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主要記号 

 

Lse 直列共振フィルタにおけるリアクトルのインダクタンス値 

Cse 直列共振フィルタにおけるコンデンサのキャパシタンス値 

Rse 直列共振フィルタにおける抵抗の抵抗値 

L1 コンバータと直列共振フィルタ間に挿入されるリアクトルのインダクタンス値 

Lp 二重直列共振フィルタにおけるリアクトルのインダクタンス値 

Cp 二重直列共振フィルタにおけるコンデンサのキャパシタンス値 

I1 片側のレールに流れる電流 

I2 他方側のレールに流れる電流 

a ループコイル辺長（レールと垂直側） 

b ループコイル辺長（レールと並行側） 

d1 レールからループコイルまでの距離 

d2 他方側のレールからループコイルまでの距離 

μ0 真空の透磁率 

N ループコイルのターン数 

F ループアンテナのアンテナファクタ 

H 磁界 

x ループアンテナおよびスペクトラムアナライザによる電力測定値 

y xの電力換算値 

z yの電圧換算値 

v zの dBμV 単位換算値 

Pm 極対数 

M 相互インダクタンス 

Rs 1次抵抗 

Rr 2次抵抗 

Lr 2次インダクタンス 

Tr 2次時定数 

φdr d軸磁束 

ids d軸電流 

iqs q軸電流 

ωrm モータ角速度 

p  モータ瞬時パワー 

Cf1 フィルタコンデンサ Cfのキャパシタンス値 

Lf1 フィルタリアクトル Lfのインダクタンス値 
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Rf1 Lfに存在する直列抵抗成分 

uC  フィルタコンデンサ Cfの蓄積エネルギー 

uL フィルタリアクトル Lfの蓄積エネルギー 

vcf フィルタコンデンサ Cfの電圧 

vdc vcfの直流成分 

vac vcfの交流成分 

uCac uCの交流成分 

iq
* q軸電流指令 

ℓs 1次漏れインダクタンス 

ℓr 2次漏れインダクタンス  

ωc1 ハイパスフィルタ遮断角周波数 

ωc2 ローパスフィルタ遮断角周波数 

df1 ハイパスフィルタダンピングファクタ 

df2 ローパスフィルタダンピングファクタ 

Kac エネルギー補償アクティブ制御ゲイン 

in ノーマルモード電流 

ic コモンモード電流  

vnoise 伝導ノイズ  

Cy 浮遊容量 

vCy Cyに現れる高周波電圧 

icom 電圧－電流変換回路から出力する電流 

icom
* 電圧－電流変換回路から出力する電流指令信号（回路上では電圧値として処理） 

Cin  注入点フィルタにおけるコンデンサ 

Rin  注入点フィルタにおける抵抗 

v11 ハイパスフィルタ（HPF）出力信号 

v22 系統電源電圧 

v33 Rin の両端電圧 

icy Cy に流れる電流 

C’ Cinと Cyの直列容量 

Rfil エミッタフォロワ出力フィードバック抵抗 

Cfil エミッタフォロワ出力フィードバックコンデンサ 

Lline icom注入経路の浮遊インダクタンス+コンデンサ Cinのリード線インダクタンス 

idis インバータにより発生するノイズ電流 

C1 ハイパスフィルタ部コンデンサ 

R1 ハイパスフィルタ部抵抗 

R22 ハイパスフィルタ部抵抗 



v 

 

vANF アクティブノイズフィルタの出力電圧 

Cm モータ浮遊容量  
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第１章 緒論 

 

近年の電力用半導体素子のさらなる高速化に伴い，スイッチング周波数の高周波化が進

み，インバータが発生する EMI(Electro-magnetic Interference)ノイズは大きな問題となってい

る。EMI ノイズは電線を伝わる伝導ノイズや空中を伝わる放射ノイズに代表され，これら

の発生量に対して国際的な法規制が発効されている(1)-(3)。 

同じく鉄道車両においても，電気車用駆動システムとして VVVF インバータ搭載機器が

一般的となり，インバータが発生する電磁ノイズによる障害がないよう設計が求められて

いる(4)-(8)。例として，電気車駆動のための負荷電流に重畳し，架線と軌道に伝導して流れる

帰線電流ノイズが所定のレベルを超えると，軌道信号回路の軌道リレーなどに影響を及ぼ

すことが指摘されている(4)(9)。さて，ノイズとして問題となる周波数や許容レベルは信号回

路により多様であり，電気車が発生する帰線電流ノイズに対して評価上注意を要する信号

が複数存在する(7)(10)(11)。これまでの報告においても，例えば国内において実施されている代

表的な車両での誘導障害対策とその課題が示されている(7)。鉄道車両の誘導障害試験におい

て，誤動作が頻発する許容値の厳しい信号機器を周波数帯別に列挙し，その主な車両側のノ

イズ発生要因，ならびにノイズ抑制対策による車両性能や車体側への影響が示されている

(7)。 

さて，鉄道車両において，高周波のノイズを低減する場合には，パッシブフィルタによる

対策が有効な手段となる。高周波を扱う信号回路の例として，一部の在来交流線に設置され

ている速度照査用の ATS(Automatic Train Stop)ループ（105 kHz）があり，ループコイルの誘

起電圧が 11 mV を超えないレベルであることが評価される。すなわち電気車が発生する当

該周波数のノイズが評価対象となる。また交流線であることから，電気車では主変圧器を介

して 1 次側の高電圧を 2 次側に降圧してコンバータ回路が接続されるため，コンバータ及

びインバータが発生するノイズ電流は主変圧器を介してレールに流出し帰線電流ノイズと

なる。一方，主変圧器は巻線間浮遊容量の影響により高周波において複雑なインピーダンス

特性をもつ(12)。主変圧器のインピーダンス特性の例として，100 kHz 帯にも共振点が存在し，

当該共振点が 105 kHz に一致する場合には大きな共振電流が発生し，その結果，帰線電流ノ

イズを増長するという課題がある。 

さらに，他の障害の例として AM ラジオノイズがあり(13)(14)，当該ノイズの低減は，車内

における乗客の AM ラジオ聴講を良好にするという旅客サービスの一環としても重要視さ

れる。従来の報告では，直流電気車両が発生する 500 Hz 以下の帰線電流を対象とし，その

スペクトル形状と波高値を評価している(15)。また別の報告では，新幹線における ATC 装置

に対する 2 kHz 以下の誘導障害を対象とし，その予測計算の高度化について報告されてい

る(16)。しかしながら，AM ラジオ帯域を含む 500 k～1.5 MHz に着目したノイズ対策手法，

並びにラジオノイズに起因する電流を対象とした回路シミュレーション手法に関する報告

はこれまでない。したがって，上記ノイズ対策手法ならびに回路シミュレーション手法の確
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立が課題である。 

また，数 10Hz 等比較的低周波の帰線電流ノイズの発生要因として，インバータやセンサ

が完全に理想状態と成り得ず誤差を発生する点が挙げられ(17)，このような外乱によりイン

バータ基本周波数成分のパワーリプルが発生し，フィルタコンデンサとフィルタリアクト

ルを介して帰線電流ノイズが現れる。直流架線で電力供給される電気車において帰線電流

ノイズを低減するには，一般にフィルタにより帰線電流ノイズに対する減衰を強化する方

式がとられる。しかし減衰対象とする帰線電流ノイズが 25 Hz 等の低周波軌道回路に適用

されるような帯域の場合，フィルタ定数を充分大きくする必要があり，電気車装置が大型化

するという課題がある。また帰線電流ノイズを低減するために，フィルタリアクトル電流を

検出する方式や(17)，別途設けたインバータとトランスにより高調波電圧を注入して帰線電

流ノイズを低減する方式が報告されているが(18)，いずれも付加的なセンサや機器が必要に

なるという課題がある。 

さて，鉄道車両に限らず一般論として，EMI ノイズを低減する手法としてはパッシブフ

ィルタを接続することが挙げられるが，インバータシステム全体の体積及びコストのアッ

プは避けられない。また，パッシブフィルタを構成するリアクトルとコンデンサの共振や，

リアクトルの鉄芯における磁気飽和の問題があり，多様なインバータの運転モードを考慮

した設計が求められる(19)。パッシブフィルタ以外による対策としては，能動素子を適用した

「アクティブコモンノイズキャンセラ」(20)-(32)や「アクティブ EMI フィルタ」(33)(34)が提案

されている。アクティブコモンノイズキャンセラはインバータが発生するコモンモード電

圧をトランジスタとコモンモードトランスにより除去し，モータ等の負荷を介して流れる

コモンモード電流（漏れ電流）を抑制する。しかしながらコモンモードトランスによりコモ

ンモード電圧を注入する必要があり，インバータの定格が比較的大きな機種に適用する場

合，コモンモードトランスの体積・重量が課題となる。一方，アクティブ EMI フィルタは

インバータの入力となる系統側のコモンモード電流を検出して当該電流をゼロとするよう

にトランジスタが動作する。コモンモード電流検出用のトランスも比較的小さなものでよ

いが，トランジスタは少なくともインバータの母線電圧以上の耐圧を必要とし，トランジス

タにおける損失が課題となる。さらに，欧州 EN 規格(35)が低減を要求する伝導ノイズは擬

似電源回路網（LISN）により測定されるが，ノーマルモードとコモンモードの両者のノイ

ズを同時に測定する。従来提案されている方式ではコモンモード電流のみの低減を目的と

するため，ノーマルモードによる伝導ノイズが残留し，対策が不十分となる課題がある。 

 以上に述べた課題を鑑み，本論文では，はじめに鉄道車両向け電気車に搭載されるインバ

ータ等の電力変換装置が発生する 3 つのノイズ種類，すなわち交流車両の帰線電流ノイズ，

直流車両の AM ラジオノイズ，直流車両の帰線電流ノイズを対象に，それぞれ低減手法を

提案し，具体的な設計例を提示するとともに，提案するノイズ低減手法の有効性を実証する

ことを目的とする。次に，鉄道車両に限らずファン・ポンプ駆動を例とした一般産業に用い

られるインバータなどへの適用を目指し，150 kHz 以上の伝導ノイズの低減を実現する「ア
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クティブノイズフィルタ」を提案し，その具体的な設計例を提示するとともに，ノイズ低減

手法の有効性を実証することを目的とする。 

本論文の第 2 章以降の概要は以下の通りである。なお，本論文にて対象とするノイズ周波

数範囲と各章の関係を図 1.1 に示す。 

 

 

図 1.1 本論文にて対象とするノイズ周波数範囲と各章の関係 

 

第 2 章では，105 kHz の帰線電流ノイズをパッシブフィルタで効果的に対策可能とする二

重直列共振フィルタを提案する(36)。本フィルタは主変圧器とコンバータの間に接続され，コ

ンバータが発生する 105 kHz のノイズ電流をバイパスし，主変圧器に流出しないように動

作する。またリアクトルとコンデンサからなる並列回路の作用により，バイパスしたい周波

数でのフィルタインピーダンスを下げると共に，フィルタの反共振でのダンピング特性を

併せ持ち，不要な電流流出を抑制する。本フィルタの回路構成を示し，コンバータ発生電圧

に対する伝達特性について述べる。次に試作した二重直列共振フィルタ単体を対象に伝達

特性の測定結果を示し，所望の減衰特性が得られることを示す。更にコンバータ実動作での

フィルタ減衰量を確認するために，AC 20 kV 受電の検証システムにて帰線電流ノイズを測

定し，フィルタ接続により約 5 dB の低減効果が得られることを確認する。最後に当該帰線

電流ノイズにより発生する ATS ループコイル出力電圧を無限長電流近似により求め，測定

した帰線電流ノイズが規制値に対してクリアできることを確認する。 

第 3 章では，電気車に搭載する VVVF インバータシステムを対象に，インバータが発生

する AM ラジオノイズ，及びこのノイズに起因する電流に着目し，具体的な低減対策方式

を提案する(37) (38)。はじめに VVVF インバータを冷却するフィンの接地線の接続先変更によ

る特定共振周波数の対策について提案する。次にモータ接地経路を含むコモンモード電流

を低減するために，モータ接地線の接続先変更による妨害波低減方法について提案する。こ

れらの対策による効果を VVVF インバータシステム単体で確認すると共に，車両に VVVF

10      100       1k       10k     100k     1M      10M    100M [Hz] 

第 2 章 
 

第 3 章 

第 4 章 

第 5 章 

25Hz 

105kHz 
 

500k    1.5MHz 

150k             30MHz 

帰線電流ノイズ 
 

AM ラジオノイズ 
 

帰線電流ノイズ 
 

伝導ノイズ 
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インバータを搭載し，現車にて機械式ブレーキをかけながら極低いトルクでインバータを

