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論文要旨 

 

パワーエレクトロニクス技術の発展により，スイッチングインバータによってモータを

駆動するモータ駆動システムは，優れた制御性やエネルギー変換効率を有し，家電，産業

機器，自動車，航空機器といった様々な用途で広く普及している。さらなる高効率化，高

出力密度化の観点から，SiC(Silicon Carbide)や GaN(Gallium Nitride)といった次世代パワー

デバイスによるスイッチングの高周波化や高速化が推進されている。しかしながら，この

傾向はスイッチングに伴う電磁ノイズを増加させるため，同じ電磁的環境にある他の機器

への電磁障害(EMI: Electromagnetic Interference)が深刻化することが懸念されている。 

電磁ノイズは，電源に高周波電流が漏洩する伝導ノイズと，電磁波として空間を伝搬す

る放射ノイズとに分類される。一般的に，伝導ノイズは受動フィルタで対策される。スイ

ッチングの高周波化に伴って増大する伝導ノイズは，数MHz以下の低い周波数帯域から

高レベルとなるため，対策のための受動フィルタが大型化し，電力変換器の大型化，重量

増加，コスト増大が問題となる。 

本論文では，受動フィルタを追加せずに伝導ノイズを抑制する手法として，インバータ

のスイッチング制御によるノイズ抑制法を提案した。現在広く普及している 1モータ駆動

システム，2モータ駆動システムのそれぞれに対し，伝導ノイズを効果的に抑制可能なス

イッチング制御方式を提案し，有用性を実機検証した。また，提案するスイッチング制御

方式において，ノイズ抑制効果を低下させる主要因となるスイッチングタイミングのずれ

を補償する制御方式を提案し，二重三相モータ駆動システムに適用する場合の有効性を実

機検証した。 

第 1章，「序論」では，モータ駆動システムで生じる EMIの問題を言及した。また，フ

ィルタサイズの小型化による電力変換器の高効率化，小型・高出力密度化といった高性能

化と電磁ノイズ規制の満足とを両立するための，電力変換器のスイッチング制御によるノ

イズ抑制制御の必要性と，研究目的，本論文の概要について述べた。 

第 2章「モータ駆動システムで生じる電磁ノイズと対策」では，一般的な 1インバー

タ・１モータ駆動システムを対象に，電磁ノイズの発生原理を説明した。また，モータ駆

動システムにおいてフィルタサイズを小型化するためには，数MHz以下のコモンモード

ノイズを抑制することが効果的であることを示した。さらに，本論文で提案するスイッチ

ング制御によるノイズ抑制原理を述べた。 

第 3章「1モータ駆動システムのノイズ抑制制御」では，1モータ駆動システムに適用

可能なノイズ抑制制御の提案と有効性を実機検証した。三相のうち，二相間で端子電圧の

立ち上がり，立ち下がりを同期することで，三相インバータ駆動時のコモンモード電圧を

一相分に抑制する制御方式を提案した。また，三相モータを三相インバータで駆動する 1 



インバータ・1 モータ駆動システムを制御対象として，インバータ駆動時のコモンモード

電圧の変動を一相分に抑制できることをシミュレーションおよび実機で検証した。さら

に，ノイズフィルタのサイズへの影響が特に大きい数MHz以下の帯域にて，ノイズ抑制

効果が得られることを実測で示し，モータ駆動システムのノイズ抑制法として有用である

ことを示した。 

第 4章「2モータ駆動システムのノイズ抑制制御」では，2モータ駆動システムに適用

可能なノイズ抑制制御の提案と有効性を実機検証した。2台のモータのそれぞれに電力を

共有する独立した 2台のインバータ同士で，端子電圧の立ち上がりと立ち下がりを同期さ

せることで，電源に伝搬するコモンモードノイズを抑制する制御方式を提案した。また，

2台のインバータの全ての相で端子電圧の立ち上がりと立ち下がりを同期するための条件

式を明らかにした。提案方式により，2台のインバータに異なる電圧指令を与える場合に

おいても，端子電圧の立ち上がり，立ち下がりを同期可能であることを実機検証した。ま

た，2モータ駆動システムにおけるコモンモード電圧の変動を抑制可能であることを実機

検証した。さらに，従来方式であるキャリア比較 PWM(Pulse Width Modulation)に対して，

提案方式によるノイズ抑制効果を実機評価し，提案方式の有用性を示した。 

第 5章「同期補償制御によるノイズ抑制効果の改善」では，二重三相モータ駆動システ

ムを対象とした，同期ずれの補償方式の提案と有効性を実機検証した。従来検討されてい

るノイズ抑制制御では，異なる二相間の端子電圧の立ち上がりと立ち下がりのタイミング

の同期ずれが，ノイズ抑制効果の悪化を招く問題があった。まず，ノイズ抑制制御適用時

の端子電圧の立ち上がりと立ち下がりの同期ずれとノイズ抑制量の関係を理論式で示し，

実機評価で理論式の妥当性を検証した。また，端子電圧を検出し，フィードバック制御に

よって同期ずれ時間を補償する方式を提案し，同期ずれの補償精度を実機検証した。さら

に，提案する補償制御の適用有無でノイズ抑制効果を比較し，提案方式の有用性を実機検

証した。 

第 6章「結論」では，提案したインバータのスイッチング制御によるノイズ抑制技術に

関して，得られた知見を整理した。また，提案技術が年々発展するパワーエレクトロニク

ス技術の進化とともに，電力変換器の高効率化，小型・高出力密度化といった高性能化と

電磁ノイズ規制の満足とを両立して実現し，モータ駆動システムの発展に貢献できる，と

結論付け，今後の課題と展望を述べた。 
