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直流側電圧の降下特性を考慮した

PWMインバータの動的モデルと電流追従制御∗

佐々木 清吾†

Dynamical Model and Current Tracking Control

of PWM Inverter with DC-side Voltage Drop∗

Seigo SASAKI‡

Abstract: A nonlinear feedback controller is derived to achieve AC-side current tracking control of PWM inverter
with DC-side voltage drop. The controller design is carried out on the basis of state averaged model of the PWM
inverter, which is a nonlinear system. The nonlinear model describes the dynamic behavior of the DC-side voltage
drop which causes an AC-side current distortion. The control problem is treated as a nonlinear H∞ control problem
for the nonlinear system via Lyapunov-based game theory approach. Convex programming technique concretely
gives a controller solving the problem. Computer simulations show efficiencies of the control system and the control
system design approach.
Keyword : PWM inverter, dynamical model, nonlinear control

1 はじめに

PWM(Pulse-Width-Modulated)インバータは，スイッ
チ素子の開閉によって直流電力を交流電力に変換するシ

ステムである．このスイッチ素子を駆動するために制御

器は変調波を出力する．理論的には，変調波は正弦波状

であり，その変化に伴って交流側電流などが正弦波状に

なる1),2)．交流側電流などを正弦波状にするためには，実

際には，回路の状態に応じて変調波を調整しなければな

らない．なぜなら，直流側電圧の変動によって交流側電

流などが歪んだ正弦波になるからである．

直流側電圧は，様々な要因によって変化している．そ

れは，商用交流電圧を整流したものであれば整流操作に

伴う脈動を含んでいる．また，PWMインバータ自身の
動作に伴っても変動する．PWMインバータはスイッチ
素子によって電力を変換するシステムであるため，理想

的には，直流側電力と交流側電力は等しい．そのため，交

流側電流などの正弦波状変化は電力の供給側である直流

側に現れ，直流側電圧を降下させる．これらの変動を抑

制するために，一般には，大容量の平滑コンデンサを接

続する．さらに，コンデンサの容量を削減するために，補

償回路を接続する3)．また，その変動を観測し，その変

化に応じて変調波を調整する様々な方法が提案されてい

る4),5)．
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本稿では，PWMインバータの電力変換に伴って生じ
る直流側電圧の降下特性を動的モデルとして考慮し，主

回路には手を加えずにこれらの問題点に対処する．具体

的には，直流側電圧を観測せずに交流側電流などを正弦

波状にする変調波を出力する制御器を設計する．

多くの制御問題において制御器を設計する場合，線形

制御理論を用いる．これは，制御器を具体的に設計する

手法が線形モデルを対象にしているからである．パワー

エレクトロニクス制御システムの設計においても同様で

ある6)．しかし線形モデルでは，PWMインバータで問題
となる交流側電流に対する正弦波指令値の 2倍の周波数
で変動する直流側電圧・電流の振舞いを表現できない．こ

のため，線形モデルに基づいて設計した制御器では，こ

の問題に十分に対応できない．そこで本稿では，直流側

電圧の降下特性を考慮することにより，この振舞を表現

できる PWMインバータシステムの非線形モデルを導出
する．そして，その非線形モデルに基づいて電流追従制

御を行う制御器を設計し，望ましい制御性能を達成する．

動的モデルに基づいて設計するために直流側電圧の推定

器を含む制御器を得る．

非線形モデルに基づくパワーエレクトロニクス制御シ

ステムの設計問題は，近年，徐々に論じられるようになっ

てきた8),9)．本稿では，PWMインバータ制御システムの
設計問題を非線形H∞制御問題ととらえ，文献 11), 12)
に基づいて制御器を設計する．本稿での設計手順はつぎ

の通りである．

まず，PWMインバータのスイッチモデルを直流側電
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Fig. 1: PWM Inverter Control System

圧の降下特性を考慮して導出する．文献 6)で紹介してい
る状態平均化法を用いて，状態平均化モデルを得る．つ

ぎに，そのモデルが非線形システムであることから，電

流追従制御問題を非線形H∞出力フィードバック制御問
題としてとらえる．文献 11),12)の結果より，その制御
問題を凸計画問題に帰着し，具体的に制御器を得る．本

