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第 1章

序論

1.1 本研究の背景

世界的に環境問題やエネルギー問題の解決が急務になる中で，輸送機関のエネルギー

消費量低減の要求が年々増加している。その中で，電気鉄道は消費エネルギーを削減し

つつ旅客の大量輸送が可能であるため，前述の問題を解決可能な輸送機関として，今後

も重要性が増大していくと予想される。

図 1.1に輸送機関別輸送量に対するエネルギー消費量 (旅客 1人を 1 km運搬する際に

生じるエネルギー消費量)を示す [1]。鉄道は走行抵抗が非常に小さく，動力源を車両内

部に搭載しないため軽量化と大出力化が可能である。我が国の旅客部門におけるエネル

ギー分担率と輸送分担率では，自家用乗用車は 74%のエネルギー分担率で 51%の輸送量

を担当しているのに対し，電気鉄道は 6%のエネルギー分担率で 29%の輸送を担当して

いることが報告されており [1,2]，電気鉄道の消費エネルギー量は他の輸送機関の中で最

小である。

図 1.2に，2005年から 2019年までを対象とした輸送機関別の CO2排出量を示す [3,4]。

2019年度の CO2 排出量では，電気鉄道は自家用乗用車の 13%程度であり，他の輸送機

関と比較して優位性が高いことが示されている。一方，2011年度における鉄道の CO2

排出量に着目すると，2009年度の成果と比較して CO2排出量は増加している。これは，

2011年 3月 11日に発生した東日本大震災の影響を受けて我が国の電源構成が変更し，

火力発電への依存が増加したことで CO2排出量が増加したためであると考えられる。電

気鉄道で使用する電力は日本の総発電電力量の約 1.7%であり，電気鉄道の消費エネル

ギーの約 95%は電気エネルギーで賄われているため [1]，CO2 排出量削減を実現するに

は消費エネルギーの削減やエネルギーの有効活用が重要となる。

図 1.3に，我が国の電気鉄道におけるき電方式の内訳を示す [1]。我が国の電気鉄道の



2 第 1章 序論

エ
ネ
ル
ギ
ー
消
費
原
単
位
 
[
kJ

/人
キ
ロ
] 18,000

3,000

0

6,000

15,000

381 438 717

6666

2586

17157

1614

JR 営業バス民鉄 営業用
乗用車

自家用
乗用車

旅客線
(内航)

航空
(国内線)

図 1.1: 輸送機関別輸送量 (人キロ)に対するエネルギー消費量 (kJ)

2
0
0
7
年

2
0
1
1
年

2
0
1
5
年

二
酸
化
炭
素
排
出
量

 
[
g
-
C
O
2
 
/
人

k
m
]

自家用乗用車

2
0
1
5
年

2
0
0
7
年

2
0
1
1
年

2
0
0
7
年

2
0
1
1
年

2
0
1
5
年

2
0
0
7
年

200

180

160

140

120

100

80

60

40

20

0

2
0
1
1
年

2
0
1
5
年

2
0
1
9
年

2
0
1
9
年

2
0
1
9
年

2
0
1
9
年

航空 バス 鉄道
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電化率は 65.2%を占め，世界的にも高水準な導入割合である。中でも，標準架線電圧が

1.5 kVの直流電化区間は全体の 59.5%と支配的であり，電気鉄道の省電力化を実現する

ためには本区間の使用電力量の低減や消費エネルギーの抑制といった対策が必要不可欠

である。

鉄道の省電力化を支えるコア技術の一つに，電力回生ブレーキの適用が挙げられる。こ

れは，車両減速 (回生)時に発生する運動エネルギーを電気エネルギーに変換して架線に

回生することで，走行車両のブレーキ性能向上と回生電力の回収を可能とする。本回生

電力は架線を介して他の加速 (力行)車両へ供給できるため，電力の再利用が実現できる。
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図 1.3: 日本のき電方式と電化キロ

電力回生ブレーキは電気鉄道で古くから活用されてきた手法であり，パワーエレクトロ

ニクスの進展より本性能も向上してきた [5,6,8]。1970年代では，高耐圧大容量サイリス

タが製造されるようになったことでチョッパ制御電車が登場し [7,9]，これまで使用して

いた界磁制御による電力回生ブレーキの代替として実用化が進んだ。その後，半導体技

術と制御技術の発展に伴い VVVF (Variable Voltage Variable Frequency)インバータ [7]が

開発されたことでインバータ制御電車が登場し，1982年に熊本市の路面電車にて初めて

実用化された [1]。本電車はこれまで採用されていた直流電動機駆動方式から誘導電動機

駆動方式への変更より，ブラシレス化による保守の簡略化を実現した。また，力行時と

回生時で主回路の切替えが不要であり，電力回生ブレーキの実用性が向上した。1984年

には GTO (Gate Turn-Off thyristor)を適用したインバータ制御電車 [1, 10, 11]が登場して

民鉄を中心に拡大し，1992年には営団地下鉄が IGBT (Insulated Gate Bipolar Transistor)

を用いた 01形インバータ制御電車の営業走行を開始した [1]。パワーデバイスをGTOか

ら IGBTへ変更したことにより，ゲート駆動回路はこれまで適用されていた電流駆動形

から電圧駆動形に変更された。その結果，スイッチング周波数の高周波化による制御性

向上やスナバレス回路によるインバータ主回路の簡略化，さらに電力変換器全体の高効

率化を達成した。その後，IGBTの高耐圧大容量化やディジタル制御技術の進展により，

1990年代以降のほぼ全ての新型車両がインバータ制御電車を採用している [1]。2010年

代に入ると，ワイドバンドギャップ半導体である SiCパワーデバイスの実用化が進み，
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2015年に小田急電鉄は 1000形更新車をフル SiCパワーモジュールを用いたインバータ

制御電車の営業走行を開始し [12]，車両駆動用主回路機器の高効率化を実現した。近年

では，上記高性能パワーデバイスの適用に加え，誘導電動機の高効率化 [13]や同期電動

機の採用 [14]などから，主回路機器の更なる高効率化が進んでいる。その結果，今後

は走行時における消費エネルギー低減や，回生電力量の増大が顕著になることが予想さ

れる。

直流電気鉄道に適用される直流き電システムでは，一般的に三相送電系統からシ

リコン整流器を介してき電されるため，回生電力を系統側へ逆潮流できない。換

言すると，回生電力はき電回路内で消費する必要がある。電鉄の場合，回生車両の

近傍に加速車両が存在すれば，架線を介して車両間で回生電力の授受が可能であ

る。一方，回生車両の近傍に加速車両が存在しない場合は回生電力を機械ブレーキ

で消費させる必要があり，エネルギー消費量増大を引き起こす。上記を解決する

ために，直流き電システムでは PWM (Pulse Width Modulation) 整流器 [15, 16]，直流

き電電圧補償装置 (DCVR: DC feeding Voltage Regulator) [17, 18]，電力回生インバー

タ [19–22]，地上蓄電システム [23–29]が導入されている。これらは，き電用変電所や

駅間に設置することで，走行車両より発生する回生電力を回収でき，システム全体

における電力の有効活用が実現できる。特に，地上蓄電システムでは，フライホイー

ル [30–33]，電気二重層キャパシタ (EDLC： Electrical Double Layer Capacitor) [34–36]，

リチウムイオン電池 (LIB: Lithium-Ion Battery) [39–43, 45, 46]，ニッケル水素電池 (Ni-

MH: Nickel Metal Hydride battery) [3, 37, 38, 48]などの蓄電媒体を活用することで回生電

力の貯蔵と放出が可能であり，架線電圧の安定化や負荷電力の平準化など回生電力の有

効活用法を拡充できる。一方，前述のとおり，近年は車両主回路機器の高効率化より回

生電力量は増加傾向にあるため，上記のような地上電力設備だけでは回生電力を十分に

回収できない可能性が指摘されている [48]。

このような背景の中，近年では高性能蓄電池の登場により，蓄電池電車 (架線・バッテ

リハイブリッド電車)の研究開発が行われている [49–59]。本電車は車両内部に電力貯蔵

システムを搭載することで走行車両の回生電力を直接回収するができ，余剰回生電力の

発生を抑制できる。更に，自車の蓄電池電力のみで長距離走行する「架線レス走行」を

実現できるため，電化区間と非電化区間の直通運転による旅客利便性が向上できる。図

1.4に，蓄電池電車の導入例を示す。我が国では，東日本旅客鉄道 (株)が 2014年 3月よ

り直流電化区間と非電化区間を直通する EV-E301系 (ACCUM)の営業運転を開始してい
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図 1.4: 蓄電池電車の導入例（筆者撮影）

る [52]。また，同社は 2021年 3月期決算説明会において，固定費削減を目的として架

線や変電設備の撤去による設備のスリム化を掲げており，将来的に現行電化区間の一部

の非電化化する取り組みが推進されている [60]。その結果，将来的に図 1.4のような蓄

電池電車の導入事例が増加することが予想される。

一方，上記電車は従来車両に対して新たに電力貯蔵装置を搭載するため，設置スペー

スの確保や移動体質量の低減が必要不可欠であり，機器の小型・軽量化，即ち電力密度

向上が要求されている。本電力貯蔵装置では，架線電圧と電池電圧の動作電圧が異なる

ため，非絶縁形 DC-DCコンバータ (変換器容量は 100 kW以上)が搭載される。蓄電池

電車に適用される非絶縁形 DC-DCコンバータに双方向チョッパ回路がある。これは，

回路構成が単純であり，複雑な制御を必要とせず，さらに上記回路をユニット化して多

段並列接続することで容易に変換器容量を増加できる。これまでに多くの実用化事例が

報告されている [24, 54, 57]。一方，上記回路に用いられるインダクタは，変換器に対し

て体積・重量の占める割合が大きく，小型・軽量化を妨げる主要因となる。一般に，イ

ンダクタはスイッチング周波数の高周波化により小型・軽量化を実現できる。しかし，

直流電気鉄道用の DC-DCコンバータには高耐圧パワーモジュール (例えば，架線電圧が

1.5 kVの場合は 3.3-kV IGBT)を適用するため，スイッチング損失抑制の観点から動作周

波数は 1.5 kHz以下に制限され [1, 61]，高周波化によるインダクタの小型化は現実的で

はない。蓄電池電車の更なる普及拡大のためには，高電力密度化が実現可能な DC-DC

コンバータの開発が急務である。
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1.2 本研究の目的

本論文では蓄電池電車に適用される DC-DCコンバータの高電力密度化を目的とし，

マルチレベル変換器の回路・制御技術とスイッチング周波数の高周波化を活用したス

イッチトキャパシタ変換器 (SCC: Switched-Capacitor Converter)をベースとした双方向非

絶縁形 DC-DCコンバータ (以下，提案回路)を検討する。提案回路は，主変換器，イン

ダクタ，複数台の双方向チョッパ回路 (以下，チョッパセル)をカスケード接続したマル

チレベル変換器 (以下，補助変換器)より主回路を構成する。補助変換器とインダクタを

組み合わせることで制御電流源として動作する点に特長があり，主変換器パワーデバイ

スのスイッチング損失を低減可能な零電流スイッチング (ZCS：Zero-Current Switching)

を実現できる 1。その結果，主変換器スイッチング周波数の高周波化が可能となり，提

案回路を構成する受動素子 (インダクタ，直流コンデンサ)の小型化を達成できる。

まず，提案回路の動作原理に関して，主変換器パワーデバイスの ZCSを達成しつつ補

助変換器の直流コンデンサ電圧を一定に制御可能な電流制御法を検討する。その後，ミ

ニモデルを用いた実験検証より，動作条件 (定常時・負荷変動時・電源電圧変動時)に関

わらず，主変換器パワーデバイスの ZCSが実現できることを明らかにする。

次に，提案回路の変換器設計を提案し，電力密度と変換器効率の関係をパレートフロ

ントカーブに基づいた定量的評価を検討する。パレートフロントカーブはトレードオフ

の関係にあるパラメータの限界点 (例えば効率最大点，もしくは電力密度最大点)を導

出でき，変換器の性能限界点を調べる指標として活用できる。提案回路は主変換器と補

助変換器で異なるキャリア周波数 2 を使用し，さらにチョッパセルのカスケード接続数

(チョッパセル数)を任意に決定できる点に特長がある。その結果，上記 3つのパラメー

タの最適値を導出することで，受動素子の小型・軽量化，即ち変換器の高電力密度化を

実現できる。最初に，変換器設計に必要な各回路定数を理論解析より導出し，設計回路

定数の妥当性をミニモデルを用いて検証する。その後，1.85 kV，100 kW実スケールモ

デルの変換器設計をMATLABを用いた数値解析より行うことで，提案回路の最適設計

点と上記 3つのパラメータが変換器の高電力密度化に与える影響を明らかにする。さら

に，従来回路との体積比較より提案回路が高電力密度化が可能であることを確認する。

最後に，提案回路のさらなる高効率化を目的として，補助変換器の階調制御法を検討

1 従来の零電流スイッチング (ZCS：Zero-Current Switching)の定義とは異なるが，本論文では主変換
器パワーデバイスが達成するソフトスイッチング動作を零電流スイッチングと呼称する。

2 本論文では「スイッチング周波数」と「キャリア周波数」の 2つの用語が混在するが，両者は同義
として取り扱うものとする。
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する。これは，補助変換器にチョッパセルと単相フルブリッジ変換器 (以下，ブリッジ

セル)を適用し，それぞれ異なる直流コンデンサ電圧を適用する点に特長があり，補助

変換器のスイッチング損失を大幅に低減できる。まず，定常・過渡時の動作条件に関わ

らず各セルの電圧バランスを実現する補助変換器の階調制御法を検討し，ミニモデルを

用いた実験検証より提案制御法の有効性・妥当性を確認する。さらに，実スケールモデ

ル (変換器容量: 100 kW)を想定した損失・効率解析を行い，本章の提案回路方式が第 3

章の提案回路と比較して効率向上が実現できることを明らかにする。

1.3 本論文の構成

本論文は，全 6章で構成されており，以下に概要を示す。

第 1章序論

本章では，本研究の背景と目的を明らかにし，研究方法の概略を示す。

第 2章直流き電システムの省電力化技術と蓄電池電車の技術動向

本章では，蓄電池電車が直流き電システムの省電力化に貢献する立ち位置を明確にし

たうえで，蓄電池電車の更なる導入促進に要求される技術動向について論じる。最初に，

従来の直流き電システムの構成に触れ，回生電力の有効活用時に要求される制約条件に

ついて述べる。次に，PWM整流器や電力回生インバータ，地上蓄電システムを代表と

する地上電力設備による省電力化技術や実用化事例の動向を述べ，現行の地上電力設備

による回生電力の有効活用手法を整理する。最後に，蓄電池電車に関して地上蓄電シス

テムとの関連性や相違点に触れながら概説し，研究動向や実用化事例を述べる。そのう

えで，蓄電池電車の技術的課題として DC-DCコンバータの高電力密度化が要求される

ことを言及する。その後，DC-DCコンバータの更なる高電力密度化のために必要な技

術的課題と解決策を整理することで，本論文の位置付けを明確にする。
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第 3章スイッチトキャパシタ変換器をベースとした回路トポロジー

本章では，DC-DCコンバータの高電力密度化を目的として，スイッチトキャパシタ変

換器をベースとした双方向非絶縁形 DC-DCコンバータを提案する。提案回路は，4個の

パワーデバイスから構成される主変換器と，複数台の双方向チョッパ回路をカスケード

接続して構成される補助変換器から主回路を形成する点に特長があり，補助変換器の電

流制御により主変換器パワーデバイスの零電流スイッチングを実現できる。その結果，

主変換器の高周波化より受動素子の小型・軽量化が可能となる。

まず，提案回路の動作原理に関して，主変換器パワーデバイスの零電流スイッチング

と直流コンデンサ電圧制御を達成する電流制御法について検討する。その後，200 V，

2 kWミニモデルを用いた実験検証より提案した電流制御法の有効性と妥当性を確認し，

動作条件に関わらず主変換器パワーデバイスの零電流スイッチングを達成できることを

明らかにする。

第 4章パレートフロントカーブによる効率-電力密度評価

本章では，提案した双方向非絶縁形DC-DCコンバータに関してパレートフロントカー

ブに基づき変換器効率と電力密度の関係を検討する。提案回路は，主変換器と補助変換

器で使用するキャリア周波数が異なり，補助変換器に使用するチョッパセルのカスケー

ド数に設計自由度が存在する。換言すると，上記 3つを包含した設計を行うことで変換

器性能を最大限に活用でき，高電力密度化が実現できる点に特長がある。

最初に，DC-DCコンバータの設計指針を提案し，設計時に使用する各パラメータの

設計値算出法と変換器を構成する各部品の設計法を検討する。次に，算出した各設計

値と効率モデルの妥当性を 200 V，1 kWミニモデルを用いた実験より確認し，その後，

MATLABを用いた数値解析より 1.85 kV，100 kW実スケールモデルを対象とした効率-

電力密度評価を行い，提案回路の最適設計点と上記 3つの設計自由度が変換器の高電力

密度化に与える影響を明らかにする。最後に，従来回路との体積比較より提案回路が高

電力密度化が可能であることを確認する。
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第 5章階調制御を適用した双方向非絶縁形DC-DCコンバータの高効率化

本章では，第 3章で提案した双方向非絶縁形 DC-DCコンバータの更なる高効率動作

を目的として，補助変換器の階調制御法を提案する。本章の提案回路は，補助変換器に

1台のチョッパセルと 2台のブリッジセルを適用し，チョッパセルとブリッジセルが異

なる直流コンデンサ電圧で動作する点に特長がある。チョッパセルを主変換器と同一の

スイッチング周波数で動作し，ブリッジセルの直流コンデンサ電圧を小さくすることで，

スイッチング損失の大幅低減が可能となる。

初めに，補助変換器の高効率化に要求される回路動作について言及し，階調制御を適

用した本章提案回路の動作原理を述べる。次に，チョッパセルとブリッジセルの直流コ

ンデンサ電圧のバランス制御を含めた制御法を理論的に検討する。その後，提案回路の

階調制御法の有効性・妥当性を設計・製作した 150 V，500 Wミニモデルを用いた実験

検証により確認する。最後に，第 3章で提案した回路方式と本章で提案した回路方式の

損失・効率解析を実施して比較を行うことで，本章の提案回路が幅広い出力動作範囲に

おいて高効率化を達成できることを明らかにする。

第 6章結論

本章では，第 3～ 5章で得られた研究成果をまとめ，今後の展望について明らかに

する。
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第 2章

直流き電システムの省電力化技術と蓄電

池電車の技術動向

本章では，蓄電池電車が直流き電システムの省電力化に貢献する立ち位置を明確にし

たうえで，蓄電池電車の更なる導入促進に要求される技術動向について論じる。最初に，

従来の直流き電システムの構成に触れ，回生電力の有効活用時に要求される制約条件に

ついて述べる。次に，PWM整流器や電力回生インバータ，地上蓄電システムを代表と

する地上電力設備による省電力化技術や実用化事例の動向を述べ，現行の地上設備によ

る回生電力の有効活用手法を整理する。最後に，蓄電池電車に関して地上蓄電システム

との関連性や相違点に触れながら概説し，研究動向や実用化事例を述べる。そのうえで，

蓄電池電車の技術的課題として DC-DCコンバータの高電力密度化が要求されることを

言及する。その後，DC-DCコンバータの更なる高電力密度化のために必要な技術的課

題と解決策を整理することで，本論文の位置付けを明確にする。

2.1 直流き電システム

図 2.1に,直流き電システム構成を示す。本システムはき電用変電所，電車線 (架線)，

電車，およびレールから構成される大規模な電気回路であり，き電変電所は主電源に相

当し，電車は負荷に相当する。表 2.1に，我が国の直流き電システムにおける架線電圧

の分類を示す [1]。我が国の直流き電システムでは，標準架線電圧は 600 V, 750 V, 1.5 kV

の 3つに分類されている。電車は数百 kWの電力を消費して走行するため，本システ

ムの架線電圧帯では負荷電流が比較的大きく，電車の加速 (力行)時や減速時において

架線に大きな電圧降下が生じる。このため，鉄道に関する技術基準第 41条 5項におい

て「電車線の電圧は列車の適正な運行を確保するため十分な値に保たれなければならな
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図 2.1: 直流き電システム構成

い」という規定が存在し [62]，電車の力行時や減速時に発生する架線電圧の許容変動幅

が定められている。例えば，民鉄では省令の解説に準じて標準架線電圧ごとに許容変動

幅が細かく規定されており，「標準架線電圧 1.5 kVの区間に対して最高電圧は 1.8 kV，

最低電圧は 1 kV」，「標準架線電圧 750 Vの区間に対して最高電圧は 900 V，最低電圧は

500 V」，「標準架線電圧 600 Vの区間に対して最高電圧は 720 V，最低電圧は 400 V」と

規定されている。

図 2.2に，き電用変電所に適用されるシリコン整流器の結線方式を示す [2, 63]。き電

用変電所では電力会社の電源から特別高圧で受電した三相交流をシリコン整流器より直

流に変換する。従来は，図 2.2(a)に示す 6パルス整流器が適用されていたが，1994年に

当時の通産省資源エネルギー庁から通達された「高調波抑制対策ガイドライン」より高

調波抑制対策技術指針が示されたことで，高調波電流が低減効果が高い 12パルス整流

器の導入が進んでいる。12パルス整流器は整流器用変圧器 (三巻線変圧器)の二次巻線

をΔ-Y結線とした 2組の 6パルス整流器を組合わせた主回路結線であり，直列方式 (図

2.2(b)参照)と並列方式 (図 2.2(c)参照)に分類される。いずれの結線方式においても，シ

リコン整流器の機能は整流動作のみであり，インバータ動作はできない。換言すると，

表 2.1: 我が国の標準架線電圧と許容電圧幅

種別 標準電圧 [V] 最高電圧 [V] 最低電圧 [V]

民鉄

1500 1800 1000

750 900 500

600 720 400

JR 1500
(き電) 1650 (主要線区) 1000

(回生) 1800 (その他) 900
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図 2.2: シリコン整流器の結線方式: (a) 6パルス整流器，(b)並列 12パルス整

流器，(c)直列 12パルス整流器

直流き電システム内で発生した電力はき電用変電所を介して三相電力系統側に逆潮流さ

せることはできない。

図 2.3に，直流電気鉄道で一般的に適用されている 2レベルインバータの主回路路構

成を示す。これは，集電装置 (パンタグラフ)，フィルタインダクタ，フィルタコンデン

サ，可変電圧可変周波数（VVVF: Variable Voltage Variable Frequency）インバータ，主電

動機で構成される 1。力行動作時では架線から電力を供給し，VVVFインバータを用い

て主電動機を駆動する。一方，減速動作時では電力回生ブレーキが行われ，主電動機が

発生する運動エネルギーを電気エネルギーに変換して架線へ電力回生される。電力回生

ブレーキを適用することで車両のブレーキ性能向上を実現できる。さらに，本回生電車

近傍に力行電車が存在すれば架線を介して回生電力を供給でき，他の力行電車を回生負

荷として用いることで電力の有効活用を実現できる。近年では，VVVFインバータに対

してワイドギャップ半導体である SiCパワーデバイス (SiC-MOSFETや SiC-SBD)の適

用 [12, 64–66]や，主電動機に対して高性能誘導電動機 (IM: Induction Motor)や永久磁石

1 実際には上記機器以外にも高速度直流遮断器や断路器，接触器等が含まれるが，本論文では省略し

ている。
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図 2.3: 直流電気鉄道に適用される 2レベルインバータ主回路構成

同期機 (PMSM: Permanent Magnet Synchronous Motor)の適用 [13, 14]によって主回路機

器の高効率化が進んでおり，回生電力量は年々増加傾向にある。一方，力行電車が近く

に存在しない場合，前述の通りき電用変電所は回生電力を交流系統に戻すことができな

いため，き電回路内に回生負荷が存在しない状態となる。この場合，回生電力はフィル

タコンデンサに蓄積され，フィルタコンデンサ電圧 (パンタグラフ接触点の電圧)が上昇

する。上記は架線や機器の過電圧を引き起こすため，通常は機械的なブレーキや抵抗器

を用いて回生電力を熱エネルギーとして消費させる必要がある。一般的に本現象は「回

生失効」と呼称されており，エネルギー消費増大や機械ブレーキの摩耗を引き起こす主

要因となる。このため，直流き電システムの省電力化を実現するためには，回生失効の

抑制や発生頻度の低減が必要であり，回生電力を有効活用可能なシステム構築が重要と

なる。

2.2 回生電力を有効活用可能な地上電力設備の技術動向

直流き電システムにおいて，回生失効抑制や回生電力の有効活用可能な具体的な対策

として，以下の 5点が挙げられる。

• き電回路の線路抵抗を低減して電圧降下を抑制することにより，回生失効の発生

頻度を低減する。

• 架線電圧を高電圧化し，回生電力の伝送距離を拡大する。

• き電用変電所のき電電圧を制御し，遠方の力行電車へ回生電力を伝送する。

• 回生電力を交流に変換して外部の交流系統へ逆潮流させる。あるいは，回生電力
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図 2.4: き電方式の分類: (a)並列き電方式，(b)上下線一括き電方式，(c)上下

