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第1章
緒 論

1.1 研究背景

1.1.1 持続可能な社会とエネルギーへのアクセス

国連「持続可能な開発サミット」が 2015年 9月に開催され，「我々の世界を変革する：

持続可能な開発のための 2030アジェンダ」(1) が採択された。このアジェンダは，17の目

標からなる「持続可能な開発目標 (Sustainable Development Goals, SDGs)」が掲げられ，

その中で，貧困の撲滅や質の高い教育の実現とともに，「すべての人に手ごろで信頼でき，

持続可能かつ近代的なエネルギーへのアクセスを確保する」(2) ことが目標 7として示され

ている。持続可能なエネルギーの発電手段として，例えば，太陽光発電の導入量は，全世

界で 2006年時点で 6.6 GWであったものが，2016年には 306.5 GWとなり，さらに 2021

年には 700 GW まで増加すると予想されている (3)。また，同様に持続可能エネルギーと

して注目されている風力発電の導入量は，全世界で 2016年時点で 486.8 GWであったの

が，2021年までに 800 GWに達すると予想されている (4)。さらに，持続可能エネルギー

の普及に伴い，エネルギーの利用側では化石燃料の利用から電動化への移行が期待されて

いる。具体的には，電気自動車 (Electric Vehicle, EV)の世界での市場規模は，2014年時

点では 10万台であったものが，2020年には 250万台，2025年には 800万台に拡大する

ことが予想されている (5)。

持続可能なエネルギーの発電とそれを利用する電動化の双方に，電力変換器が用いら

れている。電力変換器とは，パワー半導体デバイス（代表例として，パワー MOSFET

(Metal-oxide-semiconductor field-effect transistor)，IGBT (Insulated gate bipolar transistor)）

を用いて直流・交流等の電力形態を変換する機器である (6)。直流から交流に変換する電力

変換器は，インバータと呼ばれる。発電側では，太陽光パネルが発電した直流の電力を電
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図 1.1 持続可能エネルギーへのアクセスと電力変換器

力系統に送り込むようにインバータにより交流に変換している (7) (8)。風力発電の場合は，

風車が発電した三相交流をいったん順方向の電力変換器で直流に変換したのちインバータ

で交流に変換し電力系統と連系する (9)。電力の利用側では，電車や電気自動車のモータ駆

動にインバータが用いられている。図 1.1に，持続可能エネルギーへのアクセスと電力変

換器の関係を示す。太陽光発電や風力発電等の持続可能エネルギーや，その発電した電力

を利用する電気自動車等の増加に伴って，これらに利用される電力変換器の使用台数も増

加する。このように，持続可能な社会を支えるキーコンポーネントとして電力変換器の重

要性が高まっている。

1.1.2 電力変換器の課題

持続可能な社会を支えるキーコンポーネントとしての電力変換器の課題として，高効率

化，高パワー密度化，高信頼化についてその意義と現状，今後の課題を述べる。

高効率化

電力変換器の台数の増加に伴って，個々の電力変換器がエネルギー消費全体に与えるイ

ンパクトが大きくなるため，電力変換器の高効率化の重要性がより高まっている。電力変
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換器の高効率化は，主にパワー半導体の進化が牽引してきた。電力変換器に用いるパワー

半導体には，従来，シリコン (Si)を材料としたMOSFETや GTO (gate turn-off thyristor)，

IGBTが用いられてきた (10)～(13)。Siを用いたパワー半導体の高効率化に向けた開発は続け

られているが (14) (15)，近年，さらなる高効率化を実現するために，ワイドバンドギャップ半

導体を材料とするパワー半導体が注目されている (16) (17)。太陽光発電や鉄道車両，電気自

動車等の大容量向けには炭化ケイ素 (SiC)を用いたMOSFETが実用化されている (18)～(21)。

また，低電圧，高周波数の用途には窒化ガリウム (GaN)の HEMT (High electron mobility

transistor)が開発され (22)，さらに近年，安価な基板を用いることで低コスト化が期待され

る酸化ガリウム (Ga2O3)も注目を集めている (23) (24)。このようなパワー半導体の進化によ

り，電力変換器の高効率化が期待される。

高パワー密度化

太陽光発電や電気自動車等のさまざまなシステムに電力変換器が組み込まれるように，

小形で大出力，すなわち高パワー密度化が求められている。例えば，電力系統や交流電車

向けに商用周波トランスを小形の電力変換器に置き換える「SST (Solid-state transformer)」

が提案されている (25) (26)。また，電気自動車向けには，インバータを高パワー密度化するこ

とでモータと一体化し，さらにこれらをホイール内に配置する「インホイールモータ」が

研究されている (27)～(29)。電力変換器の体積で主要な部品のひとつは，ヒートシンクやヒー

トパイプ等の冷却器である (30)。冷却器の小型化には，パワーモジュールの放熱性能の向上

やパワー半導体自体の発熱量低減が有効である。パワーモジュールの放熱性向上に関して

は，自動車向けに両面直接冷却構造を採用することで，インバータのパワー密度を 70%向

上したことが報告されている (31)。パワー半導体自体の発熱量低減は，すなわちパワー半導

体の損失低減であり，これまでの Si IGBT 等の性能向上に加え，SiC 等のワイドバンド

ギャップ半導体の適用による低損失化が冷却器小型化にも有効である。このようなパワー

半導体，パワーモジュールの性能向上に牽引されて，電力変換器のパワー密度は 40年で

3桁向上してきた (32)。今後，さらなる冷却器の小型化のためにパワー半導体の損失を低減

するには，パワー半導体やパワーモジュールのみならず，回路実装の改善が不可欠であ
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る。具体的には，スイッチング動作に影響を与える DCリンクキャパシタとパワー半導体

の間の寄生インダクタンスの低減が必要である (33)。そのために，近年，各相レグにパワー

モジュールの直近に DCリンクキャパシタを持つレグユニットを用いた回路実装構成の検

討が進められている (34) (35)。さらに，このレグユニットをモータ直近に配置することでモー

タ・インバータ一体化システムを実現することが電気自動車向けに検討されている (36) (37)。

冷却器とともにインバータの中で大きな体積を占めるのがインダクタ，キャパシタ等の

受動素子である (30)。インダクタについては，小型化のために電力変換器における損失評価

手法の開発が進められている (38)～(40)。しかしながら，電気自動車向けインバータ等の分野

では大きな体積のインダクタは使われず，受動素子で大きな体積を持つのはキャパシタで

あり，インバータの 35%を占める (41) (42)。これにより，今後さらなる高パワー密度化を進

めるには，キャパシタの体積低減が必要である。

高信頼化

持続可能エネルギーへのアクセスを電力変換器が支えるためには，その信頼性の維持が

不可欠である。例えば，3.7 MV太陽光発電システムの 5年間の稼動では，予定外のメン

テナンスイベントのうちの 37%をインバータが占めるとの報告がある。(43) (44) その太陽光

発電用インバータでは，故障箇所の分布は半導体が 21%，キャパシタが 30%となってい

る (44) (45)。パワーモジュールでは，封止材料の改善や (46)，パワー半導体チップの接合を従

来のはんだから焼結金属にすることで (47) 信頼性の向上が図られている。キャパシタに関

しては，電解質が使われていることが信頼性と寿命の制約になっている電解キャパシタ (48)

からフィルムキャパシタへの置き換えが進んでいるが (49)，電力変換器に広く使われるポ

リプロピレンのフィルムキャパシタの使用環境温度の上限が 105◦Cで，他の部品より耐

熱性が低い。さらにインバータ回路のスイッチングに起因するリプル電流による自己発熱

は，より厳しく信頼性と寿命を制限する (50)。これにより，DCリンクキャパシタの高信頼

化が重要となる。
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1.1.3 キャパシタと回路実装

これまで述べたように，電力変換器がこれからの持続可能な社会を支えるには，高効率

化，高パワー密度化，高信頼化を進めることが不可欠である。この中で高効率化について

は，パワー半導体単体の進歩に牽引され，今後も SiC等の低損失なパワー半導体を活用す

ることで着実な効率向上が期待される。電力変換器全体では，高パワー密度化と高信頼化

が今後の注目すべき課題と考える。高パワー密度化と高信頼化は，電力変換器の主要部品

であるパワー半導体と受動素子の個々の進歩，そしてこれらをつなぐ回路実装との協調が

重要になってくる。ここで回路実装とは，回路部品どうしを接続する配線，バスバーやそ

れらの位置関係のことを言う。パワー半導体と回路実装の関係については，これまでに多

くの検討がなされている。一方，キャパシタと回路実装の関係についてはまだ十分に検討

されているとは言えない。特に，今後，スイッチング周波数が向上していくと回路実装に

おける寄生素子の影響が大きくなり，キャパシタの動作に影響することが懸念される。

先に述べたように，パワー半導体の性能を十分引き出すことのできる回路実装として，

レグユニット構成が検討されている。本構成は，DCリンクキャパシタとパワー半導体間

の寄生インダクタンスを小さくできるという特徴を持つ。しかしながら，レグユニット間

に寄生インダクタンスが存在するため，DCリンクキャパシタとの間に共振回路を形成し，

この共振周波数とスイッチング周波数が近接すると大きな共振電流がキャパシタに流れる

ことが懸念される。キャパシタに流れるリプル電流の増加は，キャパシタに必要な体積の

増加あるいは信頼性の低下を招く (44) (51)。したがって，実際の回路実装を考慮したリプル電

流の定量化と，それに基づく低減方法の提案が必要である。

1.2 研究対象と研究目的

本研究の対象は，電力変換器の DCリンクキャパシタ回路実装である。電力変換器が数

kW以下の小容量の場合は，各部品が小さくレイアウトの自由度が高いため，寄生インダ

クタンス等の課題を回避可能と考え，本研究の対象外とした。その一方，数 kW 以上の
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図 1.2 電力変換器の主回路部品と研究対象の関係

中・大容量の場合は，各部品が大きく，寄生インダクタンス低減等の回路実装に制約とな

る。また，先に述べたレグユニット構成では，寄生インダクタンスの低減がより重要とな

る。そこで，数 kW 以上の中・大容量のレグユニット構成によるインバータを本研究の

対象とする電力変換器とした。図 1.2に，インバータの主回路部品と研究対象の関係を示

す。電力変換器の高効率化，高パワー密度化，高信頼化という性能指標に対して，これま

ではパワー半導体の進歩が牽引してきた。パワー半導体に関する高効率化，高パワー密度

化，高信頼化が進むに従い，DCリンクキャパシタの重要性が高まっているため，本研究

では，インバータにおける DCリンクキャパシタと回路実装の関係を対象とする。なお，

電力変換器の受動素子としてはキャパシタの他にインダクタやトランスが挙げられるが，

電気自動車向け等のシンプルなインバータ回路ではインダクタやトランスは使用されな

いため，これらは本研究の対象外とした。また，主回路の実装に特化して議論するため，

ゲート駆動回路と制御回路も本研究の対象外である。

本研究の最終的な目的は，電力変換器における DCリンクキャパシタ回路実装の高信頼
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図 1.3 本論文の構成

化，高パワー密度化を実現することである。リプル電流が DCリンクキャパシタの体積，

信頼性に大きく影響することから，リプル電流の増加原理を解析し，その抑制法を提案す

る。本論文では，まず，ハーフブリッジモジュールごとに DCリンクキャパシタを持つレ

グユニットを用いた単相フルブリッジインバータにおいて，キャパシタ電流の増加原理を

解明する。等価回路解析と実験検証により，スイッチング周波数と直流側回路（レグユ

ニットの直流側とレグユニット間の直流側配線により構成される回路）の共振周波数との

関係により共振現象が起こり，キャパシタ電流が増加することを示す。次に，三相イン

バータにおいて，レグ間キャパシタ電流集中の原理を解明する。解析と実験検証により，

直流側共振によってレグ間にキャパシタ電流集中が起こることを示す。さらに，リプル電

流増加とレグ間キャパシタ電流集中の抑制手法を提案する。

1.3 論文構成

図 1.3 に本論文の構成を示す。本論文では DC リンクキャパシタのリプル電流に着目

し，その増加を引き起こす直流側回路共振とレグ間キャパシタ電流集中の現象を解明す

る。さらに，リプル電流抑制手法として，回路実装の材料変更，構造変更とキャパシタ集

積回路実装の 3つの異なるアプローチを提案する。

第 1章は，研究背景および電力変換器の性能向上における課題，本研究の目的および論
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文構成について述べる。

第 2章は，DCリンクキャパシタとその回路実装の技術動向を述べる。特にリプル電流

がキャパシタの体積と信頼性に及ぼす影響について述べ，従来のリプル電流低減方法を説

明する。さらに，DCリンクキャパシタの回路実装構成を比較し，相レグごとに DCリン

クキャパシタを持つレグユニット構成が，パワー半導体と DCリンクキャパシタの間の寄

生インダクタンスを小さくできる点で SiC パワーデバイスを用いた高速スイッチングに

は優位であることを示す。

第 3章は，レグユニットにより構成される単相フルブリッジインバータを対象に，リプ

ル電流増加につながる共振現象の原理を解明する。DCリンクキャパシタと寄生インダク

タンスの間を流れる共振電流の等価回路解析により，スイッチング周波数の奇数次高調

波と共振周波数が近づくとキャパシタ電流が増加することを明らかにする。300 V, 3.7 A

の単相フルブリッジインバータを設計・製作し，直流側回路の共振現象を実証した。さら

に，共振現象による電流増加を回避するための直流側回路の設計条件を示す。

第 4章は，レグユニットにより構成される三相インバータを対象に，共振に起因するレ

グ間のキャパシタ電流集中の原理を解明する。各レグの直列方向とレグ間のそれぞれに存

在する寄生インダクタンスを考慮した等価回路解析により，レグ間にキャパシタ電流集中

が起こることを示す。300 V, 4.6 Aの三相インバータを設計・製作し，レグ間の寄生イン

ダクタンスが大きい条件では，スイッチング周波数と共振周波数が近づくと最大 3.0倍の

電流集中が起こることを実証した。

第 5章は，DCリンクキャパシタのリプル電流増加につながる共振およびレグ間電流集

中の対策として，3つの手法を提案する。1つ目は，レグ間を接続するバスバーの材料を

変更することで，共振回路内の抵抗成分を増加させて電流増加を抑制する方法である。実

験では抵抗率の大きいグラファイトを，レグ間を接続するバスバーの材料に用いること

で，銅を用いたバスバーと比較して 300 V, 3.7 A 単相フルブリッジインバータのキャパ

シタ電流を 35%低減できることを確認した。また，300V, 4.6 A三相インバータの実験で

は，レグ間のキャパシタ電流集中を 56% 低減できることを確認した。2 つ目は，レグ間
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を接続するバスバーの構造を変更することで，レグ間のキャパシタ電流集中を抑制する方

法である。実験では直流側をデルタ結線するバスバー構造にすることで，300V, 4.6 A三

相インバータのレグ間キャパシタ電流集中を 62%低減できることを確認した。3つ目は，

バスバーにキャパシタを集積する方法である。チタン酸バリウム (BaTiO3)のセラミック

板を挟み込んだバスバーを製作し，実験により 300 V, 4.1 A単相フルブリッジインバータ

の動作を確認した。

第 6章は，本研究の成果をまとめ，今後の検討課題について述べる。
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第2章
DCリンクキャパシタと回路実装の
技術動向

本章では，DC リンクキャパシタとその回路実装の技術動向について述べる。
まず，DC リンクキャパシタに用いられるキャパシタの種類と特性を示し，体
積と信頼性に対するキャパシタンスと定格電流の関係を明確にする。次に，DC
リンクキャパシタの仕様とインバータ回路における制約条件について説明する。

DCリンクキャパシタの電圧・電流リプルのこれまで報告されてきた低減法につ
いて説明し，それらの方法では回路内の寄生素子の考慮が不十分であることを指

摘する。実際の回路実装構成として，一括キャパシタ構成とレグユニット構成に

分類し比較する。レグユニット構成が，パワーモジュールと DCリンクキャパシ
タ間の寄生インダクタンスを小さくできるため，SiCデバイス等の高速スイッチ
ングに向いている一方，直流側回路の共振が懸念されることを述べる。最後に，

これら技術動向を踏まえた本研究の位置づけを明確にする。

2.1 DCリンクキャパシタに用いられるキャパシタの種類と
特性

2.1.1 DCリンクキャパシタに用いられるキャパシタの種類

電力変換器には，一般的に次の 3種類のキャパシタが広く用いられている (51)。

(1) アルミニウム電解キャパシタ (48)

アルミニウム酸化皮膜 (Al2O3) を誘電体として用いたキャパシタ。液状の電解質

を持つ。

(2) 蒸着電極形ポリプロピレンフィルムキャパシタ (52)
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ポリプロピレン (PP)フィルムを誘電体として用いたキャパシタ。フィルムに金属

を蒸着させて電極を形成する。

(3) 積層セラミックキャパシタ (53)

セラミックの誘電体層と内部電極を多層積層したキャパシタ。

(1)は電解キャパシタ，(2)はフィルムキャパシタ，(3)はセラミックキャパシタとも呼ば

れる。大きなエネルギーの蓄積が必要な分野では，電解キャパシタが用いられる。しかし

ながら，電気自動車や鉄道車両等の使用温度の高い分野では，高温環境下での寿命低下が

著しい電解キャパシタ (48) (54) に代わって，フィルムキャパシタが用いられる (49)。また，現

状では 1素子のキャパシタンスが小さいものの，容量密度の高さからセラミックキャパシ

タの採用も期待されている (55)。

2.1.2 キャパシタの体積と定格電流

DCリンクキャパシタへの要求性能がキャパシタ体積に与える影響を検討するため，各

社のデータシートをもとにキャパシタの体積とキャパシタンス，定格電流の関係を整理

する。

電解キャパシタ

図 2.1に，電解キャパシタの体積とキャパシタンスの関係を，図 2.2に，電解キャパシ

タの体積と定格電流の関係をそれぞれ示す (56)～(58)。図 2.2(a)に示すように，定格電圧や前

提となる使用環境，ケース形状等により違いはあるものの，どの場合でも体積はキャパシ

タンスに比例している。定格電流に関しても，図 2.2(b)に示すように，体積と比例関係に

ある。例えば，定格電圧 500 Vの製品で，単位体積あたりのキャパシタンスは 7 µF/cm3

と大きい一方，単位体積あたりの定格電流は 0.016 A/cm3 以下で小さい。図 2.2(b)は周

波数 120 Hzでのデータシート値であるが，リプル電流の周波数が高い場合，定格電流は

さらに小さくなる。
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図 2.1 電解キャパシタの体積とキャパシタンスの関係 (56)～(58)