稿の最後では，数値シミュレーションにより，設計した

PWM インバータ制御システムならびに使用した設計法
の有効性を検証する．

2 PWMインバータモデル

本稿では，Fig.1に示す三角波比較方式を用いた電流

追従形の PWMインバータ制御システムを設計する．制
御器は，交流側電流が望ましい正弦波になるようにスイッ

チ S1，S2を駆動する変調波を出力する．このとき交流側

電圧は，その平均値が正弦波状になる矩形波になってい

る．この交流側の電圧平均値・電流値は，PWMインバー
タの動作特性のために歪んだ正弦波になりやすい．本節

では，このことを明らかにし，その特性を含んだ動的モ

デルを導出する．なお以下では，Fig.1の２点Ａ，Ｂにお
ける電圧を直流側電圧と呼ぶ．

本節では，まず，静的モデルを用いて，交流側電圧の

平均値が正弦波状になる理由を示す．そして，それが直

流側電圧の変動によって歪むことを示す．この直流側電

圧の変動は，正弦波状の交流側電流によって引き起こさ

れる降下特性であることを明らかにする．つぎに，この

直流側電圧の降下特性を考慮した動的モデルを導出する．

それは，エネルギ変換部のスイッチモデルから導かれる

状態平均化モデルとして与えられる．
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−
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Fig. 2: Static Model for PWM Inverter

2.1 直流側電圧の降下特性

インバータのスイッチにかかる直流側電圧の大きさを

V として表すと，Fig.1の変調波から交流側出力までを
Fig.2のように表すことができる（ただしここでは，制御

器の出力である変調波は望ましい正弦波であるとする）．

このとき，交流側電圧 vac は矩形波状になり，その平均

値 v̄acは v̄ac = V sin ωt になる (付録Aを参照)．ただし，
ω は変調波で指定した角周波数を表す．したがって，直

流側電圧 V が変動すれば，交流側電圧の平均値 v̄ac は歪

んだ正弦波になる．

この直流側電圧の変動は，PWMインバータのエネル
ギー変換に伴って生じ，具体的にはつぎの 2つの特性か
らなる．

(1) 直流側電流の脈動による直流側電圧の変動．

(2) 交流側電流の正弦波状変化に伴う直流側電圧の降下．

Fig.1 において，理想スイッチはエネルギーを消費し
ないので，変換された交流側電力は直流側電力に等しい．

(1) したがって，仮に直流側電圧 vdc が一定に供給され，

交流側電圧平均値・電流が角周波数 ωの正弦波状になる

とすると，電力不変の関係 vdcidc(2ω) = v̄ac(ω)iac(ω) が
成立する (文献 7), p.214を参照)．このとき，直流側電流
idc は角周波数 ω の 2倍の周波数で変動し，これが電源
の内部抵抗 RE を流れると供給する直流側電圧が変動す

ることになる．(2) また，交流側電流が増加すると，そ
の変化に伴って直流側から電流が引き出される．この電

流が抵抗 RE を流れると直流側電圧が降下する．以上よ

り，交流側の正弦波状変化に応じて直流側電圧・電流が

変化し，結局交流側波形が歪んだ正弦波になる．

これらの現象は，直流電源の内部抵抗 RE に起因する

性質であり，この変動を抑制するためにコンデンサ Cが

接続されている．本稿では，この交流側電流の変化に伴っ

て生じる直流側電圧の振舞いをモデル化し，高性能な制

御器の設計に利用する．
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2.2 動的モデル

本節では，直流側電圧の降下特性を考慮した動的モデ

ルを導出する．まず，PWMインバータのスイッチモデ
ルを導出する．つぎに，状態平均化法により状態平均化

モデルを得る．

2.2.1 スイッチモデル

Fig.1のインバータ回路において，インダクタに流れる
電流 i，コンデンサにかかる電圧 v1，v2を状態変数とし

て扱い，スイッチ素子を開閉する信号 µを制御入力とし

て扱うとインバータのスイッチモデル (ΣS):

d

dt
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を得る．入力 µは，µ = 1のとき S1 が閉じ，S2 が開い

ている状態を表し，µ = −1のとき S1が開き，S2が閉じ

ている状態を表す．Lはインダクタンス，C はキャパシ

タンス，E は直流電源電圧，RE，RLは抵抗を表す．

RE は直流電源の内部抵抗を表し，E と RE により直

流電源のある動作点における一次近似モデルを表してい

る．これにより，直流側電圧の降下特性を表現する．

2.2.2 状態平均化モデル

つぎに，文献 6) で紹介している状態平均化アプロー
チを用いて，スイッチモデル (ΣS)を状態平均化モデル
(ΣSA):
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として近似表現する．ただし，ī，v̄1，v̄2，µ̄は，それぞ

