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第 1 章 序論

1.1 本研究の背景

鉄道車両用補助電源装置（以下，本論文ではAPS 1と呼ぶ。）は，車室内の照明・表示

器具や空調などに電源供給する役割を果たしており，架線からの電力を電気的に絶縁して

適切な電圧・周波数に変換する機能を有している。

現在主流となっているAPSの構成として，架線からの直流電力を三相交流電力に変換

するインバータと入力側・出力側のLCフィルタ，絶縁用の変圧器による直接変換・商用周

波絶縁方式が用いられている。インバータの回路構成としては，2レベル方式とNeutral

Point Clamped（NPC）方式による 3レベル方式の 2種類がある。

2レベル方式は回路構成がシンプルであるが，スイッチング素子に LCフィルタを通し

て架線電圧が直接印加されることから，架線電圧変動の最大値を考慮した高耐圧素子の

使用が必須である。高耐圧素子は一般的に低耐圧素子と比べて損失が大きい傾向にある

ため，冷却器の大型化につながるほか，スイッチング周波数も高く取れないという欠点が

ある。

その一方，3レベル方式はスイッチング素子に印加される電圧が架線電圧の半分となる

ため，2レベル方式よりも低耐圧な素子が使用できる。素子数が多くなるにも関わらず損

失の低減が可能となり，冷却器の小型化や高周波化が可能となるものの，架線電圧の半分

が素子に印加されるため，架線電圧変動の最大値を考慮した素子を用いなければならな

い。また，低耐圧素子は高耐圧素子に比べ安価であることから，コストダウンにもつな

がる。

以上の観点から，これらのインバータに低耐圧素子を適用できるよう架線電圧を素子に

印加させないことが求められる。

従来用いられていた手法として，インバータと直流フィルタの間にチョッパを挿入し，

架線電圧変動をチョッパで負担することでインバータに印加される電圧を一定とする手法

があり，二重チョッパ方式やブースタ方式，二相昇降圧チョッパ方式などがある。しかし，

インバータの素子に架線電圧が印加されなくなるものの，チョッパの素子に架線電圧が印

加される欠点は残る。

1 日本の在来線では Static InVerter：SIVの略称が一般的だが，日本の新幹線や海外の鉄道ではAuxiliary

Power Supply：APSや Auxiliary Power Unit：APUの略称が一般的である。
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また，現行のAPSではインバータの後段に変圧器を設ける構成となっており，商用周

波数が変圧器に印加されることから，体積・質量が増大するといった課題がある。一般に，

変圧器は使用周波数が高いほど小型・軽量化できるため，出力電圧を生成するインバータ

の前段に，高周波インバータと変圧器・整流器を組み合わせた高周波絶縁形DC/DCコン

バータを用いる方式（以下，高周波絶縁方式とする。）が用いられてきた。高周波絶縁方

式のAPSへの適用に関する検討および現車への適用事例は従来から存在したが，特に小

型化・軽量化が求められる用途に限られていた。

その理由として，スイッチング周波数をより高く取ることで，変圧器が小型になるメ

リットがあるものの，半導体素子のスイッチング損失も増加するため，従来の Si-IGBTを

用いた方式では限界があり，変圧器の小型化によるメリットが，回路構成が複雑になるデ

メリットを上回ることができなかった。

一方，SiCパワーデバイスが注目されており，スイッチング損失が Si-IGBTに比べ小さ

くできることから，大容量化と高周波化に適している。走行制御用の電力変換器（VVVF

インバータ）への適用事例は数多く報告されているものの，APSへの適用報告は少ない。

1.2 近年の研究動向と本研究の目的

1.2.1 近年の研究動向

高周波絶縁方式のAPSへの適用に関する検討および現車への適用事例は従来から存在

し，最近では高周波インバータを直列接続する手法や，前述のチョッパと組み合わせた事

例として，二重昇圧チョッパを用いる手法，直列接続した昇圧チョッパを使用する手法が

提案されている。これらの方式では，スイッチング素子に印加される電圧を低減した上で

低耐圧素子を適用している。低耐圧素子の高周波動作を生かすことにより，変圧器の小型

化を図ると同時に，SiCデバイスを適用することで低損失化も実現している。しかし，い

ずれの方式においても架線に接続される変換器の素子電圧が，架線電圧変動に依存してい

るデメリットが残っている。

1.2.2 本研究の目的

本研究では，架線に直接接続されている変換器の素子耐圧が，架線電圧変動の最大値に

依存するという問題点に対し，素子耐圧を架線電圧ではなく変換器の出力電圧に依存さ

せ，架線に直接接続されている変換器においても低耐圧素子を適用可能な直並列連続切替

チョッパ（以下，提案チョッパとする。）を提案する。

2



さらに，商用周波数変圧器の使用による体積・質量の増加に対する解決法として，単相

高周波インバータを提案チョッパの後段に接続する新しい高周波絶縁 APS（以下，提案

APSとする。）の構成法も提案する。

提案APSでは，提案チョッパと単相高周波インバータを三相インバータで構成でき，モ

ジュール化によるシステム構成の簡略化が可能となる。また，提案APSにはすべての素

子においてスイッチング特性に優れた低耐圧デバイスが使用可能であり，高周波動作化・

低損失化が可能である。それに加え，現在入手が比較的容易な低耐圧の SiCデバイスを適

用することで，さらなる高周波動作化・低損失化が期待できる。

1.3 本論文の構成

本論文は「序論」から「結論」までの全 7章で構成される。図 1.1に本論文の構成を示

すとともに，各章の概要を示す。

� ����

�� 序論

�� 結論

鉄道⾞両⽤補助電源装置

	
��
�

� ���������

�� ����������������

� 提案チョッパの原理確認

 � 直並列連続切替チョッパの構成と制御⽅法

� !"#$��%&'()�*+

,� 直並列連続切替チョッパを⽤いた

-./01234�&5*+

� 6789:;<=!>���?@

A� BCDEFCGH�?@	I�

⾼圧化と電流リプル低減

図 1.1 博士論文の構成

第 1章　序論

本研究の背景と研究目的について説明する。

第 2章　鉄道車両用補助電源装置の概要と各種従来方式

鉄道車両用補助電源装置に関する近年の研究動向について説明する。鉄道車両用補

助電源装置の概要と用途についてまとめ，従来方式として下記の 4方式を説明する。

• 商用周波絶縁・直接入力方式
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• 商用周波絶縁・入力チョッパ方式

• 高周波絶縁・直接入力方式

• 高周波絶縁・入力チョッパ方式

また，近年の研究・開発動向として SiCパワーデバイスを適用した装置についてま

とめる。

第 3章　直並列連続切替チョッパの特性と制御方法

本章では，架線に直接接続されている変換器の素子耐圧が，架線電圧変動の最大値

に依存するという問題点に対し，素子耐圧を架線電圧ではなく変換器の出力電圧に

依存させ，架線に直接接続されている変換器においても低耐圧素子を適用可能な直

並列連続切替チョッパ（以下，提案チョッパとする。）を提案する。動作モードの解

析およびシミュレーションを行い，回路の基本特性を明らかにする。

次に，出力電圧制御系の検討を行い，架線電圧変動に対して出力電圧を一定とする

手法として，入力電圧フィードフォワードによる制御系を提案した。それらの基本

特性および出力電圧制御系を，ミニモデルによる実機試験により確認し，理論およ

びシミュレーションと結果が一致することと，提案制御系が有効であることを示す。

さらに，APSで想定される定電力負荷に対し，入力電圧・出力負荷容量の過渡応答

について検討を行い，インダクタ電流のうち高調波成分をフィードバックする振動

抑制制御を適用することで，過渡変動時においても出力電圧・インダクタ電流が発

散することなく指令値通りの出力電圧が得られることを確認した。

最後に，2つの出力において不平衡となる条件のうち，出力電圧指令と負荷容量が

不平衡となる場合について検討し，シミュレーションにより動作の確認を行う。

第 4章　直並列連続切替チョッパを用いた高周波絶縁APSの実機評価

本章では，直並列連続切替チョッパを適用したAPSに対して，具体的な構成につい

て検討を行った。まず，直並列チョッパ・高周波絶縁方式APSの具体的な回路構成

を提案した。

低床型路面電車を想定した 100 kVAの装置を製作し，定常状態において理論検討通

りの動作となっていることを確認した。さらに，回路損失と効率を測定し，最高効

率 96.6 % を得て，入力電圧変動に対しても効率の変動は 0.5 %以内となった。

第 5章　マルチレベル構成の適用による高圧化と電流リプル低減

本章では，直並列チョッパに対し，フライングキャパシタ方式による 3レベル化の

検討を行った。まず，フライングキャパシタ方式を適用した場合の回路構成と動作

モードを明らかにした。
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次に，ミニモデルによる実機試験を行い，入力電圧フィードフォワード制御を適用

することにより，2レベルの直並列チョッパと同様に出力電圧が制御できることと，

各入力電圧に対してもフライングキャパシタ電圧を一定に保つことができることを

確認した。また，入力電流・インダクタ電流のリプルについて理論式を示し，電流

リプル振幅がおおむね理論・シミュレーション通りであることを確認した。

さらに，各レグの搬送波に位相差を設けることで，インダクタ電流のリプル振幅は

1/4に，入力電流のリプル振幅は 1/16となることを確認した。

第 7章　結論

本研究で得られた成果のまとめ，および今後の課題・展望を示す。
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第 2 章 鉄道車両用補助電源装置

