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第 1章

緒論

1.1 研究の背景

1.1.1 半導体電力変換技術の応用

今日, 半導体電力変換技術は一般産業用機器をはじめ家電製品や電力, 電気鉄道など多くの分野

において幅広く応用されている(1)(2)。一般産業用では, 交流モータの可変速駆動システムや無停

電電源装置 (UPS), 高周波誘導加熱装置が主要な用途としてあげられる。交流モータの可変速駆

動システムは, 変換器の出力周波数を調整することにより, 誘導電動機や永久磁石同期電動機など

の速度を広範囲に制御するものであり, 直流電動機の可変速システムに比べて, 低コスト, メンテ

ナンスフリーなどの特長を有する。半導体電力変換技術応用の初期にはブロア・コンプレッサな

どの可変速制御の用途に限られていたが, ベクトル制御(3)により交流モータの高速トルク制御技

術が確立し, サーボモータや鉄鋼圧延機などの高精度・高速応答を要求する用途へも応用範囲が広

がった。現在のメカトロニクス・産業用ロボットでは, 直流サーボモータに代わって, PWMイン

バータと交流モータを用いた交流サーボモータが主流となっている。

UPSは, 通常は商用電源からの電力を直流に整流してバッテリを充電し, 停電や電源の電圧低

下時にはバッテリの直流を交流に変換して, 負荷として接続された機器に常に電力を供給するも

のである。近年のパーソナルコンピュータやネットワーク・通信機器の普及に伴って, 現在の情報

化社会ではUPSは必要不可欠なものになってきている。パーソナルコンピュータなどに用いられ

る数 100 VA程度の小容量の UPSから, 1500 kVA のインバータを 2並列で構成した 3000 kVA

のシステムまで実用化されている。

高周波誘導加熱装置は, 金属製の被加熱物に交番磁界を印加した際に生じる渦電流により被加

熱物を直接発熱させるもので, 従来の化石燃料や電熱を用いた間接的な加熱方式に比べ, 加熱効率

が高く, 作業環境がよいなどの特長がある。半導体電力変換技術を応用したスイッチング方式の

高周波電源は, 従来のリニアアンプ方式の電源に比べ高効率化, 小型化を実現した。ボルトや歯車

などの高周波焼き入れ用の数 kW, 数 100 kHzの電源から, 高周波誘導炉・ビレットヒータなどの

|1|
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数 1000 kW, 数 100 Hzまでの高周波電源が実用化されている。

家電機器への応用は, 基本的には一般産業用機器への応用で開発された技術を適用したもので

あり, 近年の制御用マイコンやスイッチング素子の低価格化に伴って急速に普及が進められた。交

流モータの可変速駆動技術がインバータエアコンや洗濯機・冷蔵庫に, 高周波誘導加熱技術が電磁

調理器や IH (induction heating) 炊飯器などに応用されている。その他にも, 蛍光灯の高周波点灯

やスイッチング電源などいたるところに半導体電力変換技術が用いられている。

電気鉄道(4)(5)では, 車両のモータ駆動に直流チョッパが用いられてきたが, 近年では地下鉄・新

幹線をはじめ多くの車両で交流モータの可変速駆動が採用されている。電力分野(6)(7)では, 直流

送電や周波数変換にサイリスタ変換器が用いられてきたが, 電力需要の集中化や発電所建設地の

遠隔化により, 無効電力補償や可変速揚水式発電など電力品質の改善にも半導体電力変換技術が

応用されている。また, サイクロコンバータやアーク炉などから発生する電源高調波の抑制を行

う電力用アクティブフィルタも半導体電力変換技術の重要な応用になってきている。その一方で,

1994年の高調波抑制対策ガイドラインの発効により需要家から流出する電源高調波抑制の目標値

が規定され(8)(9), 電源高調波を発生しない半導体電力変換器の開発・実用化も進められている。

半導体電力変換がこれほど広範囲に適用されてきた理由として二つの要因が考えられる。その

一つは, わが国において省エネルギー化が強く要求されていたことである。交流モータの可変速

駆動では, ブロアやコンプレッサなどの負荷の要求に合わせて速度制御を行うことにより, 従来の

オン/オフだけの断続運転に比べて大幅な省エネルギーを達成した。特に, 電気鉄道では減速時に

モータを発電機として使用する回生ブレーキを行うことにより, 全電力消費を従来の抵抗制御車

両の 40%にまで削減した。また, リニアアンプ方式の高周波電源の最大効率は原理的にも 70%程

度であるのに対して, 半導体電力変換器を用いたスイッチング方式の電源は 90%以上の高い変換

効率を実現した。

もう一つの要因は, スイッチング素子の性能・特性が飛躍的に向上したためである。初期の半導

体電力変換器はサイリスタを使用した他励式が主流であったが, パワートランジスタなどの自己

消弧形素子の登場により, 動作が安定で信頼性の高い自励式へ次第に移行していった。さらに, 高

耐圧・大電流GTO (gate turn-oã) サイリスタの開発によって変換器の信頼性の向上と大容量化

が進められる一方, パワーMOSFETや IGBT (insulated gate bipolar transistor) などの高速ス

イッチング素子はスイッチング特性の改善とオン電圧低減を達成し高性能化・高効率化を実現し

た。現在は, 3.3 kV 耐圧の IGBTやGCT (gate commutated turn-oã) サイリスタなどの大容量

かつ高速なスイッチング素子の開発が行われており, 電気鉄道や電力分野の大容量電力変換器の高

効率化・高性能化が進められている。一方, 小容量のスイッチング素子では, 5 V駆動MOSFET

やスイッチング素子とドライブ回路を一体化した IPM (intelligent power module) などが開発さ

れ, 半導体電力変換器の小型・低コストを実現しており, 小中容量機器への応用もさらに拡大して
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行くものと考えられる。

1.1.2 半導体電力変換システムの高性能化の要求と課題

このように半導体電力変換技術は広範囲に応用されているが, 現在の半導体電力変換器が全て

の要求を満足しているわけではなく, さらに高性能化が求められている。従来から半導体電力変

換器に求められてきた高性能化をまとめると以下のようである。

(1) 動作周波数の高周波化

(2) 電流制御の高精度・高速化

(3) インバータ出力電圧・電流の低リプル化

(4) 電力変換システムの小型化

以下に, 各項目について説明する。

(1) の動作周波数の高周波化は, 高周波電源用インバータの応用範囲が拡大することを意味す

る。従来, 低温プラズマや無電極放電などの高周波電源には真空管などを用いたリニアアンプ方

式の高周波電源が採用されてきたが, 寿命が短い, 変換効率が低いなどの問題があった。半導体電

力変換器の動作周波数を 2 MHz ò 13.56 MHz へ高周波化できれば, リニアアンプ方式の高周波
電源が採用されている用途へ適用でき長寿命, 高効率化が可能になる。また, 交流モータ駆動シス

テムでは, 動作周波数を可聴周波数 (20 Hz ò 20 kHz) 以上とすることにより, 交流リアクトルや
モータ自体から発生する騒音を低減することができる。

(2) の電流制御の高精度化・高速化は, 交流サーボシステムのトルク応答を高速化できフィード

バック系の安定性の改善や定常偏差の低減が可能になる。現在実用化されている交流サーボシス

テムは, 応用面から要求されている応答に比べれば十分に高速なトルク応答を実現している。しか

し, 機械系の共振抑制や外乱などに対する特性改善を考えた場合には, 電力変換器の電流制御系の

精度や応答をさらに向上することが望まれる。一方, 電力用アクティブフィルタでは, 補償電流の

誤差分の電流がそのまま電源に流出するため, 高調波電流の振幅と位相を正確に制御し電力系統に

注入する必要がある。アクティブフィルタの制御対象が 5 ò 13 次程度の高調波電流であるため,
高次高調波に対する補償特性を改善するためには位相遅れの少ない高速な電流制御が必要になる。

(3) のインバータ出力電圧・電流の低リプル化は, 電流実効値の低減や磁束変動の抑制を可能に

し, 交流モータに生じるトルクリプルや騒音の抑制だけでなく, 交流リアクトルなどの銅損および

鉄損を低減することもできる。また, 電力用アクティブフィルタや PWM整流回路などでは, 電

流・電圧リプルが電力線を介して系統へ流出して系統に接続された他の機器に誤動作を引き起こ

すことがある。このような電力系統へ接続して電流制御を行う電力変換器では, 系統へ流出する
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電圧・電流リプルを十分に抑制する必要がある。インバータ出力の交流リアクトルや出力フィル

タの容量を増大してスイッチングリプルを除去することもできるが, (2)の電流制御の高精度・高

速化の要求との両立は困難である。

(4) の小型化の要求は半導体電力変換器だけでなく, すべての機器に対して存在する要求でもあ

る。小容量のスイッチング電源などでは動作周波数を高周波化することにより, 出力フィルタや

平滑回路・トランスなどの受動素子の小型化が可能になる。これは, リアクトルやトランスの鎖交

磁束を低減する効果による磁性材料の小型化と電流リプル抑制効果による平滑用あるいはフィル

タ用コンデンサの小容量化によって実現される。また, 電力変換器を高効率化すれば, 電力変換器

の損失によって発生する熱を放出する放熱・冷却機器を小型化することができる。特に, ビルや工

場などに電力変換器を設置する場合には, 排熱のために必要となる空調装置なども小容量化でき

設備全体としての小型化が可能になる。

これらの高性能化の要求を達成する方法の一つはスイッチング周波数の高周波化である。スイッ

チング周波数の高周波化は, 高周波インバータの動作可能な周波数範囲が拡大することを意味す

る。また, PWM制御を適用した電力変換器では, 制御遅延の低減により高速かつ安定な電流制御

が可能になる。さらに, スイッチングに伴う電圧・電流リプルの抑制と出力フィルタや平滑回路の

小型化を同時に実現できる。しかし, スイッチング周波数の高周波化には以下のような問題点が

ある。

(1) スイッチング周波数の高周波化に伴って, スイッチング損失が増大し変換効率の低下が問

題になる。主にスイッチング損失はスイッチング素子がオンからオフ, オフからオンへと移

行する際の能動領域で発生する。一回あたりのスイッチング動作で生じる損失が一定である

と仮定すると, スイッチング周波数に比例してスイッチング損失が増加する。

(2) MOSFETや IGBTなどの高速スイッチング素子を用いて高周波化を行うと, 配線インダク

タンスやスイッチングデバイスの出力容量に伴うサージ電圧や寄生共振, 還流ダイオードの

リカバリ電流などが増大する。これらは, スイッチング損失を増加するだけでなく, 電磁ノ

イズを発生するため, 電子機器などの誤動作を引き起こすなどの問題を生じる。

(3) 大容量の用途に用いられている高耐圧・大電流のGTOサイリスタは, サージ電圧を低減す

るためにスナバ回路を接続する必要があり, スイッチング周波数を高周波化するとスナバ回

路の損失増加が問題になる。小容量の高速スイッチング素子を多数直・並列に接続して大容

量変換器を構成することも考えられるが, 回路が複雑となり信頼性が低下するため実用的と

は言えない。

以上のように, スイッチング周波数の高周波化により上記のような高性能化が実現できるが, 同

時にスイッチング損失の増加を伴うため高効率化との両立は難しい。先に半導体電力変換技術が
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達成した省エネルギーについて述べたが, これは出力の電圧・電流・周波数を自由かつ連続に制

御可能にすることにより, 負荷の要求に応じた可変速制御や減速時の電力回生を行ってシステム

全体での消費電力を削減したものである。トランスや進相コンデンサなどの受動部品に比べれば,

半導体電力変換器が高効率であるとは言えない。周波数変換や高周波電源などの一部を除けば, 半

導体電力変換を応用することで効率が改善されたわけではない。上述した省エネルギーを実現し

た機器であっても, 電力変換器を付加したことにより損失はむしろ増大し, システム全体としては

最大効率が低下している場合もある。

1.2 研究の目的

本研究の目的は, LC回路の共振と過渡現象を積極的に活用することにより, 半導体電力変換シ

ステムの変換効率や信頼性を犠牲にすることなく, 上記の電力変換システムに要求されている高

性能化を達成することにある。本論文で取り上げ, 解決しようとする問題点を以下に述べる。

1. 零電圧あるいは零電流の時点でスイッチングを行えば, 原理的にはスイッチング損失を生じ

ない。しかし, 電力変換器に周波数制御やPWM制御などの出力電力制御を適用した場合に

は, 零電圧・零電流スイッチングを行うことができないため, スイッチング損失の増加によ

る効率の低下と電磁ノイズの発生が問題になる。また, 電圧形インバータを 1 MHz 以上の

高周波で動作しようとする場合にも, スイッチング素子の出力容量に蓄積された電荷のため

に零電圧スイッチングが不可能になり過大なサージ電圧や寄生振動を生じる。

2. 電力用アクティブフィルタやPWM整流回路を電力分野などの大容量用途へ適用する場合,

高周波スイッチング動作を行う大容量のPWM変換器が必要になる。しかし, GTOサイリ

スタなどの高耐圧・大電流のスイッチング素子はスイッチング動作が比較的低速であるため,

高周波スイッチングを適用することは難しい。

3. 電圧高調波や電圧フリッカ・不平衡電圧の補償を行う場合, 従来の電力用アクティブフィル

タでは電源から多量の高調波・不平衡電流が流れ込むため, 大容量のPWM変換器を用いる

必要があり, 導通損失やスイッチング損失の増大が問題となる。また, コンデンサ平滑ダイ

オード整流回路の高調波電流を抑制しようとする場合には, 電力用アクティブフィルタの補

償電流がダイオード整流回路へ流入することがある。この時, 補償電流が増大して電力用ア

クティブフィルタの損失が増加するだけでなく, ダイオード整流回路の直流出力に過大な電

圧脈動を生じることもある。

従来より, 半導体電力変換器のスイッチング周波数の高周波化と高効率化, 大容量化は, スイッ

チング素子の高速化, オン電圧の低減, 高耐圧・大電流化などの特性改善によって行われてきた。
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しかし, サージ電圧や寄生振動, 電磁ノイズなどは電力変換器の回路構成や動作状況によっても変

化するため, これらの問題はスイッチング素子の高性能化だけで解決することは難しい。これに

対して本研究は, 半導体電力変換システムに LC回路の共振や過渡現象を活用する回路方式と制

御法を提案し, スイッチング周波数の高周波化とシステムの大容量化・高効率化を実現しようとす

るものである。従来の半導体電力変換装置においても, 電圧・電流の平滑化やリプルの除去, 力率

改善などの目的でLC回路が用いられてきた。これに対して, 本論文で提案する回路方式や制御法

は, LC回路の共振や過渡現象を活用することによって, スイッチング素子の動作特性や変換器に

必要となる電圧・電流定格までも積極的に改善しようとする点に特長がある。

本論文では, 上述の問題点に対して以下のような提案と検討を行う。

1. LC回路をローパスフィルタとして用いて寄生振動を抑制すると同時に, LC回路の共振電流

によってスイッチング素子の出力容量を高速に放電する回路方式

2. LC共振回路の印加電圧を零にしても共振電流が流れ続ける特性を利用して動作周波数を一

定にしたまま零電圧・零電流スイッチングを可能にする制御方式, および, LC回路の過渡現

象を利用して共振電流振幅を制御して零電流スイッチングを可能にする回路方式

3. LC直列共振回路の共振周波数に対してのみ低インピーダンスとなる特性を用いて変換器に

必要になる電圧定格を低減し, 高速スイッチング素子が適用可能な小容量PWM変換器を用

いて大容量システムの高調波抑制を実現する回路方式

4. コンデンサの電圧を平滑化する機能を用いて, ダイオード整流回路が発生する電圧高調波を

抑制し高調波抑制装置に必要になる電力変換器を小容量化する回路方式

一方, このような LC回路の共振や過渡現象を活用した高性能化・高効率化を実現するために

は, 以下のような点についても考慮する必要がある。

1. LC回路を接続したことによる回路の複雑化

2. スイッチング素子の電圧・電流定格の増大

3. LC回路を付加したために生じる損失の増加

4. LC回路の定数の変化に伴う特性の低下

本研究では, これらの点を考慮して LC回路の接続方式や電力変換器の制御法を検討し, 高性能化

と高効率化の要求を両立した実用的な半導体電力変換システムの開発を目的とする。
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LC回路を活用した
高効率・高性能化
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出力制御時の
高効率化
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の高速充放電
(第 2章)
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零電流
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(第 7章)
　

コンデンサの
電圧平滑化機能

図 1.1. 本論文で検討した LC回路を用いた高効率・高性能化

1.3 論文の概要

図 1.1に本論文で検討する LC回路を用いた半導体電力変換器の高効率・高性能化と各章の関係

を示す。本論文は全 8章より構成されており, 検討の対象は第 2, 3章では高周波インバータ, 第 4

章ではPWMインバータ, 第 5, 6章では高調波抑制装置, 第 7章では整流回路と多岐にわたるが,

高性能化・高効率化の観点からは, 電力変換回路自体の効率改善を目的とする第 2, 3, 4章と, シ

ステム全体としての高効率化を目的とする第 5, 6, 7章に大別できる。以下に, 各章の高性能化・

高効率化とこれを実現するために活用した LC回路の機能や特性について述べる。

第 2, 3, 4章では, 半導体電力変換回路へ LC回路を直接接続して電力変換回路のスイッチング

特性を改善し, スイッチング損失を低減する変換器自体の高効率化について検討している。第 2章

では, スイッチング素子の出力容量に蓄積された電荷に伴うサージ電圧や寄生振動の抑制方法に

ついて述べる。これは, インバータ出力に第三次高調波周波数に共振した LC回路を接続して, 共

振電流により出力容量の蓄積電荷を高速に放電する点に特長がある。ここでは LC直列共振回路

の共振周波数をわずかに変えるだけで振幅と位相を調整できる特性を活用し, 三次共振回路の共

振周波数を基本波周波数の三倍よりも低く設定することにより, 三次共振電流の振幅と位相を調

整し適切な蓄積電荷の放電を実現している。第 3, 4章では, 高周波インバータとPWMインバー
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タの出力電力調整時のスイッチング損失の低減について検討し, それぞれに対して零電流スイッ

チングを実現するPDM制御法とインバータの交流側に LC回路を接続する回路方式を提案する。

第 3章のPDM制御法は, LC共振回路の印加電圧を取り去っても共振電流が流れつづける性質を

利用し, 電力変換器の動作周波数と直流電圧を一定にしたまま, 出力電圧を零にする期間を設ける

ことにより出力電力を制御し, 零電流スイッチングとスイッチング周波数の低減を実現している。

第 4章ではスイッチング時のLC直列共振回路の過渡現象を用いて共振電流の振幅を制御し, 電力

変換器の電流が零の期間にスイッチングを行うことにより, スイッチング損失の低減を可能にし

ている。LC回路の過渡現象が始まる時のコンデンサ電圧の初期値が一定になるようにスイッチ

ングのタイミングを調整し, 共振電流振幅を常に負荷電流の瞬時値よりも大きくなるように制御

する点に特長がある。

第 5, 6, 7章では, システムの一部に LC回路を付加して電力変換器の電圧・電流定格を低減し,

電力変換器での損失を削減してシステム全体としての効率改善を行っている。第 2, 3, 4章が変換

器自体を高効率化しようとするのに対して, 第 5, 6, 7章は変換器の効率が従来のままであっても,

電力変換器の小容量化に伴って低損失化が可能になり, システム全体としての高効率化が実現でき

る点に特長がある。第 5章では, 第 6, 7章の基礎になる小容量の電力変換器で大容量の高調波電

流を抑制する回路方式と制御法を提案し, 第 6章では, 小容量の電力変換器で電圧高調波・電圧不

平衡の補償を可能にする回路方式と補償効果を検討する。第 5, 6章では LC直列共振回路のイン

ピーダンスが共振周波数では低く, その他の周波数成分に対しては高くなる特性を利用して, 高調

波抑制に必要になる電力変換器の電圧定格を大幅に低減しようとするものである。すなわち, LC

共振回路の共振周波数を高調波周波数に同調させることにより, LC共振回路は高調波に対して低

インピーダンスになり, わずかな出力電圧で高調波電流を制御でき, 基本波周波数では高インピー

ダンスになり, 系統電圧の基本波成分が電力変換器に印加しない点に特長がある。第 7章では, コ

ンデンサ平滑ダイオード整流回路の高効率な高調波抑制法を提案し, 高調波抑制に必要な電力変

換器を小容量化できる並列コンデンサの動作特性について検討する。ダイオード整流回路の各ダ

イオードと並列に接続した並列コンデンサは, コンデンサの急峻な電圧変化を平滑する特性によっ

てダイオードのターンオフに発生する高次高調波電圧を抑制し, 電力変換器の必要容量をさらに

低減する。従って, 並列コンデンサは第 2, 3, 4章と同様にダイオードのスイッチング特性を改善

するものと考えることもできるが, 第 5, 6章と同様に高調波抑制に必要になる電力変換器を小容

量化しシステム全体としての高効率化を実現するものである。

以下に各章毎の概要を述べる。

第 2章では, 高速スイッチング素子のサージ電圧・寄生振動の抑制法とスイッチング素子の出力

容量に蓄積された電荷を高速に放電する高速スイッチング法について検討する。これは, 電圧形

インバータの交流出力端子に動作周波数の三倍の周波数に同調した LC共振回路を接続して, イ
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ンバータ出力電流に第三次共振電流を重畳する点に特長がある。第三次共振電流は, スイッチン

グ期間のスイッチング素子に流れる電流を増加して, スイッチング素子の出力容量に蓄積された

電荷を強制的に充放電して高速なスイッチング動作を実現する。このため, 数 MHz の高周波動作

を行っても出力容量に蓄積された電荷を短絡することがなく, サージ電圧やスパイク電流の生じ

ない高速かつ高効率なスイッチング動作が可能になる。また, 第三次共振電流を重畳するとイン

バータ電流の実効値は増加するが, 電流ピーク値は増加しないので, 第三次共振回路を接続しない

場合とほとんど同じ電流定格のスイッチング素子を用いることができる。低温プラズマ発生装置

用高周波電源に三次共振回路を適用して, 実験により 2 MHz, 2 kW の高周波動作とインバータ効

率 94% の高効率を実現し, 提案方式の動作原理と有用性を確認している。

第 3章では, 出力電力調整時のスイッチング損失の低減について検討する。第 2章で検討した

ような高周波インバータの出力電力制御時のスイッチング損失の低減を目的として, パルス密度

変調 (PDM: pulse density modulation) を用いた出力電力制御法を提案する。ここでいう PDM

制御法とは, インバータの直流電圧と動作周波数は一定にしたまま, スイッチング周期の数周期毎

にインバータの動作・停止を繰り返して出力電力の調整を行うもので, 電圧形インバータに一種の

間欠運転を適用したものと考えることができる。PDM制御は動作周波数が一定であるので常に

零電流スイッチングが実現でき, 周波数制御法やパルス幅制御法に比べて高効率かつ広範な出力

電力制御が可能になる。PDM制御の原理と基本的な制御特性を理論的に検討し, 提案方式を高周

波誘導加熱装置へ適用して実験により動作原理の妥当性を確認する。さらに, コロナ放電処理装

置へ適用して 0:5 ò 100% の広範囲な出力電力制御を実現し, 従来は低出力運転時に安定な放電を
維持することが困難であった放電負荷に対して特に有効な制御法であることを明らかにする。

第 4章では, PWM制御を適用した電力変換器のスイッチング損失と電磁ノイズの低減を目的と

した零電流スイッチングの適用を検討する。PWM制御を適用した場合には, スイッチング周波

数と出力周波数が異なるため, 第 2章, 第 3章の高周波インバータのような零電圧・零電流スイッ

チングを行うことができない。第 4章では, 電圧形 PWMインバータの交流側に LC共振回路を

接続した零電流スイッチング法を提案する。まず, 零電流スイッチングインバータの動作原理と

制御法を述べ, 実験により基本的な動作原理の確認を行う。次に, 還流ダイオードのオン電圧から

零電流検出を行う新しい制御法について実験により検討する。さらに, 零電流スイッチングイン

バータとハードスイッチングインバータの損失を実測し, スイッチング損失や導通損失および共

振回路の損失を実験と理論の両面から解析する。

第 5章では, 高速スイッチング素子で構成した小容量電力変換器を用いて大容量整流回路が発

生する高調波電流を抑制する回路方式と制御法について検討する。これはパッシブフィルタと電

力変換器を直列接続した回路構成に特長があり, パッシブフィルタは負荷で生じる高調波電流の補

償を行い, 電力変換器はパッシブフィルタの補償特性を改善するように動作する。このため, 系統
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インピーダンスの影響や系統とパッシブフィルタ間の並列共振などの問題を生じることがなく, 小

容量の電力変換器を用いて従来のアクティブフィルタと同様の高調波抑制能力が実現できる。ま

た, 同一容量の電力変換器を使用すれば, 従来のアクティブフィルタの数十倍の高調波補償容量を

得ることができ, 送配電系統用の大容量高調波補償装置を構成することが可能になる。理論と実

験により, 動作原理と補償特性を検討し, さらに, 電力変換器のピーク値容量を最小にするパッシ

ブフィルタの設計法についても述べる。

第 6章では, 第 5章の高調波抑制装置を発展して, 小容量変換器で電圧高調波や電圧フリッカを

補償可能なパワーラインコンディショナについて検討する。本論文のパワーラインコンディショ

ナは電力品質の改善を目的とし, 電流高調波だけでなく電圧高調波や電圧フリッカ, 逆相電圧など

複数の障害電力を補償しようとするものである。第 6章では, まず, 上位系統に流出する電流高調

波と負荷端子の電圧高調波を同時に補償可能な回路構成を提案し, 上位系統からの電流高調波の

流入と負荷間の高調波干渉などの配電系統に生じる高調波障害に対する抑制特性を検討する。次

に, 理論と実験から上位系統の電圧フリッカ, 逆相電圧に対する補償効果を明らかにする。

第 7章では, 第 5章の小容量PWM変換器を用いた大容量高調波電流を抑制する回路方式を応

用し, コンデンサ平滑ダイオード整流回路が発生する高調波電流の抑制法について検討する。これ

は, 小容量PWM変換器とダイオード整流回路の直流側を接続した回路構成に特長があり, PWM

変換器はダイオード整流回路が発生する電圧高調波を補償して電源電流の高調波を抑制する。こ

の時, PWM変換器に流入する有効電力とダイオード整流回路の電力脈動は打ち消し合うため, 直

流コンデンサ電圧に生じる電圧変動を大幅に低減できる。まず, 実験により提案する直流電源シ

ステムの動作原理を確認し, PWM変換器に必要になる電圧・電流定格と高調波抑制の特性の関係

を検討する。次に, 整流回路の各ダイオードと並列接続する並列にコンデンサの適用を検討し, 整

流回路容量の 7% 程度の小容量電力変換器で高調波抑制効果が得られることを実験により明らか

にする。さらに, PWM変換器が出力する基本波電圧を可変することにより, PWM変換器の必要

容量を増大することなく直流コンデンサ電圧をÜ5%程度調整でき, 電源電圧の変動があっても直
流コンデンサ電圧を一定に制御できることを理論と実験から示す。

第 8章では, 本研究で得られた成果をまとめると共に, 本研究では検討できなかった今後の課題

について述べる。
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第 2章

三次共振回路を用いたスイッチング特性の
改善

2.1 まえがき

近年, 半導体製造プロセスや機械部品の表面改質などに高周波電源を用いた低温プラズマ発生

装置(1)が使用されている。これは, 低圧ガスを封入したガラス管に高周波磁界を印加し, プラズマ

を励起するものである。従来より, 低温プラズマ発生装置には, 2 ò 13:56 MHz, 2 ò 5 kW の高
周波磁界が必要になるため, 真空管あるいはパワーMOSFETなどを用いたリニアアンプ方式の

高周波電源が用いられてきた。しかし, リニアアンプ方式は原理的に効率が低いため, 冷却・放熱

機器を付加する必要があり装置が大型になる。このため, スイッチング領域で動作する高効率な

高周波電源が求められている。

これらの要求に対して, パワーMOSFETや SI (static induction) デバイスなどの高速スイッチ

ング素子が開発され, 半導体デバイスで構成された高周波インバータが誘導加熱や放電処理に応用

されている(2)ò(14)。これらの装置の負荷は誘導性の加熱用コイルまたは容量性の放電電極である

ので, 一般に, 共振用のコンデンサやリアクトルを接続して直列または並列共振回路を構成し, 半

導体デバイスに必要になる電圧・電流定格を低減している。直列共振負荷を接続した電圧形の高

周波インバータの場合には, わずかに遅れ力率で運転すると零電圧スイッチング動作が可能であ

り, 良好な動作特性が得られることはよく知られている。しかし, 動作周波数の上昇に伴って, ス

イッチング素子の出力容量に蓄積された電荷の放電時間が問題になる。1 MHz以上の動作周波数

では, 蓄積電荷の放電時間が共振周期に対して比較的長くなるため, 蓄積電荷を十分に放電しよう

とするとインバータの基本波力率が低下してしまう。もし, 蓄積電荷が放電する前にスイッチング

素子をオンすると, 単に蓄積された電荷がスイッチング損失を生じるばかりでなく, サージ電圧や

還流ダイオードのリカバリ電流が増す。

本章では, 三次共振回路を用いる電圧形インバータの高速スイッチング方式を提案する。これ
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図 2.1. 電圧形インバータ・直列共振回路の等価回路

は, 電圧形インバータの出力端子と直列に三次共振リアクトルを, 整合変圧器と並列に共振コン

デンサを接続した回路構成に特長がある。三次共振回路の共振電流は負荷共振電流に重畳してス

イッチング素子に流れ, スイッチング素子の出力容量の蓄積電荷を放電する。このため, 蓄積電荷

の放電時間を短縮でき, インバータ力率を低下することなく, 零電圧スイッチング動作が可能にな

る。また, 三次共振電流を重畳しても, インバータ出力電流のピーク値はほとんど変わらないので

スイッチング素子の電流定格やインバータの必要容量を増す必要はない。さらに, 三次共振回路

はローパスフィルタとして働き, 整合変圧器の巻線間容量とインバータ・変圧器間の配線インダク

タンスの寄生共振を抑制することもできる。

本章で提案する三次共振回路を用いたスイッチングの高速化は, 高周波電源に要求される高周

波化と高効率化を同時に実現するものである。すなわち, 数MHzの高周波動作が要求されるレー

ザ用電源装置などに適用した場合, サージ電圧やスパイク電流を生じることがなく, スイッチング

に伴う損失と電磁ノイズの低減が可能になる。また, 提案する方式をスイッチング電源に適用す

れば, 動作周波数の高周波化によるトランスやコンデンサの小型化だけでなく, 高効率化による放

熱器の小型化も期待できる。本章では, 三次共振回路を用いたスイッチングの高速化について理

論的に検討し, 低温プラズマ発生装置用 2 MHz, 2 kW 電圧形インバータを用いて実験により動作

原理の確認を行う。

2.2 MOSFETの出力容量を考慮したスイッチング動作

2.2.1 電圧形インバータ・直列共振回路方式のスイッチング動作

図 2.1 に電圧形インバータ・直列共振回路方式の等価回路を示す。ここでは, 電圧形インバータ

はフルブリッジ構成とし, S1 から S4 はMOSFETや IGBTなどのスイッチング素子, D1 から D4

は還流ダイオードである。また, スイッチング素子の出力容量として, C1 から C4 を考慮する。図
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図 2.2. 電圧形インバータ・直列共振回路のスイッチングモード

2.2 に電圧形インバータ・直列共振回路方式のスイッチング動作を示す。ここでは, スイッチング

素子 S1, S4 が導通している状態 (a) から, S2, S3 が導通している状態 (d) への転流動作について

検討する。従来のようにスイッチング素子の出力容量を無視して考えると, スイッチング動作は図

2.2 の (a) ! (c) ! (d) の順に行われる。まず, (a) の状態でスイッチング素子 S1, S4 をターン

オフする。負荷の共振回路には共振電流 iO が流れ続けるので, (c) のように還流ダイオード D2,

D3 が導通する。(c) の期間に S2, S3 にゲート信号を与えておけば, 共振電流 iO の極性反転後に

は S2, S3 がターンオンする。この時, S2, S3 は零電圧・零電流ターンオンとなるので, 還流ダイ

オードのリカバリ電流を生じることがなく, サージ電圧やスパイク電流が現れない。

しかし, (a) の状態で共振電流 iO の極性が反転すると, iO は還流ダイオード D1, D4 を流れる

ので, S1, S4 をターンオフし, S2, S3 をターンオンすると, S2, S3 には D1, D4 のリカバリ電流が

流れる。従って, 還流ダイオードのリカバリ電流の発生を避けるためには, 共振電流 iO の極性反

転前に S1, S4 をターンオフしなければならない。つまり, インバータ出力電圧に比べて共振電流

が遅れた遅れ力率で動作する必要がある。

2.2.2 MOSFETの出力容量を考慮したスイッチング動作

上述のように, 10 ò 100 kHz 程度の動作周波数では, 遅れ力率で動作すればよいことは良く知
られている。しかし, スイッチング素子の出力容量を考慮すると, 単に遅れ力率動作とするだけで

|14|



2.2. MOSFETの出力容量を考慮したスイッチング動作

なく, スイッチング素子の出力容量に蓄積された電荷が放電するように動作力率を設定する必要

がある。

図 2.2 の (a) から (d) へ転流する場合について, スイッチング素子の出力容量を考慮してスイッ

チング動作を考える。スイッチング素子の出力容量が存在すると, 図 2.2 (b) の蓄積電荷が充放電

する期間が存在する。まず, 図 2.2 (a)では, インバータ出力電流 iO が iO > 0 であり, スイッチ

ング素子 S1 と S4 が導通している。この時, スイッチング素子の出力容量 C1 と C4 に印加する

電圧は零であり, C2 と C3 は直流電源電圧 Vdc に充電されている。従って, S1 と S4 のゲート信

号をオフにすると, S1 と S4 は零電圧でターンオフし, 図 2.2 (b) の転流中の状態となる。

もし, 上下アームのスイッチング素子の出力容量が等しければ, インバータ出力電流 iO は上下

アームを 1=2 ずつ流れ, 出力容量 C1 と C4 の蓄積電荷を充電, C2 と C3 を放電する。C2 と C3

の電圧が零に, C1 と C4 の電圧が直流電源電圧 Vdc に達すると, 図 2.2 (c) のように, 還流ダイ

オード D2 と D3 が導通する。D2 と D3 の導通中に, MOSFET S2 と S3 にゲート信号を与える

と, iOの極性反転後に, (d) のように S2 と S3 がターンオンする。この時, S2 と S3 は零電圧・零

電流ターンオンできる。

図 2.2 (b) の転流中に出力電流の極性が反転して iO < 0 となると, C2 と C3 は充電され, 零電

圧に達することができない。電荷が蓄積されたまま S2 と S3 にゲート信号を与えると, S2 と S3

は C2 と C3 に蓄積された電荷を短絡してしまう。また, 実際には還流ダイオード D2 と D3 の

ターンオンにも遅延が存在するため, 図 2.2 の (b) と (c) の間に, C1 と C4 は直流電源電圧 Vdc

以上に充電され, オーバーシュートを生じる。理想的には, C1 と C4 の電圧が直流電圧 Vdc に達

すると同時に, iO = 0となり, 還流ダイオード D2 と D3 が導通することなく, 直ちに S2 と S3 が

オンとなることが望ましい。従って, S1 と S4 がターンオフするタイミングを適切に設定する必

要がある。

図 2.3にスイッチング素子の出力容量を考慮したインバータ出力電流 iO とS4 のドレイン・ソー

ス間電圧 vS4 の波形を示す。図 2.3 ではインバータ出力電流 iO の極性が反転する時刻を t = 0

とし, 実効値 I1, 角周波数 ! の正弦波電流

iO = Ä
p
2I1 sin!t (2.1)

を仮定する。また, S1 と S4 は t = ÄToã でターンオフし , D2 と D3 は t = ÄTon から導通する。
(b) の転流期間には, S4 の出力容量 C4 に iO=2 の電流が流れるので, C1 ò C4 の静電容量を CO

とすると, S4 のドレイン・ソース間電圧 vS4 は,

vS4 =
1

CO

Z t

ÄToã

iO
2
dt =

cos!tÄ cos!Toãp
2!CO

I1 (2.2)

