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１．序論 

 

１－１ 高周波デバイスによるパワーエレクトロニクスの発展 

 サイリスタの出現は，それまで比較的小電力の分野が主体であったエレクトロニクスの

応用を大電力分野に拡大する大きな変革をもたらし，電力を扱うエレクトロニクス所謂パ

ワ－エレクトロニクスは，電源装置や産業用の電動力応用より直流送電などの極めて大電

力の装置にまで拡大し，また，メカトロニクスより，家電製品やＯＡ機器に亘る極めて多

種多様な製品・分野に応用が拡大した[2-1]．さらに，それに続くＧＴＯ（Gate Turn 

Off）サイリスタやパワートランジスタのように制御信号で主回路電流をスイッチオフ出

来る自己消弧型電力用半導体デバイス（以後ターンオフデバイスと略称する）の実用化は，

逆変換での大きな障害であった転流問題を解決し，チョッパやインバータなど逆変換技術

の利用を大幅に拡大した．  

 

 このようなパワ－エレクトロニクス装置では，負荷側装置の要求より直流出力ではより

平滑な直流であることが，交流出力ではより歪みの少ない波形であることが求められる．

一方，電力装置であるから損失を最小限にするため，電力用半導体デバイス（以後パワー

デバイスと略称する）をオン・オフ両状態をスイッチして用い，このオン・オフ比率を調

整することで出力パルスの幅を変え，平均的に出力を調整するＰＷＭ（パルス幅変調）制

御が用いられている．そのため，出力リップルを減少するにはこのスイッチング周波数を

高めることがまず必要となる．  

 加えて，パワーエレクトロニクスが利用されるシステムでは，閉ループ自動制御が用い

られることが普通であり，現代制御理論（以後アドバンス制御と称する）の応用もしばし

ば必要となる．さらにサブシステムの制御でも，誘導電動機のベクトル制御のように極め

て高速で且つ精緻な制御を必要とする応用も増加している．このため，制御システムの主

要な構成要素となるパワーエレクトロニクス装置には，単に電力的に良好な変換を行うだ

けでなく，高い応答速度，分解能，精度，また制御系のパラメ－タ変動に対するロバスト

性など，全体システムの要求を満たす高度の制御性能を備えることが要求される． 

 応答速度を高めるには，まず，高周波スイッチングが必要であることは論ずるまでもな

いが，制御範囲の広いＰＷＭ制御を高速に且つ正確に遂行するにも，また，近年発達した

ＤＳＰ（デジタルシグナルプロッセッサ）などの高性能演算素子の高速処理能力を活用す

るにも，高周波スイッチングの利用が不可欠である． 
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 パワ－ＭＯＳ－ＦＥＴ（Metal Oxide Semiconductor Field Effect Transistor）やバ

イポーラトランジスタ(Bi-Polar Transistor)の性能向上と容量拡大はパワーエレクトロ

ニクスの高周波化を推進したが，この流れのなかで，高圧・大電流のサイリスタでありな

がら，ＧＴＯサイリスタより１桁高い高周波スイッチングを可能としたＳＩ（静電誘導）

サイリスタの開発は，大電力パワーエレクトロニクス装置をも高周波化する大きな契機と

なった． 

 これに続く異品種のパワーデバイスを複合化する技術の進歩によってＩＧＢＴ

（Insulated Gate Bi-Polar Transistor 絶縁ゲ－ト型バイポ－ラトランジスタ）の製作

が可能となり，このような高周波スイッチングを可能とするパワーデバイスの開発と実用

化によって，大電力のパワ－エレクトロニクス装置においてもkHzクラスの高周波スイッ

チングを利用することが可能となった[104]．  

 今日では，高周波スイッチングと高速の演算処理を基盤に，精緻なアドバンス制御を融

合してパワーエレクトロニクス装置の高性能化が達成されており，高周波パワーデバイス

の発達は，パワーエレクトロニクス装置の品質の画期的な向上と，利用される制御システ

ムの高度化を実現し，応用範囲の拡大に大きく貢献した [2-3]．  

 

１－２ 重要な共振技術応用 

 このように高周波パワーデバイスの開発によって，大電力の装置でも高周波スイッチン

グを利用することが容易にはなったが，パワ－デバイスには通電損失に加えてスイッチン

グ時に発生するスイッチング損失があり，その損失はスイッチング周波数に比例して増大

するので，大電力の装置では高周波スイッチングによる性能向上と損失低減とのバランス

を取ることが大きな課題である．そのため，高周波スイッチングでのデバイス損失を低減

する技術，すなわち，効果的なデバイスの制御，損失の少ないスナバー回路，また，高周

波スイッチングを考慮した主回路構造などが極めて重要であり，さらにはデバイスがスイ

ッチする時の電圧や電流を積極的に振動させ，無電圧や無電流でスイッチさせる共振型電

力変換技術，いわゆるソフトスイッチング技術が必要となる． 

また、パワーデバイスのスイッチング性能の向上には逆阻止特性を持たない逆導通型デ

バイスが好都合であったことより，大部分のパワーエレクトロニクス装置では電圧型が用

いられているが、パワーデバイスのスイッチング性能の向上は同時にターンオン速度を高

速化するので，その出力電圧の立ち上がり（dv/dt）が極めて急峻となり，この出力の高

いdv/dtに含まれる高周波成分によって，負荷機器の絶縁劣化、高周波漏洩電流増加、あ

るいは、軸受電蝕の発生などの問題を生じている [101][103]．  



 3

 さらに，コンピュータ利用は工業装置だけでなく商業施設や民生用にも広く普及し，個

人用の無線通信なども爆発的に拡大し，電子装置の社会的役割はますます重要になってい

るが，これらの弱電機器は高周波ノイズによる障害を受けやすいので，放射電磁波による

障害も顕在化しており，電磁波環境問題は大きな社会問題にまで拡大しつつある． 

 パワーエレクトロニクスが発生する電磁波の帯域は，前述の出力電圧のdv/dt増大によ

り問題の周波数領域に近づき，大電力を扱うので影響も大きく，発生源での対応を迫られ

る状況にあり，これら諸問題の対策としてもソフトスイッチング技術が重要である．  

 

１－３ 新たな発想のパワーエレクトロニクスの提案 

 前述のようにソフトスイッチングの応用は出力パルスのdv/dt緩和に有用であるが，今

日のパワーエレクトロニクスは，極めて制御範囲の広いＰＷＭ制御を行なうことによって

精緻な制御を可能としており，利用される最小出力パルス（最小オンパルス）幅が数μｓ

の狭小なパルスとなることもしばしばである．ソフトスイッチングの応用はこの最小オン

パルス幅を狭めることに制約を生じ，制御範囲を制限することになるので，高度の自動制

御を行うパワーエレクトロニクスにソフトスイッチングを導入することは容易でない． 

 そのため，工業的装置としての性能を損なわず同時に社会的な要求を満足するためには，

これまでの高周波スイッチングを用いて高性能化を達成したパワーエレクトロニクスの基

盤の上に，新たな発想の取り組みを加えることが必要と考えられる． 

 

 現在のところ，この制御上の要求とソフトスイッチングを両立させる決定的な手法が確

立出来ていないが，筆者はこれらの問題を予見し，ソフトスイッチングの導入を可能とす

るための当面の対策として，繰り返し周波数が比較的低くても良い波形が得られるパワー

エレクトロニクス装置を模索し，インバータが普及する前に多数利用され，今日でも有用

性になお一定の評価があるサイクロコンバータ方式のサイリストモータ（負荷転流利用の

無整流子モータ）の事例を参考に，多相交流より直接可変周波可変電圧の多相交流を得る

ＰＷＭサイクロコンバータに着目し，実用化研究を行ってきた．  

 このＰＷＭサイクロコンバータは，一般のＡＣ／ＤＣコンバータ＋ＤＣ／ＡＣインバー

タ方式と異なり直流段にエネルギー蓄積手段を要せず，デバイス総容量も小さくて済むな

どのメリットがある．また，逆阻止特性も可能なＳＩサイリスタを応用すれば回路構成も

簡素化できる見込みがある．特に，比較的低いスイッチング周波数でも良好な波形が得ら

れる大きな特徴があり，ソフトスイッチングの導入に好都合であることより，前記の課題

を解決する一つの手がかりと考えられる． 
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１－４ まとめ 

以上を要約すれば， 

１）パワーエレクトロニクスの高性能化には高周波パワーデバイスが極めて重要で， 

  ＳＩサイリスタの開発は大電力デバイス高周波化の大きな契機となった． 

２）高周波スイッチング利用には，それにマッチした応用技術が必要である． 

３）高周波スイッチングとアドバンス制御の融合にて，優れた制御性能が可能となる． 

４）高周波スイッチングの普及は，同時に多くの問題も顕在化させており，今後の 

パワーエレクトロニクスに新たな発想の取り組みを加えることを必要としている． 

  

 筆者はこのＳＩサイリスタの初期の開発に参画し，以後応用開発に携わり，以下の研究

事例の多くはＳＩサイリスタを用いて行ったものである．上記の観点より，  

 第２章［ＳＩサイリスタとその応用］では，まず，ＳＩサイリスタの原理，構造，特質，

応用技術の要点を述べ，高周波スイッチングを利用する場合に最大の課題となるスイッチ

ング損失を低減する方策として負荷共振技術を中心に，高周波誘導加熱用の電源として用

いる100kHz100kW級の高周波インバ－タと，出力5kW級のＤＣ／ＤＣコンバ－タの開発を

事例に，ＳＩサイリスタなど高周波スイッチングデバイスの利用技術と共振技術応用の要

点を示す． 

 第３章［高周波スイッチングと高度制御技術の融合］では，優れた制御性能を持つパワ

－エレクトロニクス装置を得るためには，高周波スイッチングを基盤に，現代制御理論を

応用することが極めて効果的である．事例として，近年問題となっている電源高調波や瞬

時停電の影響調査に必要となる任意の波形歪みと電源変動を自由に創製出来る高性能電源

として，ＳＩサイリスタを用いた高周波スイッチングインバ－タにデッドビ－ト制御を応

用して出力電圧の瞬時値をも制御可能とした成果と，モ－タ－ドライブで高速のトルク制

御を実現するために，ＳＩサイリスタを用いた高周波スイッチングインバ－タに瞬時空間

ベクトル制御を応用した成果を挙げ，高周波スイッチングと現代制御理論を融合すること

で極限的とも言える性能を達成できたことを示す．  

 第４章［究極のＡＣ／ＡＣ変換を目指すＰＷＭサイクロコンバータ］では，主として電

動機駆動用のＡＣ／ＡＣ変換装置を対象に，前述の高周波スイッチングに伴う課題に対応

する当面の対策として，ＰＷＭサイクロコンバ－タの研究成果を報告し，今後の環境に優

しいパワ－エレクトロニクスへ向けて当面の対策の一つとして提案する．  

 第５章［結論］では，以上の成果をまとめるとともに，今後の環境に優しいパワ－エレ

クトロニクスへ向けての取組を提案する． 
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２．ＳＩサイリスタとその応用 

 

２－１ はじめに 

 前述のように，パワーデバイスの発達により，可変速駆動の大部分がインバータドライ

ブになるほど逆変換技術の応用が飛躍的に拡大した．これらの装置では，性能向上のため

にはより高周波のスイッチングを必要とし，高周波スイッチングを可能とするパワーデバ

イスの開発に極めて強い要求があった． 

 このパワーデバイス高周波化の嚆矢となったものが東北大学西沢潤一元学長の発明にな

るＳＩサイリスタである [105]．これはそれまでの高速サイリスタやＧＴＯサイリスタよ

りスイッチング速度が１桁早い超高速のターンオフサイリスタで，ＧＴＯサイリスタと同

程度の高電圧・大電流素子が製作できる可能性があり，スイッチング損失も少なく，また，

極めて立ち上がりの早いパルス状の大電流を流せるなどの大きな特徴を持っている． 

 

 このＳＩサイリスタに続き，ＩＧＢＴなどの複合素子の目覚ましい進歩があり，一般産

業用の装置では，高周波スイッチングの利用により歪みの少ない良質の出力が可能となり，

パワ－エレクトロニクス装置の性能は飛躍的な向上が得られている[104]． 

 しかしながら，１－２に述べたように，このような高周波スイッチング利用で増大する

スイッチング損失の低減が大きな課題であり，また，パワーデバイスのスイッチング速度

の高速化に伴う，出力パルスの高いdv/dtによる諸問題など，留意すべき応用上の技術課

題が少なくなく，製品の形態，用途，要求される特性に応じた各種の利用技術の適正な活

用が極めて重要となる． 

 

 本章では，２－２にてＳＩサイリスタとその基本的な応用技術を紹介し，２－３にてス

イッチング損失低減の基本となる負荷共振技術の利用について述べ，それを利用した事例

として，２－４にて大出力高周波インバータへの，２－５にてＤＣ／ＤＣコンバータへの

応用事例を挙げ，さらに，２－６にて主として電動機駆動を対象とした共振技術について，

比較的実用的と思われる主要な方式をあげ，高性能パワーエレクトロニクスへの応用の可

能性について論じ，２－７にて本章を要約する． 
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２－２ ＳＩサイリスタについて 

 

２－２－１ ＳＩサイリスタの特徴 

 ＳＩ（静電誘導）型デバイスはそのゲート構造に特徴があり，トランジスタにＳＩ型の

ゲート構造を応用したＳＩトランジスタは，放送機用の高周波電力増幅装置や，バッテリ

ーフォークリフト駆動制御用のチョッパ等に多数使用された．サイリスタに適用したもの

は大電力の用途を対象としたもので，同じくゲートの構造で各種の形態がある．ゲートを

素子表面に配置した表面ゲート型は，高電圧化に制約があるが優れた高周波スイッチング

特性が得られる．高電圧・大電流の用途には埋め込みゲ－ト型が用いられる． 

 筆者は本論文の各種応用装置の研究開発にこの埋め込みゲート型ＳＩサイリスタを利用

した．また，これからのＳＩサイリスタの応用は大電力分野が中心になるものと考えられ

るので，本論文では，この埋め込みゲ－ト型ＳＩサイリスタを対象とする．  

 この埋め込みゲ－ト型ＳＩサイリスタは下記のような特徴を持っている[105]． 

（１） 高耐圧，大電流が可能．  

  （２）順方向電圧降下（オン電圧）が低い．  

  （３）高速． 

  （４）ｄｉ／ｄｔ耐量が極めて大きい．    

  （５）ｄｖ／ｄｔ耐量が極めて大きい．  

  （６）逆阻止特性も可能． 

      

２－２－２ ＳＩサイリスタの構造と作動原理 

 埋め込みゲ－ト型ＳＩサイリスタの

構造は，ｐｎｐｎ４層で構成される通

常のサイリスタと異なり，図２－２－

１のようにｐｎｎ３層よりなるダイオ

－ドのｎ層に数μｍの間隔で格子状の

ｐゲ－トを埋め込んだ構造としている．  

 ゲ－トが無電位の時はゲ－トは何の

作用もせずｐｎｎダイオ－ドと同じ構

造であるから，図２－２－２（ａ）の

オン状態に示すように，アノード～カ

ソード間に順方向電圧が掛かると， 

 

図２－２－１ ＳＩサイリスタの構造模式図 
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格子状のゲ－ト間の狭いｎ層部（チャンネルと呼ぶ）を通って順電流が通流する． 

 ゲ－トに負電位が与えられると，図２－２－２（ｂ）のオフ状態に示すように，チャン

ネル部分のキャリア－が排出され，この部分にキャリアが全くない空乏層が形成されるこ

とによって順電流を遮断する． 

 

 高電圧・大電力の半導体デバイスでは，

カソ－ド，アノ－ドそれぞれに電極を圧接

して用いる平型構造が一般的であるが，埋

め込みゲート型ＳＩサイリスタも同様な機

能・用途を対象としているので，同様に平

型圧接構造を採用している． 

 

 ＳＩサイリスタの性能向上には，他のパ

ワーデバイスと同様，微細化が極めて効果

的で，実用されるＳＩサイリスタは，図２

－２－３のように，数百個の要素ＳＩサイ

リスタをペレット上に配置し並列動作を行

わせている． 

 

 

図２－２－３ ＳＩサイリスタの 

       カソードパターンの一例 

（ａ）オン状態           （ｂ）オフ状態 

図２－２－２ 埋め込みゲート型ＳＩサイリスタの動作説明図 

ｾﾝﾀｰｹﾞｰﾄ方式逆導通SI ｻｲﾘｽﾀﾍﾟﾚｯﾄ 

耐圧：4,000V 可制御電流：2,000A 

細い矢羽根状の条が要素ｻｲﾘｽﾀである. 
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 ＧＴＯサイリスタと同様，中央部に設けたゲート極の周りに微細な要素ＳＩサイリスタ

を放射状に配置する放射状のカソードパターンを用い，要素ＳＩサイリスタへ合理的にゲ

－ト電流を供給する． 

 通常は高周波スイッチング特性を改善しやすい逆導通型で作られ，逆並列ダイオードも

内蔵することが多い．スイッチング性能の面では若干の制約もあるが，逆阻止特性のもの

も製作可能である［142］． 

 

２－２－３ ＳＩサイリスタの特性 

（ａ）ＳＩサイリスタの静特性 

   埋め込みゲ－ト型ＳＩサイリスタ

は，これまでに4,000V可制御2,000A級

の素子が作られており，鉄道車両用の補

助電源装置などに応用されている [108] 

[122][147][149]． 

 アノード・カソード間の耐圧は，ＧＴ

Ｏサイリスタと同じ原理構造であるので，

ＧＴＯサイリスタと同じ程度までの高耐

圧が可能である．また，電流容量につい

ては，スイッチング性能が優先され，高

速スイッチングでの可制御電流を高めることが重視されるので静的な電流容量はあまり意

味がないが，ＧＴＯサイリスタがＰＮＰＮの４層構造であるのに対し，ＳＩサイリスタは

ＰＮＮの３層構造のためオン電圧はＧＴＯサイリスタより低く，同等以上の電流密度が可

能と考えられている．  

 埋め込みゲ－ト型ＳＩサイリスタは，前述のように，ゲ－ト無制御ではダイオ－ドと同

等となり順方向は自由に導通し，ゲ－ト－カソ－ド間にゲ－トが負電位となるネガテイブ

バイアスを与えることによって順方向電流を遮断するいわゆるノ－マリ－オン特性を持っ

ている．したがって，順方向の阻止特性は，図２－２－４のようにゲ－トに与えられるネ

ガティブバイアス電圧に比例した順阻止電圧特性となる．この順阻止電圧とゲ－トに与え

られるネガティブバイアス電圧との比は一種の電圧増幅率と看做される．この順阻止電圧

増幅率は，設計にもよるが数十倍以上の高い倍率にすることも容易で，低いネガティブバ

イアス電圧で高い順阻止電圧を得ることが出来る． 

 

図２－２－４ 順方向阻止特性 
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 ゲート層を通ってアノード電流が通流する通常のサイリスタと異なり、ＳＩサイリスタ

のゲートにはアノード電流を通流させなくてもよいので，ゲート極のｐ層の比抵抗は比較

的自由に選定できる．したがって，ゲートーカソード間の逆耐圧はＧＴＯサイリスタに比

べ極めて高く，160V 程度にまで高くすることができる．これはターンオフさせるときに、

ゲート－カソード間に高い逆バイアス電圧を印加し，ゲート近傍のキャリアを高速に引き

抜くことを可能にするので，高速スイッチングには極めて好都合である． 

 ターンオフ状態を維持するためのゲートーカソード間の負電圧は，アノードーカソード

間に印加される電圧の十数分の一，乃至数十分の一の電圧で良く，電流は，逆素子状態の

ダイオード漏れ電流程度の僅少な電流しか流れないので，ターンオフを維持するための電

力は取り扱う電力に比べ無視できるほど小さい． 

 

（ｂ）ゲ－ト制御特性 

   埋め込みゲ－ト型ＳＩサイリスタは，前述のネガテイブバイアスを除去することだ

けでもタ－ンオンさせる事が出来るが，加速電流をゲ－トに与えるとタ－ンオン時間を短

縮することができるので，ターンオン損失を低減するためには数Ａのゲ－ト電流を流すこ

とが望ましい．この電流は加速電流であるからＧＴＯサイリスタよりも少ない値で良く，

回路条件によって生ずることのある失弧防止のために流す電流も当然少なくてよく，タ－

ンオンさせるための電力，およびオン状態を維持する電力はＧＴＯサイリスタよりかなり

小さい． 

 

 タ－ンオフさせるにはゲ－トにネガテイブバイアスを与え，ゲ－ト近傍よりキャリア－

を引き抜くことになり，それによる電流がゲ－トより流出する．ＧＴＯサイリスタと同様，

アノード電流の数分の一のピーク値を持つゲート電流が必要となるが，ターンオフ時間が

極めて短いので，ターンオフに必要なゲートドライブ電力は，ＧＴＯサイリスタに比べ極

めて少ない．また，高速にタ－ンオフさせるにはこのキャリア－引き抜きを高速に行う必

要が有るが，前述のようにゲート層を通ってアノード電流が通流する通常のサイリスタと

異なり，ＳＩサイリスタではゲートにアノード電流を通流させなくてもよいので，ｐゲー

ト層の比抵抗選定の自由度が高く，ゲートーカソード間の逆耐圧を極めて高くすることが

可能である．従って，この特質を利用し，ターンオフ時に高電圧を印加してキャリアーの

引き抜きを加速することも可能となる．  

 これらのゲ－ト制御の電圧・電流，並びにそれに対応するアノ－ド電流，アノ－ド－カ

ソ－ド間電圧の摸式図を図２－２－５に，実際の試験波形を図２－２－６～７に示す． 
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（ａ） 試験回路 

         （ｂ）スイッチング試験時の各部電圧・電流波形 

図２－２－５ ＳＩサイリスタのスイッチング時の各部電圧・電流波形の模式図 

電圧クランプ

スナバー 

ｱﾉｰﾄﾞ電流 

ｾﾝｻｰ 
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図２－２－６ ＳＩサイリスタのターンオン実測波形の一例 

図２－２－７ ＳＩサイリスタのターンオフ実測波形の一例 
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 タ－ンオフの際は，ＧＴＯサイリスタと同様に，まずアノ－ド電流が急激に減少し，そ

の後やや緩やかに減少する所謂テ－ル電流がある．従ってこのアノ－ド－カソ－ド間の電

圧，電流の積のスイッチング損失を発生する．しかしながら，タ－ンオフ時間，およびこ

のテ－ル電流が流れる時間はＧＴＯサイリスタに比べて極めて短く，また，高電圧のＩＧ

ＢＴと比較してもテール電流の大きさも持続時間も短く，ＧＴＯサイリスタや高電圧のＩ

ＧＢＴに比べスイッチング損失は極めて小さく出来る． 

 

（ｃ）ｄｉ／ｄｔ耐量 

   一般のサイリスタでは，タ－ンオン直後はゲ－ト近傍がまず導通し，ある時間をか

けて導通領域が全面に拡大する．そのため，ターンオン直後に立ち上がりの早い大電流，

すなわち大きなdi/dtのアノード電流を通流するとゲート近傍の電流密度が限度を超え局

部的な過負荷となり使用可能なdi/dtには制限があるが，埋め込みゲ－ト型ＳＩサイリス

タのチャンネルはｎ層のオ－ミックな抵抗で形成されており，仮に電流集中が発生しても，

そのチャンネルの電圧降下が増大し，他のチャンネルに自動的に分流するので，本質的に

電流集中が防止され，他のサイリスタに比べ極めて大きなdi/dt耐量を持っている． 

 通常のゲ－ト制御でも 2,000A/μｓ以上の耐量があり，タ－ンオン性能が重要なパルス

電源等のようにインパルシブな大電流を通流する応用では，ゲートに特に大きな加速電流

を与えれば，数万 A/μｓ以上の急峻な立上りを持つ電流をターンオンすることも可能で

ある [106]～[108][141][148]． 

 この特質はパルス状の大電流を利用するレーザ電源などには極めて好都合で，ウラン濃

縮用の銅蒸気レーザを駆動する電源として，ＳＩサイリスタ用いて出力 100W 級のパルス

電源を完成し，この種の電源では，世界で初めて半導体化に成功した事例（レーザ学会，

ならびに電気学会より表彰受賞[153][154]）も有り，パルスパワ－の分野では最も有用な

パワーデバイスとして注目を集めている[109]．  

 

（ｄ）ｄｖ／ｄｔ耐量 

   dv/dt 耐量も極めて大きい．一般のサイリスタはタ－ンオフ後アノードーカソード

間に大きなdv/dtの電圧が印加されると，接合間容量に充電電流が流れ，それによってタ

－ンオンすることがあり，大きなdv/dtの電圧印加が制限されるが，埋め込みゲ－ト型Ｓ

Ｉサイリスタでは，ゲート極の接合間容量が小さく，また，タ－ンオフ時にはゲ－トは逆

電圧が印加されているので接合間容量の充電電流の影響が極めて少なく，アノ－ド－カソ

－ド間に急峻な立上りを持つ電圧が印加されてもオフ状態を安定に維持することが出来る．
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したがって，ＧＴＯサイリスタなどに比べ，dv/dt 耐量が極めて大きく，通常の応用回路

でも2,000V/μｓ以上の耐量が得られる． 

 

