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Synopsis

　　This　paper　is　mair且y　concemed　with　the　performance　evaluations，　the

pe㎡o㎜ance　analysis，　design　methods　and　experimental　results　of　some

new　conceptual　high－frequency　resonant　inverters　using　Static
Induction（SI）power　devices　such　as　SI　power　transistors，　SI　thyristors，

MOS－Gate　SI　thyristors．　In　this　paper，　these　proposed　high－

frequency　resonant　inverters　with　some　new　circuit　topologies　are

mentioned　from　a　practical　point　of　view　for　industrial　induction－heating

power　applications．　The　purpose　of　this　study　is　to　develop　some

application－specific　high－frequency　resonant　inverters　of　SI　power

semiconductor　switching　devices　by　the　characteristic　evaluations　based

on　　the　　experimental　results　in　　trially－produced　breadboards　and

computer－aided　simulation．　This　paper　is　composed　of　the　following　six

chapters：

　　Chapter　l　introduces　the　concepts　of　this　study，　referring　to　the　high

－ frequency　resonant　inverters　for　induction－heating，　which　are　based

on　the　new　resonant　circuit　topologies．　The　sig㎡ficances　and　problems

ass㏄iated　with　the　resonant　inverter　from　the　viewpoint　of　SI　high

pe㎡o㎜ance　power　seIniconductor　switching　device　tec㎞010gies，　high

frequency　switching　mode　power　conversion　technologies，　peripheral

technologies　and　computer－aided　simulation　technologies　which　form

the　tec㎞ologi（識1　basis　of　high一丘equency　power　electror丘cs　are

discussed．

　　Chapter　2　discusses　in　detail　the　circuit　co㎡iguration，　design　method

and　steady－state　operati　on　of　the　first　voltage－fed　ful1－bri　dge　type

high－frequency　resona皿t　inverter　in　Japan　developed　1983　as　a　practical

SIT　device．　Ths　inve式er　is　design　to　provide　a　m謎im㎜output　power

of　12　kW　at　100　kHz　and　it　can　melt　up　to　8　kg　of　metal．　The　design

methods　and　characteristics　of　a　high－frequency　output　transfo㎜er，

speci記1y　designed　to　melt　met訓s　are　dscussed．　The　output　transfo㎜er

has　a　coaxial　structure　type　using　ferrite　ring　cores．　This　chapter

concludes血at　the　conversion　e廷iciency　is　93．9％at　a　m躯im㎜output

power　of　12　kW　according　to　the　total　evaluation　of　the　devices　and

demonstrates　that　the　devices　is　more　practical　because　of　its　high

operation　stability　and　reliability．

　　This　chapter　also　descdbes　the　features　and　basic　characteristics　of

the　SI　devices　used　in　this　study　and　the　characteris廿cs　of　the　latest

MOS－gate　power　semiconductor　devices，　such　as　IGBT　and　power



MOS　FET　are　explained　as　compared　with　the　SI　power　device
characteristics　to　indicate　the　ef£ectiveness　and　role　of　SI　devices　in　the

field　of　high－frequency　power　electro㎡cs．　Then，　this　chapter　also

presents　the　historical　a皿d　technological　backgrounds　of　induc廿on－

headng，　key　technology　in　the　industry　presented　in　this　study，　defined

the　role　and　position　of　the　developed　high－frequency　resonant

inverters　for　inducdon－heating．

　　Chapter　　3　evaluates　　the　　characteri　stics　　of　a　　zero　　current

soft－switching　high　frequency　resonant　inverter　that　has　a　constant－

frequency　voltage　regulation　function　on　the　basis　of　a　new　circuit

topology．　A　two－te㎜in訓s　resonant　zero　current　so負一switching　mit

consisting　of　an　LC　circuit　was　incorporated　into　the　switching　device

section　of　the　convendonal　voltage－fed　type　series－resonant　half－

bridge　inverter．　This　chapter　a皿alyzes　in　detail　the　computer－aided

simulation　characteristics　of　this　inverter　that　has　a　parallel　resonant

load　circ面t　ass㎜ed　for　induction－hea世ng．　The　load　and丘equency

regulation　characteristics　of　the　proposed　inverter　are　illustrated　with　a

no㎝alized　expression．　Its　simula五〇n　results　are　illustrated　as　compared

with　the　experimental　results　obtained　from　trially－produced

breadboard．　Then，　this　chapter　shows　the　measured　waveforms　and

power　conversion　characteristics　of　a　trially－produced　inverter　to

indicate　that　the　inverter　i　s　practically　feasible　as　a　high－frequency

inverter　for　induction－heating．　To　make　the　inverter　applicable　to

various　types　of　load　systems，　the　author　introduces　the　concept　of　a

complex　resonant　circuit　topology　into　a　load　circuit　contair血g　a　heating

－
coil　and　demonstrated　its　ef応ectiveness　in　experiment．

　　Chapter　4　discusses　a　zero　current　soft－switching　high　frequency

resonant　inverter　of　the　simplest　single　reverse－bl㏄king　type　using

止ecomputer一組ded　pe㎡ormance　an組ysis，　ass㎜ing　a　sm訓1－capaci旬

induction－heating　load．　Based　on　the　results　of　analysis，廿1is　chapter

illustrates　and　evaluates　with　a　no㎜訓ized　expression　by　introducing

the　norrnalized　resonant　circuit　pararneters，　control　variables　and　load

resonant　circuit　parameters．　The　charactedstics　of　this　inverter　include

the　basic　operating　wavefo㎝s，　frequency　control　and　load
characteristics，　　paraエneter　　rallges　　on　　enabling　　zero　　current

so仕一switching　operadons，　relationship　between　the　m謎im㎜vol捻ge

and　peak　current　values　generated　in　each　circuit　elements．　Next，　this

chapter　　presents　　a　　practical　design　　exalnple　　based　　on　　various

characteristics　pararneters　and　also　gives　design　exaエnples．
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　　Chapter　5　analyzes　a　single－ended　high－frequency　forward　resonant

type　DC－DC　converter　which　operates　on　the　circuit　topology　of廿1e

high－frequency　resonant　inverter　of　the　zero　voltage　soft－switd血g

voltage－fed　type　and　high　e缶ciency　for　a　simple　configuration．　Through

detailed　simulation　of　a　computer－aided　using　a　high－－frequency

transfo㎜er　mode1，　a　recd丘er　circuit　model，　and　a　tracking　control　loop

by　zero　voltage　soft－switching　detection，　this　chapter　evaluates　and

discusses　the　characteristics　of　the　proposed　switching－mode　resonant

converter．　The　load　and　frequency　characteristics　are　illustrated　with　a

norrnalized　expression　in　additゴon　to　voltage　and　current　peak　values　and

stresses　of　the　switching　power　device．　The　converter　has　a　single

switching　device　configurati　on，　but　provides　boosting　and　reducing

voltage　regulation　characteris廿cs　because　it　has　both　forward　and且yback

characteristics．　As　a　result，　this　resonant　converter　provides　small　size，

less　circuit　components　and　low　noise．　Next，　practical　circuit　design　is

discussed　and　r（刎circdt　parξmeters　are象ven　n㎜edc訓ly．　Fin記ly，止e

zero　voltage　soft－switching　circuit　unit　of　the　proposed　resonant

converter　which　is　applied　to　the　IMHz　high－frequency　inverter　for

induction　heating　and　presented廿1e　experimental　results．

　　Chapter　6　s㎜marizes　the　schematic　results　of　this　study　and　also

refers　to　the　future　technological　trends　in　the　high－frequency　resonant

lnverters．
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第1章 緒　論

　近年、高周波パワーエレクトロニクスは高性能パワー半導体デバイス技術、高

周波スイッチングモード電力変換技術、高機能制御・駆動・周辺関連技術および

計算機援用シミュレーション技術を技術基盤として飛躍的な進展をみせている。

　初期のパワーエレクトロニクスはサイリスタを中心に発展した技術分野であり、

1961年にサイリスタインバータがGE社で発表され、その後1967年に1

kHz～3kHzで動作する装置が実用化された。1970年代中頃に入るとI

C製造の微細加工技術の発展に伴って、サイリスタに比べ逆バイアス時間を確保

する必要のない自己消弧形デバイスの研究開発が急速に進み、高周波領域で動作

が可能な電力用バイポーラトランジスタ（BPT）、パワーMOSFET、静電

誘電（SI）デバイスが出現するに至った。現在では、それらのデバイスに加え

IGBT、McTなどのBi－Mosパワー半導体デバイス、更にパワー半導体

デバイスと駆動回路、異常検出回路、保護回路とを一体化したIPM（Inteligent

Power　Hodule）の出現によってより使い易く、高信頼化、高性能化が実現される

ようになってきている。パワー半導体デバイスは、今後更に大電流化、高耐圧化、

高速化、低損失化、高性能化、インテリジェント化への研究が続けられ、デバイ

スの選択の幅も広がり高周波パワーエレクトロニクスを支える中心的な技術基盤

になると思われる。

　次に高周波スイッチングモード電力変換技術は、高周波化によって装置の小形

軽量化の実現を達成することができたが、スイッチング時の電圧、電流サージの

発生とそれに伴うEMI雑音の問題が新たに生じることとなった。そこでパワー

半導体デバイスのスイッチング損失、dv／dtまたはdi／dtの過度ストレ

ス、EMI雑音を減少させる方式として、従来の半導体電力変換回路にLC共振

回路トポロジーを効果的に導入した最先端の応用技術として、共振形ソフトスイ

ッチング電力変換技術が脚光を浴びるようになった。パワー半導体デバイスのソ

フトスイッチング動作は3つの形式に大きく分けることができ、それらはゼロ電

一 1一



1章　緒論

圧条件下でオン・オフ動作する形式（ZVS方式）、ゼロ電流条件下でオン・オ

フ動作する形式（ZCS方式）、ゼロ電圧とゼロ電流のハイブリッドモードの条

件下でオン・オフ動作する形式（ZVS＆ZCS方式）であり、特にZCS方

式は新形パワー半導体デバイスのうち、MOSゲート／SIゲートのバイポーラ

モードパワー半導体デバイスの使用時、ターンオフ時に発生するテール電流過度

損失によるスイッチング損失を軽減させる方法として極めて効果的な方式である。

これらのソフトスイッチング動作形式の採用によって、電圧サージ／電流サージ

が軽減されスナパレス化またはロスレススナバ化が実現でき、装置の高性能化、

低損失化、EMI／RFIレベルの低減化に貢献することになった（1）～（4）。

　ソフトスイッチング技術はこのような利点がある反面、装置の実用化にあたっ

ては解決しなければならない問題点も多い。すなわち複雑な制御を必要とする他、

共振用LCを新たに付加することで部品点数が多く複雑となり、またZCS方式

ではデバイスの電流責務が、ZVS方式ではデバイスの電圧責務が過酷になり、

パワー半導体デバイスとして大電流、高耐圧のスイッチング素子が必要となる㈲

～ （12） 。そのため、ZCS方式では電流のピーク値が高くなるためパワー半導体デ

バイスの導通損失が増大することとなり、またZVS方式でもパワー半導体デバ

イスのオン抵抗が耐圧の2．5乗に比例するため、高耐圧デバイスでもやはり導通

損失増大の問題が生じる。そこで、補助スイッチを設け電圧を一定値にクランプ

する方式も報告されているが、部品点数の増大に伴う損失増加もあり決定的な方

法とはなっていないのが現状である（13）。パワー半導体デバイスのオン抵抗につ

いては、既にオン抵抗が極端に低い第四世代IGBT、バイポーラモードSIT、

MCTなどが開発され、ソフトスイッチング動作時においてもパワー半導体デバ

イスの導通損失を低減させることが可能になっており、この問題も徐々に解決さ

れると思われる。

　また、高機能制御・駆動・周辺関連技術の発展はIC技術の進歩によって、以

前のアナログ制御がデジタル制御化されるようになり、また高周波トランスの特

性を支えるフェライトコアなどの磁性材料も改善され、大幅な回路構成の簡略化、

高速制御性能と信頼性の向上をもたらした。更に、計算機援用シミュレーション
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技術の発展により、設計段階で詳細な動作特性や各種特性評価の把握ができるよ

うになった。このような技術基盤iの発展の背景によって、電力変換回路設備は1

0年前の約1／10に小形化され、現在、高周波パワーエレクトロニクスは一・般

産業をはじめとして電力系統、エネルギー応用、交通・輸送、通信・情報、航空、

宇宙、医療、バイオテクノロジーさらに身近な家電民生や産業民生を対象とする

幅広い応用分野に浸透し、より新しい分野への広がりをみせている。

　高周波パワーエレクトロニクスの重要な一・端を任う出力周波数の高周波化技術

としての高周波インバータ技術は、パワー半導体デバイスを用いて周期的かつ高

速スイッチングモード制御を行うことにより、直流エネルギーを数十kHzから

数MHzの高周波交流エネルギーに変換制御することを目的とした、強電半導体

電子回路またはシステムの総称と定義されている。これは主に各種誘導加熱機器、

照明機器、超音波機器、放送機器、医療機器、オゾン発生などの環境改善機器等

に広く応用されているが、それらの応用分野の中で最も長い歴史をもち、また幅

広く各方面に利用されているのが誘導加熱技術である（14）。

　現在、誘導加熱関連技術は古くて新しい技術として基幹産業の中で重要な要素

技術になっており、鉄鋼、機械、自動車、化学、エレクトロニクス、家電民生な

どの主要な産業の進歩と共に金属の溶解、熱加工、熱処理および液体／気体の動

流体加熱から食品加工用に至る応用を軸として展望を遂げ、更に新しい分野への

広がりをみせている（15）（16）。

　本研究は、冒頭で述べた技術基盤を背景に誘導加熱用高周波インバータと高周

波スイッチングモードDC－DCコンバータの特性評価と回路設計を新形パワー

半導体デバイス対応のもとで、実用的な見地から進めたものである。本論文で取

り扱っている誘導加熱用高周波インバータとDC－DCコンバータは、試作実験

結果と計算機援用シミュレーション結果でもって特性評価を実証し、またパワー

半導体デバイスとして静電誘導デバイスの中で、特に高出力・高速スイッチング

特性に優れている静電誘導トランジスタ（Static　Induction　Transistor：以下、

SITと略称）を用い、共振形ソフトスイッチングトポロジーの優れた特性を十

分に活かすことを研究目的としている。本研究で得られた結果は、新形パワー半
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導体デバイス対応のもとで誘導加熱応用のみならず幅広い負荷系にも対応でき、

今後展開される高出力・高効率高周波インバータの設計・開発に寄与、貢献する

ところが大であり、新しい指針が期待できる。このような観点から本研究は、次

の各章にとりまとめられている。

　第1章では、本研究の技術背景、高周波パワーエレクトロニクスを支える技術

基盤、研究の目的と意義および研究内容の概要についてまとめている。

　第2章では、筆者がSITを用いた実用装置として1983年に開発した誘導

溶解用高周波インバータを取り上げている。これは、溶解炉を含む負荷回路が直

列共振回路で構成されたフルブリッジ電圧形高周波インバータであり、最大動作

周波数100kHz、最大出力電力12kW、溶解金属量が最大で8kgとなっ

ている。本装置が開発される以前の高周波インバータは、使用するパワー半導体

デバイスの特性から電流形が主流になっていたが、自己消弧形デバイスであるS

ITを用いることで電圧形高周波インバータも容易に実現できるようになり、本

装置の開発によってその後の電圧形インバータと電流形インバータの特性比較の

議論に貴重な基礎的データを提供したものとなっている。

　本章では、最初に本研究で用いているSIデバイスについての分類と適用領域

を示し、パワーエレクトロニクス分野でのSIデバイスの有用性を述べ、次に研

究対象である誘導加熱応用についての技術的変遷から、開発した誘導溶解用高周

波インバータの位置づけを行っている。開発した高周波インバータについては、

回路構成、駆動回路、変換回路、誘導炉を含む負荷回路および回路設計と実際の

動作状況を述べ、その動作特性を実用的な観点から検討、考察している。また、

SIT電圧形高周波インバータの基本設計データを得るため定常動作解析を行い、

設計段階で必要となる回路各部の電圧、電流値の算定式を電圧形インバータ特有

のデットタイムを考慮した形で提示している。次に、誘導溶解用に特別に設計し

たフェライトリングコアを用いた同軸形構造の高周波出力トランスについて、設

計方法と特性を詳しく説明している。更に、装置の総合評価から最大出力電力12

kW時において、SITの変換効率が93．9（％）であることを示し、動作の

安定性、信頼性の観点から実用性の高い装置であることも述べている。
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　第3章では、SIデバイスやパワーMOSFET、　IGBT、MCTといった

パワー半導体デバイスが効果的に応用できる、定周波電圧制御機能をもつ逆阻止

形、逆導通形二種類の誘導加熱用ZCS高周波インバータを提示している。これ

は、従来の電圧形直列共振ハーフブリッジインバータのスイッチングデバイス部

に、LC回路で構成された二端子部分共振ZCSユニットを組み入れた回路トポ

ロジーに基づく高周波インバータであり、ターンオン時、夕一ンオフ時のスイッ

チング損失を大幅に低減できるという特徴がある。また、定周波電圧制御時およ

びZCS動作のもとでもスイッチングデバイスの電圧責務を軽減でき、更に群間

移相差による電流ベクトル制御により、出力電力も広範囲に調整できる方式とな

っている。

　本文では、提案した高周波インバータの動作原理ならびに特徴について述べ、

試作実験結果と理論解析結果でもってその正当性を明らかにしている。また、誘

導加熱用の並列共振タンク負荷回路をもつ逆阻止形ZCS高周波インバータにつ

いて詳細な計算機援用特性解析を行い、開ループ定常特性としての周波数特性と

負荷特性とを普遍性のある形で定量的に図説評価し、得られた各種特性図表をも

とに具体的な設計アプローチを示し、実用的な回路設計数値例も示している。

　次に、バイポーラモードSIT（以下、BSITと略称）を用いた逆阻止形Z

CS高周波インバータによる実測波形と電力変換効率特性を示し、ZCS動作特

有のピーク値の高い共振電流に対しても、オン抵抗の極めて低いBSITを用い

ることで高い変換効率が得られ、誘導加熱用高周波インバータとして十分実用に

供し得ることも示している。更に、本高周波インバータを種々の負荷系にも対応

できるように、加熱コイルを含む負荷回路に複合共振回路の概念を導入した逆導

通形ZCS高周波インバータを提示し、アルミニウム鍋の誘導加熱を目的とした

電磁炊飯器の開発も検討している。その実験結果より、複合共振負荷回路の導入

の有効性とアルミニウム鍋用の電磁調理器の実現の可能性を述べ、また加熱に必

要な具体的な電流値も示している。

　第4章では、小型軽量化、低コスト化、高効率化が図れる最も簡単な一石逆導

通構i造のPFM方式ZCS高周波電流共振形インバータを取りあげ、小容量誘導
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加熱応用負荷を想定した場合の特性評価について述べている。SIデバイスのよ

うに高耐圧・大電流が取り扱え、しかも高速スイッチング特性に優れているパワ

ー 半導体デバイスは、一石形構成の高周波インバータであってもコストパフォー

マンスの面からも極力簡単な回路構成のものへの導入も注目されている。そのた

め、この高周波インバータはBsIT、sIサイリスタをはじめIGBT、Bi

－ MOSGTOサイリスタ、A－SCR、　GATTといったパワー半導体デバイ

スが効果的に導入できる方式となっている。既に、一石逆導通デバイスを用いた

電流共振／電圧共振形高周波インバータの研究開発／実用化報告が一部なされて

おり、これらの回路方式、制御方式の報告例もみられる。なかでもMapham

氏の提案による一石形ZCS高周波インバータは、実用上重要な回路方式の一つ

であると指摘されているが、これに関してこれまで設計前段階で要求される十分

な特性評価データ、並びに実用回路的な設計法が普遍性のある形で提示されてい

ない。

　本章では、Mapham氏の提案による安定度、信頼性の高いZCS方式一石

逆導通電流共振形高周波インバータをベースに、誘導加熱応用を想定した場合の

詳細な計算機援用解析を行い、汎用性のある形で開ループ各種特性を図説評価し、

得られた特性曲線を用いて提案回路の実用的な設計アプローチを示し、具体的な

回路設計数値例を求めている。また、バイポーラモードパワー半導体デバイスを

用いた場合のテール電流過渡損失を軽減できる、ZCSパラメータ領域を回路パ

ラメータと制御変数との関係を用いて定量的に図説している。

　第5章では、ZVS電圧部分共振形の回路トポロジーで動作する簡単な構成で

効率が高く、省部品化できるシングルエンデット高周波共振形フォワードDC－

DCコンバータについて述べている。これは、回路を構成する高周波出力トラン

スの寄生漏洩インダクタンスや回路中に含まれる寄生容量を共振回路要素の一部

として積極的に用いることで、ソフトスイッチング動作によって得られる利点の

他に省部品化と高周波化が可能になるという特徴をもつ。

　本章では、提案したシングルエンデット高周波電圧部分共振形フォワードDC

－ DCコンバータを解析の対象とし、寄生漏洩インダクタンスを含む高周波トラ
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1章　緒論

ンスモデル、平滑回路モデルならびにZVS検出による自制ループを考慮した計

算機援用による詳細な定常シミュレーション解析を行い、各種定常動作特性を正

規化回路パラメータ、正規化制御変数を導入して汎用性のある形で図説評価し、

具体的な回路設計アプローチも提示している。また、一石構成でありながらフォ

ワード、フライバック両特性を持つため、ほぼ線形の広い昇降圧特性が得られる

ことを示し、従来一般的に明らかにされていなかったZVS動作できる安定動作

領域などの各種特性も定量的に明らかにしている。次に、シングルエンデット高

周波電圧部分共振形フォワードDC－DCコンバータの電力変換部を構…成してい

るインバータ部を、1MHz誘導加熱用高周波インバータに適用した場合の結果

についても実用的な見地から評価、検討している。更に、ZVS動作で問題とな

るスイッチングデバイスの苛酷な電圧責務を軽減し、同時に出力電力を増大させ

る方法としてスイッチングデバイスの直列接続法を提示し、その結果についても

述べている。

　第6章では、本研究で得られた研究成果を総括し、今後の研究課題、技術動向

と展開について言及している。
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第2章　誘導溶解用高周波インバータ

2．　1　緒　言

　SITを用いた実用装置として、出力周波数100kHzにおいて最大出力電

力が12kW、最大で8kgの金属（鉄）の溶解が可能である高周波インバータ

の開発を行った（17）。装置の構成は変換回路に電圧形フルブリッジ方式を採用し、

負荷回路とは特別に設計した高周波トランスで結合している。その結果、変換効

率、動作の安定性の観点より満足できる金属溶解用高周波インバータの開発に成

功した（18）。本装置は1983年に完成し、パワー半導体デバイスを用いた電圧

形高周波インバータとして注目された。それまで100kHz領域の高出力高周

波インバータのデバイスは電子管が用いられており、また低周波高出力装置では

バイポーラトランジスタ、SCR、GTOが主に利用されていた。そのため、使

用するデバイスの特性から負荷回路に並列共振回路を用いたものが多く、電流形

インバータが主流になっていた。そのような背景の中で、負荷回路に直列共振回

路を用いた電圧形高周波インバータの開発は、デバイスの特性を十分に活用でき

ることに加え、負荷回路の特性から電圧形の方が電流形に比べ有利になる場合も

あって注目され、その後の電圧形高出力高周波インバータの開発に基礎的なデー

タを作り上げた貴重なものとなっている（19）。

　本章では、最初にパワー半導体デバイスとして用いたSIデバイスの分類と適

用領域について説明し、SIデバイスのパワーエレクトロニクス分野での重要性

を示し、また研究対象である誘導加熱について技術的変遷を述べ、開発した高周

波インバータの有用性と位置づけを行っている。次に、開発した装置の回路構成、

回路設計および実際の動作状況を詳細に述べ、その動作特性を実用の観点より検

討、考察している。更に、SIT電圧形高周波インバータの基本設計データを得

るため、このインバータの定常動作解析を行い、設計段階で必要となる回路中の

代表的な電圧、電流値の算定式を電圧形インバータ特有のデットタイムを考慮し
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2章　誘導溶解用高周波インバータ

た形で提示し、その結果を開発した高周波インバータに適用して金属溶解時の誘

導炉の実効抵抗などについても考察している（2°）。

2．　2　装置の概要

表2。1　誘導溶解用高周波インバータの定格

最大直流電力 13．5kW（450V／30A）
最大出力電力 12kW
最大溶解量（鉄） 8kg
最大動作周波数 100kHz

駆動回路部
　　　変換部

（電圧形フルブリッジ）

制御部

負荷部

図2．　1　誘導溶解用高周波インバータの構成図

　表2，　1に開発した装置の定格を示す。本装置の最大直流入力電力は　13．5

kW（450V、30A）と定め、誘導炉の金属8kgが約1500°Cで溶解
され、出湯直前の段階で最大出力電力12kWが得られるようになっている。図

2．　1に装置全体の構成図を示す。本装置は、SITを2個並列接続して合計8

個用いて構成されている電圧形フルブリッ？方式の変換部・誘導炉のインダクタ

ンス成分と共振用コンデンサとで直列共振回路を形成している負荷部、SITの

駆動回路部、周波数自動追尾と過電流保護回路からなる制御部で構成されている。
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2．　2　装置の概要

変換部と負荷部とは、誘導溶解用に特別に設計したフェライトリングコアを用い

た同軸形構造の高周波出力トランスによって結合している（2D。

2．3　静電誘導（SI）デバイス

　本研究で取り扱う各種高周波インバータのパワー半導体デバイスは、SIデバ

イスの中でも特にSITをを対象にしたものである。そこで本節ではSIデバイ

スの開発の背景、SIデバイスの分類とパワーエレクトロニクス分野での適用領

域、およびSIデバイスの中でのSITの位置づけなどについて述べる。

　SIデバイスは動作原理，基本的構造，および周波数特性より、数十kHzか

ら数MHzまでの周波数範囲において大電力が取り扱えるパワー半導体デバイス

であり、SIトランジスタ（SIT）とSIサイリスタ（SIThy）の二種類

のグループに分類される（22）～（24）。SITは20kHz～数MHzの高、中出力

用装置に、またSIサイリスタは100kHz以下の高出力用に使用され、両デ

バイスとも大電力領域において高速スイッチング、高効率が達成できるという特

徴をもつため、工業用パワー半導体デバイスとして誘導加熱用高周波インバータ

をはじめ、DC－DCコンバータ、UPS、　レーザ電源、照明用電源などに幅広

く応用されている（25）。

　近年、SITは上記応用分野における利用のみならず堅牢性と安定性が注目さ

れ、高周波SITが100kW中波用ラジオ放送機や人工衛星搭載用電力変換装

置などに利用されるに至っており、また超高周波SITは13．5MHz領域で

の高効率スイッチング動作の実現に向けて研究が進められている（26）。更に、従

来形のSITに比べオン抵抗と入力容量が約半分に低減された第2世代SITも

出現している。
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2章　誘導溶解用高周波インバータ

2。　3．　1　静電誘導（SI）デバイスの適用領域

　SIデバイスが開発される以前、パワー半導体デバイスとしてはバイポーラト

ランジスタ（BPT）、サイリスタ、GTO、パワーMOSFETなどが主流で

あり、低周波高出力用にBPT、サイリスタ、GTO、高周波低出力用にパワー

MOSFETが広く使用されていた。しかし、それらのデバイスの電気的特性

（定格電圧・電流、スイッチング速度など）はユーザの要求を満足させるには不

十分であり、半導体デバイスによる100kHz以上の高周波／高出力電力変換

装置の実現は、デバイスの特性から出力電力に制約が生じる場合が多かった。当

時、　100kHz領域ではパワーMOSFETが広く使用されていたが定格電圧

が低く、取り扱える電力も1素子当たり数十W程度であった。そのため高出力装

置では使用するパワーMOSFETの個数が多くなり、装置の保守などに問題が

生じ高出力装置の実現は不可能に近かった。また、400～500kHzの領域

での高出力電力変換装置には、特性上から使用できるパワー半導体デバイスが存

在せず電子管が広く使用されていた。電子管は、機械的強度が弱く寿命もあるこ

とに加え動作電圧が高く危険であり、また絶縁上の問題から装置が大型化し、変

換効率もパワー半導体デバイスを用いたものが90～95（％）であるのに対し

70（％）以下という欠点がある。

　このような背景から、高周波領域において高出力が取り扱えるパワー半導体デ

バイスの開発が各方面から望まれていた。1980年以降、IC製造の微細加工

技術の進歩によってパワー半導体デバイスの開発・研究が加速され、SIデバイ

スをはじめとする各種パワー半導体デバイスの特性改善も急速に進み、また複数

のデバイスの特徴を活かしたIGBT、MCTなどの複合パワー半導体デバイス

も開発されるに至った。そのため、現在では数十kHz～数MHzの領域で動作

する電力変換装置のスイッチングデバイスは、殆ど半導体化されたものになって

いる。

　図2．　2にSIデバイスの分類を示す。SIデバイスは電気的特性上の分類か

ら、ゲートが零電圧のときのドレイン電流の特性によって、零電圧時に電流の流
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2．　3　SIデバイス

れるノーマリオン形と電流が流れないノーマリオフ形とに区別される。　SIデバ

イスは最初、出力特性がノーマリオンのものだけが製造されたが、保護制御の容

易なノーマリオフ形への要求も高まり、現在ではSIT、SIサイリスタ共にノ

ー マリオン、ノーマリオフ特性をもつものがあり、実用装置に広く用いられてい

る。また、ユニポーラモードノーマリオン形SITは超高周波、高周波、中間周

波用と三種類に分類され、主に高周波、中間周波数対応のものが最も広く使用さ

SI
デバイス

SI
トランジスタ

（SIT）

SI
サイリスタ

（SIThy）

　　　　　　　　　超高周波SIT
　　　　　　　　　　（1MHz～10MHz）

ユニポーラモード　　　高周波SIT

ノーマリオン形　　　　（400kHz～2MHz）
　　　　　　　　　　（1000V／30A）

　　　　　　　　　中間周波数SIT
　　　　　　　　　　（30kHz～400kHz）
　　　　　　　　　　（2200V／120A）

バイポーラモード

ノーマリオフ形

（10kHz～100kHz）
（300V／600A、600V／100A）
＊極めてオン抵抗が低い

＊大電流動作が可能

高出力用

ノーマリオン形

（10kHz～100KHz）
（4500V／200A）
＊高出力用

中出力用

ノーマリオフ形

（1000V／5A、　500V／15A、　1200V／50A）

（50kHz～250kHz）
＊高周波動作用

＊極めてオン抵抗が低い

MOS構造ノーマリオフ形

（1800V／200A）
＊高出力用

＊低駆動電力

図2．　2　SIデバイスの分類

12



2章　誘導溶解用高周波インバータ

れており、超高周波SITは現在試作品が出ているもののまだ開発途中である。

バイポーラモードノーマリオフ形であるBSITは、動作電圧がパワー半導体デ

バイス用としては低いが、大電流領域においても極めて低いオン抵抗を示すため、

バッテリー駆動用の機器など比較的低電圧用の特定用途向け装置に期待がもたれ

ている。SIサイリスタはSITより低周波の領域で用いられ、SIデバイスの

中では最も高出力デバイスであり、各種インバータなどの高出力装置に広く応用

され、また中出力用は高周波動作と低オン抵抗特性が注目され、照明用やUPS

などの機器に利用されている（25）。

　図2．3（a）　（b）にパワーエレクトロニクスの分野で用いられている代表

的なパワー半導体デバイスを電圧、電流、周波数別に分類した適用領域を示す。

同図（a）は、SIデバイス以外の代表的なデバイスであるパワーMOSFET、

1・bナゴ・

周波数（Hz）

10k　電流（A）

　　　　SIデバイス以外の適用領域

電圧（kV）

図2．3（a）　代表的なパワー半導体デバイスの適用領域
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2．　3　SIデバイス

1k　電流（A）

周波数（Hzl

冗i・・Tl｝
Slサイリスタ

”電圧（kV）

SIデバイスの適用領域

図2．3（b）　代表的なパワー半導体デバイスの適用領域

IGBT、BPT、GTOについて、同図（b）はSIデバイスについて示した

ものである。同図（b）より、SIデバイスは図（a）で示したパワー半導体デ

バイスの高周波領域を殆ど占めていることがわかる。

　表2．2に代表的なノーマリオン形SITの定格（条件：周囲温度Ta・25°C）

を示す。誘導溶解用高周波インバータに用いたSITは、2SK183である。
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2章　誘導溶解用高周波インバータ

表2，　2　代表的なSITの絶対最大定格と電気的特性

　　　　　　　絶対最大定格（Ta＝25°C）
項　　　　目 記　　　号 条　　　件 2SKI82 2SKI83 2SKI83H 2SKI83V’

