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第1章 緒 論

1.1 研究の背景

1.1.1 電力変換装置

電力変換とは,｢電圧,電流,周波数,相数のうち一つ以上を,実質的に

は電力損失なしに変えること｣である｡この場合,周波数には零周波数に対

応する直流も含む｡電力変換に用いられる電力用半導体デバイ■スとしては,

ダイオード,サイリスタ,パワートランジスタなどがある｡

代表的な電力変換を表1.1に示す｡また,このような変換を行う電力変換

装置の主なものを表1.2に示す｡

交流を直流に変換する頗変換装置(整流器)は,直流電動機の制御などに

用いられる｡直流を交流に変換する逆変換装置(インバータ)には,転流に

必要な電圧が外部の交流電源から与えられる他励式と,内部の転流回路によ

って与えられる自励式とがある｡他励式インバータは直流送電装置などに,

自励式インバータは交流電動機の制御などに用いられる｡直読変換は,直流

電力から電庄･電流の異なる直流電力ヘ変換するもので,直流一直流変換と

も呼ばれる｡直流変換には,交流を介することなく変換を行う直流直接変換

と,交涜を介して変換を行う直流間接変換とがある｡直流直接変換の代表的

なものは直流給電の車両の制御などに用いられる直儀チョッパであり,直流

間接変換の代表的なものはスイッチングレギュレータである｡交流変換は,

交流電力から性･質の異なる交流電力ヘ変換するもので,交流一交流変換とも

呼ばれる｡交流変換にはいくつかの種類がある｡交流電力を制御する交涜電

力調整装置,周波数を変換する周波数変換装置,さらに相数を変換するもの

もある｡周波数変換装置には,直流を介さないで周波数を直接変換するサイ

クロコンバータと,頗変換装置とインバータとを組み合わせて直流を介して

周波数を変換する間接周波数変換装置とがあり,いずれも交流電動機の可変

連判御などに用いられる｡以上述べた代表例にとどまらず,電力変換装置に

はこれらを変形した方式や,これらの複数の方式を組み合わせた方式もある｡

電力変換装置の主要な応用分野は,電動機制御と各種.電源装置とであ一る｡

これらの分野にお車て電力変換装置が盛んに用いられるようになってきてい
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表1.1 代表的な電力変換

出力

入力(電源) 直 流 交 流

直 流 直 流 変 換 逆 変 換

交 流

頗変換

(整流)

･交流変換

0交流電力調整

○周波数変換
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拳
表1.2 主な電力変換装置

出力

入力(電源)
直 流 交 流

直 流

直流チョッパ

スイッチングレギュレーク

逆変換装置

(インパーク)

交 流

順変換装置

(整流器)

交鱒電力調整装置

直接周波数変換装置

(サイクロコン㌧ベータ)

間接周波数変換装置

(限変換装置と

インバークの組み合わせ)
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るが,これは,従来の回転機を主体とした電源装置や制御装置などに比べて,

電力変換装置は無保守化,低騒音化,高効率化,小型軽量化,高精度化など

の要求に合致しているためと考えられる｡また最近では,マイクロコンピュ

ータやL SIなどの導入により,制御の高性能化と制御装置の簡単化が可能

になっている｡さらに,自己消弧形デバイスが大容量化,高性能化され,多

く実用に供されるようになってきたことは,電力変換装置の応用の拡大に寄

与するとともに,電力変換の新しい方式が生まれる契機にもなっている｡

1.1.2 電力用半導体デバイス

従来,電力変換装置には,逆阻止サイリスタが多く用いられたきた｡これ

は通常,単にサイリスタと呼ばれているデバイスである｡サイリスタは小電

力の制御信号(ゲート信号)により主電流の導通を制御できるデバイスである

〔1〕｡サイリスタを組み合わせて用いることにより,交流電力を直読電力に

変換する装置(廟変換装置)や,直流電力を交流電力に変換する装置(道変

換装置,またはインバータ)などを自在に構成することができる｡さらに,

制御信号の与え方により,出力の電圧,電流,周波数(直流も含む)を自由

に制御することができる｡

しかしながら,通常のサイリスタでは,その導通開始時点はゲート信号で

制御できるが,導通終了時点はゲート信号では制御できないという制約があ

る｡このため,導通終了は｢転流｣によらなければならず,したがって転流

のための回路として,転流コンデンサや転読補助サイリスタ等を必要とする｡

また交涜電源電圧を転流電圧として利用する他励式変換装置では,転流でき

る位相に制限があるため,電源力率(電源からみた入力カ率)の低下を招く｡

このようなことから,導通終了時点もゲート信号で制御できる自己消弧形の

大電力デバイスの出現が待望されていた｡

電力変換装置に用いられる自己消弧形デバイスとしては,パワートランジ

スタ,パワーM O S F E T,静電誘導(SI)サイリスタ,ゲートターンオ

フ(G T O)サイリスタなどがある｡

パワートランジスタは,線形増幅機能を持つデバイスであるが,電力変換

装置ではこれを飽和領域と遮断領域の間でスイッチとして用いる｡サイリス
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タに比べて高速スイッチングが可能であるが,大容量化が発しいため小容量

の装置に用いられている｡最近では1000V級,教官A級まで実現しており･

中･小容量のインバータなどに盛んに適用されている｡

パワーMO S F E Tは,パワートランジスタよりさらに高速動作が可能で

あり,また電圧制御形デバイスであるため駆動回路が簡単化できる¢一方,

高耐圧になるとオン抵抗が大きくなるという本質的弱点があり,大容量化が

難しい｡このため,高周波スイッチングにより装置が小型化できる小容量ス

イッチング電療などに用いられつつある｡

sIサイリスタは,阻止状態がゲート電圧とアノード電圧の静電誘導作用

によって決まり,一般にはゲートのバイアス電圧を除くとオン状態になる,

いわゆるノーマリオン形のデバイスである｡現在開発途上のデバイスであり,

将来的には高耐庄,大電力の高速スイッチング用として期待されるデバイス

である｡

GTOサイリスタは,通常のサイリスタと同様にp
n p n4層構造の半導

体デバイスであるが,ゲート信号によりオン･オフ両方の制御が可能である

〔2〕｡GTOサイリスタの原理は,サイリスタの発明からさして遅れること

なく提案されており,小容量のデバイスは一部で早くから実用化されたQ
し

かし,その大容量化は難しい技術的問題があって,なかなか進まなかった｡

ところが,最近の半導体製造技術全般の著しい発展に支えられ,微細加工技

術や大面積のデバイスを均一に製作する技術が向上し,G TOサイリスタの

大容量化が可能となった〔3〕一〔5〕｡大容量化の経緯を図1･1に,大容量GTO

サイリスタの外観例を図1.2に示す｡

上述の各種の自己消弧形デバイスは,それぞれの特徴を生かして,用途に

応じて使いわけられる｡スイッチング周波数と制御電力の点から見て,実用

上有利と考えられる適用領域を図1.3に示す｡図は文献〔6〕に基づいて･さら

にその後のデバイスの発展を加味してまとめたものである｡しかし,各デバ

イスとも現在発展を続けており,その結果によってはこのような領域も見直

さなければならない｡

現状では大容量の電力変換装置に用いられる自己消弧形デバイスとしては,

GTOサイリスタが最適と考えられる○電力変換装置にGTOサイリスタを
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応用した場合の利点として下記がある｡

(1)従来のサイリスタを用いる場合に必要であった転流回路のコンデンサ,

リアクトル,補助サイリスタを省咤できるため,装置の小型軽量化が可能で

ある｡また転流回路の損失が無いため,効率が向上する｡

(2)回路動作上の最小オン･オフ時間が小さくでき･その結果,最大動作

周波数を高くできる｡

(3)転流パルス電流が存在しないため,誘導障害や磁気音が低減できる｡

なお,最近ではパワートランジスタとMO S FETとを複合して,両者の

長所を併せ持つデバイスの開発が行われているが〔7〕･主として中小容量の

装置用のデバイスである｡

1.1.3 車両･エレベータ駆動用電力変換装置〔8〕

車両駆動用電動機としては,従来から直流電動機が用いられてきた｡直流

電動機は簡単な制御で可変速駆動が容易に行える｡

一方,鉄道における給電方式には直流給電と交涜給電がある｡地下鉄,市

電や都市近郊電車には主として直流給電が,また新幹線をはじめとする長距

離鉄道には主として交流給電が用いられている｡

直流給電系統における直流電動機駆動車両の制御は,以前は電動機の直列

あるいは並列切り換え,および直列接続された抵抗器の切り換えを組み合わ

せて行っていた｡しかし,最近ではチョッパによる制御が多くなっている

〔9〕｡チョッパ制御にすると等価的に電流の大きさを無接点で滑らかに制御

することが可能となり,また抵抗制御に比べて損失が低減でき,省エネルギ

ーとなる｡ 直流電気車のチョッパ制御には,数種類の方式がある｡代表的

なものを図1.4に示す｡

(イ) 電機子チョッパ

直流直巻電動機と直列にチョッパを接続して電圧･電流を制御するもの

である｡制動時は,主回路の切り換えにより鼻庄チョッパ回路として架線

に電力を返還する｡

(ロ) 界磁チョッパ

電動機の界磁を複巻として,その分巻界磁の制御にチョッパを用いる｡
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(a)電機子チョッパ

(b) 界磁チョ ッパ

A:電機子 Sf-:分巻界磁

F:直巻界磁 MR:主抵抗器

MSI｣:主平滑リアクトル アC:平滑コンデンサ

図1･4 電気車のチョッパ制御
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電機子チョッパに比べて小容量のチョッパとなり,低価格となることから,

かなり実用に供されている｡

その他に,従来の抵抗制御の主抵抗器の一部にチョッパを接続して抵抗の

変化を滑らかにする抵抗チョッパや,主電動機を分巻とし,電機子および分

巻界磁をそれぞれチョ ッパ制御する分巻チョ ッパがある｡

これらのチョッパ装置において,当初は通常の逆阻止サイt｣スタが用いら

れた｡この場合,転流回路が必要であるが,その方式としていくつかの方式

が提案された｡次に,デバイスの数を減らし回路を簡単化するために,サイ

リスタと逆並列ダイオードを一体化した逆導通サイリスタが開発,実用化さ

れ,チョッパに多く用いられるようになった｡しかし,逆導通サイリスタを

用いても,転流回路のコンデンサ,リアクトルが必要なことは,逆阻止サイ

リスタの場合と同様である｡

車両においては,構造上の制約等により,床下に装架される変換装置の小

型･軽量化の要求が特に強い｡逆阻止サイリスタや逆導通サイリスタに代え

てG T Oサイリスタを用いれば,転読回路が省咤でき,装置の小型･軽量化

の効果が大きい｡このため最近では車両用チョッパ装置にはG T Oサイリス

タが用いられることが多い〔10〕｡

次に,交流姶■電系統における直流電動機駆動車両では,整流器(頗変換装

置)により交流を直流に変換して電動機に直流を流すが,その制御方法につ

いては次のように変遷してきている｡以前は,ダイオード整流器で交直変換

し,速度制御は変圧器のタップ切り換えで電圧を変える方式が主として用い

られた｡その後,サイリスタを用いた制御整流回路により,交直変換と速度

制御を同時に行う方式が用いられるようになった｡車両においては単相電源

であるため,また走行位置により電源インピーダンスが変化することなど,

一般産業用の整流回路と異なる条件がある｡さらに,変換装置から生ずる高

調波電涜が鉄道周辺の信号線に誘導障害を与えないように高調波電涜を低減

しなければならない｡このため,変圧器二次巻線を分割して整流回路を複数

台直列接続する縦続接続回路が用いられることが多い｡これらの方式の代表

的なものを国1.5に示す｡いずれの方式においても電源高調波(入力電流の

高調波分)が大きいことや力率の低下の問題があり,改善が望まれている｡
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(a)逆並列サイリスクと (b)混合ブリッジ (c)純サイリスクブリッジ

ダ イ オード

図1.5 交流電気車の制御回路
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以上述べたように,従来は直読給電系および交流給電系のいずれにおいて

も,駆動用電動機としては直流櫓を用いるのが中心であった｡しかしながら,

直読電動機駆動車両には,次のような短所がある｡すなわち,直流機はブラ

シと整流子の摩耗部分があるため,寿命や保守の点で弱点があり,また整流

子片間にフラッシオーバが生じる｡電動機を交流駆動方式に変えれば,これ

らの短所が除かれ,また主電動機の小型･軽量化がはかれるなどの利点があ

り,その実現が望まれていた｡

しかしながら,交流電動機を可変速駆動するためには数多くの課題があっ

た｡それらのうち主なものは,交流電動機の制御は直流電動機より複雑とな

るため,その制御技術の開発を要すること,また交流電動樵の可変速制御の

ためには電力変換装置として通常6アーム構成の大容量変換装置が必要で,

それに必要な大容量制御デバイスとして安価で信頼性の高いデバイスが得ら

れることなどである｡

インバータ制御による誘導電動機駆動車両の開発は,欧州において比較的

早く着手され,一部で実用化も進んだ〔11〕｡イギリス,スイス等でも試作,

試験などが行われたが〔12〕〔13〕,実用面では西ドイツに最も実績が多い｡同

国では最初,ディーゼル電気機関車において電圧形PWM(パルス幅変調)

インバータで誘導電動機を駆動する方式が開発され〔14〕,また市電用として,

直読架線から給電しチョッパと電流形インバータとの組み合わせで誘導電動

機を駆動するシステムも開発された〔15〕｡西ドイツ国鉄には,16(2/3)Hzの

交涜給電系が広い範囲にわたってあるが,この区間用の機関車として,電源

倒変換器,電庄形PVMインバータで誘導電動機を駆動する方式を開発し,

実用化している〔16〕｡なお,電源側変換器については,後述する(1.1.5参席)｡

以上のようにインバータ制御車両の開発,実用化は進められて来たが,未

だ広く普及するには至っていなかった｡その要因としては,制御装置(イン

バータ)に用いるデバイスの数が多く高価格になること,周波数可変制御に

よる誘導障害の増大等があげられる｡これらのインバータには主として通常

のサイリスタが用いられてきた｡しかし,近年急速に大容量化が進んできた

G T Oサイリスタを用いれば,転読回路の省時による価格低減の他に,転流

パルス電流が存在しないことによる誘導障害の低減効果も期待できる｡この

-13-



ため国内においても,最近G T Oサイリスタを用いたインバータ駆動方式の

開発が急速に進められており〔17ト〔19〕,今後,広く実用化されて行くもの

と思われる｡

次に,車両と並んで電動機制御の主要分野であるエレベータ制御について

概観すれば,エレベータにおいては,従来,高層ビル用としては直流電動機

により駆動する高速直流エレベータが,また,中･低層ビル用としては誘導

電動機により駆動する交流エレベータが用いられてきた｡

かって,高速エレベータの速度制御には,直流電動発電機を使用したワー

ドレオナード方式が用いられた｡この方式には,安定した高性能の速度制御

が可能という特長があり多くの実績があるが,電動発電機の効率やエレベー

タ停止中のアイドリングなどの制約から,省電力の点での改善が必要とされ

ている｡

この要求に応じて,サイリスタ変換装置を用いたサイリスタレオナード方

式が開発された｡サイリスタレオナード方式は,省電力が図れるばかりでな

く,静止形であり,構成が簡単で信頼性が向上できること,電動発電機のよ

うな起動時間(5秒程度)の制約がなく直ちにエレベータが運転に移れるこ

と,保守が省力化できること,などの利点があり,多く用いられるようにな

った｡

しかし,サイリスタレオナード方式では,出力電圧の低い領域で電波から

みた入力力率が悪くなる傾向がある｡エレベータ制御では低電圧領域で制御

する時間が長いため,その改善が望まれてきた｡

一方,交流エレベータでは,以前は電動機の一次偶の抵抗を席次短絡して

制御する交流一段速度エレベータや,高速電動機と低速電動機の2台の電動

機を設けた交流二段速度エレベータが,速度60m/min以下の範囲で使用され

た｡その後,交涜エレベータの高速化の要求が高まるに従って,誘導電動機

の一次電圧をサイリスタで制御し,速度帰還制御を行う交流帰還制御エレベ

ータが開発された｡この方式は,減速時には誘導電動機の直流制動によって

速度制御を行うため,D B(Dynamic Brake)制御方式と呼ばれる｡D B制

御方式は,さらに改良が加えられ,速度150m/minまでのエレベータに多く用

いられている｡
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D B制御方式は,主回路の半導体デバイス数が少なく,簡単な構成で信頼

性が高いなどの利点があるが,反面,電動機内部の抵抗損失が大きく,また

加減速で制御方式を接点で切り換えているので,乗心地の制約上から慣性能

率を小さくできない欠点がある｡加速時と減速時とで制御方式を無接点で切

り換えられれば,慣性能率を低減して省電力がはかれる｡また,加速時のエ

ネルギーを減速時に電源に回生できればさらに省電力効果が大きくなる｡この

ため,交流エレベータでは,省電力が可能な新しい方式の実現が望まれている｡

このような背景から,自己消弧形デバイスを用いた新しい電力変換装置を

応用する研究が,エレベータ制御の分野においても進められる動向にある0

1.1.4 インバータ

交流電動機をインバータによって可変速駆動する目的は,二つある｡第1

は,直涜電動機の速度制御が用いられていた分野を交流電動機によって置き

換えるもので,保守の省力化などの利点が狙いである｡第2は,交流電動機

を一定速度で運転していたところを可変速駆動するもので,省エネルギ･-が

主なねらいである｡

第1の分類に属するものとしては,鉄鋪庄延システムや各種工作機などの

ように,高速応答や高精度などの高性能の制御を要求されるものである｡こ

こには,制御性の面ですぐれた直流機を,サイリスタ変換装置で制御するサ

イリスタレオナード方式などが用いられてきた｡また,従来交流電動機を高

性能制御する技術が未発達であったことも,直読機が主として用いられた大

きな理由である｡

第2の分類に属するものとしては,ポンプ,ブロワなどの駆動があり,交

流電動機によるこれらの駆動は,旧来は商用電源による一定速駆動が行われ,

流量制御は機械的にダンパ,バルブなどによって行っていた｡この方式は,

制御は簡単であるが,ダンパ,バルブなどを全閉状愚にしてもかなりの電力

を消費するという,効率の患いシステムである｡これを可変速駆動に代えれ

ば,大幅な省エネルギーが可能となる｡

以上のように,交流電動機の可変速駆動には大きな利点があるが,これを

実現するためには,電力用半導体デバイスを含む電力変換装置技術,およぴ
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御御技術の発達が必要であった｡

可変速駆動される交流電動棲としては,かご形誘導電動機が小容量から大

容量まで広く用いられている｡他に同期電動棲があるが,同期機は力率,効

率がすぐれるが,構造が複雑で励磁電源を必要とするため,専ら大容量シス

テムに用いられることが多い｡以下,各種産業用途に広く用いられている,

誘導電動機をインバータにより駆動するシステムについて述べる｡

誘導電動機駆動用インバータシステムとして,大別して,囲1.6に示す電

圧形と電流形がある〔20ト〔22〕｡この呼称はインバータの入力,すなわち直

流中間回路が電圧源であるか電流源であるかによって名付けられている｡両

者にはそれぞれ特徴があり,用途に応じて使い分けられている｡はじめに両

者に共通的な動向を述べる｡

インバータに用いられる電力用半導体デバイスとしては,前述のように最

初はサイリスタ(転流ターンオフ形)が用いられた｡サイリスタを用いたイ

ンバータは,転流補助回路としてコンデンサ,リアクトル,補助サイリスタ

等が必要であり,また,転流に要する時間が長くなるため高周波化が発しい｡

このため,サイリスタインバータではPWM(パルス転変詞)制御を全く行

わないか,あるいは出力周波数が低い範囲に限って行うのが通常であった｡

最近,電力用半導体デバイス技術が著しく進歩し,自己消弧形デバイス

(G T Oサイリスタ,パワートランジスタなど)の大容量,高速化が進んで

いる｡インバータに自己消弧形デバイスを用いると,転流補助回路が省略で

き,また高周波スイチッングが可能となる｡この利点をねらって,まず電圧

形インバータにおいて自己消弧形デバイスが多く用いられるようになった

〔23ト〔25〕｡これは,電圧形インバータでは自己消弧形デバイス適用により

容易に転流回路が省略でき,回路構成が簡単になるためである｡自己消弧形

デバイスを適用した電圧形インバータでは,出力波形を改善し,また電圧の

制御性を上げるためにPWM制御が広く用いられるようになっている｡一方,

電流形インバータにおいては,サイリスタ式の場合に用いられている転流コ

ンデンサが負荷無効電力処理機能も兼ねているため,単に自己消弧形デバイ

スに置きかえるということができず,自己消弧形デバイスの適用は電圧形の

方が先行した｡しかし,最近になって,回路および制御が種々工夫され,電
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流形インバータにおいても自己消弧形デバイスを用いる状況になってきてい

る｡また自己消弧形デバイス適用の利点を十分活用するため,電流形におい

てもP WM制御の応用が盛んになりつつある｡以上のように,電圧形,電流

形インバータ ともに,若干の時期のずれはあるが,サイリスタから自己消弧

形デバイス適用へ,また方形波からP WM制御へ,というのが全体的な動向

である｡

ここで電流形インバータ,電圧形インバータのそれぞれの概況を述べる｡

(イ) 電流形インバータ〔26〕

交流可変速システムにおいて,電流形インバータは,比較的簡単な回路構

成で四象限運転が可能で,信頼性,保護性に優れる等の利点があり,数十～

数千kWまでの,中･大容量電動機の可変速駆動に用いられている｡一般に出

力周波数は,商用周波数まで,あるいはそれ以下が多い〔27ト〔29〕｡

サイリスタを用いた電流形インバータは,昭和50年噴から,ポンプ,ブロ

ワなどの省エネルギー運転用として,また鉄鋼プラントのテーブルローラ駆

動用などに使用され始めた｡その後,パワーデバイスの高速大容量化,多重

化やP VM制御などのインバータ技術,ディジタル制御やベクトル制御など

の制御技術等の進展に伴って,電流形インバータは,省エネルギー運転用途

の拡大と高速高精度応答が要求される鉄鋼圧延システムや抄紙機などのプラ

ント制御用に,あるいはクレーン運転用に応用が広まって来ている｡また,

従来,サイリスタが用いられることが多かった電涜形インバータにおいても,

自己消弧形デバイスを応用する開発が盛んになってきているQ

サイリスタインバータは,当初は保守の省力化や据付の便をねらいとして,

圧延テーブル,各種プロセスラインの小容量電動機群の可変速駆動用に使用

され始めた｡例えば,鏑材搬送用テーブルローラにおいては,大きな慣性を

もった銅材の急加減速を必要とするため,電涜形インバータが適している｡

特に減速時に,鋳材およびローラに蓄えられた運動エネルギーを電源側に容

易に回生でき,効率的な制動効果が得られる｡

また,主と して省エネルギーの観点から,プロワ,ポンプなどの大容量の

風力機械･水力機械駆動のための誘導電動機の制御用として,電流形インバ

ータが用いられるようになった｡風力機械･水力機械に対して回転数制御を
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行った場合,流量は回転数に比例し,軸動力は回転数の三乗に比例する｡他