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第1章 序論 

1.1 研究背景 

 近年，パワーエレクトロニクス技術の発展により，インバータやコンバータといった電力

変換器は，可変周波数，可変振幅の電圧源あるいは電流源のように負荷側の電力の調整や制

御をおこなうことができるようになった[1]-[3]。また，直流電力を任意周波数の交流電力に

変換するインバータにより，交流モータの可変速駆動が可能となった[4][5]。電力用半導体

デバイスのスイッチング動作による電力変換は，優れた制御性や省エネルギー性を有して

おり，スイッチングインバータによってモータを駆動するモータ駆動システムは，家電，産

業機器，自動車，航空機器，電力インフラ機器といった様々な機器に広く普及している。 

 しかしながら，電力用半導体デバイスのスイッチング動作に伴う電圧・電流の急峻な変化

には高周波成分が含まれており，電磁ノイズとしてパワーエレクトロニクス機器の外部に

放出される問題がある。電磁ノイズは周辺機器に伝搬し，悪影響を及ぼす電磁障害(EMI : 

Electromagnetic Interference)を引き起こす恐れがある[6][7]。 

 モータ駆動システムと同じ電磁的環境に存在するほかの機器との関係を図 1. 1 に示す。

家電や産業用機器では，モータ駆動システムは商用電源，自動車や航空機器はバッテリーに

電力線を介して接続される。電源，パワーエレクトロニクス機器，モータおよび他の機器の

筐体は，感電防止のために接地線を介して共通電位に接続される。そのためモータ駆動シス

テムで生じる電磁ノイズは，伝導性 EMI として電力線を介して伝搬し，他の機器の誤動作

を引き起こす場合がある。また，電力線や筐体から電磁波として放射され，放射性 EMI と

して他の機器の誤動作を引き起こす場合もある。 

 

図 1. 1 モータ駆動システムと電磁障害  

パワーエレクトロニクス 

機器 
モータ 

他の機器 

他の機器 

電源 

モータ駆動システム 
伝導性 EMI 

放射性 EMI 
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 同じ電磁的環境に混在している様々な電気・電子機器が正常に動作するためには，各機器

が正常動作可能な EMIに対する耐性である電磁感受性（EMS: Electromagnetic susceptibility）

に対して，EMI が低い必要がある。そのため，各機器からの EMS，EMI の評価方法と限度

値は，国際電気標準会議(IEC: International Electrotechnical Commission)によって国際規格とし

て定められている[8]-[10]。世界各国で，国際規格に準じた国内規格が定められており，製品

の販売には，各国の規格の満足が必要となる。 

一方，近年ではモータ駆動システムのさらなる小型化のために，電力変換器の高出力密度

化が推進されている。電力変換器の小型化を目的とし，構成部品であるインダクタやキャパ

シタといった受動素子の小型化のために電力用半導体デバイスのスイッチング周波数を高

周波化する傾向にある[11]-[17]。SiC(Silicon Carbide)や GaN(Gallium Nitride)などのワイドバ

ンドギャップ半導体の普及は，スイッチング周波数の高周波化を助長している。しかしなが

ら，スイッチング周波数の高周波化は全周波数帯域において電磁ノイズを増価させ，SiCや

GaN などによる高速なスイッチング動作は MHz 以上の電磁ノイズの増大も招く[18]-[24]。

また，機器の高出力密度化に伴い，電力変換器などの大電力機器と，情報通信機器などの弱

電機器の配置が近接され，電力変換器が発生する電磁ノイズが弱電機器に影響を及ぼしや

すくなっている[25][26]。 

さらに，IECにおいてはスマートメータで用いられる電力線通信への影響を鑑みて，従来

よりも低周波領域でも EMI の限度値を設けることが検討されている[27]。電磁ノイズの対

策部品として一般的に適用される受動フィルタは，インダクタとキャパシタを組み合わせ

たローパスフィルタで構成される[28]-[37]。そのため，フィルタによるノイズ抑制量を得る

ためには，周波数が低いほどインダクタやキャパシタの定数を大きくする必要がある。キャ

パシタ容量の増大は電磁ノイズの増大を招くため，インダクタのインダクタンスの増大に

よるフィルタの大型化の影響が顕著となる。 

したがって，今後，機器の小型・高出力密度化と電磁ノイズを限度値以下に抑制すること

を両立するためには，さらなる小型・高性能なノイズフィルタの実現や，ノイズフィルタ以

外によるノイズ抑制法が必要になる。 

 小型・高性能なノイズフィルタについては，アクティブフィルタの研究が進められており，

フィルタの小型化，ノイズ抑制量の改善に効果的であることが多数報告されている[38]-[47]。

フィルタ以外によるノイズ抑制法としては，インバータのスイッチング制御の応用技術が

多く提案されているものの，適用可能なシステムやモータ・インバータの動作条件が限定的

である点，ノイズ抑制効果などに課題がある[48]-[66]。 

本研究では，インバータのスイッチング制御の工夫による電磁ノイズ抑制技術に着目す

る。一般的に普及しているモータ駆動システムを対象として，電源に伝搬する電磁ノイズを

効果的に抑制可能なスイッチング制御技術を開発する。  
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1.2 モータ駆動システムの構成 