ス　ト　レ　ー　ジ　温　度 T5t8
一 50～十150℃

ジャンクジョン温度 Ti 十150℃

ゲート・ソース問電圧 VGs◎ 70V

ゲート・ドレイン問電圧 VGDO 600V 800V 1200V 1500V

ゲ　　ー　　ト　　電　　流 lG lA

ド　レ　イ　　ン　電　流 ［D 丁c＝25℃ 60A

全　　　　　損　　　　　失 PT Tc＝25℃ 1000W

電気的特性（Ta＝25°C）
項　　　　目 記　　　号 条　　　件 2SKI82 2SKI83 2SKI83H 2SKI83V

ゲート・ソース問降伏電圧 V｛8mGso ！G＝0．lmA 70V　min

ゲ　ー　ト　漏　れ　電　流 lGSS VGS＝－40V 100μAmax

オフ時ドレイン漏れ電流 lo‘。ffl VGS＝－50V 100μAmax

ド　レ　イ　　ン　電　流 iDSS
VG5＝O

VDS＝10V
18A事 10A串 7A・ 6A寧

ゲート・ソース間オフ電圧 VGSI。サf）
VDS＝300V

b＝lmA
20V・ i5V吻

ゲート・ドレイン間降伏電圧 V⊂8mGpo lD＝0．lmA
600V

min

800V

min

1200V

min

1500V

min

ドレイン・ソース間電圧 VDsx lD＝lmA
600V

min

800V

min

1200V

min

1500V

min

電　　圧　　増　　幅　　率 Av
VGS＝－20V

iD＝0，1A
15寧 20・

入　　　力　　　容　　　量 Ciss
V＝10V

f＝IMHz
8000pF電

遮　　断　　周　　波　　数 fT
V＝20V

lD＝2A
10MHz零

ドレイン・ソース間オン抵抗 ron

VG3＝O

ID＝2A
O，5Ω串 1，0Ω・ 1．3Ω膨 1。5Ωゆ

ドレイン・ソース問オフ抵抗 rOff

VDS＝300V

VGS＝－50V
lMΩmin

夕　一　ン　オ　ン　時　間 t。n 250ns章

夕　一　ン　オ　フ　時　間 t。ff 300ns事

Tc：ケース温度
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2．　3　SIデバイス

2．3．　2　静電誘導トランジスタ（SIT）の駆動回路

　本節では、本研究で使用しているSITの駆動回路について述べる。図2．4

に示したノーマリオン形SITである2SK183の出力特性は、飽和、活性、

遮断領域に分けられドレイン電流がゲート・ソース間電圧値によって制御できる。

同図より活性領域に動作点を選べば、正弦波信号の増幅も可能であるが、パワー

エレクトロニクスの分野で使用する場合、変換効率を高くする目的からスイッチ

ングデバイスとして用いるのが一般的である。ノーマリオン形SITは電圧制御

素子であるため入力インピーダンスが高く、そのため駆動電力が低い。　しかし、

数百kHz以上の高周波領域では半導体デバイス特有の入力容量のため、周波数

が高くなるに伴って入力インピーダンスが低下し、その結果駆動電力が増加する。

そこで、駆動回路は動作周波数帯に応じて設計する必要ある。本節でSITの使用

に有用となる動作周波数数十kHzから2MHzまでに対応できる駆動回路を示

す。

　　　　　　　　　　　飽和領域

　4

毛3

是

貿2

Σ

二L1

VGS＝OV
　　　　　　　活性領域　一5V
A　　　－10V
　　　　　　　　　－20V

一30V

7遮断領域
0
　　　100　　200　　300　400　　500
　　ドレイン゜ソース間電圧Vbs（V）

　　図2．4　SITの出力特性
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図2．　5 動作周波数に対応した駆動回路
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2．　3　SIデバイス

　図2．5に20kHz～2MHzの周波数に対応できる、四種類の駆動回路を

示す。同図（a）は20～200kHz、（b）、（c）は200kHz～1MHz、

（d）は700kHz～2MHzの周波数に対応できるようになっており、これ

らは入力信号が零になった場合でも出力電圧が自動的に一40Vになり、ノーマ

リオン形SITを瞬時にオフ状態にして短絡による破損から保護するようになっ

ている（27＞（28）。従って、この四種類の駆動回路から動作周波数に応じて最適な

ものを選ぶことができる。図2．6は、図2，5に示した各駆動回路によって得

られた駆動電圧波形であり、高周波になるほどSITの入力容量の影響が出てい

ることがわかる。

　SITは図2．4の出力特性から明らかなように、ゲート・ソース間がOV、

あるいは開放時において出力側のドレイン・ソース間が短絡状態（オン状態）と

なる。一方、ゲート・ソース間電圧として、例えば一40Vのを印加するとドレ

イン・ソース間は開放状態（オフ状態）となる。従って、SITをスイッチング

素子として用いる場合、原理的には0～－40Vの矩形電圧波形を用いればよい

0

0

　　（a）100kHz動作
20V／div，2μs／div

0

　　（b）400kHz動作
20V／div，0．5μs／div

　　　　　　　　　　　　　　　　　　（d）2M｝｛z動作
　　　　　　　　　　　　　　　20V／div，0．2μs／div
　　　（c）1MHz動作
10V／div，0．2μs／div

　　　　　　　図2．　6　駆動電圧波形
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2章　誘導溶解用高周波インバータ

が、実用上はSITのオン抵抗による導通損失を極力減少させるため、OVより

若干高い正電圧である＋5Vを印加してオン状態にすることが望ましい。＋5V

の正電圧を用いてスイッチング動作を行わせることで、オン抵抗はOVの場合に

比べ約4割減少し、オン抵抗による導通損失を抑えることができる。そのため、

図2．5で示した駆動回路の出力波形は＋5～－40Vの矩形波が出力されるよ

うになっており、＋5VでSITをオン状態にしている。しかし、＋5～－40

Vの矩形波電圧をSITに印加しても、SITのゲート・ソース間はダイオード

の順方向特性をもつため、0～－40Vの矩形波が観測されることになる（図2．

6参照）。

　従って、＋5VによってSITにゲート電流が流れ込むことになるので、ゲー

ト電流を許容値に抑えるために、ゲート抵抗とスピードアップコンデンサを並列

にしたものをSITのゲート端子に接続する必要がある（図2．5の各々の駆動

回路ではゲート抵抗として10Ω、スピードアップコンデンサとして0．　1μF

を使用）。

2．4　誘導加熱

　本節では、研究対象である誘導加熱の特徴、技術的変遷などについて述べ、開

発した誘導溶解用高周波インバータの開発の背景と位置づけを行う。

　電磁誘導現象を利用した誘導加熱は、ワークコイルに高周波電流を供給し、コ

イル内に設置された金属内の磁界を変化させることにより、その表面に誘導電流

（渦電流）を発生させ、ジュール熱でその金属を加熱するものである。この現象

は1831年ファラデーによって発見され、1864年にマックスウェルにより

数式化されたことで原理が理論的に解析され、確立された工業技術分野の一つに

なった。現在、誘導加熱技術は基幹産業の中で重要な要素技術になっており鉄鋼、

機械、自動車、化学、エレクトロニクス、家電民生などの主要な産業分野におい

て金属の溶解、熱加工、熱処理および気体／液体の動流体加熱から食品加工用に
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2．　4　誘導加熱

至るまで利用範囲が拡大し、更に新しい分野への広がりをみせている（15）（16）。

　近年、特にオイルショック以降、誘導加熱は省エネルギー化の高まりとエレク

トロニクス技術の発展、また製品の多様化と品質向上に伴う装置の自動化、高速

化、低コスト化、温度制御の容易性、更にクリーンエネルギーによる作業環境の

改善、安全性などの特徴から急速な進歩を遂げ、多数の新技術が開発され、今後

も新たな技術開発が期待されている。

2．4．　1　特徴

　誘導加熱は、他の熱源と比べ優れた特徴があり広範囲な用途に対応しており、

主な特徴は次のとおりである（14）。

（1）直接加熱でありながら導通の接点がないため、接触による被加熱物への影

響がなく、クリーンで熱損失が小さく熱効率の高い加熱ができる。また、炎の発

生がないため安全で清潔な加熱ができ、燃料コストの低減が可能である。

（2）表皮効果による表面加熱を利用するため、適切な加熱コイルを用いること

で高周波表面焼入れのように必要な部分への省エネルギー加熱が可能である。

（3）被加熱物の単位面積に供給されるエネルギー密度が高いため、短時間の加

熱で高温にすることができ、そのため急速加熱・溶解が可能である。これを利用

することにより、工場スペースの有効利用・縮小が可能となる。

（4）電気加熱装置であるため計算機制御を導入し易く、制御性が良好。そのた

め、安全性と高い制御性から高真空装置用の加熱装置として最適である。

（5）動作周波数の値によって、被加熱物に発生する渦電流の浸透の深さを制御

することができるため、金属の局部加熱、表面焼入れなどから均一加熱に至るま

で幅広い加熱方法が利用でき、熱加工の自由度がある。

（6）金属溶解などの場合、電磁力によって溶湯を自動的に撹搾することができ

るので有利である。

　このような特徴を基本にして図2．7に示すように誘導加熱の応用が広く各方

面で展開し、最近では新素材開発産業でも製品の高級化、高品質化を実現する手
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2章　誘導溶解用高周波インバータ

気体加熱
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図2．　7 誘導加熱応用の関連樹木図
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2．4　誘導加熱

段として誘導加熱装置が活発に導入される機運にあり、また他の電気加熱である

マイクロ波加熱、誘電加熱などとのハイブリッド化への進展も期待できる。今後、

誘導加熱技術はより高性能化、小形化、大容量化に加え高周波化も進みコストパ

フォーマンスのより高い要求に対応していくと思われる。

2．4．　2　技術的変遷

　誘導加熱装置が工業的に使用され始めてから約80年を経過するが、その歴史

的・技術的変遷を見ると誘導加熱装置の発展は、それを支えた誘導加熱用高周波

インバータの進歩と密接な関係がある。誘導加熱装置が国内で広く使用され始め

たのは、高度経済成長期の1960年代である。当時使用されていた誘導加熱装

置は、主にグレボー回路による商用周波電源、高周波電動発電機（一般にMGの

略称で呼ばれていた）、および真空管発振器の3種類であったが、近年のパワー

エレクトロニクスの応用技術開発はめざましく、その様相は一変した。

　1960年代のパワーエレクトロニクスは、サイリスタを中心とした技術開発

の時代であり、スイッチング周波数は数百Hz程度であった。　1970年代に入

るとサイリスタの高周波化、大容量化が進められ、70年代後半には電力用バイ

ポーラトランジスタ（BPT）、GTOなどの自己消弧形半導体デバイスが開発

され、スイッチング周波数は数kHz～数十kHzまで拡大した。更に、　198

0年代に入ると高周波パワー半導体デバイスとして新しくSIT、パワーMOS

FET、　IGBTが製品化され、そのスイッチング周波数は数十kHz～数百k

Hzまで飛躍した。また、80年代にはパワー半導体デバイスの開発と同時に、

制御技術においても従来のアナログ技術からデジタル技術へ移行が進み、高周波

スイッチング技術、制御技術が極めて急速に発展し、誘導加熱装置に対しても高

効率化、高性能化、小型軽量化などの改善に大きな影響を与えた。その結果、現

在では400kHz程度までの産業用誘導加熱装置は、パワー半導体デバイスに

よる高周波インバータ方式に完全にとって代わられることとなった（14）。　一方、

数百kHz以上の誘導加熱用電源としての真空管発振器は、パワー半導体デバイ
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2章　誘導溶解用高周波インバータ

スによるインバータ方式では、まだ弱点とされている高周波高出力装置の範囲で

根強い需要があるが、徐々に高周波インバータ方式が主流になりつつある傾向が

見受けられる。

表2．　3 誘導加熱用高周波インバータの変遷

年 産業用誘導加熱電源 パワー半導体デバイスの定格

・サイリスタ発明（200V／10A）

1960 ・ シリコンダイオード（1200V／200A）

MG方式
真空管発振器方式

グレボー回路方式 ・ サイリスタ（400V／150A）

1965

トリプラー方式 ・サイリスタ（2500V／500A）

1970 サイリスタ式HFインバータ ・ 高周波サイリスタ（1300V／400A／15μS）

・逆導通サイリスタ（2500V／400A）

・高周波GATT（1200V／400A／6μS）

1975 ・パワートランジスタ（500V／50A）

・ 大容量サイリスタ（4000V／2500A）

・GTOサイリスタ（2500V／1000A）

1980 サイリスタ式（10kHz／10kW） ・光サイリスタ（4000V／1500A）

SIT式（100kHz／12kの ・パワートランジスタ（500V／200A）

パワーHOSFET式（100kHz／10kW） ・パワーMOSFET（500V／15A）
パワートランジスタ式（10kHz／300kW） ・SIT（800V／60A）

サイリスタ式（3kHz／200kW）

1985 ・GTOサイリスタ（4500V／300A）

SIT式（100kHz／600kW） ・パワートランジスタ（1200V／800A）

〃　（200kHz／400kW） ・SIサイリスタ（1200V／300A）

〃　（400kHz／40kW） ・パワーMOSFET（500V／100A）
IGBT式（10kHz／400kW） ・IGBT（600V／100A）

1990 A一サイリスタ式（50kHz／150kW） ・ SIT（1200V／180A）

IGBT式（50kHz／200kW） ・ IGBT（1200V／400A）
ノ、° ワーHOSFET式（100kHz／400kW） ・SIT（1500V／180A）

〃　　（300kHz／30kW） ・BSIT（500V／200A，300V／600A）

〃　　（800kHz／30kW） ・パワーMOSFET（1000V／70A，500V／240A）

・サイリスタ（6000V／2500A）

・GTO（4500V／2000A）
・バイポ一ラトランジスタ（1000V／800A）

・IPM（1200V／600A）

1995 IGBT式（20kHz／1MW）
・IGBT（2000V／325A，1800V／800A）
・SIサイリスタ（4500V／200A，4000V／400A）
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2．4　誘導加熱

　今や誘導加熱用高周波インバータは、パワーエレクトロニクスの分野で重要な

位置を占めるようになっており、この傾向は今後一層強まると予想される。表2．

3に産業用誘導加熱用高周波インバータとパワー半導体デバイスとの変遷の概要

を示す（29）。同表より、パワー半導体デバイスの開発が誘導加熱用高周波インバ

ー タの開発に深く関係していることがわかる。また、筆者が1983年に開発し

たSIT方式（100kHz、12kW）が、その後の高周波インバータの開発

に基礎的なデータを提供し、産業用誘導加熱用高周波インバータ開発の中で重要

な位置を占めていることもわかる。

2．4．　3　最適動作周波数

　誘導加熱では周波数の選定は極めて重要であり、加熱効率や経済性に大きな影

響を与える。エネルギーを効率良く金属に吸収させるためには、被加熱物が小さ

いほど高い周波数が、一方被加熱物が大きい場合には低い周波数が必要となる。

表面焼入れの場合は、周波数を高くして電流浸透深さを浅くし、更に加熱時間を

短くすることによって表面に発熱部を集中させ、急速に冷却する必要がある。

　また、表面焼入れの場合と溶解や均一加熱を必要とする塑性加工前加熱の場合

とでは、最適周波数の選び方に相違がある。前者は焼入れの深さと電流の浸透深

さを考慮して周波数を選べばよいが、後者は吸収電力が最大となる周波数を選ぶ

必要がある。表2．4は、誘導加熱に用いられる周波数を用途別に示したものであ

る（3°）。同表より、10kg以下の金属溶解に適する周波数は2～500kHz

となるので、使用するSITの高周波特性、駆動特性および高周波出力トランス

用のフェライトコアなどの特性を総合的に判断し、開発した高周波インバータの

最高動作周波数を100kHzとしている。
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　　　　　　　　　　　　　　2章　誘導溶解用高周波インバータ

表2．4　誘導加熱用途別使用周波数

用　途

　周波数（Hz）

仕　様
102　　103
卜　5　1

　104
5　1

　105
5　1　5　i

106
　　5

107
1　5

108
1

l　　　　l 3 1　　　　：
溶　　解 約10kg以下

約10kg～100kg
　l　　　　lI
－ i　　l

　　　　；
一十　　　　■

l　　　　l
l　　　　lI　　　　　　　　　　　　　　I

l　　　　l 1　　　　：
歪とり焼鈍 1　；　　　　　1 l　　　　l 1

I　　　　l
l　　　　l

i l　　　　l「　　　　1 i i

鍛　造
（鋼）

直径10φ以下
直径25φ
直径50φ

1　　　　：
1　　　　：

i　1
　　　：

一一「－　　　9

l　　　　l
：　il　　　　l

直径50φ以上 　　Il　　　　； l　　　　l 1
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2．　　5　　　馬区動［口］路

2．　5　誘導溶解用高周波インバータの駆動回路

　誘導溶解用高周波インバータの駆動回路は、最高動作周波数が100kHzと

いうことで、　2。　3．　2節で示した図2，　5　（a）の駆動回路を各々のSITに

装着し、合計8個用いている。この駆動回路は、過電流保護回路が動作して制御

部からの信号が零になった場合、出力電圧が自動的に一40Vになって、SIT

をオフ状態にできるようになっている。図2．8に駆動回路で実際に観測された

（a）開放時の

　出力波形
　　（正相）

（b）開放時の
　　　　　　0　出力波形
　　（逆相）

（c）ゲートにi接

　続した時のo

　出力波形
　　　（正相）

（d）ゲートにi接0

　続した時の
　出力波形
　　　（逆相）

（e）ゲート電流
0

　　20V／div、　1A／dlv、
　　2μs／div

図2．8　駆動電圧波形
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2章　誘導溶解用高周波インバータ

波形を示す。

　同図（a）　（b）は駆動回路1組より得られた、互いに逆位相の出力開放時

（ゲート開放）の波形を示し、　（c）（d）はそれらをSITのゲートに接続し

たときの波形である。　（a）　（b）の波形は＋5Vから一40Vの矩形波であり、

＋5VがSITのオン抵抗を減少させるために用いているオン電圧である。オン

電圧として＋5Vを用いても、SITのゲート・ソース間はダイオードの順方向

特性をもつので、SITを接続した場合＋5Vの部分は（c）　（d）のように0

（V）になる。　（e）はSITの入力容量のために流れるゲート電流（充電電流）

である。デットタイムはズイッチング時での同時オン状態を避け、また歪の少な

い出力電流を得ることができ、更に出力電力を低下させない値として0，5μs

に設定した。使用した駆動回路によるSIT1個当たりの駆動電力は、約4Wで

あった（31）。

2．　6　誘導溶解用高周波インバータの変換回路

　高周波インバータは、直流電源の入力エネルギーを任意の高周波エネルギーに

変換する強電電子回路、およびそのシステムの総称と定義されている。なかでも

直列又は並列共振を利用した高周波共振形インバータは、ソフトスイッチングに

よる変換効率の向上と電気的ストレスの軽減、EMI雑音レベルの低減が効果的

に図れるといった特徴があり、産業用のみならず家電・民生における誘導加熱、

照明用、超音波用、レーザー用、放送用、医療用などの分野で広く採用されてい

る（26）（32）～（36）。

　一般に高周波共振形インバータは直流入力側の電源形式、負荷回路形式、およ

び変換回路形式によるトポロジーによって分類される。電源形式による分類では

電圧形、電流形、電圧・電流源ハイブリッド形に分けられ、負荷回路形式からは

直列共振形、並列共振形、直並列共振形に分けられる。また、変換回路形式から

はシングルエンデット、プッシュプル、ハーフブリッジ、フルブリッジの4種類

一 27一



2．6　変換回路

に分けられる。

　大容量の誘導加熱用高周波インバータでは、電圧形・直列共振・フルブリッジ

方式、又は電流形・並列共振・フzレブリッジ方式のどちらかが採用されている。

両者とも特性には一長一短があり、採用にあたっては動作周波数、出力電力、負

荷形態、デバイスの定格などを考慮して決める必要がある。

　最近の高周波対応の自己消弧形デバイスは、逆耐圧がないことから誘導加熱用

高周波インバータの高周波大容量のものは、電圧形・フルブリッジ構成で整合ト

ランス結合の負荷系を含む直列共振タンクトポロジーが有利とされている。自己

消弧形デバイスであるSITは、高周波領域で大電力が扱えるという特徴をもつ

が逆耐圧はない。そこで、試作した周波数100kHz、最大出力12kWの誘

導溶解用高周波インバータは、以下に述べる理由から電圧形・直列共振・フルブ

リッジ方式を採用している。本節では電圧形、電流形の二種類について変換回路

の特徴、電圧責務、共振負荷回路、加熱特性、保護制御方法を比較して詳しく述

E

　　　　「

＝

　7　　　　　　　　　　　r7　　　「

　　　　一　　　←　Z　　　　覧

＝Co　←r

　　　　一

玉z

7　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　1

三　　　　　Z　　Ls　Cs　Rs

〆すσσ、→ト～～～・

玉

　「

　玉

　　　一
Z∫　弔
　　　r

1 7 「　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　1

（a）電圧形・直列共振負荷・フルブリッジ方式

　　　DCL

（b）電流形・並列共振負荷・フルブリッジ方式

図2．9　フルブリッジ高周波インバータの基本形
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2章　誘導溶解用高周波インバータ

べ、電圧形・直列共振負荷回路を採用するに至った理由を述べている。

　図2．　9に高周波インバータの基本形を示すが、　（a）は電圧形・直列共振負

荷・フルブリッジ方式、　（b）が電流形・並列共振負荷・フルブリッジ方式であ

る。電圧形では、直流電源に並列に大容量のコンデンサ（C。）が接続されるため、

負荷に加わる電圧は負荷インピーダンスに影響されることなく定電圧動作を行う。

また、負荷力率が1でない場合には、無効電流分の電流を環流するためのダイオ

ー ドがデバイスに逆並列に接続される（1）（2）（37）（38）。

　電流形では、直流電源に直列に大きな値のリアクトル（DCL）が接続される

ため、負荷に流れる電流ほ負荷インピーダンスに影響されることなく定電流動作

を行う。また、負荷力率が1でない場合には、無効電圧分がデバイスに逆電圧と

なって加わるため、逆耐圧のないデバイスではこの逆電圧からデバイスを保護す

るため、直列にダイオードを接続する。実用上、電圧形、電流形両方式とも変換

回路と負荷回路とは誘導加熱応用では、適当な高周波トランスを介して接続され

る。電圧形、電流形の特徴を述べると次のようになる。

2．　6。　1　電圧形の特徴

（1）通常、誘導加熱負荷は加熱コイルが原理的に数ターンであるため、インピ

ー ダンスが数十～数百mΩのものが多く、インバータの直流入力電圧が数百Vで

あれば潜在的に数百kWの電力が得られる。そのため低圧用デバイスの並列接続

によってシステムを実現できる点で実用性が高く、共振周波数近傍で負荷に極め

て大きな電流を注入することができる。

（2）一般に、変換回路と負荷回路とは高周波トランスを介して接続されるが、

必要な負荷電力を得るための電圧をトランスの二次側電圧とし、デバイスに適切

な電圧を一次側で自由に選定することができる。また、　トランスの漏洩インダク

タンス、配線インダクタンスなども単に共振用インダクタンスに加算して考える

ことができるため、設計の自由度が高い。更に、共振コンデンサの一部をトラン

スの一次側に分割配置することでトランスの偏磁を防ぐこともできる。
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2．　6　変換回路

（3）インバータの動作周波数が、負荷側の直列共振周波数より低い動作域では、

デバイスに並列に接続されているダイオードの逆回復時間特性により、電源短絡

モードが現れるので、　（インバータの動作周波数）≧（負荷回路の共振周波数）

の条件下で動作させる必要があるが、ターンオン時でのスイッチング損失はゼロ

電流スイッチング動作となるため零となる。また、ブリッジインバータではスイ

ッチの切換時に発生する上下アーム短絡を避けるため、一方のデバイスが確実に

オフしてから他方をオンさせるための余裕時間（デットタイム）が必要となる。

（4）動作時に逆電圧が発生しないので、逆耐圧のない最近の高周波対応の自己

消弧形デバイスの導入が容易である。

2．　6．　2　電流形の特長

（1）直流電源回路に大きなリアクトルがあるため、負荷側での短絡事故などに

対しては、事故電流の上昇率が小さく保護制御が電圧形に比べ容易である。

（2）ゼロ電圧スイッチングに近い動作を行わせることができるため、ターンオ

フ時での損失が少ない。

（3）配線に伴う残留インダクタンスのため、スイッチング時にサージ電圧が発

生し、特に装置容量が大きい場合や負荷回路のQを高く設計する場合などでは、

トランスを接続するとその残留インダクタンスが無視できない。

（4）定電流の連続性を保つため、スイッチの切換時には必ず同時オンとなる重

なり時間を設ける。

（5）逆電圧保護用のため、逆耐圧のないデバイスを用いる場合ダイオードを直

列に接続するが、高周波領域で用いる場合ダイオードの逆回復時間特性が問題と

なり、特に大容量、高速タイプのものは入手が難しい。

2．6．3　電圧責務

デバイスの電圧責務は、図2．9（a）で示した電圧形・直列共振負荷・フル
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2章　誘導溶解用高周波インバータ

ブリッジ方式の場合、直流電源に並列に大容量のコンデンサが接続されるため、

デバイスの最大電圧責務が理論上直流電源電圧値（E）を越えない。一方、

図2．9（b）で示した電流形・並列共振負荷・フルブリッジ方式では各々のデバ

イスに加わる最大電圧責務（刀SW。、．）は次のようになる（39）～（41）。すなわち、

　　Oswm。。＝（1＋K）QpRPId

　　　　　　＝畏1．（　πE1準K）＋…　（乙P）°°°°（2・1）

　Rd《Rpとすると

　　　　　　　　　　　　πE

　　　°s…≒2…（1Qp）　　　°…（2°2）

ただし、

　　　　　　　K－｝生1菱号i≡膨18鍔、P一器゜、

　　　　　　　ω・2－L，きP、ω2一ω・2一α2、

　　　　　　　Q・一ωぜ圭P、α一2Rピ，、

　　　　　　　R、：DCLの抵抗、　E，　1、：直流電源電圧、電流、

　誘導加熱では負荷回路のQpは20位と高くなるので、上式は

　　　　　　　ω≒ωo、　P≒1、

　　　　　　　　　　1＋exp（一π／2Qp）　　　　　　　K≒　　　　　　　　　　1－exp（一π／2Qp）

となり、（2，2）式より電流形インバータの”sw鵬xはQpの値にほとんど関係
なく

　　　　　　　　　　　　Z7　SWm、x≒1．57E　　　・・。・…　　。（2。　3）
となる。

　本装置のSITは2SK183を使用しているため、表2．2より連続的に印

加できるドレイン・ソース間電圧は、装置の信頼性と安全性を考慮すると400

～ 500Vとなる。そのため、本装置では最大電圧を450Vと決めている。従

って、インバータの直流電圧の最大値は電圧形・直列共振・フルブリッジ方式を
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2．　6　変換回路

採用する場合が450V、電流形・並列共振・フルブリッジ方式が287Vとな

るので、出力電カー定の条件のもとで両インバータを比較すると、電流形は電圧

形に比べゼロ電圧スイッチングによって、ターンオフ時での損失が少ないものの

動作電流が増加することになる。そのためデバイスでの導通損失が多くなり、効

率の低下につながるという欠点をもつことになるので、電圧責務は電圧形の方が

有利となる。

2．6．4　共振負荷回路

　次に共振負荷回路について検討する。図2，　10に図2，　9の共振負荷回路部

分を示すが、検討にあたり定格電圧・電流が同一のインバータ回路に直列共振負

荷及び並列共振負荷を接続した場合を考え、各々のQ及びインピーダンスは等し

いと仮定する。

Ls

　Rs

　　CS

τ
（a）

O
●

Cp

●
　O

（b）

Lp

Rp

o

　●

Cp　　L

●

　L≒Lp
OR≒Q，

（C）

R

　　　　　　　　　　　図2．10　共振負荷回路

同図（a）より

　　　　　Q・一ωR㍉s一ωC㍉R、、ω・－L’C、、

共振時のインピーダンス（Zs）はZs＝Rs

同図（b）を（c）のように変換するとL≒Lp、R≒Qp2Rpとなる。
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2章　誘導溶解用高周波インバータ

ただし、

Q・一ωR≒P一ωRL一ωC・R・Q・》・

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　Lp　共振時のインピーダンス（Zp）はZp＝R＝Qp2・Rp＝　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　CpRp

　仮定より

　　　　　Q・＝Qp＝Q、　　Zs＝Zpより

　　　　’Rs＝Q2Rp

　よって、

　　　　　Q・一畏1一㍑一段　　　　・…　（2・4）

　が成り立っ。

　一般に、高周波誘導加熱装置の共振回路のQは20～30と高く、そのため

（2．4）式よりZs＝Zpの条件下では並列共振回路のLp、Rpが直列共振

回路のLs、Rsに比べ非常に低い値となる（42）。特に、共振インダクタンスの

製作が難しく、高周波になるほど顕著になる。そこで、Lpの問題を次のように

して解決している。すなわち、実際にはLpをそれほど低くせず、100kHz

程度の高周波誘導負荷回路に用いる共振コンデンサ、共振インダクタンス、Qの

値は大体0．08（μF）、40（μH）、25程度となっている。従って、共振

時の並列共振負荷回路のインピーダンスはかなり高くなることになるので、高イ

ンピーダンスを低インピーダンスに変換する高周波整合トランスを介して、負荷

回路を接続する方式を採用している。

　高電圧・小電流の電子管方式インバータでは、出力特性より高インピーダンス

負荷が適することになり、並列共振負荷回路を整合トランスを介することなく接

続することが可能であるが、電子管に比べ低電圧、大電流のパワー半導体デバイ

スを用いる場合はインピーダンス変換用の整合トランスが必要となる。

　一方、直列共振負荷回路の場合、並列共振負荷回路とは逆に共振時のインピー

ダンスは低くなるので、低インピーダンスを高インピーダンスに変換する整合ト

ランスが必要となる。このように半導体デバイスを用いた高出力誘導加熱用高周

一 33一



2．6　変換回路

波インバータでは、電圧形・直列共振・フルブリッジ方式、電流形・並列共振・

フルブリッジ方式の両方式とも高周波整合トランスを用いることになる。電子管

方式の場合、並列共振負荷回路が整合トランスを使用せずに変換回路に直接接続

できるので有利といえるが、半導体デバイスを用いた高周波インバータにおいて

は、どちらの負荷回路方式が有利とはいちがいに言えないことになる。

　しかし、負荷回路の実装においては次のことがいえる。すなわち、直列共振負

荷回路方式は高周波整合トランスの漏洩インダクタンス、および2次側ストレイ

キャパシタンス、実装に伴う寄生インダクタンス、誘導加熱負荷回路のもつ寄生

回路パラメータを共振回路要素の一部として積極的に用いることができるので、

負荷回路の配線に対する配慮が容易となる。一方、並列共振負荷回路方式は実装

に伴う寄生インダクタンスのため、スイッチング時にサージ電圧が発生するとい

う問題があるため、寄生インダクタンスを極力小さくするような配慮が必要とな

り、特に高周波になる程、高周波整合トランスの漏れインダクタンスを無視でき

なくなるので、整合トランスの設計が重要な課題となる。従って、実装、設計に

おいては直列共振負荷回路が並列共振負荷回路より有利といえる。

2．　6．　5　加熱特性

　一般に金属の誘導加熱では、加熱前の被加熱物の実効抵抗（R、、Rp）は高く、

加熱の進行に伴って被加熱物の温度が上昇すると実効抵抗は除々に減少する。電

流形・並列共振方式の場合、　共振時のインピーダンス（Zp）はZp＝Lp／

（Cp・Rp）であり、加熱の進行と共にRpが下がることで、結果的にZpは

高くなる。そのため、直流電源電圧一定の条件下でインバータを動作させると、

スタート時Zpは低いので負荷に十分な電力を供給することができるが、被加熱

物の温度上昇に伴ってZpが高くなると供給電力は抑えられてくる。一方、電圧

形・直列共振方式の場合、被加熱物の温度上昇に伴って、共振インピーダンス

（Zs）が除々に下がるため、直流電源電圧一定の条件のもとでは供給電力は次

第に増加することになる。
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2章　誘導溶解用高周波インバータ

電流形

R

開始時　　　　　　加熱時間　　　　　　最終時

　　　図2．　11　加熱特性曲線

　図2．　11に両者の加熱特性曲線を示す。同図より電流形・並列共振方式はス

タート時に十分な電力を供給することができるので、短時間で加熱が終了するよ

うな金属の表面焼入れなどの用途に適する。一方、金属溶解のような応用ではス

タート時、誘導炉の予熱期間が必要であり、そのためスタート時に供給電力が比

較的低く抑えられ、その後加熱が進行するに伴って供給電力が徐々に増加し、出

湯直前に十分な電力を供給することができる電圧形・直列共振方式が適すること

になる。

2．　6．　6　保護制御

　誘導溶解用高周波インバータでは、金属溶解時での湯漏れなどによって加熱コ

イルが短絡した場合の保護が重要となる。電流形・並列共振形インバータでは、

負荷の変動にかかわらず常に定電流動作となるよう駆動波形に重なり角度を設け、

さらに直流電源回路に大きなリアクトル（DCL）を挿入している。そのため、

負荷短絡時の電流の上昇率がDCLによって小さく抑えられるため、保護制御が

比較的容易である。一方、電圧形・直列共振方式は負荷短絡時の過電流によって

デバイスを破損する危険が生じるので、電流形・並列共振方式に比べ高速で動作

する保護制御が必要になる。
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2．　6　変換回路

　以上のように電圧形・直列共振・フルブリッジ方式は電流形・並列共振・フル

ブリッジ方式に比べ、短絡保護制御が難しいという欠点があるものの、直流電源

電圧をスイッチングデバイスの定格値付近まで高く設定でき、その結果動作電流

を低く抑え導通損失を減少させることで、効率の向上が図れるという利点がある。

また、使用デバイスであるSITは逆耐圧がないこと、負荷回路の実装に伴う配

慮と出力トランスの設計が容易、さらに加熱特性が金属溶解に適するという条件

から100kHz、　12kW金属誘導溶解用高周波インバータは電圧形・直列共

振・フルブリッジ方式を採用することとした。

2．　7　電圧形・直列共振負荷フルブリッジ方式インバータの

　　　　　解析

　図2．　12に示した電圧形・直列共振負荷・フルブリッジ高周波インバータの

基本回路について定常動作解析を行う。解析はスイッチングデバイスS1～S4

を図2．13に示すデットタイム（td）をもつ波形で駆動し、次のような仮定

を設ける（43）（44）。

（1）スイッチングデバイス（S1～S4）、およびダイオード（DI～D4）は全

　　　て理想的とする。すなわち、スイッチングデバイスのスイッチング時間は

　　　無視し、順方向電圧降下および漏れ電流も零とする。

（2）出力トランス（T）は漏洩インダクタンスおよび損失が無く、理想トラン

　　　スとする。

（3）共振リアクトル（L）、共振コンデンサ（C）および配線における損失分

　　　と漂遊インダクダンス、漂遊キャパシタンスは無視する。

（4）亡dの期間中四pおよび砂sは零とする。

（5）直流電圧電源の内部抵抗は零とする。

（6）各電圧、電流の方向を図2．　12のように定める。
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2章　誘導溶解用高周波インバータ