図 2.2 電解キャパシタの体積と定格電流の関係 (56)～(58)

フィルムキャパシタ

図 2.3に，フィルムキャパシタの体積とキャパシタンスの関係を，図 2.4に，フィルム

キャパシタの体積と定格電流の関係をそれぞれ示す (59)～(61)。電解キャパシタの場合と同様

に，フィルムキャパシタのキャパシタンス，定格電流は体積に比例する。例えば，定格電

圧 500 Vの製品で，単位体積あたりのキャパシタンスは 0.8 µF/cm3 で電解キャパシタと

比較すると小さいが，単位体積あたりの定格電流は 0.18 A/cm3 で電解キャパシタの 10
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図 2.3 フィルムキャパシタの体積とキャパシタンスの関係 (59)～(61)

図 2.4 フィルムキャパシタの体積と定格電流の関係 (59)～(61)

倍以上大きい。

セラミックキャパシタ

図 2.5(a), (b) に，セラミックキャパシタの体積とキャパシタンスの関係を，図 2.6(a),

(b)に，セラミックキャパシタの体積と定格電流の関係をそれぞれ示す (62)～(66)。セラミック

キャパシタは定格電流を規定していない場合があるが，自己発熱がメーカ推奨の 20 K以

内 (67) になるようなリプル電流を，メーカが提供するシミュレータ (66) で計算した。リプル
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(a)全体

(b)拡大

図 2.5 セラミックキャパシタの体積とキャパシタンスの関係 (62)～(65)

電流の周波数は 100 kHz とした。セラミックキャパシタはこれまで小さいキャパシタン

スの製品のみであったが，近年，インバータ向けに大きいキャパシタンスの製品が発表

されている (64) (65)。この定格電圧 500 V の製品では，単位体積あたりのキャパシタンスは

2.4 µF/cm3，単位体積あたりの定格電流は 4.9 A/cm3 であり，ともにフィルムキャパシ

タよりも大きい。
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(a)全体

(b)拡大

図 2.6 セラミックキャパシタの体積と定格電流の関係 (64)～(66)

2.1.3 キャパシタの信頼性

電解キャパシタ

電解キャパシタは，製造を完了した時点から電解質の蒸発が進み，キャパシタンスまた

は損失角の正接が規格値から外れた段階で磨耗故障による寿命に至る。通常の DCリンク

キャパシタとしての仕様では，温度とリプル電流による発熱が寿命を大きく決める要素で

ある。寿命を決める電解質の蒸散速度と温度の関係は，アレニウス則に従い，近似的に次
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式で表される (48)。

τ2

τ1
= BT

T2−T1
10 . (2.1)

ここで，τ1 は状態 1での寿命，τ2 は状態 2での寿命，BT は温度加速係数であり，60～

95◦Cでは約 2となる。また，電解キャパシタは他のキャパシタと比べ損失が大きく，リ

プル電流による自己発熱が温度上昇を伴い，寿命に大きな影響を与える。自己温度上昇

∆T は次式で表される。

∆T = 1
βS

IC
2RES. (2.2)

ここで，β は放熱係数，S はキャパシタの表面積，IC はリプル電流，RES は等価直列抵

抗 (Equivalent series resistance, ESR)である。∆T は製品ごとに定められた限界値がある。

一例として，周囲温度 85◦Cのとき，∆T 限界値は 15 Kとされている。

フィルムキャパシタ

フィルムキャパシタには電解質が使われていないため，電解キャパシタのように磨耗故

障による寿命の概念がない。しかしながら，フィルムキャパシタの故障率とストレスとの

関係には，一般に経験則があり，次に示す寿命加速式と呼ばれる実験式で表される (68)。

λ2

λ1
= τ2

τ1
=

(
V1

V2

)n

2
T2−T1

θ . (2.3)

ここで，λ1 は状態 1での故障率，λ2 は状態 2での故障率，τ1 は状態 1での寿命，τ2 は状

態 2での寿命，V1 は状態 1での電圧，V2 は状態 2での電圧，T1 は状態 1での温度，T2

は状態 2での温度，nは電圧加速係数，θ は温度加速係数である。キャパシタにリプル電

流が流れると，(2.2) 式に示した自己発熱が発生する。(2.2) 式の自己発熱は (2.3) 式に示

す劣化よりも条件的に厳しくなるため，∆T が 10 K以下の範囲で使用することをメーカ

は推奨している (50)。すなわち，キャパシタの定格を超えない範囲のリプル電流で使用する

ことが信頼性の観点から不可欠である。
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セラミックキャパシタ

セラミックキャパシタはセラミックの絶縁劣化により寿命が決まり，フィルムキャパシ

タと同様に (2.3)式で推測される (69)。フィルムキャパシタは，誘電体内に部分的な絶縁破

壊が生じた場合に不良箇所を切り離すセルフヒーリング機能を有し，フィルムキャパシタ

全体の短絡故障を防止している (50)。しかしながら，セラミックキャパシタは構造的にセル

フヒーリング機能を持つことができないため，短絡故障に注意が必要である。一部の製

品では，キャパシタ内部で 2 素子を直接接続することで短絡故障を起こりにくくしてい

る (55)。

リプル電流と故障率の関係

以上で述べた通り，電解キャパシタ，フィルムキャパシタ，セラミックキャパシタの

どれもリプル電流が大きくなると自己発熱により故障率が上昇する。ここでは具体的に，

(2.2)式でリプル電流の自己発熱による温度上昇を計算し，(2.3)式で故障率を求める。図

2.7に，リプル電流と故障率の関係の計算結果を示す。ただし，IC はリプル電流，Irate は

定格電流，λは IC における故障率，λrate は Irate における故障率である。図 2.7より，リ

プル電流が定格電流の 2倍になると故障率は 8倍になる。つまり，キャパシタが同一形状

の場合，リプル電流が大きいと故障率は急激に増加する。

2.1.4 キャパシタの仕様

キャパシタの比較

これまでの検討により，各キャパシタの得失を表 2.1にて比較する。電解キャパシタは

キャパシタンス密度が大きいことが利点である。しかしながら，定格電流密度が低く，電

解質の劣化が信頼性での課題となるため，電気自動車等や鉄道車両等の使用温度の高いア

プリケーションでは，定格電流が大きく使用温度が高いフィルムキャパシタの採用が進ん

でいる (49)。セラミックキャパシタはキャパシタンス密度，定格電流密度とも高いため将来

的には有力であるが，現状は高コストが課題である (51)。
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図 2.7 リプル電流と故障率の関係

表 2.1 キャパシタの比較（定格電圧 500 V）
電解キャパシタ フィルムキャパシタ セラミックキャパシタ

キャパシタンス密度 高 (7 µF/cm3) 低 (0.8 µF/cm3) 高 (2.4 µF/cm3)
定格電流密度 低 (0.016 A/cm3) 高 (0.18 ∼ 0.14 A/cm3) 高 (4.9 A/cm3)
信頼性 電解質の劣化 フィルムの絶縁劣化 セラミックの絶縁劣化

コスト 低 中 高

キャパシタの仕様と体積・信頼性

キャパシタの体積と信頼性は，キャパシタの仕様のうち，定格電圧，キャパシタンス，

定格電流によって決まる。定格電圧はキャパシタの体積，信頼性に大きく影響するが，必

要な定格電圧はシステムや電力変換器の仕様によって決定されるため，本論文の対象外と

する。キャパシタンスと定格電流に関しては，以上で述べた通り，キャパシタの体積は必

要なキャパシタンスと定格電流によって決まり，また，同一形状ではリプル電流が大きい

と故障率が増加する。したがって，必要なキャパシタンスとリプル電流の低減がキャパシ

タの体積低減と信頼性向上には不可欠となる。
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図 2.8 三相 PWMインバータの主回路構成

2.2 DCリンクキャパシタの役割と動作波形

2.2.1 DCリンクキャパシタの役割

図 2.8に，三相 PWMインバータの主回路構成を，図 2.9に，キャパシタの電圧・電流リ

プル波形をそれぞれ示す。この回路は，パワーMOSFET S1 ∼ S6，DCリンクキャパシタ

CDC により構成され，直流側に配線インダクタンス LIN を介して直流電源 VIN が，交流

側に負荷 RL, LL が接続されている。単相交流や三相交流を出力する PWM (Pulse width

modulation)インバータにおいて，DCリンクキャパシタ CDC には主に，低周波脈動の蓄

積，スイッチングに起因する電圧リプルの抑制，スイッチングに起因する電流リプルの吸

収，スイッチング時のサージ電圧の抑制の役割がある。このうち，スイッチング時のサー

ジ電圧の抑制は，スナバとしての役割として，本論文では対象外とする。

図 2.10 に，DC リンクキャパシタの仕様とインバータ回路における制約条件を示す。

2.1節で述べた通り，キャパシタの体積，信頼性を決める仕様は主に，定格電圧，キャパ

シタンス，定格電流の 3つである。定格電圧の制約条件は，DCリンク電圧であり，シス

テムや回路によって決まる。キャパシタンスの制約条件は，低周波脈動とスイッチング電

圧リプルの 2つがある。低周波脈動に関しては，直流から数百 Hzまでの周波数領域にお

いて，負荷急変や回生動作時の低周波脈動の蓄積に必要なキャパシタンスを選定する。ス
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図 2.9 キャパシタの電圧・電流リプル波形

図 2.10 DCリンクキャパシタの仕様とインバータ回路における制約条件

イッチング電圧リプルに関しては，数 kHzから数MHzの周波数領域において，S1 ∼ S6

のスイッチングによる電圧リプルを PWM 制御や直流電圧の過電圧保護に影響しない範

囲に抑制するのに必要なキャパシタンスを選定する。定格電流の制約条件は，スイッチン

グ電流リプルである。S1 ∼ S6 のスイッチングによるリプル電流が電源側に流入しないよ

うに DCリンクキャパシタが吸収する。このリプル電流以上の定格電流を持つキャパシタ

を選定する。キャパシタに流れるリプル電流が定格電流を超過すると，2.1節で述べた通

り，キャパシタの故障率が増加し，寿命が低下する恐れがある。
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以下，低周波脈動，スイッチング電圧リプル，スイッチング電流リプルの制約条件につ

いて詳細に述べる。

2.2.2 低周波脈動の蓄積に必要なキャパシタンスの決定

DC リンクキャパシタには，キャパシタンス（静電容量）と電圧の二乗の積の形

( 1
2 CDCVC

2) でエネルギーが蓄積される。一般に，電圧はバッテリ電圧や系統電圧等

のシステム仕様により決まるため，必要な低周波脈動のエネルギー蓄積量に合わせてキャ

パシタンスが決定される。必要なエネルギー蓄積量を決める要因は，製品分野ごとに異な

る。モータドライブでは，負荷急変時に DCリンク電圧の変動幅が規定値を超えないよう

にキャパシタンスが決まる。文献 (70) には，負荷急変時の制御安定性に着目した DC リ

ンクキャパシタの最小キャパシタンス決定手法が報告されている。また，モータから DC

リンク側に電力を送る回生中にインバータが緊急停止すると，回生のエネルギーが DCリ

ンクキャパシタに流れる。これにより DC リンク電圧が規定値以上に上昇しないように

キャパシタンスが設計される。単相インバータでは，出力電力が出力周波数の 2倍周波数

で脈動するため，この脈動電力を DCリンクから供給する必要がある。

負荷急変や回生時の電圧変動に対して，それを抑制する制御方式が提案されている (71) (72)。

単相インバータの脈動電力に対しては，DCリンクキャパシタ以外にエネルギーを蓄積す

るパワーデカップリング方式が提案されている (73)～(75)。これらにより，小さいキャパシタ

ンスの DCリンクキャパシタが広く用いられるようになってきた。また，電気自動車のイ

ンバータでは，直流電源 VIN として充放電サイクル耐量に優れるリチウムイオン電池を

用いることで，エネルギー蓄積の役割をリチウムイオン電池が担うことが可能になってい

る (76) (77)。そこで本研究では，数 kW以上のインバータ回路で数十～数百 µF以下の比較的

小さいキャパシタンスを対象とする。
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2.2.3 電圧リプル抑制に必要なキャパシタンスの決定

2.2.2節で述べた負荷急変等の低周波脈動の蓄積としての役割の他に，パワー半導体の

スイッチングに伴う電圧リプルを抑制する点においても必要なキャパシタンスは決まる。

図 2.11(a), (b)に，図 2.8の回路における DCリンク電圧 vC，DCリンクキャパシタ電流

iC，負荷電流 iLU, iLV, iLW のシミュレーション波形を示す。VIN = 300 V，負荷電流実効

値 IL = 4.6 A，変調率M = 0.9，力率 cos ϕ = 0.77とした。スイッチング周波数 fSW は，

図 2.11(a)では 1 kHz，図 2.11(b)では 2 kHzとした。図 2.11(a), (b)に示すように，vC, iC

には電圧・電流リプルが生じている。vC のリプル振幅は，fSW が 2 kHzの場合は 1 kHz

の場合の 1/2となっている。一般的に，キャパシタの電圧リプルは次式で与えられる。

∆VC =
∫ t2

t1
iCdt

CDC
. (2.4)

図 2.9に示した電圧・電流リプル波形のように，(2.4)式の積分区間 t1, t2 をスイッチング

周期 TSW(= 1/fSW)の 1/2，IC を負荷電流のピーク ILP (=
√

2IL)の 1/2と仮定すると，

次式のように簡略化できる (78) (79)。

∆VC =
( 1

2
√

2IL
) ( 1

2 TSW
)

CDC

= IL

2
√

2CDCfSW
.　 (2.5)

(2.5)式より，vC のリプル振幅∆VCは，キャパシタンス CDC とスイッチング周波数 fSW

に反比例する。すなわち，∆VC を同一としたまま必要な CDC を低減するには fSW を向

上すればよい。

2.2.4 定格電流の決定

直流電源側にスイッチングに伴うリプル電流が流入しないように，DCリンクキャパシ

タがリプル電流を吸収する必要がある。例えば，直流電源としてリチウムイオン電池を使

用する場合，高周波のリプル電流はリチウムイオン電池の寿命低下を引き起こす (80)。文
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(a) fSW = 1 kHz (b) fSW = 2 kHz

図 2.11 三相 PWMインバータ回路のシミュレーション波形

献 (81) では，バッテリのリプル電流は定格の 10% 以内とすることを基準値としている。

DCリンクキャパシタに流れるリプル電流を算出し，それよりも大きな定格電流のキャパ

シタを選定する。図 2.12(a), (b)に，iC の高調波解析結果を示す。fSW が，図 2.12(a)の 1

kHzから図 2.12(b)の 2 kHzに向上することで，電流ピークの現れる周波数はシフトする

ものの，その電流成分の大きさは変化しない。図 2.8の DCリンクキャパシタ電流 iC の

実効値 IC は次式で与えられる (82) (83)。

IC
2

IL
2 = M

4π

[
2
√

3 +
(

8
√

3 − 9π

2
M

)
cos2 ϕ

]
. (2.6)

(2.6)式より，DCリンクキャパシタ電流の実効値 IC は負荷電流実効値 IL，変調率M，力

率 cos ϕのみに依存する。すなわち，スイッチング周波数 fSW を向上することで，DCリ

ンク電圧 vC のリプルの振幅は小さくできるものの，DCリンクキャパシタ電流の実効値

IC を小さくすることはできない。

23



(a) fSW = 1 kHz (b) fSW = 2 kHz

図 2.12 キャパシタ電流波形の高調波解析結果

2.3 電圧・電流リプルの低減法

2.3.1 リプル電圧の低減法

2.2.2節で述べたように，低周波脈動の観点での DCリンクキャパシタの必要キャパシ

タンス低減に向けた取り組みが進められている。さらに，スイッチング周波数を向上する

ことで，必要なキャパシタンスを低減できる。従来の自動車向けインバータのスイッチン

グ周波数は 5～10 kHz (84) であった。SiC MOSFETを適用することでスイッチング周波数

を 40 kHzや 100 kHzまで向上し，DCリンクキャパシタを小形化した研究事例が報告さ

れている (42) (85)。しかしながら，必要なキャパシタンスの低減に合わせてキャパシタの体積

を小さくすると定格電流が小さくなる。2.1.3節で述べたとおり，定格電流を超えたリプ

ル電流がキャパシタに流れると信頼性の低下を引き起こすことが懸念される。すなわち，

DCリンクキャパシタの体積低減と信頼性向上を同時に実現するには，リプル電流の低減

が不可欠である。

2.3.2 リプル電流の低減法

(2.6)式に示したように，スイッチング周波数 fSW を向上しても DCリンクキャパシタ

電流の実効値 IC を小さくすることはできない。そこで，回路や制御を変更することでリ
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図 2.13 電力変換回路直列方式 (86)

図 2.14 電力変換回路並列方式 (93)