1.2.1 モータ駆動システムの分類 

 代表的なモータ駆動システムの構成分類を図 1. 2に示す。モータ駆動システムは，駆動す

るモータが 1台か複数台かで大別される。また，インバータ相数に影響するモータの構成要

素として，固定子巻線の相数に着目すると，モータは三相系巻線または非三相系巻線を有す

る構成で大別される。三相系モータは，モータの巻線相数が 3の倍数のものである[68]-[73]。

非三相系モータとしては，五相モータや七相モータなどが該当する[74]-[76]。三相系モータ

はさらに，三相モータや六相モータといった非多重モータと，二重三相や三重三相といった

多重モータに分類される。六相モータと二重三相モータは，中性点の構成や巻線位相に違い

がある。六相モータでは，各相の巻線が電気的に 30 度位相差を設けて配置される。また，

Y 結線の場合には，各相の巻線の中性点が同じ点に接続される。一方，二重三相モータは，

2郡の三相巻線で構成され，三相巻線は電気的に 120度位相差を設けて配置される。ここで，

郡間の三相巻線の位相差は任意である。また，Y 結線の場合には，各郡の三相巻線は同一の

中性点に接続されるが，郡間で中性点を電気的に絶縁する。 

インバータは，モータの巻線相数および台数に対応して構成される。なお，インバータの

構成は一般的に広く普及しているフルブリッジインバータ[2][3]を基本とする。 

三相系モータは制御方法が従来の三相理論を基本に構成でき，従来普及していた三相イ

ンバータを利用できるため，家電，産業用途など最も一般的な構成として普及している。 

モータ台数分 

モータ駆動 

システム 

非三相系 

三相系 
非多重巻線 

（三相，六相など） 

多重巻線 

（二重三相， 

三重三相など） 

三相， 

六相（二重三相）， 

九相（三重三相） 

 

1モータ 

複数モータ 

非三相 

（五相，七相，など） 

システム構成 モータ構成 インバータ構成 

図 1. 2 モータ駆動システムの構成分類 
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多重三相モータは大容量の装置や自動車用補機の用途で実用化されている[77]-[84]。大容

量モータを複数台の汎用インバータで駆動することで，特注の大容量インバータを製造す

ることなく，安価に大容量な駆動システムを構築可能となる。また，近年では運転継続性の

観点から，自動車のステアリング操作を補助する電動パワーステアリング（EPS: Electric 

Power Steering）用のアクチュエータにも多重三相モータが応用されている。 

非三相系モータは，三相モータと比較して相数が多いため，トルクリプルが小さい点や，

一相または二相のモータ巻線やインバータに異常が生じた場合においても，残りの相で運

転継続が可能であるフォールトトレラント性が得やすい点が利点である。インクジェット

プリンタのヘッド駆動や産業用ロボット駆動のように高応答，高精度な位置決め精度を要

求される用途に適用されるステッピングモータでは，トルクリプルを低減する目的で五相

巻線構造が適用される[75]。 

 家電，産業機器などで特に広く適用される，次のモータ駆動システムの構成について，次

項以降で述べる。 

  ・1モータ駆動システム（三相モータ：1 台，三相インバータ：1台） 

  ・2モータ駆動システム（三相モータ：2 台，三相インバータ：2台） 

  ・二重三相モータ駆動システム（二重三相モータ：1台，三相インバータ：2台） 

  

4



1.2.2  1モータ駆動システム 

1 モータ駆動システムの代表例として，1 台の三相巻線を有するモータを，1 台の三相フ

ルブリッジインバータで駆動するシステムを図 1. 3 に示す。三相フルブリッジインバータ

は，直列接続された 2つのスイッチが一相を成し，直流母線に三相分が並列接続して構成さ

れる。直流母線は，バッテリーや交流電力をコンバータで直流電力に変換して構成される。

三相モータは，三相巻線を有しており，三相巻線は三相フルブリッジインバータの各相出力

端子に接続される。インバータを構成する 6つのスイッチは，コントローラから与えられる

スイッチング信号に基づいて ON，OFFを制御され，モータに可変振幅，可変周波数の交流

電圧を印加する。 

三相モータを三相フルブリッジインバータで駆動するシステムは，多相であることでモ

ータを低トルクリプルで駆動可能であり，モータ・インバータの一相が故障した際でも正常

な相のみで運転継続しやすい利点などを有する。そのため，FA（Factory Automation）機器

や，空調機器，自動車・鉄道車両の駆動用など，幅広い分野で適用されるシステムである。 

 

 

 

 

図 1. 3 1モータ駆動システム 
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1.2.3  2モータ駆動システム 

2 モータ駆動システムの代表例として，2 台の三相巻線を有するモータを，2 台の三相フ

ルブリッジインバータで駆動するシステムを図 1. 4に示す。2モータ駆動システムは，1モ

ータ駆動システムのインバータを共通の電源に並列接続する。 

複数台のモータで駆動される鉄道車両やハイブリッド自動車，FA 用途のベルトコンベア

システムなど，システム内で複数のモータが配置される構成は産業用途で広く適用されて

いる[85]-[87]。 

複数モータ駆動システムでは，複数の 1 モータ駆動システムを協調制御することによる

高性能化技術が提案されている。電気自動車では，複数のモータの出力トルクを協調制御す

ることにより，車両特性の改善が検討されている[88] [89]。 

 