（ｅ）スナバ－回路 

   一般のＧＴＯサイリスタでは，アノ－ド・カソ－ド間に図２－２－８（ａ）または

（ｂ）に示すような大容量コンデンサを用いたスナバ－回路を必要とする．スイッチング

でこのスナバ－コンデンサの充放電が行われるのでスナバ－回路抵抗に損失を発生する． 

 ＳＩサイリスタはスナバ－回路なしでもある程度のアノ－ド電流まではタ－ンオフ可能

であるが，通常の用途では小容量のスナバ－回路を付加することが実用的である．ただ，

dv/dt 耐量が高いので，スナバ－回路のコンデンサ容量はＧＴＯサイリスタに比べて極め

て小容量で良く，そのため，スイッチングに際してスナバ－回路抵抗での損失が大幅に軽

減出来る [110]．  

 また，図２－２－８（ｃ）に示す電源クランプ型スナバーは，コンデンサを電源電圧で

充電しておき，その電圧を上回る高電圧サージ電圧だけを吸収させ，それ以下の電圧では

作用しない．２－４および３－２の応用例のように，ＳＩサイリスタではこの電源クラン

プ型スナバーを利用し，通常運転時のスナバ－回路での損失をなくすことも可能である． 

 

（ａ）ＲＣスナバ  （ｂ）充放電型ＲＣＤスナバ （ｃ）電源クランプスナバ 

 

      図２－２－８ 代表的なスナバ回路と動作波形 



 14

（ｆ）過負荷耐量 

   サイリスタ構造であるから，ＳＩサイリスタの過電流に対する耐量は一般のサイリ

スタと同様，パワーデバイスではもっとも大きい部類に属する．しかしながら，ターンオ

フ可能な電流すなわち可制御電流は定格電流の２～３倍程度であるので，出力短絡時の過

電流が大きい電圧型パワーエレクトロニクス装置では，この可制御電流で過電流を遮断し

保護することには限界がある．従って２－４の高周波インバータなどで採用した保護方式

のように，事故電流の遮断にパワーデバイスのターンオフ機能を利用せず，むしろオン電

流の過負荷耐量が大きいことを積極的に活用することが適している． 

 例えば，電圧型インバータに応用した場合は図２－２－９のように，直流入力側に小容

量のコンデンサを付加したサイリスタスタックと直流電源の間に電流を制限するリアクト

ルを設置しておき，過電流を検知したときは、インバータの全サイリスタを一斉にターン

オンさせる．スタックに付加したコンデンサの電荷はサイリスタにより放電されるが，こ

の際，主回路に存在するインダクタンスと直列共振回路が構成され，コンデンサは正常運

転時と逆の極性に充電される．ＳＩサイリスタをターンオン指令したあと上記共振周期に

合わせた時間でオフ状態に変えておけば，コンデンサの電圧極性が反転し，ＳＩサイリス

タが逆バイアスされた時点で，安全にターンオフさせることが出来る．  

この保護作動の間の直流電源よりの電流はリアクトルによって制限されるので，引き続

き運転継続することも可能である．保護作動後一旦停止するときは，直流電源側平滑コン

デンサの電荷を積極的に放流させることが望ましい． 

 

図２－２－９ 電圧型インバータ回路での共振反転による過電流保護方式説明図 
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なお，制御電源が切れることでもノーマリーオン型のＳＩサイリスタは導通するので，

それによる放電を防止するために，平滑コンデンサの電荷を放電させたあとに制御電源を

切るように構成することが望ましい． 

 

２－２－４ ゲ－ト制御回路 

 図２－２－１０にゲ－ト制御回路

の一例を示す．ターンオンさせる時

は，ＦＥＴ１を導通させ，独立した

＋5V 電源よりＳＩサイリスタのゲ

－トに数Ａの電流を与え，前述のよ

うにタ－ンオンを加速する．ターン

オフ時には，ＦＥＴ２および３を導

通させ，－24V 電源をゲ－トに与え

て大きなゲ－ト逆電流を流し，ＳＩ

サイリスタをタ－ンオフさせる． 

 図２－２－１１にゲ－トドライブ

電圧・電流の一例を示す．図に示す

ようにゲートに逆バイアスを与えた

のち若干の蓄積時間が有るが，最近

実用化されているＧＣＴ（Gate Commutated Thyristor）のように，サイリスタの周辺に

ゲ－ト制御デバイスを同心円状に配置し，ゲ－ト電極よりの引出し線のインピ－ダンスを

下げ，キャリア－排出を高速に行うことで蓄積時間を短縮することも同様に可能である． 

 

  

図２－２－１０ ゲートドライブ回路 

図２－２－１１ ゲートドライブ波形の概形 
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２－２－５ ＳＩサイリスタの将来性 

ＩＧＢＴの目覚ましい開発があり，低圧用のパワーエレクトロニクスの分野では，ＩＧ

ＢＴが殆どの応用を独占する状況にある．高圧・大電流のＩＧＢＴの開発も進められてお

り，3kV を超える製品も開発されている．しかしながら，トランジスタ構造のＩＧＢＴで，

サイリスタですでに達成されている8kVを超える高圧を実現することは原理的にも困難と

考えられ，発売されている3kV級のＩＧＢＴではテール電流がかなり大きい難点もある． 

従って，高圧・大電流を必要とする電力用，鉄道車両用，あるいは高圧で極めて大きな

di/dt を持つ大電流を通流する必要のあるパルス電源などの用途には，なお，高圧・大電

流で，且つ大きなdi/dt耐量を持つサイリスタ構造の素子が有利とされている．ＳＩサイ

リスタは，これらの用途に極めて好適である．  

 また，今日のパワーエレクトロニクス装置ではほとんどが電圧型回路で構成され，利用

されるパワーデバイスも逆導通特性のものが普通になっている．これは電源として電圧源

方式が汎用性が高いことにもよるが，逆導通特性がデバイスの高速化に好都合であったこ

とも大きな要因であった．この傾向が電流型回路方式の競争力を低下させ，それにより，

逆阻止デバイスの市場が狭まり，ひいては逆阻止デバイスが入手困難となる状況を招き，

電流型回路方式の採用の大きな障害となっている．  

 周知のように電流型の回路方式は，スイッチング周波数が低くても良好な出力波形を得

やすく，また，出力短絡などの異常時の保護が容易であるなどの特徴もあり，大電力の分

野では根強い需要がある．そのため，高周波スイッチングを可能とするパワーデバイスで

ありながら，逆阻止特性の素子製作を可能とするＳＩサイリスタの存在は，大電力のパワ

ーエレクトロニクス装置では重要な意味を持っている．  

 

 以上のように，ＳＩサイリスタは極めて優れた特徴と可能性があり，大電力応用を中心

とする分野より相当の評価と期待を持たれている．事業として成立させるための課題は少

なくないが，開発への新たな注力も行われており，さらなる発展が期待される. 

 

注．ＳＩサイリスタのシンボルについて 

  まだ公的に決められたものはなく各種のものが使われ 

  ている．筆者はこれまでＧＴＯサイリスタのシンボルに， 

  静電誘導型の構造を加味した右図に示すものを使用して 

  きたので，本論文でもこれを利用した． 

                           ＳＩサイリスタのシンボル 
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２－３ 共振技術の重要性 

 

２－３－１ 共振技術を必要とする背景 

 前述のように半導体デバイスの進歩により，高周波スイッチングを利用することで極め

て良い性能が出せるようになった．しかしながら，高圧・大電流のデバイスでのスイッチ

ング損失低減は必ずしも容易でなく，大電力の装置ではデバイス自体のターンオフ性能だ

けに依存する高性能化は依然として困難が多い．  

 デバイスでのスイッチング損失を低減するため，負荷にインダクタンス，またはコンデ

ンサなどの部品を付加して，デバイスがスイッチする際に負荷電流，あるいは電圧を振動

させるように構成し，デバイス電圧が零，あるいは電流が零の時にスイッチさせるように

するとスイッチング損失を大幅に低減することが可能となる．数百ｋＨｚ以上の高周波ス

イッチングが必要となるＤＣ／ＤＣコンバータや，大電力の装置で高周波スイッチングを

必要とする場合は，このような共振型のソフトスイッチングが極めて有用な手段となる． 

  

 一方，前述のように，パワ－デバイスのスイッチング速度の高速化により，エレクトロ

ニクス装置の出力電圧パルスのdv/dtがさらに大きな値になり，接続される電動機の絶縁

劣化，高周波漏れ電流の増大，軸受けの電触などの問題があり，誘導あるいは放射する電

磁波による障害も大きな問題となっている[103]．上記の共振型技術を利用したソフトス

イッチングを用いるものは，出力に共振周波数以上の高周波は含まないので，上述のよう

な出力電圧の高いdv/dtによる障害の低減にも有用である． 

 

２－３－２ 共振応用の基本方式 

 この共振型電力変換には各種の方式があり，用途，容量により多種多様な回路構成が考

案されている．基本的にはＬＣ回路の共振現象により，スイッチする際の電圧や電流の波

形を正弦波状にして，デバイスに印加される電圧と，通流電流の重なりを低減する． 

 早くより実用化が進められている比較的小電力のスイッチング電源などでは，電圧波形

を正弦波状にするものを電圧共振スイッチ，電流を正弦波状にするものを電流共振と言い，

デバイスの印加電圧が零電圧でスイッチさせるものを零電圧スイッチ（ＺＶＳ），零電流

でスイッチさせるものを零電流スイッチ（ＺＣＳ）と分類される[102][117]． 

 また，次節で述べる大電力の装置で負荷との共振を行わせるものでは，負荷と並列に共

振コンデンサを設置して並列共振を行わせるものを並列型，直列に置き直列共振を行わせ

るものを直列型とも呼んでいる． 
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 共振回路の構成についても，モータードライブなどでは，負荷側に共振用のＬＣを付加

して負荷との共振回路を構成するのでなく，インバータの直流入力側に共振回路を設け，

直流入力を振動させてＺＶＳ，またはＺＣＳを行わせるいわゆるＤＣ共振リンク方式 

[118][119][143] や，若干の部品を追加して主回路デバイスのタ－ンオンまたはタ－ンオ

フの際にだけ電圧あるいは電流を共振的に振動させる部分共振方式[102][140][144][150]， 

さらに近年，補助デバイスを用いた共振回路を付加し，主デバイスのターンオン・オフの

部分で共振を行わせ，ＰＷＭ制御と組み合わせて利用するＡＲＣＰ（補助共振転流ポ－

ル）インバ－タなども提唱され，大出力で制御範囲の広いＰＷＭ制御を要する用途にも応

用が始まっている [120][121][122][151]． 

 

 ＤＣ／ＤＣコンバータでの応用を主体に，基本的な形態を説明する．図２－３－１は電

圧共振の一例で，共振回路としてのＬｒ，Ｃｒと共にスイッチ素子としてのトランジスタ

Ｔｒと逆並列にダイオ－ドＤｒを使用している．この回路では素子Ｔｒに印加される電圧

が片極性となるため半波型電圧共振スイッチと呼ばれる．これに対し，素子に直列に逆電

圧阻止ダイオ－ドを接続し，スイッチ素子に両極性の電圧が掛けられるようにしたものは

全波型電圧共振スイッチと呼ばれる．  

 図２－３－２は図２－３－１の半波型電圧共振スイッチの波形を示したもので，スイッ

チがオンの期間はＬｒを通して負荷に給電しているが，オフ時にはスイッチの電流はコン

デンサＣｒへ転流して零となり，以後はＬｒとＣｒで共振回路が形成される．これにより

コンデンサＣｒの両端電圧すなわちスイッチＴｒの電圧ｖは正弦波状の振動波形となり，

ハ－ドスイッチングと比較し，電圧の立上りが緩やかであり，オフ時のスイッチング損失

は減少する．スイッチオンでは，コンデンサ電流がダイオ－ドＤｒに転流しｖが零となっ

た後にオンさせることによりスイッチング損失の発生を無くすことが出来る． 

                   

図２―３―１ 電圧共振スイッチ 図２―３―２ 電圧共振スイッチング波形 
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 図２－３－３は電流共振の一例で，図２－３－４はそのスイッチングにおける電圧ｖと

電流ｉの波形を示す．スイッチＴｒと逆並列ダイオ－ドＤｒを一括した電流ｉは，Ｌｒ，

Ｃｒの共振回路にて正弦波状となり，また，この電流の極性は両方向となる．このため図

２－３－３の回路は全波型電流共振スイッチと呼ばれる． 

  

 

 

 共振スイッチはこの他にも図２－３－５，６のように多くの種類が有り，２－５－２に

て詳述するが，ＤＣ／ＤＣコンバータだけでも多数の組み合わせ回路が成立する[117]． 

 

 

 

 

 

図２－３－３ 電流共振スイッチ 図２－３－４ 電流共振スイッチング波形 

図２－３－５ 各種の電圧共振スイッチ 図２－３－６ 各種の電流共振スイッチ 

i

i 
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２－３－３ 共振技術応用の課題 

 スイッチング損失低減には極めて効果があるが，共振技術の応用は必ずしも簡単ではな

い．ＤＣ／ＤＣコンバ－タに応用する場合の課題を挙げれば， 

（１） 負荷変動や入力電圧の変動でスイッチング周波数が大幅に変動することが多く，

出力フイルタを最低周波数で設計せざるを得ず，不経済となる． 

（２） 電圧共振ではスイッチに加わる電圧のピ－ク値が共振現象により増大し，電流共

振では電流のピ－ク値が増大する．このため，スイッチデバイスの定格はより大

きいものを選定する必要が有り，また，共振回路のＬ，Ｃもそれらによる損失を

考慮する必要が有る． 

（３） 共振条件に負荷が影響し，電圧共振型では軽負荷時に零電圧スイッチが出来無く

なり，また電流共振では重負荷時に零電流スイッチが出来無くなる範囲も生じる． 

などの問題がある． 

 

 このように，共振技術の応用については，単にスイッチを共振スイッチに変更するだけ

では主スイッチのスイッチング損失は低減できても全体システムが不経済になる場合があ

り，特に簡素な回路構成を要求されるスイッチング電源用のＤＣ／ＤＣコンバータ等では，

回路構成自体を大きく変更する必要も生じる． 

 利用可能な回路方式は極めて多岐に亘り，それぞれがある目的には好都合な性質と同時

に場合によっては別の面で大きな障害ともなる特質を併せ持ち，すべての応用に普遍的に

適用できる決定的な回路方式を得ることは困難である．従って，用途，目的に応じた評価

関数により適正に検討し，採択することが必要となる． 

 

 筆者等は，ＳＩサイリスタを利用した各種の応用装置開発に際し，負荷との共振を利用

しスイッチング損失を大幅に低減することを試み，それらの成果と改良点について報告し

たが[3-8][3-9][3-11]～[3-15]，以下にＳＩサイリスタと共振技術を利用した研究事例と

して，高周波誘導加熱用大出力高周波インバ－タと，大容量ＤＣ／ＤＣコンバータの成果

を挙げ，ＳＩサイリスタを中心にした共振技術利用の要点を述べる． 
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２－４ 誘導加熱用高周波インバ－タへの応用 

 

２－４－１ 開発の背景と概要 

 歯車のような機械部品では金属面を相互に接触させ，摺動して使用するものが少なくな

い．これらの部品では摺動寿命を長くするには表面の硬度を高める必要が有り，高温度に

加熱して急冷するいわゆる焼入れが利用される．しかしながら，歯車全体を加熱して焼入

れすると，表面は硬化できるものの歯全体が硬化して脆くなり，折損しやすくなる問題を

生ずる．そのため，歯車の周囲に数タ－ンのワ－キングコイルを設置し，それに高周波の

電流を通流したときに発生する高周波磁界によって歯車内に誘起する渦電流が，表皮効果

によって歯車の周辺部，すなわち歯の表面部分に集中することを利用し，硬化させたい歯

面の表面部分だけを加熱し，それを急冷して歯面だけを硬化させ，歯全体としては所要の

鋼としての特性を保持させることが行われている． 

 この高周波誘導加熱では，加熱する深さは周波数の平方根に比例するので，対象物の形

状寸法により数kHz数百kHzの高周波が用いられる．また，必要な部分に短時間に大電力

を集中するので，所要の電力も数百kWの大電力を必要とすることも珍しくない． 

 

 このような高周波誘導加熱は，金属の高周波焼き入れなどにとどまらず，半導体デバイ

ス製造で重要なエピタキシャル成長装置や，金属の真空溶解装置など広い分野にて多数利

用されるようになり，周波数範囲も所要の電力も多種多様なものが要求される． 

 このような電源には，古くは誘導子型の高周波発電機や真空管発振機が利用されたが，

小型軽量化，高効率化，制御性能の向上などのため，高性能な高周波インバ－タ化の要求

が高かった．高周波パワーデバイスの進歩はこの分野でも大きな発展をもたらしたが，数

十 kW を超える大出力で，数十 kHz 級の電力変換を効率良く達成することは今日でも必ず

しも容易ではない． 

 

 筆者らは，前述の誘導加熱用の高周波インバ－タを対象に，大電力に適した高周波デバ

イスであるＳＩサイリスタを用い，それに共振技術を利用して高性能化することを試み，

良好な成果を得た [3-8][3-9][4-5]～[4-8]． 

 本節では，60kHz 100kW 級高周波インバ－タへのＳＩサイリスタ応用と共振技術の利用

を中心に，回路方式の選定，共振制御の要点，ならびに高周波パワ－エレクトロニクスの

技術上の課題の改良について述べる． 
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２－４－２ 開発要求と回路方式の選定 

 要求仕様としては，表２－４－１のように，定格 60kHz 100kW 最高 100kHz 最低 30kHz

（最大出力は周波数に応じて増減）が要求された．また，高周波焼入れの用途より，周波

数・出力の迅速な調整機能が要求され，また負荷となるワ－キングコイルは赤熱まで加熱

される被加熱物近傍に設置されるので，絶縁上は極めて過酷な状態で，絶縁劣化による短

絡事故も相当な頻度で発生するため，負荷短絡事故に対する確実な保護が要求される． 

 

 上記のような大電力の高周波を，デバイスのターンオフ能力だけで遮断するいわゆるハ

－ドスイッチングで変換処理することは，如何なる高性能のデバイスを以てしても容易で

なく，また，スイッチング損失が大きく不経済な装置となるので，共振技術の利用が不可

欠となる．このためには，電流型インバ－タでは負荷と並列に共振コンデンサを設置して

いわゆる並列共振を行わせ，電圧型インバ－タでは負荷と直列に共振コンデンサを設置し

て直列共振を行わせることが用いられる． 

 

 誘導加熱で通常用いられるワ－キングコイルは数タ－ンで極めて低インピ－ダンスであ

るため，インピ－ダンスマッチングのためのトランスをワ－キングコイルに近接して設置

する必要がある．また，電源装置は，性質より環境が劣悪な作業現場とは相当離れた場所

に設置されるのが普通なので，送電損失を低減するため数千Ｖの高電圧で送電する．その

ため，電流型インバ－タを用いるものでは，インバ－タの出力側に昇圧用の特殊な高周波

トランスを用いる必要がある．一方，電圧型インバ－タではマッチングトランスの一次巻

線と直列共振させるので，共振のＱを高くすると回路電圧は必然的に高電圧となり，送電

用の昇圧トランスを省略できるメリットがある． 

 

 負荷短絡事故などに対する保護については，電流型インバ－タは直流段に高インダクタ

ンスのリアクトルがあるので，仮に負荷短絡があっても電流が急増せず保護は比較的容易

である．一方，電圧型インバ－タでは直流段に大容量のコンデンサがあるので，負荷短絡

があると大電流が流れ保護は容易でない．経済的な保護方式が重要な課題となる． 

 

 このように高周波インバータのとしては電流型，電圧型両方式があり，それぞれ特徴が

ある．これまで高速サイリスタを利用した比較的低周波の装置では，保護重視の観点より，

主として電流型が多用されてきた．筆者等は，10kHz 級の比較的低周波用の用途には電流

型も開発したが [3-9][4-7][4-8]，通常のＳＩサイリスタは他のパワーデバイスと同様， 
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   項 目    標準仕様 備 考 

１．入力 

  電   圧 

  周 波 数 

  相 線 数 

  定格直流電圧 

  定格直流電流 

  

440V ± 10% 

50/60Hz± 3Hz 

３φ ３線 

500V 

217A 

 

２．出力 

  容   量 

  定格周波数 

  電   圧 

  電   流 

  出力調整範囲 

  周波数同調範囲 

  定   格 

  負荷力率 

  出力整定精度 

  出力整定時間 

  変換効率 

 

100kW 

60kHz 

440V 

240A 

100～20% 

100～20kHz 

連 続 

0.95以上 

±1%以内 

0.1s以内 

90%以上 

 

 

 

基本波実効値 

同上 

３．制御機能 

  出   力 

 

 

 

  周 波 数 

 

電圧制御(AVR) 

電流制御(ACR) 

電力制御(APR) 

出力低減制御 

同調制御 

 

 

   選択可能 

 

60kHz以上にて 

４．保護機能 

   

 

 

 

 

 

 

 

入力過電流 

入力フューズ断 

直流短絡 

出力過電流 

整合コンデンサ過電圧 

同調はずれ 

停電 

 

５．周囲条件 

  温   度 

  湿   度 

 

0～40℃ 

相対湿度85%以下 

 

６．冷却方式 

  水   温 

  流   量 

  圧   力 

水冷 

入水温度 40℃以下 

10l/min×4水路 

1.1kg/㎝２（10l/min） 

水質： 

比抵抗 100kΩ－㎝ 

PH   6.5～7.5 

硬度  100PPM以下 

蒸発残留物120PPM以下 

７．外形・質量 

  外   形 

  質   量 

 

800W×1950H×1000D 

約 820kg 

 

 

表２－４－１ 誘導加熱用高周波インバータの開発仕様 
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高周波スイッチング性能を重視し逆導通型デバイスとしていたため，比較的高周波の用途

には，逆導通型ＳＩサイリスタの特質を生かし，負荷との直列共振を用いた電圧型インバ

ータとすることが適していると判断し，所要の保護機能などは装置全体として対処するこ

ととして，電圧型を採用した． 

 

 金属焼入れ用の誘導加熱電源としては，出力電圧，電流，あるいは電力の制御が必要で

あり，また，所要の電力規模が大きいことより出力の調整は交流電源を整流し直流電源を

作るＡＣ／ＤＣコンバ－タ側で行い，高周波インバ－タでは高周波への変換と周波数を調

整して行う共振点の同調制御を主体に分担させることにした．  

 

２－４－３ 主回路の構成 

 大電力の高周波インバ－タでは，デバイスのスイッチング損失とスナバ－回路の損失が

周波数に比例して増大し，インバ－タ全体の損失の大部分を占める．そのなかでもタ－ン

オフ時の損失が大きな割合となる．そのため，タ－ンオフ損失を低減することが最も重要

な技術課題となる． 

 図２－４－１に主回路構成を示す．前述のように，直列共振方式の電圧型インバ－タを

採用し，1200V 300A 定格のＳＩサイリスタにてフルブリッジ回路で電圧型インバ－タを

構成し，バランスリアクトルを用いて３ユニット並列で使用している．出力側に直列コン

デンサを設置し，負荷であるマッチングトランスの一次コイルと直列共振回路を構成する．

使用したＳＩサイリスタの主要特性を表２－４－２に示す． 

 図２－４－１ 高周波インバータの主回路
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 ＳＩサイリスタスタック

は，図２－４－２のように

主回路インダクタンスが増

大せぬよう水冷の冷却フイ

ンを用い，２ア－ム一体と

して極力小型のスタックに

組み立てている． 

  

  スナバ－回路については，

ＳＩサイリスタの優れた遮

断能力を活用し，電源電圧

を超えたサ－ジ発生時だけ

作用するいわゆるクランプ

型スナバ－回路を使用し，

通常のスイッチングでのス

ナバ－回路損失発生を防止

している． 

  

  また，直流電源回路には

事故時の電流制限用に逆並

列ダイオ－ドを設置した小

容量のアノ－ドリアクトル

を設け，そのインバ－タ側

には高周波用の小容量コン

デンサを併置し，常用時の

高周波リップルを分担させ

ている．         

 

表２－４－２  

使用したＳＩサイリスタの特性 

図２―４―２ 水冷式ＳＩサイリスタ 

       スタック外観 
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 直列共振を利用するので，

デバイスの電流は 図２－

４－３に示すように正弦波

状の波形となり，タ－ンオ

フ直前の電流値を極めて小

さく出来る．この効果によ

り，デバイスのスイッチン

グ損失は極めて小さく，ま

た，サイリスタスタックを

小型にして回路のインダク

タンスを減少したことと相

俟って，タ－ンオフ時に発

生するサ－ジ電圧も極めて

小さくすることが出来る． 

 

  電圧型インバ－タでは主スイッチに逆並列に接続するダイ－ドの逆回復時のリカバリ特

性は極めて重要で，高速のまた緩やかな回復特性が望まれる．しかしながら，高電圧大電

流のダイオ－ドでリカバリ特性の良いものを得ることは極めて困難である．そのため，こ

の装置ではインバ－タを若干の遅れ力率で運転することで，ダイオ－ドの責務を減じ比較

的特性の良い小電流ダイ－ドを並列使用することで対処した．なお，直流段に設置してい

る短絡サイリスタＤＴＨは，保護作用の際，平滑コンデンサの電荷を放電させるもので，

詳細については後述する． 

 