方,ダンパ,バルブを用いた場合は,全閉時でも全開時の50-60%の軸動力

が必要である｡所要の流量を得るために回転数を調整すれば,大幅な運転効

率の向上を図ることができる｡

電流形インバータとして最も多く用いられているのは,図1.6に示す直列

ダイオード形のサイリスタインバータである｡省エネルギーを図るため,誘

導電動機の端子電圧Ⅴと周波数fの比が一定になるように制御してトルクを

ほぼ一定にするⅤ/f一定制御が行われる｡

電流形インバータは,方形波出力が一般的であるが,方形波で駆動される

誘導電動機では,高粛波電流による脈動トルクが発生する｡出力電流に含ま

れる高調波成分を低減して脈動トルクを抑制するための方法として,多重化

とP WM制御がある｡

多重化の方式を表1.3に示す｡多重化は,特に大容量用途におけるトルク

脈動低減に多く用いられる｡N台のインバータを互いの位相を600 /Nだけ

ずらせて運転するもので,方形波インバータの出力には6 £±1次(旦=1,

2,…･)成分が含まれるのに対して,出力変圧器何の多重インバータに含

まれる高調波成分は6N彪±1次成分のみとなる｡その結果,高調波成分を

有する最低次の次数が高くなって,波形が大幅に改善され,トルク脈動が低

減する｡

電流形インバータによる電動機駆動システムにべクトル制御を適用すれば,

高性能制御用にも用いられる〔30〕｡用途としては,鉄錦プロセスライン,抄

紙機ライン〔31〕などに適用されている｡高性能制御用の電流形インバータで

は,低速運転時のトルク脈動を低減するためにP VM制御が行われることが

多い〔32〕｡しかし,電流形サイリスタインバータでは,一般に転流間隔をあ

まり短くできないので,P WM制御は低速時のみに行われ,高速時は方形波

出力とする場合が多い｡

以上述べた電流形インバータには,自己消弧能力の無いサイリスタが用い

られている｡既述のように,自己消弧形デバイスの適用は,電圧形インバー

タにおいて先行しているが,最近,電流形インバータにおいても検討されて

いる〔33〕〔34〕｡
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表1.3 多重化の方式

方 式 基 本 回 路 構 成 出 力 電 流 波 形

単位

インバーク 会C前車Tr崇INV

彗[][｣

変圧器付き

2重接続

ⅠⅣ-1Troo
INV-1[ ｢｢

由
本

史
INV-2+300

｣]｣

INV-2｢-｢し.+.｣｢｢

｣｣L-L′｣｣

出力凸Jqノ
ノ U t

変圧器なし

INV-1
INV-1[ [

斉

卒

｣ ｣｣ ｣

2 重接続 INV-2rr [
｣ ]｣

史
INV-2

出力∩
J~

CONV:コ ンバータ

INV :イ ン㌧バーク

Tr :変圧器
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(ロ) 電圧形インバータ

当初,電圧形インバータたはサイリスタが用いられ,方形波出力が一般的

であった｡出力電圧の大きさは,チョッパまたは制御変換装置で直流電庄の

大きさを制御していた｡電圧形サイリスタインバータでは,転流補助回路に

種々の方式が検討された〔20〕〔35〕｡

電圧形インバータでは,負荷電動機の減速時などのような回生運転が必要

なときに,インバータ個では帰還ダイオードを利用して直流中間回路までの

電力回生が可能であるが,通常の構成では電源側変換装置を介した交流電源

への電力回生はできない｡このため,主として電源回生の不要な用途を中心

に用いられている｡

電圧形インバータの急速な発展は,自己消弧形デバイスおよぴPWM制御

技術の発達によるところが大きい｡小容量から中容量まではパワートランジ

スタが〔36〕,また中容量および大容量にはG T Oサイリスタが多く用いられ

ている〔37〕｡

電圧形インバータとして,一般的な用途には汎用インバータと呼ばれるも

のが多く用いられる〔38〕｡汎用インバータの回路例を図1.7に示す｡フアン,

ポンプの省エネルギー運転や各種自動機械などに用いられ,容量は1-100kVA

程度が中心である｡図1.7の主回路の基本構成は,図1.6の電圧形で自己消弧

形デバイス応用の場合と同じである｡ただし,主回路デバイスはパワートラ

ンジスタが用いられることが多い｡電源側の変換器は通常ダイオード整流回

路を用い,インバータ側はPVM制御を行う｡PWM制御によりインバータ

部で出力電圧制御が行えるため,電源への回生運転を必要としない用途では,

電源側はダイオード整流で良い｡制御回路は,インバータ出力を決めるPWM

制御回路,保護回路,入出力インタフェース回路,運転制御回路などからな

る｡最近は,制御回路はマイクロコンピュータを中心に構成されることが多

い｡

インバータにおけるPWM制御は,変調波と搬送波の比較などの方法によ

って制御信号を作り,出力にパルス幅変調された方形波を得ることにより行

われる｡その特徴とするところは,出力電圧の大きさを等価的に可変制御し,

さらに出力電圧に含まれる高調波(特に低次高調波)を低減できることにあ

ー 21-



図1.7 汎用イ ン′ノベータの回路例
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る｡

PW■M制御には,いくつかの方式があるが,最も普及しているのは,搬送

波比較方式,中でも正弦波の変調波と三角波の搬送波とを比較して制御パル

スパターンを得る方式で,正弦波変調またはサブハーモニック変調と呼ばれ

る〔39〕〔40〕｡その動作原理を図1.8に示す｡図示のように,搬送波の三角波

と正弦波の変調波とを比較して,各アームに与えるゲート信号を得る｡変調

波は,各相のゲート信号を得るために,U相,Ⅴ相,W相それぞれ120度ず

つ位相がずれた正弦波である｡搬送波は通常,三相とも共通である｡各相に

与えるゲート信号を発生する方法を,U相を例にとって説明する｡搬送波と

U相のゲート信号を得るための変調波e｡とを比較して,eUが搬送波より大

のときは,U相の上アームにオン信号,下アームにオフ信号を与える｡eロ

が搬送波より小のときは,U相の下アームにオン信号,上アームにオフ信号

を与える｡その結果,U相の出力電圧は図のⅤ｡のようになる｡Ⅴ相,W相

も同様に動作させることにり,線間電圧Ⅴ｡Vは図示のようにパルス暗が正弦

波状に分布したP WM波形を得ることができる｡

その他に,特定の高調波(一般に低次高調波)を除去するためのオン,オ

フのタイミングをあらかじめ計算して求めておき,そのパターンに従って制

御する方式や〔41〕,電流や電圧の指令値に追従するようにヒステリシスコン

パレータを用いてオン,オフ制御する瞬時値制御方式〔42〕などがある｡

PWM制御法については,いろいろ改良が重ねられているが,今後は,よ

り少ないスイチ･ッング回数でより良い波形が得られる方式や,高調波,損失,

応答などの評価関数を導入して,運転条件に応じて最適化をはかる制御法な

どが検討されると見られる｡

汎用インバータにおいては,電動機の振動,騒音が小さいこと,始動トル

クが大きいこと,小形で低価格であることなどが要求される｡このため制御

回路も種々工夫されており,ワンチップマイクロコンピュータを中心にした

簡単な回路で制御できるような工夫もなされている｡またPVM制御の方法

として,低周波数(低速度)領域では,搬送波周波数が高くできて電流リプル

が小さくなる非同期式変調とし,高周波数領域では出力.を安定にし易い同期

式変調として,所定の周波数で変調方法を切り換える方式も用いられる〔43〕｡
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汎用インバータにおいて,パワートランジスタが多く用いられる理由は次

のように考えられる｡

i)昭和50年代に入ってから,パワートランジスタの電流,電庄容量の拡

大が急速に進み,最近では1200V級,400A赦まで実用可能となった｡

五)大容量のモジュールが開発され,実装面で取り扱いが容易になった0

パワートランジスタを用いた汎用インバータのPWMの搬送波周波数は,

1kHz程度が多く用いられている｡搬送波周波数を高くするに従って,電動機

電流の高調波成分が低減し,トルクリプル低減,電動機効率向上などの利点

があるが,トランジスタのスイッチング損失増加などの不利な点が出てくる｡

汎用インバータの実用上重要な事項として,安定化制御の問題がある｡汎

用インバータでは,一般に出力電圧を周波数に比例させる,いわゆるⅤ/f

一定のオープンループ制御としている｡このような場合,10-30Hz程度の比

較的低周波数域で,特に無負荷,軽負荷時に振動が生じるケースがある｡こ

の振動は上下アームの短絡防止のための休止期間に起因すると言われており,

その原因の解析や振動を抑制する安定化制御回路の検討も行われている〔43〕

〔44〕｡

100kW程度以上の誘導電動機駆動用の電圧形インバータとしては,パワー

トランジスタを並列接続して用いる場合もあるが,GTOサイリスタが用い

られる場合が多い｡それは,この程度の容量になると電動機の定格電圧が高

いものが多いのも理由の一つである｡すなわち,パワートランジスタの定格

電圧は1200V程度が最大であるが,GTOサイリスタは4.5kV級まで,すで

に実現している〔3〕｡

大容量,高電圧のGTOインバータでは,一般にユニットを複数台組み合

わせて多重出力としているが,PWM制御も併用されている〔45〕〔46〕｡

1.1.5 頗変換装置

従来,交流電源に接続される電源側変換装置には,ダイオード整流装置ま

たはサイリスタによる制御変換装置が用いられていた｡しかし,これらの方

式では,電源電流波形は,台形波に近く,低次高調波を多く含んだ波形とな

る｡またサイリスタ変換装置の場合に,出力電圧制御のために位相制御を行
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うが,出力電圧が小さい場合には電源からみた入力カ率(以下,電源力率と

喝す)が著しく低下する｡

ところで,電力変換装置が広く実用されるに従って,それらが電力系兢へ

与える影響が問慈になってきた｡このため,電力変換装置には,電源高調波

(入力電流の高調波成分)低減,電源力率改善の要求が強い〔47〕｡これを実

現するためには他励転流方式では困難である｡

電源側変換装置では,電力の流れは通常は交流電源から直流回路へ向かう

方向である｡しかし,電源回生時には直流回路から交涜電源へ電力が向かう｡

交流を直流に変換する装置の正式用語は｢頗変換装置｣である｡一方,直

流を交流に変換する装置はr逆変換装置｣であり,対応する英語は LIinverter"

であるため,一般にはこれを片仮名にして｢インバータ｣と呼ばれることが

多く,最近では｢逆変換装置｣はあまり用いられない｡ところが,｢願変換

装置｣+｢インバータ｣で[交流→直流→交流コ と変換するシステムの呼称

としては,｢贋変換装置｣と｢インバータ｣とを対にして用いると違和感が

ある｡｢頗変換装置｣の対応英裔は`-rectifier,,であるが,この英語は

｢整流器J(=デバイス+付属品)にも対応しているため,｢頗変換装置｣

を｢レクチファイヤ｣とは呼ばない｡

"converterH は,本来は r逆変換装置｣, r頗変換装置｣等を含む｢(静

止電力)変換装置｣にあたる言葉であるが,｢インバータ｣と対にして,

｢頗変換装置｣を｢コンバータ｣と呼ぷ用い方が,最近使われ始めている｡

｢頗変換装置｣と呼ばれるものでも,単なる[交流→直流]変換のみでなく,

回生(逆変換)動作を頻繁に行ったり,高性能なパルス幅制御を行ったりす

るものには｢コンバータ｣と言う呼び方の方がぴったりする｡本論文でも,

このような考えで｢コンバータ｣を用いることとする｡

コンバータ(電源側変換装置)に,力率向上や高調波低減の要求が強くな

るに従い,強制転流,自己消弧形デバイスやP VM制御を適用する方式の開

発が盛んになってきている｡

コンバータにも,インバータと同様に電圧形と電流形とがある｡コンバー

タをこのように区分する呼び方は用語として確立されたものではないが,慣

用的にはかなり広く用いられている｡コンバータの直流側が等価的に電圧渡
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として動作するものは電圧形コンバータ,電流源として動作するものは電流

形ユンバータと呼ばれる｡ただし,両者の中間的な特性であって,明確にど

ちらと区別できない型式のものも存在する｡通常,電圧形インバータの場合

には電源側は電圧形コンバータが,また電流形インバータの場合には電源側

は電流形コンバータが用いられる｡

強制転流による電圧形高力率コンバータとして,前述(1.1.3)の車両用

インバータの電源側用に開発されたコンバータがある｡西ドイツでは16(2/3)

Hz,15kVの車両専用の交流給電系が広く普及しており,電源設備容量や消費

電力低減のために高力率化が強く望まれている｡これに対処するため,図1.9

に示すように,強制転流方式で,約200Hzの搬送波周波数でPV■M制御を行

い高力率化をはかった｢四象限変換幕Jを搭載した機関車が開発されている

〔16〕｡しかし,強制転流による方式は,回路や制御が複雑になるため,広く

普及するには至っていない｡最近では,自己消弧形デバイスを用いる方式の

開発が検討されている〔48〕｡

自己消弧形デバイスとPWM制御を応用して電源力率や電源高前波を改善

した電圧形コンバータとして,図1.10に示すように,電圧形インバータと同

じ主回路構成としたものがある〔49〕｡電圧形コンバータの制御回路は,直流

回路電圧を制御するためのAVR(電圧調整器),コンバータ入力電涜の力

率を制御するP F C(力率調整器),コンバータ入力電流がその指令パター

ン信号に追従するように制御するためのA C R(電流調整器),およぴPVM

制御回路などより構成される｡そして交流入力電涜を正弦波状に制御し,そ

の大きさと位相を制御して電源力率を1に保つ｡また自己消弧形デバイスを

高周波スイッチングして,電源高調波を小さく している｡さらに,このコン

バータは,無効電力制御ループを付け加えることによって,入力電流を正弦

波状に保ったままで無効電力を制御することが可能である〔50〕｡

この方式の電圧形コンバータは,電圧形インバータと対にして用いられる

ことが多い｡このコンバータでは主回路動作の原理から,直流電圧制御範囲

の最小値はダイオード整涜による電圧で決められ,それより低い電圧を出力

することはできない｡したがって,直流負荷(例えば直流電動機)の制御に

通常必要とされる低電圧から定格電圧までの連続制御はできない｡
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(a)主回路構成
4q-S:四象限変換器

WR :イ ンパーク

(b)四象限変換器の回路構成

図1.9 四象限変換器を塔載した機関車の回路構成

-
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コンバータ部 インバータ部

ASR:自動速度調整器 PG:パイロット発電機

IM:誘導電動機 fs:すべカ周波数

図1.10 電圧形GTOコンバータの応用例
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次に電流形コンバータとしては,強制転流による高力率電流形コンバータ

の分類に属するものとして,強制消弧方式がある｡図1.11に示すように,こ

の方式は,コンバータを強制転流可能な構成とし,点弧角がαの場合に,β

≒冗-αで強制消弧することによって,力率を改善するものである〔51〕｡車

両において,単相ブリッジ回路で直流電動横を駆動する方式として実用化さ

れており,セクター制御とも呼ばれる〔52〕｡

電流形コンバータにおいても,強制転流から自己消弧形デバイスを適用す

る方式へ,開発の重点が移ってきている｡高力率電流形コンバータにおいて

重要な問題として,電流遮断時における電源側インダクタンスの蓄積エネル

ギーの処理がある｡強制転流方式においては,このエネルギーのかなりの部

分は転流コンデンサに吸収され,あまり重大な問題とはならなかった｡しか

し,自己消弧形デバイスの場合には転流コンデンサが無いため,これをうま

く処理しないと通電庄等の問題を生じる｡この解決法として,図1.12に示す

エネルギー吸収回路や〔53〕〔54〕,PVM制御法〔55〕についても検討されてい

る｡

1.2 研究の目的

以上の背景をもとに考えると,車両駆動や各種産業用途における電動機駆

動用の電力変換装置に対する要求は,単に可変速制御ができるというだけで

なく,種々の高度な要求が強くなってきている｡それらの要求としては,電

動機の損失や騒音を低減するために,出力電圧･電流の高調波成分が小さい

こと,電源に壊乱を与えないために入力電流の高裔波成分が少なく,また電

源力率が良いことなどである｡さらに,変換装置が用いられる状況に適合す

るために,付属機器が少なく,変換装置が小型軽量化できることも重要な条

件である｡

このような要求に応えるためには,変換装置に用いる電力用半導体デバイ

スとして,従来のサイリスタ(転流ターンオフ形)を用いるのでは実現困難

であり,転流補助回路が不要な自己消弧形デバイスの適用が必要である｡し

かも,比較的大容量の変換装置に適用できるデバイスで,1kHz程度以上の高

周波スイチッング動作が可能なデバイスが,経済的に入手できることが望ま
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(a) 回路構成

電 圧

電 流

(b)動作波形

図1.11 強制消弧方式コンバータ
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図1.12 電流形コンバータの転流エネルギー吸収回路
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れる｡最近のG T Oサイリスタの著しい進歩により,このようなことの実現

の可一能性が高くなってきた｡

ところで,上述のような要求を満たす変換装置を開発するためには,多く

の課題がある｡まず,G T Oサイリスタのゲート駆動回路,スナバ回路,直

並列接続などのデバイス利用技術がある｡また,変換装置制御技術として,

P WM制御技栂,電圧･電流制御方式などがある｡

本研究の目的は,これらの技術課題を解決して,電車駆動用や各種産業用

途における電動機駆動に適した,入力･出力の電圧･電流の高調波成分が小

さく電源力率が良い,高性能の電力変換装置を開発することである｡

1.3 論文の構成

本論文は,G T Oサイリスタを応用した新しい電力変換装置の開発に関す

る研究の結果をまとめたもので,全体で五つの章よりなる｡

第1章は緒論で,車両駆動や各種産業分野における電力変換装置の国内外

の状況,ならびにそれらを踏まえた本研究の動機と目的について述べる｡

第2葦は,電車駆動用電圧形G T Oインバータの開発について述べる｡内

容は,大容量G T Oサイリスタの動特性評価とデバイス利用技術の開発,

G T Oインバータによる電車制御方式の開発,G T Oインバータの保護方式,

総合性能検証結果などである｡

第3章は,誘導電動機駆動用の正弦波出力電流形G T Oインバータの開発

について述べる｡内容は,電流形インバータでP VM制御を行って正弦波出

力を得るための主回路と制御方式,スパイク電圧の解明とその低減方法,出

力波形を正弦波にする方法の解析および実験による検討,さらにこのインバ

ータによる誘導電動機駆動特性などである｡

第4章は,P WM制御G T Oコンバータの開発について述べる｡内容は,

まず三相ブリッジの3アームにG T Oサイリスタ,残り3アームにサイリス

タを用い,G T Oサイリスタに等パルス暗のパルス幅制御を行って高力率で

直流出力電圧の制御性が良い方式を開発したこと,G T Oサイリスタのター

ンオフ時の通電庄の解明とその抑制法,エレベータ制御に適用した試験結果

などについて述べる｡続いて,正弦波入力電流形G T Oコンバータの開発に
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ついて述べる｡電流形コンバータでPWM制御を行って,入力電流を正弦波

化する七めの主回路と制御方式,出力直流電圧の制御と入力電流波形の正弦

波化を両立する制御方式,正弦波出力電流形インバータとの組み合わせ特性

などである｡

第5葦は結論で,以上の研究を総括して結論としてとりまとめている｡
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第2董 卓両駆動用電圧形G T Oインバータ

2.1 はじめに

車両駆動システムにおけるインバータ制御化の背景については第1章で述

べた｡ここでは,GTOインバータ開発の直接の動機となった小型地下鉄の

必要性を中心に述べる｡

地下鉄は都市空間の有効利用の点から,他の交通手段にない利点をもつ｡

しかし,地下鉄建設には莫大な費用がかかり,最近では1km当たり200-300

億円と言われ,その70%はトンネル工事費である｡このため,トンネル断面

積を従来の50%程度に小さくして,建設費を低減しようという構想があるQ

トンネル断面が小さくなるのに伴い,車両も小型化が必要となるが,客室ス

ペースは従来形とほぼ同じにすることが望まれている｡このため,床下機器

を小型化して低床化し,また屋根上機器も小型化する必要がある｡

電車の駆動には省エネルギー効果の大きいチョッパ制御方式がかなり普及

してきたが,可変周波数のインバータにより誘導電動機を駆動する方式にす

れば,小型化にとって有利であり,その上,無整流子化や粘着性能の向上が

期待できる｡一方,最近の電力用半導体デバイスの進歩は目覚ましく,強制

転流回路が不要なGTOサイリスタを電車制御に適用することが可能な状況

となってきた｡インバータをG T Oサイリスタで構成すれば,装置の一層の

小型･高効率化が可能である｡

これらの状況から,大阪市交通局において,製造業者と共同で検討し,小

型地下鉄電卓用のG TOインバータおよび誘導電動機を試作して,現地で走

行試験を行うことが計画された｡

車両の駆動に誘導電動機を用いる方式の開発は,第1章に述べたように欧

州において先行したが,わが国においては,昭和53年に,1000kVAサイリス

タインバータ(電圧形)と誘導電動機(130kW 4台)が試作され,東京都の営

団地下鉄において現地走行試験が行われた〔1〕｡

しかし,本格的な開発の活発化は,G T Oサイリスタが急速に進歩した最

近になってからである｡
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2.2 電車駆動用G T Oインバータ〔2〕

2.2.1 小型地下鉄計画

車両の駆動にインバータ制御誘導電動機を用いると,図2.1に示すような

特長が得られる｡インバータ式車両の開発が先行した欧州においては,直流

電動機の整涜子片間のフラッシオーバが多いことから,整涜子がなくてフラ

ツシオーバの心配が無いことがインバータ制御の進められた第1の理由とさ

れている｡しかし日本においては,高温多湿の気候のため整流子片間のフラ

ッシオーバが少ないこともあり,この点はあまり問題にされていなかった｡

そして,もう一つの特長である粘着性能の向上が注目され,列車編成中の電

動車と付随車の比率(MT比)を下げることによるコストの低減,および回

生率向上による省電力化などを目的に開発が進められた｡

誘導電動機のトルクは垂隙磁束と回転子に涜れる電流によって発生する｡

トルクを制御するには磁束および回転子電流を制御すればよい｡これらを制

御することにより,電動機停動トルクの範囲内で任意のトルク特性が得られ

る｡

直流直巻電動機で駆動される車両と同様な加速特性を得るパターンを図

2.2に示す｡定トルク領域ではすべり周波数を一定に保ちながら定電流制御

をする｡この間Ⅴ/f(電圧対周波数比),すなわち磁束は一定に保たれて

おり,直流電動横での全界磁領域に相当する定トルク加速特性となる｡イン

バータの出力電圧が最大値に達するとすべり周波数を増してゆき,定電流制

御を続ける｡この領域は走出力領域であり,直流電動機の弱め界磁制御に相

当する｡すべり周波数が停動トルクで制限される限界に近づくと,それ以後

はすペリ周波数を一定として周波数だけを上鼻させる｡この領域では速度が

増すに従い,磁束および電流が共に減少し,直巻特性となる｡

すべり周波数を負とすれば,回転子電流の位相が反転してブレーキトルク

を生じ,回生ブレーキ制御が可能である｡回生ブレーキの制御は,高速から

低速へ向かって力行制御の逆をたどってゆく制御となる｡

このような制御を行うためには,誘導電動機に加える電圧および周波数を

広範囲に制御する必要があり,可変電圧･可変周波数の電源が必要である｡

このためのインバータ方式としていくつかの方式があるが,直流架線の電気
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車を前提とした場合,次に述べる理由により,電圧形P WMインバータ方式

が適すると考えられる｡

(1) インバータ自身で電圧制御と周波数制御が可能であり,回路構成や

力行･回生の切換制御も簡単である｡

(2) 電流平滑リアクトルが不要であり,効率が良い｡

(3) p MW制御の搬送波周波数を高くすることによ り,トルクリプルを

十分小さ くできる｡

大阪市交通局の小型地下鉄計画の断面を,従来形と比較して囲2.3に示す｡

小型地下鉄用の電車として,｢誘導電動機を用いたG T Oインバータ制御電

車｣を試作開発することになった｡インバータに使用するデバイスとして,

従来,車両用に多く用いられていた逆導通サイリスタと,最近進歩が著しい

G T Oサイリスタが考えられる｡G T Oサイリスタは自己消弧権能をもつの

で,転流コンデンサや転流補助サイリスタが不要である｡このため,次のよ

うな利点がある｡

(1) オン時間,オフ時間の限界値を従来より小さくできるので,インバ

ータ周波数,スイッチング周波数を高めることができ,制御性能が向

上するQ またパルスモード切り換えが円滑にできる｡

(2) 電流遮断性能(転流能力)は電源電圧の影響を受けない｡この特性

は架線電圧が大幅に変動する車両用として好適である｡(転流回路付

インバータを用いる場合は,電源電圧変動を考慮してあらかじめ転流

能力に余裕を･もたせた設計を行う必要がある｡)

(3) 誘導障害の主因となる転流電流が存在しないので,信号系への直達

ノイズ(空間を伝播して直接伝わるノイズ)が小さい｡

(4) 転流損失がなくなり,代わりにゲート損失,スイッチング損失が増

加するが,全体的に損失が減少し変換効率が向上する｡

(5) 主回路構成が簡単になり,装置が小型･軽量化できる｡

以上のような点を総合的に判断してG T Oサイリスタを採用することにした｡

2.2.2 G T Oインバータの仕様

小型地下鉄電車として計画された主要諸元を表2.1に示す｡電動車Mと付
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a) 在来地下鉄

単位:m

b) ′｣＼形地下鉄

図2.3 在来地下鉄と′J､形地下鉄の断面
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表2.1 ′J＼塾地下鉄用電車の主要諸元

ノ佑 二項 目 内 容

1 編 成 T-M-M-T (M:電動車,T:付随車)

2 路 線 条:件 軌間1,067m(又は1,435郡m)

3 運 転 条 件 路 線 長･ 10 km

平均駅間距離 1km

最高運転速度 70 km/h

平 均 速 度 40 km/h

表 定 速 度 30 kn/b

加 速 度 2.5 km/h/sec

直通平担200
減 速 皮(常 用) 2.5 km/h/sec

痴乗車まで一定
(常用最大) 3.5 kIlレ/h/sec

(非 常) 4.5 km/h/sec

4

(1)

‖

車両寸法

‖

車 体 長 さ 12,000mm

.車
体 巾 2,450m

.

l

但)

(3)

(4)

(5)

(6)

(7)

】 t車 体 巾 2,450m l

車体高さ(レール面上) 2,950m

自重および定員 車 種 自 重 定 員

M 車 23ton 9 0人

T 車 18ton 80人

乗 車 率 最大 200痴,平均100痴

制 御 種 別 常用制御 電空併用回生ブレーキでTc車分負担

非常制御 空気ブレーキ

電車線電圧 DC750V

台 車 ホイ ールベース 1900m孤

車輪径 620爪孤¢

歯車比 1台車1モータ方式直角カルク■ン 49/8 =6.13

床下機器高さ 制御装置 高さ 550m以下

寸法制限 主電動機 1トラック1モータ方式 500角×755I｣
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随車Tがそれぞれ2両のT-M-M-T編成である｡直読架線電圧は750V,

最高'運転速度70km/h で,回生ブレーキ付き(電気制動と垂気制動の併用)

である｡小型地下鉄用なので,車両寸法,重量等は従来の地下鉄電車よりも

小さくなっているが,特に床下機器高さ寸法制限は制御装置および主電動機

ともに従来の地下鉄電車に対して約30%滅と技術的に非常に厳しい要求であ

る｡

これらに基づいて決定した主電動機(誘導電動機)の諸元と特性を表2.2

および図2.4に示す｡誘導電動機容量は,電動車1台当りの電動機数を2台

(1台車1電動横)として,所要の走行性能を満足するための牽引力から,

1電動機当り160kWと決めた｡誘導電動機の定格電圧Vt(実効値)は,電車

線電圧の定格値750Vおよぴ1パルス制御時のインバータ変換効率を95%と

して

vt=75｡×∠蚤×｡.95=550(Ⅴ)了【

(2.1)

とした｡定格電圧(Ⅴ､=550V)における誘導電動機のすペリに対する電流

および牽引力(ブレーキカ)特性は図2.4に示すとおりである｡

力行および回生ブレーキ時のノッチ曲線,すなわち加速度および減速度を

ともに2.5km/h/sとした場合の,電動機1台当りの電流対速度,電流対牽引

力(ブレーキカ)の特性を図2.5に示す｡力行,回生ブレーキともに,誘導

電動機の定格周波数以下では電動機電流を,定格周波数以上ではすべり周波

数を勧御するも.ので,誘導電動機1台当りの最大電流は力行時(200%荷重)

の320A(実効値)と掌る｡

本研究の結果決定した制御装置すなわちG T Oインバータの主要諸元を表

2.3に示す｡G T Oインバータの負荷は160kW誘導電動機が2台並列接続され

たものであり,インバータ制御容量最大値は約600kVA(√て×550V X320A X2)

となる｡

G T Oインバータによる電車制御システムの構成を図2.6に示す｡また,

このインバータの開発課題としては,G T Oサイリスタデバイス利用技術,

主回路･装置技術,制御方式,保護方式一など多岐にわたるが,主要な課題を

表2.4に示す｡この内容については,それぞれ2.3,2.4,2.5の各節で述べる｡
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表2.2 主電動機の主要諸元

ノ拓
駆動方式

項目
1･トラック1モータ方式

1 方 式
-

3相誘導電動機

2 定 格 1 時 間

3 出 力 160 klへ7

4 定 格 電 圧 AC550V(電車線電圧DC750V時)

5 定 格 電 流 210A

6 定格同期周波数 6 3Hz

7 定 格 ス リ ッ ブ 3多

8 定 格 回 転 数 1,833rpm

9 極 数 4

10 冷 却 方 式 自 己通風方式

11 絶 縁 種 別 H種(無溶剤絶縁)