 

 

図 1. 4 2モータ駆動システム 
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1.2.4  二重三相モータ駆動システム 

二郡の三相巻線を有するモータを，2台の三相フルブリッジインバータで駆動するシステ

ムを図 1. 5 に示す。インバータの構成は 2 モータ駆動システムと同様である。モータの各

郡の巻線は，対応する各郡のインバータ出力端子に接続される。 

二重三相モータは，自動車のエンジンから発電してバッテリーに電力を供給するオルタ

ネータに適用されている[79] [80]。また，一群が故障した際，正常駆動可能な片郡で運転継

続可能であり，車両のステアリング操作を補助する電動パワーステアリングでも応用され

ている[77][78]。複数のインバータを用いて大容量モータを駆動可能であるため，エレベー

タを昇降させる巻上げ機や，鉄鋼の圧延用ミルモータといった大容量モータを駆動する用

途にも多く適用されている[81]-[84]。  

二重三相モータ駆動システムは，制御自由度の高さを利用し，効率，トルクリプル，振動

などの高性能化が実証されており，今後さらなる普及が期待されている[70]-[72]。 

 

 

図 1. 5 二重三相モータ駆動システム  
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Controller 
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1.3  研究の目的 

本論文では，受動フィルタを追加せずに電磁ノイズを抑制する手法として，インバータの

スイッチング制御によるノイズ抑制法を提案・検証する。特に，モータ駆動システムでフィ

ルタサイズへの影響が大きい，数 MHz以下の電磁ノイズを抑制対象とする。 

広く普及しているモータ駆動システムとして，1モータ駆動システム，2モータ駆動シス

テム，二重三相モータ駆動システムのそれぞれに対し，適用可能なノイズ抑制制御を提案す

る。また，ノイズ抑制制御によるスイッチング方式と，従来一般的に適用されるスイッチン

グ方式で，電源に伝搬する電磁ノイズを実機評価・比較することで，提案するノイズ抑制制

御の有効性を検証する。 

さらに，ノイズ抑制制御の効果を低下させる主要因となるスイッチングタイミングのず

れを補償する制御方式を示し，ノイズ抑制量の改善効果を実機評価することで，その有効性

を検証する。 

 

1.4  本論文の構成 

 本論文の構成を以下に示す。 

第 1章，「序論」では，モータ駆動システムで生じる EMIの問題を言及した。また，フ

ィルタサイズの小型化による電力変換器の高効率化，小型・高出力密度化といった高性能

化と電磁ノイズ規制の満足とを両立するための，電力変換器のスイッチング制御によるノ

イズ抑制制御の必要性と，研究目的，本論文の概要について述べた。 

第 2章「モータ駆動システムで生じる電磁ノイズと対策」では，一般的な 1インバー

タ・１モータ駆動システムを対象に，電磁ノイズの発生原理を説明する。また，モータ駆

動システムにおいてフィルタサイズを小型化するためには，数MHz以下のコモンモード

ノイズを抑制することが効果的であることを示す。さらに，本論文で提案するスイッチン

グ制御によるノイズ抑制原理を述べる。 

第 3章「1モータ駆動システムのノイズ抑制制御」では，1モータ駆動システムに適用

可能なノイズ抑制制御の提案と有効性を実機検証する。異なる二相間で端子電圧の立ち上

がり，立ち下がりを同期することで，三相インバータ駆動時のコモンモード電圧を一相分

に抑制する制御方式を提案する。また，三相モータを三相インバータで駆動する 1 インバ

ータ・1 モータ駆動システムを制御対象として，インバータ駆動時のコモンモード電圧の

変動を一相分に抑制できることをシミュレーションおよび実機で検証する。さらに，ノイ

ズフィルタのサイズへの影響が大きい数MHz 以下の帯域にて，ノイズ抑制効果が得られ

ることを実測で示し，モータ駆動システムのノイズ抑制法として有用であることを示す。 

第 4章「2モータ駆動システムのノイズ抑制制御」では，2モータ駆動システムに適用

可能なノイズ抑制制御の提案と有効性を実機検証する。2台のモータのそれぞれに電力を
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共有する独立した 2台のインバータ同士で，端子電圧の立ち上がりと立ち下がりを同期さ