E

図2．　12

　　　　Sl　　Dl　　　D3　　S3
　　　　　　　　　　　　　刀P
　　　　　　　　　Jp←Ll

　　　　S2D2／玩ID4S4
　　　　　　　　”C
　　　　　　　　　　　　　　　　　乙O
　　　　　　　　　　　f

電圧形・直列共振・フルブリッジ高周波インバータ回路

ト……オン＊←オフー到

S1、　S4の

駆動信号

ト←オフー＊オン到オフト←

S2、　S3の5

駆動信号 寡td tdl←

　　モード8モード1　モ＿ド1モードl

　　　　　　I【　　　HI　　　rv
Z・＝O　　　　　　ZI　　l／2　　　　　　Z2

　図2．　13　動作モード
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2．7　電圧形インバータの解析

　状態方程式をたてるに当たって、図2．13に示すように各モード1～IVを設

定する。従って、本インバータは四つの動作モードが周期的に順次切り換わる動

作特性をもち、またモード1～Hをまとめて動作様式1、モード皿、IVをまとめ

て動作様式Hと分けることができるので、実質上2つの動作様式を考えるだけで

よい。しかも、動作様式1は動作様式1と比較すると”pの極性が反転している

だけであり、解析にあたっては動作様式1だけを解けばよいことがわかる。
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2章　誘導溶解用高周波インバータ

2．　7．　1　回路状態方程式の標準形

表2。　5　正規化基準量および正規化特性パラメータと正規化状態変数

正基 時間基準量：T。＝1／f。
インピーダンス基準量：2～厄フす

規準 電圧基準量：E。

電流基準量・1－E。／猛7す

化量 電力基準量：P＝E。2／狐す

正評1 直列共振負荷抵抗：λ＝R／2Vτ7す

規価タ 出力制御周波数：μ＝2πf。～／「：7す

化パ 直列共振回路の共振尖鋭度：Qs＝V百「／2え≒1／2λ

特ラ

性メ

正状 正規化時間：z＝t／T。
規態 正規化出力電流：ゼ・，＊＝ゴ・，（t）／1

化変 正規化コンデンサ電圧：〃c，＊＝”c，（t）／E。

数 正規化出力電力：P♂＝Po（t）／P

主 f。：出力周波数、T。：出力周期、　f，：共振周波数、　PQ：出力電力、

E：直流入力電圧、E。＝E／n、　n：出力トランスの巻数比、

n＝N1／N2＝訂「、
要 N1、　N2：出力トランスの一次、二次巻数、

L1、　L2：出力トランスの一次、二次インダクタンス、

td：駆動電圧波形のデットタイム、”p：出力トランスの一次電圧、

記 〃，：出力トランスの二次電圧、∫・：出力トランスの一次電流、

∫。：出力トランスの二次電流、”・：コンデンサ電圧、

L：共振リアクトル、C：共振コンデンサ、　R：負荷抵抗、
号 T：出力トランス

　各動作モードにおける回路状態方程式の標準形は表2．　5の正規化基準量、正

規化特性評価パラメータ、正規化状態変数を用いて正規化表示することができ、

また各モードを表す正規化時間は図2，13で示すように表し、z1～1／2およ

びz、～1．oの範囲がデットタイム（t、）を示す。なお、動作様式1中のモード
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2．7　電圧形インバータの解析

1、Hにおける各状態変数には、下添字r（1またはH）を付けて区分する。以

上より状態変数としてZ。、刀・を導入すると動作様式1に対して次のようになる。

動作様式1

モード1（0≦z≦z1）

∴じ∴］一［一窒一∵】［1∴］＋［∵］

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　・　●　・　（2．　5）

モ＿ドH（z1≦z≦1．ン2）

∴　∵］－1∵一∵］［1∵］・…（2・6）

（2．5）、　（2．6）式をA、B、　C、　Dを未知数として解くと次のようにな

る。

の、1＊＝e｝2γz（Asinβz＋Bcosβz）＋1　　　　・…　　　（2．　7）

Z。1＊＝－2λe－2γz（Asinβz＋Bcosβz）

　　　＋2伊e－2・z（Acosβz－Bsinβz）　…　　　（2．　8）

刀c皿＊＝e－2γz（Csinβz＋Dcosβz）　　　　　　・…　　（2．　9）

ZoH＊＝－2λe－2γz（Csinβz＋Dcosβz）

　　　＋2卿e－2γz（Ccosβz－Dsinβz）　・・（2．　10）

また、A、　B、　C、　Dはモード変遷時点で成り立つ状態接続条件

ZOI＊（0）＝－Zo∬＊（1／2）、　　四c1＊（0）＝一刀c五＊（1／2）

Z。1＊（Z1）＝Z。、＊（Z1）、　　刀c1＊（Z1）＝”，，＊（Z1）

から次のように与えられる

A－一［τ「＝ア｛he－・・z1＋1（e－・・＋9）－hm｝

　十λ｛（1十g）e－4γz1十m（e－2γ十g）十hl｝］／△　・。（2．　11）
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2章　誘導溶解用高周波インバータ

B－一［》了＝戸｛（1＋9）e－・・z1＋m（e－・・＋9）＋hl｝

　　＋λ｛－1（e－27十g）－he－4γzl十hm｝］／△　　…　　（2．　12）

C－一［》了＝戸｛he－・・zLl（1＋9）－hm｝

　　十λ｛（1十9）　（e－47z1－m）十hl｝］／△ ● 　●　●　（2．　13）

D－一［τ「＝7ア｛（1＋9）（e－4・zLm）＋hl｝

　　十λ｛1（1十g）τhe－4γz1＋hm｝］／△　　　　…　　（2．　14）

ただし、

　　　△一府e－4・z1（e－・・＋29＋1）

　　　γ＝πλ／μ、　β＝2π〉『「＝ラCす／μ

　　　〉『「＝ア／μ＝f，／fo

　　　g＝e一γcos　（β／2）、　h＝e一γsin（β／2）

　　　1＝e『2γz1SinβZ1、m＝e－2γz1COSβZ1

また、正規化出力電力P。＊は次のように与えられる。

　　　　　　　Z1　　　　　　　　　　　　　　　　　　　1／2

P。・－2λ［∫（z。1・）・d，＋∫（∫。、・）・d，］

　　　　　　　O　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　Z1

　　＝λ　（1，皿s＊）2　　　　　　　　　　　　　・。・。・・…　　　（2．　15）

　ただし、　1，m、＊：正規化出力電流の実効値

　装置の設計段階ので負荷回路ピーク電流、共振コンデンサにかかるピーク電圧、

出力電力の計算が簡単に行えるようにするため〉『「下／μ＝1．0、Q、》1の

条件下でZ。。、。＊、”，m。．＊、　P。＊の近似式を求めると次式で与えられる。

．　　　　　　4
Z・…＊≒ 　πλ・inπz1　　　　　’°°°°°（2・16）

　　　　　　4
”c皿、x＊≒　　　　 Qsinπz1　　　　　　　　　・・・…　　　（2．　17）
　　　　　　π
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2．　7　電圧形インバータの解析

・…　。異λ（1－…　2πz1）　　・・・…　（2・・8）

　（2．　16）～（2．　18）式を用いることにより、設計前段階で必要となる

負荷回路の最大電流値、スイッチングデバイスの最大電流値、共振コンデンサの

耐圧および出力電力を求めることができる。

2．7．　2　解析結果と実測結果の比較

　前節の定常動作解析で求めた（2．16）～（2．18）式の妥当性を調べるため、出力電

力が約1kWの同じ形式の高周波インバータを試作し、冊／μ＝1．0の条件

下で基礎実験を行った。図2．　14に負荷回路二次側の実測波形を示す。試作高

周波インバータの各定数値は、E。＝200（V）、n＝砿＝4．9、t、

＝1（μs）、　L＝150．　4（μH）、　C＝67（nF）、　R＝1，　12（Ω）

（純抵抗）である。

0

0

冊／μ＝1．o

fo＝50．1kHz
f，；50．1kHz

”s：25V／div

四c；1000V／div
ガ。；20A／div

5μs／div

図2．14　実測結果
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2章　誘導溶解用高周波インバータ

　表2．6に解析結果と実測結果との比較を示す。両結果を比較すると解析結果

の方が実測結果より多少大きくなっているが、これは解析結果は損失分を全く無

視しているに対し、実測結果ではスイッチングデバイスのオン抵抗や配線に伴う

損失分が影響していることによる。すなわち、スイッチングデバイスのオン抵抗

による電圧降下の分だけOsの波形の中央部が下がっており、刀sのピーク値が正

確にE。／n（＝40．8V）一定となっていないのが主な原因である。しかし、

解析結果と実測結果はほぽ一致しているとみてよく、　（2．16）～（2．18）

式を用いても実用上問題はないと判断できる。

表2．　6　解析結果と実測結果の比較

解析結果 実測結果

●Z。皿。．（A） 46 44

”，m。、（V） 2　100 19　00

P。　（W） 1160 10　80
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2．8　高周波インバータの動作

2．　8　誘導溶解用高周波インバータの動作

Ld

3φ

200V

孝

CSn
Dl

SIT－Bl1

SIT－A21

図2．15　誘導溶解用高周波インバータの変換回路

　図2．　15に最大出力電力12kW、誘導溶解用高周波インバータの変換回路

を示す。使用したSIT（2SK183）は一個当たり、　1。5～2．　OkWの

出力電力ならば導通損失も少なく高効率が得られるので、最大出力電力12kW

を考慮し2個並列接続として合計8個用いている。直流電源は3相200Vを整

流して用い、電圧の可変はサイリスタ位相制御で行っている。直流電源電圧の最

大値は表2．2より、2SK183のゲート・ドレイン間電圧（VGD・）の最大定

格が800Vであるので、2．6．3節の電圧責務で述べたように信頼性を考慮

して450Vとした。図2．15では負荷回路全体をZLと略記したが、これにつ

いては負荷回路の項で後述する。なお、動作中SITは強制水冷方式で冷却を行

っている（45）～（48）。
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2章　誘導溶解用高周波インバータ

0

100V／div，5A／div
1μs／div

　図2。　16　実測波形

電圧

0

電流

0

　　　　　　　250V／div，25A／div
　　　　　　　2μs／div

図2．　17　負荷回路（X－Y間）の電圧、電流波形

　図2．　16に出力電力10kW時において、8kgの鋳鉄が約1400°Cで

溶解している時の、SIT－A21のドレイン・ソース間電圧とドレイン電流を示
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2．　8　高周波インバータの動作

す。同図よりスイッチング損失がターンオフ時に多少見られるものの、ターンオ

ン時では零電流スイッチング（ZCS）動作により零になっている。図2．17

に図2．　16と同じ条件下での負荷回路X－Y間の電圧、電流を示す。電流は正

負の接続部分で多少の歪が見られるが、方形波電圧、正弦波電流という電圧形イ

ンバータの特性を示している。

2．　9　負荷回路と実際の動作

　図2．　18に図2．　15でZLと記した負荷回路を示す。同図から明らかなよう

に回路は直列共振を利用した構成になっており、変換部とは高周波出力トランス

（T1）で結合されている。この出力トランスは金属溶解用に特別に設計したもの

で、フェライトリングコアを用いた同軸形構造で二次巻線数が1回となっている。

共振周波数は共振コンデンサ（Cr）と誘導炉のインダクタンス成分（L。）とで

ほぼ決定される。

　　　　　ZLr－一一
　　　　　〔＞l

　　　　　xlTI　　　Cr

lN1

」＿＿

D ll　　． ，　　　■
　　　　　「

色

、

　　　　　　一　　Lo（　　　　　　一

　　　　取　　Ro　　　　駁

、　「
N2 ノ　CI　　C2 ノ　Cr＝0．

　C1＝0．

　C2ニ50
　N1　　　＝5　N2

　　　‘

〃〃〃

Dlト
、0000」　　｝　』

Dlトー

T2

誘

導

炉

Cr＝0．　082（μF）

制御部へ

図2．18　誘導溶解用負荷回路
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2章　誘導溶解用高周波インバータ

　そのため溶解される金属の温度上昇と共にL・が減少するに伴い、共振周波数も

次第に上昇することになり、8kgの金属が約1500°Cに達したとき共振周

波数が100kHzになるように設定している。C1、C・、T・は共振コンデンサ

の端子電圧を分圧降下させ、周波数自動追尾を行う制御部への入力信号として用

いている。以下、回路設計と実際の動作状況について詳しく述べる。

2．　9．　1　回路設計

　負荷は金属溶解のためめ誘導炉であるため、実効抵抗は極めて低く所要電力を

得るためには、出力トランスの二次側に大電流を供給する必要がある。そのため、

出力トランスでの損失を極力減少させるために、コア材料としてMn－Znフェ

ライトリングコア（外形68φ、内径44φ、厚さ13．5mm）を用い、二次

側巻数を1回とした同軸形構造のものを製作した。以下、出力トランスの設計に

ついて述べる（49）。

　コア材料の条件としては比抵抗が大きく、高周波帯域での特性が良好であるフ

ェライトが有利である。すなわち

（1）発熱を抑制するため、駆動条件下でのパワー損失が小さいこと。

（2）伝達パワーを大きくするため、最大磁束密度（Bm）が大きいこと。

（3）高効率のために透磁率が高いこと。

（4）放熱をよくするために熱伝導率が高いこと。

などが条件としてあげられるが、特に（1）が重要となる。

一 般にパワー損失（PL）は次式のように表される。すなわち、

　　　PL＝Ph十Pe＝（Kh・f＋Ke・f2）・Bm・Ve…　（2．19）
　　　ただし、Ph：ヒステリシス損失、　f：周波数

　　　　　　　Pe：渦電流損失　、Bm：最大磁束密度

　　　　　　　Kh：ヒステリシス損失係数、Ve：実効体積

　　　　　　　Ke：渦電流損失係数
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2，9　負荷回路と実際の動作

（2，19）式よりパワー損失は、ヒステリシス損失と渦電流損失の和で表すこ

とができ、ヒステリシス損失は周波数に比例し、渦電流損失は周波数の2乗に比

例する。つまり、高周波帯域では渦電流損失の寄与が大きくなるので、そのため

比抵抗を大きくして、渦電流損失を小さくすることが重要となる。

　次に、出力トランスの最大磁束密度（Bm）は次式で与えられる。

　　　　　　　　　　E
　　Bm＝　　　　　　　　　　　×104　（T）　・…　　（2．　20）
　　　　　　　　　　f・n　　　　　　　　　　　　　　・Ae　　　　　　4・Np・

　ただし、　E　：電源電圧（V）、　n　：コアの個数（個）

　　　　　　Np：巻数く回）、　　　Ae：コアの断面積（cm2）

　　　　　　　f　：周波数（Hz）

（2．20）式は周波数を高めることによりNp、AeあるいはBmの値を小さく

することができるので、トランスのコアの小型化が可能になることも表している。

また、Bmを大きくすると伝達パワーが大きくなるが、　（2．　19）式よりコア

の損失も増大するので、高出力用の出力トランスの場合はコアの個数を増やして、

Bmを出来る限り低く抑えるように設計しなければならない。

　本インバータは金属溶解用であるため、図2．18で示した出力トランスニ次

側の共振時でのインピーダンスは極めて低く、基礎的データから溶解時で0。5

～ 0．9（Ω）程度と予想される。また、出力トランスは二次巻線数が1回の同

軸形としているので、電源電圧450V時において最大出力電力が12kWとな

るようにするには、出力トランスの一次側からみたインピーダンスは（2．18）

式より約15（Ω）となり、その結果トランスの巻数比は4～6となる。
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（a）M＝k・砺
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（b）

上上R＝n・R
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　　　　　　　　　（c）　淫£1》且R

　　　　　　　　　　　　　　　L2

図2。　19　出力トランスの等価回路

k2L且

　図2．　19に出力トランスの等価回路を示す。同図（b）は図（a）の二次側

を一次側に変換したものであり、これよりk＝1、ωL1》　（L1／L、）Rの条件

では図（c）のように表すことができ、二次側抵抗（R）は巻数比の2乗で一次

側に変換されることになる。実際の出力トランスでは、同図（b）においてk≒1、

またω（k2L1）の値をk2（L1／L，）Rの10倍以上に設定すれば、残留イン

ダクタンスはそれ程問題とならない。

　金属溶解時出力トランスの一次側からみたインピーダンスは、約15（Ω）程

度となることが予想されるので、出力トランスの一次巻線数が4～6巻において

ωL1の値が150（Ω）以上になるような、インダクション係数をもつコアを選

ぶ必要がある。

　以上より、本インバータで用いる出力トランスのコア材質としては、大径のリ

ングコァでパワー損失が少なく、しかも高周波特性に優れ、比較的Bmの大きく
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2．9　負荷回路と実際の動作

とれるものとして、TDK製H，F材質（外径68φ、内径44φ、厚さ13．5

mm）を選んだ。表2．7にH6F材フェライトリングコアの特性を示す。使用個

数はBmによるコア損失を極力抑え、一次側巻線のインピーダンスが4～6巻き

においても　150（Ω）以上になるよう、　コア18個を重ねて使用することに

した（5°）（51）。

表2．7　フェライトリングコア（H，F）の特性

名　　　称 値（単位）

飽和磁束密度 0．　4　（T）

実効体積 2．　72×10『5（m3）

コア係数 1．　07×10　1（m－1）

インダクション係数 9　2　0　（nH／N2）
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2章　誘導溶解用高周波インバータ

　図2．　20に出力トランスの実物を示す。一次巻線は直径3mmのホルマール

線を3本並列したものを用い、4／5／6巻きとなっている。二次巻線は外側が

直径128mm、厚さ3．5mm、内側が直径20mm、厚さ2mmの銅パイプ

を使用し、長さが300mmとなっている。溶解時における誘導炉の実効抵抗の

測定は困難であるため、一次巻線を4、5、6回と変えた場合について実験を行

い、それによって最適な巻数を決めることにしたところ、5回とすれば装置の定

（a）一次巻線

（b）二次巻線

r．貧

　　　　　　（c）組立方法

図2．　20　実際の高周波出力トランス
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2．9　負荷回路と実際の動作

格をほぼ満足することが判明した。また、ωL1の測定値は100kHzにおいて

234　（Ω）となった。

　図2．21に巻数比5の場合の出力トランスの特性を示す。　同図よりR・＝

0．75（Ω）の場合、50～150kHzの範囲が残留インダクタンスが最も

少なく理想的な特性を示している。　（2．20）式からE＝450V、f＝100

kHz、NP＝5、n；18、Ae＝1，6の条件でのBmを計算すると7。81

×10『2（T）となる。コア損失はH，F材質の100kHzでの磁束密度一損失曲

線から、約0．03W／cm3となり、総体積〔18個×27．2（各コアの体積）

cm3≒490cm3〕から約15Wとなる。

島90
①

℃60
）
偽

　30

署o

（80
9
｝ 60

’篁

K40
八

120
八

ヤ0

　　n＝箒＝5

記号 抵抗RL（Ω）

十
十
十

0●75

1●5

3●0

50100　300
　　　　周波数f（kHz）

　図2．　21　高周波出力トランスの特性

　次に出力12kW時の銅損を求める。一次側電流は28．2A，m、、一次側巻線

の高周波抵抗値が10mΩ、二次側電流は141A，m、、高周波抵抗が0．52mΩ

であるので合計18．4Wとなる。従って、全損失（＝コア損失＋銅損）は34W
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2章　誘導溶解用高周波インバータ

となる。出力トランスの熱抵抗は、二次巻線の銅パイプが一次巻線とコア材全体

を包み込むようになるため1．oqc／Wと高く、そのため全損失34Wのとき

の温度上昇は約34°Cとなる。そこで温度上昇を抑えるため、図2．20で示

したように二次巻線の他方に風穴を設け、そこから強制空冷で風を送り込むよう

にしている。

2．　9．　2　誘導炉

（a）全体図

（b）誘導炉のコイル部分

図2．　22　実際の誘導炉
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2．9　負荷回路と実際の動作

　誘導炉の加熱コイルは、最大で8kgの金属の溶解が行えるように10φの銅

パイプを使用し、内径160φ、巻数21回のものを製作した。図2．22に加

熱コイル、架台、手動ハンドル式傾動装置からなる誘導炉を示す。誘導炉は、内

径160φの加熱コイルの中心にルツボ（内径104、外形130、高さ200

mm）を置き、コイルとの間にマイカシートとマグネシアクリンカーの断熱材を

入れ、その後ルツボを固定するため水硝子液でねった耐火セメントで固めるよう

にしている。加熱コイルの特性を測定したところ無負荷状態で42．7μH、巻

線抵抗80mΩであった。

2．　9．3　実際の動作

0

　　　2000V／div，100A／div
　　　2μs／div

図2．　23　出力トランスの二次側電流波形と

　　　　　　共振コンデンサの端子電圧波形

　図2．　23に図2．　16、図2，　17と同じ条件下、すなわち出力電力10kW

で8kgの鋳鉄が約1400°Cで溶解中である、出力トランスの二次側電流

（∫。）と共振コンデンサ電圧（翫）を示す。これらの波形は解析結果から予想

されたように極めて正弦波に近く、また2．7．　1節で述べた解析結果を適用す

ると負荷回路の実効抵抗の値は次のようになる。同図からE＝450V時の∫。

と砂、の最大値は205A、4400Vと観測され、その結果負荷回路全体の実
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2章　誘導溶解用高周波インバータ

効抵抗は約0。46Ωとなる。

2．　10　制御回路

2．　10．　1　周波数自動追尾方式

　本インバータの共振周波数は、誘導炉の予熱期間であるスタート時に85kHz、

金属8kgが約1500°Cで溶解している時が100kHzで動作するように

なっている。そのため本インバータを構成する制御部では、共振周波数が負荷の

状態によって85～100kHzの範囲で変動することになるので、制御回路で

はSITの駆動周波数と負荷側の共振周波数とを一致させて動作させる、共振周

波数自動追尾を行っている。

　図2．24に共振周波数自動追尾とSITの駆動電圧にデッドタイム（t、）を

もたせる制御回路部の構成図を示す。制御回路への入力信号は、図2．18で示

した負荷回路の共振コンデンサの電圧を分圧降下させて使用している。移相回路

は、SITに接続されている逆並列ダイオードにリカバリー動作をさせないよう

にするため、図2．15で示した変換回路の負荷部ZL（X－Y間）の電流が、電

圧に対し10°程度の遅れ力率で動作するようにしている。PLL制御回路はP

LL－IC（MC14046B）を用い、70kHzから130kHzの範囲で
負荷側の共振周波数に追尾するようになっている。三角波発生回路は、PLL制御

回路からの方形波を三角波に変換し、その三角波をコンパレータの比較電圧（Ed）

を可変することで出力電圧（out－1、out－2）にデッドタイム（t・）をも

たせるようにしている。

　出力波形にデッドタイムをもたせる方法として、PLL制御回路からの信号を

単安定マルチバイブレータを介して行う方法もあるが、この方法では周波数が変

化すると左右のtdの値が同一でなくなり、そのため広い周波数範囲で左右同一の

tdをもたせることは困難となる。そこで、本方式のように方形波を一旦三角波
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2，　10　制御回路

に変換する方法を採用すると、広い周波数範囲で左右同一のtdを出力波形にもた

せることができるので、電圧形高周波インバータの駆動電圧にデッドタイムをも

たせる方法としては有効である。本インバータではt、を0．5μsに設定してい

る。

　　　回路

＋Ed⊥

PLL制御　　三角波発
回　　路　　生回路

一＋Eb

〆／

＋Ed重．・＿．一一▲

o
十Ec

　　　　　　　　〉

図2．　24　共振周波数自動追尾回路

2．　10．2　保護対策方式

　本インバータの保護対策は、動作中の負荷短絡を考慮した方法となっている。

SITは短絡が発生した場合、10μs以内に電流遮断を行えば破損を防ぐこと

ができることが判明している。そこで本インバータでは、過電流発生から電流遮

断までを5μs以内で終了できるようになっている。

　図2．　25に過電流保護回路を示す。これは出力トランスの一次側電流が設定

値を越えると、即座に駆動回路への信号を停止し、SITを遮断状態にしてイン

バータを停止させる保護回路である。動作は最初CTで出力トランスの一次側電

流を検出して、電圧比較器で検出値と設定値を比較し、検出値が設定値を越えれ

ば電圧比較器の出力がLからHに立ち上がり、この立ち上がりによってオフ信号
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2章　誘導溶解用高周波インバータ

を出すようになっている。これは一度でも検出値が設定値を越えると、オフ信号

がD－FFでホールドされ、再び検出値が設定値より小さくなってもリセットが

かかるまで再起動はしないようになっている。

出力トランスの

一次側電流

　　　　　制御部からの
　15▽　　　信号
。N／嬬よ

瓢75・
　　　　勿

gll4

12ユ．O

l315

D－FF
74175

1k

吻

SITの
駆動回路へ

図2．　25　過電流保護回路
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2．　11　総合評価

2．　11　総合評価

2．　11．　1　金属誘導溶解実験

　図2．26に鋳鉄5kgを溶解した時の実験結果を示す。溶解に際しては、ま

ず誘導炉に鋳鉄1．5kgを投入してE＝450V、出力電力2～3kWで予熱

を開始する。なお、予熱期間中の共振周波数は約85kHzであった。　20分程

で予熱が終了し、その後は加熱が進行するにつれて段階的に500gつつ追加し

て、最終的に約80分で5kgを溶解した。

　　5
艇（
一）切4
・く謡

鞘）3
送習2

癖唾1
縮く貝

　　O

　l2
　
津10
ご

R8

R4
畳ヨ2

　　　　所要　時間（分）

図2．　26　金属溶解実験結果

　本インバータは鋳鉄を5009追加した直後は、負荷のインピーダンスが増加

するため出力電力が追加する前に比べ、最大で5割程度急激に低下する。しかし、

一 58一



2章　誘導溶解用高周波インバータ

加熱が進行するにつれて鋳鉄の温度が上昇すると、負荷のインピーダンスは再び

減少し、それに伴って出力電力が除々に増加するという、電圧形インバ「タ特有

の特性を繰り返して加熱が進行することになる。また、実験中鋳鉄の溶解状態の

様子を調べるため、金属棒で炉内をi撹搾するたびに出力電力が2～3kW程変動

した。しかし、このような著しい出力変動に対しても本インバータは安定に動作

することが確認でき、溶解実験も予定通り進行させることができた。出湯後再び

連続して溶解を行う場合、2回目以降は炉の予熱などが必要でないため、同量の

鋳鉄を溶解するのに要する時間が約40分程と最初の作業時間の半分程になる。

2。　11。　2　変換効率

　インバータの特性を評価するため、溶解実験の最終段階で既に8kgの鋳鉄が

約1550°Cで溶解されている時の特性を述べる。まず、直流入力電力10．8

kW（E＝450V、　1。＝24A）に対して、全SITの損失（導通損失とスイ

ッチング損失の合計）は560Wと実測され、その結果実効出力電力が10．2k

Wとなり、変換効率（ドライブ回路および配線による損失は含まない）は94．7

（％）となった。表2．　8に実効出力電力11．9kW時の変換効率特性を示す。

同表より、直流入力電力12．7kW（E・450V、1。・28．3A）に対して、

全SITの損失が776Wとなり効率が93．9（％）となった。実測したSI

Tの損失776Wの内訳を調べたところ、導通損失が552W、スイッチング損

失が224Wであった。スイッチング損失のほとんどは、図2．16の実測波形

よりターンオフ時に発生していることがわかる。　図2．27に出力電力に対す

る変換効率の関係を示す。同図より本インバータは、出力電力が10kWの場合

でも94．7％と極めて高い変換効率で動作していることが確認でき、更に動作

の安定性の観点からも実用性の高い装置であることが判断できる。
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表2．8　変換効率特性

損失　（W） 全損失
（W）

変換効率
　（％）

直流入力

電力

（kW） スイッチング

損失

導通損失

実効出力

電力

（kW）

12．7
（450V）

（28．3A）
224 552 776 11．9 93．9

（100

　　　　　　2　　4　　6　　8　　ユ0
　　　　　　出力電力　Po（kW）

　図2．　27　出力電カー変換効率特性

2．　12　結　言

　本章で述べた内容および得られた結果は次のとおりである。

（1）本研究で取り扱っている各種高周波インバータのスイッチングデバイスと

して、主に用いられているSIデバイスについて分類、適用領域ならびにSIデ

バイスの中でのSITの位置づけを述べ、同時にSIデバイスのパワーエレクト

ロニクス分野における有用性も示した。

（2）本論文の研究対象であり、基幹産業の中で重要な要素技術である誘導加熱

の特徴、歴史的・技術的変遷を述べ、パワー半導体デバイスの特性向上が誘導加

熱用高周波インバータの高周波化、高出力化に重要な役割を果たしていることを
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2章　誘導溶解用高周波インバータ

示した。また、開発した誘導溶解用高周波インバータが誘導加熱用高周波インバ

ー タの中で重要な位置を占め、その後の電圧形高周波インバータ開発に基礎的な

データを提供したことも述べた。

（3）開発した誘導溶解用高周波インバータを構成する駆動、変換、負荷、制御

・保護回路の各部を詳細に説明し、実測結果を示しながら実用的な見地から動作

状況を述べた。また、電流形高周波インバータが主流になっていた時期にパワー

半導体デバイスによる電圧形フルブリッジ高周波インバータを他に先駆けて開発

し、工業的応用を目的とした電圧形高出力高周波インバータ開発の基礎となった

貴重な結果を提示した。

（4）電圧形と電流形の二種類の高周波インバータについて、両者の特徴をデバ

イスの電気的責務、負荷回路特性、加熱特性および実装などの各項目に分けて具

体的に詳しく説明し、金属誘導溶解用として電圧形が優れていることを述べた。

（5）デットタイムを考慮した電圧形フルブリッジ高周波インバータの解析に正

規化パラメータを導入し、解析結果を普遍性のある形で提示した。また、回路設

計段階で必要となる出力電力、負荷回路のピーク電流、共振コンデンサの端子電

圧を求める式を算出し、実測結果から算出式の妥当性も示した。

（6）金属誘導溶解用の高周波出力トランスとして、フェライトリングコアを用

いた同軸形構造の出力トランスの設計方法について述べ、その詳しい特性結果か

ら設計方法が妥当であったことを示した。

（7）金属誘導溶解時の動作状況を示した実測結果から、開発した高周波インバ

ー タが理論通り動作していることを確認でき、また動作の安定性と高い変換効率

などの総合評価より、開発した高周波インバータが実用性の高いことを実証した。
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第3章　定周波電圧制御機能をもつゼロ電流スイッチング

　　　　　（ZCS）高周波共振形インバータ

3．　1　緒言

　高周波スイッチング方式電力変換回路の応用機器・システムは、特定対応のも

とで小形軽量化、高性能化、高効率化、低電磁ノイズ化が活発に進められている

（1）（2） 。現在、パワー半導体デバイスとしてSIサイリスタ、バイポーラモード

SIT（以下、BSITと略称）などのSIパワーデバイスやパワーMOSFE

T、　IGBT、MCTなどのMOSゲートパワーデバイスが誘導加熱用高周波イ

ンバータのスイッチングデバイスとして注目され、特定用途向け応用のもとで最

適なパワー半導体デバイスの導入がなされている（38）（52）～（55）。

　既に報告されているZCS動作を用いた各種高周波電力変換回路は、スイッチ

ング損失を低く抑えることができるという特徴をもつが、スイッチングデバイス

の電圧、電流責務を抑え、かつZCS動作を維持しながら広範囲にわたる電力制

御を行うことは難しく、複雑な制御を必要とする場合が多い（8）～（12）（53）（54）。

第2章で述べた誘導溶解用高周波インバータのスイッチング損失のほとんどは夕

一 ンオフ時に発生し、ターンオン時がZCS動作のため零であった。

　本章で述べる定周波電圧制御機能をもつZCS高周波インバータのスイッチン

グ損失は、夕一ンオン時電流がゆるやかな傾斜で立ち上がるZCS動作のため低

く、またターンオフ時がZCS／ZVS動作のため零にできる。これは第2章で

述べた誘導溶解用高周波インバータのターンオフ時に発生するスイッチング損失

を大幅に低減できるという特徴をもつが、一方ピーク値の高い共振電流が流れる

ため導通損失の増大が問題となる。この導通損失を低く抑えるためには、オン抵

抗の低いパワー半導体デバイスの適用が効果的となるが、この特徴を備えている

のがSIデバイスの中でBSITである。BSITはSIデバイスの中で極端に

低いオン抵抗特性をもつため、大電流動作時においても導通損失を低く抑えるこ
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3章　定周波ZCS高周波インバータ