２－４－４ ゲ－ト制御 

 ２－２で述べたように，埋め込みゲ－ト型ＳＩサイリスタはいわゆるノ－マリ－オン型

のデバイスで，ゲ－ト無電圧時はダイオ－ドの特性となり導通する．しかしながら，タ－

ンオン時間を短縮し損失を低減するため図２－２－１１のようにゲ－ト電流を加えタ－ン

オンを加速する．タ－ンオフ時にはＳＩサイリスタのゲ－ト－カソ－ド間の逆耐圧が比較

的高いことを活用し，高い逆電圧をゲ－ト－カソ－ド間に印加し高速にタ－ンオフさせる．

ゲ－トドライブ回路は，図２－２－１０に示すすものと同様なものを用いた． 

 

 

図２－４－３ 出力電圧・電流波形 
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２－４－５ 制御システム 

 制御システムの概要を図２－４－４に示す．前述のように電源側のサイリスタコンバ－

タで，ＡＣ／ＤＣ変換を行い，出力の調整を担当させる．この制御は必要に応じ出力電力

制御，電流制御，あるいは電圧制御の３通りの選択を可能とした．  

 金属の焼入れ用の誘導加熱では，被加熱体が赤熱し素材で決るキュ－リ－温度を超過す

るとパ－ミアビリティが大きく変化する．これは負荷の等価インダクタンスの急変となり，

共振回路での大きなパラメ－タ変動となる．このような共振条件の急変があっても，イン

バ－タにとって共振を適正に維持することが極めて重要である．そのため，インバ－タ周

波数を負荷の共振周波数に追従させることとし，図に示すように，検出したインバ－タ出

力電流の位相を出力電圧位相と比較し，その偏差を増幅してフエーズロックル－プに与え，

インバ－タの周波数制御を行わせることとした．なお，コンバ－タ側の制御については常

用の手法であるので省略する． 

 

図２－４－４ 誘導加熱用高周波インバータ制御系統の概略   
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２－４－６ 保護システム 

 高周波スイッチングに限らず，パワ－エレクトロニクス装置では異常時のデバイスの保

護が重要な課題である．特に,金属焼入れ用の高周波誘導加熱装置では使用環境が極めて

過酷であり，ワ－キングコイルの短絡事故などが発生することは珍しくない．電圧型イン

バ－タではこのような負荷短絡時の過電流は極めて大きくなるので，デバイス破壊を防止

する保護機能は極めて重要である． 

 ＳＩサイリスタは過負荷電流に対する耐量はトランジスタ構造のデバイスよりも大きい

が，タ－ンオフ可能な電流には限界があり，従って，事故時の過大電流をデバイスのタ－

ンオフ能力に依存して遮断する方式を用いると，常用の容量を大幅に上回る大型のデバイ

スが必要となり，極めて不経済な装置となる． 

 この課題を解決するため，２－２－３（ｆ）過負荷耐量の項で述べたように，過電流の

保護にターンオフ機能は利用せず，オン電流の過負荷耐量が大きいことを積極的に活用す

るように構成した．すなわち，図２－４－１のＡＬのようにインバ－タ回路の直流側に電

流急増を抑制する限流リアクトルを設けておき， 

（ⅰ）過大電流を検知したときは，インバ－タの全ＳＩサイリスタをタ－ンオンさせ， 

   過電流を分流させる．同時に，インバ－タを停止する． 

（ⅱ）これにより、図２－４－１に示すように直流電源に付加した小容量のコンデンサ 

   ＦＣ１とＳＩサイリスタスタック回路のインダクタンスが直列共振状態となる． 

（ⅲ）直列共振により，コンデンサＦＣ１の電圧が反転するとＳＩサイリスタが逆バイ 

   アスされることを利用し，その時点で自動的にタ－ンオフさせる． 

（ⅳ）同時に電力の続流遮断のため，放電用サイリスタＤＴＨをタ－ンオンして平滑 

   コンデンサＦＣ０の電荷を放電し，サイリスタコンバ－タの作動を停止する．  

 

 このようなステップで，ＳＩサイ

リスタを安全にターンオフさせ，イ

ンバータを停止する． 

図２－４－５にその保護作動を示

すように，仮にインバ－タの出力端

子短絡などの極端な事故が発生して

も，ＳＩサイリスタの大きな過電流

耐量を利用し，デバイスを保護し安

全に停止させることができる． 

 

図２－４－５ 出力短絡保護が作動した 

       ときの電流応答 
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２－４－７ シミュレ－ション負荷による試験とその結果 

 通常の金属焼入れでは短時間の作動が反復し，負荷への注入電力の計測は通常の方法で

は不可能である．このため，負荷電力を定常的に計測可能にするよう図２－４－６に示す

ような水冷式の負荷装置を製作し，これを用いてインバ－タの諸特性を実測した． 

  すなわち被加熱材に相当する金属管に冷却水を通流して負荷状態を一定とし，冷却水の

入出力両端の温度差と流量を計測演算することにより負荷で消費される電力を測定する．

なお，重要な評価デ－タであるデバイス損失も，同様にサイリスタスタックの冷却水両端

温度差と流量を計測することで観測した． 

  図２－４－７に試作した高周波インバータの外観と、シミュレーション負荷装置による

試験状況を示す．上記のシミュレ－ション負荷装置を用いて最高 100kHz までの負荷試験

を連続的に行い，定常的な性能を詳細に実測した． 

  直流入力で計測した通過電力に対するＳＩサイリスタの平均損失を図２－４－８に，直

流入力より高周波出力までの変換効率を図２－４－９に，また，直流入力より被加熱体で

の消費電力すなわち加熱に利用した電力までの総合的な効率を図２－４－１０に示す． 

 

図２－４－６ 誘導加熱の水冷式模擬負荷装置 

加熱コイル 

 

内径               250mmφ 

コイル銅パイプ径         14mmφ 

加熱コイル巻数           24 

インダクタンス            90μH 

長さ                 500mm 

 

模擬負荷 

 

長さ                 600mm 

外径                 140mmφ 

材質                 SGP 
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図２－４－７ 試作した高周波インバータと模擬負荷装置を用いた試験状況 

図２－４－８ 冷却水温度差で測定した 

              ＳＩサイリスタ平均損失 

図２－４－９ 直流より高周波出力 

       までの変換効率 
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 損失と効率は出力周波数によって決り，ＳＩサイリスタの許容損失より最大出力も出力

周波数によって決る．これらの結果より，下記に示すように良好な成果を得た． 

                 

    出力周波数        最大出力          効率 

       30 kHz            150 kW（50 kW ／ユニット）  96 ％ 

        60 kHz          100 kW（33.3kW／ユニット）  91 ％ 

        100 kHz           50 kW（16.7kW／ユニット）  86 ％ 

 

 なお，100kHz で作動しているとき，冷却水の温度上昇と流量より算定したデバイス損

失実測値と，波形よりの算定値を図２－４－１１に示す．両者は極めて良く一致しており，

波形よりの計算が適正であることを示している． 

 この計算結果は，かかる共振技術を利用してもデバイスのタ－ンオフが損失の大部分を

占め，さらにこのタ－ンオフ損失はテ－ル電流損失が大きな割合を持っており，デバイス

のスイッチング損失低減とともにテール領域での損失発生を防止する共振技術の重要性を

示している．  

 

図２－４－１０ 総合変換効率 

図２－４－１１ ＳＩサイリスタの損失分析 

Vdc=500V 

Output=20kW/unit 

f=100kHz 
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 図２－４－１２はこの装置

の運転状態の一例で，加熱の

進行により被加熱素材のキュ

－リ－点温度を通過し負荷の

電気的特性が大きく急変して

も良好な運転が遂行されてい

る． 

 

 

 

 

 

 

 

 

２－４－８ 本節のまとめ 

 以上，電力用高周波デバイスであるＳＩサイリスタを大電力の高周波インバ－タに応用

し，共振技術を利用することでデバイスのスイッチング損失を低減し，同時に変換出力の

増大，変換効率の大幅な向上を達成し，共振技術が高周波デバイス利用に際しての多くの

技術的課題を解決する有力な手段であることを示した． 

 実用上，このような装置は極めて多種多様な，広範囲に亙る使用状態が考えられ，イン

バ－タ制御だけでこれらの機能すべてを完遂することは容易でないが，電力的な制御をＡ

Ｃ／ＤＣコンバ－タで担当させ，インバ－タ側はもっぱら高周波への変換を中心に分担さ

せることで，広範囲な出力電力制御と高周波インバ－タの効率向上を両立させ，システム

が要求する各種の機能を充分に満たすことが出来た． 

 また，電圧型での課題である保護については，異常電流を直接遮断せず，主回路共振を

利用して無電流遮断を行わせることで解決し，また,直列共振を利用することで出力側の

昇圧トランスを省略するなど，直列共振技術を巧妙に組み合せ利用することでより経済的

な改善を実現した．さらに，冷却水を利用しての電力計測を開発し，困難の多い高周波の

電力計測手法も併せて改良した． 

 

図２－４－１２ 誘導加熱作業中に赤熱状態を 

        通過したときの作動の一例 
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２－５ ＤＣ／ＤＣコンバ－タへの応用 

 

２－５－１ 研究開発の背景と概要 

 スイッチング電源などで多量に使用されているＤＣ／ＤＣコンバ－タは，一般には変動

する直流電源より高周波スイッチングで脈流を作り，電源側と出力側を絶縁するトランス

を介して再度整流して直流出力を得，閉ル－プ自動制御により出力電圧制御を行い安定し

た直流としている．高周波スイッチングを用いて電源側と出力側を絶縁するトランスやフ

イルタを小型化し，高性能の電源が作られている[117]． 

 

 この種の電源装置は高効率，高性能の要求は当然であるが，用途よりそのコストを極限

まで低減すること，信頼性を高めるために主スイッチはデバイス１個にするなど使用部品

点数を出来る限り少なくすること，また，小型軽量とするためスイッチング周波数をより

高くすることなどが強く要求される．  

 

 筆者等は，ＳＩサイリスタを利用して１個のデバイス用いた簡素な回路で大容量のＤＣ

／ＤＣコンバータを開発することを試み，図２－５－１に示すような一石フォワ－ド型の

回路方式にて 5kW 級のＤＣ／ＤＣコンバータを試作し，良好な成果を得た[3-10][4-9]．

また，このような電源装置で重要な過電流の保護システムなどの改良を試み，それらの成

果を報告し，いくつかの特許も獲得した [B1-4][5-5]～[5-8]． 

 

図２－５－１ ＳＩサイリスタを用いた5kW級フォワード型ＤＣ／ＤＣコンバータ 
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 このような比較的大容量のＤＣ／ＤＣコンバ－タでは，デバイスのスイッチング損失を

低減し，さらに高性能を得るために共振型変換技術の応用が必要となる．しかしながら，

このような電源装置では，当然ながら電源電圧の変動や大幅な負荷変動があり，単純に共

振型変換を利用すると，電源電圧の変動や出力の大小でスイッチング周波数が大きく変動

する問題を生ずる．すなわち，図２－５－１のようなフォワード型コンバータの主スイッ

チを単純に共振スイッチに置き換えると，デバイスの一回のスイッチングによる出力パル

スが共振条件で決まった形状となる．従って，負荷が大きいときはパルス密度を増やし

（スイッチング周波数を高め），軽負荷の場合はパルス密度を減じ（スイッチング周波数

を下げる）て出力電圧を調整することとなる． 

 一方，これらの装置では，平滑な直流を得るに出力回路に平滑用フイルタを設置する必

要があるが，スイッチング周波数が変動すると，発生する最低周波数にて充分な平滑性能

を持つ大型のフイルタを用意する必要を生じ，共振型変換技術利用による効果を減殺する

不具合が生じる．そのため，使用範囲でスイッチング周波数変動が少ない共振型ＤＣ／Ｄ

Ｃコンバ－タ回路が望まれる． 

 また，前述のように共振スイッチではスイッチに印加される電圧や通流電流が大きなピ

ーク値を持つ現象，所謂，ピ－クストレスが増大することもあるが，そのためにさらに高

圧大電流のデバイスを用いることになると極めて不経済な装置になる．そのため，ピ－ク

ストレスがより少ない方式であることが重要な評価点となる[102][117]． 

 これらの観点より，ＳＩサイリスタ１個で構成する 5kW 級ＤＣ／ＤＣコンバータを対

象に，共振技術を導入してデバイス損失低減を試みるにあたり，共振技術を応用するに適

した回路方式を広く検討し，従来大容量機には適さないとされていたフライバック方式が

寧ろ有用であることを見出し利用した． 

 さらにパラメータの選定で従来の通念と若干異なる動作領域があり，それを積極的に利

用するよう主スイッチの両端電圧と同期して制御することで，周波数変動の少ない方式を

開発した [3-12][4-10][4-11] ．  

 以下にそれらの成果を挙げ，ＤＣ／ＤＣコンバータに共振技術を応用する要点を示す 

 

２－５－２ 共振方式の選択 

 周知のとおり共振回路方式には電流共振、電圧共振両方式があり、それぞれに半波型、

全波型両回路がある．さらに、回路方式としては降圧型、昇圧型など、図２－５－２に示

すように各種の回路方式がある．これらの一般的な特徴を挙げれば、表２－５－１、表２

－５－２などのようなことが言える [4-33]． 
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表２－５－１ ＤＣ／ＤＣコンバータ共振方式の比較 

 

電流共振型 電圧共振型 
比較項目 

半波型 全波型 半波型 全波型 

高周波化 良 可 優 可 

変換効率 良 可 優 可 

制御範囲 良 優 可 可 

部品点数 良 良 優 良 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

（ａ）降圧型半波電流共振方式 （ｂ）降圧型全波電流共振方式 

（ｃ）降圧型半波電圧共振方式 （ｄ）降圧型全波電圧共振方式 

（ｅ）昇圧型半波電圧共振方式 （ｆ）昇圧型全波電圧共振方式 

図２－５－２ 各種の共振型コンバータ 
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表２―５―２ 共振型降圧コンバータの特性比較 

 

 
電圧共振型 電流共振型 

負荷条件 Ｉｏ≧Ｖｉ／Ｚｎ Ｉｏ≦Ｖｉ／Ｚｎ 

デバイスの最大電圧 大  Ｖｉ＋Ｚｎ・Ｉｏ 小 Ｖｉ 

デバイスの最大電流 小 Ｉｏ 大 Ｉｏ＋Ｖｉ／Ｚｎ 

スイッチング条件 
零電流・零電圧ターンオン 

非零電流・零電圧ターンオフ 

零電流・非零電圧ターンオン 

零電流・零電圧ターンオフ 

Ｉｏ：出力電流 

Ｖｉ：電源電圧 

Ｚｎ：共振特性インピーダンス 

 実用上は入出力間を絶縁できることが望ましく、図２－５－３のような回路方式が考え

られるが、同図（ｂ）（ｃ）が有用性が高い． 

 この両者を比較すると下記の特質がある． 

 

 大容量機としての評価ポイントは、それぞれに適当なデバイスの有無にもよるが、 

  イ）高周波化が容易なること．（スイッチング周波数は少なくも20kHz以上） 

  ロ）部品が少なく、回路構成が簡単なること．（大容量デバイス１個としたい） 

  ハ）スイッチング周波数の変動が少ないこと． 

  ニ）入出力間のトランスによる絶縁が可能なること． 

  ホ）入出力間の電圧比を昇圧，降圧を含め自由に選定できること． 

などが重要となる． 

 制御技術での改善に可能性があることより、電圧共振半波型が比較的有利と考えられる

ので，図４－２－３（ｃ）に示す半波型電圧共振１石フライバック方式を選定した． 

CLZn /= Ｌ，Ｃ：共振素子 

  ［電流共振全波型］ 

 ａ）高周波時の損失大． 

 ｂ）ターンオフ損失大． 

 ｃ）電流ピーク大． 

  ［電圧共振半波型］ 

ａ）電圧ピーク大． 

 ｂ）制御性が悪い． 

  （軽負荷時に零電圧スイッチが困難になりやすい） 

 ｃ）トランスの磁束利用度が低い． 
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２－５－３ 選定した回路とその動作 

 図４－２－４は選定した半波電圧共振ＤＣ／ＤＣコンバ－タの回路構成を示す．フライ

バック方式ＤＣ／ＤＣコンバータ回路の主スイッチ素子 SITy にＳＩサイリスタを用い，

それと並列に共振コンデンサＣ1を，逆並列にダイオードＤ1を接続しており，基本動作は

通常のフライバック方式ＤＣ／ＤＣコンバ－タ回路と同様，主スイッチ素子 SITy がオン

している期間にトランスに励磁エネルギーを蓄え，オフするとトランスの励磁インダクタ

ンスＬｍ，コンデンサＣ1との共振ループが形成され，同時にエネルギーが負荷へ供給さ

れる．出力制御は，トランスの励磁エネルギー（主スイッチ素子がオンしている期間）を

変えることで行う． 

 この回路方式は，下記の各点で実用性が高い． 

 ａ）回路方式が簡単で，部品点数が少ない． 

 ｂ）入出力間をトランスで絶縁することが出来る．  

 ｃ）入出力の電圧比を，昇圧，降圧両範囲に亘り自由に選定できる． 

 

 

 

 

 

 

 

                       

図２―５―３ 入出力が絶縁可能なＤＣ／ＤＣコンバータ回路方式 

（ａ）ﾌｫﾜｰﾄﾞ型半波電圧共振方式 （ｂ）ﾌｫﾜｰﾄﾞ型全波電流共振方式 

（ｃ）ﾌﾗｲﾊﾞｯｸ型半波電圧共振方式 （ｄ）ﾌﾗｲﾊﾞｯｸ型全波電圧共振方式 
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２－５－４ 特性解析 

 この回路の等価回路は図２－５－５のとおりで， it ,id ,is ,iL は，それぞれ主スイッチ

SITy，ダイオ－ドＤ１トランスの１次側，２次側の電流で，vc ,vｍ ,vｏ は，それぞれ共振

コンデンサＣ1，トランスの１次側，出力の電圧である． 

 動作状態は図２－５－６のように８種のモードがあり，モード遷移は図２－５－７に示

すような数種のケースがある．通常は図２－５－８に示すように，モード（１）－（２）

－（４）－（６）－（８）で作動するが，始動時や過負荷などの異常時にはこれと異なる

モード遷移も発生する． 

 

 

図２－５－４ フライバック方式半波電圧共振ＤＣ／ＤＣコンバータの回路構成 

図２―５―５ 等価回路 



 39

 

 

図２－５－６ 動作モード 

図２－５－７ モード遷移 

      ［各モードの説明］ 

 

Mode １:素子ｵﾌで共振ﾙｰﾌﾟ形成. 

        Vc上昇. 

 

Mode 2:Lmの電圧が１次側換算の 

       所定電圧Voになると 

       ﾀﾞｲｵｰﾄﾞが導通,負荷へ 

    ｴﾈｴﾙｷﾞｰ供給. Vc上昇し, 

       ある点で下降に転ずる． 

 

Mode 3:Lp+Lsが小さいとき存在. 

 

Mode 4:2次電流が零となると, 

    再度共振ﾙｰﾌﾟ形成.Vcは 

       下降し無電圧となる. 

 

Mode 5:過渡的なﾓｰﾄﾞ. 

    Modeより,Vc=0,Is(0)<0, 

    iL(0)>0の時に発生. 

 

Mode 6:Mode 4でVcが無電圧と 

       なるとﾀﾞｲｵｰﾄﾞが導通し, 

       電流がｺﾝﾃﾞﾝｻよりﾀﾞｲｵｰﾄﾞ 

       へ移る． 

 

Mode 7:過渡的なﾓｰﾄﾞ. 

   Mode 5よりIs(0)=0, 

   iL(0)>0の時に発生. 

 

Mode 8:ﾀﾞｲｵｰﾄﾞ電流が零となり, 

       素子に信号が与えられ 

       ていればﾀﾞｲｵｰﾄﾞ電流は 

       素子に切り替わり,Lmに 

       ｴﾈﾙｷﾞｰが蓄積される. 

       素子がｵﾌすると次のｻｲｸﾙ 

       へ移行する． 
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 図２－５－８のように主スイッチ

SITy は電圧が零の状態でターンオン

し，ターンオフ後に共振電圧が印加さ

れるため主スイッチ SITy の電圧は正

弦波状に立ち上がり，いわゆるＺＶＳ

が行われる．そのため，非共振方式に

比しスイッチング損失は大幅に低減で

きる． 

 

 始動時や過負荷などの異常時，ある

いは，回路パラメ－タによっては，モ

ード４の期間にコンデンサ電圧が零ま

で低下せず，主スイッチがオンしたと

きコンデンサ電荷を短絡する状態が発

生する． 

 この状態では，モード（１）－（２）－（４）－（８）のモード遷移で作動している．

（これをコンデンサ短絡モードと称する）．この状態では主スイッチに短絡電流が流れる

ため，ターンオン損失が増加し，また，トランスの損失も増大し好ましくない． 

 

 表２－５－３のように特性値を規格化して評価すると、この回路方式の特性は，主スイ

ッチ遮断時電流Ｉｔ
*，出力Ｐｏ

*，スイッチング周波数ｆ*，主スイッチピーク電圧Ｖｍ
*， 

ダイオードＤ1 のオン期間Ｔｄ
*

などの関係は，図２－５－９，

図２－５－１０のようになる． 

  出力Ｐｏ
*は、主スイッチ遮断

時電流Ｉｔ
*に比例して増大し，

無負荷より全負荷まで制御可能

である． 

  スイッチング周波数 fｏ*の変

動が極めて少なくできている． 

 

       表２－５－３ 特性値の規格化 

図２－５－８ 動作波形模式図 



 41

 

 

 

２－５－５ 制御面よりの改良 

  上述のＺＶＳを行うには，インダクタンスＬｐ，Ｌｓなどのパラメ－タの選定が極めて

重要で，これらのパラメ－タの変化に対する作動状態は，図２－５－１１に示すような関

係となる．コンデンサ短絡モードを避けるには，領域Ａ，または，領域Ｃとなるが，領域

Ａは実用性がなく，領域Ｃを利用することになる．一方、主スイッチのピーク電圧は図中

 

図２－５－９ ﾋﾟｰｸ遮断電流Ｉｔ
*に対 

するﾃﾞﾊﾞｲｽのﾋﾟｰｸ電圧Ｖｍ
*などの特性 

図２－５－１０ ﾋﾟｰｸ遮断電流Ｉｔ
* 

に対するｽｲｯﾁﾝｸﾞ周波数 fｏ*などの特性 

図２－５－１１ ｲﾝﾀﾞｸﾀﾝｽとｽｲｯﾁﾝｸﾞ状態領域 
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の破線で示したような値となり，デバイスの定格で制限せざるを得ないので，利用可能な

範囲が限定される． 

 このため，下記のような観点より，制御的に改良することを行った．すなわち，上記の

ような電圧共振型ＤＣ／ＤＣコンバ－タでは主スイッチの両端電圧が零になってから若干

の時間経過後スイッチに電流が流れる．図２－５－８でｔ４－ｔ５の間の時間Ｔθは，通

常は負荷電流の減少と共に小さくなり，Ｔθ＝０で非ＺＶＳ状態となる． 

 このＺＶＳを行える負荷電流の下限は，従来はリアクトルのインダクタンスに関わらず

ほぼ一定と考えられていたが，ある範囲のパラメ－タでは無負荷状態まで伸びていること

を見出し，それを積極的に利用することにし，また，その作動を確実にするため，図５－

２－１２のように，主スイッチ両端電圧が零になったことを検知する回路を設け，その信

号を得て主スイッチのオン信号を発生させるように構成した． 

 共振回路があるため，主スイッチの電流は，主スイッチ零電圧信号よりさらにＴθ遅れ

るので，確実にＺＶＳが行われる． 

 このようにパラメ－タを選定することで，Ｔθは負荷電流の増大によって減少する傾向

になり，負荷電流の増大に対応するリアクトルへのエネルギ－蓄積時間の増大を相殺して，

スイッチング周波数変動を抑制する効果も得られる． 

 なお，各部の損失などを考慮した詳細な解析を行い，負荷変動に対するＺＶＳの限界が

パラメ－タの選定により変化する状況等を解明し，その成果を報告したが詳細は省略する 

[3-15][4-13][4-14]． 

 図２―５―１２ 制御回路の構成 

表２－５－４ 使用した 

 ＳＩサイリスタの特性 
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２－５－６ 試作成果 

 前述の検討と改良を基に，半波電圧共振型ＤＣ／ＤＣコンバ－タを試作した． 

目標仕様は下記の通りである． 

    入力電源：  3φ 50/60Hz 200V 

    出力：    DC 50V 100A 5kW  

    冷却方式：  自然冷却（ヒートパイプラジエータ使用） 

    作動周波数： 20kHz 以上 

    変換効率：  90 ％以上 

 主スイッチには表２－５－４に示す特性のＳＩサイリスタを用い、トランスの巻数比は

7:1，また，励磁インダクタンスＬｍ＝30 μH，共振コンデンサＣ1＝1μFを用いた．  

 制御回路は図２－５－１２に示すような構成とし，コンデンサＣ1の電圧変化がなくな

った時点でＳＩサイリスタゲートを付勢して無電圧にてターンオンさせ，出力電圧の制御

偏差信号により定められた時間後にターンオフさせるように構成した． 

 図２－５－１３に代表的な動作波形を，図２－５－１５～１７に定常特性を示す．無負

荷より最大負荷まで良好に制御出来ており，スイッチング周波数 f0 は一定せず諸条件の

結果として決る値で作動するが、負荷変動があっても周波数の変動は極めて少ない．また、

効率は定格出力で92 ％を超え、良好な成果が得られた． 

 図２―５―１３ 実測動作波形 

           （ﾄﾗﾝｽ巻線比7:1） 

図２―５―１４ 実測動作波形 

  （ﾄﾗﾝｽ巻線比2:1 参考ﾃﾞｰﾀ） 
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図２－５－１５ 定常特性 

