電池についても負荷電力に

応じ，出力制限を行う。この運転モードを表 3.9に示す。なお，表 3.9の aは表 3.5を参照。 

また，系統連系運転時の制御の安定性を考え，制御モード遷移時のヒステリシスを導入

した。図 3.7は系統連系運転時の制御モード遷移時のヒステリシスである。まず，充電領域 

(モード A, B, C)から充放電領域 (モード E, F, G)へ制御モードが遷移するとき，EDLCの定

格容量の 70 ％である 175 Vに達するまで充電領域の制御を継続する。EDLCが放電し，そ

の電圧が低下してきたときにモードA, B, Cに移らないように 163 VにてモードDの運転と

なり，EDLCは放電を停止させる。ここで，163 Vとした理由は 165 Vに対して 2 Vのヒス

テリシスを設けたためである。すなわち，モード Eからモード Dへの遷移の必要なヒステ

リシス幅は 2 Vである。逆にモード Dからモード Eの遷移は 165 Vにて行われる。次は充

電停止領域 (モード H, I, J)から充放電領域 (モード E, F, G)へ制御モードが遷移するとき，

EDLCの定格容量の 86 ％である 195 Vに達するまで充電停止領域の制御を継続する。すな

わち，モード H，I，Jからモード E，F，Gへの遷移の必要なヒステリシス幅は 5 Vである。

また，逆に充放電領域から充電停止領域へは 200 Vにて制御モードが遷移する。最後は系統

電圧上昇時 (モード C, G, J)から系統電圧正常時 (モード B, F ,I)へ制御モードが遷移すると

き，商用系統電圧が 106 Vに達するまで系統電圧上昇時の制御を継続する。一方，系統電圧

正常時から系統電圧上昇時へは商用系統電圧 107 Vにて制御モードが遷移する。 

3.3.3  自立運転時の各変換器の制御方式 

  図 3.8は自立運転時の制御方式である。PVCは通常MPPT制御を行い，ESCが直流電圧
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    図 3.8  自立運転時の制御方法 
(図 3.1を参照, なお，* は指令値として表し，Pは有効電力として表す) 
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(340 V)の一定制御を行う。また，CGC は EDLC の電圧によりオン/オフ制御を行い，ADC

が交流電圧(100 / 200 V, 60 Hz)の一定制御を行う。PVCでは，EDLCの定格容量を出来る限

り利用するために，EDLCの電圧が 205 V (EDLCの定格電圧 216 V)に至ると，太陽電池の

出力制限を行う。205 Vは直列接続された EDLCセル電圧の 5 %のばらつきを考慮し，定格

電圧よりも少し低い電圧としている。EDLCの電圧が 205 Vを超えた場合かつ太陽電池の出

力が家庭の特定負荷電力以上になると，EDLCを放電させるために太陽電池が家庭の特定負

荷電力の 80 %を出力し，残りの電力は EDLCが供給する。ここで，80 %を設定した理由と

しては，特定負荷が 1 kWの場合では，EDLCが 200 W放電し，この時，EDLCの変換器の

効率が 85 %以上を得られるためだと考えられる。EDLCの電圧が 200 V以下に下がると，

この出力制限を解除する。また，CGCは EDLCの電圧が 115 Vを下回るとオン，200 Vを

越えるとオフとするオン・オフ制御を行う。なお，自立運転時の CGCのオン・オフ制御の

安定性を考えた上で，図 3.8に示すような各 2 Vのヒステリシスを導入した。 

3.4  各変換器の制御方法 

3.4.1    太陽電池の変換器の制御方法 

太陽電池用昇圧チョッパの回路を図 3.9 に示す。図 3.10 に示した太陽電池用昇圧チョッ

パの制御ブロックは太陽電池の電圧 (VPV)と電流 (IPV)をフィードバックして，MPPT制御か

ら適切な太陽電池の出力電流 (I*
MPPT)を算出し，出力電力を制限し (PPV.lim)，電流指令値 

(I*
PV)を算出し，電流制御を行う。また，この PI (比例・積分)制御にはリアクトル電流の指

令値 (I*
PV)とフィードバック値 (IPV)の差分を入力し，比例ゲインをかけた出力は，リアク

トル (LPV)の電圧降下に相当する。本システムは運転パターンにより，3.3.2.3で述べた太陽

電池の出力を制限する場合があるため，図 3.10の PPV.limの値を設定する。PPV.limの初期値は

太陽パネルの最大出力電力(2.7 kW)と等しい。 

また，MPPT制御の方法として，本研究では Fuzzy制御を用いた[1]。その理由は，通常用

いられる山登り法に比べて太陽電池の日射変動に対する応答が速いためである[1]。山登り

法は簡単であるが，常に動作点を微小変動させるため，出力変動を生じやすい[2]。しかし，

Fuzzy 制御は出力変動を生じないという利点がある。Fuzzy 制御ブロックを図 3.11 に示す
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    図 3.9  太陽電池用昇圧チョッパの回路    図 3.10  太陽電池用昇圧チョッパの制御ブロック 
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[3][4]。サンプリングされた太陽電池の電圧 (VPV(k))と電流 (IPV(k))から PPV(k)を求め，式 (1)

の ΔPPV(k)と式 (2)の E(k)を算出し，Fuzzy 制御ブロックに入れて，メンバーシップ関数[5]

と制御規則表[5]から ΔI*
MPPT(k) を求めて，それを積分して太陽電池の電流指令値 (I*

MPPT)を

求める。なお，式(3.1)，(3.2)において(k)は kサンプル時点の各値を示す。 

)1()1()()()( −⋅−−⋅=∆ kIkVkIkVkP PVPVPVPVPV  ············································· (3.1) 

)1()(
)1()()(

−−
−−

=
kIkI
kPkPkE

PVPV

PVPV  ············································································· (3.2) 

3.4.2  EDLCの変換器の制御方法 

EDLC用双方向チョッパの回路を図 3.12に示す。図 3.13に示した制御ブロックは EDLC

の電圧 (VEDLC)や電流 (IEDLC) ，直流電圧 (VDCBUS)をフィードバックする。また，スイッチ

SWEDLC がオフ (0)の状態であれば自立運転時の直流電圧の一定制御 (V*
DCBUS)を行い，オン 

(1)の状態であれば系統連系運転時の電力制御 (P*
EDLC)を行う。 

3.4.3   ガスエンジンコージェネレーションの変換器の制御方法 

ガスエンジンコージェネレーション用降圧チョッパの回路を図 3.14に示す。図 3.15はガ

スエンジンコージェネレーション用降圧チョッパの制御ブロックである。降圧チョッパの

入力電圧 (VGAS)と出力電圧 (VDCBUS)と出力電流 (IGAS)をフィードバックして，電力制御 
(P*

GAS)を行う。ガスエンジンコージェネレーションがオンの場合，CGC は定電力の出力制

)(kPPV∆

)(kE

)(* kIMPPT∆

)1(* −kIMPPT

*
MPPTI

 
図 3.11  Fuzzy制御ブロック 
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図 3.12  EDLC用双方向チョッパの回路   図 3.13  EDLC用双方向チョッパの制御ブロック 
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御 (1kW)を行う。 

3.4.4   単相三線インバータの制御方法 

図 3.16 に単相三線式インバータの回路を示す。系統連系運転時では，単相三線インバー

タが直流電圧の一定制御 (340 V)を行う。直流電圧 340 Vを設定する理由として,200 V交流

電源の波高値 282 Vに対し,直流電圧は Linv1 ~ Linv3の電圧降下や半導体素子のオン電圧分だ

け，高くする必要があるため 340 Vとした。図 3.17に示した系統連系運転時の制御ブロッ

ク[6][7]は，商用系統の電圧 (vab)と電流 (iab)の位相を APF(All Pass Filter, 位相シフト回路)

により 90度ずらし，商用系統の位相を検出して, d q変換を行い，PI制御を行う。最後に d 

q軸からα β軸に変換し，指令値 (v*
α)を求めて単相三線インバータの制御を行う。また，商

用系統電圧と電流にはスイッチング周波数 (18 kHz)により発生するノイズ部分を遮断する

ため，遮断周波数 1 kHzのローパスフィルタ（LPF1）をかけている。位相検出には 3次，5

次等の高調波を除去するため，遮断周波数 60 Hzのローパスフィルタ(LPF2)をかけている。
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図 3.14  ガスエンジンコージェネレーション用降圧チョッパの回路 
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   図 3.15  ガスエンジンコージェネレーション用降圧チョッパの制御ブロック 
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またオールパスフィルタ (APF)を通して，LPF2の位相遅れ (π / 4)を補償する。    

一方，自立運転時では家庭の特定負荷 (1 kW)に供給するために，単相三線インバータが

交流電圧の一定制御 (100 V / 200 V, 60 Hz)を行う。自立運転時の制御ブロックを図 3.18およ

び図 3.19に示す。図 3.18に示したブロックは 200 V, 60 Hzの交流電圧を一定制御するため

に四つのスイッチ (Qinv1, Qinv2, Qinv5, Qinv6)についてフルブリッジ単相インバータとして，a

相と b相の線間電圧 (eab)を制御する[8][9]。図 3.19に示した制御ブロック図は不平衡負荷の

場合において，a相，又は b相と中性相の交流電圧 (100 V)のバランスを取るために二つの

スイッチ (Qinv3, Qinv4)について中性線の電位を制御する。a相と b相のフィードバックした
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  図 3.17  系統連系運転時の制御ブロック 
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図 3.18  交流電圧の一定制御の制御ブロック 
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図 3.19  中性線電位の制御ブロック 
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電圧 (ea, eb)を足し，ea + ebを 0 Vに制御を行う。なお，いずれの電圧制御においても，電圧