とができる。また、本章で提案している高周波インバータのスイッチングデバイ

スに対する電圧責務は、電圧クランプ方式のため高くならず定格電圧値の低いB

SITにとって極めて有効性の高い回路方式であるといえる。

　本章は、このようにBSITやIGBT、MCTといったオン抵抗の低いバイ

ポーラモードパワー半導体デバイスを効果的に応用できる、定周波電圧制御機能

をもつZCS高周波インバータを提示している。これは、従来の電圧形直列共振

インバータのスイッチングデバイス部にLC回路で構成された、二端子部分共振

ZCSユニットを組み入れた構成で、定周波電圧制御時およびZCS動作のもと

でもスイッチングデバイズの電圧責務を軽減でき、また群間移相差による電流ベ

クトル制御により、出力電力が広範囲に調整できる方式となっている。

　本章では、提案した高周波インバータの動作原理ならびに特徴について述べ、

試作実験結果でもってその正当性を明らかにしている。また、誘導加熱用を想定

した並列共振タンク負荷回路をもつ本インバータ回路の特性解析を行い、開ルー

プ定常特性としての周波数特性と負荷特性とを普遍性のある形で定量的に図説評

価している（56）。

3．　2　電圧クランプ方式逆阻止形ゼロ電流スイッチング

　　　　　（ZCS）高周波インバータ

3．　2．　1　回路構成

　図3．　1にゲート可制御自己ターンオフスイッチ（逆阻止形のSW1とSW，）

を用いた二端子部分共振ZCSユニットを、従来のハーフブリッジ直列共振イン

バータ（‘7）に組み入れた回路トポロジーに基づく提案回路を示す。これは、点線

で囲んだ同じ特性をもつ上部回路（ユニット1）と下部回路（ユニット2）で構

成されている。各ユニットは、二端子LC共振ZCS回路と共振リアクトルの蓄

積エネルギーを処理するループの他、スイッチの端子電圧を電源電圧値でクラン
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3．　2　逆阻止形ZCS高周波インバータ

　　i　　　塵L＞　　　　　ユニット1i

　　　　　　　　SWI　CI　　　　　　D21∫D21

　　　　　　　　痴、Ll・♂sw・　D、、

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　匹2＞　L21

　　L＿．　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　＿＿＿、

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　R　ZR　Lo　　L22
　　　　　　　　L、2魎ZDI；22　Dl2

　　　　　　　∫s四2C2　SW2　D22

　　　　　　　　　筋　　　　　　ユニット2

図3．　1　電圧クランプ方式逆阻止形ZCS共振形高周波インバータ

プする機能をもつ共振形インバータのトポロジーとなっている（58）（59）。

　本回路は、スイッチ（SW1またはSW・）に逆並列にダイオードを接続するこ

とで逆導通形も実現できるが、同一入力条件で逆導通形に比べ電力密度が高くで

きることから、本節では誘導加熱装置として最初に逆阻止形をとりあげることと

する。ここで、L、1、　L1・は第一共振用リアクトル、　L、1、　L22は第二共振用リ

アクトル（（L11、　L12）＜（L，1、　L22））、C1、　C2は共振用コンデンサで

ある。ダイオードD21、　D・・は負荷電流の逆流を防ぎ、またD11、　D12はL21、

L22に蓄積された電磁エネルギーを効率よく負荷を通した閉ループで直流電源に

電力回生する役割の他に、SW1、SW・およびC1、C・の端子電圧を直流電源電

圧値2Eでクランプする役割もする。なお、図3．1では電源分割形ハーフブリ

ッジ構成の回路例を示したが、シングルエンデッドプッシュプルをはじめ平滑コ

ンデンサ分割形ハーフブリッジ、共振コンデンサ分割形ハーフブリッジ、フルブ

リッジといった構成も可能である。
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3章　定周波ZCS高周波インバータ

SW1の
駆動信号

ト←一一一1周期一→
　　　　　（360°）

　　　う1オント←一一一オフー一うl

SW2の
駆動信号

　　　　ト≡一一オフー→→オント←オフ→｛

トーΦ　一

図3．驚 2　移相差制御用の駆動信号

　図3．2に各スイッチの駆動信号シーケンスを示す。Φは、ユニット1の二端

子部分共振スイッチングユニット内のSW1の駆動信号と同期して移相制御され

る、ユニット2のSW・に与える駆動信号の位相角である。なお、後述するが本回

路の出力電力は、この移相差制御によってZCS動作を維持しながら最大から最

小まで連続調整が可能となる。すなわち、原理上本回路はΦ＝180°で出力最

大、Φ＝0°で出力零となる（6°）～（64）。

　この高周波インバータの特徴は、次のようにまとめられる。すなわち

（1）負荷短絡時においても異常過電圧が各部に発生しない。

（2）誘導加熱応用におけるタンク負荷回路時、誘導性負荷解放時においても、

電圧クランプ用ダイオードによりスイッチや共振コンデンサの電圧責務は一定と

なる。

（3）定常状態に速く収束し、安定である。

（4）ユニット1とユニット2の各スイッチに加える駆動信号の移相差角を一定

周波数条件下で変えることにより、出力電力を滑らかに制御できる。

（5）インバータの入力部で電圧制御をもつ従来方式に対し、インバータ内部に

その機能をもつため装置が小形軽量化されるばかりか、保護及び出力制御応答が

極めて速い。

（6）パワー半導体デバイスのスイッチング損失が小さく、電気的ダイナミック
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3．　2　逆阻止形ZCS高周波インバータ

ストレスも軽減され、電圧サージや電流サージも小さくスナパレス化ができるば

かりかEMI雑音の低減が図れる。

3．2．2　動作原理

表3．　1　回路動作モード

モード1 モード2 モード3 モード4 モード5

SW1（SW2） 1 1 0 0 0

D21（D22） 0 1 1 0 0

D11（D12） 0 0 0 1 0

1：オン　　，　　0：オフ

　図3．　1で示した高周波インバータの回路動作モード区分は、各共振スイッチ

ユニットを構成するスイッチングデバイスとダイオードのオン、オフ状態によっ

て表3．　1に示すように、各共振スイッチユニットに対して5つの動作モードと

なる。そのため、ユニット1、ユニット2の動作を考え合わせると最大で25通

りの動作モードに分類されることになるが、回路の対称性によりここではユニッ

ト1についてのみ説明を行うこととする。図3．3にユニット1の代表的な定常

動作波形を示す。各モードごとの動作は、初期条件として刀，1＝－2E、　Z、w1

＝0を考えると次のようになる。すなわち、

　①モード1（t。≦t≦t1）：t△t。＝0でSw1をオンするとループsw1

→L11→C1が形成され、　SW1にC1とL11で決まる共振電流Zsw1が流れる。こ

のため、”c1が一2Eから徐々に上昇し始めるが、モード1は”c1＝－Eとなる

t＝t1で終了。
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図3．　3　定常動作波形

②モード2（t1≦t≦t・）：　刀c1の電圧が上昇中にt＝t1で”cl＝－Eの

とき、D、、が順バイアスされてオン状態になり、　C1とL21で決まる共振電流

zD21が負荷に流れ始める。次に、　t＝t2でzsw・＝oになったときsw1をオフす

る。
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3．　2　逆阻止形ZCS高周波インバータ

③モード3（t、≦t≦t，）：Zsw1＝0になると刀c1はピーク値に達した後

再び一2Eに向かって減少を始め、また”，w、も2Eに向かって上昇する。　t＝

t，で”c1＝－2Eとなったとき、D・、がオフ状態となり同時にDI1がターンオ

ンして”sw1＝2Eとなる。

　④モード4（t3≦t≦t4）：　t＝t3でD11がオン状態になると、　L・、に蓄

積された電磁エネルギーが負荷を通して電源に回生され、ZD11が零になるまで

（t＝t4）流れ続ける。この間刀c1；－2E、刀sw1＝2Eにクランプされる。

　⑤モード5（t4≦t≦t5）：　t＝t4でzD11＝0（zL21＝0）となり、

その後もt＝t5まで”c1＝－2E、”sw1＝2Eのクランプされた状態が続く。

　動作波形よりスイッチオン時”SW1は零、　Z・Wlが零からゆるやかな傾斜で立ち

上がるZCS動作であるので、ターンオン損失は小さい。またスイッチオフ時、

スイッチと直列に接続されることになるダイオードに逆バイアス電圧がかかるの

で、スイッチはZCS／ZVS動作のためスイッチング損失が零となる。以上の

動作は、出力電力を調整するために移相制御を行っても常に維持されることとな

る。提案した高周波インバータは、スイッチオン時二端子共振ZCSユニット内

に、ピーク値の高い共振電流が流れることになり、これによるスイッチの導通損

失が問題となるが、今話題のオン抵抗の極めて低いパワー半導体デバイス、すな

わちBSIT、第四世代IGBT、MCTを用いることで、それはそれ程問題と
ならない（65）～（67）。

3．　3　定常動作時の回路解析

3．3．1　正規化変数と正規化パラメータの導入

本回路を解析するにあたり次のような仮定を設ける。

（1）スイッチングデバイス、ダイオードは全て理想的とする。 すなわち、ス
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3章　定周波ZCS高周波インバータ

　　イッチングデバイスのスイッチング時間は無視し、その順方向電圧降下

　　が零、逆漏れ電流も零。

（2）回路コンポーネントの寄隼内蔵回路定数、および回路の実装配線にもと

　　つく抵抗分とインダクタンス分は無視。

（3）簡単のためユニット1とユニット2の回路定数は等しい。

（4）負荷の形式は並列共振タンク回路を考える。また、サージ吸収用スナバ

　　回路は不要なため考慮しない。

表3．2　正規化基準量および正規化状態変数と正規化特性パラメータ
1

正規化基準量 正規化状態変数と

正規化特性パラメータ

電圧基準量 Es＝E 正規化電圧 ガ＝0／Es
電流基準量 IS＝Es／ZS 正規化電流

●　　　　　　　　　　　　　●

Z㌔Z／IS
インピーダンス Zs－2》礪 正規化負荷 λ＝ZO／ZS
基準量 インピーダンス

電力基準量 PS＝EsIS 正規化電力 　　　　●P＊＝”＊Z＊

時間基準量 Ts＝1／fo 正規化時間 z＝t／Ts
基準周波数 fs－1／2π～応 正規化出力周波数 μ＝fo／fs
インダクタンス Ls＝L21＝L22 α＝L1／Ls
基準量 L1＝Ll1＝L12 β＝Lo／Ls
キャパシタンス CS＝C1＝C2 γ＝CO／CS
基準量

fo：インバータ動作周波数

ZO＝Lo／CoR

　なお、計算機シミュレーション解析に用いる各部の電圧、電流の記号および正

の方向を図3．1のように定める。また、この解析結果に汎用性を持たせるため、

表3．　2のような正規化基準量を定義し、正規化状態変数と正規化特性パラメー

タを導入する（43）。
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3．3　回路解析

3．　3．　2　回路状態方程式

　各モードにおける回路の正規化状態方程式の標準形は、正規化状態変数ベクト

ルをκ（Z）＝［Zsw1＊、ZL21＊、”・1＊、Zsw・＊、ZL22＊、”c2＊、Z。＊、”，。＊］Tとす

ると、次のように表現できる。

　　dκ（z）／dz＝Aκ（z）＋B　　　・・・・・・・・・・・…　　（3．　1）

　各動作モードの状態方程式は、例えばユニット1がモード1、ユニット2がモ

ー ド4のときをモード①一④として表すこととする。図3．3で示した定常動作

波形t。→t5間で発生する回路動作モードは、　〈モード①一④〉→〈モード②一

④〉→〈モード③一⑤〉→〈モード④一①〉→〈モード④一②〉→〈モード⑤一

③〉の順序で遷移する。図3．　4に具体的な回路動作モード図を示す。
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　　　　　モード①一④

i　　　　　　　　　　ユニット1i

i　　　　　　　　　　　’”‡ニヤ…’”↑’……’………”………’……‘’…………°…l　i
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；　　　　　5．…＿……・…・：》＿．．・＿＿・。・…；　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　；

i　　　　　　　　　ユニット2i
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　　　　　モード②一④

i　　　　　　　　　ユニット1i
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i三…一う一ゴ縄、一・ジ’み一？一磁一・・一一　　　　　　　i
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　　　　　モード④一①

i　　　　　　　　　　ユニット1i
i　　l…………寸…冒騨……°i　　　　　　　　　　　　i

ir－←…・ゲ㌻一緬群…み一参÷…－　　　　　　　i
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　　　　　モード⑤一③

i　　　　　　　　　　ユニット1i
i　　l幽…………窪ぎ’輔幽”…”冒’”i　　　　　　　　　　　　i

i　　　　　　　　　ユニット2i
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　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　3．3　回路解析

また、それらの動作モードで成り立つ回路状態方程式は次のように表される。

〈モード①一④＞

　　　　　　00－1／α0　0　0　0　0
　　　　　　00　0　0　0　0　0　　0
　　　　　　1／4　　0　　　　0　　　0　　　　0　　　　0　　　　　0　　　　　0

　　　　　　00　0　　　　　　　　　　　0　0　0　0　　0　　　4π
　A＝一　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　・・・…　　　（3．　2）
　　　μ　　00　0　0　0　0　　　　　　　　　　　　　　　　　0　　1

　　　　　　00　0　0　0　0　0　　0
　　　　　　0　0　　0　　0　　0　　0　一λ／β　1／β

　　　　　　0　0　　0’0－1／4γ0　－1／4γ　0

　　　　　　0
　　　　　　0
　　　　　　0

　　　4π　　　　　　0
　　　　　　　　　　　　　　　　　・　・　・　・　・　・　・　・　・　・　・　…　　　 （3．　3）　B＝一　　　μ　一1
　　　　　　0
　　　　　　0
　　　　　　0
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〈モード②一④〉

　　4π
A＝

μ

　　4π
B＝

μ

0　0
0　0

1／4－1／4

0　0
0　0
0　0
0　0
Ol／4γ

0

1

0

0

－ 1

0

0

0

一 1／α0
1

0

0

0

0

0

0

0

0

0

0

0

0

0

0

0

0

0

0

0

0　0
0　0
0　0
0　0
0　0
0　0

0－1／4γ0－1／4γ

0

－ 1

0

0

1

0

0　一λ／β　1／β

　　　　0

・。。… 　　　（3．　4）

● 　・　・　●　●　・　・　。　・　●　・　…　　　　（3。　5）

〈モード③一⑤〉

　　4π
A＝

μ

0　0　0000
0　0　1000
0　　－1／4　　0　　0　　0　　0

0

0

0

0

0’

0

0

0

0000
0000
0000

0

0

0

0

0

0

0

－ 1

0

0

0

0

0　0　0　0　一λ／β　1／β

0　1／4γ　0　0　0　0－1／4γ　0

・．●。・… 　　　（3．　6）

　　4π
B＝

μ

0

1

0

0

0

0

0

0

・・・・・・・・… 　　　。・　（3，　7）
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〈モード④一①〉

　4πA＝
μ

　4πB＝
μ

00
00
00
00
00
00
00

000－1／α

01／400

0　0
0　－1

0　0
0　0
0　0
0　0

　　0　　0　0　　0　　一λ／β　1／β

0　1／4γ　0　0　0　0　　－1／4γ　0

0

－
1

0

0

0

0

0

0

・・。。。・ （3．8）

・・・… 　　　。。。・・・…　　　●　（3．　9）

〈モード④一②〉

　4πA＝
μ

　4πB＝
μ

00
00
00
00
00
00
00

000－1／α
0　　1／4　　－1／4　　　　0

0　0
0　－1

0　0
0　0
0　1
0　0

　　　　　　0　　一λ／β　1／β
01／4γ　0　0－1／4γ　　0　　－1／4γ　0

0

－
1

0

0

1

0

0

0

● 　・　。　・　（3．　10）

・ 　。　・　●　。　・　…　　　。　…　　　 （3．　11）
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〈モード⑤一③＞

　　　　　　000
　　　　　　000
　　　　　　000
　　　　　　000　　　4π
　A＝一　　　　μ　000
　　　　　　000
　　　　　　000

　　4π
B＝一　　μ

0

0

0

0

0

0

0

0　0　0　0－1／4γ　0－1／4γ

0

0

0

0

1

0

0

0

0　0　0　　0
0・0　0　　0
0　0　0　　0
0　0　0　　0
0　1　0　　1

－1／40　0　0
0　　0　一λ／β　1／β

　　　　　　　0

● 　・　。　●　。　●　●　（3．　12）

●・・●・・… 　　　。●・・　（3．　13）

3．3．3　シミュレーション解析結果

　図3，　5に一例として、E＝100V、Φ＝180°、出力周波数50kHzの

条件下での代表的な解析波形と実測波形を示す。同図は動作原理で述べたとおり

であり”，W1、　ZSW1、”C1、ZL21、　Z。などの解析波形例も実測波形例を十分説

明し得るものとなっている。
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0

　　　　雷■■■■曜■■■■■8
…40五フδi▽㎜　　　　 40A／div

　　　Φ＝150°

Φ＝180’

　圏■■■匿■■■8

0

十

÷

46云7dl▽……｝　　　　40A／dlv

　　　Φ＝120’

0

40A／div

醒■■■■■■■■■

　40A／div

Φ；90°

0 0

Φ＝60’

0 　　　　　　囹盟

20A／dユv　　　　　　　40A／dlv

　　　Φ＝30°

　20A／d1V

　5us／di＞

“OA／div
5］S／dlv

図3．　6　移相差制御による出力電流の解析波形と実測波形
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3．3　回路解析

　図3．　6に図3．5と同じ条件下で、移相差制御した場合の負荷電流（Z。）

の代表的な解析波形と実測波形を示す。同図より図3，2で示した移相差制御に

よって、負荷電流が連続制御されでいることがわかる。同図においてΦ＝180°

以外の場合z。が上下非対称になっているが、これはシミュレーション解析によ

ると移相差制御した場合、　ZD11とZD12の波形が異なってくることがわかってい

る。すなわち、　ZD11とZD12のピーク値はほぼ同じ値を示すが、ZD11のモード

4（図3．3参照）の期間が長くなることで結果的にZL・1とZL22が非対称とな

るため、両者のベクトル和であるZ・も図3．6で示したように非対称となる。

これは30°＜Φ〈120°の範囲で顕著に現れるが、Φが減少するにつれて

ZD11とZD12の波形は徐々に等しくなり、Φ＝0°では全く同一となってZ。＝0

となる。なお、解析波形には仮定が入っているにもかかわらず、実測波形と数％

の誤差で一致しており、本シミュレーション解析の正当性が示されている。なお、

実験に用いた定数値は、　L11＝L12コ3．5μH、　L21＝L22＝17．6μH、

C1＝C，＝0．57μF、　L。＝3．5μH、　C。＝1．6μF、　R＝1Ωであり、

SW1、SW，としてBSIT（TBM2300－30、㈱トーキン製）を用いている。

3．4　ノーマリオフ形バイポーラモードSIT（BSIT）

　定周波ZCS高周波インバータのスイッチングデバイスとして用いたBSIT

について、特徴と駆動特性を述べる。SITは、チャンネルの寸法および不純物

密度を制御することによって、出力特性をノーマリオン形にもノーマリオフ形に

もできるという特徴をもつ。BSITは、ノーマリオン形SITと同時に開発さ

れていたが、開発当時ノーマリオフ特性よりも高速スイッチング特性と高電流密

度特性が注目され、比較的小電力用途のSITロジック回路に採用され、電子ピ

アノのチュナーやコンピュータグラフィクの制御部などで用いられた（68）。

　ノーマリオン形SITは、大電流領域において高速スイッチング動作が可能で
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あるという特徴をもつが、何らかの原因によってゲート・ソース間電圧が0（V）、

またはゲート・ソース間が開放状態になると出力側のドレイン・ソース間が短絡

状態となり、その短絡電流によってSITを破損する事態が生じる。そのため実

用装置の設計においては、保護対策がノーマリオフ形のデバイスに比べて難しく

なるという欠点をもつ。

表3．　3　代表的なBSITの絶対最大定格

項目 記号 TBM2300－30形 TBM2600－30形

ドレイン・ゲート間電圧 VDGO 300V 300V
ドレイン電流 ID 300A 600A
ゲート電流 IG 60A 120A
全損失 PT 1．5kW 2kW
（条件：周囲温度Ta＝25°C、ケース温度Tc＝25°C）

表3．4　TBM2300－30の電気的特性
項目 記号 条件 定格

ドレイン・ソース間
飽和電圧

VDS（on） ID＝300A
IG・＝0．7A

1．8V

6mΩオン抵抗 RDS（on）

スイッチング
時間

ton

toff

VDS＝150V
ID＝300A
振込み電流：IGl

IGl＝1A
引抜き電流：IG2
1G2＝－1A

0．2μs

　3μs

（条件：周囲温度Ta＝25°C、ケース温度Tc＝25°C）

一 79一



3．　4　　BSIT

　このような背景の中で電力用ノーマリオフ形SITへの要望が高まり、開発さ

れたのがBSITである。BSITは、ノーマリオン形SITがユニポーラモー

ドデバイスであるのに対しバイポーラモードデバイスであり、次のような特徴を

もつ。

（1）静電誘導効果による電流制御のため他のバイポーラモードデバイスに比べ

高速度動作が可能である。

（2）ゲートから注入された少数キャリアがチャンネル内の電位障壁をより低下

させる効果（伝導度変調効果）を起こし、それがソース領域からの多数キャリア

の注入を促進させるため急激な電流変化が現れ、他の同等クラスのパワー半導体

デバイスに比べ極めて低いオン抵抗を示す。

（3）温度特性が大電流領域では負となるため熱暴走が起こらず、並列接続した

場合電流がバランスよく配分される（69）～（71）。

（4）ゲートから少数キャリアを注入して動作させるバイポーラモードデバイス

のため、ターンオフ時に蓄積効果がある。

　表3．3に代表的なBSITの絶対最大定格を、表3．4に今回使用したTB

M2300－30の電気的特性を示す。同表より、動作電圧が電力用デバイスと

しては比較的低い。動作電圧を高くすることも可能であるが、極めて低いオン抵

抗をもつという特徴を発揮させる条件を考慮すると、最大電圧は現在のところ1

00Aクラスで500V程度である。以上より、BSITはオン抵抗が極めて低

いため、動作電圧が比較的低い領域で高速、大電流動作が要求される分野に適す

ることになり、現在バッテリーを電源とするようなホークリフトやソーラカーな

どの車両用、電圧クランプ形電流共振高周波インバータなどに広く利用されてい

る（72）。
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　300　
＜
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』
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鯉150
八

ヤ
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延

　　50

　　　　　　O　l2345678
　　　　　　　　ドレイン・ソース間電圧　VDS（V）

図3．7　BSIT（TBM2300－30形）の出力特性

　図3．7にBSITの出力特性を示す。同図よりBSITは高電流利得によっ

て、僅かなゲート電流で大きなドレイン電流を制御することができるが、バイポ

ー ラモード半導体デバイス特有の蓄積効果をもつ。これはゲート領域から注入さ

れた小数キャリアの蓄積効果によって、ターンオフ時間が長くなることを意味し

高周波動作では障害となる。この蓄積効果の影響を軽減させる駆動方法として、

オフ電圧に逆バイアス電圧を用いる方法とバイポーラモードトランジスタで使用

されている電流帰還駆動方法の二種類がある（73）卿（75）。

　図3．8にBSITの駆動回路を示す。BSITは電流駆動デバイスであるた

めBPTと同様な駆動方式でよいが、駆動特性はゲートからの振込み電流（IG1）

と引き抜き電流（1。・）に大きく依存する。すなわち、　1、、を大きくするとオン

抵抗値は減少するが、必要以上にIG1を大きくするとターンオフ時の蓄積時間が

長くなるという結果をもたらす。そのため、BSITは原理的にはゲート・ソー

ス間電圧が0（V）でオフ状態になるが、図3．8ではターンオフ時での蓄積効

果の影響を軽減させるために、逆バイアス電圧（－5V）を印加してオフ状態に
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している。図3．9に50kHz動作時でのゲート・ソース間電圧とゲート電流

波形を示す。この時の駆動電力は約2Wである（75＞。

工N

120
TLP
554

工0μ

100　　150

　　100

＋5V

OUT

一 5V

図3．8　BSITの駆動回路

ゲート・

ソース間電圧

ゲート電流

0

0

　　　　　5V／div，1A／div，　5μs／div

図3．　9　BSITの駆動電圧、電流波形
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3．　5　定常特性と評価

　図3．　1で示した定周波電圧制御機能をもつZCS部分共振形高周波インバー

タについて、解析結果から各特性評価を行う。

3．5．1　スイッチ電流の最大値

　図3．10に正規化スイッチ電流の最大値Zsw1－m、。＊と、種々の回路パラメー

タとの関係を示す。同図（a）よりZ，w1－m、．＊は、リアクタンス比（α＝L11／L21）

を大きくするとλの値に関係なく減少する傾向を示すが、αの大小は解析結果か

ら出力電力など他の諸特性にあまり影響を与零ないことがわかっている。そこで、

αの低い方がL11、L12を小さくすることができるが、あまり低くするとZsw1．m、．＊

が増大し、定格電流の大きいデバイスが必要になる。　　一方、αを大きくすると

Z、W1－m、x＊が低く抑えられ、　スイッチングデバイスの導通損失を低くできるが

Ln、L12での損失が増大することになる。同図（a）から明らかなように、α

を0．2以上にしてもZ，w1．m。。＊はそれ程減少せず、あまり効果的とは言えない。

そこで、以下に述べる各種の特性評価は、ZSWレm、．＊を低く抑えることができる

値として、α＝0．2に限定して行うこととする。

　次に、同図（b）、（c）にZ・w1－。。x＊と正規化パラメータ（制御パラメータ

としての正規化出力周波数μと外乱負荷パラメータとしての正規化負荷インピー

ダンスλ）との関係を示す。同図よりZSW1－。、．＊はμを大きくするとゆるやかに

増加する傾向を示し、またλの大きい方が小さい場合より高くなる。
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3．5．2　出力電力

　図3．　11に正規化出力電力P。＊と図3．　2で定義した移相差角Φ、正規化パ

ラメータとの関係を示す。同図（a）はμ＝1．0、α＝0．2の条件下でのP。＊

一 Φ特性を示すが、3．3節で述べたようにΦを制御することで、出力電力を最

大から最小まで滑らかに調整できることがわかる。同図（b）、（c）にP。Lμ、

P。Lλ特性を示す。同図（b）よりP・＊はμが高くなると共に増加するが、ピ

ー ク値に達した後μを高くしてもほぼ一定値を示し、λ＝0．4ではμ＝1．4

付近から再び増加する傾向を示す。抵抗負荷の場合P♂はμ＝1．0で最大値をと

ることがわかっているが、負荷として並列共振回路を用いた場合、負荷回路自身

が周波数特性をもつためμ＝1．0以上であっても出力は減少しない。そのため提

案インバータは、周波数制御方式によって出力電力を広範囲に調整することが難

しく、3，2節で述べたようにμを一定とした条件下で移相制御方式による出力

電力制御が最も望ましいことになる。また、同図（c）より出力電力はλ＝0．3

付近がλ＝0．2、0．4の場合より大きくとれる。
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図3．　11　出力電力特性
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3。5．3　共振リアクトル電流の最大値
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図3．12　リアクトル電流の最大値特性

　図3．　12に正規化リアクトル電流の最大値Z、・1－m。．＊と正規化パラメータμ、

λとの関係を示す。同図（a）よりZL21一鵬。＊はμが高くなるに伴って上昇する。
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ZL、1は負荷電流Z。の半サイクルを形成することになるが、　ZL21．m、．＊が増加し

ても図3．11（b）で示したように、μ＞1．0では出力電力がそれ程増加して

いない。これは、解析結果からμが高くなると図3．3で示した動作波形におい

て、ZD11が零となるモード5の期間が存在しなくなることがわかっている。そ

のため　ZD11はt、まで流れ続けることになり、この期間ではZD11とユニット2

のリアクトル電流瓦22のベクトル合成電流がZ。となるため、　結果的にZDIIが

ZL22のピーク値を下げるように作用する。ユニット1、ユニット2は対称であ

るため、　ゼL22のピーク値は∫L、1．m。xに等しい。　以上からμが高くなると共に

ZL21．m、．＊が増大しても、出力電力はそれ程上昇しないことになる。また、μが

高くなるとZ。と負荷電圧”・。との位相差も大きくなり、Z。が多少増加しても出

力電力はそれ程増加しない。次に、同図（b）よりZ、・レ。。。＊は、λの増加と共

にゆるやかに減少する傾向を示す。

3．5．4　クランプダイオード電流の最大値

図3．13に正規化クランプダイオード電流の最大値ZD11．max＊とμ、　λ、Φ

との関係を示す。同図（a）よりZD11－m、．＊はμが高くなると共に増加するが、

λ＝0．3、0。4ではμ＝1．6付近でほぼ一定値を示す。また同図（b）より、

ZD11一鵬x＊はλが大きくなるに伴って減少し、その後再び増加する傾向を示す。

これはλが大きくなると、3．2節の動作原理で述べたコンデンサ電圧”c1がピ

ー ク値に達した後、再び一2Eに達するまで時間がかかることになり、そのためク

ランプダイオードのターンオン時間（t＝t3：図3．3参照）が、λが小さい時に比

べ遅くなるためである。その結果モード3の期間が長くなることで、Z田1．m、．＊

が減少する。次に、Z田1一髄x＊が減少した後再び増加するのは、解析結果からユ

ニット2のZD22の共振電流の一部が、　D11を通ってユニット1へ流入する動作
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3．　5　定常特性と評価

モードとなるためである。なお、ZD11．max＊＞0はスイッチと共振コンデンサの

端子電圧がクランプされていることを意味している。　同図（C）にZ・・1－m。x＊

一 Φ特性を示す。同図より、ZD11．m．＊はΦ＝180°のとき最小値を示し、Φ

が小さいとき大きくなる。これは、Φの減少に伴って電力が直流電源に回生され

ることを意味し、この時の出力は小さい。

3．　6　回路設計

3．　6．　1　設計手順

　計算機援用解析より得られた汎用性のある結果をもとにして、図3。　1で示し

た回路の設計法と数値設計例について述べる（76）。ここで、回路設計仕様は次の

とおりである。

　出力電力：P。（W）、出力周波数；f・（Hz）、入力電圧：E（V）、

　負荷の抵抗成分：R（Ω）、効率：η

　これらの諸量と評価基準から回路素子定数、スイッチの選択の際に必要となる

電圧、電流といった定格値が算出される。以下、本高周波インバータの設計手順

を示す。

〔ステップ1〕α、μ、λの決定

　3．4節で示した諸特性（図3．10～図3．13参照）からスイッチの最大

電流値、回路電流値、出力電力を考慮にいれてα、μ、　λを決定する。

〔ステップ2〕共振周波数の決定

　ステップ1で決定したμと設計仕様のf。より、回路の共振周波数f・を決定す

る。

　　fs＝fo／μ　　　　 ・… 　　　。。・・・・…　　　。・・…　　　（3．　14）
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〔ステップ3〕入力電力Pi。の決定

　設計仕様より効率をηと指定しているので、入力電力P、。をP、。＝P。／ηより

算出する。また、決定した動作点（α、μ、λ）よりP。＊＝Pin＊としてP，。＊を

求める。ここで、Plはηを考慮して、またPl、＊は特性図より決めているためη

が100％のときP。＊＝Pi。＊となる。従って、P1はηが100％以下の領域で

は100％の場合よりも大きくなり、若干余裕をもった形で指定される。

〔ステップ4〕Ls、Cs、L1の決定

　fs＝1／2π〉簾とP、。＝Pi。・E2／2＞砿とを連立させてLs、　Csを

算定すると

　　　　　E2Pi言
　　　　　　　　　　　　　●●・…　　　●。。・●・・●・・ 。● 　（3．　15）　　Ls＝
　　　　4πfsp正n

　　　　　　Pin
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　16）　Cs＝　　　　　　　　　　　 ● 　・　・　●　・　●　●　●　・　・　●　・　●　。　．　●　●　●　（3．

　　　　πfsE2Pi査

　L1＝αLs　　　　。。・。。・・。・・…　　。・・。・。・　（3．

〔ステップ5〕負荷回路パラメータの決定

　　　　　　　　　　　　　　　　　CO

図3，14　高周波整合トランスを用いた負荷回路

17）

　図3．1で示した負荷回路は、被加熱物を含むワークコイル系（L。、R）と力

率補償用共振コンデンサ（C・）の並列共振回路で構成されているが、取り扱うワ

ー クコイル系によっては図3．　14に示すように適当な高周波整合トランス（T）

を介して接続する必要もある。この場合、L・、　Rは高周波整合トランスの一次側

換算値とする。このように、被加熱物体を含むワークコイル系（高周波整合トラ
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3．　6　回路設計

ンス使用時は一次換算値L。、R）に力率補償用コンデンサCQが並列接続された

タンク回路の定常インピーダンス（ZL）は、

　　　　R十」ωL言Co｛（1／LoCo）一（R／Lo＞2一ω2｝
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（3．　18）　　ZL＝　　　　　　　　（1一ω2LoCo）2十（ωRC。）2

　インバータ回路とタンク負荷回路の共振周波数が同調すると、そのときの角周

波数ω，と負荷回路のインピーダンスZ・は

　　ωs＝　　（1／LoCo）一（R／Lo）2　　　　　　　・　・　・　・　・　・　・　・　…　　　　（3．　1　9）

　　Zo＝Lo／CoR　　　　　　 ・・ 　。。・　・…　　　。・・　・　…　　　（3．　20）

　ただし、ωs＝2πfs亀

となり、C。、　L。は次のようになる。

　　　　　1　∠Ll　　　．．．．．．。．．．．．．．．．（3．21）　　Co＝
　　　　ωsZo　　　　　　　　R

　　Lo＝C。ZoR　　　　　　　　・…　　　。　・　・・　・…　　　。　…　　　（3。　22）

　C。の決定に際しZ。＞Rが条件となるが、Rがこの条件を満足しない場合は図

3．　14で示したように、適当な高周波整合トランスを用いて一次換算値がこの

値を満足するようにする。

〔ステップ6〕スイッチの電圧、電流責務の決定

　スイッチの電圧責務（”・w1－m。。）は、直流電源電圧値の2倍にクランプされ

るので2E（V）となる。また、α、μ、λが決定されているので特性図（図

3．　10～図3，　13参照）のZ，w1．m。．＊、　Z・・1－。。．＊、　Z・・1一皿。。＊からスイッ

チおよび回路素子定数の電流責務を決定する。以上はΦ＝180°の条件下での

値であるが、移相制御を行った場合ZD11．maxはΦ＝180　で最小値、Φ＝0

で最大値をもつので、D11、　D12の電流責務は移相制御を考慮（図3．　13（c）

参照）して、最小制御移相差角で求めるようにする。

〔ステップ7〕スイッチと回路素子定数の選定基準

　スイッチと回路素子定数の責務は刀，W1－m、．、Z，W1．m。。、　ZL21．。、。、　ZD11．m、。

が決定されているので、この値からスイッチと回路素子定数が選定される。決定
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されたスイッチの定格、また各回路定数の責務条件により回路が実現可能か否か