となる。つまり, vS4 は t = 0 にピークを持つ正弦波電圧であり, スイッチング素子がターンオフ

するタイミング Toãによって vS4 のピーク値を調整できる。インバータ出力電流の極性が反転す
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p
2I1

iO

0

vS4

Vdc

0

ÄToã ÄTon 0 t!
(a) (b) (c) (d)

図 2.3. 電圧電流波形

る t = 0 で vS4 が直流電源電圧 Vdc に達するためには, スイッチング素子がターンオフするタイ

ミング Toã を,

ToãÄmin =
1

!
cosÄ1

(
1Ä

p
2!COVdc
I1

)
(2.3)

に設定すればよい。t = ÄToãÄmin で S1 と S4 がターンオフし, t = 0 で S2 と S3 がターンオン

すれば, スイッチング素子の出力容量を短絡することなく零電圧スイッチングを行うことができ

る。また, 還流ダイオードの導通期間も零となり, リカバリ電流やターンオン遅延の問題を生じな

い。しかし, スイッチング素子の出力容量はアームごとに異なるため, 各アームごとにターンオフ

の時刻を調整する必要があり, 実際には困難である。各スイッチング素子にスナバコンデンサを

接続して静電容量のを調整すれば, アームごとの転流期間を同一にすることも可能であるが, 転流

期間は長くなるためインバータ力率が低下する。

2.3 システム構成

図 2.4 に低温プラズマ発生装置のシステム構成を示す。電圧形インバータの主回路は, 1アーム

に 1個のパワーMOSFET (2SK2057, 東芝製)を用いたフルブリッジ構成であり, 還流ダイオード

にはMOSFETの寄生ダイオードを使用している。表 1に使用したMOSFETの定格・電気的特

性を示す。各MOSFETのドレイン・ソース間にはロスレススナバ回路を接続する。これは, コン

デンサ CS＝ 470 pF のみの構成であり, CS 以外の, 抵抗やダイオードなどを全く用いていない点

に特長がある。
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200 V
60 Hz
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図 2.4. システム構成図

電圧形インバータの出力は, 三次共振回路 L3, C3 と 10:1 の整合変圧器を介して, 主共振回路

LL, CL に接続する。三次共振回路のリアクトル L3 はインバータ出力と直列に, コンデンサ C3

は整合変圧器と並列に接続する。インバータ出力電圧に含まれる三次成分によって, 三次共振回路

には動作周波数の 3倍の周波数の電流が流れ, インバータの出力電流は主共振電流と三次電流の

和となる。三次共振電流はスイッチング素子の出力容量を放電し, スイッチングに要する時間の

短縮を可能にする。また, インバータと整合変圧器間の配線インダクタンスや整合変圧器の巻線

間容量は L3, C3 に含めて考えることができ, 寄生振動を生じない。あるいは, L3, C3 を付加する

ことによって, 寄生振動の共振周波数を動作周波数の 3倍に同調していると考えることもできる。

主共振回路のリアクトル LL は 7ターンの水冷ワークコイルであり, 直径 50 mm の低圧ガスを

封入したガラス管を挿入している。インバータを動作すると LL には 2 MHz の交番磁界が発生

し低温プラズマに鎖交する。プラズマは比較的インピーダンスの低い導体として考えられるので,

プラズマの内部に渦電流が生じて, 低温プラズマが励起される。実験では, 直流電圧を可変してイ

ンバータ出力の調整を行った。

2.4 三次共振回路を用いたスイッチングの高速化

図 2.5 に三次共振回路の電圧電流波形を示す。v1, v3 はインバータ出力電圧 vO に含まれる基

本波成分と三次高調波成分であり, 転流中の電圧上昇・降下時間を無視して出力電圧波形を完全な

方形波とすると,

v1 = Ä
p
2
2
p
2Vdc
ô

sin!t (2.4)

v3 = Ä
p
2
2
p
2Vdc
3ô

sin 3!t (2.5)
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表 2.1. MOSFET (2SK2057) の定格・電気的特性

item typ. unit

drain-to-source voltage VDS 500 V
gate-to-source voltage VGS Ü30 V

drain current DC ID 20 A
pulse IDP 80 A

on-state resistance RDS(ON) 0.24 ä
input capacitance Ciss 3000 pF
output capacitance Coss 830 pF

rise time tr 25 ns
switching turn-on delay time td(on) 60 ns
time fall time tf 55 ns

turn-oãdelay time td(off) 280 ns

0

0

0

0

0

0

vO

v1

v3

i3

iL

iO

t = 0

ú

図 2.5. 三次共振回路の電圧電流波形
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2.5. 三次共振回路の設計法

となる。ここで, 三次高調波電圧 v3 の位相に注目すると, 転流期間の中間で電圧極性が反転する

ため, v3 と同位相の電流を重畳したとしても, 転流期間の電流を増加することはできない。ここ

で, 三次共振回路の共振周波数 !3 を動作周波数の三倍 (3!) よりも低く, !3 = 1=
p
L3C3 < 3! に

設定すると, 三次共振回路の三次周波数に対するインピーダンスは誘導性となる。三次共振回路

の抵抗成分を無視すると, 三次共振電流 i3 は,

i3 =
p
2

2
p
2Vdc

3ô(3!L3 Ä 1=3!C3) cos 3!t (2.6)

であり, 三次共振電流 i3 の位相は v3 に比べて 90é遅れとなり, 三次共振電流 i3 は転流期間のほ

ぼ中央で最大となる。インバータ出力電流 iO は負荷共振電流 iL と三次共振電流 i3 の和となり,

図 2.5 のような台形波状の電流波形となる。三次共振電流を重畳したインバータ出力電流 iO は,

iL のみの場合に比べて, 転流期間の電流が増大しており, 蓄積電荷を高速に放電することができ

る。また, 三次共振電流 i3 を重畳しても, 負荷電流 iL に比べて, インバータ出力電流 iO のピー

ク値はほとんど増加しない。また, 三次共振回路は共振点付近ではなく, 誘導性インピーダンスと

なる領域を使用するので, 動作周波数の変化に対して三次共振電流の振幅の変化は比較的少ない。

2.5 三次共振回路の設計法

負荷共振電流 iL と三次共振電流 i3 の実効値を I1, I3, 基本波力率を cosûとすると, インバー

タの出力電流 iO は, 負荷電流と三次共振電流の和であり,

iO = Ä
p
2I1 sin(!tÄû) +

p
2I3 cos 3!t (2.7)

となる。インバータの出力電流 iO は, 転流期間 úの間に上下のスイッチング素子の出力容量 Coss

とスナバコンデンサ CS を充放電しなければならないので, Coss と CS の蓄積電荷を Qとすると,

2Q = 2(Coss + CS)Vdc =
Z ú=2

Äú=2
iO dt (2.8)

を満足する必要がある。従って, 三次共振電流の振幅を,

I3 =
3

2

p
2!Q+ I1 cos(û+ !ú=2)Ä I1 cos(ûÄ !ú=2)

sin 3!ú=2
(2.9)

とすれば, 転流期間を úとすることができる。また, 転流期間の終了 t = ú=2 と負荷共振電流の

零 t = û=! を一致させた場合には,

I3 =
3

2

p
2!Q+ I1 cos(!ú)Ä I1

sin 3!ú=2
(2.10)

とすればよい。

(2.6) 式に (2.9), (2.10) 式のいずれかの I3 を代入すれば, 三次共振回路の三次共振電流に対す

るインピーダンス
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`
0:3 ñH

L3
1:4 ñH

C3
330 pF

c
240 pF

LL
0

80 ñH

CL
0

70 pF

図 2.6. 三次共振回路の等価回路

Z3 = 3!L3 Ä 1

3!C3
=
2
p
2Vdc
3ôI3

(2.11)

が得られる。ここで, 三次共振コンデンサ C3 には基本波進み電流が流れるため, C3 を小さく設

定することが望ましい。

実験に使用したインバータの三次共振回路の設計を示す。実験に使用した主共振回路の共振周

波数 f = 2:1 MHzであり, 共振電流 I1 = 9 A であった。直流コンデンサ電圧 Vdc = 200 V で, 各

スイッチング素子には CS = 470 pF のスナバコンデンサを接続しているので, 転流期間に充放電

される電荷は,

Q = (Coss + CS)Vdc = 0:42 ñC

である。転流期間 úをMOSFETの上昇・下降時間以下にすると, スイッチング損失が増大する

ため, 転流期間は下降時間と等しく, ú= tf = 55 ns に設定する。ここで, 転流期間の終了時に共

振電流が零とするには, û=! = ú=2, つまり, 基本波力率は cosû= 94% となる。(2.10) 式より, 三

次共振電流は I3 = 4:6 A であり, Z3 = 16 äとなるように, L3, C3 を設定すればよい。

図 2.6 に主共振回路を一次側に換算した三次共振回路の等価回路を示す。実際の回路には, イン

バータと整合変圧器の間に配線インダクタンス ` = 0:3 ñH と, 整合変圧器の巻線間容量 c = 240

pF が存在するため, 実験では, L3 = 1:4 ñH, C3 = 330 pF に設定し, 三次共振回路の共振周波数

は 5.1 MHz とした。この時, インバータから見た三次共振回路のインピーダンスは,

3!L3 Ä 1=(3!C3) = 64Ä 46 = 18 ä

となる。C3 を接続したことによる基本波進み電流の増加は,

V1
!C3

=
2
p
2

ô
Ç 200=(2ôÇ 2Ç 106 Ç 330Ç 10Ä12) = 0:7 A

で, 負荷共振電流の 1=10 以下である。また, 三次共振リアクトル L3 は主共振回路のリアクトル

の一次側換算値 LL
0 の約 2% 程度でありL3 に生じる電圧降下はほとんど問題とならない。
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図 2.7. 三次共振回路を接続していない場合の実験波形

動作周波数が上昇して負荷共振電流の振幅が 1=2 となった場合の三次共振電流振幅の変化を考

える。実験に用いた主共振回路の Q は約 50 であり, 動作周波数が 1.7% 上昇すると共振電流の

振幅は約 1/2 になる。動作周波数が 1.7% 上昇した時の三次共振回路のインピーダンスは,

3!L3 Ç 1:017Ä 1=(3!C3)=1:017 = 65Ä 45 = 20 ä

となる。つまり, 負荷共振電流の振幅が 1=2 となる大幅な動作周波数の変化があったとしても, 三

次共振電流振幅は 10% 程度減少するだけである。これは, 三次共振回路を共振点付近ではなく,

誘導性インピーダンスとなる領域を使用しているためである。

2.6 実験結果

図 2.7 ò 2.9 にインバータ出力電流 iO とドレイン・ソース間電圧 vDS の実験波形を示す。実

験は, 直流コンデンサ電圧 Vdc = 200 V, 動作周波数 2.1 MHz で行った。プラズマ放電はガス圧

などの条件によって状態が変化しやすいため, ワークコイル内にステンレス棒を挿入して電圧・電

流波形を測定した。また, インバータ出力電流 iO は Peason's 社製の AC{CT を用いて測定して

おり, 実験の電流波形には約 10 ns の遅延が存在する。

図 2.7 は三次共振回路を接続していない場合の実験波形である。配線インダクタンスと整合変

圧器の巻線間容量の間に寄生共振を生じており, インバータの出力電流 iO には約 15 MHzの共振
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図 2.8. 三次共振回路を接続した場合の実験波形
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図 2.9. ロスレススナバコンデンサを接続していない場合の実験波形
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2.6. 実験結果

図 2.10. 低温プラズマの発生前 (80 V, 10 A)

図 2.11. 低温プラズマの発生直後 (100 V, 5 A)
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電流が重畳している。また, ドレイン・ソース間電圧 vDS にも振動が現れている。この時の vDS

の上昇・降下時間は約 80 ns であり, 基本波力率は 88% (力率角 û= 29é) であった。

図 2.8 は三次共振回路を接続した場合の実験結果である。インバータ出力電流 iO は, 負荷の共

振電流 iL に三次共振電流が重畳した台形波状の電流波形となっており, 図 2.7 のような寄生共振

を生じていない。また, 蓄積電荷を短絡しない理想的なスイッチング動作が行われているため, ド

レイン・ソース間電圧 vDS にはサージ電圧や振動は全く生じていない。vDS の上昇・降下時間は

約 40 ns, 基本波力率は 97% (力率角 û= 14é) であり, 三次共振回路を接続していない場合に比

べて大幅に力率が改善されている。また, インバータ出力電力は 1680 W, 直流入力電力は 1800

W であり, インバータ単体の変換効率は約 94% であった。インバータ出力電力の測定にはディ

ジタル・オシロスコープの乗算機能を用いたため, インバータ出力電力の測定値には 1 ò 2% 程
度の誤差が含まれていると考えられるが, 良好なスイッチング動作を行っていることが分かる。

図 2.9はスナバコンデンサを接続しない場合の実験結果である。スナバコンデンサを接続してい

ないのでMOSFETの出力容量のみを充放電すればよく,約 20 nsの短期間に転流動作が行われて

いる。しかし, MOSFET の出力容量や還流ダイオードの遅れが異なるため, 各アームごとにサー

ジ電圧の発生量に差異が存在している。また, スナバコンデンサを接続した場合に比べて, ターン

オフのタイミングのわずかな変化であっても, 大きなサージ電圧が発生してしまう。従って, スナ

バコンデンサを接続しない場合には, 各アーム毎にターンオフのタイミングを調整する必要があ

り, すべてのアームでサージ電圧が発生しないように制御することは困難である。

図 2.10, 2.11 に低温プラズマの発生状況を示す。実験ではガラス管内に低圧アルゴンガスを封

入し, 直流コンデンサ電圧を可変して出力電力調整を行った。図 2.11 は, 低温プラズマ発生直後の

状態であり, プラズマが発生すると共振回路の Q が低下して共振電流が減少するため, インバー

タの入力電力が 500 W (100 V, 5 A) 程度の動作状態である。

2.7 まとめ

本章では, スイッチング素子の出力容量に蓄積された電荷に伴うサージ電圧・寄生振動の抑制を

目的として, 三次共振回路を用いた電圧形インバータのスイッチングの高速化を提案し, 理論と実

験により動作特性と設計法について検討し, 以下のような結論を得た。

1. 電圧形インバータの出力に三次共振回路を接続することにより, スイッチング素子の蓄積電

荷の放電時間を短縮できる。実験により上昇・降下時間が約 40 ns の高速なスイッチング特

性を確認した。

2. 三次共振回路によりスイッチング素子の蓄積電荷を強制的に放電した結果, インバータの基

本波力率を低下することなく, サージ電圧の生じない良好な零電圧スイッチング動作が可能
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となることを明らかにした。
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4. 3次共振回路はローパスフィルタとしても動作し, 整合変圧器の巻線間容量とインバータ・
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第 3章

スイッチング損失を低減可能な広範囲出力
電力制御法

3.1 まえがき

第 2章では, 高周波インバータに三次共振回路を接続した高速スイッチング法を提案し, スイッ

チング素子の出力容量に蓄積された電荷の問題を解決し, 低温プラズマ発生装置用高周波電源に

おいて動作周波数 2 MHz を実現した。第 2章で提案したような高周波インバータ(1)ò(5)は, 基本

的に一定の周波数で動作することを前提としており, 動作周波数を共振周波数以外にすると共振

電流の振幅だけでなく位相も変化するため, 大幅な動作周波数の調整が必要になる用途への適用

は難しい。このため, 従来から直流電源電圧を変えて出力電圧の振幅を調整する方式が用いられ

てきた。これを実現する直流電源として, 平滑用のリアクトルやコンデンサを接続したサイリス

タ整流回路が広く用いられてきたが, 低出力時の入力力率が低く, 装置の体積, 重量が増大するな

どの問題点がある。

これらの問題を解決する方法として, ダイオード整流回路を使用して直流電圧を一定に保った

まま, 高周波インバータの制御により出力電力を調整しようとする以下の三方式が提案されてい

る(6)ò(12)。

è周波数制御(6)(7)

è移相制御(8)ò(10)

èデューティ比制御(11)(12)

周波数制御は, インバータの出力周波数を制御することにより, 共振電流の振幅と負荷力率を調整

して出力電力を制御することができる。しかし, 低出力動作時には, インバータのスイッチング周

波数は上昇して負荷力率が低下するため, 零電圧・零電流スイッチングが不可能である。移相制御

は, 2台の電圧形インバータの出力を直列接続し, インバータ間の位相差を調整することにより出
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力電圧のパルス幅を制御する方式である。デューティ比制御は, 出力電圧のデューティ比により出

力電力を制御する。移相制御とデューティ比制御は, 低出力時にもスイッチング周波数を一定にで

きるが, 100% 出力時以外は周波数制御と同様に零電圧・零電流スイッチングは不可能である。ま

た, これらの制御法を第 2章の三次共振回路を接続した高周波インバータに適用すると, 三次共振

電流の位相とスイッチングのタイミングが変化したり, 動作状態により三次共振電流の振幅が変

化するため, スイッチング素子の出力容量に蓄積された電荷を適切に充放電することができない。

本章では, 電圧形インバータに負荷として直列共振回路を接続した回路方式 (電圧形インバー

タ・直列共振回路方式)の高周波電源の出力電力制御法としてパルス密度変調法 (以下では, Pulse

Density Modulation { PDM と略す)を提案する。ここでいうPDM制御とは, 一般に用いられる

PDMとは多少異なり, インバータの直流電圧と出力周波数を一定としたままで, 出力電圧を方形

波パルスにするか, 出力電圧を零にするかを出力電圧指令値に応じて各共振周期ごとに選択する

制御法である。PDMインバータの出力電圧波形は, パルス幅と振幅が一定の方形波パルスになる

が, 数周期から数十周期の共振期間に現れるパルスの数 (パルス密度)を調整することによって出

力電圧の平均値を制御できる。すなわち, 出力パルスの有無を電圧形インバータの動作, 停止と考

えれば, 本章で提案するPDM制御法は一種の「高頻度間欠運転」であると言うこともできる。し

かし, PDM制御法を用いた場合には, 動作, 停止を共振電流の減衰時定数よりも高速に繰り返す

ため, 出力パルスの無い期間でも共振リアクトルには連続的に共振電流が流れ続ける点に特長が

ある。つまり, 従来の間欠運転では停止期間の誘導加熱負荷や放電負荷の電力が零となるのに対

して, PDM制御法では出力パルスが無い期間の負荷電力はわずかに減少するだけであり, 出力電

力調整時に現れる負荷電力の変動を大幅に低減することができる。PDM制御では動作周波数が

一定にできるので, 周波数制御法のように低出力時にスイッチング周波数が上昇することは無く,

常に高力率な運転と零電流スイッチングが可能になる。さらに, 出力パルスの振幅が一定である

ので, 放電負荷に適用して低出力で運転する場合にも安定な放電が実現できる。

本章で開発したPDM電力制御法を加熱物の温度調整が必要な高周波誘導炉などに適用すれば,

従来の周波数制御に比べて広範囲の電力制御が可能になるので, 高速な温度上昇と安定な温度調

整が実現でき, 工程の高速化や能率の改善に貢献できる。また, 放電負荷を駆動する電力変換器に

は安定な放電特性を得るために電流形変換器が用いられてきたが, 電圧形変換器に PDM電力制

御法を適用すれば電流形変換器と同様に安定かつ広範囲な放電が実現できる。電圧形変換器では

平滑用リアクトルが不要であり, 装置の小型・軽量化が可能となるので, 放電ランプの高周波点灯

回路などの小容量放電負荷への応用にも適する。以下では, 電圧形インバータ・直列共振回路方式

の PDM制御について動作原理と制御法を述べ, PDM制御と直流電圧制御, 周波数制御, 移相制

御を行った場合の動作特性を理論的に比較検討する。さらに, 高周波誘導加熱装置(13)とコロナ放

電処理装置(14)へPDM出力制御を適用し実験により動作特性を確認する。

|28|



3.2. PDM出力電力制御

(a) simpliåed circuit.

L Cr

vO

VA VB

S1
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S3

S4

D1

D2

D3

D4

S1

S4

(b) mode I.

S3

S2

(c) mode II.

S2 S4

(d) mode III.

Vdc

A bridge B bridge

図 3.1. PDM 制御のスイッチングモード

3.2 PDM出力電力制御

3.2.1 PDM出力電力制御の原理

図 3.1 に PDM制御を適用した場合のインバータのスイッチングモードを示す。(b) のモード

Iと (c) のモード IIは従来の電圧形インバータの動作モードであり, モード Iでは S1 と S4 がオ

ンし, モード IIでは S2 と S3 がオンする。モード Iにおけるインバータの出力電圧は vO = Vdc

であり, モード IIでは vO = ÄVdc となる。PDM制御ではモード Iとモード IIに加えて (d) の

モード IIIを用いる。モード IIIでは, A側と B側のハーフブリッジの下側アームの S2 と S4 の

スイッチング素子にゲートパルスを与える。従って, S2 と S4 のどちらか一方のスイッチング素

子と他方の逆導通ダイオードがオンするので, 共振電流は下側アームを通して還流し, 出力電圧は

vO = 0 となる。

図 3.2 に PDM制御の原理を示す。図 3.2 はパルス密度 3=4 の場合の波形である。共振電流の

4周期中 3周期は, 従来の周波数制御インバータと同様に半周期毎にモード Iとモード IIを交互

に出力し, 出力電圧波形は方形波パルス (交流) となる。次の 1周期間はモード IIIを出力し, 出

力電圧は零とする。従って, 電圧形インバータの出力電圧の平均電圧は最大出力時の 3=4 となり,

パルス密度を調整すればインバータの出力電力を制御することができる。また, モード Iの次には
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iO
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vO
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0

0
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Vdc

Vdc

ÄVdc
TA

T

図 3.2. PDM 制御のスイッチングパターン

必ずモード IIを出力しており, インバータ出力電圧には直流成分が含まないので, インバータと

共振負荷の間に一般的に設置する整合トランスの直流偏磁を避けることができる。

3.2.2 出力電力の解析

共振電流の過渡現象について検討する。振幅が Vdc, 角周波数 ! の方形波電圧が直列共振回路

に印加した場合を仮定する。ここで, 方形波電圧の基本波成分のみに注目すると次式が得られる。

L
diO
dt
+
1

C

Z
iOdt+ riO =

4Vdc
ô
sin!t (3.1)

ただし, L, r, C は, それぞれ直列共振回路の共振リアクトルのインダクタンスと巻線抵抗, 共振コ

ンデンサ容量である。PDMインバータの動作角周波数 ! が共振回路の共振角周波数 !r = 1=
p
LC

に等しく ! = !r, 共振回路の先鋭度 Q が十分に高い 2!rL=r = 2Q ù 1 と仮定すると, 共振電流

iO は,

iO =
4Vdc
ôr
(1Ä eÄ r

2L
t) sin!rt (3.2)

となる。LC直列共振回路は二次系の過渡応答を有するが, 共振電流の包絡線 (振幅)に注目する

と一次遅れ応答として取り扱えることが分かる。ここで, 共振電流 iO の包絡線の時定数は,
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0

0

Vdc

ÄVdc

vO

iE
iO

TA

Tt = 0

図 3.3. PDMインバータの電圧・電流波形

ú=
2L

r
=
2Q

!r
(3.3)

で与えられる。

図 3.3 に直列共振回路の先鋭度が有限で, 共振電流振幅の変化する場合のインバータ出力電圧

と共振電流の波形を示す。ここで, PDMパターンの繰り返し周期 T は, 共振電流振幅に変動が生

じる程度長いと仮定している。共振電流の包絡線 iE は次式で与えられる。8><>: iE(t) = Imax

í
1Ä eÄ tú

ì
+ IE0e

Ä tú (0 î t î TA)

iE(t) = iE(TA)e
Ä tÄTAú (TA î t î T )

(3.4)

IE0 = Imax
1Ä eÄ

TA
ú

1Ä eÄ Tú
(3.5)

ここで, Imax はパルス密度 TA=T = 1 の場合の共振電流の最大値, IE0 は iE の初期値である。

PDMパターンの繰り返し周期 T が共振電流の包絡線の時定数 úに比べて十分に短ければ, 共振

電流の振幅はパルス密度に比例するが, 共振電流振幅に変動はほとんど生じない。従って, 共振電

流の振幅は一定で,

lim
ú!1 iE = Imax

TA
T

(3.6)

となる。この時のインバータの平均出力電力は,
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P =
1

T

Z T

0
vOiOdt =

1

T

Z TA

0

4

ô
Vdc sin!rtÅiE(t) sin(!rtÄû)dt (3.7)

となる。逆に, PDMパターンの繰り返し周期 T が共振電流の包絡線の時定数 úよりも長い場合

には, 平均出力電力は次式で与えられる。

P =
2

ô
Vdc cosû

1

T

Z TA

0
iE(t)dt = Pmax

(
TA
T
+
ú

T

�
1Ä eÄTA=ú
1Ä eÄT=ú

!ê
eÄTA=úÄ eÄT=ú

ë)
(3.8)

ただし, Pmax はパルス密度 TA=T = 1 の場合の出力電力で, Pmax = (2=ô)VdcImax cosûである。

もし, Q が無限大の場合には, 共振電流の振幅はパルス密度 TA=T に比例し, PDM制御による振

幅の変動は生じない。従って, 平均的なインバータ出力電力はパルス密度の 2乗に比例する。

lim
ú!1P = Pmax

í
TA
T

ì 2
(3.9)

一方, Q が低い場合には,共振電流の振幅は不連続となるので, 平均出力電力はパルス密度に比例

となる。

lim
ú!0P = Pmax

TA
T

(3.10)

3.3 高周波誘導加熱装置のPDM制御

本節では, 前節で提案した電圧形インバータ・直列共振回路方式(13)のPDM出力電力制御法を

誘導加熱用高周波電源に適用する場合の問題点を明らかにし, 開発した 4 kW, 450 kHz 高周波電

源について述べる。これは, 歯科医療用の鋳造装置の高周波電源として使用されるもので, クロム・

コバルト・モリブデン (Cr Co Mo) 合金の融解を行うものである。一度に融解する CrCoMo 合

金は 50 ò 200 g 程度であるので, 融解に必要な電力は 500 ò 1000 W 程度であるが, 合金の酸化
を避けるためには 30秒以内に融解する必要があり, 電圧形インバータには 4 kW 程度の出力電力

が要求される。また, 合金が融解すると合金の磁気特性が変化し, 直列共振回路の共振周波数と先

鋭度 Q が増加するため, インバータの動作周波数の制御と共振電流振幅の制御が必要になる。

従来は, PLL (phase locked loop) 回路を用いた動作周波数の追従制御とサイリスタ整流回路に

よる直流電圧制御により, 動作周波数制御と共振電流振幅制御を行っていた。しかし, サイリスタ

整流回路は直流出力の平滑用のリアクトルとコンデンサが必要になるため, 直流電源が占める体

積と重量が大きくなり, また電源電流に高調波を含むなどの問題点が有る。直流電源にコンデン

サ平滑形ダイオード整流回路を使用し, PLL回路により共振回路の力率を制御して, 動作周波数

と共振電流振幅の両者を制御することもできる。しかし, 動作周波数と共振回路の力率は独立で

はないので, 合金融解時の共振周波数や Q の変化に追従して動作周波数と共振電流振幅を制御す

るのは難しい。

PDM制御はインバータ動作周波数を一定にしたままで出力電力の制御が可能になるので, 動作

周波数とは独立に共振電流振幅の制御することができる。従って, PLL回路はインバータの動作
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図 3.4. 高周波誘導加熱装置のシステム構成

周波数を共振回路の共振周波数に一致するように動作すればよく, 電圧電流の位相差を制御する

必要がない。また, 常に零電流スイッチングが実現できるため, スイッチング損失の大幅な低減が

可能になる。さらに, ダイオード整流回路の平滑コンデンサを除去した電源電流波形の改善につ

いても検討する。

3.3.1 高周波誘導加熱装置のシステム構成

図 3.4 に高周波誘導加熱装置のシステム構成を示す。電圧形インバータの主回路は, MOSFET

(日立製 2SK1521, 450 V, 50 A) を用いた単相フルブリッジ構成である。MOSFETと逆並列に接

続された還流ダイオードには，MOSFET内部の寄生ダイオードを使用した。各 MOSFET には

2000 pF のコンデンサのみで構成したロスレススナバ回路を接続しており, スナバコンデンサ以

外にダイオードや抵抗などの素子は一切使用していない点に特長がある。電圧形インバータの出

力は 8:1 の整合変圧器を通して直列共振回路に接続する。誘導加熱装置の直流電源にはダイオー

ド整流回路を使用する。ダイオード整流回路の直流リンクには, 電圧形インバータのスイッチン

グリプル除去用の高周波コンデンサ 0.47 ñF以外に, 平滑用のリアクトルやコンデンサは接続し

ていない。従って, 直流リンク電圧は電源電圧の 2倍の周波数で変動するが, ダイオード整流回路

の入力電流波形を高調波を含まない正弦波波形にすることができる。

図 3.5 にダイオード整流回路の直流出力電流 idc1 とインバータの直流入力電流 idc2, 高周波出

力電流 iO の波形を示す。ただし, 図 3.5 では, 動作原理を理解し易くするために, インバータの動

作周波数を 1.8 kHz にしている。平滑用コンデンサを接続していないため, インバータの出力電

流 iO と直流入力電流 idc2 の振幅は電源周波数の 2倍の周波数で変動する。インバータが発生す

る高周波成分は高周波コンデンサに流れるため, ダイオード整流回路の直流出力電流 idc1 は直流

リンク電圧に比例し, 直流リンク電圧と相似な全波整流波形になる。つまり, 直列共振回路と電圧

形インバータの接続は, 直流側から見ると抵抗負荷と等価であり, 電源電圧が高調波を含まなけれ
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表 3.1. MOSFET (2SK1521) の最大定格と電気的特製

Drain to Source Voltage 450 V
Drain Current 50 A
On-State Resistance 0.08 ä
Input Capacitance 8700 pF
Output Capacitance 2400 pF
Turn-on Delay Time 85 ns
Rise Time 250 ns
Turn-oãDelay Time 600 ns
Fall Time 250 ns

ば, ダイオード整流回路の入力電流は正弦波になる。この時, インバータ出力電力も電源電圧の 2

倍の周波数で変動するが, 本システムのような高周波誘導融解の応用では, 被加熱物の熱容量が有

るため加熱むらは問題とならない。表面焼き入れのような加熱の変動が問題になる特殊な用途以

外であれば, 本方式が適用可能であると考えられる。

3.3.2 ロスレススナバ回路の動作原理

本誘導加熱システムの電圧形インバータは, ロスレススナバ回路によって零電圧スイッチング

動作を可能にし, PDM制御によって零電流スイッチングを実現している。厳密には, ロスレスス

ナバ回路の充放電を行うために, 完全な零電流でターンオフすることはできないので, 零電圧・擬

似零電流ターンオフ, 零電圧・零電流ターンオン動作になる。

図 3.6 にロスレススナバ回路の動作原理を示す。図 3.6 のロスレススナバ回路は, 高周波コンデ

ンサを MOSFET と直接並列に接続しており, ダイオードや抵抗などは使用しない点に特長があ

る。ダイオードや抵抗をスナバコンデンサと直列に接続すると, スナバ回路のインダクタンスが

増加するため, MOSFET がターンオフする際の急峻な電流により誘導電圧が発生しスイッチング

損失の増加を引き起こす。本ロスレススナバでは, 高周波コンデンサを MOSFET と直接接続で

きるため, ダイオード等の接続に伴う配線インダクタンスの低減が可能になる。

図 3.6 (b) の転流前の状態から, 図 3.6 (d) の転流終了状態への転流動作について考える。まず,

図 3.6 (b) の転流前の状態では, MOSFET S1 と S4 を通して共振電流 iO が流れており, 転流終了

後に電流極性が反転すると仮定する。これは, 電圧形インバータが遅れ力率で動作していることに

相当する。この時, スナバコンデンサ C1 と C4 の電圧は零であり, C2 と C3 には直流電源電圧が

印加する。ここで, S1 と S4 のゲート信号をオフすると, S1 と S4 は零電圧ターンオフし, 図 3.6

(c) の転流中の状態になる。図 3.6 (c) の転流中の間は, 共振電流はスナバコンデンサを流れ, C1

と C4 を充電し, C2 と C3 を放電する。スナバコンデンサの容量がすべて等しければ, 上側アー

ムと下側アームにそれぞれ共振電流の 1=2 が流れることになる。スナバコンデンサ C2 と C3 の
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0

0

0

iO

idc2

idc1

0 1/120 1/60 t [s]

図 3.5. 平滑コンデンサを接続しない場合の iO, idc1, idc2 の波形 (動作周波数 1.8 kHz, 電源周波
数 60 Hz)

電圧が零まで放電すると, C2 と C3 と並列に接続されている環流ダイオード D2 と D3 が導通し,

図 3.6 (d) の転流終了の状態になる。環流ダイオード D2 と D3 が導通している間にMOSFET S2

と S3 へゲート信号を与えていれば, 共振電流の極性が反転すると, S2 と S3 がターンオンする。

この時, MOSFET S2 と S3 は零電圧・零電流ターンオンになる。

電圧形インバータが進み力率で動作している場合には, 図 3.6 (b) の転流前の状態では環流ダイ

オード D1 と D4 が導通しているため, MOSFET S1 と S4 をターンオフしてもスナバコンデンサ

の充放電は行われない。C2 と C3 が直流電源電圧 Vdc に充電されたまま MOSFET S2 と S3 に

ゲート信号を与えると, S2 と S3 はスナバコンデンサの短絡を生じる。この時, スナバコンデンサ

に蓄積された電荷がスイッチング損失になるだけでなく, MOSFET に過大なサージ電圧が印加し

たり, 環流ダイオードにリカバリ電流が流れる。従って, 本ロスレススナバ回路を接続した電圧形

インバータは遅れ力率で運転しなければならない。

3.3.3 デッドタイムの設定

図.3.7 にロスレススナバ回路の電圧電流波形を示す。ここでは, 共振電流の最大値を I として,

インバータの出力電流 iO は,

iO = ÄI sin!rt (3.11)
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と仮定する。MOSFET が ÄToã でターンオフすると, スナバコンデンサは iO によって充電され

る。スナバコンデンサの静電容量を CS とすると, スナバコンデンサの電圧 vC は,

vC(t) =
1

CS

Z t

ÄToã

iO
2
dt

=
I

2!rCS
(cos!rtÄ cos!rToã) (3.12)

となる。転流期間終了時には, スナバコンデンサ電圧 vC が直流電源電圧に達するので, (3.12)式

に vC(ÄTd) = Vdc の条件を代入すれば, 転流期間の終了時刻 ÄTd は,

Td =
1

!r
cosÄ1

í
cos!rToã+ 2!rCS

Vdc
I

ì
(3.13)

となる。

インバータの出力電流 iO の極性が反転し t < 0 になるまでに, スナバコンデンサ電圧は直流電

源電圧に到達しなければならないので, Toã の最小値は

Tmin =
1

!r
cosÄ1

í
1Ä 2!rCS Vdc

I

ì
(3.14)

となる。

(3.14) 式はスナバコンデンサ電圧, あるいは, MOSFETのドレイン・ソース間電圧の dv=dt が

最小になる状態である。しかし, インバータ出力電流が減少した場合には, Tmin は増大するので,

インバータの動作範囲内で最小の共振電流を考慮して Toã を設定する必要がある。つまり, PDM

制御を行う場合には, 最小のパルス密度について Toã を設定しなければならない。

実験に用いたシステムの場合について考える。パルス密度 1 の場合の共振電流振幅を 25 A で

あり, パルス密度が 3=4 まで低下するとすると, 最小の共振電流振幅は約 15 A である。直流コ

ンデンサ電圧は Vdc = 200 V であり, スナバコンデンサ容量 は MOSFET の出力容量と同等の

C = 2000 pF に設定する。(3.14) 式より, Tmin は約 180 ns になるので, 実験では, Toã = 200 ns

とした。Toã = 200 ns とすると, (3.13) 式より, Td = 85 ns でスナバコンデンサの充放電が終了

するので, 上下アーム間のデッドタイムは 150 ns とした。

3.3.4 制御回路

図 3.8 にPDMインバータの制御ブロック図を示す。制御回路は, 共振電流位相を制御するPLL

(phase-locked loop)回路とパルス密度の制御を行うPDM発生回路によって構成する。PLL回路で

は,負荷共振電流の電流位相とゲート信号との位相差を検出し, VCO (voltage-controlled oscillator)