12 速 度 制 御 範 囲 0～3,675rpm(車輪径=620m≠)

13 過 速 度 試 験 6,000rpm2分

14 重 量 約750kg
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表2.3 G T Oインバークの仕様

表2.4 GTOインバークの開発課題

項 目 課 題

デバイス利用技術

スナパ回路

ゲート回路

並列接続

.主回路技術及び装置技術

インタクタンス低減

フロン冷却方式

誘導障害低減実装法

制 御 方 式

制御安定化

高粘着制御

保 護 方 式
ー相短絡時の保護方式

過負荷(過電流)時の保護方式
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インバータは誘導電動機の速度制御を行うために,P MW制御によ り可変

電圧,可変周波数の交涜を出力する｡その動作の原理と しては,インバータ

は3鼠(三相)のスイッチで三相出力端子U,Ⅴ,Ⅴを直流端子の◎または

0に切り換える装置で,出力(電圧)のパルス転が正弦波の振幅に比例する

ようなタイ ミングでスイッチの切り換えを行う｡

P MVインバータでは,電動樵電流のリプルを抑制し,一方,スイッチン

グ回数が過大にならないようにするために,インバータ周波数に対してパ`ル

ス数を段階的に切り換える｡その模様を図2.7に示す｡円滑なトルク制御を

行うために,パルスモード切換時にインバータ出力電圧の基本波の大きさと

位相を連続的に保つように制御する｡各パルス数において,インバータ出力

電流をシミュレーションを行って求めた波形を固2.8に示す｡また,このシ

ミュレーション波形から得られた,各パルス数におけるインバータ出力電流

の脈動の最大値を図2.9に示す｡図は,誘導電動横の電流を最大起動電流

(640A)として求めたものである｡この結果から,インバータ出力電流の脈

動の最大値をG T Oサイリスタの遮断耐量から決まる所定値以下に抑えると

ともに,P MV制御における最小オフ時間確保を考慮してパルス切換時点が

決定され,各パルス数におけるスイッチング周波数が定まる｡その結果を表

2.5に示す｡これより,最大スイッチング周波数は,23日z,27パルス時の621

Hzである｡

インバータの各アームに要求される電流遮断能力は,下記項目を考慮した

電流ピーク値で決まる｡

(イ) 架線電圧最大値におけるインバータ出力電流の脈流最大値

(ロ) 架線電圧急増時やパルス切換時における過渡変動を含めた電流制御

系の制御誤差

(ハ) 電流遮断能力余裕

図2.9に示す計算結果から,架線電圧750Vにおけるインバータ出力電流の

脈動最大値は1100Aである｡これに,上記(イ)(ロ)(ハ)をそれぞれ1.13(850

V/750V),1.15,1.10として,インバータ出力電流のピーク値を求めると,

1100×1.13×1.15×1.1≒1600(A)

となる｡
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表2.5 パルス数とインバークのオン･オフ制御周波数との関係

パルス数

2 7 15 9 5 3 1

インバーク出力

周波数

Hz Hz Hz Hz Hz Hz

3～23 23～40 40～51 51～59 59～63 63～125

イ ンバ｢クの Hz Hz Hz Hz Hz Hz

オン･オフ

制御周波数

81～621 345～600 360～459

●

255～295 177～189 63～125
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インバータの各アームをG T Oサイリスタで構成するとして,電流遮断容

量1600Aを一つのデバイスでもっことはこの開発着手時点の技術からは無理

な状況で,1000Aのデバイスを2個並列接続することに決定した｡このよう

にすれば,並列デバイス問の電流不平衡率を20%以内に抑えれば良いことになる｡

一方G T Oサイリスタの電圧耐量は,G T Oサイリスタのターンオフ後に印

加されるピーク電圧から決められる｡フィルタコンデンサ電圧最大値を1000

V,スナバコンデンサの過充電電圧を1100Vとすると,ピーク電圧は2100V

となり,G T Oサイリスタの耐圧はこれに約20%の余裕をみて2500Vとした｡

このようにして,G T Oサイリスタの開発目標は2500V,1000Aと決めて,

インバータ装置開発と並行してデバイス開発が行われた〔3〕〔4〕｡

G T Oインバータ回路の構成を囲2.10に示す｡並列接続によって電流容量

を増すための方法としては,インバータ装置を並列接続する方法やデバイス

を直接並列接続する方法(ダイレクトパラレル)もあるが,後述(2.3.2項)

の検討結果より電流バランサを用いる方法とし,フリーホイールダイオード

やスナバ回路は各デバイス毎に付けた｡また,インバータが転流失敗して電

源短絡状態になる場合の過電流抑制のためのアノードリアクトルを図示のよ

うに各アームに挿入している｡このリアクトルのインダクタンス値は,G T O

サイリスタの過電流耐量(Ⅰ2t耐量)から決める必要がある｡並行して開

発するデバイスのⅠ2t耐量を,既存のデバイスから推定して52000(A2s)と

仮定し,電源電圧850Vにおいて転流失敗が起きた場合にG T Oサイリスタ

に流れる電流がⅠ2t耐量以下になる条件から,リアクトルの値をL=5JIH

と決めた｡

2.3 G T Oインバータ要素技術の開発

2.3.1 ゲート回路

インバータに使用する2500V,1000AのG T Oサイリスタの定格,特性を

表2.6に,外観を囲2.11に示す｡通常,G T Oサイリスタではターンオフ特

性を良くするために,nベナス層へ金のドーピングが行われるが,その結果

オン電圧が高くなる｡ここで用いたG T Oサイリスタでは,金のドーピング

を行わないでアノードエミッタを短絡する構造を採用することにより,ター
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誘導電動機(160kWx2)

図2.10 GTOインバーク主回路構成



表2.6 2,500V,1,000A GTOサイリスク

(GFPlOOOB25)の電気的特性

項 目 性 能

ピーク繰返しオフ電圧 2,500V

繰返し可制御電流 1,000A

非繰返しサージ電流 7,000A

ピークオン電圧 1.8V (TYP)

ゲートトリガ電流 600mA(TYP)

ターンオン時間 10 〝s

ターンオフ時間 25 〝s

最大動作接合温度 125℃

荘)略語説明 TYP(TypicalValue)

図2.11 2,500V,1,000A GTOサイリスクの外観
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ンオフ時間が短く,かつオン電圧が低い特性を得ている｡

G T Oサイリスタの特性およびインバータ装置の要求より,必要なゲート

電流は図2.12および表2.7に示すようになる｡ゲート電流は二つの部分,オ

ンゲート電流とオフゲート電流からなり,オンゲート電流はさらに狭幅ゲー

ト電流と広幅ゲート電流よりなる｡ターンオフゲート電流は立ち上がりとピ

ーク値が大きいことが必要で,このため本研究では,漏れインダクタンスの

小さいパルストランスの開発を含めてゲート回路方式について種々検討した｡

まず以下のような方式について検討した｡

(イ) 当初は,開発中のG T Oサイリスタの所要広幅オンゲート電流が大

きいことが予想された｡そこで,電力損失低減のためにG T Oサイリ

スタのアノード電圧を検出して,電圧が低下している時(電流が流れ

ている時)は広幅オンゲート電流の供給を止める｡

(ロ) オフゲート電流供給回路の電力損失低減とG T Oサイリスタのゲー

ト電力損失低減のため,ゲート･カソード間電圧を検出して,アノー

ド電流遮断後直ちにオフゲート電流の供給を止める｡

(ハ) オフゲート電流の立ち上がりを早くするため,および,上記(イ)

(ロ)の回路を付けるために,高圧部(主回路電位)に電源を置く方式と

する｡

ところが,G T Oサイリスタの試作後特性が明らかになり,オンゲート電

流は当初の予想より小さく,またゲート電力損失の許容値はかなり大きいこ

とがわかった｡そこで,ゲート回路を簡素化して信頼性を向上させるため,

上記(イ),(ロ)はやめることにして,図2.13に示す方式を試作した｡この方

式で試験した結果,基本的な回路動作の点は特に問題は無かったが,主回路

と組み合わせた試験において次のような問題が生じた｡

(i) 主回路動作上必要な最小オン･最小オフ期間が確保されない｡

(五) 主回路の電位変動等の誘導ノイズにより,ゲート回路が誤動作す

ることがある｡

以上の問題に対して原因究明と対策を検討した｡その結果を表2.8に示す｡

これらの問題点の解決によりゲート回路の動作は良好になった｡
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()内は開発当初の予想値

図2.12 必要なゲート電流波形(2個並列素子分)

表2.7 ゲート回路の仕様

項 目 仕 様

狭幅オンゲート電流
尖 頭 値 4 0 A

上 昇 率 10 A/〟S

広幅オンゲート電流値 4 A

オフゲート電流

尖 頭 値 600 A

上 昇 率 30 A/ムs

供給電荷量 6000
′`C

最■ 大 動 作 周 波 数 621 Hz

最 小 オ ン 期 間 100 〟S

最 小 オ フ 期 間 300/上S
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表2.8 ゲート回路の問題点と対柴

N0. 問 題 点 対 策

H

備考

田 ノイズで誤動作

‖
l

パルストランスを使用して絶縁した状態 図2.13の

でゲート信号を与える｡ ①,(妥の部分

ON,OFFパルス発生用トランジスタ

Trl､Tr2のベース回路に遅れ要素を

追加｡

⑤,⑥の部分

2 日小オン時間(100′ヱS) ONパルス(狭幅)発生回路のフリーホ ⑧の部分

を確保できない｡ イールサイリスタTh2 を省略｡

i
重oFFパルス発生回路におけるフリーホ
H

⑨の部分

小オフ時間(300′JS)

確保できない｡

イールサイリスタThlのゲート電流の

減衰を速める｡(ゲート回路の低インピ

ーダンス化)
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2.3.2 デバイス並列接続

インバータのアームのピ｣ク電涜は前述のように1600Aである｡一方,

G T Oサイリスタの可制御電流は1000Aであるため,デバイスの並列接続が

必要である｡インバータ装置を並列接続する方法もあるが〔5〕〔6〕〔7〕,この

方法は一般にシステムの信頼性向上のために冗長運転する場合や,並列運転

するインバータの間に位相差をもたせて出力波形を改善するなどの高性能化

の要求がある場合に適する方法である｡単に電流容量増加のための並列接続

には,デバイスの並列接続が簡単で,装置の小型化に適する｡

デバイスの並列接続方式として,アノードおよびカソード端子を直接並列

接続する方式(ダイレクトパラレル)と,電流バランサ(リアクトル)を介

して接続する方式が考えられる｡また電流バランサを用いる方式では,スナ

バ回路を一括して接続する方式と,スナバ回路を各G T Oサイリスタ個別に

接続する方式が考えられる｡これらの方式を図2.14に示す｡

直接並列接続は,中小容量のデバイスの場合には可能で,構成的には最も

簡単である｡これについては,次のような検討が行われた〔8〕｡

スタッド型パッケージの中容量デバイスで,オン電圧やターンオン,ター

ンオフ時間のばらつきと電流不平衡の関係について検討しているこ その結果

では,電流不平衡は並列2デバイス間のゲート回路の結合の状厳に大きく依

存する｡二つのデバイスの各ゲートにそれぞれ(等しい)インピーダンスを

接続して両デバイスのゲートに独立のゲート電流が流れるようにするゲート

分離法では,デバイスのオン電圧やターンオン,ターンオフ時間のばらつき

に応じて,かなり大きな主電流の不平衡が生じる｡

並列接続する二つのデバイスのゲート端子間をインピーダンス要素を介さ

ないで直接接続するゲート結合法では,電流の平衡化作用が働く｡この方法

においても,オン電流の不平衡は主としてオン電圧のばらつきで決まり,ゲ

ート結合の効果は小さい｡しかし,ターンオン,ターンオフ時の過渡時にお

いては,ゲート結合法ではゲート電流が動作の遅れているデバイスに多く流

れるように横流が生じ,主電流の過渡時の不平衡を抑える｡この場合におい

て,カソード配線の抵抗とインダクタンスが非常に重要で,これらにばらつ

きがあると,ターンオン,ターンオフ時の電流不平衡が生じる｡配線インピ
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b)直接並列接続 ㈲ 電流バランサ付

スナバ回路一括接続

(c)電流バランサ付

スナバ回路個別接続

図2.14 G TOの並列接続回路
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ーダンスのばらつきを無くするために,並列2デバイスを対称的な配置,配

線にすることが必要である｡このような方法により,オン電圧のばらつきが

小さい組み合わせになるように選別すれば,ターンオン,ターンオフ特性に

ついては選別することなく,直接並列接続が可能である｡

スタッド型の中容量デバイスについては,上述のように直接並列接続が可

能であるとの検討結果があるが,大容量のG T Oインバータでは平型パッケ

ージの大容量デバイスを用いる必要がある｡大容量デバイスの場合には,単

体のターンオフタイムが揃っていても定常導適時にオン電圧にわずかの差が

あると,ターンオフ時に電流集中が起きる｡一例として,図2.15(a)に示す

ように,定常時に電流が平均値に対して10%のずれがあるケースで,ターン

オフ時には電流集中により60%のずれが生じた｡なお,図2.15(b)(c)にはそ

れぞれアノード電圧とオフゲート電流を示す｡これらの結果より,G T Oサ

イリスタの特性のばらつきからみて,今回の装置では直接並列接続は困難と

結論した｡

そこで電流バランサを用いる方式について検討した｡図Z.14(b)のスナバ

回路一括方式では電流バランサの漏れインダクタンスのため,スナバ回路で

の通電庄の吸収が難しい｡またフリーホイールダイオードが逆回復するとき,

電流バランサの漏れインダクタンスのためにG T Oサイリスタに逆電圧が加

わる｡そして逆回復が終了して再び候電圧が印加される時,G T Oサイリス

タが誤点弧するおそれがあることがわかった｡このため,同国(c)のように

スナバ回路とフリーホイールダイオードは各デバイス毎に個別に接続するこ

とにした｡

次に電流バランサの所要の電圧時間積を求める｡ターンオフ時のスパイク

電圧波形を国2.16に示すように三角形で近似すると,ターンオフ時に電流バ

ランサに印加される電圧時間穣は次式となる｡

△ t｡rr

Ⅴ･t =△t｡rf･Vp(1- (2.2)
2 T r

ここで,△t｡rrはターンオフ時間のずれ,Vpはスパイク電圧の波高値,

Trはスパイク電圧波形を三角形で近似した時の時間で,アノード電流下降

時間(フォールタイム)に相当する｡
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図2.15 直接並列接続時の動作波形
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図2.16 ターンオフ時のアノード電圧波形と

電流バランサに印加される電圧･時間積

(
S
ミ
･
A
)

華
提
督
出
田

0
0 0.5 1.0 1.5

ターンオフ時間のずれ △t｡ff(〟S)

2.0

図2.17 ターンオフ時間のずれと電圧時間積の関係
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ターンオフ時間のずれと電圧時間積の関係について,(2.2)式による計算

結果と実験結果を対比して図2.17に示す｡両者は良く一致しており,この期

問での電圧時間積は(2.2)式で計算できる｡■

電流バランサに必要な電圧時間積としては,(2.2)式で表わされるターン

オフ時の他に,ターンオン時および導適時の電圧時間積が必要である｡これ

らを合わせると,

Ⅴ･t=VD･△t｡｡+△VT･T｡n+△t｡ff･Vp(1-
△t｡rr

2Tr
) ……･(2.3)

ここで,VDはターンオン前のG T Oサイリスタのアノード電圧,△t｡｡

はターンオン時間の差,△VTはオン電圧の差,T｡｡はG T Oサイリスタの

導適時間である｡

インバータの試作に先立って,2500V,1000AのG T Oサイリスタの並列

接続動作試験を行った｡結果の波形を図2.18に示す｡同国(a)のターンオン

時の波形に示すように,ゲート電流は良く揃っており,ターンオン時間は

0.5〝Sずれているが,電流バランサによりアノード電流は平衡している｡ま

た,同国(b)のターンオフ時の波形に示すように,オフゲート電流は良く揃

っており,アノード電読も平衡している｡ターンオフ時間が0.7〟Sずれてい

るが,電流のとび出しは無い｡またアノードピーク電圧は140Vずれている

が,これは次式の理論値△Ⅴ｡と良く合っており,また許容値以内であるた

め問題はない｡

△V D=

IT･△ t｡rr

Cs
(2.4)

ここで,ITはG T Oサイリスタの遮断電流,Csはスナバコンデンサ容量

である｡

2.3.3 スナバ回路

1相分のインバータ回路とG T Oサイリスタがターンオフする時の動作波

形を図2.19に示す｡G T Oサイリスタは従来のサイリスタと異なり自己消弧

機能を有し,オフゲート信号によって消弧する｡G T Oサイリスタに流れて

いた電流が消滅する時間(フォールタイム)は1JIS程度の短時間であり,

そのためオフしたG T Oサイリスタにはスナバ回路のインダクタンス分によ
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るスパイク電圧や,主回路の配線インダクタンス分に蓄えられたエネルギー

によるはね上がり電圧が印加される｡

G T Oサイリスタのターンオフ耐量試験結果から,スパイク電圧は450V

以下に抑える必要があることがわかった｡このスパイク電圧には,スナバ回

路の寵線,部品のインダクタンスの影響が大きい｡従来からのスナバ回路技

術を単に適用するのでは,このインバータにおけるスパイク電圧は表2.9に

示すように840Vにも達する｡そこで,これを低減するための方法について

検討した｡

まず,デバイス冷却方式としては,従来,車両用サイリスタ装置で多く用

いられていたデバイス浸譲形フロン冷却方式とすることで考えた｡しかしな

がら,この方式ではフロンタンクの大きさを大きくしないためにスナバコン

デンサをタンクの外に出す必要があり,そのためスナバ配線が長くなってこ

の部分の電圧のみでスパイク電圧許容値をこえる｡そこでデバイス外置き形

フロン冷却方式を開発した〔9〕｡そしてスナバダイオードは電極を兼ねた冷

却片に直接ねじ込む方式とし,スナバコンデンサも真近に配置して配線の短

縮をはかった｡

次にスナバコンデンサの内部インダクタンス低減について検討した｡スナ

バコンデンサの内部インダクタンスも配線インダクタンスと同様の影響を与

える｡そこでコンデンサ築造者の協力を得て,コンデンサ内部エレメント配

置を工夫したコンデンサを試作した｡その結果を図2.20に示す｡図示のAタ

イプ(従来方式)からCタイプにすることにより,内部インダクタンスを

0.11〝Hから0.064〝Hに約40%低減することができた｡

さらにスナバダイオードとして,急峻な電涜が流れ始める時のフォワード

リカバリ電圧の小さいデバイスを,G T Oサイリスタと併せて開発した｡

これらの検討の結果,スパイク電圧は許容値を十分下回る350Vとするこ

とができた｡

2.3.4 主回路インダクタンスの低減

G T Oサイリスタのターンオ.フ後に,主回路のインダクタンスに蓄えられ

ていたエネルギーによりスナバコンデンサが過充電される｡この時,G T O
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表2.9 スパイク電圧の低減

項 目 従来値 対 策 結 果

スナバ回路配線

(素子浸潰形フロン冷却)
470V

(0.3〟H)

線

素子外置き形フロン冷却

凝縮器

蒸発器

GT｡

.pO
○

ノ

100V

(0.06〟H)

Cs

配

_/

○
-

■●

○

○

○ ○ - GTO

フロン

タンク

Cs

配線

スナバコンデンサの

内部インダクダンス
170V

低インダクタンス形

開発(0.11〟H→0.07/J印

100V

そ の 他 200V そ の 他 150V

合 計 840V 合 計 350V
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囲2.20 スナバコンデンサの残留インダクタンス

表2.10 主回路インダクタンスの低減

従来技術 改 良 点 改良後

電流バランサ 3.0〃･HX2 低インダクタンス形巻線構造開発 0.4〝HX2

機器外配線等 1..4JIH 共心ケーブル使用 0.6′ヱH

機器内配線等 2.3JIH 平行鋼板配線使用 2.1〝H

合 計 9.7〝H 3.5〝H

ー 71-



サイリスタに印加されるピーク電圧Ⅴ｡｡｡は,近似的に次式で示される｡

vDOP=VD+IT/言
(2.5)

ここで,VDは電源電圧,Lは1相分の主回路インダクタンスである｡前

述のように,G T Oサイリスタに印加される電圧ピーク値を,耐圧2500Vか

ら設計余裕を差引いて2100Vとすると,(2.5)式より主回路インダクタンス

の上限は3.5〃Hとなる｡一方,従来の技術によるとフィルタコンデンサから

G T Oサイリスタまでの主回路1相分のインダクタンスは,表2.10に示すよ

うに9.7〃･Hとなる｡そこで,これを許容値3.5JIH以下に抑えるために以下の

開発を行った｡

(1) 漏れインダクタンスの｣､さい電流バランサの開発

並列接続する二つのG T Oサイリスタ間の電流を平衡させるために

電流バランサを用いる｡従来の電流バランサは各デバイス用の巻線が

別々の脚に巻かれており,漏れ磁束が大きい｡そこで図2.21に示すよ

うに,磁束を互いに打ち消し合い,漏れインダクタンスを小さくする

ため両巻線を添え巻きするように改良した｡その結果,漏れインダク

タンスは従来構造の3〝Hに対し,改良形は0.4βHに低減できた｡改良

形バランサの外観を図2.22に示す｡

(2) 配線のインダクタンス低減

配線インダクタンスを低減するため,数種類の方法を検討した｡図

2.23に示すように,平行鋼板で往復配線すると,インダクタンスは絶

縁電線による場合の約1/3になる｡また,同軸ケーブルを用いるとイン

ダクタンスは約1/4になる｡以上の検討の結果から,インバータ装置内

部の機番類は配線長が短くなるように配置するとともに,平行銅板に

よる往復配線を用いた｡

フィルタコンデンサとインバータ装置とを結ぷ配線は外部装架配線

となるため,平行銅板のような可境性の無いものは使用できない｡同

心ケーブルを用いることが望ましいが,既存の電力用に作られた同心

ケーブルは,絶縁被覆が厚く,固くて可境性に･欠ける｡そこで新たに

■車両用同心ケーブルを試作して用いた｡
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図2.21 電流バランサの漏れインタククエ/ス

図2.22 改良形ノてランサの外観
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以上の検討により,主回路インダクタンスを目標の3.5〝H以下にすること

ができた｡

2.3.5 実装および冷却

インバータ装置内部の機器配置を甲2.24に示す｡GTOサイリスタとスナ

バコンデンサは,両者の間の配線を最短にするように配置している｡さらに,

アノードリアクトル,電流バランサとG T Oサイリスタについてもこれらの

間の配線を最短にするように配置している｡フィルタコンデンサとインバー

タの間の配線には,インダクタンスを低減するために同心ケーブルを用いて

いる｡

機番の配置を決める上で考慮しなければならない問題として誘導障害があ

る｡インバータ装置においては,電流変化率の大きい急峻なパルス電流が流

れるので,アノードリアクトル等のインダクタンス分を有する機器や配線か

ら,磁束変化により,軌道面に設置されている信号用軌道回路に誘導障害を

及ぼすノイズ電圧を誘起する｡従って,アノードリアクトル等のノイズ発生

源となり易い機器はインバータ装置の上部に収納し,軌道面から遠避けるよ

うに配置した｡

冷却方式としては,前述のようにスパイク電圧低減の必要上からデバイス

外置き形フロン冷却方式を開発した｡冷却ユニットの外観を国2.25に示す｡

凝縮器はインバータ装置の底面近く寵置され,外気で冷却され易い構造であ

る｡スナバ抵抗を凝縮器の上に配置することにより,抵抗番の発熱による自

然対流により凝縮鴇の冷却効率が良くなる｡このような方式は,スパイク電

圧低減が可能であるばかりでなく,デバイスを凝縮器の前方にもってくるこ

とができるため,凝縮器を偏平形状にして低床化に適した装置構造にするこ

とができる｡

開発したG T Oインバータ装置の外観を図2.26に示す｡従来のチョッパ装

置に比べ低床形となっている｡また同一容量のチョッパと比べた場合,本体

の部分はインバータの方が多少大きくなるが,平滑リアクトルや力行･ブレ

ーキ転換器が不要になるため,全体で体積は約40%小さくなる｡
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図2.25 冷却ユニット
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図2.26 GTOインバークの外観
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2.4 インバータ電車制御方式の開発〔10〕

2.4.1 電圧,周波数制御方式

電車の制御とし七は,図2.2に示したようなトルクー定制御が要求される｡

インバータで誘導電動機を駆動する場合の制御変数としては,電動機電圧

Ⅴ減,電動機電流IM,周波数fがある｡周波数fはロータ回転周波数frと

すべり周波数f
sの和であり,実際に制御できるのはfsである｡3変数の間

には次式の関係があり,2変数を決めれば残りの一つは決まる｡

IH=k｡･◎･fs=k｡･(Ⅴ桝/f)･f s …………………･(2.6)

ここで,¢は磁束である｡

電動機トルクTは次式で与えられる｡なお,励磁電流分は無視して考える｡

T=kl(VH/f)2fs=k2(IM2/fs)=k｡(VH/f)IM …‥･‥･(2.7)

これより,制御方式として次の3方式が考えられる｡

(a) fsを一定にしておき,(VH/f)が一定になるようにVHを制御

する｡

(b) f
sを一定にしておき,IHが一定になるようにVMを制御する｡

(c)(VM/f)を一定にしておき,I研が一定になるようにfsを制御す

する｡

車両の制御装置としては寸法,重量,コストの制約が厳しいので,転流能

力に大きな余裕を持たせるのは得策でないことを考えると,電動機電流を直

接に検出,制御する方法が適する｡従って,(a)は除外される｡(b)の方法で

は,電動機電圧VMは電動機の励磁電流を含む電流IMを供給するので,起動

時や回生負荷急変時の応答が良く,架線電圧急変時の特別の補償を必要とし

ないなどの長所がある｡しかし,高精度の周波数制御が必要であり,電動機

電流の大きさが二次インピーダンスの変化の影響を受けるなどの短所がある｡

一方,(c)の方法は(b)と逆の長所,短所がある｡

電動機電圧VMとすべり周波数fsを同時に制御しようとすると,制御回路

は複雑になる｡制御方法の選択には,電動機電圧,電涜,速度などの検出精

度を考慮すべきである｡

制御方法(b)と(c)の利点を組み合わせ,両者を周波数によって切り換える

方法が最良の方法であると結論した｡図2.27にその制御回路を示す｡
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周波数制御については,電動棲に直結されたパルス発生器の出力が周波数