タイき電方式

を駅構内の負荷に供給する。

• き電用変電所内や駅間の線区，あるいは走行車両内部に蓄電媒体を設置・搭載し，

回生電力を吸収する。

上記を考慮し，本節では直流き電システムに適用される地上電力設備に焦点を当てなが

ら，省電力化を実現可能な技術動向に関して述べる。

2.2.1 き電抵抗の低減

図 2.4に，直流き電システムで適用されるき電方式の分類を示す [3]。図 2.4(a)は並列

き電方式のシステム構成であり，我が国の複電架線で一般的に用いられている。上下線

ごとにき電用高速度遮断器を適用して各き電線を分離することで，事故時の信頼性を確

保している。図 2.4(b)に，上下線一括き電方式のシステム構成を示す [67]。これは，上

下線のき電線と高速度遮断器を一回線に集約した構成であり，き電回路の線路抵抗を低

減できる点に特長がある。本方式では力行・回生電車間の電位差を縮小することができ，

回生電車の電圧上昇を抑制できる。その結果，回生失効の発生頻度低減や回生効率の向

上を達成できる。さらに，き電用変電所内の遮断器台数を削減できるため，コスト削減

にも貢献する。一方，上下線を一回線に集約するため，並列き電方式と比較して負荷電

流や事故電流が増加する問題がある。図 2.4(c)に，上下タイき電方式のシステム構成を

示す [68, 69]。これは，変電所間上下線のき電線とレールをそれぞれ接続した構成であ

り，各き電線の接続箇所には直流遮断器と開閉器を兼ね備えている。本構成により，上

下線を走行する電車間で回生電力の授受が可能となる。さらに，故障発生時には事故回

線を切り離すことができるため，信頼性も確保している。本方式も図 2.4(b)と同様に線

路抵抗の低減を実現でき，回生失効の抑制や回生効率向上の恩恵が得られる。
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図 2.5: 高電圧直流き電システム: (a)昇圧方式，(b)降圧方式

2.2.2 き電電圧の高電圧化・制御

図 2.5に，高電圧直流き電システム構成を示す [70]。き電電圧の高電圧化はき電線や

レールの抵抗によるき電損失が低減するだけでなく，遠方の力行車両に対して回生車両

から回生電力を供給可能な距離が拡大できるため，回生効率向上に有効である。しかし，

上記は従来の直流き電システムにおいて地上電力設備の切り替えや車両主回路の変更な

どが要求されるため，コストや保全面の観点から国内での導入に至っていない。これに

対し，図 2.5の高電圧直流き電システムは，交流き電システムで適用される単巻変圧器

(AT: Auto-Transformer)を用いたATき電方式に類似したシステム構成であり，ATの代替

として DC-DCコンバータが用いられる。車両の供給電圧 (架線電圧)を変更せずにき電

電圧の高電圧化に類似した恩恵が得られる点に特長があり，通常のき電線に加えて変電

所から高電圧化 (3 kV, 6 kV)して送り出された高電圧き電線を併用することで，き電損

失の低減や回生効率向上が実現する。図 2.5(a)は変電所において従来のシリコン整流器

に加えて昇圧形 DC-DCコンバータを設置した方式であり，き電電圧 (1.5 kV)を高電圧

き電線の設定電圧へ昇圧する。図 2.5(b)は高電圧用整流器と降圧形 DC-DCコンバータ

を設置した方式であり，高電圧用整流器に接続された高電圧き電線をき電電圧 (1.5 kV)

に降圧する。

図 2.6に，直流き電電圧補償装置 (DCVR: DC feeding Voltage Regulator)のシステム構

成を示す [1,17,71]。これは，き電用変電所内のシリコン整流器に対してサイリスタ整流
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図 2.6: 直流き電電圧補償装置 (DCVR)

器を直列接続して構成されている。DCVRの出力電圧を 0～ 200 Vの範囲に電圧制御

することで，負荷電流に起因する変電所の電圧降下分を補償することができる。このた

め，DCVRは主に変電所間隔が長い線区やき電末端の変電所に設置し，力行電車の電圧

降下分を抑制するために適用される。この他にも，電車負荷が小さい場合は DCVRの出

力電圧を小さく制御することで回生電流を増加でき，回生率を向上させることも可能で

ある。近年では DCVRと同様な電圧制御を有する機器として，可変リアクトルを用いた

高機能整流器の研究も報告されている [18]。

2.2.3 交流系統への電力融通

図 2.7に，き電用変電所に PWM (Pulse Width Modulation)整流器 [15, 16]を適用した

場合における回生電力のパワーフローと主回路構成を示す。PWM整流器は整流動作に

加えてインバータ動作が可能な交直変換器であり，回生電力を交流系統側へ逆潮流する

ことができる。図 2.7は 6段並列多重方式 PWM整流器の主回路構成であり，多重変圧

器，三相 PWM整流器，直流リアクトルから構成される。各変換器盤はリアクトルで並

列接続した 2台の三相 PWM整流器で構成され，各段交流端子を多重変圧器へ並列多重

接続している。本構成では変換器容量を増加できるだけでなく，位相シフト制御の適用

により等価キャリア周波数を 6倍に高周波化でき，制御性向上や交流側の高調波を抑制

可能である。その結果，交流系統側の LC フィルタを小型化でき，システムの小型化や

低コスト化を実現できる。PWM制御を適用することで，き電電圧を任意に制御できる

点にも優位性があり，き電電圧を適切に制御することで前述の DCVRと同様に回生率向

上を達成できる。本システムは 2005年 8月に開業したつくばエクスプレスにおいて，世
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図 2.7: PWM整流器: (a)回生電力のパワーフロー，(b)主回路構成

界で初めて実用化されている [15]。

図 2.8に，電力回生用インバータ [19, 20, 48]を適用した場合における回生電力のパ

ワーフローと主回路構成を示す。本システムはき電用変電所内に設置され，直流 1.5 kV

母線と交流 6.6 kV母線（あるいは特別高圧の 22～ 77 kV母線）間にインバータを接続

することで，回生電力を交流系統側へ逆潮流させることができる。インバータには高効

率かつ高過負荷耐量が実現可能なサイリスタを用いた他励式インバータが一般的に用い

られており，位相制御を用いて系統側へ電力回生する。一方，他励式インバータは遅れ

無効電力の発生や高調波電流を多く流出するため，近年では IGBTを使用した自励式イ

ンバータの導入事例も報告されている [19]。自励式インバータは PWM制御を適用する

ことで高調波電流の抑制や高力率動作を実現できる。東京地下鉄では南北線の白金変電
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図 2.8: 電力回生用インバータ: (a)回生電力のパワーフロー，(b)主回路構成

所，新四ツ谷変電所，王子変電所において電力回生用インバータを導入しており，列車

本数が少なく余剰回生電力が発生しやすい土休日のダイヤにおいて消費電力削減効果が

高いことが報告されている [3]。

図 2.9に，駅舎用インバータ [21,22]を適用した場合における回生電力のパワーフロー

と主回路構成を示す。駅舎用インバータは，回生電力を駅構内の低圧側交流系統に逆潮

流させ，照明や空調，エスカレータ等の設備に電力供給するために適用される。前述の

電力回生用インバータと比較すると，本インバータは 200 kW程度の小容量を対象とし

ており，電車間の融通量を超過した余剰回生電力分を吸収することで高い消費電力削減

効果が得られる。主回路は直流高速度遮断器，入力フィルタ，単方向絶縁形 DC-DCコ

ンバータ，三相インバータ，交流フィルタから構成される [21]。単方向絶縁形 DC-DC

コンバータでは高周波変圧器を採用することで，架線側と交流系統側の絶縁確保と変圧

器の小型化を実現している。その結果，僅かな空きスペースでも本インバータの設置が

可能であり，これまでに駅ホーム端部，電気室，変電所屋内，トンネル区間の軌道脇な

どに導入されている。駅舎用インバータは 2014年の東京地下鉄東西線の妙典駅で初め

て導入され，2017年 5月までに国内で 28台が運用事例が報告されている [3]。このうち
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図 2.9: 駅舎用インバータ: (a)回生電力のパワーフロー，(b)主回路構成

23台の実績事例に着目すると，平日時において 1日当たり 300 kWh～ 800 kWhの範囲

で平均電力量削減を達成したことが報告されている [3]。

2.2.4 地上蓄電システム

図 2.10に，地上蓄電システム [23–29]を適用した場合における回生電力のパワーフ

ローを示す。これは，蓄電媒体の適用により回生電力の貯蔵・放出が可能な点に特長が

ある。電車間で融通できない余剰回生電力を蓄電媒体に回収し，力行車両が存在する場

合に貯蔵電力を供給することで，回生電力の高効率運用を実現できる。地上蓄電システ

ムでは，上記のような「電力貯蔵機能」を活用することで，以下の恩恵が得られる [29]。

• 回生失効防止 (き電電圧上昇抑制)

• き電電圧低下時の電圧降下補償

• 余剰回生電力の再利用による消費電力量削減

• 変動負荷電力の平準化

• き電停電時の非常走行電源供給

地上蓄電システムは，蓄電媒体と電力変換器を一体として組み合わせたシステム構

成と蓄電媒体を直接き電線に連系するシステム構成に大別される。電気鉄道用途で実
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図 2.10: 地上蓄電システム

用化されている蓄電媒体としては，フライホイール [30–33]，電気二重層キャパシタ

(EDLC: Electrical Double Layer Capacitor) [34–36]，リチウムイオン電池 (LIB: Lithium-

Ion Battery) [39–41]やニッケル水素電池 (Ni-MH: Nickel Metal Hydride battery) [37,38,53]

などの二次電池が挙げられる。以下では，各蓄電媒体の性質や特長を詳述する。

2.2.4.1 フライホイール

図 2.11にフライホイール [30–33]を蓄電媒体に使用した地上蓄電システム構成を示

す。これは，電気エネルギーを回転体の慣性エネルギーに変換してエネルギーを貯蔵す

る蓄電方式である。図 2.11は直流高速度遮断器，DC-DCコンバータ，三相インバータ，

フライホイールより構成し，DC-DCコンバータを介して架線と連系している。フライ

ホイールを電動機として駆動して慣性エネルギーを増加させることで，架線からの余剰

回生電力を貯蔵する。一方，フライホイールを発電機として動作させることで貯蔵電力

を放出する。フライホイールの蓄積エネルギー E f は，角速度を ω f，半径を r f，質量を

M f とすると，

E f =
1
4

M f r2
fω

2
r (2.1)

で与えられる [25]。

DC
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DC

Converter Inverter Flywheel

IMG
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図 2.11: フライホイールを用いた電力貯蔵システム
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図 2.12: EDLCを適用した電力貯蔵システム

フライホイールは化学反応に伴う劣化がないため，高頻度に充放電を繰り返した場合

でも高寿命な蓄電媒体である。また，出力と蓄積エネルギー容量を独立に設計可能な点

に特長があり，出力は発電電動機を大容量化することで，蓄積エネルギー容量は回転体

の高重量化や回転速度の高速化より向上できる。一方，フライホイールの支持には機械

式軸受を使用するため回転損失が発生し，軸受けの摩耗や潤滑材料交換など定期的なメ

ンテナンスを行う必要がある。上記問題に対し，近年では超電導磁気軸上を用いたフ

ライホイール蓄電システムの研究が行われている [32, 33]。これは，超電導でフライホ

イールを浮上し非接触にすることで軸受けの摩耗を除去することができ，回転損失の低

減や定期的なメンテナンスが不要になる。我が国では，1988年に京浜急行電鉄よりフラ

イホイールも採用した電力貯蔵装置が国内で初めて導入されており，30年間に渡り回

生電力回収による省電力化や架線電圧の電圧降下補償といった運用実績が報告されてい

る [30, 48]。

2.2.4.2 電気二重層キャパシタ (EDLC)

EDLC [34–36]は，集電極，活性炭電極，電解質，セパレータより構成し，電解質と電

極の界面に形成される電気二重層を利用することで物理的に電荷を蓄える蓄電方式であ

る。充電時は電極と逆極性の電解質イオンが電極表面に吸着して電気二重層を形成し，

放電時は電解質イオンを離脱させる。界面面積を増加することで静電容量を増加できる

ため，近年では数百 F～数千 F級の大容量な EDLCが登場している [35]。EDLCもフ

ライホイールと同様に充放電動作時に化学反応が伴わないため，高頻度な充放電動作を

行った場合でも構成材料の劣化が少なく，長寿命化を実現できる。また，EDLCは充電

電圧を 0 Vに設定することができるため，安全なメンテナンスが可能である点に優位性

がある。さらに，EDLCは出力密度が高い点に大きな特長があり，大電流の充放電動作

や高速充放電動作が可能である。一方，EDLCはエネルギー密度が小さいため，長距離

の自立走行を目的として膨大なエネルギー容量を必要とする蓄電池電車のような応用先
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図 2.13: リチウムイオン電池を適用した電力貯蔵システム

には不向きである。これらの特性は大容量かつ大電流を取り扱う地上電力設備の電鉄用

途と相性がよく，これまでに回生失効対策や電圧降下補償を目的として EDLCを適用し

た電力貯蔵装置が実用化されている [3,36]。図 2.12に，EDLCを適用した電力貯蔵シス

テム構成を示す [28]。これは，直流高速度遮断器，フィルタリアクトル，フィルタコン

デンサ，DC-DCコンバータ，EDLC，保守用抵抗より構成され，充電電圧と放電電圧を

適切に設定することで回生電力の高効率回収を実現できる。西武新宿では田無変電所に

おいて EDLCを用いた電力貯蔵装置が導入されている [3]。EDLCの充放電開始電圧を

適切に設定する事で高い回生電力吸収効果を得ることができ，1日の最大充電電力量は

3000 kWh以上，日平均は 1600 kWh/日を達成したことが報告されている。

2.2.4.3 リチウムイオン電池 (LIB)

LIB [39–43,45,46]は，電極にマンガン酸リチウムなど正極活物質が塗布されたアルミ

ニウム電極 (正極)と炭素材が塗布された銅電極 (負極)を使用し，電解液とセパレータ

を組み合わせて構成する。電極に電圧が加わるとリチウムイオンが負極の炭素に吸蔵さ

れ，化学的エネルギーとして電気エネルギーが貯蔵される。一方，放電時は吸蔵された

リチウムイオンを放出する。本蓄電池では，以下の優れた特長がある [3]。

• エネルギー密度と出力密度はレードオフ関係があり，LIBの適用先で要求される

充放電特性に応じて，高入出力を重視した電池や高容量を重視した電池を選択で

きる。いずれの場合も，エネルギー密度と出力密度は他の蓄電媒体と比較して高

いため，設置スペースの削減が実現できる。

• 推定サイクル寿命長く，充電状態 (SOC: State Of Charge)を調整することで長寿命

化を実現できる。

• メモリー効果がほとんどないため，継ぎ足し充電しながら使用できる。また，自

己放電が少ないため，長時間停止した後も運転を円滑に再開できる。
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図 2.14: ニッケル水素電池を適用した電力貯蔵システム

• 電気自動車用電池の市場拡大に伴い，電池の低コスト化が期待できる。

図 2.13に，LIBを適用した電力貯蔵システム構成を示す [28]。これは，直流高速度遮

断器，フィルタリアクトル，フィルタコンデンサ，DC-DCコンバータ，LIBより構成し，

充電電圧と放電電圧を適切に設定することで回生電力の高効率回収を実現している。多

摩都市モノレールでは，日野変電所で使用していた電力回生用インバータ代替として GS

ユアサ社製の産業用 LIBを用いた電力貯蔵装置が導入されており，回生電力の貯蔵・供

給や列車走行用電源として優れた成果が得られたことが報告されている [45]。沖縄都市

モノレールでは末吉変電所において東芝製 LIB「SCiBTM [44]」を用いた電力貯蔵装置が

導入されており，高い省エネルギー効果が得られたことが報告されている [46]。

2.2.4.4 ニッケル水素電池 (Ni-MH)

Ni-MH [3,37,38,48]は水酸化ニッケル電極 (正極)，水素吸蔵合金電極 (負極)，セパレー

タ，水酸化カリウムを主体としたアルカリ性電解液から構成され，合金電極に含まれる

水素を正極・負極間で授受することで充放電が行われる。電気鉄道用途では川崎重工業

株式会社が開発した「ギガセル [37]」が代表的に用いられている。本蓄電池は電池構造

の工夫より，以下の優れた特長を有している。

• バイポーラ積層構造の採用によりセル数と容量を容易に拡張でき，内部抵抗を低

減しつつ電池の大容量化が可能である。

• セル間に放熱板を挿入し強制空冷ファンを適用することで，連続的な大出力充放

電動作時も温度上昇を抑制できる。

• 充放電容量の広範囲 (20%～ 80%)において，ほぼ一定な電圧特性を持つ。

• 電池材料に有害物質を含まないため環境にやさしい。

上記特性を活用することで，本蓄電池は DC-DCコンバータを介さずき電線に直接連系
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したシステム構成が可能である。図 2.14に，Ni-MHを適用した電力貯蔵システム構成

を示す [28]。これは，主に直流高速度遮断器や直流リアクトル，Ni-MHより構成してい

る。短絡事故時や電池に異常が生じた場合は，直流高速度遮断器を用いてき電線から切

り離される。本システムでは DC-DCコンバータを接続しないため，機器の簡単化，高

効率化，回生電力の高速応答を実現している。東京モノレールでは列車走行用電源とし

て導入された実績が報告されており [28]，東急電鉄では田園都市線のつきみ野変電所に

て図 2.14を導入し，運転電力量が 4.4～ 6.1%削減したことが報告されている [28]。な

お，Ni-MHは LIBと同一体積・重量で比較すると，エネルギー密度は LIBの半分程度

である [47]。

2.3 車載蓄電システムの技術動向

2.3.1 システム概要

車載蓄電システムは，車両内部に蓄電媒体を搭載することで走行電車から発生する回

生電力を直接回収することができ，近年の高性能蓄電池の登場により実用化が進んでい

る。基本的な機能は前節で詳述した地上蓄電方式と同様であるが，蓄電媒体を車載する

ことによって，以下の恩恵が得られる [49, 72]。

• 回生失効や回生絞込みの発生頻度低減より回生ブレーキの信頼性が向上する。そ

の結果，摩擦ブレーキの使用頻度を低減でき，車輪熱亀裂や凹摩耗の抑制，制輪

子交換頻度の低減といったメンテナンス性の向上を実現できる。

• 従来の架線から供給される電力に加え，蓄電池から補助的に電力を供給すること

で走行車両の加速アシストが可能であり，走行性能が向上する。また，蓄電池が

負担する電力授受の分だけ変電所のピーク電力を抑制できる。

• 停電時において自車蓄電池を非常走行用電源として使用することで自力走行が可

能となり，旅客閉じ込めを防止できる。

• 自車の蓄電池電力のみで長距離走行することができ，電化区間の架線レス化 (非電

化化)が実現できる。その結果，架線や変電設備等の撤去より保守費用が低減で

きる。また，電化区間と非電化区間の直通運転も可能となり旅客利便性が向上で

きる。さらに，都市内観光地区では架線レス化によって景観向上が実現できる。

このような車載蓄電システムを搭載した電車を，以降は「蓄電池電車」と呼称する。
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図 2.15: 車載蓄電システムの分類

図 2.15に，蓄電池電車のシステム構成を示す。図 2.15は従来システム (図 2.3)に電

力貯蔵装置 (蓄電媒体と DC-DCコンバータ)を追加した構成であり，主電源 (PPS: Pri-

mary Power Source)，電力貯蔵システム (ESS: Energy Storage System)，主電動機駆動シ

ステム (MDS: Moter Drive System)，補助回路機器 (AUX: AUXiliary circuit)の 4つのサブ

システムから構成される [1]。ESSの蓄電媒体には，フライホイール，EDLC，Ni-MH，
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LIBが適用可能である 2。いずれも 4つのサブシステムが共通の直流リンク (DCリン

ク: DC-link)に並列接続して構成し，DC-DCコンバータの挿入箇所に応じて 3つの車

載蓄電システム構成が提案されている [52, 53, 79]。図 2.15(a)は，ESS内に DC-DCコン

バータを接続した回路方式である [53]。本方式は電源を架線主体とした車体構成に適し

ており，架線から集電した電力を車両駆動用と蓄電用に分配する。図 2.15(b)は，PPS

内に DC-DCコンバータを接続した回路方式である [52]。本システムの DCリンク電圧

は蓄電池電圧と等しく，DCリンク電圧は DC-DCコンバータの電圧変換より調整され

る。蓄電媒体に流入出する電力は負荷側 (MDSと AUX)の入力と DC-DCコンバータの

出力差分より与えられる。したがって，DC-DCコンバータの出力電圧を制御すること

で，蓄電媒体への貯蔵電力が調整可能である。図 2.15(c)は，図 2.15(a)と図 2.15(b)を

組み合わせた回路方式であり [79]，PPSと ESSの両方に DC-DCコンバータを接続して

いる。本システムにおける PPSの DC-DCコンバータは複数電圧架線 (例えば，600 Vや

1.5 kV)の対応を目的として挿入されている。DC-DCコンバータを 2台挿入することで，

DCリンク電圧には設定自由度を持たせることができる優位性があるが，図 2.15(a)や図

2.15(b)と比較して変換器の構成数が多くなるため，機器の大型・高重量化や効率悪化を

引き起こす課題がある。

2.3.2 研究・開発動向

表 2.2に，国内・国外の蓄電池電車の研究・開発事例を示す [86]。当初は回生電力貯

蔵を目的とした「架線ハイブリッド走行」の研究開発に関して盛んに検討されており，

その後，非電化区間の走行を目的としたを「架線レス走行」の研究開発に展開されてい

る。2000年代は蓄電池電車の基礎検討段階であり，試験走行を中心に実用化に向けた研

究・開発が行われていた。2010年代では営業投入段階に移行されており，多くの営業運

行事例が報告されている。近年では停電時における「非常用走行」を目的として蓄電媒

体を搭載する電車も登場しており，今後も国内・国外問わず蓄電池電車の導入が進むこ

とが予想される。以下では我が国における適用事例に着目し，代表的な 3つの蓄電池電

車に関して詳述する。

2 蓄電池電圧は安全性や架線への逆潮流防止の観点から架線電圧の最低電圧 900 V (表 2.1参照)以下
に設定されており，一般的に標準電池電圧は 600 V程度に設定されている。
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表 2.3: LH02形「Hi-tram」の主要な諸元

形式 LH02形「Hi-tram」

事業者 鉄道総合技術研究所

定員 44人

空車質量 27.3 t

車体寸法 長さ：12.9 m,幅：2.2 m,高さ：3.8 m

架線電圧 600 V, 1.5 kV

主電動機 三相誘導電動機 60 kW×4台

設計最高速度 80 km/h

搭載蓄電池

600 V-120 Ahリチウムイオン電池

1セル：3.6 V，30 Ah，1モジュール：8セル (直列接続)