ル－プの比例のゲインを増加させて定常偏差を減少させるために 60 Hz のバンドパスフィ

ルタ (BPF, Band Pass Filter)を導入する。 

3.5   ハイブリッド発電システムの実験結果 

3.5.1    系統連系運転時の実験結果 

実験を行った内容を図 3.20に示す。図 3.20により，充放電領域でモード遷移の検証を行

うために EDLC の電圧変化，負荷の変化，ガスエンジンコージェネレーションの余剰電力

の充電および夜間における場合の 4 パターンについて実験を行った。まず EDLC の電圧変

化によるモード遷移の実験結果について述べる。次に負荷の変化によるモード遷移の実験

結果について述べる。次にガスエンジンコージェネレーションの余剰電力を充電させる実

験結果について述べる。最後は夜間を想定した実験結果について述べる。実験システムの

回路図を図 3.21に示す。図 3.21の式は実験における測定電力である。実験の主回路のパラ

メータを表 3.10に示す。また，PVC, CGC, ESCと ADCの制御方式のパラメータを表 3.11

に示す。なお，系統連系運転時の実験ではガスエンジンコージェネレーションの代わりに

模擬直流電源を用いる。直流電源で模擬することの妥当性については,問題無いことをガス

エンジン実機の出力特性の実験結果により確認している[10]。また，運転のモード遷移の確

認を目的としたため，ガスエンジン発電ユニットの起動に要する暖気運転の時間を考慮せ

ず，インバータの定格まで出力する 1 秒間程度でガスエンジン発電ユニットが起動するも

のとして実験を行った。また,これらの実験結果のサンプリング周波数は 5 kHzで，各実験

波形は 1 kHzローパスフィルタをかけている。実験では，システムの制御におけるモード遷

移について検証を行うことを目的としたため，全て交流負荷を使用し，直流負荷は使用し

ていない。 

   

図 3.20  実験を行ったフローチャート 
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3.5.1.1  EDLC電圧によるモード遷移の実験結果 
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図 3.21  実験システムの回路図 

表 3.10  実験の主回路のパラメータ      
Electrical components Parameter of power circuit 

Inductance  
LPV 3.0 mH LEDLC  7.0 mH  

LGAS 6.6 mH Linv  4.0 mH  

capacitance 

EDLC 18.75 F CEDLC 4700μF 

CGAS 4700μF Cinv 4700μF 

Cab 18μF  

    
   表 3.11  PVC, CGC, ESCと ADCの制御方式のパラメータ 

Control block Parameter 

PVC PPV.max = 2700 (W) 

CGC PGAS.max = 1000 (W) 

ESC 
PEDLC.max = 1500 (W)  

PCHG = PEDLC.min = 187.5 (W), X = 0.95 

ADC Pconst = 1000 (W) 

 



     第 3章 直流接続された家庭用ハイブリッド発電システムの電力制御手法 

 31

図 3.22は図 3.3の充放電領域でのモード Eからモード D への遷移の実験結果である。負

荷電力は約 3.2 kW，ガスエンジンコージェネレーションはオフの状態，太陽電池の出力は

約 1 kWであった。この場合の EDLCは約 1.2 kW(P*
EDLC = Pload – (PPV + PGAS) - Pconst = 3.2 kW 

– (1 kW + 0 kW) – 1 kW} =1.2kW)放電し，このときはモード Eで動作していた。EDLCの電

圧が 163 V以下になると，放電が停止している。この時，受電電力が 2.2 kWに増加してい

る。なお，実験結果では電圧センサに起因して EDLCの測定電圧は約 1 Vの誤差が見られ

る。これはモード D に遷移したことに相当する。なお，モード Eの実験結果では受電電力

を Pconst (1 kW)に抑えられていないが，これは実験装置のセンサ数および A / D変換のチャン

ネル数に制限され，DC / DCコンバータの入力側の電圧，電流センサにより，太陽電池およ

び EDLCの電力制御を行ったため，これらの DC / DCコンバータの損失 (200 W)によるも

のである。これについては受電電力をフィードバックするなど変換器の損失を考慮する制

御を行うことで解決できると考えられる。 

3.5.1.2  負荷の変化によるモード遷移の実験結果 

図 3.23は EDLCが充放電していない状態において，商用系統電圧が許容範囲内にありか

つシステムの余剰電力がない場合から負荷の変化によりシステムの余剰電力がある場合へ

 

図 3.22  モード Eからモード Dへの遷移の実験結果 
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のモード遷移の実験結果を示している。これは，図 3.3の充放電領域のモード Dからモード

Fへの遷移に相当する。モード Dで動作しているときの，EDLCの電圧は約 164 V，ガスエ

ンジンコージェネレーションはオフの状態，負荷電力は最初約 2 kW，太陽電池の出力は約

1.4 kW，受電電力は約 600 Wであった。家庭負荷が 1 kWに変化すると太陽光発電の余剰電

力 (約 400 W)のみ逆潮流する状態に遷移した。これはモード Fに遷移したことに相当する。 

3.5.1.3 ガスエンジンコージェネレーションからの余剰電力を充電した場合の実験結果 

商用系統電圧が許容範囲内にありかつシステムの余剰電力がある場合において，ガスエ

ンジンコージェネレーションの余剰電力を EDLC に充電している状態から負荷電力の増加

により，EDLC が充電状態から充電停止状態になる場合の実験結果を図 3.24 に示す。これ

は図 3.3の充放電領域のモード Fに相当する。ガスエンジンコージェネレーションは家庭の

熱需要に従って運転計画通りにオンしたまま，約 1 kWの出力であり，負荷電力は最初約 0 W

で，太陽電池の出力は約 900 Wであった。EDLCが約 1 kWで充電していた。負荷電力が 1 kW

に変化すると，ガスエンジンコージェネレーションからの出力は家庭負荷に供給し，ガス

エンジンコージェネレーションの余剰電力がないので， EDLC がガスエンジンコージェネ

レーションの余剰電力の充電の動作を停止し，太陽電池の出力分のみ逆潮流している。ま

た，上位コントローラの計算時間である 20 ms ごとにそれぞれのコントローラ (PVC や

ESC，CGC)の指令値を更新し，家庭負荷が急に変動すると，20 msの制御の遅れのため，図

 
図 3.23  モード Dからモード Fへの遷移の実験結果 
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3.24の 2.9秒付近に示すような過渡状態が発生する。 

3.5.1.4    夜間を想定した実験結果 

図 3.25は夜間を想定したモード Eの動作である。負荷電力は約 2 kW，ガスエンジンコ

ージェネレーションは最初オフの状態であった。受電電力が Pconst (1 kW)以上のため，EDLC 

から約 1 kWを放電している。しかし，8秒付近でガスエンジンコージェネレーションが起

動し，受電電力が Pconst (1 kW)以下となると，EDLCの出力はほぼゼロになった。 

3.5.2   夜間を想定した自立運転時の実験結果 

この場合，a相の負荷電力は約 300 Wで b相の負荷電力は約 180 Wである。ガスエンジ

ンコージェネレーションについては図 3.26の実験結果では EDLCの電圧が 115 V以下にな

るとガスエンジンコージェネレーションがオンする。また，図 3.27 の実験結果では EDLC

の電圧が 200 V以上になるとガスエンジンコージェネレーションがオフする。図 3.26およ

び図 3.27の実験結果において，時刻 0秒で EDLCの電圧は図 3.8に示した条件により，ガ

スエンジンコージェネレーションにそれぞれ起動・停止の信号を送っているが，ガスエン

ジンコージェネレーションの動作遅れにより 1 秒程度遅れてガスエンジンコージェネレー

ションの出力が変化し，それを伴って EDLCの出力も変化している。そして自立運転時の 

  
図 3.24  負荷変更におけるモード Fの実験結果 
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図 3.25  夜間を想定したモード Eの実験結果 

 
図 3.26  EDLCの電圧によるガスエンジンコージェネレーションがオフからオンとした実験結果 
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特定負荷電力は合計約 480 W でガスエンジンコージェネレーションがオフ時，EDLC か

ら放電し(約 480 W)，ガスエンジンコージェネレーションがオン時，EDLCがガスエンジン

コージェネレーションの余剰電力(約 520 W)を充電する。また，自立運転時では a相と b相

の負荷が違っても，交流電圧は 101 ± 6 Vに収まっている。 

3.6  結言 

本章では，直流接続された電力貯蔵装置を有する太陽電池・家庭用コージェネレーショ

ンハイブリッド発電システムの電力制御方法について検討した。その結果は以下で要約さ

れる。 

(1)  太陽電池については自然エネルギーを最大限に生かすための制御方式を考案し，実

験的に検証を行った。 

(2)  ガスエンジンコージェネレーションについてはガスエンジンコージェネレーション

の運転機会を増加させるための制御方式を考案し，実験的に検証を行った。すなわち，現

状，ガスエンジンコージェネレーションからの逆潮流が許容されていないため，逆潮流が

発生する場合にはガスエンジンコージェネレーションを停止させるか，抵抗器で余剰電力

を熱に変換しなければならない。ガスエンジンコージェネレーションを停止させた場合に

 
 図 3.27  EDLCの電圧によるガスエンジンコージェネレーションがオンからオフとした実験結果 
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は不足する熱需要を補うために補助熱源が必要となる。本研究では総合効率の面で優れて

いるガスエンジンコージェネレーションを最大限活用するために電気二重層キャパシタを

用いて，余剰電力の吸収を行った。また，電気二重層キャパシタの充電停止領域かつ系統

電圧上昇時の場合には発電電力の抑制を行った。 

(3)  電気二重層キャパシタについてはその役割は三つある。一つはガスエンジンコージ

ェネレーションの運転機会を増加するためにガスエンジンコージェネレーションの余剰電

力を充電すること，二つ目は系統電圧上昇時に太陽光発電の電力吸収のため，最後は自立

運転時のためである。この三つの制御の目的に基づき，制御方式を考案し，実験的に検証

を行った。 

本章では，直流接続されたハイブリッド発電システムの電力制御方法について考案し，

その後，提案する制御方式のモード遷移の実験検証を行った。このシステムの特徴は，太

陽光発電と総合効率が良く起動・停止が容易なガスエンジンコージェネレーションを小容

量の電力貯蔵と一体制御し，エネルギーの有効利用を図っていることである。制御特性を

実験により検証した。このシステムにより，複数のエネルギー源から家庭への電力供給が

でき，自然エネルギーの有効利用，ガスエンジンコージェネレーションによる排熱の利用，

停電時の電力供給が可能である。本システムは，ガスの貯蔵が容易であるという利点を活

用し，システムの電力貯蔵容量を低減しており，エネルギー源の持つ特徴を活かしたもの

である。 
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第4章   自立運転時における単相三線インバータの出力電