でインバータ動作周波数を調整してインバータ力率を制御する。しかし, 直流リンクに平滑用コ

ンデンサを接続していないため, 直流電圧リプルに伴って共振電流の振幅は変動し, 電源電圧の零

クロス付近では共振電流位相の検出が困難になる。電源電圧の零クロス付近の VCO の発振周波

数の変化を抑制するために, PLL回路のローパスフィルタの時定数を 1.5 ms に設定している。
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図 3.10. TA=T = 16=16 の実験波形

VCOはインバータ動作周波数の 2倍の周波数で発振し, 5ビットの 2進カウンタに接続する。5

ビットカウンタは, PDMパターンが書き込まれた ROMに接続し, 4ビットのパルス密度指令値

(pattern select) で選択されたPDMパターン信号 A, B を読み出す。従って, 本実験装置では, イ

ンバータ動作周期の 16周期で 1 PDMパターンになるので, 16種類のパルス密度を有する PDM

パターンを選択することができる。

図 3.9 に実験に用いた 16種類のPDMパターンを示す。各PDMパターンのパルス密度 TA=T

は 1=16 から 16=16 であり, 4ビットのパルス密度指令値で選択できる。また, PDM制御に伴う

共振電流の脈動を低減するため, 各PDMパターン内のモード IIIが均等に配置されるように設計

している。PDMインバータでは, 各ハーフブリッジの動作は対称ではないので, PDMパターン

信号 A, B とそれぞれの負論理信号 ñA, ñB にデッドタイムを設けて, 各アームの MOFETのゲー

ト駆動回路へ接続する。

3.3.5 実験結果

図 3.10, 3.11, 3.12 に試作したPDMインバータを用いた誘導加熱装置の実験波形を示す。実験

に用いた共振回路の Q は約 30 であるので, この時の共振電流の包絡線の時定数は,

ú= 2Q=!r = 2Ç 30=2ôÇ 450Ç 103 = 21 ñs

となる。インバータ出力電圧電流の波形観測では, 直流リンクの電圧リプルによる振幅の変化を

抑制するため, 直流リンクには 3000 ñF の平滑用コンデンサを接続した。
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図 3.13. パルス密度とインバータの直流入力電力の関係

図 3.10 は最大出力電力 3.6 kW 動作時のインバータ出力電圧電流波形である。2000 pF のスナ

バコンデンサを接続しているため, インバータ出力電圧波形の dv=dt が抑制されており, 上昇・降

下時間は約 150 nsとなっている。この時, 出力電圧波形にサージ電圧や寄生振動は現れていない。

図 3.11, 3.12 はPDM制御を行った場合の実験波形である。図 3.11 はパルス密度 12=16 の場合

であり, 最大電力出力時の図 3.10 に比べて共振電流の振幅は約 70% に減少している。この時, 共

振電流包絡線の時定数 úはPDM周期 T = 9 ñs に比べて長いため, 共振電流 iO には振幅の変化

はほとんど現れていない。一方, 図 3.12 のパルス密度が 2=16 の場合には, PDM周期は T = 42

ñs であり, 共振電流包絡線の時定数 úよりも長くなるため, 共振電流 iO の振幅が変化している。

この時のインバータ出力電力は 80 W であり, 図 3.10 の最大出力時の 2% である。

図 3.13 にパルス密度とインバータの直流入力電力の関係を示す。PDM制御を行った場合には,

インバータ出力電圧波形は複雑になり,また,共振電流波形にも振幅の変動が生じるため,インバー

タ出力電力を正確に測定することは困難である。このため, 図 3.13 ではインバータの直流入力電

力を用いている。また, 負荷共振回路の定数から最大出力電力を求めることもできるが, インバー

タ効率および負荷力率などを考慮する必要がある。ここでは，最大出力時に理論値と実験結果が

一致するように, 実験の最大入力電力 (パルス密度 16=16) を Pmax として用い, (3.8), (3.9) 式の

妥当性を評価する。(3.8) 式の理論曲線は全ての範囲で実験結果とよく一致している。一方, (3.9)

式の理論曲線は, パルス密度が 12=16 以上では実験結果とほとんど一致しているが, 2=16 から
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図 3.14. 平滑コンデンサを接続しない場合のダイオード整流回路の入力電圧・電流波形
(TA=T = 16=16)
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図 3.15. 平滑コンデンサを接続しない場合のダイオード整流回路の入力電圧・電流波形
(TA=T = 12=16)
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12=16 の範囲では実測よりも小さく現れている。従って, 出力電力が 70% 以上の場合には, (3.9)

式の近似を用いてもほとんど誤差が生じないことが分かる。

図 3.14, 3.15 は直流リンクの平滑用コンデンサ 3000 ñF を取り外した場合のダイオード整流回

路の入力電圧・電流波形である。この時, 直流リンクには, スイッチングリプル除去用の高周波コ

ンデンサ 0.47 ñF のみが接続されている。図 3.14 はパルス密度 16=16 の最大電力出力時, 図 3.15

はパルス密度 12=16 時の実験波形である。ダイオード整流回路の入力電流は基本波力率 1の電源

電圧と相似な波形になっている。入力電流波形にはわずかな高調波成分が含まれているが, これ

は電源に高調波電圧が含まれているためであり, 電源が理想的な正弦波電圧源であれば, 入力電流

は高調波成分を含まない力率 1の正弦波波形になると考えられる。また, PDM制御を行うとイン

バータの直流入力電流に脈動が生じるが, この電流脈動は高周波コンデンサ 0.47 ñF で十分に吸

収できるため, 図 3.15 のパルス密度 12=16 の場合でも良好な正弦波電流波形になっている。

3.4 コロナ放電処理システムへの適用

コロナ放電処理システム(14)は,ポリエチレンやポリプロピレンフィルムのインクや接着剤に対す

る親和性の向上を目的として, フィルム表面に放電処理を行うものである。フィルムの材質に合わ

せて親和性を調整するために, コロナ放電処理システムは放電電力を制御する必要がある(15)(16)。

一般に, 強処理と弱処理を一台のコロナ放電処理システムで行おうとすると, 100:1 程度の出力電

力制御が必要になる。

コロナ放電処理システムのような放電負荷は, 電極間電圧が放電開始電圧以下では放電電流は

ほとんど流れないが, 放電開始電圧を越えると放電電流が急激に増加する非線形性を有している。

このため, 直流電圧制御や周波数制御では低出力時には電極間電圧が低下し, 安定な放電を持続す

ることが難しい。特に安定した弱処理が必要な場合には, 低気圧中で放電処理を行うこともある。

以下では, コロナ放電処理システムへのPDM電力制御法の適用について検討する。PDM制御

では常に方形波パルスの振幅が一定であるので, 低出力時にも電極間電圧が低下しない安定な放

電が可能になる。以下では, コロナ放電処理システムへ PDM制御を適用した場合の動作特性と

制御法を述べ, 実験により 100:1の電力制御が可能であることを確認する。

3.4.1 コロナ放電処理システム

図 3.16 にシステム構成を示す。高周波インバータの主回路は IGBTを用いた電圧形単相フル

ブリッジ構成であり, コレクタ-エミッタ間耐圧 600 V, コレクタ最大定格電流 50 Aの two in one

タイプの IGBTモジュールを 2個使用した。IGBTのコレクタ-エミッタ間と並列にロスレススナ

バ CS (0.03 ñF), DCブス間に CC (4 ñF) を接続し, スイッチングロスを低減している。コロナ

放電処理装置は 10 ò 20 kV の高電圧を必要とするため, 昇圧トランス (巻数比 30：600) を介し
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図 3.16. コロナ放電処理システム

てインバータと接続している。インバータから見た負荷は, 昇圧トランスの漏れインダクタンス

と漂遊容量, 放電電極の容量で構成される LC直列共振回路と考えることができる。図 3.16 では,

電圧形インバータの PDMにより出力電力を制御できるので, 順変換器には三相ダイオード整流

回路を使用した。直流側には 2台の直流リアクトル Ldc (1.3 mH) とコンデンサ Cdc (1800 ñF)

を接続し, コモンモード電流と電圧リプルを低減している。

図 3.17 にコロナ放電処理システムの電極構造を示す。放電電極は平行に配置された円筒状電極

と棒状電極により構成し, エアギャップは約 3 mmとしている。円筒状電極は, アーク放電への移

行を抑制するために誘電体層で覆われている。電極間に高周波電圧を印加すると, エアギャップの

空気が絶縁破壊しコロナ放電が生じる。エアギャップ間を通過する樹脂フィルムはコロナ放電に

より表面処理が施され, インク等に対する親和性が向上する。従って, 放電電力を制御することが

できれば, フィルムの材質や厚さに合わせて親和性を調整することができる。

しかし, コロナ放電の電圧電流特性には非線形性を有しているため, 広範囲に放電電力を制御す

ることは難しい。放電電力は放電開始電圧以下ではほとんど零であり, 放電開始電圧を越えると

急激に増加する。従って, 単に電極間電圧を低下するだけでは, 低出力時に安定な放電を維持でき

ない。また, 放電電極のエアギャップが完全に均一ではないため, 低電圧時には部分的な放電が生

じることがある。

PDM制御は方形波パルスの振幅とパルス幅が一定であるので, 周波数制御や直流電圧制御に比

べて低出力時の電極間電圧の最大値の低下は少なく, 出力電力を広範囲に変化しても安定なコロ

ナ放電を維持することができる。また, 電極間電圧の低下による部分的な放電を生じないので, 平

行電極の全域に渡って一様に放電処理を行うことができる。
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図 3.18. 制御回路のブロック図

3.4.2 制御回路

図 3.18 に制御回路の構成図を示す。制御回路は, 共振電流とインバータ出力電圧の位相を制御

するPLL回路と, パルス出力期間と零電圧期間を調整するPDM制御回路により構成されている。

PLL回路は位相比較器, ローパスフィルタ, VCOから構成されている。しかし, PDM制御では

放電電力を絞った低パルス密度運転時に共振電流が減少し, 電流を検出できないことがある。そ

こで, 本研究で開発した PDM制御用の PLL回路は, 電流を検出できない場合にも VCOが共振

周波数を発振し続けるように工夫している。電流振幅検出回路は, iO の振幅によりローパスフィ

ルタの入力側に接続されたアナログスイッチ SW を制御する。iO の振幅がしきい値よりも大き

い場合には SW をオンして通常のPLL回路として動作する。iO の振幅がしきい値よりも小さい

場合には SWをオフし, ローパスフィルタ (LPF1) のコンデンサ (0.068 ñF) の充電電圧により,

VCOは SWをオフする直前の共振周波数で発振し続ける。

図 3.18 の破線部がPDM制御回路である。PDM制御回路は, 出力電圧指令値 VO
Éによってパ
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ルス出力期間と零電圧期間の比率を制御する。まず, ローパスフィルタ (LPF2) により零電圧出

力信号 M からインバータ出力電圧の平均値 ñVO を求める。本研究のコロナ放電処理システムで

は, パルス密度を 1/50 まで変化するので出力電圧の脈動周波数は約 600 Hzである。この脈動成

分を除去するために, LPF2のカットオフ周波数は 160 Hzとした。次に, コンパレータは ñVO と

VO
Éを比較して, 零電圧指令 MÉを出力し, 次の 1周期をパルス出力期間とするか零電圧期間と

するかを決定する。同期回路は, 零電圧出力信号M がVCOの出力に同期して変化するように 1

周期の間MÉを保持する。論理積回路は零電圧出力信号により, 零電圧期間はモード IIIを, パル

ス出力期間はモード I, モード IIを出力する。PDM制御は原理的に離散的なパルス密度しか出力

できないが, 図 3.18 の LPF2により出力電圧の平均値を検出し, フィードバック制御を行ってい

るので, 実用的にはほぼ連続的な電力制御と考えることができる。零電圧出力信号M は一周期間

変化しないので, モード Iの後には必ずモード IIを出力する。従って, 出力電圧には直流成分が含

まれず, 昇圧トランスに直流偏磁を生じない。しかし, ゲート信号は直流成分を含むので, ドライ

ブ回路と制御回路の間の絶縁にはフォトカプラを用いる。

3.4.3 実験結果

図 3.19 ò 3.21 に直流電圧 250 V一定とした場合の実験結果を示す。図 3.19 は PDM制御を

行わない最大出力時の出力電流 iO と出力電圧 vO の実験波形であり, 直流入力電力は 5.6 kW で

あった。

図 3.20 はパルス密度 1=2 の PDM制御を行った場合の実験波形である。出力電圧は共振電流

の 2周期の間に 1パルスが出力されており, 平均出力電圧は最大出力時の 1=2 である。直流入力

電力は 1.9 kW で最大出力時の約 34% となっている。共振回路の Q は約 4.5 と低いため, 零電

圧出力期間における共振電流の振幅はパルス出力時の約 60% に減衰しているが, 出力電流 iO は

連続である。

図 3.21 は PDM制御による最小出力時の実験波形である。平均出力電圧は最大出力時の 1=50

となり, 直流入力電力は最大出力時の約 0.5% となっている。零電圧出力期間には iO の振幅はほ

とんど零まで減衰しており, iO の位相を検出することができない。そこで, 図 3.18 の SWをオフ

しローパスフィルタの出力電圧を保持することにより, VCOは SWがオフする直前の共振周波数

で発振し続ける。その結果, 次のパルス出力期間のインバータの出力周波数は負荷の共振周波数

に一致している。

図 3.22, 3.23 は, 直流入力電力 1.9 kW 時の電極間電圧 v2, 放電電流 i2 の波形である。電極間

電圧の測定では, 耐圧 20 kV の電圧プローブを使用したため, 直流電源電圧を 200 V に下げて波

形観測を行った。図 3.22 の直流電圧制御では, v2 と i2 の振幅はほぼ一定で, 電極間電圧 v2 の最

大値は約 13 kV である。一方, 図 3.23 のパルス密度 2=3 のPDM制御では, v2, i2 の振幅は変動

|46|



3.4. コロナ放電処理システムへの適用

6
250 V

0vO

6
20 A

0iO

-õ

50 ñs

図 3.19. 最大出力時の実験波形
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図 3.20. パルス密度 1=2 のPDM制御における実験波形
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図 3.21. PDM制御による最小出力時の実験波形 (パルス密度 1=50)

しているが, v2 の最大値は約 16 kV である。

図 3.24 に直流入力電力と電極間電圧 v2 の最大値の関係を示す。周波数制御や直流電圧制御で

は直流入力電力とともに電極間電圧も低下しており, 両制御法とも 1 kW 以下では 10 kV 以下と

なり, 電極の一部でしか放電していなかった。PDM制御でには直流入力電力を絞っても, 直流入

力電力が 1.5 kW までは電極間電圧は約 16 kV でほぼ一定である。0.1 kW 以下では 10 kV 以下

になるが, 一様な放電を持続していた。PDM制御は, 周波数制御や直流電圧制御に比べて電極間

電圧の最大値が高いため, 特に低出力時には安定した放電を持続できる。

図 3.25 は直流入力電力とスイッチング周波数 fSW の関係である。周波数制御では, 直流入力

電力を絞ると, スイッチング周波数 fSW は増加している。強放電時には電極間のエアギャップが

短絡に近い状態となるため, 電極間の静電容量は円筒電極の誘電体層の静電容量となるが, 弱放電

時にはエアギャップと誘電体層の直列接続となるので電極間の静電容量は減少する。このため, 直

流電圧制御においてもスイッチング周波数 fSW は増加する。PDM制御では零電圧期間にスイッ

チングを行わないため, スイッチング周波数は大幅に減少しており低出力時のスイッチング損失

を低減できる。

図 3.26 ò図 3.29 にコロナ放電処理中の電極間の放電状況を示す。図 3.26 はPDM制御や周波
数制御を行っていない最大出力時の放電状況であり, 直流電源電圧 200 V, 直流入力電力 3.6 kW

である。図 3.27 は直流電圧制御の場合, 図 3.28 はPDM制御の場合における放電状況である。図

3.27 と図 3.28 の入力電力は 0.1 kW であるが, 直流電圧制御では直流電圧 20 V であり, PDM制
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図 3.22. 直流電圧制御における放電電流 i2, 電極間電圧 v2 の波形
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図 3.23. PDM制御における放電電流 i2, 電極間電圧 v2 の波形
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図 3.24. 直流入力電力に対する電極間電圧の特性
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図 3.25. 直流入力電力に対するスイッチング周波数の特性
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図 3.26. 最大出力時の放電 (直流入力電力 3.6 kW)

図 3.27. 直流電圧制御の場合における放電 (直流入力電力 0.1 kW)
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図 3.28. PDM制御の場合における放電 (直流入力電力 0.1 kW)

図 3.29. 最小出力時の放電 (直流入力電力 16 W)
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御では直流電圧 200 V でパルス密度 1=14 である。図 3.27 の直流電圧制御では電極間電圧が低

下するため局部的な放電を生じているが, 図 3.28 のPDM制御では電極の全体で一様に放電して

いる。

図 3.29 はPDM制御による最小出力時の放電状況である。この場合, 直流電源電圧 200 V, パル

ス密度 1=50 で, 直流入力電力 16 W であった。入力電力は最大出力時の 1=200 以下の低出力下

においても, 電極の全体で均一な放電が可能になっている。本研究のコロナ放電処理システムの共

振周波数は約 30 kHz であるので, 放電電力は最低パルス密度 (1=50) の場合に 30 kHz=50 = 600

Hz で脈動する。通常のフィルムの送り速度は 1 ò 2 m/s であり, 電極の幅は 20 mm であるので,

フィルムが電極間を通過する間に 6 ò 12 回の放電が繰り返されるため, 放電電力の脈動による表
面処理の不均一はほとんど問題にはならない。なお, PDM制御がフィルム処理に何ら悪影響を及

ぼさないことは実験により確認している。

3.5 他の出力電力制御法との特性比較

表 3.2 に三方式の出力電力制御法を適用した高周波インバータの特性比較を示す。表 3.2 は以

下のような場合を仮定して計算した数値例である。

è高周波インバータの負荷は LCR 共振回路で, 共振の先鋭度 Q は Q = 10 とする。

èスイッチング素子にはスナバコンデンサは接続していないものとし, 素子自身の出力端子の
静電容量も無視する。

èインバータは最大出力電力の 1=2 まで可変するものとする。

è移相制御法の遅れ側アームは常に零電流で動作する。

表 3.2 の移相制御法の出力電圧と出力電流の位相差は û= 32:7éであるが, この時の進み側アー

ムの移相角 (phase-shift angle) は 65:5éに相当する。PDM インバータはパルス密度が約 11=16

の場合である。

周波数制御インバータの動作周波数は, 出力電力に伴って変化し, 出力電力が 1=2 の場合には,

約 5% 周波数が増加する。移相制御インバータは, 動作周波数の変化は少ないと言われているが,

最大電力出力時に比べて, 3% の周波数増加が生じる。また, 周波数制御法と移相制御法では, ス

イッチング周波数は動作周波数と同じでありスイッチング周波数も増大する。一方, PDM イン

バータの動作周波数は, 出力電力に関係なく, 負荷共振回路の共振周波数に等しい。むしろ, モー

ド IIIの期間にはスイッチングを行わないため, 実効スイッチング周波数は最大電力出力時の 68%

に低下する。
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表 3.2. 出力電力制御法の特性比較

FC PS PDM

operating frequency 1.05fr 1:03fr fr
average switching frequency 1:05fr 1:03fr 0:68fr
phase angle: û [deg] 45 32.7 0

drain current during commutation: Ioã=I0 50%
64% (leading)

0%(lagging)
0%

ripple current into dc capacitor 2:1fr 2:06fr 0:31fr

FC: frequency control

PS: phase shift control

PDM: pulse density modulation

fr: Load resonant frequency

ターンオフ電流 Ioã=I0 は,スイッチング素子がターンオフする直前に素子に流れている電流 Ioã

を最大電力出力時の電流で規格化したものである。つまり, Ioã は, スイッチング素子の dv=dt や

サージ電圧に影響し, 出力電力制御時のスイッチング素子のストレスやスイッチング損失に直接

影響する要素である。実際のスイッチング素子には上昇・下降時間が存在するため, 零電圧スイッ

チングを適用していたとしても, ターンオフ時の dv=dt が大きければ, スイッチング損失の増加は

免れない。

PDMインバータの Ioã=I0 は常に零であり, 出力電力を制御しても零電流スイッチングが実現

できる。周波数制御法では, 最大電流の 1/2 の電流が流れている状態でスイッチング素子をター

ンオフすることになる。移相制御法では, 遅れ側アームは常に零電流スイッチングが可能である

が, 進み側アームは最大電流の 64% の電流を遮断しなければならない。これは周波数制御法の遮

断電流よりも大きく, 移相制御法は dv=dt を抑制するためのスナバコンデンサ容量を増大する必

要がある。しかし, スナバコンデンサ容量を増加すると, スナバコンデンサの充放電時間の増大を

伴うため最大出力電力が低下する。PDMインバータは零電流ターンオフが可能であるので, 小容

量のスナバコンデンサで効果的に dv=dt を抑制することができる。

出力電力制御時に, 周波数制御法と移相制御法はともにスイッチング周波数の上昇とターンオ

フ電流の増加を生じるため, 最大出力時に比べてスイッチング損失は増大する。しかし, PDMイ

ンバータのターンオフ電流は常に零であり, 出力電力制御時にスイッチング周波数は低下するの

で, 電力制御時の PDMインバータのスイッチング損失はむしろ減少する。

周波数制御法と移相制御法のインバータの直流コンデンサに流入する電流リプルの周波数は, イ

ンバータ動作周波数の二倍であるが, PDMインバータの場合は動作周波数の 1=3 である。つま

り, 周波数制御法や移相制御法に比べて, PDMインバータの直流電圧リプルは大きくなる。しか
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し, 前述の高周波誘導加熱装置のような 100 kHz 以上の動作周波数では, 直流電圧リプルはイン

バータ直流側の高周波フィルタコンデンサで十分に抑制可能である。一方, コロナ放電装置のよう

なパルス密度が 1/50 まで低下する場合には, リプル周波数は 1 kHz 程度まで低下するため高周

波フィルタでは吸収できない。しかし, 出力電力は最大出力電力の 1% 以下となるので, ダイオー

ド整流回路の平滑用コンデンサで十分抑制できる。

3.6 まとめ

本章では, 電圧形インバータ・直列共振回路方式の高周波電源における出力電力調整時にスイッ

チング損失が増大する問題点に対して, 直流電圧と動作周波数を一定にしたままパルス密度によ

り電力制御を行う PDM制御を提案した。まず, 本章で開発した PDM制御法を 4 kW, 450 kHz

高周波誘導加熱装置へ適用して動作原理と制御法の妥当性を確認した。さらに, 30 kHz, 5 kW コ

ロナ放電処理装置へ適用し, 非線型な放電負荷に対して 0.5% ò 100% の広範囲かつ連続的な出力
制御を実現した。本章で得られた成果を要約すると以下の通りである。

1. PDM制御法は出力電力制御時にも零電流スイッチングが実現でき, 周波数制御法やパルス

幅制御法に比べて高効率な運転が可能になる。特に出力電力を制御する場合, 周波数制御法

やパルス幅制御法はスイッチング周波数の増加を生じるが, PDM制御法ではスイッチング

周波数は低下し, スイッチング損失を大幅に低減できることを明らかにした。

2. 誘導加熱用高周波インバータにおいて, ダイオード整流回路の直流平滑コンデンサを取り外

すことにより, 入力電流波形を正弦波にすることが可能であり, 入力電流高調波の抑制に有

効であることを確認した。

3. 誘導加熱用高周波インバータではディジタル方式のPDM制御を適用し, 2% ò 100% の 16
段階の出力電力制御を実現した。

4. 従来,放電負荷は電圧・電流の間に強い非線形特性を有するため出力電力調整が困難であった

が, 本章で提案するPDM制御を適用することにより広範囲な出力電力制御が可能であるこ

とを明らかにした。アナログ方式PDM制御をコロナ放電処理装置に適用し, 0.5% ò 100%
の連続的な出力制御を実現した。

5. 出力電力を制御してもPDM制御法の出力電圧振幅は一定であるので, 放電負荷へ適用した

場合には, 常に電極間電圧を放電開始電圧以上にでき, 安定な放電を行うことが可能になる。

コロナ放電処理装置では, 最大出力電力の 0.5% の低電力出力動作においても, 電極の全体

で一様な放電が可能なことを確認した。
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PDM制御は, インバータ出力には電力変動を生じるが, 共振電流は共振回路の時定数で連続的

に流れ続け, また一般に誘導加熱対象の熱容量のような平滑要素が存在するので, パルス密度を大

幅に低下する場合以外では誘導加熱あるいは放電電力の脈動は問題にはならない。従って, ほと

んどの高周波インバータに適用可能であると考えられるので, 高周波インバータ応用機器の高効

率化に貢献することが期待できる。
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第 3章の付録

付録A 出力調整時の動作周波数変化

PDM インバータは常に共振回路の共振周波数で動作するが, 周波数制御や移相制御では出力電

力制御時に動作周波数の変化を伴う。以下では, 周波数制御と移相制御の動作周波数変化について

理論的に導出する。まず, 電圧形インバータの負荷回路は L, C, r で構成する直列共振回路と仮

定する。直列共振回路の共振角周波数を !r = 1=
p
LC とすると, 共振の先鋭度 Q は,

Q =
!rL

r
=

1

!rCr
(3.15)

となる。

電圧形インバータの動作角周波数を ! とすると, 出力電圧と出力電流の位相差 ûは, Q を用

いて,

tanû=
!LÄ 1

!C

r
= Q

í
!

!r
Ä !r
!

ì
(3.16)

と表すことができる。(3.16)式より, 動作周波数の変化比 !
!r
は,

!

!r
=
tanû+

p
tan2û+ 4Q2

2Q
(3.17)

となる。
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付録B 出力調整時のターンオフ電流

共振の先鋭度 Q と電圧電流の位相差 ûを用いると, 直列共振回路のインピーダンスは

jZj =
åååår + j!L+ 1

j!C

åååå= rj1 + j tanûj = r

cosû
(3.18)

となる。

周波数制御の方形波出力電圧の基本波成分 (動作周波数成分)を V0 とすると, 周波数制御イン

バータの出力電力は,

P = rI2 = r
V0
2

jZj2 =
V0
2

r
cos2û (3.19)

となる。

MOSFET がターンオフする時に流れているドレイン電流 Ioã は,

Ioã = I sinû= I0 cosûsinû=
I0
2
sin 2û (3.20)

ただし, I0 は最大出力時のドレイン電流のピーク値

である。

一方, 移相制御法で出力電力を制御した場合には, 動作周波数だけでなく, 出力電圧の基本波振

幅も変化する。ここで, 移相制御インバータの遅れ側アームは常に零電流でターンオフすると仮

定する。これは, 零電流よりも遅れてターンオフを行うと還流ダイオードのリカバリ電流が大幅

に増大し, 零電流よりも進んでターンオフすると出力可能な最大電力が低下するためである。移

相角は, 進み側アームと遅れ側アームのターンオフの位相差であり, これは, 出力電圧と出力電流

の位相差の二倍である。移相制御インバータの出力電圧波形の基本波振幅は,

V = V0 cosû (3.21)

となる。移相制御インバータの出力電力は,

P = rI2 = r
V 2

jZj2 =
V0
2

r
cos4û (3.22)

となる。遅れ側アームのターンオフ時のドレイン電流は常に零であるが, 進み側アームのターン

オフ時ドレイン電流は,

Ioã = I sin 2û= I0 cosûsin 2û (3.23)

となる。

|58|



第 4章

PWM出力制御を適用した電力変換器の
零電流スイッチング法

4.1 まえがき

第 2章, 第 3章では, 高周波インバータのソフトスイッチング法について検討し, 高周波動作時

の蓄積電荷と出力電力調整時のスイッチング損失の増加の問題を解決した。第 3章では, 出力電力

制御時のスイッチング損失の低減を目的として, パルス密度変調 (PDM)を用いて出力電力を広範

囲に調整する制御方式を提案した。これは, 動作周波数と直流電圧を一定にしたまま出力電圧の

パルス数を調整することにより, 負荷の共振電流が零の時点でのみスイッチング動作を行う方式

であり, スイッチング損失と電磁ノイズの低減を可能にした。しかし, 交流モータ駆動などに用い

られているPWM出力制御を適用した電力変換器の場合には, スイッチング周波数が 1 ò 20 kHz
であるのに対して, 負荷の交流電圧・電流の周波数が 0 ò 60 Hz程度と低周波であるので, 零電圧
あるいは零電流ではない点でもスイッチングを行う必要がある。このようなスイッチング動作は

「ハードスイッチング」と呼ばれており, スイッチング周波数の高周波化に伴って, スイッチング

損失の増加や電磁ノイズの発生が問題になる。

これらの「ハードスイッチング」に起因する問題点を解決する方法として, 第 2章, 第 3章のよ

うな高周波インバータの零電圧・零電流スイッチング技術をPWM出力制御を行う電力変換器に

も適用しようとする「ソフトスイッチング」の研究が行われている。これは, リアクトルやコンデ

ンサなどの受動素子による共振現象を利用し, スイッチング素子の電圧または電流が零になる期

間にスイッチング動作を行う方式である。ソフトスイッチングインバータは, 原理的にはスイッチ

ング損失が零であり, サ－ジ電圧や電磁ノイズを低減することが可能である。これまでに, 代表的

なソフトスイッチングインバータとして, 共振DCリンクインバ－タが研究されてきた(1)ò(4)。こ

れは, 三相電圧形インバ－タの直流側に LC並列共振回路を接続してインバータの直流側 (DCリ

ンク)に共振電圧を重畳し, DCリンク電圧が零の期間にスイッチング動作を行うもので, スイッ
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チング損失の低減だけでなく電磁ノイズの低減にも効果があることが報告されている。この共振

DCリンクインバ－タの動作原理を基にした零電圧スイッチングを行う回路方式が多数報告され

ている。また, 電流形インバ－タの直流側に直列共振回路を接続した直列共振DCリンクインバ－

タも報告されている(5)。しかし, 共振DCリンクインバ－タのスイッチング素子に印加する電圧

は, ハードスイッチングインバータに比べて約 2倍になるため高耐圧のスイッチング素子を用い

る必要がある。

近年, 補助共振転流ポール (ARCP: auxiliary resonant comutated pole) インバータ(6)(7)が提

案され, 最も実用的なソフトスイッチングインバータとして注目されている。これは, 電圧形イン

バータの各スイッチング素子に共振コンデンサを接続した共振ポールインバータ(8)に小容量の補

助スイッチを付加した回路構成であり, スイッチング動作を行う時にのみ共振ポールの共振を利

用して零電圧スイッチングを行う点に特徴がある。主スイッチング素子に要求される電圧・電流

定格は通常の電圧形インバータとほとんど同一であり, 補助スイッチや共振回路の損失も少ない

ため高効率が期待できる。補助スイッチと共振回路をインバータの交流側にデルタ結線した方式
(9)なども報告されている。既に共振ポールインバータの実用化例も報告されているが, 高速な補

助スイッチが必要になるため大容量化が難しく, 厳密な動作タイミングの制御が必要になるので

信頼性に問題がある。

本章では, PWM出力制御を適用した電力変換器のソフトスイッチングを実現する回路方式と

して, 電力変換器の交流側に LC共振回路を接続する零電流スイッチング方式を提案する(10)(11)。

これは, 電力変換器の交流側にY結線したLC共振回路を接続し, 共振回路の中性点を直流コンデ

ンサの中性点に接続した回路構成に特長がある。電力変換器がスイッチングする際の共振電流の

過渡現象を利用し, 共振電流の振幅を負荷電流よりも大きく制御すると, スイッチング素子の電流

は共振周期毎に零となる。この零電流期間中にスイッチング動作を行えば, 「ソフトスイッチン

グ」が可能になり, スイッチング損失と電磁ノイズの低減が実現できる。また, 共振回路と直流コ

ンデンサの中性点の接続により, 共振電流は他の相の影響を受けることがなく, 各相の共振電流の

振幅を独立に制御することができる。さらに, 提案する回路方式では補助スイッチを用いていな

いため, 従来のハードスイッチングインバータと同様に, 6素子のみでインバータを構成できる。

本章で提案するソフトスイッチングインバ－タは, サ－ジ電圧や還流ダイオードのリカバリ電

流を低減できるので, 産業用のモータ駆動などに用いられる汎用インバータに適用した場合には,

スイッチング損失を低減できるだけでなく, 他の機器の故障や誤動作の原因となる電磁ノイズを

低減することが可能になる。また, 提案するソフトスイッチングインバ－タを PWM整流回路と

して適用することも可能であり, サ－ジ電圧に起因する高周波の伝導性ノイズを低減できるので,

電源フィルタのリアクトルやトランスの小型化に貢献する。特に, 電磁ノイズに対する規制が厳

しいインバータエアコンなどの家電機器の電磁障害対策に効果が期待できる。以下では, 零電流

|60|



4.2. システム構成

iO iLvO
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Zero-current-switched PWM Inverter

LL RL
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図 4.1. 零電流スイッチング三相PWMインバータの主回路構成

スイッチング電圧形PWMインバ－タの回路構成と動作原理を述べ, 制御法, 共振回路の設計法に

ついて検討する。次に, 4 kVA の実験装置により動作原理を確認し, 誘導電動機 (2.2 kW) の可変

速ドライブの実験結果について述べる。さらに, 提案するソフトスイッチングインバータと従来

のハードスイッチングインバータの変換効率の比較と損失の解析を行う。

4.2 システム構成

図 4.1 に零電流スイッチングPWMインバータの主回路構成を示す。インバータの主回路は電

圧形三相ブリッジ構成であり, スイッチング素子には IGBT を使用した。LC直列共振回路はY

結線し, インバータの交流側に負荷と並列に接続し, 共振回路の中性点と直流コンデンサ電圧の中

性点を接続する。また, 直流電源には電解コンデンサを接続したダイオード整流回路を用い, 直流

側の中性点はコンデンサのみの分圧とした。

PWMインバータの出力電流は負荷電流と共振電流の和であり, 共振電流の振幅が負荷電流よ

りも大きければ, IGBT は零電流でスイッチングを行うことができる。共振回路と直流電源の中

性点を接続することにより, 共振電流は他相の影響を受けず, 各相の共振電流の振幅を独立に制御

できる。

本研究の零電流スイッチングPWMインバータの最高スイッチング周波数は, 共振周波数の 1=2

である。実験システムではスイッチング素子に IGBT を用いているので, LC共振回路の共振周

波数 fR は,

fR =
1

2ô
p
LRCR

= 50 kHz (4.1)

とした。また, 共振電流の振幅は負荷電流よりも大きくなるように共振回路を設計しなければなら

ない。インバータの定格を 200 V, 4 kVA とすれば, 負荷電流のピーク値は約 16 A であるので,
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ここでは共振電流のピーク値は 20 A とする。直流コンデンサ電圧を 280 V とすると, 共振回路

の印加電圧は 140 V であり, 共振回路の特性インピーダンス Z0 は,

Z0 =

s
LR
CR

= 7 ä (4.2)

とすればよい。以上より, 実験では LR＝ 20 ñH, CR＝ 0:5 ñF を用いた。

4.3 動作原理

4.3.1 スイッチングモード

図 4.2 に零電流スイッチングPWMインバータのスイッチングモードを示す。本零電流スイッ

チングインバータは三相回路であるが, 共振電流は各相ごとに独立に制御できるので, 図 4.2(a) の

単相回路で動作を考えることができる(12)。図 4.2(b) のモード Iは上側の IGBT S1 が導通して

いる状態であり, 図 4.2(c) のモード IIは上側の還流ダイオード D1 が導通している状態である。

モード I, IIでは, 共振回路に Vdc=2 の電圧が印加される。同様に図 4.2(d) のモード III, 図 4.2(e)

のモード IVは S2, D2 が導通している状態であり, 共振回路には ÄVdc=2の電圧が印加される。ま
た, 図 4.2(f) のモードVは, S1, S2, D1, D2 が全てオフしている状態である。従って, 負荷電流は

共振回路に流れ, 共振コンデンサは負荷電流によって充放電される。

図 4.2(a) で共振リアクトルの抵抗を零とすると, 次式が得られる。

vO = LR
diR
dt
+ vC (4.3)

vC =
1

CR

Z
iRdt (4.4)

モード I, II, III, IVの場合は, インバータ出力電圧 vO は一定となるので, 共振電流 iR は,

iR(t) =

s
CR
LR
fvO Ä vC(0)g sin!t+ iR(0) cos!t (4.5)