起動する試験，並びに走行試験により上記対策の効果を確認する。本対策においては別途新

規のコモンモードコアを用いずに既設のコモンモードコアを流用することから，簡便で効

果的な対策が実現できる。最後に AM ラジオ帯の妨害波に起因する電流を対象としたシミ

ュレーションモデルについて提案する。AM ラジオ帯を対象に VVVF インバータや周辺機

器の浮遊インピーダンス，各部品の端子間インピーダンスを反映させた回路モデルとする。

当該シミュレーションモデルを用いて上記各対策を模擬して得られた電流波形は，電流ピ

ークの共振周波数が概ね一致すること，並びにその電流ピーク値が 6 dB（実測値の半分）

の誤差範囲内で一致するなど，実測結果と同様の傾向が得られることを示す。 

第 4 章では，モータ（誘導電動機）のトルク電流と励磁電流を独立に制御するベクトル制

御においてトルク電流指令の補正を行い，モータ瞬時パワーを用いてフィルタコンデンサ

のエネルギーの交流ノイズ成分，ひいては帰線電流ノイズを低減するエネルギー補償形ア

クティブ制御を提案する(39)。はじめにフィルタコンデンサエネルギーとモータ瞬時パワー

の関係について述べる。次に本制御方式の制御構成及びゲイン設計について示し，開ループ

ボード線図による制御安定性の評価方法を示す。また実機試験により帰線電流ノイズの低

減効果を検証し，制御ゲインを 0.25 に設定した例において帰線電流ノイズの 25 Hz 成分が

約 10 dB 低減することを確認する。更に制御系の安定限界ゲインを実機検証し，開ループボ

ード線図による制御設計の有効性を述べる。 

第 5 章では，伝導ノイズの原因となるコモンモード及びノーマルモードいずれも低減可

能で，コモンモードトランスを必要とせず，トランジスタの耐圧を低減することを特長とす

るアクティブノイズフィルタを提案する(40)。始めに動作原理を述べ，具体的な回路構成と制

御設計手法を示す。次に試作回路をインバータに接続して誘導電動機を運転したときの，擬

似電源回路網（LISN）に流れ込むノーマルモード電流及びコモンモード電流の抑制効果を

示す。また，LISN で測定される伝導ノイズの抑制効果を実験により示し，1 MHz 以下の帯

域にて最大 20 dB の抑制効果が得られることを確認する。 

第 6 章では，結論として以上の章の総括を行う。 
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第２章 二重直列共振フィルタによる交流車両の高周波帰線電流ノイズ低減 

 

2.1 緒言 

 

第１章で述べたように，電気車に電力を供給するシステムにおいて，電気車駆動 のため

の負荷電流に重畳して，架線と軌道に伝導して流れる帰線電流ノイズが所定のレベルを超

えると，軌道信号回路の軌道リレーなどに影響を及ぼすことが指摘されている(4)。またノイ

ズとして問題となる周波数や許容レベルは信号回路により多様であり，電気車が発生する

帰線電流ノイズに対して評価上注意を要する信号が複数存在する(7)(10)。さらに，対象とする

帰線電流ノイズが高周波となる場合には制御で抑制することが困難となるため，パッシブ

フィルタによる対策が有効な手段となる。 

高周波を扱う信号回路の例として，一部の在来交流線に設置されている速度照査用の ATS

ループ（105 kHz）があり，ループコイルの誘起電圧が 11 mV を超えないレベルであること

が評価される。すなわち電気車が発生する当該周波数のノイズが評価対象となる。また交流

線であることから，電気車では図 2.1 のように主変圧器を介して 1 次側の高電圧を 2 次側に

降圧してコンバータ回路が接続されるため，コンバータ及びインバータが発生するノイズ

電流は主変圧器を介してレールに流出する。一方，主変圧器は巻線間浮遊容量の影響により

高周波において複雑なインピーダンス特性をもつ(12)。図 2.2 はコンバータ側から見た主変圧

器のインピーダンス特性の例であるが，100 kHz 帯にも共振点が存在し，当該共振点が 105 

kHz に一致する場合には大きな共振電流が発生するという課題がある。これを回避するため

に主変圧器のインピーダンス特性を事前に設計・管理することも考えられるが，主変圧器の

仕様の制約上，選択可能な手段は限られるのが現状である。 

 

 

図 2.1 交流車両の主回路構成 
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図 2.2 主変圧器のインピーダンス特性の例 

 

さて従来の対策例として，き電系統にフィルタ回路を接続する方式が提案されている。こ

れらフィルタはコンデンサと抵抗を直列に接続，もしくは更にリアクトルを抵抗に並列接

続する回路構成となっている(41)(42)。しかしながらその目的は，き電系統インピーダンスの

共振により発生する高調波電流の抑制であり，電気車そのものが発生する帰線電流ノイズ

の抑制を目的とするものではない。また，複数のコンバータの PWM 信号に位相差を与える

ことによる，交流架線に流れる電流の高調波低減結果が報告されているが(43)，対象周波数は 

2.7 kHz 以下であり，105 kHz などの高周波での効果については示されていない。 

そこで本章では，電気車が発生する 105 kHz の帰線電流ノイズをパッシブフィルタで効

果的に対策可能とする二重直列共振フィルタを提案する(36)。本フィルタは主変圧器とコン

バータの間に接続され，コンバータが発生する 105 kHz のノイズ電流をバイパスし，主変

圧器に流出しないように動作する。またリアクトルとコンデンサからなる並列回路の作用

により，バイパスしたい周波数でのフィルタインピーダンスを下げると共に，フィルタの反

共振点でのダンピング特性を併せ持ち，不要な電流流出を抑制する。更にコンバータとフィ

ルタ間のハーネスに存在するインダクタンス成分を利用することから，主電流が流れる経

路にフィルタ用部品が存在しないため，小型・軽量なフィルタの実現が可能となる。はじめ

に本フィルタの回路構成について述べる。次に実機試験にて本フィルタによる帰線電流ノ

イズの低減効果を検証し，本フィルタの有効性について述べる。 

なお本章では 105 kHz の帰線電流ノイズ低減を対象とするが，105 kHz よりも低域側や高

域側のノイズについても同様に適用できる。また単一の周波数を対象とするため，特定の周

波数成分の低減に好適なフィルタである。 

 

100 kHz 

振幅 

位相 
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2.2 フィルタ回路の構成と設計 

 

2.2.1 直列共振フィルタ        

 

単一の周波数に対して効果が得られる直列共振フィルタの例として図 2.3 の回路構成が

ある。Lse，Cse，Rse からなる直列共振フィルタの共振周波数を抑制したいノイズ周波数成分

（例：105 kHz）に一致させ，コンバータにより発生する当該ノイズ成分の電流が主変圧器

及び帰線に流出しないようにする。なお L1 はコンバータと直列共振フィルタ間に挿入され

るリアクトルであり，本リアクトルにて電圧降下を持たせることにより直列共振フィルタ

の効果が得られる。また図 2.3 に示すように，主変圧器側の電圧を v1，コンバータ側の電圧

を v2 と表記する。これらの表記はラプラス領域での電圧表現であるものとして，以降のラ

プラス変換された諸式展開に適用する。  

 

 

図 2.3 直列共振フィルタの回路構成 

 

コンバータから主変圧器側への電圧の伝達特性は(2.1)式で表され，図 2.4 に示すような特

性となる。これより共振周波数 f2（105 kHz）では伝達特性は低くなるが，反共振周波数 f1 

では逆に高くなる。f2 での伝達特性を下げるために抵抗 Rseを小さく選ぶと f1 での伝達特性

が上昇し，コンバータが発生する高調波成分を拡大する恐れがある。 

𝑣𝑣1 = �
Rse2+�𝜔𝜔Lse−

1
𝜔𝜔Cse

�
2

Rse2+�𝜔𝜔(Lse+L1)− 1
𝜔𝜔Cse

�
2 𝑣𝑣2       (2.1) 

ただし，ω = 2πf（f：周波数） 



8 
 

 

 

図 2.4 直列共振フィルタの伝達特性 

 

反共振周波数 f1と共振周波数 f2での，上述の伝達特性のトレードオフについては，(2.1)式

より，共振周波数では分子が最小となり，反共振周波数では分母が最小となる。また，その

ときの分子または分母の値は共に Rse となるため，抵抗 Rse の選択により共振・反共振の様

子が共に変化することがトレードオフの要因である。 

 

2.2.2 二重直列共振フィルタ    

     

提案の二重直列共振フィルタの回路構成を図 2.5 に示す。抵抗 Rse に並列に Lp と Cp から

なる直列共振回路を設け，その共振周波数も同様に抑制したいノイズ周波数成分に一致さ

せる。コンバータから主変圧器側への電圧の伝達特性は(2.2)式で表され，図 2.6 に示すよう

な特性となる。 

 

𝑣𝑣1 = �
�𝜔𝜔Lse−

1
𝜔𝜔Cse

�
2
�𝜔𝜔Lp−

1
𝜔𝜔Cp

�
2
+�Rse�𝜔𝜔Lse−

1
𝜔𝜔Cse

�+Rse�𝜔𝜔Lp−
1

𝜔𝜔Cp
��
2

�−�𝜔𝜔Lse−
1

𝜔𝜔Cse
��𝜔𝜔Lp−

1
𝜔𝜔Cp

�−𝜔𝜔L1�𝜔𝜔Lp−
1

𝜔𝜔Cp
��
2
+�Rse�𝜔𝜔Lse−

1
𝜔𝜔Cse

�+Rse�𝜔𝜔Lp−
1

𝜔𝜔Cp
�+𝜔𝜔L1Rse�

2 𝑣𝑣2  (2.2) 

  

これにより 105 kHz ではフィルタでのインピーダンスが十分に下がり，逆に反共振点で

は抵抗 Rseの効果により伝達特性の上昇が抑制される。なお反共振点では伝達特性が上昇す

るため，当該帯域において信号周波数が存在する場合は，帰線電流ノイズが規制値を満たす

ことを別途確認する必要がある。また，図 2.5 のフィルタは主変圧器とコンバータの間に接

Rse = 0.01Ω 

Rse = 0.1Ω 

Rse = 1Ω 
 
 

f 1  
 

f 2  
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続されるが，主変圧器の 2 次側から見た漏れインダクタンスを含むインピーダンスは，主変

圧器の 1 次側を短絡した状態にて 100 kHz 近傍で約 600 Ω となり，主変圧器に並列に接続

されるフィルタ回路の 105 kHz のインピーダンスに対して充分高い。従って図 2.6 のコン

バータから主変圧器側への電圧の伝達特性は損なわれず，主変圧器が接続されても 105 kHz

での帰線電流ノイズの低減効果が期待できる。 

 

  

図 2.5 二重直列共振フィルタの回路構成 

 

 
図 2.6 二重直列共振フィルタの伝達特性 

 

回路定数の選定条件は以下の通りである。対象周波数が比較的高周波の 100 kHz 帯を扱

Rse = 0.01Ω 

Rse = 0.1Ω 

Rse = 1Ω 
 
 

f 1  
 

f 2  
 



10 
 

うため，リアクトル値を μH オーダーとする。同時に共振周波数 105 kHz を確保するため

に，コンデンサを μF オーダーに選定して，フィルムコンデンサを適用する。抵抗について

は反共振での伝達特性の抵抗値による依存性を(2.2)式を元に解析により選定する。なお(2.2)

式は複雑であるため，実際にはパラメトリック解析により実現性のある回路定数を選択す

る。例えばリアクトル Lse を μH オーダーに，抵抗 Rseを数 Ω オーダーに変化させたときの

伝達特性の様子を図 2.7 に示す。コンデンサ Cse 及び Cp の値は，それぞれリアクトル Lse 及

び Lp との共振周波数が 105 kHz となるように設定する。この結果をもとに，図 2.7 にて太

線を例とする反共振点のゲインが小さいものを選択する。 

 

 

図 2.7 二重直列共振フィルタの伝達特性のパラメトリック解析 

 

2.3 二重直列共振フィルタによる実機検証 

 

2.3.1 二重直列共振フィルタ単体の特性  

 

本章にて，試作した二重直列共振フィルタは図 2.5 に示すものと同一である。なおコンバ

ータは図 2.1 に示すように 2 群あるため，各群に対応させるためフィルタ回路は 2 つ存在す

る。ここで Lse，Cse，Rse，Lp，Cp が理想的な電気特性であれば(2.2)式に従ったフィルタ回

路特性が得られるが，実際には各々の素子が高周波まで理想的となることは補償されない。

そこで，フィルタを構成する Lse，Cse，Rse，Lp，Cp の各インピーダンスを実測で確認した。 

まず，リアクトル Lse のインピーダンスを測定し，100 kHz 帯も含め高域までインダクタ

ンスとして作用することを確認した。次に，コンデンサ Cseのインピーダンスを測定し，コ
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ンデンサについても概ね理想的なインピーダンス特性が得られることを確認した。抵抗 Rse

については LR 測定値を確認し，所望の値となることを確認した。なお他のフィルタ構成部

品（Lp，Cp）についても同様の結果が得られ，全ての構成部品が所望の値となることを確認

した。 

次に試作した二重直列共振フィルタ単体での伝達特性の測定結果を図 2.8 に示す。このと

き，コンバータとフィルタ間のインピーダンス（リアクトル L1 に相当）として，実際に車

両実装するときの状態を想定した長さのハーネスを接続した。図 2.8 より 105 kHz の伝達

特性が低減されると共に，反共振点での不要な伝達が抑制されるという，図 2.6 で示したよ

うな特性が得られることを確認した。なお図 2.6 での伝達特性に対して図 2.8 の共振点 105 

kHz での特性が劣化しているが，これはフィルタを構成する各回路部品が実際には浮遊イン

ピーダンスを含むためであり，特にリアクトルにおける抵抗成分が共振点における特性を

劣化させる。従って図 2.8 のように伝達特性を実測・確認することは重要である。 

 

 
図 2.8 二重直列共振フィルタの伝達特性の実測結果 

 

2.3.2 コンバータ動作でのノイズ低減効果  

 