制御回路に取り込まれ,すべり周波数f
sが加算されてインバータ周波数f

となる｡インバータは通常2～4台の電動機を駆動する｡これらの電動機が

結合されている草庵の径には多少の差があるため,速度パルスの周波数fl,

fzは等しくない｡基準周波数として用いるものは,スリップやスキッドの

最も起きにくい車鳴に結合されたものを選ぶのが良い｡このためには付随車

の牽強から基準周波数を得るのが望ましいが,これは現実には発しい｡そこ

で,力行時にはパルス発生器の周波数の内の低い方を,また回生時には高い

方を基準周波数として用いる｡さらに,車軸径差によるパルス周波数の差は,

滑走時にこれを検出してメモリに蓄え,制御時には補正した値を用いる｡こ

のようにすることにより,全軸同時空転時以外は正確な車両速度の検出が可

能である｡

すべり周波数制御回路は,すべり周波数一定制御の場合は基準電流に比例

した一定値を出力し,すべり周波数により電動機電流を制御するモードでは,

電動機電流の偏差を出力する｡

P MVインバータのもう一つの制御変数は電動棲電圧VHで,パルス幅を

調整して制御する｡図2.27において,パルス幅制御回路は二つの入力がある

が,運転モードに応じてその内の一つが選ばれる｡(VH/f)を一定に保つ

場合には,電圧基準発生回路はインバータ周波数fに比例した電圧Vpを設定

し,電動機電圧VHがそれに一致するように制御される｡架線電圧が大晦に

変動することを考えると,単に変調率を周波数に比例させるのみでは(VM

/f)を一定に保つことはできないので,電動機電圧Vhをフィードバック

制御する必要がある｡さらに,入力電圧変動に応じて変粛率を補正する方法

を付加することも可能である｡

変調寮は,入力された周波数と変調率に応じたP WM信号を発生するが,

パルスモードは周波数に応じて変えられる｡G T Oサイリスタは通常のサイ

リスタよりターンオフ時間が短いので,起動時は大きなパルス数として電流

リプルを小さくすることが可能である｡パルスモード切り換えはマイクロコ

ンピュータで行うので,特別な付加回路は必要としない｡
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図2.27 GTOインバータ電車の制御回路
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2.4.2 制御の安定性

インバータ制御電車では,一般に入力偶にL Cフィルタ回路を讃ける｡こ

れは,インバータ入力電圧を安定化するためのコンデンサと,信号系に妨害

を与えるような電流を架線に流さないためのリアクトルで構成される｡通常,

5～10mHのリアクトルと,3000～6000〝Fのコンデンサを用いるが,商用周

波軌道継電器に妨害を与えないように,その共振周波数は商用周波数より低

く設定する｡制御系が過渡応答において振動し,この振動によりフィルタを

涜れる高調波電流のうち共振周波数に近い成分が増幅されて振動が増大する

と,制御ができなくなる｡

チョッパ電車においても同様の現象は起こり得るが,インバータ制御の場

合は周波数を連続的に可変にするので,共振周波数を避けて制御するという

ことが難しい｡そこで,制御を安定化することが特に重要である｡

G T Oインバータの制御系のブロック図を図2.28に示す｡(VM/f)一定

制御ループは,解析を簡単にするために省略している｡パルス暗を調整する

電流制御ループは積分補償系であり,すべり周波数を調整する電流制御ルー

プは一次遅れ補償系であるが,二つのループは周波数によって切り換えられ

る｡

この制御系の安定性をシミュレーションにより検討した｡図2.29はダンピ

ングをかけない場合のシミュレーション結果を示すが,すべての量に振動が

拡大しており,不安定になっている｡そこで,図2.28に破線で示すダンピン

グ回路を追加した｡すなわち,架線電流の振動分を検出して,すべり周波数

にダンピングをかける方法である｡その考え方の基本は,振動が発生しよう

とするときフィルタコンデンサCFの電圧が変動しないように抑えれば安定

化できることに着目したものである｡このためにはコンデンサの端子電圧の

変動分を検出するのが望ましいが,これは技緒的に難しいため,架線電流の

振動分をギャップ何の変流番(C T)によって検出し,その位相を90度遅ら

せて用いる｡そして架線電涜の振動分が増加してフィルタコンデンサ電圧が

上昇しようとするとき,ダンピング回路の働きですべり周波数を増し,イン

バータ電流を増してコンデンサ電圧の上鼻を防ぐ｡

ダンピング回路を付けた場合のシミュレーション結果を囲2.30に示す｡安
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図2.28 GTOインバータ電車制御系ブロック図
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定に制御されていることがわかる｡

2.4.3 高粘着制御

インバータ制御誘導電動機駆動電車の特長の一つとして,粘着性能の向上

がある｡誘導電動機の同期速度は周波数によって決まり,このため空転が起

きても再粘着し易い｡粘着回復特性の軌跡を図2.31に示す;斜線の領域内で

は,牽強は小さな滑りを持ちながら牽引力を発生している｡

図の曲線Fで示される牽引力特性は,誘導電動横のトルク特性と類似であ

る｡空転していないときには,車韓の牽引力はA点である｡線路条件の急変

などにより空転が発生すると,動作点は曲線Fに拾ってB点へ移り,牽瑞は

再び粘着する｡動作点は直ちにB→C→Aと戻る｡誘導電動機駆動システム

は,このようにそれ自身で良い特性を持っている｡しかしながら,線路条件

のゆっく りした変化の場合には,動作点は斜線内の例えばD点に留まる｡こ

のような運転が継続する場合には,加速特性が低下するばかりでなく,車輪

と線路が損傷する｡したがって,空転が起きた時には電動機トルクを絞って

再粘着させる制御が必要である｡

前述のように,誘導電動機駆動電車の周波数制御回路は各電動棲の軸に取

り付けたパルス発生器の出力を取り込んでいるので,空転の検知は比較的容

易である｡検知方法には下記のようなものがある｡

(a) パルス発生器出力の最大と最小の差が,ある誤差レベル以上である｡

(b) 各パルス発生器の出力の差が所定倍以上である｡

(c) 各パルス発生者の出力値が設定値以上である｡

検知を確実にするためには,周波数に応じて,上記の方法を組み合わせた

り切り換えたりする方が良い｡上記の説明は空転を対象にしているが,滑走

の場合も同様の理論がなり立つ｡

このような考え方で高粘着制御回路を開発し,試験電車で構内走行試験を

行って性能を検証した｡結果を図2.32に示す｡利用粘着係数〝は21.9%に増

加するという良い結果が得られた｡なお,高粘着制御を行わない場合の利用

粘着係数は〝=20.2%であった｡ここで利用粘着係数とは,加減速運転にお

ける駆動力と平均加速度の関係から求めた平均的な粘着係数を表わすもので

-
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図2.31 粘着特性
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図2.32 再粘着制御時の利用粘着係数
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ある｡

2.5 保護システム

G T Oサイリスタは,可制御電流(ターンオフ限界)以上の電流が流れて

いるときにオフゲート信号を与えると,破壊される恐れがある｡G
T Oイン

バータの保護で特に重要なのは,一相短絡(転流失敗)に対する保護と過負

荷(過電流)に対する保護である｡これらに対する保護方式を図2.33に示す｡

G T Oサイリスタは自己消弧形デバイスであり,ゲート電流によって消弧

できるので,G T Oインバータでは主回路による転流は行わない｡しかし,

通常のサイリスタを用いたインバータにおける転流失敗と類似の現象が,次

に述べるようなケースでは起きる｡そこで,このような場合を便宜的に転流

失敗と呼ぶことにする｡

転流失敗のモードとしては,あるアームのG T Oサイリスタがオンしてい

る時にそれと直列のアームが誤点弧した場合と,あるアームがオフされる前

に直列アームのG T Oサイリスタが点弧された場合がある｡いずれの場合も

同一相の上下アームのG T Oサイリスタが同時に通読する一相短絡となり,

フィルタコンデンサを短擁するので,過電流が流れる｡転流失敗の検出は,

インバータの直流入力端子電圧が0になることで行う｡ところが,通常の運

転状麿でも転流申の数十マイクロ秒の間は直流端子電圧は0になる｡通常の

転流を･転読失敗と誤って検出しないように,D C P T(直流変成器)の出力

から100〝Sの不感帯を設けて検出している｡この不感帯(時間)を考慮して,

アノードリアクトルのインダクタンスは,G T Oサイリスタのサージ電流酎

量と保護協調がとれるように決める｡

転流失敗に対する保護としては,二つの方法が考えられる｡第1は,全ア

ームのG T Oサイリスタにオンゲート信号を与えて,フィルタコンデンサか

らの電流を全アームに分流させる方法である｡第2は,検出後は新たなゲー

ト信号は一切与えず,ゲート倍号を転流失敗を検出した時の状態に固定する

方法である｡どちらの方法の場合も,次に二次保護動作として遮断器(LB)

を開く｡第1の方法は,G T OサイリスタのIZt特性が奉まり大きくない時

に有効である｡しかし,使用したG TOサイリスタは十分大きなⅠ2t特性で
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あるので,第2の方法を用いた｡転流失敗時の短絡電流を,G T Oサイリス

タにオフゲート電流を与えて遮断できれば望ましいが,転流失敗時には電流

立ち上がりが大きいため,この方法は用いることはできない｡

次に過負荷(過電流)に対する保護方法についても,二つの方法が考えら

れる｡第1は,転流失敗の場合と同様にゲートを固定する方法で,第2は,

すべてのG T Oサイ t｣スタをオフする方法である｡

過負荷の等価試験の結果では,過負荷発生のタイミングによって電動機ト

ルクが変わることがわかった｡ゲートを固定する方法についてはシミュレー

ションでも検討した｡ゲート信号を固定した後は二つのモードがある｡第1

は,直流電流が電動機を流れるモード,第2は,電動機が直流電源から切り

離されるモードである｡トルクの変化は前者のケースの方が大きい｡したが

って,電動機のトルク変化を小さく抑えるため,すべてをオフする方法を用

いることにした｡

この方法を実現するためには,電動機電涜がG T Oサイリスタの遮断限界

をこえる以前に,すべてのG T Oサイリスタにオフゲート電流が与えられな

ければならない｡過負荷の場合には,転流失敗の場合と異なり,事故電流の

立ち上がりがインダクタンスにより小さく抑えられるので,このような保護

方式とすることができる｡

2.6 等価試験および実車走行試験

インバータ式電車の制御方式を開発するために,誘導電動機駆動インバー

タ制御方式の試験電車を試作した〔11〕｡その外観を図2.34に示す｡この試験

電車を社内試験線路で走行させ,電車の基本制御方式,粘着性能,空転時の

特性などに関する試験検討を行って,G T Oインバータの制御方式開発に反

映した｡

開発したG T Oインバータは,まず社内の車両総合試験設備により等価試

験を行い,次に大阪市交通局の地下鉄路線において実車走行試験を行った｡

等価試験を行った車両総合試験設備の外観を図2.35に示す｡この設備は,

電気系と境域系とを総合した実規模実験が可能な設備で,線路条件シミュレ

ータの併用により連続走行等価実験も可能である｡設備の構成を囲2.36に,

-
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図2.34 インバーク制御方式試験電車
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図2.35 車両総合試験設備外観

図2.36 車両総合試験設備のシステム構成
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仕様と試験可能な項目を表2.11に示す｡

G T Oインバータの等価試験の回路構成を図2.37に示す｡フライホイール

と接続された軌条強上に,大阪市交通局における実皐走行試験に使用する電

車の台車を主電動機を装架した状愚でのせ,その上に荷重相当の荷重枠をの

せ台車を固定した｡台車上の主電動機をG TOインバータで駆動し試験を行

った｡

等価試験の項目と試験結果の要約を表2.12に示す｡力行,回生の基本特性

のほか,各種の特殊試験においても,良好な動作が確認された｡また,A F

(可聴周波数)軌道回路に対する誘導障害試験の結果,受信用ループコイル

を機番の下面270mmまで近づけても,受信器ノイズ電圧は動作レベルに対し

て-18dB以下の十分低いレベルであることが確認できた｡このノイズレベル

は,従来のチョッパ制御装置と同等であり,実用上問題のない値である｡

等価試験の次に,?TOインバータは大阪市交通局の地下鉄路線で実車走

行試験を行った｡走行試験におけるG T Oインバータの電車への装着状況を

囲2.38に示す｡現地走行試験におけるオシログラムの一例を図2.39に示す｡

制御系は安定に動作しており,パルスモード切り換え時のトルク変動は小さ

い｡力行時の電流立ち上がりlま十分早く,また,回生ブレーキ時の電流,ト

ルクはブレーキ指令によく追随している｡また,無負荷回生,回生負荷遮断

などの特殊試験においても良好な特性であった〔2〕｡

2.7 むすぴ

2500V,1000Aの大容量G TOサイリスタを用いたインバータ開発に必要

な要素技綺を確立した｡主要な問題点は,ゲート駆動回路,デバイスの並列

接続技術,G TOサイリスタのターンオフ時の印加電圧軽減のためのスナバ

回路および主回路インダクタンス低減などである｡本研究においては,これ

らの問題点を解決することによって,小型地下鉄に搭載可能な,160kW誘導

電動機2台を制御する750V,600kVAのGTOインバータを開発した｡この

インバータでは,G TOサイリスタの適用により,装置の小型化が可能とな

った｡また,インバータ電車に適した制御方式を開発し,稔合性能検証のた

めの現地走行試験において,電車制御性能,各種保護動作特性,誘導障害な
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表2.11車両総合試験設備の仕様と試験項目

システム構成

軌条輯軸数

軌間

軸間距離

軸重

軌条輪直径

最高速度

等鹿車両重量

等鹿勾配

軌条輪+フライホイール

5

1435mm/1067Ⅷ】/1000mm

1750～2800mm可変

20t最大

10001耶

300km/b

最大200t可変

最大±250 可変

1.電気系等価試験 (1)加減速特性

(2)列車自動運転

(3)給電特性

(4)温度上昇試験

機械系等価試験 (1)台車特拉

(2)高速走行安定性

(3)機械ブレーキ特性

3.電気系機械系給食試験 (1)空転､滑走特性

(2)総合振動特性
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図2.37 GTOインバータ等価試験の回路構成
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表2.12 等価試験項目と結果

No. 試験項 目 試 験 結 果

田

l

力行ノッチ止め 電動機電圧一定制御が良好に行われ､電動機電流は周波数が高

くなるにつれ減少｡

2 力行回生高速運転 最高速度70km/h(インバータ周波数125Hz)までの加減

速｡全域にわたって円滑なトルク制御が行われている｡

3 電源電圧変動 力行｡回生ともに電源電圧を150V(750V--600V)

変動させ､異常現象なく制御が追従することを確認｡

4 力行電源中断 電源がなくなることによりフィルタコンデンサ電庄が減少し､

低電圧検知によって回路が遮断される保護動作が行われること

を確認｡

5 回生負荷遮断 回生中負荷が遮断されると回生電涜の行き先がなくなり､ブイ

ルタコンデンサ電庄が上昇する｡過電庄検知により回路が遮断

される保護動作を確認｡
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ど,いずれも所要の性能を満足することを確認した｡G T Oインバータの保

護方式としては,一相短絡(転読失敗)に対してはゲート固定方式を,また

過負荷に対しては全ゲート停止方式により保護する方式を開発した｡

この開発に引き続いて,大容量G T Oサイリスタ,デバイス応用技術,電

車制御へのディジタル制御の導入などの技術開発がさらに進みつつある｡そ

の結果,現在では国内で十数路線,約120両のG T Oインバータ電車が運転

されている｡このような発展において,本論文に述べたG T Oインバータの

開発はきわめて重要な役割を果たしていると言えよう｡
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第3葦 誘導電動機駆動用正弦波出力電流形インバータ

誘導電動機の駆動にインバータが多く用いられるようになっているc電動

機駆動用インバータシステム(*)においては,電動横に与えられる電圧･電

流(すなわちインバータの出力電圧･電流)の高調波成分を低減して電動機

の損失,騒音を低減すること,および交流電源入力電流の高調波成分を低減

して電源擾乱をなくすことが,インバータの適用の初期の段階から追求され

てきた｡さらに交流電源からみた入力カ率の向上も望まれてきた｡

電動機駆動用インバータシステムとしては,これまで自己消弧形デバイス

を用いたPWM制御電圧形インバータと,サイリスタを用いた方形波出力電

流形インバータとが多く利用されている｡これらの従来方式のインバータの

構成と問題点を表3.1に示す｡

pwM制御電庄形インバータでは,同表に示すように･電褒電流(入力電

涜)は方形波に近い波形で,5次,7次等の低次,及び高次の高調波を多く

含んでおり,電源系統に壊乱を与える恐れがある｡一方,出力電圧はパルス

列の波形であり,高次の高調波成分を多く含んでおり,電動機の損失や騒音

が大きくなる｡しかし,PWM制御電圧形インバータは,パルス暗を変える

ことにより出力の電圧と周波数をともに制御できる利点があり･広く利用さ

れている｡なお,交流電源へ電力の回生を行う場合は,回生用のコンバータ

を追加する必要がある｡

方形波電流形インバータでは,入力電流,出力電流はともに方形波状であ

り,低次の高調波成分を多く含んでいる｡これらの高調波成分は,電源に悪

影響を与え,電動機の損失や騒音を増加させる｡また高調波成分により,電

動機トルクに脈動が生じる｡さらに,出力が小さい時に電源からみて入力カ

率が低いという問題もある○しかし,方形波電流形インバータは,電動機の

回生制動を基本構成のままで容易に行えるという利点があり,多く用いられ

(注)* 電源側コンバータ部とインバータ部を合わせてインバータシス

テムと呼ぷ｡ただし,特に区別をする必要のない場合には,これ

を単にインバータと呼ぶこともある｡
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表3.1 従来方式インバークシステムの問題点

碁

PWM制御電圧形インバーク 方形波出力電流形インバーク
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ト

路

梼

成

l

入力 出力

1 ヰ
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電源電流の高調波成分:大

電動機の損失,騒音 :大

龍PWM:パルス幅変調
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てい る｡

現時点でのインバータシステムの最重要課題は,入力と出力の電圧･電流

の高調波成分を減らし,理想的には波形を正弦波にすることであると考えら

れる｡本研究では理想的なインバータシステムの実現を目指して正弦波入出

力インバータシステムについて検討した〔1〕-〔3〕｡このインバータにおいて

は,電流そのものをパルス転変誘し,簡単なコンデンサフィルタを通すこと

により出力電流をほぼ正弦波形とすることができた｡これは一種の電流形イ

ンバータであり,従来のサイリスタによる方形波出力の方式を用いると,電

流の極性反転時に大きなスパイク電圧が発生する現象が生じる｡このスパイ

ク電圧がここで提案するP WM制御電流形インバータにおいても発生するこ

とが予想されるので,その解決を図る必要がある｡本章ではこれらの問題点

を解決するために開発した正弦波出力インバータの制御法と特性について述

′ べると共に,このインバータの主たる用途である誘導電動機駆動に際して,

駆動特性がいかに改善されるかを示す｡

3.2 回路構成と動作原理

本研究によって開発した正弦波出力電流形インバータの回路構成を図3.1

に示す｡コンバータ部で交流から直流に変換し,直流電流を平滑化するリア

クトルを介して,インバータ部に供給する｡インバータ部は,可変電圧･可

変周波数の交流を出力する｡インバータ部では,スイッチングデバイスとし

てG T Oサイリスタを用い,三相ブリッジ接続する｡G T Oサイリスタの主

電流を遮断する時に発生する通電庄を吸収するために,三相ブリッジ回路の

交流出力端にコンデンサを接続している｡

本インバータの基本動作波形を図3.2に示す｡このインバータはG T Oサ

イリスタで構成した三相ブリッジ回路で,正弦波を出力できるようにP WM

制御されたパルス電流(以下これをPVM電流と称す)iI｡,iIV,i川を

ブリッジの交流端に流す｡通電庄吸収のために交流端に接続したコンデンサ

がフィルタとして作用し,出力電涜(電動機電流)i｡,iv,iw はほぼ正

弦波となる｡電流形インバータであるため,出力電流を正弦波にすれば,出

力電圧も容易に正弦波にすることができる｡出力電流は,例えば期間Ⅲをと
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図3.1 正弦波電流形インバークの主回路構成
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ると,G T OサイリスタU｡とⅤ,とが交互にオン･オフ動作をして転流を繰

り返す間に,徐々にU相からⅤ相に移って行く｡この間の転流動作について

は,G T Oサイリスタのスイッチング時間やゲート回路の動作遅れ時間の関

係から,出力電圧(電動機電圧)の極性とその大きさにより,次の三つのモ

ードが存在することを本研究によって解明した｡

(1) G T Oサイリスタのオフゲート信号によって電流が遮断されて次

の相に転流するゲート遮断転読モード

(2) 負荷電圧の働きにより転流動作が行われる負荷転流モード

(3)(1)と(2)の両者が混在する転読モード

次にこれら三つのモードについて説明する｡

(1) ゲート遮断転流モード

図3.2に示す動作期間Ⅰにおいて,Ⅴ相の出力電圧がU相の出力電圧よ

り高い,すなわちe｡V(=e u-e v)<0 になっていると仮定する｡この場

合に,Up相からVp相へ転流するときの回路動作状態を,図3.3によっ

て説明する｡e UV<0 であるため,Vp相には逆電圧が印加されている｡

この状態で,Up相のゲート信号がオンからオフヘ,Vp相のゲート信号が

オフからオンヘ変化すると,Up相はターンオフ動作を開始するが,Ⅴ｡相

は逆電圧が印加されているのでオンゲート電流が流れてもターンオンしな

い｡この状態が同国(a)に示す状意である｡U｡相がオフゲート電流により

ターンオフ動作を終了した時点でVp相に電流が流れ始め,電流はU相か

らⅤ相へ転読する｡このようにゲート遮断により転流が行われるので,こ

のモードをゲート遮断転流モードと呼ぶ｡ところで,V p相には最初に逆

電圧が加わっているため,そのスナバコンデンサは負極性に充電されてお

り,その極性が正極性に転ずるまでは電流はスナバ回路を流れる(同国(b)

の状態)｡また,Up相では,G T Oサイリスタの電流が遮断された後に,

スナバコンデンサにはその電庄がe uvに充電されるまで電涜が流れる(同

図(c)の状態)｡スナバコンデンサが充電された後は,同国(d)の状態にな

る｡

(2) 負荷転流モード

Up相からVp相へ転流するとき,e UV>0 になっているとする｡この場
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合の回路動作状態を図3.4に示す｡U相の出力電圧がⅤ相の出力電圧より

高いので,t｡の時点でVp相にオンゲート信号が与えられると,直ちにVp

相はオンし,回路状億は同図(a)から(b)に移る｡t｡以後,Ⅴ相の電流ⅠⅤ

は増加し,反対にU相の電流Iuは減少して,tlの時点でⅠ｡=0になる｡

tl以後,回路状態は(c)のようになり,U相のスナバコンデンサには充電々

流が流れる｡tZの時点でU相のスナバコンデンサの充電々庄がe
uvに等し

くなると,充電々流が零になり,U｡相からⅤ｡相への転流動作が終了する｡

t2以後の回路状態は(d)になる｡

(3) ゲート遮断転読,負荷転流の混在モード

この転流モードは,出力線間電圧e uvが零に近いときに生じる｡この場

合の回路状態を図3.5に示す｡Vp相からU｡相への転読の場合,転流前は

同国(a)の回路状態である｡t｡の時点でUp相がオンすると回路状態は(b)

に移ってU相に電流が流れ始め,一方Ⅴ相の電流ⅠⅤは減少する｡この動

作は負荷転流モードと同じであるが,出力線間電圧が零に近いため,Iv

の減少率は非常に小さい｡この状態でVp相にオフゲート信号が加わり,

tlの時点でⅤ｡相のG T Oサイリスタがオフすると,回路動作状態は(c)

となり,Vp相に流れていた電流はスナバ回路に移り,(1)で述べたゲート

遮断転流動作と同じになる｡tl以後はⅤ相の電流は減少し,tZの時点で零

になり,この転流動作モードが終了する｡転流後の回路動作状態は(d)と

なる｡

3.3 制御方法

3.3.1 制御回路

PVM電流パターンの発生方法を図3.6に示す｡台形の変調波em(波高値

B)と三角波の搬送波e｡(波高値A)とを比較して,その大小関係により信号

を発生する｡すなわち,e.R≧e
cのとき1,e.n<e cのとき0の値をそれぞ

れ対応させるとする｡これにより,P WM電流パターンを得る｡このパター

ンを規定する変数としては,enとecの振幅此である変誘率D(=B/A)と,

インバータ動作半周期におけるパルス数Mの二つがある｡これらの変数を変

えることにより,出力電流の高調波が変化する｡
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図3.6に示したPWM電流パターンを発生させる制御回路の構成を図3.7に

示す｡主な構成要素は,発振回路,カウンタ,P WMパターン記憶回路,リ

ングカウンタ,P WMパターン合成回路である｡発振回路で,インバータ周

波数に比例した周波数のクロックパルスを発生する｡このクロックパルスを

カウンタで計数する｡その出力を,R O Mで構成したPWMパターン記憶回

路のアドレス信号とする｡PVMパターン記憶回路には,いくつかの電流パ

ターンが記憶されている｡これらのパターンは,図3.6に示すように,パルス

暗が正弦波の振幅にほぼ比例するように分布したパルス列である｡PVMパ

ターン合成回路は,PVMパターン記憶回路と,リングカウンタと,後述の

短絡パルス発生回路との各出力信号を合成してG T Oサイリスタのゲート信

号を得る｡データセレクタは,PVMパターン記憶回路に蓄積された申から

適当なパターンを選択して,G T Oサイリスタのスイッチング周波数がイン

バータ周波数に関係なくほぼ一定になるようにする｡実験を行ったインバー

タ装置のインバータ周波数とG T Oサイリスタのスイッチング周波数の関係

を国3.8に示す｡インバータ周波数が低い領域を除けばスイッチング周波数

が約4kHz一定となるように,PWMパターンを定めている｡

次にPVM電流パターンの決定法について述べる｡出力電流を正弦波に近

くするためには,インバータに流すP VM電流iI｡に含まれる低次の高調波

成分を小さくする必要がある｡PWM電流のパルス数を多くすれば低次の高

調波成分を少なくすることができるが,高調波成分の大きさはパターンの作

り方に左右される｡

ここでは,図3.6に示すように変調波として台形波を用いているが,正弦

波や三角波を用いることもできる｡台形汝を用いる理由は,制御回路が簡単

になるためである｡

図3.6では,インバータ動作の半周期の期間において,前半と後半の各60

度をPWM制御し,中央の60度についてはPVM制御は行っていない｡中央

の60度の部分もP WM制御する方法も考えられるが,それについては3.4.2

で述べる｡
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3.3.2 電流の高調波解析

図3.2に示したP WM電流においては,180度期間のパルス数Mは11である

が,Mをパラメータとしてこの電流パターンをフーリエ級数に展開すると次

のようになる｡まず,図3.9に示すP VM電流パターン発生法詳細図によっ

て,変調波と搬送波との交点8k(電気角度)を求める｡変調波e
mは,

e¶=B(÷β-1)
(3.1)