せることで，電源に伝搬するコモンモードノイズを抑制する制御方式を提案する。また，

2 台のインバータの全ての相で端子電圧の立ち上がりと立ち下がりを同期するための条件

式を明らかにする。提案方式により，2台のインバータに異なる電圧指令を与える場合に

おいても，端子電圧の立ち上がり，立ち下がりを同期可能であることを実機検証する。ま

た，2モータ駆動システムにおけるコモンモード電圧の変動を抑制可能であることを実機

検証する。さらに，従来適用されるキャリア比較 PWM(Pulse Width Modulation)に対して，

提案方式によるノイズ抑制効果を実機評価し，提案方式の有用性を示す。 

第 5章「同期補償制御によるノイズ抑制効果の改善」では，二重三相モータ駆動システ

ムを対象とし，同期ずれの補償方式の提案と有効性を実機検証した。従来検討されている

ノイズ抑制制御では，異なる二相間の端子電圧の立ち上がりと立ち下がりのタイミングの

同期ずれが，ノイズ抑制効果の悪化を招く問題があった。この問題に対し，ノイズ抑制制

御適用時の端子電圧の立ち上がりと立ち下がりの同期ずれとノイズ抑制量の関係を理論式

で示し，実機評価で理論式の妥当性を検証する。また，端子電圧を検出し，フィードバッ

ク制御によって同期ずれ時間を補償する方式を提案し，同期ずれの補償精度を実機検証す

る。さらに，提案する補償制御の適用有無でノイズ抑制効果を比較し，提案方式の有用性

を実機検証する。 

第 6章「結論」では，提案したインバータのスイッチング制御によるノイズ抑制技術に関し

て，得られた知見を整理する。また，提案技術が年々発展するパワーエレクトロニクス技術

の進化とともに，電力変換器の高効率化，小型・高出力密度化といった高性能化と電磁ノイ

ズ規制の満足とを両立して実現し，モータ駆動システムの発展に貢献できる，と結論付け，

今後の課題と展望を述べる。 
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第2章 モータ駆動システムで生じる電磁ノイズと 

       対策 

2.1 はじめに 

 本章では，モータ駆動システムの駆動に伴って生じる電磁ノイズについて，発生原理，伝

搬経路および国際規格による限度値について説明する。また，従来一般的に用いられている

受動フィルタを用いたノイズ対策手法について説明し，ノイズ抑制効果を増大する際の受

動フィルタの大型化の問題について述べる。さらに，受動フィルタの小型化に効果的な，ス

イッチング制御によるノイズ抑制手法の概要を説明する。 

 

2.2 インバータの基本的な駆動方法 

 一般的な三相モータ駆動システムの構成例を図 2. 1に示す。インバータは，現在主流と

なっている三相フルブリッジ回路で構成される，電圧型インバータとする。インバータ

は，構成されるスイッチング素子の ON，OFFを制御することで，直流電圧を交流電圧に

変換して，負荷であるモータに出力する。スイッチング素子の ON，OFFのタイミングは

コントローラで決定される。 

 コントローラによるスイッチング制御方式について説明する。一般的に適用されるキャ

リア比較 PWM(Pulse Width Modulation)とインバータの出力電圧を図 2. 2 に示す。図 2. 2で

は，U 相，V 相，W相で構成される三相の内，U相のスイッチング信号の生成方法を示

す。キャリア比較 PWMでは，電圧指令である変調波とキャリア波(図 2. 2では三角波)を

比較し，その大小関係に基づいて各相の上側スイッチ（UP，VP，WP）と下側スイッチ

（UN，VN，WN）の ON，OFFを制御する。図 2. 2では，U 相電圧指令をキャリア波と比

較し，電圧指令がキャリア波よりも大きい場合は上側スイッチを ON，下側スイッチを

OFF し，電圧指令がキャリア波よりも小さい場合は上側スイッチを OFF，下側スイッチを

ON する。上下のスイッチの ON，OFF状態に応じて，中性点（図 2. 1中の O 点）を基準

として，出力電圧が±Vdc/2（Vdc：母線電圧）でスイッチングされる。出力電圧の基本波成

分は電圧指令に対応する振幅，周波数となり，電圧指令に応じた電圧に制御可能となる。 

 スイッチングの ON，OFF 時間で出力電圧の基本波成分を制御する原理上，インバータ

の出力端子には，基本波成分以外にもスイッチング周波数に起因する高調波成分が出力さ

れる[1], [90]-[92]。なお，スイッチング周波数はキャリア波の周波数と等価となる。 
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図 2. 1 モータ駆動システム 

 

 

 

図 2. 2 PWMとインバータ端子電圧の変動 
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2.3 電磁ノイズの伝搬経路 

前述の通り，インバータの出力電圧をスイッチング制御する場合，電圧変動に伴って電磁

ノイズが発生する。本節では，電磁ノイズを伝搬経路でコモンモード(CM : Common - mode)

ノイズとディファレンシャルモード(DM : Differential - mode)ノイズに大別して説明する。 

 

2.3.1 コモンモードノイズ 

一般的なモータ駆動システムにおける電磁ノイズ伝搬経路を図 2. 3に示す。図 2. 3では，

三相フルブリッジインバータで三相巻線を有するモータを駆動するシステムを対象とする。

直流母線は，バッテリーのような直流電圧源とする。 

モータやインバータの筐体は，感電防止の観点から，基準電位とする接地面（GND）と同

電位となるように電気的に接続される。モータやインバータの筐体から，接地面を介して電

源に伝搬するノイズが CM ノイズである。特に数 MHz 以下の低い周波数帯域においては，

モータの巻線とフレーム間の浮遊容量が主な伝搬経路となり，モータ駆動システムで発生

する電磁ノイズの支配的な要因となる[6], [66]。 

図 2. 3 のシステムにおいて，直流母線の電圧を Vdcとし，基準電位を直流母線の N側とす

る。インバータのスイッチングに応じて，各相の出力端子電圧は，0または Vdcで変動する。

モータの三相巻線の中性点の電位を vcmとすると，各相それぞれについて，電圧方程式は次

式で表現できる。 

 

図 2. 3  モータ駆動システムと電磁ノイズの伝搬経路 
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𝑣𝑢 − 𝑣𝑐𝑚 = 𝑅𝑝ℎ𝑖𝑢 + 𝐿𝑝ℎ