判定する。決定した値が実現不可能ならば、仕様を変えて〔ステップ1〕に戻る。

3．　6．　2　数値設計例

　【設計仕様】

　出力電力：P。＝10kW、出力周波数：f。＝20kHz、

　入力電圧：E＝200V、負荷の抵抗成分：R＝1Ω、効率：η＝90％

を与える。上記手法下であ数値例は下記のとおりである。

〔ステップ1〕

　αはZsw1．m、．を低く抑えるために大きい方がよい。既に3．5，1節でZsw1

－ m、．を低く抑える値として0．2と限定して各種の特性図を示しているので、ここ

ではα＝0．2とする。また、λについては特性図（図3．11参照）より0．3

付近で出力電力が最大となるのでλ＝0．3とする。次に、回路電流Zsw1．max、

　ZL21．m、。、ZD11－。、．はμの増加に伴って徐々に増加する傾向を示すが、　P。は

それ程増加しない。そのため、μを高くしても共振リアクトルL，1、L、，などで

の損失が増大するだけであまり得策とはいえない。そこで、μの値として回路電

流をそれ程増加させることなく、λ＝0．3付近で出力電力が最大となるμ＝1．0

を選ぶ。

〔ステップ2〕

　μ＝1．0より、　fs＝f。となりfs＝20kHz

〔ステップ3〕

　P、。＝P。／ηよりP、。＝11．1kW、図3．　11（b）よりμ＝1．0、　λ＝

0．3の条件からP。＊を求めると2．4となる。そのため、P・＊＝P1。＊よりP1。＊

＝2．4

〔ステップ4〕

　（3．　15）、　（3．16）、　（3．17）式からLs、Cs、L1を求めると
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3．　6　回路設計

Ls＝34．4μH、　Cs＝1．8μF、　L1＝6．9μH

〔ステップ5〕

　λ＝0．3の条件とZs＝2＞砿、λニZo／ZsよりZs＝8．7Ω、　Z。＝

2．6Ωとなるので、これを（3．21）、　（3．22）式に代入するとC。＝4μF、

Lo＝10μH
〔ステップ6〕

　”sw1．m、．＝400V、電流基準量はls＝E／Zsより23（A）となる。

　図3。　10（b）より名sw1－m・．＊＝9となり

　Zsw1－m、．＝23×9＝207A

　図3．　12（a）よりZL、1．m。、＊＝4．2となり

　ZL21－m。x＝97A

　図3．　13（c）よりZD11．m。、＊＝5．0（ただし、Φ＝30°時）となり

　ZD11－m、x＝115A

〔ステップ7〕　電圧、電流責務を満たすスイッチ、および回路素子がなければ

〔ステップ1〕に戻り仕様を調整する。

3．　7　実験結果と検討

　図3．15に図3．1で示した基本形をもとに、電源部分を平滑コンデンサ分割

形にした誘導加熱用インバータ電源回路を示す。これはα＝0．2、μ＝1．0、

λ＝0．3の条件で設計し、SW1、SW、としてBSIT（TBM2300－30）

を用い、Ein＝200V（ただし、　Ein＝2E）、Φ；180°のとき、実効出

力約2kWが得られるようになっている。μ、λの値の設定は、特性図（図3．11

参照）よりμ＝1．0のとき　λ＝0．3付近で出力電力が最大となる条件で決めて

いる。加熱コイルの形状は、6φの銅パイプを使用し内径54φ、巻数12回とな
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図3．　15誘導加熱用ZCS高周波インバータ

っている。実験は加熱コイル内に鉄パイプ（45φ、長さ120mm）で製作した

水冷用疑似負荷を挿入して行った。

　図3．16にEin＝200VにおけるBSITの端子電圧”sw1と電流Zsw1、お

よび移相制御時の負荷電流Z・と負荷電圧”・・の実測波形を示す。同図の”、W1、

Z、w1から求めたBSITのスイッチング損失と導通損失、変換効率は表3．5

に示す通りである。同表より実効出力に対するスイッチング損失は、第2章2．

11．2節で示した金属溶解用高周波インバータの変換効率と比較すると約1／

3、導通損失でも約1／2に減少しており、本高周波インバータの有効性が実証

されている。すなわち、スイッチングデバイスとして、　オン抵抗の極めて低いB

SITを用いることで、ピーク値の高いZ・WIに対しても、変換効率はそれ程低

下しない。回路の定数値はL21＝L22；19μH、　L11＝L12；3．8μH、　C1

＝C，＝0．53μF、C。＝3．1μF、　L。＝2．9μH、　R＝0．26Ω、ダ

イオードは30JH11（㈱東芝製）を電流値に応じて並列接続している。
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3，7　実験結果と検討

0

　　　　　　20A／divワ100V／div
　　　　　　2us／di＞

（a）B合ITの端子電圧（Osw1）と電流（ゼsw1）

　　　Φ＝180°　　　　　　　　　Φ＝120°

Zo

　O

Oco

　O

　　Zo

　O

のCO

　o

40A／dlv／100V／dlv
5りs／div

　　Φ＝60’

Zo

　O

”CO

乙O

40A／dlv／100V／diV
5りS／dlv

　　Φ＝30°

40A／di＞ノ100V／div
5ps／dlv

　　（b）移相制御時の実測波形

　図3，　16　誘導加熱時の実測波形

40A／di＞ノ40V／div
5US／div
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3章　定周波ZCS高周波インバータ

表3．5　損失（1ユニット当たり）及び変換効率

スイッチング損失（W）実効出力

　（W） オン時 オフ時

導通損失

　（W）

全損失

（W）

変換効率

　（％）

1993 10 0 53．5 63．5 94

3．　8　複合共振負荷回路の導入

　本高周波インバータの出力電力は、図3．　11（c）のP。Lλ特性から明ら

かなようにλが増加した場合、λ＝0，3付近で最大値をもつがその後減少する。

3．7節では加熱コイルのインダクタンス成分が小さく、並列共振負荷回路のイ

ンピーダンス（Z。）が比較的低い場合の実験結果について述べた。しかし、電磁

調理器などのように加熱コイルのインダクタンス成分が大きい場合、並列共振負

荷回路のインピーダンスが高くなり、その結果本高周波インバータの特性から出

力電力が抑えられ、効率のよい誘導加熱が行われなくなる。このような場合本高

周波インバータでは、加熱コイルのインダクタンス成分を打ち消す目的から図3．

17で示すように、L・に直列にコンデンサ（Cr）を接続して複合共振回路を構

成することで、見かけ上のインダクタンス成分を減少させて負荷回路のインピー

ダンスを適正値にし、幅広い負荷にも対応させることができる。本節では、ポー

ロ鍋の誘導加熱を対象にした電磁調理器用の複合共振負荷回路について述べる。

”璽〉

”辰〉 ZR

図3．　17　複合共振回路
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3．8　複合共振回路

3．8．　1　複合共振負荷回路

　図3．17で示した複合共振回路のインピーダンス（Z、）は次のように表すこ

とができる（3°）。

　　　　　　　　　　　R
　　　ZL＝
　　　　　　　　　　　Co　2
　　　　　　　　　　　　　　十ω2Co2R2　　　　　1一ω2L・C・＋すF

　　　　　　　ωL・一ωきr1一ω・L・C・÷－R・ωC・

　　　　＋j　　　　　　　　　　　　　　　Co　2
　　　　　　　　　　　　　　　　　　＋ω2C。2R2　　　　　　　　　1一ω2L・C・＋で下

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　・・…　　。。・・。　（3．　23）

共振時のインピーダンス（Z。）は（3。23）式の虚数部＝0より

　　　　　　　　　　　R
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　。・・・…　　　（3．　24）　　　Zo＝
　　　　　1一ω・L・C・÷2＋ω・C・・R・

　共振周波数は（3．23）式の虚数部より求めることができるが、複合共振回

路であるためCr－L。－Rで決まる共振周波数（f1）と負荷回路全体で決まる共

振周波数（f・）の二つが存在することになる。各々の共振周波数を求める式は複

雑となるが、誘導加熱の場合R成分は比較的小さいので、　（3．23）式におい

てRを省略して求めても実用上差し支えなく、次のように表しても十分である。

すなわち、

　　　　　　1　　　　　　　　　　　　　　　　　・　。　・　・　・　・　・　・　・　…　　　　（3。　25）　　f1＝
　　　　2π而

　　f・一毒Lお，＋Lお。　・・・・・・・・・…（3・26）

　　ただし、　f2＞　f　1

となり、インバータはf2で動作させることになる。
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3章　定周波ZCS高周波インバータ

3．　8．　2　複合共振負荷回路の状態方程式

　複合共振負荷回路の状態方程式を標準形にするにあたって、図3．　17のよう

に各部の電圧、電流の記号および正の方向を定める。コンデンサ（Cr）を接続し

たことで、ZRと刀，rの正規化変数ベクトルは次のように表される。

　　篶一望一が＋穿一か・・　・・・・・・…（3・27）

　　d”c，＊　π．
　　　　　＝－ZR巾　　　6　　　　　　　　　°　°　°　・　●　●　・　●　・　・　。　●　（3．　28）
　　　　　　μδ　　　dz

　　ただし、δ＝Cr／Cs

　従って、複合共振負荷回路をもつ本高周波インバータ回路全体を表す正規化状

態変数ベクトルは、κ（Z）＝［Zsw1＊、ZL21＊、Oc1＊、Zsw2＊、ZL22＊、Oc2＊、ZR＊、

”，。＊、”，，＊］Tとして表すことができる。そのため回路状態方程式は、3．3。

2節で示した並列共振負荷回路を用いた各動作モードで成立する回路状態方程式

に（3，27）、　（3．28）式を付け加えれば良いことになる。例えば、モー

ド①一①、モード①一②に関しては次のようになる。

モード①一①

　　4π
A＝一　　μ

0

0

1／4

0

0

0

0

0

0

0－1／α00　0　0　0　0
0　0　00　0　　0　　0　　0
0　0　00　0　　0　　0　　0
0　0　00－1／α　0　0　0
0　0　00　0　　0　　0　　0
0　　　　0　　　1／4　0　　　　0　　　　　0　　　　　0　　　　　0

0　　0　　0　0　　0　一λ／β　1／β一1／β

0　　0　　0　0　　0　－1／4γ　　0　　　0

0　　0　　0　0　　0　　1／4δ　0　　0

・・・・・・・・・… 　　。（3．　29）

一 99一



3．　8　複合共振回路

　4πB＝
μ

0

0

0

0

0

0

0

0

0

・ 　・　．　…　　　 （3．　30）

モード①一②

　4πA＝
μ

00－1／α

00　0
1／40　0

00　0
00　0
00　0
00　0
00　0
00　0

0　0
0　0
0　0
0　0
0　0

1／4－1／4

0　0
0－1／4γ

0　0

　0

　0

　0
－
1／α

　1

　0

　0

　0

　0

0　0
0　0
0　0
0　0
0　1
0　0

0

0

0

0

0

0

一 λ／β　1／β一1／β

一1／4γ0　0
1／4δ0　0

・ 　。　●　・　。　・　（3．　31）

　4πB＝
μ

0

0

0

0

1

0

0

0

0

・・●・●・ （3，　32）
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3章　定周波ZCS高周波インバータ

3．　8．　3　実験結果

　図3．18に電磁調理器用逆阻止形ZCS高周波インバータの回路図を示す。図

3．17で示した複合共振回路のL。、Rが、ここでは鍋を含む加熱コイルの実効

インダクタンス成分と実効抵抗成分を表している。各定数値はL11＝L、2＝3．5

μH、　L21＝L22＝17。6μH、　C1＝C2＝0．57μF、　Cr＝0。48μF、

Co＝0．67μF、C＝1000μF、BSIT：TBM2300－30（（株）
トーキン製）、ダイオード：30JH（JG）11（（株）東芝製）、ポーロ鍋

を置いた時の加熱コイルの特性；実効インダクタンス成分（L。）：16．2μH、

実効抵抗成分（R）：1．45Ω、複合共振負荷回路全体のインピーダンス（Z・）

：5Ωとなっている。

　　　　　　　　　　　　　　　亀

Eln

1

　　　　　l
BISIT　Cll＼

　l　　　　LllN　　（（（＼　　　　　9

．＼N
D21　　　’＼多L21

「　F F

繍、罷、Zswで
7

ぐレ1　「
ZD　21

　「　　　／

Z区Dll

C ZDllA
1 防

L21
｝

　　　1りCr

ガRノ「〒

　●

9ZO

、 Il　－一〉
ノ

甲
，　　　　．●

Cr　Co”L　　　　量

1

’　　＼

C

　　ll

　　　、

L22

Dl2

「婁

1∠ 茄

（（（

Ll2　　　　　　B－SIT　　　　　D22　　　　図

図

△
「　「　　　　　　　　　　　　　「 「

　D理2Y
　　　　　　　　lc2

「「

　　　N
「　「

図3．　18　電磁調理器用逆阻止形ZCS高周波インバータ
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3。8　複合共振回路

　加熱コイルの形状は、直形0．55mmのホルマール線を20本撚りにしてスパ

イラル平板状に15回巻いたものである（コイルの内径：5cm、外形：13．8

cm）。加熱コイルの下には、磁束を集中させる目的でフェライトを中心から放

射状に置き、また加熱コイルから5mm上方に厚さ3mmのセラミック製遮熱板

を置いて、その上にポーロ鍋をのせるようにしている。

　図3．　19にEin＝100Vの条件下での代表的な各部の実測波形と解析波形

を示す。両結果は良く一一致しており、解析結果の有効性が示されている。この時

の装置効率（負荷側交流出力／直流入力電力）は89（％）である。
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3章　定周波ZCS高周波インバータ
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図3．　19　実測波形と解析波形
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3．9　逆導通形ZCS高周波インバータ

3．　9 電圧クランプ方式逆導通形ゼロ電流スイッチング

（ZCS）高周波インバータ

3。9．　1　回路構成

　図3．20に逆導通形ZCS高周波インバータを示す。これは3．2．　1節で

述べた逆阻止形の場合と同様、同じ特性をもつユニット1、ユニット2で構成さ

れている。逆導通形と逆阻止形との回路の相違点は、逆導通形の方が各スイッチ

（SW1、　SW2）に並列’ダイオード（D41、D42）が接続されていることだけで

あり、回路の特徴、基本動作原理、移相差制御による出力電力制御方法は両タイ

プとも全く同様である（77）。

E

E

「’一一一一一一゜°一一一一゜°岬゜’一”一一゜°一一一一一一一’°一゜°°°’曽一曽’零一゜一”一一゜°°一鱒’一゜噂口゜’”一’°9－°一゜囎゜「　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　2

　　　日
　　　Cl　1りC1→SWIのSWlδ＼o→！γへ（一
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　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　…・　　　　　．　　iZD21　　　ZL21　i　　　　　　　　　　　＼

←h
　　　　　レ1　／

ZSWI　D21
　　　　　　　　　　　　2

Lll　1τ

　●

ZDI2

　　　　　　1

一
ND41

　　　　　　　　　　　　　く1」●■曜●。。噂●9●・．8…　　。・・9・。一一・・一一一．。・・一一●＿＿一一。・

乙o・ 一．一騨．＿3
●　　o　　●　　o　一

一一　一　一一　曹一　一　一　●　　騨　　一　■　儒　一　一　●　贋　一　，　一　一　一儒　．　噂　．　　．　一　一　曽　●　　隙　一　噂　●　● ．　　一　　・　　麿　一
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図3．　20　逆導通形ZCS高周波インバータ

3。　9．2　動作原理

逆導通形の基本動作原理は逆阻止形と同様であるが、各スイッチ（SW1、SW，）に
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3章　定周波ZCS高周波インバータ

表3．　6　逆導通形の回路動作モード

モード1 モード2 モード3 モード4 モード5 モード6

SW1（SW2） 1 1 0 0 0 0

D31（D32） 0 0 1 0 0 0

D21（D22） 0 1 1 1 0 0

D11（D12） 0 0 0 0 1 0

1：オン　、　0：オフ

逆並列ダイオード（D31、　D32）が接続されることで、回路動作区分は逆阻止形

が各ユニット（ユニット1、ユニット2）で五つのモードになるのに対し、逆導

通形は表3．6に示すように六つの動作モードに分類される。ここでは逆阻止形の

場合と同様、回路の対称性からユニット1についてのみ動作原理を説明すること

とする。図3．21にユニット1の代表的な定常動作波形を示す。各モードごとの

動作は初期条件として”c1＝－2E、　Z，w1＝0を考えると次のようになる。

　①モード1（t。≦t≦t1）：　t△t。＝oでsw1をオンするとループsw1

→L11→C1が形成され、　SW1にC1とL11で決まる共振電流Zsw1が流れる。こ

のため、Oc1が一2Eから徐々に上昇し始めるが、モード1は”c1＝－Eとなる

t＝t1で終了。

　②モード2（t1≦t≦t、）：　”・1の電圧が上昇中にt＝t、で刀c1＝－E

のとき、D21が順バイアスされてオン状態になり、　C1とL・1で決まる共振電流

ZD、、が負荷に流れ始める。共振リアクトル電流（ZL21）はZL、1＝ZD21＋ZDI1

であるが、このときZD11がまだ零であるため、　ZL21＝ZD21となる。次に、　t＝

t，でzsw1＝oになったときsw1をオフにする。四・1はzsw1の増加と共に上昇

するがやがてピーク値に達し、その後は減少を開始する。
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　　　　　　　　　　　　　　　　　　3．9　逆導通形ZCS高周波インバータ

　③モード3（t、≦t≦t3）：　t＝t・でSw1がオフになると、　zsw1は逆

並列ダイオードD31によって反転して流れ、再び零となるt＝t3まで流れ続ける。

また、Z。、、（＝ZD21）はピーク値に達した後、減少を開始する。

　④モード4（t3≦t≦t4）：　t＝t3で反転して流れていたzswlが零とな

り、またOc1は一2Eに向かって更に減少を続ける。

　⑤モード5（t4≦t≦t5）：　t＝t4で再び”cl＝－2Eとなったとき、

D21がオフ状態となり同時にD11がターンオンしてL21に蓄積された電磁エネル

ギーが負荷を通して電源た回生され、∫D1，（＝ゼL21）が零になるまで（t＝t5）

流れ続ける。この間〃c1は一2Eにクランプされた状態が続く。

　⑥モード6（t5≦t≦t6）：　t＝t5でZL・1＝0、四c1＝－2Eとなり、

その後t＝t6までこの状態が続く。

　表3．6で示したように、逆導通形の動作モードは逆阻止形に比べ一つ多くなる

が、回路解析においてはスイッチと逆並列ダイオード、すなわちSW1とD3、、

SW，とD32を一つの双方向スイッチとして表すことができるので、3．3．2節

で示した逆阻止形の場合の回路方程式が逆導通形でもそのまま使用できることに

なる。
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3章　定周波ZCS高周波インバータ
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　　　　　　　　　　　図3．　21　定常動作波形

　図3．22にE＝100V、出力周波数100kHz、負荷として純抵抗4Ωを

接続したときの代表的な解析波形と実測波形を示す。同図は動作原理で述べたと

おりであり、砂SWIの実測波形において配線に伴う残留インダクタンスなどの影

一 107一



3．　9　逆導通形ZCS高周波インバータ

響でターンオフ時に多少の立ち上がりが見られるものの、定常状態では理論通り

2Eにクランプされている。次に、スイッチング時に発生する損失はスイッチオ

ン時、逆阻止形の場合と同様刀SW1は零、　ZSW1が零からゆるやかな傾斜で立ち上

がるZCS動作であるので、ターンオン損失は小さい。また、スイッチオフ時は

ZSW1が逆並列ダイオードに流れるためスイッチでの損失は零になる。回路の各

定数値はL】1＝L12＝3．0μH、　L21＝L22＝11．2μH、　C　1＝C、＝0．21

μF、C＝1000μF、SW1、SW2：SIT（2SK182：（株）トーキ
ン製）、ダイオード：30JH（JG）11（（株）東芝製）である。

0

50V／div　　　　　　　lOOV／div

　　SW1の端子電圧

　　　　　20A／di▽

翫

　　　　　100▽／d工v

砒

　　　　　5A／div
　　－「一一嘘一一胃｝｝一『，㎜層r

ZO　－・

　0＿1
　　ゴ

　　　　　4μs／div

　図3．22

50A／div

100V／div

20A／div

解析波形と実測波形

0

0

0

0
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　　　　　　　　　　　　　　　　　　　3章　定周波ZCS高周波インバータ

3．　9．　3　電磁炊飯器用アルミニウム鍋の誘導加熱実験

　　　　　　　　　　　　　　　　Cl

Ein

Lll　D21

　　　D41　ZSWl

＜粛、

”Cr　Co

Ll2

”CO

D42

Dll

L21

　　　L22

D22　D12

　　　　図3．　23　電磁炊飯器用逆導通形ZCS高周波インバータ

　図3．23に電磁炊飯器用アルミニウム鍋の誘導加熱を目的とした、出力周波数

200kHzの電源分割方式逆導通形ZCS高周波インバータを示す（78）。負荷

回路は3．8節で述べた同様な理由から複合共振回路を採用している。一般に誘導

加熱の表皮作用によって被加熱物の表面に発生する電力（P。）の概略式は、次の

ように表すことができる。すなわち、

　Po＝K偏・（NI）2　（W）　　　°”°°・・・…　　（3．33）

　　　ただし、　K：定数

　　　　　　　　ρ：被加熱物の抵抗率（μΩ／cm）
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3．　9　逆導通形ZCS高周波インバータ

μs；被加熱物の比透磁率

f：周波数（Hz）

N：加熱コイルの巻数（回）

1：加熱コイルの電流（A）

　現在、電磁調理器や電磁炊飯器を中心とした誘導加熱用の家電・民生機器は、

被加熱物としてρ、μsの高い強磁性体を対象としており、周波数20～50kHz

で効率の高い加熱を行うことができる。そのため、被加熱物の材質は電磁調理器

用として鉄、磁性ステンレス、電磁炊飯器用としてステンレスが主に用いられて

いる。ステンレスは錆びないという利点をもつが、熱電導率が低く種類によって

は磁性をもたないものもある。そこでステンレスの低い熱電導率を補うために磁

性のないものには鉄板を、また磁性のあるものにはアルミニウム板や銅板を張り

合わせて合板にしたものが一般に使用されているが高価で重く、長年の使用中に

材質の熱膨張率の違いから張り合わせた部分が剥がれるといった問題も生じてい

る。

　アルミニウムは合板ステンレスに比べ安価で軽く、経年変化も少なく調理器用

鍋として理想的であるが、常磁性体であるため強磁性体の加熱のみを対象にして

いる現在の電磁調理器では加熱できない。アルミニウム鍋を加熱する場合、鍋を

含む加熱コイル系のQが鉄などの加熱を対象にしたときに比べかなり高くなるた

め、鍋の置かれる場所によって注入される電力が変化することが予想される。そ

こで、本説では鍋が常に決まった場所に設置される利用方法の一つである、電磁

炊飯器への応用のみを考えることにする（79）。

　一般に（3，33）式におけるアルミニウムの（ρ・μs）の値は、鉄や磁性ス

テンレスが2×104～12×104に対し約2．7と極端に低く、そのためアルミ

ニウムの誘導加熱においては（3，33）式のf、N、　1の選定が重要となる。

そこで、動作周波数は鉄などの加熱を対象にしている20～50kHzより高く

しなければならないが、ここではSITやパワーMOSFETが効果的に利用でき

る200kHz付近を考えることにする。
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3章　定周波ZCS高周波インバータ

一卍 1虚’墨

＜　アルミニウム鍋

！

，……鰯臨

牒 剛

r～加熱コイル
｛ 　　　欄．≡．。＿．．＿

　断熱材

フェライトコア
↑風↑

ファン

一 L 一

図3．24　加熱コイルの構造

　図3．　24に加熱コイルの構造を示す。被加熱物として用いたアルミニウム鍋

は直径21．8cm、深さ14．8cm、厚さ1．25mmである。アルミニウム鍋

に発生する電力を増加させるには、　（3．33）式より周波数を高くすることと

同時に（NI）の値を大きくしなければならない。しかし、加熱コイルの巻数

（N）を多くすると発生する電力を増加させることはできるが、加熱コイルでの

損失も増加し発熱をまねくことになる。

　そこで、加熱コイルには電力用リッツ線（直径0．135mm、700本撚り）

を使用し、鍋の底の部分と鍋側面部に各々12回巻き、それを並列接続して電流

を分流させることで、大電流を流してもコイルで発生する熱損失を極力抑えるよ

うに工夫している。加熱コイルの特性はアルミニウム鍋を置いた状態でインダク

タンス成分が6μH、実効抵抗が0．13Ωである。負荷回路はC・＝1μF、Cr

＝0．125μFを用い、全体のインピーダンス（Z・）が5．6Ωとなっている。

その他の定数値はL11＝L12＝1．54μH、　L21＝L22＝6．33μH、　C　1＝

C2＝0．1μF、C＝1000μF、SIT－1、SIT－2：TMIID－M
（2SK182モジュールタイプ：600V、60A形：（株）トーキン製）、

各種ダイオード：30JH（JG）11（（株）東芝製）である。
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図3．25　実測波形
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図3，　26　解析波形と実測波形
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3章　定周波ZCS高周波インバータ

　図3．25にEin＝220vで動作中の”，w1、　z・w1の実測波形を示す。同図

より、本インバータのZCS動作と電圧クランプ機能が確認できる。　また、　図

3．26は図3．25と同じ条件下で動作し、鍋の水（31）が沸騰状態にある

負荷回路の解析波形と実測波形を示す。同図の解析波形と実測波形に誤差が見ら

れるが、　この原因は理論解析では配線に伴う損失、回路素子の損失は全く無視し

ているためである。そこで、アルミニウム鍋などのように負荷を含む加熱コイル

の実効抵抗成分が低い場合は、配線や回路素子の損失も十分考慮に入れる必要が

あると思われる。実験結果から、加熱コイルには合計で最大値100Aの電流が

流れているが、動作中は負荷変動もなく周波数もスタート時から一定である。ホ

ー ロ鍋の誘導加熱の場合、最大値が20A程度の電流で十分加熱できるが、アル

ミニウム鍋の場合は5倍近い電流を流さなければならないことがわかる。このと

きの装置効率は60％であり、ポーロ鍋の場合（89％）に比べかなり低くなっ

ている。実験によると加熱コイルでの損失もかなり発生しているので、効率をよ

り上げるためには加熱コイルの構造やリッツ線、および巻き方に十分検討を加え

る必要があると思われる。

3．　10　結言

　以上、本章の内容および得られた結果は次のとおりである。

（1）自己ターンオフデバイスとLC共振回路から構成される、二端子部分共振

ZCSユニットを電圧形ハーフブリッジ構成の高周波共振インバータのスイッチ

ングデバイス部に組み入れた回路トポロジーによる逆阻止形、逆導通形二種類の

高周波インバータを提示し、その動作原理を述べた。

（2）提案した高周波インバータは、ターンオン時がZCS、ターンオフ時がZ

CS／ZVS動作することでスイッチング損失を従来形に対し大幅に低減でき、

またオン抵抗の極端に低いBSITを用いることで高い変換効率が期待できるこ

とを述べた。しかも本方式は、スイッチングデバイスの端子電圧が直流電源電圧
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3．　10　結言

値にクランプされることで電圧責務もそれ程高くならず、変換効率特性から誘導

加熱用高周波インバータとして十分実用に供し得ることを示した。

（3）提案した逆阻止形ZCS高周波インバータの負荷回路に、誘導加熱応用を

想定した並列共振タンク回路を適用し、詳細な計算機援用特性解析を行い、その

結果を汎用性のある形で表現するため正規化制御変数、回路パラメータを導入し

て本インバータの定常特性を図説評価した。また、実測結果と解析結果を比較し

て示し、実測結果は解析結果を十分説明し得るものとなっていることも示した。

更に、ZCS動作のもとでもスイッチングデバイスの電圧責務が軽減でき、また

インバータを構成する各まニット間の群間移相差制御により出力電力を滑らかに

制御できることも述べた。

（4）計算機援用解析によって得られた汎用性のある各種特性曲線を用いて、逆

阻止形ZCS高周波インバータ回路の実用的な設計手順を示し、具体的な回路設

計数値例も示した。

（5）提案高周波インバータは負荷回路に複合共振回路を採用することで、電磁

調理器などのように比較的インダクタンス成分の大きい加熱コイルを用いた場合

でも良好に動作することを示し、幅広い負荷系にも対応できることを述べた。

（6）従来の電磁調理器では難しいとされていたアルミニウム鍋の誘導加熱を検

討し、効率はポーロ鍋の場合に比べ低かったものの今後アルミニウム鍋の誘導加

熱を対象にした電磁調理器の実現に期待ができることを示した。
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第4章一石逆導通デバイスを用いた高周波共振形
　　　　　インバータ

4．　1　緒　言

　高周波インバータの高出力化は、前章までに述べたフルブリッジ方式、ハーフ

ブリッジ方式を基本にしてスイッチングデバイスの並列接続、ユニットインバー

タの複数接続による出力電力の合成などによって対応できる。近年、パワー半導

体デバイス技術の発展により高出力化、高性能化が更に進み、一石形高周波イン

バータであってもかなりの高出力が期待できるようになった。このような背景の

なかで、一石形電圧共振／電流共振回路トポロジーの高周波インバータ／コンバ

ー タは小形軽量化、軽薄短小化、高効率化、低ノイズ化、静音化、低価格の点で

優れていることから見直され、OA／HA、医療、民生・通信スペースなどの分

野で効果的に導入される気運にある（52）（8°）（81）。

　既に、Mapham氏や大森氏らの提案による一石逆導通デバイスを用いた電

流共振、電圧共振形高周波インバータの研究開発、実用化報告が一部なされ、こ

れらを中心とした回路方式、　制御方式の技術開発も多くみられる。　なかでも

Mapham回路は、電流共振／電圧共振といった単共振・複共振の特性を利用

したLCタンク共振およびLC共振スイッチ回路トポロジー導入の高周波スイッ

チング制御方式インバータとして、実用上重要な回路方式であると指摘されてい

る。しかし、これに関してこれまで設計前段階で要求される十分な特性評価デー

タ、ならびに実用回路的な設計法が普遍性のある形で提示されていない（82）（83）。

　本章ではMapham氏の提案による安定度、信頼性の高い一石逆導通構造の

PFM方式ZCS高周波電流共振形インバータを取りあげ、小容量誘導加熱応用

負荷を想定した場合の計算機援用解析を行い、Mapham回路の特性を定量的

に明らかにしている。また、本インバータ装置の開ループ定常特性を周波数制御

特性と負荷特性に分けて正規化された制御パラメータ、負荷共振回路パラメータを
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4章　一石逆導通高周波インバータ

導入した普遍性のある形で図説評価し、更に得られた特性図表の結果をベースとし

た実用的な回路設計手法を明示し、具体的な数値設計例を提供している（84）。

4．　2　定常動作回路解析

4．　2．　1　回路構成

筑1

←
”C2

←
　　　しl　Zし2　　C21　n：1
　　　　　　　　　1りCl

　　　　　L2　C・1弁　瑚
　　鮮
　　　　　D2
　　　　　　　　　　ZR

　　　バTh↑伽㈱
　　L1、　C　1；直列共振リアクトル、コンデンサ

　　　　L2；出力安定化用リアクトル
　　　　C2；L3補償用のコンデンサ
　　　HF－TR；RO、　L　30のインピーダンス変換用

　　　　　　高周波トランス

電力設定

　　　　　　　　　　　　　　　　逆導通デバ
　　　　　　　　　　　　　　　　イス（T血）　十　　P＿1　　　　　　　　　　　　　ドライブ
　　　　　　　　　VCO　　　　　　　　　　　　回路　　　　コントローラ
　　　　　蕊＿＿＿　　一「：］ニー

　　　　　　　　　　　　　　　　｝　　自制ループ（Sオンの場合）　　　　1
　　他制ループ（Sオフの場合）　fo＝下『

　　　　　　　　　　（a）

　　　　　　　　Th　　Ll

Dl

L2》Ll

L2

D2

　　　　　　　　　　　　　　　（b）

図4．　1　一石逆導通デバイスを用いた高周波インバータシステム
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4．2　定常動作解析