  （ﾃﾞﾊﾞｲｽ電流Itに対する 

    出力Po，ｽｲｯﾁﾝｸﾞ周波数fo） 

図２－５－１６ 定常特性 

  （ﾃﾞﾊﾞｲｽ電流Itに対する 

    ﾋﾟｰｸ電圧Vm，ﾀﾞｲｵｰﾄﾞｵﾝ期間Td） 

図２－５－１７ 負荷変動,および 電源変動に対する出力電圧制御特性 
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 図２－５－１８は，同一デバイスで

同程度のフォワード型電源を構成した

ときのデバイス損失を比較した参考図

である． 

 ＳＩサイリスタは，ＧＴＯサイリス

タと同様，ターンオフ時のテール電流

があるので，ターンオフ損失があるが，

共振電圧が緩やかに立ち上がるのでタ

ーンオフ損失は少なくなり，ターンオ

ン損失は皆無で，全体の損失は大幅に

低減されている． 

 図２－５－１９に試作装置の外観を

示す． 

 

 

 

図２－５－１９ 試作した5kW級フライバック方式電圧共振DC/DCコンバータ外観 

図２－５－１８ 共振－非共振回路で 

        のデバイス損失比較 
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２－５－７ 本節のまとめ 

 以上のように，ＳＩサイリスタ１個の簡単な構成で高周波スイッチングＤＣ／ＤＣコン

バ－タを構成し，共振技術を用いてデバイスのピ－クストレスを増やさずにスイッチング

損失を低減すること，制御方式を検討して広い制御範囲で良好な零電圧スイッチングを可

能とすること，負荷変動また電源電圧変動に対するスイッチング周波数の変動を極めて少

なくすることなどを達成し，極めて良好な成果を得，ＳＩサイリスタと共振技術の応用が

極めて有用であることを示した． 

 

  高周波スイッチングでの損失増大の対策として共振技術の応用は極めて有用であるが，

比較的簡単な回路構成の装置でも共振のモ－ドは多岐に亙り，モード遷移も複雑となる．

したがって，単に通常のＤＣ／ＤＣコンバ－タに共振回路を付加するだけでは良い制御特

性を得ることは不可能で，用途・目的により原回路方式と全く異なる回路方式も対象に含

めて最適な主回路方式を選定することが肝要である．また，各種の動作状態での共振状態

を詳細に解析し，零電圧あるいは零電流スイッチングが的確に行えるように，パラメ－タ

を選定することが極めて重要となる． 

 

 装置全体の機能を適正に発揮させるため制御が重要であることは申すまでもないが，特

に共振型ＤＣ／ＤＣコンバ－タでは，使用状態の広い範囲で適正に共振を維持することが

極めて重要であり，そのために作動状態のいかなる値・条件を制御の基盤とし、いかなる

作動量を操作するかを，非共振回路の場合以上に綿密に検討することが不可欠である． 
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２－６ 各種の共振技術の検討 

 

２－６－１ 共振技術応用の問題点 

 以上，ＳＩサイリスタを利用するに当たり，スイッチング損失低減を主眼に負荷共振の

利用の要点を述べたが，広い速度範囲で使用され，また，大きな負荷変動がある誘導電動

機のインバ－タドライブや，電源変動と負荷変動範囲が広大な鉄道車両用の補助電源のよ

うに，ＰＷＭ制御を広範囲に行うことを要求されるものでは，使用状態の全範囲で適正な

負荷共振を行わせるように構成することは極めて困難である．各種のパワーエレクトロニ

クス応用で利用可能な共振方式の概略を検討する． 

 

２－６－２ 共振リンク方式 

 詳細な論議は省略するが，主としてモータードライブを対象に，図２－６－１に示すよ

うに，インバータの直流回路部に共振回路を設置し，直流入力を振動させ電圧や電流が零

となったところでインバータを構成するデバイスをスイッチさせ，ＺＶＳやＺＣＳを行わ

せるいわゆるＤＣ共振リンク方式が多数提案されている [118][119][140][143][145] ．  

 この方式では,インバータを構成するスイッチではＺＶＳやＺＣＳが可能となるが，出

力を調整するには，ＰＷＭ制御に相当する出力の調整を，共振で決まる出力パルスの連続

数を変えて行うことが普通であり，広範囲の制御を可能とするには，出力の基本波周波数

に比較して極めて高い共振周波数を必要とすることになる． 

 また，デバイスのピークストレスが大きく，それを制限するために図２－６－２のよう

に共振回路にクランプ回路を設置する必要もある． 

 

図２－６－１ ＤＣ共振リンクインバータ 
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目的とする効果は認められる

が，前述のように極めてワイド

レンジのＰＷＭ制御を必要とす

る高性能パワーエレクトロニク

ス装置では，制御面の要求との

協調が難しく，また，軽負荷で

も共振回路での損失が継続的に

発生する問題もある． 

 

２－６－３ 部分共振方式 

 図２－６－３のように，デバ

イスがオン・オフする部分のみ

共振させ，ＰＷＭ制御を行いな

がらソフトスイッチングを可能

とする部分共振方式についても

多くの提案がある[144][150]．  

  近年，図２－６－４に示すよ

うなＡＲＣＰ(Auxiliary Reso-

nant Commutated Pole)インバ

ータが注目を集めており、活発

な研究が行われている [120] 

[121][146][151]． 

 

 

 

図２－６－２ 電圧クランプ型並列共振 

       ＤＣリンクインバータ 

図２－６－３ 部分共振型インバータの一例 

図２－６－４ ＡＲＣＰインバータ（１相分） 
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 このＡＲＣＰインバータは，補助デバイスが増加し,回路が複雑となる難点はあるが，

使用状態が大幅に変化しても共振状態を維持することが容易で，ピークストレスもあまり

増大せず大型装置には有用な方式と考えられる． 

 

 このＡＲＣＰインバータを実用的な装置に応用した事例として，図２－６－５のように，

ＳＩサイリスタを利用した入力 DC1500V 出力 440V 250kVA の鉄道車両用補助電源装置

で，5kHz の高周波スイッチングを行い，ＩＧＢＴを用いたマルチレベルインバータ方式

を凌駕する良好な出力波形と，優れた制御性能を得た成果も発表されており[122][147]，

ＡＲＣＰインバータは，今後のソフトスイッチング利用の中心となるものと思われる． 

 しかしながら， 

（ａ）高耐圧のＩＧＢＴのようにターンオフ時のテール電流が長大なデバイスを用い 

   る場合には適用が困難． 

（ｂ）小容量の装置では回路が複雑でコスト面よりに利用しにくい． 

（ｃ）オン・オフ時に共振期間を設けるので出力電圧パルスの最小幅を小さくし難く， 

   広い範囲のＰＷＭ制御を必要とするものには応用困難． 

などの課題がある．  

 

図２－６－５ ＳＩサイリスタを用いたＡＲＣＰインバータ方式鉄道車両補助電源主回路 

           （入力DC1500V 出力3φ 440V 250kVA） 
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２－７ 本章のまとめ 

 以上，ＳＩサイリスタの特質とその応用，特に高周波スイッチングを行う電源装置にＳ

Ｉサイリスタを利用する要点を示し，誘導加熱用高周波インバ－タとＤＣ／ＤＣコンバ－

タを事例に，高周波スイッチング利用で課題となるスイッチング損失低減のために負荷共

振技術の応用が極めて有用であること，この共振技術の応用については，共振条件を適正

に維持する制御が重要であることなど負荷共振技術応用の要点を示した． 

 

 特に，共振条件を適正に維持する制御については，全体システムの要求より出力制御を

ＡＣ／ＤＣコンバータで担当させた誘導加熱用高周波インバータなどでは，制御回路構成

の自由度が高く，共振制御についても各種の方式が利用できるが，ＤＣ／ＤＣコンバータ

のように，一個のパワーデバイスですべての機能を満たさねばならぬと言う極めて簡素な

回路方式を使用せざるを得ないものでは，非共振型と全く発想を異にした主回路構成を検

討する必要があること，また，共振条件を維持する制御系の構成には，主回路の動作より

得られる情報の何を用い，何を制御するようにするかの選択が極めて重要な要点となるこ

とを示した． 

 

  詳細な検討は割愛したが，共振型回路では軽負荷時でも大きな共振電流が継続して流れ

ることが有り，リアクトルなど共振回路を構成する部品の損失が大きいと全体の効率を大

きく減殺する．良いパワ－エレクトロニクス装置とするには，これら回路要素を適正に設

計・製造するハ－ド技術が極めて重要であることは勿論である． 

 

 共振技術の利用については，モータードライブなどでは容易でない課題が少なくないが，

避けて通れない重要技術となっている．基礎的な方式の研究開発と共に，対象製品・応

用・容量によって使い分ける応用技術の役割がますます重要と考える． 
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３．高周波スイッチングと高度制御技術の融合 

 

３－１ はじめに 

 パワ－エレクトロニクス装置は，利用される全体システムでの自動制御系の主要な構成

要素であり［制御装置］と［電力変換装置］がカスケ－ドにつながるのではなく，パワ－

エレクトロニクス装置そのものが自動制御装置の構成体となる．当然ながら，制御系の構

成と密接に関わり合い，制御システムの要求に応える複雑且つ高度な機能を満たすことを

要求される．また，制御システムの構成についても，誘導電動機の出力トルクを推定して

制御するベクトル制御のように，パワーエレクトロニクス装置と制御対象の機器・装置と

が密接に組合わされ，システム制御と一体となって構成されるものも少なくない[1-5]． 

 まず速応性が要求されるが，前述のように，大出力のパワ－エレクトロニクス装置では

ＰＷＭ制御で出力を調整するので，その応答特性はパワ－デバイスのスイッチング周波数

で制約され，高周波スイッチングがまず必要となる．しかしながら，単純にキャリア周波

数を高めるとデバイスの損失が増大し，電力変換装置としては大きな問題となる．そのた

めデバイスの損失を極力増やさず，所要の効果を得るような手法が重要となる． 

 

 さらに制御に関する要求は高度化の一途であり，電動機巻線抵抗の温度変化のような制

御系のパラメ－タ変動に対するロバスト性も要求される．これらの高度の制御を的確に達

成するには，現代制御理論の各種手法の導入が必要であるが，このような所謂［アドバン

ス制御］の応用には精緻で複雑な演算を高速に行うことが必要であり，ＤＳＰのような高

速のマイクロプロセッサを用いた離散値制御系を構成することになる [112][113]．この

ような高速演算を利用した高度の制御技術を活用するにも，出力装置は高速応答と，高い

分解能を持つことが不可欠となる．  

したがって，高度の全体システムの要求を満たすパワ－エレクトロニクス装置としては，

単に電力変換装置として［良いパワ－エレクトロニクス装置］とするだけではなく，迅速

な応答性と微細な分解能を可能とする高周波スイッチングの利用と，高速離散値制御によ

るアドバンス制御とを融合することが極めて重要となる． 

 

 これらの観点より，ＳＩサイリスタを用いた高周波スイッチングインバータにアドバン

ス制御を応用し，極めて高性能のパワーエレクトロニクス装置を開発した事例を挙げ，高

周波スイッチングとアドバンス制御を融合した高性能化の要点を述べる． 
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３－２ デッドビ－ト制御を用いた高周波スイッチングＰＷＭインバ－タの瞬時値制御 

 

３－２－１ 高性能制御を必要とした背景 

 高周波スイッチングとアドバンス制御を融合して高度の機能を達成した事例として，電

源の波形歪みや変動が各種の電子装置に及ぼす影響を調査するための装置で，出力電圧の

瞬時値を制御可能とした高性能電源装置の開発成果を紹介する[3-1][3-2][4-1][4-2]． 

 

 産業用パワ－エレクトロニクス装置や，民生用エレクトロニクス機器の利用拡大に伴い

電源系統の高調波が著しく増加し，それによる障害が大きな問題となってきている．また，

コンピュ－タでは瞬時停電や電圧低下などで大きな障害を発生するが，パ－ソナルコンピ

ュ－タ利用の広範囲な普及拡大は，以前は問題にならなかった程度の電源の短時間低下が

大きな社会的影響を惹起する要因となり，電源の品質が重要な問題となってきた [4-3]． 

 高調波の問題は，発生メカニズムも多岐に亙り，民生用機器のように，個々の発生量は

僅少でも全体の使用個数が増大すれば，結果として高調波の総量が増大するので，この総

量規制は容易でない課題であるが，先年，通産省より高調波発生を抑制するためのガイド

ラインも通達され抑制への努力が始まっている [111]． 

 

 電源に含まれる高調波や瞬時停電により，各種の電子装置がどのような影響を被るかを

調査し評価するためには，供試される電子装置の電源に，必要な高調波の含有状態と電源

の異常変動を発生させることが必要になる．しかしながら，現実の配電系統では複数の次

数の高調波が混在するのが普通で，その次数，位相，含有率は無数の組み合わせがある．

それらの高調波を，任意の次数，任意の位相，任意の含有率，任意の組み合わせで正確に

発生させることは容易でなく，また，それによって生ずる電圧波形歪みを正確に作ること

もまた簡単ではない．瞬時電源変動については，仮に送電系統が完全停電しても負荷機器

の組み合せによっては緩慢な電圧変化を生ずることもあり，低下量，低下時間の組み合せ

は多岐に亙り，それらを任意に創出することは仲々面倒な作業となる． 
 そのため，任意の次数，任意の位相，任意の含有率，複数の高調波の組み合せによる波

形歪みを発生させ，且つ，任意の変動幅，任意の時間，任意の変化率での電圧変動を発生

させられる電源装置が必要となった [2-6][4-2]． 

 このような特殊な波形や電圧変動を信号として発生するものに任意関数発生機があるが，

上記のような用途では供試機が必要とする電源を供給し，その電源自体を変動させる必要

があるので大きな電力容量を要求され，計測器とは比較にならぬ困難があった． 



 53

３－２－２ 電源障害試験装置の開発目標と方式の選定 

 対象となる高調波は 40 次までが規制対象であるが，電源系統で発生する波形歪みの試

験用としては少なくも13次まで任意の値で設定可能なことが必要で，実用的には20次程

度まで利用出来ることが希望された．電源電圧変動については，数 ms より数十秒の範囲

で任意の変動幅で発生させることが要求され，さらに，電源電圧変動と高調波歪みの複合

も可能なることが要請された．出力容量は供試機が多岐に亘り，コンデンサインプット型

の整流回路など極めて非線形性の高い負荷もあることより30kVA程度が必要とされた． 

 

 これらの要求仕様は表３－２－１ および 図３－２－１に示すとおりで，極めて短時

間の瞬時停電で極端な状態では停電前と同じ極性の出力を再度発生させる機能も必要とな

る．これらをパッシブな回路要素の組み合せで創出することは極めて困難なので，必要と

する電源波形と電圧変動をコンピュ－タで演算合成して設定値とし，大出力の電力増幅器

でそれに一致するよう出力電圧の瞬時値を追従制御させる方式を採用した． 

 

 
表３－２－１ 電源障害試験装置の主要な仕様 

項目 仕様 

１．入力 

  電圧 

  周波数 

  相・線数 

 

420V ±10% 

60Hz ±3Hz 

3φ 3w 
２．出力 

  電力・定格 

  電圧・電流 

  周波数 

  相・線数 

  負荷力率 

  電圧調整範囲 

  電圧整定精度 

  電圧過渡精度 

 

  周波数精度 

  効率 

 

30kVA 連続 

420V 150A 

60Hz 

1φ 3w 

0.9｛遅れ｝ 

90～220V 

±2% 以内 

±7% 以内 

(負荷変動50%にて) 

±0.1Hz 以内 

80% 以上 
３．電圧変動機能 

  低下時間 

  ﾃﾞｨｯﾌﾟ量 

  ﾃﾞｨｯﾌﾟ時間 

  上昇時間 

  低下開始位相 

 

8ms～10s 

0～100% 

8ms～10s 

8ms～1.5s 

0～360° 

 

項目 仕様 

４．高調波混入機能 

  混入調波次数 

  混入調波量 

  混入調波位相 

 

3～13の奇数次 

0～100%/次数 

0～360° 
５．複合機能 電圧変動と 

高調波同時混入 

６．保護機能 入力電圧異常 

直流短絡 

出力過電流 

出力電流制限 

７．周囲条件 

  温度 

  湿度 

 

0～40℃ 

30～90% 

８．冷却方式 強制風冷 

９．外形・質量 

  外形 

 

  質量 

 

750W×1950H×800D

×3面 

1350kg 
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 この電力増幅器は，大出力である

ためリニア－アンプでは非現実的な

装置となるのでＰＷＭ制御方式を利

用することになるが，必要な周波数

特性を得るためキャリア周波数に少

なくも30kHz以上の高周波を用いる

必要があり，非線形性の高い負荷も

考慮して出力電圧波形を正確に制御

するには極めて高精度の瞬時値制御

を行う必要があった． 

 そのため，図３－２－２に示すよ

うに，大電力で高周波スイッチング

が可能なＳＩサイリスタを用い，

21.6 kHz の高周波キャリアＰＷＭ

インバ－タを構成し，それを２台多

重化して等価的に 43.2 kHz のキャ

リアとし，さらにデッドビ－ト制御

を用いてＰＷＭ制御の各パルスの瞬

時値制御を行うこととした．この制

御は，キャリア１パルスに相当する

サンプリング時間46.3μsの高速の

離散値制御系で構成した． 

 

３－２－３ 装置の主回路構成 

 図３－２－２に主回路構成を示す．大容量の高周波スイッチングを必要とするのでＳＩ

サイリスタを用い，キャリア周波数 21.6 kHz の単相電圧型ＰＷＭインバ－タ２台使用し，

スイッチング位相をずらし，等価的にキャリア周波数43.2 kHzとした．  

 3 相 200V 電源よりダイオ－ドにて整流し，ＬＣフイルタで平滑にした直流を２台の単

相電圧型ＰＷＭインバ－タに供給する．各インバ－タの出力は多重化トランスにて絶縁，

降圧され，２次側にて直列合成し，出力側の高周波フイルタにて高周波成分を除去し負荷

に供給する． 

  

図３－２－１ 電源障害試験装置で要求さ 

       れる波形と変動の模式図 
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 極めて短時間の瞬時停電を発生させた場合，停電前と同じ極性の出力を再度発生させる

状態もあるので，多重化トランスは偏磁による飽和を防止するため若干のエアギャップを 

設け，リ－ケ－ジインダクタンスは出力側の高周波フイルタのインダクタンスとして利用 

している．なお，各インバ－タの直流入力端に設置されているリアクトルは，負荷側の短

絡事故の際に発生する過電流制限用のものである． 

 使用したＳＩサイリスタは，耐圧 

1,200V 300A のもので，スイッチング

時間はオン，オフとも 2μｓ，900A/

μｓ以上の高いdi/dt耐量と，実用上

無制限のdv/dt耐量を持っている． 

主要な特性を表３－２－２に示す． 

 第２章にて述べたようにゲ－ト無電

圧で導通状態となる所謂ノ－マリ－オ

ン型で，スイッチング特性を向上せし

めるため全拡散を行い，アノ－ドエミ

ッタ短絡構造としているので逆阻止能

力はない． 

 

 

図３－２－２ 主回路構成 

表３－２－２ 使用した 

 ＳＩサイリスタの特性 
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３－２－４ ＰＷＭ制御 

 出力電圧瞬時値を高精度に制御するため，ＰＷＭ制御の各パルスをデッドビ－ト制御し

た．図３－２－３にＰＷＭ制御の原理と各部の波形を示す．ここでＶｃ
＊は，出力電圧波

形の設定値で，所要の高周波混入や，電圧変動などの指令値を基にマイクロプロセッサで

演算して目標の波形を作成する． 

 この図は片側のインバ－タＩＮＶ１ の

動作を説明するもので，出力基本波

60Hz の波形１サイクルを電気角 1deg 毎

に 360 等分し，その１区間 46.3μｓ内

に，前の区間中に演算された極性とパル

ス巾を持つ電圧パルスを出力させる．従

って，出力される電圧パルスの周波数は

60Hz×360＝21.6kHz となる．ＵＰ，ＶＰ 

はインバ－タを構成しているＳＩサイリ

スタの点弧状態を示す． 

 もう１台のインバ－タＩＮＶ２ の出力

パルスは，インバ－タＩＮＶ１ の出力パ

ルスに対し半区間の位相差を持たせ，独

立したＰＷＭ制御を行っているため，２

台のインバ－タ出力を合成したトランス

２次側では，実質 43.6 kHz のチョッピ

ングに相当する． 

 

３－２－５ デッドビ－ト制御 [112][113] 

図３－２－４にデジタルシグナルプロッセサＤＳＰを利用した離散値制御系のブロック

図を示す．出力電圧瞬時値の設定値Ｖｃ
＊と実際の出力電圧瞬時値Ｖｃとの偏差電圧が電圧

制御装置に与えられ，電圧制御装置の出力Ｖｅは係数ｍを乗じてインバ－タ出力電流 iAの

制御装置に与えられる．インバ－タ出力電流 iAの制御装置出力Ｖｆは出力パルスの極性と

パルス巾を決定する．ブロック［Ａ］，［Ｂ］および［Ｃ］は，出力側の高周波フイル

タを含むインバ－タ主回路で，ブロック［Ｄ］は出力電流 iLの外乱要素である．  

 出力電流 iLのインパクトの影響は補償要素［d2／b2］により補償している．  

         

図３－２－３ 所要の波形を得るための 

       ＰＷＭ制御説明 

Ｖｃ
＊

INV１

ＵＰ

ＶＰ 

INV２

INV１+INV2

(指令波形) 

(INV1の出力)

（Upのｵﾝｹﾞ-ﾄ）

（Vpのｵﾝｹﾞ-ﾄ）

(INV２の出力)

（合成出力） 
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 要素［Ａ］［Ｂ］がｎ行ｎ列のマトリクスなるとき，フィ－ドバックゲインを［Ｆ］

とすれば，デッドビ－ト条件を満足する条件は次の（３－２－１）式となる． 

 

一方，図３－２－４で示すシステムでは，要素［ l ］,［Ｊ］,［ｍ］が次の（３－２－

２）～（３－２－４）式で示される時，出力Ｖｃはデッドビ－トで高速に制御される．  

ここで 

 

ここで， 出力側の高周波フイルタのインダクタンスをＬ，コンデンサをＣ，サンプリ

ング時間をＴとすれば，主回路の要素［Ａ］［Ｂ］［Ｄ］は，それぞれ次式のように示

される．  

1)2(3 −−=− 0)( nBFA

[ ] [ ] 3)2(3

2)2(3

−−

−−
−++=

+=
12 1,,

1
EFBFABFAmJ

FBl

4)2(3 −−






 −
=

0C
BIA

E

図３－２－４ 制御系のブロック図 
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 実際の装置では，Ｔ＝46.3μｓであり，フイルタ常数は，Ｌ＝125 μH， 

Ｃ＝166 μF に選定した． 

この条件にてシミュレーションを行った．シミュレーションに使用した制御系のブロッ

ク図と常数を図３－２－５に，シミュレーションプログラム［Matlab］での構成図を図３

－２－６に示す． 

 

 図３－２－７に，この制御系のステップ応答のシミュレ－ション結果を示す． 

理論的に要素［Ａ］は２行２列のマトリクスであるからｎは２となり，図３－２－５ の

システムはｎ＋１＝３ステップにて整定する系となるが，Ｖｃ
＊に１ステップの遅れが生

じるので，全体としては４ステップ，185.2μｓで整定する． 

 

 図３－２－８より図３－２－１２は，それぞれシミュレ－ションによる出力電圧波形と，

実際の装置での同一条件での出力波形である．図３－２－１１および１２は電圧変動の事

例を示す．なお，図３－２－１１で，実際の装置の出力波形で若干のオ－バ－シュ－トが

あるが，これはシミュレ－ションにて省略した回路の漂遊インダクタンスや静電容量と，

デバイスのスナバ－回路の影響と考えられる． 

 これらの事例が示すように，実測結果はシミュレ－ションでの推定値と良く一致し，制

御系の設計が適正なることを示している． 
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図３－２－６ Ｍａｔｌａｂによるシミュレーションのシステム図 

 

 

