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(57)【特許請求の範囲】
【請求項１】
　交流電圧を出力する交流電源（１３）に接続され、前記交流電圧に重畳するサージ電圧
を抑制する波高値抑制手段（７）と、
　前記波高値抑制手段を介して前記交流電源から前記交流電圧（Ｖin）を入力し、前記交
流電圧の全波整流を行うダイオード群（２）と、
　前記ダイオード群の出力を受けるコンデンサ（３１）と、
　前記コンデンサの両端電圧（ｖdc）を受け、多相の交流電流（ｉu，ｉv，ｉw）を出力
するインバータ（４）と、
　前記コンデンサと直列に接続されるインダクタ（３２，８）と
を備え、
　前記両端電圧の脈動の最大値はその最小値の２倍以上であり、
　前記交流電源（１３）に寄生するインダクタンスと前記インダクタ（３２，８）のイン
ダクタンスとの和が、Ｃ：前記コンデンサ（３１）の容量、ΔＴ：前記サージ電圧のパル
ス幅、ＶN：前記コンデンサ（３１）両端の最大電圧、ＶM：前記交流電圧（Ｖin）の最大
値、ＶS：前記波高値抑制手段によってクランプされた後の前記サージ電圧として、
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【数１】

で求められるＬｓ以上となるように前記インダクタ（３２，８）のインダクタンスが設定
される、多相電流供給回路。
【請求項２】
　交流電圧を出力する交流電源（１３）に接続され、前記交流電圧に重畳するサージ電圧
を抑制する波高値抑制手段（７）と、
　前記波高値抑制手段を介して前記交流電源から前記交流電圧（Ｖin）を入力し、前記交
流電圧の全波整流を行うダイオード群（２）と、
　前記ダイオード群の出力を受けるコンデンサ（３１）と、
　前記コンデンサに並列に接続された第１側路（３３）と、
　前記コンデンサの両端電圧（ｖdc）を受け、多相の交流電流（ｉu，ｉv，ｉw）を出力
するインバータ（４）と、
を備え、
　前記両端電圧の脈動の最大値はその最小値の２倍以上であり、
　前記第１側路は抵抗性素子（ＲS）及び容量性素子（ＣS）の直列接続を有し、
　前記第１側路（３３）は前記抵抗性素子（ＲS）及び前記容量性素子（ＣS）に直列に接
続されるダイオード（ＤS）
を更に有し、
　前記ダイオードのアノードからカソードに向かう方向が、前記コンデンサの高電位側か
ら低電位側に向かう方向と一致する、多相電流供給回路。
【請求項３】
　交流電圧（Ｖin）を出力する交流電源（１３）に接続され、前記交流電圧に重畳するサ
ージ電圧を抑制する波高値抑制手段（７）と、
　前記波高値抑制手段を介して前記交流電源から前記交流電圧（Ｖin）を入力し、前記交
流電圧の全波整流を行うダイオード群（２）と、
　前記ダイオード群の出力を受けるコンデンサ（３１）と、
　前記コンデンサに並列に接続された第１側路（３３）と、
　前記コンデンサの両端電圧（ｖdc）を受け、多相の交流電流（ｉu，ｉv，ｉw）を出力
するインバータ（４）と、
を備え、
　前記両端電圧の脈動の最大値はその最小値の２倍以上であり、
　前記第１側路はダイオード（ＤS）及び容量性素子（ＣS）の直列接続を有し、
　前記ダイオードのアノードからカソードに向かう方向が、前記コンデンサの高電位側か
ら低電位側に向かう方向と一致する、多相電流供給回路。
【請求項４】
　前記コンデンサ（３１）及び前記第１側路（３３；３４）の並列接続に対して直列に接
続されるインダクタ（３２，８）
を更に備える、請求項２乃至請求項３のいずれか一つに記載の多相電流供給回路。
【請求項５】
　請求項１乃至請求項４のいずれか一つに記載の多相電流供給回路と、
　前記多相の交流電流（ｉu，ｉv，ｉw）が供給されるモータ（５）と
を備える駆動装置。
【請求項６】
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　請求項５記載の駆動装置を備え、
　前記駆動装置によって駆動される圧縮機。
【請求項７】
　請求項６記載の圧縮機を備え、
　前記圧縮機によって圧縮される冷媒を採用して冷房もしくは暖房を行う空気調和機。
【発明の詳細な説明】
【技術分野】
【０００１】
　この発明はインバータ技術に関する。
【背景技術】
【０００２】
　図１４は従来の多相電流供給回路の構成を例示する回路図である。電源系統１は、交流
電源１３を有し、ダイオードブリッジ２に交流電圧Ｖｉｎを与える。但し電源系統１に寄
生するインダクタンスは、交流電源１３と直列に接続されるインダクタ１２として示して
いる。
【０００３】
　ダイオードブリッジ２は交流電圧Ｖｉｎに対して全波整流を行う。ダイオードブリッジ
２とインバータ４の間には介在回路３が介在しており、ダイオードブリッジ２の出力は介
在回路３に供給される。介在回路３はコンデンサ３１を備えており、ダイオードブリッジ
２の出力はコンデンサ３１の両端に与えられる。コンデンサ３１の容量値Ｃは小さく、例
えば２０μＦに選定される。コンデンサ３１は、その容量値Ｃを小さくすることにより、
小型化することができる。
【０００４】
　コンデンサ３１の両端において得られる整流電圧ｖｄｃはインバータ４に入力する。イ
ンバータ４では、制御回路６から得られるスイッチング信号Ｔｕ，Ｔｖ，Ｔｗに基づき、
そのスイッチング素子たるトランジスタのスイッチングが行われる。これにより、モータ
２４には三相の電流ｉｕ，ｉｖ，ｉｗが供給される。
【０００５】
　制御回路６には交流電圧Ｖｉｎの位相θ１と、整流電圧ｖｄｃと、電流ｉｕ，ｉｖ，ｉ

ｗ及びモータ５の回転子の回転位置角θｍが与えられる。これらの諸量は周知の技術を用
いて検出することができる。そしてこれらに基づいて、制御回路６はスイッチング信号Ｔ