図 2.5 の二重直列共振フィルタをコンバータ／インバータシステムに接続したときの帰

線電流ノイズの低減効果を検証した。図 2.9 に検証システムの全体構成を示す。AC 20 kV を

主変圧器の 1 次側で受電し，2 次側の各群出力端子に二重直列共振フィルタをそれぞれ接続

するとともに，実装上決まる所定の配線を介して 3 レベルコンバータに接続される。コンバ

ータ出力にはインバータ及びモータが接続される。また，帰線電流をカレントプローブによ

り実測し，フィルタ有無での電流低減効果をスペクトラムアナライザで検証した。検証シス

テムの定格を表 2.1 に示す。 

 

105 kHz 
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図 2.9 検証システムの全体構成 

 

表 2.1 検証システムの定格値 

主変圧器の 1 次側電圧 AC 20 kV 

主変圧器の 2 次側電圧 AC 850 V 

コンバータ出力の直流電圧 DC 1,650 V 

 

図 2.10 にインバータが 1 ノッチ動作相当，すなわち車両運転台から指令するモータへの

印加トルク指令が最小単位となる運転扱いにおける帰線電流のスペクトル測定結果を，図

2.11 に 105 kHz の中心周波数に設定したゼロスパンモードによる測定結果を示す。いずれ

のケースもフィルタ接続により約 5 dB の低減効果が得られることが確認できる。また，図

2.10 より反共振点（60 kHz）による不要な成分の増長がないことも併せて確認できる。なお 

130 kHz 成分が元々高い理由は図 2.2 の主変圧器が持つ共振によるものであり，当該成分に

対してもフィルタによる減衰効果が確認できる。 
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(a)フィルタ無し 

 

 

(b)フィルタ有り 

 

図 2.10 帰線電流のスペクトル測定結果 
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(a)フィルタ無し 

 

 

(b)フィルタ有り 

 

図 2.11 帰線電流のスペクトル測定結果（105kHz ゼロスパンモード） 

 

次に，図 2.10 や図 2.11 より帰線電流の低減効果は約 5 dB 程度となっており，図 2.8 で示

したフィルタ単体での効果（約 25 dB）まで低減されない点につき考察する。提案の二重直

列共振フィルタは，コンバータが変圧器を介してき電側に発生するディファレンシャルモ

ードに対するノイズを抑制する。一方，実システムにおいてはディファレンシャルモードの

ほかにコモンモードノイズも存在する。これは主変圧器やコンバータ・インバータを収納す

る箱体の接地線を経由して箱体内に存在する浮遊コンデンサを介する経路が存在するため

ノッチ オン 

ノッチ オン 

[s] 

[s] 
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である。このため帰線電流ノイズはディファレンシャルモードとコモンモードの両モード

のノイズを含む。したがって，上記フィルタ接続による効果の相違はコモンモードノイズの

残留が原因であると類推する。なお実際の適用にあたっては帰線電流に影響を及ぼすコモ

ンモードとノーマルモードのノイズ割合の予測が困難なため，これら両モードに対する対

策，例えば二重直列共振フィルタとコモンモードリアクトルの併用などを行い，帰線電流ノ

イズの減衰効果を確認する必要がある。 

さて，図 2.10 及び図 2.11 は帰線電流の測定結果であるが，当該帰線電流が，最終的な評

価対象となる ATS ループコイル出力としての誘導障害電圧に，いかなる係数で換算される

かを考察する。図 2.12 に ATS ループコイルの設置状況を示す。レールの片側にループコイ

ルを寄せて設置し，ループコイルの出力電圧を妨害波測定器で評価する。 

 

 

 

図 2.12 ATS ループコイルの設置状況 

 

ここで，2 本のレールにそれぞれ I1 及び I2 の電流が流れるものと仮定すると，図 2.12 の

モデルに対して図 2.13 のような無限長電流近似が適用できる。電流 I1 及び I2 により発生

するコイル内の磁束は(2.3)式となる。 

 

 
図 2.13 ループコイルの無限長電流近似 
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∅ = 𝜇𝜇0𝑏𝑏
2𝜋𝜋

�𝐼𝐼1 log 𝑑𝑑1+𝑎𝑎
𝑑𝑑1

− 𝐼𝐼2 log 𝑑𝑑2+𝑎𝑎
𝑑𝑑2

�       (2.3) 

ここで I1 の任意の周波数成分 f の実効値を i1 とし，I1 = I2として電流が 2 つのレールに均

等に流れるものと仮定し，コイルのターン数を N とすると，ループコイルに発生する起電

力 v は (2.4) 式となる。 

𝑣𝑣 = 𝑁𝑁𝜇𝜇0𝑏𝑏𝑏𝑏𝑖𝑖1 �log 𝑑𝑑1+𝑎𝑎
𝑑𝑑1

− log 𝑑𝑑2+𝑎𝑎
𝑑𝑑2

�       (2.4) 

(2.4)式に図 2.12 で決まる定数を代入すると帰線電流に対するループコイル出力電圧が求

まるが，この際にレールとコイル間の距離がパラメータとなる。これはレール形状自体が理

想的な線状ではなく，レール断面に電流がどのように分布するかに依存するためである。そ

こで実際に試験用レール 2 本の間に図 2.12 の状態となるようにループコイルを設置して模

擬実験を行った。その結果，2 本のレールにそれぞれ同振幅の電流を流すときの，トータル

電流からループコイル出力電圧への換算係数として 0.65 V/A が得られた。これよりレール

とループコイル間の距離 d2 は (2.4) 式より約 10 cm と類推される。 

次に得られた帰線電流値から，ループコイル出力電圧を前述の換算係数をもとに評価す

る。図 2.10 における 105 kHz 成分の帰線電流測定結果とループコイル出力電圧をまとめる

と表 2.2 のようになる。今回の測定結果では二重直列共振フィルタ有り無しでも，ループコ

イル出力電圧は規制値（11 mV）以下となることを確認した。なおフィルタが有る場合には

帰線電流が概ね半減され，更に余裕をもって規制値がクリアできることを確認した。 

 

表 2.2 帰線電流測定結果とループコイル出力電圧計算結果 

 帰線電流 ループコイル出力電圧 

二重直列共振フィルタ無し 12 mA 7.8 mV 

二重直列共振フィルタ有り 7.0 mA 4.6 mV 

 

2.4 結言 

 

本章では，105 kHz の帰線電流ノイズをパッシブフィルタで効果的に対策可能とする二重

直列共振フィルタを提案した。本フィルタは主変圧器とコンバータの間に接続され，コンバ

ータが発生する 105 kHz のノイズ電流をバイパスし，主変圧器に流出しないように動作す

る。またリアクトルとコンデンサからなる並列回路の作用により，バイパスしたい周波数で

のフィルタインピーダンスを下げると共に，フィルタの反共振でのダンピング特性を併せ

持ち，不要な電流流出を抑制する。 

はじめに本フィルタの回路構成を示し，コンバータ発生電圧に対する伝達特性について

述べた。次に試作した二重直列共振フィルタの単体特性につき，所望の減衰特性が得られる

ことを示した。更にコンバータ実動作でのフィルタ減衰量を確認するために，AC 20 kV 受
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電の検証システムにて帰線電流ノイズを測定し，フィルタ接続により約 5 dB の低減効果が

得られることを確認した。最後に当該帰線電流ノイズにより発生する ATS ループコイル出

力電圧を無限長電流近似により求め，測定した帰線電流ノイズが規制値に対してクリアで

きることを確認した。 

提案の二重直列共振フィルタはコンバータとフィルタ間のハーネスに存在するインダク

タンス成分を利用することから，主電流が流れる経路にフィルタ部品が存在しないため，帰

線電流ノイズを効果的に低減できる小型・軽量なフィルタの実現が可能となる。 
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第３章 電気車用 VVVF インバータの AM ラジオノイズ対策およびノイズ電流シミュレー 

    ションモデル 

 

3.1 緒言 

 

第１章で述べたように，電気車用駆動システムとして VVVF インバータ搭載機器が一般

的となる一方，インバータが発生する電磁ノイズによる障害がないよう設計が求められて

いる(4)(6)(8)(44)-(46)。例として誘導障害への対策が挙げられ，レールに流れる帰線電流に含まれ

る低周波成分を定量的に予測する方法が報告されている(15)。また列車制御のための ATC

（Automatic Train Control）装置への誘導妨害を低減させる設備を設計するにあたり，誘導妨

害を予測計算する方法が報告されている(16)。 

更に他の障害の例として AM ラジオノイズがあり(13)(14)(47)，当該ノイズの低減は，車内に

おける乗客の AM ラジオ聴講を良好にするという旅客サービスの一環としても重要とされ

る。将来的に AM ラジオ停波に向けた動きはあるものの，まだ停波スケジュール検討中の

国内放送局も存在する。また AM ラジオ停波議論中の諸外国も存在することから，AM ラジ

オノイズの対策は依然重要とされる。なお AM ラジオ帯域の対象として，本章における周

波数は 500 k～1.5 MHz とする。AM ラジオ帯は日本国内では 1.602 MHz まで存在するが，

一般的にインバータ動作による妨害波は，より低い周波数帯域で顕著になるため，対策対象

の周波数を 1.5 MHz までに限定しても大きな支障はないものと考える。 

さて，従来の報告では，直流電気車両が発生する 500 Hz 以下の帰線電流を対象とし，そ

のスペクトル形状と波高値を評価している(15)。また別の報告では，新幹線における ATC 装

置に対する 2 kHz 以下の誘導障害を対象とし，その予測計算の高度化について報告されて

いる(16)。さらにまた，AM ラジオ波と妨害波の相関情報をもとに，当該妨害波に信号を重畳

して放送波の聴感特性を改善する解析結果が示されている(48)。しかしながら，AM ラジオ帯

域を含む 500 k～1.5 MHz に着目したノイズ対策手法，並びにラジオノイズに起因する電流

を対象とした回路シミュレーション手法に関しては，これまで報告はなされていない。 

そこで，本章では電気車に搭載する VVVF インバータシステムを対象に，インバータが

発生する AM ラジオノイズ，及びこのノイズに起因する電流に着目し，具体的な低減対策

方式を提案する(37) (38)。はじめに VVVF インバータを冷却するフィンの接地線の接続先変更

による特定共振周波数成分の低減対策方式を提案する。次にモータ接地経路を含むコモン

モード電流を低減させることを目的に，モータ接地線の接続先変更によるノイズの低減対

策方式を提案する。これらの対策による効果を VVVF インバータシステム単体で確認する

と共に，車両に VVVF インバータを搭載し，現車を用いた試験により効果を確認した結果

について報告する。 

最後に AM ラジオ帯の妨害波に起因する電流を対象とした回路シミュレーションモデル

を提案する。AM ラジオ帯を対象に VVVF インバータや周辺機器の浮遊インピーダンス，
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各部品の端子間インピーダンスを反映させたモデルとし，当該シミュレーションモデルを

用いて上記各対策を模擬して得られた電流波形につき実測結果と比較評価を行いモデルの

妥当性を検証する。 

 

3.2 主回路構成及びフィン接地線による対策 

 

3.2.1 主回路構成   

 

図 3.1 に測定対象とする主回路構成を示す。また，表 3.1 に回路定数，モータ（IM）の概

略仕様，並びに VVVF インバータのキャリア周波数を示す。はじめにフィルタリアクトル

（FL）・インバータ・モータ（IM）を個別に設置して組合せた VVVF インバータシステム単

体を対象とする。図 3.1 において，入力電圧は直流 1,500 V である。なお図示しないが，実

際の車両では入力電圧のアース側は台車におけるアースブラシを介してレールに接地され

る。インバータの箱枠はハーネスにより入力電圧のアース側に接続されている。また，モー

タ筐体は絶縁されている。さらに，FL とフィルタコンデンサ（FC）の間には複数個の入力

側コモンモードコアが接続されている。同様にインバータとモータ間にも複数個の出力側

コモンモードコアが接続されている。これらのコモンモードコアはインバータが発生する

コモンモード電流が系統側，またはモータ側に流出するのを抑制する目的で接続される。な

お，モータを介して流れる残留コモンモード電流を車体に流さないようにするために，モー

タの筐体とフィルタコンデンサ FC の間にコンデンサ CE1 が接続されている。同様にイン

バータ主回路から浮遊容量を介してインバータの箱枠に流出するコモンモード電流が車体

を迷走しないようにコンデンサ CE2 が接続されている。またフィンの接地線①はフィルタ

コンデンサ FC の接地側に接続されており，入力側コモンモードコア，及びハーネスを介し

てインバータ箱枠と接続されている。 

 

 
図 3.1 測定対象とする主回路構成 
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表 3.1 回路定数並びに IM とキャリアの仕様 
フィルタリアクトル FL 8 mH 
フィルタコンデンサ FC 10 mF 
コンデンサ CE1，CE2 22 μF 
入力コモンモードコア（1 個あたり） 100 μH 
出力コモンモードコア（1 個あたり） 100 μH 
IM 定格電圧 1,100 V 
IM 定格電力 140 kW 
インバータキャリア周波数（非同期モード） 700 Hz 

 

3.2.2 インバータシステム単体での評価   

 