（APS）の概要と各種従来方式

2.1 はじめに

本章では，鉄道車両用補助電源装置（APS）の概要と用途についてまとめ，従来方式と

して下記の 4方式を説明する。

• 商用周波絶縁・直接入力方式 1

• 商用周波絶縁・入力チョッパ方式

• 高周波絶縁・直接入力方式

• 高周波絶縁・入力チョッパ方式

また，近年の研究・開発動向として SiCパワーデバイスを適用した商用周波絶縁方式・

高周波絶縁方式の装置についてまとめ，本研究で検討した回路方式の位置付けについて説

明する。

1 直接変換方式もしくはダイレクト変換方式と呼ばれる。
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2.2 鉄道車両用補助電源装置の概要

1章で触れたように，APSは車室内の照明・表示器具や空調などに電源供給する役割を

果たしており，架線からの電力を電気的に絶縁して適切な電圧・周波数に変換する機能を

有している。

表 2.1に，APSの電源・入力電圧となる架線電圧について，日本の電気鉄道のうち，直流

で電化されている区間で使用されている電圧 [12,13]を示す。電圧の定格値として，600 V・

750 V・1500 Vが使用されているが，変電所からの距離や電車の力行（加速）・制動（減

速）によりその電圧は倍半分変動する。また，出力電圧はAPSの負荷によって異なり，表

2.2に示す種類が主に使用されている。

表 2.1 日本の電気鉄道で使用されている電圧
公称電圧 変動範囲 用途

600 V 360～720 V
路面電車・地方私鉄

地下鉄（第三軌条方式）

750 V 500～900 V
新交通システム・地方私鉄

地下鉄（第三軌条方式）

1500 V 900～1800 V
地下鉄（架空線方式）

JR在来線・大手私鉄

表 2.2 一般的なAPSの出力電圧
出力電圧 用途

三相交流

（50Hz・60Hz）

200 V・220 V

380 V・400 V・440 V
空調・空気圧縮機

単相交流

（50Hz・60Hz）

100 V

220 V・254 V 2
客室コンセント・照明

直流
100 V

24 V（路面電車）
制御電源・バッテリ充電

2 三相出力のいずれか一相と中性点の間で相電圧を得る方式。
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2.3 従来APS―商用周波絶縁・直接変換方式

現在の APSの主流である 2レベル直接変換方式の回路構成を図 2.1に示す。三相イン

バータが直接架線に接続されている方式で，

• 入力フィルタ

• 三相インバータ

• 出力フィルタ

• 出力変圧器

から構成される。三相インバータの構成方法には，図 2.2–図 2.4に示すように，

• 2レベル方式

• 3レベル方式（Neutral Point Clamped（NPC）方式）

• 直列分圧方式：2レベルインバータを 2台直列接続し，変圧器で結合する方式。

がある。

CF-TROUT-INV

Catenary

FILTER FILTER

図 2.1 商用周波絶縁・直接変換方式APSのブロック図

2レベル方式は回路構成がシンプルであるが，スイッチング素子に LCフィルタを通し

て架線電圧が直接印加されることから，架線電圧変動の最大値を考慮した高耐圧素子の

使用が必須である。高耐圧素子は一般的に低耐圧素子と比べて損失が大きい傾向にある

ため，冷却器の大型化につながるほか，スイッチング周波数も高く取れないという欠点が

ある。

その一方，3レベル方式や直列分圧方式はスイッチング素子に印加される電圧が架線電

圧の半分となるため，2レベル方式よりも低耐圧な素子が使用できる。素子数が多くなる

にも関わらず損失の低減が可能となり，冷却器の小型化や高周波化が可能となるものの，

架線電圧の半分が素子に印加されるため，架線電圧変動の最大値を考慮した素子を用いな

ければならない。
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出⼒フィルタ

⼊⼒フィルタ 三相インバータ

架線

出⼒変圧器

ACL

ACC

図 2.2 2レベル・直接変換方式の回路構成

出⼒フィルタ

⼊⼒フィルタ

架線

出⼒変圧器

ACL

ACC

三相インバータ

図 2.3 3レベル・直接変換方式の回路構成

また，架線電圧変動はインバータに使用する半導体の電力損失にも影響する。図 2.5に，

1500 V・150 kVA・3レベル方式の装置における半導体電力損失の計算値を示す。架線電

圧の最大と最小では 25 % の差が生じるが，冷却系は最大損失での設計が必須となる一方，

低電圧域では過剰性能となる。よって，最適設計の要件として，架線電圧変動の影響を押

さえつつ低耐圧素子を用いることが求められる。
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出⼒フィルタ

⼊⼒フィルタ 三相インバータ

架線

出⼒変圧器

ACL

ACC

出⼒フィルタ

ACL

ACC

図 2.4 直列分圧・直接変換方式の回路構成
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図 2.5 APSにおける半導体損失の架線電圧依存性
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2.4 従来APS―商用周波絶縁・入力チョッパ方式

前項で検討した観点から，APSに使用する三相インバータに低耐圧素子を適用すると

同時に，低耐圧素子を適用できるよう架線電圧を素子に印加させないことが求められる。

従来用いられていた手法として，図 2.6に示すように，インバータと直流フィルタの間

にチョッパを挿入し，架線電圧変動をチョッパで負担することにより，インバータに印加

される電圧を一定とする手法（以下，入力チョッパ方式とする。）がある。

用いるチョッパの種類によって図 2.7に示す

• ブースタ方式（電流形インバータと電圧形インバータを組み合わせた方式）

• 降圧チョッパ方式

• 昇降圧チョッパ方式

などの方式が適用されてきた。しかし，インバータの素子に架線電圧が印加されなくなる

ものの，チョッパの素子に架線電圧が印加される欠点は残る。

CF-TROUT-INV

Catenary

CHOPFILTER FILTER

図 2.6 商用周波絶縁・入力チョッパ方式のブロック図
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出⼒フィルタ

三相インバータ

出⼒変圧器

ACL

ACC

ブースタ

架線

⼊⼒フィルタ

(a) ブースタ方式

架線

出⼒フィルタ

三相インバータ

出⼒変圧器

ACL

ACC

⼊⼒フィルタ

昇降圧チョッパ

(b) 昇降圧チョッパ方式

架線

⼊⼒フィルタ

降圧チョッパ

出⼒フィルタ

三相インバータ

出⼒変圧器

ACL

ACC

(c) 降圧チョッパ方式

図 2.7 商用周波絶縁・入力チョッパ方式の各種構成
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2.5 従来APS―高周波絶縁・直接変換方式

商用周波絶縁方式では，スイッチング周波数を高くとると，三相インバータの出力電圧

に含まれる高調波成分が減少するため，出力フィルタを小型化することができる。一方，

本方式ではインバータの後段に変圧器を設ける構成となっていることから，印加電圧は商

用周波数（60 Hz）成分を多く含むため，体積・質量が増大する課題がある。一般に，変

圧器は使用周波数が高いほど小型・軽量化できるため，変圧器に印加する周波数を高周波

化することで，APS全体の小型化・軽量化が期待できる。

そこで，図 2.8に示す，高周波インバータと変圧器，整流器を組み合わせた高周波絶縁

DC/DCコンバータを，商用周波変圧器の代わりに用いることにより，小型化を図る高周

波絶縁方式が従来より適用されている。

HF-INV REC SIV-INVHF-TR

Catenary

FILTER FILTER FILTER

図 2.8 高周波絶縁・直接入力方式のブロック図

しかし，本方式は電力の変換段数の増加による回路の複雑化や，通過素子数の増加に

よる電力損失の増加，コストの増大や信頼性の低下といったデメリットが存在する。よっ

て，表 2.3に示すような，特に小型・軽量化が求められる用途にのみ使用されてきた。

近年では，回生ブレーキによって発生する電力の有効利用や，停電などの非常時に走行

する電源として車両にバッテリを搭載する事例が増えており [14–16]，バッテリを搭載する

スペースを確保するため，今後既存の機器の小型化が求められると考えられる。

表 2.3 高周波絶縁方式の適用先とその目的
適用先　 要求 目的

新幹線 [11] 軽量化 高速走行

HSST[8] 軽量化 浮上走行

新交通システム [9] 小型化 搭載上の制約（小型車体）

低床路面電車 [10] 小型化・軽量化 搭載上の制約（屋根上設置）
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2.6 高周波化と低損失化のトレンド

2.6.1 SiCパワーデバイスの適用

近年，パワーエレクトロニクス機器への SiCパワーデバイスの適用が進んでおり，中

でも鉄道車両用電力変換装置への適用については，駆動用インバータ（VVVF）において

多くの検討事例が存在する。APSにおいてもスイッチング素子に SiCパワーデバイスを

適用した検討が進められており，商用周波絶縁・直接入力方式における適用事例は，Si-

IGBTと SiC-SBDの還流ダイオードを用いたハイブリッド SiCモジュールによるもの [21]

や，SiC-MOSFETと SiC-SBDの還流ダイオードを用いたフル SiCモジュールによるもの
[22–24]が報告されている。これらの方式では，インバータのスイッチング周波数を向上さ