圧制御方式の検討 

4.1  緒言 

前章では，提案した自立運転時における単相三線インバータの制御方式については，電

圧ループの比例ゲインを増加させ，定常偏差を減少させるために 60 Hzのバンドパスフィル

タを導入したが，出力電圧実効値が不足することや中性線電位のアンバランスを生じるこ

とを確認した。従って，自立運転時における単相三線インバータの制御について検討が必

要である。 

これまでも自立運転時における単相三線インバータに適用された比例制御 (Proportional 

control)の研究は行われており[1]，更に比例制御から改善した PR (Proportional and Resonant)

制御を 2台[2] のインバータの並列運転に用いることも提案されている。この場合，比例制

御より低歪みとなることが報告されている。しかしながら，非線形負荷においては歪んだ

出力電圧波形となっている[2]。そこで，本章では，Σ-Δ変調制御の適用を検討した。自立運

転時における単相二線インバータに適用された Σ-Δ 変調制御の研究は行われており[3]，非

線形負荷に耐え得る制御のロバスト性や歪みの小さい電圧波形が報告されている。しかし，

住宅への給電方式として用いられる単相三線式交流の場合，第一相 (赤)又は第二相 (黒)と

中性線の間の電圧バランスの制御も必要となる。また，住宅内の負荷条件としては，単相

三線式において，電圧線と中性線を接続し，交流 100 V負荷に供給する場合には，第一相 (赤)

又は第二相 (黒)と中性線との平衡負荷の状況だけではなく不平衡負荷，非線形負荷，負荷

変動などの状況にも耐え得る制御方式および負荷電圧の低歪み率の制御方式が重要であり，

そのためにインバータ上下アーム短絡防止のために設けられるデッドタイム補償方法につ

いての検討も必要である。  

本章では自立運転時に単相三線インバータに適用する制御方式として，デッドタイム補

償を有する Σ-Δ変調制御を検討し PR制御との比較を行った結果を述べる。まず，制御方式

について述べ，平衡負荷時におけるデッドタイム補償の有無の場合について，実験による

検証を行い，提案するデッドタイム補償法の有用性を明らかにした。次に，平衡負荷時と

不平衡負荷時におけるサンプリング周波数を変化させた際の変換器損失，インダクタ損失

および THD を測定し，Σ-Δ変調制御の優位性を明らかにした。その後，非線形負荷および

負荷変動の場合についても，Σ-Δ変調制御の過渡状態の優位性を明らかにした。なお，本章

のサンプリング周波数とは，インバータの出力電圧制御における出力電圧のサンプリング

時間の逆数を指す。 
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4.2  単相三線インバータの制御方式 

4.2.1    単相三線インバータの定式化 

図 4.1 に単相三線インバータの回路構成を示す。ここで，Vdcは直流電圧，Lfと Cfはそれ

ぞれ出力フィルタのインダクタとキャパシタであり，rLはインダクタの内部抵抗，Rnomは定

格負荷である。スイッチの S1 ~ S4で出力電圧 epnを制御し，Differential Mode制御 ( 以下，

DM制御) と呼ぶことにする。S5 ,S6で電圧 ep ,enのバランスを制御し，Common Mode制御 

( 以下，CM制御)と呼ぶことにする。電圧や電流を以下のように変換し，DM制御と CM制

御に分けて考えることとする。また，式 (4.1)の αが電圧，電流を表し，添字の dm ,cmは各

モードを，p ,nは回路の正側，負側をそれぞれ表す。 
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図 4.1において，式 (4.1)とKVL (Kirchhoff’s voltage law, KVL)，KCL (Kirchhoff’s current law, 

KCL)より式 (4.2)が成り立つ。 
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式 (4.1)，(4.2)により DM制御と CM制御の電圧，電流について式 (4.3)が成り立つ。ここ

で，添字の dmは DM制御，cmは CM制御の電圧，電流を示す。 
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図 4.1  単相三線インバータの回路構成. 
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4.2.2  PR制御 

PR制御では，電圧ル－プの比例のゲインを増加させて定常偏差を減少させるために 60 Hz

のバンドパスフィルタ (BPF, Band Pass Filter, GBPF(s), ωo = 377 rad / s)を導入している。バン

ドパスフィルタの伝達関数を式 (4.4)に示す。式 (4.4)により，離散システムに対して，式 

(4.5)が成り立つ。また，x (k)は入力変数を表し，y (k)は出力変数を表す。なお，式 (4.5)に

おいて(k)は kサンプル時点の各値を示す。Ts はサンプリング時間である。 
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単相三線インバータに適用する PR制御の DM制御ブロックを図 4.2に，CM制御ブロッ

クを図 4.3に示す。DM制御では交流電圧の一定制御を行い，出力電圧を 200 V, 60 Hzに保

つ。また，CM制御では p側回路と n側回路の交流電圧 100 Vのバランスを取る。 
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図 4.2  PR制御の DM制御ブロック 
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4.2.3  Σ-Δ変調制御 

PR制御は比例制御にバンドパスフィルタを加え，出力周波数付近でゲインを高くするこ

とが可能な制御であるが，負荷が大きい場合に定常偏差の影響を受けて出力電圧実効値が

不足することや，高次の成分を含む非線形負荷においては出力電圧が歪むことが報告され

ている。これらの問題点を解決するため，Σ-Δ変調制御を用いた電圧波形改善を試みた。 

4.2.3.1  Σ-Δ変調器とスイッチングパターン  

図 4.4に各制御モードに適用する Σ-Δ変調器の構成を示す。(a) 図は DM制御，(b) 図は

CM 制御の各モードの制御系である。各制御モードの平均入力を udm.av，ucm.av，制御入力を

udm，ucmと表す。図 4.4より，各モードの制御入力は式 (4.6)により表される。 
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式 (4.6)の通り，DM 制御では 3レベル，CM制御では 2 レベルの制御入力を用いスイッ
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 図 4.3  PR制御の CM制御ブロック 
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図 4.4  Σ-Δ変調器の構成 
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チングパターンを決定する。DM制御入力 udmに対するスイッチングパターンを表 4.1 (a)に，

CM制御入力 ucmに対するスイッチングパターンを表 4.1 (b)に示す。また，各スイッチは 0

の場合に OFF，1の場合に ONであることを表す。 

そして，制御入力を用いると式 (4.3)中の KVLは式 (4.7)となる。式 (4.7)の u’
cmは udm が

0 の場合で中性線電位 ecmを考慮した CM 制御のスイッチングパターンである。また，u’
cm

は式 (4.8)により表される。 
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4.2.3.2  負荷変動への対応  

4.2.1節で示した式 (4.3)では，各モードの電流を求める際に抵抗負荷 Rnomの値を用いるた

め，負荷変動には対応できない。そのため，抵抗負荷 Rnomの電流波形と実際の電流波形と

の差を取り，それが非周期的な外乱として存在すると仮定して制御を行う。 

外乱電流源 Idp，Idnを接続した単相三線インバータの出力側回路を図 4.5 に示す。出力電

圧および出力電流は実測されることから外乱電流は式 (4.9)により示すことができる。 

 

表 4.1  Σ-Δ 変調制御のスイッチングパターン 
                (a)  DM制御               (b) CM制御 

udm S1 S2 S3 S4  ucm S5 S6 

1 1 0 0 1 1 1 0 

0 (ecm < 0) 1 0 1 0 -1 0 1 

0 (ecm ≧0) 0 1 0 1  

-1 0 1 1 0 
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図 4.5  外乱電流源 Idp，Idnを接続した単相三線インバータの出力側回路 
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外乱の電流源についても DM制御および CM制御の成分を式 (4.10)のように考える。 
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4.2.3.3  出力電圧の Σ-Δ変調制御  

図 4.5に示す回路において，4.2.1節と同様にして式 (4.11)が成り立つ。 
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式 (4.11)により電圧と電流を指令値で表し，式 (4.10)を式 (4.11)に代入すると式 (4.12)が

求まる。 
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また，式 (4.7)を指令値で表すと式 (4.13)になる。 
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ここで簡単のため，状態変数と時間 tを変数変換する[4]。式 (4.14)に示すように新たな変

数を定義し，システムを正規化する。各モードにおいて，x1 は正規化インダクタ電流，x2

は正規化出力電圧，x3は正規化負荷電流である。 
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式 (4.14)を式 (4.12)および式 (4.13)に代入し，正規化すると式 (4.15)が求まる。 
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ここで，Q1, Q2は式 (4.16)で定める。 
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4.2.3.4  Differential Modeによる出力電圧制御  

DM 制御により，単相三線インバータの出力電圧 epnを正弦波交流に制御する。制御系の

構成を図 4.6に示す。ここで，γdm > 0として，フィートバック制御器を式 (4.17)のように考

えている。また，Δvdmは 4.3節で述べる DM制御のデッドタイム補償電圧である。 

( )1.
*

1.
*

.. dmdmdmavdmavdm xxuu −+= γ  ······························································· (4.17) 

*
.1dmx

.1dmx *
.dm avu

avdmu .

dc

dm

V
v∆

41 ~ SS

npdm vvv ∆−∆=∆
 

図 4.6  Σ-Δ 変調制御の DM制御ブロック 
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正規化出力電圧指令値を式 (4.18)のように定める。 
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式 (4.18)を式 (4.15)に代入すると，式 (4.19)の正規化インダクタ電流指令値 x*
dm.1および

平均制御入力 u*
dm.avが求まる。 
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4.2.3.5  Common Modeによる電圧バランス制御  

CM制御により，単相三線インバータの p側回路と n側回路に不平衡の出力電圧が生じな

いようバランス制御を行う。制御系の構成を図 4.7に示す。CM制御においても，γcm > 0と

して，フィートバック制御器を式 (4.20)のように考えている。また，Δvcmは 4.3節で述べる

CM制御のデッドタイム補償電圧である。 

( )*
1.1.

'*
.