ｕ，Ｔｖ，Ｔｗを生成する。
【０００６】
　コンデンサ３１の容量値Ｃを著しく小さくし、スイッチング信号Ｔｕ，Ｔｖ，Ｔｗを上
記諸量に基づいて適切に制御し、ＡＣ－ＡＣ変換を行う技術が公知である。かかるスイッ
チング制御をここではコンデンサレスインバータ制御と称する。コンデンサレスインバー
タ制御は、介在回路３を平滑回路３０１，３０２（それぞれ図１５及び図１６に示す）に
置換した通常の回路と比較して、コンデンサ及びインバータを含む回路の全体を小型化し
、コストダウンを招来できる。平滑回路３０１では平滑用大容量コンデンサＣＣ及び力率
改善用リアクトルＬＬを採用しているが、コンデンサレスインバータ制御によれば、かか
る力率改善用リアクトルＬＬを用いなくても電源側の力率低下を抑制できる。また平滑回
路３０２では更にダイオードＤＤ及びスイッチング素子たるトランジスタＱＱをも更に設
けてチョッパ回路を構成しているが、コンデンサレスインバータ制御によれば、チョッパ
回路を用いずに電源高調波を抑制できる。
【０００７】
　コンデンサレスインバータ制御は例えば非特許文献１に開示されている。非特許文献１
では、単相の交流電源のほぼ２倍の周波数で大きく脈動する整流電圧が、インバータに対
して印加される。しかし当該インバータにおけるスイッチングを適切に制御することによ
り、三相交流電流を出力する。非特許文献１では、単相のコンデンサレスインバータ制御
について、コンデンサの両端電圧の最大値が最小値の２倍以上であれば、力率が９７％以
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上の良好な値になることが示されている。
【０００８】
　また、本件発明に関連するものとして特許文献１が挙げられる。
【０００９】
【特許文献１】特開２００４－２８９９８５号公報
【非特許文献１】高橋勲「高入力力率のダイオード整流回路を持つＰＭモータのインバー
タ制御法」、平成１２年電気学会全国大会４－１４９（平成１２年３月）、第１５９１頁
【発明の開示】
【発明が解決しようとする課題】
【００１０】
　上述のようにコンデンサレスインバータ制御が採用される多相電流供給回路の電源系統
１において、雷サージが重畳する場合が想定できる。そこで電源系統１に対して避雷の措
置を執ることが望ましい。
【００１１】
　図１７は図１４に示された多相電流供給回路において、避雷器７が電源系統１とダイオ
ードブリッジ２の間に介在している構成を示す回路図である。ダイオードブリッジ２は避
雷器７を介して交流電圧Ｖｉｎを受けることになる。ここで避雷器７は、交流電圧Ｖｉｎ

に重畳するサージ電圧を抑制する波高値抑制手段として機能する。
【００１２】
　電源系統１において雷サージが重畳した場合にインバータ４が受けるダメージについて
考察する。図１８は交流電圧Ｖｉｎの波形１０１及び整流電圧ｖｄｃの波形１１０を示す
グラフである。ここでは交流電源１３が周波数５０Ｈｚ、実効値２７０Ｖの正弦波状電圧
を発生し、そのピーク時近傍で幅５０μｓの数千Ｖの雷サージが発生した場合をシミュレ
ーションした。なお、寄生するインダクタ１２のインダクタンスＬ０は、実際には、地域
ごとの配電事情（電力線の長さ、変圧器の漏れインダクタンスの相違）に起因したばらつ
きがあり得るが、ここでは２３０μＨを採用してシミュレーションした。またコンデンサ
３１の容量値Ｃとして２０μＦを採用した。そして避雷器７により交流電圧Ｖｉｎは８０
０Ｖにクランプされた場合を想定している。
【００１３】
　整流電圧ｖｄｃの波形１１０は、雷サージが重畳する直前までは、ほぼ交流電圧Ｖｉｎ

の波形１０１と一致していたが、重畳した後には２５０Ｖ強で上昇し、波高値が６００Ｖ
を超えている。その後、インバータ４へ電流が流れることにより、整流電圧ｖｄｃの波形
１１０は再び交流電圧Ｖｉｎの波形１０１と一致して低下する。更にその後、整流電圧ｖ

ｄｃは交流電圧Ｖｉｎほどには低下せず、ほぼ一定の最小値を採る。コンデンサレスイン
バータは、運転時に整流電圧Ｖｄｃの（サージを考慮しない）最大値が、最小値の２倍以
上となるように制御が行われ、その結果、高力率運転を実現する。
【００１４】
　なおインバータ４の動作待機中に雷サージが印加された場合は、コンデンサ３１からイ
ンバータ４に電流が流れることがないため、雷サージ重畳後に６００Ｖを超えた波高値が
そのまま保持されてしまう。
【００１５】
　インバータ回路４に使用するトランジスタは、その小型化のため、耐圧が６００Ｖ程度
の部品が選定されることも多い。よって図１８に示されたように交流電圧Ｖｉｎに雷サー
ジが重畳すると、たとえ避雷器７によってその値が小さくなっても、インバータ回路４に
重篤なダメージが発生する可能性が高い。
【００１６】
　かかる現象は、しかし、コンデンサ３１の容量値Ｃが大きい場合には、インバータ回路
４に大きなダメージを与えるものではない。図１９は、交流電圧Ｖｉｎの波形１０１及び
整流電圧ｖｄｃの波形１１１を示すグラフである。但し図１９のグラフでは、図１８のグ
ラフとは異なり、コンデンサ３１の容量値Ｃとして９００μＦを採用した場合のシミュレ
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ーションの結果を示している。この場合、交流電圧Ｖｉｎは８００Ｖにまで上昇しても、
整流電圧ｖｄｃは四百数十Ｖ程度にしか上昇していない。なお、容量値Ｃが非常に大きい
ため、整流電圧ｖｄｃはサージ発生時付近以外ではほぼ交流電圧Ｖｉｎの波高値を保って
いる。
【００１７】
　これは容量値Ｃが小さいほど、雷サージによってダイオードブリッジ２を介してコンデ
ンサ３１へと流れる充電電流ｉｃが、より高い電圧をコンデンサ３１に発生させるからで
あると考えられる。換言すれば、上記の利点を有するコンデンサレスインバータ制御を行
うためには、雷サージによるコンデンサ３１の電圧上昇を抑制することが要求される。
【００１８】
　本発明はかかる問題に鑑みてなされたもので、雷サージが重畳する場合でも、介在回路
におけるコンデンサの容量を著しく小さくしてコンデンサレスインバータ制御を行うこと
が可能な技術を提供することを目的とする。
【課題を解決するための手段】
【００１９】
　この発明にかかる多相電流供給回路の第１の態様は、交流電圧を出力する交流電源（１
３）に接続され、前記交流電圧に重畳するサージ電圧を抑制する波高値抑制手段（７）と
、前記波高値抑制手段を介して前記交流電源から前記交流電圧（Ｖin）を入力し、前記交
流電圧の全波整流を行うダイオード群（２）と、前記ダイオード群の出力を受けるコンデ
ンサ（３１）と、前記コンデンサの両端電圧（ｖdc）を受け、多相の交流電流（ｉu，ｉv