𝑑𝑖𝑢

𝑑𝑡
 (2.1) 

𝑣𝑣 − 𝑣𝑐𝑚 = 𝑅𝑝ℎ𝑖𝑣 + 𝐿𝑝ℎ

𝑑𝑖𝑣

𝑑𝑡
 (2.2) 

𝑣𝑤 − 𝑣𝑐𝑚 = 𝑅𝑝ℎ𝑖𝑤 + 𝐿𝑝ℎ

𝑑𝑖𝑤

𝑑𝑡
 (2.3) 

ここで，モータの巻線抵抗𝑅𝑝ℎ[Ω]，巻線インダクタンス𝐿𝑝ℎ [H]，各相電流𝑖𝑢，𝑖𝑣，𝑖𝑤[A]，

グランド(GND)を基準電圧とした各相端子電圧𝑣𝑢，𝑣𝑣，𝑣𝑤[V]である。 

(2.1)式～(2.3)式を足し合わせると，次式となる。 

(𝑣𝑢 + 𝑣𝑣 + 𝑣𝑤) − 3𝑣𝑐𝑚 = (𝑅𝑝ℎ + 𝐿𝑝ℎ

𝑑

𝑑𝑡
) (𝑖𝑢 + 𝑖𝑣 + 𝑖𝑤) (2.4) 

 三相電流の総和はゼロとなるため，(2.4)式の右辺はゼロとなり，次式となる。 

𝑣𝑐𝑚 =
𝑣𝑢 + 𝑣𝑣 + 𝑣𝑤

3
 (2.5) 

 (2.5)式に示す負荷の中性点電位 vcmがインバータの CM 電圧に相当する。CM 電圧は負荷

のインピーダンスの影響受けずに変動することがわかる。 

インバータの出力端子電圧と CM 電圧を図 2. 4 に示す。上 3 段はインバータの各相の出

力端子電圧，4段目は U，V 相間の線間電圧，5段目は CM電圧を示す。(2.5)式に示したよ

うに，CM電圧はインバータの各相の出力端子電圧の立ち上がり，立ち下がりに応じて𝑉𝑑𝑐/3

ずつステップ状に変化する。 

U，V 相間の線間電圧𝑣𝑢𝑣は，U 相と V 相の出力端子電圧の差で定義される。図 2. 4では，

U 相が V 相より出力端子電圧が High となる時間が長いため，線間電圧𝑣𝑢𝑣が 0，𝑉𝑑𝑐で変動

するが，U 相が V 相より出力端子電圧が High となる時間が短い場合には，線間電圧𝑣𝑢𝑣は

 0，−𝑉𝑑𝑐で変動する。 
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図 2. 4 インバータの出力端子電圧とコモンモード電圧 

 

 

 

次に，CMノイズとして伝搬する高周波漏れ電流の発生原理について説明する。前述の通

り，ノイズフィルタのサイズへの影響が大きくなる数 MHz以下の帯域では，モータの固定

子巻線－フレーム間の浮遊容量が CMノイズの主な伝搬経路となる。CM 成分で流れる高周

波漏れ電流である CM 電流 icm[A]は，各相の固定子巻線－フレーム間の浮遊容量 CS[F]およ

び各相の出力端子電圧を用いて次式で表現できる。 

𝑖𝑐𝑚 = 𝐶𝑆

𝑑𝑣𝑢

𝑑𝑡
+ 𝐶𝑆

𝑑𝑣𝑤

𝑑𝑡
+ 𝐶𝑆

𝑑𝑣𝑤

𝑑𝑡
 (2.6) 

なお，(2.6)式では，発生原理の簡略的な説明のために，配線のインピーダンスの影響が小

さく無視できると仮定した。また，一般的に各相の固定子巻線はで同様に巻回されるため，

各相の浮遊容量は同等となる。 

(2.6)式を整理すると，次式となる。 

𝑖𝑐𝑚 = 𝐶𝑆

𝑑(𝑣𝑢 + 𝑣𝑣 + 𝑣𝑤)

𝑑𝑡
 (2.7) 
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また，(2.5)式より，(2.7)式は次式に整理される。 

𝑖𝑐𝑚 = 3𝐶𝑆

𝑑𝑣𝑐𝑚

𝑑𝑡
 (2.8) 

(2.8)式より，CMノイズと等価な CM電流を低減するためには，固定子巻線－フレーム間

の浮遊容量𝐶𝑆を小さくし，CM 電圧の変動(𝑑𝑣𝑐𝑚/𝑑𝑡)を抑制することが重要である。CM 電

圧の変動は，主にスイッチング周波数と，端子電圧の立ち上がりおよび立ち下がりの開始か

ら終了までに要する時間であるオン時間・オフ時間を考慮する必要がある。一般的な Si-

IGBT( Silicon – Insulated-gate bipolar transistor)では，オン時間・オフ時間は，数百 ns程度に

設計されることが多く，MHz 帯域以上で電磁ノイズへの影響が大きくなる。スイッチング

周波数は，一般的にモータ駆動システムで適用される 5 kHz～10 kHz 程度から影響が生じ

る。数MHz以下の低周波領域での電磁ノイズを議論する場合には，スイッチング周波数で

変動する CM電圧の変動の考慮が重要となる。 

 

 