となり, 共振コンデンサ電圧 vC は,

vC(t) = vO + fvC(0)Ä vOg cos!t+
s
LR
CR
iR(0) sin!t (4.6)

となる。ただし, iR(0), vC(0) は共振電流 iR と共振コンデンサ電圧 vC の t = 0 の時の初期値で

あり, ! は, 共振回路の共振角周波数 ! = 1=
p
LRCR である。

モードVの場合は, 共振電流 iR は ÄiL であり, 共振回路に印加される電圧 vO は

vO = ÄLdiL
dt
Ä 1

CR

Z
iLdt (4.7)

となる。
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(a) Simpliåed Circuit.
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Vdc=2
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図 4.2. 単相等価回路と動作モード
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4.3.2 零電流スイッチング動作

図 4.3 に零電流スイッチング動作の原理図を示す。ここでは, 以下のことを仮定する。

è共振周期で数周期の間の負荷電流 iL は一定値 IL とする。

è共振コンデンサ電圧の初期値は vC(0) = 0 とする。

è回路の抵抗は無視し, 共振電流の振幅は減衰しない。

t = 0 において, S1 をオンするとモ－ド Iとなる。モ－ド Iでは, 共振回路に直流電圧 Vdc=2 が印

加され, 共振電流 iR, 共振コンデンサ電圧 vC は (4.5), (4.6)式より,

iR(t) =

s
CR
LR

1

2
Vdc sin!tÄ IL cos!t (4.8)

vC(t) =
1

2
Vdc(1Ä cos!t)Ä

s
LR
CR
IL sin!t (4.9)

となり, 共振電流の振幅 IR は,

IR =

s
CR
LR

í
1

2
Vdc

ì 2
+ IL

2

となる。インバータの出力電流 iO は負荷電流 IL と共振電流 iR の和であり, 共振電流の振幅 IR

が IL よりも大きければ, t = A では iO = 0 となる。t = A から t = B までは, インバータ出力

電流は iO < 0 であるので D1 が導通してスイッチングモードはモード IIとなる。B点で再び iO

は零となり, S1 にゲートパルスを与えていれば, スイッチングモードはモード Iになる。

次に, モード Iからモード IIIへ転流する場合を考える。t = C と t = D において iO は零にな

る。もし, t = C において S1 をオフし, S2 をオンすると, 共振コンデンサ電圧 vC = Vdc を初期

値として共振が開始するので, 共振電流の振幅は,

IR =

s
CR
LR

í
3

2
Vdc

ì 2
+ IL

2

に増大する。このため, t = C では転流を行わず, S1 をオフしてモード IIにする。t = D では, イ

ンバータ出力電流 iO は零であり, 共振コンデンサ電圧 vC も零となる。t = D において S2 をオ

ンすれば, t = 0 と同様に vC の初期値を零としてモード IIIへ転流する。モード IIIでは共振回

路に ÄVdc=2 の電圧が印加されるので, 共振電流振幅は,

IR =

s
CR
LR

í
1

2
Vdc

ì 2
+ IL

2
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0
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図 4.3. 転流動作の原理図

であり, モード Iとモード IIIの共振電流の振幅は同一となる。

また, モード IIIからモード Iへ転流する場合も同様で, t = E において D2 がオンしてモード

IVとなり, t = F において S1 をオンしてモード Iへと転流する。以上のように本研究の零電流ス

イッチングインバータは, 共振周期ごとにしか転流することができない。従って, インバータ出力

は共振周期のパルス幅を有するÜVdc=2 の方形波 PDM (pulse density modulation) 波形となる。

別の見方をすれば, 隣り合った同極性のパルスは連続となるので, 共振周期の整数倍のパルス幅を

持ったPWM波形と考えることもできる。

4.3.3 共振電流の振幅制御

共振回路の抵抗により共振電流振幅が減衰する場合について考える。図 4.4 に共振電流振幅の

制御原理を示す。t = 0 において S1 をオンしており, 図 4.3 と同様に t = C と t = D において

iO = 0 となっている。しかし, t = D では共振電流が減衰しているため, vC は零に達していない。

このため, モ－ド Iへ転流すれば共振電流の振幅は減少し, モード IIIへ転流すれば共振電流振幅

は増大する。

t = D において S1, S2 ともオフすると, 共振コンデンサ電圧は ÄVdc=2 < vC < Vdc=2 であるの
で, D1, D2 もオンすることなくモードVとなる。モードVでは, 負荷電流が共振回路に循環する
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0
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iL

iO

iR

vC
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mode I II I II V I II

0 A B C D E F G

図 4.4. 共振電流振幅の制御原理

ため, 共振コンデンサ電圧は,

vC = Ä 1

CR

Z
ILdt: (4.10)

のように下降する。t = E では, 共振コンデンサ電圧が零となるので, 再びモード Iへ転流すれば,

共振電流振幅を一定に制御することができる。

しかし, vC > 0 かつ iL < 0の場合と vC < 0 かつ iL > 0 の場合は, 共振コンデンサはむしろ充

電され, 共振コンデンサ電圧を零にすることができない。また, 負荷電流が小さい場合は共振コン

デンサ電圧が零となるまでの時間が長くなる。これらの場合には, モードVによる共振電流振幅

の制御を行うことはできないので, 直ちにモード Iまたはモード IIIへ転流する。負荷電流が正の

時に連続してモード IIIを出力する場合, または, 負荷電流が負の時に連続してモード Iを出力す

る場合には, このような共振電流振幅の制御ができない期間が生じ易く, 力率の低い負荷へ適用し

た場合には共振電流振幅の変動が大きくなる。しかし, 共振電流振幅は前節で述べたように本質的

には一定であるので, 負荷電流の極性反転までの間に無制御となるだけで特に問題とはならない。

4.4 制御回路

図 4.5 に制御回路の一相分のブロック図を示す。本研究のインバータ回路は瞬時値比較形の電

流制御を行っており, 負荷電流 iL と電流指令値 iÉL をコンパレータで比較して, 次に出力するモー
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表 4.1. 共振電流制御の条件

iL < ÄIth ÄIth < iL < Ith Ith < iL
vC > 0 next mode next mode mode V

vC < 0 mode V next mode next mode

ドMÉを選択する。前述したように, 本研究のインバータは, 共振周波数の一周期毎にしか転流で

きないので, スイッチング周波数を制限する必要がなく, コンパレータにはヒステリシスを設けて

いない。転流動作中に MÉが変化するのを防止するために, 次モードラッチを設けており, iO の

零クロス時に, 次に出力するモードを決定している。

共振電流制御回路は, モード Vを用いて共振電流振幅を制御する回路であり, 共振コンデンサ

電圧 vC の極性と負荷電流 iL の振幅を検出し, モードVから次のモードへ転流する条件を判断す

る。表 4.1 に共振電流制御の条件を示す。負荷電流 iL の振幅判定には比較器を用い, 一定値 Ith

と ÄIth と負荷電流 IL を比較して, iL < ÄIth, ÄIth < iL < Ith, Ith < iL の三状態に判定する。
共振コンデンサ電圧 vC の極性から, モードVにより共振電流振幅が制御可能か判定する。共振

コンデンサ電圧を零にできない場合と負荷電流が零付近 (Ith 以下)の場合には, 直ちに次のモー

ド (next mode) へ転流する。

ゲート制御回路は図 4.6 のゲート制御シーケンスのように IGBTのゲート信号を制御する。ま

ず, モード指令MÉによってモード Iあるいは IIIとなり, IGBT にゲート信号を与える。iO の零

クロス (ZC) によってモード II, IVへ移行し, モード II, IVの間は, IGBT へゲート信号を与えな

い。次の零クロス (ZC) でモードVとなり, 表 4.1 の次モードの条件となるまでモードVを維持

する。モード II, IVの期間は上下の IGBT ともオフとなるので, IGBT をオンする際の遅延時間

(デッドタイム) は設けていない。

4.5 実験結果

図 4.7 ò 4.13 に三相 L{R 負荷を用いた場合の実験結果を示す。実験では, 直流コンデンサの電

圧を 200 V とし, L{R 負荷は L = 12:7 mH, R = 6:7 äを用いた。

図 4.7はインバ－タ出力電流 iO, 負荷電流 iL, 共振コンデンサ電圧 vC , 出力電圧 vO の実験波

形である。インバ－タ出力電流 iO は負荷電流 iL に共振電流が重畳した波形となっており, 共振

電流の振幅は iL の最大値よりも大きいため, iO は常に零クロスしている。vO は Ü100 V の方形
波電圧波形であり, 共振周期約 22 ñs 毎にスイッチングを行うPWM波形となっている。また, こ

の時の平均スッチング周波数は約 5 kHz であった。

図 4.8, 4.9 にスイッチング時の拡大波形を示す。図 4.8 はモ－ド I ! モ－ド III ! モ－ド Iの
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図 4.7. 実験波形 (インバータ出力電圧, 負荷電流, インバータ電流)
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図 4.9. 共振電流振幅制御時の実験波形

順に転流する場合の実験波形である。iO がほぼ零の時点で転流が行われており, 転流時の共振コ

ンデンサ電圧 vC はほぼ零であるので, 転流の前後で共振電流の振幅も一定に保たれている。また,

インバータ出力電圧 vO は, モード I, IIの間は 100 V, モード III, IVの間は Ä100 V となってい
る。図 4.9 はモードVによる共振電流の振幅制御を行っている場合の実験波形である。共振電流

の振幅が減衰しているため, 出力電流 iO が零クロスした時の共振コンデンサ電圧 vC は零に達し

ていない。モードVの間のインバータ出力電流 iO はほとんど零であり, 負荷電流が共振コンデ

ンサの電圧を放電しており, 共振コンデンサ電圧 vC が零に達した時にモード Iに転流している。

図 4.10, 4.11 は零電流スイッチングを行った場合, 図 4.12, 4.13 はハードスイッチングを行った

場合のターンオン, ターンオフ波形を示している。ここでは, 負荷電流 iL = 12 A, 直流コンデン

サ電圧 E = 250 V とし, コレクタ電流 iC とコレクタ・エミッタ間電圧 vCE , さらに vCE と iC

の積 vCE ÅiC を示している。ハードスイッチングの場合は, ターンオン時の iC に還流ダイオード

のリカバリ電流が流れており, ターンオフ時には vCE にサージ電圧が生じている。零電流スイッ

チングでは, リカバリ電流, サージ電圧は現れず, スイッチング損失はほとんど零である。

出力電力 3 kW, 負荷電流 IL = 12 A の場合におけるスイッチング素子の損失 (スイッチング損

失 + 導通損失) を放熱フィンの温度上昇より測定した。零電流スイッチングではスイッチング素

子の損失は出力電力の約 7%であり, 図 4.10, 4.11 より, ほとんどが導通損失と考えられる。一方,

ハードスイッチングの損失は約 4.5% であり, その内訳は, 図 4.12, 4.13より, 約 1.5% のスイッチ
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図 4.10. 零電流スイッチングにおけるターンオン波形
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図 4.11. 零電流スイッチングにおけるターンオフ波形
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図 4.12. ハードスイッチングにおけるターンオン波形
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図 4.13. ハードスイッチングにおけるターンオフ波形
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図 4.14. 誘導電動機駆動時の実験波形

ング損失と 3% の導通損失である。零電流スイッチングでは負荷電流と同程度の振幅を有する共

振電流がスイッチング素子に流れるため, 導通損失はハードスイッチングの約 2倍となっている。

測定時のスイッチング周波数は約 5 kHz であり, スイッチング周波数を 10 kHz とした場合には

ハードスイッチングと零電流スイッチングの損失は同程度となる。また, 実験に使用した IGBT

のオン電圧降下は 2.3 V であり, 第 3世代 IGBT 等の低オン電圧降下を有するスイッチング素子

を用いれば, 導通損失を低減することができると考えられる。

図 4.14に誘導電動機を駆動した場合の実験波形を示す。ここでは, 直流コンデンサ電圧を 270

V とし, 200 V, 2.2 kW の誘導電動機を 1200 rpm で駆動した。負荷電流 iL が零になる付近では

共振電流の振幅制御を行っていないため, iL = 0 付近では iO の波形にひずみが現れている。し

かし, iL の波形は正弦波であり, 電流制御にはほとんど影響していないことが分かる。

4.6 還流ダイオードの導通を検出する新しい制御法

4.6.1 制御回路

図 4.15 に零電流スイッチングインバータの制御回路ブロック図を示す。負荷電流制御は, 負荷

電流 iL と指令値 iLÉの瞬時値比較によって行う。零電流スイッチングインバータは共振周期ご

とにしか転流を行わないため, 通常の瞬時値比較の電流制御とは異なって, スイッチング周波数を
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図 4.15. 還流ダイオードの導通検出制御回路

表 4.2. 新しい制御法のスイッチングモード判定法

switching diode conduction gate signal

mode upper D1 lower D2 upper Q1 lower Q2

I oã oã on oã

II on oã oã oã

III oã oã on oã

IV oã on on oã

V oã oã oã oã

制限するためのヒステリシス幅は必要ない。従って, 還流ダイオードの導通開始の時点で, 次の共

振周期のスイッチングモードを決定する。

図 4.16 に還流ダイオード導通検出回路のブロック図を示す。これは還流ダイオードの順方向電

圧降下を検出し, インバータ出力電流の零クロスを高速に検出しようとするものである。還流ダ

イオードと IGBT がともにオフの場合に, 検出回路には直流コンデンサ電圧がそのまま印加する

ので, クランプ回路で検出電圧を制限する。検出した電圧はコンパレータで極性を判別し, フォト

カプラによって制御回路と絶縁する。還流ダイオード導通検出回路の遅延時間は約 70 ns であり,

ほとんどはフォトカプラの伝達遅延であった。これは共振周波数を 70 kHz とすると, 1.7éの位相

遅れに相当する。一方, DC{CT (LT55: LEM) の検出遅延は約 1 ñs (25é) であった。従って, 提

案する検出法は高速な零電流を検出を可能とし, 正確な零電流スイッチングを実現する。

表 4.2 に図 4.15 のモード判定回路の動作を示す。モード判定回路は還流ダイオードの導通検

出信号とゲート信号から現在のスイッチングモードを判定する。モード II, IV ではそれぞれ上側

D1, 下側 D2 の還流ダイオードが導通するため, モード II, IV は還流ダイオードの導通検出信号

|74|



4.6. 還流ダイオードの導通を検出する新しい制御法

clamping
circuit

comp. photo
coupler

図 4.16. 還流ダイオードの導通検出回路

だけで判定することができる。しかし, モード I, III, IVでは, すべてのダイオードがオフである

ので, 還流ダイオードの導通検出信号だけでは判定できない。従って, ゲート信号との組み合わせ

によってスイッチングモードの判定を行う。

ゲート制御回路はモードVの期間を調整して共振電流振幅を一定に制御する。負荷電流 iL と

共振コンデンサ電圧 vC の関係が, iL < 0かつ vC < 0, あるいは iL > 0かつ vC > 0の場合, モー

ドVを選択して vC を零電圧にすることができる。しかし, iL < 0 かつ vC > 0, あるいは iL > 0

かつ vC < 0 の場合には, モードV を選択しても vC を零にできないので, 直ちにモード Iあるい

は IIIへ転流する。

共振コンデンサ電圧の極性検出には図 4.16 と同様の検出回路を使用する。零電流スイッチング

インバータの制御回路には, iLÉÄ iL, iL, vC の信号の極性の情報のみを用いるので, 制御回路はア
ナログ・コンパレータと論理回路のみで構成することができる。実験に使用した制御回路はPLD

(programmable logic device: AMD MACH210) を用いて構成した。

4.6.2 実験結果

図 4.17 ò 4.19 に零電流スイッチングインバータの動作波形を示す。実験では, LL = 13 mH,
RL = 7 äの三相 L{R 負荷を用い, 直流コンデンサ電圧は 280 V とした。

図 4.17 は負荷電流 iL と IGBTに流れる電流 iO の波形である。iO は, iL と共振電流 iR との

和であり, 共振電流の振幅が良好に制御されているため, 共振周期ごとに零電流となっていること

が分かる。この時の平均スイッチング周波数は約 8 kHz であった。

図 4.18 は負荷電流 iL がほぼ零の付近の図 4.17 の拡大波形である。零電流スイッチングが正確
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図 4.17. 実験波形
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図 4.18. iL = 0 A 付近の拡大波形
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図 4.19. iL = 15 A 付近の拡大波形

に行われているため, 出力電圧 vO はサージ電圧のない良好な方形波電圧となっている。また, 転

流時の共振コンデンサ電圧は零であるので, 転流前後のインバータ電流 iO に含まれる共振電流と

共振コンデンサ電圧 vC の振幅はほとんど一定に保たれている。図 4.18 の部分のスイッチング周

波数は 35 kHz であり, 図 4.19 は約 15 A の付近の図 4.17 の拡大波形であり, モードVを用いて

共振電流振幅が制御されているため, 共振電流には減衰を生じていない。また, インバータ出力電

圧はモードVの期間に零電圧となっていることが分かる。

図 4.20 に零電流スイッチングインバータとハードスイッチングインバータの変換効率の測定結

果を, 図 4.21 に測定に用いた回路構成を示す。ハードスイッチングインバータは零電流スイッチ

ングインバータと同一の IGBT を用いて構成し, 制御法には三角波比較方式のPWM制御を適用

した。出力電力 4 kW 以上ではハードスイッチングインバータの出力電圧が飽和するため, 飽和

を生じない範囲でのみ測定を行った。インバータの直流入力電力は, ダイオード整流回路と直流

コンデンサの間にディジタル電力計 (WT130: 横河電機) を接続して測定した。一方, 交流出力電

力の測定は, 三相電流力計形電力計 (TYPE2042: 横河電機) をインバータ出力端子と L{R 負荷

の入力端子の間に接続して行った。三相電流力計形電力計の周波数帯域は 1 kHz であるため, ス

イッチングに伴うリプル電流が形成する電力は交流出力電力に含まれない。しかし, 13 mH の負

荷リアクトルを挿入しているため, 電流リプルは十分に小さく変換効率の評価には影響しない。

零電流スイッチングインバータの最大効率は 5 kW出力時の約 97%であり,この時の平均スイッ

チング周波数は 7.8 kHz であった。一方, スイッチング周波数 5 kHz のハードスイッチングイン

バータは 4 kW 出力時に約 98% の最高効率を示した。スイッチング周波数 5 kHz と 15 kHz の
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図 4.20. 出力電力と変換効率
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図 4.21. 変換効率測定回路
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4.7. インバータ損失解析

ハードスイッチングインバータの損失の差は 24 W (0.6%) であった。両者の差からスイッチング

周波数 5 kHz 時のスイッチング損失を求めると,

24Ç 5Ç 103
15Ç 103 Ä 5Ç 103 = 12 W

となり, 出力電力の 0.3% 程度である。従って, 全体の損失 68 W とスイッチング損失 12 W の差

から, ハードスイッチングインバータの導通損失は約 56 W であると考えられる。一方, 零電流ス

イッチングインバータの損失 140 W は IGBTと共振リアクトルの導通損失である。

実験に用いた第三世代 IGBTが高速なスイッチング特性を有しており, ハードスイッチング動

作でも導通損失に比べてスイッチング損失が小さいことを示している。このため, 零電流スイッチ

ングインバータがスイッチング損失を低減しても, 総合効率ではハードスイッチングインバータ

を上回ることができなかったと考えられる。

4.7 インバータ損失解析

以下では, 4 kW出力時について,零電流スイッチングインバータとハードスイッチングインバー

タの損失を検討する。

4.7.1 スイッチング素子の導通損失

実験の L{R負荷を用いると, 4 kW出力時の負荷電流はピーク値 18.2 A, 実効値 13.8 A であ

る。ここで, 負荷電流 iL を

iL(í) =
p
2ILrms siní (4.11)

の正弦波電流と考える。IGBTがオン時のコレクタ・エミッタ間電圧 vCE はコレクタ電流 iC に対

して非線形な関数であるが,ここでは,飽和電圧と定格電流の 1/2のから求めたオン抵抗 Ron = 0:1

äを用いて,

vCE = RoniC (4.12)

とする。ここで行う損失解析の目的は, 広範囲の運転状態に対する変換効率の導出ではなく, 定

格電流付近での損失を比較することにある。vCE と iC の非線形を考慮した数値計算と比べて,

(4.12)式に基づく導通損失の解析結果は 4 kW 出力時には 5 W 程度の誤差が生じるが, 総合効率

の評価に対する影響は少ないと考えられる。以下では解析を簡単化するため, (4.12)式のオン抵抗

Ron として取り扱う。ハードスイッチングインバータの導通損失は,

0:1Ç 13:82 Ç 3 = 57:1 W
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であり, 出力電力の約 1.4% 程度である。

一方, 零電流スイッチングインバータの IGBTに流れる電流 iO は, 負荷電流 iL と共振電流 iR

の和である。一共振周期に注目すると共振電流 iR は正弦波波形であるので, 共振電流の実効値は

(4.5)式の 1=
p
2 である。しかし, (4.5)式のように共振電流の振幅は負荷電流に伴って変化するの

で, 負荷電流の一周期の共振電流の実効値 IRrms は,

IRrms =
1

2ô

Z 2ô

0

í
IRp
2

ì 2
dí=

s
E2

8

CR
LR

+
ILrms

2

2
(4.13)

となる。IGBTに流れる電流 iO の実効値は,

IOrms =
q
IRrms

2 + ILrms
2 =

s
E2

8

CR
LR

+
3

2
ILrms

2 (4.14)

となる。従って, 零電流スイッチングインバータの導通損失は,

PZCSÄcon = Ron

�
E2

8

CR
LR

+
3

2
ILrms

2

!
(4.15)

となる。(4.15)式から, 零電流スイッチングインバータの導通損失はハードスイッチングインバー

タの 3/2 倍以上になることが分かる。実験の回路定数を用いると 4 kW 出力時の導通損失は,

0:1Ç
�
2802

8

0:25Ç 10Ä6
20Ç 10Ä6 +

3

2
13:82

!
Ç 3 = 122 W

これは, 出力電力の 3.1% であり, ハードスイッチングインバータの約 2 倍の導通損失が生じるこ

とになる。

4.7.2 スイッチング損失

図 4.22 ò 4.25 にスイッチング時のコレクタ電流とコレクタ{エミッタ間電圧波形を示す。図
4.22 ò 4.25 は直流電圧 E = 280 V, 負荷電流 iL = 10 A の条件で測定を行った。

図 4.22, 4.23 は零電流スイッチングインバータとハードスイッチングインバータのターンオン

時の電圧電流波形である。図 4.22 の零電流スイッチングインバータは, コレクタ電流 iC がほと

んど零の間に, コレクタ{エミッタ間電圧 vCE が直流電圧まで立ち上がっており, スイッチング損

出はほとんど無視できる。一方, 図 4.23 のハードスイッチングインバータは, IGBT のターンオ

フと同時に iC が立ち上がっている。また, 急峻な電流変化に伴って, 約 20 A のスパイク電流が

生じている。図 4.23 の損失を vCE と iC の積から求めると, 約 5:9Ç 10Ä4 J であった。
図 4.24, 4.25 はターンオフ時の電圧電流波形である。ターンオフ後のコレクタ電流には小さな

スパイク電流と約 2 MHz の振動が現れているが, これは iC の測定用に IGBTのコレクタの配線

を引き出したためであり, IGBTの出力容量との間で共振を生じたものと考えられる。図 4.25 で

は iC が下降する前に vCE が 200 V に達しており, 図 4.24 に比べて大きなスイッチング損失が

生じている。また, 図 4.24 の ターンオフ直前の iC の極性は負であり, IGBTではなく還流ダイ
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図 4.22. 零電流スイッチングインバータのターンオン時のコレクタ電流とコレクタ{エミッタ間
電圧
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図 4.23. ハードスイッチングインバータのターンオン時のコレクタ電流とコレクタ{エミッタ間
電圧
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図 4.24. 零電流スイッチングインバータのターンオフ時のコレクタ電流とコレクタ{エミッタ間
電圧
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図 4.25. ハードスイッチングインバータのターンオフ時のコレクタ電流とコレクタ{エミッタ間
電圧
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図 4.26. 共振リアクトルの共振電流と損失の関係

オードのターンオフである。つまり, 零電流スイッチングインバータでは高速な還流ダイオードを

接続していれば, IGBTのターンオフ特性はスイッチング損失には関係しない。図 4.24 のスイッ

チング損失は約 0:4Ç 10Ä4 J であり, 図 4.25 は 1:6Ç 10Ä4 J であった。
ハードスイッチングインバータのターンオンとオフのスイッチング損失の和は 7:5Ç 10Ä4 J で
ある。スイッチング周波数を 5 kHz としたハードスイッチングインバータのスイッチング損失は,

7:5Ç 10Ä4 Ç 5Ç 103 Ç 3 = 11 W

となる。スイッチング周波数が 5 kHzと 15 kHz のハードスイッチングインバータの損失の差は

11Ç 2 = 22 W であり, 図 4.20 の結果と一致する。

4.7.3 共振リアクトルの損失

図 4.26 に共振リアクトルの損失の測定結果を示す。50 kHzのリニアアンプ方式の高周波電源

を用いて共振リアクトルの電流と損失の関係を測定した。図 4.26 の丸印は実測値であり, 実線は

等価抵抗 Rreact = 24:3 mäを仮定した近似式

Preact = RreactIRrms
2 (4.16)

である。近似式は実測結果とよく一致しており, 共振リアクトルの損失は等価抵抗として考える

ことができる。従って, 共振リアクトルの損失は

24:3Ç 10Ä3 Ç 15:82 Ç 3 = 18 W (4.17)

となり, 出力電力 4 kW の 0.4% である。
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表 4.3. インバータ損失の分析結果

hard-switching zero-current

5kHz 15kHz switching

IGBT conduction 57.1 57.1 122

switching 11 33 |

resonant reactor | | 18

total loss 68.1 90.1 140

(ratio to output) (1.7%) (2.3%) (3.5%)

total loss in Fig.4.20 68 92 140

(ratio to output) (1.8%) (2.3%) (3.5%)

* The values in the table show power loss [W].

4.7.4 総合損失

表 4.3 に以上の損失解析の結果をまとめる。解析結果は図 4.20 の実験結果とよく一致してい

る。ハードスイッチングインバータは零電流スイッチングインバータよりも高い変換効率を示し

た。ハードスイッチングインバータのスイッチング損失は, スイッチング周波数が 15 kHz の場

合であっても導通損失の約 1/2 である。一方, 零電流スイッチングインバータでは共振電流がス

イッチング素子に流れるため, 導通損失はハードスイッチングインバータの約 2 倍になる。共振

電流の振幅を低減するように共振回路を設計しても, (4.15)式のようにハードスイッチングイン

バータの 3/2 倍の導通損失が生じる。

IGBTはスイッチング特性とオン電圧の間にトレードオフの関係を有するので, 低オン電圧特性

を得るためにはスイッチング特性が犠牲になる。ハードスイッチングインバータでは, 低オン電

圧特性の IGBTを用いて導通損を低減できたとしても, スイッチング損失が増大するため総合効

率の改善は期待できない。しかし, 零電流スイッチングインバータはスイッチング損失が無視で

きるので, スイッチング特性が低速であっても損失はほとんど増加しない。特に, ターンオン損失

はほとんど零であり, 図 4.22 からターンオン時間が 1 ñs であってもターンオン損失は増加しな

いと考えられる。また, ターンオフ損失は還流ダイオードの特性に依存するので, IGBTのターン

オフ時間は図 4.19 の還流ダイオードの導通期間 4 ñs 程度でよい。もし, オン電圧降下が 60% の

IGBTが使用できたと仮定すると, 零電圧スイッチングインバータの総合損失は,

122Ç 0:6 + 18 = 91:2 W

となり,スイッチング周波数 15 kHzのハードスイッチングインバータよりも高効率が期待できる。
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4.8 まとめ

本章では, PWM制御を適用した電力変換器のスイッチング損失の低減を目的とし, LC共振回

路を交流側に接続する零電流スイッチング法を提案し, 実験により動作原理を確認した。また, 零

電流スイッチングインバ－タとハードスイッチングインバータの変換効率を実験により比較し, 導

通損失・スイッチング損失を解析・検討した。その結果, 以下の結論を得た。

1. 本章で提案した零電流スイッチング三相電圧形インバータは, LC共振回路の中性点を直流

コンデンサの中性点に接続することにより各相の共振電流を独立に制御することができ, LC

共振回路の共振周波数や Q が各相ごとに異なっていたとしても安定な動作が実現できる。

誘導電動機の駆動実験を行い, 速度起電力を有する負荷に対しても適用可能であることを明

らかにした。

2. 還流ダイオードの導通状態を検出する新しい制御法は, 高速な零電流検出が可能であり正確

な零電流スイッチングを実現した。従来の DC{CTを用いた零電流検出は遅延時間が約 1

ñs であったのに対して, 新しい制御法では遅延時間 70 ns の高速検出を達成した。

3. 本研究の零電流スイッチングインバータは, スイッチング損失をほとんど零にすることがで

きるが, 導通損失はむしろ増加する。導通損失が最小になるように共振回路を設計したとし

ても, ハードスイッチングインバータに比べて 3/2 倍の導通損失が生じることを理論的に明

らかにした。

4. 零電流スイッチングインバータはスイッチング損失が無視できるので, スイッチング特性が

低速であっても損失は増加しない。損失解析により, ハードスイッチングインバータを上回

る変換効率を実現するためには, 本論文の実験に使用した IGBT に比べてオン電圧が 60%

のスイッチング素子を使用する必要があることを明らかにした。

本章の実験に用いた第三世代 IGBTが高速なスイッチング性能を有しており, 導通損失に比べ

てスイッチング損失が小さいため, 零電流スイッチングインバ－タはハードスイッチングインバー

タの変換効率を上回ることができなかった。次世代 IGBTやMCTなどの低オン電圧特性を有す

るスイッチング素子を用いた場合, 零電流スイッチングインバータの総合効率がハードスイッチ

ングインバータを上回ることが可能であると考えられる。また, 零電流スイッチングインバータ

は, スイッチング素子の内部や直流リンク間にインダクタンスが存在しても, スパイク電流やサー

ジ電圧を生じることがない。そこで, IGBTの並列接続が必要になり配線のインダクタンスが無視

できない中容量クラスでは本論文の零電流スイッチングインバータが適すると考えられる。
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第 5章

電力用アクティブフィルタの低損失・大容
量化

5.1 まえがき

前章では, PWM制御を適用した電力変換器の零電流スイッチング法について検討し, サージ電

圧やリカバリ電流を生じることがなく, スイッチング損失と電磁ノイズを大幅に低減できること

を示した。これは, 高周波スイッチングによる電流制御の高速化と低損失化の両立を可能にする

方式であり, 現在スイッチング周波数の高周波化が進められている数 100 kVA以下の電力変換器

に適用できる。

このような高周波スイッチングが必要になる用途の一つに電力用アクティブフィルタ(1)ò(4)が

ある。電力用アクティブフィルタは, 負荷が発生する高調波電流と逆位相の補償電流を電源に注

入して, 負荷が発生する高調波電流を打ち消し, 電源へ流出する高調波電流を抑制する。しかし,

アクティブフィルタが注入する補償電流に位相遅れや誤差が存在すると, 負荷が発生する高調波

電流を打ち消すことができないため, 電源へ高調波電流が流出することになる。すなわち, 電力用

アクティブフィルタに用いる電力変換器には, 位相遅れなく高周波の補償電流を発生できるよう

に高速な電流制御が要求される。このため, 電力用アクティブフィルタの電力変換器は IGBTな

どの高速スイッチングデバイスを用いて構成し, スイッチング周波数 10 ò 20 kHz の高周波で駆
動されている。

従来から, 電力用アクティブフィルタは, アーク炉やサイリスタ整流回路, サイクロコンバータ

などが発生する電流高調波の抑制に用いられてきた。近年では, 送電・配電系統の高調波障害が問

題になってきており, 電力系統の高調波抑制を目的とした大容量の電力用アクティブフィルタの

設置が検討されている。しかし, 大容量の電力変換器のオンオフデバイスとして用いられてきた

GTOサイリスタは, 数 100 Hz以下のスイッチング周波数でしか用いることができないため, 高速

な電流制御が要求される電力用アクティブフィルタの電力変換器に適用することは難しい。これ
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とは逆に, IGBTなどの高速スイッチングデバイスを多数直並列に接続し, 大容量の高周波スイッ

チングが可能な電力変換器を構成することも考えられるが, 高効率と高信頼性が要求される送電・

配電系統へ適用することは困難である。

これらの問題を解決する方法として, 注入回路付アクティブフィルタ(5)や LCフィルタとの併

用(6)ò(10)など, 高周波スイッチングが可能な小容量電力変換器を用いて, 大容量の高調波を抑制し

ようとする研究が行われてきた。これらの方式は, 同じ変換器容量で従来のアクティブフィルタ

の 2 ò 3倍程度の高調波補償を可能にしたが, 電力系統の高調波抑制に適用するためには十分と
は言えない。この問題の解決を目的として, 文献 (8), (9)では, 直列形アクティブフィルタ (series

active ålter) と LCフィルタの併用システムが提案されている。この方式では, LCフィルタは負

荷の高調波発生源と並列に, 直列形アクティブフィルタは電源と直列に接続されており, LCフィ

ルタは負荷が発生する高調波電流を補償し, 直列形アクティブフィルタは電源とLCフィルタの間

の \harmonic isolator" として動作する。LCフィルタのような反共振を生じることがなく, 従来

のアクティブフィルタに比べて約 10倍の高調波補償能力を実現した。しかし, 直列形アクティブ

フィルタは電源と直列に接続するため, 電力系統への適用を考えた場合には負荷短絡時の電力変

換器の保護が難しく, 整合変圧器には高圧絶縁が必要になるなどの問題点がある。

本章では, 電力系統の高調波抑制を目的として, 電力用アクティブフィルタの大容量化と低損失

化が可能な回路方式を提案する。これは, LCフィルタと電力変換器を直列接続した回路構成に特

長がある。補償しようとする高調波周波数にLCフィルタを共振させると, 高調波に対して低イン

ピーダンスに, 基本波に対して高インピーダンスになるので, 電源の基本波電圧は LCフィルタに

印加し電力変換器の出力には現れない。この時, 電力変換器の出力電圧は低インピーダンスのLC

フィルタに高調波電流を流すための電圧であるので, 電力変換器の電圧定格を大幅に低減するこ

とができる。つまり, 高速スイッチングデバイスを多数直並列に接続することなく, 高速スイッチ

ングが可能な小容量の電力変換器を用いて送電・配電系統に存在する大容量の高調波電流の補償

が実現できる。逆に, 従来のアクティブフィルタと同容量の電力変換器を用いた場合には, 大容量

の高調波電流を抑制することが可能になる。また, 電源電圧の基本波成分は電力変換器に印加し

ないため, 電力変換器の整合変圧器の絶縁は高調波電圧程度でよく, さらに, 負荷短絡時にも電力

変換器には短絡電流が流れることがなく電力変換器の保護が容易になる。

本章では, 大容量の高調波電流を抑制するアクティブフィルタの開発を目的としているが, 本章

で提案する方式を小容量のアクティブフィルタに適用すれば, 同じ高調波抑制能力を得るために

必要な電力変換器の容量を低減できるので, 電力変換器のスイッチング損失および導通損失の両

者を低減でき低コスト・低損失な高調波抑制が可能になる。特に, ビルディングの配電室などに高

調波抑制装置を設置する場合には, 機器の損失の増加に伴って冷却や放熱などの設備容量が増加

するため損失の低減は重要な課題であり, 本章の方式は設置スペースや放熱設備などの低減にも
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図 5.1. LCフィルタの構成