れ，i，v1，v2，µの移動平均値を表している6)．

モデル (ΣSA)は，状態変数と入力の積の項をもつこと
から，双線形システムである10)．本稿で問題にしている

交流側波形の 2倍の周波数の電圧変動，ならびにそれに
よる電流ひずみは，この非線形性によって表されている．

このことは，スイッチ周期に依存しない性質であり，モ

デル (ΣSA)に含まれている振舞である．古典制御に代表
される線形モデルでは，入力周波数以外の周波数である

2倍の周波数の振舞いは表現できない．以下では，この
双線形モデル (ΣSA)を用いて制御器を設計し，電流追従
制御を達成する．

注意 1 文献 6)の 11章で詳細に議論されているように，
電力変換回路では多くの場合，移動平均に用いる時間幅

として，規則的な最小の時間幅であるスイッチ周期を用

いる．なぜなら，平均化モデル (ΣSA)の左辺は，右辺の
式によって近似的に表すことになるからである．この誤

差は，2変数の積の移動平均値 (たとえば，īµ)は，2つ
の移動平均値の積 (たとえば，īµ̄)にならないことによる
(文献 6),p.297を参照)．この誤差が小さくなるときは，一
スイッチ周期において変数が一定とみなせる場合である．

すなわち，スイッチ周期が短い（スイッチング周波数が

高い）ほど，モデル (ΣSA)は良い平均化モデルになる．

3 制御システム設計

前節で導出した状態平均化モデル (ΣSA)は，状態変数
と制御入力の積の項をもつ双線形システムである10)．本

節では，そのモデルが非線形システムであることから，電

流追従制御問題を非線形H∞制御問題ととらえる．そこ
では，正弦波目標値に対して電流追従誤差を抑制する問

題を解くことになる．そして，非線形制御システムの設

計法11),12) を用いて制御器を設計する．

制御器を設計するための準備として，平均化モデル

(ΣSA)を基準点 [ ī v̄1 v̄2 µ̄ ] = [ 0 E E 0 ]まわりで
のモデル (ΣA):

d
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に書き改める．ただし，
[

ĩ ṽ1 ṽ2 µ̃
]

= [ ī v̄1 v̄2 µ̄ ]
− [ 0 E E 0 ] である．

3.1 制御モデル

いま，交流側電流のみを観測する場合を考えているこ

とから，ĩのみが観測できる状態である．文献 11),12)の
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非線形制御器設計法は，観測できない非線形な状態変数

を不確かなパラメタとして扱う．したがって，観測できな

い直流側電圧 ṽ1, ṽ2 を不確かなパラメタとして扱う．す

なわち，平均化モデル (ΣSA) を不確かさを含むモデル
(ΣAd):

ẋp = Apxp + Bp1wp + {Bp20 + ypBp21} µ̃, (4)

wp =

[
δ1 0
0 δ2

]
zp, zp = Dp21µ̃, yp = Cpxp

として扱う．ただし，
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Cp =
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, |δ1| < 1/γ, |δ2| < 1/γ

である．ただし，γ, Vb1, Vb2, Wu1, Wu2は，制御器設計用

の重み行列であり，以下の議論で指定する．(4)式の右辺
第 2項が制御入力 µ̃の影響を受ける不確かな部分を表し

ている．

このモデル (ΣAd)は，直流側電圧 ṽ1，ṽ2 が交流側電

流 ĩと変調波 µ̃の積によって変化することを表している．

すなわち，直流側電圧は指定した交流側電流周波数の 2
倍の周波数成分を含むことになる．そして，交流側電流

ĩは，変調波 µ̃を通して加えられる不確かさ（不確かな

パラメタとみなした直流側電圧）の影響を受けることを

表している．

3.2 設計仕様

電流追従形 PWMインバータ制御システムを設計する
ことは，モデル (ΣAd)に対して設計仕様:

(S1) 交流側電流 ĩが正弦波入力 rに追従し (r → ze)，

(S2) 直流側電圧 ṽ1, ṽ2 の変動に対する制御器出力 µ̃へ

の影響を抑制する (wp → zp);