図 3.1 のシステムにおいて直流電圧 1,500 V を受電し，極低速運転で VVVF インバータ

によりモータを駆動したときの AM ラジオ帯を含む 500 kHz～1.5 MHz の妨害波を測定し

た。また，AM ラジオの妨害波に最も影響を及ぼしうる運転条件として，キャリア周波数が 

700 Hz となる運転モード，すなわち，インバータの周波数が概ね 5 Hz 程度以下となるよう

に，インバータの運転指令を設定した。なお妨害波測定にアクティブループ磁界アンテナ

（EMCO 製 MODEL-6502）を使用し，図 3.2 に示すように，その設置位置はインバータ本体

から 1.5 m 離すと共に，高さ方向はインバータ本体と同じ位置とした。アンテナのループ面

はインバータ箱枠の長手方向と同一の面（x - y 面）とした。また，測定サイトは電波暗室を

用いて外界からの妨害波がない状態で測定を実施した。 

 

 
図 3.2 インバータシステム単体での測定セットアップ 

 

図 3.3 にループアンテナ出力をスペクトルアナライザ（アジレント・テクノロジー製 

E4401B）で測定した結果を示す。AM ラジオ帯を含む 500 kHz～1.5 MHz を対象に測定した

結果であり，1.26 MHz 近傍に共振点が発生することを確認した。なお，図 3.3 以降の妨害波

測定結果はすべて dBm 表示であり，磁界 A/m への換算は次の通りである。 
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ループアンテナおよびスペクトルアナライザによる電力測定値を x [dBm] としたときの

電力値 y [W] は(3.1)式で求まる。 

𝑦𝑦 = 10�
𝑥𝑥
10� × 0.001 [W]      (3.1) 

本章では 50 Ω 系測定での電力値を示すことから，その電圧値 z [V] は(3.2)式で求まる。 

𝑧𝑧 = �50𝑦𝑦 [V]       (3.2) 

これを dBμV 単位に換算すると，v [dBμV] は(3.3)式で求まる。 

𝑣𝑣 = 20log10�
𝑧𝑧

1𝑒𝑒−6
� [dBμV]       (3.3) 

電圧から磁界へのアンテナファクタを F とすると，求める磁界 H [A/m] は(3.4)式に変換さ

れる。なお F は本章が対象とする周波数領域 500 kHz～1.5 MHz にて，-40 dB である。 

H = v + F [A/m]         (3.4) 

 

 

図 3.3 初期状態におけるインバータシステム単体での妨害波測定結果 

 

次に当該共振が抑制可能となる対策を実施する上で，フィン接地線①を流れる電流に上記

共振成分が多く発生することを確認した。そこで図 3.1 における①のフィン接地線を，図 3.4

の②のように入力コアの系統側に接続変更することにより，図 3.5 に示すように 1.26 MHz

の共振にダンピング効果が得られ，共振のないスペクトルを得ることができた。 
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図 3.4 フィン接地線の接続位置変更 

 

 

図 3.5 フィン接地線の接続位置変更によるインバータシステム単体での 

妨害波測定結果 

 

対策前後でのフィン接地線に流れる電流測定結果の比較を図 3.6 に示す。フィン接地線電

流における 1.26 MHz の成分が減少しており，これに伴い妨害波も減少したものと考える。

共振に対するダンピングが得られた理由は次のとおりである。インバータを構成するパワ

ーモジュールに内在する静電容量，すなわちパワー系チップ部品とパワーモジュールのベ

ースプレート間に存在する静電容量，さらにはパワーモジュールのフィンへの取り付け部

分に介在するグリースにおける静電容量を介して，フィンおよびフィン接地線を流れてイ

ンバータに戻る電流経路が存在し，これに対して入力側コモンモードコアのインピーダン

スが挿入され，これが共振電流の低減に有効に作用したためである。 
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なお図 3.6 より，フィン接地線変更後において，電流に含まれる高調波成分の形状が変化

している。その理由として，フィン接地線を介する電流ループに入力コアのインピーダンス

が新たに加わったことにより，当該ループに関する低周波の電流ピークが約 44 kHz から約

24 kHz に低下していることを確認しており，その高調波成分が約 24 kHz 毎にてスペクトル

に現れたものと類推する。同様の理由により，フィン接地線変更前では，その高調波成分が

約 44 kHz 毎にてスペクトルに現れている。 

 

 

図 3.6 フィン接地線の接続位置変更有無でのフィン接地線電流 

 

3.2.3 現車試験による評価   

 

次に車両に VVVF インバータを搭載し，上記対策効果を確認するために現車試験を実施

した。車両運転扱いとしては，機械式ブレーキをかけながら極低いトルクでインバータを起

動した。したがって，アンテナ位置は固定であり，前項と同様の位置に設置した。図 3.7 に

車両とアンテナ位置関係の概略図を示す。インバータシステム単体での評価と同様に，アン

テナのループ面はインバータ箱枠の長手方向と同一の面（x - y 面）とした。また，インバー

タ単体システムでの評価と同様に，AM ラジオの妨害波に最も影響を及ぼしうる運転条件と

して，キャリア周波数が 700 Hz となる運転モード，すなわち，インバータの周波数が概ね

5 Hz 程度以下となる領域を選定した。図 3.8 にフィン接地線接続先変更後における妨害波

測定結果を示す。前項のインバータシステム単体試験と同様に， 1.26 MHz 帯における共振

のないスペクトルが再現できた。 

 

変更前 

変更後 
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図 3.7 車両とアンテナ位置関係の概略図 

 

 
図 3.8 フィン接地線接続先変更後における現車での妨害波測定結果 

 

3.3 モータ接地線による対策 

3.3.1 インバータシステム単体での評価   

 

前節の対策により 1.26 MHz の共振は充分に抑制された。しかしながら車内にて AM ラジ

オを試聴したところ，VVVF インバータの動作に伴い，特に 500～ 600 kHz 帯の低域にお

いて雑音が残留することが判明した。そこで更なる対策方法を検討するために，インバータ

システム単体の試験において現車状態をよりよく模擬することを目的として，図 3.9 に示す

ように新たにモータ枠に車体の代替としての接地線③を設けてこれをインバータ箱枠に接
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続した(49)。現車ではモータ枠は車体にネジ接続され接地状態となっており，このモデル化を

インバータシステム単体試験にて試みた評価方法である。なおフィン接地線は前節での対

策後の位置に接続している。 

 

 
図 3.9 モータ枠接地線の追加 

 

図 3.10 に図 3.9 の状態での妨害波測定結果を示す。図 3.5 と比較して特に低域の妨害波レ

ベルが増加している。また，500 kHz 帯のピーク値などレベルの差はあるものの，同様の傾

向が図 3.8 の現車試験結果にもあてはまる。したがって，モータ枠接地の模擬は現車により

近い状態を再現できる。なおノイズ増加分はモータ枠接地線③（車体に相当）に流れる電流

によるものと考えられるため，当該電流の流れる経路として図 3.11 のループが類推される。

図において太線部分がモータ枠接地線を介して流れる電流経路である。インバータのスイ

ッチング動作により，インバータを構成するパワーモジュールに内在する静電容量，すなわ

ちパワー系チップ部品とパワーモジュールのベースプレート間に存在する静電容量，さら

にはパワーモジュールのフィンへの取り付け部分に介在するグリースにおける静電容量を

介して，高周波の電流がフィンおよびフィン接地線を流れる。次に，コンデンサ CE2 を流

れ，インバータ箱枠に流れ込む。インバータ箱枠とモータ枠は共に同電位に接地されている

ため，インバータ箱枠に流れ込んだ電流はモータ枠及びコンデンサ CE1 を介してインバー

タに帰還する。 
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図 3.10 モータ枠接地線追加におけるインバータシステム単体での妨害波測定結果 

 

 
図 3.11 モータ枠接地線を介する電流ループ 

 

そこで当該電流を減少させることを目的に，図 3.12 に示すようにコンデンサ CE1 の接続

先を入力側コモンモードコアの外側に変更した。これによりインバータから発生したノイ

ズ電流が帰還する全ての経路に入力側または出力側コモンモードコアが介入することとな

り，当該コアのインピーダンスによりノイズ電流ならびに妨害波を減少させることが期待

できる。 
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図 3.12 コンデンサ CE1 の接続先変更 

 

ところで，CE1 はモータ IM から流出するコモンモード電流をなるべく車体に流さないよ

うにする役割をもつ。また，CE2 はインバータ主回路から浮遊容量を介してインバータの箱

枠に流出するコモンモード電流をなるべく車体に流さないようにする役割をもつ。図 3.12

において，回路図上は CE1 と CE2 は並列接続の関係にある。ここで CE2 を省略すると車体

を介する電流が増え，電流ループが大きくなり，結果として放射ノイズが大きくなる可能性

があることから，CE2 の接続はそのままとした。図 3.13 に対策前後のインバータシステム

単体での妨害波測定結果を示す。コンデンサ CE1 の接続先変更により AM ラジオ帯におけ

る低域から中域にかけて妨害波の低減効果が得られた。また対策後に対して対策前では図

3.11 の太線経路における電流が大きいことを確認した。図 3.14 にコンデンサ CE1 の接続先

変更前後でのコンデンサ CE1 に流れる電流測定結果を示す。CE1 の接続先変更により，図

3.11 の太線部分で示したインピーダンスの低い経路がなくなることから，コンデンサ CE1

に流れる電流が低下していることがわかる。また接地線③を流れるコモンモード電流も同

様に低下することを確認している。以上より図 3.11 の電流経路推定は妥当性があるものと

考える。 
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図 3.13 コンデンサ CE1 の接続先変更有無におけるインバータシステム単体での 

妨害波測定結果 

 

 

図 3.14 コンデンサ CE1 の接続先変更有無におけるインバータシステム単体での 

コンデンサ CE1 に流れる電流測定結果 

 

3.3.2 現車試験による評価   

 

前項の結果をもとに，図 3.12 の対策を行った上で再度現車試験を実施した。試験方法は

前節と同様の車両運転扱いである。図 3.15 にコンデンサ CE1 接続先変更前後の妨害波測定

結果を示す。接続先変更により妨害波低減効果が得られることを確認した。また，上記車両

変更前 

変更後 

変更前 

変更後 
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運転扱いにて車内にて AM ラジオ試聴を行った結果，対策により VVVF インバータが動作

してもノイズがほぼ混入しないことが確認できた。図 3.16 に AM ラジオを録音した音声デ

ータを時間軸でプロットした結果を示す。対策前と比較して対策後では音声データと暗ノ

イズがはっきりと分離できていることがわかる。なお，これまで記載の試験条件は力行とな

るが，別途実施した加減速モードを含む走行試験の結果，回生においても同等のノイズ低減

効果が得られている。以上より，図 3.12 の接続方法を対象車両における最終対策とした。 

 

 

図 3.15 コンデンサ CE1 接続先変更有無における現車での妨害波測定結果 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

変更前 

変更後 AM ラジオ波 
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(a) 対策無し 

 

(b) 対策有り 

図 3.16 AM ラジオの音声データの時間軸プロット波形 

 

3.3.3 対策のまとめ   

 

これまでの対策結果をまとめると以下のようになる。 

(1)フィン接地線の接続先変更により 1.26 MHz の共振を抑制。フィン接地線とインバータ

を介するループに入力側コモンモードコアを介するように変更。 

(2)モータ接地用コンデンサ CE1 の接続先変更により低～中域のノイズを抑制。フィン接地

線と車体を介するループが生じないように変更。 

結果としてインバータにより発生しフィン接地線を介して流れるコモンモード電流が再

びインバータに帰還する経路に必ずコモンモードコアを存在させることにより，妨害波低

減が達成できた。なお上記(1)(2)の対策においては，別途新規のコモンモードコアを用いず

に既設のコモンモードコアを流用することから，簡便で効果的な対策であると言える。 

 

暗ノイズ 

暗ノイズ 

[s] 

[s] 
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3.4 電流シミュレーションモデルの構築と検証 

 

3.4.1 電流シミュレーションモデルの構築    

 

前節までは実際のハードウェアに基づいた実験ベースで対策を実施したが，一般的に対

策には時間や場所が必要になるという課題がある。一方，妨害波は高周波電流の存在による

ものであることから，VVVF インバータシステムの各部電流波形をあらかじめ求め，対策に

よる低減効果を見積もることができれば効率的に対策の立案が可能となる。そこで妨害波

に起因するインバータ各部における電流を求めるためのシミュレーションモデルを構築し

た。なお，モデルの対象はインバータシステム単体である。 

前節の最終対策状態を対象にしたときの電流シミュレーションモデルを図 3.17 に示す。

入力電圧として直流 1,500 V を印加している。VVVF インバータを構成するスイッチング

素子と冷却フィン間，直流母線と冷却フィン間，インバータの交流出力端子とフィン間の浮

遊容量を実測してインバータ部の浮遊容量モデルとした。またフィルタコンデンサ FC の箱

枠と FC 端子間の浮遊容量を実測して反映させた。また IM の接地線も含め，各部品を接続

するブスバやハーネスの浮遊インピーダンスを実測して反映させた。フィルタリアクトル

FL の箱枠も同様に接地されるため，FL の箱枠と FL 端子間の浮遊容量を実測して反映させ

た。これらの浮遊インピーダンスを図 3.17 の太線で示している。いずれも μH や nF オー

ダーの L，C 値となる。なお図 3.17 におけるコンデンサ FC，CE1，CE2，リアクトル FL，

モータ IM，入力側コア，出力側コアそれぞれの端子間インピーダンスも実測し，AM ラジ

オ帯でのインピーダンスが実測値と同様となるよう L，C，R からなる等価回路でモデル化

した。また，前節の IM の接地線③を模擬するためのインダクタンスを設定した。 

また，図 3.18 に図 3.17 におけるモータ IM 部分に対応する等価回路モデルを示す(38)。モ

ータ IM は機械負荷印加にて回転している状態でのインピーダンス測定が困難であること，

また，AM ラジオ帯等の高周波における特性は浮遊キャパシタンスと浮遊インダクタンスが

主成分であり，当該周波数帯におけるモータ IM の運転動作条件には大きく依存しないもの

とされるため(50)，モータ IM 単体を対象として，モータ IM の U，V，W の端子，およびモ

ータフレームアースとの間をインピーダンスアナライザで測定した結果を反映させた。 
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図 3.17 最終対策状態を対象にしたときの AM ラジオ帯の電流シミュレーションモデル 