せることにより，出力フィルタの小型化を図っている。しかし，出力変圧器に商用周波の

交流電圧が印加されるため，変圧器の小型化は見込めずAPSの大幅な小型・軽量化は難

しい。

2.6.2 高周波絶縁方式へのSiCパワーデバイスの適用

前項で述べた，出力変圧器の小型化が難しいという商用周波絶縁方式の欠点に対し，高

周波絶縁方式の欠点である損失の増加を SiCパワーデバイスの適用による低損失化でカ

バーする方式が検討されている。高周波絶縁方式のAPSにおいて，近年提案されている

方式は，図 2.9（a）に示すハードスイッチング方式と図 2.9（b）（c）に示すソフトスイッ

チング方式に大別される。

2.6.3 ハードスイッチング方式

図 2.9（a）に示すハードスイッチング方式は，1次側矩形波インバータの通流率制御，

もしくは位相シフト制御により，変圧器に印加される電圧のパルス幅を変化させることで

出力電圧を制御することができる。提案されている回路構成として，入力直列–出力並列

方式 [28]や三相方式 [29]があり，それぞれの構成を図 2.10に示す。

これらの検討事例はいずれも直接入力方式であるが，前述した入力チョッパ方式を適用

し，架線電圧変動を吸収することによって，一定の通流率で運転することが可能になり，

電圧利用率の向上や電流不連続モードの抑制などのメリットが得られる。
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⼊⼒フィルタ 単相インバータ

高周波変圧器

整流器 出⼒フィルタ

(a) ハードスイッチング方式

出⼒フィルタ単相インバータ 整流器

共振

コンデンサ

⼊⼒フィルタ

高周波変圧器

(b) ソフトスイッチング（直列共振）方式

出⼒フィルタ単相インバータ 整流器

共振

コンデンサ

⼊⼒フィルタ

高周波変圧器

(c) ソフトスイッチング（並列共振）方式

図 2.9 高周波絶縁DC-DCコンバータの方式

16



出⼒フィルタ⼊⼒フィルタ 単相インバータ

高周波

変圧器

単相インバータ

高周波

変圧器

整流器

整流器

(a) 入力直列–出力並列方式

⼊⼒フィルタ 三相インバータ

出⼒変圧器

整流器

出⼒フィルタ

(b) 三相方式

図 2.10 ハードスイッチング方式の高周波絶縁APS
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2.6.4 ソフトスイッチング方式

ソフトスイッチング方式において検討されている構成を図 2.11，図 2.12にそれぞれ示

す。直列共振方式として，ソフトスイッチングを適用した降圧チョッパを 2台組み合わせ

インターリーブとした手法 [34]，直列接続した昇圧チョッパを使用する手法 [35–37]，二重昇

圧チョッパを用いる手法 [38,39] が提案されている。

直列共振方式では，ハードスイッチング方式から 2次側のインダクタを取り除き，1次

側に共振コンデンサを接続し，変圧器の漏れインダクタンスとの共振を用い，スイッチに

流れる電流が 0となるタイミングでターンオフすることで，ゼロ電流スイッチングを実現

している。その結果，高周波化に伴い増加するスイッチング素子のスイッチング損失を低

減している。

本方式の欠点として，ゼロ電流スイッチングを達成するため，通流率・周波数はインダ

クタ・コンデンサの共振周波数によって決定される固定値となる。よって，DC-DCコン

バータにより出力電圧を制御することが難しく，APSのように入力電圧が大幅に変動す

る用途の場合は，入力にチョッパを使用し架線電圧変動を吸収する必要がある。

並列共振方式 [40–42]では，矩形波インバータの各スイッチに対して並列にコンデンサを

接続し，変圧器の漏れインダクタンスとの共振でゼロ電圧スイッチングを実現している。

本方式の欠点として，軽負荷時にソフトスイッチングが達成できないという問題点があ

る。軽負荷でもソフトスイッチングを達成できる方式が提案されているが，いずれも付加

部品を要することから更なる複雑化を招く。APSに適用する場合，乗車率や季節変動に

よって負荷の消費電力 [43–46] が大幅に変動するため，これらの変動に対しても高効率で動

作する必要がある。
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⼊⼒フィルタ

架線

ZVS降圧チョッパ

出⼒

フィルタ

単相インバータ

高周波

変圧器

整流器

(a) ZVS降圧チョッパ方式

出⼒

フィルタ

単相インバータ

高周波

変圧器

整流器

昇圧チョッパ⼊⼒フィルタ

架線

共振

コンデンサ

(b) マルチレベル昇圧チョッパ方式

図 2.11 ソフトスイッチング方式の高周波絶縁APS（1）

19



出⼒

フィルタ

単相インバータ

高周波

変圧器

整流器昇圧チョッパ

⼊⼒フィルタ

架線

(a) 昇圧チョッパ直列方式

単相インバータ

高周波

変圧器

整流器

⼊⼒フィルタ 出⼒フィルタ

(b) フライングキャパシタ NPC型 ZVS3レベル直接入力方式

図 2.12 ソフトスイッチング方式の高周波絶縁APS（2）
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2.7 まとめ

本章では，これまでに用いられてきたAPSのうち，下記の 4方式についてまとめた。

• 商用周波絶縁・直接入力方式

• 商用周波絶縁・入力チョッパ方式

• 高周波絶縁・直接入力方式

• 高周波絶縁・入力チョッパ方式

次に，近年の検討事例として，商用周波絶縁方式において SiCパワーデバイスを適用し

た方式に触れ，出力フィルタは小型化できるものの，出力変圧器には商用周波電圧が印加

されるため，APS全体の小型化は難しいことを説明した。そこで，SiCパワーデバイスの

適用により高周波絶縁方式の課題であった，変換損失の増加をカバーする構成が検討され

ており，ハードスイッチング方式・ソフトスイッチング方式についてそれぞれの検討事例

を説明した。

図 2.13に，今回提案する高周波絶縁方式APSの概略構成を示し，以後，3章において本

構成に適したチョッパ回路の提案と基本動作の確認を，4章では，本構成を適用したAPS

を製作し，その装置による動作検証についてまとめる。

HF-INV REC SIV-INVHF-TR

Catenary

CHOPFILTER FILTER FILTER

図 2.13 提案する高周波絶縁方式APSの概略構成

21



　



第 3 章 直並列連続切替チョッパの特性

と制御方法

3.1 はじめに

前章では，鉄道車両用補助電源装置（以下，APSとする。）に対して，架線に直接接続

されている変換器の素子耐圧が，架線電圧変動の最大値に依存するという問題点に対し，

各種チョッパを用いて架線電圧変動を抑制し一定の直流電圧を出力することで，後段の変

換器を最適化する利点について説明した。

APSに対して各種チョッパを用いる手法として，過去には降圧チョッパ [4]や昇降圧チョッ

パ [5]を用いる構成や，電流形インバータと電圧形インバータを組み合わせたブースタ回

路 [5]を用いる構成が検討され，近年ではソフトスイッチングを適用した降圧チョッパ [34]

や昇圧チョッパ [35–39]を用いた構成が検討されている。しかし，これまで提案されている

回路構成では，チョッパに架線電圧が直接印加されることから，チョッパに高耐圧素子を

使用しなければならない問題点が残っていた。

そこで本論文では，素子耐圧を架線電圧ではなく変換器の出力電圧に依存させ，架線

に直接接続されている変換器においても低耐圧素子を適用可能な直並列連続切替チョッパ

（以下，直並列チョッパとする。）を提案する。

本章では，直並列チョッパの回路構成を説明し，動作モードの解析およびシミュレーショ

ンを行い，回路の基本特性を明らかにする。

次に，出力電圧制御系の検討を行い，架線電圧変動に対して出力電圧を一定とする手法

として，入力電圧フィードフォワードによる制御系を提案する。それらの基本特性および

出力電圧制御系を，ミニモデルによる実機試験により確認し，理論およびシミュレーショ

ンと結果が一致することと，提案制御系が有効であることを示す。

さらに，APSで想定される定電力負荷に対し，入力電圧・出力負荷容量の過渡応答に

ついて検討を行い，入力電圧フィードフォワードのみでは振動が抑制できないことを確認

し，インダクタ電流のうち高調波成分をフィードバックする振動抑制制御を適用すること

で，過渡変動時においても出力電圧・インダクタ電流が発散することなく指令値通りの出

力電圧が得られることを確認する。

最後に，2つの出力が不平衡となる条件のうち，出力電圧指令を異なる値とした場合と，

負荷容量が不平衡となる場合について検討し，シミュレーションにより確認を行った。
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3.2 直並列連続切替チョッパの回路構成と出力電圧制御手法