貢献すると考えられる。また, 既に高調波抑制用の LCフィルタを設置している場合には, 小容量

の電力変換器を増設するだけで高調波抑制特性を改善することができる。以下では, 電流検出形

と電圧検出形の制御法について動作特性を理論的に解析し, 小容量の補償装置を用いた検証実験

について述べる。また, 直列形アクティブフィルタと LCフィルタの併用システムとの特性比較を

行い, 各々の特徴を明らかにする。さらに, 高調波抑制に必要な電力変換器のピーク値容量を低減

できる LCフィルタの最適設計法についても述べる。

5.2 従来の高調波抑制装置

5.2.1 LCフィルタの問題点

図 5.1 に三相{12パルスサイリスタ整流回路が発生する高調波の抑制を目的としたLCフィルタ

(パッシブフィルタ) のシステム構成を示す。LCフィルタは負荷が発生する高調波電流に対して

低インピーダンスの高調波分路として働く。すなわち, LCフィルタによる高調波抑制効果は, 高

調波に対する電源インピーダンスと LCフィルタのインピーダンスの比に依存する。12パルス整

流回路は理論的には 5次, 7次の高調波を発生しないので, 11次, 13次以上の高調波について補償

すれば良く, 11次, 13次の同調フィルタとリアクトルに制動抵抗を並列接続したハイパスフィル

タとの併用が基本構成となる。しかし, 電源インピーダンスが非常に小さい場合には, 負荷で発生

した高調波電流は電源に流出し, LCフィルタの補償特性が低下することがある。また, LCフィル

タの同調周波数が負荷の高調波の周波数に一致していない場合には, 高調波電流の抑制効果は期

待できない。実際には電源トランスの巻数比や整流回路の点弧角のずれにより 5次, 7次等の非理

論高調波を 1 ò 2% 程度発生し(11), 系統と LCフィルタの並列共振により高調波拡大現象が生じ

ることがある。(13) このため, 一般には非理論高調波抑制用の 5次, 7次の同調フィルタを設ける

必要がある。

|89|



第 5章 電力用アクティブフィルタの低損失・大容量化

Shunt active ålter

Harmonic-
producing
load

図 5.2. 直列形アクティブフィルタと LCフィルタの併用システム

以上のように, 従来から用いられてきた LCフィルタには,

è電源インピーダンスが補償特性に影響する,

è LCフィルタの共振周波数以外の高調波成分に対する補償効果は期待できない,

è系統と LCフィルタの間で反共振 (並列共振) を生じる,

などの問題点があり, サイクロコンバータなどの半導体電力変換器が発生する複雑な周波数成分

を含む高調波電流の補償は難しい。

5.2.2 並列形アクティブフィルタ

図 5.2 に並列形アクティブフィルタの基本構成を示す。並列形アクティブフィルタの主回路は

PWMインバータで構成し, 負荷の高調波発生源と並列に接続する。PWMインバータは負荷高

調波電流を検出し, これと逆位相の高調波電流を注入することにより電源電流の高調波を抑制す

る。従って, LCフィルタのような電源インピーダンスによる補償特性への影響や並列共振による

高調波拡大の問題を生じない。しかし, 並列形アクティブフィルタには比較的大容量の PWM変

換器が必要になる。サイリスタ整流回路の 120é通電方形波電流の場合, 高調波電流実効値は基本

波電流の約 31% であり, PWM変換器の出力フィルタなどの電圧降下分まで考慮すると, 必要な

変換器容量は負荷容量の 1=3 ò 1=2 程度になる。

5.2.3 直列形アクティブフィルタとLCフィルタの併用システム

図 5.3 に直列形アクティブフィルタと LCフィルタの併用システムの構成を示す。ここでは負

荷の高調波発生源として 12パルスサイリスタ整流回路を仮定している。直列形アクティブフィル

タの主回路は電圧形 PWMインバータであり, 整合用トランスを介して電源と直列に接続してい

る。直列形アクティブフィルタは電源電流を検出し, 高調波成分のみを抽出しゲイン K 倍して,
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図 5.3. 直列形アクティブフィルタと LCフィルタの併用システム

vC
É= K ÅiSh (5.1)

を PWM変換器の電圧指令値として与える。従って, アクティブフィルタは高調波電流に対して

K [ä] の抵抗として動作する。LCフィルタは 11, 13次の同調フィルタとハイパスフィルタで構

成し, 負荷高調波発生源と並列に接続する。アクティブフィルタは負荷高調波電流が電源への流

出するのを抑制し, 高調波電流を LCフィルタに流し込む。また, アクティブフィルタは系統イン

ピーダンスとLCフィルタの直・並列共振に対してダンピング抵抗として作用するので, 共振によ

る高調波拡大を生じることがなく, LCフィルタに 5次, 7次の同調フィルタを必要としない。

電源電圧の高調波成分 VSh, 負荷の高調波電流 ILh によって生じる電源電流の高調波成分 ISh,

受電点電圧の高調波 VTh, 直列形アクティブフィルタの出力電圧 VC は, 以下のようになる。

ISh =
VSh

K + ZS + ZF
+

ZF ILh
K + ZS + ZF

(5.2)

VTh =
ZFVSh

K + ZS + ZF
Ä (K + ZS)ZF ILh

K + ZS + ZF
(5.3)

VC =
KVSh

K + ZS + ZF
+

KZF ILh
K + ZS + ZF

(5.4)

ただし, ZS : 電源インピーダンス, ZF : LCフィルタの合成インピーダンス

(5.2)式第 2項より, K が ZF に比べて十分に大きければ, サイリスタ整流回路が発生する高調

波電流 ILh は電源へ流出せず, LCフィルタに流れ込むことが分かる。この時の補償特性は K に

よって決まり, 系統のインピーダンス ZS は影響しない。電源電圧の高調波成分 VSh は, 直列形ア

クティブフィルタの出力電圧の (5.4)式第 1項により打ち消され, (5.3)式のように受電点電圧に

は現れない。つまり, LCフィルタには高調波電圧が印加されないので, (5.2)式の第 1項が示すよ

うにLCフィルタには電源から高調波電流が流入しない。また, 直列形アクティブフィルタはダン

ピング抵抗としても動作し, 系統と LCフィルタの並列共振, 直列共振を抑制できる。従って, LC
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フィルタを単独で用いる場合のように, 非理論高調波抑制用の同調フィルタの設置や Q の制限を

必要としない。(5.4)式のように, 直列形アクティブフィルタの出力電圧は LCフィルタに印加す

る高調波電圧であり, PWM変換器には基本波電圧が印加しないので, PWM変換器を小容量にで

きる。

しかし, 直列形アクティブフィルタは電源と直列に接続するため,

è負荷装置の事故時には, 直列形アクティブフィルタに短絡電流が流れる

è直列形アクティブフィルタ出力の整合変圧器には高い絶縁が必要になる

などの問題があり, 現在のところ実用化例は報告されていない。

5.3 アクティブ・パッシブ併用フィルタ

5.3.1 システム構成

図 5.4 にアクティブ・パッシブ併用フィルタのシステム構成を示す。LCフィルタとアクティブ

フィルタは直列に接続され, 負荷の高調波発生源と並列に接続されている。LCフィルタ (10 kVA)

は 5次, 7次の共振フィルタとハイパスフィルタから構成される。アクティブフィルタの主回路は

MOSFETを用いた三相電圧形 PWM変換器 (0.5 kVA) であり, 小容量のスイッチングリプル除

去用フィルタ Lr, Cr を設けている。表 5.1 に実験に用いたLCフィルタおよびスイッチングリプ

ル除去用フィルタの回路定数を示す。アクティブフィルタは, 1:10 の巻数比を有する整合用トラ

ンスを介して LCフィルタと直列に接続する。実験では高調波発生源として三相サイリスタ整流

回路 (20 kVA) を用いた。

LCフィルタによる高調波電流の補償は系統インピーダンスと LCフィルタのインピーダンス

の間での分流によって行われる。そのため LCフィルタは特定周波数の高調波に対して系統イン

ピーダンスよりもローインピーダンスの分路として働くように設計されているが, 系統インピー

ダンスが小さい場合や LCフィルタの共振周波数以外の高調波成分に対しては, 十分な補償効果が

得られない。また LCフィルタは共振周波数よりも低いところで容量性になるため, 系統インピー

ダンスとの間で反共振 (並列共振) を生じる。この時, 負荷の高調波電流は拡大されて電源へ流出

することになる。

LCフィルタとアクティブフィルタを直列に接続した本方式の場合, LCフィルタの補償特性を改

善するアクティブフィルタの制御法としては, 電源側へ分流する高調波成分をLCフィルタへ流し

込む電流検出形と, 高調波に対する LCフィルタの電圧降下を打ち消す電圧検出形が考えられる。

|92|



5.3. アクティブ・パッシブ併用フィルタ

+

+
Calculation
of p, q

HPF
G(s)

Calculation
of iSh

PWM
controliSu

iSv
iSw

vSuvSvvSw vSuvSvvSw

p

q

~p

~q

iSh vCÉ

vdc

vdcÉ

vS

vC

iS vT iL

iF

vdc

5th 7th high-pass

Lr

Cr

1:10

Harmonic-
producing
load 20 kVA

Active ålter 0.5 kVA

Passive
ålter
10 kVA

図 5.4. アクティブ・パッシブ併用フィルタ

表 5.1. LCフィルタ・スイッチングリプル除去用フィルタの回路定数

Passive ålter

5th L = 1:2 mH C = 340 ñF Q = 14

7th L = 1:2 mH C = 170 ñF Q = 14

HPF L = 0:26 mH C = 300 ñF R = 3 ä

Ripple ålter

Lr = 10:0 mH Cr = 0:1 ñF
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5.3.2 電流検出形の補償原理

図 5.5 にアクティブフィルタを電圧源 VC , 負荷を電流源 IL, 系統と LCフィルタのインピーダ

ンスを ZS, ZF とした電流検出形の単相等価回路を示す。アクティブフィルタの電圧指令値 VC
É

は電源電流の高調波成分 ISh を KC 倍のゲインで増幅して

VC
É= KC ÅISh (5.5)

として与える。LCフィルタのみの場合には, 負荷の高調波電流 ILh は系統インピーダンスと LC

フィルタのインピーダンスで分流される。アクティブフィルタの出力電圧 VC は, 電源側へ分流し

ていた高調波成分を LCフィルタへ流し込み, 電源へ流出する高調波電流を抑制する。

まず, 負荷の高調波電流に対する特性を考える。電源電圧の高調波成分を零 (VSh = 0) とする

と, 電源電流の高調波成分 ISh, 受電点電圧の高調波成分 VTh, アクティブフィルタの出力電圧 VC

は,

ISh =
ZF

KC + ZS + ZF
ILh (5.6)

VTh = VSh Ä ZSISh = Ä ZFZS
KC + ZS + ZF

ILh (5.7)

VC = KCISh =
KCZF

KC + ZS + ZF
ILh (5.8)

となる。(5.6), (5.7)式よりゲイン KC を大きくすれば電源電流と受電点電圧の高調波成分が補償

され, アクティブフィルタの出力電圧は, 負荷の高調波電流を LCフィルタに流し込む電圧 ZF ILh

となることが分かる。

特性解析を容易とするために (5.6)式に注目すれば, 負荷の高調波電流 ILh が KC + ZS と ZF

のインピーダンス間で分流していると考えられる。従って, KC [ä] の純抵抗を電源と直列に接続

した図 5.6(a) の等価回路として表される。KC が LCフィルタのインピーダンスに対して十分に

大きければ, 負荷の高調波電流は電源への流出が抑制される。その補償特性は, KC ù ZS であれ

ば, 系統インピーダンス ZS よりもむしろ KC の抵抗値によって決まり, 系統インピーダンスの変

化は補償特性に影響を与えない。さらに, KC は反共振に対するダンピング抵抗としてして働き,

高調波拡大現象を抑制できる。

図 5.7 に負荷の高調波電流に対する補償特性を示す。これは, 負荷の高調波電流 ILh と電源電

流の高調波成分 ISh の比 ILh=ISh を表したものである。LCフィルタのみの KC = 0 の場合は, 5

次, 7次の LCフィルタが同調している高調波電流は 1=3 程度に低減している。しかし, 4次, 6次

付近で反共振を生じるため, これらの高調波電流は 2 ò 3 倍に拡大する。アクティブフィルタを
動作させた KC = 2 äの場合には, 反共振を生じることなく 4次, 6次の高調波電流も 1=2 以下
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VSh

ZS ISh

IF

ZF

VC

ILh

図 5.5. 高調波に対する単相等価回路

ZS KC ISh

IF

ZF
ILh

(a) equivalent circuit for ILh.

ZS

KC

ISh

ZF
VSh

(b) equivalent circuit for VSh.

図 5.6. 電流検出形の等価回路
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図 5.7. 電流検出形の補償特性

に抑制されている。さらに, 5次, 7次の LCフィルタが同調している高調波電流は 1=10 となって

いる。

次に, 電源の高調波電圧に対する特性を考える。図 5.5 の等価回路で, 負荷の高調波電流を零

(ILh = 0) とすると, 電源電圧の高調波成分に対してアクティブフィルタは KC [ä] の純抵抗とし

て動作し, 図 5.6(b) の等価回路になる。電源電流, 受電点電圧の高調波成分, アクティブフィルタ

の出力電圧は,

ISh =
VSh

KC + ZS + ZF
(5.9)

VTh =
KC + ZF

KC + ZS + ZF
VSh (5.10)

VC =
KC

KC + ZS + ZF
VSh (5.11)

となる。KC ù ZS + ZF とすれば, 電源電圧の高調波成分はアクティブフィルタにかかり, LC

フィルタには VSh による高調波電流が流れない。従って, 上位系統に高調波電圧が存在しても, 高

調波電流の流入は生じない。しかし, 電源電圧の高調波成分 VSh は受電点電圧 VT に現れる。

KC のゲインを無限大とした理想的な状態を仮定すると, 負荷の高調波電流 ILh と電源電圧の

高調波成分 VSh に対する電源電流 ISh, 受電点電圧の高調波成分 VTh, アクティブフィルタの出力

電圧 VC は,
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ZS KV ZS ISh

IF

ZF
ILh

(a) equivalent circuit for ILh.

ZS ISh

ZF
1 +KV

VSh

(b) equivalent circuit for VSh.

図 5.8. 電圧検出形の等価回路

ISh = 0 (5.12)

VTh = VSh (5.13)

VC = ZF ILh + VSh (5.14)

となる。アクティブフィルタには LCフィルタの基本波進相電流 IF0 と負荷の高調波電流 ILh が

流れているので, アクティブフィルタの実効値容量は,

jZF ILh + VShj ÅjIF0 Ä ILhj

となる。電流検出形は電源電流の高調波成分を抑制する制御方式であり, (5.13)式からも明らかな

ように, 受電点には電源電圧の高調波成分が現れるが, これを零とすることはできない。

5.3.3 電圧検出形の補償原理

アクティブフィルタの電圧指令値 VC
Éは, 受電点電圧の高調波成分 VTh を ÄKV 倍し

VC
É= ÄKV ÅVTh (5.15)

として与える。アクティブフィルタの出力電圧 VC は LCフィルタに生じる電圧降下 VFhを打ち

消し, 受電点電圧の高調波成分は VFh=(1 +KV ) となる。つまり, LCフィルタとアクティブフィ

ルタの直列接続は, そのインピーダンスが ZF =(1 +KV ) となり, 高調波に対するローインピーダ

ンスの分路となる。

電源電圧の高調波成分を零 (VSh = 0)とすると,負荷の高調波電流の補償はZS と ZF =(1+KV )

の間での分流となる。電源電流, 受電点電圧の高調波成分 ISh, VTh, アクティブフィルタの出力電

圧 VC は等価回路より,
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図 5.9. 電圧検出形の補償特性

ISh =
ZF

(1 +KV )ZS + ZF
ILh (5.16)

VTh = VSh Ä ZSISh = Ä ZSZF
(1 +KV )ZS + ZF

ILh (5.17)

VC = ÄKV VTh = KV ZSZF
(1 +KV )ZS + ZF

ILh (5.18)

となる。

図 5.8 に電圧検出形の単相等価回路を示す。(5.16) 式に注目すれば, 負荷高調波電流 ILh は

(1 +KV )ZS と ZF の間で分流することとなるので, 図 5.8(a) の等価回路となる。KV のゲイン

を大きくすれば, 系統インピーダンスを増加したことと等価で, 電源へ流出する高調波電流を低減

できる。しかし, 系統インピーダンス ZS により, (1 +KV )ZS が変化するため, 系統インピーダ

ンスの変化は補償特性に影響を及ぼす。また, 反共振に対しては, 反共振点の周波数を低下するだ

けで, 電流検出形のようなダンピング能力を有していない。

図 5.9 に負荷の高調波電流に対する補償特性を示す。これは, 図 5.9 と同様に負荷と電源の高調

波の比 ILh=ISh を表したものである。アクティブフィルタを動作させた KV = 5 の場合には, 5

次, 7次の LCフィルタが同調している高調波電流は 1=10 となっており, 電流検出形と同程度の

補償効果が得られている。しかし, 3次付近に反共振を生じており, 負荷電流に含まれる 3次高調

波成分は約 20倍に拡大して電源へ流出することになる。
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図 5.8(b) に電源電圧の高調波成分に対する等価回路を示す。LCフィルタとアクティブフィル

タの直列接続は, 電源電圧の高調波成分に対してもローインピーダンス ZF =(1+KV ) の分路とな

る。この時の電源電流 ISh, 受電点電圧の高調波成分 VTh, アクティブフィルタの出力電圧は VC

は,

ISh =
1 +KV

(1 +KV )ZS + ZF
VSh (5.19)

VTh =
ZF

(1 +KV )ZS + ZF
VSh (5.20)

VC = Ä KV ZF
(1 +KV )ZS + ZF

VSh (5.21)

となる。KV を大きくすると, LCフィルタとアクティブフィルタの直列接続にインピーダンスは

低下するので, 電源電圧の高調波成分 VSh は受電点には現れない。しかし, 電源電圧の高調波成

分 VSh は系統インピーダンス ZS に印加し, 電源から高調波電流 VSh=ZS の流入が生じる。この

時, アクティブフィルタには高調波電流をLCフィルタに流し込むための電圧 (ZF =ZS)ÅVSh が生
じる。電源電圧の高調波成分が LCフィルタの共振周波数以外の場合には, アクティブフィルタの

出力電圧が大きくなり, PWM変換器の所要容量も増加する。

制御ゲインを無限大とした理想状態 (KV =1) での, 受電点電圧, 電源電流の高調波成分, アク
ティブフィルタの出力電圧は,

ISh =
VSh
ZS

(5.22)

VTh = 0 (5.23)

VC = ZF ILh Ä ZF
ZS
VSh (5.24)

となる。この時のアクティブフィルタの実効値容量は,ååååZF ILh Ä ZFZS VShååååÅååååIF0 Ä ILh + VShZS åååå
となる。系統インピーダンス ZS が小さく, 電源電圧の高調波成分 VSh が大きい場合には, アク

ティブフィルタの所要容量は大幅に増大する。電圧検出形は, 受電点電圧の高調波を補償する制

御法であり, 電源電圧高調波による高調波電流の流入を阻止することはできない。

5.4 制御回路

電流検出形と電圧検出形は, 検出する信号が異なるだけで, 検出信号の高調波成分を K 倍して

アクティブフィルタの出力電圧を制御する点は同じである。図 5.4 に示す制御回路を用いて, 検出
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信号とゲイン K を変更することによって, 電流検出形と電圧検出形の実験を行うことができる。

ここでは電流検出形について述べる。

電源電流の高調波成分の抽出には, p{q理論(12)を適用した。まず, 受電点電圧の基本波成分 eu,

ev, ew と電源電流 iSu, iSv, iSw を三相－二相変換する。"
eã
eå

#
=

r
2

3

"
1 Ä12 Ä12
0

p
3
2 Ä

p
3
2

# 264 eu
ev
ew

375 (5.25)

"
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iSå

#
=

r
2

3

"
1 Ä12 Ä12
0

p
3
2 Ä

p
3
2

# 264 iSu
iSv
iSw

375 (5.26)

(5.25), (5.26)式より瞬時実電力 p, 虚電力 q は"
p

q

#
=

"
eã eå
Äeå eã

# "
iSã
iSå

#
(5.27)

となる。ただし, ここでは受電点電圧の基本波成分のみを用いているため, p, q は厳密な意味での

瞬時実電力, 虚電力ではない。これらの演算により, 電源電流の正相基本波成分は直流成分 ñp, ñq

に, 他の周波数成分は交流成分 ~p, ~q に変換される。従って, 1次ハイパスフィルタ G(s) を用いて

交流成分 ~p, ~q を抽出し, 逆演算を行って, 電源電流の高調波成分 iShu, iShv, iShw が得られる。264 iShu
iShv
iShw

375 = r
2

3

2664 1 0

Ä12
p
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2

Ä12 Ä
p
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2

3775"
eã eå
Äeå eã

#Ä1 "
~p

~q

#
(5.28)

分離した高調波をゲイン KC で増幅して, PWM変換器に電圧指令値 vÉC を与える。PWM変換

器は三角波比較方式により出力電圧を直接制御する。電圧検出形の制御回路では, 受電点電圧か

ら高調波の検出を行うので, 高調波検出回路の入力信号を iSu, iSv, iSw から vTu, vTv, vTw に変

更し, 制御ゲインを K = ÄKV とすればよく, 同一の制御回路で電流検出形制御と電圧検出形制
御が実現できる。

また, アクティブフィルタには LCフィルタの基本波進相電流が常に流れているため, アクティ

ブフィルタの出力電圧の基本波成分を制御することにより, 外付けのダイオード整流器を用いる

ことなく, 直流コンデンサ電圧を制御することができる。系統より電力を供給するには, アクティ

ブフィルタに基本波進相電流と同相の電圧指令値を与えればよく, コンデンサ電圧の指令値との

差を比例ゲインを用いてÅq とし~qと加算することにより行われる。

5.5 実験結果

電流検出形と電圧検出形の実験は, 同一の主回路と制御回路を用いて, 系統インピーダンス

ZS = 2:5%, 電流検出形 KC = 2 ä, 電圧検出形 KV = 5, 高調波分離用 1 次ローパスフィルタの
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カットオフ周波数 fc = 10 Hz で行った。また, この時の電源電圧には 3次, 5次の高調波成分が

約 1% 含まれていた。

図 5.10, 5.11 に電流検出形, 図 5.12, 5.13 に電圧検出形の実験とシミュレーションの波形を示

す。アクティブフィルタ投入前の LCフィルタのみの場合には, 電源電流に 5次を主体とした高調

波成分が含まれている。電流検出形のアクティブフィルタ投入後は, 電源電流の高調波成分が抑制

され, 電源電流波形は正弦波となっていることが分かる。また, シミュレーション波形ともよく一

致している。電圧検出形では, 電源電圧の高調波成分により 3次高調波電流が流入しており, 電源

電流波形は三角波状になっている。実験とシミュレーションでは投入後の波形に差がみられるが,

これは電源電圧の高調波成分の位相が異なるためである。また, アクティブフィルタの出力電圧に

は電源電圧の 3次の高調波成分が大きく現われており, アクティブフィルタの出力に飽和を生じて

いる。これは (5.21)式による影響であり, アクティブフィルタの出力電圧が飽和しないとすれば,

3次高調波に対する LCフィルタのインピーダンスは進相容量より 67% (=200%/3) であるから,

0:67=0:075Ç 2 V = 18 V

の電圧がアクティブフィルタに生じることになる。

図 5.14, 5.15 にアクティブフィルタ投入前, 図 5.16 ò 5.19 に投入後の電源電流, 受電点電圧の
周波数スペクトルを示す。図 5.16, 5.17 の電流検出形では, 電源電流の 5次および 7次高調波成分

がよく補償されている。受電点電圧の高調波成分も減少しているが, 電源電圧の高調波成分を補

償できないので, 5次, 7次成分はほとんど改善されていない。図 5.18, 5.19 の電圧検出形では, 電

源から 3次, 5次の高調波電流が流入している。電圧検出形は 3次付近に反共振点を持っているた

め, 受電点電圧の 3次成分は増大しているが, 5次以上の高調波成分は減少している。5次の高調

波成分に注目すれば, 電流検出形は電源電流を, 電圧検出形は受電点電圧を補償するという特徴が

よく示されており, 理論ともよく一致する。

図 5.20 は系統インピーダンスを 5.7% とした場合の電流検出形の実験波形である。アクティブ

フィルタ投入前は, 系統と LCフィルタの間に 4次の反共振を生じている。このため, 負荷の高調

波電流は大きく拡大され, 電源電流, 受電点電圧とも大きく歪んでいる。アクティブフィルタ投入

により, 反共振が抑制されている。

図 5.21 はアクティブフィルタ投入時の電流検出形の実験波形である。負荷のサイリスタ整流回

路は動作させず, 無負荷としている。また, アクティブフィルタの直流コンデンサにはダイオード

整流器を接続していないので, 投入前のコンデンサ電圧 vdc は零である。過渡時にはアクティブ

フィルタの基本波電圧とLCフィルタの基本波進相電流により有効電力を形成しており, コンデン

サ電圧を上昇させている。その間のアクティブフィルタ出力電圧には基本波成分が大きく現れて

いるが, 変換器投入から約 3周期でコンデンサ電圧は確立し, 定常状態での基本波電圧は 2 V程度

である。図 5.21 より, アクティブフィルタの直流側にダイオード整流器を接続しなくても, コン
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図 5.10. 電流検出形の実験波形

図 5.11. 電流検出形のシミュレーション波形

|102|



5.5. 実験結果

図 5.12. 電圧検出形の実験波形

図 5.13. 電圧検出形のシミュレーション波形
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第 5章 電力用アクティブフィルタの低損失・大容量化

図 5.14. アクティブフィルタ投入前の電源電流のスペクトル

図 5.15. アクティブフィルタ投入前の受電点電圧のスペクトル
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5.5. 実験結果

図 5.16. 電流検出形の電源電流のスペクトル

図 5.17. 電流検出形の受電点電圧のスペクトル
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第 5章 電力用アクティブフィルタの低損失・大容量化

図 5.18. 電圧検出形の電源電流のスペクトル

図 5.19. 電圧検出形の受電点電圧のスペクトル
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5.5. 実験結果

図 5.20. 反共振抑制の実験波形

図 5.21. アクティブフィルタ投入時の電流検出形の実験波形
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表 5.2. 動作特性の比較

Main circuit Conbination of series active Series connection of
and shunt passive ålter active and passive ålters

Detection Current detection Current detection Voltage detection
Control scheme vÉC = K ÅiSh vÉC = K ÅiSh vÉC = ÄK ÅvTh
Supply current 0 0 VSh

ZS
Load Voltage ÄZF ILh VSh 0

AC voltage of converter ZF ILh + VSh ZF ILh + VSh ZF ILh Ä ZF
ZS
VSh

IF0 + ILf IF 0 Ä ILh IF0 Ä ILh + VSh
ZS

AC current of converter Only Containing Containing
Fundamental harmonics harmonics

Isolation and protection Diécult Easy Easy

デンサ電圧を制御できることを実験により確認した。

5.6 特性比較

表 5.2 に図 5.3 の方式と図 5.4 の方式の電流検出形と電圧検出形についての理想的な状態での

比較を示す。図 5.3 の方式と図 5.4 の方式の電流検出形は共に電源電流の高調波成分を検出する

制御方式であり, 図 5.4 の方式の電圧検出形は受電点電圧を補償する制御方式である。

まず, 電源に高調波電圧が存在しない場合の高調波補償特性を比較すると, 負荷の高調波電流に

対する三方式の特性は同じで電源へ流出する高調波電流を零にできる。電源電流の高調波成分を

検出する二方式は,

è補償特性が系統インピーダンスに影響されない。

è反共振を抑制できる。

などの共通した特長を有しているのに対して, 電圧検出形では, 系統インピーダンスによって補償

特性が変化し, 反共振を完全には抑制できない。

電源に高調波電圧が含まれている場合を考えると, 負荷接続点に現れる高調波電圧は三方式と

も異なる。図 5.3 の方式は LCフィルタの高調波電圧が, 図 5.4 の方式の電流検出形は電源電圧の

高調波成分が現れるが, 図 5.4 の方式の電圧検出形では負荷高調波電圧を零にできる。この時, 電

源電流の高調波成分を検出する二方式では電源の高調波電流は零であるのに対して, 電圧検出形

では電源から高調波電流が流入する。例えば, 電源電圧に 5次高調波成分を 1% 含んでいたとし

ても, 系統インピーダンスが 2% であったとすれば (5.22)式より,

0:01=(0:02Ç 5th) = 0:1
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つまり, 10% の高調波電流が流入することになる。

次に, システム構成の比較を行う。図 5.4 の方式では, アクティブフィルタの電流は LCフィル

タの進相電流と負荷の高調波電流であり, 整合用トランスやスイッチングリプル除去用フィルタ

に高調波の電圧降下を生じる。この電圧降下は LCフィルタにかかる高調波電圧に含めて考えれ

ば, アクティブフィルタの出力で補償しなければならない。図 5.3 の方式では, 電源電流 (LCフィ

ルタの進相電流と負荷の基本波電流) に高調波成分を含まないため, 整合用トランスやスイッチン

グリプル除去用フィルタに高調波の電圧降下は生じない。

しかし図 5.3 の方式は, システムの構成上からアクティブフィルタの絶縁や負荷短絡の保護が難

しい。図 5.4 の方式ではアクティブフィルタを LCフィルタの中性点側へ接続することにより絶

縁が容易となり, 高圧サイリスタ整流回路などの補償に適している。また, 通常 LCフィルタの進

相容量は負荷の力率に合わせて設定するので, アクティブフィルタの所要容量は負荷の力率が高

い時には図 5.4 の方式の方が小さく, 力率が低い時には図 5.3 の方式の方が小さくなる。また両

者ともアクティブフィルタの容量はLCフィルタの電圧降下に比例し, LCフィルタの Q (quality

factor) と反比例の関係にあるので, 実規模 (Q = 50 ò 100) の場合には, 負荷容量に対して 1% 以
下にすることができる。

5.7 LCフィルタの最適設計

従来の LCフィルタは, 単独での使用を前提として設計されているため, 直列形アクティブフィ

ルタと併用する場合には必ずしも適切とは言えない。直列形アクティブフィルタの出力電圧, 電

流は高調波成分を含んでいるため, 電力変換器の必要容量は出力電圧, 電流の実効値ではなく, 最

大値によって論じる必要がある。特に, 電圧形 PWMインバータは直流電圧以上の電圧を出力す

ることができないので, 出力電圧の最大値は少なくとも定常状態に必要となる電圧最大値 (以下で

はピーク値と呼ぶ)以上に設定する必要がある。しかし, アクティブフィルタの出力電圧ピーク値

は, 負荷電流の高調波振幅だけでなく位相特性によっても変化するため,高調波電流の波形からLC

フィルタの特性を検討する必要がある。以下では, 直列形アクティブフィルタの出力電圧のピーク

値を最小とするLCフィルタの設計法について検討する。最適設計では, 産業用の大容量直流電源

として広く用いられている三相 12パルスサイリスタ整流回路を高調波発生源とし, 最適設計法に

よる LCフィルタを用いた場合と従来の一般的な設計法による LCフィルタを用いた場合の補償

特性をディジタルシミュレーションにより比較, 検討する。

5.7.1 設計法

図 5.4 の回路構成において, ゲイン KC を無限大と仮定した理想状態の直列形アクティブフィ

ルタの出力電圧は, 電源電圧の高調波成分 VSh と負荷電流の高調波成分 ILh が LCフィルタ ZF
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図 5.22. 三相 12パルスサイリスタ整流回路用 LCフィルタの回路構成

へ流入した時に生じる高調波電圧のベクトル和であり, (5.14)式で与えられる。一方, 直列形アク

ティブフィルタに流れる電流は, 負荷の高調波電流 ILh と LCフィルタの基本波進相電流 IF 0 の

和である。従って, 直列形アクティブフィルタの所要容量は,

jZF ILh + VShj ÅjIF0 + ILhj

となる。LCフィルタの進相容量が同一という条件 (IF0 一定) の下では, ZF ILh が小さいほど直

列形アクティブフィルタの容量を低減することができる。直列形アクティブフィルタの主回路に

用いる電圧形 PWMインバータは, 出力電圧, 電流の最大値によってピーク値容量が決まるので,

ZF ILh のピーク値を低減することが有効である。つまり, 整合トランスの巻数比を一定にすれば,

直列形アクティブフィルタの出力電圧のピーク値が小さいほど, 直流コンデンサ電圧やスイッチ

ング素子の耐圧を低くできる。逆に, 直流コンデンサ電圧を一定にすれば, 整合トランスの巻数比

を増加して, アクティブフィルタの定格電流を低減できる。また, 図 5.3 の回路構成では, ZF ILh

のピーク値を最小にすれば, (5.3)式より受電点電圧の高調波成分 VTh のピーク値も最小になる。

直列形アクティブフィルタの出力電圧実効値は, 高調波電流の振幅と LCフィルタのインピーダ

ンスから求めることができるが, 出力電圧のピーク値の計算には高調波電流の位相特性も考慮す

る必要がある。振幅と位相の情報を含む n 次高調波成分を ILn, 電源の基本波角周波数を !0 と

すると, アクティブフィルタの出力電圧に含まれる n 次高調波成分 VCn は,

VCn = ZF (jn!0)ILn (5.29)

であるから, アクティブフィルタの出力電圧の瞬時値 vC(t) は,

vC(t) =
X
n=2

fRe(VCn) cosn!0t+ Im(VCn) sinn!0tg (5.30)

となる。0 î !0t î 2ôの範囲で vC(t) の最大値を求めれば, アクティブフィルタの出力電圧ピー

ク値が得られる。
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図 5.22 に最適設計を行う 12パルスサイリスタ整流回路用 LCフィルタの回路構成を示す。最

適化を行う上での条件として,

èコンデンサの総容量 (進相容量) 一定

èリアクトルの Q 一定

è同調フィルタの共振周波数は 550 Hz (11次), 650 Hz (13次)

を設定する。この条件によりLCフィルタ定数の設計の自由度は, コンデンサ配分 (C11, C13)とハ

イパスフィルタの定数 (LHP , rHP )だけになる。従って,実際の負荷電流の波形を用いて, (5.30)式

で与えられるアクティブフィルタの出力電圧ピーク値 vC(t) が最小になるように, C11, C13, LHP ,

rHP の 4定数を決定すればよい。

図 5.23 にピーク電圧マップを作図するプログラムのフローチャートを示す。まず, 高調波発生

源の電流波形をフーリェ変換し各次高調波を求める。次節の図 5.24 では, C11, C13 を ÅC (= 10

ñF) だけ変えながら, 各点のピーク電圧を計算する。計算した各点のピーク電圧から, 電圧が特定

のピーク値になる点を求め, 同じピーク値になる点をプロットする。図 5.25 は C11, C13 を LHP ,

rHP に変えて, ピーク電圧を計算している点が異なるだけで, 同様の手法により求めることができ

る。また, 図 5.24, 5.25 では極小点は 1つしか存在しないので, 全領域でピーク値を求めなくても,

反復計算により最適点に収束させることもできる。

5.7.2 設計例

図 5.24, 5.25 にコンデンサの総容量 C = 800 ñF, リアクトルの Q = 100 とした時の LCフィ

ルタの定数とピーク電圧の関係を示す。負荷電流 iL は重なり角 5éの三相{12パルスサイリスタ

整流回路の電源電流波形で, 61次までの高調波成分の振幅, 位相を考慮して計算を行った。図 5.24

は C11, C13 のコンデンサ配分によってアクティブフィルタ出力電圧のピーク値が等しくなる点を

結んだものである。この時, LHP と rHP は 0 î LHP î 100 ñH, 0:1 î rHP î 100 äの範囲で最
小になるように選択している。図 5.24 よりコンデンサ配分を C11 = 16% (130 ñF), C13 = 14%

(110 ñF), CHP = 70% (380 ñF) にすれば, アクティブフィルタの出力電圧ピーク値を最小にでき

る。図 5.25 はハイパスフィルタ定数 LHP と rHP に対するピーク電圧を示している。この時の

コンデンサ配分は, 図 5.24 から求めた最適値としている。図 5.25 の範囲内では LHP = 24 ñH,

rHP = 100 äの点が最も小さいが, rHP =1 （rHPなし）が実用的である。
表 5.3 に最適化したLCフィルタの回路定数を, 表 5.4 に参考文献 (13) から求めた一般的なLC

フィルタの回路定数を示す。表 5.3 の最適化 LCフィルタは, 表 5.4 の一般的な LCフィルタに比

べて, ハイパスフィルタへのコンデンサ配分が大きくなっている。ハイパスフィルタの共振周波

数は一般的なLCフィルタが 24次付近であるのに対して, 最適化 LCフィルタでは 27.5次と高く
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図 5.23. ピーク電圧マップ作図プログラムのフローチャート
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5.7. LCフィルタの最適設計

図 5.24. コンデンサ配分とピーク電圧の関係

図 5.25. ハイパスフィルタ定数とピーク電圧の関係
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第 5章 電力用アクティブフィルタの低損失・大容量化

表 5.3. 最適化 LCフィルタ定数

11th
C11 = 130 ñF

(0:16 p:u:)