 

 
 

図 3.18 モータ IM の等価回路モデル 

 

IM 

 

モータ 
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3.4.2 電流シミュレーションモデルの妥当性検証 

 

はじめに 3.2.2 項でのフィン接地線による対策を電流シミュレーションモデルに反映させ

て，AM ラジオ帯におけるフィン接地線電流をシミュレーションした結果を図 3.19 に示す。

なお，電流シミュレーションについては，実測での評価と同様に，インバータのスイッチン

グ動作毎に流れる各部電流波形を対象に周波数分析を実施した。したがって，シミュレーシ

ョンモデルにおいては任意のスイッチング指令を与えた。また，シミュレーション時間刻み

は 10 ns に設定した。図 3.6 の実験結果と比較して，対策前における電流ピーク発生の共振

周波数が互いに 1.26 MHz 近傍に一致し，電流ピーク値については 6 dB（実測値の半分）

の誤差範囲内で一致した。更にフィン接続線による対策後では，全帯域での電流レベルが減

少する傾向となり， 500 kHz のピークレベルは約 1 mA 以下となった。 

 

 
図 3.19 フィン接地線による対策の有無におけるフィン接地線電流シミュレーション結果 

 

次に前節での最終対策状態を対象として，コンデンサ CE1 の接続先変更有無による CE1

電流をシミュレーションした結果を図 3.20 に示す。図 3.14 の実験結果と比較して，対策前

における電流ピークは 500 kHz が最も高く 6 dB（実測値の半分）の誤差範囲内に，対策後

では，全帯域での電流レベルが減少すると共に， 500 kHz のピークレベルは互いに約 1 mA

以下となった。これらの結果から，提案する電流シミュレーションモデルは実機の傾向を再

現しており，各種対策による AM ラジオ帯での電流増減の予測が可能となったものと考え

る。 

 

対策前 

対策後 
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図 3.20 コンデンサ CE1 の接続先変更有無による CE１電流シミュレーション結果 

 

3.5 結言 

本章では電気車に搭載する VVVF インバータシステムを対象に，インバータが発生する

AM ラジオノイズ，及びこのノイズに起因する電流に着目し，具体的な低減対策方式を提案

した。 

はじめに VVVF インバータを冷却するフィン接地線の接続先変更による特定共振周波数

の対策について提案した。次にモータ接地経路を含むコモンモード電流を低減するために，

モータ接地線の接続先変更による妨害波低減方法について提案した。これらの対策による

効果を VVVF インバータシステム単体で確認すると共に，車両に VVVF インバータを搭載

し，現車にて機械式ブレーキをかけながら極低いトルクでインバータを起動する試験，並び

に走行試験により上記対策の効果を確認した。 

対策の要点としてインバータにより発生しフィン接地線を介して流れるコモンモード電

流が再びインバータに帰還する経路に必ずコモンモードコアを存在させることにより，妨

害波低減が達成できることがわかった。なお上記対策においては別途新規のコモンモード

コアを用いずに既設のコモンモードコアを流用することから，簡便で効果的な対策が実現

できた。 

なお提案の対策方法は，AM ラジオノイズに起因する電流を VVVF インバータ近傍に閉

じ込め，更にその電流を低減するように接続変更すると共に，車体側へコモンモード電流を

流さない回路構成となる。したがって，VVVF インバータ部以外の車体側のインピーダンス

による影響等により，対策によるノイズ低減効果が低下するリスクをより回避しやすいこ

とが特長である。 

最後に AM ラジオ帯の妨害波に起因する電流を対象としたシミュレーションモデルにつ

いて提案した。AM ラジオ帯を対象に VVVF インバータや周辺機器の浮遊インピーダンス，

変更前 

変更後 
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各部品の端子間インピーダンスを反映させた回路モデルとした。当該シミュレーションモ

デルを用いて上記各対策を模擬して得られた電流波形は，電流ピークの共振周波数が概ね

一致すること，並びにその電流ピーク値が 6 dB（実測値の半分）の誤差範囲内で一致する

など，実測結果と同様の傾向が得られた。これらの結果から，提案する電流シミュレーショ

ンモデルは実機の傾向を再現しており，各種対策による AM ラジオ帯での電流増減の予測

が可能になったものと考える。 
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第４章 エネルギー補償形アクティブ制御による電気車インバータの帰線電流ノイズ低減 

 

4.1 緒言 

 

第１章に述べたように，電気車に電力を供給するシステムにおいて，図 4.1 に示すように

電気車駆動のための負荷電流に重畳して，架線と軌道に伝導して流れる帰線電流ノイズが

所定のレベルを超えると，軌道信号回路の軌道リレーなどに影響を及ぼすことが指摘され

ている(4)。直流架線における帰線電流については，例えば欧州での規格や限度値も示されて

いるが(51)，同様に日本国内でも限度値の厳しい信号機器が存在するため，車両側でのノイズ

対策が必要とされる(7)。帰線電流ノイズの発生要因として，インバータやセンサが完全に理

想状態と成り得ず誤差を発生する点が挙げられ(17)，このような外乱によりインバータ基本

周波数成分のパワーリプルが発生し，フィルタコンデンサとフィルタリアクトルを介して

帰線電流ノイズが現れる。直流架線で電力供給される電気車において帰線電流ノイズを低

減するには，一般にフィルタにより帰線電流ノイズに対する減衰を強化する方式がとられ

る。しかし減衰対象とする帰線電流ノイズが 25 Hz 等の低周波軌道回路に適用されるよう

な帯域の場合，フィルタ定数を充分大きくする必要があり，電気車装置が大型化するという

課題がある。また帰線電流ノイズを低減するために，フィルタリアクトル電流を検出する方

式や(17)，別途設けたインバータとトランスにより高調波電圧を注入して帰線電流ノイズを

低減する方式が報告されているが(18)，いずれも付加的なセンサや機器が必要になるという

課題がある。他にフィルタコンデンサ電圧に基づくモータトルク指令の補正(52)，あるいはイ

ンバータ出力周波数の補正(53)による，電気車制御系の安定化に関する報告がなされている

が，帰線電流ノイズについては示されていない。さらには，PWM 信号にランダム要素を入

れることにより帰線電流の高調波を低減する手法が示されているが，25 Hz といった低周波

に対する効果は示されていない(54)。 

 

 

図 4.1 インバータにより発生する帰線電流ノイズ 
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そこで本章では，フィルタコンデンサのエネルギーの交流ノイズ成分，ひいては帰線電流

ノイズを低減するエネルギー補償形アクティブ制御を提案する(39)。本制御はモータ（誘導

電動機）のトルク電流と励磁電流を独立に制御するベクトル制御において，フィルタコンデ

ンサのエネルギーの交流ノイズ成分に基づきトルク電流指令の補正を行い，モータ瞬時パ

ワーを用いて特に低周波帯域の帰線電流ノイズの低減を実現する。また別途センサ等を設

ける必要がないという特長がある。はじめに本方式の制御構成とゲイン設計方法について

述べる。次に実機試験にて本制御による帰線電流ノイズの低減効果を検証し，本制御の有効

性について述べる。更に制御系のモデル化と開ループボード線図による評価方法の妥当性

検証を目的に，制御系の安定限界ゲインを実機試験にて検証する。 

 

4.2 制御構成とゲイン設計 

 

4.2.1 コンデンサエネルギーとモータ瞬時パワーの関係  

 

はじめにエネルギー補償形アクティブ制御を構成するために必要なフィルタコンデンサ

エネルギーと誘導モータの瞬時パワー，及び帰線電流ノイズの関係について述べる。ベクト

ル制御では q 軸電流 iqs とモータトルク τm の関係は(4.1)式で示される。ここで 2 次時定数

Tr は帰線電流ノイズの周波数に対して充分大きく，φdr は直流一定値であるとみなすと τm

は q 軸電流に比例する。 

𝜏𝜏𝑚𝑚 = Pm
M
Lr
𝑖𝑖𝑞𝑞𝑞𝑞∅𝑑𝑑𝑑𝑑 = Pm

M
Lr
𝑖𝑖𝑞𝑞𝑞𝑞

M
1+𝑞𝑞∙Tr

𝑖𝑖𝑑𝑑𝑞𝑞      (4.1) 

Pm：極対数，M：相互インダクタンス，Rr：2 次抵抗，Lr：2 次インダクタンス， 

Tr = Lr/Rr：2 次時定数，φdr：d 軸磁束，ids：d 軸電流，iqs：q 軸電流 

 

更にモータ負荷のイナーシャが充分大きく，フィルタコンデンサのエネルギー制御に対

してモータ角速度 ωrm が一定であるとみなすと，モータ瞬時パワーp は(4.2)式で示され，q

軸電流 iqs とモータ瞬時パワーp は線形の関係に近似できる。 

𝑝𝑝 = Pm
M
Lr
∅𝑑𝑑𝑑𝑑𝑖𝑖𝑞𝑞𝑞𝑞𝜔𝜔𝑑𝑑𝑚𝑚        (4.2) 

ここでフィルタコンデンサのエネルギーはフィルタコンデンサに注入されるパワーの積

分であることを鑑み，エネルギーの交流ノイズ成分を低減するべくモータパワーp を q 軸電

流 iqs で制御する。このようにパワーの次元を適用してフィルタコンデンサのエネルギーを

制御対象とすることが本制御の特徴である。なおフィルタコンデンサのエネルギーは既設

のフィルタコンデンサ電圧検出器の出力から容易に演算可能である。 

次に交流ノイズ成分に着目した制御対象を図 4.2 に示す。フィルタコンデンサ Cf と直流

系統電源の間にはフィルタリアクトル Lf が接続されるため，これを考慮した上でモータの
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パワーからフィルタコンデンサのエネルギーへの伝達関数を表す必要がある。ここでパワ

ーp は直流系統電源側からモータへの向きを正とし，Cf と Lf の蓄積エネルギーをそれぞれ

uC，uL と表す。Cf の容量を Cf1，Lf の容量を Lf1，Lf に存在する等価直列抵抗 Rf の抵抗成分

を Rf1 とすると，モータパワーp からフィルタコンデンサのエネルギーuC の伝達関数は(4.3)

式のようになる。なおここでは，後述するエネルギー補償形アクティブ制御に対して外乱と

なるインバータならびにモータにおける損失は無視している。また，モータパワーp の向き

は図 4.2 の矢印の向きが正であるため，(4.3)式の右辺はマイナスとなる。 

𝑢𝑢𝑐𝑐(𝑠𝑠) = − 𝑞𝑞Cf1Lf1+Rf1Cf1
𝑞𝑞2Cf1Lf1+𝑞𝑞Rf1Cf1+1

𝑝𝑝(𝑠𝑠)       (4.3) 

 
図 4.2 交流成分に着目した制御対象 

 

次にフィルタコンデンサエネルギーuC とフィルタコンデンサ電圧 vcf の関係について述べ

る。vcf を直流成分 vdc と交流成分 vac に分ける。このときフィルタコンデンサエネルギーuC

は(4.4)式となり，その交流成分 uCacは(4.5)式となる。 

𝑢𝑢𝐶𝐶 = 1
2

Cf1𝑣𝑣𝑐𝑐𝑐𝑐2 = 1
2

Cf1(𝑣𝑣𝑑𝑑𝑐𝑐 + 𝑣𝑣𝑎𝑎𝑐𝑐)2 = 1
2

Cf1(𝑣𝑣𝑑𝑑𝑐𝑐2 + 2𝑣𝑣𝑑𝑑𝑐𝑐𝑣𝑣𝑎𝑎𝑐𝑐 + 𝑣𝑣𝑎𝑎𝑐𝑐2)  (4.4) 

𝑢𝑢𝐶𝐶𝑎𝑎𝑐𝑐 = 1
2

Cf1(2𝑣𝑣𝑑𝑑𝑐𝑐𝑣𝑣𝑎𝑎𝑐𝑐 + 𝑣𝑣𝑎𝑎𝑐𝑐2) = 1
2

Cf1(2𝑣𝑣𝑑𝑑𝑐𝑐 + 𝑣𝑣𝑎𝑎𝑐𝑐)𝑣𝑣𝑎𝑎𝑐𝑐    (4.5) 