プル電流を低減する手法が検討されている。2つの電力変換回路が直列に接続されている

システムでは，2つの電力変換回路を協調制御することで DCリンクキャパシタのリプル

電流を低減する方式が検討されている (86)～(89)。図 2.13に，昇圧回路と三相 PWMインバー

タ回路が直列に接続されたシステムの構成を示す。文献 (86)では，図 2.13のシステム構

成において，リプル電流実効値を 20%～40%低減できることが報告されている。同様に，

複数の電力変換回路を並列接続し，それぞれの電力変換回路のスイッチングに用いるキャ

リア位相をシフトすることで，DCリンクキャパシタのリプル電流を低減することができ

る (90)～(93)。図 2.14に，2つの三相 PWMインバータ回路が並列に接続されたシステムの構

成を示す。また，文献 (92)には，二重巻線モータを駆動する 2つのインバータ回路のキャ

リア位相をシフトすることでリプル電流を低減する方式が報告されている。

PWM制御のパルスパターンを変更することで DCリンクキャパシタのリプル電流を低

25



減する方式も検討されている (94) (95)。従来の PWM制御と比較してリプル電流を 40%低減

した結果が報告されている (95)。しかしながら，これらの方式には，負荷電流の高調波ひず

み (total harmonic distortion, THD)が大きくなるという欠点がある (95)。

以上より，これまで検討されてきた DCリンクキャパシタのリプル電流低減方式は，複

数の電力変換回路が必要となるか，あるいは制御を変更することで出力品質に影響すると

いった課題があった。さらに，これらの方式は，理想的な回路を前提としており，回路内

の寄生素子が十分に考慮されているとは言えない。

2.4 DCリンクキャパシタの回路実装構成

2.2節では，典型的な PWMインバータの回路構成における DCリンクキャパシタの役

割を述べた。本節では，DCリンクキャパシタの実際の回路実装について述べる。本論文

で回路実装とは，図 2.15に例を示すようなパワーモジュール，キャパシタの配置やそれ

ぞれを接続するバスバーの形状のことを言う。ここでは，パワーモジュール，キャパシタ

の内部やバスバーの寄生素子（寄生インダクタンス，寄生抵抗）も考慮する。最初に，イ

ンバータの主回路を構成するパワーモジュールおよび DCリンクキャパシタの構成・種類

について述べ，次に，回路実装方式を比較する。

2.4.1 一括キャパシタ構成

図 2.16(a)に，インバータ回路に 1つの DCリンクキャパシタを持つ三相インバータの

主回路構成を示す。本論文では，この構成を一括キャパシタ構成と呼ぶ。本構成は，太陽

光発電用インバータ等で広く用いられている (7) (96)。DCリンクキャパシタには，太陽光発

電用インバータ等で必要な大きなキャパシタンスを確保するために，電解キャパシタを

用いることが多い。図 2.16(a) に示すように，DC リンクキャパシタ C に直列に ESR r，

パワーモジュールと C の間に寄生インダクタンス LSa が存在する。本構成では，LSa が

サージ電圧やスイッチング損失に影響を与えるため (33) (97)，SiC MOSFET等の高速スイッ

チングには不向きである。
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図 2.15 回路実装の例

(a)キャパシタ単体セルの場合 (b)キャパシタ複数セル並列の場合

図 2.16 一括キャパシタ構成

鉄道車両等の大きなキャパスタンスを必要としながら高温環境になる分野では，図

2.16(b)に示すようにフィルムキャパシタのセルを並列接続した構成が広く用いられてい

る (98)。本論文では，図 2.16(b)の構成も一括キャパシタ構成として扱う。図 2.16(a)と同

様の寄生インダクタンス LSa に加え，キャパシタのセル間にも寄生インダクタンス LSb

が存在するが，LSb を小さくするために，セル間はバスバーによって接続される。
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(a)電解キャパシタの場合 (b)フィルムキャパシタの場合

図 2.17 レグユニット構成

2.4.2 レグユニット構成

図 2.16(a), (b)に示した一括キャパシタ構成に対し，高速スイッチングへの対応や，実

装自由度，メンテナンス性の向上のため，相レグごとにパワー半導体の直近に DCリンク

キャパシタを配置したレグユニットが開発されている。このレグユニットを，単相の場合

は 2台，三相の場合は 3台用いることでインバータ回路を構成する。図 2.17(a), (b)に，レ

グユニット構成による三相インバータの主回路構成を示す。図 2.17(a)のように，DCリ

ンクキャパシタとして電解キャパシタを使用する例では，従来，出力の大きい ACドライ

ブ (99) (100) や無停電電源装置 (Uninterruptible power supply, UPS) (101) に用いられてきた。出

力の大きいインバータでは，直流側を配線するバスバーが大形化するために LSa が顕著

になりやすいが，本構成は各相レグに DCリンクキャパシタを配置するために LSa を小

さくできる。相レグごとにユニット化して装置に実装するため実装自由度が高く，ユニッ

トで取り外し可能なためメンテナンス性に優れることも特徴である。また，近年は，SiC

MOSFET等の高速スイッチングに対応するために，図 2.17(b)のように，DCリンクキャ

パシタを小形のフィルムキャパシタとしてパワーモジュールの直近に配置し，LSa をより

小さくした構造が開発されている (34) (35)。さらに，レグユニット 3台をモータに取り付ける

ことで，インバータとモータを一体化した構造が電気自動車向けに報告されている (36) (37)。
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表 2.2 DCリンクキャパシタの回路実装構成の比較
一括キャパシタ構成 レグユニット構成

構成 図 2.16(a) 図 2.16(b) 図 2.17(a) 図 2.17(b)
実装自由度 低 低 高 高

キャパシタ 電解 フィルム 電解 フィルム
種類 キャパシタ キャパシタ キャパシタ キャパシタ

キャパシタン 大 中間/大 大 中間
ス (C)
ESR (r) 大 小 大 小

寄生インダク 大 大 小 小
タンス (LSa)
寄生インダク – 小 大 大
タンス (LSb)
適用例 太陽光発電 (7) (96) 鉄道車両 (98) ACドライブ (99) (100) 電気自動車 (36) (37)

UPS (101)

レグユニット構成は LSa は小さくできるものの，各相レグの DCリンクキャパシタ間に

寄生インダクタンス LSb が存在するために，直流側回路内を還流する共振の発生が懸念さ

れる (102)。

2.4.3 回路実装構成の比較

表 2.2にて DCリンクキャパシタの回路実装構成を比較する。一括キャパシタ構成は，

パワー半導体と DCリンクキャパシタ間の寄生インダクタンス LSa が比較的大きくなり

やすい。その一方，レグユニット構成は LSa を小さくできるため，SiC MOSFET等を用

いた高速スイッチングに適していると考えられる。しかしながら，本構成にはレグユニッ

ト間に寄生インダクタンス LSb が存在する。特に，スイッチング周波数を向上させると，

LSb と DCリンクキャパシタによって構成される共振回路の共振周波数とスイッチング周

波数が近接し，大きな共振電流がキャパシタに流れることが懸念される。キャパシタに流

れる電流の増加は，キャパシタ体積の増加あるいは信頼性の低下を招くため，寄生インダ

クタンスを考慮したリプル電流の定量化とそれに基づく低減方法の提案が必要である。
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2.5 本研究の位置づけ

これまでに本章で述べてきた DCリンクキャパシタおよびその回路実装の技術動向を踏

まえ，本研究の位置づけを示す。

低周波脈動の蓄積に必要なキャパシタンスはアプリケーションに依存して決められてい

たものの，大きな低周波脈動の蓄積を必要としない電気自動車等のアプリケーションで

は，抑制すべきリプル電圧によって必要なキャパシタンスが決まる。従来，SiCデバイス

等を用いてスイッチング周波数を向上することで，リプル電圧の抑制に必要なキャパシタ

ンスを低減する手法が取られてきた。その一方，キャパシタの定格電流は流れるリプル電

流によって決まるが，スイッチング周波数を向上してもリプル電流は低減できない。した

がって，今後，DCリンクキャパシタの体積低減と信頼性向上を両立するためには，リプ

ル電流の低減が不可欠である。これまで，キャパシタメーカの評価でのリプル電流は正弦

波を前提としていたが，インバータ回路におけるリプル波形はパルス波形となる。そこ

で，インバータ回路のリプル電流波形での発熱（損失）評価手法が検討されている (103)～(105)。

しかしながら，これらの検討は理想的なインバータ回路のリプル電流波形を前提としてお

り，実際のインバータ回路におけるリプル電流波形の振る舞いは十分に検討されていると

は言えない。キャパシタ単体の等価回路については検討が行われているが (106) (107)，キャパ

シタがインバータ回路内でどのように実装されるかがリプル電流波形の振る舞いに大きな

影響を与える。リプル電流の低減についても多くの研究が行われてきたが，寄生素子の影

響を考慮した研究は十分になされていないように思われる。特に近年は，高速スイッチン

グのために相レグごとにパワー半導体と DCリンクキャパシタを近接配置するレグユニッ

ト構成が開発されており，寄生素子の影響を考慮に入れて設計することがより重要とな

る。スイッチング周波数を向上させると，直流側の寄生共振回路の共振周波数とスイッチ

ング周波数が近接し，過大な共振電流がキャパシタに流れることが懸念される。本論文の

第 3章では，レグユニット構成を持つ単相フルブリッジインバータ回路において，直流側

共振の原理を解明する。さらに，三相インバータでは，直流側回路の共振に起因してレグ
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間にキャパシタ電流集中が生じる懸念がある。そこで，第 4章では，レグユニット構成を

持つ三相インバータ回路において，直流側共振によるレグ間電流集中の原理を解明する。

第 5章では，直流側共振とレグ間キャパシタ電流集中の抑制手法を提案する。パワー半導

体の進歩によって，インバータの信頼性と体積における DCリンクキャパシタの占める割

合は相対的に高まっており，本研究の提案する手法が DCリンクキャパシタ回路実装の高

信頼化と高パワー密度化に寄与することが期待できる。

2.6 第 2章のまとめ

本章では，DCリンクキャパシタとその回路実装の技術動向について述べた。DCリン

クキャパシタに用いられるキャパシタの種類と特性を示し，体積と信頼性に対するキャパ

シタンスと定格電流の関係を明確にした。DCリンクキャパシタの仕様とインバータ回路

における制約条件について説明した。DCリンクキャパシタの電圧・電流リプルのこれま

で報告されてきた低減法について説明し，それらの方法では回路内の寄生素子の考慮が不

十分であることを指摘した。実際の回路実装構成として，一括キャパシタ構成とレグユ

ニット構成に分類し比較した。レグユニット構成が，SiCデバイス等の高速スイッチング

に向いている一方，直流側回路の共振が懸念されることを述べた。最後に，これら技術動

向を踏まえた本研究の位置づけを明確にした。
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第3章
直流側回路の共振現象の原理と検証

本章では，ハーフブリッジモジュールの直近に DCリンクキャパシタを持つレ
グユニットを用いた単相フルブリッジインバータ回路について，キャパシタ電流

の増加につながる共振現象の原理を解明する。DCリンクキャパシタと寄生イン
ダクタンスの間を流れる共振電流の等価回路解析により，スイッチング周波数の

奇数次の高調波成分と共振周波数が近づくとキャパシタ電流が増加することを明

らかにする。300 V, 3.7 Aの単相フルブリッジインバータを設計・製作し，直流
側回路の共振現象を実証した。さらに，共振現象による電流増加を回避するため

の直流側回路の設計条件を示す。

3.1 共振現象の発生原理

ハーフブリッジモジュールと DCリンクキャパシタで構成されるレグユニットを 2台搭

載した単相フルブリッジインバータ回路を対象に，直流側回路の共振について検討する。

図 3.1に，解析の対象であるレグユニット用いたフルブリッジインバータの主回路構成を

示す。DCリンクキャパシタ電流を解析するために，図 3.1のフルブリッジインバータ回

路を図 3.2に示す等価回路に変換した。実際の実装を考慮し，レグ間寄生インダクタンス

LSUP, LSVP, LSUN, LSVN は等価回路に含んでいる。ここで，CU, CV は各レグユニット

の DCリンクキャパシタ，RESU, RESV はこれらの等価直列抵抗 (ESR)をそれぞれ示す。

iS1, iS3 はパワー半導体 S1, S3 のドレイン電流である。図 3.3に，iS1, iS3 の波形を示す。

iU, iV のそれぞれの周期は，S1 ∼ S4 のスイッチング周期と同じ TSW (= 1/fSW, fSW は

スイッチング周波数)であり，iS1 のデューティ比は S1 のスイッチングパターンと同じD

である。iS1 のピーク間振幅は出力電流 IL に等しい。スイッチング素子 S1 ∼ S4 はユニ
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図 3.1 レグユニット用いたフルブリッジインバータの主回路構成

図 3.2 高周波キャパシタ電流 iCU, iCV に着目した等価回路

ポーラ変調で制御されるものとし，iS3 は，iS1 に対して位相差 180◦ を持つ。なお，S2,

S4 のドレイン電流 iS2, iS4 の高調波成分は，iS1, iS3 の高調波成分と等しくなる。

ここでは，キャパシタ電流 iCU, iCV を以下の場合に分けて解析する。

• 理想状態 (LS = 0).

• 共振周波数がスイッチング周波数の高調波成分と近い状態
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図 3.3 高周波電流 iS1, iS3 の波形（D = 0.8の場合）

• 共振周波数とスイッチング周波数の高調波成分が十分に離れた状態

各スイッチング周期の動作を解析するために，以下ではデューティ比 D を 0.5以上の値

に固定して解析する。

3.1.1 理想状態 (LS = 0)

図 3.4に，直流側寄生インダクタンス LS を 0にしたときの等価回路を，図 3.5に，等

価回路内の iS1, iS3, iCU の波形をそれぞれ示す。この条件では，iS1, iS3 は 180◦ の位相差

を持つために，キャパシタ電流 iCU の大きさは，互いに相殺されて iS1, iS3 の高調波成分

の大きさよりも小さくなる。ここで，iCU は次式のように求められる。

iCU = 1
2

(iS1 + iS3) − IDC. (3.1)

ただし，IDC は iS1, iS3 の直流成分である。図 3.5の波形より，iCU の実効値 |ICU|は次

式の通り与えられる。

|ICU| =
√

(1 − D)(2D − 1)
2

|IL|. (3.2)
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図 3.4 LS = 0の場合の等価回路

図 3.5 キャパシタ電流 iCU の理想波形（D = 0.8の場合）

3.1.2 共振周波数がスイッチング周波数の高調波成分と近い状態

直流側回路の共振現象を解析するために，図 3.2の 2つの電流源 iS1, iS3 に含まれる高

調波成分を計算する。iS1, iS3 の高調波成分は，矩形波のフーリエ級数展開により次式で

表される。

iS1k(t) = A1 cos kωSWt − A2 sin kωSWt, (3.3)
iS3k(t) = A1 cos(kωSWt − πk) − A2 sin(kωSWt − πk), (3.4)
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ここで，A1, A2 は次式である。

A1 = sin 2πkD

πk
IL, (3.5)

A2 = cos(2πkD) − 1
πk

IL. (3.6)

ωSW = 2πfSW であり，k は高調波次数である。D = 0.5の場合は，iS1k(t), iS3k(t)は奇

数次の高調波のみ含有するが，D = 0.5以外の場合は奇数次，偶数次の高調波ともに持つ

ことに注意が必要である。(3.3), (3.4)式より，iS1k(t), iS3k(t)の関係は，k が偶数のとき

次式となる。

iS1k(t) = iS3k(t). (3.7)

また，k が奇数のとき次式となる。

iS1k(t) = −iS3k(t). (3.8)

図 3.2の等価回路は 2つの電流源 iS1, iS3 を有するので，重ね合わせの理を用いて解析

を行う。この解析では，電流，インピーダンスが各周波数成分のフェーザであることを明

確にするために，それらの記号にドットを付ける。すなわち，電流 iS1k(t), iS3k(t)は İS1,

İS3 と表す。図 3.6(a)に，İS3 を開放し，電流源を İS1 のみとした等価回路を示す。図 3.2

において，CS1, CS3 は同じキャパシタンス CP，RESU, RESV は同じ抵抗値 RES を持つと

仮定した。U相と V相の間の寄生インダクタンスを LST = LSUP +LSUN +LSVP +LSVN

とし，Ż0, Ż1, Żr を次式で定義する。

Ż0 = RES − j
1

kωSWCP
, (3.9)

Ż1 = RES + j

(
kωSWLST − 1

kωSWCP

)
, (3.10)

Żr = Ż0 + Ż1

= 2RES + j

(
kωSWLST − 2

kωSWCP

)
. (3.11)

(3.9), (3.10), (3.11)式を用いると，図 3.6(a)に示す İ0 は次式で表される。

İ0 = Ż1

Żr
İU (3.12)
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図 3.6(b)は，電流源 İS1 を開放し電流源を İS3 のみとした等価回路である。İ0 の場合と

同様に，İr は次式で与えられる。

İr = Ż0

Żr
İS3 (3.13)

(3.12), (3.13)式より，İCU は次式で与えられる。

İCU = İ0 + Ir = İS1 − Ż0

Żr

(
İS1 − İS3

)
. (3.14)

(3.7), (3.8) 式より，k が偶数のとき，İS1 − İS3 = 0 となる。一方，k が奇数のとき，

İS1 − İS3 = 2İS1 となる。ゆえに，(3.14)式は次式のように奇数次高調波と偶数次高調波

の場合で分けて表すことができる。

İCU =


İS1 (even harmonics).

Żr − 2Ż0

Żr
İS1 (odd harmonics).