，ｉw）を出力するインバータ（４）と、前記コンデンサと直列に接続されるインダクタ
（３２，８）とを備える。そして、前記両端電圧の脈動の最大値はその最小値の２倍以上
である。
　そして前記交流電源（１３）に寄生するインダクタンスと前記インダクタ（３２，８）
のインダクタンスとの和が、Ｃ：前記コンデンサ（３１）の容量、ΔＴ：前記サージ電圧
のパルス幅、ＶN：前記コンデンサ（３１）両端の最大電圧、ＶM：前記交流電圧（Ｖin）
の最大値、ＶS：前記波高値抑制手段によってクランプされた後の前記サージ電圧として
、後述する式（１０）で求められるＬｓ以上となるように前記インダクタ（３２，８）の
インダクタンスが設定される。
【００２０】
　この発明にかかる多相電流供給回路の第２の態様は、交流電圧を出力する交流電源（１
３）に接続され、前記交流電圧に重畳するサージ電圧を抑制する波高値抑制手段（７）と
、前記波高値抑制手段を介して前記交流電源から前記交流電圧（Ｖｉｎ）を入力し、前記
交流電圧の全波整流を行うダイオード群（２）と、前記ダイオード群の出力を受けるコン
デンサ（３１）と、前記コンデンサに並列に接続された第１側路（３３）と、前記コンデ
ンサの両端電圧（ｖｄｃ）を受け、多相の交流電流（ｉｕ，ｉｖ，ｉｗ）を出力するイン
バータ（４）とを備える。前記両端電圧の脈動の最大値はその最小値の２倍以上であり、
前記第１側路は抵抗性素子（ＲＳ）及び容量性素子（ＣＳ）の直列接続を有する。
【００２１】
　そして、前記第１側路（３３）は前記抵抗性素子（ＲS）及び前記容量性素子（ＣS）に
直列に接続されるダイオード（ＤS）を更に有する。前記ダイオードのアノードからカソ
ードに向かう方向が、前記コンデンサの高電位側から低電位側に向かう方向と一致する。
【００２２】
　この発明にかかる多相電流供給回路の第３の態様は、交流電圧を出力する交流電源（１
３）に接続され、前記交流電圧に重畳するサージ電圧を抑制する波高値抑制手段（７）と
、前記波高値抑制手段を介して前記交流電源から前記交流電圧（Ｖin）を入力し、前記交
流電圧の全波整流を行うダイオード群（２）と、前記ダイオード群の出力を受けるコンデ
ンサ（３１）と、前記コンデンサに並列に接続された第１側路（３３）と、前記コンデン
サの両端電圧（ｖdc）を受け、多相の交流電流（ｉu，ｉv，ｉw）を出力するインバータ
（４）とを備える。前記両端電圧の脈動の最大値はその最小値の２倍以上であり、前記第
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１側路はダイオード（ＤS）及び容量性素子（ＣS）の直列接続を有し、前記ダイオードの
アノードからカソードに向かう方向が、前記コンデンサの高電位側から低電位側に向かう
方向と一致する。
【００２７】
　この発明にかかる多相電流供給回路の第４の態様は、第２の態様乃至第３の態様のいず
れか一つであって、前記コンデンサ（３１）及び前記第１側路（３３；３４）の並列接続
に対して直列に接続されるインダクタ（３２，８）を更に備える。
【発明の効果】
【００２８】
　この発明にかかる多相電流供給回路の第１の態様乃至第９の態様によれば、雷サージが
重畳する場合でも、コンデンサの容量を著しく小さくしてコンデンサレスインバータ制御
を行うことができる。
【００２９】
　特に第３の態様及び第２の態様においてはダイオードによって、通常動作時における電
力消費を低減することができる。
【００３２】
　この発明にかかる多相電流供給回路の第１の態様乃至第４の態様のいずれか一つに記載
の多相電流供給回路と、前記多相の交流電流（ｉu，ｉv，ｉw）が供給されるモータ（５
）とを備えた駆動装置を得ることができる。
【００３３】
　上記の駆動装置を備え、これによって駆動される圧縮機を得ることもできる。
【００３４】
　上記の圧縮機を備え、これによって圧縮される冷媒を採用して冷房もしくは暖房を行う
空気調和機を得ることもできる。
【発明を実施するための最良の形態】
【００３５】
　第１の実施の形態．
　図１は本発明の第１の実施の形態にかかる駆動装置を示す回路図である。当該駆動装置
は駆動部たるモータ５と、これに多相電流を供給する多相電流供給回路を備えている。
【００３６】
　多相電流供給回路はダイオードブリッジ２、介在回路３、インバータ４、制御回路６及
び避雷器７を備えている。ダイオードブリッジ２には避雷器７を介して、単相交流の電源
系統１が接続され、単相交流電圧Ｖｉｎが全波整流される。但し上述のように電源系統１
には寄生インダクタンスが存在するので、交流電源１３に対して直列に接続されたインダ
クタ１２で寄生インダクタンスを表示している。ここで寄生インダクタンスの値Ｌ０とし
て２３０μＨを採用した。
【００３７】
　ダイオードブリッジ２は全波整流を行う機能を有し、交流電圧Ｖｉｎを全波整流して介
在回路３に入力する。介在回路３は、コンデンサ３１及びインダクタ３２を有しており、
チョークインプット型のローパスフィルタで構成されている。具体的にはインダクタ３２
の一端とコンデンサ３１の一端とが接続され、インダクタ３２の他端とコンデンサ３１の
一端との間にダイオードブリッジ２の出力を受け、コンデンサ３１の両端電圧たる整流電
圧ｖｄｃをインバータ４に出力する。
【００３８】
　コンデンサ３１の容量値Ｃは、整流電圧ｖｄｃが交流電圧Ｖｉｎの周波数の２倍の周波
数で大きく脈動し、整流電圧ｖｄｃの最大値が最小値の２倍以上となるように設定される
。例えば容量値Ｃは２０μＦに、インダクタ３２のインダクタンスＬを３００μＨに、そ
れぞれ設定する。これらの値は平滑回路３０１，３０２（それぞれ図１５及び図１６参照
）において採用されていた容量値（例えば９００μＦ）やインダクタンス（例えば６ｍＨ
）と比較して非常に小さい。
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【００３９】
　インバータ４は三相の電流ｉｕ，ｉｖ，ｉｗをモータ５に供給する。電流ｉｕ，ｉｖ，
ｉｗはそれぞれＵ相、Ｖ相、Ｗ相に対応する。インバータ４は、いずれもコンデンサ３１
の一端に接続されるコレクタを有する３個のトランジスタ（アッパーアーム側トランジス
タ）と、いずれもコンデンサ３１の他端に接続されるエミッタを有する３個のトランジス
タ（ローワーアーム側トランジスタ）とを備えている。アッパーアーム側トランジスタの
それぞれは、ローワーアーム側トランジスタのそれぞれと相毎に対をなす。対を形成する
アッパーアーム側トランジスタのエミッタと、ローワーアーム側トランジスタのコレクタ
とは共通に接続され、その接続点から電流ｉｕ，ｉｖ，ｉｗが出力される。アッパーアー
ム側トランジスタ及びローワーアーム側トランジスタのそれぞれは、制御回路６からのス
イッチング信号Ｔｕ、Ｔｖ、Ｔｗに基づいてオン／オフのスイッチングが制御される。ス
イッチング信号Ｔｕ、Ｔｖ、ＴｗはそれぞれＵ相、Ｖ相、Ｗ相に対応する。
【００４０】
　なお、モータ５からの回生電流を流すため、アッパーアーム側トランジスタ及びローワ
ーアーム側トランジスタのそれぞれに対して、エミッタに接続されたアノードと、コレク
タに接続されたカソードとを有するフリーホイールダイオードが設けられている。
【００４１】
　制御回路６には交流電圧Ｖｉｎの位相θ１と、コンデンサ３１の両端に発生する整流電
圧ｖｄｃと、電流ｉｕ，ｉｖ，ｉｗ及びモータ５の回転子の回転位置角（機械角）θｍが
与えられる。これらの諸量は周知の技術を用いて検出することができる。制御回路６には
モータ５の回転角速度（機械角の角速度）の指令値ωｍ