直流架線により駆動される電気車では一般に vac << vdc となるため，(4.5)式は(4.6)式のよ

うに近似可能である。これよりフィルタコンデンサのエネルギーuC の交流成分 uCac とフィ

ルタコンデンサ電圧 vcf の交流成分 vac は vdc が一定の場合は比例関係となる。すなわちフィ

ルタコンデンサエネルギーuC の交流ノイズ成分の減衰はそのままフィルタコンデンサ電圧

vcf の交流ノイズ成分の減衰となり，ひいては帰線電流ノイズも同様に減衰する。 

𝑢𝑢𝐶𝐶𝑎𝑎𝑐𝑐 ≈
1
2

Cf12𝑣𝑣𝑑𝑑𝑐𝑐𝑣𝑣𝑎𝑎𝑐𝑐 = Cf1𝑣𝑣𝑑𝑑𝑐𝑐𝑣𝑣𝑎𝑎𝑐𝑐      (4.6) 

 

4.2.2 エネルギー補償形アクティブ制御の構成と設計 

 

前項で示したフィルタコンデンサエネルギーとモータ瞬時パワーの関係を適用したエネ
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ルギー補償形アクティブ制御の構成を図 4.3 に示す。モータ制御のために存在する q 軸電流

指令 iq
* に追従するための q 軸電流制御系に対して，フィルタコンデンサのエネルギーuC の

制御系が付加される。ハイパスフィルタとローパスフィルタを介して抽出する uC に含まれ

る交流成分 uCac がゼロとなるように q 軸電流指令を補正する。すなわちフィルタコンデン

サのエネルギーuC が上昇したときは q 軸電流を上昇させモータで消費するエネルギーを上

昇させるようなフィードバックループ構成となる。なおローパスフィルタはインバータの

PWM 動作に起因するリプル電流による影響を除去するために接続している。 

 

 
図 4.3 エネルギー補償形アクティブ制御の構成 

 

提案するエネルギー補償形アクティブ制御ではフィルタコンデンサのエネルギーを制御

対象とし，パワーの次元を適用することにより制御系の線形化を図るため，開ループボード

線図を用いた制御設計と評価が実現できる。図 4.3 の制御構成の評価を実施するにあたり，

フィルタコンデンサエネルギー制御系を比例制御，ローパスフィルタ及びハイパスフィル

タを 2 次のフィルタ，q 軸電流制御系を比例積分制御としたときの制御ブロックを図 4.4 に

示す。なおベクトル制御にてパワーの向きはフィルタコンデンサからモータの向きが正の

符号となる。かつ図 4.4 においてハイパスフィルタとローパスフィルタを介して抽出する uC

に含まれる交流成分 uCacがゼロとなるためには，例えば uCacが正の符号のときには，Δiq
*は

正の符号となるべきことから，エネルギー補償アクティブ制御ゲイン Kac に「－1」をかけ

ている。また，図 4.4 の制御構成においてはモータ角速度の影響を受けることがわかる。例

えば制御器が比例制御で構成されるような一定値の場合，モータ角速度がアップするほど

フィードバックループの開ループボード線図のゲインがアップする。よってゲイン設計に

あたってはモータ角速度 ωrm の影響を考慮する必要がある。 

 

 
図 4.4 エネルギー補償形アクティブ制御の閉ループ構成 

 

uCac 



40 
 

表 4.1 に設計にて適用したモータ定数を，表 4.2 に回路・制御定数を示す。また，q 軸電

流制御系にてデジタル制御を前提にサンプリングと演算無駄時間の影響を反映するにあた

り，2 次の Pade 近似による s 領域での有利関数化を実施した。図 4.4 における各ブロックに

ついて，図 4.5 にハイパスフィルタ，図 4.6 にローパスフィルタ，図 4.7 にサンプリングと

演算無駄時間，図 4.8 にモータパワーからフィルタコンデンサエネルギーへの伝達特性を示

す。また，開ループボード線図を図 4.9 に示す。ここではインバータ出力周波数を 25 Hz（ωrm 

≒ 25 Hz（÷ 極対数 2）× 2π = 78.5 rad/s），及び 50 Hz（ωrm ≒ 157 rad/s）に設定した。イン

バータ出力周波数に比例して制御ゲインが変化する様子がわかる。 

 

表 4.1 モータ定数 

極対数 Pm 2 

1 次抵抗 Rs  54.2 mΩ  

2 次抵抗 Rr  57.7 mΩ  

1 次漏れインダクタンス ℓs  1.21 mH  

2 次漏れインダクタンス ℓr  1.21 mH  

相互インダクタンス M  26.9 mH  

2 次時定数 Tr 0.487 s 

 

表 4.2 回路・制御定数 

フィルタコンデンサ Cf1 3.7 mF 

フィルタリアクトル Lf1  9.7 mH 

フィルタリアクトル内部直列等価抵抗 Rf1  0.36 Ω 

直流架線電圧 1,500 V 

2 次磁束 φdr 2.33 Wb 

ハイパスフィルタ遮断周波数 ( = ωc1 / 2π) 10 Hz 

ハイパスフィルタダンピングファクタ df1 0.7 

ローパスフィルタ遮断周波数 ( = ωc2 / 2π) 300 Hz 

ローパスフィルタダンピングファクタ df2 0.7 

エネルギー補償アクティブ制御ゲイン Kac 0.25 
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図 4.5 ハイパスフィルタの伝達特性 

 

 
図 4.6 ローパスフィルタの伝達特性 

 

ゲイン 

位相 

ゲイン 

位相 
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図 4.7 サンプリングと演算無駄時間の伝達特性 

 

 
図 4.8 モータパワーからフィルタコンデンサエネルギーの伝達特性 

 

ゲイン 

位相 

ゲイン 

位相 
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図 4.9   エネルギー補償制御の開ループボード線図 

 

なお提案の制御においては帰線電流ノイズを低減するために q 軸電流，すなわちトルク

を変化させる。しかしながら図 4.9 の開ループボード線図に示すように直流（周波数＝ゼロ）

でのゲインはない。従って本制御により直流的なトルクが変動することはなく，制御対象の

帰線電流ノイズによる交流成分がもとの直流トルクに重畳するのみである。また上記交流

成分のトルク変化が電気車の仕様を逸脱しないよう，補償量 Δiq
* に制限値を設け，電気車

の性能に影響を及ぼさないように配慮している。 

 

4.3 実機試験による検証 

 

4.3.1 実機試験条件  

 

図 4.10 に実機試験条件の概略構成を示す。モータ定数と回路・制御定数は表 4.1 及び表

4.2 に示した通りである。モータ負荷としてフライホイールを接続した。帰線電流ノイズの

測定箇所は 1,500 V 高圧側とし，カレントプローブの出力に FFT アナライザを接続した。

なお FFT アナライザのサンプリング仕様を鑑み，帰線電流ノイズの変化を詳細に観測でき

るようトルク指令を下げて運転した。また，本章での帰線電流ノイズの抑制対象周波数は 

25 Hz 及び 50 Hz であるため，インバータ周波数が 50 Hz 近傍までの運転を評価対象の条

件とする。 

 

ゲイン 

位相 

-180° 

インバータ周波数 50Hz 

25Hz 
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図 4.10 実機試験条件の概略構成 

 

4.3.2 エネルギー補償形アクティブ制御による効果検証       

 

実機試験方法を示す全体的な波形例として，まずエネルギー補償形アクティブ制御がな

い場合におけるモータ加速時の各部波形の試験結果チャートを図 4.11 に示す。加速スター

トから約 40 秒後にインバータ周波数が 50 Hz に到達する。このときの 25 Hz 及び 50 Hz 成

分の帰線電流ノイズの時間変化測定結果を図 4.12 に，帰線電流ノイズのスペクトルの時間

変化を図 4.13 に示す。インバータ周波数が 0 Hz から 50 Hz 近傍まで上昇する過程におい

て，インバータ周波数の基本波成分が帰線電流ノイズとして発生しており，これらに対する

エネルギー補償形アクティブ制御による低減効果を検証する。 
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図 4.11 モータ加速時の各部波形の試験結果チャート 

 

 

図 4.12 帰線電流ノイズの時間変化の測定結果 

 

25Hz 成分 

すべり周波数指令 4Hz/div 

トルク 1000N-m/div 

インバータ周波数 12.8Hz/div 

インバータ周波数 = 50Hz 

変調率 

トルク指令 

インバータ周波数 25Hz 時 

2s/div 

[s] 

インバータ周波数 50Hz 時 

50Hz 成分 
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図 4.13 帰線電流ノイズのスペクトルの時間変化 

 

図 4.14 にエネルギー補償形アクティブ制御のゲイン Kac の変化に対する，帰線ノイズ電

流の 25 Hz 及び 50 Hz 成分のピーク値測定結果を示す。ここでは Kac = 0（制御無し）での

値を 0 dB と規格化している。 25 Hz 成分についてはゲイン上昇によりピーク値が低減さ

れ，Kac = 0.25 にて約 10 dB の低減効果が得られる。一方，50 Hz 成分については 25 Hz 成

分と比較して低減効果が少ない。これは Kac = 0.25 では図 4.9 に示すボード線図となり，50 

Hz に対するゲインが充分に確保されていないためである。なお Kac を 0.25 よりも上昇さ

せると，これらのノイズ成分は更に低減される。また，Kac = 0.15 にてその前後のゲイン設

定よりも低減効果が得られ，低減効果がゲイン Kac の多寡により線形の様子を呈しない理

由は明白ではない。要因として，測定時におけるサンプリング動作の時間軸密度によるもの

とも類推され，測定における上記サンプリング動作の向上が望まれる。 

 

図 4.14 ゲイン設定変化に対する帰線電流ノイズ測定結果 

 

25Hz 成分 

50Hz 成分 

エネルギー補償形アクティブ制御のゲイン Kac 

 [dB] 

帰
線
ノ
イ
ズ
電
流
の
相
対
値 
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4.3.3 エネルギー補償形アクティブ制御の安定限界検証  

        

4.2 節で述べたエネルギー補償形アクティブ制御のモデル化と開ループボード線図による

評価方法の妥当性検証を目的に，制御ゲイン上昇による安定限界を実機にて検証した。図

4.15 にゲイン設定値変化に対する安定限界でのインバータ周波数の測定結果を示す。制御

ゲインの上昇に伴い安定限界でのインバータ周波数が下がる傾向が見られる。 

 

 
図 4.15 ゲイン設定値変化に対する安定限界でのインバータ周波数測定結果 

 

この安定限界を定量的に評価するために，図 4.15 に示した中で 4 通りのインバータ周波

数及び安定限界ゲインに基づき，エネルギー補償形アクティブ制御の開ループボード線図

を描くと図 4.16 のボード線図上に全て重なり，かつ安定限界となる。なお，(4.2)式ならび

に図 4.4 の閉ループ構成にて示されるように，モータ角速度 ωrmが乗算されることから，図

4.15 のインバータ周波数と安定限界の制御ゲインは反比例の関係となる。従ってインバー

タ周波数が 55 Hz 近傍での安定限界ゲインは約 1.0 と類推される。 

 

♢：推定結果 
♦：測定結果 

エネルギー補償形アクティブ制御のゲイン Kac 

イ
ン
バ
ー
タ
周
波
数 

 [Hz] 
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図 4.16 安定限界時の開ループボード線図 

 

また，制御ゲイン Kac を 1.25 に設定した時（インバータ周波数 42Hz）の不安定化発生時

の試験結果チャートを図 4.17 に示す。フィルタコンデンサ電圧に現れる振動周波数は約 

160Hz となり，これは図 4.16 において不安定化する周波数近傍にある。以上より，4.2.2 項

で述べたエネルギー補償形アクティブ制御のモデル化，及び開ループボード線図による評

価方法は，実機での制御系特性把握に対しても充分な精度が得られるものと考える。 

 

 

ゲイン 

位相 

-180° 

0 dB 
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    (a)全体波形 (2s/div)        (b)拡大波形 (50 ms/div) 

図 4.17 実測での不安定化発生時の試験結果チャート（Kac = 1.25） 

 

4.4 結言 

 

本章ではベクトル制御においてトルク電流指令の補正を行い，モータ瞬時パワーを用い

てフィルタコンデンサのエネルギーの交流ノイズ成分，ひいては帰線電流ノイズを低減す

るエネルギー補償形アクティブ制御を提案した。はじめにフィルタコンデンサエネルギー

とモータ瞬時パワーの関係について述べた。次に本制御方式の制御構成及びゲイン設計に

ついて示し，開ループボード線図による制御安定性の評価方法を示した。また実機試験によ

り帰線電流ノイズの低減効果を検証し，制御ゲインを 0.25 に設定した例において帰線電流

ノイズの 25 Hz 成分が約 10 dB 低減することを確認した。更に制御系の安定限界ゲインを

実機検証し，開ループボード線図による制御設計の有効性を述べた。 

提案の制御方式は別途センサ等を設ける必要がないという特長があり，電気車に既設の

フィルタコンデンサ電圧検出器の出力をもとにフィルタコンデンサエネルギーを演算すれ

ばよく，フィルタ容量の増加を伴わない帰線電流ノイズ低減対策の実現が期待できる。 

  

帰線電流 500A/div 

すべり周波数指令 4Hz/div 

時間軸拡大 → 
160Hz 振動 

変調率 100%/div 

インバータ周波数 = 42Hz 
エネルギー補償アクティブ制御ゲイン：1.25 

 

 

インバータ周波数 12.8Hz/div 
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第５章 ノーマルモードとコモンモードの伝導ノイズを低減するアクティブノイズフィル

タ 

 

5.1 緒言 

 