1群：21モジュール (直列接続)，全体：4群並列接続構成

2.3.2.1 Hi-tram

表 2.3に，鉄道総合技術研究所が 2007年に竣工した LH02形架線・バッテリーハイブ

リッド LRV試験電車「Hi-tram」の主要な諸元を示す [49, 79–81]。車両は部分超低床単

車構造を採用しており，車長は 12.9 m，空車質量は 27.3 tである。本車両では屋根上艤

装方式が採用されており，電力変換装置や補助電源装置等の機器は屋根上に搭載されて

いる。

主回路システムは図 2.15(c)をベースとしており，直流 1.5 kVと直流 600 Vの複数電

圧架線にも対応可能なハイブリッド構成としている。蓄電媒体にはマンガン系リチウム

イオン電池 (セルの公称電圧は 3.6 V，公称電池容量は 30 Ah)が採用されている。8セル

を直列接続してモジュールを構成し，さらに本モジュールを 21段直列接続した群を 4並

列構成することで，定格 605 V-120 Ah (72 kWh)の蓄電池ユニットを構築している。蓄

電池ユニットの全体積は 1.26 m3，全質量は 1.6 t (5.9%)である。

Hi-tramは架線と蓄電池を併用して走行する電源ハイブリッド走行と，蓄電池のみを

使用して走行する架線レス走行が可能であり，架線区間，無架線区間，軌道線 (路面電

車区間)，鉄道線 (JRなど在来鉄道区間)の相互直通運用を実現できる。架線側と蓄電池

側の DC-DCコンバータは 3.3 kV，1.2 kA，Si-IGBTパワーモジュールを用いた定格出力

600 kWの三相三重チョッパ回路を採用している。架線側の DC-DCコンバータは，接触

器の投入状態を切り替えることでチョッパの動作モードを変更できる点に特長がある。

具体的には，上記接触器を適用することで，架線電圧が 1.5 kVの場合は降圧チョッパ動
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図 2.16: Hi-tramの電源ハイブリッド走行時におけるサブシステム間のパワーフロー

作を，架線電圧が 600 Vの場合は昇圧チョッパ動作を行い，DCリンク電圧を 750 Vに

制御している。上記チョッパは架線側への入出力電力制限機能を有しており，力行・回

生動作時に生じる余剰・不足電力は蓄電池の充放電より授受する。負荷側は 2台の駆動

用インバータと 1台の補機用インバータ (SIV: Static InVerter)を接続し，各インバータに

は定格 60 kWの三相誘導電動機が 2台ずつ接続される。

Hi-tramは 2007年 11月から 2008年 3月までに実施された札幌市交通局の軌道線試験

走行において，片道 8.4 kmの路線を最高速度 40 km/hで往復走行が可能なことを実証し

ている [80]。さらに，上記走行試験より，電源ハイブリッド走行時では既存車と比較し

て 10%以上の消費エネルギー削減効果が得られることを明らかにしている。また，2009

年 11月に実施された JR四国における予讃線と高徳線の鉄道線試験走行では，最高速度

を 80 km/hとした場合におけて，蓄電池のみで 50.7 kmを走行可能であることが実証さ

れている [81]。

図 2.16に電化区間の電源ハイブリッド走行時における各サブシステム間のパワーフ

ローを示す [79]。これは，走行状態 (力行・回生)や蓄電池の充電状態に応じて 4つ動作

モードに大別される。図 2.16(a)は力行運転時の動作モードであり，駆動用電力は架線か

らの供給電力を優先的に使用し，不足分の電力を蓄電池から供給する。図 2.16(b)は回

生運転時の動作モードであり，回生電力は優先的に SIVへ供給され，その後，架線へ回

生する。このとき，パンタ電圧が回生絞込み開始電圧まで上昇した回生軽負荷時や，パ

ンタ点電流制限によって架線側へ回生できない場合は，回生電力の余剰分を蓄電池に充

電する。図 2.16(c)は蓄電池の調整充電時の動作モードであり，走行状態に関わらず蓄
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図 2.17: Hi-tramの架線レス走行時におけるサブシステム間のパワーフロー

電池電圧が低下した場合に架線から電力を供給して充電状態を調整する。図 2.16(d)は

蓄電池の急速充電時のパワーフローであり，停車中に最大 1000 Aの大電流を流し，短

時間で蓄電池を充電する。

図 2.17に非電化区間における架線レス走行時におけるサブシステム間のパワーフロー

を示す。架線レス走行時では車両内の駆動用電力は蓄電池より供給されるため，全部で

3つの動作モードに分類できる。図 2.17(a)は力行運転時の動作モードであり，蓄電池電

力が負荷 (主電動機や SIV)に供給される。図 2.17(b)は回生運転時の動作モードであり，

回生電力は SIVへの供給分と蓄電池への充電分に分担される。図 2.17(c)は停車中など

の待機状態における動作モードであり，蓄電池電力が SIVに供給される。

2.3.2.2 SWIMO-X

表 2.4に，川崎重工業株式会社が 2007年に竣工した低床電池駆動 LRV「SWIMO-X」の

主要な諸元を示す [53,82]。車両は 3車体 3台連続節構成を採用しており，車長は 15 m，

空車質量は 32 tである。本車両も前述の Hi-tramと同様に，電力変換装置や補助電源装

置等の機器は屋根上に艤装されている。

主回路システムは図 2.15(a)をベースとしており，標準架線電圧は直流 600 Vである。

蓄電媒体には，当該社製品のニッケル水素電池「ギガセル」を採用しており，30セルモ

ジュールを 16段直列接続して構成することで，定格 576 V-274 Ah (120 kWh)の蓄電池

ユニットを構築している。DC-DCコンバータには定格出力 250 kWの従属接続昇降圧変



32 第 2章 直流き電システムの省電力化技術と蓄電池電車の技術動向

表 2.4: SWIMO-Xの主要な諸元

形式 SWIMO-X

事業者 川崎重工業株式会社

定員 62人

空車質量 30 t

車体寸法 長さ：15 m,幅：2.8 m,高さ：3.8 m

架線電圧 600 V

主電動機 三相誘導電動機 50 kW×2台

設計最高速度 50 km/h

搭載蓄電池

576 V-274 Ahニッケル水素電池

1セル：1.2 V，274 Ah，1モジュール：30セル (直列接続)

1群：16モジュール (直列接続)，全体：1群

換器 [108]を適用しており，架線電圧と蓄電池電圧の大小関係が変化した場合でも，安

定した電力制御を実現している。負荷側には SIVや駆動用インバータ，三相誘導電動機

が接続されている。

SWIMO-Xは，これまでに川崎重工播磨工場内の播磨実験線や札幌市交通局の軌道

線において試験走行が実施されており，架線レス走行の有用性に関して報告されてい

る [53]。一方で，本車両は営業運行にまでは至っていない。

図 2.18に電源ハイブリッド走行時におけるサブシステム間のパワーフローを示す。こ

れは，運転状況や架線電圧の状態に応じて 4つ動作モードに分類できる。図 2.18(a)は

力行運転時の動作モードであり，主電動機と SIVの駆動に必要な電力は架線から供給さ

れ，同時に蓄電池にも充電される。走行車両が多いラッシュ時に架線電圧が低下した場

合や蓄電池が満充電に近い場合では，図 2.18(b)に示すように，架線と蓄電池の両方から

電力供給が行われる。図 2.18(c)は回生運転時の動作モードであり，回生電力は蓄電池

に充電して回収される。図 2.18(d)は車両停車時や惰行動作時の動作モードであり，架

線から SIVと蓄電池の両方に対して電力が供給される。

図 2.19に架線レス走行時におけるサブシステム間のパワーフローを示す。架線レス

走行時では，車両内の全電力は蓄電池を介して電力授受し，車両内のパワーフローは図

2.19(a)に示す力行運転時，図 2.19(b)に示す回生運転時，図 2.19(c)に示す車両停車/惰行

動作時の 3つに分類される。
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図 2.18: SWIMOの電源ハイブリッド走行時におけるサブシステム間のパワーフロー
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図 2.19: SWIMOの架線レス走行時におけるサブシステム間のパワーフロー

2.3.2.3 ACCUM

表 2.5に，東日本旅客鉄道 (JR東日本)が竣工した EV-E301系「ACCUM」の主要な

諸元を示す [52, 83]。これは，旅客営業電車として 2014年 3月に烏山線において世界で

初めて運行された蓄電池電車である。電化区間である東北本線 (宇都宮～宝積寺間)の

約 11.7 kmを電源ハイブリッド走行で駆動し，非電化区間である烏山線 (宝積寺～烏山

間)の約 22.4 kmを架線レス走行で駆動する。烏山駅には地上充電設備が設置されてお

り，停車中において急速充電が行われる。車両は 2両固定編成とし，1両当たりの車長

は 19.6 m，質量はそれぞれ 37.7 t (1号車)と 40.2 t (2号車)である。

ACCUMの主回路システムは図 2.15(b)をベースとしており，電力変換装置や補助電
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表 2.5: EV-E301系「ACCUM」の主要な諸元

形式 EV-E301系「ACCUM」

事業者 東日本旅客鉄道

定員 133人 (1号車)，133人 (2号車)

空車質量 37.7 t　 (1号車)，40.2 t (2号車)

車体寸法 長さ：19.6 m,幅：2.8 m,高さ：3.6 m

架線電圧 1.5 kV

主電動機 三相誘導電動機 95 kW×2台

設計最高速度 100 km/h

搭載蓄電池

630 V-150 Ahリチウムイオン電池

1セル：3.6 V，30 Ah，1モジュール：8セル (直列接続)

1群：22モジュール (直列接続)，全体：5群並列接続構成

源装置等の機器は床下に艤装されている。標準架線電圧は直流 1.5 kVであり，定格出力

600 kWの DC-DCコンバータを介して蓄電池電圧 (DCリンク電圧)である直流 630 Vに

降圧する。蓄電媒体は搭載スペースや重量削減を重要視して選定されており，GSユアサ

製の産業用 LIB (セルの公称電圧は 3.6 V，公称電池容量は 30 Ah)が採用されている。8

セルを直列接続したモジュールを構成し，22段のモジュールを直列接続した群を 5並列

構成することで，定格 630 V-150 Ah (95 kWh)の蓄電池ユニットを構築している。本ユ

ニットは各車両にそれぞれ搭載されており，総蓄電池容量は 190 kWh，全体積は 2.9 m3，

全質量は 4.4 tである。各車両には 1台の駆動用インバータに定格 95 kWの三相誘導電

動機が 2台ずつ接続される。

図 2.20に ACCUMの走行動作におけるサブシステム間のパワーフローを示す。これ

は，電化・非電化区間や蓄電池の充電状態に応じて 5つ動作モードに大別される。図

2.20(a)は電化区間走行中における力行運転時のパワーフローであり，DC-DCコンバー

タを制御することで架線から供給される電力を調整する。蓄電池の SOCが低い場合に

は蓄電池の充電が行われ，SOCが十分に充電されている場合には蓄電池からも SIVに電

力供給が可能である。図 2.20(b)は電化区間走行中における回生運転時のパワーフロー

であり，DC-DCコンバータを制御して回生電力を蓄電池に回収している。本動作では

基本的に蓄電池への充電動作が優先されるが，蓄電池の SOCが満充電に近い場合は架

線側へ回生するように動作する。図 2.20(c)(d)は非電化区間走行中の力行・回生運転時

のパワーフローであり，蓄電池から供給される電力のみで走行し，ブレーキ時の回生電

力は蓄電池の充電や SIVへの動力源として供給される。図 2.20(e)は停車中における急
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図 2.20: ACCUMの電化・非電化区間におけるサブシステム間のパワーフロー

速充電時のパワーフローであり，DC-DCコンバータを制御して蓄電池の充電や SIVへ

電力供給する。

2.3.3 蓄電池電車の技術課題

蓄電池電車は，従来の直流電鉄車両に対して新たに車載蓄電システム (蓄電媒体+DC-DC

コンバータ)を搭載するため，以下の課題が存在する。

• 消費エネルギー削減の観点から，車載蓄電システムの軽量化が要求される。

• 搭載スペース確保の観点から，車載蓄電システムの小型化 (即ち，高電力密度化)

が要求される。

蓄電媒体に関しては，高出力密度化と高エネルギー密度化を実現可能なリチウムイオ

ン電池 (LIB)の適用が解決策として有力視されている。近年では，電動車両用 LIBの高

性能化 (高エネルギー密度化，高出力密度化，長寿命化)と低コスト化に関する研究開発

が目覚ましく，「NEDO二次電池技術開発ロードマップ 2013」によると，2030年頃まで

にエネルギー密度を重視した LIBに関して，出力密度は最大 1.5 kW/kg，エネルギー密
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図 2.21: インダクタの構造外観図: (a)鉄心形，(b)空心形

度は 700 Wh/kg，コストは約 5円/Whの実現を目標にを掲げられている [87]。以上の観

点から，蓄電媒体の小型・軽量化は将来的に解決できる見込みがある。一方，DC-DCコ

ンバータは主にパワーデバイス，受動素子 (インダクタやコンデンサ)，冷却器から構成

され，高電力密度化を実現するには各構成部品の小型化が必要不可欠である。特に，イ

ンダクタは DC-DCコンバータにおける体積・重量の占める割合が大きいため，高電力

密度化の実現にはインダクタの小型・軽量化が要求されている。

直流電鉄車両で用いられるインダクタには，フィルタリアクトルと平滑リアクトルの

2種類の役割に分類される [88]。フィルタリアクトルは，装置内短絡等の事故時におい

て電流上昇を抑制する限流機能や，車両と架線間で流出入する高調波を抑制するフィル

タ機能を目的としている。この場合，上記機能を達成するには比較的大きなインダクタ

ンスが要求されるため，インダクタの大型・高重量化は避けられない。これに対し，平

滑リアクトルは直流電圧変換時のエネルギー蓄積を主目的としたものであり，車載蓄電

システムで用いられる。インダクタ体積は蓄積エネルギーに比例するため，インダクタ

ンスを低減することでインダクタ体積も低減可能である。したがって，平滑リアクトル

は前者のフィルタリアクトルと比較してインダクタの小型・軽量化が可能である。

図 2.21に，各インダクタの構造外観図を示す。インダクタは鉄心の有無によって鉄心

形と空心形に大別される。鉄心形はケイ素鋼板，センダスト，フェライト，パーマロイ

等のコア材料 [89]を使用することで高インダクタンスが得られるため，インダクタの小

型化を実現しやすい。しかし，コア材料の適用より直流電流重畳時に磁気飽和を起こし

やすく，所望のインダクタンスを確保できない恐れがある。一方，空心形は巻線のみで

構成されたインダクタであり，コア材料を使用しないため直流重畳特性が優れている点

に特長がある。直流電気鉄道では事故時における 1 kA以上の大電流にも対応できるこ
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とが要求されるため，磁気飽和を防止しつつ事故時も高いインダクタンスを保持できる

空心形が採用されている。図 2.21(b)は直流電気鉄道で一般的に使用される筒状 (円筒ソ

レノイド)コイルであり，インダクタンス Lは

L = Kµ
πa2N2

l
(2.2)

で与えられる [1]。ここで，Kはコイルの形状により決まる長岡係数を，µは真空の透磁

率を，aはコイルの半径を，N は巻数を，lはコイル長を表す。空心形は鉄心を使用しな

いため，インダクタンス Lは巻数 Nに依存する。この時，Nの増加はコイル全長の増加

にも影響し，コイル全体の直流抵抗増加を促す。換言すると，Lの増加は銅損の増加を

引き起こしてしまう。以上の観点から，空心インダクタにおける Lの低減は小型・軽量

化と損失削減を実現する上で重要な課題である。

2.3.4 DC-DCコンバータの技術動向

以下では，直流 1.5 kV電化区間に適用される蓄電池電車を対象とし，現行の双方向非

絶縁形 DC-DCコンバータの回路トポロジーに関して整理する。最初に，前節で詳述し

た先行研究の回路方式を 2点例に挙げ，その後，インダクタの小型・軽量化が可能な回

路トポロジーについて言及する。

図 2.22に，双方向チョッパ回路の主回路構成を示す。これは，インダクタ Lとスイッ

チ S1，S2から主回路を構成し，電力潮流 (電流)方向によって降圧動作と昇圧動作が切り

替わる。降圧チョッパ動作は，S1 がオンの時に高圧側電源電圧 VH から低圧側電源電圧

VLにエネルギーが供給され，Lに磁気エネルギーが蓄積される。その後，S1がオフに切

り替わるとインダクタ電流 iL が S2 の環流ダイオードに流れ，Lの磁気エネルギーが VL
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に供給される。一方，昇圧チョッパ動作では，S2がオンの時に Lに磁気エネルギーを蓄

積させる。S1がオフに切り替わると iLが S1の環流ダイオードに流れ，VLからのエネル

ギーと Lの磁気エネルギーが VH に供給される。このように，両動作ともに Lの磁気エ

ネルギーを介すことで双方向に電力伝送が行われる。このとき，iL に生じる電流リプル

∆IL (peak-to-peak)は，次式で与えられる。

∆iL =
VH

L fsw
d(1 − d) (2.3)

ここで，fswはスイッチング周波数を，dは S1の変調度を表す。一般的に，Lのインダク

タンスは ∆iLが規定値以下になるように決定される。このとき，∆iLの最大条件 (d = 0.5)

を考慮すると，(2.3)式より Lは次式で与えられる。

L =
VH

4∆IL fsw
(2.4)

(2.4)式において ∆iLを一定値と仮定した場合，以下のいずれか，あるいは両方を満たす

ことで Lを低減でき，インダクタの小型化を実現できる。

• スイッチング周波数 fsw の高周波化

• 高圧側電源電圧 VH (電圧ステップ幅)の低減

直流電気鉄道の場合，VHは架線電圧の 1.5 kVに相当し，図 2.22のスイッチ S1，S2には

3.3 kV耐圧パワーモジュールが適用される。本パワーモジュールはスイッチング特性が

悪いため，スイッチング損失抑制の観点からスイッチング周波数 fsw は 1.5 kHz以下に

制限される [1, 61]。換言すると，本回路方式では高周波化によるインダクタの小型化は

現実的でない。

図 2.23に多相多重チョッパ回路を示す [73, 80]。これは，図 2.23を単位ユニットとし

て多重並列接続した回路構成であり，変換器容量の増大や冗長性の向上が実現できる。
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図 2.24: 結合インダクタを用いた二相二重チョッパ回路

図 2.22の並列接続数を M とすると，各チョッパのキャリア周波数を 360◦/M ずつ移相

させてスイッチングすることで，低圧側電流 iLに生じる等価的なスイッチング周波数を

増加できる。その結果，インダクタンス Lを低減することができ，インダクタの小型化

が可能である。ただし，本方式では Mに比例してインダクタの数も増加するため，回路

全体として見た場合にインダクタ体積が増加する恐れがある。

図 2.24に結合インダクタを適用した二相二重チョッパ回路を示す [90–94]。これは，

図 2.22の各インダクタ巻線を単一コアに集約し，磁気的に相互結合させた結合インダク

タを使用する点に特長がある。その結果，インダクタ電流リプルを抑制しつつ，インダ

クタの部品点数を削減できる。コアに鉄心を使用する場合は，コアの形状や巻線構造の

工夫よりインダクタの小型化が可能である [90,91]。ただし，上記方式では各相インダク

タ電流の平均電流が不平衡である場合，インダクタに直流偏磁が生じてしまい信頼性が

低下する恐れがある。一方，コアに鉄心を用いない空心方式も提案されている [92–94]。

これは，多層円筒ソレノイド構成をベースとし，巻線構造の工夫によってインダクタの

小型・軽量化が見込めることが報告されている [93]。

図2.25に，共振形スイッチトキャパシタコンバータ (SCRC: Switched Capacitor based Res-

onant Converter)の主回路構成を示す [95–97]。これは，4個のパワーデバイスとインダ

クタ，およびコンデンサより構成される。インダクタとコンデンサ間で直列共振回路を

形成することによりソフトスイッチングを実現できる点に特長がある。文献 [96]では，

S1～ S4の変調度を 50%とし，共振回路の共振周波数でスイッチングする。このとき，S1

と S3，S2と S4を同一のタイミングでスイッチングすることで iLには正弦波状の共振電

流が流れ，零電流スイッチング (ZCS: Zero-Current Switchung)動作を実現できる。その

結果，変換器効率の高効率化や高周波動作化によるインダクタとコンデンサの小型・軽

量化を達成できる。一方，上記制御法では入出力電圧の大小関係により ZCSが実現でき
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ない動作条件が存在するため，一部動作ではハードスイッチングとなり変換器効率は悪

化する。文献 [97]では SCRCの位相シフト制御法が提案されている。これは，各スイッ

チの変調度を 50%としたまま，S1 と S2 に対して S3 と S4 のスイッチングに位相差を与

えており，iL には台形波状の電流が流れる。本制御法では，零電圧スイッチング (ZVS:

Zero-Voltage Switching)動作を実現でき，その結果，スイッチング周波数の高周波化に

よるインダクタやコンデンサの小型化を達成できる。位相差を調整することで伝送電力

を制御することも可能であり，前者の制御方式と比較して高圧・大容量用途の DC-DC

コンバータに適した制御法である。

図 2.26に nレベルフライングキャパシタ変換器 (FCC: Flying-Capacitor Converter)の

主回路構成を示す [98–100]。これは，2(n − 1)個のパワーデバイスとフライングキャパ

シタ (以下，FC)，およびインダクタで構成される。各上下アームの S1P と S1N，S2P と

S2N，...，S(n−1)Pと S(n−1)Nのペアは相補的に動作し，各ペアに対して位相シフト PWMを
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適用しスイッチングする。電圧出力の自由度を活用することで FCの充放電動作を行う

ことができ，各 FC電圧を一定値に制御することが可能である。本スイッチング動作で

は等価スイッチング周波数を高周波化できるだけでなく，複数の FC電圧を組合わせた

マルチレベル電圧を出力できる。その結果，インダクタンス Lを低減でき，インダクタ

の小型化が実現できる。さらに，FCの静電容量はスイッチング周波数に依存するため，

高周波化することで静電容量 (体積)低減も実現できる。一方，VHに近い FCほど高耐圧

のコンデンサが要求され，同耐圧のコンデンサで構成する場合は FCを直列接続して構

成する必要がある。また，レベル数の増加に伴い FCの構成数も増大するため，直列接

続した FCの個体差によって分圧不均一を生じる場合があり，FCには耐圧以上の電圧が

印加される恐れがある。

インダクタの小型・軽量化を目的として，補助変換器を用いた回路トポロジーが提案

されている [101–104]。補助変換器は複数台の単位セルをカスケード接続して構成され

るマルチレベル変換器であり，セル数を増加することで下記の優位性が得られる。

• 変換器の高電圧化が容易

• 電流制御性の向上

• マルチレベル電圧の増加による高調波電圧の低減

• スイッチング損失の低減

上記特性は高圧直流送電 (HVDC: High Voltage Direct Current)を代表とする数百 kV級高

圧・大容量変換器に対して非常に有効的であり，これまでに実用化事例が報告されてい

る [105, 106]。また，高調波電圧の低減よりインダクタの小型化が可能であり，変換器

の高電力密度化も達成できる [115]。

一方，200 V，400 V級の低圧系統連系変換器に対してマルチレベル変換器を適用した

事例も報告されている [107]。これは，オン抵抗特性が優れた低耐圧 Si-MOSFETを用い

た単位セルを多段接続して構成する点に特長がある。上記パワーデバイスを採用するこ

とでスイッチング損失と導通損失を同時に低減でき，さらにインダクタンスの低減も可

能である。その結果，99%以上の高効率動作を維持しつつインダクタの小型軽量化を実

現できる。しかし，電流定格が数百 A級の大容量変換器の場合では導通損失が増大する

ため変換器効率は悪化する。また，本電圧定格帯ではスイッチング周波数の高周波化に

よるアプローチが採用できるため，電流定格の大きいパワーデバイスを用いることでマ

ルチレベル変換器を適用しない場合でも変換器の小型化を比較的実現しやすい。

これに対し，直流電気鉄道に適用される 1.5 kV級 DC-DCコンバータでは高電圧・大
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図 2.27: 補助変換器を有する双方向チョッパ回路