図３－２－８ 出力電圧波形 

       （基本正弦波） 

図３－２－７ シミュレーションでの 

       ステップ応答 



 61

 図３－２－９ 高調波を含む出力波形 

       （13次 10％含有） 

図３－２－１０ 高調波を含む出力波形 

          （13次10％＋3次30％） 

図３－２－１１ 出力電圧変動波形 

        （短時間の停電） 

図３－２－１２ 出力電圧変動波形 

     （やや緩やかな電圧低下） 
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３－２－６ 開発した装置 

 図３－２－１３は制御系のハ－ドウエア構成の概略で，マシンサイクルタイム200nsを

持つ高速のＤＳＰ２個を用い，ＤＳＰ１にて各種の設定，表示，出力電圧瞬時値の設定値

Ｖｃ
＊の生成，ＩＮＶ１のＰＷＭ演算制御などを行い，ＤＳＰ２にてＩＮＶ２のＰＷＭ演算制

御を行わせている．ソフトウエアの概略を図３－２－１４に示す． 

 

 これらのプログラムはＲＯＭに格納しておき，ＲＯＭの低動作速度を補償するため，始

動時，または操作リセット時にＲＡＭへ転送し，以後，ＲＡＭをベ－スに作動させている．

出力電圧，電流などの観測デ－タはアナログ－デジタル変換器［Ａ／Ｄ］でデジタルデ－

タに変換し，ＰＷＭ演算後のデ－タは外部タイマ－［ＴＩＭ］を用いてパルス波形に変換

し，ＳＩサイリスタのゲ－トドライブ回路へ送る．位相同期回路［ＰＬＬ］は出力周波数

を±5 Hzの範囲で調整を行わせるためのものである． 

   

図３－２－１３ 制御回路の構成 
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 図３－２－１５は製作した装置の外観で，奥行き 800×幅 750×高さ 1,950 の制御盤３

面で構成し，左端の制御盤に所要の出力波形などの設定，操作，表示を行う機構と，観測

用のオシロスコ－プ等を配置している．図３－２－１６および１７は装置の内部構造であ

る． 

 図３－２－１８より２０は，各種の電源変動を発生させた事例で，指定される高調波含

有率の電圧波形ひずみを正確に発生させ，また，任意の電圧変動を発生させる事が出来て 

いる．また，コンデンサインプット方式の整流器のように非線形性の高い負荷であっても 

正確な波形制御を行うことが出来，デッドビート制御の成果は顕著であった． 

 

図３－２－１４ 制御プログラムの概略フロー 



 64

図３－２－１５  

電源障害試験装置 

の外観 

図３－２－１６ 電源障害試験装置内部 図３－２－１７ サイリスタスタック 

        および制御ボード 
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           図３－２－１８ 発生させた歪み波の例
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図３－２－１９ 発生させた完全停電に至る変動の例 

図３－２－２０ 発生させた各種の電圧変動の例 
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３－２－７ 本節のまとめ 

 上述のように，高周波スイッチングを用いるインバータをデッドビート制御し，出力電

圧の瞬時値を極めて高精度に制御し，要求される機能・性能を充分に満たし，顧客はもち

ろん，工業会でも高い評価を得た[152]． 

 高周波スイッチングとデッドビート制御の成果は極めて顕著で，このような［高周波ス

イッチングとアドバンス制御の融合］が，パワーエレクトロニクス装置の高性能化には強

力な手段であることを示した． 

 パワーデバイスの高周波性能とマイクロプロセッサは今後も進歩が期待されるので，高

周波スイッチングと高速の離散値制御を基盤にしたアドバンス制御の応用はさらに容易に

なり，アドバンス制御の応用が加速されるものと思われる．今後の高性能パワーエレクト

ロニクス装置の基本的な形態を示すものと言えよう． 
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３－３ 高周波スイッチングを用いた誘導電動機のベクトル制御 

 

３－３－１ 研究の背景 

 高周波スイッチングを利用して高度の制御を行っているものとして誘導電動機のベクト

ル制御がある．これは誘導電動機のインバ－タドライブの分野で，制御範囲の広いＰＷＭ

制御と，高度の制御理論を組み合せ，大きな発展を遂げた技術で，直流機の電機子電流の

ような出力トルクに直接関連する電気量がない誘導電動機を駆動する場合，その出力トル

クを間接的に演算推定し，それを利用して出力トルクを制御することが基本である．今日

ではトルク制御だけでなく，速度センサ－を利用せず電動機速度を精度良く制御できる速

度センサ－レスベクトル制御まで実用化されており，直流機時代を超える高度の電動力制

御が可能となっている． 

 特徴のあるいくつかの基本的な方式があり，また，制御に必要な電動機パラメ－タの同

定や，外乱オブザ－バの利用，モデル規範型制御など，各種の制御技術が多数応用されて

おり，高周波スイッチングの利用と制御技術の融合の代表的な事例である [2-3][3-6]． 

筆者らはこのベクトル制御の研究開発にも携わり，主として瞬時空間ベクトル制御理論を

応用したベクトル制御についていくつかの研究を報告した [1-5][3-4][3-5][3-7]． 

 ベクトル制御の方式，関係する内容は極めて多岐に亙り，それらを網羅することは簡単

でないのでそれぞれの詳細は割愛し，高周波スイッチングの利用と瞬時空間ベクトル制御

の組み合せにより，高速トルク制御を実現した基礎的な試みを中心に紹介する． 

 

３－３－２ 研究の狙いと主要な内容 

 この研究では， 

（ａ）誘導電動機の出力トルクを簡易に高速制御すること， 

（ｂ）出力トルクリップルを少なくすること， 

（ｃ）そのために必要となる高周波スイッチングは瞬間的には利用するが，平均的な 

   スイッチング周波数を必要で十分な程度に抑制し，スイッチング損失の発生を 

   極力低減すること，          等を目指した． 

 そのため，誘導電動機の出力トルクを高速制御する簡易な方法として，長岡技術科学大

学高橋 勲教授らの提案になる瞬時空間ベクトル制御理論により１次磁束を指令制御し，

得たる１次磁束と１次電流にて固定子側の反力トルクを演算推定して出力トルクを制御す

る方法[114]を用い，ＳＩサイリスタを用いた高周波スイッチングインバータを，ＤＳＰ

を用いて高速に演算制御した． 
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 この制御方式は，一定周波数のキャリアーを用いＰＷＭ制御する通常の方式と異なり，

１次磁束の制御，あるいは出力トルクなどの制御対象を所要の精度に入れるようにスイッ

チングするので，スイッチング周波数は一定周波数にはならない．瞬間的なスイッチング

周波数は高くなることもあるが，精度を維持するに必要にして十分なスイッチング周波数

となり，平均的なスイッチング周波数はかなり低くできる利点がある．これによりリップ

ルの少ない高速のトルク制御を行い，また，出力トルク高速制御の機能は損なわずデバイ

スのスイッチング周波数の平均値を下げ，スイッチング損失を低減することを目指した． 

 

３－３－３ 制御原理 

 瞬時空間ベクトル制御の理論，ならびにそれを利用した誘導電動機制御の研究開発につ

いては多数の研究発表や開発報告がある [115][116] のでここでは詳細は省略し，利用し

た制御原理の要点を紹介する． 

 

誘導電動機の１次磁束Ψ１および瞬時トルクＴ は次式により求められる． 

 

 

    ここで v1： １次電圧瞬時空間ベクトル 

        i1 ： １次電流瞬時空間ベクトル 

        R1：  １次巻線抵抗 

 

 ３相電圧型インバ－タでは１次電圧ベクトルＶ１として図３－３－１ に示す８種類の

状態を取ることが出来る．磁束を制御するには図３－３－２に示すように，（３－３－

１）式にて求めた磁束ベクトルが磁束の指令値｜Ψ１
＊｜＝φ1

＊を半径とする円周上に沿

って動くように最適な１次電圧ベクトルＶ１（ｕ，ｖ，ｗ）を選択して行く． 

トルクの制御においては，文献 [114] により電動機回転子の磁束に対するすべり角周波

数を大きくするほどトルクが増大することが示されており，よってトルクを増大させると

きは磁束ベクトルの回転が増加する１次電圧ベクトルを選択する．一方，トルクを減少さ 
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せるには磁束ベクトルの回転が停止する１次電圧ベクトル，すなわちＶ１（０，０，０）

あるいはＶ１（１，１，１）を使用する． 

 以上の手法で磁束とトルク双方を適切な１次電圧ベクトルを用いることにより独立に制

御することが出来る． 

 

図３－３－１ ３相電圧型インバータの出力電圧ベクトル 

表３－３－１ ３相電圧型インバータの電圧ベクトルの組み合わせ 

図３－３－２ 出力電圧ベクトルの組み合わせでの１次鎖交磁束制御説明図 
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３－３－４ 回路構成 

  図３－３－３に主回路と制御回路の概要を示す．主回路は 3 相 200V 電源をダイオ－ド

にて直流に変換し，ＬＣフイルタを通した後，ＳＩサイリスタによる電圧型インバ－タに

て３相電力を作る．インバ－タの直流側には短絡保護用の限流リアクトルを設け，ＳＩサ

イリスタには小容量のスナバ－回路を使用している．ＳＩサイリスタは1200V 300A定格

のもので，主要な特性を表３－３－２に示す． 

利用した誘導電動機の定格は，4p 2.2 kW 3φ60Hz 200V 9A 1710 rpm の汎用電動機で，

１次抵抗は0.5Ωと推定した． 

３－３－５ 制御回路 

 制御回路は２個のＤＳＰ（TMS320C25）を用い，図３－３－３下部に示すように構成し

た．この図に示すように，電動機電流 iu ，ivは，iu＋iv＋iｗ＝０として座標系電流 id ，iq
に変換する．高周波スイッチングに対応して高速に処理するためこの部分の演算をＤＳＰ

２で担当させ，他の演算制御をＤＳＰ１で行わせている． 

 電動機電圧は，直流電圧 VdcとＳＩサイリスタがオン状態にあることの情報を用いて推

定し，これを電流と同様ｄ－ｑ座標系電圧Vq，Vdに変換する． 

 これらの電圧，電流から（３－３－１）（３－３－２）式に基づく以下の式により電動

機の磁束φ１およびトルクＴ１を算出する． 

 

図３－３－３ 主回路と制御回路の機能概要 
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（３－３－５）式で求めたφ1
2は２乗された磁束の大きさの設定値φ*

1
2と比較され，コン

パレ－タにより磁束を増加すべきか否かを判別する．これ以前の瞬時空間ベクトル制御を

利用したインバ－タ制御では，コンパレ－タを用いてヒステリシス巾によりスイッチング

周波数の調整を行うのが一般的であったが，この場合はＳＩサイリスタを用いスイッチン

グ周波数の上限を大幅に高めることが出来たので，コンパレ－タにはヒステリシスは設け

ていない． 

（３－３－６）式のトルクも同様にトルク指令 T* と比較されヒステリシスコンパレ－タ

により過不足を判別する． 

 

 これら２つのコンパレ－タ出力とφd ，φq から磁束ベクトルがどの方向を向いている

かの情報により，前述の原理で作成された表３－３－３のスイッチングテ－ブルにて最適

な１次電圧ベクトルＶ１（ｕ，ｖ，ｗ）を選択する． 

 

 この試みでは高周波スイッチングの効果を確かめるのを主目的としているので，ブレ－

キや，逆回転などのモ－ドは除き，スイッチングテ－ブルは簡略なものとしている． 

なお，図面には省略しているが，デバイスのスイッチングに際し必要なデッドタイム時間

を付与する回路を介してゲ－トドライブしている． 

 

 図３－３－４に両ＤＳＰに分担させているフロ－チャ－トを示す．ＤＳＰ１では初期設

定に続き，観測用に演算したトルクや磁束を外部に設置したＤ／Ａコンバ－タへ出力する． 

以後，トルク，磁束の指令値の読み込み，ゲ－ト信号と直流電圧よりの電圧ベクトルの計

算，磁束の計算，およびコンパレ－タ演算，トルクの計算およびコンパレ－タ演算などを

行い，最後にスイッチングテ－ブルに基づき電圧ベクトルＶ１（ｕ，ｖ，ｗ）を出力する． 
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演算１サイクルに要する時間は，スイッチング周波数の制限や電流制限動作などを省略し

てプログラムの簡略化を図ったため，これ以前より大幅に短縮され最小12μｓである． 

 ＤＳＰ２は初期設定後タイマ－によりＤＳＰ１との演算時間の協調後，電動機電流を読

み込んで，d－q 変換を行い，ＤＳＰ１へ出力している． 

 

 表３－３－２ 使用したＳＩサイリスタの主要特性 

表３－３－３ 出力電圧ベクトル選択テーブル 
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３－３－６ 試験結果 

 デバイスのスイッチングに際してのデッドタイムの影響は極めて大きい．この試作での

デッドタイムは約 1.4μｓであるが，比較のためＧＴＯサイリスタやバイポ－ラトランジ

スタ並のデッドタイム 30μｓ，平均チョッピング周波数 1kHz での実験も行った．図３－

３－５に各部の動作波形を示す．左がこの試作機の演算時間Ｔｃ＝25μｓ，デッドタイム

1.4μｓでの特性であり，右が比較のために行った演算時間Ｔｃ＝40μｓ，デッドタイム

30μｓ，磁束コンパレ－タヒステリシス６％での結果である．なおトルクコンパレ－タの

ヒステリシスは両者とも零である． 

 プログラムの演算１サイクルの時間をさらに短縮し，Ｔｃ＝12μｓまでの実験を行った．

図３－３－６に回転速度が変化したときの各部波形を，図３－３－７にトルクリップルを，

また，図３－３－８に各種の演算サイクルタイムでのトルク指令 T*に対する演算トルク

T のステップ応答を示す．また，図３－３－９は出力電圧の最小パルスの波形で，演算の

サイクルタイムと一致した最小オン幅となり，図のように 12μｓで，瞬間的なスイッチ

ング周波数は最高83.3kHzに達する．     

 

図３－３－４ 制御プログラムの概略フロー 
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 トルクリップルは大幅に減少しており，指令の急変に対する応答も極めて高速である．

トルク制御を主体として制御しているので，磁束制御系についてはトルク制御のため特定

の１相だけオンオフし，他層が停止している状態があり，高周波化しても電流波形はあま

り改良されていないように見えるが，電流 iu，磁束φ1トルク T の何れの波形もリップル

が減少していることが判る．精密計測の結果では，磁束リップルは１％以下であった．  

 

図３－３－５ 各部の動作波形
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図３－３－６ 各種の回転速度での動作波形 
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図３－３－７ 各種のサイクル時間 

       でのトルクリップル 

図３－３－８ 各種のサイクル時間での 

       トルクのステップ応答 
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 線間電圧の最小オン幅は図３－３－９のように 12μｓで，瞬間的なスイッチング周波

数は最高83.3kHz に達するが，演算のサイクルタイムＴcの変化に対するスイッチング周

波数は図３－３－１０の通りで，電動機速度により変動する．このように平均的なスイッ

チング周波数はかなり低い5～6kHzでありながら，高精度，且つ高速のトルク制御を可能

としており，目指したスイッチング損失低減にも成果が得られた．  

 

図３－３－９ 最小オンパルスでの 

       電圧・電流波形 

図３－３－１０  

  回転速度に対する 

  デバイスのスイッチング周波数 
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３－３－７ 本節のまとめ 

 以上のように，高周波スイッチングと高速の離散値制御を利用し，瞬時空間ベクトル制

御方式を応用した簡素な制御系を用いて誘導電動機の出力トルクを高速に制御し，トルク

リプルも大幅に減少することを示し，高周波スイッチングとアドバンス制御を融合するこ

との効果を明確にした． 

 

 それに併せて，単純に高周波スイッチングを用いて電流波形を改善し，結果としてトル

クリップルを低減する一般的な手法でなく，瞬時空間ベクトル制御を巧妙に組み合せて磁

束，あるいは出力トルクなど最終の制御対象を直接制御するように制御系を構成すること

で，瞬間的には高周波のスイッチングを利用するが平均的にはスイッチング周波数を下げ

て所要の制御精度を得られることを示した． 

 このような制御方法，いわば，必要にして充分な周波数のスイッチングで所要の制御性

能を得る手法を用いれば，スイッチング損失低減と制御性能の向上を両立させることが可

能となり，特に，大容量の装置では極めて有用である． 

 電力を対象とするパワーエレクトロニクスでは，徒に腕力に頼るだけでなく，智慧のあ

る制御系を工夫することが，省資源的な観点よりますます重要になることは当然で，この

ような取り組みにさらに大きな努力の傾注が必要であろう． 
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３－４ 本章のまとめ 

以上述べたように，パワ－エレクトロニクス装置の高性能化は，単に効率や波形など

の電力変換での特性だけでなく，全体システムの構成要素として要求される制御特性を満

たす必要がある． 

全体システムの構成は［コントロ－ラ］＋［パワ－エレクトロニクス装置］が縦続す

るのではなく，パワ－エレクトロニクス装置自体が制御装置であり，どこがパワーエレク

トロニクス装置で何処がシステム制御か区分できないほど完全に一体化した装置となって

いる．従って、高度の制御特性を得るには，高周波スイッチングにてパワーエレクトロニ

クス自体の即応性と分解能を高め，アドバンス制御を融合することが肝要となる． 

 

 ３－２にて，ＳＩサイリスタの特質を最大限に活用し，極めて高い周波数のスイッチン

グとデッドビ－ト制御とを組み合せ，大出力の装置でありながら高度の制御性能を得るこ

とが出来た事例を示し，また，３－３にても，同様にＳＩサイリスタの特質を活用して高

周波スイッチングの利用と高速の演算制御を基盤に，瞬時空間ベクトル制御を適用して高

速のトルク制御を可能としたことを示し，高周波スイッチングとアドバンス制御の融合の

効果を明確にした．  

 応用面での高度化は際限がなく，パワーエレクトロニクスについてもますます高性能化

の要求が高まることが予想されるが，高周波スイッチングと高性能のマイクロプロセッサ

による制御手段を基盤に，アドバンス制御を活用して対応することが必然的な技術動向で

ある． 

 

 本章では上記の研究開発に併せて，単純に高周波スイッチングにアドバンス制御を組み

合わせるだけではなく，瞬時空間ベクトル制御を巧妙に組み合せて最終的な制御対象を直

接制御するように制御系を構成し，瞬間的には高周波のスイッチングを利用するが平均的

にはスイッチング周波数を下げて所要の精度を得る手法の成果も示した． 

 如何にパワーデバイスの進歩があろうとも，大容量のパワーエレクトロニクス装置では，

デバイスコストを圧縮することが常に重要な命題であり，工業的な有用性を高めるには，

このような観点よりの取り組みがさらに重視されねばならない． 
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４．究極のＡＣ－ＡＣ変換を目指す 

     ＰＷＭサイクロコンバ－タ 

 

４－１ はじめに 

 

４－１－１ ＰＷＭサイクロコンバータを検討する背景 

 前章にて高周波スイッチングとアドバンス制御を融合することで極限的な性能を達成で

きることを示した．この取り組みはモータードライブの分野では急速に加速され，誘導電

動機のベクトル制御では，ＩＧＢＴを用いた高周波スイッチングと極めて制御範囲の広い

ＰＷＭ制御を用い，精緻な制御を行い高度の性能を実現している． 

 このようなインバータドライブでは，３相交流を一旦直流に変換し，得たる直流をイン

バ－タを用いて可変電圧可変周波の３相交流に変換するが，近年，電動機の４象限制御や

電源高調波の低減のために，図４－１－１に示すようなＰＷＭ制御方式のＡＣ／ＤＣコン

バ－タを用いるものが増加している．  

 

 前述のように，パワーエレクトロニクスの高性能化は，パワーデバイスのスイッチング

速度の高速化を基盤に達成された．図のような電圧型の装置では，出力電圧はパルス状の

矩形波になるが，その出力電圧の立ち上がりはパワーデバイスのスイッチング速度で決ま

るので，スイッチング速度の高速化により立ち上がり（dv/dt）が極めて急峻となり，出

力に含まれる高周波成分をさらに高周波化することになった． 

 

図４－１－１ ＡＣ／ＤＣコンバータ＋ＤＣ／ＡＣインバータ方式 
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 この高いdv/dtを持つパルスが負荷機器に繰り返し印加されるが，配線ケーブルの持つ

静電容量と共振して高いピーク電圧を発生して巻線の絶縁劣化を生じたり，また、通常の

構成では負荷機器にはコモンモードの電位変動が加わることとなるので，巻線と鉄心との

間の静電容量によりアースに対する高周波漏れ電流が増加して電力保安装置の漏電検知装

置を誤動作させたり，さらに厄介なことに，軸受けの電触を発生することもある［103］． 

インバータ駆動の普及はこれらの問題も顕在化させ，なんらかの対応を必要としている． 

 また，放射電磁波による障害も論議が多く，ある範囲では社会的な問題にもなりつつあ

るが，パワーエレクトロニクス装置の発生する電磁波の周波数帯域は，問題とされる周波

数帯に近づき，扱う電力が大きいので避けて通れない状況にある． 

 

 これらの対策としては各種の方策が考えられるが，基本的には発生源で低減することが

望ましく，そのために，出力電圧のdv/dtを緩和するソフトスイッチングを行わせること

が最も効果的である． 

 ソフトスイッチングには各種の方法があり，ＩＧＢＴを用いるものではゲート電流を制

御する方法なども提案されているが，当然のことながらスイッチング損失が増大するので

大電力の装置に利用には困難がある．第２章にて述べた共振技術を利用する方法は，出力

に共振周波数以上の高周波は含まれないので有力な対策であるが，２－６で述べたように，

極めて制御範囲の広いＰＷＭ制御を行っているものでは，最小出力の幅の狭いパルスと共

振利用とを両立させるのに極めて大きな困難がある．  

 このように高周波スイッチングとアドバンス制御にて達成した高性能化に別の角度より

の問題を生じ，これまでの流れと発想を異にした新たな取り組みが求められている． 

 

４－１－２ ３相／３相変換の見なおし 

 産業用のモ－タードライブでは３相／３相変換が基本であるが，パワーデバイスの利用

より見ると，上述のＡＣ／ＤＣコンバータ＋ＤＣ／ＡＣインバータ方式では，一旦最高出

力に見合う高い電圧の直流に変換し，その高い直流電圧を繰り返し断続すると言う些か極

端な利用法になっており，デバイスの利用面よりも必ずしも効率的とは言えない． 

 一方，パワーエレクトロニクスの発展過程を振り返ると，サイクロコンバータと同期電

動機を組み合わせ，誘起電圧を利用して負荷転流を行せるサイリスタモ－タ（いわゆる無

整流子電動機．商品名:ＢＬモータなど）がインバータ駆動に先立ち多数利用された経緯

がある[2-1] ． 

 このサイクロコンバータ方式サイリスタモータは，サイクロコンバータの特質よりパワ
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ーデバイスの利用度が高く，４象限制御が可能で超低速での特性も優れ，電源周波数の２

倍を超える高速運転も行え，また，仮に転流失敗があっても電源転流にて安全に回復しそ

のまま運転を継続できるなど多くの特徴があり，今日でもなお継続して製作されている． 

 

 筆者はこのサイリスタモータの開発・製造に関わり，サイクロコンバータのマトリクス

構造に着目し，デバイス開発を期待して交流制御デバイスによるマトリクス構造の変換器

を考え特許取得[5-10]するなど検討を続けてきた． 

 また，多年，応用技術者として，高周波スイッチングとアドバンス制御を融合すること

による制御性能の高度化を推進してきたが，その一方で，上述のＡＣ／ＤＣコンバータ＋

ＤＣ／ＡＣインバータ方式での諸問題を予見し，ソフトスイッチングの導入も可能性があ

る，より良いパワーエレクトロニクスを模索して来た． 

 これらの観点より，多くの特徴があり，また，逆阻止特性も可能なＳＩサイリスタを応

用することで簡素な回路構成が実現できるＰＷＭサイクロコンバータに着目した． 

 

４－１－３ ＰＷＭサイクロコンバータの開発状況 

 サイクロコンバータは各種の回路方式があるが，最も簡単なものは，図４－１－２に示

すように３φ－３φの如何なる極性の電流も通流を可能とするよう，２個のサイリスタを

逆並列に接続した双方向スイッチ９組で構成される． 

 直流に変換しないのでリアクトルやコンデンサなどの大型のエネルギー蓄積要素は不要

である．図４－１－１に示すＡＣ／ＤＣコンバ－タ＋ＤＣ／ＡＣインバ－タ方式では，全

体デバイス数は１２個で電源より出力に至る通流デバイス数が４個であるのに対し，サイ

 

図４－１－２ サイクロコンバータの原理構成 
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クロコンバ－タでは全体デバイス数は逆阻止型デバイス１８個が必要であるが，電源より

出力に至る通流デバイス数は２個で済み，通流デバイス数が半減するので変換効率を改善

できるメリットがある．また，全体デバイス数は多いがそれぞれのデバイスは小電流のも

ので良く，素子全体の定格は却って小さくなるなどの特質を持っている．回路構成は，電

源－出力の何れの向きも対称であるから可逆動作が可能であり，完全な４象限変換が出来

ることも特徴である． 

 しかしながら，通常のサイクロコンバ－タでは，出力電圧波形は電源電圧波形の組み合

せとなるので高周波出力では波形が悪く，実用的な出力周波数は電源周波数の１／３～１

／２に制限され，電源側の力率が低く，また，電源側に特異な高調波を発生するなどの問

題もある．そのため，これまでは大出力電動機駆動や，超高速リニア－モ－タ－カ－駆動

などの大容量でしかも比較的低周波での特殊な用途に限られていた． 

 