第１章で述べたように，近年の電力用半導体素子の高速化に伴いスイッチング周波数の

高周波化が進み，インバータが発生する EMI ノイズは大きな問題となっている。EMI ノイ

ズは電線を伝わる伝導ノイズや空中を伝わる放射ノイズに代表され，これらの発生量に対

して国際的な法規制が発効されている(1)。 

EMI ノイズを低減する手法としては，一般的に受動フィルタを接続することが挙げられ

るが，インバータシステム全体の体積及びコストのアップは避けられない。また受動フィル

タを構成するリアクトルとコンデンサの共振や，リアクトルの鉄芯における磁気飽和の問

題があり，多様なインバータの運転モードを考慮した設計が求められる(19)。 

ところで，受動フィルタ以外による対策として，能動素子を適用した「アクティブコモン

ノイズキャンセラ」(20)-(32)や「アクティブ EMI フィルタ」(33)(34)が提案されている。アクティ

ブコモンノイズキャンセラはインバータが発生するコモンモード電圧をトランジスタとコ

モンモードトランスにより除去し，モータ等の負荷を介して流れるコモンモード電流（漏れ

電流）を抑制する。しかしながらコモンモードトランスによりコモンモード電圧を注入する

必要があり，インバータの定格が比較的大きな機種に適用する場合，コモンモードトランス

の体積・重量が問題となりうる。 

一方，アクティブ EMI フィルタはインバータの入力となる系統側のコモンモード電流を

検出して当該電流をゼロとするようにトランジスタが動作する。コモンモード電流検出用

のトランスも比較的小さなものでよいが，トランジスタは少なくともインバータの母線電

圧以上の耐圧を必要とし，トランジスタにおける損失が問題となりうる。 

さて，欧州 EN 規格(35)が低減を要求する伝導ノイズは擬似電源回路網（LISN）により測

定される。図 5.1 は三相 LISN の等価回路を示しており，LCR からなる回路網にて，抵抗 50 

Ω に発生する電圧を伝導ノイズとして測定する。R，S，T は系統電源，L1，L2，L3 はイン

バータ等の供試器が接続される端子である。また，PE はアース，FG は供試器のアース接続

点である。（a）ではノイズ源となるノーマルモード電流 in が伝導ノイズ vnoise となり，（b）

ではコモンモード電流 ic が伝導ノイズ vnoise となる。すなわち，ノーマルモードとコモン

モードの両者のノイズを測定する。従来提案されている方式ではコモンモード電流のみの

低減を目的とするため，ノーマルモードによる伝導ノイズが残留し，対策が不十分となりう

るという課題がある。 
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(a)ノーマルモード電流          （b）コモンモード電流 

図 5.1 LISN による伝導ノイズ測定 

 

そこで本章では，ノーマルモード及びコモンモードいずれも低減可能なこと，コモンモー

ドトランスを必要としないこと，及び能動素子であるトランジスタの耐圧を低減すること

を特長とする「アクティブノイズフィルタ」を提案する(40)。本フィルタは伝導ノイズを直接

検出し，上記伝導ノイズがゼロとなるようにトランジスタで出力される電流を，各相におい

て個別にフィードバック制御するものである。はじめに動作原理を述べ，具体的回路構成と

制御設計手法を示す。次に，本フィルタを，誘導電動機を駆動するインバータに接続したと

きの，LISN に流れ込むコモンモード電流，及びノーマルモード電流の抑制効果，並びに伝

導ノイズの抑制効果を実験により示し，その有効性について述べる。 

 

5.2 アクティブノイズフィルタの動作原理 

 

提案するアクティブノイズフィルタの 1 相分の機能ブロックを図 5.2 に示す。図において

CNV は整流器，INV はインバータ，IM は誘導電動機である。ここで系統ケーブル等に存在

する浮遊容量 Cy に現れる高周波電圧 vCy が LISN で観測される伝導ノイズに相当する。従

って高周波電圧 vCy を抑制するために，アクティブノイズフィルタは以下の機能を持つ。 

① Cy の電圧 vCy を検出 

② ハイパスフィルタ（HPF）により伝導ノイズ抑制対象の高周波電圧成分（例：150 kHz 

以上の成分）を抽出 

③ 上記高周波電圧成分がゼロとなるように比例ゲイン K により電流指令信号 icom
* （回

路上では電圧値として処理）を作成 

 ④ 電流指令信号 icom
* を ±15 V 系の電圧－電流変換回路（V-I 変換，V-to-I Conv.）によ

り電流 icom に変換し，コンデンサ Cin を介して icom を Cy に注入 

本構成により，図 5.1 に示したコモンモード及びノーマルモードノイズいずれも低減可能

なこと，コモンモードトランスを必要としないこと，及び能動素子であるトランジスタの耐

圧を低減することが可能となる。 
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図 5.2 アクティブノイズフィルタの 1 相分機能ブロック 

 

5.3 回路構成と制御設計 

 

5.3.1 回路構成概略       

 

図 5.2 に示したアクティブノイズフィルタの機能ブロックを回路で実現した例を図 5.3 に

示す。HPF は CR 回路 2 段で構成し，その出力をオペアンプ（OP1）によるバッファで受け

る（②に相当）。検出した高周波電圧成分をゼロとするために，オペアンプ（OP2）により反

転ゲイン回路を通し，OP2 が icom
* を出力する（③に相当）。icom

* としての電圧信号がその

まま出力電流となるように，オペアンプ（OP4）によるバッファと共に，電圧-電流変換回路

におけるオペアンプ（OP3）により差動増幅を行う。なお OP3 の差動増幅出力段ではトラ

ンジスタ（TR1，TR2）によるプッシュプルエミッタフォロワ回路を接続して電流増幅を行

い，Cin を介して icom を出力する（④に相当）。 

 
図 5.3 アクティブノイズフィルタの実現回路例 

①  

② ③ ④ 
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5.3.2 ハイパスフィルタ HPF 

 

系統側のアース電位（PE）の接続方法によっては，Cy には商用周波数成分の電圧が印加

されるが（例：AC 200 V），規格に基づく伝導ノイズの規制対象帯域を鑑み，浮遊容量 Cy 

の電圧 vCy を直接検出した後 150 kHz 以上の成分のみを抽出する。 

ここでは，図 5.3 にてⒶに示すように，1,000 pF のセラミックコンデンサ（C1）と 10 kΩ

の抵抗（R1）による 1 段ハイパスフィルタを 2 段カスケード接続とし，150 kHz 以上の伝

導ノイズを検出できるよう折点周波数を 15.9 kHz とした。なお同図Ⓑに示すように，HPF

のうち後段にあるフィルタでは 1 kΩ の抵抗（R22）を 10 kΩ の抵抗（R1）と直列に接続し，

ゲインを 1/11 にして後段の OP1 によるバッファへ入力している。これは浮遊容量 Cy に

おける高周波電圧の振幅に対して OP1 の入力限界（±15 V）を超えないようにするためであ

る。ここではインバータを駆動させたときの電圧波形を実測した上でゲインを設定した。

HPF の伝達関数を(5.1)式に，その伝達特性を図 5.4 に示す。 

𝑣𝑣11 = R22
R1+R22

𝑠𝑠2C12R1(R1+R22)
𝑠𝑠2C12R1(R1+R22)+𝑠𝑠C1(3R1+R22)+1

𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶    （5.1） 

  vCy：HPF 入力信号，v11：HPF 出力信号，R1：10 kΩ，R22：1 kΩ，C1：1,000 pF 

 

 
図 5.4 HPF の伝達特性 

 

5.3.3 注入点フィルタ Cin・Rin  

 

FG から見た系統電圧 R 相に存在する低周波成分（主に直流や商用周波数成分）の電圧

を Cinでもたせるように，図 5.3 にてⒸに示すように， 220 nF のコンデンサ（Cin）と 50 Ω

の抵抗（Rin）を接続し，icom を注入するための V-I 変換を低耐圧化する。また同時に, 150 kHz

ゲイン[dB] 

位相[deg] 

周波数[Hz] 

周波数[Hz] 
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以上の高周波成分からなる icom は高周波で低インピーダンスとなる Cin に流れるように

する。系統電源から見た Rin に発生する電圧の伝達関数を(5.2)式に，図 5.5 にその伝達特性

を示す。60 Hz で約 48 dB の減衰となる。 

𝑣𝑣33 = 𝑠𝑠CinRin
1+𝑠𝑠CinRin

𝑣𝑣22        (5.2) 

v22：系統電源電圧，v33：Rin の両端電圧，Cin：220 nF，Rin：50 Ω 

 

 

図 5.5 系統電源が Rin に発生する電圧の伝達特性 

 

またこのとき，V-I変換から出力された電流 icom がCy へ流れる電流の伝達関数を(5.3) 式

に，図 5.6 にその伝達特性を示す。実測による浮遊容量 Cyの値は 1,100 pF であり，これを

(5.3)式に適用した。ここで Lline は実測で得られた icom 注入経路の浮遊インダクタンス及び

コンデンサ Cin のリード線インダクタンスの和である。 

𝑖𝑖𝑐𝑐𝐶𝐶 = C′Rin𝑠𝑠
C′Lline𝑠𝑠2+C′Rin𝑠𝑠+1

𝑖𝑖𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐       (5.3) 

  icy：Cy に流れる電流，C’：Cinと Cyの直列容量 
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図 5.6  icom が Cy に流れる電流の伝達特性 

 

5.3.4 V-I 変換 

 

図 5.3 にて④に示すように，OP2 が出力する icom
* を電流指令とし，これに追従するよう

OP3 を差動増幅動作させる。V-I 変換の出力インピーダンス（R5：1 Ω）に発生する電圧値

（すなわち電流値）をオペアンプ OP4 によるバッファを用いてフィードバックし，icom
* と

R5 に発生する電圧が等しくなるよう制御する。また，同図Ⓓに示すように，OP3 の出力側

ではトランジスタ TR1，TR2 によるプッシュプルエミッタフォロワにより電流増幅を行い，

OP3 の出力電流負担を軽減している。 

トランジスタを駆動する電圧はオペアンプと同様に ±15 V の低圧電源である。V-I 変換で

は電圧と電流が高周波領域まで 1:1 に変換されるのが望ましいが，実装状態での配線インダ

クタンスや，オペアンプ・トランジスタの高周波応答の限界から，同図Ⓔに示すように，エ

ミッタフォロワ出力のフィードバックを 3.9 kΩ の抵抗（Rfil），47 pF のコンデンサ（Cfil）

からなる 1 次遅れフィルタを介することにより，高周波領域でのアクティブノイズフィル

タの制御安定化を図る。V-I 変換の伝達関数を(5.4)式に示す。また(5.4)式の伝達特性は図 5.7

のようになる。Rfil，Cfil からなる 1 次遅れ要素により高周波での伝達特性を制限する。また 

10 MHz 帯に浮遊容量 Cyと L からなる共振点が現れる。  

𝑖𝑖𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐 =
𝑠𝑠3

C′LlineCfilRfil
2 +𝑠𝑠2�C′Lline+

1
2
C′RinCfilRfil�+𝑠𝑠�C′Rin+

1
2
CfilRfil�+1

𝑠𝑠3�CfilC′RfilLline+
1
2
CfilRfilC′LlineRin�+𝑠𝑠2(C′Lline+CfilRfilC′Rin)+𝑠𝑠�C′Rin+CfilRfil+

1
2
CfilRfilRin�+1

𝑖𝑖𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐∗     (5.4)  

Lline：icom 注入経路の浮遊インダクタンス + コンデンサ Cinのリード線インダクタンス 

（計 130 nH） 
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図 5.7 icom

* が icom に変換される伝達特性 

 

5.3.5 開ループボード線図と実測結果 

 

以上の伝達関数(5.1)，(5.3)，(5.4)式，及び比例制御ゲイン K を反映させたアクティブノイ

ズフィルタのブロック線図を図 5.8 に示す。Cyに発生する電圧 vCy が制御対象であり，イン

バータにより発生するノイズ電流 idis が外乱として印加される。開ループボード線図を図

5.9 に示す。これより 200 kHz で約 20 dB のゲインがあるため，伝導ノイズも約 20 dB の

減衰となることが設計値として得られる。 

 

 
図 5.8 アクティブノイズフィルタのブロック線図 
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図 5.9 アクティブノイズフィルタの開ループボード線図 

 

次に試作したアクティブノイズフィルタのボード線図を測定した。図 5.10 に測定結果を

示す。図 5.9 と比較して高周波では実装上の意図しない浮遊容量やオペアンプ・トランジス

タの応答限界により特性に差異があるものの，低周波領域では概ね同様の特性が得られる

ことがわかる。 

以上の制御設計における回路定数を表 5.1 にまとめる。 

 

 

図 5.10 アクティブノイズフィルタの開ループボード線図 （試作機による実測結果） 
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表 5.1 回路定数 

浮遊容量 Cy 1,100 pF 

入力フィルタ部 Cin 220 nF 

入力フィルタ部 Rin 50 Ω 

ハイパスフィルタ部 C1 1,000 pF 

ハイパスフィルタ部 R1 10 kΩ 

ハイパスフィルタ部 R22  1 kΩ 

ゲイン K 部 R3  1 kΩ 

ゲイン K 部 R4  15 kΩ 

V-I 変換部 Rfil，R6  3.9 kΩ 

V-I 変換部 Cfil  47 pF 

V-I 変換部 R5 1 Ω 

アクティブノイズフィルタ部の浮遊インピーダンス Lline 130 nH 

 