(3.15)

İCU の実効値は，(3.3), (3.4)式で与えられるスイッチング周波数の各高調波成分に対して

(3.15)式を用いることで計算できる。

一方，kが奇数の場合は (3.15)式より，等価回路はさらに図 3.7(a)のように表すことが

でき，共振周波数 fr は次式のように表される。

fr = 1

2π
√

1
2 LSTCp

. (3.16)

ωr = 2πfr である。ここで，kωSW（k は奇数）が共振周波数 ωr に近づいた場合，2RES

と 1
2 CP の直列アドミタンス Ẏb は次式となる。

Ẏb = 1
2RES − j 2

ωrCP

= 1
2

jωrCP
1

1 + jωrRESCP
(3.17)

x ≪ 1のとき (1 + x)−1 ≃ 1 − xを用いて，共振周波数付近で成り立つ ωrRESCP ≪ 1を

用いて近似すると，

Ẏb ≃ 1
2

jωrCP(1 − jωrRESCP). (3.18)

(3.18)式より，図 3.7(a)の等価回路はさらに図 3.7(b)の RLC並列共振回路で表すことが
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(a) İS3 開放 (b) İS1 開放

図 3.6 LST を考慮した等価回路

できる。ICU の k 次高調波の実効値 |ICUk|は，並列共振回路の Q (Quality factor)と電流

源 iS1k の k 次高調波の実効値 |IS1k|を用いて次式の通り求められる。

|ICUk| = Q|IS1k|. (3.19)

Qは次式の通り計算される。

Q = ωr

(
2

ωr2RESCP
2

) (1
2

CP

)
= 1

ωrRESCP
= 1

RES

√
LST

2CP
. (3.20)

(3.19)式は，S1 のドレイン電流の k 次高調波成分 |IS1k|の Q倍の共振電流がキャパシタ

CU に流れることが示している。すなわち，fr が fSW の基本波または奇数高調波周波数

と一致するとき，その周波数における IS1 の実効値の Q倍の実効値を持つ共振電流が CU

に流れる。

3.1.3 共振周波数とスイッチング周波数の高調波成分が十分離れた状態

図 3.8に，LS が大きいときの等価回路を示す。この条件では，それぞれの電流源はそれ

ぞれのキャパシタに流れ，等価回路は 2つに分割される。そのため，iCU は iS1 に，iCV

は iS3 にそれぞれ等しくなり，実効値 |ICU|は次式で与えられる。

|ICU| =
√

D(1 − D)|IL|. (3.21)
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(a)直列共振回路 (b)並列共振回路

図 3.7 IS1 が奇数次高調波のときの等価回路

図 3.8 LS が大きいときの等価回路

例えば，D = 0.8のとき，(3.21)式で求まる ICU は (3.2)式で求まる LS = 0の場合と比

べて 1.6倍に増加する。

3.2 実験検証

図 3.1に示すフルブリッジインバータ回路で実験を行った。まず，スイッチング周期に

おけるレグ間の共振電流について検討するため，スイッチングのデューティ比は一定値

0.8 に固定して実験し，次に PWM インバータ動作にて同様の実験を行った。表 3.1 に，

回路定数を示す。100 kHzまでのスイッチング周波数を実現するため，スイッチング素子

S1 ∼ S4 には SiC MOSFET モジュールを用いた。また，DC リンクキャパシタ CU, CV

はフィルムキャパシタであり，SiC MOSFETモジュールの直近に接続した。本実験では，

共振現象による電流の増加分を観測することを目的としたために，キャパシタンスは最適

に設計したわけではなく，CU = CV = 50 µFとした。また，レグ間寄生インダクタンス

LSUP, LSUN, LSVP, LSVN を低減するために，銅の相間接続バスバーを使用した。寄生イ
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表 3.1 レグユニットを用いたフルブリッジインバータの実験条件

Switching devices S1–S4 SiC MOSFET module
with SiC-SBD, 1200 V, 120 A
(Rohm, BSM120D12P2C005)

Phase-leg capacitors Film capacitor, 50 µF, 600 V
CU and CV (Shizuki, MEC)
Stray inductance between phase legs 120 nH
LST(= LSUP + LSUN + LSVP + LSVN)
Equivalent series resistance 12 mΩ
RESU and RESV

Input voltage 300 V
Input inductor 10 mH (Constant duty ratio)

100 µH (PWM operation)
Load 10 mH, 50 Ω
Switching frequency fSW 10 − 100 kHz

ンダクタンスと等価直列抵抗 RESU, RESV は fSW = 10 kHz のときのキャパシタ電流波

形をシミュレーションと実測で比較することで推測した。(3.16) 式より，共振周波数 fr

は 92 kHzである。図 3.9に，実験に用いた回路の写真を示す。この図に示すように，バ

スバーの長さは 191 mmである。

3.2.1 デューティ比固定での DCリンクキャパシタ電流

図 3.10(a)∼(d) に，スイッチング周波数 fSW を 10 kHz から 100 kHz まで変化させた

ときの実測波形を示す。キャパシタ電流 iCU, iCV の波形は，ロゴスキーコイル式交流

電流プローブで測定した。スイッチングに起因する振動成分を除去するため，iCU, iCV

の測定波形はカットオフ周波数 2 MHz のローパスフィルタを通した。ゲート信号波形

は，ユニポーラ変調 (108) を用いたスイッチング周期の波形と同一である。図 3.10(a) に示

す fSW = 10 kHz のときの iCU, iCV の波形は，図 3.5 のような矩形波電流波形である。

その一方，図 3.10(b), (d)に示す fSW が 30 kHzと 100 kHzのときの iCU, iCV は大きな

共振波形を示している。図 3.10(c) に示す fSW = 50 kHz のときの iCU, iCV は理想波形
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図 3.9 レグユニットを用いたフルブリッジインバータ回路の写真

ではないものの，その大きさは fSW が 30 kHz, 100 kHzの場合よりも小さい。それぞれ

の fSW における iCU, iCV の共振成分は，同じ共振周波数 92 kHz である。(3.2) 式に示

すように，キャパシタ電流の実効値は理想的にはスイッチング周波数 fSW に依存しない

が，図 3.10(a)∼(d) では，iCU, iCV の大きさが各周波数で異なっている。3.1.2 節で述べ

たように，fSW の基本波または奇数次高調波周波数が fr に近づくとき，iCU, iCV の共振

成分は増加する。図 3.10(a)∼(d)の場合では，fSW = 30 kHzの 3次高調波周波数が，ま

た，fSW = 100 kHzの基本波周波数が fr = 92 kHzに概ね等しくなる。ゆえに，fSW が

30 kHzと 100 kHzのとき，iCU, iCV の実効値は他の fSW の場合よりも大きくなる。

図 3.11(a), (b)に，図 3.10(a), (b)のキャパシタ電流 iCU を高調波解析した結果を，fSW

が (a)10 kHzと (b)30 kHzの場合でそれぞれ示す。図 3.11(a)の fSW = 10 kHzの場合は，

図 3.5 に示したようにスイッチング周波数の 2 倍周波数 (20 kHz) の成分が最も大きい。

一方，図 3.11(a)の fSW = 30 kHzの場合は，3次高調波成分 (90 kHz)が最も大きい。そ

の大きさは，(3.19)式より求まる Q = 2.89，(3.3)式より求まる IS1(3) = 0.51 Aを (3.19)

式に代入し，次式の通り計算される。

ICU(3) =
√

2 × 2.89 × 0.51 = 2.08 A. (3.22)
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(a)fSW = 10 kHz (b)fSW = 30 kHz (c)fSW = 50 kHz (d)fSW = 100 kHz

図 3.10 デューティ比固定の実験波形

(a) fSW = 10 kHz (b) fSW = 30 kHz

図 3.11 デューティ固定 (D = 0.8)での DCリンクキャパシタ電流の高調波解析結果

√
2 は実効値から振幅への換算のため乗じている。(3.22) 式の計算結果 (2.08 A) は図

3.11(b)の 90 kHz成分と概ね一致した。

図 3.11(a), (b) の高調波成分について，次式の通り，二乗和平方根を取ったものが DC

リンクキャパシタ電流の実効値 ICU である。

ICU =
√

ICU(1)
2 + ICU(2)

2 + ICU(3)
2 + · · ·. (3.23)

ただし，ICU(1) は iCU の基本波成分の大きさ，ICU(2), ICU(3), · · · は iCU の 2, 3, · · · 次高

調波成分の大きさである。図 3.12に，図 3.10(a)∼(d)の実測結果よりスイッチング周波数
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図 3.12 デューティ固定 (D = 0.8) での DC リンクキャパシタ電流のスイッチング周波
数依存性

と DCリンクキャパシタ電流の関係を示す。横軸はスイッチング周波数 fSW，縦軸は U相

レグの DCリンクキャパシタ電流の実効値 ICU，をそれぞれ示す。実線は解析値，点線は

寄生インダクタンス LS = 0の場合における理想的な電流実効値である。解析値は，(3.3)

式により求まる iS1 の各高調波成分を (3.15)式に代入して iCU の各高調波成分を求め，高

調波次数 k が 1から 10までの二乗和平方根を取ることで求めた。また，理想的な電流実

効値は，(3.2)式により求めた。ICU における実測と解析の結果の差は，各 fSW の RES 等

の回路定数の誤差によるものと考えられる。3.1.2節で述べたように，fSW の基本波また

は奇数次高調波周波数が fr に近づくと，共振電流がキャパシタに流れる。fSW = 31 kHz

のとき，fSW の 3次高調波は fr (92 kHz)に等しくなる。その一方，fSW = 92 kHzのと

き，fSW の基本波が fr に等しくなる。ゆえに，図 3.12に示すように，ICU は 31 kHzと

92 kHzの 2つの fSW で極大値を持つ。

3.2.2 PWMインバータの DCリンクキャパシタ電流

図 3.13(a), (b) に，PWM 動作での実測波形を示す。図 3.13(a) はスイッチング周波数

fSW = 10 kHz,図 3.13(b)は fSW = 100 kHzの場合である。ただし，キャパシタ CU, CV
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(a) fSW =10 kHz (b) fSW =100 kHz

図 3.13 PWM動作でのフルブリッジインバータ回路の動作波形

へのスイッチング周波数成分の影響に特化して検討するために，入力側インダクタの値を

100 µHに変更し，出力周波数の 2倍周波数成分の電流は電源側に流すようにした。実験

結果より，出力電圧 vL と出力電流 iL の大きさは図 3.13(a)と (b)で等しい。その一方で，

キャパシタ電流 iCU, iCV の実効値は，図 3.13(a)が 0.96 Aなのに対して，(b)は 1.62 Aに

増加している。これは，図 3.10のデューティ比 D 固定の場合と同様に，fSW = 100 kHz

では共振電流が流れるためである。

デューティ固定の条件で共振成分の大きくなった fSW が 30 kHzと 100 kHzの場合で，

理想条件 (LST = 0 nH)の解析結果と実験条件 (LST = 120 nH)の解析・実験結果でキャ

パシタ電流 iCU の高調波成分を比較する。図 3.14(a)～(d)に，PWM動作での DCリンク

キャパシタ電流の高調波成分を示す。図 3.14(a), (b)は，理想条件 (LST = 0 nH)の解析結

果，図 3.14(c), (d)は，実験条件 (LST = 120 nH)の解析・実験結果である。fSW は，図

3.14(a), (c)が 30 kHz，図 3.14(b), (d)が 100 kHzである。図 3.14(a), (b)の理想条件では，

偶数次の高調波のみが存在する。それに対して，図 3.14(c), (d)の実験条件では，基本波と

奇数次の高調波も流れている。特に，図 3.14(c)の fSW =30 kHzでは，fr (92 kHz)と近

づく 3次高調波成分 (90 kHz)が大きく，図 3.14(d)の fSW =100 kHzでは，fr (92 kHz)

と近づく基本波成分 (100 kHz)が大きい。
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(a) fSW = 10 kHz, LST = 0 nH (b) fSW = 30 kHz, LST = 0 nH

(c) fSW = 10 kHz, LST = 120 nH (d) fSW = 30 kHz, LST = 120 nH

図 3.14 PWM動作での DCリンクキャパシタ電流の高調波成分

図 3.14(a)～(d)の高調波成分について，デューティ比固定の場合と同様に，(3.23)式の

通り，二乗和平方根を取ったものが DCリンクキャパシタ電流の実効値 ICU である。図

3.15に，スイッチング周波数と DCリンクキャパシタ電流の関係を示す。横軸はスイッチ

ング周波数 fSW，縦軸は S1 のドレイン電流の高調波実効値で規格化した U相レグの DC

リンクキャパシタ電流の実効値 ICU/IS1h をそれぞれ示す。実線は解析値である。解析値

は，図 3.12のデューティ比固定の場合と同様の手順で各スイッチング周期の ICU(n) を計

算し，負荷電流の基本波 1 周期に渡って ICU(n) の二乗平均平方根を取ることで求めた。

図 3.12と同様に，ICU は 31 kHzと 92 kHzの 2つの fSW で極大値を持つ。

45



図 3.15 PWM動作での DCリンクキャパシタ電流のスイッチング周波数依存性

3.3 直流側回路の設計条件

図 3.16に，図 3.15と同じ条件で DCリンクキャパシタ電流のスイッチング周波数 fSW

依存を CP と LST の組み合わせを変えて I, II, III の 3 条件で解析した結果を示す。そ

れぞれの共振周波数と Qを (3.16), (3.20)式によって求めると，条件 Iは，fr = 92 kHz,

Q = 2.89，条件 IIは，fr = 18 kHz, Q = 2.89，条件 IIIは，fr = 92 kHz, Q = 1.44であ

る。図 3.16より，キャパシタ電流 ICU が最大となる fSW は，(3.16)式によって与えられ

る共振周波数 fr によって決まる。また，ICU の最大値は，(3.19) 式に示したように，Q

と iS1 の k 次高調波の大きさ |IS1k| によって決まる。よって，直流側回路の共振現象の

影響を 1/10以下に抑制するためには，Qを 1.1以下にする必要がある。|IS1k|は，(3.5),

(3.6)式に示す通り，1/k に比例するため，k ≥ 10では共振の影響を 1/10以下にできる。

図 3.16では，fSW ≤ 1
10 fr の領域で共振の影響が小さくなっている。したがって，直流側

回路の共振現象の影響を 1/10以下に抑制するには，fr を fSW の 10倍以上にする必要が

ある。

以上の検討を基にした，レグユニットを用いた単相フルブリッジインバータ回路の設計

条件を以下に示す。
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図 3.16 PWM動作で CP と LST の組み合わせを変えたときの DCリンクキャパシタ電
流のスイッチング周波数依存性の解析結果

(1) (3.20)式によって求まる Qを 1.1以下にする。

(2) (3.16)式によって求まる共振周波数 fr をスイッチング周波数 fSW の 10倍以上に

する。

3.4 第 3章のまとめ

本章では，ハーフブリッジモジュールの直近に DCリンクキャパシタを持つレグユニッ

トを用いた単相フルブリッジインバータ回路について，キャパシタ電流の増加につながる

共振現象の原理を解明した。DCリンクキャパシタと寄生インダクタンスの間を流れる共

振電流の等価回路解析により，スイッチング周波数の奇数次の高調波成分が共振周波数

に近づくときキャパシタ電流が増加することを明らかにした。300 V, 3.7 Aの単相フルブ

リッジインバータを設計・製作し，直流側回路の共振現象を実証した。その結果，スイッ

チング周波数の基本波と 3次高調波成分が最も共振を引き起こす可能性があることを明ら

かにした。さらに，共振現象による電流増加現象を回避するための直流側回路の設計条件

を示した。
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第4章
レグ間キャパシタ電流集中の原理と検証

本章では，ハーフブリッジモジュールと DCリンクキャパシタからなるレグユ
ニット 3台で構成される三相インバータについて，共振に起因するレグ間キャパ
シタ電流集中の原理を解明する。各レグの直列方向とレグ間のそれぞれに存在す

る寄生インダクタンスを考慮した等価回路解析により，レグ間にキャパシタ電流

集中が起こることを示す。300 V, 4.6 Aの三相インバータを設計・製作し，レグ
間の寄生インダクタンスが大きい条件では，スイッチング周波数と共振周波数が

近づくと最大 3.0倍の電流集中が起こることを実証した。

4.1 主回路構成

3章では，ハーフブリッジモジュールと DCリンクキャパシタで構成されるレグユニッ

トについて，2台のレグユニット間のキャパシタ電流の振る舞いについて単相フルブリッ

ジインバータ回路を対象に検討した。2台のレグユニットの場合は，U, V相レグのキャパ

シタには同量の電流が流れる。しかしながら，レグユニットを 3台接続して三相インバー

タを構成すると，特定レグのキャパシタに電流集中が起こる恐れがある。特定レグのキャ

パシタに電流が集中すると，3章で示した直流側回路の共振に加えてさらにキャパシタ電

流が増加し，キャパシタの体積増加あるいは信頼性低下に繋がる恐れがある。そこで 4章

では，レグユニットを 3台接続した三相インバータ回路を対象に，レグ間のキャパシタ電

流集中について検討する。図 4.1に，レグユニットを 3台接続した三相インバータの主回

路実装構成を示す。図 4.1では，レグユニットの 3相分が一列に配置されている。また，

直流電源へ接続する配線と各レグが P, N 2 本のバスバーで接続されている。実際のイン

バータ回路では絶縁シートと P, N導体を積層するラミネートバスバーが広く用いられて
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図 4.1 レグユニットを 3台接続した三相インバータの主回路実装構成

いるが，実際のインバータ回路のラミネートバスバーに存在する数十 nHの寄生インダク

タンス (109) を小形の実験装置で実現するため，P, N 個別のバスバーを用いた。図 4.2 に，

バスバーの配線インダクタンスを考慮した図 4.1の回路構成を示す。図 4.2では，スイッ

チング素子 S1 ∼ S6 および各レグに DC リンクキャパシタ CP が設けられている。RES

は，各キャパシタの等価直列抵抗 (ESR)である。各レグを接続するバスバーは，各レグに

直列の寄生インダクタンス LS に加えて，各レグ間の寄生インダクタンス LP が生じる。

各レグで LS が同一値に,また，レグ間で LP が同一値になると仮定した。LS, LP は P側

と N側で等しくなるものとし，図 4.2では 1
2 LS, 1

2 LP と表示している。

4.2 レグ間キャパシタ電流集中の原理

4.2.1 DCリンクキャパシタ電流の解析手法

各レグの DCリンクキャパシタの電流を解析するために，図 4.2の三相インバータ回路

を図 4.3(a)の等価回路に変換した。iS1, iS3, iS5 は S1, S3, S5 のドレイン電流である。直

流電源側のインピーダンスは，iS1 から見た図 4.3(a) の等価回路のインピーダンス（iS3,
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図 4.2 レグユニットを用いた三相インバータの主回路構成

iS5 は開放）よりも十分大きいことを仮定した。S1 ∼ S6 の制御には正弦波パルス幅変調

(SPWM)を適用した。図 4.4に iS1, iS3, iS5 のスイッチング周期での波形を示す。iS1, iS3,

iS5 のそれぞれの周期は，S1 ∼ S6 のスイッチング周期と同じ TSW （= 1/fSW，fSW は

スイッチング周波数）であり，iS1, iS3, iS5 のデューティ比は，S1, S3, S5 のスイッチング

パターンと同じ DU, DV, DW である。iS1, iS3, iS5 のピーク間振幅は出力電流 iLU, iLV,

iLW に等しい。iS1, iS3, iS5 の k 次高調波成分 iS1k, iS3k, iS5k は，矩形波のフーリエ級数

展開により次式で表される。iS1k

iS3k

iS5k

 =

 A1( ωLt) A2( ωLt)
A1( ωLt − 2

3 π) A2( ωLt − 2
3 π)