　図4．　1に一石逆導通デバイスを用いた電圧形電流共振高周波インバータの回

路トポロジーを示す。これは、同図（b）に示す3端子変形のLC共振スイッチ

を用いてZCS動作をするものとなっている。そのため、スイッチング損失の低

減、スナパレス化に伴う高効率化、低EMIノイズレベル化ができ小容量誘導加

熱、超音波エネルギー、放電バラストなどの高周波インバータ／フォワード共振

形DC－DCコンバータといった幅広い用途に適しており、その一例として同図

（a）は小容量高周波誘導加熱応用を想定した場合を示している。なお、全波形

3端子共振スイッチとしてL・－D・のない構成のものを用いた方式も可能である

が、ここでは後述するようにL・－D・ブランチの効果が発揮できる同図（a）、

（b）のトポロジーに限定する。

　以下、本回路の特性解析と回路設計アプローチを論じることとする。回路解析

の仮定は次のとおりである。

（1）直流電源Eは内部抵抗零の定電圧源。

（2）逆導通デバイス（SIサイリスタ、BSIT、A－SCR、GATT、

IGBTなど）は理想スイッチ。電力用共振回路素子は理想的なもの。

（3）対象とする負荷は小容量誘導加熱応用の表面焼入／焼鈍／溶解などを考え

高誘導性R－L3回路とし、高周波整合トランス（HF－TR）　（巻数比n：1）

の一次側に直列補償用／偏磁防止用、更にC1とうまく組み合わせた電圧昇圧整合

用コンデンサC、が接続されている。これらの第一共振回路は第二共振回路L一

C1回路と結合され、並列共振コンデンサC1に接続される構成になっている。図

4。　1（a）の回路は、第一共振回路と第二共振回路が結合された直並列共振形

インバータとなっており、以下L1＝L，、　C1＝C・とすることで複共振特性を利

用しないものとしている。

　なお、動作解析において状態変数である各部の電圧、電流の記号および正の向

きを図4．　1（a）のように定める。また、得られた解析結果に汎用性を持たせ

るため表4。　1のような正規化基準量、正規化状態変数、正規化制御変数、正規

化回路特性パラメータを導入している。ここで定義した正規化負荷抵抗（λ）は、

図4．1に示した誘導加熱負荷部だけのものでなく、本インバータのような部分
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4章　一石逆導通高周波インバータ

共振インバータと負荷系全体、すなわち、第一共振回路と第二共振回路からなる

全体の回路において定義されたものであって、特性評価を汎用性ある形で表現す

るために導入している。そのため定義されたμ、λによって算定される共振尖鋭

度Q（Q＝μ／2λ）はインバータ全体のQを表し、誘導加熱負荷部の共振尖鋭

度（Q、）とは一致しないことに注意されたい。従って、Q、は高いがQはそれほ

ど高くならない場合もある。本インバータは後述するが、A，≧80、0．6≦μ

〈1．0の条件下でλ≧3とすると確実にZCS動作が可能となる。
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　図4．2　二通りの条件下での定常電圧、電流波形
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4．　2　定常動作解析

　図4，2（a）、　（b）は、図4．1（a）の動作原理を説明するための各部

定常動作波形であり、後述するシミュレーション結果を用いて示したものである。

図4．2（a）はL2－D2ブランチの電流（ZL2）が不連続となる動作様式、図

4．2（b）はZL，が連続する場合の動作様式である。　ZL・の連続、　不連続は

A、、μ、λの値によって決まり、例えばA・≧80、0．6≦μ〈1．0の範囲で

は、λ≧3の全領域で連続となる。またA・＝40の場合でもμ、λの値のとり方

によっては連続となる。同図からわかるように、逆導通デバイスは全波形ZCS

基本主モード　1 基本主モード　2　　　モード

スイッチ
素子

サブ

モードA
サブ

モードB
サブ

モードC
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二ED2
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＿”7で，竃鱒、．．

iL2
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°∵～㌘゜　D2
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4章　一石逆導通高周波インバータ

動作をしており、スイッチング損失が少なくできる他、EMIノイズレベルの低

減がはかられてスナパレス化も可能となる。部分電流共振形では適用デバイスと

してA－SCR、　GATTといったバイポーラモード高周波サイリスタが有効で

ある他、BSIT、SIサイリスタ、　IGBT、Bi－MOSGTOサイリスタ
といったバイポーラモード自己消弧デバイスの導入も効果的になされる。

図4．　3に図4．　1（a）の回路動作モードと各動作モードに対する回路動作パ

ターンを示す。回路動作モードは、図4．　3に示すように基本主モード1、基本

主モード2なる2つの主モードにおいて2つのサブモードに細分化されるが、そ

れぞれサブモードA、B、6 およびサブモードC、　Dと称する。なお、サブモード

B、DはL2－D2ブランチの電流が不連続となる場合に現れる。

■基本主モード　1

　逆導通デバイスの電流ZThが流れている動作モード

　・サブモードA：ダイオードD、のON状態モード

　・サブモードB：ダイオードD、のOFF状態モード

ロ基本主モード　2　　、

　逆導通デバイスの電流ZThが流れていない動作モード

　・サブモードC：ダイオードD、のON状態モード

　・サブモードD：ダイオードD，のOFF状態モード

4．　2．　3　回路状態方程式の標準形

　図4．　3の各動作モードにおける回路状態方程式の標準形は、表4．　1の正規

化基準量、正規化制御変数、正規化回路パラメータを用いて正規化表示すること

ができる。すなわち、これは状態変数ベクトルとしてZT、、ZL、、　Z。、勿。、、

刀・，を導入すると次のようになる（43）（44）。
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4．　2　定常動作解析

表4．1　正規化基準量および正規化状態変数と正規化特性パラメータ

正規化基準量 正規化状態変数と

正規化特性パラメータ

正規化　　　　　　A、＝L、／L

インダクタンス　A2＝L2／L

正規化

キャパシタンス

正規化負荷抵抗

A3＝L3／L
B1＝C／Cl
B2＝C／C2
λ・＝R／Zs

備考　f。；インバータ動作周波数（ω。＝2πf。）

基本主モード　1に対して

サブモードA

議

ゴ蓋2

老詐
〃ぎ1

〃あ

0

0

0

0

’ 0

0

B1一互　　　一jBr星
　μ　　　　μ

0 0

0

0

4π　　0
μA1

4π

　　　μノ12

4πλ　　4π

　μA3　μA3

－
」B12乙　　0

　　μ

B2一丑

　μ
0

0

誘 4π

ゴ蓋2

4π
　　　瑳＋μノ窪3

0

0

硝

oま2

μA1

0

　　…　　　（4，　1）0

0

0
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4章　一石逆導通高周波インバータ

サブモードB：
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　L、－D、ブランチの電流が不連続となる動作域においては、これらの各方程式

をすべて周期的断続回路として解く必要がある。また、L、－D、ブランチの電流

が連続する動作域においては、サブモードA、サブモードCが周期的に断続する
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4．　2　定常動作解析

回路として取り扱われる。

4。2．4　シミュレーション解析結果

　図4．4は本インバータ回路の”・1、ZRについて、　出力周波数（f。）を7

kHz、11kHz、13kHz、17kHzとした場合の解析波形と実測波形

を示す。同図より本インバータは、f・を高くすると刀c1が正弦波に近づくこと

がわかる。解析波形例は、数％の誤差内で十分実測波形例を説明し得るものとな

っている。なお、実験に用いた定数値はE＝100（V）、R＝50（Ω）、L1

＝L3＝20（μH）、L、＝0．8（mH）、C1＝C・＝2（μF）である。
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4．3　定常特性評価

4．　3　定常特性評価

　本回路の設計前段階にあたって要求される各種定常特性を、表4．　1で定義し

た正規化制御変数、正規化回路パラメータを導入して汎用性のある形で開ループ

系を中心とした正規化周波数（μ）特性と正規化負荷抵抗（λ）特性を図説評価

する。

4．3．1　逆導通デバイスの逆バイアス時間

　図4．5（a）、（b）に正規化逆バイアス時間（Zc）　（Z・＞0はZCS動作

実現を意味する）と各種正規化回路パラメータ、制御変数との関係を示す。同図

　0．4

β

盤0．3

ト

㌻

、0．2

翠

日0，1

｝ ：Zc一μ

顯゜尉 ：Zc一λ
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　　　　　　　λ＝50

　　　　　　　10　0，7

0．5

0　　　0．2　　0、q　o、6　　0．8　　1，0

　正規化出力周波数　μ
O　　　　！O　　　20　　　30　　　40　　　50

　正規化負荷抵抗　λ

　　　（A2＝80）
　　　　（a）

　図4．5　（μ、λ、

｝ ：Zc一μ（λ＝10）

°圃．唇’ ：Zc一λ（μ＝0．6）
　0．4

潟

誼0．3

ト

ヤ
ツ
、 02

撃

固
　0．ユ

　　　　　　0．2　 0．41　0．6　 0、8　 1．0

　　　　　正．規化出力周波数　μ

　　　　　「－o　　　　　　正規化負荷抵抗　λ
　　　　　　　　　（b）

A、）に対する逆バイアス時間
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4章　一石逆導通高周波インバータ

（a）はA、＝80とした場合のZ・と正規化周波数μ、およびZ，と正規化負荷抵

抗λとの関係を示す。以下、特性評価で定量的に明らかにするが、A、が大きい場

合（実質上0．6≦μ＜1．0、λ≧3の条件下でA・≧80）、つまりL・－D・ブ

ランチ電流の連続動作域では、負荷変化に対して極めて安定なZCS動作をする

ばかりでなく、スイッチングデバイスの電圧、電流責務が軽減できる。従って、

ここではL，－D，ブランチの電流が連続する動作域のみ考察の対象とする。

　Z。一μ特性からわかるように、Z・は極大値Z・。、xがある。特にλが小さい領

域においては、Z・。、xがμの小さい値のところで現れている。また、λ＝50の

場合にはZ，。。．がμ＝0．9以上において現れる。更に、Z・一λ特性よりわかる

ように、Z・はλの変化に対して実質上ほぼ一定とみなされる。しかし、λが10

以下になるとμが高い領域で下がる傾向となっている。

　同図（b）にλ＝10の条件下でのA、をパラメータとしたZc一μ曲線、およ

びμ・0．6の条件下でのA，をパラメータとしたZ・一λ曲線を示す。同図よりA・

の値が大きい程λにかかわらずZ・が大きくなっている。これはA－SCR、GA

TTを用いた場合、十分逆バイアス時間がとれることを表している。また、BS

IT、SIサイリスタ、　IGBT、Bi－MOSGTOサイリスタの適用時には

テール電流過渡損失が低減できることも示している。しかし、MOSFETやS

ITは電流共振形では出力容量短絡モードがあるため適切でない。

4．3．　2　逆バイアス確保動作限界と周波数限界

　図4．　6は図4．5（a）をZ・をパラメータとして、μ一λ平面に書き換えた

ものである。これは、図4．1（a）の回路の逆導通デバイスの逆バイアス限界

時間を表す曲線群を示す。μ一λ平面において、Z・を固定したときの各曲線群の

内側領域がZCS動作できる領域である。すなわち、同図から明らかなようにμ

＝1の直線より下の斜線部のμ一λ域は、ZCS動作実現可能のみならず逆バイ

アス時間が確保されることを意味している。同図において実線部分はZCS動作

可能領域、点線で示した部分はZCS動作不可能領域を表す。
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4．　3　定常特性評価

　正規化回路パラメータと逆バイアス限界時間の曲線群（図4．6参照）は、回

路設計でのμ、　λ選択時に有用となる。例えば、出力周波数（f。）；20kHz、

高周波逆導通デバイス（GATTなど）の逆バイアス時間（t・）＝10μsを考

えるとZ，＝t。・f。＝0．2となる。同図からZ・≧0．2におけるμ、　λのZC

S動作域の範囲を知ることができる。図4．1（a）の回路の最高動作周波数

（f。¶。x）は、A－SCRやGATT使用時にはZc≧0．2の条件から適用デ

バイスのt，が決まる。すなわち、Z，＝t・・f。から決まるf・は最高周波数fQ

－ m、x＝Z，／t，となるが、逆導通デバイスのt・が指定され、更に回路のZ・（例

えば、1周期に占める逆六イアス割合）が指定されるとf。．m、。が決定される。

　　　　　　実線部分：ZCS動作可能領域

　　　　　　点線部分：ZCS動作不可能領域
　1．0
　　　　！多多孝：二一
　　　　濡
ミ

0．8
　　　　　　　　　　　　　　　Zc＝0．35

趨　　　　　　　　　　　　　　Ol3

田o．2＞乙一』⊥∠∠

　　　　10　　　　　20　　　　　30　　　　　40　　　　　50

　　　　　正規化負荷抵抗　λ

図4。6　安定動作パラメータ領域
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4章　一石逆導通高周波インバータ

（ 30
望

ぎ
莞

苧

3
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裡

　　O　　　　　lO　　　20　　　　30　　　　40　　　50

　　逆導通デバイスの逆バイアス
　　時間　tc（りS）

図4．　7　最高動作周波数特性

　図4．　7にZcをパラメータとしたt，とf。．m、．の関係を示す。A－SCR、　G

ATTといった高周波逆導通デバイスのt・が、例えば15μsと与えられz，＝

0．3と指定するとf。－m。．は大略20kHz程度となる。

4．　3．　3　電流上昇率（4ゼ綴）

　図4．　8（a）、（b）に逆導通デバイスの電流上昇率（漉纏）と種々の回路

パラメータとの関係を示す。　（4∫纏）一μ特性からわかるように（漉勉）はμ

が低い場合と高い場合で大きくなり、μ＝0．5付近で最小値を持っている。

（4づ綴）一λ特性は右上がりの傾向がみられるが、μが高い領域では（漉纏）

はλの変化を受けない。図4．8（b）はμ＝0．6の条件下でのA，をパラメー

タとした（4∫／犠）一λ曲線を示す。同図はA・の値によってかなり影響を受けて

いる。A、の値が高ければλ変化に対して（4ゼ綴）変動は少ない。ところが、A，

＝20、A2＝10と低くなるとλに比例して（4∫敏）が増えている。また、
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4．3　定常特性評価

λの低い領域ではA・に関係なくほぼ同じ値となる。

　　　　　　　一：轟協一λ
　150　　　……・：4翔4z一μ

　　　　　　　　　　　μ＝0．9　　　　　　　250

駁　　や・＼＼　　　o．8　　×

芝　“～－4・．5ご・5・　　2°
論5・　置゜’71こ、。。　　4・

　　　　　　　　　　　　　　　　　剤50
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　160
　　　　0，2　　0，4　0．6　 0．8　 1，0

　　　正規化出力周波数　μ

　　・「諏・　°正嶺イ～議抗4・λ5・
　　　　　　（A2：：80）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（μ＝0，6）

　　　　　　　（a＞　　　　　　　　　　　　　　（b）

　図4　8　（μ、λ、A，）に対する逆導通デバイスの4∫厄2

4．3．4　負荷電流実効値

　図4．　9は正規化負荷電流実効値（ZR－rms＊）と正規化パラメータとの関係を

示す。同図よりZR貿m、＊はμが増加するにつれて、またλが減少するにつれて増

大しており、単共振状態で負荷側に出力電力が十分注入されることを示している。
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　　正規化負荷抵抗　λ
　　　　　（A2＝80）

（μ、　λ）に対する負荷電流実効値

4．　3．　5　出力電流歪率

　図4．　10（a）、（b）は出力電流歪率と正規化回路パラメータとの関係を示

す。歪率は一般に悪いが、これは一石形であるために逆導通デバイスに休止期間

が存在しているからである。これに対して、歪率はμ＝1に近づくにつれて小さ

くなる傾向を示す。この際、A・が大きい領域つまりL・－D，の電流連続域では、

λ変動が歪率に大きく影響しないとみなされる。

一 130一



4．　3　定常特性評価
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　　正規化負荷抵抗　λ
　　　　　（A2＝80）

　　　　　（a）

　　　　　　図4．　10

0、65

2
0
　0．6

Q

　O，5R

　　　A2＝160

　　ユ0　　　20　　　30　　　40　　　50

　正規化負荷抵抗　λ
　　　（b）（U＝0．6）

出力電流の歪率

4．3．6　出力電力

　図4．　11（a）、（b）に正規化出力電力と正規化回路パラメータとの関係を

示す。P。Lμ特性より出力電力はμが増加すれば大きくなる。またP。＊一λ特

性より、λが大きくなれば出力電力は減少する。図4．　11（b）よりわかるよ

うに、P。＊一λ特性はA・が大きな影響を与えている。すなわち、　A・の値が大き

いときはλが大きくなるにつれて出力電力が下がるが、A・の値が小さくなるにつ

れてλが大きくなると逆に出力電力が大きく上がってくる。つまり、この観点か

らλが高い場合ではA・の小さい方が良いが、λが低い場合ではA、が大きい方が

安定なZCS動作下で十分出力電力がとれることとなる。
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　　図4．　11　（μ、λ、

1．0

　0．8

8
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ヨヨ0．4
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周
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　　　　正規化負荷抵抗　λ
　　　　　　　　（μ＝0．6）

　　　　　　　　（b）

A2）に対する出力電力

4．　3．　7　逆導通デバイスの平均電流と最大電流

　図4．　12に逆導通デバイスの平均電流と正規化回路パラメータの関係を示す。

同図よりμの変動に対してはμが大きくなる程、その平均電流は増加する。λ変

化に対してλが低い場合その平均電流は増加するが、λが大きい領域ではほぼ一

定になる。図4．13に逆導通デバイスの最大電流と正規化回路パラメータの関

係を示すが、図4。12の平均電流特性とほぼ同じ傾向を示す。
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図4．　12　　（μ、　λ）に対する平均電流

　　　の　　　　ナ

ー
lZTh－max一μ

　　　リ　　　　オ
…一一 ：ZTh¶ax一λ

話20
甲

β
o

い

鯉15

ξ

黙10

Q

ヤ5
ζ

剤0 0．2　 0，4　　006　0．8　　ユ、0

正規化出力周波数　μ

O　　　　lO　　　20　　　30　　　40　　　50

　正規化負荷抵抗　λ
　　　　（A2＝80）

図4．13　（μ、λ）に対する最大電流
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4．　3．　8　逆導通デバイスの順電圧最大値

　図4．14（a）、（b）に逆導通デバイスの順電圧最大値（刀Th－。、．＊）と正

規化回路パラメータの関係を示す。同図（a）の”Th－m、．＊一μ特性よりわかる

ように、μの増加につれて順電圧最大値は増加する。しかし、OTh．m、．＊一λ特

性からλの変動に対して刀Th－max＊は、ほぼ一定とみなされる。次に同図（b）

の”。、．m、．＊一μ特性は図（a）の場合と同じ傾向を示すが、　A・の値が小さい場

合の方が高くなり、μ＞0．8ではA・の値に関係なく急激に増加する。刀T、．m。。＊

一 λ特性からは、A・の値が大きい場合順電圧最大値はλの変動にあまり影響しな

いことがわかる。更に、A・が小さい領域ではλの増加に伴って順電圧最大値は増

加する傾向を示す。
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4．4　回路設計

4．　4　回路設計

4．4．　1　設計基準と設計アプローチ

　計算機援用解析結果を基にして、回路設計法と回路設計数値例について述べる。

回路設計仕様は次のとおりである。

　出力電力：P・（W）、出力周波数：f。（Hz）

　電源電圧：E（v）、効率：η

　これらの諸量と評価基準から算出される量は、回路素子定数、逆導通デバイス

の選択の際に必要となる電圧、電流、逆バイアス時間といった定格値である。以

下、設計アプローチを示す。

　〔ステップ　1〕　A，の決定

　A、の決定には種々の技術項目が関係する。例えばA・の値が低ければローコス

トになるが、回路的には短い逆バイアス時間の逆導通デバイスが必要になり、バ

イポーラパワーデバイスの選択自由度が少なくなる〔（図4．　5（b）参照〕。

また、一般にデバイスに加わる電圧責務も増加する傾向を示すが、λの高い領域

では出力電力が十分とれる動作をする。しかし、L、－D、ブランチ電流が連続、

更にZCS動作可能条件を要求する設計ではA・が大きい方が良く、特性図表で示

したようにA，＝80位が適当であり、これより大きくしても結果的に得策とはい

えない。

　〔ステップ2〕　μの決定

　L，－D，ブランチ電流が連続でZCS動作するためには、A，＝80の条件下で

μの制御範囲は0．6≦μ＜1．0、　（ただしλ≧3）であり、ここでは出力制御

余裕をみてμ＝0．7としている。

　〔ステップ3〕　λの決定

　本インバータは図4．11（a）で示したように、λの低い領域では出力電力

が大きくとれるが、一方図4。6よりλがある値より低くなるとZCS動作が不
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可能となる。A2＝80、0．6≦μ〈1．0の条件下ではλ≧3がL2－D2ブラン

チ電流が連続、更にZCS可能領域となるが、ここでは余裕をみてλ＝10とす

る。

　〔ステップ4〕　入力電流の決定

　設計仕様より効率をηと指定しているので、入力電流（平均値）1。、は

　　　　　IDC＝Po／ηE

　〔ステップ5〕　Zs＝2硫τの決定

　A，、μ、　λを決定した後、特性図より読みとった平均入力電流の値を1三。＊と

すると

　　　　　　　　IDC
　　Im＊＝
　　　　　E／2π

　E及びID・は既に決定されているので、

　　2涯弄一1111誉E

が得られる。　11n㌧P。＊となるので図4．11（a）よりμ＝0．7、λ＝10、

A、＝80として1、。＊＝P。＊を求めると1、。＊＝0．6となる。これらの結果より、

2而丁の値を決定することができる。ここで、ID・はηを考慮して、　また

11n＊は特性図より決めているためηが100（％）のとき1・・＝L。となる。従

って、　IDCはηが100（％）以下の領域では100（％）の場合よりも大きく

なり、若干余裕をみた形で指定されることとなる。

　〔ステップ6〕　スイッチングデバイスの電圧、電流責務の決定

　2＞7マ、Eが決定されているので特性図（図4．5～図4．　14参照）よ

り負荷抵抗（R）、逆導通デバイス電流最大値（ZTh．m、。＊）、その電流平均値

（∫Th．、。＊）、最大順電圧（OTh－m、．＊）、電流上昇率（漉勉）、負荷電流実効

値（Z，．，m、＊）より逆導通デバイスの電圧、電流責務を決定することができる。

　〔ステップ　7〕　逆導通デバイスの逆バイアス時間（t・）の決定

　出力周波数f。とA，＝80、μ＝0．7、λ＝10により決定されたZ・から
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t，はt，＝（1／f。）×Z、として求められる。

　〔ステップ8〕　L1とC1の決定

　2＞Tπフで丁＝R／λと2πfo丙：万丁＝μとを連立させてL1、　C1を算定すると

　　　　　　　　　　　　μλ　　　　μR
　　　　　　　　，C1＝　LF　　　　　　　　　　　　πfoR　　　4πfoλ

　〔ステップ9〕　L2、　L3、　C2の決定

　L、＝A、L1、　L，＝A3L1、　C、＝C1／B・と計算することによって決定できる

が、第一共振と第二共振との結合回路で単共振モードで動作させるためL1＝L3、

C1＝C2としている。従らて、　L3、　C2はA3＝1、　B，＝1として決定される。

　〔ステップ10〕　逆導通デバイスの選定基準

　逆導通デバイスの責務は”Th．m、x、　ZTh．m、．、　ZTh－、v、　t・、4fゼ’が決定され

ているので逆導通デバイスが選定される。この責務は逆導通デバイスが選定不可

であるならば、仕様を変えて〔ステップ1〕に戻る。

4．　4．　2　回路設計数値例

　4，4．1の手順に従って、ここでは実用装置に近い形で実際の数値を設計仕

様として与え、具体的な数値設計を試みる。

　設計仕様

　　出力電力：P・＝5（kW）

　　出力周波数；f。＝20（kHz）

　　電源電圧：E＝200（v）

　　効率：η＝80（％）

　〔ステップ1〕

　本文で述べたように、L・－D・ブランチの電流が連続する条件からA、＝80と

決定。

一 137一



4章　一石逆導通高周波インバータ

〔ステップ2〕

出力電力制御余裕をみこしてμ＝0．7とする。

〔ステップ3〕

λはA，＝80、μ・0。7においてL，－D，ブランチ電流が連続、更にZCS動

作可能な値としてλ＝10を選ぷ。¢T、．、。＊、四c1－。、．＊、　P。＊、歪率などは

特性図より決定した値を用いる。

〔ステップ4〕

　　　　　5000
　　　　　　　　　＝31．2　1DC＝
　　　　0．8×200

〔ステップ5〕

A、＝80、μ＝0．7、λ＝10に対して図4．11（a）よりL。＊＝0．6

となる。

2／誓一゜・1響゜－3・8

　　　　　　　　　　　E
　電流基準量はls＝　　　　　　　　　　　　　　　より52となる。
　　　　　　　　　2硫7

〔ステップ6〕

負荷抵抗分：R＝λ×Zs＝10×3，8＝38（Ω）

図4．　13よりZ。、．m。．＊＝7．5となり

ZTh＿m。x＝52×7．5＝390（A）

図4．　12よりZT、．、。＊＝1．7となり

ZTh－、。＝52×1．7＝88（A）

図4．　14（a）より”Th．m、。＊＝3．5となり

”Tb－m、。＝200×3．5＝700（V）

図4．　9よりZR．，m、＊＝0。22となり

ZR－，m、＝11．4（A）
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図4．8（a）より（4∫抜）＝65となり

（4∫んZ’）＝67．6（A／μs）と算定

〔ステップ7〕

図4．5（a）からZ・＝0．33となり

tc＝Zc・To＝16．5（μs）

〔ステップ8〕

L1＝10．6（μH）

C1＝2．9（μF）

〔ステップ9〕

L、＝848（μH）、単共振条件L・＝L1、　C・＝C・より

L3＝10．6（μH）、　C　2＝2．9（μF）

〔ステップ10〕

ステップ6で与えた逆導通デバイスの電圧、電流責務を満たす逆導通デバイス

がなければ〔ステップ　1〕に戻り仕様を調整する。

4．　5　結　言

　以上、本章で述べた内容及び得られた結果は次のとおりである。

（1）パワー半導体デバイス技術の発展により高出力化、高性能化が進み一石形

高周波インバータであってもかなりの高出力が期待できることからMapham

氏が提案した低コスト化、小形軽量化、高効率化が図れる最も簡単な高周波イン

バータを取りあげた。これはZCS方式一石逆導通電流共振形高周波インバータ

を基本にして、全波形3端子共振スイッチの共振コンデンサと並列に大きいリア

クトルを付加したトポロジーで構成されており、詳細な計算機援用特性解析を行

い汎用性のある形で正規化制御変数、回路パラメータを導入して種々の開ループ

定常動作特性を周波数制御特性／負荷特性に分けて図説評価した。

（2）本高周波インバータの定常特性を周波数特性と負荷特性から正規化インダ
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クタンスパラメータ（A2）の値、つまり3端子共振スイッチのコンデンサに並列

配置された大きな値の補助リアクトルがインバータにどのような影響を与えるか

を示した。その結果、補助リアクトルの電流が連続するような動作域においては

出力電力が十分とれ、かつスイッチングデバイスの電圧、電流責務が軽減でき、

また広い周波数制御範囲においてもZCS動作ができるなど優れた特性があるこ

とを指摘し、A・の実用的な適値を示した。

（3）パワー半導体デバイスの回路逆バイアス時間を幾つかの負荷共振回路パラ

メータ、および周波数制御変数との関連で図説し、逆導通デバイスを用いた場合

の高周波インバータのZ6S安定動作パラメータ領域を示した。また、BSIT、

SIサイリスタ、　IGBTなどのようなバイポーラモードパワー半導体デバイス

を用いた場合のテール電流過渡損失を軽減できる、ZCSパラメータ領域を回路

パラメータ制御変数との関係で定量的に図説した。

（4）汎用性のある各種特性曲線を用いて本回路の実用的な設計アプローチを一

般的に示し、具体的な回路設計数値例を与えたがシミュレーション結果によれば

妥当な値であることを示した。
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第5章　シングルエンデットゼロ電圧スイッチング

　　　　　　（ZVS）高周波部分共振形DC－DC
　　　　　　コンバータ

5．　1　緒　言

　共振形回路トポロジーのスイッチングDC－DCコンバータ（以下、　SWRと

略称）はスイッチングデバイスの電圧、電流ピーク責務が大きくなるという問題

を残しているものの、スイッチング損失、スナパレス化ならびにEMIノイズレ

ベルの低減が図れるため高周波スイッチング動作が可能となり、高電力密度化が

達成できるといった優れた特徴をもっている（1）（2）（85）。

　一石形を基本にした小中容量の高周波SWR対応の部分共振形は、簡単な構成

で実用性が高いところから、最近特に新形パワー半導体デバイス対応での応用技

術開発が推進されている（86）。なかでもZVS部分共振形の回路トポロジーの検

討は種々なされているが、実験を中心としたハードウェアならびにそれを説明す

るためのシミュレーション解析例などは報告されているものの、ケーススタディ

ー の数値計算例の報告が主体であり、回路設計前段階で要求される特性評価資料

が体系的に整理された形で十分提供されていない。

　前章まではZCS動作する高周波インバータについて述べたが、本章では出力

側で直流が得られる一石高周波共振形インバータを基本とした、ZVS動作をす

る簡単な構成で効率の高いシングルエンデット高周波部分共振形フォワードSW

Rを解析の対象としている。これは上記特徴に加え、高周波出力トランスの寄生

漏洩インダクタンスやスイッチングデバイスの出力容量なども共振回路要素とし

て積極的に用いることで省部品化が可能となる特徴をもっている。本文では、寄

生漏洩インダクタンスを含む高周波トランスモデル、平滑回路モデルならびにZ

VS検出による自制ループを考慮した計算機援用による詳細な定常シミュレーシ

ョン解析を行い、各種動作特性を正規化回路パラメータ、正規化制御変数を導入
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5章　シングルエンデット共振形コンバータ

した汎用性のある形で図説、評価し得られた結果をもとに回路設計アプローチも

示している。次に、高周波交流エネルギー応用として、提案したシングルエンデ

ット高周波部分共振形フォワードSWRを構成している高周波インバータ部を、

誘導加熱用1MHz高周波インバータに適用した場合の回路構成と実験結果につ

いても述べている（87）（88）。

5．　2　電圧部分共振形インバータ制御方式DC－DC

　　　　　コンバータ

E／
　　　　　

物

凹

《

ZD

　DI　　　ダイオード電流

　　　　　零点検出

PWMとPFM
ハイブリット制御

E介

L2↑伽li

　　D3
”CO

CO

負　荷

σ0

Vref

●仇2
　↑

図5．　1　シングルエンデット電圧部分共振形コンバータ／インバータ
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5．　2　電圧部分共振形コンバータ

　図5．　1（a）に自制式のシングルエンデット高周波電圧形部分共振インバー

タを用いた、スイッチングモード制御DC－DCコンバータの一構成を示す。図

5．2（a）　（b）は図5。1（a）の回路動作状態における等価回路およびそ

モー ド 1

「一 「コー

1 「■－1 1

a
i　l

l　l

1」＿
一ト1　」」一

r一 1

b
●i　I　l

1

L＿ L
r口

σ凹一

1

1　　　●
●

C
重

1 巳

L＿
o

a

b

C

モード1【－1，2

●

●

r一
8

●

1

（a）

モ 一　ド

1 H　－　b H　－　a

SW OFF OFF ON

Dl OFF ON OFF

to t1 t2　　　to
1 1

じ
［
∩∪

響 1

OC
l　　　　ll　　　　l

l　　　　l

l　　　　l

”SW
l　　　　l
I　　　　　l
1 1

0
1 1

●

ZL1 へ＼　i i／
0

1 1

0
奮 「

仇2
醒 o

置 1

　　　　　　　　　　（b）

図5．　2　回路動作モードにおける等価回路と動作波形
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5章　シングルエンデット共振形コンバータ

れに対応させた動作波形を示す。これは図5．　1（b）に示した一石共振形高周

波インバータを基本としたものであり、パワー半導体デバイスとしてSITを用

い、寄生漏洩インダクタンスのある高周波トランス、ダイオードフルブリッジ構

成の高周波整流段、平滑用コンデンサフィルタ段に負荷を接続した構成となって

いる（89）（9°）。なお、D2－D、’はフォワードダイオード、　D，－D3ノはフライ

バックダイオードの役目をするものである。図5．1（a）の全波整流ダイオー

ドは一つのダイオードに置換でき、そのダイオードの接続向きによりフォワード

形、フライバック形となるが図5．　1（a）の回路はこれら両方の混合動作をさ

せることとなっている。b・－D2’、D3－D3’のオン、オフ状態は出力トラン

スの二次側電圧0、、と出力平滑用コンデンサ電圧”・。との関係で決まる。すなわ

ち、OL2の絶対値が刀・・よりも小さい場合はダイオードブリッジは全てオフし、

負荷にはC。の放電電流が流れ、”・。よりも大きい場合は刀L、が正のときはD、

－ D、’が、負のときはDrD，’が導通し負荷にパワーを伝える。DC－DCコ

ンバータの場合でもインバータの場合と同様、共振コンデンサ電圧”cが再び電

源電圧値（E）まで上昇しない場合が起こり得るが、この非安定動作領域は狭く

回路定数を適当に選ぶことにより安定動作領域内で動作させることができる。こ

こで、本文でいう安定動作領域とはダイオードD1の導通する期間の存在する動

作、すなわち共振コンデンサ電圧”・が振動の後、再びEまで上昇する動作状態

が実現できるパラメータ、および制御条件を満足する範囲をいう。

　制御方法はダイオードD1の電流ZDのゼロクロスポイントの信号を検出し、

スイッチングデバイスにオン信号を与えるといった自制ループが設けられている。

スイッチングデバイスはダイオード電流のゼロ点でオンし、そのオン時間は出力

電圧と設定電圧の誤差に応じて決定される。新形パワー半導体デバイスの対応で

構成実現できる本回路の特徴は、次のようにまとめられる。

（1）ZVS動作のためターンオン、ターンオフのスイッチング損失が大幅に低

減でき、そのため高周波化が可能となり平滑用コンデンサ、高周波出力トランス
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5．　2　電圧部分共振形コンバータ