＊、電流位相指令β＊も入力する
。そしてこれらに基づいて、制御回路６はスイッチング信号Ｔｕ，Ｔｖ，Ｔｗを生成する
。
【００４２】
　図２は制御回路６の詳細な構成を示すブロック図である。制御回路６は、位置・速度演
算部６１、ｄ－ｑ座標変換部６２、速度制御演算部６３、指令電流演算部６４、電流制御
演算部６５、ＰＷＭ（Pulse Wide Modulation）演算部６６、ＰＷＭタイマ部６７を備え
ており、それぞれ下記の計算を実行する機能を有している。
【００４３】
　位置・速度演算部６１はモータ５の回転子の機械角θｍに基づいて、モータ５の回転子
の回転角（電気角θｅ）と回転角速度（電気角の角速度ωｅ及び機械角の角速度ωｍ）を
求めて出力する。ｄ－ｑ座標変換部６２は電流ｉｕ，ｉｖ，ｉｗとモータ５の電気角θｅ

とから、式（１）に基づいていわゆるｄ軸電流ｉｄ及びｑ軸電流ｉｑを求める。モータ５
内部に確立した主磁束方向に磁束を作る電流成分たる磁束電流がいわゆるｄ軸電流であり
、これに対して位相的に９０度進んでトルクを直接制御するトルク電流がいわゆるｑ軸電
流である。
【００４４】
【数１】

【００４５】
　速度制御演算部６３は、モータ５の機械角の角速度の指令値ωｍ

＊と機械角の角速度ω

ｍとに基づいて比例・積分演算（ＰＩ演算）を行ってモータ電流指令ｉｍ
＊を出力する。

更に指令電流演算部６４はモータ電流指令ｉｍ
＊と、電流位相指令β＊と、位相角θ１と

を入力し、式（２）に基づいてｄ軸電流指令ｉｄ
＊及びｑ軸電流ｉｑ

＊を出力する。これ
らは交流電圧Ｖｉｎの２倍の周波数のリップルで大きく変動する。
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【００４６】
【数２】

【００４７】
　電流制御演算部６５は、ｄ軸電流ｉｄ及びｑ軸電流ｉｑ並びにｄ軸電流指令ｉｄ

＊及び
ｑ軸電流ｉｑ

＊並びに電気角の角速度ωｅを入力し、式（３）に基づいてｄ軸電圧指令ｖ

ｄ
＊及びｑ軸電圧指令ｖｑ

＊を出力する。但し、式（３）においてＫｄ，Ｋｑはそれぞれ
ｄ軸及びｑ軸の比例ゲインであり、Ｌｄ，Ｌｑはそれぞれｄ軸及びｑ軸のモータインダク
タンスであり、φａはモータ逆起電圧定数である。
【００４８】
【数３】