A1( ωLt − 4
3 π) A2( ωLt − 4

3 π)

 [
cos kωSWt
sin kωSWt

]
, (4.1)

ここで，

A1(θ) = sin 2πkD(θ)
πk

iL(θ), (4.2)

A2(θ) = cos(2πkD(θ)) − 1
πk

iL(θ), (4.3)

D(θ) = 1
2

{M sin(2πfLt − θ) + 1}， (4.4)
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(a)はしご状に表した等価回路

(b)簡略化した等価回路

図 4.3 高周波キャパシタ電流 iCU, iCV, iCW に着目した等価回路

iL(θ) =
√

2IL sin(2πfLt − θ − ϕ) (4.5)

また，ωSW = 2πfSW，ωL = 2πfL（fL は負荷の基本波周波数），θは負荷 RL, LL の基本

波周波数の位相，IL は RL, LL によって決まる負荷電流の実効値，M は変調率，ϕは力

率 cos ϕとなる位相差である。なお，D(θ)は図 4.4におけるDU, DV, DW であり，iL(θ)

は図 4.4における iLU, iLV, iLW である。

ここで，3章と同様に，電流，インピーダンスが各周波数成分のフェーザであることを

明確にするために，それらの記号にドットを付ける。Ż0, ŻS, ŻP を次式の通り定義する。

Ż0 = RES − j
1

kωSWCP
, (4.6)

ŻS = jkωSWLS, (4.7)
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図 4.4 S1, S3, S5 のドレイン電流 iS1, iS3, iS5 の波形

ŻP = jkωSWLP. (4.8)

図 4.3 (b) に，Ż0, ŻS, ŻP を用いて簡略化した等価回路を示す。図 4.3 (b) の等価回路

は 3 つの電流源 İS1, İS3, İS5 を有するので，重ね合わせの理を用いる。U 相キャパシタ

電流 İCU は，各々の電流源による電流の合計 (İCUU + İCUV + İCUW)で表される。V相

キャパシタ電流 İCV，W相キャパシタ電流 İCW についても同様である。İS3, İS5 を開放

し，電流源を İS1 のみとしたときの U相キャパシタ電流である İCUU は次式となる。

İCUU = 1
ŻA

(
ŻM + Ż0ZP

ŻN

)
İU, (4.9)

ただし，

ŻA = 3(Ż0 + ŻS) + ŻP, (4.10)
ŻM = Ż0 + 3ŻS + ŻP, (4.11)
ŻN = Ż0 + ŻS + ŻP. (4.12)

同様に，電流源を İS3のみとしたときのU相キャパシタ電流 İCUV，電流源を İS5のみとし
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表 4.1 解析に用いる寄生インダクタンス LS, LP の組合せ

条件 A 条件 B 条件 C
LS 60 nH 30 nH 0
LP 0 60 nH 120 nH
2LS + LP 120 nH 120 nH 120 nH

たときの U相キャパシタ電流 İCUW を求め，これらを合計した値 (İCUU + İCUV + İCUW)

が U相キャパシタ電流 İCU となる。V相キャパシタ電流 İCV，W相キャパシタ電流 İCW

についても同様に求めると次式となる。 İCU
İCV
İCW

 =

ŻUU ŻUV ŻUW
ŻVU ŻVV ŻVU
ŻUU ŻUV ŻUW

 İS1
İS3
İS5

 , (4.13)

ŻUU = 1
ŻA

(
ŻM + Ż0ŻP

ŻN

)
, (4.14)

ŻUV = Ż0

ŻA
, (4.15)

ŻUW = Ż0(Ż0 + ŻS)
ŻAŻN

, (4.16)

ŻVU = Ż0

ŻA
, (4.17)

ŻVV = ŻM

ŻA
. (4.18)

(4.1), (4.13)式を用いることで，直流側回路の共振を考慮したキャパシタ電流の値を算出

できる。

4.2.2 キャパシタ電流集中の解析

LS, LP の組合せごとに三相インバータにおけるキャパシタ電流のスイッチング周波数

依存性を 4.2.1 節で検討した解析により求める。キャパシタ電流は，まず，(4.1) 式によ

り求まるキャパシタ電流の各高調波成分 iS1k, iS3k, iS5k を (4.13) 式に代入して İS1, İS3,

İS5 の各高調波成分の大きさを求める。次に，高調波次数 k を 1から 20まで（低周波側
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は kωSW が 2 MHzに達するまで）の二乗和平方根を取ることで，各スイッチング周期の

ICU, ICV を求める。さらに，負荷電流の基本波 1周期に渡って ICU(n), ICV(n) の二乗和

平方根を取ることで，三相インバータにおける ICU(n), ICV(n) を計算することが可能であ

る。なお，LS, LP が各レグ，レグ間で等しいと仮定しており，3つのキャパシタ電流のう

ち ICU と ICW の実効値は同一となるため，ICU, ICV のみを計算した。LS, LP の組合せ

は，隣り合うレグ間（U相レグと V相レグ間，V相レグとW相レグ間）での寄生インダ

クタンスが変化しない条件，すなわち，2LS + LP が一定になる組合せとした。表 4.1に，

解析に用いる寄生インダクタンス LS, LP の組合せを示す。表 4.1 のように，2LS + LP

が一定となる 3つの組合せ（条件 A, B, C）で解析した。図 4.5 (a)∼(c)に，三相インバー

タにおけるキャパシタ電流 ICU, ICV のスイッチング周波数 fSW 依存性の計算結果を示

す。出力電流 ILU = 4.6 A，変調率M = 0.9，力率 cos ϕ = 0.77，DCリンクキャパシタ

CP = 50 µF，等価直列抵抗 (ESR) RES = 12 mΩ である。縦軸はキャパシタ電流の実効

値 ICU, ICV，横軸はスイッチング周波数 fSW をそれぞれ示す。Fig. 4.5(a)より，LP が 0

の場合（条件 A），3章で述べたレグユニットを 2台接続した場合と同様に，LS とキャパ

シタ CP 間の共振に起因して特定の fSW で ICU, ICV の増加が見られた。ICU と ICV は

どの fSW においても同一の実効値となる。

条件 B, Cでは，図 4.5 (b), (c)に示すように，共振が発生するスイッチング周波数の場

合に，ICU に電流集中が生じる。条件 C の U-V 相レグ間，U-W 相レグ間の共振周波数

frUV, frUW および Q値 QUV, QUW は次式となる。

frUV = 1

2π
√

LUV
( 1

2 CP
) = 91.9 kHz, (4.19)

frUW = 1

2π
√

LUW
( 1

2 CP
) = 65.0 kHz, (4.20)

QUV = 1
RES

√
LUV
1
2 CP

= 5.77, (4.21)

QUW = 1
RES

√
LUW
1
2 CP

= 8.16, (4.22)
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(a)条件 A

(b)条件 B

(c)条件 C

図 4.5 レグユニットを 3台接続した三相インバータにおける DCリンクキャパシタ電流
のスイッチング周波数依存の解析結果

ただし，

LUV = 2LS + LP = 120 nH, (4.23)
LUW = 2LS + 2LP = 240 nH. (4.24)

55



表 4.2 レグユニットを 3台接続した三相インバータの各解析条件での共振周波数と Q値

条件 A 条件 B 条件 C
frUV 91.9 kHz 91.9 kHz 91.9 kHz
frUW 91.9 kHz 75.0 kHz 65.0 kHz
QUV 5.77 5.77 5.77
QUV 5.77 7.07 8.16

同様に条件 A, Bについても frUV, frUW, QUV, QUW を (4.19)～(4.22)式で計算した結果

を表 4.2にまとめる。それぞれの条件で，ICUが極大値となるスイッチング周波数 fSW は

共振周波数 frUV 付近となり，ICV が極大値となる fSW は frUW 付近にある。また，ICU,

ICV の極大値の大きさは Q値 QUV, QUW に依存している。

4.2.3 実験方法

4.2.1 節で解析したレグ間キャパシタ電流集中を検証するために，図 4.2 に示した三相

インバータ回路で実験を行った。表 4.3に，回路定数を示す。100 kHzまでのスイッチン

グ周波数を実現するため，スイッチング素子 S1 ∼ S6 には SiC MOSFETモジュールを用

いた。また，DC リンクキャパシタ CP はフィルムキャパシタであり，SiC MOSFET モ

ジュールの直近に接続した。本実験では，相レグ間のキャパシタ電流集中現象を観測する

ことを目的としたために，キャパシタンスは最適に設計したわけではなく，CP = 50 µF

とした。直流電源側のキャパシタの影響を除外するために，直流電源とインバータ回路の

間に 10 mHのインダクタを挿入した。

4.2.2節の解析と同様に LS, LP を変化させるため，本実験では図 4.6(a), (b)に示す 2つ

の主回路実装構成を用いた。図 4.6(a)の構造は，解析の条件 A (LS ≫ LP)と同様の条件

（条件 A’ とする）で，レグ間の寄生インダクタンス LP を小さくするために，各レグユ

ニット間をラミネートバスバーで接続した。ただし，各レグに直列の寄生インダクタンス

LS の値を調整するために，ラミネートバスバーと各レグユニットとの間にもバスバーを

設けてある。図 4.6(b)に示す構造は，解析の条件 C (LS ≪ LP)と同様の条件（条件 C’と
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表 4.3 三相インバータの実験で用いた回路定数

Switching devices S1 − S6 SiC MOSFET module
with SiC-SBD, 1200 V, 120 A
(Rohm, BSM120D12P2C005)

DC-link capacitors Film capacitor, 50 µF, 600 V
CP (Shizuki, MEC)
Equivalent series resistance RES 12 mΩ
Input voltage 300 V
Input inductor 10 mH
Load 40 mH, 15 Ω
Switching frequency fSW 10 − 100 kHz
Modulation index M 0.9

表 4.4 実験に用いたレグ間接続バスバーの寄生インダクタンス

条件 A’ 条件 C’
LS 57.2 nH 16.8 nH
LP 6.5 nH 91.5 nH
2LS + LP 120.9 nH 125.1 nH

する）で，図 4.1と同じ構造であり，各レグ間に LP が存在する。表 4.4に，図 4.6 (a), (b)

の条件 A’, C’の各寄生インダクタンスの値 LS, LP を示す。LS, LP の値は，U相レグ-V

相レグ間および U相レグ-W相レグ間をそれぞれフルブリッジ駆動し，キャパシタ電流波

形の振動周波数を観測することで求めた。4.2.2節の解析と同様に，隣り合うレグ間の寄

生インダクタンス 2LS + LP は一定になるようにした。

4.2.4 実験結果

図 4.7 (a), (b)に，条件 A’，C’それぞれの実験波形を示す。実験波形は，図 4.5(c)で示

した条件 Cの解析結果において，U相レグへのキャパシタ電流集中が最も大きかったス

イッチング周波数 fSW =70 kHzの場合を示す。キャパシタ電流 iCU, iCV の波形は，ロゴ

スキーコイル式交流電流プローブで測定した。スイッチングに起因する振動成分を除去す

るため，iCU, iCV の測定波形はカットオフ周波数 2 MHz のローパスフィルタを通した。
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(a)構造 A’

(b)構造 C’

図 4.6 レグユニットを 3台接続した三相インバータの主回路実装構成

図 4.7(a)は条件 A’の場合，図 4.7(b)は条件 C’の場合をそれぞれ示している。図 4.7(a),

(b)より，負荷電圧 vUV と負荷電流 iLU の波形は条件 A’, C’で一致する。その一方，キャ

パシタ電流 iCU, iCV の波形は，条件 A’, C’でその振幅に違いが見られる。

図 4.8(a), (b)に，図 4.7(a), (b)の拡大波形を示す。3章で述べたレグユニット 2台の場

合と同様に，直流側回路の共振によりキャパシタ電流 iCU は増加している。

図 4.9(a)～(d)に，図 4.7(a), (b)におけるキャパシタ電流 iCU, iCV の高調波解析結果を

示す。図 4.9(a), (b) は構造 A’ の場合，図 4.9(c), (d) は構造 C’ の場合である。図 4.9(a),
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(a)構造 A’ (b)構造 C’

図 4.7 レグユニットを 3台接続した三相インバータの実験波形 (fSW =70 kHz)

(a)構造 A’ (b)構造 C’

図 4.8 レグユニットを 3台接続した三相インバータの実験拡大波形 (fSW =70 kHz)

(b)に示すように iCU と iCV とで各スペクトルの差は 20%以内である（例えば，72 kHz

のスペクトルは，iCU が 0.77 A，iCV が 0.93 A）。その一方，図 4.9(c), (d)に示すように，

構造 C’の場合，iCU のスペクトルは 72 kHzでピーク値 2.50 Aとなるのに対し，iCV の
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(a) iCU (b) iCV

従来構造

(c) iCU (d) iCV

デルタ構造

図 4.9 レグユニットを 3台接続した三相インバータのキャパシタ電流の高調波解析結果
(fSW =70 kHz)

72 kHzでのスペクトルは 0.49 Aで，5.1倍の差が確認された。

4.2.5 スイッチング周波数とレグ間キャパシタ電流集中の関係

図 4.10 (a), (b) に，スイッチング周波数 fSW とキャパシタ電流実効値 ICU, ICV の関

係の解析結果と実験結果を示す。図 4.10 (a) は構造 A’ の場合，図 4.10 (b) は構造 C’ の

場合である。解析結果は，図 4.5 (a)～(c) と同じ方法で算出した。表 4.5 に，構造 A’ と

構造 C’ の直流側回路の共振周波数と Q を示す。共振周波数 frUV, frUW と Q 値 QUV,

QUW は，(4.19)～(4.22)式で計算した。ICU と ICV は，表 4.5に示す frUV, frUW の付近
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表 4.5 レグユニットを 3台接続した三相インバータの共振周波数と Q

構造 A’ 構造 C’
frUV 91.5 kHz 90.0 kHz
frUW 89.2 kHz 68.4 kHz
QUV 5.80 5.89
QUW 5.95 7.76

の fSW で，それぞれの Q値 QUV, QUW となる共振に伴う極大値を持つ。図 4.10 (a)に

示す構造 A’の場合，レグ間の寄生インダクタンス LP が小さいため，frUV と frUW は近

接した値となり，ICU へのキャパシタ電流集中は小さい。その一方，図 4.10(b)に示す構

造 C’ の場合，LP に起因して frUV と frUW が離れた値となり ICU にはキャパシタ電流

集中が生じている。実験結果では fSW = 70 kHzにおいてキャパシタ電流集中が最大とな

り，ICU = 3.57 A, ICV = 1.21 Aで 3.0倍の差異が確認された。

実際の数 kW以上のインバータ回路に使用されるレグユニット構成では，構造 A’のよ

うにレグ間の寄生インダクタンス LP を小さくすることは難しく，相レグ間を接続するバ

スバーに起因して，本実験での構造 C’のように LP が大きくなる可能性がある。その場

合，図 4.10 (b)に示したように特定レグへのキャパシタ電流集中を引き起こす。特定レグ

のキャパシタに電流が集中すると，直流側回路の共振に加えてさらにキャパシタ電流が増

加し，キャパシタの体積増加あるいは信頼性低下に繋がる恐れがある。そのため，レグ間

キャパシタ電流集中を抑制する手法が必要となるため，5章で検討する。

4.3 第 4章のまとめ

本章では，ハーフブリッジモジュールと DCリンクキャパシタからなるレグユニット 3

台で構成される三相インバータについて，共振に起因するレグ間キャパシタ電流集中の原

理を解明した。各レグの直列方向とレグ間のそれぞれに存在する寄生インダクタンスを考

慮した等価回路解析により，レグ間にキャパシタ電流集中が起こることを示した。300 V,

4.6 Aの三相インバータを設計・製作し，レグ間の寄生インダクタンスが大きい条件では，
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(a)構造 A’

(b)構造 C’

図 4.10 レグユニットを 3 台接続した三相インバータにおける DC リンクキャパシタ電
流のスイッチング周波数依存の解析・実験結果

スイッチング周波数と共振周波数が近づくと最大 3.0 倍の電流集中が起こることを実証

した。
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第5章
直流側共振およびレグ間キャパシタ電流
集中の対策

本章では，DCリンクキャパシタのリプル電流増加につながる共振およびレグ
間電流集中の対策として，3つの手法を提案する。1つ目は，レグ間を接続する
バスバーの材料を変更することで，共振回路内の抵抗成分を増加させて電流増加

を抑制する方法である。実験では抵抗率の大きいグラファイトを，レグ間を接続

するバスバーの材料に用いることで，銅を用いたバスバーと比較して 300 V, 3.7
A単相フルブリッジインバータのキャパシタ電流を 35%低減できることを確認
した。また，300V, 4.6 A三相インバータの実験では，レグ間のキャパシタ電流集
中を 56%低減できることを確認した。2つ目は，レグ間を接続するバスバーの構
造を変更することで，レグ間のキャパシタ電流集中を抑制する方法である。実験

では直流側をデルタ結線するバスバー構造にすることで，300V, 4.6 A三相イン
バータのレグ間キャパシタ電流集中を 62% 低減できることを確認した。3 つ目
は，バスバーにキャパシタを集積する方法である。チタン酸バリウム (BaTiO3)
のセラミック板を挟み込んだバスバーを製作し，実験により 300 V, 4.1 A単相フ
ルブリッジインバータの動作を確認した。

5.1 レグ間接続バスバーの材料変更

5.1.1 バスバー材料の検討

3 章では，直流側共振を抑制する設計条件の一つとして，直流側回路の Q を 1.1 以下

にすることで共振の影響を 1/10にできることを示した。しかしながら，直流側回路内の

L, C の値の調整のみで Qを 1.1以下にすることは困難な場合がある。そこで，相レグ間

を接続するバスバーの抵抗を増加させることで直流側共振を抑制することを検討した。表
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表 5.1 主な導電体の抵抗率