2.3.2 ディファレンシャルモード 

図 2. 3に示すように，直流母線の P側と N側でノイズ伝搬方向が逆方向となるものが DM

ノイズと定義される。 

DM 電圧は各相の出力端子電圧から CM 電圧を引いたものであり，インバータのスイッ

チングに伴ってステップ状に変化するような電圧脈動が生じる。この電圧脈動が直流母線

に重畳され，電源に伝搬することで電磁ノイズとなる。DMノイズは直流母線に設けられる

平滑コンデンサやスナバコンデンサなどによって，緩和されることが多く，数 MHz以下の

帯域で支配的なノイズ源となることは少ない[6], [66]。 
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2.4 スイッチング周波数と電磁ノイズ 

 本節では，スイッチング周波数およびスイッチング時の電圧の立ち上がり時のオン時間，

立ち下がり時のオフ時間が CM電圧に及ぼす影響について説明する。 

 CM電圧の台形波モデルを図 2. 5に示す。ここでは，CM電圧を簡略的に台形波であると

仮定する。また，スイッチング周波数を𝑓𝑠[Hz]，オン時間，オフ時間をそれぞれ𝑡𝑜𝑛，𝑡𝑜𝑓𝑓[s]

とする。一般的な Si-IGBT のスイッチング速度として，オン時間𝑡𝑜𝑛，オフ時間𝑡𝑜𝑓𝑓を等しく

100 nsとする。また，スイッチング周期(1/𝑓𝑠)に対するオン Dutyを 0.5 とすると，CM電圧

の周波数スペクトルは，𝑓𝑠から1/(2𝑡𝑜𝑛) (= 1/(2𝑡𝑜𝑓𝑓))までは−20 dB/decで減衰し，それ以降

は−40 dB/decで減衰する[7]。 

具体例として，スイッチング周波数𝑓𝑠を 5 kHz と 10 kHz とする場合の CM電圧の周波数

スペクトルの概略図を図 2. 6に示す。スイッチング周波数以下の成分は原理的に発生せず，

スイッチング周波数から 5 MHz 以下では−20 dB/decで減衰し，5 MHz以上では−40 dB/dec

で減衰する。スイッチング周波数が 2 倍となると，周波数スペクトルが周波数軸で 2 倍に

シフトされることで，10 kHz以上の CM電圧が 2倍（+6 dB）となる。すなわち，スイッチ

ング周波数を高周波化させる場合，それに比例してノイズレベルも増大する。オン時間・オ

フ時間の影響は数MHz程度であり，フィルタサイズへの影響は比較的小さい。 

 

図 2. 5 コモンモード電圧の台形波モデル 

 

図 2. 6 コモンモード電圧の周波数スペクトルの概略図  

Duty 

1/fs 

ton toff 

Time 

C
M

 V
o

lt
ag

e 

5 k 10 k 5 M 10 M 

V
o
lt

ag
e 

am
p
li

tu
d
e[

d
B


V

] 

Frequency [log10(Hz)] 

6 dB 

fs: 5 kHz 

fs: 10 kHz 

fs 1

2τ
 (τ = ton = toff) 

16



2.5  電磁ノイズの規制規格 

 同じシステム内に存在する複数の機器同士が電磁ノイズによる誤動作を起こさないため

には，各機器から発生される電磁障害（EMI: Electromagnetic interference）のレベルが，各機

器の耐ノイズ性能を示す電磁感受性（EMS: Electromagnetic susceptibility）のレベルより低く

なければならない。そのため，自動車，産業用機器，家電などの各種分野では EMIと EMS

のレベルが国際規格で規制されている[8]-[10]。 

EMIに関して，IECの審議委員会として，CISPR（国際無線障害特別委員会）が設置され

ており，電磁ノイズの測定法や限度値が定められている。本節では，CISPRにて定められた

伝導ノイズと放射ノイズの測定法および限度値を説明する。 

 

2.5.1 伝導ノイズ 

 2.3節で示したように，モータ駆動システムで発生する電磁ノイズは，電力線や共通の接

地面を介して，電源に伝搬する。そのため，発生した電磁ノイズが，制御対象であるモータ

駆動システムと同じ電源に接続された他の機器に伝搬し，誤動作などの悪影響を及ぼす恐

れがある。これが伝導ノイズである。 

 本項では，伝導ノイズの評価方法の概要を示す。自動車の車載機器を対象とした規格であ

る CISPR25について，伝導ノイズを評価するための試験構成例を図 2. 7に示す。電力線は，

電源，電源線インピーダンス安定化回路網（LISN: Line Impedance Stabilization Network）お

よび供試装置（EUT: Equipment Under Test）に接続される。車載機器は主にバッテリーで駆

動されるため，電源はバッテリーや直流安定化電源が適用される。LISNは直流母線の P側

と N 側それぞれに直列に接続され，電源側からの外来ノイズの影響を阻止し，EUT から見

た電源側の負荷を規定値にすることで，妨害波電圧の測定値を安定させる。LISN で規定さ

れる負荷の両端電圧を EMI レシーバやスペクトラムアナライザで受信し，EMI レベルを評

価する。また，各機器は，銅板で模擬される共通のグランドプレーンに接地される。その他，

電力線の長さや，各機器の配置が定められている。 

LISN と EUT となるモータ駆動システムの接続例を図 2. 8 に示す。インバータやモータ

は，それぞれのフレームをグランドプレーンに接地することで，高周波領域でグランドプレ

ーンと電気的に接続される。前述の通り，LISN は規定のインピーダンスを直流母線の P側

と N 側のそれぞれとグランドプレーンの間に構成し，既定の抵抗値の両端の電圧で定義さ

れる雑音端子電圧 vLISN を計測器で評価する。受動フィルタによるノイズ抑制量は，電源に

伝搬する伝導ノイズの大きさに基づいて設計される。本論文では，提案するスイッチング制

御によるノイズ抑制効果を，受動フィルタの設計に係る伝導ノイズで評価する。 
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図 2. 7 CISPR25における伝導ノイズの試験構成例 