3.2.1 回路構成と動作モード

本論文にて提案する直並列連続切替チョッパの構成を図 3.1に示す。本回路は，スイッ

チを 2個直列接続した 2組のレグに対しそれぞれ並列に出力を接続し，その間を 2つのイ

ンダクタで接続する構成である。なお，SW2と SW3はダイオードに置き換えても動作可

能であるが，電流不連続モードを回避するにはスイッチで構成する必要がある。

E

SW1

SW2
SW3

SW4

vo1

vo2

iC2

iC1iO1

iL1

L1

C2

C1

LOAD1

LOAD2
iL2

L2

iO2

図 3.1 直並列連続切替チョッパの構成

直並列チョッパを高周波絶縁APSに対して適用する利点として，下記の 2点が挙げら

れる。

• スイッチに印加される電圧は入力電圧ではなく出力電圧に依存するため，出力電圧
を一定に保つことで，スイッチに低耐圧素子を適用することができる。

• 高周波絶縁APSに適用する場合は，図 3.2に示すように，1レグを直並列チョッパ

に，残り 2レグをフルブリッジ単相インバータとすることで，三相インバータと同

一の構成で実現可能となる。

次に，動作モードについて図 3.3に示す。なお，モードの後ろの数字は SW1～SW4の

状態を示しており，1が導通状態を，0が非導通状態を示している。SW1と SW2，SW3

と SW4を同時に導通させないことを考慮した 4種類が使用可能である。このうち，モー

ド（1）は負荷を直列に接続するモード，モード（4）は負荷を並列に接続するモードとな

る。モード（1）とモード（4）の比率を変化させることで，入力電圧変動を抑制し一定の

出力電圧が得られる。
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三相インバータ

図 3.2 直並列チョッパの高周波絶縁APSへの適用
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(a) モード 1（0110）
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(b) モード 2（0101）
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(c) モード 3（1010）
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(d) モード 4（1001）

図 3.3 直並列チョッパの動作モード
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次に，スイッチング 1周期中に SW1～SW4が導通している期間の比率を，それぞれ d1，

1−d1，1−d2，d2として状態空間平均化法を用いると，提案チョッパの状態方程式は（3.1）

式で示される。

d

dt


iL1

vO1

iL2

vO2

 =



0 − 1

L1

(1− d1) 0 − 1

L1
1

C1

(1− d1) 0
1

C1

0

0 − 1

L2

0 − 1

L2

(1− d2)

1

C2

0
1

C2

(1− d2) 0




iL1

vO1

iL2

vO2


　

+



1

L1

0
1

L2

0

E +


0

− 1

C1

0

0

 iO1 +


0

0

0

− 1

C2

 iO2 (3.1)

また，インダクタL1，L2の内部抵抗をそれぞれ rL1，rL2として考慮すると，状態方程

式は（3.2）式で示され，ブロック図を図 3.4に示す。

d

dt


iL1

vO1

iL2

vO2

 =



−rL1
L1

− 1

L1

(1− d1) 0 − 1

L1
1

C1

(1− d1) 0
1

C1

0

0 − 1

L2

−rL2
L2

− 1

L2

(1− d2)

1

C2

0
1

C2

(1− d2) 0




iL1

vO1

iL2

vO2


　

+



1

L1

0
1

L2

0

E +


0

− 1

C1

0

0

 iO1 +


0

0

0

− 1

C2

 iO2 (3.2)
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図 3.4 直並列連続切替チョッパのブロック図
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ここで，（3.1）式において，左辺微分項を 0とすると，定常状態における出力電圧 VO1，

VO2およびインダクタ電流 IL1，IL2が得られる。

VO1 =
d2E

d1 + d2 − d1d2
(3.3)

IL1 =
(1− d2) IO1 − IO2

d1 + d2 − d1d2
(3.4)

VO2 =
d1E

d1 + d2 − d1d2
(3.5)

IL2 =
(1− d1) IO2 − IO1

d1 + d2 − d1d2
(3.6)

次に，duty比を d1 = d2 ≡ dとし，インダクタやキャパシタ，負荷などの回路定数を等

しくすると，出力電圧 vO1，vO2やインダクタ電流 iL1，iL2などの各諸量は常に等しくな

る。この場合における状態方程式を（3.7）式に示す。

d

dt

[
iL

vO

]
=

 0 − 1

L
(2− d)

1

C
(2− d) 0

[
iL

vO

]
+

 1

L
0

E +

 0

− 1

C

 iO (3.7)

ここで，（3.7）式において左辺微分項を 0，負荷を抵抗Rとすると，（3.8），（3.9）式に示

すように定常状態における出力電圧 VO・インダクタ電流 ILが導出でき，これらの特性を

図 3.8中 “Theoretical”の破線に示す 1。

VO =
E

2− d
(3.8)

IL =
IO

2− d
=

E

R (2− d)2
(3.9)

（3.8）式より，スイッチを常にOFF（d = 0）すると，2つの負荷が電源に対して直列に

接続され，出力電圧は電源電圧の半分となり，常にON（d = 1）すると 2つの負荷が電

源に対して並列に接続され，電源電圧が出力されることが分かる。

3.2.2 シミュレーションによる特性確認

これらの基本特性について，通流率 dを変化させた場合における定常特性を，表 3.1の

条件におけるシミュレーションにより確認する。

まず，図 3.8中 “Simulation”のプロットに，通流率を変化させた場合における出力電圧

VO1・インダクタ電流 IL1の特性を示す。ほぼ理論どおりの電圧・電流が出力されている

といえる。次に，通流率を d=0.25，0.5，0.75としたときの出力電圧 vO1・インダクタ電

1 理論値およびシミュレーション結果は，実験結果との比較を示すため後節にまとめて記載する。
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表 3.1 検討条件
電源電圧 E 540 V

スイッチング周波数 fsw 5 kHz

インダクタ L1, L2 3 mH

負荷 R1, R2 149.4 Ω

流 iL1の波形を図 3.9に示す。ここで，インダクタの電流リプルの理論値は以下の式で与

えられる。

∆iL =
(1− d)d

2− d

E

fswL
(3.10)

上式による理論値と，図 3.9で得られた電流リプル p-p値を図 3.11に示す。こちらもほ

ぼ理論値通りとなっており，正常な動作が行えていることが確認できる。
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3.2.3 出力電圧制御手法

図 3.5に，入力電圧の変動範囲を 500 Vと 1000 Vとした場合における直並列チョッパ

の動作を示す。ここで，出力電圧指令値は入力電圧の最低値に合わせるため 500 Vとす

る。入力電圧が 500 Vの場合は，SW1と SW4の通流率を 1に，SW2と SW3の通流率を

0として，2つの負荷を入力に対して並列接続の状態にする。また，入力電圧が 1000 Vの

場合は，SW1と SW4の通流率を 0に，SW2と SW3の通流率を 0として，2つの負荷を

入力に対して直列接続の状態にする。

次に，図 3.6に，変動範囲の間の電圧に対する直並列チョッパの動作を示す。例えば，

入力電圧 750 Vの場合は直列状態と並列状態の比率を 0.5ずつに，入力電圧 625 Vの場合

は，直列状態の比率を 0.25，並列状態の比率を 0.75とし，入力電圧 875 Vの場合は，直

列状態の比率を 0.75，並列状態の比率を 0.25とすればよい。以上より，直列状態と並列

状態の比率を入力電圧に合わせて変更することで，出力電圧を一定に保つことができる。

これらを踏まえ，提案チョッパを制御する手法について検討すると，電源電圧と出力電圧

指令値から各スイッチの通流率指令値を生成する，入力電圧フィードフォワードによる手

法が最も簡単である。

上記の動作を実現する通流率生成式を導出する。（3.8）式を duty比 dについて解くと，

d∗ = 2− E

VO
∗ (3.11)

となり，本式により通流率指令値を生成する。

この制御手法を提案チョッパに適用した際の特性をシミュレーションにより確認する。

まず図 3.12中 “Simulation”のプロットに，電源電圧Eの変化に対する出力電圧 vO1の定

常値特性を示す。電源電圧Eを 300 Vから 600 Vまで変動させた場合においても，出力

電圧 vO1は指令値である 300 V一定を保っていることが確認できる。

また図 3.13（a）に，電源電圧Eを 300 V・450 V・600 Vの組み合わせでパターン状に

変化させた場合における出力電圧 vO1の波形を示す。すべての変動に対して出力電圧 vO1

は定常状態において指令値の 300 Vを維持しており，良好な制御が行えていることが確認

できる。しかし，電源電圧変動の直後において若干の振動が見られることから，この振動

を抑制する手法について 3.4章にて後述する。
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図 3.5 入力電圧に応じた通流率の変化（1）
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図 3.6 入力電圧に応じた通流率の変化（2）
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3.3 ミニモデルによる実機試験

3.3.1 使用機器構成

本試験に使用した機器構成を図 3.7に示す。提案チョッパには汎用インバータVF66B-

7R544（東洋電機製造：入力電圧AC 3ϕ 400 V・容量 7.5 kW）を 2台用いた。インバータ

についてはハードウェアの改造を行わず，ソフトウェアのみ変更した。また，定数は表 3.1

に示す，シミュレーションで用いたと同じである。

図 3.7 使用機器

3.3.2 通流率を変化させた場合

通流率を変化させた場合における出力電圧VO1・インダクタ電流 IL1の定常特性を，図 3.8

中 “Experiment”のプロットに示す。また，出力電圧 vO1・インダクタ電流 iL1の波形を

図 3.10に示し，この波形から得られた電流リプル p-p値を図 3.11中 “Experiment”のプ

ロットに示す。これらの結果はほぼ理論値およびシミュレーション結果通りとなっており，

正常な動作が行えていることが確認できる。
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図 3.8 通流率に対する電圧・電流特性
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図 3.9 出力電圧 vO1とインダクタ電流 iL1の波形（シミュレーション）
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図 3.10 出力電圧 vO1とインダクタ電流 iL1の波形（実機試験）
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3.3.3 出力電圧制御を適用した場合