抵抗率

銅 1.55 × 10−8 Ωm
アルミニウム 2.50 × 10−8 Ωm
鉄 8.90 × 10−8 Ωm
グラファイト (CIP材) 1.10 × 10−5 Ωm

5.1 に，主な導電体の抵抗率を示す。3, 4 章で述べた回路のバスバーには，銅を用いた。

表 5.1 より，銅の抵抗率は 1.55 × 10−8 Ωm である。銅のバスバーで抵抗を上げるには，

厚さを薄くするか，幅を狭くする必要がある。厚さを薄くした場合，抵抗値を 100倍以上

にするには，現状 1 mm 厚であるのを数 µm 厚にする必要があり，プリント基板の銅箔

を利用するとしても製作が困難な厚さである。また，幅を狭くした場合は，寄生インダク

タンスの増加も伴い，直流側共振に抵抗増加以外の影響を与える。そこで，銅以外の導電

体からバスバーの材料を選定する。アルミニウムや鉄は銅より抵抗率が大きいのもの，10

倍以下である。それらに対して，炭素から成る元素鉱物であるグラファイトの抵抗率は

1.10 × 10−5 Ωmであり，同じ形状のバスバーでは，銅の 710倍の抵抗値が得られる。そ

こで，本節では，グラファイトをバスバーの材料に用いて直列側共振およびレグ間のキャ

パシタ電流集中を抑制することを検討する。

5.1.2 直流側共振抑制の原理

図 5.1に，レグユニット 2台によるフルブリッジインバータの主回路構成を示す。3章

で解析した図 3.1 に対し，バスバーの寄生抵抗 RBUP, RBUN, RBVP, RBVN を追加して

いる。3章と同様に，図 5.1のフルブリッジインバータ回路を図 5.2の等価回路に変換し

て解析する。ここで，RBUP, RBVP, RBUN, RBVN はレグ間バスバーの寄生抵抗である。

iS1, iS3 は従来と同じ S1, S3 のドレイン電流である。

図 5.2の等価回路は 2つの電流源 iS1, iS3を有するので，重ね合わせの理を用いる。3章

と同様に，各周波数成分のフェーザであることを明確にするために，電流，インピーダンス
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図 5.1 バスバーの寄生抵抗を考慮したレグユニット 2台によるフルブリッジインバータ
の主回路構成

の記号にドットを付ける。図 5.3(a)に，İS3を開放し，電流源を İS1のみとした等価回路を

示す。図 5.3(a)においてCU, CVは同じキャパシタンスCPを，RESU, RESVは同じ抵抗値

RES を持つと仮定した。U相レグと V相レグの間の寄生インダクタンスと寄生抵抗をそ

れぞれLST = LSUP+LSUN+LSVP+LSVNおよびRBT = RBUP+RBUN+RBVP+RBVN

とする。Ż0, Ż1, Żr を次式で定義する。

Ż0 = RES − j
1

kωSWCP
, (5.1)

Ż1 = RES + RBT + j

(
kωSWLST − 1

kωSWCP

)
, (5.2)

Żr = Ż0 + Ż1

= 2RES + RBT + j

(
kωSWLST − 2

kωSWCP

)
. (5.3)

3章と同様に，キャパシタ電流 İCU は次式のように奇数次高調波と偶数次高調波の場合で
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図 5.2 バスバーの寄生抵抗を考慮したレグユニット 2台によるフルブリッジインバータ
の高周波キャパシタ電流 iCU, iCV に着目した等価回路

(a) İS3 開放 (b) İS1 開放

図 5.3 LST, RBT を考慮した等価回路

分けて表すことができる。

İCU =


İS1, (even harmonics),

Żr − 2Ż0

Żr
İU, (odd harmonics).

(5.4)

(5.4) 式に (5.1), (5.3) 式を代入することで，バスバーの寄生インダクタンスを考慮した

キャパシタ電流が計算できる。

k が奇数の場合，(5.4)式より，等価回路はさらに図 5.4 (a)の直列共振回路で表すこと

ができる。この共振回路の共振周波数 fr は次式のように表される。

fr = 1

2π
√

1
2 LSTCp

. (5.5)
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(a)直列共振回路 (b)並列共振回路 (kωSW = ωr)

図 5.4 IU が奇数次高調波のときの RBT を考慮した等価回路

ここで，kωSW が共振周波数 ωr(= 2πfr) に近づいた場合，3 章で示した手順により，図

5.4 (a)の直列共振回路は，図 5.4 (b)の並列共振回路に変換できる。図 5.4 (b)に示す RP

は次式で与えられる。

RP = 4
(2RES + RBT)ωr2CP

2 . (5.6)

並列共振回路の Q (quality factor)は次式の通り計算される。

Q = ωr

(
4

(2RES + RBT)ωr2CP
2

) (1
2

CP

)
= 2

(2RES + RBT)ωrCP
= 2

2RES + RBT

√
LST

2CP
. (5.7)

(5.5)式のように，バスバーの寄生抵抗 RBT は共振周波数 fr には影響を及ぼさない。そ

の一方，(5.7)式のように，RBT を大きくすることで Qを小さくすることが可能である。

3章の (3.19)式と同様に，次式のように，キャパシタ電流の実効値は Qに比例する。

|ICUk| = Q|IS1k|. (5.8)

すなわち，RBT を大きくすることで，共振によるキャパシタ電流の増加を抑制できる。

5.1.3 直流側共振抑制の実験検証

実験方法

グラファイトバスバーによる直流側回路の共振抑制効果を検証するために，図 5.1に示

したフルブリッジインバータ回路で実験を行った。3章と同様に，まず，スイッチング周
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表 5.2 グラファイトバスバーを用いたフルブリッジインバータ回路の実験条件

Switching devices S1 − S4 SiC MOSFET module
with SiC-SBD, 1200 V, 120 A
(Rohm, BSM120D12P2C005)

Phase-leg capacitors Film capacitor, 50 µF, 600 V
CP(= CU = CV) (Shizuki, MEC)
Stray inductance between phase legs 120 nH
LST(= LSUP + LSUN + LSVP + LSVN)
Equivalent series resistance 12 mΩ
RESU and RESV

Input voltage 300 V
Input inductor 10 mH (Constant duty ratio)

100 µH (PWM operation)
Load 10 mH, 50 Ω
Switching frequency fSW 10 − 100 kHz

期における共振電流について検討するため，スイッチングのデューティ比は一定値 0.8に

固定して実験し，次に，PWMインバータ動作にて実験を行った。表 5.2に，回路定数を

示す。グラファイトバスバーの効果を銅バスバーと比較するため，回路定数は 3 章と合

わせた。表 5.3 に，レグ間接続バスバーの寄生抵抗 RBT と Q を銅とグラファイトの場

合を比較して示す。RBT は，HOIKI抵抗計 RM3548によって測定した。レグ間接続バス

バーは P側と N側のバスバーで構成される。銅バスバーは，P側と N側の両方の材料に

銅を用いた。銅バスバーの RBT は 0.12 mΩであり，Qは 2.87である。グラファイトバ

スバーは，P側にグラファイト，N側に銅を用いた場合と，P側と N側の両方にグラファ

イトを用いた場合の 2種を比較した。P側のみグラファイトを用いたバスバーの RBT は

39.8 mΩ，Qは 1.09であり，P側，N側の両方にグラファイトを用いたバスバーの RBT

は 79.4 mΩ，Qは 0.67である。そこで，3章で示した設計条件である Qが 1.1に近い，P

側のみグラファイトを用いたバスバーを実験に用いた。図 5.5に，グラファイトバスバー

を用いたフルブリッジインバータ回路の写真を示す。この図に示すように，バスバーの長

さは 191 mmである。
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表 5.3 レグ間接続バスバーの寄生抵抗と Q

Copper bus bar Graphite bus bar
Single-side Both-side

Material P-side Copper Graphite Graphite
N-side Copper Copper Graphite

Stray resistance RBT 0.12 mΩ 39.8 mΩ 79.4 mΩ
Q 2.87 1.09 0.67

図 5.5 グラファイトバスバーを用いたフルブリッジインバータ回路の写真

デューティ比固定での DCリンクキャパシタ電流

図 5.6 (a)～(h) に，デューティ比固定でスイッチング周波数 fSW を 10 kHz から 100

kHzまで変化させたときの実験波形を示す。図 5.6 (a)～(d)は 3章の図 3.10 (a)～(d)と同

じ銅バスバーを用いた場合，図 5.6 (e)～(h)はグラファイトバスバーを用いた場合である。

DC リンクキャパシタ電流 iCU, iCV の波形は，ロゴスキーコイル式交流電流プローブで

測定した。数MHz以上の高周波成分を除去するため，iCU, iCV の測定波形はカットオフ

周波数 2 MHzのローパスフィルタを通した。負荷電圧 vL,負荷電流 iL の波形は，銅バス

バーの場合とグラファイトバスバーの場合で同一である。その一方，DCリンクキャパシ
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(a)fSW = 10 kHz (b)fSW = 30 kHz (c)fSW = 50 kHz (d)fSW = 100 kHz
銅バスバーを用いた場合

(e)fSW = 10 kHz (f)fSW = 30 kHz (g)fSW = 50 kHz (h)fSW = 100 kHz
グラファイトバスバーを用いた場合

図 5.6 銅バスバーとグラファイトバスバーを用いた場合のデューティ比固定の実験波形

タ電流 iCU, iCV の波形は，fSW が 30 kHzと 100 kHzのとき，銅バスバーを用いた場合

と比較して，グラファイトバスバーを用いた場合に共振成分が低減されている。fSW が

30 kHzのとき，iCU の実効値は，銅バスバーの場合が 1.71 Aに対して，グラファイトバ

スバーの場合は 1.14 Aである。fSW が 100 kHzのとき，iCU の実効値は，銅バスバーの

場合が 2.23 Aに対して，グラファイトバスバーの場合は 1.40 Aである。
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(a)銅バスバーの場合 (b)グラファイトバスバーの場合

図 5.7 銅バスバーとグラファイトバスバーを用いた場合のスイッチング周波数 100 kHz
でのフルブリッジインバータ回路の実験波形

PWM動作での DCリンクキャパシタ電流

図 5.7(a), (b)に，PWM動作でスイッチング周波数 fSW が 100 kHzのときの実験波形

を示す。CU, CV へのスイッチング周波数成分の影響に特化して検討するために，入力側

インダクタの値を 100 µHに変更し，出力周波数の 2倍周波数成分の電流は直流電源側に

設置した 5600 µFの電解キャパシタに流すようにした。図 5.7 (a), (b)より，負荷電圧 vL,

負荷電流 iL の振幅は，銅バスバーの場合とグラファイトバスバーの場合で同一である。

その一方，DCリンクキャパシタ電流 iCU, iCV は，銅バスバーを用いた場合と比較して，

グラファイトバスバーを用いた場合に低減されている。

図 5.8 (a), (b)に，銅バスバーを用いた場合とグラファイトバスバーを用いた場合の DC

リンクキャパシタ電流の高調波解析結果をそれぞれ示す。スイッチング周波数 fSW は

100 kHzである。銅バスバーの場合，共振によって 100 kHz成分が最も高い値となってい

る。それに対して，グラファイトバスバーの場合は，銅バスバーと比較して 100 kHz が

60%低減されている。
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(a)銅バスバーの場合 (b)グラファイトバスバーの場合

図 5.8 フルブリッジインバータ回路の DCリンクキャパシタ電流のスイッチング周波数
100 kHzでの高調波解析結果

直流側共振の抑制効果

図 5.9に，PWM動作での DCリンクキャパシタ電流 ICU の実効値の実験結果を示す。

横軸はスイッチング周波数 fSW，縦軸は S1 のドレイン電流の高調波実効値で規格化し

た U 相 DC リンクキャパシタ電流の実効値 ICU/IS1 である。黒の実線は，3 章の (3.3),

(3.15)式で計算される銅バスバーの場合の解析結果，青の点線は，グラファイトバスバー

の場合の解析結果である。解析値は，まず iS1 の各高調波成分を (5.4)式に代入して iCU

の各高調波成分を求め，高調波次数 k が 1 から 10 までの二乗和平方根を取ることで各

スイッチング周期の ICU(n) を計算する。次に，負荷電流の基本波 1周期に渡って ICU(n)

の二乗平均平方根を取ることでキャパシタ電流実効値 ICU を求めた。丸と三角は銅バス

バーの場合とグラファイトバスバーの場合それぞれの実験結果を示す。もし共振がなけれ

ば，ICU は fSW に依らず一定である。しかしながら，図 5.9に示す解析と実験では，ICU

は fSW に依存して増加している。銅バスバーを用いた場合，ICU は，31 kHz と 92 kHz

付近に極大値を持つ。スイッチング周波数 fSW = 100 kHzでの ICU は，10 kHzでの ICU

と比較して 1.7倍大きい。これに対して，グラファイトバスバーを用いた場合，Qが 1.09

と小さいことで共振電流は顕著に抑制されている。fSW = 100 kHz の場合，銅バスバー

を用いた場合と比較して ICU は 35%低減されている。
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図 5.9 銅バスバーと用いた場合とグラファイトバスバーを用いた場合の PWM動作での
DCリンクキャパシタ電流のスイッチング周波数依存性

共振抑制効果と損失のトレードオフ

グラファイトバスバーを用いることで直流側共振を抑制できる反面，インバータ損失は

増加する。実験でバスバーとその他の損失を分離することが困難なため，損失分析を実施

した。図 5.10に，グラファイトバスバーのインバータ全体に対する損失比率の解析結果

を示す。この場合では，インバータ全体損失は SiC MOSFET，バスバー，キャパシタ損失

を含む。それぞれの損失は以下の通り計算される。

• SiC MOSFET損失 PD: デバイスメーカによる損失シミュレータにより PD を計算

する (110)。

• バスバー損失 PB: 寄生インダクタンスを考慮してバスバー電流 IB を回路シミュ

レータ (PSIM (111))により求め，IB
2RBT により PB を計算する。

• DCリンクキャパシタ電流 PC: 図 5.9に示す ICU を用いて，ICU
2RES により PC

を計算する。
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図 5.10 グラファイトバスバーのインバータ全体に対する損失比率のスイッチング周波

数依存の解析結果

バスバー損失比 NB は次式により与えられる。

NB = PB

PD + PB + PC
× 100 [%]. (5.9)

SiC MOSFETのスイッチング損失は fSW に比例するため，fSW の増加に従ってNB は低

くなる。図 5.10に示すように，fSW が 100 kHzのときバスバー損失がインバータ全体損

失に占める割合は 0.3%である。

図 5.11に， スイッチング周波数が 100 kHzのときの Qとバスバー損失のバスバー抵

抗依存性の解析結果を示す。横軸は，バスバーの寄生抵抗を表し，表 5.3に示した銅バス

バー，グラファイトバスバー (P側のみ)，P側，N側両方にグラファイトを用いたバスバー

の値を縦線で示している。直流側共振による電流増加を考慮して PB を計算した。PB が

RBT に比例するのに対して，(5.7)式のように Qは 2RES + RBT に反比例する。図 5.11

のように,グラファイトバスバーを用いたとき，Qは 1に近づき，PB は比較的小さい。P

側，N側両方にグラファイトを用いたバスバーの PB は，P側のみにグラファイトを用い

た場合の 2倍になる。したがって，小さい損失で直流側共振を抑制するためには，Qは 1

に近い値が望ましい。
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図 5.11 スイッチング周波数が 100 kHzのときの Qとバスバー損失のバスバー抵抗依存

性の解析結果

出力電力と効率の関係

本章の実験では，電源容量の制約から小さい出力電力で検証したが，ここでは実験条件

よりも大きい出力電力の場合のグラファイトバスバーの効率への影響を解析により検討

する。

図 5.12 に，インバータ効率の出力電力依存性の解析結果を示す。解析条件は，表 5.2

の実験条件に対して入力電圧を 500 V，スイッチング周波数 fSW は 100 kHzとした。効

率解析の範囲は，本論文で取り上げたインバータ主回路部品であるパワー半導体，DCリ

ンクキャパシタ，バスバーに限定し，LCフィルタ等は含んでいない。黒線は銅バスバー

を用いた場合，青線はグラファイトバスバーを用いた場合をそれぞれ示す。出力電力が増

加するに従い，銅バスバーを用いた場合とグラファイトバスバーを用いた場合の効率の

差は拡大する。使用した SiC MOSFETの定格電流は 120 Aなので，120 Aをピーク値と

する負荷電流実効値は 80 Aで，出力電力は 19.2 kWとなる。このときの効率は，銅バス

バーを用いた場合に 93.95%，グラファイトバスバーを用いた場合に 93.75%となり，グ

ラファイトバスバーを用いた場合の効率が 0.20 pt低い。図 5.13に，インバータ損失内訳

の解析結果を示す。グラファイトバスバーを用いた場合は，銅バスバーを用いた場合と比
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図 5.12 インバータ効率の出力電力依存性の解析結果

図 5.13 インバータ損失内訳の解析結果

較して，直流側回路の共振を抑制することで DCリンクキャパシタの損失は低減できるも

のの，バスバーの損失は増加し，合計では 3.5%の損失増加となる。

以上より，アプリケーションごとの使用条件に応じて，直流側共振抑制とインバータ効

率低下のバランスを考慮することが必要となる。例えば，シリコン IGBTを用いたスイッ

チング周波数が 20 kHz 以下の従来のアプリケーションでは，スイッチング周波数が低
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いために直流側共振は起こりづらく，低損失な銅バスバーが適している。SiCや GaNパ

ワーデバイスを用いた高スイッチング周波数のアプリケーションでは，図 5.13のように

バスバー損失は相対的に小さい一方で直流側共振は顕著になる恐れがある。そのために，

グラファイトバスバーを使うことは共振抑制に効果的な方法となる。直流側共振を抑制し

つつ損失を小さくするには，バスバーの直流抵抗は変えずに交流抵抗のみ大きくすること

が望ましい。例えば，バスバーの通電方向に凹凸を設けることで交流抵抗を増加させる手

法が報告されている (112)。このように，バスバーの材料のみならず形状も変更することで

損失低減することが今後の課題である。

5.1.4 レグ間キャパシタ電流集中の抑制の原理

グラファイトバスバーを用いることで，レグユニット 3台で構成される三相インバータ

におけるレグ間キャパシタ電流集中の抑制を検討する。図 5.14に，レグ間接続バスバー

の抵抗を考慮した等価回路を示す。この等価回路では，バスバーの寄生抵抗 RP を 4章で

検討した図 4.3(a)の等価回路に追加している。このとき，4章の (4.8)式は次式に置き換

わる。

ŻP = RP + jkωSWLP. (5.10)