'
. cmcmcmavcmavcm xxuu −+= γ  ······························································· (4.20) 

正規化出力電圧指令値を式 (4.21)のように定める。 

0*
2. =cmx  ······························································································· (4.21) 

式 (4.21)を式 (4.15)に代入すると，式 (4.22)の正規化インダクタ電流指令値 x*
cm.1および

平均制御入力 u’*
cm.avが求められる。 
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dc
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65 , SS

npcm vvv ∆+∆=∆
 

図 4.7  Σ-Δ 変調制御の CM制御ブロック 
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なお，図 4.7の関数 f(u’
cm.av)は式 (4.23)のように表される。 
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4.2.4 デッドタイム補償    

インバータには，上アームと下アームの ON / OFF切り替え時の短絡防止のため，デッド

タイムが必要であるが，このために，電圧波形に歪みが生じ，出力電圧の実効値不足を招

く。この問題を解決するために PR制御および Σ-Δ変調制御のデッドタイム補償について検

討した。本システムに適用するデッドタイム補償はインダクタ電流 ipの向きにより p 側回

路の誤差電圧係数 KCPを，インダクタ電流 inの向きにより n側回路の誤差電圧係数 KCNを

決め，それぞれの誤差電圧係数 KCP, KCNを式 (4.24) に代入することで p側回路の誤差電圧

Δvp と n側回路の誤差電圧 Δvnを求める。 





=∆

=∆

dcdswCNn

dcdswCPp

VtfKv
VtfKv

 ·················································································· (4.24) 

ただし，fsw :スイッチング周波数，Vdc : 直流リンク電圧，td : デッドタイムである。 

これより，DM制御のデッドタイム補償電圧ΔvdmとCM制御のデッドタイム補償電圧 Δvcm

を算出し，それぞれ加えることにより，補償を行う。各制御方式の具体的な誤差電圧係数

を求める方法については，それぞれ以下の項で述べる。 

4.2.4.1 PR制御のデッドタイム補償   

PR制御のデッドタイム補償の誤差電圧係数 KCP, KCNを求める方法を図 4.8に示す。図 4.8

により，スイッチングパターンとインダクタ電流の向きから誤差電圧係数を決め，式(4.24)

に代入することで，それぞれの誤差電圧を求める。P側回路についてのデットタイム補償の

原理図を図 4.9に示す。 

4.2.4.2 Σ-Δ変調制御のデッドタイム補償 

Σ-Δ変調制御における p側回路の誤差電圧係数 KCPを表 4.2に，p側回路の制御入力 upの

スイッチングパターンを式 (4.25)に示す。 
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ipは p 側回路のインダクタ電流，iCMは中性線のインダクタ電流である。p 側回路のイン

ダクタ電流や中性線のインダクタ電流の向き，1サンプリング周期前で計算した p側回路制

御入力 up[k-1]，2サンプリング周期前で計算した制御入力 up[k-2]から，p側回路の誤差電圧

係数 KCPを決定し，式 (4.24)に代入することで，p側回路の誤差電圧 ∆vpを求める。n側回

路のデッドタイム補償についても，誤差電圧係数 KCNおよび誤差電圧 ∆vnを p 側回路と同

様に求める。 
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図 4.8  PR制御のデッドタイム補償方法 
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図 4.9  PR制御の P側回路のデットタイム補償の原理図 
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4.3 実験による検証 

本章では PR制御と提案した Σ-Δ変調制御の性能を比較するために，まず，平衡負荷時に

おけるデッドタイム補償の有無の場合の実験結果について述べる。次に，デッドタイム補

償を有する場合の平衡負荷時，不平衡負荷時，非線形負荷時および負荷変動の過渡状態の

実験結果を述べる。実験の構成と電圧および電流の測定の箇所を図 4.10 に示し，回路のパ

ラメータを表 4.3に示す。また，PR制御の実験パラメータを表 4.4に，Σ-Δ変調制御の実験

パラメータを表 4.5に示す。各制御方法における比例ゲインはサンプリング周波数を変更し

た際に調整した。 

PR制御では，図 4.11に示すように搬送波の谷と山の直前の TPRの時間内に通流率を算出

し，搬送波と比較して PWM (スイッチ S1)の信号を出力する。よって，PR制御のスイッチ

ング周波数はサンプリング周波数の半分とする。なお，Td はデットタイムであり，Ts はサ

ンプリング時間である。 

Σ-Δ 変調制御では，図 4.12 に示すように TΣ-Δの時間内に各スイッチのオン/オフのパター

ンを算出し，算出したスイッチ (S1)のオン/オフの状態を変更する。 

4.3.1 デッドタイム補償の効果 

本節では，平衡負荷時 (Zp = Zn)におけるサンプリング周波数を 20 kHzから 40 kHzまで，

4 kHz毎に変化させ，PR制御および Σ-Δ変調制御のデッドタイム補償がある場合とない場

合について負荷電圧の THDの測定結果について述べる。 

表 4.2  Σ-Δ変調制御に適用するデッドタイム補償 KCPの決める方法
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4.3.1.1 PR制御の実験結果  

PR制御のデッドタイム補償がない場合の負荷電圧の THD の測定結果を図 4.13に，ある

場合を図 4.14に示す。図 4.13と図 4.14を比べ，デッドタイム補償がない場合では，サンプ

リング周波数が増加するとともに負荷電圧の THDが増加していく。一方，デッドタイム補

償がある場合では，サンプリング周波数が増加しても負荷電圧の THDが僅かしか増加して

いない。この理由として，PR制御ではスイッチング周期に対するデッドタイムの割合がス

イッチング周波数の増加につれて大きくなり，デッドタイム補償が理想的に行われる必要

があると考えられる。しかし，全てのサンプリング周波数において，デッドタイム補償が

ある場合がない場合より負荷電圧の THDが約 1%から 2%まで低減できることを確認した。

以上のように平衡負荷時では，PR制御のデッドタイム補償の有用性を確認した。 

表 4.3  回路のパラメータ 

DC bus voltage: Vdc 400 V 

Output voltage RMS: Epn 200 V 

Sampling frequency : fs 20 kHz ~ 40 kHz 

Output filter inductor: Lf 3.45 mH 

Output filter capacitor : Cf 18 μF 

DC bus capacitor 4700 μF 

dead time: td 3 μs 

Output voltage frequency 60 Hz 

Za 10 Ω / 1 kW 

Zb 
AC 100V / 60 

Hz stove 1 kW 

表 4.4  PR 制御の実験のパラメータ 

Q of band-pass filter 40 

ωo of band-pass filter 377 rad / s 

KP 
Depends on sampling 

frequency(0.35 at 40 kHz) 

KBPF 
Depends on sampling 

frequency (8 at 40 kHz) 

表 4.5  Σ-Δ変調制御の実験のパラメータ 

Inductor internal 

resistance : rL 
0.01 Ω 

Nominal load 

resistance : Rnom 
10 Ω 

DM control gain : 

γdm 

Depends on sampling 

frequency (1 at 40 kHz) 
CM control gain : 

γcm 

Depends on sampling 

frequency (0.5 at 40 kHz) 
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図 4.10  実験の主回路の構成図 
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4.3.1.2 Σ-Δ変調制御の実験結果 

Σ-Δ変調制御のデッドタイム補償がない場合の負荷電圧の THDの測定結果を図 4.15に，

ある場合を図 4.16に示す。図 4.15と図 4.16と比べ，サンプリング周波数が低い場合，とも

に負荷電圧の THDはほぼ同じであるが，サンプリング周波数を増加させるとデッドタイム

補償がある場合はない場合より約 0.5 %から 1 %まで低減できることを確認した。従って，

ST

ST

PRT PRT

ST

dT

1S
dT

 
ST

ST
dS TT −

dT∆−ΣT
1S

∆−ΣT

 
図 4.11  PR制御の計算刻み               図 4.12  Σ-Δ変調制御の計算刻み 

       
図 4.13  PR制御のデッドタイム補償がない場合  図 4.14  PR制御のデッドタイム補償がある場合 

の負荷電圧の THDの測定結果         の負荷電圧の THDの測定結果 

           
図 4.15  Σ-Δ変調制御のデッドタイム補償がない  図 4.16  Σ-Δ変調制御のデッドタイム補償がある 

場合の負荷電圧の THDの測定結果       場合の負荷電圧の THDの測定結果 
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デッドタイム補償により THD の向上が見られるが，その効果は PR制御と比べて小さい。

この理由は Σ-Δ 変調制御では目標波形に追従するようにインバータの各スイッチの ON / 

OFFをコンパレータにより決める制御となっているためであると考えられる。 

4.3.2 平衡負荷時 (Zp = Zn)の実験結果 

図 4.17 に平衡負荷時における Σ-Δ 変調制御と PR 制御の平均スイッチング周波数とサン

プリング周波数の関係を示す。まず，Σ-Δ変調制御の CM制御のためのスイッチ (S5 ,S6)は

DM制御のスイッチ (S1 ~ S4)の平均スイッチング周波数より高いことが分かる。その理由と

しては表 1おいて，CM制御では ucmの変化に応じて，必ず S5, S6のスイッチングが生じる

のに対して，DM制御では，udm が変化しても，ON/OFF 4つのパターンが存在するため，

S1 ~ S4のスイッチングする確率は 1/2となるためである。 

一方，前述の通り，PR制御の平均スイッチング周波数はサンプリング周波数の半分であ

る。なお，Σ-Δ変調制御の平均スイッチング周波数は 1秒間あたりのスイッチング回数から

算出した。 

サンプリング周波数が 40 kHzの場合について，PR制御の実験結果を図 4.18に，Σ-Δ変調

制御の実験結果を図 4.19に示す。図 4.18と図 4.19の (1)に示すように直流入力電圧は 400 

V，(2)に示すように直流出力電流は約 5 Aとし，約 2 kWの消費電力となるようにした。図

4.18 (3)と図 4.19 (3)の出力電圧実効値 ep, enを比べると，PR制御の出力電圧実効値のアンバ

ランスが約 1 Vから 6 Vまでの差に対し，Σ-Δ変調制御のアンバランスは約 1 Vに抑制で

きることが分かった。また，図 4.18と図 4.19の (4)は p側回路と n側回路の出力電圧の波

形であり，(5)は p 側回路と n 側回路の出力電流の波形である。これにより，平衡負荷時で

は，図 4.19 (3)の Σ-Δ変調制御の出力電圧実効値 (ep, en)の変動が図 4.18 (3)の PR制御の出力

電圧実効値 (ep, en)より抑制されることを確認した。 

また，PR制御と Σ-Δ変調制御とのインバータ損失を図 4.20に示す。 この損失には，図

4.10 に示すようにインダクタの損失は含まれていない。図 4.20 により，サンプリング周波

数が増加するとともにインバータ損失が増加しているが，PR制御に比べ Σ-Δ変調制御の損

 
図 4.17  平衡負荷時の平均スイッチング周波数 

とサンプリング周波数の関係図  
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失増加は少ない。この理由としては，図 4.17に示すように Σ-Δ変調制御の平均スイッチン