L11 = 0:65 mH

(0:051 p:u:)
Q = 100

13th
C13 = 110 ñF

(0:14 p:u:)

L13 = 0:55 mH

(0:043 p:u:)
Q = 100

H.P.
CHP = 560 ñF

(0:70 p:u:)

LHP = 24 ñH

(0:002 p:u:)
rHP =1

* 200-V, 50-Hz, 10-kVA base

表 5.4. 一般的な LCフィルタ定数

11th
C11 = 220 ñF

(0:28 p:u:)

L11 = 0:39 mH

(0:031 p:u:)
Q = 100

13th
C13 = 150 ñF

(0:19 p:u:)

L13 = 0:39 mH

(0:031 p:u:)
Q = 100

H.P.
CHP = 430 ñF

(0:54 p:u:)

LHP = 41 ñH

(0:003 p:u:)

rHP = 1:1 ä

(0:28p:u:)

* 200-V, 50-Hz, 10-kVA base

表 5.5. 15éの重なり角を考慮した最適化 LCフィルタ定数

11th
C11 = 240 ñF

(0:30 p:u:)

L11 = 0:35 mH

(0:027 p:u:)
Q = 100

13th
C13 = 140 ñF

(0:18 p:u:)

L13 = 0:42 mH

(0:033 p:u:)
Q = 100

H.P.
CHP = 420 ñF

(0:53 p:u:)

LHP = 14 ñH

(0:001 p:u:)

rHP = 2:5 ä

(0:63p:u:)
* 200-V, 50-Hz, 10-kVA base
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5.7. LCフィルタの最適設計

表 5.6. 重なり角に対するピーク電圧

Overlap [deg] 5é 10é 15é

Table 5.3 1.02 V (0.87%) 0.55 V (0.47) 0.41 V (0.35)

Table 5.4 2.02 V (1.73%) 0.86 V (0.73) 0.54 V (0.46)

Table 5.5 1.91 V (1.63%) 0.95 V (0.81) 0.18 V (0.15)

なっている。また, 最適化LCフィルタのハイパスフィルタには制動抵抗を接続していない等の特

徴がある。これは, 比較的高次の高調波電流が LCフィルタのピーク電圧に大きく現れるためで

ある。

本設計法では, 負荷の高調波電流を用いて LCフィルタの最適化を行っており, 負荷電流の波形

に応じて最適な定数は異なってくる。ここでは, サイリスタ整流回路の電源電流の重なり角を用

いて, 高調波電流の振幅と位相を同時に取り扱い, LCフィルタの最適化に対する影響を考察する。

表 5.5 は, 重なり角が 15éの条件で表 5.3 と同様に最適化した LCフィルタの定数である。重なり

角が大きいほど高次の高調波が小さくなるので, 表 5.3 に比べてハイパスフィルタのコンデンサ

容量が小さくなっている。

表 5.6 はサイリスタ整流回路の直流電流を 80 A一定にした時の負荷電流の重なり角に対するア

クティブフィルタ出力のピーク電圧を示している。重なり角が 5éの時には表 5.3 の LCフィルタ

の方が, 15éの時には表 5.5 の LCフィルタの方がピーク電圧が小さくなっており, それぞれの重

なり角で最適化されている。従って, 実際の重なり角を考慮した負荷電流の波形を仮定して最適

化すればよい。重なり角が変化する場合には, 変化する範囲内の最大のピーク電圧をアクティブ

フィルタの電圧定格にしなければならないので, ピーク電圧が最も大きくなる場合について最適

化する必要がある。整流回路の直流電流を一定にすれば, 重なり角が小さいほどピーク電圧は大

きくなるので, 重なり角が最も小さい時の高調波電流を用いて最適化すればよい。

5.7.3 特性比較

図 5.26 に系統インピーダンスを 3.5% にした時の表 5.3 と表 5.4 の LCフィルタを用いた場合

の高調波電流の補償特性を示す。(a) の LCフィルタのみ (K = 0) では 11, 13次に対する特性は

一般的な LCフィルタのほうが僅かに優れているが, 最適化 LCフィルタはハイパスフィルタのコ

ンデンサ配分が大きいため, 高次高調波に対する補償特性が改善されている。また, 両者とも 7次

と 15次付近に大きな並列共振を生じており, そのピーク値は最適化 LCフィルタの方が大きく現

れている。(b) の直列形アクティブフィルタを動作させた場合 K = 2 ä (0.5 p.u.) には, 並列共

振が抑制されており, 全域で良好な補償特性が得られている。
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第 5章 電力用アクティブフィルタの低損失・大容量化

(a) LCフィルタのみ

(b) 直列形アクティブフィルタとの併用

図 5.26. 負荷電流の高調波に対する補償特性
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5.7. LCフィルタの最適設計

図 5.27. シミュレーション波形 (表 5.3 の最適化 LCフィルタを用いた場合)

図 5.28. シミュレーション波形 (表 5.4 の一般的な LCフィルタを用いた場合)
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第 5章 電力用アクティブフィルタの低損失・大容量化

表 5.7. 実験に使用した最適化 LCフィルタ定数 (Q = 15)

11th
C11 = 220 ñF

(0:27 p:u:)

L11 = 0:38 mH

(0:031 p:u:)
Q = 15

13th
C13 = 200 ñF

(0:25 p:u:)

L13 = 0:30 mH

(0:024 p:u:)
Q = 15

H.P.
CHP = 380 ñF

(0:48 p:u:)

LHP = 40 ñH

(0:003 p:u:)
rHP =1

* 200-V, 50-Hz, 10-kVA base

図 5.27 に表 5.3 の最適化 LCフィルタを, 図 5.28 に表 5.4 の一般的な LCフィルタを用いた併

用システムのシミュレーション結果を示す。系統インピーダンスは 3.5% にしており, 負荷電流 iL

には非理論高調波として 7次成分を 0.5% 含ませている。直列形アクティブフィルタ投入前は, 両

者とも並列共振により負荷電流の 7次高調波成分が拡大されて電源電流 iS に現れているが, その

振幅は最適化 LCフィルタのほうが大きくなっている。直列形アクティブフィルタ投入直後の過

渡状態には, 並列共振をダンピングするために直列形アクティブフィルタは約 2 V のピーク電圧

を出力しているが, 半周期程度で定常状態になっている。定常状態では並列共振が抑制されおり,

電源電流は正弦波になっている。定常状態では, 一般的なLCフイルタを用いた場合の直列形アク

ティブフィルタの出力電圧 vC のピーク値が 1.4 V であるのに対して, 最適化 LCフィルタを用

いた場合には 0.8 V である。従って, 最適化 LCフィルタを用いることにより, 直列形アクティブ

フィルタの電圧定格を約 60% に低減することが可能になる。

併用システムでは 5次, 7次の非理論高調波用フィルタがなくても並列共振を抑制することがで

きるが, 負荷電流に非理論高調波を含んでいる場合にはアクティブフィルタの容量が増大する。表

5.3 の LCフィルタの場合, 7次高調波に対するインピーダンスは約 0.12 p.u.で, 負荷電流に 7次

の非理論高調波が 1% 含まれていたと仮定すると, アクティブフィルタの出力電圧に 0.12% の 7

次高調波電圧が生じる。理論高調波のみの場合のアクティブフィルタの出力電圧は約 1% である

から, この時のアクティブフィルタの電圧定格は約 10% 大きくなる。負荷が 12パルス整流回路

のように非理論高調波が 1 ò 2% の場合には, 非理論高調波によってアクティブフィルタの容量
が 10% 程度増大しても, 5次, 7次の非理論高調波用の LCフィルタを設置するよりも経済的であ

る。しかし, 5次, 7次の高調波電流を発生する負荷の場合には, アクティブフィルタの容量増加を

避けるために 5次, 7次の同調フィルタを設置する必要がある。

5.7.4 実験結果

設計理論およびシミュレーション結果の妥当性を確認するために実験を行った。実験室レベル

(200 V) の LCフィルタでは Q = 15 程度が限度であるので, 実験では Q = 15 で最適化した LC
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5.7. LCフィルタの最適設計

図 5.29. コンデンサ配分とピーク電圧の関係 (Q = 15)

図 5.30. ハイパスフィルタ定数とピーク電圧の関係 (Q = 15)
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第 5章 電力用アクティブフィルタの低損失・大容量化

表 5.8. 負荷電流の高調波成分

Fundamental 5th 7th 11th 13th

100% 1.4 0.4 8.5 6.3

フィルタを用いた。Q = 15 の場合のコンデンサ配分とハイパスフィルタ定数によるピーク電圧の

関係を図 5.29, 5.30 に, 最適化した LCフィルタ定数を表 5.7 に示す。実験では, 系統インピーダ

ンス 2%, 直流コンデンサ電圧 Vdc = 100 V, ゲイン K = 2 ä (0.5 p.u.)に設定し, 高調波分離に

はカットオフ周波数 1 Hzの一次ハイパスフィルタを用いた。

図 5.31 に三相{12パルスサイリスタ整流回路を負荷とした時の実験波形を示す。各波形は, vT :

受電点の u相電圧, iS : u相の電源電流, iF : u相 LCフィルタの電流, iL: u相の負荷電流, vC : ア

クティブフィルタの u相出力電圧である。高調波発生源として用いたサイリスタ整流回路の入力

電流の各次高調波成分を表 5.8 に示す。負荷電流には理論高調波の 11次, 13次成分だけでなく,

非理論高調波の 5次, 7次成分も 1.4%, 0.4% 程度含まれている。直列形アクティブフィルタの投

入前は, 7次の非理論高調波が系統インピーダンスと LCフィルタの並列共振により拡大し, 電源

に流出している。直列形アクティブフィルタを投入すると, 電源電流は正弦波になっている。アク

ティブフィルタ出力電圧のピーク値は約 2.5 Vであり, 図 5.29, 5.30 の計算値の 2.1 V よりも大

きく現れているが, これは電源電圧の高調波成分のためで, 実験値と計算結果は一致する。この時

の直列形アクティブフィルタの所要容量はピーク値容量(8)で 320 VA, 実効値電圧は約 1.0 Vであ

るので, 実効値容量(8)は 180 VAである。

図 5.32 に電源電流の周波数スペクトルを示す。直列形アクティブフィルタの投入前は, LCフィ

ルタにより 11次, 13次成分は補償されているが, 7次の高調波成分は並列共振によって拡大され

ていることが分かる。直列形アクティブフィルタの投入後は非理論高調波の拡大を生じておらず,

11, 13次成分に対する補償特性も改善されている。

図 5.33, 5.34 は無負荷時の実験波形と電源電流の周波数スペクトルである。直列形アクテイブ

フィルタの投入前は電源の電圧ひずみにより 5次, 7次の高調波電流が LCフィルタに流入してい

るが, 投入後は高調波の流入が阻止されている。直列形アクティブフィルタ投入前には, 電源とLC

フィルタが直列共振を生じており, 受電点電圧のひずみ率は 7.5% であった。投入後の受電点電圧

ひずみは 2.8% であり, 直列形アクティブフィルタが直列共振を抑制できることを示している。
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図 5.31. 実験波形
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(a) before started.

(b) after started.

図 5.32. 電源電流の周波数スペクトル

|122|



5.7. LCフィルタの最適設計

6

0

vT

200 V

6

0

iS

100 A

6

0

iF

100 A

6

0

iL

100 A

6

0

vC

10 V

-õ
20 ms

図 5.33. 無負荷時の実験波形
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(a) before started.

(b) after started.

図 5.34. 電源電流の周波数スペクトル (無負荷時)
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5.8. まとめ

5.8 まとめ

本章では, 電力用アクティブフィルタの低損失化と大容量化を目的として, LCフィルタと小容

量電力変換器を直列接続して構成するアクティブ・パッシブ併用フィルタを提案し, 動作特性と制

御法について理論と実験から, 以下のような結論を得た。

1. LCフィルタは負荷で生じる高調波電流の補償を行い, 直列形アクティブフィルタはLCフィ

ルタの補償特性を改善するように動作する。その結果, 上位系統へ流出する電流高調波は系

統インピーダンスに影響されることがなく, 直列形アクティブフィルタの制御ゲインによっ

て補償特性を決定できる。

2. 直列形アクティブフィルタはダンピング抵抗としても動作し,系統インピーダンスとLCフィ

ルタの間の並列共振を抑制することができる。

3. 従来の電力用アクティブフィルタに比べて, 高調波抑制に必要になる電力変換器容量を 1/10

以下に低減できることを確認した。つまり, 電力変換器の効率が同じであっても, システム

全体としては損失を従来の 1/10に低損失化, あるいは同容量の電力変換器を用いても従来

の 10倍の高調波電流の抑制が可能になる。

4. 直列形アクティブフィルタ出力電圧の基本波成分を制御することにより, 直列形アクティブ

フィルタに流入する有効電力を調整し, 直流コンデンサ電圧を一定に制御することができる。

また, 直流コンデンサ電圧を零のままで直列形アクティブフィルタを起動し, 直流コンデン

サ電圧を確立して通常の運転状態に移行できることを実験により確認した。

5. 電流検出形と電圧検出形の二つの制御法の動作特性を比較検討し, 電圧検出形は受電点電圧

の高調波を補償できるが, 系統インピーダンスが小さい場合には流入する高調波電流と出力

電圧が増大し, また安定性と共振の抑制効果の点でも電流検出形の方が優れていることを明

らかにした。

6. アクティブ・パッシブ併用フィルタに適した LCフィルタの最適設計を行い, 最適 LCフィ

ルタは一般的な設計の LCフィルタに比べてアクティブフィルタの所要容量を約 60% に低

減できることを理論的に示し, 実験により設計法の妥当性を確認した。
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第 6章

電圧高調波・電圧フリッカの高効率抑制法

6.1 まえがき

第 5章では, 小容量電力変換器と LCフィルタを併用したアクティブ・パッシブ併用フィルタを

提案し, 反共振や系統インピーダンスの影響が生じない良好な補償特性が得られ, 損失の低減と大

容量の高調波抑制が可能になることを示した。しかし, 実際の配電系統ではカラーテレビやイン

バータエアコン, パーソナルコンピュータなどの民生機器が発生する不特定多数の電源高調波が

増加してきており, このような不特定多数の高調波発生源に対して個々に高調波電流を抑制する

ことは事実上不可能である。

送配電系統では, 以下のような高調波障害を生じることがある。

è上位系統の電圧高調波によって, 下位系統に高調波電流が流入する。

è下位系統から発生する電流高調波が進相コンデンサなどへ流入する。

このような高調波障害を解決するためには, 一括して高調波抑制を行う必要がある。すなわち, 上

位系統へ流出する電流高調波の抑制だけではなく,下位系統の共通接続点 (PCC: point of common

coupling) の電圧高調波の抑制が要求される。しかし, 従来の並列形アクティブフィルタでは, 下

位系統から発生する電流高調波を抑制しても, 上位系統の電圧高調波や電圧フリッカ・電圧不平

衡はPCCにそのまま現れるため, 電流高調波と電圧高調波を同時に抑制することはできない。第

5章では, アクティブ・パッシブ併用フィルタに電圧検出形制御を適用すればPCCの電圧高調波

を抑制できることを示したが, 上位系統から過大な電流高調波が流入するため, 電力変換器と LC

フィルタの容量が大幅に増大し高効率な高調波抑制は期待できないことを明らかにした。

また, 電圧高調波と同様に, 電力系統の障害として電圧フリッカや電圧不平衡も問題になってい

る。電圧フリッカは基本波電圧の時間的な変化であり, 電圧不平衡は基本波電圧の各相間の不均一

である。従来から, 無効電力補償装置 (SVC)などを用い, 受電点の基本波電圧を調整して電圧フ

リッカや電圧不平衡を抑制する対策が行われてきた。しかし, 無効電力制御による電圧フリッカ・
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不平衡の抑制は, 系統インピーダンスが低い場合には, 大容量の無効電力調整が必要になるため,

電力変換器に発生する損失も増大する。また, サイクロコンバータやアーク炉から発生するラン

ダムなフリッカに対しては, 従来の無効電力補償装置の応答は低速であるため十分な補償効果を

期待できない。

本章では, 第 5章のアクティブ・パッシブ併用フィルタを発展して, 送配電系統の電圧高調波や

電圧フリッカを抑制可能なパワーラインコンディショナを提案する。ここで用いる「パワーライ

ンコンディショナ」という用語は, 単に電流高調波だけを抑制するものではなく, 受電点の電圧高

調波や電圧不平衡, フリッカなどの補償を統合して, 電力品質の改善を目的とした装置を指してい

る。本章で提案するパワーラインコンディショナは, 二台の直列形アクティブフィルタとLCフィ

ルタを接続した回路構成に特長がある。一方の直列形アクティブフィルタは電源と直列に接続し,

高調波アイソレータとして動作する。すなわち, 上位系統に流出する電流高調波を抑制すると同

時に, 上位系統の電圧高調波が下位系統に現れないように受電点電圧を補償する。他方はLCフィ

ルタと直列に接続して, LCフィルタに発生する高調波電圧を補償する。従って, 上位系統の電圧

高調波と下位系統の電流高調波の両方が存在する場合にも, 上位系統へ流出する電流高調波と受

電点に現れる電圧高調波を同時に抑制できる。従って, 電圧高調波や電圧フリッカを抑制する場

合にも, 従来の並列形アクティブフィルタや無効電力補償装置のように大容量の電力変換器を必

要とすることなく, 小容量変換器を用いて高効率な抑制が可能となる。

本章で提案する送配電系統の電圧高調波の抑制を目的としたパワーラインコンディショナは, 不

特定多数の負荷が存在し多量の電圧高調波が発生する市街地の高調波抑制に有効である。特に, 上

位系統に大容量アーク炉やサイクロコンバータなどが接続されている場合, 受電点電圧には 5, 7,

11, 13次の高調波電圧や 1 ò 20 Hzの不規則なフリッカ成分が現れることがあり, このような負
荷と一般配電との共有接続点となる変電設備に設置する高調波抑制装置として適用できる。これ

とは逆に, 僅かな負荷変動でも電圧低下や電圧フリッカなどが生じる配電距離の長い山間部など

の電力障害の抑制にも効果がある。また, 安定度の高い強磁場が必要な超伝導材料試験や粒子加速

装置などでは, パワーラインコンディショナで交流電圧の安定化を行えば, 直流電源を高精度化・

低リプル化する効果も期待できる(12)(13)。

以下では, 二台の直列形アクティブフィルタと LCフィルタを接続したパワーラインコンディ

ショナの動作特性を解析し, 非理論高調波を含めて高調波補償特性を明らかにする。次に, パワー

ラインコンディショナの下位系統に複数の負荷を接続した場合について実験を行い, 複数負荷間

の電流高調波干渉の抑制効果について検討する。さらに, アクティブフィルタに流入する電力変

動を電源に回生して直流コンデンサ電圧変動を低減する回生インバータの制御法と動作特性につ

いて検討し, 上位系統に含まれる電圧フリッカと電圧不平衡の抑制について検討する。
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AF1 AF2

PCC

図 6.1. パワーラインコンディショナの基本構成

6.2 パワーラインコンディショナの基本原理

図 6.1にパワーラインコンディショナの基本構成を示す。パワーラインコンディショナの主回路

は, 電源と直列に接続した直列形アクティブフィルタ AF1 と負荷端子と並列に接続した並列形ア

クティブフィルタ AF2 で構成する。従来の並列形アクティブフィルタと同様に, AF2 は下位系統

で発生する電流高調波と逆移相の高調波電流を注入し, 上位系統へ流出する電流高調波を抑制す

る。一方, AF1 は上位系統の電圧高調波と逆電圧を出力して PCC の電圧高調波を補償する。従っ

て, パワーラインコンディショナが理想的に動作すれば, 上位系統の電圧高調波と下位系統の電流

高調波の両者が存在していても, 下位系統の受電端電圧と上位系統へ流出する電流高調波を同時

に抑制することができる。

しかし, 上述したような逆移相の高調波を注入する電圧源または電流源としてアクティブフィル

タ AF1 と AF2 を制御することは容易ではない。パワーラインコンディショナの接続点の上位に

は送配電線のインピーダンスが存在するため, 上位系統の電圧高調波を正確に検出することが難

しい。特に, 通常の上位系統の電圧高調波は 1 ò 3% 程度であるので, 5次, 7次の高調波に対す
る送配電線のインピーダンスは無視することができない。また, 下位系統には不特定多数の負荷

が接続されており, 進相コンデンサやコンデンサ平滑ダイオード整流回路などのような電流源と

は見なすことができない負荷も多数存在する。このため, 下位の電流高調波を検出して逆移相の

高調波電流を注入する従来のアクティブフィルタの制御法では安定に動作することが難しい。

アクティブフィルタ AF1 と AF2 の直流電圧を同一とすれば, AF1 と AF2 の直流側を共通の

直流コンデンサに接続することができる。AF2 には常に系統電圧が印加するので, AF2 に流れ

る基本波電流の制御を行えば直流コンデンサ電圧を容易に調整することができ, AF1 は直流コン

デンサ電圧を制御する必要はない。しかし, AF1 の出力電圧は上位系統の電圧高調波であるので,

AF1 の変換器容量は 系統容量の 1 ò 3% 程度であるが, AF2 には下位系統から発生する電流高
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図 6.2. パワーラインコンディショナの実験システム構成

表 6.1. パッシブフィルタ定数

11th C11 = 150 ñF L11 = 380 mH Q = 20

13th C13 = 140 ñF L13 = 300 mH Q = 20

H.P. CHP = 260 ñF LHP = 40 ñH rHP =1

調波が流れるため, 5 ò 20 % の変換器容量が必要になる。従って, AF1 に比べて AF2 の変換器

は大容量になるため, 直流電圧を同一に設計することが必ずしも適切であるとは言えない。

6.3 アクティブ・パッシブフィルタを用いたパワーラインコンディショナ

6.3.1 実験システム構成

図 6.2にアクティブ・パッシブフィルタを用いたパワーラインコンディショナの実験システム構

成を示す。パワーラインコンディショナの主回路は 2台の直列形アクティブフィルタとパッシブ

フィルタで構成する。直列形アクティブフィルタ AF1 は電源と直列に, AF2 はパッシブフィルタ

と直列に 1:20 の整合変圧器を介して接続する。アクティブフィルタ AF1 と AF2 の主回路は, ス

イッチングデバイスとして MOSFET を用いた三台の単相フルブリッジ電圧形 PWM インバー

タで構成する。二台のアクティブフィルタの直流側は共通の直流平滑用コンデンサ (2000 ñF) に
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図 6.3. パワーラインコンディショナの単相等価回路

接続する。パッシブフィルタは 11次, 13次同調フィルタと 23次のハイパスフィルタにより構成

する。表 6.1に LCフィルタの回路定数を示す。

実験では, 高調波の影響を受ける負荷 Load1 と未知の高調波発生源 Load2, 既知の高調波発生

源 Load3 の三種類の負荷を想定した。高調波の影響を受ける負荷 Load1 は系統内に接続された

進相コンデンサなどを仮定しており, バッファリアクトルを接続した 3 kVA の進相コンデンサを

用いた。未知の高調波発生源 Load2 は FA, OA 機器やカラーテレビ, インバータエアコンなどの

台数や接続点が特定できない事務用・家電用機器を仮定したものである。事務用・家電用機器で

はコンデンサ平滑形のダイオード整流回路が広く用いられており, 大量の 5次, 7次の電流高調波

を発生することが知られている。実験では, 同様に 5次, 7次高調波を発生する 6パルスダイオー

ド整流回路にLR 負荷を接続し未知の高調波発生源とした。既知の高調波発生源 Load3 は工場な

どの特定需要家を仮定したもので, 産業用の大容量直流電源として使用される 12パルスサイリス

タ整流回路 (20kVA) を用いる。実験では, 上位系統の電圧高調波によって Load1 へ流入する電

流高調波と下位系統の高調波発生源 Load2, Load3 から Load1 へ流入する電流高調波の抑制効果

について検討する。

6.3.2 制御法と動作原理

図 6.3 にパワーラインコンディショナの単相等価回路を示す。図 6.3 では, アクティブフィルタ

AF1 と AF2 は理想的な制御電圧源 vAF1 と vAF 2 とし, 下位系統が発生する電流高調波は電流源

ILh としている。前章の直列形アクティブフィルタと同様に, アクティブフィルタ AF1 の電圧指

令値 vAF 1Éには, 電源の高調波電流 iSh をゲイン KAF1 [ä] 倍して,

vAF 1
É= KAF1 ÅiSh (6.1)
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図 6.4. 受電点電圧検出法の単相等価回路

を与える。アクティブフィルタ AF1 は高調波に対して KAF1 [ä] の抵抗として動作し, 上位系統

へ流出する電流高調波を抑制する。

一方, アクティブフィルタ AF2 の制御法としては, 以下の二方式が考えられる。

è受電点電圧検出法

vAF 2ÄTÉ= ÄKAF2ÄT ÅvTh (6.2)

èフィルタ電圧検出法

vAF 2ÄFÉ= ÄKAF 2ÄF ÅvFh (6.3)

図 6.4 に受電点電圧検出法の単相等価回路を示す。受電点電圧検出法はフィードバック系を構

成し, 受電点の電圧高調波 vTh を抑制する。ここで, アクティブフィルタの出力電圧を理想的に

VAF2 = VAF2ÄTÉと仮定すると, 受電点の電圧高調波 VTh は,

VTh = VFh + VAF2 = ZF ÅIFh ÄKAF 2ÄT ÅVTh (6.4)

であるので,

VTh =
ZF ÅIFh

1 +KAF2ÄT
(6.5)

となる。つまり, 図 6.4 に示すように, アクティブフィルタ AF2 とパッシブフィルタの直列接続

は ZF =(1 +KAF 2ÄT ) の等価インピーダンスとして動作する。従って, 制御ゲイン KAF 2ÄT を増

加すると等価インピーダンスは減少し, 下位系統で発生する電流高調波はすべて AF2 へ流入し上
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図 6.5. フィルタ電圧検出法の単相等価回路

位系統へは流出しない。また, KAF2ÄT =1 とすると, 等価インピーダンスは零になるので, パッ
シブフィルタに電流高調波が流入しても受電点には電圧高調波は現れない。

図 6.4 から, 電源の電流高調波 ISh, 受電点の電圧高調波 VTh は,

ISh =
VSh

ZS +KAF1 +
ZF

1 +KAF 2ÄT

+

ZF
1 +KAF 2ÄT

ZS +KAF 1 +
ZF

1 +KAF2ÄT

ILh (6.6)

VTh =

ZF
1 +KAF 2ÄT

ZS +KAF 1 +
ZF

1 +KAF2ÄT

VSh Ä
ZS

ZF
1 +KAF 2ÄT

ZS +KAF1 +
ZF

1 +KAF2ÄT

ILh (6.7)

となる。

図 6.5 にフィルタ電圧検出法の単相等価回路を示す。フィルタ電圧検出法では,アクティブフィ

ルタの出力電圧はパッシブフィルタに発生する高調波電圧を打ち消し, 受電点電圧高調波 vTh を

抑制する。従って, フィルタ電圧検出法の理想的なゲインは KAF2ÄF = 1 となる。フィルタ電圧

検出法の受電点の電圧高調波 VTh は,

VTh = VFh + VAF2 = VFh ÄKAF 2ÄF ÅVFh = (1ÄKAF2ÄF )ZF ÅIFh (6.8)

となる。つまり, アクティブフィルタ AF2 とパッシブフィルタの直列接続は (1ÄKAF2ÄF )ZF の
等価インピーダンスとして動作する。

フィルタ電圧検出法の電源の電流高調波 ISh, 受電点の電圧高調波 VTh は,

ISh =
VSh

ZS +KAF1 + (1ÄKAF2ÄF )ZF +
(1ÄKAF2ÄF )ZF

ZS +KAF 1 + (1ÄKAF 2ÄF )ZF ILh (6.9)
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VTh =
(1ÄKAF2ÄF )ZF

ZS +KAF 1 + (1ÄKAF 2ÄF )ZF VSh Ä
(1ÄKAF 2ÄF )ZSZF

ZS +KAF1 + (1ÄKAF2ÄF )ZF ILh (6.10)

となる。受電点電圧検出法はパッシブフィルタのインピーダンス ZF を 1=(1 + KAF 2ÄT ) 倍に,

フィルタ電圧検出法は (1ÄKAF2ÄF ) 倍にするので,

KAF 2ÄF =
KAF 2ÄT

1 +KAF 2ÄT
(6.11)

とすれば, 両制御法で同様の補償特性を得ることができる。

受電点電圧検出法の制御ゲインを KAF2ÄT =1, あるいはフィルタ電圧検出法で KAF 2ÄF = 1

とした理想的な場合を仮定すると, 電源電流と受電点電圧の高調波成分 ISh, VTh, およびアクティ

ブフィルタの出力電圧 VAF1, VAF 2 は以下のようになる。

ISh = 0 (6.12)

VTh = 0 (6.13)

VAF 1 = VSh (6.14)

VAF 2 = ZF ILh (6.15)

アクティブフィルタ AF1 は電源電流から高調波検出を行うが, AF1 の出力電圧は上位系統の電

圧高調波を打ち消し, AF2 は受電点電圧から高調波検出を行うが, 下位系統で発生した電流高調

波をパッシブフィルタに流し込む電圧を出力する。

6.3.3 制御法と特性の比較

以上では, アクティブフィルタの出力電圧は指令値に一致する VAF2 = VAF 2
Éと仮定して, パ

ワーラインコンディショナの動作特性を検討した。しかし,アクティブフィルタの出力電圧にPWM

インバータのデッドタイムなどの誤差や制御遅れが含まれる場合には, 受電点電圧検出法とフィル

タ電圧検出法の補償特性とは同一とはならない。

まず, PWMインバータのデッドタイムなどによる出力電圧誤差について検討する。受電点電圧

検出法は一種のフィードバック系を構成するので, アクティブフィルタの出力電圧の誤差を低減す

ることができる。出力電圧に誤差 VERR を考慮して VAF2 = ÄKAF 2ÄT ÅVTh + VERR とすると,
(6.5) 式の受電点の電圧高調波 VTh は,

VTh =
ZF ÅIFh + VERR
1 +KAF2ÄT

(6.16)

となり,アクティブフィルタの出力電圧誤差の 1=(1+KAF2ÄT )が受電点電圧に現れる。一方,フィ

ルタ電圧検出法では (6.8) 式に出力電圧誤差を考慮し, VAF 2 = ÄKAF 2ÄF ÅVFh+VERR とすると,
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VTh = VFh + VAF2 + VERR = (1ÄKAF 2ÄF )ZF ÅIFh + VERR (6.17)

となり, 誤差電圧 VERR はそのまま受電点電圧に現れる。従って, フィルタ電圧検出法ではデッ

ドタイムなどによって生じる誤差をできる限り低減するようにPWM変換器の制御を行う必要が

ある。

次に, アクティブフィルタ出力電圧に制御遅れが存在する場合を考える。アクティブフィルタの

出力電圧 VAF 2 を,

VAF 2 =
1

1 + sT
ÅVAF2É (6.18)

の一次の制御遅れを考慮する。(6.5) 式より受電点電圧検出法の受電点の電圧高調波 VTh は,

VTh =
1 + sT

1 + s
T

1 +KAF2ÄT

ÅZF ÅIFh = GT (s)ÅZF ÅIFh (6.19)

であり, AF2 とパッシブフィルタの直列接続は ZF に GT (s) の伝達関数を乗じたインピーダンス

として動作する。一方, (6.8) 式のフィルタ電圧検出法の VTh は,

VTh =
1ÄKAF2ÄF + sT

1 + sT
ÅZF ÅIFh (6.20)

となる。ここで, KAF2ÄF = 1 とすると,

VTh =
sT

1 + sT
ÅZF ÅIFh = GF (s)ÅZF ÅIFh (6.21)

となり, 遮断角周波数 ! = 1=T のハイパスフィルタの伝達関数 GF (s) を乗じたインピーダンス

になる。

図 6.6 に伝達関数 GT (s), GF (s) のボード線図を示す。受電点電圧検出法は, ! < 1=T の低周

波領域では AF2 と PF の直列接続の等価インピーダンス を ZF =(1 + KAF2ÄT ) に低減できる。

しかし, 1=T < ! < (1 + KAF2ÄT )=T の領域では 90é進みの特性を示す。パッシブフィルタは

同調周波数以上の高調波に対しては誘導性インピーダンスを有するので, 等価インピーダンスは

180é進みになる。これは, AF2 と PF の直列接続が負性抵抗動作となることを意味し, 制御ゲイ

ン KAF 2ÄT を増加すると受電点電圧検出法は不安定となる場合がある。一方, フィルタ電圧検出

法は 1=T < ! では位相進みは 0éであり, ! < 1=T の低周波領域では 90é進みになるが, 振幅特

性 jGF (s)j は角周波数 ! に反比例して低下する。つまり, フィルタ電圧検出法も負性抵抗として

動作する領域を有するが, 安定性が問題となるのは ! = 1=T の付近だけである。受電点電圧検出

法の不安定となり得る領域は制御ゲイン KAF2ÄT を増加すると高周波へ拡大する。パッシブフィ

ルタのインピーダンス ZF は周波数に比例して誘導性インピーダンスが増加するので, フィルタ

電圧検出法に比べて受電点電圧検出法は不安定となり易い。
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図 6.6. 制御遅れの影響

6.4 実験結果

6.4.1 パワーラインコンディショナの基本動作の確認

まず,パワーラインコンディショナの基本的な動作を確認する。図 6.7は下位系統の負荷 Load1,

Load2, Load3 を接続しない場合の実験波形である。図 6.7 では二台のアクティブフィルタAF1

とAF2の両方を動作してパワーラインコンディショナとして運転した場合の実験波形である。実

験時の電源電圧には, 3次高調波成分 0.6%, 5次高調波成分 2%, および, 7次高調波成分 0.6% 含

まれていた。AF1は 5次, 7次の高調波電圧を出力して電源の電圧高調波を打ち消すため, 負荷端

子電圧 vT の 5次高調波は 0.7% になっている。また, 電源から流入する 5次高調波電流も 3% に

抑制され, 電源電流 iS は正弦波波形になっている。また, LCフィルタと直列に接続したアクティ

ブフィルタAF2の出力電圧 v2 には, ほとんど電圧が発生していない。従って, 上位系統の電圧高

調波は AF1 によって打ち消され, AF2はほとんど影響しないことが分かる。

図 6.8 は既知の高調波発生源 Load3 を運転した場合の実験波形である。Load3 は 2台のサイ

リスタ整流回路の点弧角を変えて不平衡動作としているため, iL3 の 5次, 7次高調波はそれぞれ

18%, 13% であった。AF2の出力電圧 v2 に 5次, 7次の高調波電圧が現れており, 下位系統の負

荷が発生する 5次, 7次の電流高調波をパッシブフィルタに流し込んでいることが分かる, 一方,

AF1の出力電圧 vAF1 にも約 2 V の 5次高調波電圧が現れている。図 6.7 と図 6.8 の vAF1 の

5次高調波成分を比較すると, 両者はほとんど同程度の振幅を有していることが分かる。つまり,

AF1 の出力電圧 vAF 1 は電源の電圧高調波を打ち消しているだけで, 負荷が発生する電流高調波

に対してはほとんど関係しない。この時, パッシブフィルタには 5次同調フィルタを接続してい

|136|



6.4. 実験結果

図 6.7. 下位系統の負荷を接続しないの実験波形 (AF1, AF2動作時)
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図 6.8. 下位系統の高調波発生源 Load3 を運転した場合の実験波形 (AF1, AF2動作時)
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6.4. 実験結果

表 6.2. 上位系統からの高調波流入抑制の FFT解析結果

Compensation iSh [%] iL1h [%] vTh [%]

5th 7th 5th 7th 5th 7th

PF alone 3.3 9.1 12. 8.3 0.8 1.5

PF + AF1 0.7 0.7 4.4 0.8 0.3 0.0

PF + AF1 + AF2 1.5 0.7 5.2 0.8 0.3 0.2

表 6.3. 負荷間の高調波干渉抑制の FFT解析結果

Compensation iSh [%] iL1h [%] vTh [%]