次に，（3.11）式に示した電圧制御手法を提案チョッパに適用した特性を確認する。図 3.12

に，電源電圧Eの変化に対する出力電圧 vO1の定常値特性を，図 3.13（b）に，電源電圧

Eをパターン状に変化させた場合における出力電圧 vO1の波形を示す。装置の都合上，電

源電圧のステップ変化が実現できていない部分があるものの，シミュレーションと同様に

すべての変動に対して，出力電圧 vO1は指令値の 300 Vを維持しており，良好な制御が行

えていることが確認できる。なお，図 3.13（a）と（b）を比較すると，実機試験では出

力電圧に振動が生じていないが，シミュレーションでは考慮していない内部抵抗などの損

失で抑制されたものと思われる。
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図 3.13 入力電圧フィードフォワードを適用した場合の電源電圧E・出力電圧 vO1波形
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3.4 定電力負荷における振動とその抑制手法

実機試験の条件では抵抗負荷を用いたことと回路の内部抵抗により，出力電圧に振動は

生じなかった。しかし，理想条件でのシミュレーションでは，図 3.13（a）で示したよう

に，入力電圧の変動時に出力電圧に振動が発生することを確認した。さらに実際のAPS

では，負荷が定電力・負性抵抗特性を示すことから，この振動が発散する可能性がある。

本節では出力電圧振動を抑制する手法について検討する。

まず，抵抗負荷と定電力負荷における出力電圧の過渡応答を示す。なお，APSの出力電

圧制御に対する外乱として，架線電圧変動 [47]と負荷容量変動 [48]に対する特性を評価して

いる事例があることから，本稿においてはこれら 2つの外乱への応答について検討する。

一例として，出力電圧指令を 300 Vとし，0.08 sで電源電圧Eを 300 Vから 400 Vに，

0.16 sで負荷消費電力 P を 3 kW(R=30 Ω)から 6 kW(R=15 Ω)に変化させた結果を，抵

抗負荷について図 3.15に，定電力負荷について図 3.16にそれぞれ示す。なお，インダク

タ電流波形にはスイッチングリプル成分と振動成分が重畳しているため，スイッチング 1

周期で移動平均を取った波形を “Average”に示し，本項で議論する振動成分のみを明確に

する。

これらの結果より，抵抗負荷の場合は電源電圧・負荷消費電力変化後の振動が収束傾向

にあることが確認できる。その一方，定電力負荷では電圧指令値に追随できず，電圧・電

流共に振動が継続している。

この振動を抑制するためには，等価的に抵抗となる成分を指令値に付加することが考え

られる。しかし，電圧定常値の制御に対し悪影響を及ぼさないためには，振動成分のみに

対し有効である必要がある。そこで，カットオフ周波数が振動の周波数以下であるハイパ

スフィルタを通したインダクタ電流に対し，比例ゲインを乗じたものを duty比指令値 d∗

に付加することで，出力電圧制御に影響を及ぼさず，振動成分のみを減衰させることが期

待できる。図 3.14に（3.11） 式の通流率生成手法（実線部）に加え，インダクタ電流の

うち過渡振動成分をフィードバックする構成（破線部）とした制御系を示す。

次に，図 3.16において，振動抑制手法を適用した結果を図 3.17に示す。電源電圧・負

荷消費電力が変化しても振動が抑制され，定常状態で指令値通りの出力電圧が得られてい

ることが確認できる。
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図 3.15 シミュレーション結果（抵抗負荷・振動抑制なし）
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図 3.16 シミュレーション結果（定電力負荷・振動抑制なし）
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3.5 各種不平衡出力時の検討

前項までの検討では，各種定数がすべて等しい条件とした。しかし，提案チョッパは

APSへの適用以外にも一般的な応用が考えられ，例えばそれぞれの出力に対し個別に負

荷を接続する用途や，出力電圧の指令値を個別に与え，それぞれを独立させ制御する用途

も考えられる。本項では，出力電圧指令および出力負荷が不平衡である条件について検討

する。

3.5.1 出力電圧指令不平衡

それぞれの出力において異なる電圧を指令・出力しようとした場合，図 3.14の制御で

は対応できないため，各レグにおいて duty比を算出しなければならない。ここで，（3.1）

式において，左辺微分項を 0として求めた，duty比が d1と d2で異なる場合における出力

電圧は以下となる。

VO1 =
d2E

d1 + d2 − d1d2
(3.12)

VO2 =
d1E

d1 + d2 − d1d2
(3.13)

上式を dについて解いた以下の式で duty比を生成すればよい。

d1
∗ =

VO1
∗ + VO2

∗ − E

VO1
∗ (3.14)

d2
∗ =

VO1
∗ + VO2

∗ − E

VO2
∗ (3.15)

上記 duty比生成式を制御に適用したシミュレーション結果を図 3.18に示す。電源電圧を

E = 600 V，出力を P1 = P2 = 6 kWの定電力負荷とし，出力電圧指令を 320 V～480 V

の範囲で不平衡にした。いずれの指令値においても，出力電圧が指令値どおりに制御でき

ていることが確認できる。

3.5.2 出力負荷容量不平衡

次に，出力を定電力負荷とした場合における負荷容量の不平衡について検討した。シ

ミュレーション結果を図 3.19に示す。電源電圧をE = 600 V，出力電圧指令をを VO1
∗ =

VO2
∗ = 400 Vとし，出力負荷容量を 4.5 kW～7.5 kWの範囲で不平衡にした。負荷容量の

変動に対しても出力電圧制御が行えていることが確認できる。なお，不平衡が過大になる

と回路中の循環電流が増大するため，インダクタやスイッチの許容電流に留意する必要が

ある。
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図 3.19 シミュレーション結果（出力負荷容量不平衡）
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3.6 まとめ

本章では，直並列チョッパの回路構成を説明し，動作モードの解析およびシミュレーショ

ンを行い，回路の基本特性を明らかにした。

次に，出力電圧制御系の検討を行い，架線電圧変動に対して出力電圧を一定とする手法

として，入力電圧フィードフォワードによる制御系を提案した。それらの基本特性および

出力電圧制御系を，ミニモデルによる実機試験により確認し，理論およびシミュレーショ

ンと結果が一致することと，提案制御系が有効であることを示した。

さらに，APSで想定される定電力負荷に対し，入力電圧・出力負荷容量の過渡応答に

ついて検討を行い，入力電圧フィードフォワードのみでは振動が抑制できないことを確認

し，インダクタ電流のうち高調波成分をフィードバックする振動抑制制御を適用すること

で，過渡変動時においても出力電圧・インダクタ電流が発散することなく指令値通りの出

力電圧が得られることを確認した。

最後に，2つの出力において不平衡となる条件のうち，出力電圧指令と負荷容量が不平

衡となる場合について検討し，シミュレーションにより動作の確認を行った。
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第 4 章 直並列連続切替チョッパを用い