グ周波数が PR制御より低いことが要因である。 

インダクタ損失を図 4.21に示す。Σ-Δ変調制御が PR制御のインダクタ損失より大きい理

 

図 4.18  サンプリング周波数が 40 kHzの場合で，平衡負荷時の PR制御の実験結果 

 
 図 4.19  サンプリング周波数が 40 kHzの場合で，平衡負荷時の Σ-Δ変調制御の実験結果 

 



  第 4章 自立運転時における単相三線インバータの出力電圧制御方式の検討 

 53

由としては，Σ-Δ 変調制御は目標値への追従を行うようにインバータの各スイッチの ON / 

OFFを直接的にコンパレータで決定するために図 4.22に示すように Σ-Δ変調制御のインダ

クタ電流の高周波リプルが PR制御より大きくなり，インダクタの鉄損が大きくなったと考

えられる。 

単相三線インバータの効率曲線を図 4.23に示す。図 4.23の Σ-Δ変調制御の効率が PR制御

より高い理由としては，図 4.17に示したように Σ-Δ変調制御の平均スイッチング周波数が

PR 制御より低いことが主要因と考えられる。以上のように平衡負荷時では，Σ-Δ 変調制御

の性能が PR制御より高いことを確認した。 

4.3.3 不平衡負荷時 (Zp ≠ Zn)の実験結果 

不平衡負荷時における実験を行った。負荷条件は Znは開放とし，表 4.3に示した Zpの負

荷のみとした。図 4.24 は不平衡負荷時における Σ-Δ 変調制御と PR 制御の平均スイッチン

グ周波数を示している。まず，サンプリング周波数が 40 kHzの場合について，PR制御の実

験結果を図 4.25に，Σ-Δ変調制御の実験結果を図 4.26に示す。(1)に示すように直流入力電

圧は 400 V，(2)に示すように直流出力電流は約 2.5 Aとし，約 1 kWの消費電力となるよう
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図 4.20  平衡負荷時のインバータ損失        図 4.21  平衡負荷時のインダクタ損失 
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図 4.22  PR制御と Σ-Δ変調制御の              図 4.23  平衡負荷時の効率曲線          

インダクタ電流との比較 
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にした。図 4.25 (3)と図 4.26 (3)の出力電圧実効値 ep, enを比べると，PR制御の出力電圧実効

値に約 3 Vまでの差があるのに対し，Σ-Δ変調制御のアンバランスが約 2 Vの差となってい

る。これにより，不平衡負荷時でも，Σ-Δ 変調制御の p 側回路の出力電圧実効値 epと n 側

回路の出力電圧実効値 enの変動が PR制御より抑制されること確認した。 

PR制御と Σ-Δ変調制御のインバータ損失を図 4.27に，インダクタ損失を図 4.28に示す。

図 4.27のインバータ損失と図 4.28のインダクタ損失の原因は平衡負荷時の原因と同じであ

ると考えられる。しかし，図 4.29 に示した不平衡負荷時での単相三線インバータ効率が平

衡負荷時より低い理由としては，p相と n相の交流電圧のバランスを取るために，中性線の

電流が流れており，これにより，変換器損失が増加しているためであると考えられる。ま

た，不平衡負荷時の PR制御と Σ-Δ変調制御の負荷電圧の THDの測定結果を図 4.30，図 4.31

にそれぞれ示す。サンプリング周波数が増加するとともに PR制御の THD は増加している

が，この原因としては 4.3.2節で述べた理由と同様である。Σ-Δ変調制御の THDが 3 ~ 5%

付近で，あまり変わらない。また，全てのサンプリング周波数において，PR 制御の THD

は 5 %以上を超過していたが，Σ-Δ変調制御の THDは 5 %以下となった。よって，不平衡

負荷時においても，Σ-Δ変調制御の性能が THDの観点において，PR制御より高いことを確

認した。 

4.3.4 非線形負荷時の実験結果   

非線形負荷時における実験を行った。負荷条件を図 4.32 に示す。Zpは整流器負荷とし，

Znは 10 Ω / 1 kWの抵抗負荷とした。まず，サンプリング周波数を 40 kHzとして，非線形負

荷が 500 W (図 4.32の DC load)時の PR制御と Σ-Δ変調制御の実験結果を図 4.33と図 4.34

にそれぞれ示す。(1)に示すように直流入力電圧は 400 Vとし，(2)に示すように直流出力電

流は約 4 Aとして，約 1.6 kWの消費電力となるようにした。(3)図に示すように PR制御の

出力電圧実効値のアンバランスが約 5 Vから 15 Vまでであるのに対し，Σ-Δ変調制御のア

ンバランスは約 3 V以内に抑制できることを確認した。以上の結果により，非線形負荷時

でも，Σ-Δ変調制御の p側回路の出力電圧実効値 epと n側回路の出力電圧実効値 enの変動

       
図 4.24  不平衡負荷時の平均スイッチング周波数 

とサンプリング周波数の関係図 
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が PR制御より抑制されることを確認した。 

(4)図は p側回路と n側回路の出力電圧の波形であり，(5)図は p側回路と n側回路の出力

 

図 4.25   サンプリング周波数が 40 kHzの場合で，不平衡負荷時の PR制御の実験結果 

 

図 4.26  サンプリング周波数が 40 kHzの場合で，不平衡負荷時の PR制御の実験結果 
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電流の波形である。これらの図より p 側回路の出力電圧波形の歪みは Σ-Δ 変調制御の方が

低いことが分かった。 

次に，500Wの非線形負荷の場合のインバータ損失，インダクタ損失，効率および負荷電

圧の THDを測定した結果を表 4.6に示す。まず，インバータの損失については，PR制御の

方が大である。その理由としては，平衡負荷時の原因と同じであると考えられる。次に，

インダクタの損失については，PR 制御と Σ-Δ 変調制御はほぼ同じである。その結果，Σ-Δ

変調制御が PR 制御より効率が高くなっている。負荷電圧の THD についても，Σ-Δ 変調制

御の方が低い。これは Σ-Δ 変調制御の波形追従性が良いためである。よって，非線形負荷

時においても，Σ-Δ変調制御の性能が PR制御より高いことを確認した。 

0

20

40

60

80

20 24 28 32 36 40
Sampling frequency  [kHz]

L
os

s o
f i

nv
er

te
r 

 [W
]

PR control
- modulation control

        
図 4.27  不平衡負荷時のインバータ損失    図 4.28  不平衡負荷時のインダクタ損失 

         
図 4.29  不平衡負荷時の効率曲線              図 4.30  PR制御の THD 

                                                      (不平衡負荷時) 
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図 4.33  サンプリング周波数を 40 kHzとして，非線形負荷が 

500 Wの場合の実験結果 (PR変調制御) 

 
図 4.34  サンプリング周波数を 40 kHzとして，非線形負荷が 

500 Wの場合の実験結果 (Σ-Δ変調制御) 
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4.3.5 負荷変動の過渡状態の実験結果   

本節では，サンプリング周波数が 40 kHzの場合において，負荷変動の状態で，不平衡負

荷から平衡負荷への過渡状態の実験結果について述べる。PR制御の実験結果を図 4.35に，

Σ-Δ変調制御の実験結果を図 4.36に示す。PR制御の図 4.35 (3)および(4)に示す出力電圧は

負荷が変動した 0.045秒前後の電圧波形が変化し，負荷電圧の実効値に変動が見られるが，

Σ-Δ変調制御の図 4.36 (3)および(4)の出力電圧では負荷変動に対してほとんど影響を受けな

い。PR制御の負荷電圧の実効値の変動の理由としては，PR制御のバンドパスフィルタの応

答による遅れの影響があると考えられるが，位相進み－遅れ補償による制御系を加えると，

改善することが可能である。以上の結果により，Σ-Δ変調制御における負荷追従の応答特性

表 4.6  非線形負荷におけるインバータ損失，インダクタ損失， 
効率および負荷電圧の THDの測定結果 

  PR control Σ-Δ modulation Control 

Losses of inverter [W] 97 70 

Losses of inductor [W] 37.9 38.6 

Efficiency [%] 92 93 

THD [%] 
ep en epn ep en epn 

17.5 10.3 6.5 7.4 8.2 4.5 

 

 
図 4.35  サンプリング周波数が 40 kHzの場合において，PR制御の過渡状態の実験結果 
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が PR制御より良いことを確認した。 

4.4  結言 

本章では，住宅用ハイブリッド発電システムの単相三線インバータについて，自立運転

時に Σ-Δ変調制御を適用することを提案し，PR制御と比較検討を行った。適用する PR制

御と Σ-Δ 変調制御の特性および各制御方式のデッドタイム補償法について検討を行った。

平衡負荷時，不平衡負荷時，非線形負荷時および負荷変動の過渡状態について実験による

検証を行った。その結果，以下のことが明らかとなった。 

(1)  全ての実験結果において，Σ-Δ 変調制御の出力電圧実効値のアンバランスが PR 制御

より低い。 

(2)  全ての実験結果において，Σ-Δ変調制御の効率が PR制御より高い。 

(3)  Σ-Δ 変調制御では，平衡負荷時や不平衡負荷時において，サンプリング周波数が増加

するとともに，出力電圧の THDが低くなっており，サンプリング周波数の増加に伴っ

て，PR制御よりも良好な出力電圧が得られる。特に不平衡負荷時において差が顕著と

なる。 

(4)  非線形負荷に対しても，Σ-Δ変調制御は PR制御よりも良好な結果を得られる。 

 
図 4.36  サンプリング周波数が 40 kHzの場合において，Σ-Δ変調制御の過渡状態の実験結果 
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(5)  Σ-Δ変調制御の過渡状態の応答が PR制御より速い。 