5th 7th 5th 7th 5th 7th

PF alone 3.8 1.8 21. 5.5 1.4 1.0

PF + AF1 1.1 0.2 20. 2.1 1.4 0.8

PF + AF1 + AF2 1.1 0.2 13. 2.1 1.0 0.8

ないにもかかわらず, 受電点電圧には約 2.5% の 5次高調波電圧しか現れていない。従って, 不特

定多数の高調波発生源が接続する配電系統などの非理論高調波が発生する可能性のある場合には,

パワーラインコンディショナの構成が有効であると考えられる。

6.4.2 高調波干渉抑制実験

図 6.9 ò 6.14 にパワーラインコンディショナを用いた高調波干渉抑制の実験波形を示す。図 6.9
ò 6.11 は下位系統の高調波発生源 Load2 と Load3 を停止した場合である。この時, 上位系統に

は 5次, 7次の電圧高調波がそれぞれ 0.3%, 0.5% 含まれていた。このため, 図 6.9 のアクティブ

フィルタ AF1, AF2 共に停止したパッシブフィルタのみの場合は, 電源から 5次, 7次電流高調

波が流入している。この時, 系統インピーダンスとパッシブフィルタが直列共振を生じているた

め, 負荷端子には上位系統の約 3 倍の電圧高調波が現れている。これに伴って, 進相コンデンサ

Load1 へ 12% の 5次電流高調波が流入している。図 6.10 のアクティブフィルタ AF1 を動作し

た場合には, 系統インピーダンスとパッシブフィルタの間の直列共振が抑制され, 負荷端子の電圧

高調波はほとんど零になっている。進相コンデンサに流入する 5次電流高調波は AF1 投入前の

1=3 に低減している。この時, AF1 の出力電圧 vAF1 には上位系統の電圧高調波が現れている。図

6.11 はアクティブフィルタ AF1 と AF2 の両者を動作した場合である。AF2 の出力電圧は約 1

V 程度であり, 上位系統の電圧高調波に対してはほとんど影響していない。一方, AF1 の出力電

圧 vAF1 は投入前とほとんど同一である。

|139|



第 6章 電圧高調波・電圧フリッカの高効率抑制法

図 6.9. 上位系統からの高調波流入抑制の実験波形 (パッシブフィルタのみ)

|140|



6.4. 実験結果

図 6.10. 上位系統からの高調波流入抑制の実験波形 (AF1 動作時)
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図 6.11. 上位系統からの高調波流入抑制の実験波形 (AF1, AF2 動作時)
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6.4. 実験結果

図 6.12. 負荷間の高調波干渉抑制の実験波形 (LCフィルタのみ)
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図 6.13. 負荷間の高調波干渉抑制の実験波形 (AF1 動作時)
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6.4. 実験結果

図 6.14. 負荷間の高調波干渉抑制の実験波形 (AF1, AF2 動作時)
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図 6.15. 実験システム構成

図 6.12 ò 6.14 は下位系統の高調波発生源 Load2 と Load3 を動作した場合の実験波形である。

図 6.12 のパッシブフィルタのみの場合には, パッシブフィルタの同調フィルタは 11次, 13次で

あるので Load3 が発生する 11次, 13次電流高調波の流出は 1% 以下に抑制されているが, Load2

が発生する 5次, 7次電流高調波は上位系統へ流出している。また, 負荷端子電圧には 1.8% の 5

次電圧高調波が現れており, 21% の 5次電流高調波が進相コンデンサ Load1 へ流入している。図

6.13 のアクティブフィルタ AF1 を動作した場合には, 上位系統へ流出する電流高調波は 1=3 に

低減し iS は正弦波になっている。しかし, Load1 へ流入する 5次電流高調波は 20%であり, AF1

投入前に比べてほとんど改善されていない。また, 負荷端子電圧の 5次電流高調波も改善されてい

ない。図 6.14 の AF1 と AF2 の両者を動作した場合には, 負荷端子の 5次電圧高調波は 1% に低

減しており, 進相コンデンサに流入する 5次電流高調波は 13% となっている。これは, Load2が

発生する 5次, 7次電流高調波がパッシブフィルタに流し込まれ, Load1 への電流高調波の流入が

抑制されたためである。負荷端子の電圧高調波は 1% 程度であり, 高調波検出の精度が十分では

なかったため, AF2 を投入しても vT , IL1 は 2=3 程度にしか改善できなかったものと考えられる。

6.5 電圧フリッカ・不平衡の抑制

6.5.1 実験システム構成

図 6.15 に実験に用いたシステムの回路構成を示す。フリッカ・高調波抑制システムは直列形ア

クティブフィルタと直流電圧制御用インバータ, LCフィルタにより構成する。実験では, 直列形

アクティブフィルタ (1.5 kVA) の主回路には, IGBTを用いた 3台の単相電圧形 PWMインバー

タで構成したが, 三相インバータを用いることもできる。インバータ出力は, 1:12 の出力トランス
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表 6.4. LCフィルタ定数

L [mH] C [ñF] Q Capacity

5th 1.1 260 30 4 kVA

7th 1.1 130 30 2 kVA

11th HPF 0.19 260 | 4 kVA

を介して電源と直列に接続する。

LCフィルタ (10 kVA) は, 5次, 7次の同調フィルタと 11次のハイパスフィルタにより構成し,

サイリスタ整流回路と並列に接続する。表 6.4 に LCフィルタの定数を示す。5次, 7次 LCフィ

ルタは, 2台のサイリスタ整流回路の点弧角の不平衡などによって生じる高調波拡大現象の抑制を

目的として, 一般的に用いられている。本章のシステム構成では, 直列形アクティブフィルタが高

調波拡大現象を抑制できるので, 5次, 7次フィルタは必ずしも必要ではなく, 11, 13次同調フィル

タと 23次ハイパスフィルタの構成が適することもある(16)。

直流電圧制御用インバータはパワートランジスタを用いた三相電圧形PWMインバータであり,

交流側は 2:1の変圧器を介して電源と並列に接続し, 直流側は直列形アクティブフィルタの直流コ

ンデンサ (C = 2000 ñF)に接続する。直流電圧制御用インバータは, 直流コンデンサ電圧を一定

(Vdc = 200 V) となるように制御を行い, 直列形アクティブフィルタに流入・流出する実電力を電

源に回生する。このため, 低周波のフリッカを抑制する場合の直流コンデンサ電圧変動を低減す

ることができる。実験では, 負荷として直流側に LR負荷を接続した 12パルスサイリスタ整流回

路 (20 kVA) を用い, 電源と直列にフリッカ発生用インバータを接続して, 電源電圧のフリッカを

模擬した。

6.5.2 フリッカ・高調波の抑制原理

図 6.16 にフリッカ・高調波に対する単相等価回路を示す。ここで, VSh: 電源電圧のフリッカ・

高調波成分, ILh: サイリスタ整流回路の高調波電流, ZS : 系統のインピーダンス, ZF : LCフィル

タの合成インピーダンス, VAF : アクティブフィルタの出力電圧であり, 簡単化のため直流電圧制

御用インバータは無視する。図 6.16 の等価回路において, 電源電圧のフリッカ成分 VSh によるサ

イリスタ整流回路の端子の電圧のフリッカ・高調波成分 VLh を抑制する制御法として以下の 3方

式について検討する。

(a) 電流検出法 (フィードバック制御)

VAF
É= K ÅIAFh (6.22)

(b) 電圧検出法 (フィードフォワード制御)
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図 6.16. フリッカ・高調波に対する単相等価回路
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図 6.17. 電流検出法の等価回路

VAF
É= VTh (6.23)

(c) 電流・電圧検出法

VAF
É= VTh +K ÅIAFh (6.24)

電流検出法

図 6.17 に (a) の電流検出法の単相等価回路を示す。直列形アクティブフイルタに (6.22)式の

電圧指令値を与えると, アクティブフイルタは高調波電流に対して K [ä] の抵抗として動作する。

サイリスタ整流回路の端子電圧 VLh, 電源電流 IAFh は,

VLh =
ZF

ZS + ZF +K
VSh Ä ZS +K

ZS + ZF +K
ZF ILh (6.25)

IAFh =
1

ZS + ZF +K
VSh +

ZF
ZS + ZF +K

ILh (6.26)
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図 6.18. 電圧検出法の等価回路

となる。従って, ZS +ZF に比べてゲイン K を十分に大きくできれば, サイリスタ整流回路の端

子電圧 VL には電源電圧のフリッカ・高調波成分は現れず, 電源電流のフリッカ・高調波成分 IAFh

も零になる。しかし, フリッカ成分の周波数において ZF は高い容量性インピーダンスであるた

め, K を ZS + ZF より十分に大きくすることは実際には難しい。すなわち, 電流検出法は高調波

成分の抑制は可能であるが, フリッカ成分に対する十分な抑制効果は期待できない。

電圧検出法

図 6.18 に (b) の電圧検出法の単相等価回路を示す。(6.23)式のアクティブフィルタの出力電圧

は, 受電点電圧のフリッカ・高調波成分 VTh を打ち消し, VLh を抑制する。アクティブフィルタが

理想的に動作すれば,

VLh = 0 (6.27)

IAFh = ILh (6.28)

となる。電源電圧のフリッカ・高調波成分 VSh に起因する電源電流 IAFh, サイリスタ整流回路の

端子電圧 VL のフリッカ・高調波成分を完全に抑制できる。しかし, (6.28)式のように, サイリス

タ整流回路が発生する高調波成分 ILh は全て電源に流出する。従って, 電圧検出法を用いた場合,

LCフィルタは高調波抑制装置として機能しない。

電流・電圧検出法

図 6.19 に (c) の電流・電圧検出法の等価回路を示す。(6.24)式のように電流検出法と電圧検出

法の電圧指令値のベクトル和になるので, アクティブフィルタを電圧源 VTh と抵抗 K [ä] の直列

接続と考えることができる。図 6.19より, 電流・電圧検出法の VLh, IAFh は,
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図 6.19. 電流・電圧検出法の等価回路

VLh = Ä KZF
ZF +K

ILh (6.29)

IAFh =
ZF

ZF +K
ILh (6.30)

となる。電流検出法と同様に, K ù ZF とすれば電源電流の高調波成分 IAFh を零にでき, 受電

点電圧 VLh に VSh は現れることなく, ILh が LCフィルタに流れる際に生じる高調波電圧 ZF ILh

だけになる。

K =1 の場合のアクティブフィルタの出力電圧 VAF は,

lim
K!1

VAF = VSh + ZF ILh (6.31)

となる。前述のように, 電流検出法と電圧検出法では高調波に対する特性が異なるため, (6.24)式

の第 1項と第 2項の動作は相反するように見えるが, 実際には (6.31)式のように, 第 1項は電源電

圧のフリッカ・高調波成分 VSh を打ち消し, 第 2項はサイリスタ整流回路が発生する高調波電流

を抑制する。従って, 電流・電圧検出法のゲイン K は, 電流検出法とは異なり, ILh に対してのみ

K ù ZF とすればよい。一般に, LCフィルタ ZF はサイリスタ整流回路が発生する高調波に対

して低インピーダンスとなるように設計されているので, 容易に K ù ZF とすることができる。

また, アクティブフィルタの所要容量は,

jIAFhj ÅjVSh + ZF ILhj

つまり, フリッカ抑制には,「電源電流 Ç フリッカ電圧」, あるいは,「電源の皮相電力 Ç フリッ
カ [%]」のアクティブフィルタ容量が必要になる。
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図 6.20. 直列形アクティブフィルタの制御回路

6.5.3 補償特性

制御回路

図 6.20 に直列形アクティブフィルタの制御回路を示す。まず, d{q変換を適用した高調波検出

回路を用いて, 電源電流 iAF と受電点電圧 vT からフリッカ・高調波を分離する。電源電流と受

電点電圧をそれぞれ 3相 2相変換し, 電源電圧の周波数の回転座標へ d{q変換を行う。d{q変換を

行うと, 一定振幅の基本波正相成分は直流成分に, その他の周波数成分は交流成分に変換される。

フリッカ成分は振幅の変化する基本波正相成分であるので, フリッカ成分はフリッカ周波数の交

流成分に変換される。

電源電流 iAFd, iAFq からカットオフ周波数 1.6 Hz のHPFを用いて交流成分 ~iAFd, ~iAFq を抽

出し, 逆演算を行って高調波成分 iAFhを分離する。一方, 受電点電圧の交流成分抽出では, フリッ

カ成分も同時に検出する必要があるため, フリッカ周波数 (1 ò 20 Hz) よりも十分に低いカット
オフ周波数のHPFを用いる必要がある。実験では, 受電点電圧の交流成分 vTd, vTq の抽出にディ

ジタル・フィルタを用いており, 交流成分抽出の精度を確保するため, HPFのカットオフ周波数を

0.8 Hz とした。

電源電流の高調波成分 iAFh を K [ä]倍し, 受電点電圧の高調波成分 vTh と加算して, アクティ

ブフィルタに電圧指令

vAFÉ= KiAFh + vTh (6.32)

を与える。
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解析法

図 6.20 の電圧, 電流の高調波検出回路の伝達関数 Gv, Gc を考慮すると, (6.24)式の電流・電圧

検出法の電圧指令値 VAF は,

VAF = Gv(s)VTh +KGc(s)IAFh (6.33)

となる。Gc の伝達関数には, 文献 (17)の p{q座標上のHPFの伝達関数

Gc =
(sÄ j!1)=!c

1 + (sÄ j!1)=!c (6.34)

ただし, !1 は基本波角周波数

を用い, HPFのカットオフ角周波数を !c = 2ôÇ 1:6 Hz とした。Gv の高調波検出を理想的に考
えると, (6.29)式のように電源のフリッカ・高調波の影響は零になるので, 検出・制御の遅れを時

定数 Td = 0:2 ms の 1次遅れとし,

Gv =
1

1 + sTd
Å (sÄ j!1)=!v
1 + (sÄ j!1)=!v (6.35)

と近似した。実験では, !v = 2ôÇ 0:8 Hz とした。
図 6.16 の等価回路において, サイリスタ整流回路が発生する高調波電流 ILh = 0 とし, (6.33)

式のアクティブフィルタ出力電圧 VAF を用いると, 電源電圧のフリッカ・高調波 VSh に対する整

流回路の端子電圧 VLh の補償特性が得られる。

VLh
VSh

åååå
ILh=0

=
ZF (1ÄGv)

(1ÄGv)ZS + ZF +KGc (6.36)

同様に, 電源電圧のフリッカ・高調波成分 VSh = 0 とした場合のサイリスタ整流回路の電流に対

する電源電流の高調波補償特性は,

IAFh
ILh

åååå
VSh=0

=
ZF

(1ÄGv)ZS + ZF +KGc (6.37)

となる。(6.36), (6.37)式は電流・電圧検出法の補償特性であるが, Gv = 0 とすると電流検出法の

補償特性が, Gv = 0, Gc = 0 とするとアクティブフィルタを接続しない場合の補償特性が得られ

る。また, 計算では, ゲイン K = 1:85 äとした。

補償特性の解析結果

図 6.21, 6.22 に (6.36), (6.37)式の補償特性を示す。図 6.21 は, (6.36)式の電源電圧のフリッ

カ・高調波成分によって生じるサイリスタ整流回路の端子電圧のフリッカ・高調波成分 VLh=VSh

である。アクティブフィルタが動作していない場合 (AF-oã) には, 4次 (240 Hz) 付近の周波数で

ZS と ZF が直列共振を生じており, サイリスタ整流回路の端子電圧 vL の高調波は電源電圧の高
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図 6.21. VLh=VShの補償特性
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調波の約 10倍に拡大している。電流検出法 (current detecting)と電流・電圧検出法 (current and

voltage detecting) では 4次付近の直列共振が抑制され, 高調波拡大率は全ての周波数で 0 dB 以

下になっている。

フリッカ成分 (図 6.21の基本波の側波帯) に注目すると, 電流検出法の補償特性は 0 db であり,

ほとんど改善されていない。これは, ZF の基本波に対するインピーダンスが約 4 äであり, ゲイ

ン K = 1:85 äに比べて高いためである。一方, 電流・電圧検出法の補償特性は, (6.24)式第 1項

が電源電圧のフリッカを打ち消すため, 5ò20 Hzのフリッカに対してÄ15 ò Ä20 dBに改善され
ている。5 Hz以下のフリッカに対しては, フリッカ・高調波検出のHPFのカットオフ角周波数

!v が影響するため, 低周波のフリッカを補償するためには, !v を小さくする必要がある。一方,

!v が十分に小さく, Gv は検出・制御の遅れのみであると仮定すると, 基本波角周波数 !1 の側波

帯では, (1ÄGv)ZS ú ZF , KGc ú ZF であるので, (6.36)式は,

VLh
VSh

ô 1Ä 1

1 + sTd
=

sTd
1 + sTd

(6.38)

となる。基本波角周波数 !1 の側波帯では, VLh=VSh ô 1=10 (22 dB) となり, 20 Hzのフリッカに
対する補償特性とほぼ一致する。従って, VT のフリッカ成分を 1/10 に補償するためには, 検出・

制御の遅れを Td < 0:2 ms にする必要がある。

図6.22は, (6.37)式のサイリスタ整流回路の入力電流に対する電源電流の高調波補償特性 IAFh=ILh

である。電流検出法と電流・電圧検出法の補償特性はほとんど同一であり, 4次付近の並列共振が

抑制され, 高調波拡大現象を生じない。従って, 電流・電圧検出法では, (6.24)式の右辺第 1項が

電源電圧のフリッカ成分を補償し, 右辺第 2項が電源電圧とサイリスタ整流回路が発生する高調

波電流を抑制する。

6.5.4 瞬時実電力・虚電力フロー

アクティブフィルタの瞬時実電力・虚電力

まず, 直流電圧制御用インバータを接続していない場合のフリッカ・高調波抑制システムの瞬時

実電力・虚電力(18)について検討する。電源電圧の基本波成分 vSf を, 振幅 VSf , 角周波数 ! の三

相平衡電圧,264 vSfu
vSfv
vSfw

375 = p2VSf 264 cos!tcos(!tÄ 2ô=3)
cos(!t+ 2ô=3)

375 (6.39)

とする。また, 電源電圧のフリッカ成分 ÅvS は vSf と同位相で, 振幅のみが低周波で変動すると

仮定する。低周波変動の振幅を ÅVS , 角周波数を !0 とする。264 ÅvSu
ÅvSv
ÅvSw

375 = p2ÅvS 264 cos!tcos(!tÄ 2ô=3)
cos(!t+ 2ô=3)

375 (6.40)
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ただし; ÅvS = ÅVS cos(!0t+û0)

電源電圧 vS は, vSf と ÅvS の和であるので,264 vSu
vSv
vSw

375 = 264 vSfu
vSfv
vSfw

375+ 264 ÅvSu
ÅvSv
ÅvSw

375 (6.41)

となる。

アクティブフィルタが理想的に動作したとすると, 電源電圧のフリッカ成分 ÅvS はアクティブ

フィルタに印加され, サイリスタ整流回路の端子電圧は電源電圧の基本波成分 vSf のみになる。

従って, サイリスタ整流回路と LCフィルタは電源電圧のフリッカの影響を受けず, サイリスタ整

流回路電流 iL, LCフィルタの電流 iF の振幅 IL, IF は一定であると考えることができる。ここ

で, サイリスタ整流回路が発生する高調波電流を無視し, サイリスタ整流回路の基本波力率を cosû

とすると, サイリスタ整流回路と LCフィルタに流入する瞬時実電力, 虚電力は,"
pL

qL + qF

#
=

"
vSfã vSfå
ÄvSfå vSfã

# "
iLã+ iFã
iLå+ iFå

#
= 3VSf

"
IL cosû

IL sinû+ IF

#
(6.42)

となる。

アクティブフィルタの出力電圧は, 電源電圧のフリッカ成分となるので, アクティブフィルタに

流入する瞬時実電力 pAF , 虚電力 qAF は,"
pAF
qAF

#
=

"
ÅvSã ÅvSå
ÄÅvSå ÅvSã

# "
iLã+ iFã
iLå+ iFå

#
= 3ÅvS

"
IL cosû

IL sinû+ IF

#
(6.43)

であり, アクティブフィルタにはフリッカ周波数 !0 で変動する瞬時実電力・虚電力が流入・流出

する。また, アクティブフィルタの実電力 pAF はサイリスタ整流回路の実電力 pL に比例する。

電源電流は iS = iL + iF であるので, 電源から流入する瞬時実電力 pS , 虚電力 qS を求めると,"
pS
qS

#
=

"
vSã vSå
ÄvSå vSã

# "
iSã
iSå

#
= 3(VSf +ÅvS)

"
IL cosû

IL sinû+ IF

#
(6.44)

となる。(6.44)式は, (6.42)式と (6.43)式の和に等しく,"
pS
qS

#
=

"
pAF
qAF

#
+

"
pL
qL + qF

#
(6.45)

となる。

図 6.23 にフリッカ・高調波抑制装置の瞬時実電力・虚電力フローを示す。サイリスタ整流回路

と LCフィルタは実電力・虚電力とも一定になるが, アクティブフィルタの実電力, 虚電力は一定

にはならない。電源から流入する実電力・虚電力は, サイリスタ整流回路とLCフィルタ,アクティ

ブフィルタの瞬時実電力・虚電力の和であるので, 電源から流入する実電力・虚電力もフリッカ周

波数 !0 で変動する。
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図 6.23. フリッカ・高調波抑制装置の瞬時実電力・虚電力フロー

コンデンサ電圧

アクティブフィルタの瞬時実電力に起因する直流コンデンサの電圧変動について検討する。な

お, 瞬時虚電力は直流コンデンサの電圧変動には関係しないため(18)瞬時実電力のみを考える。直

流電圧制御用インバータを接続していない場合, アクティブフィルタに流入した実電力はすべて

直流コンデンサ C に流入し, 直流コンデンサ電圧が変動する。

直流コンデンサ電圧 vdc の交流成分を ~vdc, 直流成分を Vdc とすると,

~vdc =
1

C

Z
pAF
vdc

dt =
1

C

Z
3ÅvSIL cosû

vdc
dt (6.46)

となる。コンデンサ電圧の交流成分 ~vdc の変動が直流成分 Vdc に比べて十分に小さいとすると,

(6.46)式は,

~vdc ô 3ÅVSIL cosû
!0CVdc

sin(!0t+û0) (6.47)

と近似でき, コンデンサ電圧の変動率 " は,

" ô 3ÅVSIL cosû
!0CVdc2

(6.48)

となる。従って, フリッカ成分の周波数が低く, サイリスタ整流回路の入力力率が高い場合には変

動率 " は増大する。また, " を低減するためには, コンデンサ容量 C またはコンデンサ電圧 Vdc

を増加しなければならない。

計算例として, フリッカ成分の周波数を 1 Hz, 振幅を 5% とし, 20 kVAのサイリスタ整流回路

を基本波力率 100% で運転している場合を考える。直流コンデンサ電圧の平均値が 200 V で, 直

流電圧の変動を Ü5% とするためには, (6.48)式より,

C =
3ÅVSIL cosû

!0"Vdc2
=
20Ç 103 Ç 0:05Ç 1
2ôÇ 1Ç 0:05Ç 2002 = 0:08 F
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pAF pAF pL

pAF

図 6.24. 直流電圧制御用インバータを接続した場合の瞬時実電力フロー

の大容量の直流コンデンサが必要になる。従って, 低周波で変動するフリッカ成分の実電力を全

て直流コンデンサに蓄積する方法は現実的とは言えない。

直流電圧制御用インバータ

直流電圧制御用インバータを接続した場合について考える。直流電圧制御用インバータは直流

コンデンサ電圧を一定に制御し, アクティブフィルタに流入する実電力 pAF を電源に回生する。

つまり, インバータから電源へ回生する瞬時実電力 pINV , 虚電力 qINV は,"
pINV
qINV

#
=

"
pAF
0

#
(6.49)

となる。図 6.24 に直流電圧制御用インバータを接続した場合の瞬時実電力フローを示す。イン

バータが回生する瞬時実電力 pINV は, 電源からアクティブフィルタに流入する実電力 pAF と常

に打ち消し合い, 電源の瞬時実電力 pS, 虚電力 qS は,"
pS
qS

#
=

"
pL

qL + qF + qAF

#
=

"
3VSfIL cosû

3(VSf +ÅvS)(IL sinû+ IF )

#
(6.50)

となる。電源の実電力 pS は, 電源電圧 vS にフリッカ成分を含んでいるにもかかわらず, サイリ

スタ整流回路の実電力 pL と等しく一定になる。一方, サイリスタ整流回路と LCフィルタの瞬時

虚電力 qL, qF は一定であるが, アクティブフィルタの虚電力 qAF が変動するため, 電源の虚電力

は一定とはならない。

(6.50)式の pS 成分と qS 成分を逆演算し, 電源電流の実電力成分 iSp と虚電力成分 iSq をそれ

ぞれ求めると以下のようになる。264 iSpu
iSpv
iSpw

375 = p2VSfIL cosû
VSf +ÅvS

264 cos!t

cos(!tÄ 2
3ô)

cos(!t+ 2
3ô)

375 (6.51)
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264 iSqu
iSqv
iSqw

375 = p2(IL sinû+ IF )264 sin!tsin(!tÄ 2
3ô)

sin(!t+ 2
3ô)

375 (6.52)

電源の瞬時実電力 pS は一定であるが, 電源電圧 vS が変動するため, 電源電流の実電力成分 iSp

の振幅は一定にならない。一方, 電源の虚電力 qS は変動するが, 電源電流の虚電力成分 iSq の振

幅は一定になる。

6.5.5 実験結果

図 6.25 ò 6.28 に実験結果を示す。実験では電源電圧のフリッカとして, フリッカ発生用イン
バータを用いて 5 Hz, 3.8% の電圧変動を与えた。図 6.25 はサイリスタ整流回路を動作した場合

の実験波形であり, 図 6.26は vT , vL の拡大波形である。受電点電圧 vT のフリッカ成分に比べて,

サイリスタ整流回路の端子電圧 vL のフリッカ成分は約 1/10 に抑制されている。このため, サイ

リスタ整流回路の入力電流 iL, LCフィルタ電流 iF の振幅は一定であり, サイリスタ整流回路と

LCフィルタに供給される実電力も一定になっている。アクティブフィルタの出力電圧の基本波成

分の実効値は約 4.4 V (3.8%) であり, 電源電圧のフリッカ成分の実効値と一致する。iL の基本波

成分の実効値は 60 A, 基本波力率は 45% であるので,

3Ç 4:4Ç 60Ç 0:45 = 360 W

の実電力がアクティブフィルタに流入する。

直流電圧制御用インバータがアクティブフィルタに流入する実電力の変動を電源に回生するた

め, 直流コンデンサ電圧 vdc の電圧変動は Ü2 V (1%) 程度である。直流電圧制御用インバータを
接続しない場合の直流コンデンサ電圧変動は (6.48)式より,

" =
3ÅVSIL cosû

!0CVdc2
=

20Ç 103 Ç 0:038Ç 0:45
2ôÇ 5Ç 2000Ç 10Ä6 Ç 2002 = 0:13

13% であり, 約 Ü27 V の電圧変動を生じることになる。
直流電圧制御用インバータとアクティブフィルタの損失 (約 170 W) は直流電圧制御用インバー

タが供給するため, 図 11の直流電圧制御用インバータの入力電流 iINV の振幅は, 実電力が流入

する場合 (A 点) の iINV の実効値は約 1.5 A で, 流出する場合 (B 点) は 0.5 A である。ここで,

電流振幅の変化分のみに注目すると, 直流電圧制御用インバータに流入する実電力の変化分は,

p
3Ç 200Ç (1:5Ä 0:5)=2 = 346 W

となり, アクティブフィルタに流入・流出する実電力と直流電圧制御用インバータが回生する実電

力の変動は一致する。

図 6.27, 6.28 にアクティブフィルタの投入前, 投入後の実験波形を示す。投入前の電源電流 iS

(ô iAF ) には, 高調波電流が流出している。アクティブフィルタは「高調波アイソレータ」として
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図 6.27. 実験波形 (アクティブフィルタ停止時)
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図 6.28. 実験波形 (アクティブフィルタ運転時)
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6.6. まとめ

も動作し, 電源へ流出する高調波電流を抑制するので, 投入後の電源電流 iS (ô iAF ) は正弦波に
なっている。

6.6 まとめ

本章では, 電圧高調波や電圧フリッカ, 逆相電圧の補償時に電力用アクティブフィルタの容量が

増大する問題点に対して, 小容量の電力変換器で複数の障害電力の補償が可能なパワーラインコ

ンディショナについて検討した。前章で提案した直列形アクティブフィルタと LCフィルタの併

用システムを発展して, 二台の直列形アクティブフィルタと LCフィルタを接続した回路構成を

採用することにより, 電源電流と受電点電圧の両者の高調波を同時に抑制可能であり, 電圧フリッ

カ, 逆相電圧に対しても補償効果を確認した。以下に本章で得られた成果を要約する。

1. パワーラインコンディショナは, 上位系統の電圧高調波と下位系統の電流高調波の両者が存

在しても, 上位系統に流出する電流高調波と負荷端子の電圧高調波を同時に抑制することが

できる。従って, 上位系統から下位系統の負荷へ電流高調波の流入を生じることがなく, 下

位系統の高調波発生源から進相コンデンサなどへの高調波干渉を抑制できる。

2. 負荷高調波発生源が LCフィルタの同調周波数以外の非理論電流高調波を発生しても, 負荷

端の電圧高調波を良好に抑制できることを明らかにした。また, 複数負荷を接続した場合に

も負荷間での高調波電流流入が抑制可能であることを実験により確認した。

3. パワーラインコンディショナの制御法として受電点電圧検出法とフィルタ電圧検出法の動

作特性を比較検討し, フィルタ電圧検出法は安定な高調波抑制が可能であることを明らかに

した。

4. パワーラインコンディショナを用いた電圧フリッカ補償について検討し, 受電点電圧と電源

電流の両者を検出する電圧・電流検出法が良好な補償特性を得られる。また, 検出・制御の

遅延はフリッカ補償特性に大きく影響を与えることを明らかにした。

5. パワーラインコンディショナの瞬時実電力・虚電力フローを導出し, 直流コンデンサ容量と

電圧リプルの関係を明らかにした。電圧フリッカは直流コンデンサに低周波の電力変動を与

えるため, フリッカの周波数が低いほど過大な電圧リプルを生じることを明らかにした。

6. 直流電圧制御用インバータ接続時には, 直流コンデンサに電圧リプルを生じないので直流コ

ンデンサ容量を低減できる。また, 電源電流にはフリッカ周波数の振幅変動を生じるが, 電

源から供給される有効電力は一定になることを明らかにした。

|161|



第 6章 電圧高調波・電圧フリッカの高効率抑制法

電圧フリッカ抑制実験では, 直流電圧制御用インバータを用いて実電力の回生を行ったが, 直流

コンデンサ容量を増加すれば直流電圧制御用インバータを接続しなくても電圧変動を低減するこ

とができる。補償しようとする電圧フリッカの振幅と周波数によっては, 直流電圧制御用インバー

タを接続しないシステム構成が経済的な場合もある。しかし, 電源から流入する瞬時実電力はフ

リッカ周波数で変動し, 低周波のフリッカ電圧まで補償しようとすると, フリッカ周波数に反比例

して直流コンデンサ容量を増大させなければならない。一方, 直流電圧制御用インバータを接続

した場合には, 実電力の変動が直流コンデンサに流入しないので, フリッカ・高調波検出法を適切

に設計して 1日周期の電源電圧変動を補償することも可能である。
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第 7章

大容量直流電源システムの高調波抑制と
高効率化

7.1 まえがき

第 5章, 第 6章では, 直列形アクティブフィルタと LCフィルタを併用した高調波抑制装置につ

いて検討した。第 5章の高調波抑制装置はサイリスタ整流回路のような高調波電流源の抑制に用

いることを前提にしていた。一方, 直流電源として広く用いられているコンデンサ平滑形ダイオー

ド整流回路は比較的大きな高調波電流を発生することが知られており高調波抑制が必要になって

きている。しかし, コンデンサ平滑形ダイオード整流回路は電圧源的な高調波発生源であるため,

第 6章のパワーラインコンデショナのように受電点電圧の電圧高調波を完全に抑制することは, む

しろ整流回路が発生する高調波電流の増加を引き起こすことがある。文献 (1) では, 電力用アク

ティブフィルタ (以下AFと略す) を用いたコンデンサ平滑形ダイオード整流回路の高調波抑制効

果が報告されているが, アクティブフィルタの主回路に使用する PWM変換器の所要容量は比較

的大きく, コンデンサ平滑の三相 6パルスダイオード整流回路を負荷とした場合, 並列形アクティ

ブフィルタの場合で負荷容量の 33%, 直列形アクティブフィルタで 25% (実効値容量) のPWM変

換器が必要になることが報告されている。

これに対して, 電源電流に高調波を発生しない直流電源として PWM整流回路(2)ò(7)が注目さ

れており, 近年の高調波規制に伴って実用化が進められている。これは, PWM電力変換器を整流

回路として用いる回路方式であり,

è電源電流を正弦波にすることができる。

è交流入力の瞬時電力が一定であるので, 直流コンデンサの電圧リプルが低減できる。

è直流コンデンサ電圧を制御できる。

などの特長を有している。しかし, PWM整流回路の主回路に用いられる電力変換器には, 直流出
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7.2. システム構成

力容量以上の変換器容量が必要であり, スイッチング周波数が 5 ò 15 kHzの高周波のPWM制御
を適用するため, コストが高い, 変換効率が低い, 大容量化が難しいなどの問題がある。

本章では, 第 5章の直列形アクティブフィルタ(8)ò(11)をコンデンサ平滑ダイオード整流回路に

適用し, 直流電源システムの電源高調波の抑制と高効率化を実現する回路方式を提案する。これ

は, 直列二重接続した三相 12パルスダイオード整流回路に小容量の電力変換器を直列形アクティ

ブフィルタとして接続した回路構成に特長がある。直列二重三相 12パルスダイオード整流回路で

は, 電源の一周期の間にダイオードが 12回転流するため, 電源電流に含まれる主要な高調波成分

は 11次, 13次となり, 5次, 7次の高調波電流は理論的には発生しない。従って, 直列形アクティ

ブフィルタは 11次以上の高調波のみを抑制すればよく, 小容量のPWM変換器で高調波抑制が可

能になる。さらに, 整流回路の各ダイオードと並列にコンデンサ (以下では, 並列コンデンサと記

す)(12)を接続することにより, 直列形アクティブフィルタの所要容量を低減できる。並列コンデン

サは, ダイオード整流回路が発生する高次高調波電圧を抑制し, 直列形アクティブフィルタの出力

電圧ピーク値の低減を可能にする。その結果, 電力変換器に生じる損失を低減して, 高効率な大容

量直流電源が実現できる。

本章で開発する高調波抑制の原理は, コンデンサ平滑ダイオード整流回路を直流電源として使用

するモータドライブシステムや無停電電源装置などの高調波抑制に適用できる。特に, 受電変圧器

を備えるような高圧で受電する大容量整流回路の場合には, 受電変圧器を直列多重構成にすれば,

直列形アクティブフィルタを増設するだけで電源高調波を大幅に低減することができる。また, 本

章の回路方式ではダイオード整流回路の直流出力電圧を制御することができるので, 無停電電源

装置や大容量バッテリの充電などの直流出力電圧の一定制御が必要になる用途にも適する。本章

では, 理論と実験の両面から, 直列形アクティブフィルタに用いる電力変換器の所要容量を負荷容

量の 7% (ピーク値容量) 程度に低減できることを明らかにする。さらに, 直列形アクティブフィ

ルタの出力電圧に含まれる基本波成分を調整することにより, 直列形アクティブフィルタの変換

器容量を増加することなく, 直流出力電圧をÜ5% 程度制御できることを実験により確認する。

7.2 システム構成

図 7.1 に直列形アクティブフィルタと直列二重ダイオード整流器を併用した順変換システムの

システム構成を示す。直列形アクティブフィルタ (0.37 kVA) の出力は巻数比 1:12の整合トラン

スを介して電源と直列に接続する。実験に用いた直列形アクティブフィルタの主回路は, キャリア

周波数 10 kHzの IGBTを用いた 3台の単相電圧形 PWMインバータで構成した。また, 整合ト

ランスのインバータ側をY結線すれば, 通常の三相インバータ一台で構成することもできる。

2台の三相ダイオード整流器の交流側は 1次側巻線を直列接続した Y{4, 4{4 結線の変圧器
を介して電源と接続する。電源が平衡三相正弦波電圧であれば, 直列二重三相 12パルスダイオー
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図 7.1. 実験システム