次に,搬送波e｡は,60度期間のパルス数をmとすると,(2m+1)本の直線

に分割できるので,それを左からe
k(k=1,2,…,2m+1)とすると,

ek=ト1)k A(｣金一∂一2(k-1))
7乙

と表わされる｡交点8kは,(3.1),(3.2)式から,e m=e kを解いて,

8k=
冗 D-(-1)k 2(k-1)

6 D-(-1)k 2m

冗 D-ト1)k 2(k-1)

6 D-(-1)k(M-1)

となる｡

ここで,k=1,2,…,M

D=B/A:変調率

H=2m+1:半周期におけるパルス数

(3.2)

(3.3)

このようにして交点が決まりP VM電流パターンが求まるので,次にこれ

をフーリエ級数に展開する｡

iロ(8)=一旦エー十 ∑(a〔COS n8+b｡Sin n8)2
n=1

ここで,P WM電流については奇関数であり,すなわち,

iロ(-8)= -iu(∂)

また,β=冗/2に対して対称,すなわち,

iロ(冗-β)= -i｡(8)

以上により,a n= 0,またb
nはnが奇数の項のみとなる｡すなわち,

iu(8)= ∑ b2ト1Sin(2j-1)8
J = 1
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b2J_1は∂kを或いて次のように表わすことができる｡

bz｡_1=⊥-/;/之1u(8)sin(2j-1)8d8

4Ⅰ｡ 1
.ニ

′,､k.1 ′∩.ハハ､

(∑(-1)k+1cos(2j-1)8k)
冗 2j-1 k=1

……………･‥‥‥‥‥(3.8)

ここで,図3.9から明らかなように,各交点は 8=冗/6に対して対称にな

っている｡すなわち,

-8k=∂2m十2_k-ヱー 6

8m+1=

の関係が成立する｡これらの関係を(3.8)式に代入すると,

bzJ_1=
8Id l

冗 2j-1 cos(2j-1)÷

×(芸(-1)k･1｡｡S(2j-1)(ヱーー8k)+k=1
6

(-1)M

(3.10)

)
…………‥(3.11)

となる｡(2j-1)が3の倍数の場合はcos(2j-1ト竃-=0となる｡したがって,
そのような項は存在しないことになり,存在するのは(6彪±1)次の項のみで

ある｡

b6文士1=
8Id l

冗 6劇±1

X(∑ ト1)k+1

ここで鬼=1,2,

cos(6彪±1)

cos(6は1)(÷-βk)+
(-1)m

)
‥……‥(3.12)

基本波成分の振幅blは,(3.12)式で彪=0とおくことにより,

bl=
4√了Id

冗 (k雪1(-1)k+1cos(÷-8k)+
(-1)¶

) …………(3.13)

となる｡

各高調波成分の基本波成分に対する比率を計算した結果を次に.示す｡まず,

図3.10にパルス数M=199一定として,変調率Dを変えた場合について示す｡

Dが大きい場合は高調波成分は小さく,D=1.0では第5次が4%,第7次

が2%含まれているが,他の成分は非常に小さい｡一方,変調率Dが小さい
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場合はかなり多くの高調波成分が含まれている｡なかでもD=0の場合には,

高調波成分の含有率は120度方形波の場合とほぼ同じであり,PWM制御に

よる高調波低減の効果がないことを表わしている｡

高次の高調波成分は出力端に接続しているコンデンサによってほとんど吸

収できるので,電動機駆動上の影響は小さい｡しかし,低次の高詞披成分は

コンデンサで吸収し薙いので,電動横のトルク脈動や損失増加の原因となる｡

そこで,低次高調波成分を,変調率Dとパルス数Mとを変化させて計算した

結果を図3.11に示す｡パルス数Mが13以上では,低次高調波成分の含有率の

変化は同様な傾向を示している｡D=0.82付近で第5次成分が零になり,ま

たD=0.75以上では各低次高調波成分は5%以下という小さな値になってい

る｡]M=1は120度通読方形波の場合であり,各詞波成分はDによらず一定

である｡

高調波成分で最も含有率が大きいのは3(H-1)±1次成分である｡この成分

をパルス数Mを変えて計算した結果を図3.12に示す｡図には,第5次および

第7次成分も併せて示している｡固からわかるように,M≧11では,これら

の成分の含有率はほぼ一定になっている｡3(M-1)±1次成分はM≧11でも20

%強というかなり大きな値になっているが,パルス数Mをある程度大きく選

べば3(M-1)±1の値も大きくなるので,出力端コンデンサによってその成分

をほとんど吸収することが可能と思われる｡

以上の結果に基づいて,変調率D,パルス数Mの選び方について述べる｡

図3.11から,PVM電涜に含まれる高調波成分が小さく,出力電流波形を正

弦波に近づけるためには,変調率Dを0.75以上に選ぷ必要がある｡パルス数

Mは,図3.12からは11以上に選べばよいということになる｡しかし,Mの値

が小さいと3(M-1)±1次成分は比較的低周波数の成分となって出力端コンデ

ンサでは十分に吸収できないおそれがある｡このためMの値はある程度大き

くする必要がある｡また,出力端コンデンサ容量と負荷電動機のインダクタ

ンスによって定まる共振周波数が3(M-1)±1次の周波数と一致すると,共振

現象が発生して出力電圧･電流波形が振動的になる｡このため3(H-1)±1次

の周波数が共振周波数から離れるようにMを遺ぷ必要がある｡このような考

え方に基づく実際の選定については,3.5節で検討する｡
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3.4 スパイク電圧の発生とその低減

3.4.1 スパイク電圧発生桟橋の解明

試作した15kVAのインバータ(定格電圧400V,定格電流21.6A)で,表3.2

に示す仕様の誘導電動機を駆動したときの電圧･電流波形を図3.13に示す｡

運転条件は,インバータ周波数20Hz,出力端コンデンサ容量5〃F,誘導電

動機は無負荷状塵である｡図示のように出力電圧･電流波形はともに正弦波

に近い波形であるが,出力電流の極性が変化する時点で出力電圧にスパイク

が発生している〔4〕｡このスパイク電圧の拡大波形を図3.14に示す｡スパイ

ク電圧のピーク値は340Vで,出力電圧の基本波成分ピーク値の約1.5倍に達

している｡スパイク電圧が発生すると,使用するG T Oサイリスタの定格電

庄はスパイク電圧に耐える高い電圧のものを用いなければならない｡また出

力端コンデンサ容量やP WMパターンによっては,G T Oサイリスタを破壊

するような高いスパイク電圧が発生する場合もある｡このスパイク電圧の発

生は,正弦波出力電流形インバータの実用化上の問題となるおそれがある｡

そこで,この現象について検討した｡

本研究の結果明らかになったスパイク電圧発生機構を説明するための国が

囲3.15である〔4〕｡同国には,図3.2における ∂=0付近のゲート信号拡大波

形(a)および主回路動作状態(b)を示す｡t｡において,P VM電流i‡｡の極性

が負から正に変わる｡t｡以前では,G T OサイリスタGuNとGvNが交互にオ

ン･オフを繰り返す間に,出力電流は徐々にU相からⅤ相へ移る｡t｡以後は,

GwpとGu｡がオン●･オフを繰返しながら,出力電流は徐々にⅤ相からU相へ

移る｡囲3.15(b)の(i)はGY,とGvNがオンしているときの回路状態である｡

この期間では,二つの主なる電流のループが存在する｡一つは,｢直流電源→

~G叩→電動機Ⅴ相→電動機Ⅴ相→GvN→直流電源｣という経路である｡この

経路をループ1と呼ぶことにする｡他の経路は,｢U相コンデンサ→Ⅴ相コ

ンデンサ→電動機Ⅴ相→電動機U相j で,これをループ2と呼ぷ｡ループ2

の電流はループ1に比べて小さい｡tlにおいてG｡｡をターンオンし,Gvp

をターンオフすると,回路は図3.15(b)の(五)の状態となる｡直流電源から

の電流はループ1からループ3に移る｡ループ3は,｢直流電源→G｡｡→U

相コンデンサ→W相コンデンサ→電動機W相→電動機Ⅴ相→GvN→直流電波｣
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表3.2 インバークと誘導電動機の仕様(実験装置)

イ

ン′

ノヽ

I

出 力 15 kVA

電 圧 400 V

電 流 21.6 A

ク

出 力 端 コ ン デ ン サ
5/JF

(△結線三相分)

誘

導

帝

出 力 11 kW

極 数 4 極

周 波 数 50 Hz

電 圧 400 V

電 流 21 A

回 転 数 1460 rpm

田

動

機

1次漏れインダクタンスヱ1 2.86 mⅢ

2次漏れインタクタンスヱち 2.86 mH

1 次 抵 抗 rl 0.336 n

2 次 抵 抗 rち
0.294 n

励 敢 抵 抗 rm 2.26 n

励砧イ ンダク タ ンス M 86.8 mH
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-120-



to tl t2

ゲート

信号

PWM

電流

l
∩ H言

l

｢:

l

l l

l t

l t

l l

l
l

(a)ゲート信号拡大波形

ループ2

川 to ≦t<tl

(ii) tl≦t<t2

(b)主回路動作

図3.15 スパイク電圧発生機構



という経路である｡tl時点においては,それ以前にはループ2の電涜が電動

機U相からインバータヘ向かう方向に流れているため,直流電源から供給さ

れる電涜は電動横U相へ向かうよりもU相コンデンサヘ流入し易い｡このた

め電流はループ1からループ3に移る｡ループ3により,直流電源からの電

流がU相コンデンサに流入し過充電する｡これがトリガとなって,ループ2

の電流が振動する｡スパイク電圧は,この振動によって生じる｡tZ以後は,

図3.2に示すようにG｡pのオン･オフに従って図3.15(b)の(i)と(並)の動作

が繰り返され,U相コンデンサはG｡｡がオンする毎に充電される｡その結果,

U相のⅤ相に対する電圧は徐々に高くなる｡このような動作を繰り返す問に,

ループ2の電流は減少し,極性が反転する｡この時点でスパイク電圧は最大

値に達する｡極性反転後は,ループ2の電流はU相コンデンサを放電するの

で,直流電流は容易に電動機U相へ流入する｡その後しばらくはループ2の

電流の振動が続くが,次第に減衰する｡以上のスパイク電圧の発生機構を要

約すると次のようになる｡直流電源から供給される電流の立ち上がり部分は,

PWM電流の極性が反転するとき,主に出力端コンデンサに涜入して過大に

これを充電し,コンデンサと誘導電動機との間で振動が生じる｡その結果,

スパイク電圧が発生する｡

上記のような発生枚清から,スパイク電圧の振動は出力端コンデンサの容

量と電動機インピーダンスとに依存すると考えられる｡そこで,スパイク電

圧の振動周期Tを,コンデンサの容量とインバータ周波数とを変えて沸定し

た｡その結果を図3.16に示す｡図示のとおり,スパイク電圧の揺動周期はイ

ンバータ周波数には無関係に,出力端コンデンサの容量のみに依存している｡

同図に実線で示す計算値は,出力端コンデンサの容量と電動機漏れインダク

タンスとで決まる共振周期で,次式で示される｡

T=2冗√■2■両n=2冗√すで

ここで,彪:電動棟一次,二次漏れインダクタンスの和(1相分)

C:出力端コンデンサの容量(1相分)

囲3.16より,実測値と計算値とはよく一致している｡
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3.4.2 スパイク電圧低減法

上述~の発生機構の説明から明らかなように,スパイク電圧を低減するため

には,PVM電流の極性反転時に出力･端コンデンサが過充電されるのを防止

することが有効であると考えられる｡ところで,電流形インバータでは,直

流電源は電流源と見なすことができる｡それゆえ,インバータの正側アーム

のG T Oサイリスタと負個アームのG T Oサイリスタとが同時にオンして直

流個が短縮状腰になっても,それが短時間であれば何ら問題はない｡この点

は,直流個短絡を起こすことが許されない電圧形インバータとは相違する点

である｡以下に述べるスパイク電圧低減法は,直流側短絡期間にインバータ

個と出力端コンデンサを含めた電動機側が分溌されることを利用する方法で

ある｡

本研究の結果によるスパイク電圧低減法を図3.17に示す｡同国(a)に示す

ように,Sl～S4の短絡パルスを与える｡短絡パルスは,同じ相の上下アー

ムのG T Oサイリスタを同時にオンしてインバータ部を強制的に直流側短絡

状態にする信号で,通常のPWM信号の立ち上がり部に同期して与える｡

PVM電流iIUの極性反転時点をt｡とすると,t｡≦t<tlの間の動作は図

3.15(b)の(i)と同じである｡図3.17の場合には,tl時点でG T Oサイリスタ

GuⅣに短絡パルスSzが与えられる｡この点は図3.15の場合と異なる｡その

結果,図3.17(b)の(il)に示すようにG｡PとG｡Nが同時にオン状態となり,

インバータは直流個短絡された状感となる｡この状感はtl′時点まで続く｡

すなわち,tl≦t<tl′の間は,直流電源からの電流はG｡,とG｡Nとを通っ

て再び直読電源に戻る｡この電流経路をループ4と呼ぶ｡それに加えて電流

ループ5が形成される｡ループ5の電流は,Ⅴ相コンデンサ→Ⅴ相コンデン

サ→電動機W相→電動機Ⅴ相と流れる｡tl≦t<tllの間はインバータは直

流側短絡状優にあり,電動機Ⅴ相およぴⅤ相を流れる電流はG TOサイリス

タを通らず,この電流は出力端コンデンサヘ流れる｡この電流経路がループ

5であり,図3.17(b)の(i′)に示す短絡モードにおいては,直流電源からの

電流は出力端コンデンサをバイパスするように流れる｡それゆえ,コンデン

サは過充電されない｡tl′時点で短絡パルスがなくなり,GuNがオフして

GvNがオンする｡その結果,主回路は図3.17(b)の(五)に示す状態,すなわ
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ち図3.15(b)の(ii)と同じ状態になる｡tl′≦t<t2の期間は,前述のように

直流電流が出力端コンデンサを過充電する｡t2時点においてGvpとG9Nがタ

ーンオンすると,インバータは再び直流個短絡の状態になる｡tl≦t<tl∫

の期間ではインバータは図3.17(b)の(i′)に示すようにU相によって直流側

短絡されるが,t2≦t<t21の期間はW相によって直流個短絡される｡t2F時

点において,電流は再びG腎｡とGⅢを流れ,図3.17(b)の(1)と同じ状態にな

る｡このようにして,同様の動作が繰り返される｡短絡パルスを付加しない

場合は,主回路状意は図3.17(b)の(りから(b)の(立)へ直接移行し,(b)の

(並)の状態では出力端コンデンサが過充電される｡一方,短絡パルスを付

加すると,主回路状感は短絡状態を経た後に図3.17(b)の(五)の状態に移る｡

したがって,出力端コンデンサが過充電される(b)の(五)の状態が,短絡パ

ルスの時間だけ短くなる｡さらに,短絡モードの時に形成されるループ5の

電流は,Ⅴ相コンデンサをループ2と逆方向に充電するので,U相のⅤ相に

対する電圧を減らす働きをする｡すなわち,短絡パルスを付加することによ

り,出力端コンデンサを過充電する期間が短くなるとともに,過充電を打ち

消す方向の電流ループも形成され,これらの二つの効果によりスパイク電圧

を低減することが期待される｡

インバータ動作一周期のゲート信号と電流波形を図3.18に示す｡短絡パル

スが与えられる期間はP WM電涜は零になるため,P WMパターンの中央部

の60度区間もP VM制御され,360度の全期間がP VM制御される｡この点

は,図3.2では中央の60度区間はP VM制御されていないことと異なってい

る｡

短絡パルスを付加した場合の出力波形を図3.19に示す｡スパイク電圧が低

減され,図3.13に比べて電圧･電涜波形が正弦波に非常に近くなっていろ｡

図3.19の①の部分の拡大波形を図3.20に示す｡図はP WM電流の極性が負か

ら正へ反転する時点の波形である｡短絡パルスを付加しない場合の図3.14と

比べると,過渡的な振動が非常に小さくなっている｡

短絡パルスによるスパイク電圧低減効果を図3.21に示す｡ここで,スパイ

ク電圧としては定常電圧からのはね上り分△Ⅴを示しており,△Ⅴは直流電

流Ⅰ｡に比例している｡スパイク電圧△Ⅴは短絡パルスを付加することによ
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ゲート信号

ー__
ユニβ

図3.18 短絡パルス付加時のインバータ部ゲート信号と各相電流波形
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出力電圧

P州別御電流

出力電流

図3.19 出力電圧･電流波形

(短絡パルス有､王1=20Hz､C=5〝F)

0.5ms
F~彗

出力電圧

出力亀流

図3.20 出力電圧･電流拡大波形

(①の時点の拡大)
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図3.2.1 短絡パルス付加によるスパイク電圧低減

インバーク周波数

出力電圧

出力端コンデンサ
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り大幅に低減され,短絡パルスが無い場合に比べて約1/2になっている｡

出力端コンデンサの容量とスパイク電圧との関係を図3.22に示す｡Cが小

さいほど短絡パルス付加の効果が顕著に現われている｡スパイク電圧の値は,

コンデンサの容量にほぼ反比例している｡

なお,短絡パルスを付加すると出力電流は低下するので,短絡パルスの転

を必要以上に大きくすることは好ましくない｡このため,短絡パルスを付加

してもスパイク電圧は,ある程度残るのは,やむを得ない｡出力特性とスパ

イク電圧低減の両者を考慮した短絡パルス幅の決め方については,今後の課

題と して残されている｡

3.5 出力波形の高調波特性

前節までに述べた検討に基づいて,インバータの負荷として誘導電動機を

駆動したときの出力波形を,各パラメータを変えて検討した｡

まず変調率Dを変化させたときの出力電圧･電流波形を図3.23に示す｡図

は,短絡パルスなしの場合である｡短絡パルスを付加した場合を図3.24に示

す｡測定条件は,インバータ出力周波数fI=20Hz,出力端コンデンサの容

量C=5JIF,パルス数M=199で,電動機は無負荷である｡変調率D=0～0.5

の範囲では,短絡パルスの有無にかかわらず出力電圧には60度ごとにスパイ

ク電圧が発生しており,高調波成分を多く含んだ波形となっている｡出力電

流波形も階段波状であり,電圧波形と同様に高調波成分を多く含んでいる｡

一方,D=0.75以上では出力電圧･電流ともに正弦波に近い波形となってい

る｡ただし,D=0.75の場合には,出力電圧にスパイク電圧が含まれている

が■,その大きさはD≦0.5の場合に比べて小さくなっている｡変調率を小さ

くするとスパイク電圧が大きくなり,G T Oサイリスタの耐圧の点から実用

上問題となる｡以上から,電圧･電涜波形およびスパイク電圧を考慮して,

変調率は0.75以上に選ぶべきである｡このことは,3.3節で述べたP WM電

流の高調波解析結果に基づくパターン決定方法の結論と良く合っている｡

変調率Dが大きくなるに従ってスパイク電圧が小さくなる現象は,次のよ

うに考えることができる｡D=0は,パルスパターン180度についてみると,

中央部が60度暗の方形波で,前半および後半の各60度の期間は等パルス宿の

-130-



(
A
一
A
q
出
田
へ
†
シ
､
ベ

10 20 30
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図3.22 出力端コンデンサ容量とスパイク電圧値の関係
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電圧
0

電圧 0

(a)D=0

(d)D=0.25

(c)D=0.5

〔冨冨

(d)D=0.82

(e)D=0.9

(り D=1.0

500V/div､電流 10A/d主

10m
s/div

図3.23 インバータ出力電圧･電流波形(短絡パルス無)
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(a)D=0

(d)D=0.25

(c)D=0.5

〔霊冨

(d)D=0.82

(e)D=0.9

(f)D=1.0

500V/div､電流 10A/di

lOms/div

図3.24 インバータ出力電庄･電流波形(短絡パルス有)
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パルス列である｡Dが大きくなるに従い,不等パルス暗の正弦波に近いパル

ス配列に近付いてくる｡すなわち,P WM電流の正負が反転する付近のパル

ス幅は小さくなる｡このため,スパイク電圧の発生原因となる出力端コンデ

ンサと負荷電動機の漏れインダクタンスとの共振現象の発生が抑制され,ス

パイク電圧は小さくなる｡その結果,Dを大きくすれば,短絡パルスを付加

しなくてもスパイク電庄は実用上問題ない値に抑えられる｡また,上記のこ

とから類推して,パルス数Mについてもある程度大きいことがスパイク電圧

低減上必要と思われる｡これについての検討結果は後述する｡

出力電圧と電流の高調波成分謝定結果を図3.25,囲3.26に示す｡図3.25は

短絡パルス無,囲3.26は短絡パルス有の場合で,それぞれ,(1)は出力電圧,

(2)は出力電流の詞波分析結果を示す｡図3.10に示したP WM電流の高調波

解析結果と同様に,Dが小さい場合は出力電圧･電流ともに高調波成分を多

く含んでいる｡Dが大きい場合は高調波成分は小さい｡変調率Dと低次高調

波成分の関係を図3.27に示す｡図3.25と図3.26とを比べると,短絡パルスを

付加した方が高調波成分が低減されるが,図3.27より,Dを大きくすれば短

絡パルス無しでも出力電圧･電涜に含まれる低次高調波成分を5%以下の小

さな優にできることがわかる｡図3.25,26では図3.10に比べて31次(620Hz)

以上の高調波成分●が大きい傾向があるが,これは出力端コンデンサと負荷電

動横との共振の影響と考えられる｡

次に,パルス数Mを変イヒさせたときの出力電圧･電流波形を図3.28に示す｡

測定条件は,変調率D=1.0,出力端コンデンサの容量C=5〝Fである｡｣M

の値が大きくなるほど出力電圧･電流とも正弦波に近い波形になっている｡

電流波形は,M=49以上では大きな差は認められず,ほぼ正弦波になってい

るが,M=25ではかなり振動が重畳している｡電圧波形は,Mの値が小さく

なるに従って嶺動が大きくなっている｡M=25では振動が大きく,ひずみ率

は91%で方形波の場合(30.7芳)の3倍になっている｡M=49の場合は電圧の

振動が多少あるが,ひずみ率は34%と方形波の場合に近い値であり,また,

電流には振動はほとんどなく,正弦波に近い波形であるので,実用上は問題

ないと思われる｡M=199の場合は,電圧･電流波形とも正弦波に非常に近

い波形であり,ひずみ率はそれぞれ12.1%,6.1%という小さな値である｡
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(a)パルス数M=25

■■■■■■■■ †

(C)パルス数M=99
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上:電圧500Wdiv,下:電流10ん/div

時間軸:10ms/div

図3･28 パルス数変化時の出力電圧･電流波形

-138-



前述のように,PWM電流には3(M-1)±1次の高調波成分が最も多く含ま

れる｡これらの成分の周波数が出力端コンデンサと誘導電動機とで決まる共

振周波数に近いと,出力電圧･電流の撮動が大きくなる｡そこで,最も多く

含まれる高調波成分の周波数と共振周波数とは離す必要がある｡共振周波

数frは,

fr =

2TC√舶1
(3.15)

ここで,£1:誘導電動機の一次漏れインダクタンス

彪z′:誘導電動機の二次漏れインダクタンス

C :出力端コンデンサの容量

であり,本試験装置の場合fr
= 941日zである｡

図3.28のM=25の場合は,最も多く含まれる高調波次数3(M-1)±1は71次

と73次成分である｡インバータの出力周波数flは20Hzなので,71,73次の周

波数はそれぞれ142Ⅲz,1460日zである｡これらの周波数は共振周波数の約

1.5倍であるが,この場合には,図の波形は揺動が大きく,実用上問題があ

る｡すなわち,最多高調波周波数と共振周波数は1.5倍程度の離し方では不

十分ということになる｡]M=49の場合は,最多高調波周波数は143次と145次,

周波数では2860甘zと2900Hzで,共振周波数の約3倍である｡M=99では約6

倍である｡図の波形からパルス数M=49以上では実用上問題ない波形と見ら

れるので,最多高調波周波数を共振周波数の3倍以上になるようにするのが,

パルス数Mを選ぶ基準となる｡したがって,

(3(M-1)±1)fI> 3f
r

一般的には M>>1と考えられるので,

M>f
r/fI

(3.16)

(3.17)

すなわち,(3.17)式を満足するようにパルス数Mの値(奇数)を選べば,実

用上問題のない出力電圧･電流波形が得られる｡]M=49,fI=20Hzの場合,

G T Oサイリスタのスイッチング周波数は980日zであり,本インバータでは

比較的低いスイッチング周波数でもほぼ正弦波の出力電圧･電流波形を得る

ことができる｡

図3.28にlま400V,11kW誘導電動機を無負荷で駆動したときの電圧･電涜
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の測定結果を示したが,このほか,3.7州,7.5kW,37kWの誘導電動横を駆動