電流動作や変換器の小型軽量化が強く要求されており，マルチレベル変換器の適用は効

果的なアプローチである。しかし，セル数を増加すると導通損失が増加し，変換器効率

が悪化する恐れがあるため，単位セルのカスケード数に留意する必要がある。

図 2.27に，補助変換器を有する双方向チョッパ回路の主回路構成を示す [101, 102]。

これは，図 2.22の双方向チョッパ回路 (以下，主変換器)に複数台の単相フルブリッジ

変換器 (以下，ブリッジセル)をカスケード接続した補助変換器を適用する点に特長があ

る。補助変換器は直列形アクティブフィルタとして機能し，インダクタに印加される電

圧はスイッチングリプル成分のみとなる。このとき，補助変換器の各ブリッジセルに位

相シフト PWMを適用することで等価キャリア周波数を高周波化でき，インダクタ電流

のリプル成分を低減できる。その結果，インダクタンス Lの低減よりインダクタの小型

化が可能となる。インダクタ体積低減により，本回路の変換器体積は図 2.22と比較して

40.3%削減できることが報告されている [102]。さらに，図 2.27は補助変換器が直流遮断

器として動作することも可能である。低圧側に設置される直流高速度遮断器を除去する

ことで，システムの更なる小型化が期待できる。一方，主変換器の印加電圧は図 2.22と

同様に架線電圧 VH であるため，主変換器のスイッチング周波数は従来の双方向チョッ

パ回路と同様に 1.5 kHz程度である。したがって，ブリッジセルに適用する直流コンデ

ンサの静電容量は比較的大きくなり，変換器が大型化する恐れがある。また，ブリッジ

セルの適用により導通デバイス数が増加するため，補助変換器の導通損失増加より変換

器効率が悪化する恐れがある。

図 2.28に，図 2.27を三相インターリーブ構成にした主回路構成を示す [103]。各相の

動作は図 2.27と同様であり，各主変換器のキャリア周波数は 360◦/Mずつ移相させてス

イッチングする。図 2.28は，補助変換器のキャリア搬送波に鋸波を採用することで，イ

ンダクタ電流リプルを低減が可能であり [103]，各相内の位相シフト PWMによる電流
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図 2.28: 補助変換器を有する双方向チョッパ回路:三相インターリーブ構成
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図 2.29: 補助変換器を有する従属接続昇降圧変換器

リプル低減効果に加え，相間の位相シフトによる電流リプル低減効果も得られる。その

結果，キャリア搬送波に三角波を使用した従来方式と比較して，インダクタ電流リプル

のピーク値を 14.3%まで低減できることが報告されている [103]。

図 2.29に，補助変換器を有する従属接続昇降圧変換器を示す [104]。これは，降圧

チョッパと昇圧チョッパを組み合わせた従属接続昇降圧変換器 [108]に補助変換器を併

用した主回路構成である。基本的な回路動作は図 2.27と類似しているが，図 2.29は降

圧動作，昇圧動作，昇降圧動作の 3つの電力変換動作が可能である。文献 [104]では，

定格 75-kW，1.5-kV，1-kVの実スケールモデルを対象とし，2レベル従属接続昇降圧変
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換器 (NIBB: NonInverting Bidirectional Buck-boost chopper)，3レベル従属接続昇降圧変

換器 (TL-NIBB: Three-Level NonInverting Bidirectional Buck-boost chopper)，図 2.29の 3

つの回路トポロジーにおける体積比較を検討しており，図 2.29は NIBBに対して 59%，

TL-NIBBに対して 41%も変換器体積が低減可能であることが報告されている。

2.4 本章のまとめと本研究の位置づけ

2.4.1 本章のまとめ

本章では，直流電気鉄道の省電力化に関して直流き電システムに着目し，回生電力の

有効活用に関する技術動向を概説した。初めに，現状の直流き電システム構成を詳述

し，回生電力の再利用方法や回生失効のメカニズムについて述べた。その上で，近年で

は VVVFインバータへの SiCパワーデバイスの適用や誘導電動機の高性能化，永久磁石

同期機の適用などから主回路機器の高効率化が進み，回生電力量が増加する傾向にある

ことを言及した。次に，回生電力を有効活用可能な地上変電設備の技術動向について詳

述した。回生電力の伝送距離を拡大して遠方の力行車両まで供給する手法，回生電力を

外部の電力系統に逆潮流する手法，蓄電媒体を用いて回生電力を貯蔵・放出する手法に

大別し，それぞれの技術動向例について述べた。その後，車載蓄電方式の技術動向に関

して研究事例や実用化事例を概説した。2000年以降から高性能蓄電池が登場したことで

車両内部に電力貯蔵装置を搭載することが可能となり，走行車両の回生電力を直接回収

することが可能となった。さらに，高エネルギー密度化や高出力密度化が可能な LIBを

適用することで，架線レス走行も実現できる。一方，本電車は従来の直流電鉄車両に対

して新たに電力貯蔵装置を搭載するため，搭載スペースの制約や電車質量低減の観点か

ら蓄電池や DC-DCコンバータの小型・軽量化が要求されている。近年では電気自動車

用 LIBの開発競争が加速しており，蓄電池は将来的に小型・軽量化が実現できると予想

される。一方，DC-DCコンバータは小型・軽量化，即ち高電力密度化の検討の余地が残

されていた。

DC-DCコンバータの構成部品において，インダクタは機器の大型・高重量化を引き起

こす主要因として指摘されており，インダクタの小型・軽量化が強く要求されている。

一般的にインダクタはスイッチング周波数の高周波化によってエネルギー蓄積密度を低

減でき，小型・軽量化を達成できる。しかし，標準架線電圧が 1.5 kVに設定される電

化区間では，スイッチング特性の悪い高耐圧パワーモジュールが DC-DCコンバータに
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適用されるため，スイッチング損失増大の観点から高周波化による小型・軽量化のアプ

ローチが困難であった。

2.4.2 本研究の位置づけ

本論文では，我が国の電気鉄道において電化率の割合が最も支配的な標準架線電圧が

1.5 kVの直流電気鉄道を対象としている。本章では，上記電化区間の更なる省電力化を

実現するためには回生電力の有効活用が重要であることを示し，上記を解決する手段の

一つに蓄電理電車が有効であることを論じた。そして，将来的に上記電車の実用化を促

進するためには，DC-DCコンバータの高電力密度化が要求されることを示した。本課題

に対し，本論文では蓄電池電車に搭載される DC-DCコンバータの高電力密度化を目的

として，スイッチトキャパシタ変換器をベースとした双方向非絶縁形 DC-DCコンバー

タを検討している。これは，SiCを代表としたワイドギャップ半導体などを用いること

なく，回路方式や制御法を工夫することでインダクタの小型化を実現する点に特長があ

る。具体的には，マルチレベル変換器の回路・制御技術やスイッチング周波数の高周波

化を積極的に活用し，DC-DCコンバータの高電力密度化を実現する。1.5 kV級 DC-DC

コンバータに対して高性能なパワーデバイスを適用せずにスイッチング周波数の高周波

化によるアプローチで高電力密度化を検討した事例は少なく，本検討には有用性がある。

本論文では，提案回路の高効率化が実現可能な制御法の検討，そして提案回路の高電力

密度化に関する評価を理論的に解析し，それらを実験と数値解析より検証することで有

効性と妥当性を明らかにする。
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スイッチトキャパシタ変換器をベースと

した回路トポロジー

本章では，DC-DCコンバータの高電力密度化を目的として，スイッチトキャパシタ変

換器をベースとした双方向非絶縁形 DC-DCコンバータを提案する。提案回路は，4個の

パワーデバイスから構成される主変換器と，複数台の双方向チョッパ回路をカスケード

接続して構成される補助変換器から主回路を形成する点に特長があり，補助変換器の電

流制御により主変換器パワーデバイスの零電流スイッチングを実現できる。その結果，

主変換器の高周波化より受動素子の小型・軽量化が可能となる。

まず，提案回路の動作原理に関して，主変換器パワーデバイスの零電流スイッチング

と直流コンデンサ電圧制御を達成する電流制御法について検討する。その後，200 V，

2 kWミニモデルを用いた実験検証より提案した電流制御法の有効性と妥当性を確認し，

動作条件に関わらず主変換器パワーデバイスの零電流スイッチングを達成できることを

明らかにする。

3.1 主回路構成

図 3.1に，本章で検討する双方向非絶縁形 DC-DCコンバータの主回路構成を示す。こ

れは，スイッチトキャパシタ変換器 (SCC: Switched-Capacitor Converter)をベースとした

主回路構成に特長があり，主変換器 (Main converter)，補助変換器 (Auxiliary converter)，

インダクタより構成する。

主変換器は 4個のパワーデバイスから構成し，正側パワーデバイスから順に S1，S2，

S3，S4と呼称する。高圧側直流電圧を VH，低圧側直流電圧を VLとすると，各パワーデ

バイスには VLもしくは VH − VLが印加される。したがって，各パワーデバイスに VHが
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図 3.1: スイッチトキャパシタ変換器をベースとした双方向非絶縁形 DC-DC

コンバータの主回路構成

印加される従来の 2レベル変換器と比較し，パワーデバイスの電圧定格を低減できる。

例えば，標準架線電圧が 1.5 kVに設定される主回路システムでは，通常 3.3 kV耐圧のパ

ワーモジュールが用いられるが，提案回路では 1.7 kV耐圧のパワーモジュールを適用す

ることできる。その結果，比較的流通量の多いパワーデバイスを採用することができ，

パワーデバイスの低コスト化を実現できる。さらに，スイッチング特性や I-V特性が優

れたパワーデバイスを適用できるため，主変換器の導通損失低減も期待できる。

補助変換器は複数台 (Nセル)の双方向チョッパ回路 (以下，チョッパセル)をカスケー

ド接続して構成されるマルチレベル変換器である。本変換器は制御電圧源として機能し，

インダクタ Lと組み合わせることで制御電流源として動作する。換言すると，補助変換

器を用いることでインダクタ電流を能動的に制御することができ，任意の条件下におい

ても主変換器パワーデバイスの零電流スイッチング (ZCS: Zero-Current Switching)が実

現できる。各チョッパセルの静電容量 Cdcとセル電圧の直流量 VC1, VC2,..., VCN はそれぞ

れ共通の値を使用する。

本論文の主変換器と補助変換器には Siパワーデバイス (Si-MOSFET，Si-IGBTおよび

Si-FWD)の適用を想定する。ただし，上記パワーデバイスの代替として SiCパワーデバ

イス (SiC-MOSFETおよび SiC-SBD)を採用することもできる。
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図 3.2: 提案回路のスイッチングモード

3.2 動作原理

3.2.1 スイッチングモード

図 3.2に，高圧側から低圧側へ電力伝送時における図 3.1の一周期動作モードを示す。

主変換器パワーデバイスの S1 と S2，および S3 と S4 はそれぞれ相補的にスイッチング

し，デッドタイム期間を含めると全部で 4つのスイッチングモード (Mode)が存在する。

図 3.2(a)に示すMode 1は S1 と S3 がオン時の場合であり，補助変換器は VH からの伝

送電力の一部を吸収し，残りの電力は VL へ伝送される。本動作中はインダクタ電流が

iA > 0となるため，S1のMOSFETと S3の環流ダイオードを導通する。図 3.2(c)に示す

Mode 3は S2 と S4 がオン時の場合であり，補助変換器に蓄積された電力を VL に放出す

る。本動作中はインダクタ電流が iA < 0となるため，S2 のMOSFETと S4 の環流ダイ

オードを導通する。デッドタイム期間 TD ではインダクタ電流 iA の極性により回路動作

が異なる。図 3.2(b)に示すMode 2は iA < 0におけるデッドタイム期間中の回路動作で

あり，S1と S4の環流ダイオードを導通して補助変換器に蓄積された電力を VHに放出す

る。一方，図 3.2(d)に示すMode 4は iA > 0の場合におけるデッドタイム期間中の回路

動作であり，S2と S3の環流ダイオードが導通し，電流は補助変換器，インダクタ，S2，

S3 を介した閉ループ内を循環する。
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図 3.3: VH ≥ 2VL の場合における提案回路の一周期理想電圧・電流波形

3.2.2 VH ≥ 2VL時の動作原理

図 3.3に，VH ≥ 2VL の電源電圧条件における高圧側から低圧側へ電力伝送時の理想

電圧・電流波形を示す。ただし，vtri，dM は三角波搬送波 (キャリア)と変調波を，vA は

補助変換器出力電圧を，vSo は主変換器出力電圧を，vx はインダクタ両端電圧を，iS1 と

iS2 は S1 と S2 のパワーデバイスに流れる電流を，iH と iL は高圧側・低圧側直流電流を

表す。図 3.1の場合 iH = iS1の関係式が成立するが，後述する多相多重構成 DC-DCコン

バータの場合は iH , iS1となる。

主変換器の各パワーデバイスのスイッチングは vtri と dM の比較より決定し，vtri < dM

の場合は S1と S3をオン，S2と S4をオフする。本動作は図 3.2(a)に示すMode 1に対応

している。一方，vtri > dMの場合は S1と S3をオフ，S2と S4をオンとしており，本動作
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は図 3.2(c)のMode 3に相当する。Mode 1の場合，次式の回路方程式が成立する。

VH − VL = vx + vA (3.1)

ただし，各パワーデバイスは理想スイッチを仮定し，配線抵抗・インダクタンスは零と

している。一方，Mode 3の場合では，次式の回路方程式が成立する。

VL = vx + vA (3.2)

(3.1), (3.2)式において，主変換器出力電圧 vSoを

vSo =

{
VH − VL ( when vtri < dM )
VL ( when vtri > dM ) (3.3)

と定義すると，(3.3)式は次式に変形できる。

vSo = vx + vA (3.4)

(3.4)式は電力系統用自励式変換器で適用される回路方程式と等価であり，補助変換器を

用いることで電流制御が可能であることを意味する。

一方，補助変換器に流出入する瞬時電力は vA と iA の積で与えられ，各チョッパセル

に使用する直流コンデンサ電圧を一定に制御するために，瞬時電力の一周期平均値を零

とする必要がある。また，主変換器パワーデバイスが ZCSとなる場合を考えると，iAは

主変換器キャリア周波数 fCMの交流分を与える必要がある。しかし，交流分のみを与え

た場合では瞬時電力の一周期平均値は零にすることができない。したがって，瞬時電力

の一周期平均値を零とするために，iA は交流分に加えて直流分を出力する必要がある。

このとき，iAを

iA = Iac sin θ − Idc = Iac sin 2π fCMt − Idc (3.5)

として与えた場合を考える。ただし，Iac は交流分の振幅を，Idc は直流分 (Idc > 0)を表

す。図 3.3の場合，vA と iA に含まれる周波数 fCM の正弦波交流成分は同相であるため，

両者は正の有効電力を形成する。これに対し，vAの直流分は正であり，iAの直流分は負

であるため，両者は負の有効電力を形成する。両電力の和が零となるよう Idcを制御する

ことで，補助変換器に流出入する瞬時電力の一周期平均値を零にできる。一方，低圧側

から高圧側へ電力伝送する場合は vA と iA の交流分は負の有効電力を形成するため，vA

と iAの直流分は正の有効電力を形成する必要がある。この場合は，iAに含まれる直流分

を正に変更すればよい。図 3.3と (3.5)式において，iAの極性が負から正に切り替わる時
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点の位相角を θ = α (0 < α < π2 )とし，再度 iA が正から負に切り替わる時点の位相角を

θ = π − αとすると，Idc, Iac, α間には次式の関係式が成立する。

Idc = Iac sinα (3.6)

この場合，主変換器パワーデバイスが位相角 α, π − αでスイッチングすることで，ZCS

動作を実現できる。

インダクタ電流 iA を (3.5)式で与えた場合，(3.4)式よりインダクタ両端電圧 vx は，

vx = L
diA

dt
= ωLIac cosωt (ω = 2π fCM) (3.7)

となる。理想状態を仮定した場合，(3.4), (3.7)式より，補助変換器の各チョッパセルに

は次式の変調度 dA が与えられる。

dA ≈
vSo − vx

NVC
=

vSo − ωLIac cosωt
NVC

(3.8)

次に，変換器損失零の理想状態を仮定して位相角 αの決定法に関して言及する。高圧

側の一周期平均電力を PH (= VHIH)，低圧側の一周期平均電力を PL (= VLIL)とすると，

定常時は PH = PLとなり，電力平衡が成立する。ただし，IH，ILはそれぞれ iH，iLの一

周期平均電流である。このとき，図 3.3において PH = PL となるように位相角 αを決定

することで，ZCS動作を実現できる。図 3.3と (3.5)式より IH，IL は次式となる。

IH =
1

2π

∫ π−α

α

iA dθ =
Iac

2π
(

2 cosα − π sinα + 2α sinα
)

(3.9)

IL =
1

2π
( ∫ π−α

α

iA dθ +
∫ 2π+α

π−α
(−iA) dθ

)
=

2Iac

π

(
cosα + α sinα

)
(3.10)

VHIH = VLIL の関係式に (3.9), (3.10)式を代入し，sinα ≈ α, cosα ≈ 1 − α2

2 の近似式を適

用すると，位相角 αに関する以下の二次方程式を得る。

α2 − π VH

VH − 2VL
α + 2 = 0 (3.11)

位相条件 (0 < α < π2 )より，(3.11)式の解は

α =
1
2

( π

1 − 2G
−
√ ( π

1 − 2G
)2 − 8

)
(3.12)

となる。ただし，G (= VL/VH)は電圧変換比を表す。(3.12)式に着目すると，位相角 αは

インダクタ電流 iAに依存しない。換言すると，(3.12)式で位相角を与えることで，定常・

過渡時の両動作条件において電力伝送量に依存せず ZCSを実現できる。また，検出した

VH と VLを用いて位相角 αを決定することで，電源電圧変動時も ZCSを実現できる。
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図 3.4: VH < 2VL の場合における提案回路の一周期理想電圧・電流波形

3.2.3 VH < 2VL時の動作原理

図 3.4に VH < 2VL の電源電圧条件における高圧側から低圧側へ電力伝送時の理想電

圧・電流波形を示す。図 3.4は前述の VH ≥ 2VLと同様な回路動作となるが，各Modeに

おける主変換器出力電圧 vSo の大小関係に違いがあり，vSo は図 3.3に対して 180◦ 移相

する。上記の観点から，本動作ではインダクタ電流 iAを

iA = Iac sin θ + Idc = Iac sin 2π fCMt + Idc (3.13)

として与える。図 3.4の場合, vA は iA に含まれる周波数 fCM の正弦波交流成分は逆相で

あるため，両者は負の有効電力を形成する。一方，vAの直流分は正であり，iAの直流分

は正であるため，両者は正の有効電力を形成する。その結果，Idc を制御することで,補

助変換器に流出入する瞬時電力の一周期平均値を零にできる。また，低圧側から高圧側
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図 3.5: 実験システム: 3ユニット構成

へ電力伝送する場合は，前述と同様に iA に含まれる直流分を負に変更すればよい。

図 3.4では，主変換器パワーデバイスが位相角 −α, π + αでスイッチングすることで
ZCS動作を実現できる。ここで，位相角 αは位相条件 (0 < α < π2 )を考慮すると，(3.9)

～ (3.12)式と同様の手順より次式で与えられる。

α =
1
2

(
− π

1 − 2G
−
√ ( π

1 − 2G
)2 − 8

)
(3.14)

3.3 多相多重構成時の電流制御法

図 3.5に，提案回路を多相多重構成した主回路構成を示す。これは，図 3.1を単位ユ

ニットとして，高圧側は共通の直流電源 VH に対して並列接続し，低圧側は共通の直流

電源 VLに対して並列接続する。ユニット数 Mを増加することで，変換器容量の増大や

高圧・低圧側直流電流 iH，iL の高調波成分を低減できる。図 3.5は後述する実験システ

ムと同じ構成であり，ユニット数 Mは 3としている。図 3.5では主変換器パワーデバイ

ス間にスナバコンデンサ Cs を接続している。ただし，スナバコンデンサは過電圧防止
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を目的としており，変換器動作に影響を与えない。提案回路を 3ユニットで構成する場

合は電力系統用変換器と類似した動作を行うため，以降では便宜上，ユニット 1を u相

変換器，ユニット 2を v相変換器，ユニット 3を w相変換器と呼称する。

図 3.6に，VH ≥ 2VL の場合における三相構成時の主変換器出力電圧 vSou, vSov, vSow の

電圧波形例を示す。図 3.5では，各相主変換器の三角波初期位相は 120◦移相し，各イン

ダクタ電流の初期位相も同様に 120◦ 移相する。その結果，vSou, vSov, vSow は位相が 120◦

異なる方形波状交流成分と，共通の直流成分 (> 0)から構成される。一方，各相のイン

ダクタ電流は独立に制御できるため，図 3.5は図 3.7に示す等価回路で表現でき，三相 4

線式の電力伝送回路と等価とみなすことができる。

提案回路の補助変換器に適用できる電流制御法は，以下の 2つが考えられる。

• dq0変換に基づき，各相インダクタ電流を一括に取り扱い電流制御を行う。

• 一般的な PI制御に基づき，各相インダクタ電流を個別に電流制御を行う。

前者は，座標変換を適用して制御対象を交流量から直流量に変換することで電流制御性
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を向上できる点に特長がある。各インダクタ電流は，周波数が fCM で位相が 360◦/Mず

つ異なる交流電流 (以下，正相電流)と各相共通の電流 (以下，零相電流)が含まれる。一

般的な三相系統連系変換器と同様に，インダクタ電流に座標変換 (dq0変換)を適用する

ことで，正相電流を直流量に変換できる。図 3.6において vSou，vSov，vSowの交流成分と

同相 (もしくは逆相)の電流成分を d軸電流とし，90◦位相が異なる電流成分を q軸電流

とする。このとき，電力伝送は vSou, vSov, vSow の交流成分と同相 (もしくは逆相)の d軸

電流のみ寄与する。換言すると，無効電力に相当する q軸電流 iqを零とし，有効電力に

相当する d軸電流 id を調整することで，高効率電力伝送を実現できる。id > 0の場合，

vSou, vSov, vSow の交流成分と iAu, iAv, iAw の交流成分は同相となり，高圧側から低圧側に

正の有効電力が生じる。一方，id < 0の場合，vSou, vSov, vSowの交流成分と iAu, iAv, iAwの

交流成分は逆相となり，低圧側から高圧側に正の有効電力が生じる。

次に，各相共通の零相電流 i0に着目する。三相構成時の場合，絶対変換適用時の i0は

次式で与えられる。

i0 =
1
√

3
(iAu + iAv + iAw) (3.15)

i0 に含まれる直流成分は補助変換器出力電圧 vAu, vAv, vAw に含まれる直流成分 (> 0)と

有効電力を形成する。i0 の直流成分が正の場合，上記有効電力は正となるため補助変換

器の各直流コンデンサ電圧は増加する。一方, i0 の直流成分が負の場合では，負の有効

電力が形成されるため各直流コンデンサ電圧は減少する。上記特性を利用することで，

後述の直流電圧一括制御を実現できる。一方，i0 に含まれる周波数 fCM の交流電流を利

用することで，相間のパワーフローを制御できる [109]。その結果，上記特性を活用す

ることで直流コンデンサ電圧の相間バランス制御を実現できる。

以上より，前者の電流制御法は直流コンデンサ電圧バランス制御に加えて高効率電力

伝送動作とロバスト性向上を実現でき，相数が増加した場合も制御システムを容易に拡

張できる。しかし，本電流制御法は相数が 1，もしくは 2の場合は座標変換を適用でき

ないため，三相以上構成時の応用に限定される。また，各相変換器に個体差が発生し損

失が不均一に生じた場合，相関バランス制御が各相電流制御に干渉するため，インダク

タ電流が不平衡となる場合がある。これは主変換器パワーデバイスの不完全 ZCSを誘

発し，スイッチング損失増大や過電圧を引き起こす要因となる。さらに，dq0変換の適

用よりディジタルコントローラの計算負荷が増加するため，計算時間の観点から各変換

器のスイッチング周波数選定に制約が生じる恐れがある。

これに対し，後者の電流制御法は前者と比較して制御システムが単純であるため，実
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装が容易な点に優位性がある。各相を個別に制御するため損失不均一時も各相のインダ

クタ電流に干渉せず，主変換器パワーデバイスの ZCSを達成することができる。しか

し，提案回路は高周波交流電流を制御対象としているため本電流制御法では追従性に問

題が生じ，主変換器パワーデバイスが不完全 ZCSとなる恐れがある。このため，制御性

を改善するために位相進み補償やフィードフォワード制御などの適用が必要になる。

以上より，上記 2つの電流制御法は互いに利点と欠点を兼ね備えているため，応用先

によって使い分けることが重要である。本章では，後者の電流制御法を対象として補助

変換器の制御法に関して言及する。

3.4 制御システム

3.4.1 主変換器のスイッチング

主変換器のスイッチング手法は各ユニットで同一である。主変換器の変調波生成法

は (3.12), (3.14)式で与えられる位相角 αを変調波指令値 d∗M に換算し，次式より与えら

れる。

d∗M =
{

0.5 − α
π

( when vH ≥ 2vL )
0.5 + α

π
( when vH < 2vL ) (3.16)

d∗Mと三角波 (最大値：1，最小値: 0)を比較し，S1と S2，および S3と S4を相補スイッチ

ングする。なお，各ユニットの変調波指令値は共通として与えられ，三角波の初期位相

は 120◦ずつ移相する。

3.4.2 補助変換器の制御法

図 3.8に，補助変換器制御系のブロック線図を示す。これは 3ブロックに大別でき，第

1ブロックは電流制御，第 2ブロックは電源電圧フィードフォワード制御，第 3ブロッ

クは個別バランス制御である。電流制御は，更に以下の 2つに分類できる。

• 有効電力制御

• 直流コンデンサ電圧一括制御
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図 3.9: 電流制御系のブロック線図