た高周波絶縁APSの実機評価

4.1 はじめに

本章では，直並列連続切替チョッパを適用したAPSに対して，具体的な構成について

の検討を行う。まず，直並列チョッパ・高周波絶縁方式APSの具体的な回路構成を提案す

る。提案する構成の特徴として，下記の事項が挙げられる。

• DC-DCコンバータの通流率を入力電圧に関わらずほぼ一定に保つことができ，2次

側の整流器にも低耐圧素子が適用可能。

• DC-DCコンバータの出力を直列接続・並列接続に組み替えることで，同一の回路

定数で 200V系・400V系の 2つの出力電圧に対応。

• 「高周波絶縁DC/DCコンバータ」と「低耐圧 SiC素子」を用いた高周波動作によ

る変圧器の小型軽量化。

低床型路面電車を想定した 100 kVAの実機を製作し，3章で確認したミニモデル同様，

理論検討通りの動作となっていることを確認した。また，回路損失と効率を測定し，最高

効率 96.6 % を得て，入力電圧変動に対しても効率の変動は 0.5 %以内となった。また，過

渡変動試験として，入力電圧変動試験と短時間過負荷試験を行い，いずれの試験において

も，変動の前後で直並列チョッパの出力電圧が 500 V，DC-DCコンバータの出力電圧が

700 Vにそれぞれ一定に保たれていることを確認した。
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4.2 直並列チョッパを適用したAPSの回路構成

4.2.1 APS全体の回路構成

今回提案するAPSの構成ブロック図を図 4.1に示す。2章で検討した通り，高周波絶縁・

入力チョッパ方式を用いる。架線からの直流電圧は，入力の LCフィルタを通して直並列

チョッパに入力される。直並列チョッパにより，架線電圧変動に関わらず一定の直流電圧

を出力する。得られた 2つの直流電圧から，高周波インバータで高周波の矩形波電圧を生

成し，変圧器を用いて絶縁し，整流器と LCフィルタで再度直流電圧を得る。その後出力

三相インバータと出力 LCフィルタにより，商用周波の三相交流電圧を得る構成となって

いる。

HF-TR

FILTER

REC

HF-TR REC

CHOP FILTER FILTEROUT-INV

HF-INV

HF-INV

図 4.1 直並列連続切替チョッパを適用した高周波絶縁補助電源装置の構成ブロック図

4.2.2 直並列チョッパと高周波絶縁DC-DCコンバータの接続方法

入力電圧とスイッチング素子耐圧の関係

表 4.1に，APSの入力電圧とスイッチング素子耐圧の関係を示す。直並列チョッパの出

力電圧は，入力電圧変動の最低値に合わせればよい。また，スイッチング素子は DCリ

ンク電圧の半分程度の耐圧を持ったものを一般的に使用する。従って，入力電圧が 600 V

の場合は，直並列チョッパの出力電圧を 360Vとして，650 V–1200 V耐圧の素子を使用

する。同様に，入力電圧が 750 Vの場合は，直並列チョッパの出力電圧を 500 Vとして，

1200 V耐圧の素子を使用し，入力電圧が 1500 Vの場合は，直並列チョッパの出力電圧を

900 Vとして，1700 V耐圧の素子を使用する。

出力電圧とスイッチング素子耐圧の関係

表 4.2に，APSの出力電圧とDCリンク電圧，スイッチング素子耐圧の関係を示す。出

力電圧が 200 V–220 Vの場合は，DCリンク電圧を 350 Vとして，650 V–1200 V耐圧の素
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子を使用し，出力電圧が 400 V–440 Vの場合は，DCリンク電圧を 700 Vとして，1200 V

耐圧の素子を使用する。

表 4.1 入力電圧とスイッチング素子耐圧の関係
入力電圧 変動範囲 チョッパ出力電圧 素子耐圧

600 V 360 V–720 V 360 V 650 V–1200 V

750 V 500 V–1000 V 500 V 1200 V

1500 V 900 V–1800 V 900 V 1700 V

表 4.2 出力電圧とスイッチング素子耐圧との関係
三相出力電圧 DCリンク電圧 素子耐圧

200 V–220 V 350 V 650 V–1200 V

400 V–440 V 700 V 1200 V

入出力電圧を考慮した接続方法

以上の検討を踏まえたAPSの具体的な構成を，入力電圧がDC 750 Vの場合について

図 4.2に，入力電圧がDC 1500 Vの場合について図 4.3にそれぞれ示す。

2台のDC-DCコンバータの出力を，三相交流の出力電圧が 200 V–220 Vの場合は並列

接続として出力インバータのDCリンク電圧を 350 Vに，400 V–440 Vの場合は直列接続

として，DCリンク電圧を 700 Vにすればよい。

この構成を用いることで，APSの変圧器 1次側は出力電圧によらず，入力電圧と出力

容量に応じて構成すればよく，変圧器 2次側は入力電圧によらず，出力電圧と出力容量に

応じて構成すればよい。加えて，DC 750 V入力の場合は直接変換方式では 1700 V耐圧

の素子を用いていたのに対し，全て 1200 V耐圧の素子で構成できる。
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図 4.2 直並列チョッパと高周波絶縁DC-DCコンバータの接続方法

（入力電圧DC 750 V）
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図 4.3 直並列チョッパと高周波絶縁DC-DCコンバータの接続方法

（入力電圧DC 1500 V）
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4.3 試作機の製作仕様

今回製作した試作機の仕様と寸法，質量を表 4.3に，装置の外観を図 4.5にそれぞれ示

す。直接変換・高周波絶縁方式による従来装置と比較して，パワー密度は質量比で 4.7 倍，

寸法比で 7.2 倍となった。

また，今回製作した装置の回路接続を図4.4に示す。図4.2（b）に示す，入力電圧DC 750 V，

出力直列接続のものを選定した。

表 4.3 試作機の製作仕様
定格入力電圧 DC 750 V

変動範囲 500 V-1000 V

出力電圧 三相AC 400 V 60 Hz

出力負荷容量 100 kVA 力率 0.85

DCリンク電圧 700 V

寸法 1800 mm × 900 mm × 400 mm

質量 500 kg

表 4.4 使用素子

使用箇所
直並列チョッパ

高周波インバータ
整流器 三相インバータ

定格 1200 V 300 A 1200 V 400 A 1200 V 800 A

内部構成 2in1 Full SiC
2in1 Hybrid SiC

（SiC-SBDのみ使用）
2in1 Full SiC

スイッチング

周波数
20 kHz 5 kHz
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図 4.5 試作機の外観
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4.4 試作したAPSの評価

4.4.1 試験回路構成

今回の試験は図 4.6に示す回生負荷装置を構成して試験を行った。本装置では，昇圧

チョッパの出力電圧制御でAPSの入力電圧を決定し，負荷容量については，降圧チョッパ

のインダクタ電流制御で有効電力を，三相 PWMコンバータで力率を制御している。

4.4.2 定常時の特性と各部波形

直並列チョッパ

図 4.7–図 4.9に，入力電圧が 625 V・750 V・875 Vの定常状態における入力電圧・出力

電圧・インダクタ電流波形をそれぞれ示す。各入力電圧に対しても直並列チョッパの出力

電圧が 500 V一定に保たれていることが確認でき，理論通りの動作を確認できる。

高周波変圧器部・出力三相インバータ部

図 4.10に，定格電圧・出力容量における高周波変圧器の 1次側電圧・電流波形を示す。

また，図 4.11に定格電圧・出力容量における出力インバータの三相出力電圧とインダク

タ電流を示す。いずれも正常動作を確認できる。

4.4.3 効率評価

製作した APSに対し，直並列チョッパの入力から三相 ACフィルタの出力までを測定

した。図 4.12（a）に出力負荷容量に対する効率特性を示し，入力電圧 950 Vにおいて最

高効率 96.6 % が得られた。

また，図 4.12（b）に定格負荷容量における効率特性をそれぞれ示す。入力電圧変動に

対しても効率の変動は 0.5 %以内となり，直並列チョッパ部のみ損失が変化し，後段の変

換器が最適化されたことによる効果が確認できる。図 4.13に定格入力電圧・定格負荷に

おける損失の内訳を示す。
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4.4.4 過渡変動特性

試験装置の構成

本試験では，三相インバータを接続せず，直並列チョッパとDC-DCコンバータのみの

試験としたため，回生負荷装置の構成を図 4.14に示すものに変更した。APSの入力に昇

圧チョッパを，出力に降圧チョッパを接続し，昇圧チョッパの出力電圧を制御することで

APSの入力電圧を，降圧チョッパのインダクタ電流を制御することで APSの出力電流・

出力容量をそれぞれ制御する。また，図 4.15にAPS内の測定箇所を示す。

入力電圧変動試験

図 4.16–図 4.18に，定格負荷において入力電圧を 625 V，750 V，875 Vの間で変動させ

た場合の各部波形を示す。変動の前後で直並列チョッパの出力電圧が 500 V，DC-DCコ

ンバータの出力電圧が 700 Vでそれぞれ一定となっているため，直並列チョッパの入力電

圧フィードフォワード制御により入力電圧変動を吸収できていることが確認できる。

過負荷試験

図 4.19・図 4.21・図 4.23に，625 V・750 V・875 Vの各入力電圧において，負荷容量

を 100 %から 200 %に増加させ，1秒間保持した後再度 100 %に低下させた場合における

各部電圧・電流波形を示す。特に，各図（a）に試験期間全体の波形を，各図（b）に過負

荷時の各部拡大波形をそれぞれ示す。

また，図 4.20・図 4.22・図 4.24に各入力電圧における負荷電流の立ち上がり・立ち下が

りにおける拡大波形を示す。特に，各図（a）に 100 %から 200 %への増加時の波形，各

図（b）に 100 %から 200 %への減少時の波形を示している。

負荷装置の都合上，出力電流の変動に 50 ms程度かかっているものの，変動の前後で直

並列チョッパの出力電圧が 500 V，DC-DCコンバータの出力電圧が 700 Vにそれぞれ一

定となっているため，短時間過負荷にも対応可能であることが示された。
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(a) 電圧上昇

(b) 電圧低下

図 4.16 入力電圧変動試験（Vin=625 V–750 V）
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(a) 電圧上昇

(b) 電圧低下

図 4.17 入力電圧変動試験（Vin=750 V–875 V）
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(a) 電圧上昇

(b) 電圧低下

図 4.18 入力電圧変動試験（Vin=625 V–875 V）
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(a) 試験時間全体

(b) 過負荷時拡大

図 4.19 過負荷試験（Vin=625 V）
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(a) 負荷電流立ち上がり（100 %–200 %）

(b) 負荷電流立ち下がり（200 %–100 %）

図 4.20 過負荷試験（Vin=625 V）
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(a) 試験時間全体

(b) 過負荷時拡大

図 4.21 過負荷試験（Vin=750 V）
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(a) 負荷電流立ち上がり（100 %–200 %）

(b) 負荷電流立ち下がり（200 %–100 %）

図 4.22 過負荷試験（Vin=750 V）
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(a) 試験時間全体

(b) 過負荷時拡大

図 4.23 過負荷試験（Vin=875 V）
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(a) 負荷電流立ち上がり（100 %–200 %）

(b) 負荷電流立ち下がり（200 %–100 %）

図 4.24 過負荷試験（Vin=875 V）
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4.5 まとめ