した場合についても同様の結果を得ている｡

出力端に接続したコンデンサの容量を変えた場合の出力電圧･電流波形を

図3.29に示す｡電流波形はいずれの場合もほぼ正弦波になっているが,電圧

波形は容量が小さいほど電流の極性反転付近の振動が大きくなっている｡イ

ンバータ装置の小形化,低コスト化の観点からは,波形の改善はG
T Oサイ

リスタのスイッチング性能の限界までパルス数を増加させることにより行っ

て,出力端コンデンサの容量はできる限り小さくすることが望ましい｡しか

し,コンデンサの容量を小さくすると,電圧の振動やスパイク電圧が大きく

なる｡また,これらは負荷電流に比例して大きくなる｡したがって,これら

の点を考慮してコンデンサの容量を決める必要がある｡図3.29で,C=3

〝Fの場合,電圧波形のひずみ率は19.6%で方形波の場合(約30%)と比べて

小さい｡しかし,振動およぴスパイク電圧の影響で,定格負荷時にG T Oサ

イリスタに加わる電圧は最大1050Vであり,これはインバータの定格出力電

圧波高値の1.86倍である｡このため過負荷運転などに対する余裕をとると,

G T Oサイリスタの耐圧の高いデバイスを使用しなければならず実用上は問

題がある｡C=5jLFの場合には,定格負荷時のG T Oサイリスタに加わる

最大電圧は810Vで定格出力電庄の1.43倍であり,G T Oサイリスタの耐圧

は通常の設計余裕で良い｡したがって,波形および最大印加電圧の両面から

みて,実験に使用した400V,15kVAのインバータ装置では,出力端コンデン

サ容量の遺値は5〝Fである｡コンデンサ容量5〝Fは,インバータ容量の

1.7%に相当する｡したがって,本インバータでは出力端コンデンサの容量

はインバータ容量の1.7%という小さな容量で十分であると言える｡

なお,コンデンサ容量として,サイリスタを用いた従来の電流形インバー

タでは,通常インバータ容量の20%程度の転流コンデンサが用いられている｡

これと比べると本インバータでは,コンデンサ容量を従来のサイリスタ式に

比べて1/10程度以下に低減できることになる｡

3.6 電動機駆動時の効率,騒音特性

以上述べたように,本インバータは出力電圧･電流波形をおよそ正弦波状
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(C)C=5ノ上F ㈹ C=10〟F

上:電庄200Wdiv,下:電流10ん句iv

時間軸:10ms/div

図3.29 出力端コンデンサ容量変化時の出力電圧･電流波形
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にすることができる｡したがって,このインバータで誘導電動機を駆動した

場合の効率や騒音は,商用の交流電源で駆動した場合に近くなると期待され

る｡しかしながら,本インバータにおいても出力には前述のように高調波成

分が含まれている｡そこで実際に本インバータによって誘導電動機を駆動し

て,その特性を検討した｡

本インバータで誘導電動機を駆動し,負荷トルクを変えたときの電動機の

効率および騒音の測定結果を図3.30に示す｡比較のため,従来のP WM制御

電圧形インバータ及び商用電源駆動による特性も示す｡なお,この特性は負

荷装置の都合で,3.7kWの誘導電動機を使用して測定したものである｡電動

機の主な仕様は,定格電圧200V,定格電流14.5A,橿数4,定格周波数

50Hz,定格回転数1440rpmである｡

同国より,木方式のインバータの場合,P VM制御電圧形インバータと比

べて定格負荷時の電動機効率は約6%高く,騒音は釣8dB低くなっており,

商用電源駆動時とほぼ同程度である｡

このように本インバータで駆動した誘導電動機の特性が従来のインバータ

で駆動した時の特性より大晦に改善され,商用電源駆動時に近くなったのは,

本インバータの出力電圧･電流波形をほぼ正弦波化できた効果と考えられる｡

なお,本インバータによる電動機駆動特性の改善効果については,計算によ

っても検討されている〔5〕｡

3.7 むすび

本章では,電流そのものにPVM制御を適用した誘導電動機駆動用の正弦

波出力電流形インバータを開発した結果について述べた｡まず,出力電圧･

電流波形をともに正弦波に近づけるための,主回路の構成と動作および制御

方法の基本的事項について述べた｡この制御方法によって得られるP VM電

流には,低次高調波の含有率はきわめて低く,残るのは高次高調波のみであ

る｡これらは小容量のコンデンサフィルタを並列に設置することにより容易

に除去できる｡

P WM電流の高調波を理論および実験により解析し,インバータの出力電

圧･電流をより正弦波に近づけるための各パラメータの決定方法を明らかに

した｡すなわち,PW地利御における変調率(変調波と搬送波の振幅の比)
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100

図3.30 電動機効率,騒音特性比較
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は,0.75以上に選ぶ必要がある｡またP VM電流の半周期におけるパルス数

をMとすると,最も多く含まれる高調波成分はfH=3(H-1)±1次の周波数

成分である｡したがってf研が出力端コンデンサの容量と誘導電動横の漏れ

インダクタンスとで決まる共振周波数の3倍以上になるようにパルス数Mを

選ぶのが望ましい｡本方式においては,出力端に接続するコンデンサの容量

は,インバータ容量の1.7%という小さな容量で十分である｡

この方式により試作したインバータで誘導電動機を駆動したところスパイ

ク電圧が発生した｡そこで,その現象の解明とその低減法を検討した結果,

短絡パルスの導入によりスパイク電圧を実用上問題ない値に低減できたQ

本インバータにより誘導電動機を駆動して,電動機の効率,騒音が従来の

インバータに比べて大幅に改善されることを確認した｡たとえば,3.7kW誘

導電動機を駆動した場合,従来のPWM制御電圧形インバータ駆動時に比べ,

定格周波数,定格負荷時の電動棲効率は6%高く,騒音は8dB低い｡これら

の効率,騒音は,商用電源駆動時にほぼ等しい｡

以上より,本研究で開発したインバータは誘導電動機の可変遠道転に好適

なインバータであることが確認された｡
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第4章 PWM制御G T Oコンバータ

4.1 はじめに

第2葦,第3葦では,直流を交流に変換して交流電動機を制御するインバ

ータについて述べた｡ところで,インバータを商用電源から給電して用いる

場合や,また直流電動横を駆動する場合などには,交流を直読に変換する麒

変換装置(コンバータ)が必要である｡コンバータにおいては･その用途か

ら,直流出力電圧の制御性が良いことが要求されるが,最近ではそれに加え

て,電源からみた入力カ率(以下,電源力率と喝す)が高いこと,入力電流

の高調波成分(以下,電源高調波と喝す)が小さいことなどの要求が強くな

ってきている｡そこで,これらの要求に応えるために,G
TOサイリスタを

用いた新しい方式のコンバータについて検討する｡このコンバータは各種用

途に適用できるが,特に本研究においてはエレベータ制御を対象に検討した｡

まず初めに,直流電動機で駆動される直流エレベータシステムにおける電

源力率の改善を目的に,三相ブリッジ接続コンバータの6アームのうちの3

アームにG T Oサイリスタを用い,残りの3アームには通常のサイリスタを

用いる方式を検討する｡このコンバータでは,GTOサイリスタで等パルス

暗のパルス幅制御を行って直読出力電圧制御を行うことにより,出力電圧が

低い場合にも電源力率の低下を避けることを目的とするものである｡

次･に,電源力率攻尊に加えて,電源高調波の低減をはかれるコンバータ方

式について検討する｡コンバータの全アームにG T Oサイリスタを用い,こ

れに与えるゲート信号は入力電流を正弦波状に流すPWMパターンを基準に

する｡さらに,直流電圧を制御するための短絡パルスを作成し,これと入力

電流を正弦波状に流すPWMパターンとを合成して,各アームに与えるゲー

ト信号とする｡このような方式のコンバータの,ゲート信号の発生方法,直

流電庄制御方法,入力(電源)電流の高調波特性などを検討する｡また,電

源側コンバータにおいて重要な要因である,交流電源側インピーダンスがコ

ンバータの各特性に与える影響についても検討する｡さらに,このコンパー

タの応用,および第3章で述べたインバータと組み合わせたシステムとして

の運転特性について検討する｡
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4.2 等パルス幅制御コンバータの動作と特性

4.2.1■直読エレベータ制御用コンバータ

直流電動機で駆動されるエレベータ(直流エレベータと呼ばれる)の速度

制御には,サイリスタレオナードと界磁制御とを組み合わせた方式が従来用

いられている〔1〕｡ここではこれをサイリスタコンバータ方式と呼ぶことに

する｡この方式は,低消費電力と制御性能の点ですぐれた方式であるが,い

くつかの問題がある｡そこで,まず,従来の直流エレベータ制御システムの

構成と問題点について述べる｡

サイリスタコンバータ方式の構成と動作波形を囲4.1に示す｡この方式で

は,出力電圧の制御はサイリスタの位相制御により行う｡したがって,交流

電源電圧と電源電涜の位相関係は,出力電圧が低い場合には電流は電庄に対

して遅れが大きくなり,電源力率が低下する｡また,電源電圧と標準的な負

荷電動機の定格電圧とは必ずしも整合がとれていないため,電動横に印加す

る電圧が定格電圧のときでも位相制御角が大きくなり,このために力率が低

くなる｡通常は,これを回避するために電源変圧番が挿入される｡また,出

力電圧波形について見ると,低出力の場合,図4.1(c)に示すように電圧のリ

プルは大きく,電流も同国(d)のように電源周波数の6倍の周波数の大きな

リプルを含んでいる｡これらの電圧･電流リプルは電動機から電磁騒音が発

生する原因となっており,騒音低減のために平滑リアクトルや直流フィルタ

を挿入しているが,電力損失や機器据付面積が増大する｡

なお,図4.1の方式において,所要トルクが大きい領域では界磁電流は一

定値とし,電機子電流をトルク指令の絶対値に比例して一方向に樹御するが,

所要トルクが小さい領域では電機子電涜は一定値とし,界磁電流をトルク指

令に比例して正負連続に制御している｡これにより,制御指令に対して電動

機トルクが線形に制御できる｡

エレベータ運転において,標準的な加速度パターンを与えてエレベータ速

度を求め,これに基づいて運転時の力率を計算した例を図4.2に示す｡電源

変圧番がない場合は,力率は定格速度(360m/min)で0.64,1階尿道転(75

m/min)では0.13という低い値になっている｡1陪席運転に限らず,エレベ

ータの運転は零速度から出発するので,力率の低い状態で運転される時間が
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制御信号

(a)サイリスクコンバータの回路構成

出力電流

(b)電源の電圧及び電流波形

＼＼＼＼＼
｢~~~~~『＼ ＼ ＼ ＼ ＼

(e)出力電圧波形(低出力時)

リプル大

(d)出力電流波形(低出力時)

図4.1 従来方式(サイリスクコンバータ式)の回路及び動作波形
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図4.2 サイリスクコンバータ方式の力率特性
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長いことになる｡

これらの点をまとめると,次のようになる｡

(a)サイリスタコンバータ方式は,出力電圧が低い状態では力率が悪い0 エ

レベータは低い速度で運転している時間が長いので,この短所は影響が

大きい｡

(b)電圧を整合させるための電源変圧蕃や,電流を平滑化するためのリアク

トルのような付属機器が必要である｡

このような従来の方式に対して,サイリスタコンバータの6アームのサイ

リスタのうちの,3アームあるいは6アームをG T Oサイリスタに置きかえ

て,パルス暗制御を行うことにより力率を改善する方式が提案されている

〔2〕〔3〕｡しかしながら,GTOサイリスタには最小オン･オフ時間の制約が

あるため,パルス暗制御のみでは出力電圧を零まで連続的に制御できないと

いう短所があり,エレベータ制御に適用するのは難しい｡

そこで,エレベータ制御などに適した直流電動機の新しい制御法を検討す

る｡これは,二つの制御を組み合わせたG T Oコンバータの制御法で,一つ

は出力電圧が高い領域におけるパルス暗制御,他の一つは出力電圧が低い領

域でパルス幅を最小値に保った状態での位相制御である｡このような制御に

より,直流電圧の正負の最大値から零までの広い領域で,力率改善と電圧の

制御性が良いことの両立が可能になる｡

新しいコンバータ方式として, 3アームのみにG T Oサイリスタを用い

る3G T Oコンバータと, 6アームすべてにG T Oサイリスタを用いる6

G T Oコンバータが考えられる｡両者を比べると,3G T Oコンバータの方

が装置コストの点で有称であるが,高調波の低減効果は劣る｡しかし, 3

G T Oコンバータにおいても,通常のサイリスタコンバータシステムに比べ

ると力率改善などの点で非常に良い性能が期待できるので,まず3G T Oコ

ンバータ方式を検討する｡なお,パルス暗制御と位相制御を併用する制御の

基本的な方法は,6G TOコンバータにも応用することが可能であるが,こ

の点については4.3節以下で述べることにする｡
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図4.3 3GTOコンバータの回路構成
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4.2.2 等パルス幅制御コンバータの回路構成と動作

力率改善を目的とする3G T Oコンバータ方式の構成を図4.3に示す〔4〕｡

直流電動機の電機子電流を制御するコンバータは,ブリッジの正例の3アー

ムにG T Oサイリスタを用いる｡制御回路は,二つの関数発生器,パルス暗

制御回路,位相制御回路で構成される｡関数発生器は,パルス転制御信号と

位相制御信号を発生する｡コンバータの制御時点を決めるパルス暗制御回路

と位相制御回路は,二つの関数発生器の出力信号によって動作する｡制御信

号は,電流の指令値と実測値の偏差に応じた値である｡G T Oコンバータに

より力率の改善が可能なので,電源電圧と負荷電圧を整合させる変圧器は省

咤できる｡また,電機子電流は,G T Oコンバータで高周波チョッビングさ

れてリプルが小さい波形となるため,平滑リアクトルも省略できる｡

制御信号に対するパルス幅と位相制御角の関係を図4.4に示す｡図示のよ

うに,制御はパルス転制御領域と位相制御領域とがある｡

パルス幅制御領域は,制御信号(電圧)の絶対値が大きい場合の制御領域

である｡この場合位相制御角は,最大値または最小値に固定される｡パルス

暗は,制御信号の絶対値に比例させる｡正規化制御信号Yの大きさによって,

動作領域は次に示す六つの領域に分けられる｡

(i)Y>Yxの場合 ‥･パルス暗制御の通流率γは最大値γHに,位相角α

は最小値αⅣに固定される｡

(五)Yx≧Y>YNの場合 ‥･位相角α=αN一定で,通流率γは最大値γM

から最小値γNまで変化する｡すなわち,この領域は位相角一定で通読

率のみを制御する領域である｡電源力率はほぼ1を保ちつつ直流電圧を

制御する｡

(昆)YN≧Y≧0の場合 ‥･通流率γ=γN一定で,位相角αは最小値αNか

ら90度まで変化する｡すなわち,この領域は位相制御により電圧を制御

する｡

(如)0>Y≧-YNの場合･‥ 回生運転時,直流電圧の絶対値が低い範囲

で,(昆)の場合と同様に位相制御により直流電圧を制御する｡

(Ⅴ)-YN>Y≧-Yxの場合 ‥･回生運転時で,短絡パルス幅制御により

直流電圧制御を行う領域である｡
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(d)-Yx>Yの場合 ‥･通読率γ=γH,位相角α=αMに固定され,直流

電圧は負極性の最大値一定となる｡

パルス幅制御における通流率γの可変範囲はG T Oサイリスタの許容最小

オン･オフ時間より決まる｡すなわち,G T Oサイリスタでは,ターンオン･

ターンオフ時間やスナバ回路の充放電時間等の関係から最小オン･オフ時間

が制限される｡そしてゲート信号パターンのオンパルス暗,オフパルス暗を

この値以下にすることはできない｡ここではチョッビング周波数1.2kHzでγ

=0.1～0.9としている｡その結果,パルス幅は83.3〝Sから750′上Sとなる｡こ

の範囲では,入力電涜は電源電圧とほぼ同相で基本波力率は最大(ほぼ1)

になる｡制御信号に対する出力電圧と力率の特性を固4.5に示す｡位相制御

領域は,制御信号の絶対値が小さい場合の制御領域である｡パルス宿の最小

値は,G T Oサイリスタの最小オン･オフ時間の制約があるため,零までは

制御できないので,出力電圧を窄まで制御するために位相制御を用いる｡パ

ルス幅を最小値に固定し,位相制御角は制御信号に比例して両極性に変化さ

せる｡この領域では位相を制御するため,力率は最大にはならない｡しかし

ながら,この領域は全判御領域からみると一部分であるため,この領域で力

率が改善されないことは,あまり問題にはならない｡GT Oサイリスタの最

小オン･オフ時間が短くなれば,パルス暗部御領域をさらに大きくして位相

制御領域を小さくすることができる｡

出力電圧と交流鋼線電流の波形を図4.6に示す｡R相を代表例として示し

ているが,S,■T相も同様である｡G T Oサイリスタにより交流電圧を高周

波でチコッビングするので,電流はチョッビング周波数でオン･オフされる｡

囲は,抵抗負荷で,電流が断続的に流れる場合を示している｡出力直流電圧

が出ている期間は電力は電波から負荷に流れる｡この時点ではR相のG T O

サイリスタと,SまたはT相のサイリスタが導通している｡出力直流電圧が

零の期間は,負荷回路のリアクトルに蓄えられた電流が循環する｡この時点

では,同じ相のG T Oとサイリスタが導通している｡

G T Oコンバータの動作を図4.7によって説明する｡国4.3の正極爛3アー

ムのG T OサイリスタGRP,Gsp,GTPおよび負極個3アームのサイリスタ

TRN,TsN,TTNに与えるゲート信号(オン信号)と,電源電圧の関係が示
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図4.5 出力電圧と力率
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されている｡この動作は,六つの区間の繰り返しである｡

(a)区間Ⅰ:G TOサイリスタGR｡が,制御遅れ角αの時点から,通流率γ

で数回(図は4回を示す)オン･オフを繰り返す｡オンの期間に,GRP

とサイリスタTsNの組み合わせで電流が流れ,R S疑問電圧によって負

荷に電力が供給される｡このような状態を｢通読動作｣と呼ぶことにす

る｡次にGR｡をオフすると同時にGs｡をオンする｡この状態は(1-γ)T｡

の期間続く(T｡はパルス幅制御周期)｡このGspとTsNの組み合わせ

で電流が流れる期間は,負荷は電蕗から切り離されて,その端子間が短

絡された状態となる｡負荷が誘導性であれば循環電流が流れ続ける｡以

後,これを｢環流動作｣と呼ぶ｡この通流動作と環流動作を数回繰り返

した後に次の区間へ移る｡

(b)区間Ⅱ:区間Iから区間Ⅱへ移る間に,サイリスタTsNからTTNに転流

する｡通流動作は,GR｡とTTNの組み合わせで電流が流れ,RT線問電

圧によって負荷に電力が供給される｡また,環流動作はGTPとTTNの組

み合わせで循環電流が流れる｡区間Ⅰと同様に,この通流動作と環流動

作を数回繰り返した後に次の区間へ移る｡

(c)区間Ⅲ～Ⅵ:区間Ⅰ,Ⅱと同様に,それぞれ通読動作と環流動作とを数

回繰り返して次の区間へ移り,区間Ⅵを終了すると動作は再び区間Ⅰに

移る｡

ここで,図4.7は制御遅れ角αが60度の場合を示している｡この状態は,

通読率γが最小値0.1に固定されており,制御信号に応じて制御遅れ角αが

変化する位相制御領域である｡

4.2.3 タ.-ンオフ時の過電圧と抑制方法

G T Oコンバータでは,G T Oサイリスタがターンオフする時に過電圧が

発生することが考えられる｡過電圧発生は,環流動作終了時と通流動作終了

時の二つの場合が考えられる｡そこで,この通電庄の発生機橋とその抑制方

法について検討する｡

(1)環流動作終了時の過電圧

環流動作終了時の過電圧発生橡構を図4.8により説明する｡ここでは,三
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図4･8 環流動作終了時の過電圧発生
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相のうちR相とS相を例にとって説明するが,他の相の組み合わせの場合で

も動■作は同様である｡同国(a)は環流動作を示し,S相のG T Oサイリスタ

(Gsp)とサイリスタ(TsN)が導通している｡循環電流が図のiLのように

流れ,この状態では過電圧の問題は生じない｡

環流動作が終了して通流動作に移るとき,過電圧が発生する｡図4.8(b)に,

移行時の電流の状態を示す｡GぷPがターンオフすると,循環電流iLはiLl

とiLzとに分かれ,各スナバコンデンサに流入する｡そしてGspとGRPのア

ノード･カソード間に過電圧が発生する｡

この通電庄Ⅴ｡は,固4.8(c)に示した二つのアームのオフ,オンの時間差

△tと負荷電流iLに比例し,スナバコンデンサ容量に反比例する｡iLlの経

路には電源インダクタンスがあるため立ち上がりは小さくなる｡そこでiL2

がiLにほぼ等しいとすると,過電圧Ⅴ｡の概略億は次の式で求めることがで

きる｡

V c

1
●

cs
･△t･iL (4.1)

(4.1)式から明らかなように,過電圧Ⅴ｡を｣＼さくするには,△tを小さく

すればよい｡このため,図4.8(c)に破線で示すように,Gspをオフする前に

GEPをオンさせるようにした｡このようなゲート条件にすれば,GspはGRP

の点弧による逆電圧によって消弧されるので,通電庄が発生することはない｡

このような,ゲートパルスの重ね合わせを行った場合と,重ね合わせを行

わな｣､場合のqTOサイリスタのアノード･カソード間電圧を図4.9に示す｡

ゲートパルスの重ね合わせによって過電圧を抑制できることが示されている｡

(2) 通流動作終了時の通電庄

通流動作終了時の過電圧発生機構を図4.10によって説明する｡同国(a)は

通流動作での電流の流れ方を示す｡GE｡とTsNがターンオンし,通読電流は

iLのように流れる｡この状況では未だ通電庄は発生しない｡

通流動作からGs｡とTsNによる環流動作へ移る時に過電庄が発生する｡図

4.10(b)に,移行時の電涜の状態を示す｡移行時に,G丘｡とGspのゲートパ

ルスを重ね合わせれば,負荷例の電流ばGs｡とTsNを流れるため過電圧の発

生原因にならない｡しかしながら,ゲートパルスを重ね合わせたとしても電
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源側インダクタンスLsに蓄えられたエネルギーがスナバコンデンサCsを充

電し,GR｡のアノード･カソード間に通電庄が発生する｡この過電圧の大き

さvAEは,次式で近似できる｡

V AE
= 1L

｣追旦+
Cs

(4.2)

ここで,VRSは電源電圧(線問)の瞬時値である｡

この過電圧はゲートパルスの重ね合わせでは抑制できない｡過電圧は,負

荷電流300Aの場合には電源電圧ピーク値の2.8倍以上になり,G T Oサイリ

スタの耐圧の高いデバイスを使用しなければならない｡そこで,過電圧を吸

収するためにフィルタを接続することを検討した｡

まず,接続するフィルタとして,コンデンサと抵抗の直列回路からなるフ

ィルタ(C Rフィルタ)を検討したが,フィルタ損失が大きくなる｡これは

システムとして考えた場合に,省電力の点から好ましくない｡そこで,次に,

コンデンサとリアクトルからなるフィルタ(L Cフィルタ)について検討し

た｡その構成を図4.11(a)に示す｡G T Oサイリスタがターンオンした時,フ

ィルタコンデンサCrからの急峻な電流が流れ込むため,その変化率(di/dt)

を抑える目的でリアクトルLrを挿入している｡

このフィルタの定数設定条件として,次の2項目が重要である｡

(i)フィルタの共振周波数は,G T Oコンバータのチコッビング周波数か

ら離れていること,また,電源に含有されている高調波成分の周波数か

らも離れていること｡

(五)電渡リアクトルの蓄積エネルギーを吸収でき,G T Oサイリスタの電

圧耐量に余裕がとれること｡このときの通電庄は次式で近似できる｡

V AE ≡

(3/2)cr
iL + v RS (4.3)

フィルタコンデンサを変化させた場合の,通電庄およぴフィルタの共振周

波数を図4.11(b)に示す｡この結果から,フィルタコンデンサ容量を200〝F

と決定した｡

次に,フィルタリアクトルLfによる(di/dt)抑制効果を検討した｡測定

結果を図4.12に示す｡G T Oサイリスタのdi/dt酎量である200A/psに対し

て,余裕をみてLrは10JIHとした｡
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図4.13に,G T Oサイリスタのアノード･カソード間電圧波形を示す｡同

図(a)は,ゲートパルスの重ね合わせは行っているが,フィルタは接続しな

い場合である｡負荷電流は定格値より相当小さい条件であるが,過電圧が顕

著に現われている｡なお,この測定では,G T Oサイリスタを破壊しないよ

うに,電源電圧を定格値より小さくしている｡この結果から,定格負荷電流

(500A),定格電源電圧(400V)の場合には,過電庄の値はG T Oサイリ

スタの耐電圧(ここでは1600Vのデバイスを用いた)を越えることが容易に

推定できる｡

同図(b)は,フィルタ(コンデンサ200〝F,リアクトル10JIH)を接続した

場合の波形で,通電庄が十分抑制されているのがわかる｡

4.2.4 等パルス宿割御コンバータの応用

G T Oコンバータを直流電動機制御に適用した場合の皮相電力,消費電力

等の特性を,サイリスタコンバータの場合と比較して検討した｡

国4.14に,エレベータ運転の地上等価試験によって皮相電力を測定した結

果を示す｡皮相電力は,一次例の交流電流と電圧との積であり,電源設備機

器の容量を決める上で重要な量である｡負荷電流をパラメータとし,出力電

圧を変数として皮相電力を求めた結果を国に示しているが,この結果から次

のことが言える｡

(a)G T Oコンバータ方式の皮相電力は,すべての領域においてサイリスタ

コンバータ方式より小さい｡

(b)皮相電力の低減の度合は,出力電圧の低い領域ほど大きい｡

出力電圧が低い領域で力率が改善されることから皮昭電力が減少し,シス

テムとしては電源設備容量の低減が可能となる｡

電動機電流の波形を図4.15に示す｡図は,電流100Aの場合である｡サイ

リスタコンバータの場合には,6mHの平滑リアクトルを接続しても,電流リ

プル率は4.7%である｡これに対してG T Oコンバータでは,平滑リアクト

ル無しでも,リプル率は1.7%である｡G T Oサイリスタで高周波チコッビ

ング制御をしているので,電動機電流波形が改善され,平滑リアクトル無し

でも良好な波形となる｡
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電源側の高調波電流の特性を図4.16に示す｡G T Oコンバータの電流はパ

ルス`幅制御によって変化するが,高調波電流の大きさはサイリスタコンバー

タ に比べて小さい｡

G T Oコンバータを用いたエレベータ制御システムの構成を図4.17に示す｡

このような構成で,エレベータ運転時の諸特性をサイリスタコンバータ方式

と比較評価した〔5〕｡

図4.18(a)に皮相電力の特性を示す｡エレベータ運転条件は,積載荷重1000

k,速度150m/mユnで,3階床上昇運転である｡G T Oコンバータ方式の皮

相電力はサイリスタコンバータ方式よりかなり小さくなっていることがわか

る｡これらの運転において,G T Oコンバータ方式ではパルス暗制御領域と

位相制御領域との制御モードの切り替えが行われているが,電機子電流波形

は滑らかに制御されている｡同国(b)に,積載荷重条件を.変化させて,所定

の階床間を一往復したときの皮相電力量を示す｡G T Oコンバータ方式では,

皮相電力はサイリスタコンバータ方式の約50%に低減できる｡

図4.19は,積載荷重を変化させて,所定の階床を往復したときの消費電力

量を示す｡G T Oコンバータ方式では,力率の改善及び主変圧器と平滑リア

クトルが省略できるため,消費電力量は約20%低減できる｡

以上の比較検討により,G T Oコンバータ方式は,エレベータ制御システ

ムに応用した場合に,力率と消費電力の改善,電源変圧器と平滑リアクトル

の省一時の点で大きな効果があることが明らかになった｡

4.3 正弦波入力P WMコンバータの構成と動作

4.3.1 主回路構成と基本動作

第4章の前半において述べたコンバータは,電源力率の改善と直流電流リ

プルの低減には大きな効果があるが,交流入力電涜の高調波低減効果は十分

ではない｡一方,最近の電源側コンバータに対する要求としては,電源力率

改善とともに入力電流の高調波の低減が強く要求されるようになってきてい

る｡このような要求に応え,さらにインバータとの組み合わせや直流負荷の

制御に適した電源側コンバータを開発すべく検討した｡.