図 3.8において，vCx (x : u, v, w)は各相直流コンデンサ電圧の算術平均値であり，次式

で与えられる。

vCx =
1
3

3∑
n=1

vCxn (3.17)

3.4.2.1 電流制御

図 3.9に電流制御のブロック線図を示す。各インダクタ電流 iAx の電流制御には，一

般的な PI制御を使用したフィードバック制御を適用し，電圧指令値 v∗x を生成する。各

相電流指令値 i∗Ax は主変換器キャリア周波数 fCM を含む交流分 i∗Aac と直流分 i∗Axdc に大別

され，i∗Aac は有効電力制御，i∗Axdc は直流コンデンサ電圧バランス制御に活用される。有
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PI

α

vC
*

－1：iac
* ≥ 0 when vH ≥ 2vL   or 
＜0 when vH ≥ 2vL or iac

*＋1：
iac

* < 0 when vH < 2vL

iac
* ≥ 0 when vH < 2vL

Eq. (3.21)

vCx

_

∓1

iAxdc
*

iac
*

x : u, v, w

ixdc1
*

idc2
*

図 3.10: 直流コンデンサ電圧一括制御のブロック線図

効電力制御は，周波数 fCMの基本波振幅 iac∗を指令値として与え，i∗Aac を

i∗Aac = i∗Aac1 + i∗Aac2 = iac sinωt +
K
ωL

iac cosωt (3.18)

として制御する。ただし，ωは周波数 fCMの角周波数を，K は比例ゲインを表す。主変

換器パワーデバイスの ZCSを実現するためには，指令値 i∗Aacに追従することが重要であ

る。これに対し，本電流制御は交流電流を制御対象しているため，通常の PI制御では位

相遅れや定常偏差の影響は避けられない。このため，図 3.9では電流制御性向上を目的

として，(3.18)式第二項のフィードフォワード項を与えることで，定常特性と過渡特性

を改善する。(3.10)式より，一周期平均電力は，

PH = PL = 3VLIL =
6VLIac

π
(cosα + α sinα) (3.19)

で与えられる。ただし，係数 3は三相変換器の合計電力を表し，各相平均電流は同一と

仮定する。(3.19)式より，一周期平均電力の指令値を p∗とすると，次式が成立する。

i∗ac =
πp∗

6vL(cosα + α sinα)
(3.20)

図 3.10に，直流コンデンサ電圧一括制御のブロック線図を示す。これは，直流コンデ

ンサ電圧バランス制御に関連する i∗xdc1とフィードフォワード項 i∗dc2の和で与えられ，イ

ンダクタ電流 iAx に含まれる直流成分 i∗Axdc を調整することで，各相全体の直流コンデン

サ電圧バランスに必要な有効電力を授受できる。直流コンデンサ電圧バランス制御は，

各相の全チョッパセルに使用する直流コンデンサ電圧の算術平均値 vCxを指令値 v∗C に追

従させるフィードバックループを形成する。v∗C > vCx の場合，指令値 i∗xdc1 は増加するた

め，各チョッパセルに流入する有効電力は増加する。その結果，直流コンデンサ電圧は

増加する。一方，v∗C < vCx の場合は i∗xdc1 は減少するため，各チョッパセルから電力は流

出する。その結果，直流コンデンサ電圧は減少する。フィードフォワード項 i∗dc2 は過渡
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P

vCxn

vCx

_

iAx n : 1-3

vBxn
*

x : u, v, w

図 3.11: 個別バランス制御のブロック線図

時の制御性向上を目的として電力伝送量から決定されるフィードフォワード項の直流電

流指令値であり，(3.6)式より，

i∗dc2 = i∗ac sinα ≈ i∗ac α (3.21)

で与える。その際，i∗dc2は各電源電圧 VH，VLや電力潮流に応じて適切な極性 (+1, −1)が

選択される。

3.4.2.2 電源電圧フィードフォワード制御

電流制御性を向上させるため，補助変換器各チョッパセルの出力電圧に，(3.3)式で与

えられる主変換器出力電圧 vSo をフィードフォワード項として使用する。上記は三相系

統連系変換器でも適用される技術であるが，図 3.1の場合では vH，vL，および主変換器

スイッチング信号より vSo を算出する点に違いがある。フィードフォワード制御の各相

電圧指令値 v∗f x は，図 3.6の電圧波形と等価となる。

3.4.2.3 個別バランス制御

図 3.11に，個別バランス制御のブロック線図を示す。個別バランス制御は，各チョッ

パセルの出力電圧とインダクタ電流間で有効電力を形成することで，相内の電圧バラン

スを実現する。各電圧指令値 v∗Bxn (n: 1–3)は，次式で与えられる。

v∗Bxn = K(vCx − vCxn)iAx (3.22)

ただし，K は比例ゲインである。(3.17), (3.22)式より

3∑
n=1

v∗Bxn = 0 (3.23)

と表され，各相の電圧指令値 v∗Bxnの総和は零となる。したがって，個別バランス制御は

他の制御系に干渉せずに実装できる。
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FPGA & DSP

Converters

GDU

GDU: Gate Driver Units

ConvertersGDUFPGA & DSP

図 3.12: 200 V, 2 kWミニモデルの外観図

その後，各ユニットのチョッパセル数 3で除算した後,各チョッパセルの電圧指令値

に加算する。最終的に，各チョッパセル電圧指令値 v∗Axnは直流コンデンサ電圧で規格化

した後にキャリア周波数 fCA の三角波 (最大値：1，最小値: 0)と比較する。その際，各

三角波の初期位相を 120◦位相する位相シフト PWMを適用する。

3.5 実験結果

図 3.12に，実験で用いた 200 V，2 kWミニモデルの外観を示す。主回路構成は図 3.5

と同一とし，ユニット数 Mは 3，チョッパセル数 Nは 3とした。主変換器と補助変換器

の全パワーデバイスには Si-MOSFETを適用した。その際，各チョッパセルでは 1アー

ム当たり 4個のMOSFETを並列接続することでオン抵抗を低減し，ミニモデルとして信

頼性を確保している。実験システムでは，図 3.5に示す通り過電圧防止用スナバコンデン

サを挿入している。表 3.1に図 3.5の回路定数を示す。高圧側と低圧側の直流電源として

Mywayプラス社製回生型直流電源 pCUBE (MWBFP3-1250-J02)を使用し，VH = 200 V，

VL = 80 Vとした。各チョッパセルの直流コンデンサは，静電容量 Cdc は 4.4 mFとし，
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表 3.1: 実験検証で使用した回路定数

Rated power P 2 kW

High-voltage-side voltage VH 200 V

Low-voltage-side voltage VL 80 V

DC-capacitor voltage VC 60 V

Chopper cell count N 3

Unit count M 3

Carrier freq. (Main) fCM 500 Hz

Carrier freq. (Aux.) fCA 8 kHz

Equivalent carrier freq. N fCA 24 kHz

Dead time TD 3.2 µs

AC inductor L 0.5 mH (7.9%)

Snubber capacitor Cs 3.0 µF

DC capacitor Cdc 4.4 mF

Unit capacitance constant [110] H 36 ms

Value in () is on a 200-V, 2-kW, and 500-Hz base.

電圧指令値 V∗C は 60 Vとした。その結果，単位静電定数 1 は 36 msとなる。主変換器

と補助変換器のキャリア周波数はそれぞれ 500 Hz, 8 kHzとし，デッドタイム TD は共

に 3.2 µsとした。スナバコンデンサの静電容量 Cs は 3.0 µFとした。インダクタ Lは

0.5 mHとし，P，VH，fCMを基準にパーセントインピーダンスを計算すると 7.9%となる。

電流波形の計測には，Textronix社製オシロスコープDPO4034B (周波数帯域: 2.5 GHz)と

同社製電流プローブ TCP0030A (周波数帯域: 120 MHz)，TCP0150 (周波数帯域: 20 MHz)，

TCP303 (周波数帯域: 15 MHz)を使用し，電圧波形の計測には日置電機社製メモリハイ

コーダ 8861-50 (周波数帯域: 200 kHz)を使用した。

3.5.1 定常特性

3.5.1.1 VH > 2VL 動作時の電力伝送

図 3.13に，高圧側から低圧側へ 2 kWで電力伝送した場合の実験結果を示す。ただし，

各電圧・電流波形は図 3.5における各電圧・電流に対応しており，vCu1, vCv1, vCw1は各補

1 単位静電定数 H [110]は，変換器の全静電エネルギーWC = NcCdcV2
C/2 [J]を変換器容量 P [W]で規

格化した値であり，単位は [s]となる。ここで，Ncは変換器が有する直流コンデンサCdcの総数で，

図 3.5では Nc = 3 × 3 = 9となる。なお，スナバコンデンサの静電エネルギーは考慮していない。
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助変換器におけるチョッパセル 1の直流コンデンサ電圧である。計測ノイズを低減する

ため，vCu1, vCv1, vCw1 の計測データのみ 5 kHzのディジタルローパスフィルタを適用し

ている。また，i0 は各相インダクタ電流の平均電流であり，

i0 =
1
3

(iAu + iAv + iAw) (3.24)

として算出している。

補助変換器出力電圧 vAu, vAv, vAw は，位相シフト PWMを適用することで，電圧ス

テップが 60 V (= VC)のマルチレベル波形となる。なお，補助変換器のキャリア周波数

を 8 kHzに設定したため，等価スイッチング周波数は 24 kHz (= 8 kHz × 3)となる。各

出力電圧は，電源電圧フィードフォワード制御の電圧項，電力・電圧制御に使用する電

圧項，および 24 kHzのスイッチングリプル電圧から構成される。

インダクタ電流 iAu, iAv, iAw に着目すると，500 Hzの交流成分に加えて負の直流成分

が重畳する。本直流成分は，補助変換器に流出入する電力の一周期平均値を零にするた

めに流れている。位相シフト PWMを適用することでインダクタ電流に含まれる高調波

成分を低減しており，交流成分は正弦波状となる。

次に，S1uと S2u を流れる電流 iS1u, iS2uに着目する。ただし，図 3.5に示す通り，各パ

ワーデバイスの至近端にスナバコンデンサを接続しているため iS1u, iS2uはスナバコンデ

ンサを流れる電流を含む点に留意が必要である。図 3.13において，S1uと S3uがオン時，

すなわち vS1u = 0の場合は iS1u = iAu となる。一方，図 3.13より iS1u は iAu に含まれない

リンギング状の電流を含む。これは，主変換器パワーデバイスのオンオフに起因してス

ナバコンデンサに流入する電流に相当する。換言すると，実際のパワーデバイスにリン

ギング状電流は発生しない。S1u，S2u のターンオン，ターンオフ時において iS1u, iS2u は

ZCSを実現している。その結果，主変換器パワーデバイスのスイッチング損失は零とみ

なせる。また，S1u，S2u の両端電圧 vS1u, vS2uにサージ電圧は発生しない。

高圧側電流 iH と低圧側電流 iL は，インターリーブ構成により高調波成分が低減して

おり，iS1u, iS2uと比較して直流量に近づいている。

直流コンデンサ電圧 vCu1，vCv1，vCw1の直流成分は，指令値 60 Vに対して良好に追従

している。交流分に関しては 500 Hzの交流成分が存在するが，振幅は直流分と比較し

十分に小さい。

図 3.14に，低圧側から高圧側へ 2 kWで電力伝送した場合の実験結果を示す。iS1u, iS2u

に着目すると，導通デバイスが図 3.13の結果と異なるため，両者は共に負となる。一

方，各パワーデバイスのスイッチングのタイミングで，スナバコンデンサに起因するリ
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ンギング状電流が発生する。ただし，リンギング状電流は実際のパワーデバイスには流

れない。図 3.14より，本動作時も主変換器パワーデバイスの ZCSが実現できている。

インダクタ電流 iAu, iAv, iAwに着目すると，図 3.13の各波形に対して 500 Hz成分の位

相が 180◦ 異なっている。また，インダクタ電流に含まれる直流分の極性は，図 3.13が

負であるのに対して図 3.14は正となる。これは，補助変換器に流出入する電力の一周期

平均値を零にするためであり，電力潮流方向の反転により直流分の極性も反転している。

直流コンデンサ電圧 vCu1，vCv1，vCw1の直流成分は，指令値 60 Vに対して良好に追従し

ている。

3.5.1.2 VH < 2VL 動作時の電力伝送

図 3.15に，高圧側から低圧側へ 2 kWで電力伝送した場合の実験結果を示す。基本的

な動作は VH > 2VL (図 3.13)の場合と同様であるが，図 3.15は図 3.13と比較して，主変

換器スイッチングに使用する変調度 d∗Mの変更より，S1と S2のオン時間が変化する点に

違いがある。ただし，主変換器のスイッチングが変更した場合も主変換器パワーデバイ

スは ZCSを実現している。iAu，iAv，iAwに含まれる直流成分は正であり，補助変換器に

流出入する有効電力の一周期平均値を零に制御されている。その結果，直流コンデンサ

電圧 vCu1，vCv1，vCw1 の直流成分は，指令値 60 Vに対して良好に追従している。また，

本動作では VLを 120 Vとしているためインダクタ電流の振幅は図 3.13よりも 31%低減

している。

図 3.16に,低圧側から高圧側へ 2 kWで電力伝送した場合の実験結果を示す。本動作

では電力潮流反転により，図 3.15と比較して各電流波形の極性が変化している。特に，

各インダクタ電流に含まれる直流成分の極性が正から負に変化しており，その結果，直

流コンデンサ電圧 vCu1, vCv1, vCw1 の直流成分は,指令値 60 Vに対して良好に制御されて

いる。本動作においても主変換器パワーデバイスは ZCSを達成しており，高圧・低圧側

電源電圧の大小関係に関わらず，提案回路は ZCSを実現できることを確認した。
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3.5.2 過渡特性

3.5.2.1 電力潮流反転

図 3.17に，図 3.13から図 3.14の動作へ 20 msでランプ変化させた場合の実験結果を

示す。このとき，電力潮流の指令値は 2 kWから −2 kWに変化させている。vH と vL に

着目すると，電力潮流変化時に vHは増加し，vLは減少している。その結果，S1u，S2uの

電圧 vS1u, vS2u が過渡的に増加している。

iS1u, iS2uに着目すると，過渡時においても ZCSを達成していることが確認できる。な

お，過渡時にスナバコンデンサに流れるリンギング状電流が増加するが，時間の経過と

共に減少する。インダクタ電流 iAu, iAv, iAw，および高圧・低圧側直流電流 iH, iL に過電

流は発生せず，20 msのランプ変化に対して良好に動作していることが確認できる。上

記は，補助変換器の優れた電流制御により，提案回路はロバストな電力制御が達成でき

ることを表している。直流コンデンサ電圧 vCu1，vCv1，vCw1 の直流成分は過渡時におい

ても指令値 60 Vに良好に追従しており，過電圧は発生しない。

3.5.2.2 電源電圧のステップ変化

図 3.18に，図 3.13の動作時において vHを 200 Vから 180 V (90%)にステップ関数状

に減少させた場合の実験結果を示す。ただし，電力潮流の指令値は p∗ = 2 kWとし，VL

は 80 Vとした。

ステップ変化直後の vHに着目すると寄生インダクタンス成分の影響でアンダーシュー

トが発生し，vHの最小値は 169 Vとなる。ただし，整定時間は 15 msと十分短い。iHの

直流量は，ステップ変化前は 10.6 A，ステップ変化後は 11.8 Aであり，vH が 10%減少

したことに伴い電流量が 11%増加している。一方，iLの直流量はステップ変化前後にお

いて変化しない。

iAu, iAv, iAwおよび iS1u, iS2uは，補助変換器の良好な電流制御によりステップ変化時に

おいてもオーバーシュートは発生せず，過渡時においても ZCSを実現できている。直流

コンデンサ電圧 vCu1，vCv1，vCw1の直流成分は過渡時においても指令値 60 Vに追従して

おり，過電圧は発生しない。
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表 3.2: シミュレーション検証で使用した回路定数

Rated power P 216 kW

High-voltage-side voltage VH 0.9–1.8 kV

Low-voltage-side voltage VL 600 V

DC-capacitor voltage VC 450 V

Chopper cell count N 3

Unit count M 3

Carrier freq. (Main) fCM 500 Hz

Carrier freq. (Aux.) fCA 8 kHz

Equivalent carrier freq. N fCA 24 kHz

AC inductor L 0.26 mH (7.9%)

DC capacitor Cdc 8.4 mF

Unit capacitance constant [110] H 36 ms

Value in () is on a 1.5-kV, 216-kW, and 500-Hz base.

3.6 シミュレーション結果

提案回路を蓄電池電車へ搭載する場合，力行・回生走行時に生じる架線電圧変動の影

響が懸念される。表 2.1に示す許容電圧幅を参照すると，JRでは架線電圧 (VH)は 900 V

から 1.8 kVまでの電圧変動を許容する必要がある。蓄電池電圧 (VL)を 600 Vと仮定し

た場合，上記条件の電圧変換比 G (= VL/VH)は 0.33から 0.67となり，提案回路は幅広

い電圧変換動作が要求される。

ここで，上記電圧変動時における提案回路の動作検証を，PSCAD/EMTDCを用いた

コンピュータシミュレーションより確認する。表 3.2にシミュレーションで使用した回

路定数を，図 3.19にシミュレーション結果を示す。図 3.19は，電力潮流の指令値 p∗を

216 kW，電池電圧に相当する低圧側電圧 vL を 600 Vとし，架線電圧に相当する高圧側

電圧 vH は 1.8 kVから 900 Vに 2 sでランプ変化させた場合のシミュレーション波形で

ある。また，各回路定数は実験検証で使用した表 3.1の各定数をベースとしており，L，

Cdc はパーセントインピーダンスと単位静電定数 H に基づき設定している。図 3.19よ

り，蓄電池電車への搭載時に想定される電圧変動においても，提案回路の主変換器パ

ワーデバイスは ZCS動作を達成できる。vHが 1.2 kV (= 2vL)となる時刻の直前直後に着

目すると，vH と 2vL の大小関係が反転するため，提案回路の動作は図 3.3から図 3.4に

切り替わる。ただし，上記動作時も各電流波形にはオーバーシュートは発生せず，また

vCu1，vCv1，vCw1 の直流成分は指令値 450 Vに追従しており，過電圧は発生しない。
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3.7 本章のまとめ

本章では DC-DCコンバータの高電力密度化を目的として，スイッチトキャパシタ変

換器をベースとした双方向非絶縁形 DC-DCコンバータを対象とし，主変換器パワーデ

バイスの ZCSと直流コンデンサ電圧のバランス制御が可能な電流制御法を提案した。本

章で言及した電流制御法はインダクタ電流を主変換器キャリア周波数成分と直流成分に

分離することで，ロバストな電力制御とコンデンサ電圧バランス制御を実現できる点に

特長がある。設計・製作した 200 V, 2 kWミニモデルによる実験検証より，定常時・負

荷変動時・電源電圧変動時に関わらず,コンデンサ電圧の安定動作や主変換器パワーデ

バイスの ZCSが実現できることを確認した。さらに，蓄電池電車への搭載を想定したシ

ミュレーション検証より，架線電圧の幅広い電圧変動を考慮した場合においても，提案

回路の主変換器パワーデバイスは ZCSを実現できることを確認した。
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図 3.13: 定常特性: VH > 2VL における高圧側から低圧側へ電力伝送時の実験

波形 (p∗ = 2 kW，VH = 200 V，VL = 80 V)
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図 3.14: 定常特性: VH > 2VL における低圧側から高圧側へ電力伝送時の実験

波形 (p∗ = −2 kW，VH = 200 V，VL = 80 V)
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図 3.15: 定常特性: VH < 2VL における高圧側から低圧側へ電力伝送時の実験

波形 (p∗ = 2 kW，VH = 200 V，VL = 120 V)
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図 3.16: 定常特性: VH < 2VL における低圧側から高圧側へ電力伝送時の実験

波形 (p∗ = −2 kW，VH = 200 V，VL = 120 V)
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図 3.18: 過渡特性:図 3.13において VH を 200 Vから 180 V (90%)にステッ

プ関数状に減少させた場合の実験波形 (p∗ = 2 kW，VL = 80 V)
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第 4章

パレートフロントカーブによる効率-電力
密度評価

本章では，3章で提案した双方向非絶縁形 DC-DCコンバータに関して，パレートフ

ロントカーブに基づき変換器効率と電力密度の関係を検討する。提案回路は，主変換器

と補助変換器で使用するキャリア周波数が異なり，補助変換器に使用するチョッパセル

のカスケード数に設計自由度が存在する。換言すると，上記 3つを包含した設計を行う

ことで変換器性能を最大限に活用でき，高電力密度化が実現できる点に特長がある。

最初に，DC-DCコンバータの設計指針を提案し，設計時に使用する各パラメータの

設計値算出法と変換器を構成する各部品の設計法を検討する。次に，算出した各設計値

と効率モデルの妥当性を 200 V，1 kWミニモデルを用いた実験より確認する。その後，

MATLABを用いた数値解析より 1.85 kV，100 kW実スケールモデルを対象とした効率-

電力密度評価を行い，提案回路の最適設計点と上記 3つの設計自由度が変換器の高電力

密度化に与える影響を明らかにする。最後に，従来回路との体積比較より提案回路が高

電力密度化が可能であることを確認する。

4.1 高電力密度化のコンセプト

提案回路は，主変換器キャリア周波数 fCMと補助変換器キャリア周波数 fCAの 2種類

の周波数や，補助変換器を構成するチョッパセルのカスケード接続数 (以下，チョッパ

セル数) N を任意に設定できる点に特長がある。これらの 3つの自由度はコンデンサと

インダクタ，冷却器の小型化，即ち変換器の高電力密度化を実現する上で重要な役割を

持つ。
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直流コンデンサ電圧の交流電圧変動幅 ∆vc と静電容量 Cdc，および fCMには，

∆vc ∝
1

fCMCdc
(4.1)

が成立し，∆vc を一定値と仮定した場合，Cdc は fCM に反比例する [111]。ここで，第 3

章で提案した電流制御法を適用することで主変換器パワーデバイスは ZCSを実現でき

るため， fCM の高周波化が可能である。したがって，提案回路は直流コンデンサの小型

化を達成できる。

チョッパセル数 N に着目すると，セル数増加により各チョッパセルに使用する直流コ

ンデンサ電圧 VC の直流量低減や，等価キャリア周波数 N fCAの高周波化が得られる。そ

の結果，(2.4)式において「電圧ステップの低減」と「高周波化」を同時に達成できるた

めインダクタンスの大幅低減が可能となり，インダクタの小型化が実現できる。さらに，

VC を低減することで各チョッパセルのスイッチング損失を低減でき，高周波化した場合

も損失増大を抑制できる。しかし，N の増加は導通デバイス数の増加につながり，補助

変換器の導通損失が増加する。上記は変換器効率が著しく低下する恐れがあるだけでな

く，パワーデバイスに対して放熱性能の高い冷却器が要求されるため，冷却器の大型化

を誘発する。

このように，提案回路は fCM， fCA，N の 3種類の設計自由度を積極的に活用すること

で変換器の高電力密度化が可能であるが，設計条件によっては変換器効率の著しい低下

を引き起こす場合がある。このため，変換器性能を最大限に活用するためには，電力密

度と変換器効率のトレードオフ関係を十分に考慮した評価が必要である。

このような変換器のトレードオフ関係を評価する手法として，古くからパレートフロ

ントカーブを用いた数値解析手法が提案されている [112]。これは,トレードオフの関係

にあるパラメータの限界点 (例えば効率最大点,もしくは電力密度最大点)を導出できる

点に特長があり,変換器の性能限界点を調べる指標として活用されている [113–115]。文

献 [113]では太陽光発電システム用系統連系インバータを対象とし，複数の回路トポロ

ジーにおける効率-電力密度特性の比較が行われている。文献 [115]ではモジュラー・マル

チレベル・カスケード変換器 (MMCC: Modular Multilevel Cascaded Converter) [116–118]