ことを満足する制御器を求めることになる (Fig.3)．
Fig.3より，制御モデル (ΣAd)に仕様 (S1)(S2) を組み

入れた一般化モデル (ΣG):

ẋ = Ax + B1w + B2(y)u, (5)

z = C1x + D12u, (6)

y = C2x (7)

を得る．ただし，
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である．y4は，出力 yの 4番めの要素，すなわち観測で
きる状態 yp（交流側電流）を表す．xw, Aw, Bw, Cwは仕

様 (S1)(S2)に対する重み関数W (s) = kω/(s(s2 + ω2))
の状態空間表現

ẋw = Awxw + Bw(r − Cpxp), xw = 0,

yw = Cwxw

における状態変数ならびに係数行列を表す．ただし，

Aw =



0 1 0
0 0 1
0 −ω2 0


 , Bw =




0
0

kω


 ,

Cw =
[
1 0 0

]
である．重み関数W (s)に含めた 1つの積分器は，wpの

影響による定常偏差の増加を抑制する役割を果たしてい

る．これは，高周波領域におけるゲインを低下させたフィ

ルタの役割を果たしている．
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3.3 制御器の構成

前節までに導出した一般化モデル (ΣG)に基づいて，制
御器を構成する．この制御器は，Fig.3の空白部分である
yから u への関数に対応する．

文献 11), 12)の結果より，制御器はつぎの定理によっ
て特徴づけられる．

定理 1 11),12) 一般化モデル (ΣG)に対して，ある制御
指標 γ が存在し，状態 yのある領域において，つぎの条

件を満たす行列X, Qが存在するものとする．



F1(X, y) XC

′
1 B1

C1X −I 0
B

′
1 0 −γ2I


 < 0, (8)



F2(Q) QB1 C

′
1

B
′
1Q −I 0

C1 0 −γ2I


 < 0, (9)

[
Q I

I γ2X

]
> 0 ． (10)

ただし，

F1(X, y) := XA
′
+ AX

− B2(y)(D
′
12D12)−1B2(y)

′
, (11)

F2(Q) := QA + A
′
Q − C

′
2C2 (12)

である．このとき，与えられた制御仕様を満たす制御器は，

˙̂x = Ax̂ − B2(y)(D
′
12D12)−1B2(y)

′
X−1x̂

+γ−2B1B
′
1X

−1x̂

+[Q − γ−2X−1]−1C
′
2(y − C2x̂)

+γ−2[Q − γ−2X−1]−1

X−1Eqn(X, y)X−1x̂, (13)

u = −(D
′
12D12)−1B2(y)

′
X−1x̂ (14)

で与えられる．ただし，Eqn(X, y)は

Eqn(X, y)

= XA
′
+ AX − (B2(y)(D

′
12D12)−1B2(y)

′

−γ−2B1B
′
1) + XC

′
1C1X (15)

である．

定理 1より，制御器を構成するためには観測できる状
態 y（交流側電流）に依存する不等式 (8)～(10)を満たす
行列X，Qを得れば良い．なぜなら，定理 1は，指定し
た設計仕様に対する最悪状況下で，モデル (ΣG)の安定
性ならびに制御性能を保証するリアプノフ関数行列X, Q

を与えている．そして，それらの行列を用いて制御器を

構成している．これらの行列は，その観測できる状態の

許容領域を考慮し，凸計画問題を解くことによって，具

体的に得られる11),12)．

直流側電圧の推定器は，(13)式として得られる．(14)
式は，観測できる交流側電流によって変化するゲインを

表している．同様に，推定器 (13)のゲインも交流側電流
によって変化する．

4 数値シミュレーション

本節では，数値シミュレーションにより，設計した制

御システムならびに使用した設計法の有効性を検証する．

制御器の設計ならびに数値シミュレーションには，MAT-
LAB/Simulink/LMI Control Toolboxを使用した．

1kVA程度の太陽光発電インバータシステムを想定し
て，回路パラメタには，

RL = 10 [Ω], L = 5 [mH],

RE = 1 [Ω], C = 1000 [µF], E = 141 [V]