高性能のコンバータを開発するにあたり,正弦波出力電流形インバータと
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組み合わせて使う場合の整合性を考慮し,また,インバータとコンバータの

対称性に着目して,図4.20の構成とすることにした〔6〕｡この基本的な構成

は,第3葦で述べた正弦波出力インバータと同様である｡すなわち,G T O

サイリスタで構成した三相ブリッジ回路の交流入力端にコンデンサを接続す

るだけの簡単な構成である｡入力端コンデンサは,G T Oサイリスタのスイ

ッチング時に発生する過電圧の吸収と,電源電流波形改善のためのフィルタ

機能を兼ねる｡コンバータの出力個は,電流平滑用の直流リアクトルを介し

て負荷に接続される｡

ここで,以下に述べるように三相ブリッジ回路の交流端子には,入力電流

が正弦波になるようにP WM制御されたパルス電流(icEi,ics,icT)を

流すので,以下これをP WM電流と称す｡また,入力端に接続されたコンデ

ンサより電源側には,PVM電流の高調波成分が入力端コンデンサに吸収さ

れ,正弦波状の電涜i没,is,iTが流れるが,以下これを入力電流と称す｡

このコンバータの基本動作波形を図4.21に示す｡基本的なP WMパターン

として,入力(電源)電流を正弦波化するためのパルス(正弦波パターン)

を与えるが,このパターンは正弦波出力インバータの場合と同様である｡ア

ームRPに与えるゲート信号PRPにおいて,期間Ⅰ,Ⅱ,Ⅲのパルスはこれに

相当する｡期間Ⅴのパルスは直流電圧制御のための短絡パルスである｡これ

らのパルス発生方法の詳細については4.3.2で述べる｡

主回路のG T OサイリスタであるGRP～GTNに,ゲート倍号PRP～PTNを

それぞれ与える｡期間Iでは,SNアームのG T Oサイリスタ(GsN)は常時

オンしており,一方SPアームGspは短絡パルスに従ってオン･オフする｡

Gspがオンすると直流例短絡の状態となり,直流電圧および各相のP WM電

流主｡R,i｡S,i｡Tの瞬時値は零になる｡したがって直流出力電圧はパルス

状の電圧となるが,直流電流はリアクトルによって平滑化されて脈動の小さ

い電流になる｡また,PWM電流i｡R,i｡ぶ,i｡では,パルス転が正弦波の

振幅にほぼ比例するように分布したパルス電流であり,高調波成分は入力端

コンデンサに吸収され,入力(電源)電流はほぼ正弦波状になる｡

図4.21における期間Ⅰを例にとって,各パターンの作り方および主回路動

作を説明する｡図4.22に示すように,まず正弦波パターンPを,振幅Aの三
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図4.20 主回路構成
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図4.21 基本動作波形
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角波elと直線(台形波の一部と考えることができる)eヱとを比較して得る｡

すなわち,Pは,e
Z≧elのときl,e2<elのとき0の値をそれぞれ対応

させる｡次に,振転Ⅴ…の三角波e｡を,正弦波パターンPの立ち上がり,

立ち下がりに同期して発生する｡そして,直流電圧指令値に応じた電圧Vw

とe3とを比較して短絡パルスSを得る｡すなわち,Sは,e｡≧Vwのとき

1,e｡<Vwのとき0の値をそれぞれ対応させる｡

各アームのゲート信号は,正弦波パターンPと短絡パルスSから以下のよ

うにして得る｡上個アームに対しては,RPアームのG T OサイリスタGppに

与えるゲート信号は,正弦波パターンPと,短絡パルスSの否定Sとの論理

積PFを与える｡これは,正弦波パターンから,短絡パルスが存在する期間

を削ったパルスを与えることを意味している｡SPアームGspのゲート信号

Pspとしては,短絡パルスSをそのまま与える｡TPアームGTPのゲート信号

PTPは,正弦波パターンの否定Pと短絡パルスSの否定Sの論理積をとった

信号PRを与える｡下側アームに対しては,PsNにはこの期間は常に1の値

を,PRNおよぴPTNには0の値をそれぞれ対応させる｡

以上述べたようにして得たゲート信号によって各G T Oサイリスタを制御

すると,P VM電流および直読電圧は図に示すようになる｡ここで,図のt｡

からt3の各期間の動作を,図4.23によって説明する｡同国(a)に示すt｡≦t<

tlの期間は,G T OサイリスタGTPとGsNがオンしている2相通涜モードで

ある｡主たる電流は,電源丁相-GTP一負荷-GsN一電源S相というループ

1を流れる｡この●とき,直流電圧Ⅴ｡は電源電圧vTSに等しい｡次に,tlに

おいてGspがターンオンし,GTPがターンオフすると,回路状態は同国(b)

に示すように直流側短絡の状態(短絡モード)となり,直流電圧は零になる｡

この状態は,短絡パルスSがなくなるt之まで続く｡tl≦t<t2の期間は,主

たる電涜はGs｡一負荷-GsNというループ2を流れる｡また,電源丁相-

T相コンデンサーS相コンデンサー電源S相というループ3にも電流が流れ

る｡ループ3は同国(a)の場合に流れていた電源S相,T相の電流が,G T

Oサイリスタを通って流れることができないために形成されるループである｡

t2で短鮨パルスがなくなり,GRPがオンしてGspがオフすると,同図(c)に

示すようにG丘PとGsNがオンしている2相通流モードとなる｡この期間は,
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主たる電涜は,電源丁相-T相コンデンサーR相コンデンサーG2｡一負荷-

GsN一電源S相というループ4を流れる｡この状態は次に再びGT｡にゲート

信号が与えられるt3まで続く｡この期間における直流電圧Ⅴ｡は電源電圧

Ⅴ良Sに等しい｡また,この期間には電源R相からも小さな電流が流れる｡

t3以後,(a)から(c)のモードを繰り返しながら,電源電流は徐々にT

相からR相へ移って行く｡

図4.22で,直流電圧指令値Vwを大きくすると,短絡パルスSの転が短く

なり,図4.23(b)の短絡モードの期間が短くなる｡直読電圧が零となる期間

が短くなるので,Ⅴ｡の平均値は増加する｡逆にVwを小さくすると,短絡モ

ードの期間が長くなり,Ⅴ｡の平均値は減少する｡このようにVwを変えるこ

とによ り,直流電圧の平均値を制御できる｡動作苅間Ⅲ～Ⅵにおいても,同

様の動作が行われる｡

4.3.2 制御回路構成と動作

以上述べたような制御を実現するための制御回路構成を図4.24に示す｡こ

の制御回路は,短絡パルス晦制御回路と位相制御回路とで構成されている｡

短絡パルス幅制御回路は,基準の正弦波(P WM)パターンPと,直流電圧

を制御するために直流個短絡を生じさせる短絡パルスSとを合成する｡位相

制御回路は,直流電圧が低い範囲においてゲート信号を移相することにより

直読電圧を制御する｡直流電圧の絶対値が高い範囲では,移相角は最小値ま

たは最大値に固定される｡

まず,短絡パルス転制御回路の動作について説明する｡正弦波パターン発

生回路は基準の正弦波パタ丁ンを,また三角波発生回路は短絡パルス幅制御

用三角波を,それぞれR O M(read only EleB10ry)に記憶している｡三相ブリ

ッジ構成のコンバータを制御するためには,電源角周波数の0～60度にあた

る期間のデータを記憶しておけば,あとはその繰り返しで得られる｡ 電源

周波数50日zをP L L回路で周波数逓倍したクロックパルスを作り, これを

R O Mに記憶した正弦波パターンおよび三角波の読み出し信号としている｡

三角波発生回路の出力信号e3は,関数発生器Ⅰの出力信号Vwと比較され,

短絡パルスSを発生する｡正弦波パターンPと短絡パルスSは,パターン合
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図4.23 主回路動作説明図

短絡パルス幅制御回路

図4.24 制御回路構成
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成･分配回路において,前述の方法によって合成されて,その出力が各アー

ムのG~T Oサイリスタに分配される｡なお,正弦波パターンを発生するため

のelと
e2の振幅比B/Aは,インバータの場合の変調率と高調波成分との

関係(3.3節)と同様の検討により,入力電流の高調波成分が小さくなる値に

決定する｡

次に,位相制御回路の動作について説明する｡G T Oサイリスタのターン

オン時間,ターンオフ時間等との関係から,コンバータのパルス転制御では,

許容最小オン時間,オフ時間の制限があり,最小のパルス暗をこの制限値よ

り小さくすることはできない｡このため,上述の短絡パルス晦制御による直

流電圧制御は,直流電圧の値が所定値以下の範囲では適用できない｡一方,

一般に電源側コンバータに対しては,出力直流電圧を負の最大値から零電圧

を経て正の最大値まで,全範囲にわたって連続的に制御できることが要求さ

れる｡この要求に応えるために,本方式では直流電圧の絶対値が低い領域で

は位相制御により電圧を制御する｡

位相制御回路の動作を図4.25に示す｡位相制御回路では,P L L回路の出

力クロックパルスを,カウンタ 2内の分周回路で1/6に分周したクロックパ

ルスをカウントし,移相用三角波データを記憶しているR O Mの読み出し信

号としている｡読み出された位相用三角波(三相分)と,直流電圧指令値Ⅴ｡*

に応じて関数発生器Ⅲで発生する位相指令値Ⅴαとを比較回路で比較する｡

そして,位相の基準信号をカウンタ1ヘリセット信号として与えるとともに,

各G T Oサイリスタヘゲート信号を分配する基準となる分配信号Ql～Q6を

出力する｡分配信号Qlは,位相用三角波eRの傾きが負でⅤαと一致した時

点で立ち上がり,e
Tの憤きが正で-Ⅴαと一致した時点で立ち下がる,幅60

度の方形波である｡他の分配信号Qz～Q`も同様にして得る｡基準位相から

Qlが立ち上がる時点までの位相角をαとすると,Ⅴα=Ⅴα×のときはα=0,

Ⅴα=-Ⅴαxのときはα=冗となり,Ⅴαを変えることにより分配信号の位相

を0～冗まで変えることが可能である｡

以上,短絡パルス幅制御回路と位相制御回路のそれぞれの動作を個別に述

べたが,次にこの両者の関係について述べる｡図4.24の二つの関数発生キの

特性を国4.26に示す｡直流電圧指令値Ⅴ｡書に対する短絡パルス幅指令値Ⅴ腎
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図4.25 位相制御回路の動作
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(b) 位相制御特性

図4.26 短絡パルス幅利親は位相制御の特性
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の特性が関数発生キⅠで,また,Vd事に対する位相指令値Ⅴαの特性が関数

発生器Ⅱで決まる｡同国(a)が短絡パルス宿割御特性を,また(b)が位相制御

特性を示す｡4.2蔀で述べた等パルス幅制御コンバータの場合と同様に,直

流電圧指令億Ⅴ｡書の大きさによって動作領域は次に示す六つの領域に分けら

れる｡ただし,4.2節の通流率に相当するのは,この方式では短絡パルス転

指令値Ⅴ曹である｡

(i)Ⅴ｡*>Ⅴ｡×の場合･‥ 短絡パルス暗指令値Vw,位相指令値Ⅴαは,と

もにVw=Ⅴ…,Ⅴα=Ⅴ洲の最大値に固定される｡

(五)Ⅴ｡×≧Ⅴ｡書>Ⅴ｡Nの場合 ‥･Ⅴα=Ⅴ冊一定で,Vwは最大値Ⅴ…か

ら最小値Ⅴ…まで変化する｡すなわち,この領域は,位相はα=0で

短絡パルス暗のみを制御する領域である｡言いかえれば,電源力率=1

を保ちつつ直読電圧を制御する領域である｡

(昆)Ⅴ｡=N≧Ⅴ｡*≧0の場合 ‥･Vw=Ⅴ…一定で,位相指令値Ⅴαが最大

値Ⅴα"から0まで変化する｡すなわち,この領域は位相制御により直

流電圧を制御する｡

(如)0>Ⅴ｡*≧-Ⅴ｡Nの場合 ‥･回生運転時の,直流電圧の絶対値が低い

範囲で,(罠)の場合と同様に位相制御により直流電圧を制御する｡

(Ⅴ)-Ⅴ｡N>Ⅴ｡*≧-Ⅴ｡xの場合 ‥･回生運転時で,短絡パルス幅制御に

より直読電圧制御を行う領域である｡

(d)-Ⅴ｡×>Ⅴ｡･の場合 ‥･ⅤⅦ=Ⅴ…,Ⅴα=-Ⅴ｡Hに固定され,直流電

圧は負方向の最大値一定となる｡

図4.21に示したゲート信号パターンと主回路動作波形は,α=0で短縮パ

ルス幅制御により直流電.庄を制御する動作領域(並)の例である｡他の動作領

域における動作波形を国4.27,図4.28,図4.29に示す｡図4.27は,動作領域

(五)から(揖)へ移るⅤ｡･=Ⅴ州のときの例,図4.28は動作領域(罠)から(緑)

へ移るⅤ｡書=0のとき,即ち,α=90度の例,図4.29は動作領域(Ⅴ)の例で

ある｡図4.27では,PWM電流の各パルスの暗が最小となるため,直流電圧

の各パルスの暗も小さくなり,直流電圧平均値は小さい状態である｡図4･28

では,PWM電流の各パルスの幅は最小で,点弧位相は90度であるため直流

電圧平均値は零となる｡図4.29では,点弧位相は180度で,直流電圧平均値
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図4.27 ゲート信号パターンと主回路動作波形

(短絡パルス幅最大,位相角α=00一定)
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図4.28 ゲート信号パターンと主回路動作波形

(短絡パルス幅最大,位相角α=9げ一定)
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は負となる回生運転の領域である｡

4.4 正弦波入力PⅥ∵Mコンバータの藷特性

4.4.1 電流の高調波解析

電源側コンバータでは直流出力電圧を制御する必要があるが,それと入力

電流高調波低減とを両立することが必要である｡これらの関係について,ま

ず解析により検討する｡変調波としては,第3葦のインバータの場合と同様

に,制御回路構成が簡単になる台形波を用いているo

pvM電流パターン発生法の詳細を図4.30に示す｡図において,横軸を電

気角とし,左端を8=0,右端を8=冗/2とする｡まず0<∂<冗/3の区間

を解析する｡変調波e zは,

eヱ =

D( 8
-1)

(4.4)

と表わされる｡また,三角波elは,mを60度期間内のパルス数とすると,

(2m+1)本の直線に分割できるので,それを左からyk(k=1,2,･‥,2m+1)

とすると,

yk=(-1)k｣生(8一冗

2(k-1)

12m
×冗) (4.5)

と表わされる｡ただし,パルス発生法の原理から明らかなように,elとe2

の振幅の比により正弦波の基準パターンPが決まるので,ここではelの振

幅は1としている｡

eヱとykの交点αkは,eZ=ykを解いて,

冗 D-ト1)k x2(k-1)
α k

= (4.6)

6 D-(-1)k x2m

となる｡次に短絡パルス幅制御用三角波e3を構成する2m本の直線を左から

Z｡(j=1,2,‥･,2m)とすると,

Z2J′_1=

Z2J′ =

8-α2J′

α2J′~ α
2J′-1

8-αzJ′

×Ⅴ官M

×Ⅴ曹H
α2J′◆1~ α2J′

ここで,j′ =1,2,‥･,m
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図4.30 PWM電流パターン発生法詳細
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となる｡Z｡とⅤⅤとの交点をβJ(j=1,2,‥･,2m)とすると,

β2｡′_1= -F X(α2｡′_1)+α2j′ (4.8a)

βz｡′ F X(α2｡′.1一α2J′)+α2｡′ ………………‥(4･8b)

ここで,F=Ⅴ曹/V…(電圧制御率と呼ぶ)

j′ =1,2,‥･,m

となる｡

以上で0≦∂<冗/3の区間の正弦波パターンと短絡パルスが決まったので,

次に冗/3≦β<冗/2の区間について述べる｡この区間はR相にとっては短絡

制御区間であり,短絡パルスが存在しない期間は常にPWM電涜が流れる｡

短絡期間は,図4.22の短絡パルスを冗/3シフトして求めることができる｡そ

の結果,R相のPWM電流が流れる期間は,(β1+冗/3～β2+冗/3),

(β3+冗/3～β｡+冗/3),･‥ となる｡

以上で,0(ノ･冗/2の区間のPWM電流パターンが求まったのでオン,オフ

の時点をまとめて示すと次のようになる｡オン時点をγzJ-1,オフ時点を

γ‥とすると,γ2｡_1からγ2Jの間はPVM電流が流れ,それ以外の期間は

電流が流れない期間である｡

まず,0≦8<冗/3の区間では,

γzJ_1= β2J_1

γ2J = α2J

ここで,j=1,2,･‥,m

となる｡次に冗/3≦β<冗/2の区間は,

γ2J_1= βzくJ_巾〉_1+冗/3

γ2｡
= β2くJ_∴n〉 +冗/3

ここで,j=m+1,m十2,･‥,m + -

およぴ

γ｡1m
= β椚 +

冗/3

γ｡n十1= 冗/2

(4.9a)

(4.9b)

(4.10a)

(4.10b)

(4.10c)

(4.10d)

となる｡

なお,以上の計算式は,mが奇数か偶数かによって多少異なるところがあ
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るが,ほぼ同様であるので,奇数の場合を代表として示した｡

以上でP WM電流パターンが求まったので,次にこれをフーリエ級数に展

開して高調波成分を求める｡

iu(β)=
生ヱ+∑(an

cos nO +b｡Sin n8)‥‥‥････"･･(4.11)
2

【■
■=1

ここで,P WM電流については,奇関数であり,すなわち,

iu(-∂)= -iu(8) (4.12)

また,0<8<冗の区間では,8=冗/2に対して対称であり,すなわち,

iu(冗-∂)=iu(8)

以上より,a
n=0,またb｡はnが奇数の項のみ存在する｡すなわち,

iu(∂)= ∑ b2｡_1Sin(2j-1)∂
J = 1

b2J-1=÷ぺ/2iu(0)sin(2j-1)OdO
b

zJ_1はγkを用いて次のように表わされる｡

b2J_1=
4Id l

.3ニTl(∑(-1)k+1cos(2j-1)γk)
冗 2j-1､k=1

(4.13)

(4.14)

(4.15)

……………･(4.16)

なお,ここで直流電流は平滑とし,その大きさをⅠ｡としている｡

基本披成分に対する各高誘波成分の比率の計算結果を図4.31に示す｡高調

波成分含有率は,電圧制御率Fおよぴ(60度区間の)パルス数mに依存する｡

これらを変化した場合の低次高調波成分を図4.32に示す｡囲4.31および図

4.32(a)より,Fが小さい場合に7次成分が7%宙あるのを除くと,各高調

波成分は5%以下と小さい値になっている｡国4.32(b)のパルス数mを変え

た場合の高調波は,電圧制御率Fを0.1から0.9まで変化したときの各次高調

波の最大値を示した｡図示のように,パルス数mを小さくすると低次高調波

成分は急激に増える傾向がある｡mを増加すると高調波成分は減少するが,

m=13以上では高調波成分の減少のし方は小さくなる｡mを大きくする方が

高調波の点からは好ましいが,主回路デバイスのスイッチング損失が増大し,

また最小オン･オフ時間の制約から電圧制御範囲が狭くなる｡主回路デバイ

スの特性等も考慮してm=13と した｡
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なお,Fが小さい場合の第7次成分がやや大きいが,Fが小さい場合は一

般には負荷が小さい場合であり,このような場合に高調波成分含有率が多少

大きくなっても絶対値としては小さく,実用上はあまり問恵ないと言えよう｡

4.4.2 直読出力電圧制御特性解析

次に直流出力電圧制御特性を計算により求める｡コンバータを各種の制御

に用いる場合を考えると,出力電圧が指令値に対して直線性が良いことは,

制御系のゲインが一定であることを意味し,制御上使い易い特性である｡そ

こで,指令優に対する出力電圧を計算する｡

直流電圧は,囲4.21に示すように60度ごとの繰り返し波形であるから,60

度期間の平均値を求めればよい｡図4.22および図4.30を参照して,直流電圧

平均値Ⅴ｡は,

Vd=
(冗/3)｡′二1

.芸.(/㌫∴vR5d8+′舎J′vTSd8)……………･(4･17)
ここで,VRS=√了Va cos(0一冗/3),VTS=√てVa cosOとすると,

守d=笠va｡芦=f′£∴cos(∂-…d∂･′莞J′cos…)……(4･18)

ここで,(4.6)式およぴ(4.8a)(4.8b)式より,

αz｡′ + α2(¶.1_J′,= 冗/3

βz｡′_1+ βzくれ.1_J′,= 冗/3

(4.18)に(4.19),(4.20)を代入すると,

守d=起工va｡′モ1{せ憲2ニ='7【守d=起工va｡′モ1{′手芸2ニ:'cos(8一死′3)d8
In

7【

+/豊J′cos…)
(4.21)式の右辺第1項について,冗/3-8=9と置くと,

爪 先

.∑/㌔
J'=1

■αzくれ◆1-J′〉

βz(巾◆卜J′〉

m α2(m+1-J′〉

¶

COS(β~冗/3)dβ=｡.ミ1Jβ2~く∴二J~COS…
M

β2J′

α2 く¶◆1_J′〉

=｡′モ1Ip2(｡.1_｡.,COS9d9=｡.モ1I;ご′rCOS?dダ
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すなわち第2項と等しい｡したがって,(4.21)式は

守｡=j∠乙va∑/β2J′｡｡S8d8
冗 J′=1

α2J′

壁三_Va∑(si｡βz｡.-Si｡αz｡.)
冗 J′=1

(4.23)

となる｡

なお,ここでVaは交流電波電庄実効値である｡(4.23)式で表わされる直

流電圧平均値Ⅴ｡の特性については,4.4.3項で述べる｡

4.4.3 実験結果

次に,このコンバータの特性を実験により検討した結果について述べる｡

400V,15kVAのコンバータを試作して実験し,藷特性を検討した｡試作した

コンバータの仕様を表4.1に示す｡

コンバータ各部の動作波形を囲4.33に示す｡図示のように,P WM電流は

パルス状の電流であるが,入力端に接続したコンデンサのフィルタ作用によ

りPWM電流の高評波成分はコンデンサに吸収され,電源電流はほぼ正弦波

になっている｡また,図の電源電圧(線間)と電源電涜(線電流)の位相関

係から,電源力率はほぼ1になっていることがわかる｡

次に,主回路の詳細動作波形を図4.34に示す｡この波形は,図4.22に示し

た動作期間Ⅰの状感で,電流はT相からR相へ移って行く過程である｡図に

おいて,動作時点t｡は(TP,SN)の2相通流の開始時点,tlは2相通流から

直流側短絡モードに移る時点,tZは(RP,SN)の2相通流の開始時点,t｡は

(RP,SN)の2相通流の終了時点で,(TP,SN)の2相通流の開始時点である｡

図示のように,t｡≦t<tlの期間はTP相とSN相のG T OサイリスタGTPと

GsNに,直流恵流i｡と等しい振幅の電流が流れている｡tl≦t<t2の期間

はGRPとGsNに,t2≦t<t,の期間はGRPとGsNに,それぞれ直読電涜i｡

と等しい振幅の電流が流れている｡tl≦t<t2の期間はGsp一直流負荷-

GざNという直流個短絡回路が形成され,直流電圧は零になっている｡これら

のことから,前述の図4.23等で述べたとおりの動作が行われていることがわ

かる｡
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表4.1実験装置の仕様

電源電圧(線間)

PWM電流

入力端コン

電

ー～ヽ

フ~ /

流

流 電

流 電

0

0

0

圧0十毒茎毒毒毒墓室毒
流･01■iiii芸i芸i芸

(電圧:500V/div,電流:20A/div,時間:5ms/div)

図4.33 コンバータ各部動作波形
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PWM

電 流

lll

tlt2t3

l l ll

to tlt2t3

電圧:500V/div,電流:20A/div

時間:50〃S/div

図4.34 主回路の詳細動作波形
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図4.33の入力(電源)電流波形がほぼ正弦波になっていることから,入力

電流の高調波は小さいと考えられる｡しかし,電源側コンバータでは,出力

電圧制御のために電圧制御率を広い範囲で変える必要があり,そのような場

合にも電流の高調波成分が小さいことが望まれる｡そこで,電圧制御率を変

化してPWM電流と入力電流の高調波分析を行った｡その結果を図4･35に示

す｡PVM電流の高調波成分は,F=0.25の場合の第7次成分が6%弱とな

っている他は,各詞波とも5%以下である｡また,この結果は図4.31,図4･32

の計算結果とほぼ合っている｡入力電流の高調波は,PWM電流の高調波よ

り大きくなる成分があり,特に17,19次成分の増加が大きい｡これは電源イ

ンダクタンスと入力端コンデンサとの共振の影響と考えられる｡ここで,実

験条件における,電源インダクタンス3mHと入力端コンデンサ10〝Fとの共

振周波数は,

f｡
2丁【√T㌃

= 919(Hz) (4.24)