を対象とし，最適なセル数を選定することで変換器体積の最小化，即ち高電力密度化が

可能であることが報告されている。しかし，「2種類の自由度を持つキャリア周波数」と

「セル数」の関係を包含して「変換器効率-電力密度特性」を定量的に評価した学術論文

は，著者の知る限り報告されていない。
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図 4.1: 設計フローチャート

4.2 設計指針

図 4.1に，提案回路の設計フローチャートを示す。これは，一般的な設計手法と同様に

定格条件に基づいて行われ，変換器仕様，設計条件範囲，各種データシートを入力として

与える。その後，変換器の構成部品であるヒートシンク (以下，HS：Heat Sink)，インダク

タ，直流コンデンサの設計・選定が行われる。初めに，各変数の設計値 ( fCA,min, Cdc, L, VC)

を理論式より算出し，得られた設計値を用いて各部品の設計・選定を行う。なお，fCA,min

は設計時に使用する補助変換器キャリア周波数 fCAの最小周波数であり，4.3.4にて詳述

する。最終的に，主変換器や補助変換器のキャリア周波数が設計条件範囲で指定した最

大周波数 fCA,max, fCM,max を超えるまで上記設計フローを繰り返すことで，変換器の最大

電力密度と最大効率の設計点を抽出する。

直流電鉄用途では装置内短絡などによる事故電流（大電流）が生じた場合も磁気飽和

を抑制する観点から，一般的に空心リアクトルが採用されている [88]。上記を考慮し，
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本論文で検討するインダクタは直流電鉄用途で採用実績が多数ある空心リアクトルを想

定する。具体的には，多層円筒ソレノイドモデル [102, 104, 119, 120]をベースとした設

計より，インダクタ損失 PLoss,L と体積 VolL を導出する。

直流コンデンサは，データシートに基づき選定・設計を行う。具体的には，VC の設計

値より定格電圧を決定し，適切なコンデンサを選定する。その後，Cdc の設計値より直

流コンデンサの並列接続数 Nparaを決定し，直流コンデンサ損失 PLoss,C と体積 VolC を導

出する。

HSの体積 Volheatは，2-in-1パワーモジュール (以下，PM: Power Module)のデータシー

トを用いて主変換器と補助変換器の電力損失 PLoss,semi を算出し，その後，CSPI (Cool-

ing System Performance Index) [121]に基づいて算出する。CSPIは単位体積当たりの熱

抵抗の逆数を表し，数値が大きいほど単位体積当たりの冷却能力が大きいことを意味す

る。本論文の PMの冷却方式は強制空冷を採用し，主変換器と補助変換器には強制空冷

用 HSを適用する。

以上の設計手順より，変換器損失 PLoss，変換器効率 µ，変換器体積 Volは，それぞれ

次式で与えられる。

PLoss = PLoss,L + PLoss,C + PLoss,semi (4.2)

µ =
P

PLoss + P
(4.3)

Vol = VolL + VolC + Volheat + Volsemi (4.4)

ただし，Volsemiは PMの体積であり，データシートに記載されている寸法に基づき算出

する。以上より，電力密度 ρは次式で与えられる。

ρ =
P

Vol
(4.5)

4.3 設計値決定法

4.3.1 静電容量 Cdc

以下では，補助変換器の 1段目のチョッパセルに着目する。直流コンデンサ電圧 vC1

の変動は，直流コンデンサに流入する瞬時電力より決定される。主変換器出力電圧 vSo

に対し，2次高調波成分までフーリエ級数展開を適用すると，次式を得る。

vSo ≃
VH

2N
+

VH − 2VL

πN
α +

VH − 2VL

πN
(2 cosα sinωt − sin 2α cos 2ωt) (4.6)
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補助変換器に流出入する瞬時電力 pAは，次式で与えられる。

pA = vA · iA

≈ IacVH

2π
(
pdc + pac1 sinωt + pac2 cosωt + pac3 sin 2ωt + pac4 cos 2ωt

)
(4.7)

ただし，3次高調波成分は他の成分と比較して十分に小さいため，2次高調波成分まで

を考慮している。各係数は次式で与えられる。

pdc = −
{
(π − 2α) + 4αG

}
sinα + 2(1 − 2G) cosα

pac1 = π − (1 − 2G), (2α + sin 2α)

pac2 =
2πωLIac sinα

VH

pac3 = −
πωLIac

VH

pac4 = −(1 − 2G), (cosα + cos 3α)

(4.8)

ここで，G (= VL/VH)は電圧変換比である。pdc は直流コンデンサ電圧の直流変動に寄

与する瞬時電力成分であり，直流コンデンサ電圧の一周期平均値を一定に保つために，

チョッパセルに流入する平均電力を Pdc = 0に制御する。直流コンデンサ電圧の交流変

動 ṽC1 は，(4.7)式と pdc = 0より，次式で与えられる。

ṽC1 =
1

NCdcVC

∫
pA(t) dt

=
IacVH

2πNωCdcVC

(
−pac1cosωt + pac2sinωt − pac3

2
cos 2ωt +

pac4

2
sin 2ωt

)
(4.9)

交流変動幅 ∆vC (peak-to-peak)は，(4.9)式の最大値，最小値の差分で与えられる。(4.9)

式において 2次の電力成分を零と仮定 (pac3 = pac4 = 0)すると，ṽC1 は pA が零となる位

相で最大 (最小)となり，pA が零の場合において ∆VC が最大 (最小)となる [118]。(4.7)

式より，vA は常に正であるため，iA が零となる位相，位相角 α，もしくは π − αにおい
て ṽC1は最大，もしくは最小となる。具体的には，ṽC1は αの場合に最小値を，π − αの
場合に最大値をとる。その結果，∆vC は次式となる。

∆vC = KvcVC =
P

2ωCdcNGVC

2pac1cosα − pac4sin 2α
cosα + α sinα

(4.10)

ただし，Kvcは VC に対するリプル率を表す。(4.10)式より，静電容量 Cdcは次式となる。

Cdc =
P

2ωNGKvcVC
2

2pac1 cosα − pac4 sin 2α
cosα + α sinα

(4.11)

(4.11)式より，Cdc は Kvcを与えることで一義的に決定される。
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4.3.2 インダクタンス L

補助変換器はカスケード接続された複数台のチョッパセルが制御電圧源とて機能し，

インダクタ電流 iAを制御する。上記は，MMCCのクラスタと同様の動作を行うため，iA

のリプル電流成分 ∆iA はMMCCと同様な手法を適用することで導出できる。具体的に

は，(2.3)式をベースとして

∆iA = KiAIac =
VC

2N fCAL
dmalv(1 − dmalv) (4.12)

で与えられる [115]。ただし，KiA は Iac に対するリプル率を，dmalv はマルチレベル電圧

波形の各ステップにおける変調度を表し，(3.8)式より dmalv は次式で与えられる
1。

dmalv = | n − NdA | (n : 1, 2, ...,N) (4.13)

ただし, nは自然数を表す。(4.12)式において，∆iA は dmalv = 0.5の場合に最大となる。

(4.12)式に dmalv = 0.5を代入し，Iac を消去すると，次式を得る。

L =
VLVC

4πN fCAKiAP
(cosα + α sinα) (4.14)

ただし，VC は後述する (4.17)式の設計値が適用される。(4.14)式より，Lは KiA を与え

ることで一義的に決定される。

4.3.3 直流コンデンサ電圧 VC

チョッパセルは常に正電圧を印加し，vA は次式を満たす電圧範囲を出力する。

NVC ≥ (VH − VL) + ωLIac cosα (4.15)
VL − ωLIac ≥ 0 (4.16)

(4.15), (4.16)式はチョッパセルの過変調動作に関連しており，両式を満たすことで過変

調を防止できる。VC は (4.15)式において等号 (即ち dA = 1)となるように次式で与える。

VC =
VH − VL

N − π fCM
4N fCAKiA

cosα
(4.17)

1 例えば，チョッパセル数 Nが 4の場合，補助変換器は 0, VC , 2VC , 3VC , 4VC の 5レベルを出力する。
このとき, dA を 0.25 ( = 1 / 4 )毎に等分割する。dA が 0 ≤ dA < 0.25の範囲にある場合は, (4.13)式
において n = 1とする。同様に, 0.25 ≤ dA < 0.5の場合は n = 2, 0.5 ≤ dA < 0.75の場合は n = 3,
0.75 ≤ dA ≤ 1の場合は n = 4とする。
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図 4.2: インダクタンス Lと補助変換器キャリア周波数 fCA の関係

4.3.4 最小周波数 fCA,min

(4.16)式において，VL，ω (= 2π fCM)，Iacは設計時に入力変数として与えられる。した

がって，(4.16)式を満たすには，Lを次式の範囲に設定する必要がある。

L ≤ VL

ωIac
=

VL
2(cosα + α sinα)
π2 fCMP

(4.18)

インダクタンス Lを設計する際は (4.14)式と (4.18)式を同時に満足する必要がある。図

4.2に，補助変換器キャリア周波数 fCAと Lの関係を示す。ただし，(4.18)式に関しては

等号が成立する場合を描写している。(4.14)式は fCAに反比例し，(4.18)式は fCAに関わ

らず一定値となる。両線の交点周波数 fCA,min は，(4.14), (4.18)式より，

fCA,min =
π fCM

4N2GKiA
cosα (4.19)

で与えられ， fCA,min を境に大小関係が変化する。 fCA < fCA,min の場合，(4.14)式で設計

した Lは (4.18)式の条件を満足せず，過変調が発生する。一方， fCA > fCA,min の場合は

(4.18)式で設計した Lは (4.14)式の条件を満たすため，過変調は発生しない。以上より，

過変調を防止するために， fCA を fCA,min 以上に設定する必要があり， fCA,min 以上の場合

は (4.14)式に基づき Lを決定すればよい。
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図 4.3: 空心リアクトルの設計：多層円筒ソレノイドモデル

4.4 各部品の設計法

4.4.1 インダクタ設計

図 4.3に，多層円筒ソレノイドモデル [102, 104, 119, 120]をベースとした空心リアク

トルを示す。インダクタ損失 PLoss,Lは，直流抵抗成分による損失と，表皮効果や近接効

果の交流抵抗成分による損失に分類される。表皮効果の影響に着目すると，インダクタ

電流 iAは主変換器キャリア周波数 fCMの基本波電流が支配的であり，後述の通り fCMの

設計値は最大で 5 kHzとなるため，リッツ線を適用することで低減可能である。一方，

近接効果は巻線 [122–124]やインダクタの形状 [94, 125]に影響することが報告されてお

り，本損失分を定式化するのは困難である。上記の理由により，本論文では直流抵抗成

分による損失のみを考慮し，巻線抵抗 Rdc は

Rdc =
2πN2

TaρCu

Kp f bc
(4.20)

で与えられる [120]。ただし，NT (= Nb × Nc)は図 4.3で定義された総巻数を，ρCu は銅

の抵抗率 (1.68 × 10−8 Ω·m)を，Kp f はコイルの線占積率を，a, b, cは図 4.3で定義され

た寸法 (m)を表す。(4.20)式より，PLoss,L は次式で与えられる。

PLoss,L = I2
ARdc (4.21)

ただし，IAはインダクタ電流の実効値である。一方，図 4.3よりインダクタ体積 VolLは

次式で与えられる。

VolL = πb (a +
c
2

)2 (4.22)
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4.4.2 直流コンデンサ選定

直流コンデンサの選定手順は，以下の通りである。

• (4.17)式より得られた VC を定格電圧とし，直流コンデンサを選定する。

• (4.11)式より得られた Cdcを満たす並列接続数 Npara を算出する。

最終的に，直流コンデンサ損失 PLoss,C は次式で与えられる。

PLoss,C =
NI2

CRC

Npara
(4.23)

ただし，IC は全直流コンデンサに流出入する電流の実効値を，RC はデータシートに記

載されている 1個当たりの等価直列抵抗 (ESR)である。直流コンデンサの体積 VolC は，

データシートに記載されている寸法から算出した 1個当たりの体積 VolC,unit を用いて，

次式より算出する。

VolC = NNparaVolC,unit (4.24)

4.4.3 ヒートシンク設計

本節では，初めに PMの電力損失算出法を詳述し，その後ヒートシンク設計法を概説

する。

4.4.3.1 定常損失計算

PMの電力損失は以下の仮定を導入し算出する。

• iAは直流成分 (Idc)と周波数 fCMの交流成分のみとし，スイッチングリプル成分は

考慮しない。

• VC は直流成分のみとし，交流成分は考慮しない。

• 主変換器のスイッチング損失は零とし，導通損失のみを考慮する。

• 補助変換器は導通損失とスイッチング損失 (ターンオン損失，ターンオフ損失，逆

回復損失)を考慮する。

• 各チョッパセルの損失は同一とする。

以下では補助変換器の電力損失に着目して詳述するが，主変換器の電力損失に関しても

同様の手順で算出できる。
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図 4.4: 2-in1パワーモジュールの損失計算モデル

図 4.4に，PM内の 1アームに生じる損失計算の概略を示す。スイッチング損失 Psw [W]

はデータシートに記載されているスイッチング特性 Esw [J/Pulse]を用いて，次式より算

出する。

Psw =
1

TGCD

TGCD∑
t=0

Esw(ic(tsw),VC) (4.25)

ただし，ic(tsw)はスイッチング時に各素子に流れるコレクタ電流を，TGCD は fCM と fCA

の最大公約数 gcd( fCM, fCA)の逆数であり，次式より与えられる。

TGCD =
1

gcd( fCM, fCA)
(4.26)

一方，導通損失 Pcond [W]はオン状態における IGBTとダイオードのジュール損として，

データシートに記載されている Vce-Ic 特性を用いて，次式より算出する。

Pcond =
1

TGCD

∫ TGCD

0
ic(t) vce

(
ic(t)
)

dt (4.27)

(4.25), (4.27)式より，1アームに生じる平均損失 Parm は次式で与えられる。

Parm = Psw + Pcond (4.28)

(4.28)式より，補助変換器全損失 PQ と主変換器全損失 PS の総和である PMの全損失

PLoss,semi は，次式で与えられる。

PLoss,semi = PQ + PS

= N
2∑

i=1

Parm,Qi +

4∑
k=1

Parm,Sk (4.29)
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図 4.5: ヒートシンク設計に使用する複数個の 2-in-1パワーモジュールを適用

した場合の熱回路モデル

ただし，Parm,Qiは補助変換器チョッパセルの i番目のアームを，Parm,Skは主変換器の k番

目のアームを表す。

4.4.3.2 ヒートシンク設計

図 4.5に，ヒートシンク設計の際に使用する熱回路網モデルを示す。ここで，T jは接

合温度を，Rth( j−c),1 は IGBTの接合部とケース間の熱抵抗を，Rth( j−c),2 はダイオードの接

合部とケース間の熱抵抗を，Rth(c−s) はケースとヒートシンク間の熱抵抗を，Rth(s−a) は

ヒートシンクの熱抵抗を，Taは周囲温度を表す。図 4.5は複数の PMと単一のヒートシ

ンクで構成され，設計を簡単にするために，以下の仮定を導入する。

• Ta は一定値とする。

• PM内の全熱源 (PM損失 PPM =
∑2

i=1 Parm,Qi)はケース全面に対して均一に放射す

るものとみなし，PM内の熱抵抗 Rth,PM を次式で近似する。

Rth,PM =
1
2

( Rth( j−c),1Rth( j−c),2

Rth( j−c),1 + Rth( j−c),2
+ Rth(c−s)

)
(4.30)
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表 4.1: 実験検証で使用した回路定数

Rated power P 1 kW

High-voltage-side voltage VH 200 V

Low-voltage-side voltage VL {65,...,95} V

DC-capacitor voltage VC {50,...,70} V

Chopper cell count N 3

Carrier freq. (Main) fCM 450 Hz

Carrier freq. (Aux.) fCA 7.2 kHz

Equivalent carrier freq. N fCA 21.6 kHz

Dead time TD 3 µs

AC inductor L 0.29 mH

DC capacitor Cdc 4.4 mF

• 複数の PMから生じる全熱源は，ヒートシンク全面に対して均一に放射するもの

とする。

上記仮定と (4.29), (4.30)式より，ヒートシンクの熱抵抗 Rth(s−a) は次式で与えられる。
Rth(s−a),Q =

1
N

(
T j,max − Ta

PQ
− Rth,PM,Q)

Rth(s−a),S =
1
4

(
T j,max − Ta

PS
− Rth,PM,S)

(4.31)

ただし，T j,max は最大接合温度を表す。

以上より，(4.31)式よりヒートシンク体積 Volheat は次式で与えられる。

Volheat =
1

CS PI · Rth(s−a),S
+

1
CS PI · Rth(s−a),Q

(4.32)

4.5 理論式の実験検証

本節では，(4.2), (4.3), (4.10), (4.12)式の妥当性を，200 V，1 kW ミニモデルを用い

た実験検証より確認する。表 4.1に，ミニモデルの回路定数を示す。高圧側直流電圧

VH は 200 Vとし，低圧側直流電圧 VL は 65 Vから 95 Vまで，直流コンデンサ電圧 VC

は 50 Vから 70 Vまで変化させた。各チョッパセルの直流コンデンサ静電容量 Cdc は

4.4 mFとした。主変換器と補助変換器のキャリア周波数 fCM， fCA はそれぞれ 450 Hz，

7.2 kHzとし，デッドタイム TDは共に 3 µsとした。インダクタは，Lの設計値を 0.3 mH

として設計・製作した空心リアクトルを適用した。図 4.6に，設計・製作した空心リア
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図 4.6: 設計・製作した空心リアクトルの外観図

クトルの外観を示す。巻線には KIVビニル絶縁電線 (導体公称断面積: 3.5 mm2，導体構

成: 45本/0.32 mm)を使用し，巻数 NT は 56 (Nb = 7, Nc = 8)とした。本インダクタに対

し LCRメーターを用いて周波数特性を測定すると，Lは 0.29 mH (96.7%)，巻線抵抗 Rdc

は 86 mΩであった。Rdc の測定値は (4.20)式より算出した設計値 80 mΩの 107.5%であ

り，設計値と実測値が良好に一致することを確認した。なお，5 kHz時の交流抵抗測定

値は 104 mΩ (Rdcに対して 1.2倍)であり，本設計範囲内では表皮効果や近接効果による

交流抵抗増加の影響は小さい。

電流波形の計測には，Textronix社製オシロスコープ DPO4034B (周波数帯域: 2.5 GHz)

と同社製電流プローブ TCP303 (周波数帯域: 15 MHz)を使用し，電圧波形の計測には日

置電機社製メモリハイコーダ 8861-50 (周波数帯域: 200 kHz)を使用した。電力測定には

HIOKI 3390-10 Power Analyzerを使用した。

主変換器と補助変換器の制御法は第 3章と同様であり，補助変換器は以下の制御法を

適用している。

• 電源電圧フィードフォーワード制御

• 有効電力制御 (電流制御)

• 個別バランス制御

なお，本章の実験では 1ユニット構成時の提案回路を用いて検証する点に留意が必要で

ある。
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図 4.7: (a) 直流コンデンサ電圧変動の実験波形と理論波形の比較 (p =

1 kW,VH = 200 V,VL = 80 V,VC = 60 V) (b) VLと∆vCの関係 (p = 1 kW,VH =

200 V,VC = 60 V) (c) VC と ∆vC の関係 (p = 1 kW,VH = 200 V,VL = 80 V)

4.5.1 直流コンデンサ電圧リプル ∆vC

図 4.7 (a)に，VH = 200 V，VL = 80 V，VC = 60 V，p = 1 kWの場合における，チョッ

パセル 1段目の直流コンデンサ電圧 vC1 の実験結果と理論解析結果の比較を示す。ただ

し，理論波形は (4.9)式に直流分 (VC = 60 V)を重畳し算出した。図 4.7 (a)より，実験波

形と理論波形は良好に一致している。図 4.7 (b)に，VL を変化させた場合における ∆vC

の実験結果と理論解析結果の比較を示す。両結果は良好に一致しており，VLの増加に伴

い ∆vC は減少する。実験値は理論値と比較し最大 0.19 Vの差を生じるが，本差異は理論

解析時に考慮されていない変換器損失分に起因するためであると考えられる。図 4.7 (c)

に，VC を変化させた場合における ∆vC の実験結果と理論解析結果の比較を示す。本比

較においても実験結果と理論解析結果は良好に一致しており，VC の増加に伴い ∆vC は

減少する。また前述と同様の理由により，実験値は理論値と比較し最大 0.16 V大きい。

以上より，(4.10)式の妥当性を確認した。
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図 4.8: (a) iA と dmalv の実験波形 (p = 1 kW,VH = 200 V,VL = 80 V,VC =

60 V) (b) dmalv = 0.5近傍の (a)の拡大波形 (c) VCと∆iAの関係 (p = 1 kW,VH =

200 V,VL = 80 V)

4.5.2 インダクタ電流リプル ∆iA

図 4.8(a)に，VH = 200 V，VL = 80 V，VC = 60 V，p = 1 kWの場合における，インダク

タ電流 iAと dmalvの実験結果を，図 4.8(b)に，dmalv = 0.5近傍における図 4.8(a)の時間軸

拡大波形を示す。図 4.8(a)より，dmalvが 0.5に近づくと iAのリプル成分が増大している。

図 4.8(b)の時間軸拡大波形より dmalv = 0.5近傍における ∆iAは 1.4 A (= 2.8 A/2)となり，

(4.12)式より算出した理論値 1.2 Aと良好に一致する。一方，図 4.8(a)より dmalv が零も

しくは 1近傍において ∆iAは零となり，(4.12)式の妥当性を示している。図 4.8(c)に，VC

を変化させた場合における ∆iA の実験結果と理論解析結果の比較を示す。VC = 70 V時

において実験値は理論値と比較して最大 0.3 A大きいが，これはインダクタの周波数特

性や直流コンデンサ電圧の交流変動分などが差異の原因として挙げられる。以上より，

(4.12)式の妥当性を確認した。
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図 4.9: 200 V，1 kWミニモデルにおける高圧側から低圧側へ電力伝送した場

合の損失・効率測定結果と理論値比較 (p∗ = 1 kW，VH = 200 V，VL = 80 V)：

(a)変換器損失, (b)効率

4.5.3 効率モデルの実験検証

図 4.9に，VH = 200 V，VL = 80 V，VC = 60 Vにおいて出力電力を変化させた場合に

おける，変換器損失 PLoss と変換器効率 µの実験結果と理論解析結果の比較を示す。変

換器損失の実験値は図 3.1の P点に流入する入力電力と O点から流出する出力電力を個

別に測定し，両者の差分より算出した。また，本損失推定で検討するミニモデルの変換

器損失では，(4.2)式に加えて各直流コンデンサに並列接続している放電抵抗 (30 kΩ)の

損失分も考慮している。図 4.9(a)の変換器損失に着目すると，両結果は良好に一致して

いることが確認できる。1 kWの定格動作時において実験値は 123.9 W，理論値は 120.4

Wとなり，差は 3.5 W (2.9%)であった。図 4.9(b)の効率に着目すると，軽負荷時におい

て両者に差が生じている。本差異は理論解析において考慮していないインダクタ電流リ

プルの影響やパワーアナライザの測定誤差が原因として考えられる。定格動作時の実験

値は 88.9%，理論値は 89.2%となり，両者の差は 0.3%であった。以上より，定格動作時

において実験結果と理論解析結果が良好に一致することを確認し，本効率モデルの妥当

性を示した。

4.6 実スケールモデルをベースとした数値解析

以下では，MATLABを使用した数値解析より，蓄電池電車への搭載を想定し実スケー

ルモデルをベースとした提案回路の効率-電力密度評価を行う。
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4.6.1 数値解析条件