ド整流回路は電源の一周期の間にダイオードは 12回転流するため, 電源電流に含まれる主要な高

調波成分は 11次, 13次である。つまり, 直列二重ダイオード整流器は 5次, 7次の高調波を発生し

ないので, 直列形アクティブフィルタは 11次以上の高調波を抑制すればよい。

また, 直列形アクティブフィルタの直流側と 2台のダイオード整流器の直流側を直流コンデン

サ (Cdc = 1500 ñF) と並列に接続する。電源は平衡三相正弦波電圧で, 直列形アクティブフィル

タが完全に電源電流の高調波を抑制できると仮定すると, 電源から流入する瞬時実電力は一定に

なるので, 理論的には直流コンデンサの電圧リプルは零になる。さらに, 整流回路のすべてのダイ

オードと並列にコンデンサ (CAK = 5 ñF) を接続した構成に特長がある。並列コンデンサはダイ

オード整流回路が発生する高次の高調波電圧を抑制するため, 直列形アクティブフィルタのピー

ク値容量を大幅に低減することができる。

7.3 動作原理

7.3.1 直列形アクティブフィルタ

図 7.2 に順変換システムの単相等価回路を示す。ここで, 直列二重ダイオード整流回路は ZL と

VL の直列接続で表わしている。ZL は直列二重ダイオード整流回路の等価インピーダンスで, 変

圧器の漏れインダクタンスであり, VL は等価電圧源で, 2台のダイオード整流回路の端子電圧を

理想変圧器で合成した電圧と考えることができる。

電源電流の瞬時値 iS の高調波成分 iSh をゲイン K 倍した
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図 7.2. 順変換システムの単相等価回路

VSh VLh
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図 7.3. 高調波に対する単相等価回路

vAF
É= K ÅiSh (7.1)

を直列形アクティブフィルタに出力電圧指令値として与える。直列形アクティブフィルタは基本波

成分に対しては零インピーダンスとして, 高調波電流に対しては K [ä] の純抵抗として動作する。

図 7.3 に高調波に対する等価回路を示す。図 7.3 より, 高調波電流 ISh, 直列形アクティブフィ

ルタの出力電圧 VAF は,

ISh =
VSh Ä VLh
ZS + ZL +K

(7.2)

VAF =
K

ZS + ZL +K
(VSh Ä VLh) (7.3)

となる。

直列形アクティブフィルタを動作しない場合 (K = 0) には, 電源電圧 VS と等価電圧源 VL の高

調波成分は ZS + ZL に印加するため, 電源インピーダンス ZS や変圧器漏れインピーダンス ZL

によって影響され, ZS, ZL が小さい場合には電源の高調波流 ISh は増加する。また, ダイオード

整流回路の直列多重数を増加すれば, 等価電圧源 VL によって発生する高調波電流は低減できる

が, 電源電圧 VS の高調波によって生じる高調波電流は低減できない。
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直列形アクティブフィルタが動作している場合には, K ù ZS + ZL とすれば, 電源電流の高調

波成分はゲイン K によって決まり, ZS , ZL の影響を受けない。理想的に K = 1 であれば, 電
源電流 ISh = 0, 直列形アクティブフィルタの出力電圧 VAF = VSh Ä VLh となる。つまり, ダイ
オード整流回路が発生する高調波電圧 VLh は, ZS , ZL ではなく, すべて直列形アクティブフィル

タに印加される。このため, 変圧器一次側 VT には VLh がそのまま現れる。また, 電源電圧の高

調波成分 VSh も直列形アクティブフィルタに印加されるので, VSh による高調波の流入も生じな

い。また, 直列形アクティブフィルタには電源電流が流れ, 等価電圧 VL の高調波成分が印加され

るので, アクティブフィルタの変換器容量は等価電圧 VSh Ä VLh によって決まる。

7.3.2 直列二重整流回路の等価電圧

コンデンサ平滑形ダイオード整流回路は非線形特性を有するため, 理論的な動作解析は一般に

難しい。しかし, 直列形アクティブフィルタの接続を前提とした場合には, 電源電流の高調波を無

視できるため動作解析は容易になる。電源電流を完全な正弦波にできたと仮定すると, 電流の極

性は 180é毎に反転し, 電流が零の期間は存在しないため, 整流回路の各ダイオードは 180éの期

間の導通となる。

また, 直列形アクティブフィルタを接続していない場合でも, 直列二重ダイオード整流回路では

30é毎にダイオードが転流するため, 電源電流に含まれる主要な高調波成分は 11次, 13次である。

しかも, 変圧器の一次側を直列接続しているため, 変圧器の一次側と二次側の電流は相似な波形に

なり, 2台のダイオード整流回路がそれぞれ電源一周期の間に 12回転流する。従って, 変圧器の一

次側を並列に接続したダイオード整流回路に比べて, 各ダイオードの導通期間幅は長くなる。

ここで, ダイオード整流回路の入力電流波形は正弦波であり, 直流側コンデンサは十分に大きく

電圧リプルが零であると仮定する。各ダイオードの導通は入力電流の極性によって決まるので, 整

流回路の入力端子電圧は方形波状になり, 等価電圧源 vL は図 7.4の 12ステップ波形になる。vL

の各次高調波成分は,

vL =
2Vdc
ô

í
sin!t+

1

11
sin 11!t+

1

13
sin 13!t+ÅÅÅ

ì
(7.4)

となる。従って, vLh の 11次, 13次成分は基本波電圧の約 9%, 7.7% である。電源の高調波電圧

vSh は通常 3% 以下であるので, アクティブフィルタの変換器容量には vLh 影響が大きく, VLh を

低減できればアクティブフィルタの小容量化が可能になる。

7.3.3 並列コンデンサの動作原理

図 7.5 に並列コンデンサの動作原理を, 図 7.6 にダイオード整流回路の入力電流 iL と下側のコ

ンデンサ電圧 vC の動作波形を示す。まず, (a) では, 整流回路の入力電流 iL が負で, 下側ダイ

オードが導通している。この時, 上側コンデンサは直流電圧 Vdc に充電されており, 下側コンデン
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図 7.4. 直列二重三相 12パルスダイオード整流器の端子電圧
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図 7.5. 並列コンデンサの動作原理

サの電圧は零である。次に, (b) のように iL の極性が正になると, 下側ダイオードはオフになり,

入力電流は上側コンデンサを放電, 下側コンデンサを充電する。上側コンデンサの電圧が零に達す

ると, (c) のように, 上側ダイオードが導通し, iL はすべて上側ダイオードを通して流れる。CAK

を接続していない場合には (b) の期間が存在しないので, 転流時の等価電圧源 vL にはステップ的

な変化を生じるが, CAK を接続すると転流時の vL には (b) の期間に CAK の過渡電圧が現れる

ため, 急峻な変化を生じない。

7.4 並列コンデンサ容量と直列形アクティブフィルタの出力電圧

電源電流実効値を IS, 変圧器の巻数比を n とし, ダイオード整流回路の入力電流 iL を,

iL =
p
2
IS
n
sin!t (7.5)

とすると, 下側の並列コンデンサの電圧 vC は,

vC(t) =
1

2CAK

Z t

0
iLdt =

ISp
2n!CAK

(1Ä cos!t) (7.6)

となる。(b) の期間は下側コンデンサ電圧が直流電圧と等しく vC = Vdc となった時に終了するの

で, (b) の期間 úは,
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図 7.6. 並列コンデンサ接続時の電圧電流波形

ú=
1

!
cosÄ1

�
1Ä

p
2n!CAK
IS

Vdc

!
(7.7)

となる。従って, (7.6), (7.7)式より, ダイオード整流回路の端子電圧を求めることができる。例え

ば, Å{Å 接続の u相の端子電圧 vCu2 は,

vCu2 =

8>>>>>>>>>><>>>>>>>>>>:

IS(1Ä cos!t)p
2n!CAK

(0 î t < ú)
Vdc (úî t < ô

!
)

Vdc Ä IS(1 + cos!t)p
2n!CAK

í
ô

!
î t < ô

!
+ú

ì
0

í
ô

!
+úî t < 2ô

!

ì (7.8)

となる。

(7.8)式より, 2台の三相整流回路の各端子電圧 vCu1, vCv1, vCw1 と vCu2, vCv2, vCw2 を求め,

変圧器の直列接続を考慮して一次側電圧 vLu, vLv, vLw を合成すると,264 vLu
vLv
vLw

375 = 1p
3n

264 1 0 Ä1
Ä1 1 0

0 Ä1 1

375264 vCu1
vCv1
vCw1

375+ 1
n

264 2=3 Ä1=3 Ä1=3
Ä1=3 2=3 Ä1=3
Ä1=3 Ä1=3 2=3

375264 vCu2
vCv2
vCw2

375 (7.9)
となる。合成電圧から基本波成分を差し引けば, ダイオード整流回路が発生する高調波電圧 vLh

が求まる。

以上のように, vLh のピーク値の理論式を導出することもできるが, ここでは, (7.7) ò (7.9)式
から数値計算により vLh のピーク値を求めた。図 7.7 に並列コンデンサ容量 CAK と高調波電圧

VLh のピーク値,入力力率 cosûの関係を示す。図 7.7の計算では実験に用いた回路定数を用い,電

源を 200 V, 60 Hz, 直列多重変圧器の巻数比 1:2, ダイオード整流回路の負荷容量 5 kW (IS = 15

A, Vdc = 240 V) とした。

並列コンデンサ容量 CAK を増加すれば, ピーク値は減少し, CAK = 5 ñF では, CAK を接続し

ない場合の約 1/2 になっている。しかし, CAK > 8 ñF 以上の vLh のピーク値は約 10 V 一定で

|170|



7.5. 実験結果

0 5 10 15 20

parallel capacitor CAK [ñF]

0

10

20

30

40

peak value of vLh

0.80

0.85

0.90

0.95

1.00

cosû

図 7.7. コンデンサ容量に対するアクティブフィルタ出力電圧ピーク値と入力電流力率

あり, CAK を増加しても, ピーク値はほとんど減少しない。これは, CAK > 8 ñF では, 転流期間

úが 15é以上になり, 2台のダイオード整流回路の転流期間が重なり合うためである。一方, 入力

電流の力率 cosûは, 0 < CAK < 20 ñF では, CAK の増加に伴って直線的に低下している。以上

より, 実験装置の回路定数の場合, 並列コンデンサの容量は CAK = 8 ñF 程度が適する。

電源の電圧, 電流, 周波数が異なるシステムに, 図 7.7 を適用しようとすると, CAK と VLh の

ピーク値を換算する必要がある。!úが等しければ, 図 7.6 は相似な波形になるので, (7.7)式より,

!úを一定にするためには,

CAK / IS
n!Vdc

(7.10)

とすればよい。また, vLh のピーク値は単に電源電圧の比を考慮すればよい。

7.5 実験結果

図 7.8 ò 7.12 に実験波形を示す。実験では直列形アクティブフィルタのゲイン K = 27 ä (3.3

p.u.) とした。図 7.8, 7.9 は並列コンデンサを接続していない場合の実験波形であり, 表 7.1 に電

源電流 iS の各次高調波成分を示す。

図 7.8 は直列形アクティブフィルタを停止した場合である。2台のダイオード整流回路は 30é

毎に転流するため, iS と iL2 は半周期に 5つのピークを持った電流波形になっている。従って, 多
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図 7.8. 並列コンデンサを接続しない場合の実験波形 (アクティブフィルタ停止時)

重化していないコンデンサ平滑形ダイオード整流回路の 2つのピークを持ったパルス電流に比べ

て, 電源電流の 5次, 7次高調波は大幅に低減している。しかし, 実験時の電源電圧には 3次高調

波が約 1.5% 含まれていたため, IS には 3次高調波電流が 5.4%, 5次, 7次成分も 3.8%, 2.0% 含

まれている。図 7.9 の直列形アクティブフィルタを動作させた場合には, 電源電流 iS の 11次, 13

次高調波成分は約 2.5%, 2.0% に抑制されており, iS はほぼ正弦波になっている。電源電圧の高

調波成分は直列形アクティブフィルタに印加するため, 電源からの高調波電流が流入することは

なく, 3次, 5次, 7次の非理論高調波はいずれも 0.3% 以下になっている。変圧器の一次側を直列

接続しているため, ダイオード整流回路の入力電流 iL2 も正弦波になっている。また, 変圧器一次

側の端子電圧 vT には, ダイオード整流回路が発生する高調波電圧 vLh が現れ, vT は 12ステップ

波形になっている。直列形アクティブフィルタの出力電圧のピーク値は 20 V であり, アクティブ

フィルタの所要容量はピーク値容量で 610 VA であり, 負荷容量の約 12% になっている。

図 7.10 ò7.12に並列コンデンサ CAK = 5 ñF を接続した場合の実験結果を, 表 7.2 に電源電流

の高調波含有率を示す。図 7.10 は直列形アクティブフィルタの動作前の実験波形である。並列コ

ンデンサ CAK と変圧器の漏れインダクタンスの間で共振を生じているため, 電源電流の 11, 13

次高調波成分は図 7.9 よりも大きく, 12.3%, 9.5% も含まれている。図 7.11 は直列形アクティブ

フィルタが動作している場合の実験波形であり, 直列形アクティブフィルタはダンピング抵抗と
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図 7.9. 並列コンデンサを接続しない場合の実験波形 (アクティブフィルタ動作時)

表 7.1. 並列コンデンサを接続しない場合の入力電流の高調波含有率

harmonic order 3rd 5th 7th 11th 13th

without AF (Fig.7.8) 5.4 3.8 2.0 8.5 4.8

with AF (Fig.7.9) 0.3 0.2 0.2 2.5 2.0

* Each value indicates harmonic-to-fundamental current ratio [%].
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図 7.10. 並列コンデンサ (5 ñF) を接続した場合の実験波形 (アクティブフィルタ停止時)

して動作するため, 図 7.10 のような共振現象を生じることがなく, 電源電流の 11, 13次高調波成

分は, 1.3%, 0.6% に抑制されいてる。変圧器一次側端子電圧 vT には並列コンデンサ CAK の電

圧が現れるため, 図 7.9のようなステップ的な電圧変化を生じていない。このため, vLh の高次の

高調波成分が低減され, 直列形アクティブフィルタの出力電圧 vAF は約 18 V であり, 飽和電圧

(20 V) には達していない。図 7.7 の CAK = 5 ñF の場合の vLh のピーク値は 18 V であり, 計算

値と実験結果はよく一致している。

図 7.12 に直列形アクティブフィルタの出力電圧制限を 12 V とした場合の実験波形を示す。直

列形アクティブフィルタの出力電圧 vAF のピーク値は 12 V に制限されているが, 変圧器の端子

電圧 vT , 電源電流 iS は, 図 7.11 と同様の波形になっており, 出力電圧の制限は高調波抑制にほ

とんど影響していない。図 7.13 に直列形アクティブフィルタの出力電圧ピーク値と高調波含有率

の関係を示す。これは直列形アクティブフィルタのゲインは K = 27 ä一定にしたまま, 出力電

圧 vAF のピーク値を 6 ò 20 V に制限した場合の電源電流の高調波含有率を示している。直列形
アクティブフィルタの出力電圧制限が 12 V以下では, 11, 13次の高調波成分が増加しているが,

12 ò 20 Vの高調波含有率はほとんど一定になっている。
図 7.11 と比較すると, 図 7.12 の直列形アクティブフィルタの出力電圧 vAF は, vLh のインパ

ルス状の電圧の部分にのみ飽和を生じており, 飽和を生じるている期間は極めて短い。従って, 図
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図 7.11. 並列コンデンサ (5 ñF) を接続した場合の実験波形 (アクティブフィルタ動作時)
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図 7.12. 出力電圧制限 12 V の場合の実験波形
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表 7.2. 並列コンデンサを接続した場合の入力電流の高調波含有率

harmonic order 3rd 5th 7th 11th 13th

without AF (Fig.7.10) 5.4 2.5 2.2 12.3 9.5

20-V limit (Fig.7.11) 0.5 0.1 0.5 1.3 0.6

12-V limit (Fig.7.12) 0.7 0.2 0.4 0.8 1.0

* Each value indicates harmonic-to-fundamental current ratio [%].
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図 7.13. 直列形アクティブフィルタの出力電圧制限値と電源電流高調波の関係

7.12 の vAF の飽和は, 11, 13次の高調波成分にはほとんど影響せず, 23次以上の高調波成分にの

み関係する。しかし, vLh の 23次以上の高調波成分は発生量が少なく, また変圧器の漏れインダ

クタンスのインピーダンスも大きくなるため, 図 7.12 の vAF に現れる飽和は実用上問題がない。

図 7.12 の vAF のピーク値は 12 V であるので, アクティブフィルタのピーク値容量は 370 VA で

あり, これは負荷容量のわずか 7.4% である。

7.6 直流電圧制御

高調波抑制のみを行う場合には, 直列形アクティブフィルタは高調波電圧しか出力しない。し

かし, 直列形アクティブフィルタの基本波電圧を調整することにより, ダイオード整流回路の直流

電圧を制御することができる。直列形アクティブフィルタが電源電圧と同位相1で振幅が VAFf の

基本波電圧を出力すると, ダイオード整流回路の端子電圧 vL の基本波電圧振幅は VAFf だけ減少

1直列形アクティブフィルタの出力電圧は, 図 7.1, 図 7.3 に示すように, 逆起電力の方向を正としている。
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図 7.14. 直流電圧無制御時の実験波形
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図 7.15. 直流電圧 5% 上昇時の実験波形
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図 7.16. 直流電圧 5% 低下時の実験波形

する。ダイオード整流回路の端子電圧 vL と直流電圧 Vdc には (7.4)式の関係があるので, 直流電

圧は ÅVdc = ôVAFf=2 だけ低下する。この場合, アクティブフィルタの出力基本波電圧と電源基

本波電流の間に有効電力を形成するため, アクティブフィルタは有効電力を放出する。アクティブ

フィルタが放出した有効電力はダイオード整流回路から再びアクティブフィルタへ直流電力とし

て供給される。従って, アクティブフィルタが出力する有効電力はアクティブフィルタとダイオー

ド整流回路の間で循環するだけで, 直流電圧 vdc には電圧変動を生じることはない。また同様に,

直列形アクティブフィルタが電源電圧と逆位相の基本波電圧を出力すると直流電圧を増加するこ

とができる。

図 7.14 ò7.16に直流電圧制御の実験結果を示す。図 7.14 は vAF に基本波電圧を含まない場合

であり,直流コンデンサ電圧 vdc は約 233 V である。図 7.15 は vAF に電源電圧 vS と逆位相の基

本波電圧を 6 V (5%) 含んでいる場合の実験結果である。vAF の基本波電圧はダイオード整流回

路の端子電圧 vL の基本波電圧を 5% 増大するため, vdc は約 12 V 増加し, 245 Vとなっている。

図 7.16 は vAF 基本波電圧が vS と同位相の場合であり, vdc は 220 Vに低下している。図 7.15,

7.16 の入力電流 iS は図 7.14 と同様の正弦波であり, 直流電圧制御は高調波抑制にはほとんど影

響していない。これは, 直列形アクティブフィルタの出力電圧 vAF の高調波電圧の振幅が最大時

に基本波電圧は零になり, vAF のピーク値がほとんど増加していないためである。従って, 5% 程

度の直流電圧制御を行っても, vAF のピーク値容量はほとんど増加しない。
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図 7.17. PWM整流回路

L

図 7.18. 直列二重ダイオード整流回路 (コンデンサ平滑)と並列形アクティブフィルタの併用

7.7 他の方式との特性比較

表 7.3 に正弦波電流入力の順変換システムの特性比較を示す。ここでは, 図 7.17 のPWM整流

回路, 図 7.18 のダイオード整流回路と並列形アクティブフィルタ(13)ò(15)との併用, および図 7.1

のダイオード整流回路と直列形アクティブフィルタとの併用の三方式について検討する。

PWM整流回路は, PWM変換器の交流側を電源と接続し, PWM変換器によって交流{直流変

換を行うもので, PWM変換器の電流制御により, 入力電流は力率 1の正弦波にできる。また, 直

流側から電源への電力の回生や直流電圧の制御が可能である。

一方, ダイオード整流回路と並列・直列形アクティブフィルタの併用システムはダイオード整流

回路が交流{直流変換を行い, アクティブフィルタはダイオード整流回路が発生する高調波を抑制

し電源電流を正弦波にする。このため, PWM整流回路は負荷容量と同容量の PWM変換器が必

要になるのに対して, 並列・直列形アクティブフィルタには小容量の PWM変換器を用いること
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表 7.3. 正弦波入力電流を有する整流システムの比較

circuit conåguration
PWM rectiåer

(åg.7.17)

shunt AF +

diode rectiåer

(åg.7.18)

series AF +

diode rectiåer

(åg.7.1)

input current sinusoidal (PF = 1) sinusoidal (PF = 1) sinusoidal (PF = 0:95)

converter rating 100% 20% (L = 7%) 7% (CAK = 5 ñF)

regeneration possible possible impossible

dc voltage regulation possible impossible possible

ができる。

並列形アクティブフィルタは, 補償電流がダイオード整流回路へ流入することがある。これを

避けるため, 整流回路に交流リアクトル L を接続する必要があり, 交流リアクトルによって並列

形アクティブフィルタの変換器容量は変化する。直列形アクティブフィルタは, 整流回路に交流リ

アクトルを接続する必要はなく, 並列コンデンサを接続することにより変換器容量を低減するこ

とができる。表 7.3 の並列形アクティブフィルタの変換器容量は, 図 7.8 の電源電流高調波 iS を

補償した場合 (交流リアクトル L = 7%) の計算値である。並列形アクティブフィルタのPWM変

換器のピーク値容量は負荷容量の約 20% であり, 直列形アクティブフィルタはコンデンサ 5 ñF

を接続した場合は負荷容量の約 7% になる。

また, 並列形アクティブフィルタは, 基本波電流を制御すればPWM変換器容量の回生動作が可

能であるが, 直流電圧を制御することはできない。一方, 直列形アクティブフィルタは回生動作は

できないが, PWM変換器の基本波電圧を制御して直流電圧を可変することができる。

PWM整流回路は, 小容量のUPSやモータ駆動用インバータの直流電源に適するが, 大容量直

流電源への応用ではコストや効率に問題がある。一方, コンデンサ平滑形ダイオード整流回路と

直列形アクティブフィルタとの併用は, 直列形アクティブフィルタの主回路に使用する PWM変

換器容量を大幅に低減ので, 大容量の直流電源システムとして有効である。

7.8 まとめ

本章では, 直列形アクティブフィルタと直列二重ダイオード整流回路を接続した正弦波電流入

力順変換システムについて, 理論と実験の両面から検討し, 以下のような結論を得た。

1. 12パルスダイオード整流回路では電源電流に含まれる主要な高調波成分は 11次, 13次にな

り, 直列形アクティブフィルタは 11次以上の電流高調波のみを抑制すればよく, 同じ直流出

力電力を得るために必要な変換器容量はPWM整流回路の 1/10 程度でよく, 高効率な直流
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変換が実現できることを明らかにした。

2. 整流回路の各ダイオードと並列にコンデンサを接続することにより, ダイオード整流回路が

発生する高次高調波電圧を抑制し, 直列形アクティブフィルタの所要容量をさらに低減でき

る。その結果, ダイオード整流回路の容量に比べて, ピーク値容量が 7% 程度の電力変換器

で十分な高調波抑制効果が得られることを実験により確認した。

3. 直列形アクティブフィルタ出力の基本波電圧を調整することにより, 直流出力電圧を可変で

きることを明らかにした。この時, 直流出力電圧の可変範囲が Ü5%程度であれば, アクティ
ブフィルタの出力電圧の実効値は増加するがピーク値は増加しない。すなわち, 電力変換器

の容量を増加することなく, 直流出力電圧の制御が可能になる。

本章で提案した大容量用直流電源システムは 12パルスダイオード整流回路を用いているため,

整流回路に絶縁を必要としない小容量の用途では, コストや重量などの面で適用は困難であると

考えられる。しかし, 高圧受電を行うための受電トランスを接続するような 1000 kVA 以上の大

容量の用途では, PWM変換器は負荷容量の約 7% (ピーク値容量) と小容量であるので高調波を

発生しない整流回路として有効である。
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結論

近年の半導体製造技術の進歩と機器の省エネルギー化や小型・軽量化などの要求により, 半導

体電力変換技術は一般産業用機器をはじめ, 家電製品, 電力, 電気鉄道などの広範囲に応用される

ようになった。すでに, 半導体電力変換技術は現代社会にとって必要不可欠となっているが, 今後

はエネルギー・環境問題に対する一解決策としても半導体電力変換技術応用の必要性はさらに高

まって行くものと考えられる。半導体電力変換技術の応用範囲を拡大するために, 動作周波数の

高周波化, 電流制御の高精度・高速化, 電圧・電流の低リプル化, システムの小型化などの電力変

換器の高性能化が要求される。

これらの要求の実現を目的として, 従来からスイッチング周波数の高周波化が進められてきた。

しかし, スイッチング周波数の高周波化を適用した場合には, スイッチング損失の増加やサージ電

圧・寄生共振による電磁ノイズの増大などが問題となる。また, 電力や電気鉄道などの大容量の電

力変換器の高周波化を行う場合には, 現在の高耐圧・大電流のスイッチング素子では高速なスイッ

チング動作が困難である。

本研究では, これらの問題点の解決を目的として, 半導体電力変換システムに LC回路の共振や

過渡現象を活用する高性能化と高効率化の方法として以下のような回路方式と制御法について検

討を行った。

1. スイッチング素子の出力容量の高速放電と寄生振動の抑制を実現する回路方式

2. 出力電力を制御した場合にも, 零電圧または零電流スイッチングを可能にする制御方式およ

び回路方式

3. 高速スイッチング素子が適用可能な小容量 PWM変換器を用いて大容量システムの高調波

を抑制可能な回路方式

本論文では, 高性能化と高効率化の要求を両立可能な半導体電力変換システムの開発を目的と

して, 第 2, 3, 4章では, 半導体電力変換回路へ LC回路を接続してスイッチング損失を低減し動
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作周波数を高周波化して高性能化と変換器自身の高効率化を両立する回路方式を提案した。次に,

第 5, 6, 7章では, 大容量システムの一部に LC回路を付加して高周波スイッチングが可能な小容

量電力変換器を適用可能にし高性能化とシステム全体としての高効率化を実現する回路方式を検

討した。

以下に, 本研究で得た成果を各章毎にまとめる。

第 2章では, 三次共振回路を用いた電圧形インバータの高速スイッチングについて検討し, 低温

プラズマ発生装置用 2 MHz, 2 kW 高周波インバータに三次共振回路を接続して実験を行い, 以下

のような結論を得た。

1. 電圧形インバータの出力に三次共振回路を接続するだけで, スイッチング素子の蓄積電荷の

放電時間を短縮でき, インバータの基本波力率を低下することなく, サージ電圧の生じない

良好な零電圧スイッチング動作が可能になる。実験により, 上昇・降下時間約 40 ns の高速

なスイッチング特性を確認した。

2. インバータ出力電流に三次共振電流を重畳しても, インバータ出力電流の実効値は増加する

が, 電流ピーク値はほとんど増加しない。従って, スイッチング素子の電流定格を増大する

必要がないことを明らかにした。

3. 三次共振回路はローパスフィルタとしても動作し, 整合変圧器の巻線間容量とインバータ・

変圧器間の配線インダクタンスの寄生共振を抑制することができる。

第 3章では, 出力電力制御時のスイッチング損失低減法としてパルス密度変調 (PDM) を用い

た出力電力制御法を提案し, 高周波誘導加熱装置とコロナ放電処理装置へ PDM制御法を適用し,

実験により以下の結論を得た。

1. PDM制御法は出力電力制御時にも零電流スイッチングが実現でき, 周波数制御法やパルス

幅制御法に比べて高効率な運転が可能になる。さらに, 周波数制御法やパルス幅制御法は出

力電力制御時にスイッチング周波数の増加を生じるが, PDM制御法ではスイッチング周波

数はむしろ低下しスイッチング損失を低減できる。

2. 誘導加熱用高周波インバータにおいて, 平滑コンデンサを取り外すとダイオード整流回路の

入力電流波形を正弦波にできることを確認した。数 kW 以下の高周波インバータでは, 入力

電流高調波を抑制する有効な方法である考えられる。

3. 誘導加熱用高周波インバータではディジタル方式のPDM制御を適用し, 2% ò 100% 16段
階の出力電力制御を実現した。コロナ放電処理装置ではアナログ方式PDM制御により, 連

続的に 0.5% ò 100% の広範囲な出力制御が可能であることを確認した。
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4. 出力電力を制御してもPDM制御法の出力電圧振幅は一定であるので, 放電負荷へ適用した

場合には, 常に電極間電圧を放電開始電圧以上に保った安定な放電を行うことができる。コ

ロナ放電処理装置では, 最大出力電力の 0.5% の低出力動作においても, 電極の全体で一様

な放電が可能であることを確認した。

第 4章では, PWM制御を適用した電力変換器のスイッチング損失と電磁ノイズの低減を目的

とした零電流スイッチング三相電圧形インバータを提案し, 実験により動作原理の確認と変換損

失の解析を行い, 以下の結果を得た。

1. 零電流スイッチング三相電圧形インバータは, LC共振回路の中性点を直流コンデンサの中

性点に接続することにより各相の共振電流を独立に制御することができ, LC共振回路の共

振周波数や Q が各相ごとに異なっていたとしても安定な動作が実現できる。誘導電動機の

駆動実験を行い速度起電力を有する負荷に対しても適用可能であることを明らかにした。

2. 還流ダイオードの導通状態を検出する新しい制御法は, 高速な零電流検出が可能であり正確

な零電流スイッチングを実現した。従来の DC{CTを用いた零電流検出は遅延時間が約 1

ñs であったのに対して, 新しい制御法では遅延時間 70 ns の高速検出を達成した。

3. 本研究の零電流スイッチングインバータは, スイッチング損失をほとんど零にすることがで

きるが, 導通損失はむしろ増加する。共振電流を低減するように共振回路を設計したとして

も, ハードスイッチングインバータに比べて 3/2 倍の導通損失が生じることを理論的に明ら

かにした。

4. 零電流スイッチングインバータはスイッチング損失が生じないので, スイッチング素子の動

作が低速であっても損失は増加しない。損失解析の結果から, 実験に使用した IGBT に比

べてオン電圧が 60% のスイッチング素子を使用すれば, 総合効率でハードスイッチングイ

ンバータを上回ることも可能であることを理論的に示した。

第 5章では, 電力用アクティブフィルタの低損失化と大容量化を目的として, 小容量電力変換器

とパッシブフィルタを併用したアクティブ・パッシブ併用フィルタを提案し, 動作特性とパッシブ

フィルタの設計法について検討した。

1. パッシブフィルタは負荷で生じる高調波電流の補償を行い,直列形アクティブフィルタはパッ

シブフィルタの補償特性を改善するように動作する。その結果, 上位系統へ流出する電流高

調波は系統インピーダンスには影響されることがなく, 直列形アクティブフィルタの制御ゲ

インによって補償特性を決定できる。

2. 直列形アクティブフィルタはダンピング抵抗としても動作し, 系統インピーダンスとパッシ

ブフィルタの間の並列共振を抑制することができる。
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3. 従来のアクティブフィルタに比べて, 高調波抑制に必要になる電力変換器容量を大幅に低

減できる。従って, 電力変換器の効率が同じでも, システム全体としては低損失化が実現で

きる。

4. 直列形アクティブフィルタ出力電圧の基本は成分を制御することにより, 直列形アクティブ

フィルタに流入する有効電力を調整して直流コンデンサ電圧を一定に制御することができ

る。また, 直流コンデンサ電圧を零のままで直列形アクティブフィルタを起動し, 直流コン

デンサ電圧を確立して通常の運転状態に移行できることを実験により確認した。

5. アクティブフィルタとの併用に適したパッシブフィルタの最適設計を行った。一般的な設計

に比べて, 最適パッシブフィルタはアクティブフィルタの所要容量を約 60% に低減できる

ことを理論的に示し, 実験により設計法の妥当性を確認した。

第 6章では, 受電点電圧の高調波補償時に大容量の電力用アクティブフィルタが必要になる問

題点に対して, アクティブ・パッシブ併用フィルタを発展したパワーラインコンディショナを提案

し, 電圧高調波や電圧フリッカ, 逆相電圧の抑制効果について検討し, 以下の結論を得た。

1. パワーラインコンデショナは, 上位系統の電圧高調波と下位系統の電流高調波の両者が存在

しても, 上位系統に流出する電流高調波と負荷端子の電圧高調波を同時に抑制することがで

きる。従って, 上位系統から下位系統の負荷へ電流高調波の流入を生じることがなく, 下位

系統の高調波発生源から進相コンデンサなどへの高調波干渉を抑制できる。

2. パワーラインコンディショナの制御法について検討し, フィルタ電圧検出法は負荷端子電圧

制御法に比べて安定な高調波抑制が可能であることを明らかにした。

3. パワーラインコンデショナを用いた電圧高調波補償について検討し, 受電点電圧と電源電流

の両者を検出する電圧・電流検出法を用いて良好な補償特性が得られること, 検出・制御の

遅延はフリッカ補償特性に大きく影響を与えることを明らかにした。

4. 電圧フリッカ補償時のパワーフローを検討し, 直流コンデンサ容量と電圧リプルの関係と直

流電圧制御用インバータの動作を明らかにした。電圧フリッカは直流コンデンサに低周波の

電力変動を与えるので過大な電圧リプルを生じることがあるが, 直流電圧制御用インバータ

を接続すると電圧リプルを生じないので直流コンデンサ容量を低減できる。また, 直流電圧

制御用インバータ接続時には, 電源電流の振幅は変動を生じるが有効電力は一定になる。

第 7章では, コンデンサ平滑ダイオード整流回路に適した高調波抑制法として直列形アクティ

ブフィルタと直列二重コンデンサ平滑ダイオード整流回路を併用した大容量用直流電源システム

を提案し, 以下の結論を得た。
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1. 12パルスダイオード整流回路では電源電流に含まれる主要な高調波成分は 11次, 13次であ

り, 直列形アクティブフィルタは 11次以上の電流高調波のみを抑制すればよく, PWM整流

回路に比べてPWM変換器容量は 1/10 程度になる。

2. 整流回路の各ダイオードと並列にコンデンサを接続することにより, ダイオード整流回路が

発生する高次高調波電圧を抑制し, 直列形アクティブフィルタの所要容量をさらに低減でき

る。その結果,直列形アクティブフィルタのピーク値容量はダイオード整流回路の容量の 7%

程度でよいことを実験により確認した。

3. 直列形アクティブフィルタ出力の基本波電圧を調整することにより, 直流出力電圧を Ü5%
程度可変できる。この時, アクティブフィルタの出力電圧の実効値は増加するがピーク値は

ほとんど変化しないので, アクティブフィルタのピーク値容量は増加しない。

最後に, 本研究に関した今後に残された研究課題について述べる。

第 2章では, 三次共振回路を用いて 2 MHz の高周波動作を実現したが, 13.56 MHz 帯などのさ

らに動作周波数を高周波化する要求もある。動作周波数を高周波化するためには高速なパワー半

導体デバイスが必要になるだけでなく, 配線のインダクタンスや放熱なども考慮したスイッチン

グ素子の配置や共振回路のレイアウトなどパッケージングについても検討する必要があるだろう。

第 4章では, PWMインバータのソフトスイッチング法について検討した。本論文で提案した零

電流スイッチングインバータでは, スイッチング素子に連続的に共振電流が流れるため, スイッチ

ング損失を低減することはできたが導通損失はむしろ増大し, 本論文の実験結果ではハードスイッ

チングインバータに比べて効率は低かった。今後, 導通損失の低減法について検討する必要がある

と考えられる。すなわち, オン電圧降下の低い次世代 IGBTやMCT (MOS controlled thyristor)

などの採用や補助スイッチを用いてスイッチングの際にのみ共振電流を流す部分共振化などが考

えられる。

第 7章では, 直列形アクティブフィルタを用いた大容量用の直流電源システムについて検討し

た。本論文で提案した直流電源システムは, ダイオード整流回路と小容量の PWM変換器の併用

により, 電源電流高調波を生じることがなく, 直流コンデンサ電圧の制御も可能であるので, PWM

整流回路に代わる直流電源として期待できる。しかし, 提案した直流電源システムは直流から交

流へ電力を回生することができない。無停電電源装置などの多くの用途では順変換だけでよいが,

電力回生を必要とする用途もあり, 電力回生を可能にする回路方式が望まれる。
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