(6)  デッドタイム補償の効果は PR制御および Σ-Δ変調制御双方で見られるが，PR制御の

方がその効果が大きい。 

以上の理由で，Σ-Δ変調制御の優位性が明らかになった。 
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第 5章   商用系統連系・解列の無瞬断切り替え制御 

5.1  緒言 

系統連系運転時のインバータ制御方式は PLL (Phase Locked Loop)により，商用系統電圧と

同期させるインバータの出力電流制御が一般的であり，自立運転時の制御方式はインバー

タで運転周波数を決定する電圧制御が一般的である。これまでも単相二線インバータに適

用された系統連系運転時および自立運転時でのスムーズな無瞬断切り替えを可能にするこ

とが報告されている[1][2]。報告されている手法としては，インバータの制御系は系統連系

用の電流制御ループの内側に電圧制御ループを有している。系統連系用の電流制御ループ

の役割は，系統連系運転時では電流制御を行い，自立運転時には，出力電流指令値は零と

する。一方，電圧制御ループの役割は，系統連系運転時では，交流側フィルタキャパシタ

電流の補償制御を行い，自立運転時では出力電圧の一定制御を行う。 

本研究では，単相三線式の仮想同期発電機 (Virtual Synchronous Generator，以下では VSG)

を用いて，スムーズな無瞬断切り替え制御について検討を行う。同期発電機の動揺方程式

と電圧制御形インバータを用いて，インバータが同期発電機と良く似た振る舞いを行うよ

うに制御を行う[3][4]。これにより，インバータは商用系統と連系している場合および自立

運転している場合，いずれにおいても，制御系の基本構成を切り換える必要は無く，スム

ーズな無瞬断切り替えが可能となる。なお，参考文献 [5]では，Parkの方程式を用い，電流

制御形インバータと組み合わせた方式で，仮想同期発電機を実現し，系統連系運転から自

立運転へのシームレスな解列と自立運転結果を示している。 

本章では，住宅内に分散形電源と電力貯蔵装置を有するシステムで，停電しても，家庭

用分散形電源から常に家庭負荷に供給できるように，単相三線インバータの電圧制御の上

位に，VSG 制御を加え，単相三線式の同期発電機の特性を実現した。また，スムーズに運

転モードを切り替えるために，制御手法を提案し，実験による検証を行った。その結果，

提案する制御手法および運転モードの切り替え手順の有用性を明らかにした。 

5.2  主回路の構成 

図 5.1 に単相三線インバータの回路構成を示す。ここで，Vdcは直流電圧，Lfと Cfはそれ

ぞれ出力フィルタのインダクタとキャパシタ，Zp，Znは家庭負荷，Lgridは系統連系のために

挿入するインダクタンスである。スイッチ S1 ~ S4で出力電圧 epnを制御し，S5, S6で電圧 ep, 

enのバランスを保つ。また，Swが 1の場合では，系統と連系し，0の場合では，自立運転を

行う。また，スイッチ Swをオンすることにより，商用系統と接続し，系統連系運転を行い，

オフすることにより，商用系統と解列し，自立運転を行う。 
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5.3  商用系統連系・解列の無瞬断切り替え制御方式 

第 3 章で述べた系統連系運転時および第 4 章で述べた自立運転時の制御方式を用いる場

合，図 5.2の左図に示すように系統連系運転時と自立運転時の制御系が異なるため，運転を

一度停止してから切り替える必要がある。この問題を解決するために，図 5.2に示すように

VSG制御を導入し，第 4章で述べた自立運転時の PR制御と合わせて，系統連系運転時およ

び自立運転時での制御系を構成し，スムースな無瞬断切り替えの制御方式について検討を

行った。系統連系運転時と自立運転時の制御系が異なるため，運転を一度停止してから切

り替える必要がある。この問題を解決するために，VSG 制御を導入し，系統連系運転時お

よび自立運転時の制御系を同一にすることで，スムーズな無瞬断切り替え制御について検

討を行った。 

VSG制御は同期発電機と同様な振る舞いを行うようにインバータを制御する方式であり，

系統連系運転時に系統電圧が喪失したとしても，自身のガバナ制御系で周波数を決めて，

運転継続が可能である。また，スイッチ Swに半導体リレー(Solid State Relay, SSR)と機械リ
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  図 5.1  単相三線インバータの回路構成 
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レーを併用することにより，系統連系運転と自立運転の切り換えをスムーズに行い，かつ，

定常運転時の電力損失を低減することが出来る。以上のように VSG制御と半導体・機械ハ

イブリッド式リレーを用いて，円滑な無瞬断切り換え制御が出来ることを以下で示す。 

5.3.1  VSG制御  

仮想同期発電機の概念図[3] を図 5.3に示す。ここで，P*
outは出力電力の指令値，fgridは商

用系統の周波数であり，Egrid は商用系統の交流電圧，Igrid は商用系統の電流であり，Pout は

出力電力である。図 5.3により，電力貯蔵装置の役割としては，同期発電機の慣性によって

蓄えられる運動エネルギーに相当する電力を貯蔵することとなる。本節では，仮想同期発

電機で用いる同期機理論について説明する。まず，同期発電機のモデルを図 5.4に示す。こ

こで，P*
pnは pn間の出力電力指令値，Ppnは pn間の出力電力である。運動エネルギーWは

式 (5.1)のように表される。 

2

2
1

mJW ω= ………………….......................................................................………..………..(5.1) 

ここで，J は慣性モーメント，ωmは回転子の角速度である。慣性モーメント J は式 (5.2)

で求められる。 

2
o

basePMJ
ω
⋅

= …………...............…………......….…………………………………...……….(5.2) 

ここで，Pbaseはインバータの定格容量，Mは単位慣性定数，ωoは定格周波数である。 

また，運動エネルギーWと pn間の出力電力指令値 P*
pnと pn間の出力電力 Ppnの関係は式 

(5.3)のように表される。 

dt
dWPP pnpn =−* ……...…...........................………………………………..……..………..(5.3) 

式 (5.1),(5.3)から式 (5.4)が得られる。 

outgrid

gridgrid

PI
Ef

,
,

*
outP

   
図 5.3  仮想同期発電機の概念図 

gridL

pnP*
pnP

 
 

図 5.4  同期発電機のモデル 
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dt
dJPP m

mpnpn
ωω ⋅=−* …….....................……………………………………….………..(5.4) 

式 (5.4)に制動効果に関する項を付加すると式 (5.5)のようになる。 

base
m

mpnm
mpnpn PD

dt
dJPP ⋅

−
−⋅=−

ω
ωωωω* ……………………………….…........(5.5) 

ここで，D は同期発電機の制動係数，ωpnは pn 間の系統周波数である。また，VSG 制御

での計算フローチャートを図 5.5 に示す[4]。図 5.5 において，式 (5.5)を用いてルンゲクッ

タ法で数値積分して仮想同期発電機の回転角速度 ωmを求めている。なお，Δtは時間刻み幅

である。 

単相三線インバータにおける VSG 制御ブロックを図 5.6 に示す。この図において，ωgrid

は商用系統周波数，Pinv.maxはインバータの最大出力電力，Psdは負荷周波数制御の出力電力

指令値，δは速度調定率，TGはガバナ制御のローパスフィルタの時定数， Qpnは pn間の基 

本波無効電力，ΔEpn は無効電力制御の交流出力電圧の振幅の変化量，θm は仮想同期発電機
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図 5.5  VSG制御の計算フローチャート 
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の位相，E* は自立運転時の出力電圧目標値 (実効値)，e*
pn は交流出力電圧の振幅制御の目

標値 (瞬時値)，Δωm は同期投入のために商用系統の交流電圧と仮想同期発電機の位相差が

ゼロとなる時点を作るための微小角周波数偏差である。ここで，仮想同期発電機は 2 極機

であると仮定し，ωm = ωpnである。スイッチ SVSGについて，系統連系運転時は 1の位置，同

期投入する前に回転角速度 ωmと商用系統周波数 ωgridを合わせるために 2の位置，自立運転

時は 3の位置で制御を行う。 

なお，積分の不要な蓄積を防ぐため，PI制御の積分動作は，スイッチ SVSGの位置により，

制御系に接続されている PI制御ブロックのみ動作するように工夫している。 

スイッチ SQについて，系統連系運転時は 1の位置，自立運転時は 2の位置に設定する。

また，VSG の回転速度を一定に保つために回転角速度 ωmと定格周波数 ωoとの偏差をもと

め，ガバナ制御を行う。Ppnは p側と n側を合わせた有効電力であり，式 (5.6)で求められる。

ここで，fsはサンプリング周波数，foは基本波周波数，k はサンプル時点である。このよう

に移動平均を用いて有効電力を求める。 
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基本波無効電力 Qpnは式 (5.7)に示すように式 (5.6)から求めた有効電力 Ppおよび Pnと、

PLL(Phase Locked Loop)により計算する電圧位相 θp, θnと電流位相 θlp, θlnより求める。 

( ) ( ) ( )
( ) ( )

( ) ( ) ( )
( ) ( )
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QQQ
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θθ
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tan
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tan …………………………………….…….(5.7) 

図 5.7は p側と n側を合わせた出力電圧 epn，p側回路と n側回路のそれぞれ出力電圧 ep，

en，出力電流 ilp，iln，系統電圧 egrid の位相検出ための PLL のブロック図である。図 5.7 の

PLLの方法としては，フィートバックした epnを 60 Hzのローパスフィルタに通し，xαを求

める。また，求めた xαをオールパスフィルタ (APF)を通し，位相を 90度遅らせ，xβを求め

る。求めた xαと xβから PI制御を使い，位相 ωxを求める。 

5.3.2  系統連系運転時の制御方式 (SVSG = 1) 

系統連系運転時の VSG制御では，図 5.6に示すように，出力電力の指令値 P*
outで，有効

電力制御を行う。また，力率 1を実現するために，スイッチ SQは 1の位置に設定し，交流

出力電圧の振幅 ΔEpnを調節することにより，力率 1の制御を行う。 

5.3.3  自立運転時の制御方式 (SVSG = 2) 