【００４９】
　ＰＷＭ演算部６６には、回転子の回転角（電気角）θｅ並びにｄ軸電圧指令ｖｄ

＊及び
ｑ軸電圧指令ｖｑ

＊を入力し、式（４）に基づいて各相電圧指令ｖｕ
＊，ｖｖ

＊，ｖｗ
＊

を生成する。
【００５０】

【数４】

【００５１】
　更に、ＰＷＭ演算部６６は整流電圧ｖｄｃも入力し、これと各相電圧指令ｖｕ

＊，ｖｖ
＊，ｖｗ

＊とを用いて、式（５）に基づいて、各相のアッパーアーム側トランジスタのオ
ン時間τｊ（ｊ＝ｕ，ｖ，ｗ）を求める。但し式（５）において、キャリア周期Ｔｃを導
入している。またオン時間τｊがＴｃを越える場合にはその値を強制的にＴｃにし、オン
時間τｊが０未満となる場合にはその値を強制的に０にする。
【００５２】
【数５】

【００５３】
　ＰＷＭタイマ部６７はオン時間τｕ，τｖ，τｗをキャリア周期Ｔｃ毎に記憶し、記憶
された時間に応答して各相トランジスタをオン・オフするスイッチング信号Ｔｕ，Ｔｖ，
Ｔｗをインバータ４に与える。
【００５４】
　図３は、避雷器７として採用できる構成を、電源系統１及びダイオードブリッジ２と共
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に示す回路図である。図３ではダイオードブリッジ２の一対の入力線は、避雷器７ａが有
する保護素子７０によって相互に接続されている。保護素子７０としてはバリスタを採用
できる。
【００５５】
　図４は図１に示された多相電流供給回路における、交流電圧Ｖｉｎの波形１０１及び整
流電圧ｖｄｃの波形１０２を示すグラフである。図１８に示したシミュレーションと同様
に、交流電源１３が周波数５０Ｈｚ、実効値２７０Ｖの正弦波状電圧を発生し、そのピー
ク時近傍で幅５０μｓの数千Ｖの雷サージが発生し、避雷器７により交流電圧Ｖｉｎは８
００Ｖにクランプされた場合についてシミュレーションされている。
【００５６】
　整流電圧ｖｄｃの波形１０２は、雷サージが重畳した後でも６００Ｖには達していない
。ダイオードブリッジ２からコンデンサ３１へと流れる充電電流ｉｃはインダクタ３２を
経由するため、充電電流ｉｃの変化が急峻となることはインダクタ３２によって妨げられ
るためと考えられる。
【００５７】
　さて、インダクタ３２のインダクタンスＬの望ましい値は下記のように見積もられる。
但し、インバータ４の動作待機中もしくは、インバータ４は動作状態だが各線間電圧０を
出力中（上アームトランジスタの３つ全てオン、あるいは下アームトランジスタの３つ全
てオン、のいずれか一方の状態）に雷サージが印加された場合は、コンデンサ３１からイ
ンバータ４に電流が流れない。よってインバータ４が動作している場合と比較して、これ
らの状態で前記インダクタンスＬの望ましい値を見積もることは、より安全側に立った見
積もりとなる。よって下記ではインバータ４には電流が流れない場合を想定している。
【００５８】
　インダクタ３２のインダクタンスＬとインダクタ１２のインダクタンスＬ０との和をＬ

Ｓとし、電源電圧をＶ２とすれば、上述の想定に基づき、コンデンサ３１へと流れる充電
電流ｉｃがインダクタ１２及びインダクタ３２を流れるので、式（６）の関係が成立する
。但し最終式は電荷量ｑ（電流の時間積分）を導入している。また電源電圧Ｖ２はダイオ
ードブリッジ２によって整流され、その絶対値がコンデンサ３１に印加される。
【００５９】
【数６】

【００６０】
　雷サージが発生する前に電源電圧Ｖ２の最大値ＶＭが既にコンデンサ３１に印加されて
いるので、充電電流ｉｃは流れず、コンデンサ３１の電圧はＶＭとなっている。
【００６１】
　クランプされた後の雷サージの電圧をＶＳとすれば、式（６）でＶ２＝ＶＳとおいてし
かもｉｃ＝０及びｑ＝Ｃ・ＶＭを初期値に採用して、解を求めれば、雷サージの終了の直
後（雷サージ発生のΔＴ後）でのコンデンサ３１の電圧Ｖｄｃ＝ＶＤ及び充電電流ｉｃ＝
ｉｃｃはそれぞれ式（７）（８）となる。
【００６２】
【数７】
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【００６３】
【数８】

【００６４】
　雷サージのパルス幅ΔＴは、交流電圧Ｖｉｎの周期と比較して非常に短いと想定される
。よって雷サージ発生の前後で電源電圧Ｖ２は、波形１０１に示されるように（サージを
考慮しない）最大値ＶＭを採っていると近似することができる。式（６）においてＶ２＝
ＶＭとおき、そしてｉｃ＝ｉｃｃ，ｑ＝Ｃ・ＶＤを初期値として再び解く。インダクタの
効果で充電電流ｉｃが流れている間はコンデンサ３１の電圧は上昇を続けるため、充電電
流ｉｃがゼロとなった時点でコンデンサ３１の電圧Ｖｄｃは最大となる。その最大値ＶＮ

は式（９）で表される。
【００６５】

【数９】

【００６６】
　この最大値ＶＮがインバータ４の耐圧以下であれば雷サージに起因する破壊から保護す
ることができる。
【００６７】
　式（９）に式（７）（８）を用いれば、インダクタンスＬＳは式（１０）で求められる
。
【００６８】
【数１０】