本章では，直並列連続切替チョッパを適用したAPSに対して，具体的な構成について

検討を行った。まず，直並列チョッパ・高周波絶縁方式 APSの具体的な回路構成を提案

した。

低床型路面電車を想定した 100 kVAの実機を製作し，定常状態において理論検討通り

の動作となっていることを確認した。さらに，回路損失と効率を測定し，電力変換段数が

多いにも関わらず最高効率 96.6 % を得て，かつ入力電圧の変動に対しても効率の変動は

0.5 %以内となった。

また，過渡応答の評価として，50 msで 125 V・250 Vの入力電圧変動試験と 200 %負荷

1秒間の短時間過負荷試験を行い，いずれの試験においても，変動の前後で直並列チョッ

パの出力電圧が 500 V，DC-DCコンバータの出力電圧が 700 Vにそれぞれ一定に保たれ

ていることを確認した。
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第 5 章 マルチレベル構成の適用による

高圧化と電流リプル低減

5.1 はじめに

これまで検討してきた直並列チョッパは，架線電圧変動を吸収して後段の変換器の最適

化を図る構成になっているが，APSに適用した場合，低耐圧素子の適用により損失が低

減できる可能性があるものの，変換器の段数が増加するため，装置全体の損失が増加する

懸念がある。

変換器の損失を低減する手法の一つに，スイッチング周波数を下げて，素子のスイッチ

ング損失を減少させる手法が考えられるが，インダクタの電流リプル周波数も同時に下

がるため，インダクタの電磁騒音が問題となるほか，周波数の低下に伴い容積も増加す

る。よって，このトレードオフを改善し，インダクタの電流リプル周波数を変更せずに，

スイッチング周波数を下げることが必要となる。

また，これまで検討してきた直並列チョッパを 1500 V入力の装置に適用する場合，そ

のままの構成を適用する場合は 1700 V耐圧の素子を使用する必要がある。1200 V耐圧素

子を 1500 V入力の装置へ適用する場合，過去には図 5.1（a）のようなスイッチング素子

を 3直列にする手法 [48]や，図 5.1（b）に示す 2レベルインバータを 3段直列接続する手

法 [49, 50]などが検討されてきた。

ここで，非絶縁形のDC-DCコンバータにおいて素子耐圧の低減とインダクタ電流リプ

ル周波数の向上を図る手法として，フライングキャパシタ方式によるマルチレベル化を

図った事例がいくつか存在する [51–56]。

本章では，直並列チョッパに対しフライングキャパシタ方式によるマルチレベル化，特

に 3レベル場合における検討を行う。まず，フライングキャパシタ方式を適用した場合の

回路構成を示し，取りうるスイッチングモードを明らかにし，入力電流・インダクタ電流

のリプルについて理論式を示す。

次に，ミニモデルによる実機試験を行い，入力電圧フィードフォワード制御を適用する

ことにより，2レベルの直並列チョッパと同様に出力電圧が制御できることと，各入力電

圧に対してもフライングキャパシタ電圧を一定に保つことができること，インダクタ電流

の平均値と電流リプル振幅が理論・シミュレーション通りであることを確認する。

さらに，各レグの搬送波に位相差を設けることで，インダクタ電流と入力電流のリプル
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振幅が小さくできることを確認する。

出力フィルタ

出力変圧器

入力フィルタ

(a) IGBTを 3個直列接続し 2レベルインバータを構成した方式

三相2レベルインバータ 出力フィルタ

4巻線

変圧器

入力フィルタ

(b) 2レベルインバータを 3段直列接続した方式

図 5.1 1500 V架線のAPSに 1200 V耐圧素子を適用する手法
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5.2 フライングキャパシタ方式を適用した構成と動作モード

5.2.1 回路構成

図 5.2（a）に一般的な 2レベルの降圧チョッパの回路構成を示す。この降圧チョッパを

マルチレベル化した事例として，図 5.2（b）のような，フライングキャパシタ方式がいく

つか検討されている [51–56]。

一方，図 5.2（c）に示す直並列チョッパは，図 5.2（a）の降圧チョッパを 2つ組み合わ

せた構成となっている。図 5.2（b）のフライングキャパシタ方式のマルチレベルチョッパ

を参考にすると，各レグをフライングキャパシタ形に変更した，図 5.2（d）の回路が得ら

れる。
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図 5.2 フライングキャパシタ方式 3レベル直並列連続切替チョッパの構成
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5.2.2 動作モードの解析

フライングキャパシタ方式直並列チョッパの動作モードを図 5.3～図 5.5に示す。コンデ

ンサが短絡する SW1と SW4，SW2と SW3，SW5と SW8，SW6と SW7が同時にONす

るモードを除くと 16パターンが考えられる。ここで，各図見出中の数字列は左から SW1

～SW8の各スイッチの状態を示しており，ONしている状態を 1，OFFしている状態を 0

としている。なお，それぞれのフライングキャパシタ電圧を一定に保つためには，フライ

ングキャパシタを充電するモードの期間と放電するモードの期間がスイッチング 1周期で

等しい必要がある。
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図 5.3 フライングキャパシタ方式直並列チョッパの動作モード（1）
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図 5.4 フライングキャパシタ方式直並列チョッパの動作モード（2）
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図 5.5 フライングキャパシタ方式直並列チョッパの動作モード（3）
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5.2.3 制御回路

フライングキャパシタ方式直並列チョッパに用いる制御回路を Fig. 5.6に示す。入力電

圧フィードフォワード制御とインダクタ電流振動抑制制御は，従来の直並列チョッパと同

様であり，ゲート信号生成部のみが異なる。マルチレベル変換器の搬送波信号生成方法に

は，複数段に分けた同位相の搬送波を用いる方法と同一振幅の搬送波に位相差を設ける方

法の 2通り存在するが，ここでは搬送波に位相差を設ける方法を用いる。ここでは SW1

と SW4，SW5と SW8の組と SW2と SW3，SW6と SW7の組の間に対して 180度の位相

差を設けている。
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図 5.6 フライングキャパシタ方式直並列チョッパの制御回路
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図 5.6の制御回路を用いた場合における，0.25，0.5，0.75の各通流率に対するゲート信

号と動作モードの関係を図 5.7–図 5.9に示す。いずれの場合においてもフライングキャパ

シタを充電するモードの期間と，放電するモードの期間がスイッチング 1周期で等しいた

め，フライングキャパシタの電圧は一定に保たれると考えられる。
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5.3 ミニモデル実機試験

5.3.1 試験条件

これまで議論してきた内容を確認するため，ミニモデルによる試験を行った。表 5.1に

試験条件を示す。また，使用機器を表 5.2に示す。なお，本試験では 39 kΩのバランス抵

抗を各スイッチに対して並列に接続している。

表 5.1 試験条件
入力電圧 E DC 600 V

出力電圧 VO1, VO2 DC 300 V ×2

フライングキャパシタ電圧 VF1, VF2 DC 150 V ×2

スイッチング周波数 10 kHz

デッドタイム 3 µs

表 5.2 使用機器
IGBT 1700V 1200A 2in1 ×4

コンデンサ 540 µF 450 V ×4

コンデンサリプル電流 15 A at 10 kHz

インダクタ 3 mH 20 A

負荷抵抗 75 Ω 9 kW ×2

バランス抵抗 39 kΩ 20 W ×8
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5.3.2 試験結果

次に，入力電圧Eが 625 V，750 V，875 Vの場合における入力電圧E・出力電圧 vO1・

フライングキャパシタ電圧 vF1，インダクタ電流 iL1を図 5.10と図 5.11に示す。入力電圧

の変化に対しても，出力電圧は 300 V一定となっている上に，フライングキャパシタ電圧

は出力電圧の半分となっている。インダクタ電流波形から，スイッチング周波数は 10 kHz

であるが，インダクタの電流リプル周波数はその 2倍の 20 kHzとなっている。

また，図 5.15に出力電圧 vO1・フライングキャパシタ電圧 vF1・インダクタ電流平均値

iL1・インダクタ電流リプル ∆iL1の入力電圧Eに対する定常特性を示す。

2つの出力が完全に並列になるE = 300 Vと，完全に直列になるE = 600 Vにおいて

他の入力電圧に比べフライングキャパシタ電圧が高めになっているものの，そのほかの領

域では出力電圧が 300 V一定，フライングキャパシタ電圧が 150 V一定となっているこ

とが確認できる。

以上の結果より，概ね理論検討通りの動作であることを確認した。
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図 5.10 フライングキャパシタ方式直並列チョッパの各部 1周期波形（1）
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図 5.11 フライングキャパシタ方式直並列チョッパの各部 1周期波形（1）
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図 5.12 フライングキャパシタ方式直並列チョッパの各部 1周期波形（1）
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図 5.13 フライングキャパシタ方式直並列チョッパの各部 1周期波形（2）
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図 5.14 フライングキャパシタ方式直並列チョッパの各部 1周期波形（2）
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図 5.15 フライングキャパシタ方式直並列チョッパの定常特性
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5.3.3 電流リプル振幅特性