表 4.2に，本章で検討する提案回路の変換器仕様と設計条件範囲を示す。定格出力 P

は 100 kWとした。高圧側・低圧側直流電圧 VH，VL は車載蓄電システムを想定して設

定した。具体的には，差分電圧 VH − VL が最も大きい電圧条件の場合も変換器動作が可

能となるように，VH は 1.85 kV，VL は 0.56 kVとした。チョッパセル数 N は 3段から

6段までを対象とし，主変換器キャリア周波数 fCM は 1 kHzから 5 kHzまでを設計条件

範囲とした。補助変換器の等価キャリア周波数 N fCA は N fCA,min から 200 kHzまでを設

計条件範囲としており，最小値は 4.3.4で導出した最小周波数 fCA,min に基づき選定され

る。インダクタ電流リプル率 KiAは 0.03 (3%)とし，直流コンデンサ電圧リプル率 Kvcは

0.05 (5%)とした。ヒートシンクは強制空冷を想定し，CSPIは 7.0，周囲温度 Taは 45◦C，

定格接合温度 T j,max は 125◦Cとした。

表 4.3に，数値解析で使用する直流コンデンサと PMの仕様を示す。直流コンデンサ

はフィルムコンデンサを採用した [126]。3種類の定格電圧 (450 V，600 V，800 V)に分

類し，設計値 VC に応じて適切な直流コンデンサを使用する。PMは Siパワーモジュー

ルを用いて検証を行い，主変換器は 1.7 kV耐圧 2-in-1 Si-IGBTパワーモジュール [127]

を，補助変換器は 1.2 kV耐圧 2-in-1 Si-IGBTパワーモジュール [128]を採用した。

本解析は蓄電池電車への搭載を想定しているため,以降は電力密度 ρの最大点を最適

設計点と定義する。

表 4.2: 実スケールモデルをベースとした提案回路の効率-電力密度評価で使

用する設計仕様条件

Rated power P 100 kW

High-voltage-side voltage VH 1.85 kV

Low-voltage-side voltage VL 0.56 kV

Chopper cell count N {3,...,6}
Design carrier freq. (Main) fCM {1,...,5} kHz

Design equivalent carrier freq. N fCA {N fCA,min,..., 200} kHz

Ripple current factor KiA 0.03 (3%)

Ripple voltage factor Kvc 0.05 (5%)

CSPI 7.0 (Forced air cooling)

Ambient temperature Ta 45◦C

Max. junction temperature T j,max 125◦C
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表 4.3: MATLABによる数値解析で使用するデータシート一覧

Film capacitor data [126]

Component Maker Specifications Volume

EZPE45666MTB Panasonic 450 V, 66 µF 0.07 dm3

EZPV60856MTC Panasonic 600 V, 85 µF 0.09 dm3

EZPV80506MTC Panasonic 800 V, 50 µF 0.09 dm3

Semiconductor data [127, 128]

Component Type Rating Volume

2MBI600XDE120-50 2-in-1 package
1.2 kV, 600 A, 175◦C 0.20 dm3

(Fuji Electric) Si-IGBT modules

2MBI550VN-170-50 2-in-1 package
1.7 kV, 550 A, 175◦C 0.12 dm3

(Fuji Electric) Si-IGBT modules

4.6.2 数値解析結果

図 4.10に,主変換器キャリア周波数 fCM を 1 kHzから 5 kHzまで,補助変換器の等価

キャリア周波数 N fCAを N fCA,minから 200 kHzまで変化させた場合の電力密度-効率特性

を表す。ただし，図 4.10(a)は N = 3の場合を,図 4.10(b)は N = 4の場合を,図 4.10(c)

は N = 5の場合を,図 4.10(d)は N = 6の場合を表す。図 4.10より,提案回路はチョッパ

セル数に応じて以下の特性が確認できる。

• 各セル N のパレートフロント (赤矢印)に着目すると，N の増加に伴い勾配が緩

やかになる。換言すると， fCM が小さい領域で効率 µが向上する。

• 各最適設計点に着目すると，N の増加に伴い fCM は増加し， fCA は減少する。換

言すると，N を増加することでチョッパセル 1台当たりで発生するスイッチング

回数が減少する。

• N = 3と N = 4の最適設計点を比較すると，電力密度 ρの最大点は 1.23倍に向上

する。

• N ≥ 4の各最適設計点に着目すると，電力密度 ρと変換器効率 µの最大点はほと

んど変化しない。

図 4.10より，各セルの最適設計点で得られた結果に着目し，設計値 fCA と最小周波数

fCA,min の関係を考察する。各セルの最適設計点で得られた fCM を使用し，(4.19)式よ

り各セルの最小周波数 fCA,min を算出すると，3セル時は 17.5 kHz (図 4.10の fCA に対
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図 4.10: チョッパセル数別に設計した場合における提案回路の効率と電力密

度の関係: (a) N = 3, (b) N = 4, (c) N = 5, (d) N = 6

して 95.1%)，4セル時は 15.3 kHz (96.8%)，5セル時は 14.2 kHz (92.8%)，6セル時は

11.4 kHz (96.6%)である。上記結果は，最小周波数 fCA,min の理論値と最適設計時の fCA

の差分が全セルを通して 7.2%以下であることを表しており， fCAは最小周波数 fCA,minに

依存していることを意味している。(4.19)式より， fCA,minは fCMに比例してセル数 N の

2乗に反比例する。以上より， fCA は fCM と N の相互作用より決定され，各セル最適設

計点で得られた fCAは N を増加に大きく依存して減少したと考えられる。なお，上記結

果は変換器の設計条件 (電流リプル率 KiAや電圧変換比G)によって変化する点に留意が

必要である。

図 4.11に主変換器キャリア周波数 fCMに対する全体積の関係を示す。 fCMの増加に伴

い受動素子 (インダクタと直流コンデンサ)の体積分は減少し，HSの体積は増加する。

体積最小点は直流コンデンサの体積と HSの体積のトレードオフ関係より決定されてい
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図 4.11: チョッパセル数別の主変換器キャリア周波数 fCM と体積の関係: (a)

N = 3, (b) N = 4, (c) N = 5, (d) N = 6

る。図 4.12に各最適設計点の体積・損失推定内訳を,表 4.4に各最適設計点の設計値を

示す。N = 3時と N = 4時の体積・損失推定結果を比較すると,下記の知見が得られる。

• (4.14)式より，セル数 N が増加することでインダクタンス Lは低減するため，イ

ンダクタ体積は 1.4 dm3 減少した。

• fCM が増加し静電容量 Cdc が低減したため,並列接続数 Npara が減少した。その結

果,直流コンデンサの体積は 1.2 dm3 減少した。

• N が増加したことで VC と fCA が低減し，補助変換器のスイッチング損失は減少

した。N の増加により補助変換器の導通損失は増加するが,上記損失分よりもス

イッチング損失の低減効果が大きいため，半導体全損失は減少した。その結果,

ヒートシンクの体積は 0.8 dm3 減少した。
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図 4.12: 図 4.10に示す最適設計点におけるチョッパセル数別の体積・損失内

訳と比較: (a)全体積, (b)全損失

表 4.4: 図 4.10に示す各チョッパセル数ごとの最適設計時における設計定数

N 3 4 5 6

fCM [kHz] 1.88 2.92 4.24 4.92

fCA [kHz] 18.4 15.8 15.3 11.8

VC [V] 603 456 359 304

VCrated [V] 800 600 450 450

Npara 14 7 8 8

Cdc [µF] 700 595 528 528

L [µH] 167 111 72 66

一方, N ≥ 4の場合に着目して体積・損失推定結果を比較すると, 下記の知見が得ら

れる。

• N の増加に伴いインダクタンス Lは減少する。その結果，N = 4時と N = 6時の

結果を比較すると，インダクタ体積は 2.0 dm3 減少した。

• N の増加に伴い fCM が増加するが，Cdc は変化しない。VC が減少するため電圧

定格の小さいコンデンサを適用できるが, N の増加に伴い使用素子総数は増加す

る。その結果，N = 4時と N = 6時の結果を比較すると,直流コンデンサ体積は

0.9 dm3 増加した。

• N の増加により VC と fCAは減少し，補助変換器のスイッチング損失は減少する。
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表 4.5: シミュレーション検証で使用した N = 4の最適設計時の回路定数

Rated power P 100 kW

High-voltage-side voltage VH 1.85 kV

Low-voltage-side voltage VL 0.56 kV

DC-capacitor voltage VC 456 V

Chopper cell count N 4

Carrier freq. (Main) fCM 2.92 kHz

Carrier freq. (Aux.) fCA 15.8 kHz

Equivalent carrier freq. N fCA 63.1 kHz

Dead time TD 3.0 µs

AC inductor L 0.11 mH

DC capacitor Cdc 595 µF

N = 4時と N = 6時の結果に着目すると, N の増加により補助変換器の導通損失

は増加するが,上記損失分よりもスイッチング損失の低減分が大きいため,半導体

全損失は減少する。その結果,ヒートシンクの体積は 0.7 dm3 減少した。

以上を要するに，チョッパセル数 N を増加するとインダクタの体積は減少するが，直

流コンデンサの体積は増加するため，セル数の増加が電力密度向上に繋がらない。換言

すると，N > 4としても電力密度は向上しない。

図 4.13に，N = 4の最適設計構成 (最大電力密度時，図 4.10 (b)参照)における定格動

作時のシミュレーション結果を，表 4.5にシミュレーションで使用した回路定数を示す。

ミュレーションは PSCAD/EMTDCを使用し，デッドタイム TDは 3.0 µsとした。シミュ

レーションは実験と同様の制御法を適用している。

S1, S2 のスイッチング時に着目すると，主変換器電流 iS1, iS2 は ZCSを実現している。

∆iA は iA から 2.92 kHzの交流成分と負の直流成分を除去したリプル電流 (peak-to-peak)

であり，設計値の 16.3 A (= 271 A×0.03×2)に対し良好に一致している。S1, S2のスイッ

チング時では ∆iA のピーク値が増加している。これは，主変換器デッドタイム期間中の

電圧誤差に起因する電流成分であると考えられる。dAに着目すると，−0.038 (−3.6%)の

過変調動作が生じている。これは，直流コンデンサ電圧 vC1 に含まれる交流分を零と仮

定し，補助変換器の変調度 dAが 1となる条件にて設計したことに起因する。ただし，過

変調の期間は短いため，変換器動作には実質的に影響しない。vAは位相シフト PWMを

適用することで，電圧ステップが 456 V (=VC)のマルチレベル波形 (5レベル)となり，
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等価キャリア周波数 63.1 kHzのスイッチングリプルが重畳している。vC1 の直流成分は

指令値 456 Vに対し，良好に追従している。また，直流コンデンサ電圧変動幅は 25.6 V

(5.6%)であり，設計値の 22.8 V (= 456 V×0.05)に対して良好に一致することを確認し

た。以上より，設計より得られた各回路定数を適用した場合でも ZCSを実現し，安定し

た変換器動作が可能であることを確認した。

4.6.3 従来回路との体積比較

以下では，蓄電池電車に搭載されている双方向非絶縁形 DC-DCコンバータ [92] (以

下，従来回路)と提案回路の体積比較を検討する。ただし，従来回路は双方向チョッパ

回路を対象とし，文献 [92]で詳述されている空心リアクトル 1台分の体積を考慮した。

一方，提案回路は最も高電力密度化が可能な N = 4構成時の解析結果 (図 4.12(a)参照)

に着目した。従来回路の全体積 (単体のインダクタ体積)は 24 dm3 であるのに対し，提

案回路の全体積はコンデンサ，インダクタ，ヒートシンク，PMの全ての構成部品を含

めて 14.1 dm3である。上記結果より，提案回路は従来回路と比較して 9.9 dm3体積低減

が得られ，提案回路は高電力密度化に対して優位性があることを明らかにした。

提案回路をさらに高効率化，高電力密度化する手法として，SiCパワーデバイスの適

用が考えられる。上記パワーデバイスを適用することで半導体損失を大幅に低減するこ

とが可能であり，変換器効率の向上を達成できる。さらに，半導体損失の低減に伴い，

主変換器および補助変換器に適用するヒートシンク体積が低減でき，提案回路の更なる

高電力密度化を達成できる。

4.7 本章のまとめ

本章では,提案回路の効率-電力密度特性に関して，パレートフロントカーブを用いた

数値解析より定量的に評価し，提案回路が最も小型化できる設計指針を提案した。最初

に，提案回路は主変換器および補助変換器で使用する 2種類のスイッチング周波数と補

助変換器を構成する変換器セル数といった設計自由度があり，各関係が変換器の高電力

密度と変換器効率に影響を与えることを言及した。その後，理論解析をベースとした提

案回路の設計手法を検討し，主変換器キャリア周波数 fCM,補助変換器キャリア周波数

fCA, チョッパセル数 N の 3つのパラメータを包含した評価手法を提案した。1.85 kV，

100 kW実スケールモデルをベースとしてMATLABを用いた数値解析を行い，提案回路
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の効率-電力密度特性を定量的な評価を検討した。その結果,チョッパセル数 N を増加し

た場合，スイッチング損失の大幅減少より変換器効率は向上するが，コンデンサ体積の

増加により電力密度は N = 4時を境に飽和することを明らかにした。本結果より，高電

力密度化を目的とした場合はチョッパセル数を N = 4で十分に効果を発揮でき，1.85 kV,

100 kW実スケールモデルをベースとした解析結果では，変換器体積は 14.1 dm3 となる

ことを確認した。さらに，解析と設計の妥当性は，MATLABを用いた数値解析やミニ

モデルを用いた実験検証，および PSCAD/EMTDCを用いたシミュレーションにより明

らかにした。最後に，従来回路と提案回路の体積比較を行い，提案回路は従来回路と比

較して 9.9 dm3 体積低減が得られ，提案回路は高電力密度化に対して優位性があること

を明らかにした。
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図 4.13: 図 4.10(b)に示す最適設計時の回路定数を使用した場合における定

格動作時のシミュレーション波形 (N = 4, p = 100 kW,VH = 1.85 kV,VL =

0.56 kV,VC = 456 V)
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第 5章

階調制御を適用した双方向非絶縁形

DC-DCコンバータの高効率化

本章では，第 3章で提案した双方向非絶縁形 DC-DCコンバータの更なる高効率動作

を目的として，補助変換器の階調制御法を提案する。本章では第 3章の提案回路を比

較対象とする観点から，以降は第 3章の提案回路 (図 3.1)を「先行回路」と呼称する。

本章の提案回路は，補助変換器に 1台のチョッパセルと 2台のブリッジセルを適用し，

チョッパセルとブリッジセルが異なる直流コンデンサ電圧で動作する点に特長がある。

チョッパセルを主変換器と同一のスイッチング周波数で動作し，ブリッジセルの直流コ

ンデンサ電圧を小さくすることで，スイッチング損失の大幅低減が可能となる。

初めに，補助変換器の高効率化に要求される回路動作について言及し，階調制御を適

用した本章提案回路の動作原理を述べる。次に，チョッパセルとブリッジセルの直流コ

ンデンサ電圧のバランス制御を含めた制御法を理論的に検討する。その後，提案回路の

階調制御法の有効性・妥当性を設計・製作した 150 V，500 Wミニモデルを用いた実験

検証により確認する。最後に，第 3章で提案した回路方式と本章で提案した回路方式の

損失・効率解析を実施して比較を行うことで，本章の提案回路が幅広い出力動作範囲に

おいて高効率化を達成できることを明らかにする。

5.1 主回路構成

図 5.1に，本章で検討する双方向非絶縁形 DC-DCコンバータを示す。これは，補助

変換器の高効率化を主目的とした主回路構成であり，前章までに検討していた先行回路

と比較して，補助変換器に 1台のチョッパセルと 2台のブリッジセルをカスケード接続

して構成する点に違いがある。チョッパセルとブリッジセルにはそれぞれ異なるコンデ
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図 5.1: 階調制御方式に基づいた提案回路の主回路構成

ンサ電圧が与えられ，チョッパセルには主変換器と同じ耐圧を有するパワーデバイスを

適用する。チョッパセルとブリッジセルにはそれぞれ異なる制御法を適用し，補助変換

器出力電圧 vA はチョッパセル出力電圧 vA,CC とブリッジセル出力電圧 vA,BC の合成電圧

として与えられる。チョッパセルの上アームを Q1，下アームを Q2 と呼称し，Q1 と Q2

に流れる電流をそれぞれ iQ1，iQ2とする。

なお，補助変換器のセル構成には自由度が存在し，チョッパセルやブリッジセルのカ

スケード数は任意に設定可能である。例えば，高圧側電圧 VHの定格電圧が大きい場合，

各セルのカスケード数を増加することで vA の出力電圧範囲を拡大できる。

5.2 動作原理

以下では，主変換器パワーデバイスのデッドタイムを零とし，VH > 2VLの場合の回路

動作に限定して動作原理を詳述する。初めに，先行回路が損失悪化を引き起こす要因に

関して言及し，その後，本章で提案する回路方式の動作原理の説明に展開する。
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5.2.1 補助変換器の問題点

vAはコンデンサ電圧バランス制御で使用する電圧成分を零と仮定すると，主変換器出

力電圧 vSoとインダクタ Lの両端電圧の差分より，次式で与えられる。

vA =

{
(VH − VL) − ωLIac cos 2π fCMt ( when vtri < dM )

VL − ωLIac cos 2π fCMt ( when vtri > dM ) (5.1)

先行回路では，補助変換器に使用するチョッパセルが同一動作を行い，各チョッパセル

は (5.1)式をセル数 N で除した電圧が出力される。ここで，一周期動作時における 1セ

ル分の最大出力電圧 vA1 は，(5.1)式と図 3.3より，

vA1 =
(VH − VL) + ωLIac cosα

N
(5.2)

で与えられ，vA1 は差分電圧 VH − VL が拡大する変換動作時や Iac が大きくなる高出力動

作時において，直流コンデンサ電圧の直流量を大きくする必要がある。チョッパセルが

過変調限界 (即ち，dA = 1)で動作する場合に着目すると，最大電圧 vA1,max は

vA1,max =
VH

N
(5.3)

となり，チョッパセルの直流コンデンサ電圧 VC は VH に依存する。以上を要するに，

チョッパセルを N 台カスケード接続して構成する補助変換器では，VH が大きくなる場

合や高出力動作時において VC を大きく設定する必要がある。しかし，上記はスイッチ

ング周波数を高周波化した場合にスイッチング損失の増加を引き起こす。第 4章におい

て，スイッチング損失は N を増加することで低減できることが明らかになったが，上記

手法では導通損失が増大する問題がある。

5.2.2 階調制御方式の動作原理

前述の問題を解決するため，本章で検討する提案回路の補助変換器は 1台のチョッパ

セルと 2台のブリッジセルから構成し，階調制御 [130–132]を適用することで補助変換

器を構成するセル数を最小化しつつ，高出力動作時においてもスイッチング損失を低減

することを考える。

図 5.2に，高圧側から低圧側への電力伝送動作時における提案回路の理想動作波形を

示す。ここで，図 5.2の vA, iA は，第 3章で検討した提案回路と同様の動作であり，図

3.3に示す動作波形と同一になる。一方，vAはチョッパセル出力電圧 vA,CC と 2台分のブ

リッジセル出力電圧 vA,BC の合成電圧として与えられる点に違いがある。
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図 5.2: 高圧側から低圧側へ電力伝送時の場合における図 5.1の一周期理想電

圧・電流波形 (VH > 2VL)

チョッパセルのパワーデバイス Q1，Q2のスイッチングには，鋸波 vsaw (最小値: 0，最

大値: 1)と 2種類の変調波 dCC1，dCC2の比較を行い，オンオフ時の位相 αと位相 ϕを決

定する。ここで，鋸波は一周期中に 1から 0へ単調減少し，主変換器スイッチングで使

用する三角波 vtri (図 3.3参照)に対し 90◦移相している。チョッパセル出力電圧 vA,CC は

vA,CC =

{
vC1 ( if dCC1 > vsaw and vsaw > dCC2 )
0 ( other ) (5.4)

で与えられ，主変換器キャリア周波数 fCMと同周波数で動作する。その結果，チョッパ



5.2 動作原理 105

IacIdc

Mode 1 Mode 2

vsaw

dCC11

0

0

0

0

0

0

α π－α 2π－φ 2π＋α

Q1Q2

Q1 Q2

vA

[V]

vA,CC

vA[V]

vA,BC

[V]

iA
[A]

[A]
iQ1 iQ2

iQ2iQ1

VC1

Mode 3

dCC2

vsaw

dCC1
dCC2

図 5.3: 低圧側から高圧側へ電力伝送時の場合における図 5.1の一周期理想電

圧・電流波形 (VH > 2VL)

セルは一周期中に一回のオンオフ動作 (1パルス動作)となり，一周期中に複数回のオン

オフ動作 (PWM動作)となる先行回路と比較してスイッチング損失を低減できる。さら

に，Q1のターンオン時および Q2のターンオフ時において，各パワーデバイスに流れる

電流 iQ1 と iQ2 が共に零となるタイミングでスイッチングを行うことで，ZCSを実現す

る。ただし，Q1のターンオフ時と Q2のターンオン時はハードスイッチングとなる点に

留意が必要である。

図 5.3に，低圧側から高圧側への電力伝送動作時における提案回路の理想動作波形を
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図 5.4: 位相角 ϕと電圧変換比G (= VL/VH)の関係

示す。図 5.2と図 5.3はインダクタ電流 iA の極性が反転することで各部電流・電圧波形

が変化しているが，チョッパセルとブリッジセルの基本的な動作は同じである。一方，

図 5.3は図 5.2と比較してチョッパセルのスイッチングパターンが異なる点に違いがあ

る。本動作で使用する鋸波 vsaw は一周期中に 0から 1へ単調増加し，図 3.3に示す vtri

に対し −90◦移相している。その結果，チョッパセルは Q1 のターンオフ時および Q2 の

ターンオン時において ZCSを実現する。

チョッパセルの直流コンデンサ電圧を一定に制御するため，チョッパセルに流出入す

る電力 PA,CCは平均的に零にする必要がある。上記を実現するため，図 5.1では vA,CC の

オフ時の位相 π+ ϕを調整することで PA,CCを制御する。ここで，チョッパセルの静電容

量 Cdc1 が十分に大きく vC1 ≈ VC1 と仮定すると，(3.5), (5.4)式と図 5.2より，PA,CC は

PA,CC ≈
1

2π

∫ π+ϕ

α

VC1 · iA dt

=
VC1Iac

2

{
cos ϕ + cosα − (π + ϕ − α) sinα)

}
(5.5)

となる。PA,CC = 0とすると，(5.5)式は

cos ϕ + cosα − (π + ϕ − α) sinα = 0 (5.6)

に変形できる。(5.6)式に着目すると，位相 ϕは位相 αの関数として与えられ，インダク

タ電流 iAや直流コンデンサ電圧の直流量 VC1に依存しない。換言すると，VC1は任意の

値を設定することができる。また，位相 αは VHと VLの関数で与えられるため，位相 ϕ
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も同様に VHと VLから一義的に算出できる。図 5.4に，(5.6)式を用いて数値解析より算

出した位相 ϕと電圧変換比 G (= VL/VH)の関係を示す。図 5.4より，検出した VH と VL

を用いて位相 ϕを決定することで，理想的にはチョッパセルの電圧バランスを実現でき

る。ただし，実際には変換器損失や過渡動作時の電圧変動を考慮する必要があるため，

別途電圧フィードバック制御を適用する必要がある。

ブリッジセルは直列形アクティブフィルタとして動作する。(5.1), (5.4)式より，ブリッ

ジセル出力電圧 vA,BC は vA と vA,CC の差分電圧として次式で与えられる。

vA,BC = vA − vA,CC (5.7)

vA,BC の絶対値は θ = π − αあるいは θ = π + ϕの位相で最大となり，高出力動作時では
π − αで最大となる。チョッパセルの直流コンデンサ電圧 VC1 は任意の値を設定するこ

とができるため，(5.7)式より vA,CC を適切に与えることで vA,BC の絶対値を低減できる。

換言すると，ブリッジセルは高出力動作時において直流コンデンサ電圧を低減でき，ス

イッチング損失を低減できる。

ブリッジセルの直流コンデンサ電圧 vC2, vC3は各ブリッジセルに流出入する電力 PA,BC

によって変化する。(5.7)式より，ブリッジセルに流入する電力は，補助変換器全体に流

出入する電力とチョッパセルに流出入する電力の差分となる。ここで，補助変換器全体

に流出入する電力は Idc を適切に制御することで平均的に零にでき，チョッパセルに流

出入する電力は位相 ϕを調整してパルス幅を制御することで平均的に零にできる。した

がって，上記 2つの電力成分を零に制御できれば PA,BC は平均的に零になる。さらに，

ブリッジセルの直流コンデンサ電圧の直流量 VC,BC は，(5.7)式を満足する限り任意の値

を設定できる。

5.3 制御システム

基本的な動作は先行回路と同様であるため，以下では補助変換器のチョッパセルとブ

リッジセルに適用する制御システムに関して詳述する。

5.3.1 チョッパセルの制御法

図 5.5に，チョッパセルの制御ブロック線図を示す。これは，チョッパセルの ZCSを

目的とした d∗CC1の演算とチョッパセルの直流コンデンサ電圧のバランス制御を目的とし

た d∗CC2 の演算から構成される。チョッパセルはパルス幅を調整しチョッパセルに流出
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図 5.6: ブリッジセルの制御ブロック線図