【００６９】
　今、具体的な数値を考慮すると、Ｃ＝２０μＦ、ＶＳ＝８００Ｖ，ＶＮ＝６００Ｖ，Ｖ

Ｍ＝２０．５・２７０Ｖ，ΔＴ＝５０μｓを用いれば、式（９）からインダクタンスＬＳ

は約４５０μＨと求まる。式（１０）から、インダクタンスＬＳが大きいほどＶＮは小さ
くなるので、インダクタンスＬＳが約４５０μＨ以上であればインバータ４を雷サージに
起因する破壊から保護することができる。
【００７０】
　なお、式（１０）を変形してＬＣ共振周波数を求めることができる。ＶＳ＝８００Ｖ，
ＶＮ＝６００Ｖ，ＶＭ＝２０．５・２７０Ｖ，ΔＴ＝５０μｓを採用して、共振周波数は
１６８１Ｈｚとなり、電源周波数が５０Ｈｚの場合であれば電源周波数の３４次、電源周
波数が６０Ｈｚの場合であれば電源周波数の２８次となる。換言すれば、これらの次数よ
り低くなるようにＬＳを選べば、雷サージに起因する破壊から保護することができる。
【００７１】
　図４で示されたシミュレーションで用いた諸元では、インダクタ１２のインダクタンス
を２３０μＨとし、インダクタ３２のインダクタンスを３００μＨとしており、式（１０
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）で得られるインダクタンスＬＳよりも大きい。なお、図４はインバータ４は動作状態だ
が各線間電圧０を出力中（上アームトランジスタの３つ全てオン、あるいは下アームトラ
ンジスタの３つ全てオン、のいずれか一方の状態）に雷サージが印加された場合のシミュ
レーション結果を示している。そして、図８、図９、図１１、図１９も同様の場合のシミ
ュレーション結果である。
【００７２】
　このように電源系統１から見てコンデンサ３１に対して直列にインダクタが接続されれ
ば、上記の効果を得ることができる。図５は本発明の第１の実施の形態の第１の変形にか
かる駆動装置を示す回路図である。介在回路３として採用可能な介在回路３ａａはコンデ
ンサ３１及び二つのインダクタ３２ａ，３２ｂを有している。インダクタ３２ａ，３２ｂ
はコンデンサ３１に対して、相互に反対側に配置されつつ電源系統１から見て直列に接続
されている。
【００７３】
　図６は本発明の第１の実施の形態の第２の変形にかかる駆動装置を示す回路図である。
介在回路３はコンデンサ３１を有しているが、インダクタ３２を有してはいない。インダ
クタ３２の代わりに、避雷器７とダイオードブリッジ２との間にインダクタ８が介挿され
ている。インダクタ８はコンデンサ３１に対して直列に接続される。
【００７４】
　コンデンサ３１へと流れる充電電流ｉｃは、第１の変形においてはインダクタ３２ａ，
３２ｂを、第２の変形においてはインダクタ８を、それぞれ経由するため、充電電流ｉｃ

の変化が急峻となることはインダクタ８によって妨げられると考えられる。よってこれら
の変形においても整流電圧ｖｄｃの上昇を抑制することができる。
【００７５】
　もちろんダイオードブリッジ２と避雷器７との間にインダクタ８を、介在回路３ａにお
いてインダクタ３２（あるいは介在回路３ａａにおいてインダクタ３２ａ，３２ｂ）を、
それぞれ設けてもよい。これらの２つのインダクタ８，３２（あるいは３つのインダクタ
８，３２ａ，３２ｂ）も共に、コンデンサ３１に対して直列に接続されるからである。
【００７６】
　これらのようにインダクタを分割して設けても、これらと系統インダクタンスＬ０との
和が式（１０）で得られるインダクタンスＬＳ以上であることがのぞましい。
【００７７】
　以上のように雷サージが重畳する場合でも、コンデンサ３１の容量値Ｃを著しく小さく
してコンデンサレスインバータ制御を行うことが可能となる。しかもインダクタ３２のサ
イズは平滑回路３０１，３０２で採用されるインダクタＬＬよりも小さくでき、介在回路
の小型化を著しく阻害することもない。
【００７８】
　第２の実施の形態．
　第１の実施の形態ではコンデンサ３１に対して直列にインダクタを接続することで、ダ
イオードブリッジ２から介在回路３へと充電電流ｉｃの急峻な変化を抑制した。しかしコ
ンデンサ３１に対して並列に側路を設け、過剰な電流を当該側路へと逃がしてもよい。
【００７９】
　図７は、かかる側路３３を有する介在回路３ｂの構成を示す回路図である。本実施の形
態においても、図１に示された構成が採用されるが、介在回路３ａは図７に示される介在
回路３ｂに置換される。
【００８０】
　介在回路３ｂは、コンデンサ３１を有しており、その両端にダイオードブリッジ２の出
力を受け、コンデンサ３１の両端に生じた整流電圧ｖｄｃをインバータ４に出力する。介
在回路３ｂは更に、コンデンサ３１に対して並列に接続された側路３３を有する。
【００８１】
　側路３３においては、ダイオードＤＳ、抵抗ＲＳ及びコンデンサＣＳが直列に接続され
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ており、ダイオードＤＳのアノードからカソードに向かう方向は、コンデンサ３１の高電
位側から低電位側に向かう方向と一致する。図７ではダイオードＤＳのアノードがコンデ
ンサ３１の高電位側の一端に、ダイオードＤＳのカソードが抵抗ＲＳの一端に、抵抗ＲＳ

の他端がコンデンサＣＳの一端に、コンデンサＣＳの他端がコンデンサ３１の低電位側の
一端に、それぞれ接続されている場合が例示されている。なお、直列回路を構成するダイ
オードＤＳ、抵抗ＲＳ、コンデンサＣＳの順序は入れ替えてもよい。
【００８２】
　図８は交流電圧Ｖｉｎの波形１０１、コンデンサＣＳの両端電圧の波形１０３、整流電
圧ｖｄｃの波形１０４を示すグラフである。側路３３を設けた以外のシミュレーション条
件は、図１８に示されたグラフを得たシミュレーションと同一の条件とした。側路３３の
諸元は、抵抗ＲＳの抵抗値を１０Ω、コンデンサＣＳの容量値を１００μＦとした。この
ような側路３３は、図１９に示されたグラフを得たシミュレーションで採用された容量値
９００μＦを有するコンデンサ３１と比較しても、その寸法を小さくすることができる。
【００８３】
　さて、雷サージが発生する直前までは、整流電圧ｖｄｃの波形１０４は、ほぼ交流電圧
Ｖｉｎの波形１０１と一致している。一方、コンデンサＣＳの両端電圧の波形１０３はそ
れまでの動作により、交流電圧Ｖｉｎの波高値（２０．５×２７０Ｖ）に充電されている
。しかし雷サージが発生し、交流電圧Ｖｉｎが８００Ｖへと向けて急激に上昇すると、ダ
イオードＤＳを介してコンデンサ３１のみならずコンデンサＣＳも充電される。但しコン
デンサＣＳを充電する電流は、抵抗ＲＳを介して流れる。よって波形１０４に示される整
流電圧ｖｄｃの上昇は、波形１０３に示されるコンデンサＣＳの両端電圧の上昇よりも急
峻ではある。但しコンデンサＣＳに流れる充電電流だけ、介在回路３（図１５）における
充電電流ｉｃよりも、本実施の形態における充電電流ｉｃは小さくできる。よって整流電
圧ｖｄｃも６００Ｖに達することがない。
【００８４】
　その後、インバータ４へ電流が流れることにより、整流電圧ｖｄｃは一旦コンデンサＣ