 図４－１－２のサイリスタの部分にターンオフデバイスを用い，ＰＷＭ制御を行えるよ

うに構成したＰＷＭサイクロコンバータについては，これまでにも多くの試みがなされて

いる．すなわち M.Venturini 氏らによる［マトリクスコンバ－タ］と名付け提案された

ＧＴＯサイリスタを用いる基礎的な提案[123]～[126] を嚆矢として，入出力電圧比を高

めた P.d.Ziogas 氏らなどの提案[128]～[132]や大熊・石田氏らの提案[133][134]があり，

空間ベクトル理論を用いて入力電流あるいは出力電圧波形を改善した大熊らの研究 [135]

があり，電源変動などに即応するオンライン制御については石黒氏ら[136]と，G.Roy 氏

ら[137]の研究などがあり，そのほかにも空間ベクトルを利用する各種の方法が提案され

ている[138][139]． 

 しかしながら，これらの方法はそれぞれの段階で改良されているものの，良好な入力電

流波形と出力電圧波形を同時に得ることが困難であったり，電源電圧の変動に対して難点

があったり，電源電圧に非対称あるいは歪みが大きいときに入力電流を正弦波にするのが

困難などの課題があり，実用的なレベルに到達するはさらに改良の必要があった． 

  

４－１－４ ＰＷＭサイクロコンバータへの取り組みと狙い 

 以上を要約すれば，ＰＷＭコンバ－タ＋ＰＷＭインバ－タ方式に比べ，ＰＷＭサイクロ

コンバ－タは下記のような特徴を有している． 

（１） ＰＷＭコンバ－タ＋ＰＷＭインバ－タの直流段での平滑コンデンサやリアクト

ルのようなエネルギ－蓄積手段が不要である． 

 （２）デバイスの総数は１８個でＰＷＭコンバ－タ＋ＰＷＭインバ－タの１２個より多 
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    いが，デバイスのス容量は小さくデバイス総容量は理論的には小さくて済む． 

    すなわち，ＰＷＭコンバ－タ＋ＰＷＭインバ－タの場合，電流供給は正極性・負 

    極性１対のデバイスが通流するのに対し，ＰＷＭサイクロコンバ－タの場合は３ 

    対のデバイスによって分担通流するので，電流容量は1/3となる． 

    従って，ＰＷＭサイクロコンバ－タのデバイスの電圧定格は，ＰＷＭコンバ－タ 

    ＋ＰＷＭインバ－タに比べ1/0.866となり，各デバイス容量は0.385，デバイス    

        の総容量はＰＷＭコンバ－タ＋ＰＷＭインバータに比べ0.57倍で足りる． 

 （３）電源より負荷へ直列に通流するデバイスが少ないので，変換効率が高い． 

    ＰＷＭコンバ－タ＋ＰＷＭインバ－タの場合は計４個通流するのに対し，ＰＷＭ 

    サイクロコンバ－タでは逆阻止デバイスを利用すると２個で済む． 

 （４）常に直流全電圧をスイッチするＰＷＭコンバ－タ＋ＰＷＭインバ－タ方式に比べ 

    スイッチング周波数が低くても良好な波形が期待できる． 

 （５）逆阻止型のデバイスが利用出来れば回路構成が簡単で，また，通電損失を低減す 

    ることが可能となる． 

なお，４象限制御が容易であること，電源よりの入力力率を高く出来ること，入出力の波

形制御も行えることは，ＰＷＭコンバ－タ＋ＰＷＭインバ－タ方式と同様である． 

 

 一方，ＰＷＭサイクロコンバ－タでの欠点・課題は下記のようなものがある． 

（ａ）逆阻止特性を持つ高周波デバイスが必要． 

汎用性より電圧型の利用が多いことと，逆導通型デバイスが高周波特性の向上

に好都合であったことが相俟ってほとんどが電圧型という現状になり，それが

また逆阻止デバイスの生産衰退・入手難をもたらしている． 

（ｂ）スイッチングの際に電圧・電流のスパイクが発生しやすい． 

    ＰＷＭサイクロコンバ－タでは双方向スイッチであるので，転流時の処理が適正 

    でないと入力側短絡，あるいは出力開放となり，電流スパイクあるいは電圧スパ 

    イクを発生する． 

（ｃ）最大入出力電圧比ｖは0.866が限界である． 

      汎用電動機の利用などに若干不便がある．  

 （ｄ）高速のオンライン制御が不可欠． 

    前述のように入出力間にエネルギ－蓄積手段がないことが特徴であるが，一方， 

    電源電圧の急変などが直ちに出力側に影響する．そのため状態の急変に対応出来 

    る高速のオンライン制御が必要となる．  
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 前述のように，筆者は高速スイッチングに伴う諸問題を懸念し，技術的に成熟したＰＷ

Ｍコンバ－タ＋ＰＷＭインバ－タによる変換方式に比べ，なお解決すべき課題が少なくな

いが，上記の諸問題を解決する一つの手がかりになろうと考え，サイクロコンバータのマ

トリクス構造の活用に注目し，このＰＷＭサイクロコンバ－タの実用化研究を続けてきた．  

 

 筆者らは，これまでに簡易に最大入出力電圧比ｖ＝0.866 を達成する制御方式を提案し，

特許も獲得した[1-1][5-9]．そのほか，入力電圧の急変に速応性のある実用的なオンライ

ン制御[1-3][1-4]，また，スイッチの際に電圧・電流のスパイクを発生させないデバイス

の点弧シ－ケンス[4-15][4-17][4-20]の研究開発などを行ってきた．  

 

 本論文の４－２では，ＰＷＭサイクロコンバ－タにて出力電圧比ｖ＝0.866 を達成する

基本制御方式（制御方式Ｉ）と，中間電圧を利用することで入力電流波形と電源力率を改

善できる中間電圧利用制御方式（制御方式Ⅱ）の制御原理を述べ，４－３ではシミュレ－

ションによる特性解析を基に，基本的な特性とキャリア周波数の影響などを示し，４－４

では試作装置とその結果を紹介し，４－５にＰＷＭサイクロコンバ－タの可能性について

検討し，４－６にて本章を要約し，高速スイッチングに伴う諸問題を解決する当面の手が

かりとすることを提案する． 
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４－２ ＰＷＭサイクロコンバ－タの制御原理 

 

４－２－１ 主回路の構成 

図４－２－１にＰＷＭサイクロコンバ－タの主回路構成を示す．電源入力と出力端子は

それぞれ３相のいずれの端子とも結合されるので，ＰＷＭサイクロコンバ－タはマトリク

スコンバ－タとも通称される．図４－２－１でＳａｕ,Ｓａｖ,・・・Ｓｃｗは双方向スイッチ

で，逆阻止型のＳＩサイリスタ（またはＧＴＯサイリスタなど）を逆並列接続するか，あ

るいは逆並列ダイオ－ドを内蔵するＩＧＢＴ（またはトランジスタ）を逆向きに直列接続

して構成する．電源入力側のＬ，Ｃはキャリア周波数成分を除去するためのフイルタであ

る.入力電源側をｕ，ｖ，ｗ相，出力側をａ，ｂ，ｃ相，それぞれの相電圧を eu ，ev ，ew，

Ｖa ，Ｖb ，Ｖcとする． 

 

４－２－２ 基本制御方式 

 筆者らが開発した最大入出力電圧比ｖ＝0.866 を得る基本制御方式（制御方式Ｉと称す

る）の原理を説明する[1-1][3-16]． 

 ＰＷＭサイクロコンバ－タの各スイッチ素子は出力電圧制御指令と，３相電源電圧 eu , 

ev ，ewの瞬時位相によってＰＷＭ制御される．図４－２－２に出力電圧指令波形の一例

と，各状態でのスイッチ群の制御区分を示す．Va
*，Vb

*，Vc
*は各相の出力電圧制御指令，

Vｓa
*，Vｓb

*，Vｓc
* は各スイッチ群Ｓａ，Ｓｂ，Ｓｃへの出力指令となる線間電圧指令を表す． 

 各相出力電圧指令が一番低い相のスイッチ群は，３相電源電圧のうち一番低い電圧 emin

 

図４－２－１ ＳＩサイリスタを用いたＰＷＭサイクロコンバータ 
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に接続されるようにオン、オフされる．一方，他の２相のスイッチ群は，線間出力電圧制

御指令に応じて電源電圧の最大値 emax と最小値 eminとの間でスイッチされる． 

なお， 

 

この原理を図解すると，図４－２－３（ａ）に示す３相正弦波電源電圧波形より，同図

（ｂ）の直流電源電圧 emax，eminが定まる．この eminを基準電圧とすると，同図（ｃ）の

直流電圧が得られる．本制御方式は，この（ｃ）の直流電圧を用いてＰＷＭ制御するもの

である．すなわち，最小入力電源電圧 eminを基準電圧として，出力３相相電圧の指令値が

最も低い相は，常に最小電源電圧に接続される．また，出力の他の２相は最大電圧 emax

と最小電源電圧 eminとの間で，出力線間電圧指令によってＰＷＭ制御される．この出力線

間電圧指令は，図４－２－４（ａ）に示す出力３相相電圧指令Ｖa
*，Ｖb

*，Ｖc
* より最も

低い出力相電圧指令値を基準として選択され，同図（ｂ）に示すような３相出力線間電圧

指令Ｖsx* となる． 

 この基本制御方式で，得られる最大の出力線間電圧の波高値は emax－eminの最小値とな

り，図４－２－３（ｃ）に示すように電源線間電圧の0.866倍となる． 

 この方式では図４－２－５に示すように，キャリア周波数の三角波の振幅を emax－emin

で振幅変調するので，電源電圧が変化しても，電源周波数が変化しても出力電圧の平均値

 

[ ]
[ ]wvu

wvu

eeee
eeee

,,min
,,max

min

max

=
=

図４－２－３ 最大電圧を得る 

      電源電圧の説明図 

図４－２－２ 電圧指令の算定原理 
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は影響を受けない．しかしながら，この基本制御方式は emaxと eminの２相しか利用せず，

中間電圧の相には電流が流れないので入力電流波形が悪く，入力力率も低い欠点がある． 

４－２－３ 中間電圧利用制御方式 

 この制御方式は，基本制御方式で入力電流波形が悪く，入力力率が低い問題を改善する

もので，emaxと eminの２相間でスイッチさせるのではなく，中間電源電圧相 emidを経由し

てスイッチさせるものである．中間電源電圧相 emidを利用することで入力電流を中間電源

電圧相にも分配し上記の欠点を低減する．（制御方式Ⅱと称する）[1-2][3-17] 

 なお， 

  

 入力電流を２相に分配し，入力電流の波形を制御するためには２相の電流指令値が同一

の極性を持つことが必要である．したがって，図４－２－６に示すように中間の電流指令

値の極性によって基準となる電圧を変更する． 

                     

[ ]
[ ]
[ ]wvu

wvumid

wvu

eeee
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,,min
,,mid
,,max

min

max

=
=
=

図４－２－４ 出力電圧指令 

図４－２－５ 制御方式Ⅰの原理説明 
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同図（ａ）で，iu*，iv*，iw* は３相正弦波入力電流指令で，太線で基準電圧を示してい

る．通常は入力力率１が望まれるので，iu*，iv*, iw* とｅu ,ｅv ,ｅwの位相差を零とする．そ

の場合は，基準電圧は図（ｂ）のように中間電圧の極性によって変化する． 

 図４－２－７に［制御方式Ⅱ］の制御法を，入力電流指令値の力率が１の場合について

示す．この制御方式では，上記のように中間電源電圧（すなわち中間の入力電流指令値）

の極性によって基準電圧が変わる．中間電圧が正の場合には，すなわち図４－２－７の区

間Ｘでは，最小電源電圧が基準電圧として出力相電圧指令値の最も低い相に接続される．

中間電源電圧が負の場合，すなわち図の区間Ｙでは，最大電源電圧が基準電圧として出力

相電圧指令値の最も高い相に接続される． 

 出力の他の２相は図４－２－８に示すような出力線間電圧指令値ＶSX
* あるいはＶSＹ

* 

によって emax ,emin ,emidに接続される． 

 Ｓ＊ は出力Ｓ相（Ｓ＝ａ，ｂ，ｃ）のＰＷＭ制御を行うスイッチ群のスイッチングパタ

ーンであり，Ｓｓｕ ,Ｓｓｖ ,Ｓｓｗは各々の電源に接続する時間を表している． 

 ＶSX
*,ＶSＹ

* はそれぞれ一番低い，あるいは高い出力相電圧指令を基準とした出力線間

電圧指令である．(Ｉｕ)Ｓ ,(Ｉｖ)Ｓ ,(Ｉｗ)Ｓは入力電流中の出力Ｓ相の成分である． 

 中間電源電圧相 emid に接続されている期間，その中間電源電圧相に分配された電流 

(iw)Sが流れる． 

 

図４－２－６ 基準電圧の説明 図４－２－７ 制御方式Ⅱの原理説明 



 91

   

 このように，中間電源電圧相に電流を分配して改良を行うことが，中間電圧利用制御方

式の目的であり，そのため中間電源電圧相 emidに接続する時点の決定が重要となる． 

 図４－２－９に区間Ｘのスイッチングパタ－ン作成の原理を示す．キャリアに相当の高

周波を用いるとすると半周期Ｔは極めて短い時間であるから電源電圧，出力線間電圧指令

値ＶSX
*（Ｓ＝ａ，ｂ，ｃ），および出力電流は一定と看做し，出力電圧の平均値と入力

電流の変化に応じた時間の分配を考慮し，図に太線で示すスイッチングパタ－ンを式（４

－２－１）および（４－２－２）より求める． 

  

ここで，ＴH，ＴMはそれぞれ emaxに接続する時間，emid に接続する時間で，Ｃ1，Ｃ2は図

４－２－１０に示すように，それぞれキャリア半周期区間の電流指令値 imax*，imid*の面積

である． 

 式（４－２－１）は図４－２－９で emidより上の斜線部の面積と下の斜線部の面積を等

しくする条件で，出力電圧平均値を基本制御方式と等しくするための条件である． 

 

( )( ) ( )( )

2)-2-(4                                                                    

1)-2-(4          

1

2 a
C
C

T
T

eeTTTeeTT
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M

minmidcMHmidmaxHc

==

−−+=−−

図４－２－８ 出力電圧指令 

図４－２－９ スイッチングパターン 

       作成法 

図４－２－１０ 入力電流分配率 
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 また，式（４－２－２）は，入力基本波力率を１にする条件で，ＴH ,ＴMの比をＣ1，と

Ｃ2の比に等しくし，電源電圧の変化に対する時間配分を考慮している．a は入力電流の

分配率で，この aを調整することで，入力電流波形と入力力率を制御できる． 

 この両式を同時に満足するパタ－ンは一意に定まり，基本制御方式の利点を失うことな

く，入力電流の波形改善が可能となる． 

 式（４－２－１）および（４－２－２）より，式（４－２－３）および（４－２－４）

が得られる． 

 

  ここで，△emax＝emax － emin ，△emid＝  emid－ emin  

 この式（４－２－３）（４－２－４）を整理すると式（４－２－５）（４－２－６）が

得られる． 

 

 両式より，Ｔ0およびＴ1は，図４－２－１

１に示すように，△emax＋a△emid にて振幅変

調された三角波と，指令電圧（１＋a）ＶSX
* 

またはＶSX
* との交点で求められる． 

  すなわち，中間電圧利用制御方式では，三

角波が（１＋a）ＶSX
* より大きいときＳ相は

emin に接続され，三角波が（１＋a）ＶSX
* と

ＶSX
* の中間のときＳ相は emid に接続され，

三角波がＶSX
* より小さいときＳ相は emax に

接続される． 

 なお，△emaxおよび△emidとして電源電圧
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図４－２－１１ パルス切り替え 

      タイミング決定法説明 



 93

の実測値を用いることで，電源電圧の変動にオンラインで対応できる［1-3］[1-4]． 

 

 式（４－２－５）（４－２－６）よりＶSX
* の上限を考察する．ＶSX

* が大きすぎると， 

Ｔ1＜０，あるいはＴ0＜０となり，その電圧は出力不能である．したがって，a≧０より，

Ｔ1≧Ｔ0 となりＶSX
* の上限はＴ0≧０の条件により決る．Ｔ0≧０より 

 

入力力率が 1 とＴが小さい時は a＝ emid ／emaxとなり，また，emax＋emid＋emin＝０となる． 

入力電源相電圧のピ－ク値がＶIPとすると， 

 

となり，式（４－２－７）右辺の最小値は 0.866ＶILで，ＶSX
* の最大値は，基本制御方式

同様，0.866ＶILである． 

 なお，入力力率を１としないときは a≠emid／emaxであるから0.866ＶILにはならない． 

区間Ｙについても出力線間電圧指令値ＶSY
* を用い，同様にスイッチングパタ－ンを作る． 

 

 この制御方式では，キャリア半周期にて電源電圧，出力線間電圧指令，および出力電流

は一定と看做しており，実際は若干の誤差を生じる．キャリア周波数が高いほどこの誤差

は小さくなる．キャリア周波数の影響については後述する． 

 

 図４－２－１２にスイッチングパタ－ンの波形例を，図４－２－１３に各出力電圧の理

論的な波形を示す． 基本制御方式と同様，Ｖa＋Ｖb＋Ｖc＝０ではなく，出力相電圧   
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Ｖa , Ｖb , Ｖc は３相対称の正弦波電圧でないが，出力線間電圧Ｖab , Ｖbc , Ｖcaの平均値は

３相対称の正弦波電圧となる． 

 

 この中間電圧利用制御方式では，出力Ｓ相（Ｓ＝ａ，ｂ，ｃ）が入力電源電圧に接続さ

れる順序（転流順序と称する）は， emin→emid→emax→emid→ emin→emid→・・である．三角

波の半周期では，emin→emid→ emaxの順で転流し，基本制御方式よりスイッチング回数は

増加するが，常に電圧差が最も小さい相へ転流しているので，全体のスイッチング損失は

大差ない． 

 

図４―２―１２ 制御方式Ⅱでの 

  スイッチングパターンの例 

図４－２－１３ 制御方式Ⅱでの 

        出力電圧波形の例 
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 このように提案する制御方式は，  

 （１）これまでのＰＷＭサイクロコンバータに比べ計算方式が簡単である． 

 （２）入力電源電圧，周波数の変動や，電源波形歪みがあっても，出力の電圧や波形 

    制御が可能． 

など基本制御方式の特徴を損なわず，さらに，中間電圧利用制御方式では 

 （３）効率を悪化することなく，入力電流波形と入力力率を改善できる． 

（４）電源電圧の非対称性，波形歪み，電圧変動，さらには周波数変動があっても 

   入力電流波形には影響しない． 

などの特徴を加えることが出来る． 
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４－３ ＰＷＭサイクロコンバ－タの動作と特性解析 

 

４－３－１ 解析の方法 

 図４－３－１に解析に使用した回路モデルを示す[1-2]．電源入力側の L，C はキャリ

ア周波数成分を除去するフイルタで，Rout ,Lout はそれぞれ負荷の抵抗分，およびインダク

タンスである．図のように，電源側フイルタを通った後のコンバ－タ入力電圧を Vu’，Vv’，

Vw’コンバ－タ入力電流 Iu’，Iv’，Iw’，電源側フイルタコンデンサへの電流を Icuv ,Icvw ,Icwu
などのように定めると，コンバ－タ入力電流 Iu’，I v’，I w’は式（４－３－１）で，コンバ

－タ出力線間電圧 Vab ，Vbc ，Vcaは式（４－３－２）で表される．ここで，Sau～Scwはス

イッチング関数で，スイッチングは理想的に行われるものとし，スイッチングパタ－ンが

オンのとき１，オフのとき０とする． 
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また，入力電源よりコンバ－タまでの電圧方程式は式（４－３－３）（４－３－４）で示

される． 

  

（４－３－３）式と，（４－３－４）式を整理し，（４－３－５）式を得る． 

 

コンバ－タ出力側の電圧方程式は式（４－３－６）で，これを変形することで， 

式（４－３－７）が得られる． 
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 前節に示したスイッチングパタ－ンを適用し，図４－３－２のようなフロ－で数値解析

を行う．なお，波形歪みについては，次式のように歪率を基本波実効値に対する高調波実

効値の比率で算定した． 
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図４－３－２ 解析フロー 



 100

４－３－２ 基本制御方式と中間電圧利用制御方式の特性比較 

 表４－３－１のパラメ－タを用い，基本制御方式と中間電圧利用制御方式との両制御方

式で，ＰＷＭサイクロコンバ－タの波形シミュレ－ションを行い特性を比較した．それら

の結果を以下各図に示す． 

なお，前節同様基本制御方式を［制御方式Ｉ］，中間電圧利用制御方式を［制御方式Ⅱ］

と呼称する． 

        表４－３－１ シミュレ－ションに用いたパラメ－タ 

           

電源電圧 100V 

出力電圧指令 80V 

電源周波数 60Hz 

出力周波数 30Hz 

キャリア周波数 2.16kHz 

L 0.6mH 

C 24μF 

r 0.8Ω 

Rout 20.5Ω 

誘導負荷時のLout 30mH 

 

 

 純抵抗負荷（Lout＝０）と誘導性負荷両者について実施したが，出力電流波形以外は殆

ど差がないので，純抵抗負荷の結果は入出力波形のみを図４－３－３に例示し，誘導性負

荷の結果のうち，入力電流と出力電流を中心に図４－３－４～図４－３－９に示す． 

 図４－３－３，および４は入出力波形で，図で明らかなように入力電流波形は［制御方

式Ⅱ］がより正弦波に近く，入力電流の歪み率は図４－３－６のように大幅に改善できて

いる． 

 図４－３－５，および６は入出力電圧，電流の周波数スペクトラムで，［制御方式Ⅱ］

では入力電流の低次高調波は極めて少ない．また，両制御方式ともキャリア周波数付近の

高調波（入力：2160/60＝36 次調波，出力：2160/30＝72 次調波）が若干目立つが，低次

の高調波は［制御方式Ⅱ］ではかなり少なくなっている． 

 電源入力力率は，入力電流がより正弦波に近いため［制御方式Ⅱ］では［制御方式Ｉ］

に比べ，約10％程改善されている． 
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図４－３－３ 抵抗負荷での 

        入出力電流波形 

図４－３－４ 誘導負荷での入出力電圧・電流波形 
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図４－３－５ 制御方式Ｉでの 

誘導負荷時の入出力電流のスペクトル 

図４－３－６ 制御方式Ⅱでの 

誘導負荷時の入出力電流スペクトル 

図４－３－７ 出力に対する入出力電流の歪み率 
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４－３－３ 出力周波数と電圧に関する特性 

 提案している制御方式のＰＷＭサイクロコンバ－タでは，理論的に任意の周波数，電圧

が出力できる．図４－３－１０はキャリア周波数2.16kHzでの，出力周波数指令に対する

各部波形の歪み率，入力力率，基本波出力特性で，実線は制御方式Ⅱ，破線は制御方式Ｉ

での特性を示す．出力周波数変化に対して入出力特性はあまり変化していないが，実際は

キャリア周波数に対して出力周波数指令が高くなると出力波形が悪化する．キャリア周波

数の影響については別項で検討する． 

 

 前述のように理論的には電源電圧の0.866倍までの出力電圧が発生できる．図４－３－

１１に，電源電圧 100V で作動させたときの出力電圧指令に対する各部波形の歪み率，入

力力率，出力電圧特性で，前図と同様，実線は制御方式Ⅱ，破線は制御方式Ｉでの特性を

示す．出力電圧は80Vまではほぼ直線的に変化している．しかしながら，ＰＷＭ制御イン

バータと共通するＰＷＭ制御の本質的問題であるあるが，出力電圧指令が低い範囲では出

力電圧のパルス幅が極端に狭くなり，出力電圧の歪み率が悪化する． 

 

 この種の電力変換装置では，電源入力回路のフイルタの常数も重要な設計条件である．

提案する制御方式を用いたＰＷＭサイクロコンバ－タでは，入力回路のフイルタの常数は 

出力電圧波形にはあまり影響しないが，入力電流の歪み率が影響される．詳細については

参考文献を参照されたい[1-2][3-19]． 

                          

図４－３－８ 誘導負荷での 

       入力電流力率 

図４－３－９ 誘導負荷での 

       出力特性 
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図４－３－１０ 誘導負荷での出力周波数変化に対する諸特性 

（キャリア周波数：2.16kHz，実線：制御方式Ⅱ，破線：制御方式Ｉ） 
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図４－３－１１ 誘導負荷での出力電圧変化に対する諸特性 

（キャリア周波数：2.16kHz，実線：制御方式Ⅱ，破線：制御方式Ｉ） 
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４－３－４ キャリア周波数の影響について 

（ａ）狙い 

  前述のように中間に直流段を持つＰＷＭコンバータ＋ＰＷＭインバータ方式と異なり

ＰＷＭサイクロコンバータでは変動する交流電圧をスイッチし，また，入出力を一括して

制御するので，キャリアー周波数と波形との関係が複雑である．しかしながら，提案する

制御方式では，電源周波数に同期するキャリア周波数を用いて制御しているので，電源電

圧の60度の間に含まれるキャリア三角波の個数と波形との間には一定の関係が生ずる． 

さらに，この 60 度の間に含まれるキャリア三角波の個数が同じであっても位相が反転す

ると状況が変わることが考えられる．中間電圧利用制御方式［制御方Ⅱ］を用いる場合に

ついてそれらの関係を明らかにする． 

 