を用いた．このとき，設計パラメタを

We = 0.95, Wu1 = Wu2 = 0.5, Vb1 = Vb2 = 10,
γ = 1.2, ω = 100π, k = 100

とした．これらの設計パラメタは，まず，設計仕様から

各パラメタの相対的な大きさを決定した．絶対的な大き

さは，定理 1の可解性を判別することによって調整した．
最終的には，数値シミュレーションによって決定した．具

体的には，つぎのとおりである．

まず，仕様 (S2)よりも (S1)を重要視した．なぜなら，
2節で述べたように (S2)は (S1)に起因する必然的な性質
であるからである．この性質を重要視すると，保守的な制

御器を構成することになり，結局 (S1)を達成することが
できなくなるからである．したがって，WeをWu1，,Wu2

よりも大きな値にした．つぎに，コンデンサ電圧が±10
[V]（すなわち，131 ≤ v̄1 ≤ 151，131 ≤ v̄2 ≤ 151）変化
することを考慮して，Vb1 = Vb2 = 10にした．50Hzの
交流電力へ変換することから，w = 100πである．また，

γ は制御性能が高まっていくようになるべく小さな値に

した．ただし，電流追従誤差を抑制するために γ を小さ

くしすぎると，入出力電力が一定であることから直流側

電圧が大きく変化することになり，結局交流側電流が歪

むことになる．さらに，制御器のゲインが大きくなるこ

とから過渡応答が振動的になる．したがって，太陽光発

電用インバータの設計指針を参考に過渡応答が振動的に

ならず，定常状態における追従誤差が 3%以内におさま
るように設定した．

これらの設計パラメタを用いて一般化モデル (ΣG)を構
成し，定理 1によって制御器を得る．まず，1kVA程度の
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X =




2.10 × 100 −1.06× 101 −1.83 × 103 −3.43× 101 1.00 × 103 −1.00 × 103

−1.06 × 101 4.55 × 103 −5.27 × 105 1.37 × 104 −3.02 × 105 3.02 × 105

−1.83 × 103 −5.27× 105 6.96 × 108 2.58 × 107 4.30 × 107 −4.30 × 107

−3.43 × 101 1.37 × 104 2.58 × 107 3.75 × 106 −1.22 × 107 1.22 × 107

1.00 × 103 −3.02× 105 4.30 × 107 −1.22× 107 3.49 × 108 1.31 × 108

−1.00 × 103 3.02 × 105 −4.30 × 107 1.22 × 107 1.31 × 108 3.49 × 108




(16)

Q =




1.09 × 100 −2.54× 10−1 4.07 × 10−6 6.32 × 10−6 −3.12× 10−6 3.07 × 10−6

−2.54 × 10−1 1.61 × 100 7.61 × 10−5 −2.41 × 10−4 −4.54× 10−3 4.54 × 10−3

4.07 × 10−6 7.61 × 10−5 1.60 × 10−5 2.55 × 10−5 −7.65× 10−6 7.65 × 10−6

6.32 × 10−6 −2.41× 10−4 2.55 × 10−5 4.16 × 10−4 3.86 × 10−4 −3.86× 10−4

−3.12 × 10−6 −4.54× 10−3 −7.65 × 10−6 3.86 × 10−4 2.56 × 108 2.56 × 108

3.07 × 10−6 4.54 × 10−3 7.65 × 10−6 −3.86 × 10−4 2.56 × 108 2.56 × 108




(17)

インバータを設計していることから，観測できる状態量で

ある交流側電流が，±10 [A]（すなわち，−10 ≤ ī ≤ 10）
変化するとする．これにより，観測できる状態 yの許容

領域を設定し，定理 1の不等式条件を解く問題を凸計画
問題に帰着し，解 (16)，(17)を得た．したがって，制御
器 (13)(14)を得る．

設計した制御器による平均化モデル (ΣSA)，スイッチ
モデル (ΣS)に対する応答をそれぞれ Fig.4，5に示す．

ただし，以下では正弦波指令値を r =
√

2 7 sin(2π 50 t)
[A] とし，搬送波の周波数を 5 kHz とした．初期値は，
[ i v1 v2 ] = [ 0 141 141 ]である．

スイッチモデル (ΣS)に対する数値シミュレーション，
ならびに設計した制御器を実装する際に，平均化モデル

(ΣSA) の導出に用いる移動平均化の演算を行なわない．
そのため，平均化モデル (ΣSA)に対する応答と，スイッ
チモデル (ΣS)に対する応答を比較することは重要であ
る．Fig.4，5をみると直流側電圧には，交流側電流の変
化に伴う降下，ならびに正弦波指令値の 2倍の周波数の
脈動がみられる．Fig.5の波形は，スイッチ素子による高
い周波数成分を含んでいる．すなわち，Fig.4は，制御シ
ステムの設計を行なう際に本稿で考慮したモデルの振舞