グラファイトバスバーを用いて RP を増加させることで直流側回路の Qを小さくし，レ

グ間キャパシタ電流集中を抑制できる。

5.1.5 レグ間キャパシタ電流集中の抑制の実験検証

実験方法

グラファイトバスバーによるレグ間キャパシタ電流集中の抑制効果を検討するために，

レグユニット 3台で構成される三相インバータ回路で実験を行った。表 5.4に，回路定数

を示す。グラファイトバスバーの効果を銅バスバーと比較するため，回路定数は 4章と合

わせた。表 5.5に，グラファイトバスバーの寄生インダクタンスと寄生抵抗を銅バスバー

と比較して示し，図 5.15に，実験回路の写真を示す。この実験のグラファイトバスバー
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図 5.14 レグ間バスバーの抵抗を考慮し高周波キャパシタ電流 iCU, iCV, iCW に着目した

三相インバータの等価回路

表 5.4 グラファイトバスバーを用いた三相インバータ回路の実験条件

Switching devices S1 − S6 SiC MOSFET module
with SiC-SBD, 1200 V, 120 A
(Rohm, BSM120D12P2C005)

Phase-leg capacitors CP Film capacitor, 50 µF, 600 V
(Shizuki, MEC)

Equivalent series resistance RES 12 mΩ
Input voltage 300 V
Input inductor 10 mH
Load 40 mH, 15 Ω
Switching frequency fSW 10 − 100 kHz
Load frequency fL 50 Hz
Modulation index M 0.9
Power factor cos ϕ 0.77

では，図 5.15 に示すように，P側のみグラファイトを使用し，N 側は銅を使用した。表

5.5に示すように，グラファイトバスバーの寄生インダクタンス LS, LP は銅バスバーと

同一である。寄生抵抗 RP は 128 mΩであり，銅バスバー (0.18 mΩ)の 711倍である。

実験結果

図 5.16(a), (b)に，実験波形を示す。実験波形は，4章の従来構造（条件 C’）において，

U相レグへのキャパシタ電流集中が最も大きかったスイッチング周波数 fSW =70 kHzの
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表 5.5 レグ間接続バスバーの寄生成分

Copper bus bar Graphite bus bar
Stray inductance LS 16.8 nH 16.8 nH
Stray inductance LP 91.5 nH 91.5 nH
Stray resistance RP 0.18 mΩ 128 mΩ

図 5.15 グラファイトバスバーを用いた三相インバータ回路の写真

場合を示す。図 5.16(a) は，4 章の図 4.7(b) と同じ銅バスバーの場合であり，図 5.16(b)

は，グラファイトバスバーの場合である。負荷電圧 vL,負荷電流 iL の振幅は，銅バスバー

の場合とグラファイトバスバーの場合で同一である。その一方，DCリンクキャパシタ電

流の振幅は，銅バスバーの場合は iCV よりも iCU が大きいが，グラファイトバスバーの

場合は iCV と iCU で同等になっている。

図 5.17 (a), (b)に，スイッチング周波数 fSW とキャパシタ電流実効値 ICU, ICV の関係

の解析結果と実験結果を示す。図 5.17 (a)は，4章の図 4.10(b) と同じ銅バスバーの場合

であり，図 5.17 (b) は，グラファイトバスバーの場合である。図 5.17 (a) に示す銅バス

バーの場合，fSW が 70 kHzのときに ICU がピークとなり，ICV の 3.0倍となる電流集中
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(a)銅バスバーの場合 (b)グラファイトバスバーの場合

図 5.16 銅バスバーとグラファイトバスバーを用いた場合のスイッチング周波数 70 kHz
での三相インバータ回路の実験波形

が生じている。図 5.17 (b) に示すグラファイトバスバーの場合，fSW が高くなるにした

がって ICU と ICV は増加するものの，特定の fSW で共振が表れることはなく，fSW =70

kHzでの ICU と ICV はそれぞれ 1.58 A, 1.50 Aであり，その差は 1.05倍に抑制されてい

る。ゆえに，グラファイトバスバーを用いた場合は，銅バスバーを用いた場合と比較して

56%の ICU 電流低減を確認した。

5.2 レグ間接続バスバーの構造変更

5.2.1 レグ間キャパシタ電流集中の抑制の原理

4章の図 4.10(b)の実験結果に示したように，従来のバスバーを用いた場合では，4章の

図 4.1の主回路実装構成で外側に配置されるレグ（U, W相）に DCリンクキャパシタの

電流集中が生じる。そこで，外側のレグ同士（U, W相）を接続し，三相レグ間を直流側で

デルタ結線することでレグ間キャパシタ電流集中を抑制する手法を提案する。図 5.18に，

提案のレグユニット 3台を直流側デルタ結線（デルタ構造）で接続した三相インバータの

主回路実装構成，図 5.19に，その主回路構成をそれぞれ示す。また，図 5.20(a)に，従来
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(a)銅バスバーの場合

(b)グラファイトバスバーの場合

図 5.17 銅バスバーと用いた場合とグラファイトバスバーを用いた場合の三相インバー

タでの DCリンクキャパシタ電流のスイッチング周波数依存性

構造の直流側レグ間接続図を，図 5.20(b)に，デルタ構造の直流側レグ間接続図をそれぞ

れ示す。図 5.20(a), (b)は，P, Nの片側のみの接続を示している。4章の図 4.1に示した従

来構造と同様に，デルタ構造もハーフブリッジモジュールを一列に並べ，従来と同じバス

バーで U, V, W相レグを接続する。デルタ構造では，さらに，V相レグを迂回し U相レ
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図 5.18 レグユニット 3 台を直流側デルタ結線で接続した三相インバータの主回路実装
構成

グとW相レグを追加バスバーで直接接続する。追加バスバーの厚さは，U-V-W相を接続

するバスバーと同じ 1 mmであり，バスバーの各レグ間の合計の断面積は従来の 2倍とな

る。LS, LP と同様に，提案の追加バスバーの寄生インダクタンス LD は P側と N側で等

しくなるものとし，図 5.19では 1
2 LD と表示している。

従来構造と同様に，等価回路を用いて各レグの DCリンクキャパシタ電流を解析する。

図 5.21 (a)に，提案のデルタ構造の等価回路を示す。LD と 2つの LP がデルタ結線され

ている。また，U-V相レグ間，V-W相レグ間よりも U-W相レグのほうがバスバーの接続

する距離が長いため，LP < LD となる。ここで，IS1, IS3, IS5 は従来構造と同じ S1, S3,

S5 のドレイン電流である。

この解析で用いる式を簡潔に表現するため，図 5.21 (b)に示すスター結線に変換する。

ここで，電流，インピーダンスが各周波数成分のフェーザであることを明確にするため

に，それらの記号にドットを付ける。図 5.21 (b)の Ż0, ŻD, Ża, Żb は次式のとおり定義さ
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図 5.19 レグユニット 3台を直流側デルタ結線で接続した三相インバータの主回路構成

れる。

Ż0 = RES − j
1

kωSWCP
, (5.11)

ŻD = jkωSWLD, (5.12)

Ża = ŻPŻD

2ŻP + ŻD
+ ŻS, (5.13)

Żb = Ż2
P

2ŻP + ŻD
+ ŻS, (5.14)

ただし，

ŻS = jkωSWLS, (5.15)
ŻP = jkωSWLP. (5.16)

従来構造と同様に，各相レグの DCリンクキャパシタ電流 İCU, İCV, İCW は次式の通り
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(a)従来構造

(b)デルタ構造

図 5.20 レグユニットを 3台接続した三相インバータの直流側レグ間接続図

求められる。 İCU
İCV
İCW

 =

Ż ′
UU Ż ′

UV Ż ′
UW

Ż ′
VU Ż ′

VV Ż ′
VU

Ż ′
UU Ż ′

UV Ż ′
UW

  İU
İV
İW

 , (5.17)

Ż ′
UU = Ż2

0 + Ż0(3Ża + Żb) + 2ŻaŻb + Ż2
a

3Ż2
0 + 2Ż0(2Ża + Żb) + 2ŻaŻb + Ż2

a
, (5.18)

Ż ′
UV = Ż0

3Ż0 + Ża + 2Żb
, (5.19)

Ż ′
UW = Ż0(Ż0 + Żb)

3Ż2
0 + 2Ż0(2Ża + Żb) + 2ŻaŻb + Ż2

a
, (5.20)

Ż ′
VU = Ż0(Z0 + Ża)

3Ż2
0 + 2Ż0(2Ża + Żb) + 2ŻaŻb + Ż2

a
, (5.21)
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(a)デルタ結線

(b)スター結線への変換

図 5.21 高周波キャパシタ電流 iCU, iCV, iCW に着目した直流側デルタ結線の等価回路

Ż ′
VV = Ż0 + Ża + 2Żb

3Ż2
0 + 2Ż0(2Ża + Żb) + 2ŻaŻb + Ż2

a
. (5.22)

(5.17)式および 4章の (4.1)式に示した iS1k, iS3k, iS5k のフーリエ級数展開により，デル

タ構造の場合も直流側回路の共振を考慮したキャパシタ電流の値を算出できる。

5.2.2 実験結果

4.2.3 節で説明した実験方法で，提案構造のデルタ形バスバーを用いた場合の実験を

行った。回路構成は図 5.19に示した通りである。表 5.6に，デルタ形バスバーの各寄生イ

ンダクタンスの値を示す。U-V相レグ，V-W相レグを接続するバスバーは従来のラダー

形バスバーと同一であるため，LS, LP は 4章の表 4.4と同じである。U-W相レグを接続
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表 5.6 従来とデルタ結線のレグ間接続バスバーの寄生インダクタンス

従来構造 デルタ構造

LS 16.8 nH 16.8 nH
LP 91.5 nH 91.5 nH
LD – 131.0 nH

(a)従来構造 (b)デルタ構造

図 5.22 従来構造とデルタ構造のスイッチング周波数 70 kHzでの三相インバータ回路の
実験波形

するバスバーは距離が長いため，その寄生インダクタンス LD は LP より大きい 131.0 nH

である。

図 5.22(a), (b)に，実測波形を示す。実験波形は，4章の従来構造（条件 C’）において，

U相レグへのキャパシタ電流集中が最も大きかったスイッチング周波数 fSW =70 kHzの

場合を示す。図 5.22(a)は従来のバスバーを用いた場合（従来構造），図 5.22(b)は提案の

デルタ形バスバーを用いた場合（デルタ構造）である。出力電圧 vUV と出力電流 iLU の

波形は図 5.22(a) の従来構造と図 5.22(b) のデルタ構造で等しい。その一方，デルタ構造

における DCリンクキャパシタ電流 iCU の振幅（ピーク間）は 8.5 A，iCV は振幅も同じ

8.5 Aであり，従来構造における iCU (18.2 A)と iCV (9.5 A)の 1.9倍だった振幅の差は

抑制されている。
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(a)従来構造 (b)デルタ構造

図 5.23 スイッチング周波数 70 kHzでの三相インバータの拡大波形

図 5.23(a), (b)に，図 5.22(a), (b)の拡大波形を示す。DCリンクキャパシタ電流 iCU の

直流側共振は，図 5.23(b) のデルタ構造の場合も図 5.23(a) の従来構造と同様に見られる

ものの，その振幅は抑制されている。

図 5.24(a)～(d)に，図 5.22(a), (b)における DCリンクキャパシタ電流 iCU, iCV の高調

波解析結果を示す。図 5.24(a), (b)は従来構造の場合，図 5.24(c), (d)はデルタ構造の場合

である。図 5.24(a)に示す従来構造における iCU のスペクトルは 72 kHzでピーク値 2.50

Aであるのに対して，図 5.24(c)に示すデルタ構造における iCU のスペクトルは 72 kHz

でピーク値 0.65 Aとなり，74%低減されている。

5.2.3 レグ間キャパシタ電流集中の抑制効果

5.2.1節で検討した解析により，図 5.25(a), (b)に，スイッチング周波数 fSW とキャパシ

タ電流実効値 ICU, ICV の関係の解析結果と実験結果を示す。デルタ構造の解析結果は，

従来構造と同様に (5.17)式および 4章の (4.1)式を用いて求めた。ICU と ICV は，従来構

造と同様に，U-V相レグ間，U-W相レグ間の共振周波数 frUV, frUW 付近の fSW で，各
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(a) iCU (b) iCV

従来構造

(c) iCU (d) iCV

デルタ構造

図 5.24 レグユニットを 3 台接続した三相インバータの従来構造とデルタ構造のキャパ
シタ電流の高調波解析結果 (fSW =70 kHz)

レグ間の Q値 QUV, QUW となる共振に伴う極大値を持つ。表 5.7に，従来構造とデルタ

構造の直流側回路の共振周波数と Qを示す。共振周波数 frUV, frUW と Q値 QUV, QUW

は，4章の (4.19)～(4.22)式で計算した。ただし，各レグ間の寄生インダクタンスは，従

来構造の場合，

LUV = 2LS + LP = 125.1 nH, (5.23)
LUW = 2LS + 2LP = 216.6 nH, (5.24)

に対し，デルタ構造の場合，

LUV = 2LS + LP(LP + LD)
2LP + LD

= 98.4 nH, (5.25)
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表 5.7 従来構造とデルタ構造の共振周波数と Q

従来構造 デルタ構造

frUV 90.0 kHz 101.5 kHz
frUW 68.4 kHz 96.0 kHz
QUV 5.89 5.23
QUW 7.76 5.53

LUW = 2LS + 2LPLD

2LP + LD
= 109.9 nH. (5.26)

となる。デルタ構造は LUW を大きく低減していることで，U-V相レグ間，U-W相レグ間

の共振周波数 frUV, frUW を近接させることができ，レグ間のキャパシタ電流集中を起こ

りにくくしている。また，Q値QUV, Q′
UW が小さいため，直流側共振を抑え，DCリンク

キャパシタ電流の増加を抑制できる。図 5.25より，従来構造のときに実験結果の ICU と

ICV の差が最大の 3.0倍となった fSW = 70 kHzでは，デルタ構造の実験結果は 1.2倍ま

で抑制されている。その結果，fSW = 70 kHzのときの従来構造の ICU は 3.57 Aである

のに対し，デルタ構造では 1.37 Aで，62%低減されている。また，デルタ構造の実験結

果の ICU と ICV の差が最大となるのは fSW = 90 kHzのときであるが，その差は 1.9倍

で，ICU = 2.35 Aに抑制されている。

5.3 キャパシタ集積回路実装

5.3.1 コンセプト

5.1, 5.2節では，ハーフブリッジモジュールと DCリンクキャパシタにより構成される

レグユニットに対して，その回路接続の方法をバスバーの材料と構造の観点から検討し

た。しかしながら，レグユニット内の DCリンクキャパシタは依然として大きな体積を占

めており，モータ・インバータ一体化システムのような高パワー密度の電力変換器では，

さらなる体積低減が求められる。そこで本節では，さらなる装置小形化のために，レグ

間を接続するバスバーに DC リンクキャパシタの機能を持たせることを検討した。バス
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(a)従来構造

(b)デルタ構造

図 5.25 従来構造とデルタ構造の三相インバータでの DCリンクキャパシタ電流のスイッ
チング周波数依存性

バーとキャパシタの一体化を検討した報告があるが (113)，これはフィルムキャパシタをバ

スバー上に取り付けた構造であり，装置全体の小形化に限界がある。また，バスバーの

キャパシタンスの設計手法が提案されているが (114)，1 nF以下の小さい値しか報告されて

おらず，DCリンクキャパシタとしては不十分である。図 5.26に，一般的な DCバスバー
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図 5.26 一般的な DCバスバーの断面構造

の断面構造を示す。低インダクタンス化のために P側と N側のバスバーは平行に配置さ

れ，その間に絶縁層が挟み込まれている。本論文では，絶縁層として高い誘電率を持つセ

ラミック板をバスバーに挟み込む構造を提案する。図 5.27に，提案するキャパシタ内蔵

バスバーを用いたフルブリッジインバータの回路実装構成を，図 5.28に，その分解図をそ

れぞれ示す。これまで検討したレグユニット構成と同様に，U相レグと V相レグのハー

フブリッジモジュールの直流側をバスバーで接続する。しかしながら，レグユニット構成

と異なり，それぞれのレグには DCリンクキャパシタはなく，バスバーに DCリンクキャ

パシタの機能を持たせている。セラミック板には，比誘電率が 5000程度と大きく (115)，セ

ラミックキャパシタにも広く用いられている (116) チタン酸バリウム (BaTiO3)を使用した。

図 5.29に，キャパシタ集積回路実装を用いた単相フルブリッジインバータの主回路構

成を示す。S1～S4 はスイッチング素子，VIN は直流電源，LDC は直流電源とインバータ

回路間の配線インダクタンス，CIN は低周波脈動蓄積用キャパシタ，LIN は CIN と DC

バスバー間の配線インダクタンス（入力インダクタ），LS はバスバーの寄生インダクタン

ス，CX は BaTiO3 セラミック板によるキャパシタ，RES はその等価直列抵抗 (ESR)であ

る。LIN により CIN と CX を分離することで，CIN に低周波脈動を蓄積させ，CX は高周

波のスイッチングリプルの吸収のみに特化させて，CX に必要なキャパシタンスを小さく

することを狙う。なお，直流電源が電気二重層キャパシタ (Electric double-layer capacitor,

EDLC)やリチウムイオン電池等であり低周波脈動を吸収できる場合は，CIN は不要とな

る。図 5.30の 1段目は高調波電流を全て含む電流波形，2段目は高調波次数 k が 1～10

の合計の電流波形，3段目は kが 11～100の合計の電流波形である。一般に，キャパシタ
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図 5.27 キャパシタ集積回路実装を用いた単相フルブリッジインバータの回路実装構成