自立運転時の VSG 制御では，自立系統の周波数を 60 Hz にするために負荷周波数制御

(Load Frequency Control, LFC)を行う。負荷周波数制御の概念図を図 5.8に示す。図 5.8にお

いて，点線で示された特性は図 5.6に示すガバナの速度調定率 δで決まる特性である。この

ように負荷が大きくなると回転角速度 ωmが低下する。この回転角速度低下を防止するため

に，点線で示された特性を負荷の大小に応じて上下させる。すなわち，負荷が大きい時は

回転角速度 ωmが低下するので，それに併って pn間の系統周波数 ωpnも低下する。pn間の

系統周波数 ωpnが定格周波数 ωoより下がると，点線の特性を上方にシフトさせる。これが

+

+

ω∆
S

1

oω

αx

oo fπω 2=

+

+

xθ
















n

p

l

l

n

p

grid

pn

i

i
e
e
e
e

×
βx

4
π

xω
















n

p

l
l
n
p
grid
pn

t :
+

+

4
π

tθ
( )xθcos

( )xθsin
221 βα xx +

 
図 5.7  PLLの構成 
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図 5.6で示す負荷周波数制御の部分である。 

5.3.4  交流出力電圧の振幅制御 

交流出力電圧の振幅制御について第 4章で述べた PR制御を用いている。VSG制御に適用

する DM制御ブロックを図 5.9に，CM制御を図 5.10に示す。 

図 5.9において，切り替えスイッチ SDMは出力電圧の一定制御のためのフィードフォワー

ド補償値を切り替えるためのものである。すなわち，系統連系運転時には 1 の位置で，出

力電圧 epnをフィードフォワードするが，自立運転時には 2の位置で，制御の安定化のため
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)/(377 srado =ω

*
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図 5.8  負荷周波数制御の概念図 
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に出力電圧指令値 e*
pnをフィードフォワードする。図 5.10 のスイッチ SCMについて，系統

連系運転時は 1の位置でスイッチ S5, S6をオフとし，自立運転時は 2の位置で S5, S6がオン/

オフのパターンを出力する。 

5.3.5  運転モードの切り換え制御について 

図 5.2のスイッチ Swの回路構成を図 5.11に示す。本システムでは，無瞬断切り替えの継

続運転を実現するために，半導体リレー SSSR と機械リレー SRYを併用する。また，半導体

リレー SSSRと機械リレー SRYの投入時間を図 5.12に示す。図 5.12に示すように，自立運転

から系統連系運転に移行させる場合には，半導体リレー SSSRを投入してから半周期後 (8.3 

ms)に機械リレー SRYを投入し，機械リレー SRYの接点のチャタリングを考慮して 50 ms後，

半導体リレー SSSRをオフとする。一方，系統連系運転から自立運転に移行させる場合には，

半導体リレー SSSRを先にオンにしてから，機械リレー SRYをオフにして，最後に半導体リ

レー SSSRをオフとする。ここでは機械リレー SRYの指令から接点切り離しまでに約 50 ms

の時間を要しているが，実際には事故時の即時遮断のために高速ターンオフ可能な機械リ

レーを用いることが望ましい。このようなスイッチオン/オフの動作による切り替えにより，

半導体リレー SSSRと機械リレー SRYの各メリットが得られ，スムーズな切り替えを実現す

ることができる。また，VSG 制御は一般的な同期発電機と同じ特性であるので，系統連系

運転へ遷移する場合には，商用系統とインバータの出力電圧の位相，振幅および周波数を

商用系統に同期させる必要がある。 

次に，自立運転から系統連系運転への同期投入の手順を以下のように示す。 

(1) 図 5.6の SVSGを 3から 2に変更し，回転角速度 ωmと商用系統周波数 ωgridを合わせる
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図 5.11  スイッチ Swの回路構成 
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図 5.12  半導体リレー SSSRと 
      機械リレーSRYの投入時間 
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   図 5.13  出力電圧の振幅と商用系統電圧 
        の振幅を合わせる制御 
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制御を行う。 

(2) 図 5.13 に示すインバータの出力電圧の振幅と商用系統電圧の振幅を合わせる制御を

行う。なお，図 5.13において(k)は kサンプル時点の各値を示す。 

(3) 図 5.14に示すように位相差 θrange，振幅差 Erange，商用系統電圧 egridのゼロ交差点付近  

erangeおよび回転角速度 ωmと商用系統周波数 ωgridの差 ωrangeをそれぞれ検出し，スイ

ッチ SSSRにオン指令を下す。 

(4) スイッチ SSSRがオンとなり，半周期後 (8.3 ms)，図 5.6のスイッチ SVSGを 2から 1に

変更し，同時にスイッチ SRYをターンオンする。
 

(5) 図 5.9のスイッチ SDMを 2から 1に変更し，図 5.10のスイッチ SCMを 2から 1に変更

する。 

(6) スイッチ SSSRをターンオフし，5秒後に図 5.6の SQを 2から 1の位置に変更し無効電

力制御を始める。 

なお，商用系統電圧 egridのゼロ交差点付近で半導体リレーを投入する理由としては，スイ

ッチがオンする瞬間にインバータの出力側の流れ込む突入電流を抑制するためである。 

最後に系統連系運転から自立運転への切り替えの手順を以下に示す。 

(1)  系統電圧の異常 (電圧低下や停電など)を検出する。または外部より自立運転への切
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り換え信号を得る。 

(2)  スイッチ SSSRをターンオンし，半周期後 (8.3 ms)にスイッチ SRYをターンオフし，50 

ms後にスイッチ SSSRをターンオフする。 

5.4  実験による検証 

実験の構成と電圧および電流の測定の箇所を図 5.15に，主回路のパラメータを表 5.1に，
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図 5.15 実験の構成と電圧および電流の測定の箇所 

表 5.1 主回路のパラメータ 

DC bus voltage: Vdc 200 V 

Output voltage RMS: Epn 100 V 

Grid voltage RMS: Egrid 100 V 

Sampling frequency : fs 10 kHz 

Output filter inductor: Lf 3.45 mH 

Output filter inductor  

of resistor: rL 
0.01 Ω 

Output filter capacitor : Cf 18 μF 

DC bus capacitor 4700 μF 

dead time: td 3 μs 

Output voltage frequency 60 Hz 

Grid-connected operation  

mode of inductor: Lgrid 
3.5 mH 

Grid-connected operation 

 mode of resistor: rgrid 
0.01 Ω 

Load of home appliance : Zp 10 Ω 

 

表 5.2 制御系のパラメータ 

Load frequency control block 

ωo :  377 rad / s 

Kp :   0.05 

Ti :   10 s 

Matching the grid frequency 

control block 

Kp :   0.1 

Ti :   10 s 

Δωm :  0.001 rad/s 

Governor control block 
δ :    5 % 

TG :   2.5 ms 

Reactive power control block 
Kp :   1.5 

Ti :    5 ms  

PR control block 

E*
 :    200 V 

Kp :    0.25 

KBPF :  27.5 

Q :    100 

Amplitude control block Kpn :   0.00001 

VSG control block 

D :    0.1 

M :    8 

J :     0.16886 

The detector range  

of switch SSSR 

θrange :  0.2866o 

Eange .:  0.01 V 

erange :  1 V   

ωrange : 0.005 rad/s 

irange :   0.25 A 
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制御系のパラメータを表 5.2に示す。家庭負荷 Zpは p側回路に接続されており，n側回路に

負荷は無いものとした。本章では，無瞬断切り替えの制御方式の動作を確認するために図

5.16 のフローチャートに示すように運転試験を実施し，実験による検証を行った。まず，

図 5.16により，0秒から 8秒まで，スイッチ SVSGが 3の位置，SQ，SDMおよび SCMが 2の位

置で，自立運転の制御を行い，8秒で自立運転から系統連系運転へ移行した。この時，まず，

スイッチ SVSGを 3の位置から 2の位置に変更し，同期投入の条件を満足させてからスイッ

チ SSSRをオン，次いで SRYをオンとする。次に SSSRをオフし，同時にスイッチ SVSG，SDM，

SCMを 1の位置に変更した。そして，8秒から 13秒まで，出力電力指令値 P*outは負荷消費

電力 Ploadと等しくなる。次に系統と接続した 5 秒後 (13 秒で) 基本波無効電力の制御をし

始める。この時，スイッチ SQ を 2 の位置から 1に変更した。その後，18秒で，出力電力

指令値 P*outを負荷消費電力 Ploadから 750 Wに変更し，33秒で，商用系統と解列し自立運転

を行う。この時，スイッチ SVSGを 3の位置，SQ，SDMおよび SCMを 2の位置に変更した。 

このような一連のシーケンスにより， 

(1) 不平衡負荷での自立運転 

(2) 系統連系運転への移行 

(3) 無効電力制御 

(4) 電力目標値の変更 

(5) 不平衡負荷での自立運転への移行 
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図 5.16 運転試験のフローチャート 
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というように，想定しうる一連の運転モード移行の挙動を検証することができる。また，

有効電力の変化も 250Wと 0Wの不平衡負荷の状態から，系統連系後，750Wへ変動させる

という家庭用負荷としては大きな負荷変動幅を想定している。なお，本実験では実験装置

の関係から系統側電圧を pn線間で 100Vとしているが，実際の系統では pn線間で 200Vと

なるため，電流値から言えば上記の 2倍の不平衡・負荷変動に相当する。 

本節では，まず，図 5.16 に示す一連の運転の実験結果について述べ，次に自立運転から

系統連系運転および系統連系運転から自立運転への実験結果の詳細波形について述べる。

なお，回転角速度 ωm，pn間の有効電力 Ppn，基本波無効電力 Qpnおよび出力電圧目標値 E* 

+ ΔEpn はマイクロプロセッサの中で，計算した値をデジタル/アナログ (D/A)変換器に出力

した値である。D/A変換器の出力の更新時間は 100 μsである。 

5.4.1  一連の運転の実験結果 

図 5.16 に示した一連の 40 秒間の運転の実験結果を図 5.17 に示す。系統と接続する時刻

は 8秒付近で，系統と解列する時刻は 33秒付近である。また，系統と接続した直後の 5秒

間は図 5.6の SQが 2の位置のままで，この期間は無効電力制御が行われていない。そして，

13秒付近で，図 5.16に示す図 5.6の SQを 1に変更し，力率 1の制御をし始める。この時，

図 5.17 (b)に示すように基本波無効電力 Qpnが零として制御を行っている。また，図 5.17 (a)