が小形軽量化できる。電源装置としては高電力密度化ならびに低騒音化が図れる。

（2）ダイオードD1のターンオフに引続いて、スイッチングデバイスがターン

オンする。そのためD、にファーストリカバリータイプのものを必要としない。

（3）トランスの寄生漏洩インダクタンスおよびMOSFET、SITなどのド

レイン・ソース間出力キャパシタンスをも積極的に利用できるため、省部品化が

可能となる。更に、昇圧トランスを用いる高電圧直流応用の場合、2次側のスト

レイキャパシタンスならびに高電圧ケーブルのインプットキャパシタンスの合成

容量が共振用コンデンサとして兼用できるため、図5．1のトポロジーが有効と

なる。

（4）出力電圧制御が一石形構成であっても、PWM制御技術によって達成でき

る。この回路は自制式のためPWM制御に応じてPFM制御モードとなるが、ス

ィッチング周波数は出力電圧制御においても大幅に変動しない特徴がある。

　この他、スイッチングデバイスに大きな共振順電圧がかかるため高耐圧デバイ

スが必要となる問題を残しているが、SITのような高耐圧・大電流デバイスが

利用できるためさしたる欠点とはならない。

5．　3　計算機援用解析

5．3．　1　正規化パラメータと正規化変数の導入

　本回路を解析するにあたり次のような仮定を設ける。

（1）スイッチングデバイス、逆並列ダイオード、整流ダイオードは全て理想的

とする。

（2）高周波出力トランスのモデリングは相互インダクタンスモデルを用い、寄

生漏洩インダクタンスが存在する。

（3）配線、共振コンデンサ、高周波出力トランス等に損失は無い。

（4）出力側平滑コンデンサC・部は、従来のように電圧源とみなさず回路モデル
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5章　シングルエンデット共振形コンバータ

として取り扱う。

（5）抵抗負荷を想定する。

　なお、シミュレーション解析に用いる電圧、電流の記号及び向きを図5．1

（a）のように定める。また、解析結果に汎用性を持たせるため表5．1のよう

な正規化基準量を定義し、正規化状態変数と正規化表示の回路パラメータ、制御

パラメータを導入する（43）。

表5．　1　正規化基準量および正規化状態変数と正規化特性パラメータ

正規化基準量 正規化状態変数と正規化特性パラメータ

インダクタンス基準量 Ls＝L1 正規化インダクタンス a2＝L2／Ls，　am・M／Ls

キャパシタンス基準量 Cs＝C1 正規化キャパシタンス b。＝C。／Cs

インピーダンス基準量 Zs＝2礪τ 正規化抵抗 λ＝R／Zs
周波数基準量 f。＝1／2π面 正規化周波数 μニf・／fs
時間基準量 T・＝1／f・ 正規化時間 Z＝t／T。＝fo・t

電圧基準量 Es＝E 正規化電圧 ”㌔η／Es

電流基準量 Is＝Es／Zs 正規化電流
o　　　　　　　　　　　　o

Z㌔Z／Is
電力基準量 Ps＝Is・Es 正規化電力 P㌔P／Ps

但し　　f・：動作周波数， To＝1／fo， M＝k砿

5．　3．　2　回路状態方程式

　図5．2（a）の各モードの等価回路においてZL1＼ZL2＊、”c＊、刀，。＊

といった状態変数を導入すると、各モードにおける状態方程式は図5．2（a）

より次のようになる。

モード1－（a）

　　ゴL1＊

　　ガL2＊

0セ　yヒ＊

レ驚o＊

0　　0

0　　0

－1　0
　μ

0　0

4π

μ

0

0

0

0

0

0

　π
μあλ

ガ乙1＊

ゴL2＊

γヒ＊

％o＊

・ 　…　　　●　●　●　・　・　．　（5．　1）
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モード1－（b）

！
ゐ

ゴLl＊

ゴ乙2＊

％＊

yヒo＊

0 0
4πα2 4πα加

0

＿2乙

　μ

0

0

0

＿　π

　ψo

μ（α、一α。2

　　4πα加』

　　　　2μα2一απ

　4π
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　　0

0

μ（　　　　　　2α2一α加）

　　0

　π
μろoλ

ゴ乙1＊

ゴL2＊

レモ＊

レ驚o＊

● 　・　。　（5．　2）

モード1－（c）

改

ゴL1＊

ゴL2＊

レヒ＊

レもo＊

0 0
4ππ2 4π砺

0 0

　　　　2μα2一α魏

　　4π砺

　　　　2μα2一α〃～

　　4π

ゴL1＊

一一互　0

　μ

0 π

μ∂o

　　　　2μα2一α禦

　　0

0

μ（　　　　　　　2α2一α加）

　　0

　π
μ∂oλ

ゴ乙2＊

yヒ＊

レモo＊

（5．　3）

モードII－（a）

4
石

ゴL1＊

ゴム2＊

％＊

yヒo＊

0　0

0　0

0　0

0　0

0　　0　　ゴL1＊

0　　0　　ゴ乙2＊

0　　0　　『レヒ＊

・一 μ琵λ％・＊

　　4π

　　μ

　　0
十
　　〇

　　〇

。・。・・… 　　　。・　（5．　4）

モードII－（b）

ゴ乙1＊

　　ゴL2＊

立
レ驚＊

yヒo＊

0

0

0

0

0

0

一
μ藷。・

4πとz加

　　　　2μα2一α〃3

　4π
μ（ごZ2一α海2）

　　0

　π
μ∂oλ

ゴL1＊

ゴL2＊

yヒ＊

レヒo＊

十

4πα2

μα、一伽）

　　4π伽
μα2一α加2）

　　0

0

（5．　5）
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モードH－（c）

　　ゴL1＊　　0　0　0

　　ゴL2＊　　0　0　0

改］匠＊　0　0　0

　　％・＊・毒・

　4π伽

　一4π
μ（α2一α〃22

　　0

　　π
　ψoλ

’ 　＊
z乙1

’ 　＊
ZL2

　　十
レモ＊

レ奄o＊

4πα2

　　　2μα2一απ

　4π伽
μα2一α加2）

　0

　0

。 　．　。　・　（5．　6）

5．　3．　3　回路解析

　本回路の状態方程式の解法は、各モードの遷移条件をZL，の正、負および零、

刀L、と”c。との大小関係、スイッチングデバイス（SW）とダイオード（D1、

D，、D、’、D3、　D，’）のオン、オフ状態によって判断し、同時に前のモード

の最終値が次のモードの初期値となる関係を用いて計算を実行できる。また、本

回路の安定、非安定動作領域は正規化抵抗（λ）、正規化周波数（μ）、SWの

オン時間によって決定される。安定動作領域では、電流ZL1が正規化時間z＝0

のときZL1＝0でスタートし、振動の後SWに並列に接続されているD1に電流

が切り換わりz＝1で再び　ZL1＝0となる。図5．3にスイッチングデバイス

を安定動作領域内で動作させるためのスイッチング時間特性を示す。同図より、

スイッチのオン時間はμが高い程短くなり、λについては0〈λ＜5の範囲で急

激に変化するもののλ＞10ではほぼ一定となる。

　図5．4に解析フローチャートを示す。各モードの遷移条件はZL，の値（正、

負、零）、　四L，と0・。の大小関係による整流ダイオードのオン・オフ状態、スイ

ッチのオン時間を考慮して行い、その条件から6つの動作モードのどれに対応し

ているかを判断して計算を実行している。ここで整流ダイオードの状態によって

ダイオードD，、D，’、D3、D3’が全てオフの状態（ZL，＝0）をbridge・1、
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0．9

　0．8

麗α7

八〇．6

申α5

ヤ04

撃03

日02

0．1

0

0 5

図5，

　　10　　　　　　　　15　　　　　　　　20

　　正規化抵抗　λ

3　スイッチング時間特性

＋μ＝0．1

＋μ＝0．2
＋μ＝0，3
→←μ＝0．4

→←μ＝0．5

＋μ＝0．6
＋μ＝0．7

一
μ＝0．8

－一一 μ＝0．9

＋μ＝1，0

25

ダイオードD，、D、’がオン（D，、D3’がオフ）の状態（ZL、〈0）をbridge

＝2、ダイオードD3、D3’がオン（D、、D、’がオフ）の状態（ZL，＞0）を

bridge＝3とし、またモード1（a）、　（b）、　（c）、モードH（a）、　（b）、

（c）を下記のように表すこととする。

　　モード1－（a）→mode・1

　　モード1－（b）→mode・2

　　モード1－（c）→mode・3

　　モードH－（a）→mode・4

　　モードII－（b）→mode・5

　　モードH－（c）→mode・6
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．訂0

鯉0
ξ

霞一10

　　0　　　　　10　　　　20　　　　30　　　　40　　　　50

　　　　　　　　　　正規化時間　z

μ＝0，6、　λ＝3、a2＝1．0、　am＝0．7、　bo＝100

　　　図5．　5　過度状態から定常状態への解析波形

　図5．5に図5．4で示した解析フローチャートによって実行したZL1の過度

状態から定常状態へ移行する解析波形を示す。同図より、本回路は20周期程で

定常状態になることがわかる。

5．　3．4　定常特性

　図5，6は解析定常波形例を示すが、図5．1（a）の実測波形を十分説明し

得るものとなっていることを確認している。また、図5．1（a）の動作原理が

明確にシミュレーション解析によって明かにされている。なお、シミュレーショ

ンでは出力側平滑コンデンサと共振コンデンサとの比、すなわちb。＝C。／Csを

100倍程度と選定しているが、出力電圧リプルがほとんどないことがわかる。

図5．7はスイッチングデバイスがZVS動作を実現できるλ、μ、安定動作領

域（k：高周波トランスの電磁結合度）を示す。同図からわかるように安定動作

領域はkを適当な値に選ぶことにより、μ〈1．0　のほぼ全領域となり十分広く

とれることができる。本回路は共振用インダクタンスとしてトランスの寄生漏洩

インダクタンスを利用しているため、kが大きくなると安定動作領域は狭くなり
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完全密結合（k＝1．0）では動作しない。

　図5．8および図5．9（a）　（b）は正規化負荷抵抗λをパラメータとした

自制ループをもつPWM　（Ton・＊）動作時の正規化周波数（μ）とPWM

（Ton＊）制御特性、すなわちPWM＆PFMハイブリット制御モード動作時の

出力電圧制御特性を示す。図5．9（a）　（b）からわかるように出力電圧”。＊

がスイッチングデバイスのオン時間（Ton＊）制御によりほぼ線形的に連続調整

できることを示している。なお、ここで示したTon＊はデューティ（D＝T。。／

T。）をμで割った制御変数T。、・fsである。図5．10（a）　（b）はμとλ

に対するスイッチングデバイスのピーク電圧特性を示す。同図より、ピーク電圧

はμが1に近づくにつれて低くなる傾向を示すが、λの変化に対してはほぼ一定

となる。
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図5．　10　スイッチングデバイスのピーク電圧特性
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5．4　回路設計

5．4　回路設計

5．4．1　設計基準と設計アプローチ

　前節によって得られた結果をもとに、基本的な回路の設計法について述べる。

回路設計に際し、設計仕様として表5．　2の項目を考える。図5．　11に回路設

計フローチャートを示し、以下順を追って説明する。

表5．2　設計仕様項目

名　　　称 記 号

入力電圧

出力電圧

出力電力

スイッチング周波数

E1りoPofo

（V）

（V）

（W）

（Hz）

　　　YES

a2，　kを
変更するか？

　　　　　　　　　　　　YES
　　　　　　　　　　　END

図5。　11　回路設計フローチャート
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5章　シングルエンデット共振形コンバータ

〔ステップ1〕

　a、＝L、／L1＝（巻数比の2乗）とkの決定を行う。

〔ステップ2〕　μ、λの選定・

電圧変換比0。／E＝刀。＊の値をもとに、出力電圧特性図（図5．　9（a）

（b））によりμ、λ　を選定する。

〔ステップ3〕　L1、　C1の決定

μ、λの定義式より

μ＝2π丙：でτf・

λ＝R／Zs

　＝R／2＞π

ただし、R＝”。2／P。

L1、　C　1は上式より

　　　　　　　　　　　μλ　　　　μR
　　　　　　　，Cl；Ll＝
　　　　　　　　　　πfsR　　　4πλfs

〔ステップ4〕　回路実現性の判定

デバイスの責務条件〔図5。　10（a）　（b）参照〕により、回路が実現可

能か否か判定する。

〔ステップ5〕　a・、kの変更

決定したa，、kの値が実現不可能な場合、　a・、　kの値を変更する。この

とき、a，、　kを変化させることによりデバイス責務をほぽ一定のまま、出力

電圧を大きく変えることができるという特性が利用される。
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5．4　回路設計

5．　4．　2　回路設計数値例

設計仕様として下記の項目を指定する。

　入力電圧　　　　　　　E＝110V

　出力電圧　　　　　　　”。＝200V

　出力電力　　　　　　　P。＝500W

　スイッチング周波数　　f。＝20kHz

〔ステップ1〕

　ここでは簡単なため巻数比を1、すなわちa・＝1としてZVS動作条件を満

たす図5．7の安定動作領域から、全てのμ、λに対して最も広くなるk＝0．7

を選定する。

〔ステップ2〕

　設計仕様より”。／E＝1．82となり、例えばλ＝3を選定すると図5。9

（a）よりTon＊＝0．08を得る。又、図5．　8よりTon＊＝0．08を用

いるとμ＝0．6と決められる。

〔ステップ3〕

　μ＝0．6、λ＝3と設計仕様値より丙：で丁＝4．78×10『6、＞7丁＝

13．3を得る。連立方程式の解としてL1＝63．7μH、C1＝0．358μF

となる。スイッチングデバイスの電圧、電流は上記回路定数L1、　C1と設計仕

様値を用いてシミュレーション解析することによって得られ、その結果は次の

ようになる。

　最大スイッチ電流：　　36A

　最大スイッチ電圧：　　550V

　最大ダイオード電流：　22．6A

一 159一



5章　シングルエンデット共振形コンバータ

　　一2
×10

（

訳4．0
蕊

ミ
　3．0

笥2．O

R1．0

　　0

図5．　12

μ＝0・2

4　　　　　　10　12
　正規化抵抗　λ

　（bo＝100）

出力電圧のリプル特性

　上記結果を用いれば、デバイス選択の目安が与えられる。図5．　12は出力平

滑コンデンサ容量の正規化値（b。）と出力電圧リプル率との関係を示すが、b。

＝100では2．4×10－3（％）となり十分平滑されている。従って、b。＝

100よりC。＝100・C1＝35．8（μF）と選定される。以上の結果からわ

かるように出力平滑コンデンサは比較的小さくてよい。この種の回路は設計例と

して20kHzを選んでみたが、100kHz以上では特徴を更に発揮できるこ

とを付言しておきたい。

5．　5　電圧部分共振形1MHz高周波インバータ

5．　5．　1　回路構成

　図5．　13に誘導加熱用シングルエンデット電圧部分共振形高周波インバータ

の構成図を示す。同図は本章で述べた高周波部分共振形フォワードSWRのイン
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図5．　13　誘導加熱角シングルエンデット電圧部分共振形高周波インバータ

バータ部の基本形をなしているものであり、これをパワー半導体デバイスとして

高周波SIT（THF－50S：450V／30A）を用いて1MHz誘導加熱
用高周波インバーターに適用したものである（9D。回路の配線は高周波動作を考

慮して出来る限り短くし、同時に簡単化に配慮している。すなわち、既に述べて

いるようにフォワードDC－DCコンバータの場合と同様、共振用インダクタン

スは別個に設けず、フェライトリングコア（H6H3）を用いて製作した出力トラン

スの寄生漏洩インダクタンスを積極的に用いて部品点数を減少させている。高周

波SITの駆動回路は、第2章で示した図2．5（b）を用いており駆動電力は

11Wである（92）（93）。

　図5，14に示した理論動作波形をもとに本回路の動作原理を述べる。今、あ

る時点（t・）でSITにオフ信号が与えられるとSIT、ダイオード（D）は共

にオフ状態となり、共振用コンデンサ（C1）と高周波出力トランスの寄生漏洩イ

ンダクタンスにより共振ループが構成され、負荷側に振動電流（ZL1）が流れる。

共振コンデンサ電圧（のc）は、直流電源電圧値（E）から徐々に振動的下降を

始め最小となった後、再び上昇しt1でEと等しくなる。この時点でダイオードが

逆バイアスから順バイアスとなってターンオンし、　ZL1はE→D→L1のループ

で流れ直線的に上昇する。　また、この時点からSITにオン信号を与えておくと
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図5．　14　理論動作波形

ZL1＝0となった時（t、）、すなわちZD＝0の時ダイオードがターンオフし、

同時にSITがタイミングよくターンオンする。これは、5。2節で述べた安全

動作領域内での動作を表していることになり、またSITに逆並列に挿入されて

いるダイオードにファーストリカバリータイプのものを必要としないことも意味

している。例えば、1MHz動作であっても逆回復時間が0．8μsのダイオード

（30JH11）で十分に動作が可能である。SITは設定した時間（t、～t3）

だけオンした後、オフ信号が与えられ、以下、上述と同じ動作を繰り返して部分

共振形高周波インバータとして動作する。

　次に、本回路の非安定動作（短絡動作）について述べる。図5．　15に短絡動

作波形を示す。本回路を安定動作領域で動作させようとするとき、特に注意をし

なければならないのはSITに印加する駆動信号のタイミングである。すなわち、

図5．　15においてコンデンサ電圧”cが再びEまで上昇しない時刻（ts）で
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E一

9i短纒流

i／

0一

tsI

刀GS
く∈≒　SIT＊≡一一SIT　　　　　　　　　　　　　ON　　　OFF

図5．　15　短絡動作（非安定動作）波形

SITにオン信号を与えると、回路には共振コンデンサの充電電流が短絡電流と

なって流れるため、その値によってはSITを破損する危険性がある。従って、

このようなモードで本回路を動作させる非安定動作は絶対に避けなければならず、

印加する駆動信号のタイミングには十分注意が必要となる。

　図5，　13で示した回路定数の主な値は次のとおりである。C1＝4．6nF、

C2＝1μF、　C　3＝1000μF、　L　1＝292μH、　L　2＝19．7μH、　D：

30JH11、加熱コイルは直径20mm、巻数5回であり、被加熱物は直径12

mmの鉄棒を用いている。

5．5．　2　実験結果

　図5．　16に被加熱物の温度が約500℃における、誘導加熱時の実測波形を

示す。これは直流入力電力として198W（E＝110V，　1．8A）を入力し

たものであるが、同図（a）より”swはE＝110Vに対しピーク値が400V

に達し、電圧共振形高周波インバータの電圧責務が苛酷になることを示している。

同図において＊で示した部分は、ゲート・ソース間に流れる電流を示している。
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　0

ゴDO

　ZS晋
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”s胃0

ゴDO

　0
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Z／S冊：　100V／div

ZアGS：50V／div

Zsw，ZD：2A／div

O．2μs／div

　　（b）　E＝OV

図5，　16　実測波形

これはドレイン電流をSITのソース端子で測定したため、ゲート・ソース間に

流れる電流も同時に観測されたものである。これを説明しているのが同図（b）

であり、E＝Oでもゲート・ソース間に印加されている駆動電圧によって、図中

に示すようなZ、wが流れ、これが図5，16（a）ではドレイン電流に加わって

観測されたことになる。実験結果より、本回路はダイオード電流（ZD）が零に

なった時点で回路電流がスムースにSITに切り換って流れるという安全動作領

域内での動作を示している。このときのターンオフ損失は2Wであった（94）。
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5．　5　電圧部分共振形高周波インバータ

5．5．3　電圧分担形シングルエンデット電圧部分共振高周波インバータ

　シングルエンデット電圧部分共振高周波インバータは、簡単な構成でスイッチ

ング損失を大幅に減少させることができるという特徴をもつが、スイッチングデ

バイスの電圧責務が苛酷になるという欠点もある。5．5．2節の実験結果によ

ると、E＝110Vに対しスイッチングデバイスであるSITの端子電圧は40

0Vに達し、耐圧が450VのSITではこれ以上直流電源電圧を上げることが

できず、その結果出力電力も制約を受けることになる。そこで、スイッチングデ

バイスの苛酷な電圧責務を軽減させる目的からスイッチングデバイスを2個直列

接続し、電圧を分担させることで出力電力の増加を図ることとした（95）。
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，　　　　　l
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　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　「
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陰

〆

＿　　　　／ 〆／
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V
　　　　　「7「l

Dl

D　　　　ρFl

　　　　D2
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Cl－　L1

「 ，　　　　　『 ）　　　　、
　　　僑　1

”GS．1己　”GS．2る
へ　「

「

，

〆凹＼

L2

図5．17　スイッチングデバイスを2個直列接続した回路構成

　図5．　17にスイッチングデバイスの電圧責務を軽減させるため、高周波SI

T（THF－53S：1000V／30A）を2個直列接続したシングルエンデ
ット電圧部分共振形インバータの回路構成を示す。複数個のスイッチングデバイ

スを直列接続して電圧を分担させる場合、各デバイスのもつ出力容量の不均一さ

によって電圧が均一に分担されないという問題が生じる。これは低周波領域にお

いてはそれ程問題にならないが、1MHzのような高周波領域では重要な問題と

なる。特にSITのようなパワー半導体デバイスでは、その出力容量が回路の特
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ロ　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　 コ

一一一　　ロコ■■■■■■

　　　　　　図5，　18　実測波形

0

　　　　　　　　50V／div，20A／div
　　　　　　　　O．2μs／div

図5．　19　高周波出力トランスの二次側電流、電圧

性を大きく左右することになり、　実験では2個のSITの端子電圧（”sw．1、

のsw．2）のピーク値がそれぞれ100V、400Vというように不均一になるこ

とも生じた。　そこで図5．17で示したように、各SITに並列にコンデンサ

（CDs．1、CDs－、）を接続することで、　SITの出力容量の不均一を補償し

”sw－1、”sw．、のピーク値が均一になるよう配慮した。図5．18に実測波形を
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表5。3　変換効率特性

直流入力

電力（W）

損失　（W） 全損失

（W）

実効出力

　（W）

変換効率
　（％）

スイッチング

損失

導通損失

1100 32 210 242 858 78

示す。実験によるとCDs．1、CD，．・の値として1．0～1．5nFを用いると

”SW．1、　”SW．、のピーク値がほぼ均一となり、同図に示すような結果が得られ

た。図5．　19に出力トランスの二次側の電圧、電流波形を示す。表5。　3は図

5．　17で示した直流入力電力1100W（220V、5A）に対する変換効率

特性を示す。同表より導通損失の割合が大きく、そのため変換効率が78（％）

と低くなっているが、スイッチング損失は1MHzという高周波動作にもかかわ

らず全損失の13（％）と低い値であり、シングルエンデット電圧部分共振形高

周波インバータの有効性が示されている。

5．　6　結　言

　以上、本章で得られた結果は次のとおりである。

（1）SIデバイスのように高耐圧・大電流が取り扱え、しかも高速スイッチン

グ動作が可能なパワー半導体デバイスが開発されており、これらのデバイスを用

いた提案回路はコストパフォーマンスの面から極力簡単な回路構成のものが望ま

しい。この見地から本章で取り扱った電圧部分共振形DC－DCコンバータが適

している。この回路は、

　（a）一石構成であり、共振用インダクタンスとして高周波出力トランスの寄

生漏洩インダクタンス（高電圧トランス使用時には2次側寄生キャパシタンス）

を積極的に利用しており省部品化できる。更に、動作周波数帯によってはMOS
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FET、SITといったパワー半導体デバイスのドレイン・ソース間キャパシタ

ンスを共振用キャパシタンスとして利用できる。

　（b）ZVS動作により低EMI化のみならず、スイッチングデバイスのスイ

ッチング損失を極めて低く抑えることができるため高周波化が可能であり、その

結果として高電力密度化、低騒音化が図れる。

　（c）逆並列ダイオードはスイッチに引き続いてターンオンするため、ファー

ストリカバリータイプを必要としない。この他、　ZVS動作方式のためスイッチ

ングデバイスの漉競ストレスが小さくスナパレス構成ができる。

（2）提案回路に寄生漏洩インダクタンスを考慮した高周波出力トランスおよび

平滑フィルタの回路モデルを取り入れ、かつZVS動作のための自制ループを考

慮して、正規化手法による汎用性のある形で計算機シミュレーション解析を行い、

設計前段階で必要となる種々の定常諸特性を正規化回路パラメータ、正規化制御

変数を用いて図説した。また、コンバータ出力が簡単な一石構成でありながらフ

ォワード、フライバック両特性を持つため、ほぼ広い線形昇降圧特性が得られる

ことを示した。更に、従来一般的に明かにされていなかったZVS動作できる運

転安定動作領域を定量的に明らかにし、回路パラメータμ、λ、kの最適設定に

より広くとれることも示した。

（3）汎用性のある特性図表を用いて本回路の実用的な設計アプローチを示し、

具体的な回路設計数値例を与えた。

（4）誘導加熱用に一石、二石構成のシングルエンデット電圧部分共振形高周波

インバータの回路構成とその実測波形を示し、1MHzという高周波動作にもか

かわらずスイッチング損失を低く抑えることができることを述べた。また、電圧

部分共振形高周波インバータの苛酷な電圧責務を軽減させる対策の一方式として、

スイッチングデバイスを二個直列接続する方式も提示し、実測波形によってその

有効性を述べた。
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　本論文では、新形パワー半導体デバイス対応のもとで高効率、小形軽量化、省

部品化、高出力化が達成できる四種類の高周波共振形インバータを考察の対象と

し、電流共振によるゼロ電流ソフトスイッチング、または電圧共振によるゼロ電

圧ソフトスイッチングの概念を導入した、実用性の高い誘導加熱用高周波インバ

ー タとDC－DCコンバータを取りあげ、設計段階で必要となる各種特性評価を

行い、実用的な見地から研究成果を述べた。各章で提示した高周波インバータに

関しては、各種特性を普遍性のある形で表示するため正規化の手法を導入して解析

を行い、また解析定常動作波形と実測波形とを対比させながら研究成果を述べた。

　これら研究成果は本文で述べた誘導加熱応用のみならず、今後ハイテク産業分

野などで予想される多様化する負荷にも対応できる高周波インバータの開発に寄

与するものと期待できる。

6．　1　研究成果

　第1章では、まず高周波パワーエレクトロニクスの重要な技術基盤である高性

能パワー半導体デバイス技術、高周波スイッチングモード電力変換技術、大幅な

回路構成の簡略化、高速制御性能と信頼性の向上をもたらした周辺関連技術およ

び計算機援用シミュレーション技術について説明した。次に、これらの技術基盤

を背景にした共振回路トポロジー導入の誘導加熱用高周波インバータについて、

その有用性と重要性を論じ、本研究の意義および各章の研究内容の概要を述べた。

　第2章では、SITの実用装置として開発した出力周波数100kHz、最大

出力電力12kW、最大で8kgの金属の溶解が可能な電圧形高周波インバータ

にっいて述べた。最初に本研究で取り扱っているパワー半導体デバイスであるS

Iデバイスを取りあげ、特にSITについて駆動特性、出力特性などの各種基本

特性を論じた。また、SIデバイスと他の代表的な半導体デバイスであるパワー
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MOSFET、　IGBT、GTO、バイポーラパワートランジスタと定格電圧、

定格電流、動作周波数とを比較し、SIデバイスの高周波パワーエレクトロニク

スの分野における有用性を示した。次に、本論文の研究対象であり広く社会に貢

献している誘導加熱について特徴、応用分野、歴史的・技術的変遷を述べ誘導加

熱応用における高周波インバータの役割を示した。技術的変遷の説明では、産業

用誘導加熱電源と現在までに開発されたパワー半導体デバイスを年代順に対比し

て示し、パワー半導体デバイスが誘導加熱用電源の高周波化および高出力化に重

要な役割を果たしていることを述べ、同時に開発した誘導溶解用高周波インバー

タの位置づけを行った。

　本論文で述べた100kHz誘導溶解用電圧形高周波インバータは、他に先駆

けて我が国で最初に開発したものであり、回路構成、回路設計および実際の動作

状況を実用上の観点から詳しく検討、考察した結果は、その後の高出力・高周波

インバータの設計に貴重なデータを提供したものとなった。本高周波インバータ

の開発によって、次の成果を得た。

（1）電圧形高周波インバータのスイッチングデバイスの電圧責務は、電流形高

周波インバータに比べ低くでき、電圧形では直流電源電圧値をスイッチングデバ

イスの許容値近くまで設定できる。そのため出力電カー定の条件の基では、電圧

形は電流形に比べ動作電流を低く抑えることができるので、スイッチングデバイ

スの導通損失を低くでき、また電流遅れモードで動作させるとゼロ電流スイッチ

ング動作によってターンオン時のスイッチング損失が零になり、変換効率が上昇

する。　そのため電圧形を採用した本高周波インバータの変換効率は、　出力電力

11．9kW時において93．9（％）が得られた。

（2）100kHz動作におけるSIT1個当たりの駆動電力は約4Wであった。

また、駆動信号のデットタイムを0．5μs（出力周波数の周期の5％）に設定し

たが動作中フルブリッジ回路の上下アームの同時オン状態は発生せず、0．5μs

はデットタイムとして妥当な値であった。

（3）高周波インバータの負荷回路の実装は、電圧形直列共振回路方式が整合ト

ランスの寄生漏洩インダクタンスや実装に伴う寄生インダクタンス、誘導加熱負
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荷回路のもつ寄生回路パラメータを共振回路の一部として積極的に用いることが

できるので配線などに対する配慮が容易となる。一一方、電流形並列共振回路方式

は実装に伴う寄生漏洩インダクタンスによって、スイッチング時にサージ電圧が

発生するという問題があるため、整合トランスの寄生漏洩インダクタンスを極力

低くするような設計が必要となる。従って、負荷回路の実装においては電圧形直

列共振回路方式が電流形並列共振回路方式より有利となる。

（4）電圧形インバータの加熱特性は電源投入時、出力電力が比較的低く抑えら

れ、被加熱物の温度上昇に伴って出力電力が徐々に増加する。これは金属を溶解

する場合、誘導炉の予熱期間が上手にとれることを意味し、誘導溶解用インバー

タとしては最適特性となる。また、連続して溶解作業をする場合、二回目以降か

らは炉の予熱が不要なため、初回の作業時間の約半分で作業を終了させることが

できる。一方、電流形インバータは電源投入時に高い出力電力を供給することが

できるので、焼き入れや金属を短時間内に溶解したりする作業に適する。

（5）ワークコイルの短絡事故が発生した場合、電流形は電源回路に大きなリア

クトルが挿入されているため電流の上昇率が低く抑えられ、電圧形に比べ保護が

比較的容易である。電圧形の場合は電流形に比べ保守対策は難しくなるが、許容

時間内（2SK183の場合10μs）で保護回路を動作させれば問題はない。

　以上より、誘導溶解用高周波インバータに電圧形直列共振負荷回路方式を採用

するに至った経緯を、上記（1）～（5）の結果から詳しく述べた。

（6）誘導溶解用にフェライトリングコアを用いた、同軸形構造の整合用高周波

出力トランスの設計方法を詳細に述べ、　100kHz領域において良好な特性が

得られることを示した。また、動作中の整合用高周波出力トランスの各損失につ

いても具体的な値を示した。同軸形の高周波トランスは、大径の銅パイプで構成

される二次巻線がフェライトリングコア全体を包み込むような構造となるため、

二次巻線数は一回となる。そのため、二次巻線にはかなりの大電流を流すことも

可能であり、また二次巻線が一回であるため一次巻線数もそれ程多くならず、結

果的に巻線での損失も低く抑えられ、誘導加熱用として利用価値の高いものであ

ることを述べた。

一 171一



6章　結論

（7）金属誘導溶解実験では、加熱の進行に伴って段階的に被加熱物である鉄を

誘導炉に投入するが、この時負荷側のインピーダンスが急激に増加するため、イ

ンバータの出力電力が投入前の約50％程に減少する。また、溶解状態を調べる

ため撹絆棒で炉内を撹搾したときもインバータの出力電力が大幅に変化した。し

かし、このような負荷変動に対しても本インバータは停止することなく、常に安

定に動作し、実際の動作状況を把握するために示した高周波インバータの各部の

実測波形も、歪みが無く極めて良好な波形が観測された。

（8）以上より、開発した誘導溶解用高周波インバータは動作の安定性、変換効

率などの総合評価より実用性の高いことが実証され、本高周波インバータを開発

したことで、より高周波／高出力インバータ開発への貴重なデータを得ることが

できた。

　第3章では、従来の電圧形直列共振インバータのスイッチングデバイス部にL

C共振回路で構成された、二端子部分共振ZCSユニットを組み入れた回路トポ

ロジーによる定周波電圧制御機能をもつZCS高周波共振形インバータを提示し

た。これは、定周波電圧制御時およびZCS動作のもとでも常にスイッチングデ

バイスの電圧責務を軽減でき、また群間移相差による瞬時電流ベクトル制御によ

り出力電力が広範囲に調整できる機能をもつ高周波インバータである。そこで、

このZCS高周波インバータに誘導加熱応用を想定した並列共振タンク負荷回路

を適用して詳細な計算機援用解析を行い、得られた結果を各種回路パラメータ、

制御パラメータを用いて汎用性のある形で図説評価し、次の結論が得られた。

（9）電圧クランプ機能もつためスイッチングデバイスの電圧責務を軽減できる

が、電流共振形であるためスイッチングデバイスにはピーク値の高い共振電流が

流れる。しかし、今話題のBSIT、IGBT、MCTを用いることで導通損失

も低く抑えることができ、高効率を達成できる。特にバイポーラモードパワー半

導体デバイス適用時には、ターンオフ時に発生するテール電流過度損失を軽減で

きる。

（10）出力電力を瞬時群間移相差制御によって最大から最小（出力電力＝0）

まで滑らかに制御でき、しかもスイッチングデバイスの電圧は一定値にクランプ
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された状態で常にZCS動作が維持できる。従って、BSITのように耐圧が比