Ｓの両端電圧にほぼ一致するものの、再び交流電圧Ｖｉｎと一致して低下する。更にその
後、整流電圧ｖｄｃは交流電圧Ｖｉｎほどには低下せず、ほぼ一定の最小値を採る。コン
デンサレスインバータは、運転時に整流電圧ｖｄｃの（サージを考慮しない）最大値が、
最小値の２倍以上となるように制御が行われ、その結果、高力率運転を実現する。
【００８５】
　他方、コンデンサＣＳの両端電圧は整流電圧ｖｄｃと一致した後は、その電圧を保持す
る。整流電圧ｖｄｃに基づくダイオードＤＳのアノード側の電位よりも、コンデンサＣＳ

の両端電圧に基づくダイオードＤＳのカソード側の電位の方が高いからである。
【００８６】
　上記動作に鑑みれば、ダイオードＤＳは必須とはならない。しかしコンデンサレスイン
バータ制御では、上述のように整流電圧ｖｄｃが大きく脈動する。従って側路３３がダイ
オードＤＳを備えていなければコンデンサＣＳの両端電圧も大きく脈動する。これは通常
動作においてコンデンサＣＳの充放電を招来し、抵抗ＲＳでの損失が発生する。よって通
常動作において抵抗ＲＳでの消費電力を低減するためには、ダイオードＤＳが側路３３に
設けられることが望ましい。もちろん、第１の実施の形態で示されたように、インダクタ
８，３２，３２ａ，３２ｂを用いる場合にはかかる消費電力は発生せず、その点で、側路
３３にダイオードＤＳが設けられていない場合と比較して有利である。
【００８７】
　他方、抵抗ＲＳが側路３３に備えられていなければ、コンデンサＣＳへの充電は急速に
行われるので、側路３３に流れる電流量を多く採れる。その結果、整流電圧ｖｄｃの上昇
をより効果的に抑制することも可能である。図９は本発明の第２の実施の形態の第１の変
形として、抵抗ＲＳを除去し、側路３３をコンデンサＣＳ及びダイオードＤＳのみで構成
した場合の動作を示すグラフである。コンデンサＣＳの両端電圧を波形１０７で、整流電
圧ｖｄｃを波形１０８で、それぞれ示している。
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【００８８】
　第１の変形では、抵抗ＲＳを設ける場合と比較して、コンデンサＣＳの両端電圧が高く
なる。また電源投入時の過渡現象によるコンデンサＣＳの両端電圧、ひいては整流電圧ｖ

ｄｃの異常上昇を抑える効果がある抵抗ＲＳが側路３３に備えられていることが望ましい
。
【００８９】
　なお、シミュレーションでは考慮されなかったが、コンデンサＣＳには内部損失が発生
する。よってダイオードＤＳを接続した場合、雷サージ印加後に上昇したコンデンサＣＳ