（ｂ）スイッチ動作の検討 

  60 度の間に含まれるキャリア三角波の個数が同じであっても，図４－３－１２のよ

うに位相が異なる二つの場合がある．図４－３－１３に示すように，同じ周波数でも最大，

最小が反転している２種のキャリアでの入力電流波形は異なってくる．破線が図５－４－

２（ａ），実線が（ｂ）のキャリアを用いる場合である．同図（ｂ）のキャリア，すなわ

ち両図の(A)点のように最大（最小）電源電圧と中間電源電圧を切り替える際に三角波が

最大電圧となるキャリアを使用する方が切り替えによる振動が少ない． 

                         

図４－３－１２ 同じ周波数で 

    位相が異なるキャリアの例 

図４－３－１３ 同じ周波数で位相が 

異なるキャリアの入力電流波形への影響 

   （破線：前図ａ 実線：前図ｂ） 

(A)        (B) (A)      (B) 
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 図４－３－１３の（A）点のように，基準電圧が最小電源電圧の場合で，最大電源電圧

相と中間電源電圧相が切り替る際に三角波電圧が図４－３－１２（ａ）のように０電圧で

ある場合には，切り替え前後で，最大と中間出力電圧が指令されている２つの相はいずれ

も最大電源電圧に（切り替え前はｅｗ に，切り替え後はｅｕ に）接続される．すなわち，

切り替え時に２組の出力相は同時に入力相が変わるので，４個のスイッチが同時に動作し

両相の入力電流は大きく変化する． 

 切り替る際に三角波電圧が図４－３－１２（ｂ）のように最大電圧である場合は，切り

替え前後に出力の３相は全部最小電源電圧ｅｖ（基準電圧）に接続される．すなわち，各

スイッチは動作せず３相入力電流は殆ど変化しない．基準電圧が最大電源電圧の場合で，

最小電源電圧の相と中間電源電圧の相が切り替わる場合も同様な動作となる． 

  

 図４－３－１２および１３の（B）点のように基準電圧が最小電源電圧から最大電源電

圧に変化する場合に図４－３－１２（ａ）のように三角波が 0V である場合は，中間出力

電圧指令値の相（ｃ相）だけは最大電源電圧ｅu から最小電源電圧ｅｖ に転流し，２つ

のスイッチが動作する．一方，変化時点で三角波電圧が図４－３－１２（ｂ）のように最

大電圧である場合は，変化前後に出力の３相はは全部基準電圧に（ｅｖ→ｅｕ）接続され

る．すなわち，出力の３相は同時に１つの入力相から別の入力相に接続変更され，６個の

スイッチは同時に転流動作を行う．この場合には入力電流波形は殆ど変化はないが，転流

損失が発生する．これらの関係は，基準電圧が最大電源電圧相より最小電源電圧相に変化

する場合も同様である． 

以上より，２種類の変化の時点で三角波の値により動作するスイッチ個数は表４－３－

２のようになる．  

 

        表４－３－２ 三角波の値により動作するスイッチ個数 

 

動作したスイッチ数 三角波がゼロの時 三角波が最大の時 

最大（最小）中間電圧切り替え 4 0 

基準電圧が変化 2 6 
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（ｃ）周波数の影響についての検討 

 キャリア周波数の影響について，表４－３－３に示すパラメータを用いてシミュレーシ

ョンにより検討した．  

表４－３－３ シミュレーションに用いたパラメータ 

 

電源電圧 100V 

出力電圧指令 80V 

電源周波数 60Hz 

出力周波数 30Hz 

L 0.6mH 

C 24μF 

r 0.8Ω 

Rout 20.5Ω 

誘導負荷時のLout 30mH 

 

図４－３－１４に２種類の三角波キャリアの例を示す．同図（ａ）では電源電圧 60 度

の区間に三角波が６個あり周波数は 2,160Hz，（ｂ）では三角波が５個であり周波数は

1,800Hz である．このようにキャリア周波数が異なる場合の各部動作波形を図４－３－１

５に示す．一般にキャリア周波数を低くすると波形は悪くなるが，（ａ）（ｂ）大差はな

い．抵抗負荷での入力電流については低周波のキャリアが若干良好な結果を示している． 

 

 図４－３－１６は誘導性負

荷での電源電圧 60 度の区間

に含まれる三角波キャリアの

個数に対する波形の歪み率を

示したもので，三角波キャリ

アの個数が奇数の場合の特性

がよく，また，個数をある限

度以上増やしても歪み率はあ

まり減少しないことを示して

いる． 

 

 

 

図４－３－１４ 周波数が異なるキャリアの例 

(a) 周波数 2,160Hz＝6x6x60 

(b) 周波数 1,800Hz＝5x6x60 
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図４―３―１５ キャリア周波数が異なる場合の入力電圧電流波形  

（１）抵抗負荷 （ａ）キャリア周波数：6X6X60＝2,160 Hz 

                （ｂ）キャリア周波数：5X6X60＝1,800 Hz 

（２）誘導負荷 （ａ）キャリア周波数：8X6X60＝2,880 Hz 

                （ｂ）キャリア周波数：7X6X60＝2,520 Hz 

   （ａ）入力電流           （ｂ）出力電流 

  図４－３－１６ 誘導負荷でのキャリア周波数に対する歪み率 
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 なお，提案する中間電圧利用制御方式［制御方式Ⅱ］では，前述のように，キャリア半

周期中電源電圧，出力電圧指令，および出力電流は一定と仮定してＰＷＭパターンを算定

しており，若干の誤差が生じる．キャリア周波数が高いほどこの誤差は減少する．しかし

ながら，各図で明らかなように，電源電圧 60 度の区間に含まれる三角波の個数をある個

数（５個～６個程度）以上増大しても歪み率はあまり変らない．すなわち，誤差を無視出

来るキャリア周波数はそれほど高周波にする必要はない． 

 また，詳細データは省略するが、同じキャリア周波数で出力周波数を高めた場合も，キ

ャリア半周期での出力電圧指令と出力電流の変化は大きくなり，それによる誤差も増大す

るが，これらについても電源電圧 60 度の区間に含まれる三角波の個数がある個数（5 個

～6 個程度）以上あれば，出力周波数の変化の影響は小さい．通常のモータードライブで

多く用いられる最高周波数100Hz程度までは，この程度の低いキャリア周波数で充分実用

的な特性が得られる． 

 

（ｄ）キャリア周波数の影響のまとめ 

以上，キャリア周波数が特性に及ぼす影響を検討し，キャリア周波数を高くすることは

望ましいが，ある限界以上ではあまり大きな差はなく，比較的低いキャリア周波数で良好

な波形が得られることを示した． 

また，その限界付近では，電源電圧 60 度の区間に含まれる三角波の個数が奇数の場合

が偶数の場合より入力電流の歪み率が良好であることを示した． 

 さらに，提案する制御方式でのＰＷＭパターンの演算誤差も，キャリア周波数を上記の

限界以上に選べば実用上充分小さく出来ることを明らかにした． 
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４－４ ＰＷＭサイクロコンバ－タの試作とその結果 

 

４－４－１ 試作実験の概要 

 前述のように，ＰＷＭサイクロコンバ－タは，ＰＷＭコンバータ＋ＰＷＭインバータの

ようなエネルギ－蓄積手段を持たないことが特徴であるが，電源電圧の変動がそのまま出

力側に影響するので，電源電圧の急変に迅速に対応できるオンライン制御が必要である．

また，ＰＷＭサイクロコンバ－タは双方向スイッチであるので，転流時の処理が適正でな

いと入力側短絡，あるいは出力開放となり，電流スパイクあるいは電圧スパイクが発生す

るが，これを防止出来る点弧シーケンスが必要である．これらの課題に対し各種の提案を

行ったが，それらの成果を実証するため試作実験を行い，実用性を確認した．以下に試作

装置と実験結果の要点を示す[1-3][1-4][3-18]． 

 

４－４－２ 試作した実験装置の概要  

 図４－４－１に試作したＰＷＭサイクロコンバ－タのシステム構成を示す． 

主スイッチには，当初はＳＩサ

イリスタを用いたが，小電力の実

験には，逆並列ダイオード内蔵バ

イポーラトランジスタを逆直列に

接続して使用し，最近の実験は同

様にＩＧＢＴを使用している． 

制御回路は 16 ビットマイクロ

プロセッサにて構成した．ＣＰＵ

にて電流分配率と出力線間電圧指

令値を演算出力する．ゲート信号

発生回路の出力と電源線間電圧よ

り電源極性など所要の条件を検出

する電源情報検出回路の出力はゲ

ート論理回路に与えられ，主スイ

ッチの遅れ時間を考慮したゲート

ドライブ信号を作り主スイッチを

駆動する． 

 

図４－４－１ 試作装置のシステム構成 
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４－４－３ スイッチの点弧シーケンス 

 ＰＷＭサイクロコンバ－タの各アームのスイッチは，図４－２－１のように双方向スイ

ッチである．双方向スイッチの構成は，図４－４－２のように各種考えられる．同図

（ａ）はターンオフデバイスは１個で済むが，スイッチがオンオフする際は同時に双方向

がオンオフする．転流の際，同時に２組のスイッチがオンになると入力側は相間短絡とな

り，同時に２組のスイッチがオフになると出力側では回路開放となるのでサージ電圧を発

生しやすくなる． 

 現在では（ｂ）（ｃ）のように２個のターンオフデバイスで構成するが，両者を独立に

オンオフできることを積極的に利用し，入力側の電圧情報を利用して別々にオンオフする

ことで，電圧電流のスパイクを発生しない点弧シーケンスを提案した[4-17]［4-20］． 

 

 図４－４－３～４に電源のｕ相よりｖ相に転流する場合のデバイスの点弧シーケンスを

示す．電源が電圧源と看做せる場合は，電流の向きに関係無く，次のように電圧の極性の

みを考慮すれば，負荷電流を切断せず，また電源短絡を生ずることなく転流することが可

能となる． 

 なお，ここでは入力側の電圧極性に応じた点弧シーケンスを示したが，負荷電流の極性

に応じた点弧シーケンスも可能である［4-18］． 

 

（１）ｅｕ ＞ｅｖ の時 

 １．Trｖをオンする．しかし，Trｖには逆バイアスであるため通流しない． 

 ２．Trｕをオフする．Trｕに電流が流れていた場合は，電流はTrｖに転流する． 

 ３．Trｖ’をオンする．Trｕ’に電流が流れていた場合は，Trｖ’に転流し，  

      Trｕ’は逆バイアスされる． 

 ４．Trｕ’をオフする． 

 

図４－４－２ 各種の双方向スイッチ 

（ａ）        （ｂ）        （ｃ） 
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（２）ｅｕ ＜ｅｖ の時 

 １．Trｖ’をオンする．しかし，Trｖ’には逆バイアスであるため通流しない． 

２．Trｕ’をオフする．Trｕ’に電流が流れていた場合は，電流はTrｖ’に転流する． 

 ３．Trｖをオンする．Trｕに電流が流れていた場合は，電流はTrｖに転流し， 

   Trｕは逆バイアスされる． 

 ４．Trｕをオフする． 

 

４－４－４ ゲート信号発生回路 

 図４－４－５は，出力Ｓ相（Ｓ＝ａ，ｂ，ｃ）が emax ,emid ,emin に接続する時間を決定

するＨ＆Ｌ信号の作成回路である[1-3]． 

 ＣＰＵより出力した出力線間電圧指令ＶSX
*
，ＶSY

* 
と，電源に同期した割込を利用し

て出力する電流分配率 aは，Ｄ／Ａコンバ－タによりアナログ変換され，これらと，電源

の線間電圧より検出した△emax ,△emidを用いて，それぞれ（１＋a）ＶSX
*,（１＋a）ＶSY

*
,

△emax＋a△emid を演算する． 

 この△emax＋a△emid により振幅変調された三角波とＶSX
*
，ＶSY

*
，（１＋a）ＶSX

*
， 

（１＋a）ＶSY
* 
をそれぞれコンパレ－タで比較し，最小電圧基準によるＴ０ ,Ｔ１（Ｔ０Ｘ , 

Ｔ１Ｘ ）および最大電圧基準によるＴ０ ,Ｔ１（Ｔ１Ｙ ,Ｔ１Ｙ）を得る． 

 このＴ０ ,Ｔ１をそれぞれコンパレ－タ後段の論理回路によってＨＸ ,ＬＸ 信号とＨＹ , 

ＬＹとを作成する．最終段で電源位相の 60 度に毎に反転する 180Hz 基準信号にて制御さ

れるアナログスイッチにて，これら２種類の信号を電源位相の 60 度毎に切り替えて最終

的なＨ，Ｌ 信号を作る． 

 

図４－４－３ ｅｕ ＞ｅｖ の場合の 

       点弧シーケンス 

図４－４－４ ｅｕ ＜ｅｖ の場合の 

       点弧シーケンス 
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Ｈ 信号が１である場合は，Ｓ相が emax に接続され，Ｌ信号が１である場合は，Ｓ相が

emin に接続され，Ｈ 信号とＬ 信号が共に0である場合はＳ相が emid に接続される． 

 △emax および a△emid として電源線間電圧の実測値を用いることで，入力電源電圧の振

幅変動，周波数変動，３相非対称，波形歪み等に迅速に対応して出力電圧をオンライン制

御することがが可能となる． 

 電流分配率 aはあらかじめオフラインで計算して与え，電源に同期した割込で出力する

ので，電源電圧波形の非対称性，波形歪み，振幅変動，ならびに周波数変動などは入力電

流波形に影響を及ぼさない． 

 この回路は高速マイクロプロセッサを用いず，専用ハ－ドウエアとソフトウエアの組み

合せで構成し，高速な作動を可能としている． 

 

４－４－５ ゲート論理回路 

 図４－４－６の回路では，スイッチをオンオフするスイッチング信号を作り，ゲ－トド

ライブ回路に指令する．また，前述の点弧シーケンスを実行するために必要な遅れ時間は，

この回路で作成している[1-3]． 

 

図４－４－５ ゲート信号発生回路 
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 本制御では，スイッチは電源電圧の最大電圧 emax ,中間電圧 emid ,最小電圧 emin の何れか

に接続される．そのため，ＰＷＭサイクロコンバ－タを電圧型として動作させるためには

次の６通りの切り替えを検討する必要がある． 

   １）最大電圧 emaxから中間電圧 emid 

   ２）最小電圧 eminから中間電圧 emid 

   ３）中間電圧 emidから最小電圧 emin 

   ４）中間電圧 emidから最大電圧 emax 

   ５）最大電圧 emaxから最小電圧 emin 

   ６）最小電圧 eminから最大電圧 emax 

 上記６種の点弧順序を考えると，現在の状態より高い電圧に接続する場合（２，４およ

び６）と，現在の状態より低い電圧に接続する場合（１，３および５）との２種類に分け

られる．つまり接続後の状態だけで点弧シ－ケンスを考えることが出来る．双方向スイッ

チのうち電源より順方向のデバイスをＴ，逆方向のデバイスをＴ’とすると，オン、オフ

動作について点弧順序は下記となる． 

    （Ａ）オン動作について 

      ａ）高い電圧へ接続するとき，Ｔ’からＴ へ 

      ｂ）低い電圧へ接続するとき，Ｔ からＴ’へ 

 

 

図４－４－６ ゲート論理回路 

J-KFF 
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    （Ｂ）オフ動作について 

      ａ）高い電圧へ接続するとき，Ｔ’からＴ へ 

      ｂ）低い電圧へ接続するとき，Ｔ からＴ’へ 

点弧信号ＧとＧ’の遅れ時間は転流に要する時間を見込み若干余裕をつけ設定する．ＳＩ

サイリスタの場合6μｓ程度，バイポーラトランジスタの場合は20μｓ程度に選定する．

この論理回路は，電源電圧情報検出回路からの電源電圧が最高電圧相（emax）であるか，

最小電圧相（emin）であるか，あるいは中間電圧相（emid）であるかの相情報と，ゲ－ト信

号発生回路よりのＨ＆Ｌ信号より，１対のスイッチ（Ｔ，Ｔ’）のオン、オフ信号を発生

させる． 

 この論理動作は， 

  ａ）Ｈ＝１で 且つ emax＝１， 

  ｂ）Ｌ＝１で 且つ emin＝１  

  ｃ）Ｈ＝０ および Ｌ＝０で，同時に  emax＝０および emin＝０  

のいずれかの場合にスイッチをオンするゲ－ト信号を発生し，電圧の極性にて異なる時間

遅れを持つ信号を出力する． 

 また，現在の状態が中間電圧である場合，次に接続する電圧が最大電圧か最小電圧かに

よって点弧順序が変るので，フリップフロップJ-KFFを用いている．これは１パルス前の

状態を保持しており，次の信号で現在より高い電圧に接続するのか，（最小電圧 eminから

中間電圧 emid ,または中間電圧 emid から最大電圧 emax）あるいは低い電圧に接続するのか

（最大電圧 emaxから最小電圧 emin ,または中間電圧 emidから最小電圧 emin）を判定する． 

 この判定のよって，前の状態が最大電圧である場合，次の点弧順序はＴからＴ’へ，ま

た最小電圧である場合，次の点弧順序はＴ’からＴへとなる．そのため，フリップフロッ

プ J-KFF のクロック周波数 ck はキャリア周波数の半周期と等しく，且つ同期させておく． 

 

４－４－６ 各種の電源条件の検出 

 各種の電源条件の検出は，実用上は電源波形のノイズなどの影響を避けることが重要で，

また，位相が正確でなければならない．そのためツ－ロン回路を用いて位相補正し，ノイ

ズ除去にはアクティブフイルタを使用し，電圧情報検出回路，相電圧零点検出回路，およ

びゲート信号発生回路の△ emax，△ emid演算回路への入力としている． 

 電圧情報検出回路は図４－４－７のように構成し，電源電圧の線間電圧より最大電圧相

と最小電圧相を検出している． 

 相電圧零点検出回路は，アクティブフイルタよりの３相電圧信号より各相の零点を検出
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し，180Hz（120 度）の矩形波を出力し，電源位相に同期した割込信号の発生と 180Hz 電

圧基準切り替え信号として利用する． 

 △emax ,△emid演算回路は，図４－４－８のように構成し，アクティブフイルタよりの３

相線間電圧出力のうち信号よりの出力相電源の線間電圧ｅｕｖ ,ｅｖｗ ,ｅｗｕを整流したもの

と，ｅｖｕ ,ｅｗｖ ,ｅｕｖを整流したものとの何れを出力するかを判断し，それによりアナロ

グスイッチを制御し，△emax（＝emax－

emin）および△emid（＝emid－emin）を得てい

る． 

 

４－４－７ 実験結果 

（ａ）実験条件 

 試作装置を用いて，ＶＶＶＦオンライン

制御ＰＷＭサイクロコンバ－タを,基本制

御方式（制御方式Ｉ）と中間電圧利用制御

方式（制御方式Ⅱ）の両制御方式にて制御

し，特性を確認した．運転条件は，電源入

力は 60Hz 100V，出力指令電圧は理論出力

の 90％に相当する 78V，出力指令周波数

30Hz，キャリア周波数は 2,16kHz，電源入

力側フイルタ常数はそれぞれＬ＝0.6mH，

Ｃ＝24μＦを△結線で使用した． 

 

（ｂ）ゲ－ト信号発生回路 

図４－４－９～１０にゲ－ト信号発生回

路の各部波形を示す．図４－４－９（ａ）

に示す電源に同期した電流分配率 aと，同

図（ｂ）に示す △emax ,△emid を用いて（１＋a）ＶSX
*
，（１＋a）ＶSY

*
，△emax＋a△emid

を演算し，（ｃ）に示す振幅変調された三角波を作成している． 

 この三角波を図４－４－１０（ａ）の線間電圧指令ＶSX
*
，ＶSY

*
と比較し，180Hz 電圧

基準切り替え信号により電圧基準を切り替えて，図（ｂ）に示すＨ，Ｌ信号を作る． 

 

 

図４－４－７ 電圧情報検出回路 

図４－４－８ △emax ,△ emid 演算回路 
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図４－４－９  

ゲート信号発生回路各部波形 

   （電源電圧関係） 

図４－４－１０ 

 ゲート信号発生回路各部波形 

（出力線間電圧指令とＨ，Ｌ信号）
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（ｃ） 負荷特性 

  図４－４－１１に抵抗負荷での各部実測波形， 図４－４－１２～図４－４－１６に

30mH のインダクタンスを抵抗負荷と直列に接続した誘導性負荷での各部実測波形，およ

び各特性を示す．実測波形で，入力電圧はフイルタコンデンサの両端波形，入力電流はフ

イルタを含めた電源側電流である． 

 

  中間電圧利用制御方式（制御方式Ⅱ）を用いると，基本制御方式（制御方式Ｉ）の場合

に比べ，入力電流波形歪みが 5～15％程改善されている．出力電圧特性は両制御方式とも

ほぼ指令通の出力電圧が得られ，負荷変動に対しての変動も少ない． 

 効率については両制御方式とも大きな差はなく，中間電圧利用制御方式（制御方式Ⅱ）

でスイッチング回数が増えても損失はあまり増加しないことを示している． 

  入力力率については中間電圧利用制御方式（制御方式Ⅱ）では低次の高調波が減少する

ので，10％程向上する良い結果を得ている． 

 出力周波数を変化させたときの特性は，出力電圧，効率，力率特性とも大差はない． 

                        

図４－４－１１ 抵抗負荷での実測波形 
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図４―４―１２ 誘導負荷での実測波形 

図４－４－１３ 誘導負荷での 

入出力電流の周波数スペクトラム 

     （制御方式Ⅱ） 

図４－４－１４ 誘導負荷での入出力 

        電流の実測歪み率  
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図４－４－１５ 誘導負荷での制御方式 

                による実測特性の比較 

図４－４－１６  

誘導負荷での出力周波数をパラ 

メータとした実測特性の比較 
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４－５ ＰＷＭサイクロコンバ－タの可能性 

 上記の成果を要約すれば次のようなことが言える． 

 （１）ＰＷＭサイクロコンバ－タはＰＷＭコンバータ＋ＰＷＭインバータ方式と同様に 

    ４象限制御が可能で，入力電流の波形歪みを少なく，力率を高めることが出来る． 

  

 また，ＰＷＭサイクロコンバ－タは在来のＰＷＭコンバータ＋ＰＷＭインバータ方式に

比べ，次のような特徴を持つ． 

 （２）デバイス容量を倹約できる． 

    デバイス個数はＰＷＭコンバータ＋ＰＷＭインバータ方式の12個に対し18個 

    必要であるが，電流定格は1/3，電圧定格は1/0.866であり，デバイスの耐圧× 

    電流容量で言えば0.385倍である．合計デバイス容量は0.57倍で済む． 

 （３）ＰＷＭコンバータ＋ＰＷＭインバータ方式のような直流段でのエネルギ蓄積手段 

    が不要． 

 

 なお，在来のＰＷＭサイクロコンバ－タ制御に比べ，次の改良を実現し実用性を高めた． 

 （４）最大入出力電圧比ｖ＝0.866が簡易に得られた． 

 （５）適正な点弧シ－ケンスにて，電圧・電流のスパイク発生を防止した． 

 （６）入力電源の電圧，周波数の変動や非対称性，さらに波形歪みにも迅速に対応する 

    優れたオンライン制御を可能とした． 

 （７）中間電圧利用制御方式により，スイッチング周波数が増えても損失を増大するこ 

    となく良好な波形と高い電源力率を得た． 

 さらに 

 （８）キャリア周波数の影響についても検討し，提案する制御方式を用いたとき，電源 

    電圧60度の区間に含まれる三角波の個数が奇数個で，せいぜい5～7個程度でも 

    入力電流の波形歪みを少なく出来ること，また，それ以上の高周波キャリアを用 

    いても大差無いことを明らかにした． 

    これは何らかのソフトスイッチングを導入する場合に極めて好都合で，高い 

    dv/dtに起因する諸問題の対応策として有力な手段として期待できる．  

        

 工業用の大容量モータードライブなどでは，高い効率が重要なことは勿論で，４象限制

御，高い電源力率，良好な波形，さらに優れた制御特性も要求される．しかしながら，大

容量機ほどコスト上の問題は厳しく，スイッチング損失増大の負担が大きい高周波キャリ
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アの採用は容易でない．本研究のＰＷＭサイクロコンバ－タは，４象限制御，高い電源力

率，良好な波形など，ＰＷＭコンバータ＋インバータ方式と同等の機能を持ち，それでい

てエネルギ蓄積手段が不要で，所要のデバイス総容量が小さく，特に比較的低いキャリア

周波数でも良好な特性を持つなど，多くのメリットがあり，大容量のモータードライブな

どに極めて有用な特質を持っている． 

 特に，高周波スイッチングとアドバンス制御で極限的ともいうべき高性能を得たものの，

スイッチング速度の高速化による出力電圧に含まれる高いdv/dtによる問題が顕在化して

いる深刻な状況下で，比較的低いキャリア周波数でも良好な波形を得られることは，対策

としてまず考えられる共振技術によるソフトスイッチング導入が容易となるので，今後の

電磁的環境に優しいパワーエレクトロニクスを提供する有力な手がかりとなるものと考え

られる． 

 