ここで，2レベルと 3レベルの直並列チョッパにおいて，入力電圧フィードフォワード

制御を適用した場合における，入力電圧に対するインダクタの電流リプル振幅の特性は

5.1式と 5.2でそれぞれ与えられる。

∆iL2 = −2V ∗2
O − 3EV ∗

O + E2

fswLV ∗
O

(5.1)

∆iL3 =


−3VO

2 − 5EVO + 2E2

2fswLVO

(
VO ≦ E ≦ 3VO

2

)
−6VO

2 − 7EVO + 2E2

2fswLVO

(
3VO

2
≦ E ≦ 2VO

) (5.2)

　

図 5.16に，上式と前項で得られた試験結果を示す。E = 450 V以下の領域ではおおむ

ね理論通りの値となっている。しかし，E = 450 Vで理論値は 0になるものの，試験結果

では図 5.10（f）に示すように 0.2 A程度のリプルが発生している。これはデッドタイム

による影響だと考えられる。また，E = 450 V以上の領域でも理論値と差が生じている

が，これは入力電圧が高いほど直列モードの比率が多くなるため，フライングキャパシタ

電圧のアンバランスによる影響が出やすい傾向になると考えられる。

以上の結果より，理論値と試験結果と比較すると，2レベルの直並列チョッパと比較し

てインダクタの電流リプル振幅の最大値が 1/4となることを確認した。

0

0.5

1

1.5

2

2.5

3

300 350 400 450 500 550 600

In
du

ct
or

 c
ur

re
nt

 r
ip

pl
e 

∆

i L
1

[A
p-

p]

Input voltage E [V]

Theoretical Experiment Theoretical (2-level)

図 5.16 インダクタ電流リプル ∆iL1の定常特性
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5.4 搬送波位相差によるリプル低減

図 5.17（b）に搬送波に位相差を設ける場合の制御回路を示す。図 5.17（a）に示す搬送

波が同相の場合では，SW1と SW4，SW5と SW8の組と SW2と SW3，SW6と SW7の

組は同じ搬送波を使用していたが，今回は SW1と SW4，SW5と SW8の組の間に 90度

の位相差を設けている。

次に，図 5.18–図 5.20に，0.25，0.5，0.75の各通流率に対する搬送波位相差の場合にお

けるゲート信号と動作モードの関係を示す。いずれの場合においてもフライングキャパシ

タを充電するモードの期間と放電するモードの期間が等しくなるため，フライングキャパ

シタ電圧は一定に保たれると考えられる。

これまで検討した内容をシミュレーションにより確認する。シミュレーション条件はミ

ニモデル試験と同一とした。次に，シミュレーション結果を図に示す。まず，電流波形を

2レベルの場合について図 5.21–図 5.23に，3レベルの場合について図 5.24–図 5.26にそれ

ぞれ示す。2レベルと 3レベルを比較すると，インダクタ電流リプルの周波数について 3

レベルの方が 2倍になっていることが確認できる。また，搬送波が同相の場合と，位相差

を設けた場合を比較すると，位相差の方が入力電流リプルの振幅が小さくなっていること

が確認できる。特に，3レベルで位相差を設けた場合においては，図中すべての条件で電

流リプル振幅が 0 Aとなっている。
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図 5.21 2レベル直並列チョッパの各部電流波形
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図 5.22 2レベル直並列チョッパの各部電流波形
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図 5.23 2レベル直並列チョッパの各部電流波形
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図 5.24 3レベル直並列チョッパの各部電流波形
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図 5.25 3レベル直並列チョッパの各部電流波形
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図 5.26 3レベル直並列チョッパの各部電流波形
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5.4.1 電流リプルの評価

さらに，図 5.27に入力電圧に対する，インダクタ電流リプル・入力電流リプルの各振幅

の特性を示す。ここで，各入力電圧に対する電流リプル振幅の理論値を，（5.3）式～（5.4）

式にインダクタ電流について，（5.5）式～（5.7）式に入力電流についてそれぞれ示す。

インダクタ電流リプル

• 2レベル同相・2レベル位相差

∆iL2 = −2V ∗2
O − 3EV ∗

O + E2

fswLV ∗
O

(5.3)

• 3レベル同相・3レベル位相差

∆iL3 =


−3VO

2 − 5EVO + 2E2

2fswLVO

(
VO ≦ E ≦ 3VO

2

)
−6VO

2 − 7EVO + 2E2

2fswLVO

(
3VO

2
≦ E ≦ 2VO

) (5.4)

入力電流リプル

• 2レベル同相

∆iL2 = −4V 2
O − 6EVO + 2E2

fswLVO

(5.5)

• 2レベル位相差・3レベル同相

∆iL3 =


−3VO

2 − 5EVO + 2E2

2fswLVO

(
VO ≦ E ≦ 3VO

2

)
−6VO

2 − 7EVO + 2E2

2fswLVO

(
3VO

2
≦ E ≦ 2VO

) (5.6)

• 3レベル位相差

∆iL3 =



−5VO
2 − 9EVO + 4E2

2fsw2LVO

(
V ∗
O ≦ E ≦ 5

4
V ∗
O

)
−15VO

2 − 22EVO + 8E2

2fsw4LVO

(
5

4
V ∗
O ≦ E ≦ 3

2
V ∗
O

)
−21VO

2 − 26EVO + 8E2

2fsw4LVO

(
3

2
V ∗
O ≦ E ≦ 7

4
V ∗
O

)
−14VO

2 − 15EVO + 4E2

2fsw2LVO

(
3

2
V ∗
O ≦ E ≦ 2V ∗

O

)
(5.7)
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図 5.27 入力電圧に対する電流リプル振幅特性
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5.5 まとめ

本章では，直並列チョッパに対し，フライングキャパシタ方式による 3レベル化の検討

を行った。まず，フライングキャパシタ方式を適用した場合の回路構成と動作モードを明

らかにした。

次に，ミニモデルによる実機試験を行い，入力電圧フィードフォワード制御を適用する

ことにより，2レベルの直並列チョッパと同様に出力電圧が制御できることと，各入力電

圧に対してもフライングキャパシタ電圧を一定に保つことができることを確認した。ま

た，入力電流・インダクタ電流のリプルについて理論式を示し，電流リプル振幅がおおむ

ね理論・シミュレーション通りであることを確認した。

さらに，各レグの搬送波に位相差を設けることで，インダクタ電流のリプル振幅は 1/4

に，入力電流のリプル振幅は 1/16となることを確認した。
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第 6 章 結論

6.1 本研究で得られた成果

本研究では直並列連続切替チョッパおよびそれを含む高周波絶縁APSを提案した。提

案チョッパを用いることにより，スイッチング素子の耐圧が入力電圧ではなく出力電圧に

依存するため，架線電圧変動の最大値を考慮せずに低耐圧素子が使用可能となる。また，

汎用インバータを適用可能であることから，シンプルかつ安価なシステム構成となる。さ

らに，高周波絶縁を適用することにより，変圧器およびAPS全体が小型に構成できる。

3章では，提案チョッパの基本動作の解析を行い，各種特性を明らかにし，それを踏ま

えた出力電圧制御系を提案した。その結果に対し，シミュレーションにより理論通りの動

作を確認した。また，汎用インバータを用いたミニモデルの実機試験を行うことにより，

理論およびシミュレーションの結果を実証した。さらに，入力電圧変動と負荷容量変動に

おいて，出力電圧が発散するという問題点を踏まえ，振動抑制制御を用いることで出力電

圧の安定化が図れることを示した。最後に，APSに限らず一般的な応用を想定し，出力

電圧指令と出力負荷が不平衡な場合において検討を行い，動作が行えることをシミュレー

ションにより確認した。

4章では，直並列連続切替チョッパを適用したAPSに対して，具体的な構成について検

討を行った。まず，直並列チョッパ・高周波絶縁方式APSの具体的な回路構成を提案した。

低床型路面電車を想定した 100 kVAの実機を製作し，定常状態において理論検討通り

の動作となっていることを確認した。さらに，回路損失と効率を測定し，最高効率 96.6 %

を得て，入力電圧変動に対しても効率の変動は 0.5 %以内となった。

5章では，直並列チョッパに対し，フライングキャパシタ方式による 3レベル化の検討

を行った。まず，フライングキャパシタ方式を適用した場合の回路構成と動作モードを明

らかにした。

次に，ミニモデルによる実機試験を行い，入力電圧フィードフォワード制御を適用する

ことにより，2レベルの直並列チョッパと同様に出力電圧が制御できることと，各入力電

圧に対してもフライングキャパシタ電圧を一定に保つことができることを確認した。ま

た，入力電流・インダクタ電流のリプルについて理論式を示し，電流リプル振幅がおおむ

ね理論・シミュレーション通りであることを確認した。

さらに，各レグの搬送波に位相差を設けることで，インダクタ電流のリプル振幅は 1/4
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に，入力電流のリプル振幅は 1/16となることを確認した。

　

今後の課題として、下記の 2点があげられる。

• 実際の架線電圧変動での確認
鉄道車両に搭載した際における，実際の架線電圧変動に対しての動作を確認する必

要がある。

• 入力電圧 1500 Vへの対応

本研究においては，低床型路面電車を想定した入力電圧 750 Vの装置を試作した。

一方，日本の鉄道においては入力電圧が 1500 Vの装置が主流であるため，1700 V

耐圧の素子を用いた構成を検討する必要がある。
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