5.4 インバータが発生するノイズの低減効果検証 

 

5.4.1 試験セットアップ  

 

図 5.11 に試験セットアップの概略を示す。LISN は図 5.1 に示したものと同一である。

LISN の出力 L1～L3 各相の PE から見た浮遊容量 Cy に発生する電圧 vCy を各相毎に検出し

電流 icom を注入する。伝導ノイズ発生源としてダイオードブリッジからなる整流器（CNV）

と定格 3.7 kW の IGBT インバータ（INV），及び定格 3.7 kW 誘導電動機（IM）を接続し

た。IM には機械負荷は接続していない。CNV と INV 共通の放熱フィン（FIN）及び IM の

フレームを FG に共通接続し，これを PE にてアース接地した。またインバータのキャリア

周波数を 2 kHz に， 出力周波数を 10 Hz に設定した。なお ，LISN とアクティブノイズ

フィルタ間の配線長は片道 3.3 m で，高周波では 1 相分あたり図 5.12 の等価回路となる。

LISN 出力 vnoise と Cy に発生する電圧 vCy は同様の波形が得られるため，セットアップに

おける LISN とアクティブノイズフィルタ間の配線インダクタンスの影響は無視できる。 

 

 



59 
 

 
図 5.11 アクティブノイズフィルタ試験セットアップ 

 

 

図 5.12 配線のインピーダンス等価回路 

 

5.4.2 タイムドメイン測定結果  

 

インバータを運転したときの LISN により測定される伝導ノイズのタイムドメイン波形

を図 5.13 に示す。(a)がアクティブノイズフィルタ無しの場合，(b)がアクティブノイズフィ

ルタ有りの場合，(c)がその拡大波形である。なお(c)の拡大波形は(b)とは異なるトリガタイ

ミングで取得した波形である。特に(c)にて縦軸を拡大している理由は，(b)などで観測され

るような伝導ノイズに含まれる比較的低周波の成分に着目できるようにするためである。 

(a)で見られる約 172 kHz の低周波振動のノイズ電圧 vnoise が (b)では軽減されているこ

とがわかる。また上記低周波振動電圧をゼロとするために，(c)に示すようにアクティブノイ

ズフィルタは，高周波（3MHz）の振動を無視すると，ピークで 85 mA 程度の電流を発生さ

せている。なお 3 MHz の高周波振動が完全に消えずに残留しているが，これはモータにお

ける浮遊容量及びケーブル配線のインダクタンスとの共振により発生する(55)。 

 

FG 
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(a)アクティブノイズフィルタ無し     (b)アクティブノイズフィルタ有り 

 

 
(c)アクティブノイズフィルタ動作時の icom 拡大波形 

 

図 5.13 伝導ノイズタイムドメイン波形 

 

ところで，図 5.14 に示すように，伝導ノイズ vnoise をゼロとするには，コモンモードに着

目するとインバータのコモンモード電位変動によりモータ浮遊容量 Cm を介して LISN に流

れ込む高周波電流 i2 をゼロとすればよく，電流源動作となるアクティブノイズフィルタは

理想的には i2 と逆位相の電流 icom を流す。このときアクティブノイズフィルタの出力電圧 

vANF は電流 icom により Cin（220 nF）に発生する電圧降下となる。図 5.13 の点線図よりア

クティブノイズフィルタは約 172 kHz の周波数成分で 85 mA のピーク電流を出力するもの

と類推されるため，このときの vANF は(5.5)式のように計算できる。したがって，電源電圧 

±15 V でアクティブノイズフィルタを駆動すれば上記成分に対して設計通りの抑制効果が

得られる。 

  𝑣𝑣𝐴𝐴𝐴𝐴𝐴𝐴 = 1
2𝜋𝜋×172k×220n

× 85m = 0.36 V      (5.5) 

(1μs/div) (1μs/div) 

(1μs/div) 

5.8μs (約 172kHz) 

3.3μs (約 3MHz) 

85mA 
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図 5.14 アクティブノイズフィルタの icom と vANF 

 

また，図 5.15 にアクティブノイズフィルタがない場合のコモンモードにおけるノイズ電

流経路を示す。伝導ノイズに起因するコモンモードのノイズ電流は，インバータが発生する

コモンモード電圧によりモータの接地容量 Cm（実測値で 1,000 pF）を介して流れる。また，

LISN で 50 Ω 終端されているため Cy（1,100pF）のインピーダンスは無視できる。したがっ

て，モータの接地容量 Cmによりコモンモードの電流値が決まる。例えばアクティブノイズ

フィルタを ±10 V まで出力させる設計とし，低周波伝導ノイズの主要成分である 172 kHz 

成分に着目すると，(5.5)式の結果より 10 V/0.36 V = 28 倍のピーク電流を発生させることが

できるため，対応可能な最大容量 Cmの値は 28 nF と類推される。 

 

 
図 5.15 アクティブノイズフィルタがない場合のノイズ電流経路 

 

5.4.3 周波数ドメイン測定結果       

 

インバータを運転したときの LISN に流入するノーマルモード電流（LISN の L1 端子電流

から L2 端子電流を差し引いた電流）及びコモンモード電流（LISN の L1～L3 の端子電流を

足し合わせた電流）の測定結果を図 5.16 に示す。アクティブノイズフィルタにより数 MHz 

の帯域まで抑制できていることがわかる。 
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(a)ノーマルモード電流 

 
(b)コモンモード電流 

図 5.16 ノイズ電流測定結果 

 

次に LISN による伝導ノイズ測定結果を図 5.17 に示す。ピーク検波かつ MaxHold モー

ドでの測定結果である。アクティブノイズフィルタにより 1 MHz 以下の帯域にて最大 20 

dB の減衰が得られる。なお図 5.16(a)より，ノーマルモード電流の数 MHz 帯での減衰が少

アクティブノイズフィルタ無し 

アクティブノイズフィルタ有り 

アクティブノイズフィルタ無し 

アクティブノイズフィルタ有り 
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ないため，LISN とアクティブノイズフィルタとの間の系統ケーブルに，線間コンデンサ（各

線間 2.2μF，合計 3 個）を接続した。測定結果を図 5.18 に示す。アクティブノイズフィルタ

単体による結果と比較して，数 MHz 帯のノイズが抑制される。アクティブノイズフィルタ

では，FG と L1，L2，L3 間の浮遊容量 Cyの電圧のみを検出対象として電流 icom を流すため，

容量の大きい線間コンデンサを接続してもアクティブノイズフィルタの出力電流は増加せ

ず安定に動作できる。なおアクティブノイズフィルタの動作を止めて注入点フィルタ Cin，

Rin を接続したのみでは 150 kHz 帯の伝導ノイズは抑制されない。アクティブノイズフィル

タにより能動的に電流 icom を注入することにより伝導ノイズの低減効果が得られる。 

  

 

図 5.17 LISN による伝導ノイズ測定結果 

アクティブノイズフィルタ無し 

アクティブノイズフィルタ有り 
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図 5.18 アクティブノイズフィルタ及び線間コンデンサ接続による伝導ノイズ測定結果 

 

5.5 結言 

 

本章では，伝導ノイズの原因となるコモンモード及びノーマルモードいずれも低減可能

で，コモンモードトランスを必要とせず，トランジスタの耐圧を低減することを特長とする

アクティブノイズフィルタを示した。始めに動作原理を述べ，具体的な回路構成と制御設計

手法を示した。次に試作回路をインバータに接続して誘導電動機を運転したときの，LISN

に流れ込むノーマルモード電流及びコモンモード電流の抑制効果，並びに LISN で測定され

る伝導ノイズの抑制効果を実験により示し，1 MHz 以下の帯域にて最大 20 dB の抑制効果

が得られることを確認した。よって EMI 抑制用リアクトル無しでノーマルモードとコモン

モードを抑制するノイズフィルタを構成することが可能となり，リアクトルの共振や鉄芯

における磁気飽和の問題を本質的に解決すると共に，ノイズフィルタの小型化が期待でき

るものと考える。 

 

  

アクティブノイズフィルタ無し 

アクティブノイズフィルタ及び 
線間コンデンサ有り 
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第６章 結論 

 

 本論文では，はじめに鉄道車両向け電気車に搭載されるインバータ等の電力変換装置が

発生する 3 つのノイズ種類，すなわち交流車両の帰線電流ノイズ，直流車両の AM ラジオ

ノイズ，直流車両の帰線電流ノイズを対象に，それぞれ低減手法を提案し，具体的な設計

例を提示するとともに，提案するノイズ低減手法の有効性を検討した。次に，ファン・ポ

ンプ駆動を例とした一般産業に用いられるインバータなどへの適用を目指し，150 kHz 以

上の伝導ノイズの低減を実現する「アクティブノイズフィルタ」を提案し，その具体的な

設計例を提示するとともに，ノイズ低減手法の有効性を検討した。内容を以下にまとめ

る。 

第 2 章では，105 kHz の帰線電流ノイズをパッシブフィルタで効果的に対策可能とする二

重直列共振フィルタを提案した。本フィルタは主変圧器とコンバータの間に接続され，コン

バータが発生する 105 kHz のノイズ電流をバイパスし，主変圧器に流出しないように動作

する。またリアクトルとコンデンサからなる並列回路の作用により，バイパスしたい周波数

でのフィルタインピーダンスを下げると共に，フィルタの反共振でのダンピング特性を併

せ持ち，不要な電流流出を抑制する。本フィルタの回路構成を示し，コンバータ発生電圧に

対する伝達特性を示した。次に試作した二重直列共振フィルタ単体を対象に伝達特性の測

定結果を示し，所望の減衰特性が得られることを示した。更にコンバータ実動作でのフィル

タ減衰量を確認するために，AC 20 kV 受電の検証システムにて帰線電流ノイズを測定し，

フィルタ接続により約 5 dB の低減効果が得られることを確認した。最後に当該帰線電流ノ

イズにより発生する ATS ループコイル出力電圧を無限長電流近似により求め，測定した帰

線電流ノイズが規制値に対してクリアできることを確認した。 

第 3 章では，電気車に搭載する VVVF インバータシステムを対象に，インバータが発生

する AM ラジオノイズ，及びこのノイズに起因する電流に着目し，具体的な低減対策方式

を提案した。はじめに VVVF インバータを冷却するフィンの接地線の接続先変更による特

定共振周波数の対策について提案した。次にモータ接地経路を含むコモンモード電流を低

減するために，モータ接地線の接続先変更による妨害波低減方法について提案した。これら

の対策による効果を VVVF インバータシステム単体で確認すると共に，車両に VVVF イン

バータを搭載し，現車にて機械式ブレーキをかけながら極低いトルクでインバータを起動

する試験，並びに走行試験により上記対策の効果を確認した。本対策においては別途新規の

コモンモードコアを用いずに既設のコモンモードコアを流用することから，簡便で効果的

な対策が実現できた。最後に AM ラジオ帯の妨害波に起因する電流を対象としたシミュレ

ーションモデルについて提案した。AM ラジオ帯を対象に VVVF インバータや周辺機器の

浮遊インピーダンス，各部品の端子間インピーダンスを反映させた回路モデルとした。当該

シミュレーションモデルを用いて上記各対策を模擬して得られた電流波形は，電流ピーク

の共振周波数が概ね一致すること，並びにその電流ピーク値が 6 dB（実測値の半分）の誤
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差範囲内で一致するなど，実測結果と同様の傾向が得られた。 

第 4 章では，モータ（誘導電動機）のトルク電流と励磁電流を独立に制御するベクトル

制御においてトルク電流指令の補正を行い，モータ瞬時パワーを用いてフィルタコンデン

サのエネルギーの交流ノイズ成分，ひいては帰線電流ノイズを低減するエネルギー補償形

アクティブ制御を提案した。はじめにフィルタコンデンサエネルギーとモータ瞬時パワー

の関係について述べた。次に本制御方式の制御構成及びゲイン設計について示し，開ルー

プボード線図による制御安定性の評価方法を示した。また実機試験により帰線電流ノイズ

の低減効果を検証し，制御ゲインを 0.25 に設定した例において帰線電流ノイズの 25 Hz 

成分が約 10 dB 低減することを確認した。更に制御系の安定限界ゲインを実機検証し，開

ループボード線図による制御設計の有効性を述べた。 

第 5 章では，伝導ノイズの原因となるコモンモード及びノーマルモードいずれも低減可

能で，コモンモードトランスを必要とせず，トランジスタの耐圧を低減することを特長と

するアクティブノイズフィルタを示した。はじめに動作原理を述べ，具体的な回路構成と

制御設計手法を示した。次に試作回路をインバータに接続して誘導電動機を運転したとき

の，LISN に流れ込むノーマルモード電流及びコモンモード電流の抑制効果，並びに LISN

で測定される伝導ノイズの抑制効果を実験により示し，1 MHz 以下の帯域にて最大 20 dB

の抑制効果が得られることを確認した。 

電力変換装置の高効率化を目的に，これらに適用されるスイッチング素子はますます高

速化されるものと考える。一方，鉄道車両のほか自動車など一般車両の電動化を例に，電

力変換装置が適用される領域が拡大していくにつれ，本装置が発生するノイズの低減がよ

り重要視される。本論文で提案した各種ノイズ低減手法により，各種電力変換装置のノイ

ズが低減され，かつ小型・軽量・低コストを同時に実現することが期待される。以上を本

論文の総括とする。 
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