較的低いが大電流動作に適するデバイスにとって、最適な回路方式であることを

実験結果から明らかにした。また、従来方式がインバータの入力部で電圧制御を

するのに対し、本方式はインバータ内部にその機能をもつため装置が小形軽量化

されるばかりか保護および出力制御応答も極めて速く、負荷短絡時においても異

常な過電圧、過電流が発生せず特別な保護回路の必要がない。そのため負荷短絡

に対する保護が容易であり、誘導加熱応用には最適な回路方式といえる。

（11）計算機援用解析によって得られた各種定常特性から、回路設計時に有用

となる各定数値を示した。それによると、スイッチングデバイスのピーク電流値

はリアクタンス比（α＝L11／L21）を0．2位に選ぶと最適になり、また出力電

力は正規化負荷抵抗（λ）が0．3の近辺で最大となることがわかった。また、計

算機援用解析から得られた汎用性のある各種特性をもとに回路設計手順を示し、

具体的な適用例として出力電力10kWの装置について回路定数値、回路電流、

電圧値を示した。

　回路設計手順から誘導加熱用として三種類の定周波電圧制御機能をもつZCS

高周波インバータを試作し、次のような結論が得られた。

（12）工業的な実用装置としてBSITを用いた50kHz、出力電力2kW

の装置では変換効率が94（％）を達成でき、本高周波インバータの高効率と実

用性が立証できた。

（13）ポーロ鍋の誘導加熱を目的にしたBSITによる50kHz電磁調理器

用インバータでは、加熱コイルを含む負荷回路系に複合共振回路を適用すること

で、加熱コイルの見かけ上のインダクタンス成分を減少させて負荷回路のインピ

ー ダンス値を適正値にできることを示し、装置効率（負荷側交流出力／直流入力

電力）89（％）が得られた。

（14）SITを用いた200kHz逆導通方式ZCS高周波インバータによっ

て、従来から困難とされていたアルミニウム鍋の誘導加熱が行えることが確かめ

られ、加熱コイルに流す必要のある具体的な電流値が求められた。それによると

アルミニウム鍋の場合、ポーロ鍋に対して5倍近い電流が必要であることがわか
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った。また、動作中に加熱コイルの短絡試験を行ったところ、短絡発生と同時に

出力電力が自動的に低く抑えられ、回路中に異常電圧、電流が発生せず（10）

で述べたことが立証できた。

　第4章では、Mapham氏の提案による安定度、信頼性の高いZCS方式一

石逆導通高周波電流共振形インバータを誘導加熱応用のもとで提示し、特徴、動

作原理、種々の動作特性を述べた。一石形の高周波インバータであっても、SI

デバイスのような高出力パワー半導体デバイスを用いた場合、かなりの高出力が

期待でき小形軽量化、低コスト化が図れる小中容量の高周波インバータが実現で

きる。しかし、一石逆導通高周波電流共振形インバータに関しては設計前段階で

要求される十分な特性評価、ならびに実用回路の設計方法が普遍性のある形で提

示されておらず実用性に欠けていた。そこで、ZCS方式一石逆導通形電流共振

形インバータについて、誘導加熱を想定した場合の詳細の計算機援用解析を行い、

汎用性のある形で開ループ各種特性を定量的に図説評価し、得られた特性図表を

用いて実用的な設計アプローチと具体的な回路設計数値例を示した。本研究によ

って、次の結果を得た。

（15）本高周波インバータは、3端子変形のLC共振スイッチを用いてZCS

動作をするため、スイッチング損失の低減、スナパレス化に伴う高効率化、低E

MIノイズ化が達成できる。また、共振コンデンサと並列に接続されるL、－D、

回路に流れる電流の連続動作域、すなわち正規化インダクタンス（A・）の効果が

発揮できる領域では、負荷変動に対しても極めて安定な動作ができる。そのため

A－SCR、GATTを用いた場合は逆バイアス時間が十分にとれ、またBSI

T、　SIサイリスタ、　IGBT、Bi－MOSGTOサイリスタなどのバイポー

ラモードパワー半導体デバイス適用時にはテール電流過度損失が低減できる。

（16）回路動作モードから成立する回路状態方程式によって得られた解析波形

は、実測波形を数％の誤差内で十分説明し得るものとなっており、シミュレーシ

ョン解析結果の有効性が確認できた。また、出力周波数と逆導通デバイス時間が

与えられたとき、　ZCS動作の範囲を示す正規化負荷抵抗（λ）、正規化出力周

波数（μ）との関係も示した。
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（17）計算機援用シミュレーション解析から出力電力に関しては、λとA，の関

係からλの高い領域ではA2の小さい方が良く、またλの低い領域ではA・の大き

い方がZCS動作のもとで、出力電力が十分大きくとれることを示した。また、

A，が大きい領域ではλの変動がスイッチングデバイスの漉畝、順電圧最大値、歪

率に大きく影響しないことが確かめられた。これらの結果から実用的な回路設計

アプローチを示し、中容量の実用装置について具体的な設計数値例を示した。

　5章では、簡単な構成で実用性が高いシングルエンデットZVS高周波部分共

振形DC－DCコンバータを解析の対象とし、寄生漏洩インダクタンスを考察し

た高周波トランスモデル、フォワード形とフライバック形の平滑回路モデルなら

びにZVS検出による自制ループを考慮した計算機援用による詳細なシミュレー

ション解析を行った。解析から得られたZVS安定動作領域などの各種動作特性

は正規化回路パラメータ、正規化制御変数を導入した汎用性のある形で図説評価

し、その結果をもとに回路設計アプローチと具体的な設計数値例を述べた。また、

高周波交流エネルギー応用として、コンバータの変換回路を構成している高周波

インバータ部を誘導加熱用1MHz高周波インバータにも適用し、次のような研

究成果が得られた。

（18）DC－DCコンバータの基本を構成している高周波インバータ部は、Z

VS動作のためターンオン、ターンオフ時においてもスイッチング損失を低減で

き、また高周波化によって回路コンポーネントも小形軽量化できる。また、高周

波トランスの寄生漏洩インダクタンスやスイッチングデバイスの出力容量も、共

振回路を構成する回路定数の一部として積極的に利用できるため省部品化できる。

（19）一石構成でありながらフォワード、フライバック両特性を持つため、ス

イッチングデバイスのオン時間制御により、出力電圧をほぼ線形的にかつ大幅に

連続調整できる昇降圧特性をもつ。また、スイッチングデバイスと逆並列に接続

されるダイオードは、ファーストリカバリータイプのものを必要としない。すな

わち、ダイオードのゼロクロスポイントを検出してからスイッチングデバイスを

ターンオンさせることで、1MHz動作であっても100kHz領域で用いる特性
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6章　結論

のダイオードで十分であることが実測波形から立証された。

（20）計算機援用解析によって得られた各種特性評価を用いて回路設計アプロ

ー チを示し、500W試作機で使用するスイッチングデバイスの定格値の具体的

な数値例を示した。それによるとスイッチングデバイスの最大電圧が550V、

最大電流が36Aと比較的取り扱いやすい値であるため、装置が容易に実現でき

実用性が高いことがわかった。

（21）ZVS動作特有の苛酷なスイッチングデバイスの電圧責務を軽減させる

一 方式として、スイッチングデバイスの直列接続法を提示し、その実測結果を述

べた。それによると、こあ方式は電圧を分担させる方法として有効であることが

立証されたが、電圧を均等に分担させるためにはスイッチングデバイスの出力容

量について十分把握する必要があることも判明した。
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6．　2　今後の研究課題

6．　2　今後の研究課題

　今後の高周波インバータ技術は、新形パワー半導体デバイス対応のもとでより

高周波化、高効率化、高信頼性化、省部品化、制御性能の向上などが要求され幅

広い分野への応用が期待される。そのため研究開発課題として次のことが挙げら

れる。

（1）本論文で述べた各種高周波インバータについて、制御系も含めた回路動作

の考察と検討。また、制御の高精度化を達成するための計算機の学習制御技術、

誘導加熱応用時の温度制御におけるファジィ制御技術などの導入。

（2）金属個体の加熱のみならず液体、気体の静止／移動流体などの多様化した

負荷に対応した誘導加熱装置の開発、およびハイテク産業分野で注目されている

非接触エネルギー給電への高周波インバータの導入。

（3）アクティブフィルタ機能をもつ誘導加熱用高周波インバータシステムの開

発と周波数13．5MHz高周波インバータの実用化と高出力化に向けての検討。

6．　3　今後の技術動向と展開

　誘導加熱用高周波インバータの発展は高出力化、高周波化、制御性能の向上な

どを基本事項として今後益々加速され、多様化した用途に対応した諸回路方式、

最適なパワー半導体デバイスの適用が検討され、高周波パワーエレクトロニクス

の重要な位置を占めると思われる。図6．　1に誘導加熱用高周波インバータ技術

の今後の動向を示し、図6．2に今後展開が予想される高周波パワーエレクトロ

ニクスの新展開を示す。

　本研究が今後も続く誘導加熱用高周波インバータ、高周波スイッチングモード

DC－DCコンバータ及び高周波パワーエレクトロニクス応用の研究、開発の一・

助となれば幸いである。

一 177一



6章　結論

新形パワー半導体
デバイス技術

■高出力化
■高周波化
■低損失化
■高信頼化／低価格化
■ドライブの簡単化

回路方式技術

■高出力化
■高効率化
■高周波化
■高信頼化
■小形軽量化
■省部品化
■低価格化

誘導加熱用高周波
インバータ技術

回路駆動技術
■低損失化
■ソフトスイッチング技術の導入
　＊ZCS／ZVS／ZCS＆ZVS

■電圧／電流責務の軽減

制御システム
技術

■DSP制御／計算機制御
■学習制御機能の導入
　＊ファジ一／ニュートラルネットワーク

■自己故障診断システムの導入
■過度特性の把握

負荷回路技術

■金属の誘導加熱システムの最適化
　＊金属溶解プロセスの解明
　＊加熱コイルの最適設計
　＊誘導溶解炉の解析
■液体／気体の誘導加熱
■出力トランスの最適設計

高調波改善技術
口電源入力波形の改善化
■力率の改善化
■低騒音化

図6．　1　誘導加熱用高周波インバータ技術の動向
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6．　3　今後の技術動向と展開

エネルギー応用
　■超電導技術応用

　■太陽電池発電システム応用

　■エネルギー貯蔵システム応用

電力／機械応用
（産業／業務／民生）

　■熱エネルギー応用

　■機械振動エネルギー応用
　■気体放電応用

　■交通管制応用

　■照明応用

　■食品加工応用

同周波ノワー　レクトロ
　クスの　展
　■パワーも’導体“バイス技術

　■回路方　技術
　■制御シ　　ム
　■計算機　用技1

パワーメディカル
エレクトロニクス
　■計測／診断システム応用

　■治療システム応用

　■殺菌，衛生システム応用

　■エネルギー非接触

　　転送システム応用

ハイテクノロジー
　■新素材開発

　■宇宙技術応用

　■科学分野での応用

図6．2　高周波パワーエレクトロニクスの新展開
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主要記号一覧

【第2章】

　E：直流電源電圧

　VGS。：ドレイン・ソース間開放時のゲート・ソース間電圧

　V（BR）GS・：ゲート・ソース間降伏電圧

　VDS：ドレイン・ソース間電圧

　VGS：ゲート・ソース間電圧

　VGS（。ff）：ゲート・ソース間オフ電圧

　V（BR）GD。：ゲート・ドレイン間降伏電圧　　　　‘

　VDsx：ドレイン電流遮断状態でのドレイン・ソース間電圧

　θsw〃z砿：スイッチングデバイスの最大電圧

　Op：出力トランスの一次側電圧

　Os：出力トランスの二次側電圧

　”・：共振コンデンサの電圧

　θ，，＊：正規化共振コンデンサ電圧

　ID：ドレイン電流

　IG：ゲート電流

　IGSS：ゲート漏れ電流

　ID（。ff）：オフ時のドレイン漏れ電流

　IDss：VGS＝0時のドレイン電流

　1・：直流電源電流

　1：電流基準量

　z。，＊：正規化出力電流

　ム：出力トランスの一次側電流

　∫。：出力トランスの二次側電流

　P：電力基準量
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P。：出力電力

P。＊二正規化出力電力

R：負荷抵抗

Rs：電圧形インバータの負荷抵抗

Rp：電流形インバータの負荷抵抗

r。。：SITのドレイン・ソース間オン抵抗

r。ff：SITのドレイン・ソース間オフ抵抗

r1：出力トランスの一次巻線抵抗

r，：出力トランズの二次巻線抵抗

R。：誘導路の実効抵抗

Rsn：スナバ回路用抵抗

L：共振用リアクトル

L1：出力トランスの一次インダクタンス

L，：出力トランスの二次インダクタンス

Ls：電圧形インバータの共振用インダクタンス

Lp：電流形インバータの共振用インダクタンス

Ld：電圧形インバータの直流電源用リアクトル

L。：誘導路のインダクタンス

M：出力トランスの相互インダクタンス

k：出力トランスの結合係数

DCL：電流形インバータの直流電源用リアクトル

Ciss：SITの入力容量

C：共振用コンデンサ

C1、　C・：分圧用コンデンサ

Cs：電圧形インバータの共振用キャパシタンス

Cp：電流形インバータの共振用キャパシタンス

C。：電圧形インバータの直流電源用キャパシタンス

Cr：誘導溶解用高周波インバータの共振用コンデンサ
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主要記号

Csn：スナバ回路用コンデンサ

Q・：直列共振回路の共振尖鋭度

Q，：並列共振回路の共振尖鋭度

Zs；直列共振時のインピーダンス

Zp：並列共振時のインピーダンス

Z、二誘導溶解用高周波インバータの負荷回路のインピーダンス

S1～S4：スイッチングデバイス

Dl～D4：還流ダイオード

Ds：スナバ回路角ダイオード

f：周波数

f。：出力周波数

fr：共振周波数

T。：出力周期（時間基準量）

f，：遮断周波数

Z：正規化時間

λ：正規化直列共振負荷抵抗

μ：正規化出力制御周波数

T：出力トランス

T1：金属溶解用高周波インバータの出力トランス

T，：金属溶解用高周波インバータの制御信号用トランス

T、，g：デバイスのストレージ温度

Tl：デバイスのジャンクション温度

N1：出力トランスの一次巻数

N・：出力トランスの二次巻数

n：出力トランスの巻数比（n＝N1／N，）

t。。：ターンオン時間

t。ff：ターンオフ時間

t、：駆動電圧波形のデットタイム
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主要記号

Ph：ヒステリシス損失

P・：デバイスの許容全損失

Pe：渦電流損失

Bm：最大磁束密度

Kh：ヒステリシス損失係数

Ke：渦電流損失係数

Ve：フェライトリングコアの実効体積

Ae：フェライトリングコアの断面積

Np：フェライト1）ングコアの巻数

【第3章】

　E：直流電源電圧

　SW1：ユニット1のスイッチングデバイス

　SW，：ユニット2のスイッチングデバイス

　VDS（。。）：BSITのドレイン・ソース間飽和電圧

　刀sw1：SW1の端子電圧

　”sw2：SW2の端子電圧

　”c。：C。の端子電圧

　”c，：C，の端子電圧

　”L：複合共振回路の加熱コイルの端子電圧

　Es：電圧基準量

　〃＊：正規化電圧

　歪sw1：SW1の電流

　づsw2：SW2の電流

　∫L21：L21の電流

　fL22：L22の電流
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fD21：D21の電流

ZD22：D22の電流

ZD11：D11の電流

ZD12：D12の電流

ZL1：加熱コイル（L1）の電流

ZL2：加熱コイル（L2）の電流

ZR：負荷抵抗の電流

ゼ。：出力電流

Is：電流基準量

f＊：正規化電流

ZSW1－m、。＊：正規化スイッチ最大電流

ZL21一鵬．＊：正規化リアクトル最大電流

∫DII．m。．＊：正規化クランピングダイオードの最大電流

IG1：BSITのゲート振込み電流

IG2；BSITのゲート引き抜き電流

P。：出力電力

P，：電力基準量

P＊：正規化電力

Zs：インピーダンス基準量

C1：ユニット1の共振キャパシタンス

C，：ユニット2の共振キャパシタンス

C。：並列共振負荷回路用共振キャパシタンス

C，：複合共振回路のリアクトル補償用キャパシタンス

Cs：キャパシタンス基準量

L11：ユニット1の準共振用リアクトル

L12：ユニット2の準共振用リアクトル
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L，1：ユニット1の共振用リアクトル

L22：ユニット2の共振用リアクトル

L。：並列共振負荷回路用共振リアクトル

Ls：インダクタンス基準量

R。：並列共振負荷回路用抵抗

RDS（。。）：BSITのオン抵抗

D11：ユニット1のクランピングダイオード

D12：ユニット2のクランピングダイオード

D，、：ユニット1の電流逆阻止用ダイオード

D22：ユニット2の電流逆阻止用ダイオード

D31：SW1の逆電圧吸収用ダイオード

D32：SW、の逆電圧吸収用ダイオード

D41：ユニット1の還流ダイオード

D42：ユニット2の還流ダイオード

Φ：移相差角

Ts：時間基準量

fs：基準周波数

α、β：正規化インダクタンス比

γ：正規化キャパシタンス比

λ：正規化負荷インピーダンス

μ：正規化出力周波数

z：正規化時間

f。：インバータの動作周波数

η：効率

ρ：被加熱物の抵抗率

μ、：被加熱物の比透磁率
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【第4章】

　E：直流電源電圧

　ρL、：共振リアクトル電圧

　OTh：逆導通デバイスの端子電圧

　”c1：共振コンデンサの端子電圧

　θ、，：直流電流阻止用コンデンサ電圧

　四＊：正規化電圧

　”T、．伽。＊：逆導通デバイスの正規化最大電圧

　Es：電圧基準量

　∫Th：一石逆導通高周波インバータの主電流

　祝・：出力安定用リアクトル電流

　∫R：HF－TRの一次電流

　∫＊：正規化電流

　∫。．，m、＊：正規化負荷電流実効値

　∫T、．。。＊：逆導通デバイスの正規化平均電流

　4靴た：正規化電流上昇率

　ID・：入力平均電流

　Is：電流基準量

　P。：出力電力

　Ps：電力基準量

　P。＊：正規化出力電力

　HF－TR：高周波トランス

　C：キャパシタンス基準量

　C1：直列共振コンデンサ

　C，：リアクトル補償用コンデンサ

　L：インダクタンス基準量
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主要記号

Ll：直列共振リアクトル

L・：出力安定用リアクトル

L3：HF－TRの一次側換算リアクトル

L3。：負荷の実効インダクタンス

R。：負荷の実効抵抗

Zs：インピーダンス基準量

n；HF－TRの巻数比

R：HF－TRの一次側換算実効抵抗

Th：逆導通デバイス

D1：還流ダイオード

D，：逆阻止用ダイオード

A1、　A、、　A3：正規化インダクタンス比

B、、B2：正規化キャパシタンス比

λ；正規化負荷抵抗

μ：正規化出力周波数

z；正規化時間

fQ：インバータの動作周波数

f。－m、x：最高動作周波数

T。：時間基準量

tc：逆バイアス時間

Zc：正規化逆バイアス時間

D1、：出力電流の歪率

η：効率

【第5章】

　E：直流電源電圧

　”，w：SWの端子電圧
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0・：Cの端子電圧

”L1：L1の端子電圧

”L2：L2の端子電圧

”c。：C。の端子電圧

の。：出力電圧

V，ef：出力設定電圧

Es：電圧基準量

刀＊：正規化電圧．

Osp＊：SWの正規化ピーク電圧

OGS：スイッチングデバイスのゲート・ソース間電圧

”sw＊：正規化スイッチ電圧

”D＊：正規化還流ダイオード電圧

ρL1＊：L1の正規化電圧

翫、＊：L，の正規化電圧

o。＊：正規化出力電圧

Zsw：SWの電流

∫D：還流ダイオードの電流

fL1：L1の電流

歪L2：L2の電流

ゼ。：負荷電流

Is：電流基準量

∫＊：正規化電流

Zsw＊：正規化スイッチ電流

ゴD＊：正規化ダイオード電流

∫L1＊：L1の正規化電流
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ZL2＊：L2の正規化電流

診。＊：正規化負荷電流

Ps：電力基準量

P＊：正規化電力

SW：スイッチングデバイス

C。：平滑コンデンサ

C1：共振コンデンサ

C・：高周波還流用コンデンサ

C，：直流電源回路用コンデンサ

Cs：キャパシタンス基準量

CT：電流検出用トランス

L1：出力トランスの一次側インダクタンス

L、：出力トランスの二次側インダクタンス

M：出力トランスの相互誘導インダクタンス

Ls：インダクタンス基準量

Zs：インピーダンス基準量

D1：還流ダイオード

D2、　D、’、D3、　D3’　：整流用ダイオード

fs：基準周波数

T。：時間基準量

λ：正規化抵抗

μ：正規化周波数

a、：正規化インダクタンス比

b。：正規化キャパシタンス比

z：正規化時間

T。。＊：正規化スイッチオン時間

t、；短絡時間
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High　Frequency　Inverter　for　Induction　Heating　using　SI　Devices”　，

International　Conference　on　　Fourth　　Middle　　East　　Power　Systems

Conference（HEPCON’96），　Proceedings　of　MEPCON’96，　PP．383－387，　Jan，

1996（Luxor，Egypt）

Hiroyuki　Ogiwara，　Mutsuo　Nakaoka：　‘‘High－Efficiency　　Zero　　Current

Soft　Switching　　胚ode　High－Frequency　Inverter　using　　Normally　Off
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（34）

（35）

（36）

Bipolar　　Mode　　SIT　　for　　Induction－Heating”　　1996　　1nternational

Conference　　on　　Power　Electronics，　Drives　＆　Energy　　Systems　　for

Industrial　Growth（PEDES・’96），　Proceedings　of　PEDES’96，PP。801－806，

Jan，1996（New　Delhi，　India）

H．Ogiwara，　J．Watanabe，　H．　Nakaoka：　　‘‘　High　　　Efficiency　　　Voltage

　Clamped　ZCS　High　Frequency　Inverter　for　Induction　Heating　using

　SI　Devices”　，　7th　　International　　Power　 Electronics　　＆　　Motion

　Control　　Conference　（PEMC’96），　　Proceedings　　of　　PEMC’96，　Vo1．1，

　pp．268－272，　Sep，1996（Budapest，Hungary）

H．Ogiwara，S．　P．　Wang，　D．C．　Lin，　M．　Nakaoka：　‘‘Current　Vector　Controlled

Induction－Heating　　High－Frequency　　Resonant　　Inverter　　with　　ZCS

Blocks　using　Static　Induction　Transistors”　The　lst　International

Congress　　in　　Israel　on　Energy　Power　　＆　　Motion　Contro1（EPMC’97），

Proceedings　of　EPHC’97，PP．198－203，May，1997（Te1－Aviv，　Israe1）

H．Ogiwara，　J．Watanabe，　M．　Nakaoka：　　‘‘Fixed　Frequency　Mode　Phasor－

shifting　Power　Control　ZCS　I｛igh－Frequency　Inverter　for　Induction

Heating　　using　　SI　　Devices”　　IEEE　　International　　Symposium　　on

Industrial　Electronics（ISIE’97），　Proceedings　of　ISIE’97，　PP．393－

398，Julyl　1997（Guimaraes，Portuga1）

〈学術報告〉

（1）

（2）

荻原、木村、出崎二「縦型構造FETによる自励発信器の製作について」、

足利工業大学研究集録、第3号、pp．35－41（昭和52年3月）

M．Nakaoka，　Hansan．Li，　H．　Ogiwara：　‘‘Comparative　　feasibility　studies

of　　high－frequency　　full－resonant　　　and　　　quasi－resonant　　inverter

topologies　and　apPlications”　，　MEHOIRS　　OF　THE　FACULTY　OF　ENGINEER－
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　　ING，　KOBE　UNIVERSITY，　No．35，　pp．101－117，（1988）

（3）荻原、米澤：「通電加熱用サイクロコンバータの開発」、足利工業大学研

　　究集録、第15号、pp．35－40（平成元年3月）

（4）荻原：「SITを用いた高電圧発生装置の開発」、足利工業大学研究集録、

　　第16号、pp．29－34（平成2年3月）

（5）荻原、高岸：「SITを用いた高電圧発生用準共振形高周波インバータの

　　開発」、足利工業大学研究集録、第17号、PP．21－25（平成3年3月）

（6）荻原、中岡：「誘導加熱用SIT高周波インバータ」、足利工業大学研究

　　集録、第18号、pp．63－68（平成4年3月）

（　7　）　Hiroyuki　Ogiwara，　Mutsuo　Nakaoka：　“Performallce　Analysis　and　Circuit

　　Design　of　High－Frequency　Resonant　Inverter　Using　a　Single　Reverse－

　　Conducting　Devices”　，Electrical　Engineering　in　Japan，　Vol．112，　No．5，

　　pp．119－132（1992）

（8）荻原、中岡：「SIサイリスタを用いたPWM制御方式共振形高周波イン

　　バータの特性評価」、足利工業大学研究集録、第20号、pp．83－88（平成

　　　6年3月）

（9）早川、荻原：「SITを用いた電圧クランプ方式ZCS高周波インバータ」、

　　足利工業大学研究集録、第20号、pp．111－114（平成6年3月）

〈著　書〉

（1）電気学会：「高周波用電力デバイス応用調査専門委員会報告」、分担執筆、

　　第4章、pp．35－37

（2）電気学会：「新形パワーデバイス応用電源システム調査専門委員会報告」、

　　分担執筆、第5章、pp．36－45

（3）電気学会：「高周波共振形スイッチング電源方式と応用技術調査専門委員

　　会報告」、分担執筆、第4章、pp．19－30
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（4）電気学会：「高周波リンク電力変換装置調査専門委員会報告」、分担執筆、

　　第5章、pp．39－45

（5）西澤潤一監修：「SIデバイス」、オーム社出版、分担執筆、第4章、pp．53

〈学術講演〉

一 シンポジウム、研究会一

（1）荻原、木村、出崎；「高出力静電誘導トランジスタを使用した高周波大電

　　力発振器」、パワーエレクトロニクス研究会、Vol．7、　pp．49－60（昭和56

　　年8月）

（2）出崎、西澤、荻原：「SITの高周波インバータへの応用」、昭和58年

　　電気学会全国大会シンポジウム、分冊6－S．6－6、PP．S．6－19～22（昭

　　和58年4月）

（3）荻原、木村、出崎：「金属溶解用SIT高周波インバータの開発」、電気

　　学会半導体電力変換研究会、SPC－83－25、　PP。63－72（昭和58年

　　　8月）

（4）荻原、出崎：「誘導加熱用電源にSITを用いた適用例と検討について」、

　　パワーエレクトロニクス研究会、Vol．12、pp．392－399（昭和61年12月）

（5）荻原、高橋、出崎：「誘導加熱用電源にSITを用いた適用例について」、

　　第2回SIデバイスシンポジウム、　SID－88－（1）－7、　PP。42－47（昭和63年

　　　1月）

（6）荻原、龍田：「超音波機器用電源」、昭和63年電気学会全国大会シンポ

　　ジウム、分冊5－S．6－8、PP．S．6－29～32（昭和63年3月）

（7）荻原、大森、中岡：「SITを用いた一石形1MHz・E級スイッチング

　　方式高周波インバータ」、電子情報通信学会、電子通信用電源技術研究会、

　　PE88－34、　pp．59－65（昭和63年9月）

（8）荻原、出崎：「高周波SITを用いたlMHz準共振形高周波インバータ」、
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　　第3回SIデバイスシンポジウム、SID－89－（1）－6、PP．38－43（平成元年12

　　月）

（9）荻原、長井、中岡：「誘導加熱用瞬時ベクトル合成高周波共振形インバー

　　タ」、電子情報通信学会、電子通信用電源技術研究会、PE91－5、　pp．27－32

　　（平成3年5月）

（10）荻原、中岡：「誘導加熱用電流部分共振・タンク共振ハイブリッド方式

　　　高周波インバータ」、電気学会半導体電力変換研究会、SPC－91－35、　pp．

　　　93－100（平成3年6月）

（11）荻原：「シングルエンド共振型電力変換技術」、平成4年電気学会産業

　　　応用部門全国大会シンポジウム、S．3－3、　pp．　S．59～64（平成4年8月）

（12）内堀、川村、荻原、中岡：「SIT高周波インバータによる分散形電磁

　　　誘導気液加熱装置の実証的評価」、第8回SIデバイスシンポジウム、

　　　SIDS－95－9、　pp．43－48（平成7年2月）

（13）荻原、篠崎、吉野、中岡：「BSITを用いた誘導加熱用ZCS高周波

　　　インバータ」、第9回SIデバイスシンポジウム、　SSID－96－11、　pp．52－

　　　58（平成8年2月）

一 電気学会／電子情報通信学会での学術講演一

（1）荻原、木村、出崎：「縦型構造FETを用いた発振器の製作について」、

　　昭和52年電子情報通信学会、半導体部門全国大会、pp．142（昭和52年

　　8月）

（2）荘司、荻原、木村：「インジウムの薄板を用いたトランジスタの放熱の改

　　善について」、昭和52年電子情報通信学会、半導体部門全国大会、pp．224

　　　（昭和52年8月）

（3）黒沼、荻原、木村：「SITを用いた超音波霧化器用発振器の製作につい

　　て」、昭和53年電子情報通信学会総合全国大会、分冊2－301、pp．2－51
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　　　（昭和53年3月）

（4）荻原、木村：「静電誘導トランジスタ（SIT）による超音波発振器（2

　　8kHz）の試作」、昭和53年電子情報通信学会、東北支部連合大会、

　　　2G－7、　pp．268（昭和53年9月）

（5）荻原、木村：「静電誘導トランジスタ（SIT）による高周波誘導加熱装

　　置の試作」、　昭和53年電子情報通信学会、　通信部門全国大会、pp．108

　　　（昭和53年10月）

（6）荻原、木村：「Inの薄板による半導体素子用放熱器の改善」、昭和54

　　年電気学会全国大会、分冊3－193、pp．242（昭和54年4月）

（7）荻原、木村：「静電誘導トランジスタ（SIT）による高周波誘導加熱装

　　置の試作」、昭和54年電子情報通信学会、半導体・材料部門全国大会、

　　No51、　PP．51（昭和54年10月）

（8）新井、荻原、木村：「超音波距離測定装置の製作」、昭和55年電子情報

　　通信学会総合全国大会、分冊1－98、pp．98（昭和55年3月）

（9）西倉、中岡、丸橋、荻原：「高出力静電誘導トランジスタによる高周波イ

　　　ンバータとその制御」、昭和57年電気学会全国大会、分冊6－461、

　　pp．554（昭和57年4月）

（10）荻原、木村、出崎：「高出力静電誘導型トランジスタによる高周波イン

　　　バータの試作」、　昭和58年電気学会全国大会、　分冊6－479、

　　　pp．552（昭和58年4月）

（11）荻原、木村、出崎：「SITを用いたDC－DCコンバータ」、昭和5

　　　　9年電気学会全国大会、分冊6－505、pp．601（昭和59年3月）

（12）荻原、木村、出崎：「SIT電圧形高周波インバータの解析」、昭和6

　　　　0年電気学会全国大会、分冊6－512、PP．599－600（昭和60年4月）

（13）荻原、出崎：「SIT電圧形高周波インバータの解析」、昭和61年電

　　　気学会全国大会、分冊6－522、pp．607（昭和61年4月）

（14）荻原、出崎：「誘導加熱用電源にSITを用いた適用例について」、昭

　　　和62年電気学会全国大会、分冊6－542、PP。647（昭和62年4月）
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（15）荻原、中村、大森、中岡：「SITを用いた1MHz　E級スイッチング

　　　方式インバータ」、昭和63年電気学会全国大会、分冊5－543、PP．647

　　　　（昭和63年3月）

（16）荻原、田口、出崎、中岡：「共振電流移相制御によるSIT高周波イン

　　　バータ」、平成元年電気学会全国大会、分冊5－521、pp．5－70（平成

　　　元年4月）

（17）荻原、斉藤、大森、中岡：「高周波SITを用いたシングルエンデット

　　　電圧共振インバータの一方式」、平成元年電気学会全国大会、分冊5－

　　　　522、pp．5－7f（平成元年4月）

（18）荻原、塚本、難波、中岡：「SITを用いたゼロ電流スイッチング移相

　　　制御方式高周波インバータ」、平成2年電気学会全国大会、分冊5－5

　　　　51、pp．5－126（平成2年3月）

（19）荻原、中岡：「SITを用いた誘導加熱用移相制御高周波インバータ」、

　　　平成3年電気学会全国大会、分冊5－492、pp．5－64（平成3年4月）

（20）荻原、山下、中岡：「SIデバイスによるPWM制御機能をもつ共振形

　　　高周波インバータ」、平成4年電気学会全国大会、分冊5－544、pp．

　　　5－117（平成4年3月）

（21）早川、荻原：「SIデバイスによる電圧クランプ方式共振形高周波イン

　　　バータ」、平成4年電気関係学会関西支部連合大会、G3－37、pp．　G152

　　　　（平成4年11月）

（22）早川、荻原、中岡：「SIサイリスタを用いた群間移相差制御電圧クラ

　　　　ンプ方式高周波インバータ」、平成5年電気学会全国大会、分冊5－5

　　　　65、pp．5－132（平成5年4月）

（23）荻原、中岡：「アルミニウムの誘導加熱用200kHz高周波インバー

　　　タ」、平成6年電気学会全国大会、分冊5－575、pp．5－127（平成6年

　　　　4月）

（24）荻原、中岡：「B－SITを用いた誘導加熱用高周波インバータ」、平

　　　成6年度電気・情報関連学会中国支部連合大会、pp．257（平成6年10月）
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（25）荻原、中岡：「誘導加熱用ZCS高周波インバータ」、平成7年電気学

　　　会全国大会、分冊4－740、PP．4－100～101（平成7年3月）

（26）渡辺、荻原、中岡：「SBPP方式誘導加熱用高周波共振形インバータ」、

　　　平成9年電気学会全国大会、分冊4－884、PP．4－161（平成9年3月）
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