の両端電圧は、コンデンサＣＳの内部損失により所定の時定数で低下し、やがて整流電圧
ｖｄｃの（サージを考慮しない）最大値に一致する。この時定数を小さくしたい場合には
放電抵抗などをコンデンサＣＳの両端に接続すればよい。
【００９０】
　以上のように、雷サージが発生した際にはコンデンサ３１は、その容量値を見かけ上増
大し、通常動作時には本来の容量値Ｃで機能する。よって、雷サージが重畳する場合でも
、コンデンサ３１の容量値Ｃを著しく小さくしてコンデンサレスインバータ制御を行うこ
とが可能である。しかもコンデンサＣＳの容量は、従来の図１５や図１６の構成で採用さ
れるコンデンサＣＣの容量（例えば９００μＦ）に比較して小さくてもよい。コンデンサ
ＣＳはコンデンサ３１の充電電流を分岐して、電圧上昇を抑える動作を行うことに鑑みれ
ば、コンデンサＣＳの容量はコンデンサ３１のそれ以上ではあるもののコンデンサＣＣの
それよりは小さく、具体的には例えば１００μＦ程度に小さくできる。よってコンデンサ
ＣＳが、介在回路の小型化を著しく阻害することはない。
【００９１】
　図１０は本発明の第２の実施の形態の変形にかかる駆動装置を示す回路図である。介在
回路３ｃは介在回路３ｂに対して、インダクタ３２を更に備えた構成を有している。具体
的には、インダクタ３２が、コンデンサ３１と側路３３との並列接続に対して、直列に接
続されている。介在回路３ｃを図１に示された介在回路３として採用することにより、第
１の実施の形態で示されたインダクタ３２の機能と、第２の実施の形態で示された側路３
３の機能とが併せて機能する。従って雷サージが発生した際の整流電圧ｖｄｃの電圧上昇
を更に効果的に抑制することができる。
【００９２】
　図１１は、介在回路３ｃを採用した場合の、交流電圧Ｖｉｎの波形１０１、コンデンサ
ＣＳの両端電圧の波形１０５、整流電圧ｖｄｃの波形１０６を示すグラフである。インダ
クタ３２のインダクタンスＬや、側路３３の諸元は、既に示した値を採用した。インダク
タ３２のみを採用した波形１０２（図４）や側路３３のみを採用した波形１０４（図８）
と比較して、雷サージ発生時の整流電圧ｖｄｃの波高値が小さいことが判る。
【００９３】
　もちろん第１の実施の形態で説明されたようにダイオードブリッジ２と避雷器７との間
にインダクタ８を更に設けてもよい。あるいは介在回路３ｃに代えて介在回路３ｂを採用
しつつ、ダイオードブリッジ２と避雷器７との間にインダクタ８を設けてもよい。
【００９４】
　第３の実施の形態．
　図１２及び図１３は、いずれも本発明の第３の実施の形態にかかる多相電流供給回路の
一部を示す回路図である。ここではダイオードブリッジ２、インバータ４、避雷器７を省
略しているが、図１と同様に構成されている。そして本実施の形態においては図１の介在
回路３に置換して、介在回路３ｄ（図１２参照）あるいは介在回路３ｅ（図１３参照）を
採用している。
【００９５】
　介在回路３ｄは、第１の実施の形態において図１を用いて説明された介在回路３ａにお
いて、介在回路３ｅは第２の実施の形態において図７を用いて説明された介在回路３ｂに
おいて、それぞれ側路３４をコンデンサ３１に対して並列に接続して追加した構成となっ
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ている。側路３４は、スイッチング素子たるトランジスタＱと抵抗ＲＢとの直列接続を有
している。
【００９６】
　制御回路６は整流電圧ｖｄｃに基づいて、トランジスタＱのベースにバイアス電圧ＣＮ
Ｑを供給する。整流電圧ｖｄｃが第１所定値を越えるとトランジスタＱがオンし、整流電
圧ｖｄｃが第２所定値（これは第１所定値よりも小さい）を下回るとトランジスタＱがオ
フする。
【００９７】
　このように整流電圧ｖｄｃが第１所定値を越えて上昇するとコンデンサ３１に対して抵
抗ＲＢが並列接続されるので、コンデンサ３１への充電速度を下げ、整流電圧ｖｄｃの上
昇を抑制することができる。また第２所定値を下回るとコンデンサ３１への並列接続は解
消され、通常動作におけるコンデンサレスインバータの動作を損なうことがない。
【００９８】
　もちろん側路３４を、第１の実施の形態の変形として図６で示された介在回路３におい
てコンデンサ３１に対して並列に接続して追加してもよい。あるいは側路３４を、第２の
実施の形態及びその第２の変形として図７及び図１０で示された介在回路３ｂ，３ｃにお
いてコンデンサ３１に対して並列に接続して追加してもよい。もちろん、これらの場合に
おいて抵抗ＲＳ、ダイオードＤＳを設けない（短絡除去）変形も可能である。
【００９９】
　あるいは更に、図１２に示された介在回路３ｄにおいてインダクタ３２を設けずに（短
絡除去）側路３４で整流電圧ｖｄｃをクランプしてもよい。
【０１００】
　高速に変化する雷サージに対して側路３４を有効に動作させるために、トランジスタＱ
には高速動作が要求される。そしてまたこれに見合ったドライブ回路や雷サージ検出回路
が必要である。当該ドライブ回路や雷サージ検出回路の動作用電源は、インバータ４の動
作待機中であってすら、確保する必要がある。したがって構成の煩雑さの観点からすれば
、側路３３を採用する方が有利である。
【０１０１】
　応用．
　本発明にかかる多相電流供給回路、多相の交流電流ｉｕ，ｉｖ，ｉｗが供給されるモー
タ５とを備えた駆動装置は、例えば圧縮機を駆動することができる。かかる圧縮機は、例
えば空気調和機に備えられる。空気調和器は冷房もしくは暖房を行うために冷媒を採用し
、当該冷媒は当該圧縮機によって圧縮される。
【図面の簡単な説明】
【０１０２】
【図１】本発明の第１の実施の形態にかかる駆動装置を示す回路図である。
【図２】制御回路６の詳細な構成を示すブロック図である。
【図３】避雷器７の構成を、電源系統１及びダイオードブリッジ２と共に示す回路図であ
る。
【図４】本発明の第１の実施の形態における動作を示すグラフである。
【図５】本発明の第１の実施の形態の第１の変形にかかる駆動装置を示す回路図である。
【図６】本発明の第１の実施の形態の第２の変形にかかる駆動装置を示す回路図である。
【図７】本発明の第２の実施の形態において採用される介在回路３ｂの構成を示す回路図
である。
【図８】本発明の第２の実施の形態における動作を示すグラフである。
【図９】本発明の第２の実施の形態の第１の変形における動作を示すグラフである。
【図１０】本発明の第２の実施の形態の第２の変形にかかる駆動装置を示す回路図である
。
【図１１】本発明の第２の実施の形態の第２の変形における動作を示すグラフである。
【図１２】本発明の第３の実施の形態にかかる多相電流供給回路の一部を示す回路図であ
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【図１３】本発明の第３の実施の形態にかかる多相電流供給回路の一部を示す回路図であ
る。
【図１４】従来の多相電流供給回路の構成を例示する回路図である。
【図１５】従来の平滑回路の構成を例示する回路図である。
【図１６】従来の平滑回路の構成を例示する回路図である。
【図１７】避雷器７が設けられた多相電流供給回路の構成を例示する回路図である。
【図１８】避雷器７が設けられた多相電流供給回路の動作を示すグラフである。
【図１９】避雷器７が設けられた多相電流供給回路の動作を示すグラフである。
【符号の説明】
【０１０３】
　１３　電源
　２　ダイオードブリッジ
　４　インバータ
　７　避雷器
　３１　コンデンサ
　３２　インダクタ
　３３，３４　側路
　ｉｕ，ｉｖ，ｉｗ　交流電流
　Ｑ　トランジスタ
　ＲＢ　抵抗
　Ｔｕ，Ｔｖ，Ｔｗ　スイッチング信号
　Ｖｉｎ　交流電圧
　ｖｄｃ　整流電圧

【図１】 【図２】

【図３】
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【図６】 【図７】
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【図８】 【図９】

【図１０】 【図１１】
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【図１２】

【図１３】

【図１４】

【図１５】

【図１６】

【図１７】



(19) JP 4760000 B2 2011.8.31
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