 しかしながら，現在は商品化に対して，なお，下記のような課題がある． 

（ａ）出力電圧が電源電圧の0.866倍が限度でこれまでの汎用モータが利用しにくい． 

（ｂ）現在は適当な逆阻止デバイスが少ない． 

（ｃ）高速のオンライン制御が不可欠だが，制御方式が複雑で，演算量も多い． 

 これらの課題については下記のようなことが見込まれる． 

（ａ）の出力電圧の問題については，工業用や，専用的に設計される専用機では大きな 

   問題でなく，汎用モータについても，今日のボーダーレスの産業界は，すでに 

   世界中の各種の電源電圧に充分に対応しているので，標準多角化の進展により充分 

   対応できる見込がある． 

（ｂ）のデバイス問題については，逆導通デバイスが高周波化に好都合であることと， 

   インバータドライブの汎用化が電圧型志向を強め，今日のインバータは電圧型一色 

   となり逆阻止デバイスの市場衰退を招いた． 

   半導体デバイスの進歩はさらに期待され，また，これまでの歴史が示すように 

  ［販路があればすぐ適当なデバイスが出現する］こともあり，スイッチング速度との 

   折れ合いは付けられる見込みもあり，将来は大幅に改善されるものと思われる． 

（ｃ）の高速演算制御量の問題については，他の如何なる部品よりもマイクロプロセッサ 

   の進歩は急速なので，全く懸念無く解決されることは疑いない． 

 

等々の観点より，ＰＷＭサイクロコンバ－タの将来性は大きな可能性が有り，工業界に大

きな貢献できるものと期待される． 
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４－６ 本章のまとめ 

 以上のように，ＰＷＭサイクロコンバ－タで大きな障害であった電圧・電流のスパイク

発生を防止する点弧シ－ケンスと，最大入出力電圧比ｖ＝0.866 が簡易に得る基本制御方

式，ならびにスイッチング損失を増加させず良好な特性を得ることが出来る中間電圧利用

制御方式を提案し，シミュレーションを用いてこれらの特性ならびにキャリア周波数の影

響についても解析し，比較的低いキャリア周波数で良好な波形を得られることを明らかに

した． 

 また，入力電源の電圧，周波数の変動や非対称性，さらに波形歪みにも迅速に対応する

オンライン制御が可能な装置を試作して基礎的な実験を行い，基本的な特質を確認した．  

 

このような成果を基に，主としてモータードライブを対象として，ＰＷＭサイクロコン

バータ利用の可能性を検討し，ソフトスイッチングと高性能制御との共存を可能として環

境に優しいこれからのパワーエレクトロニクスに極めて有望であることを示した． 
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５．結論 

（さらなるパワ－エレクトロニクスの発展のために） 

 

 高周波スイッチングを可能とするＳＩサイリスタの開発は，大電力のパワーエレクトロ

ニクスにも高周波スイッチングの利用を拡大する大きな契機となり，それに続くＩＧＢＴ

などの実用化によって高周波スイッチングの利用が飛躍的に拡大し，パワ－エレクトロニ

クス装置の目覚ましい高性能化を可能とした． 

 

 本論文では，まず，大電力の装置にＳＩサイリスタを用いて高周波スイッチングを応用

した開発を事例に，高周波利用で重要な負荷共振技術を重点に，高周波スイッチングデバ

イスを有効に活用する応用技術の重要性と，ＳＩサイリスタの有用な特質を述べた． 

 パワ－デバイスは今後さらに大きな進歩・発達が期待されるが，大電力の装置ではデバ

イスの性能のみに依存することは極めて不経済であり，デバイスの性能を精一杯活用する

必要があることは論ずるまでもなく，共振技術などの利用技術がさらに重要である． 

 

 さらに，高周波スイッチングの利用にＤＳＰなどの高速演算素子を用いた高性能のディ

ジタル制御を適用し，それにアドバンス制御を応用することで，高度の制御性能を得た高

性能電源などの開発を事例に，システム性能の高度化に高周波スイッチングとアドバンス

制御の融合が極めて有用であることを明らかにした．また，高性能モータードライブの開

発を事例に，このような高度の制御を行うものにおいても，必要にして十分なスイッチン

グ周波数で所要の制御性能を発揮させる制御方式の重要性を併せて示した． 

 

 今日では，誘導電動機のベクトル制御などの要素システムの制御技術の進歩も相俟って，

高周波スイッチングとアドバンス制御を融合して極限的とも思える高度な制御性能を発揮

させることが可能となった．しかしながら，高周波スイッチングは同時に立ち上がりが極

めて急峻な出力電圧をもたらし，その高いdv/dtに起因するモータ巻線の絶縁劣化，高周

波の洩れ電流増大，モータ－軸受電触などの問題が顕在化している．さらに，放射電磁波

による障害は工業装置の問題に留まらず，社会システムへの影響までもが懸念されている．

発生源としてのパワ－エレクトロニクス装置は，比較的大電力を扱うので発生する障害も

影響が大きく，周波数帯域についても影響を看過出来ぬ帯域に及んでいる．  
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 そのため，これまでのパワ－エレクトロニクスは，工業的装置としての性能・機能面を

重点に研究開発が進められ，目ざましい成果を挙げ工業界の進歩に貢献してきたが，今日

では単に工業装置としてだけではなく，社会システム全般への影響をも含め，環境に優し

いパワーエレクトロニクスとすることを求められている． 

 この高いdv/dtに起因する問題については，まず，ソフトスイッチングの導入が考えら

れるが，今日の高性能化は極めて制御範囲の広いＰＷＭ制御を基盤として達成されており，

狭小な最小オンパルスとソフトスイッチングを両立させることには極めて大きな困難があ

る．工業技術として性能・機能の後退は許されないので，これまでの高周波スイッチング

とアドバンス制御の融合に，何らかの新たな発想を加え性能・機能を維持向上させながら

環境に優しいパワーエレクトロニクスを生み出すことが必要である． 

 

 筆者はこの問題の発生を懸念し，ソフトスイッチングの導入を容易にする方策を模索し，

サイクロコンバータ方式サイリスタモータの先例をヒントに，比較的低いスイッチング周

波数で良好な波形が得られるＰＷＭサイクロコンバータに着目し研究開発に努めて来た． 

 前述のように，多くの開発・改良を行って実用的なレベルの成果を得，詳細な特性を解

明した．工業界の商品とするに，なお，いくつかの課題はあるものの上記の問題に対して

極めて魅力ある特質を持っているので，これらの成果を報告し，当面の対策として注力を

提案する． 

 

 前述のように，今日のパワーエレクトロニクスは，高周波スイッチングと高速演算にア

ドバンス制御を融合して，極限的と思えるほどの精緻な性能を得ており，これらを後退さ

せずに上記の新たな課題を解決することは簡単でないが，幸い，パワ－デバイスの進歩は

今後も期待できるし，マイクロプロセッサの進歩もまた大きく期待される． 

 したがって，これからのパワーエレクトロニクスは［デバイスの進歩］［マイクロプロ

セッサの進歩］［アドバンス制御技術］を大きな手掛りに，より望ましい方式にソフトス

イッチングを有機的に融合し，環境に優しい，よりスマ－トな存在を目指すことが最大の

課題である．筆者としてもこの課題の達成に向けさらに努力を続ける所存である． 

 

 本論文は筆者の愚直な模索の羅列であるが，顧みるにこれらの過程は今日の問題に関わ

る多くの示唆を内蔵していると思われる．粗雑な提言を加えたが，これからのパワーエレ

クトロニクスにいくばくかの貢献ができれば幸いに存ずる次第である． 

以上 
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4-31)  小山 純，樋口 剛，夏 暁戎，楠田  稔，山田英二，古賀高志  

   ［中間電圧を用いたＰＷＭサイクロコンバ－タの特性について］  

    平成７年電気関係学会九州支部大会 834, 1995 年 9 月          （第４章関連） 

 

4-32)  小山 純，樋口 剛，田嶋英二，山田英二，古賀高志 

    ［ＰＷＭサイクロコンバ－タのキャリアパターンが入出力波形に及ぼす影響について 

       平成７年電気学会産業用部門大会 97, 1996 年 8月           （第４章関連） 

 

4-33)  古賀高志［共振形コンバータの大容量電源への応用］  

       91 ｽｲｯﾁﾝｸﾞ電源ｼﾝﾎﾟｼﾞｳﾑ, S1-3, 1991 年 2月              （第２章関連） 

 

 

 

［５］特許・実用新案 

 
5-1)   古賀高志，林 秀喜  

      ［静止形電力変換装置の多重化制御方法］特 2681882 [H09.08.08]       （第３章関連） 

 

5-2)   中野道雄，古賀高志，林 秀喜  

      ［パルス幅制御インバ－タの制御方式］特 2681884 [H09.08.08]      （第３章関連） 

 

5-3)   中野道雄，古賀高志，林 秀喜 

      ［自動制御方式］特 267774 [H09.07.25]                               （第３章関連） 

 

5-4)   中野道雄，古賀高志，林 秀喜 

      ［インバ－タ制御方式］特 2022419 [H08.02.26]                        （第３章関連）

  

5-5)   松尾博文，黒川不二雄，古賀高志，林 秀喜    

      ［ＤＣ－ＤＣコンバ－タの過電流制限方法］特 2063184  [H08.06.24]      （第２章関連） 

 

5-6)   松尾博文，黒川不二雄，古賀高志，林 秀喜 

      ［ＤＣ－ＤＣコンバ－タ］特 197699 [H07.09.27]                        （第２章関連） 

 

5-7)   松尾博文，黒川不二雄，古賀高志，林 秀喜  

    ［共振形ＤＣ－ＤＣコンバ－タの制御方法］特 2040619 [H08.03.28]      （第２章関連） 

 

5-8)   松尾博文，黒川不二雄，古賀高志，林 秀喜 

      ［インバ－タ装置］特 2673996 [H09.07.18]                             （第２章関連） 

 

5-9)   小山 純，古賀高志，林 秀喜  

      ［パルス幅制御方式電力変換装置の制御方法］特 2022413 [H08.02.26]     （第４章関連） 

 

5-10)  古賀高志，林 秀喜 

      ［双方向制御整流素子を用いた交流－交流直接周波数変換装置］ 

       特 883327 [S52.09.30]                                    （第４章関連） 
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［１］論文 
 

B1-1)  中野道雄，古賀高志 他   

   ［ヒステリシスフィ－ドバックによる位置決めサ－ボ系の有限整定補償］  

    計測自動制御学会論文誌 Vol.24, No.3, pp249-254, 1988 年 3月      （分野：制御） 

 

B1-2)  中野道雄，B-J Gong，古賀高志  

    ［非線形モデルを持つ規範モデル追従システム］    

     電気学会産業応用部門誌 Vol.114-D, No.10, pp1032-1037, 1994 年 10 月  （分野：制御） 

 

B1-3)  中野道雄，B-J Gong，古賀高志     

   ［μ－シンセシスによる規範モデル追従システムの設計］  

      電気学会産業応用部門誌 Vol.115-D, No.8, pp999-1005, 1995 年 8月     （分野：制御) 

 

B1-4)  松尾博文，黒川不二雄，浅野睦喜，古賀高志 他  

      ［電流インジェクト形ＤＣ－ＤＣコンバ－タの電流暴走現象の解析］   

       電子情報通信学会論文誌 J77-B1, Vol.06,No.9,pp558-565,1994 年 9月（分野：電力変換） 

 

 

［２］技術総説 
 

B2-1)  古賀高志     

      ［電気鉄道におけるパワ－エレクトロニクスの発展］  

       IEEE-Tokyo Chapter 特別講演会 予稿  SPC93-92, 1993 年 12 月         （分野：応用） 

 

B2-2)  古賀高志，永井秀憲，中野道雄 

      ［ヒステリシスフィードバックによる有限制定制御］  

       東洋電機技報 76 号 pp2-9, 1990 年 3月                                （分野：制御） 

 

B2-3) 古賀高志，永井秀憲，B-J Gong，中野道雄 他 

      ［ヒステリシス要素を用いたモ－タ－ドライブ制御系の特性改善］  

       東洋電機技報 第 91 号 pp2-14, 1995 年 4月                            （分野：制御） 

 

 

［３］国際会議論文 
 

B3-1)  T.Koga, H.Nagai, M.Nakano, B-J Gong. 

      ［Finite Time Settling Compensation using Hysterisis Element］  

       IEEE IECON-89, pp335-340, Nov.1989                                  （分野：制御） 

 

B3-2) K.Fujikawa, Z.Q.Yang, T.Koga,et al.   

      ［Robust and Fast Speed Control for Torsional System Based on State-Space Method］ 

       IEEE IECON -91, P20-2, pp687-692, Oct.1991                         （分野：制御） 

 

B3-3)  M.Nakano, B-J Gon, T.Koga, H.Nagai.    

      ［Nominal Model Tracking System using Nonlinear Model］  

       24th.IMCD, pp215-221, June,1995                                    （分野：制御） 

 



その他の関与文献(参考) 

 138

B3-4)  M.Nakano B-J Gon, T.Koga, H.Nagai.  

      ［Improvement of Control Performances using Hysteresis Element applied to motor 

        Drive System］IEEE IECON-95, PE10-5, pp1638-1645, Nov.1995         （分野：制御） 

 

B3-5)  T.Koga, H.Nagai, B-J Gong, M.Nakano 

      ［Improvement of Motor Drive System by Nominal Model Tracking System using Hysteresis  

        Element］IEEE AMC-96, A1-4,  pp35-40, March. 1996                  （分野：制御） 

 

B3-6)  T.Koga, H.Nagai, B-J Gong, M.Nakano  

      ［Improvement of Control Performances using Hysteresis Element applied to Motor   

        Drive System with 2-Mass Load］ 

       IEEE IECON-96, PE07-4, pp963-970, Aug.1996                         （分野：制御） 

 

B3-7)  H.Matsuo, F.Kurokawa, T.Koga, K.Iida, et al.   

      ［A new gate amplifier for high power GTO thyristors］  

       IEEE PESC-91, pp557-561, June,1991                              （分野：電力変換） 

 

B3-8) H.Matsuo, F.Kurokawa, T.Koga, K..Iida,et al.  

      ［A New Gate Drive Circuit with Energy-Storage Reactor developed for high Power  

        GTO-Thyristors] EPE-91, pp0-380--385, Sept,1991                （分野：電力変換） 

 

B3-9)  H.Matsuo, F.Kurokawa, T.Koga, K.Iida,et al.  

      ［A New Gate Drive Control Circuit using an Air Core Reactor developed for High Power 

        GTO Thyristors］ CJPEC-92, pp135-140, Sept.1992                （分野：電力変換） 

 

B3-10) H.Matsuo, F.Kurokawa, T.Koga, K.Iida,et al.   

      ［An Improved Gate Drive Circuit using an Air Core Reactor Developed for High Powe  

        GTO Thyristors］IEEE PESC-92, B832, May,1992                   （分野：電力変換） 

 

B3-11) H.Matsuo, F.Kurokawa, T.Koga, K.Iida,et al.  

      ［High power buck-boost type DC-DC converter applied to the auxiliary power source  

        of the electric railway rolling stock］PESC-93,pp270-276,June,1993 （分野：応用） 

 

B3-12) H.Matsuo, F.Kurokawa, T.Koga, K.Iida,et al.  

      ［An Improved 210kVA Auxiliary Power Supply System of the Electric Railway Rolling  

        Stock by using a New Two Phase Buck-Boost Type DC-DC Converter］ 

       IEEE PESC-94, p709-713, June.1994                                   （分野：応用）          

 

 

［３］国内大会論文 

 
B4-1)  笠井湧二，古賀高志［タルミ制御装置に関する考察及びその一例］ 

       昭和 35年電気学会東京支部大会 47, 1960 年 11 月                     （分野：制御） 

 

B4-2)  笠井湧二，古賀高志，立野 陽［デジタル式精密揃速制御装置］  

       昭和 37年電気四学会連合大会 297, 1962 年 10 月                       （分野：制御） 

 

B4-3)  松尾博文，黒川不二雄，古賀高志 他 

      ［大電力用昇降圧形ＤＣ－ＤＣコンバ－タの制御特性について］              
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       1990 電子情報通信学会春期全国大会 B802, 1990 年 3月              （分野：電力変換） 

B4-4) 松尾博文，黒川不二雄，古賀高志，飯田克二 他  

      ［エネルギ－蓄積用リアクトルを用いたＧＴＯの新しいゲ－ト回路とその解析］  

      平成２年電気関係学会九州支部大会 205,  1990 年 10 月             （分野：電力変換） 

 

B4-5) 松尾博文，黒川不二雄，古賀高志 他    

      ［大電力用ＰＷＭ昇降圧ＤＣ－ＤＣコンバータの特性］   

       平成２年電気関係学会九州支部大会 215, 1990 年 10 月            （分野：電力変換） 

 

B4-6) 松尾博文，黒川不二雄，古賀高志，飯田克二 他  

      ［大電力ＧＴＯサイリスタの新しいゲ－トドライブ回路について］  

       平成３年電気学会全国大会 S1-3, 1991 年 4月                      （分野：電力変換） 

 

B4-7) 松尾博文，黒川不二雄，古賀高志，飯田克二 他  

      ［リアクトル電流不連続モ－ドで動作する大電力昇降圧型ＤＣ－ＤＣコンバ－タの特性］ 

       平成３年電気関係学会九州支部大会 218,  1991 年 10 月            （分野：電力変換） 

 

B4-8) 松尾博文，黒川不二雄，古賀高志，飯田克二 他   

      ［空心コイルを用いた大電力ＧＴＯサイリスタのゲ－トドライブ回路］   

       平成３年電気関係学会九州支部大会 225, 1991 年 10 月              （分野：電力変換） 

 

B4-9)  松尾博文，黒川不二雄，古賀高志，飯田克二 他   

      ［空心コイルを用いたＧＴＯサイリスタの駆動回路について］   

        1992 年電子情報通信学会春季大会 B832, 1992 年 3月               （分野：電力変換） 

 

B4-10) 松尾博文，黒川不二雄，古賀高志，飯田克二 他  

      ［リアクトル電流不連続モ－ドで動作する大電力用昇降圧型ＤＣ－ＤＣコンバ－タの特性 

        について］1992 年電子情報通信学会春季大会 B832, 1992 年 3 月    （分野：電力変換） 

 

B4-11) 松尾博文，黒川不二雄，吹原祐二，古賀高志 他   

      ［昇降圧形ＤＣ－ＤＣコンバータの大電力用電源回路への応用について］ 

       平成元年電気関係学会九州支部大会 949, 1989 年 10 月                  （分野：応用） 

 

B4-12) 松尾博文，黒川不二雄，浅野睦喜，古賀高志 他   

      ［鉄道車両用大電力交流補助電源システムについて］ 

       平成６年電気関係学会九州支部大会 334, 1995 年 9 月                   （分野：応用） 

  

 

［５］特許・実用新案 

 
B5-1)  笠井湧二，古賀高志  

      ［慣性体の速度兼駆動（制動）力指令制御方式］特 430521 [S37.10.09]    （分野：制御）

  

B5-2)  笠井湧二，古賀高志［油圧機制御方式］特 433950 [S39.11.30]          （分野：制御） 

 

B5-3)  古賀高志［温度制御装置］特 539217 [S44.03.29]                      （分野：制御）

  

B5-4)  古賀高志［調節器］特 557806 [S44.10.29]                             （分野：制御） 
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B5-5)  古賀高志［油圧モ－タ制御装置］特 605517 [S46.05.14]                 （分野：制御） 

 

B5-6)  中野道雄, 古賀高志, 林 秀喜［自動制御方式］特 2522658 [H08.05.31]  （分野：制御） 

 

B5-7)  中野道雄, 古賀高志, 林 秀喜［自動制御方式］特 2683543 [H09.08.26]  （分野：制御） 

  

B5-8)  古賀高志［トランジスタ式無接点論理積継電器］特 464865[S41.01.25]（分野：電子回路） 

 

B5-9)  古賀高志，小泉義夫［無接点継電装置］特 501264 [S42.09.22]       （分野：電子回路） 

 

B5-10) 古賀高志［直流回路の無接点開閉器］特 590820 [S45.11.30]        （分野：電子回路） 

 

B5-11) 古賀高志, 岩国修三［サイリスタ回路]特 921451 [S53.09.05]       （分野：電子回路）

  

B5-12) 古賀高志［直流電動機制御装置］特 504617 [S42.11.15]                （分野：電機） 

  

B5-13) 古賀高志，田中元章，榎本福正 

      ［直流電動機制御用無接点継電装置］特 511067 [S43.02.15]             （分野：電機） 

  

B5-14) 古賀高志［直流電動機制御装置］特 519594 [S43.05.27]                （分野：電機） 

  

B5-15) 古賀高志［直流電動機の制御装置］特 533211 [S43.11.30]              （分野：電機） 

 

B5-16) 古賀高志［直流電動機の制御装置］特 533212 [S43.09.06]              （分野：電機） 

 

B5-17) 古賀高志［直流電動機制御用無接点継電装置］特 554277 [S44.08.29]    （分野：電機） 

 

B5-18) 古賀高志［直流電動機の界磁制御装置］特 565483 [S45.02.10]          （分野：電機）

  

B5-19) 古賀高志，立野 陽 

      ［無整流子電動発電機の並列運転制御方式］特 946327 [S54.03.30]       （分野：電機） 

 

B5-20) 古賀高志，岩国修三［直流複巻電動機の制御装置］特 959196 [S54.06.14]（分野：電機） 

 

B5-21) 古賀高志，小林暢夫, 岩国修三［電動機制御装置］特 1062655 [S56.08.31]（分野：電機） 

 

B5-22) 古賀高志［直流電動機の制御装置］実 840479 [S43.01.20]              （分野：電機） 

 

B5-23) 古賀高志［制動制御装置］実 942082 [S46.09.28]                      （分野：電機） 

 

B5-24) 古賀高志［電磁接触器］実 1067101 [S56.09.28]                       （分野：電機） 

 

B5-25) 古賀高志［高速度しや断器の引外し回路］実 1320009 [S55.03.28]       （分野：電機） 

 

B5-26) 古賀高志［高速度しや断器の引外し回路］実 1320012 [S55.03.28]       （分野：電機）

  

B5-27) 古賀高志［電気機器の予熱制御装置］実 1378042 [S56.04.30]           （分野：電機）

  

B5-28) 古賀高志［電磁接触器］実 1434213 [S57.05.27]                       （分野：電機） 
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B5-29) 笠井湧二, 種田導博, 古賀高志 

      ［走行紙の張力自動制御装置］特 290505 [S37.01.16]                   （分野：応用）    

B5-30) 笠井湧二, 樋笠 博, 古賀高志 

      ［油圧駆動動力車制御装置］特 433951 [S39.11.30]                      （分野：応用） 

 

B5-31) 古賀高志，吉永和彦 

      ［鉄道車両制御装置用車輪径補正装置］特 433952 [S39.11.30]            （分野：応用） 

  

B5-32) 古賀高志［自動列車制御用速度検出装置］特 443945 [S40.04.09]        （分野：応用） 

  

B5-33) 吉永和彦, 古賀高志 

      ［鉄道自動定位置停車装置用車輪径補正装置］特 444886 [S40.04.26]      （分野：応用） 

 

B5-34) 古賀高志, 立野 陽 

      ［鉄道車両速度照査装置用車輪径補正装置］特 453208 [S40.08.16]        （分野：応用） 

 

B5-35) 笠井湧二, 樋笠 博, 古賀高志ほか 

      ［油圧駆動動力車制御装置］特 465905 [S41.02.03]                      （分野：応用） 

 

B5-36) 古賀高志，相良  博 

      ［長尺製品の巻取り装置用油圧モ－タ駆動制御装置］特 557805 [S44.10.29]（分野：応用）

  

B5-37) 古賀高志［巻取り制御装置］特 592204 [S45.12.15]                    （分野：応用） 

  

B5-38) 古賀高志［ポンプ圧力制御方式]特 598749 [S46.03.04]                 （分野：応用） 

 

B5-39) 古賀高志, 永渕澄夫 

      ［電気車両用の直流電動機制御方式］特 707567 [S48.10.24]             （分野：応用） 

   

B5-40) 古賀高志［回転ロ－ラの温度検出装置］特 912589 [S53.07.21］         （分野：応用） 

 

B5-41) 古賀高志, 三富忠造［走行車両発電制動方式］特 1065323 [S56.09.30]    (分野：応用） 

  

B5-42) 永淵澄夫, 古賀高志, 三富忠造 

      ［走行車両発電制動方式］特 1067101 [S56.09.30]                      （分野：応用） 

  

B5-43) 古賀高志, 岩国修三［電気車制御装置]特 1068173 [S56.10.23]           (分野：応用） 

 

B5-44) 古賀高志, 三富忠造［車両制御装置］特 1080829 [S57.01.25]           （分野：応用） 

  

B5-45) 北山敏和, 古賀高志 

      ［無整流子電動発電機の周波数制御装置］特 1088287  [S57.03.23]       （分野：応用） 

  

B5-46）古賀高志 

     ［車両用電動発電機による主電動機励磁回路］特 114327 [S58.04.13]      （分野：応用） 

 

B5-47) 古賀高志, 今柳田明夫［印刷機械の駆動方式］特 2105870 [H8.11.06]    （分野：応用） 

  

B5-48) 古賀高志，白水 暢［給水装置］特 2717928 [H09.11.14]               （分野：応用） 