をスナバとして使う場合は，図 5.30の 3段目に示す数MHzの高調波成分を吸収する。そ

の一方，本稿で検討するキャパシタ内蔵バスバーは，DC～数百 Hzの低周波成分は対象と

しないものの，スナバキャパシタと違い，図 5.30の 2段目に示す数十 kHz～数百 kHzの

高調波成分も吸収することが特徴である。

図 5.31 に，製作した BaTiO3 セラミック板の写真を，表 5.8 に，その仕様をそれぞれ

示す。誘電率 4500，サイズ 100.5 mm × 100.5 mmでキャパシタンス 336 nFを得た。耐

電圧は AC 4 kV, DC 6 kVであり，1.2 kV耐圧のパワー半導体と組み合わせるのに十分で

ある。セラミック板の表裏面には，厚さ 20～30 µmの Agめっきを施した。BaTiO3 セラ

ミック板の Ag電極とバスバーは，導電性接着剤ドータイトで貼り付けた。

5.3.2 キャパシタ集積構造適用時の回路設計

製作した BaTiO3 セラミック板のキャパシタンス CX = 336 nFでのスイッチング電圧

リプルの抑制とスイッチング電流リプルの吸収の観点から必要なスイッチング周波数を検

討する。
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図 5.28 キャパシタ集積回路実装を用いた単相フルブリッジインバータの分解図

表 5.8 製作した BaTiO3 セラミック板の仕様

誘電率 4500
キャパシタンス (1 kHz, 1000 mV) 336 nF
tan δ (1 kHz, 1000 mV) 0.020
耐電圧 AC 4 kV, DC 6 kV
セラミックサイズ 100.5 mm × 100.5 mm
セラミック厚 1.0 mm
メタライズ Ag（厚さ 20～30 µm）
電極サイズ 99.0 mm × 99.0 mm

スイッチング電圧リプルの抑制

インバータ回路における DCリンクキャパシタの電圧リプル ∆VC は，近似的に次式で

与えられる (78) (79)。

∆VC = IL

2
√

2CXfSW
.　 (5.27)
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図 5.29 キャパシタ集積回路実装を用いた単相フルブリッジインバータの主回路構成

ただし，IL は負荷電流の実効値，fSW はスイッチング周波数である。図 5.32に，(5.27)

式によりスイッチング周波数とリプル電圧の関係を計算した結果を示す。Fig. 5.32より，

fSW = 10 kHzのときは DCリンク電圧に対するリプル電圧の比率 ∆VC/VC が 144%と

大きい。その一方，fSW = 100 kHz に向上することで ∆VC/VC は 14% まで小さくで

きる。

スイッチング電流リプルの吸収

S1～S4 のスイッチングによるリプル電流が CX に流れるように，CIN 側のインピーダ

ンスの大きさ |ZIN|よりも CX 側のインピーダンスの大きさ |ZX|が十分小さいことが必

要である。|ZIN|, |ZX|は次式で表される。

|ZIN| =

√
(2πfSWLIN)2 +

(
1

2πfSWCIN

)2

, (5.28)

|ZX| =

√
RES

2 +
(

1
2πfSWCX

)2

. (5.29)
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図 5.30 CX のキャパシタ電流波形

図 5.31 製作した BaTiO3 セラミック板の写真

今回製作した BaTiO3 セラミック板は，CX =336 nFと小さいため，|ZIN|よりも |ZX|が

十分小さくなるよう LINを大きくした。図 5.33に，LIN = 100 µHのときの |ZIN|と |ZX|

の関係を示す。ここで，低周波脈動蓄積用キャパシタのキャパシタンス CIN は 5600 µF

とし，また，キャパシタの ESR RES は，表 5.8の tan δ = 0.020より 100 kHzの場合を代

表値として 94.7 mΩとした。図 5.33より，スイッチング周波数 fSW が低いときは |ZIN|

が |ZX| よりも小さいため，CX でリプル電流を吸収できない。fSW が高くなると |ZIN|
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図 5.32 スイッチング周波数とリプル電圧の関係

図 5.33 電源側インピーダンスの大きさ |ZIN|とキャパシタ内蔵バスバーのインピーダン
スの大きさ |ZX|の関係 (CX = 336 nF, LIN = 100 µH)

は大きくなり，|ZX|は小さくなる。図 5.33より，LIN = 100 µHのとき，fSW =100 kHz

で |ZIN|は |ZX|の 10倍以上のインピーダンスとなり，CX でリプル電流を吸収すること

が可能になる。

以上の検討より，CX = 336 nF, LIN = 100 µH, fSW =10 kHz, 100 kHzの条件でシミュ

レーションと実験を実施する。
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5.3.3 シミュレーション

スイッチング周波数とリプル電圧・電流の関係を検証するために，図 5.29の回路でシ

ミュレーションを行った。電源側キャパシタ，入力インダクタ，セラミック板の ESRは，

図 5.33 と同じ CIN = 5600 µF，LIN = 100 µH, RES = 94.7 mΩ とし，他のシミュレー

ション条件は，電源電圧 VIN = 300 V，バスバーの寄生インダクタンス LS は 20 nHとし

た。スイッチング周波数 fSW は，10 kHzと 100 kHzの場合でシミュレーションした。

図 5.34 (a), (b) に，シミュレーション波形を示す。リプル電圧の観点では，図 5.34 (a)

に示す fSW =10 kHz のとき，∆VC/VC = 93% に対し，図 5.34 (b) に示す fSW =100

kHzのときは，∆VC/VC = 15%に低減されている。リプル電流の観点では，図 5.34 (a)

に示す fSW =10 kHz のとき，図 5.33 で示したように，バスバー側のインピーダンス

|ZX| = 47.4 Ω よりも電源側のインピーダンス |ZIN| = 6.3 Ω が小さいため，iIN の波形

の通り，CX からではなく電源側から高周波のリプル電流が供給されている。また，CX

と LIN を含む回路の共振周波数が 1/(2π
√

LINCX) = 27.5 kHz でスイッチング周波数の

3 倍周波数 30 kHz に近くなり，iIN と iC に共振電流が現れている。図 5.34 (b) に示す

fSW =100 kHzのとき，|ZIN| = 62.8 Ωよりも |ZX| = 4.7 Ωが小さいため，iC の波形の

通り，CX が高周波の電流リプルを吸収し，電源側からは iIN の波形の通り，負荷周波数

(50 Hz)の 2倍周波数 (100 Hz)の成分のみ流れている。

5.3.4 実験検証

図 5.27 の構成で入力電圧 300 V，負荷電流 4.1 A の実験を行った。表 5.9 に，実験条

件を示す。スイッチング周波数 fSW は，Fig. 5.34 (a), (b)のシミュレーションと同様に，

10 kHzと 100 kHzとの 2ケースとした。スイッチング周波数を 100 kHzに向上するため

に，スイッチングデバイス S1～S4 には SiC MOSFETモジュールを用いた。電源電圧 300

V，入力キャパシタ 5600 µF，入力インダクタ 100 µH，負荷周波数 fL =50 Hz，変調率

M =0.9，力率 cos ϕ =0.77である。図 5.35に，実験回路の写真を示す。キャパシタ集積
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(a) fSW = 10 kHz (b) fSW = 100 kHz

図 5.34 キャパシタ集積回路のシミュレーション波形

表 5.9 キャパシタ内蔵バスバーを用いたフルブリッジインバータ回路の実験条件

Switching devices S1 − S4 SiC MOSFET module
with SiC-SBD, 1200 V, 120 A
(Rohm, BSM120D12P2C005)

Input voltage 300 V
Input capacitor 5600 µF
Input inductor 100 µH
Load 80 mH, 30 Ω
Switching frequency fSW 10, 100 kHz
Load frequency fL 50 Hz
Modulation index M 0.9
Power factor cos ϕ 0.77

バスバーにより 2つの SiC MOSFETモジュールを接続している。負荷インダクタと負荷

抵抗はそれぞれ 2つ直列接続して用いている。

図 5.36(a), (b)に，実験波形を示す。図 5.36(a)に示す fSW =10 kHzのとき，リプル電圧

の比率は∆VC/VC = 144%となるのに対し，図 5.36(b)に示す fSW =100 kHzのときは，

∆VC/VC = 12% に低減されていることを確認した。また，図 5.36(a) に示す fSW =10
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図 5.35 キャパシタ内蔵バスバーを用いた単相フルブリッジインバータ回路の写真

kHzのとき，iIN の波形の通り，電源側から高周波の電流リプルが供給され，さらに，iIN

と iC に共振電源が現れている。これに対して，図 5.36 (b)に示す fSW =100 kHzのとき，

入力側電流 iC は負荷周波数 fL(50 Hz)の 2倍周波数 (100 Hz)のみが流れ，高周波成分は

流れていない。これによって，300 V, 4.1 Aの回路でキャパシタ内蔵バスバーの動作を確

認できた。

5.3.5 キャパシタンス大容量化の検討

今回の実験では，薄いセラミック板で割れを防ぐことが困難であったため，厚さ d =1.0

mmの BaTiO3 セラミック板を用いた。そのため，BaTiO3 セラミック板のキャパシタン

スは 336 nF と小さい値になった。実験では，100 µH の入力インダクタを用いることで

BaTiO3 セラミック板にリプル電流を吸収させることができた。しかしながら，実際の

インバータ回路では，入力インダクタンスは小さくすることが望ましい。そこで，キャ

パシタ集積構造の大キャパシタンス化とその効果を検討する。大キャパシタンス化には

BaTiO3 セラミック板の薄板化や多層化が挙げられるが，ここでは薄板化について検討
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(a) fSW = 10 kHz (b) fSW = 100 kHz

図 5.36 キャパシタ集積回路の実験波形

する。

耐電圧によって決まる BaTiO3 セラミック板の厚さを決定し，BaTiO3 セラミック板の

キャパシタンス CX の値を見積もる。BaTiO3 セラミック板の厚さ d と耐電圧 VBD の関

係は，実験的に次式で表されることが報告されている (117)。

VBD = 9 ×
(

d

d0

)0.726

(kV). (5.30)

ただし，d0 = 1 mmである。dとキャパシタンス CX の関係は次式で表される (107)。

CX = ϵ0ϵS

d
. (5.31)

ただし，ϵ0 は真空の誘電率 (8.854 × 10−12 Fm−1)，ϵは BaTiO3 の比誘電率 (5000)，S は

誘電体を挟む導体の面積である。図 5.37に，(5.30), (5.31)式による BaTiO3 セラミック

板の厚さと絶縁破壊電圧，キャパシタンスの関係を示す。S は 100 cm2 とした。DCリン

ク電圧によって決まるバスバーの P, N間に必要な絶縁破壊電圧は，日本工業規格 (JIS)に

示される次式の耐電圧試験電圧 VAC により決定する (118)。

VAC = 2U + 1000 (V). (5.32)

ただし，U は電気回路の最大動作電圧であり，ここでは 300 Vとすると，VAC のピーク

100



図 5.37 BaTiO3 セラミック板の厚さと絶縁破壊電圧，キャパシタンスの関係

値（VAC の
√

2倍）は，2263 Vとなる。Fig. 5.37より，dを 0.2 mmにすれば，2263 V

以上となる VBD = 2.80 kVを確保できる。このときの CX は 2.21 µFとなる。

図 5.38 に，CX = 2.21 µF, LIN = 12 µH における |ZIN| と |ZX| の関係を示す。図

5.38 より，fSW =100 kHz で |ZIN| が |ZX| の 10 倍以上のインピーダンスとなる。した

がって，小さい LIN = 12 µH であってもスイッチング周波数 fSW が 100 kHz で CX が

リプル電流を吸収することが可能になる。すなわち，今回試作した CX = 336 nF での

実験条件 LIN = 100 µH, fSW = 100 kHz に対し，必要な耐圧から計算されるセラミッ

ク厚さ d = 0.2 mm まで薄板化して CX = 2.21 µF とすることにより，LIN = 12 µH,

fSW = 100 kHzで動作できる。

5.4 第 5章のまとめ

本章では，DCリンクキャパシタのリプル電流増加につながる共振およびレグ間電流集

中の対策として，3つの手法を提案した。

1つ目は，レグ間を接続するバスバーの材料を変更することで，共振回路内の抵抗成分

を増加させて電流増加を抑制する方法である。実験では抵抗率の大きいグラファイトを，

レグ間を接続するバスバーの材料に用いることで，銅を用いたバスバーと比較して 300 V,
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図 5.38 電源側インピーダンスの大きさ |ZIN|とキャパシタ内蔵バスバーのインピーダン
スの大きさ |ZX|の関係 (CX = 2.21 µF, LIN = 12 µH)

3.7 A単相フルブリッジインバータのキャパシタ電流を 35%低減できることを確認した。

また，300V, 4.6 A三相インバータの実験では，レグ間のキャパシタ電流集中を 56%低減

できることを確認した。

2つ目は，レグ間を接続するバスバーの構造を変更することで，レグ間のキャパシタ電

流集中を抑制する方法である。実験では直流側をデルタ結線するバスバー構造にすること

で，300V, 4.6 A三相インバータのレグ間キャパシタ電流集中を 62%低減できることを確

認した。

3 つ目は，バスバーにキャパシタを集積する方法である。チタン酸バリウム (BaTiO3)

のセラミック板を挟み込んだバスバーを製作し，実験により 300 V, 4.1 A単相フルブリッ

ジインバータの動作を確認した。
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第6章
結 論

6.1 本研究の成果

本研究では，電力変換器における DCリンクキャパシタ回路実装の高信頼化，高パワー

密度化の実現を最終目的として，DCリンクキャパシタ電流の増加現象の解明とその抑制

法の提案を行った。研究対象は，DCリンクキャパシタとその回路実装の関係であり，パ

ワー半導体の高速動作のために，各相レグに DCリンクキャパシタを持つレグユニットを

用いた単相・三相インバータについて検討した。まず，単相フルブリッジインバータにお

いて，等価回路解析と実験検証により，スイッチング周波数と直流側回路の共振周波数と

の関係により共振現象が起こり，キャパシタ電流が増加することを示した。次に，三相イ

ンバータにおいて，解析と実験検証により，直流側共振によってレグ間にキャパシタ電流

集中が起こることを示した。さらに，電流リプル低減手法として，回路実装の材料変更，

構造変更とキャパシタ集積回路実装の 3 つの手法を提案した。本研究の成果をまとめる

と，以下のとおりである。

(1) 直流側回路共振の現象解明

レグユニットにより構成される単相フルブリッジインバータにおいて，DCリンク

キャパシタと寄生インダクタンスの間を流れる共振電流の等価回路解析により，ス

イッチング周波数の奇数次の高調波成分が共振周波数に近づくとキャパシタ電流

が増加することを明らかにした。300 V, 3.7 Aの単相フルブリッジインバータを設

計・製作し，直流側回路の共振現象を実証した。さらに，共振現象による電流増加

を回避するための直流側回路の設計条件を示した。
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(2) レグ間キャパシタ電流集中の現象解明

レグユニットにより構成される三相インバータにおいて，各レグに直列に存在する

寄生インダクタンスと，レグ間に存在する寄生インダクタンスの両方を考慮した

等価回路解析により，レグ間にキャパシタ電流集中が起こることを示した。300 V,

4.6 Aの三相インバータを設計・製作し，レグ間の寄生インダクタンスが大きい条

件では，スイッチング周波数と共振周波数が近づくと最大 3.0倍の電流集中が起こ

ることを実証した。

(3) 直流側回路の共振およびレグ間電流集中の抑制方法の提案

アプローチの異なる 3つの方法を提案した。1つ目は，レグ間を接続するバスバー

の材料を変更することで，共振回路内の抵抗成分を増加させて電流増加を抑制す

る方法である。実験では抵抗率の大きいグラファイトを，レグ間を接続するバス

バーの材料に用いることで，銅を用いたバスバーと比較して 300 V, 3.7 A単相フル

ブリッジインバータのキャパシタ電流を 35% 低減できることを確認した。また，

300V, 4.6 A三相インバータの実験では，レグ間のキャパシタ電流集中を 56%低減

できることを確認した。2つ目は，レグ間を接続するバスバーの構造を変更するこ

とで，レグ間のキャパシタ電流集中を抑制する方法である。実験では直流側をデル

タ結線するバスバー構造にすることで，300V, 4.6 A三相インバータのレグ間キャ

パシタ電流集中を 62% 低減できることを確認した。3 つ目は，バスバーにキャパ

シタを集積する方法である。チタン酸バリウム (BaTiO3)のセラミック板を挟み込

んだバスバーを製作し，実験により 300 V, 4.1 A単相フルブリッジインバータの動

作を確認した。
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6.2 今後の課題

本研究に関する今後の課題を以下に示す。

(1) 多様な回路実装構成におけるキャパシタ電流リプルの現象解明

本論文では，ハーフブリッジモジュールと DCリンクキャパシタを各レグに持つレ

グユニット構成をおいて解析および実験を行った。他の回路実装方式，例えば，複

数のキャパシタセルを並列に接続した構成においてもスイッチング周波数の向上

に伴ってセル間で電流集中が生じる恐れがある。本論文と同様の手法を用いること

で，これらの回路実装方式に対しても解析や抑制が可能になると考える。

(2) レグユニット構成の統合設計手法の確立

本論文では，DCリンクキャパシタの等価直列抵抗 (ESR)は一定として解析を進め

たが，実際の ESRには周波数依存性が存在する。冷却条件についても考慮せずに

検討してきたが，実際の設計上はこれらの要素がキャパシタの定格電流に影響す

る。また，本論文では，キャパシタ電流に着目し，レグユニットに搭載するキャパ

シタンスは最適化していない。レグ間の寄生インダクタンスの影響で各レグユニッ

トに低周波脈動が生じると，必要なキャパシタンスが増加する懸念がある。今後，

極限まで高パワー密度化を進めるには，これらを考慮し，統合的な設計手法の確立

が求められる。

(3) キャパシタ集積回路実装の測定・実装技術の確立

本論文で提案したキャパシタ内蔵バスバーは電流を直接測定するのが困難であり，

測定法の確立が期待される。また，セラミック板の薄板化や積層化によりキャパシ

タンスを大きくすることも検討課題である。
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