に示すように 16秒付近で，出力電力指令値 P*
outを 750 Wに変更した。pn間の出力電力 Ppn

は一時的に 1250 Wまで達したが，約 3秒間で 750 Wにまで収束した。この時，図 5.17 (b)

の基本波無効電力 Qpnも一時的に変動している。しかし，約 3秒後に有効電力の振動が収ま

ると同時に無効電力の振動も収まっている。その後，33 秒付近で，系統と解列し，速やか

に自立運転の制御に移行している。なお，図 5.17 (b)の基本波無効電力 Qpnは系統と接続す

OFFSW :OFFSW : ONSW :

1=QS

OFFSW :OFFSW : ONSW :

pnEE ∆+*

1=QS

OFFSW :OFFSW : ONSW :

OFFSW :OFFSW : ONSW :  
図 5.17 一連の 40秒間の運転の実験結果 
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る時刻と解列する時刻で，スパイク状の大きい値が発生している。このような現象は同時

刻における pn間の出力電力 Ppnには現れておらず，式 (5.7)により基本波無効電力 Qpn を求

める際に必要な電流の位相 θlp，θln が直ちに求まらないためであると考えられる。 

5.4.2  自立運転から系統連系運転への実験結果 

図 5.18 (d)により，スイッチ SSSRは 1.57秒付近でターンオンし，商用系統と接続している。

この直後において，図 5.18 (b)のインバータの交流電流 ilp，ilnには，突入電流のような大き

な変動は見られず，図 5.18 (e)の回転角速度 ωmも安定している。図 5.18 (b)のインバータの

出力電流 ilpが連系後に約半分となっているが，これは，系統連系後には，インバータのス

イッチ S5および S6を停止させたためにインバータの中性線に電流が流れず，pn間で電流が

流れるためである。このようにスムーズな系統連系運転への切り替えが行われている。な

お，計測器のチャネル数の制限のために図 5.18の時間軸の数字は図 5.17と異なるが，図 5.18

に示した波形は図 5.17の 8秒付近の拡大波形に相当する。 

5.4.3  系統連系運転から自立運転への実験結果 

系統連系運転から自立運転に遷移した実験結果を図 5.19に示す。図 5.19 (d)により，スイ

ッチ SSSRは 1.23秒付近でターンオフし，商用系統と切り離され，速やかに自立運転の制御

に移行している。商用系統と切り離された直後に図 5.19 (e)の回転角速度 ωmは 380 rad / sま

で上昇しているが，商用系統と切り離された直後に角速度偏差により負荷周波数制御が動

作し，約 3秒間で 377 rad / secにまで収束している。回転角速度 ωmが一時的に上昇してい

る理由は，商用系統と切り離された直後に，インバータの出力電力 Ppnが 750 Wから負荷消

費電力に変更され，仮想同期発電機が加速しているためである。また，商用系統と解列し
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WSWS

図 5.18 自立運転から系統連系運転への過渡状態の実験結果 
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た直後に自立系統の周波数 (ωpn = ωm)は定格周波数(ωo)に対して，約 1 %の変動があるが，

これは家庭内の負荷に供給する際には問題ないと考えられる。図 5.19 (b)と(c)において，1.23

秒で切り離された前後の電圧および電流波形は急変しておらず，商用系統と解列する際に，

インバータの出力側のサージ電圧が発生していないことを確認した。なお，5･4･2節と同じ

理由により図 5.19の波形は図 5.17の 33秒付近の拡大波形に相当する。 

以上に述べたように VSG制御と半導体・機械ハイブリッド式リレーを用いることにより，

スムーズな自立運転と系統連系運転の切り換えが可能であることが示された。VSG 制御を

用いない場合は，インバータの制御モード (電圧制御と電流制御)や周波数決定方式 (PLL

と発振器)の切り換えが必要であり，一度インバータの動作を停止させるなどのことが必要

となる。 

5.5  結言 

本章では，家庭用分散形電源において，VSG を用いることにより，スムーズな無瞬断切

り替えを実現できる制御系の構成を示し，自立運転から系統連系運転，系統連系運転から

自立運転の無瞬断切り替えおよび一連の運転の実験結果について実験による検証を行った。

その結果は以下で要約される。 

(1)  自立運転から系統連系運転への切り替えについて，不平衡負荷の条件においても，ス

ムーズに突入電流無しに無瞬断切り替えが可能であることを示した。 

(2)  系統連系運転から自立運転への切り替えの実験結果により，商用系統と切り離した後，

電圧バランスを維持したままで，速やかに自立運転に移行できることを示した。 

(3)  商用系統からの解列直後に，負荷周波数制御をし始め，自立系統の周波数目標値 ωoに

戻ることを示した。 
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図 5.19 系統連系運転から自立運転への過渡状態の実験結果 
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(4)  無効電力制御系を付加し，出力電圧の振幅指令値を調節することで，力率 1 の制御を

実現した。 

(5)  半導体リレーSSR を用いて，解列のタイミングをゼロ電流付近とすることにより，商

用系統と解列する際にインバータの出力側の電圧急変を防ぐことができることを示し

た。 

以上の理由で，本章で提案する無瞬断切り替え制御方式の有用性が明らかになった。 
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第 6章   結論 

本研究では，家庭用ハイブリッド発電システムの普及が進んでいることに伴い，再生可

能エネルギー導入に際する余剰電力，系統電圧上昇時および停電対策について検討を行い，

解決可能な制御方式を提案し，実験により検証を行った。具体的には，直流接続された家

庭用ハイブリッド発電システムを提案し，電力貯蔵装置を有するシステムの構成を取り上

げ，電力貯蔵装置のエネルギー貯蔵量に応じた系統連系運転時および自立運転時の制御方

式を提案し，実験により検証を行った。本研究により得られた結果を以下に要約する。 

第 1章では，各分散形電源のエネルギーマネジメントの概要について説明した。そして，

エネルギーマネジメントの導入のメリットと直面する課題について説明し，本研究の目的

を明確にした。そして，それらの課題を解決するために，直流接続された家庭用ハイブリ

ッド発電システムを提案した。 

第 2 章では，一戸建の熱需要や太陽光発電の発電電力，負荷パターンに基づき，交流シ

ステムと直流システムの損失の試算を行った。その結果は，直流システムは直流負荷が増

加するとともに商用系統からの受電電力量が低減し，太陽光発電からの逆潮流電力量が増

加することが分かった。また，交流システムに比べて，直流システムでは電力変換器の損

失が年平均で 24 %低減されることが分かった。よって，提案する直流システムの優位性が

明らかとなった。 

第 3章では，直流接続された家庭用ハイブリッド発電システムの一形態として，太陽光発

電，ガスエンジンコージェネレーションの出力および電力貯蔵装置を直流で接続し，ハイ

ブリッド発電システムの一体的運用によるエネルギーと設備の有効利用のため，各電力変

換器の電力制御手法について検討を行った。提案する制御手法から得られた結果を以下で

要約する。 

(1) 系統連系運転時 

まず，太陽光発電の自然エネルギーを最大限に生かすために電気二重層キャパシタ

(EDLC)を活用し，最大出力電力制御 (MPPT)を出来る限り行うような制御方式を考案し，

実験による検証を行った。次に，ガスエンジンコージェネレーションシステムの稼働率を

増加させるために，ガスエンジンコージェネレーションシステムからの余剰電力を EDLC

に吸収させる制御方式を提案し，蓄えた余剰電力は受電電力が抑制目標値以上の場合に，

EDLCから放電させ，受電電力を抑制することを確認した。最後に系統電圧上昇時の対策と

して，ハイブリッド発電システムの余剰電力を EDLC に吸収するか，或いは各分散形電源

の出力電力抑制により出来ることを確認した。 
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(2) 自立運転時 

家庭内の電気需要に応じて，EDLCの電圧により，太陽光発電が常にMPPT制御を行い，

ガスエンジンコージェネレーションシステムがオン/オフ制御を行う。この制御手法により，

常に重要負荷に電力供給することが可能である。 

よって，第 3 章で提案する系統連系運転時および自立運転時の電力制御手法の有用性が

明らかとなった。 

第 4章では，自立運転時における単相三線インバータの制御方式について検討を行い，Σ-Δ

変調制御を提案し，PR制御との比較を行った。まず，各制御方式において，提案するデッ

ドタイム補償方法の有用性を明らかにした。次に，全ての負荷条件において，Σ-Δ変調制御

が PR制御より，低損失，低電圧歪み率であることを確認した。その後，負荷変動の条件に

おいても，Σ-Δ変調制御の応答が PR制御の応答より速いことを確認した。よって，Σ-Δ変

調制御の優位性が明らかとなった。 

第 5章では，商用系統連系・解列の無瞬断切り替え制御について検討を行った。まず，自

立運転から系統連系運転への実験結果において，提案する位相差と振幅の検出方法やスイ

ッチのオン/オフの動作により，商用系統からの突入電流を抑えられ，良好な切り替えの過

渡状態の実験結果が得られた。次に，系統連系運転時の実験結果において，出力電力指令

値を変更した場合，約 3 秒で収束することを確認した。その後，系統連系運転から自立運

転に遷移した場合および自立運転時における負荷周波数制御の実験結果においても良好な

過渡状態の実験結果を確認した。よって，提案する無瞬断切り替え制御方式の有用性が明

らかとなった。 

以上により，太陽電池やガスエンジンコージェネレーションシステム，電力貯蔵装置が

DC / DCコンバータを介して直流で接続されることにより，発電システムの損失低減や自然

エネルギーの有効利用などが可能である。本研究成果はそのための制御方式について詳細

に検討を行ったものであり，これにより家庭の電力システムに導入される太陽光発電やガ

スエンジンコージェネレーションシステムの有用性が高まり，将来の分散形電力システム

への一助となることを期待する。 

直流接続された家庭用ハイブリッド発電システムの実用化に向けた研究課題は以下に要

約される。 

1. 直流リンクの接地方式の検討 

2. 熱需要を考慮したシステムの運用方式の検討 

3. 自立運転時において，突入電流に伴う負荷に対し，過電流を抑制し，定常動作を行え

るようにする過電流抑制制御に関する検討 
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