いを示している．したがって，平均化モデル (ΣSA)に基
づいて制御システムの設計を行なえる．

Fig.4，5をみると，直流側電圧を推定するために追従
偏差が小さくなるための時間がかかっているが，電流追

従を達成していることを確認できる．文献 13)では，直
流側電圧も観測する場合について議論している．この場

合は，定常状態への収束はより速く，交流正弦波の半周

期以内であった．

つぎに，負荷抵抗が 10 Ωから 5 Ωに変動した場合の応
答を Fig.6に示す．負荷変動後，速やかに電流追従を達

成していることを確認できる．直流側電圧波形に 2倍の
周波数成分の脈動がみられなくなった．これは，制御器

の出力波形 (変調波)の振幅が小さくなり，非線形性の影
響が小さくなったからである．その一方，Fig.5よりも交
流側電流に高い周波数成分が含まれていることが確認で

きる．

設計した制御器の性能を把握するために，線形近似モデ

ルに基づいて設計した線形制御器による応答波形をFig.7，
8に示す．この制御器は，平均化モデル (ΣA)を線形近似
し，上記の設計パラメタを用いて，線形モデルに対する

定理 1(すなわち，B2(y) = [ 0
′

B
′
p20 ]

′
とする)により導

出した．Fig.7，8の (3)からわかるように，t = 0.015 [s]
において過渡応答が行過ぎており，非線形制御器による

応答 (Fig.4，5)に比べると，かなり振動的になっている．
さらに，t = 0.035 [s]以降の定常状態において 2倍の周
波数成分による追従誤差が若干大きくなっている．非線

形制御器は，そのゲインが交流側電流に応じて調整され

る．それは，定常状態では追従誤差を抑制するゲインを

持ちながら，過渡応答では大きな行過ぎ量を与えない性

質を示している．

以上より，設計した制御システムならびに使用した制

御器設計法の有効性が確認できる．

5 おわりに

本稿では，直流側電圧の降下特性を考慮することによ

り，PWMインバータの非線形モデルを導出した．その
モデルに基づいて非線形制御器を設計し，電流追従制御

システムを構成した．数値シミュレーションによって，構

成した制御システムならびに使用した制御器設計法の有

効性を確認した．

近年，高速な A/Dコンバータを内蔵した DSPならび
にマイクロコントローラが発表・発売されていることか

ら，提案した制御器を実装可能な状況が整いつつあると

考えている．今後，実験できる近辺環境が整い次第，そ
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れらのコントローラを選別し，提案手法を実証していく

予定である．
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A 交流側電圧の平均値 v̄ac

リレー要素の線形化 (文献 14) の 7.4 節を参照) を行
うと，交流側電圧の平均値 v̄ac がつぎのようにして得ら

れる．

Fig.2より，変調波，搬送波，リレー出力 (交流側電圧)
の関係は，Fig.9のように図示できる．ただし，搬送波の
一周期において変調波が一定にみなせるほど，変調波よ

0

0

t1

t1

t2

t2

T

T

C

−C

vac

V

−V

u
modulated wave

carrier
wave

Fig. 9: Relationship between modulated wave and
AC-side voltage

りも搬送波の周波数が十分に高いとする．uは変調波の

値，Cは搬送波の振幅，T は搬送波の周期を表す．Fig.9
より，変調波と搬送波が交わる時刻 t1，t2 は

t1 = T
4C u + T

4 ,

t2 = − T
4C u + 3T

4

になる．したがって，交流側電圧の平均値 v̄ac は，

v̄ac =
1
T

∫ T

0

vac(τ)dτ

=
1
T

{V (t1 − 0) − V (t2 − t1) + V (T − t2)}

=
V

C
u (18)

になり，交流側電圧の平均値 v̄ac は，直流側電圧，変調

波に比例する．いま，C = 1，u = sinωtとすると，

v̄ac = V sinωt (19)

を得る．ただし，ωは指定する変調波の角周波数である．
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Fig. 7: Responses for averaged model (ΣSA) under linear controller for linearized model
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Fig. 8: Responses for switched model (ΣS) under linear controller for linearized model
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