入する有効電力を調整することで電圧バランスを実現している。具体的には，直流コン

デンサ電圧 vC1 を指令値 v∗C1 に追従させるフィードバックループを構成し，図 5.4より

VH と VL の関数から与えられる位相 ϕをフィードフォワード項として与える。その際，

iA の振幅指令値 I∗ac の極性に応じてフィードバック制御の出力の極性を選択する必要が

ある。v∗C1 > vC1 の場合，位相 ϕの指令値 ϕ
∗ は減少しチョッパセル出力電圧のパルス幅

は縮小する。その結果，チョッパセルに流入する有効電力は増加するため vC1 は増加す

る。一方，v∗C1 < vC1 の場合，位相 ϕの指令値 ϕ
∗ は増加しパルス幅は拡大する。その結

果，チョッパセルに流入する有効電力は減少するため vC1 は減少する。一方，d∗CC1 は図

5.2と図 5.3より

d∗CC1 = 1 − α
2π

(5.8)

で算出する。最終的に，d∗CC1, d∗CC2を鋸波 vsaw (最大値: 1，最小値: 0)と比較し，Q1と Q2

を相補スイッチングする。なお，図 5.2と図 5.3に示す通り，電力潮流方向が反転した

場合はチョッパセルのスイッチングに使用する鋸波 vsawを切り替える必要がある。
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5.3.2 ブリッジセルの制御法

図 5.6に，ブリッジセルの制御ブロック線図を示す。ブリッジセルの制御系は直流コ

ンデンサ電圧一括制御，電流制御 (電力制御)，電源電圧フィードフォワード制御，チョッ

パセル出力電圧のフィードフォワード制御，個別バランス制御より構成される。

図 5.7に，直流コンデンサ電圧一括制御のブロック線図を示す。ブリッジセルはイン

ダクタ電流 iA の直流分を制御することでバランス制御を実現する。具体的には，全ブ

リッジセルに使用する直流コンデンサ電圧の算術平均値 vC,BC を指令値 v∗C2 (= v∗C3)に追

従させるフィードバックループを構成し，(3.6)式で与えられるフィードフォワード項を

加算する。ただし，vC,BC は次式で与えられる。

vC,BC =
vC2 + vC3

2
(5.9)

図 5.8に，電流制御のブロック線図を示す。電流制御は，一般的な PI制御から構成

し，iAと指令値 i∗A間にフィードバック制御を適用することで電圧指令値 v∗iAを生成する。

電流指令値 i∗A は電力制御に寄与する交流分 i∗Aac1，電流制御性向上を目的としたフィー

ドフォワード項成分 i∗Aac2，直流コンデンサ電圧一括制御で与えられる直流分 i∗Adc の和と

なる。

電源電圧フィードフォワード制御は電流制御性の向上を目的とし，主変換器スイッチ
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表 5.1: 実験検証で使用した回路定数

Rated power P 500 W

High-voltage-side voltage VH 150 V

Low-voltage-side voltage VL 60 V

DC-capacitor voltage (CC) VC1 90 V

DC-capacitor voltage (BC) VC2,VC3 30 V

Carrier freq. (Main) fCM 1 kHz

Carrier freq. (CC in aux.) fCA,CC 1 kHz

Carrier freq. (BC in aux.) fCA,BC 8 kHz

Equivalent carrier freq. 4 fCA,BC 32 kHz

Dead time TD 3 µs

Inductor L 0.5 mH (7.0%)

DC capacitor (CC in aux.) Cdc1 4.0 mF

DC capacitor (BC in aux.) Cdc2 2.4 mF

Value in () is on a 150-V, 500-W, and 1-kHz base.

ングに応じて VH − VL あるいは VL の電圧指令値 v∗So が与えられる。

各ブリッジセルの出力電圧指令値 v∗A,BCnは，v∗iAと v∗Soの和からチョッパセル出力電圧

v∗A,CC の差をとり，ブリッジセル数 2で除算し，個別バランス制御の電圧成分 vBnを加算

することで得られる。最終的に，v∗A,BCnは，各ブリッジセルの直流コンデンサ電圧で規格

化した後にキャリア周波数 fCA の三角波 (最大値: 1，最小値: −1)と比較する。その際，

各三角波の初期位相を 90◦移相する位相シフト PWMを適用する。

5.4 実験検証

表 5.1に，実験で使用した 500 Wミニモデルの回路定数を示す。高圧側直流電圧 VH

は 150 V，低圧側直流電圧 VL は 60 Vとした。これは，蓄電池電車で使用される標準架

線電圧 1.5 kVと標準電池電圧 600 Vに対し 10%のミニモデルに相当している。チョッ

パセルの直流コンデンサ電圧指令値 V∗C1は 90 V，各ブリッジセルの直流コンデンサ電圧

指令値 V∗C2 (V∗C3)は 30 Vとした。チョッパセルの静電容量Cdc1は 4.0 mF，各ブリッジセ

ルの静電容量 Cdc2 は 2.4 mFとした。主変換器とチョッパセルのキャリア周波数 fCM は

1 Hz，ブリッジセルのキャリア周波数 fCA は 8 kHzとし，デッドタイム TD は 3 µsとし

た。インダクタンス Lは 0.5 mHとし，P，VH， fCMを基準にパーセントインピーダンス

を計算すると 7.0%となる。
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図 5.9:定常特性:高圧側から低圧側へ電力伝送時の実験波形 (p∗ = 500 W, VH =

150 V, VL = 60 V)

図 5.9に，高圧側から低圧側へ 500 Wで電力送電した場合の実験結果を示す。インダ

クタ電流 iAは，1 kHzの正弦波状交流成分に加えて負の直流電流が重畳しており，先行

回路の実験結果と類似した動作波形となる。主変換器の両端電圧 vS1と vS2，および主変
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図 5.10: 定常特性:低圧側から高圧側へ電力伝送時の実験波形 (p∗ = −500 W，

VH = 150 V，VL = 60 V)

換器電流 iS1と iS2に着目すると，主変換器パワーデバイスはターンオフ時とターンオン

時共に ZCSを実現している。チョッパセル出力電圧 vA,CC は，ピーク値が 91 Vの 1パル

ス波形となり，iAが零になるタイミングにおいて vA,CC は零からに vC1 (= 89 V)にスイッ
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チングしている。換言すると，チョッパセルは (5.8)式で与えられる変調度 d∗CC1 を用い

ることで，Q1のターンオン時と Q2のターンオフ時において ZCSが実現できる。ブリッ

ジセル出力電圧 vA,BC は電圧ステップが 30 V (= VC2 = VC3)のマルチレベル波形（5レベ

ル）となり，補助変換器出力電圧 vAは 6レベルのマルチレベル波形を出力する。電圧ス

テップを小さくすることで iAのリプル成分を低減でき，高調波成分は良好に除去できて

いる。一方，vA,CC の立ち下り時刻に着目すると，vA にスパイク電圧が生じている。こ

れは，vA,CC の立ち下り時刻においてデッドタイム程度の差が生じ，ブリッジセルの制御

に遅延が生じたためである。これは，ブリッジセルの制御系において，チョッパセルの

立ち上がり・立下り時刻に生じる電圧誤差を補償するように制御すれば，スパイク電圧

を抑制できると考えられる。直流コンデンサ電圧 vC1，vC2，vC3 はそれぞれ指令値であ

る 90 Vと 30 Vに対して良好に追従している。

図 5.10に，低圧側から高圧側へ 500 Wで電力送電した場合の実験結果を示す。電力

潮流が反転した場合は，チョッパセルのスイッチングパターンが図 5.2から図 5.3に切

り替わる。その結果，本動作では iAが零になるタイミングにおいて vA,CC は vC1 (= 89 V)

から零にスイッチングする。電力潮流が反転した場合においても，チョッパセルは vA,CC

の立ち下がり時刻において ZCSが実現している。また，直流コンデンサ電圧 vC1，vC2，

vC3 も同様に，指令値である 90 Vと 30 Vに対して良好に追従している。

図 5.11に，20 msで電力潮流を 500 Wから −500 Wにランプ変化させた場合の実験

結果を示す。過渡期間中においても，ブリッジセルの電流制御によって iA はオーバー

シュートを発生せずに良好に制御できている。直流コンデンサ電圧 vC1，vC2，vC3 に着

目すると，20 msの過渡変化後において vC1 の直流量は 91 Vに増加し，vC2 と vC3 の直

流量は 28 Vに減少するが，各コンデンサ電圧の直流分は過電圧を生じることなく，各

指令値に良好に追従している。また，十分に時間経過すると，電力潮流反転時の波形は

図 5.10の動作波形に収束する。

図 5.12に図 5.11の過渡期間中の拡大波形を示す。vA,CC と iAに着目すると，過渡時に

おいてもチョッパセルは ZCS動作を達成することが確認できる。電力潮流が 500 Wか

ら −500 Wに反転し，チョッパセルとブリッジセルの制御方式が切り替わった場合にお

いても，過電圧や過電流を発生せずに良好に動作してる。
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5.5 効率比較

本節では，実スケールモデルの DC-DCコンバータをベースとして，先行回路 (図 3.1)

と本章の提案回路 (図 5.1)の効率・損失解析比較を検討する。ここで，本解析では主回

路構成と制御方式の変更による損失低減効果の確認を行うため，主変換器と補助変換器

より生じる損失分に焦点を当てる。

表 5.2に，両回路方式の効率・損失解析で使用する実スケールモデルの共通回路定数

を，表 5.3に各回路方式で使用する主変換器と補助変換器の回路定数を示す。両回路方

式で公平な比較を行うため，下記の条件を導入した。

• P，VH，VL，および fCMは共通とする。

• Lと fCAは，両回路方式のインダクタ電流リプル ∆iA (peak-to-peak)が等しくなる

ように，次式を考慮して選定する。

∆iA =
VC

4 feqL
(5.10)

ただし， feqは等価キャリア周波数を，VC は vAのステップ電圧を表す。本解析で

は ∆iA = 12.8 Aとして Lを選定した。

• 両回路方式で使用する直流コンデンサ電圧は，(5.2), (5.4), (5.7)式に基づき変調上

限値 (変調度が 1)となるように選定する。

さらに，損失解析は 4.4.3.1と同様の手順で実施した。このとき，図 5.1のチョッパセル

のパワーデバイスが ZCSとなる場合は，主変換器と同様にスイッチング損失を零と仮定

する。

図 5.13に，両回路方式における損失・効率結果比較を示す。図 5.13(a)と図 5.13(b)に

示す定格動作時の損失内訳に着目すると，主変換器に流れる電流は両回路方式とも共通

であるため，主変換器損失は同じである。補助変換器損失に着目すると，先行回路の全

表 5.2: 図 3.1と図 5.1の効率・損失解析で使用する共通回路定数

Rated power P 100 kW

High-voltage-side voltage VH 1.5 kV

Low-voltage-side voltage VL 0.6 kV

Inductor L 0.15 mH (8.4%)

DC capacitor Cdc, Cdc1, Cdc2 4.0 mF

Value in () is on a 1.5-kV, 100-kW, and 2-kHz base.
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表 5.3: 図 3.1と図 5.1の効率・損失解析で使用する主変換器と補助変換器の回路定数

Main converter

Carrier freq. (Main.) fCM 2 kHz

Power module [127] Si-IGBT, 1.7 kV, 550 A

Auxiliary converter of Fig. 3.1

DC-capacitor voltage VC1, VC2, VC3 460 V

Carrier freq. (Aux.) fCA 20 kHz

Equivalent carrier freq. feq (= 3 fCA) 60 kHz

Power module [128] Si-IGBT, 1.2 kV, 600 A

Auxiliary converter of Fig. 5.1

DC-capacitor voltage (CC) VC1 900 V

DC-capacitor voltage (BC) VC2,VC3 300 V

Carrier freq. (CC) fCM 2 kHz

Carrier freq. (BC) fCA 10 kHz

Equivalent carrier freq. feq (= 4 fCA) 40 kHz

Power module (CC) [127] Si-IGBT, 1.7 kV, 550 A

Power module (BC) [129] Si-IGBT, 650 V, 600 A

導通損失は 560 W，提案回路の全導通損失 963 Wであり，提案回路は 403 W損失が増加

した。これは，先行回路と比較して提案回路は導通デバイス数が増加したためである。

一方，スイッチング損失の総和に着目すると，先行回路は 1939 W，提案回路は 957 W

であり，提案回路は 982 Wの損失低減を実現した。これは，チョッパセルのスイッチン

グ回数の低減や ZCS動作の適用，ブリッジセルに用いる直流コンデンサ電圧の低減など

から，スイッチング損失が低減したと考えられる。以上より，提案回路は導通損失が増

加するが，本損失分よりもスイッチング損失の低減効果分が上回り，定格 100 kW動作

時において先行回路よりも 579 Wの損失低減を実現した。

図 5.13(c)の効率比較に着目すると，本章の提案回路は先行回路と比較して幅広い出

力動作範囲において高効率動作を実現している。先行回路の最高効率は 97.0%であるの

に対し，提案回路の最高効率は 97.7%を達成し，0.7%の効率向上を実現した。

以上より，提案回路は先行回路と比較して補助変換器の損失低減が可能であり，幅広

い出力動作範囲において高効率動作が実現できることを明らかにした。
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5.6 本章のまとめ

本章では,第 3章で検討した双方向非絶縁形 DC-DCコンバータの高効率動作化を目的

として,階調制御法を提案した。これは，補助変換器にチョッパセルとブリッジセルを併

用した回路構成に特長があり,チョッパセルを主変換器と同一のスイッチング周波数で

動作し，ブリッジセルの直流コンデンサ電圧を小さくすることで，スイッチング損失の

低減を実現する。提案回路の有効性・妥当性は 150 V, 500 Wミニモデルを用いた実験検

証により確認した。さらに,定格 100 kW級の実スケールモデルを対象とした先行回路と

提案回路の効率・損失解析より，提案回路は定格時において 579 kW(0.58%)の損失低減

が実現でき，幅広い出力動作範囲において高効率動作が可能であることを明らかにした。
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図 5.11: 過渡特性: 図 5.9 から図 5.10 へ 20 ms で電力潮流反転した実験波

形 (p∗ = 500 Wから p∗ = −500 W，VH = 150 V，VL = 60 V)
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5.6 本章のまとめ 119

Output power  [kW]

(c)

6020 80 1000 40

E
ff

ic
ie

nc
y 

[%
]

91

99

97

95

93

Psw,off

Psw,on

Psw,rec

Pcond

Pcond

Main

Aux.579 W

L
os

s 
[k

W
]

1.0

0

2.0

3.0

3.5

2.5

1.5

0.5

L
os

s 
[k

W
]

1.0

0

2.0

3.0

3.5

2.5

1.5

0.5

Output power  [kW]

(a)

6020 80 1000 40
Output power  [kW]

(b)

6020 80 1000 40

Fig. 5.1

Fig. 3.1

図 5.13: 100 kW級の実スケールモデルをベースとした先行回路と提案回路の

効率・損失解析結果：(a)先行回路の損失内訳，(b)提案回路の損失内訳，(c)

先行回路と提案回路の効率比較





121

第 6章

結論

本研究により得られた成果について要約する。

6.1 本研究の成果

環境問題やエネルギー問題の解決が急務になる中で，鉄道は消費エネルギーを削減し

つつ旅客の大量輸送が可能であり，今後も重要性が増加していくと予想される。我が国

では，標準架線電圧が 1.5 kVの直流電化区間が全区間の過半数以上を占めており，上記

電化区間の使用電力量低減や消費エネルギー抑制等の対策が要求されている。鉄道の省

電力化を支えるコア技術の一つに電力回生ブレーキの適用がある。これは，車両減速時

に伴う運動エネルギーを電気エネルギーに変換することで電力の再利用を実現できる。

しかし，直流電気鉄道に適用される直流き電システムでは，一般的に三相送電系統から

シリコン整流器を介してき電されるため，回生電力を系統側へ逆潮流することができな

い。したがって，回生電力の有効活用法には検討の余地が残されていた。

このような背景の中，近年では高性能蓄電池の登場により蓄電池電車の研究開発が行

われている。これは，車両内部に電力貯蔵装置を搭載することで走行車両の回生電力を

直接回収でき，回生電力の有効活用が可能である。一方，上記電車は従来車両に対し新

たに蓄電池と DC-DCコンバータを搭載するため，設置スペースの確保や移動体質量の

低減の観点から機器の小型・軽量化，即ち電力密度向上が強く要求されている。蓄電池

電車に適用される DC-DCコンバータに双方向チョッパ回路がある。上記回路に用いら

れるインダクタは，変換器に対して体積・重量の占める割合が大きく，小型・軽量化を妨

げる主要因となっていた。一般に，インダクタは動作周波数の高周波化により小型・軽

量化を実現できる。しかし，直流電鉄用の DC-DCコンバータは高耐圧パワーモジュー

ルを適用するため，スイッチング損失抑制の観点から動作周波数は 1.5 kHz以下に制限
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される。換言すると，高周波化によるインダクタの小型化は現実的ではなく，本件に関

しては検討の余地が残されていた。そこで，本研究では蓄電池電車に適用される DC-DC

コンバータの高電力密度化と高効率化が可能な回路方式と制御法について検討した。以

下では，本論文の主要な成果を要約する。

■第 3章: 零電流スイッチングの活用による 1.5 kV級 DC-DCコンバータの高周波動作

の実現 従来の直流電鉄用 DC-DCコンバータでは，スイッチング損失増大の観点から

スイッチング周波数は 1.5 kHz以下に制限されており，変換器の高電力密度化を妨げる

要因となっていた。本課題の解決を目的として，本論文ではスイッチトキャパシタ変

換器をベースとした双方向非絶縁形 DC-DCコンバータを提案した。これは，4個のパ

ワーデバイスから構成される主変換器と，複数台の双方向チョッパ回路をカスケード接

続して構成される補助変換器を組み合わせて主回路を形成し，補助変換器が電流制御を

行うことで主変換器パワーデバイスの零電流スイッチングを実現できる点に特長があ

る。その結果，1.5 kV級 DC-DCコンバータに対しても，従来回路では困難であった高

周波スイッチング動作が可能となり，インダクタやコンデンサの小型化を実現可能と

なった。本章では，提案回路を 3ユニットに多相多重構成した主回路構成に着目し，各

相個別に電流制御を適用する制御システムを提案した。これは，各相のインダクタ電流

において主変換器キャリア周波数成分と直流成分に分離することで，ロバストな電力制

御と安定したコンデンサ電圧バランス制御を実現できる。設計・製作した 200 V, 2 kW

ミニモデルによる実験検証より，定常時・負荷変動時・電源電圧変動時に関わらず，コ

ンデンサ電圧の安定動作や主変換器パワーデバイスの ZCSを達成できることを実証し

た。さらに，蓄電池電車への搭載を想定し，架線電圧変動を考慮した変換器動作に関し

て PSCAD/EMTDCを用いたコンピュータシミュレーションより検証を行った。その結

果，電圧変換比が 0.33から 0.67の幅広い動作範囲において ZCSが達成できることを明

らかにした。

■第 4章: 高周波化のアプローチによる 1.5 kV級 DC-DCコンバータの効率-電力密度

特性の定量的評価 本論文では，提案回路の効率-電力密度特性に関してパレートフロ

ントカーブを用いた数値解析より定量的に評価し，提案回路が最も高電力密度化できる

設計指針を提案した。提案回路は主変換器と補助変換器で使用するキャリア周波数が異

なり，補助変換器に使用するチョッパセル数に設計自由度が存在する。これまでに，パ

レートフロントカーブを用いたマルチレベル変換器の性能評価に関する研究成果は多数
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報告されているが，「2種類の異なるスイッチング周波数」と「チョッパセル数」の関係

が変換器の効率-電力密度特性に与える影響に関する検討事例は報告されていなかった。

本論文では，理論解析をベースとして提案回路の設計手法を検討し，主変換器キャリ

ア周波数,補助変換器キャリア周波数,チョッパセル数の 3つのパラメータを包含した評

価を実現した。1.85 kV，100 kW実スケールモデルをベースとしたMATLABを用いた

数値解析より提案回路の効率-電力密度特性を定量的な評価を行い，その結果，チョッパ

セル数 N を増加した場合，スイッチング損失の減少より変換器効率は向上するが，コン

デンサ体積の増加より電力密度は N = 4を境に飽和することを明らかにした。提案回路

が最も高電力密度化が可能な N = 4構成時において変換器の全体積は 14.1 dm3 となる

ことを明らかにした。上記結果は，提案回路が先行回路のインダクタ体積（単体）の 24

dm3 と比較した場合でも 9.9 dm3 体積低減が得られることを表しており，提案回路の高

電力密度化の優位性を明らかにした。

■第 5章: 階調制御の適用による補助変換器の高効率化 補助変換器のようなマルチレ

ベル変換器はセル数を増加することで高電圧化が実現できるため，HVDCや高圧モー

タードライブをはじめとした高圧・大容量変換器の適用に対して優位性がある。これに

対し，1.5 kV級 DC-DCコンバータの場合は上記用途と比較し高電圧化の要求は少ない

ため，セル数を増加すると導通損失が増加し，変換器効率が悪化する恐れがある。一方，

セル数が少ない場合は直流コンデンサ電圧を大きく設定する必要があり，スイッチング

損失増大より変換器効率が悪化する問題が存在した。

本章では，第 3章の提案回路における補助変換器の高効率動作化を目的として階調制

御法を提案した。これは，補助変換器にチョッパセルとブリッジセルを併用し，各セル

には異なるコンデンサ電圧を与えて動作させる点に特長がある。チョッパセルは主変換

器と同一のスイッチング周波数で動作させることでスイッチング回数を低減し，さらに

一周期に一回だけ ZCSを実現することでスイッチング損失を低減できる。一方，ブリッ

ジセルは直流コンデンサ電圧の直流分を小さく与えることで，スイッチング周波数を高

周波化した場合もスイッチング損失を低減できる。階調制御時においても，チョッパセ

ルとブリッジセルのコンデンサ電圧制御が可能であることを理論的に検討し，150 V，

500 Wミニモデルを用いた実験検証により制御法の有効性と妥当性を確認した。さらに，

1.5 kV，100 kW，実スケールモデルをベースとした損失・効率解析を数値解析より検証

し，幅広い出力動作範囲において高効率動作が可能であることを示した。
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6.2 今後の展望

今後の展望を以下に要約する。

■補助変換器の最適な電流制御法 補助変換器はインダクタと組合わせることで制御電

流源として機能し，本論文ではインダクタ電流を正弦波状に電流制御することで主変換

器パワーデバイスの ZCSを実現した。一方，正弦波状に電流制御すると変換器出力の増

加に伴いインダクタ電流のピーク値が増加してしまい，電流定格の制約からパワーデバ

イスの選定自由度が低下する。補助変換器は制御を工夫することで任意の電流波形を生

成することができるため，制御性や変換器効率，電力密度，コストなどを考慮した場合

に最適な制御方式を検討する必要がある。

■直流コンデンサ電圧の動的制御法 提案回路を更に高効率化する手法として，直流コ

ンデンサ電圧の動的制御が挙げられる。本論文では直流コンデンサ電圧の直流量を一定

値に制御して実験検証を行ったが，上記制御では低出力動作時にスイッチング損失を過

剰に発生してしまう。したがって，変調度に余裕を持たせつつ直流コンデンサ電圧を動

的に制御し，スイッチング損失の最小化を図る必要がある。一方，補助変換器の出力状

態は伝送電力量と高圧側・低圧側直流電圧に依存するため，これらの影響を包含した指

令値決定法を検討する必要がある。

■階調制御方式の効率-電力密度評価 第 5章の提案回路は動作検証と任意の条件時にお

ける損失・効率解析の検討に留まっており，効率-電力密度評価は実施されていない。上

記は第 4章で提案した評価手法が適用可能であるが，本評価を実施するにあたりチョッ

パセルとブリッジセルに設定する直流コンデンサ電圧の最適動作電圧を定量的に解析す

る必要がある。さらに，各変数の理論式を導出し，ミニモデルを用いた実験検証より妥

当性の確認を行う必要がある。
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