であり,19次高調波に近い周波数である｡しかし,F=0.25の場合の19次成

分が13.4%あるのを除けば,各高調波成分は10%以下で,また入力電流波形

はいずれの場合もほぼ正弦波状になっている｡なお,電源インダクタンスと

入力端コンデンサを変化した場合の,入力電涜波形への影響については後述

する｡

4.3.1およぴ4.4.2で述べたように,直流出力電圧は短絡パルスの宿を変え

ることにより制御される｡短絡パルス暗が増加するに従い,直流出力電圧は

減少する｡短絡パルス幅を増加すると,図4.22に示したゲートパルスPRPや

PT｡の暗が小さくなり,G T Oサイリスタを安全にオン･オフ動作させられ

る最小値より小さくなる｡このため短絡パルス幅の最大値は制限される｡

方,短鵜パルス幅を減少すると,ゲートパルスPspの暗が小さくなり,同様

にG T Oサイリスタを安全に動作させられなくなる｡このため短絡パルス幅

の最小値,最大値には制限を設ける必要がある｡短絡パルス暗が最大値に達

した点よりさらに直流電圧を小さくする場合は,位相制御により電圧を制御

する｡

直流電圧指令値と直読電圧の関係を測定した結果を図4.36に示す｡ここで,
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指令値を12Vとした場合が電圧制御率1.0に相当し,短絡パルス転制御領域

はF=0.1～0.9の範囲としている｡m=13(パルス),スイッチング周波数

は50×13×6=3900(Hz)(周期256〝S)であり,したがって実験装置におい

て短絡パルス幅は最小値26〝S,最大値231J`Sである｡図に示すとおり,短

絡パルス幅制御領域では指令億の変化に伴って直流電圧は直線的に変化して

いる｡このように,木方式の電圧制御特性は電圧指令値と直流電圧との直線

性が良いため,各種制御に用いる場合に好ましい特性である｡指令値10.8V

以上で直流電圧が飽和しているのは,F=0.9で制限しているためである｡

指令値1.2V以下は位相制御領域であるが,実験は位相制御領域において指

令値に対して直流電圧が直線になるように常数発生器Ⅱの特性を調整して行

った｡また,計算値はF=0～1.0の全範囲で短絡パルス暗制御を行ったと

した場合の(4.23)式の億を示している｡スイッチングデバイスの特性が向上

すれば,将来,この計算値のような特性が得られると考えられるためである｡

短絡パルス官制御領域と位相制御領域との境界での動作についても検討し

て,この境界を通過するような加減速運転が円滑にできることを確認してい

る〔8〕｡

先に,本コンバータでは電源力率を1に制御できることを述べた｡4.3.2

の制御回路動作●の説明から明らかなように,電源力率を任意の値に制御する

ことも可能である｡図4.24の制御回路において,関数発生器Ⅱが位相制御の

特性を決める｡電源力率を変えるために位相指令値Ⅴ毎を変え,皮相電力が

ほぼ一定になるような条件で測定した入力電流･電圧波形を図4.37に示す｡

図示のように,電源力率は遅れ力率から進み力率まで広い範囲にわたって制

御できる｡また,いずれの場合も入力電流波形はほぼ正弦波となっている｡

入力電源側には,系統インダクタンス,変圧蕃の漏れインダクタンスなど

が存在する｡また,コンバータの過電流保護のために電源側に交流リアクト

ルを接続する場合もある｡これらのインダクタンスと入力端に接続したコン

デンサとの相互作用は,入力電圧･電流波形に影響を与えることが予想され

る｡そこで,これらの値を変化して電圧･電流波形を測定した｡その結果を

図4.38に示す｡ここで,実験装置において電源側固有のインダクタンスは1

mHである｡従って電源インダクタンス3蛸の条件は,2mHの交流リアクトル
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図4.38 電源測定数変化時の入力電圧･遁流波形
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を電源とコンバータとの間に接続している｡また,図示の入力電圧波形は,

交涜リアクトルを挿入した場合はリアクトルの電源側で溺定したものである｡

電源インダクタンスと入力端コンデンサの容量とが変化しても,多くの場合

には入力電流波形はほぼ正弦波になっている｡しかしながら,電源インダク

タンス1mH,入力端コンデンサ5〝Fの場合には,入力電流には振動波形が重

畳している｡これは,電源インダクタンスと入力端コンデンサとの共振周波

数成分の影響と考えられる｡

一方,共振を避ければ,本方式は非常に小さな入力端コンデンサの容量で

電流波形の正弦波化が可能である｡すなわち,ここで電源インダクタンス1

mHはコンバータ容量の2.99も,3mHは8.8%,5mHは14.7%にあたる｡また,

入力端コンデンサの容量5〝Fは1.7%,10〝Fは3.4%,20〝Fは6.8%にあた

る｡したがって,例えば電源インダンタンスが8.8%(3mH)以上の場合には,

入力端コンデンサは1.7%(5〝F)という小さな容量で十分であると言える｡

このコンバータの出力電庄は,図4.22に示すように交流電波の電圧を高周

波でチョッビングした波形である｡このため,直流電涜を平滑化するための

リアクトルは相当小さくできると思われる｡そこで直流リアクトルのインダ

クタンスを変化して直流電流の脈動率を測定した｡その結果を図4.39に示す｡

図には,比較のために従来のサイリスタコンバータの場合を併せて示した｡

ここで脈動率は,直流平均電流Ⅰ｡に対する脈動電流△Idの比としている｡

従来,一般にサイリスタコンバータの場合の直流電流脈動率は20%程度に選

ばれることが多い｡固から,従来方式ではL=80mRで脈動率は22%である｡

これと等しい脈動率になる条件は,木方式コンバータでは,L=8mHとなる｡

このことから,木方式では従来方式と比較して直流リアクトルのインダクタ

ンスを約1/10に低減できる｡

4.5 正弦波入力PWMコンバータの応用〔7〕〔8〕

本章で述べたコンバータと,第3章のインバータとを組み合わせて用いる

ことにより,インバータシステムが構成できる｡その特徴は,それぞれ個別

に述べた特性を組み合わせることにより,入力･出力の電圧･電流が,いず

れも正弦波になることが期待できる｡このようなインバータシステムの構成
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図4.40 正弦波入出力インバークシステム構成
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を図4.40に示す｡コンバータ部とインバータ部は,対称の構成になっており,

制軸方法も基本的なところは両部分とも同じである｡

コンバータ部およびインバータ部の各部電圧･電流波形を図4.41に示す｡

入力･出力の電圧･電流波形は,いずれも正弦波に近い波形となっている｡

このインバータシステムによって誘導電動機を加減速運転したときのオン

ログラムを図4.42に示す｡速度指令に追従して非常に滑らかな加減速運転特

性が得られている｡また,回生運転をはじめ四象限運転がスムーズに行える

ことを確認している｡

以上述べたように,コンバータとインバータとを組み合わせた正弦波入出

力電流形インバータシステムは,入力と出力の電圧･電流波形をほぼ正弦波

にすることができ,その効果として誘導電動機を商用電源とほとんど変わら

ない効率,騒音特性で可変速駆動することができる｡正転,逆転,力行,回

生の四象限運転が容易にでき,さらにべクトル制御を行うことにより高応答

速度制御も可能である｡したがって,ポンプ,フアン,圧延機,車両,エレ

ベータ,クレーンなど,可変速駆動を必要とする用途に好適なインバータと

言えよう｡

本インバータシステムをエレベータ制御に応用した場合の構成を図4.43に

示す〔9〕｡エレベータでは,乗り心地を良くするために滑らかな加減速特性

および正確な着床特性が必要であるため,ベクトル制御を適用している｡16

ビ≠トマイクロコンピュータを用いてベクトル制御に必要な演算を行い,誘

導電動機に流す電流の大きさ,周波数,位相の指令値Il*,01･,∂1･を求

める｡電流指令値Il事を電流制御回路に与え,この出力によりコンバータ部

のPVMパターン発生回路を動作させ,誘導電動機に所定の大きさの電流が

流れるように直流電圧を諷整する｡一方,周波数指令ul*と位相指令81事と

に基づいてインバータ部のP WMパターン発生回路を動作させ,誘導電動機

に所定の周波数と位相の電流が流れるように制御する｡

社内のエレベータ研究塔で実､携試験を行ったときの運転特性を図4.44に示

す〔9〕｡安定した加減速特性で,低速運転時の加速度からも乗り心地の良い

特性であることがわかる｡同国(b)の全負荷下降時において,A～B間は電

力回生運転状感であるが,力率がほぼ1で正弦波電流が回生されることが確
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図4.41 各部の電圧･電流波形(インバーク周波数20H乙,入力端コンデンサ10岬,

出力端コンデンサ5/げ,電源インタクタンス3mH)
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図4･43 正弦波入出力インバー一夕を応悶した高速エレベータのシステム構成
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認できた｡

4.6 むすび

直流電動楼制御用や,インバータと組み合わせて用いるコンバータとして,

最近は電源力率が高くて電源高調波が小さく,かつ出力直流電圧の制御性が

良い変換装置の要求が非常に強くなってきている｡

まず,本章の前半において,三相ブリッジ接続の6アームのうちの3アー

ムにG T Oサイリスタを用い,残りのアームは通常のサイリスタを用いた方

式のコンバータの開発について述べた｡このコンバータで等パルス幅のパル

ス暗制御を行って直流電圧を円滑に制御し,かつ電源力率が高い制御を可能

にした｡パルス幅制御におけるGTOサイリスタのターンオフ時に過電圧が

発生する現象があり,その発生機植を解明し,ゲートパルスの重ね合わせお

よび入力例フィルタの最適化による過電圧抑制法を明らかにした｡このコン

バータを直流電動機駆動のエレベータ制御に応用したシステムの性能を評威

し,電源力率が改善され,電源設備容量や消費電力債滅の効果が大きいこと

が確認された｡

本章の後半においては,前半に述べた方式をさらに発展させ,前半の方式

の特徴に加えで入力電流の高調波が小さいコンバータの開発について述べた｡

木方式の主回路は,G TOサイリスタで構成した三相ブリッジ回路の入力端

にコンデンサを接続するだけの簡単な構成である｡出力電圧は,同一相の上

下アームを同時に導通させる短絡モードの期間を変えて制御する｡各アーム

に与えるゲート信号は,正弦波電流を与えるPWMパターンと,短絡モード

期間を決める短絡パルスとを合成して得る｡このような制御により,直流出

力電圧を変化させても入力電流の高調波成分を小さくできることを,美郷と

計算により明らかにした｡平滑リアクトルのインダクタンスは,従来のサイ

リスタ式の電流形インバータに比べて約1/10に低減できる｡また入力端に接

続するコンデンサはコンバータの容量の数パーセントという小さな容量でよ

い｡さらに,コンバータを第3章で述べた正弦波出力電流形インバータと組

み合わせて電涜形インバータシステムとして特性を評価し,その結果,入出

力いずれの波形も正弦波化でき,エレベータ制御などの交流電動機の四象限
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運転に用いるのに好適なインバータシステムであることを実証した｡
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第5章 結

5.1 電力変換装置へのG T Oサイリスタの導入

車両･エレベータ駆動用や各種産業用途の電動機駆動に用いられる電力変

換装置に対しては,最近,特に,入力･出力の電圧･電流に含まれる高調波

成分が｣＼さいこと,電源力率(電源からみた入力カ率)が良いことなどの高

度な要求が強くなってきている｡これらの要求に対して,通常のサイリスタ

(転流ターンオフ形)を用いた従来の変換装置では応えることはできない｡

そこで,大容量の自己消弧形デバイスであるG T Oサイリスタを応用した高

性能な電力変換装置の開発について検討した｡

G T Oサイリスタは,通常のサイリスタと同様に導通開始時点を制御でき

るのに加えて,導通終了もゲート信号で制御できる自己消弧形デバイスであ

り,しかも大容量の電力を制御できる特徴をもつ｡G T Oサイリスタを用い

た電力変換装置は,転流回路が不要であるため装置の小型･軽量化が可能で

あること,回路の最大動作周波数を高くできること,誘導障害を低減できる

こと等の利点が期待できる｡これらの利点は,自己消弧形デバイスに共通の

利点であるが,それに加えてG T Oサイリスタは現在実用レベルで得られる

最も大容量の自己消弧形デバイスであり,これを用いれば大容量の変換装置

が実現できる｡

電源力率の改善や電源高調波(入力電流の高調波成分)の低減は,大容量

の装置になるほど電力系兢へ与える効果が大きい｡このため,G T Oサイリ

スタを応用した高性能な電力変換装置の開発は,社会的にも意義は大きいと

思われる｡

本研究は,このような観点から行われたもので,本研究の結果,車両駆動用

大容量電圧形G T Oインバータ,誘導電動機駆動用正弦波出力電流形G T O

インバータおよぴP MV制御G T Oコンバータが開発された｡

第1章は緒論で,研究の背景として,電力変換装置,電力用半導体デバイ

ス,車両･エレベータ駆動用電力変換装置,インバータおよび頗変換装置

(コンバータ)の現状と動向について述べ,そして,それらを踏まえた本研

究の目的と本論文の構成について述べた｡
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5.2 車両駆動用大容量電圧形GTOインバータの開発

第2葦では小型地下鉄計画の概要にふれ,電車駆動用に小型大容量GTO

インバータの開発が必要とされた経緯について述べ,次に,開発した技術に

ついて述べた｡

(1)小型地下鉄電車に◆必要な駆動装置の仕様を,160kW誘導電動機2台を600

kVA(最大容量)のGTOインバータで制御するものとして与えた｡そして,

これに用いるGTOサイリスタの定格を,電圧2500V,遮断電流1000Aと

決定し,インバータの各アームは,このGTOサイリスタを2歯並列接続

して用いることに決定した｡

(2)大容量GTOサイリスタの動特性を回路技術との関係において評価し,

適用上の問題点を嫡出してその解決をはかった｡ゲート回路では,オフゲ

ート電流のピーク値と立ち上がりがそれぞれ600A,30A/βSと大きい値

が得られ,かつ信頼性の高い回路を開発した｡デバイス並列接続では,各

種方式を比較検討した結果,電流バランサを用い,スナバ回路とフリーホ

イールダイオードは各デバイス毎に個別に接続すべきことを見出した｡そ

して,電流バランサに必要な電圧時間積を明らかにした｡

(3)GTOサイリスタのターンオフ動作と回路インダクタンスとの関係を解

明し,スパイク電圧およぴはね上がり電圧を,それぞれ許容値450V,2100

v以下にする方法を明らかにした｡そして,そのための回路インダクタン

スの低減法を検討し,スナバ回路の配線インダクタンスを低減するために

冷却方式をデバイス外置き形フロン冷却とすべきことを決定し,さらにス

ナバ回路用として,残留インダクタンスを従来より約40%低減したコンデ

ンサを開発した｡また,主回路インダクタンスでは電流バランサの漏れイ

ンダクタンスが最も大きいことを明らかにし,巻線を添え巻きすることで

漏れインダクタンスを従来の1/8に低減したバランサを開発したe さらに

配線インダクタンスを低減するため,インバータ装置内部の機器配置を,

酉己線長が短くなるようにエ夫するとともに,平行鋼板による往復配線や同

心ケーブルを用いた｡

(4)インバータ電車の制御方式について検討し,入力例フィルタの影響で不

安定現象が生じることをつきとめ,架線電涜の振動分を検出してダンピン
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グをかけて振動を抑制した｡また,車輪の空転を検知して電動機トルクを

絞･って再粘着させることにより利用粘着係数の向上がはかれることを明ら

(5)GTOインバータの実用化において重要な,過電流時の保護方式につい

て検討し,一相短絡(転流失敗)に対してはゲート固定方式を,過負荷

(過電涜)に対しては全ゲート停止方式により保護する方式を開発した8

(6)以上を総合した性能を検証するため,等価試験および実車走行試験を実

施した｡まず等価試験で,力行･回生の基本特性のほか,力行電源中断,

回生負荷遮断などの特殊試験においても,良好に動作することを確認した｡

次に実車走行試験を行い,目標性能が達成されていることを確認した¢

5.3 誘導電動機駆動用正弦波出力電流形インバータの開発

策3章では,従来の電動機駆動用インバータの問題点と,新たに自己消弧

形デバイスを適用した高性能のインバータが要求されるに至った背景につい

て述べ,次に,従来発しいとされていた電流形インバータに自己消弧形デバ

イスとPWM制御を適用し,正弦波に近い出力波形が得られるPWM制御電

流形GTOインバータを開発した結果を述べた｡

(1)出力電圧･･電流波形をともに正弦波にするための基本的な主回路構成と

して,GTOサイリスタを用いた三相ブリッジ接続構成とし,ブリッジの

交流出力端に小容量のコンデンサを接続する｡基本的な制御方式として

は,三相ブリッジ回路の各GTOサイリスタに正弦波を出力できるように

pwM制御されたパルス電涜を流す｡ブリッジ回路出力端に接続したコン

デンサがフィルタとして作用し,インバータの出力電圧･電涜(電動機電

圧･電流)はほぼ正弦波となる｡

(2)PVM制御されたパルス電涜(PVM電流)の高調波を計算により解析

し,PWMの各パラメータを検討した｡そして,パルス数M,変調率Dの

必要条件を明らかにした｡

(3)この方式により試作したインバータで誘導電動機を駆動したところ,ス

パイク電圧が発生する現象があることが明らかとなったQそこで,スパイ

ク電圧の発生機構を検討し,PWM電流の極性反転時に出力端に接続した
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コンデンサと誘導電動機の漏れインダクタンスとの問で振動が生じて,出

力端±ンデンサが過充電される現象があり,これがスパイク電圧発生の原

因であることを解明した｡そして,その対策として,直流側短絡状態を起

こす短絡パルスをG T Oサイリスタに与えることにより,前述の過充電す

る期間を短くするとともに,過充電を打ち消す方向の電流ループを形成し,

スパイク電圧を低減した｡

(4)出力波形の高調波特性を実験により検討し,これと前述の計算により,

出力波形を正弦波にするためのPWMのパラメータや出力端コンデンサの

条件を明らかにした｡すなわち,PVM制御における変調率(変調波と放

送波の振幅の比)は0.75以上に選ぷ必要があり,またPWM電流の半周期

におけるパルス数Mは,最も多く含まれる高調波成分である3(H-1)±1次

の周波数が,出力端コンデンサ容量と誘導電動機の漏れインダクタンスと

で決まる共振周波数の3倍以上になるように選ぶのが望ましい｡また,本

方式において出力境に接続するコンデンサは,400V,15kVAのインバータ

装置において5J⊥F,すなわちインバータ容量の1.7%という小さい容量で

よい｡

(5)本インバータにより誘導電動機を駆動して,電動横の効率,騒音が従来

のインバータより大幅に改善されることを確認した｡すなわち,3.7kW誘

導電動棲を駆動した場合,従来のPVM制御電圧形インバータ駆動時に比

べ,定格周波数,定格負荷時の電動機効率は6%高く,また騒音は8dB低

い｡これらの効率,騒音は,商用電源による駆動時とほぼ等しい｡

5.4 P WM制御G T Oコンバータの開発

第4章では,直流電動機駆動用変換装置の現状と高力率コンバータが必要

とされるようになった背景について述べ,続いて,三相ブリッジ結線の6ア

ームのサイリスタのうちの3アームをG
T Oサイリスタに置きかえて,等パ

ルス幅制御を行うコンバータの開発結果について述べた｡次に,インバータ

との組み合わせ運転用や直流電動機駆動用として,電源からみた入力カ率

(電源力率)の改善のみでなく,入力(電源)電涜の高調波成分(電源高調波)

が少ない高性能コンバータが必要とされる状況と,それに対応して入力電流
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がほぼ正弦波となる電流形GTOコンバータを開発した結果について述べた｡

(1)3アームG TOのコンバータで等パルス暗のパルス幅制御を行って,直

流電圧を円滑に制御し,かつ電源力率が高い制御を可能にした｡パルス転

制御におけるG T Oサイリスタのターンオフ時に過電圧が発生する現象が

あり,その発生機構を解明し,ゲートパルス重ね合わせおよび入力例フィ

ルタの最適化による過電圧抑制法を明らかにした｡

(2)このコンバータを直流電動機駆動のエレベータ制御に応用したシステム

の性能を評価し,電源力率が改善され,電源設備容量や消費電力低減の効

果が大きいことを確認した｡

(3)正弦波入力電流形GTOコンバータの主回路は,G TOサイリスタで構

成した三相ブリッジ回路の入力端に小容量のコンデンサを接続している｡

出力電圧の制御は,同一相の上下アームを同時に導通させる短縮モードの

期間を変えて制御する｡各アームに与えるゲート倍号は,正弦波電流を与

えるPⅥ㌧Mパターンと短絡モード期間を決める短絡パルスとを合成して得

る｡このような制御により,直流出力電圧を変化させても入力電流の高調

波成分を小さくできることを,実測と計算により明らかにした｡

(4)正弦波入力電涜形G TOコンバータの入力端に接続するコンデンサは,

コンバータ容量の数パーセントという小さな容量でよい｡また直流平滑リ

アクトルのインダクタンスは,従来のサイリスタ式の電流形インバータに

比べ,約1/10でよい｡

(5)正弦波入力電流形コンバータを,第3章で述べた正弦波出力電流形イン

バータと組み合わせて,電流形インバータシステムとして特性を評価し,

入出力いずれの波形も正弦波化できて,エレベータ制御などの誘導電動機

の四象限運転に用いるのに好適なインバータシステムであることを実証し

た｡

5.5 開発成果の実用化と将来展望

以上述べた開発の成果の実用化の状況は次のとおりである｡すなわち,第

2章の電圧形G T Oインバータは,私鉄および地下鉄の十数路線の車両に採

用されて合計約120両が運転中であり,その良好な加減速特性,小形軽量の
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利点,および直読機と比べて保守が軽減されることなどにより極めて好評で

ある｡また,第3葦と第4章で述べた電流形インバータとコンバータは,両

者を組み合わせたインバータシステムとして高速エレベータ制御に応用され,

現在約20台が稼働中である｡この方式は,入力および出力の電圧･電涜が

正弦波化できるため,エレベータの騒音低減,乗心地向上に有効であり,ま

た電療力率が良く,電源高調波が小さいなど多くの利点があり,好評を得て

いる｡

以上のように,本研究で開発した電力変換装置は未だ実用化の初期段階で

あるが,その高性能ゆえに極めて辞儀が高く,今後ますます応用が拡がって

行くものと期待されている｡

現在,G T Oサイリスタはさらに大容量化が進みつつあり,4500V,2000

～3000Aのデバイスが実用化できる状況に達しつつある｡一方,パワートラ

ンジスタも大容量化と性能改善が進んでおり,中小容量の装置において広く

実用化され,その容量範囲も拡大しつつあるが,大容量装置への適用は未だ

当分発しい｡他方,SIサイリスタはその原理上,高速,大容量のスイッチ

ングデバイスとして将来性が期待されているが,デバイスおよび応用技術の

開発が実用化レベルに達するには,しばらく時間がかかるとみられる｡

このような状況から,G
T Oサイリスタを応用した電力変換装置は,その

重要性がますます高まると考えられ,奉研究もこのような情勢から意義深い

ものと思われる｡今後はさらに,インバータの多重化制御技術,スナバエネ

ルギーの回生技術等の開発により,より大容量のG T Oインバータの実現も

期待されている｡

- 212-



<謝 辞>

本論文をまとめるに当たり,名古屋大学工学部教授内川嘉堵先生,同教授

鬼頭幸生先生,同助教授大熊繋先生には論文のまとめ方を始め内容全般,詳

細にわたって終始御懇切なる御指導をいただきました｡また豊田工業高等専

門学校校長(元名古屋大学教授)岩田幸二先生より,数々の有益な御教示を

頂きました｡ここに厚く御礼申し上げます｡

本論文は著者が㈱日立製作所日立研究所において行った研究をとりまとめ

たもので,本研究を進めるに当たり関係工場及び日立研究所の多くの方々の

御指導と御協力を頂いた｡まず,㈱日立襲作所水戸工場副工場長武井謙二氏,

同副技師長坪井孝氏,同部長三井重夫氏,同副技師長坂井吉男氏,日立工場

副技師長地福頗人氏,習志野工場副技師長岡島都夫氏,システム事業部部長

安藤正博氏はじめ関係各位には,本研究を進めるに当たって御指導並びに研

究の推進に御協力を頂いた｡また,日立研究所前所長高砂常義博士(現日立

工機㈱),同所長川本幸雄博士,同元部長大西和夫氏(現日本サーボ㈱),

同主管研究員木脇久勝博士,同元主管研究員天野比佐雄博士(現日立エンジ

ニアリング㈱),同元主管研究員堀孝正博士(現三重大学教授)には,本研

究の機会を与えて頂くとともに御激励並びに御指導頂いた｡これらの方々に

深く感謝の意を表します｡

さらに,日立研究所主任研究員成田博氏,同射場本正彦氏,同本部光華氏,

同松田靖夫氏,同研究旦稲葉博美氏,同元技師安藤武菩氏(現日立エレベー

タサービス㈱),同研究点上田茂太氏,同企画員本田一男氏には,実験およ

び解析に当たって御協力と御討論を頂いた｡これらの方々に御礼申し上げま

す｡

ー 213一



<本研究に関する発表論文>

論 文 題 目 t 公表の方法及び時期 t 共著者 関連の章

(1)GTOInverterforAC IEEETransactions, M.IbaⅡ10tO

第2葦TractionDrives Vol.IA-19,軋3 R.Narlta

(交流駆動車両用のGTO pp.343-348(1983)
T.Rori

インバータ)
T.Tsuboi

Y.Yamada

(2)ANevSpeedControl IEEETransactions, H.Inaba

第4章

SystemforDCMotors Vol.IA-21,恥2 S.Shima

UsingGTOConverterand pp.39ト397(1985)
T.Ando

itsApplicationto

Elevators

(GTOコンバータを用いた

直流電動機の新速度制御方

式とエレベータヘの応用)

T.Kurosava

Y.Sakai

(3)ANevCurrentSourceGTO IEEETransactions, H.Hombu

第3葦

InvertervithSinusoidal Vol.IA-21,恥5 S.Ueda

OutputVoltageand

Current

(正弦波電圧電流出力の薪電

流形GTOインバータ)

pp.1192-1198(1985)
Y.Matsuda

(4)正弦波出力電流形GTOイ 電気学会論文誌, 本部 光幸 第3章

ンバータのPWM制御法 Vol.106-B,恥7,

pp.579-586(昭61)

上田 茂太

(5)ACurrentSourceGTO IEEETransactions, H.Hombu

第3,4章InvertervithSinusoidal Vol.IA-23,恥2, S.Ueda

InputsandOutputs

(正弦波入出力電流形GTO

インバータ)

pp.247-255(1987)

(6)正弦波入力電流形GTO 電気学会論文誌, 上田 茂太 第4章

コンバータの制御法と特性 Vol.107-D,恥11,

pp.1316-1323(昭62)

本部 光幸

-

214-