 

 

図 2. 8 LISNとインバータおよびモータの接続例 
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 伝導ノイズを計測する EMI レシーバやスペクトラムアナライザでは，計測条件として検

波特性や分解能帯域幅のような周波数特性などが規定されている。 

 検波方式として，平均値検波（Average Detector）で得られる AV 値，尖頭値検波（Peak 

Detector）で得られる PK値，準尖頭値検波（Quasi-peak Detector）で得られる QP値がある。

AV値は，測定された信号の周波数データから，その散らばりを平均化することにより得ら

れる統計的な指標である。PK 値は，測定時間内で測定された信号の最大値である。QP 値

は，信号のパルスの頻度を反映するが，AV 値と異なりパルスの頻度を線形に反映せず，充

放電回路によってラジオ受信における受信障害のレベルを模擬するような値となる。計測

される信号レベルは，AV値，QP値，PK値の順に大きくなる。 

CISPR25 で規定される電圧法で評価する場合の伝導ノイズの限度値を図 2. 9 に示す。

CISPR25 では Class1 から Class5 の順で限度値のレベルが低くなる 5 クラスで限度値が規定

されており，図 2. 9には最も厳しい Class5の限度値を示す。電圧法では，150 kHz～108 MHz

までの周波数帯域に対して限度値が設定される。限度値が設定される周波数帯域が間欠的

となっているのは，車両システム内の機器で使用される帯域ごとに限度値が規定されてい

るためである。なお，CISPRにて計測器の分解能帯域幅（RBW: Resolution Band Width）は，

150 kHz ～30 MHzは 9 kHz，30 MHz～108 MHzは 120 kHzで規定されている。 

 

 

図 2. 9 CISPR25(Class5)における伝導ノイズの限度値 
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2.5.2 放射ノイズ 

 モータ駆動システムで発生する高周波成分の電圧や電流が，インバータを構成する PCB

（Printed Circuit Board），電力線などで構成されるアンテナを媒介して放射源となり周辺機

器の誤動作などの悪影響が生じる恐れがある。これが放射ノイズである。 

 放射ノイズも伝導ノイズと同様に，試験構成，評価方法および EMI の限度値が国際規格

で規定されている。 

CISPR25における放射ノイズの試験構成例を図 2. 10に示す。電源，LISN，EUTの基本的

な接続は伝導ノイズ計測の場合と同様である。放射ノイズの計測では，機器やケーブルから

放射される電磁ノイズを評価するために，アンテナを用いる。計測する周波数帯域ごとに，

バイコニカルアンテナ，ログペリオディックアンテナなど，複数種類のアンテナにて電磁ノ

イズを受信し，受信信号を EMI レシーバやスペクトラムアナライザで計測する。計測の際

には，電力線やアンテナなどの配置が規定されている。また，放射ノイズは 150 kHz～2.5 

GHz で限度値が設けられており，伝導ノイズと同様に計測器の検波特性や RBW のような

周波数特性などが規定されている。 

 

 

 

図 2. 10 CISPR25における放射ノイズの試験構成例 
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2.6 代表的なコモンモードノイズ抑制法とその課題 

 モータ駆動システムで生じる電磁ノイズは，2.5節で示したように国際規格に準拠した限

度値以下に抑制される必要がある。本節では，一般的に適用される受動素子を用いたノイズ

抑制法について説明する。特に，モータ駆動システムで生じる数MHz 以下の低周波領域で

支配的となる CM ノイズの抑制法について，一般的に採用されている CMI（Common-mode 

inductor）や EMIフィルタについて説明する。 

 

 

2.6.1 コモンモードインダクタ 

 数MHz以下の低周波領域におけるモータ駆動システムのコモンモード等価回路を図 2. 11

に示す。図 2. 11の等価回路は，インバータ起因の CM電圧である電圧源，コモンモード成

分の配線インピーダンス Lcm，Rcm，モータの固定子巻線－フレーム間の浮遊容量 Ccmのみの

LCR 直列共振回路で表現される[7]。電源に伝搬する CM ノイズを抑制するためには，経路

のインピーダンスの増加や，電源をバイパスさせる経路の生成が有効となる。 

コモンモード成分の経路のインピーダンスを増大させる手法として，CMI によってイン

ダクタンス成分を増大させる手法が一般的に適用される。CMI の構成を図 2. 12 に示す。

CMI は，直流母線に CM 電流が流れる場合に，コアに同方向に磁束が流れるように巻線を

巻回することで，コモンモード成分にインダクタンス成分として機能する。これにより，コ

モンモードインピーダンスが増大し，CM電流の伝搬を抑制することが可能となる。 

また，発生する CM 電流の高周波成分をより減衰させるために，CMI のコア材料に損失

が大きくなる材料を適用することや，CMI に抵抗で短絡した巻線を追加するコモンモード

トランス（CMT: Common-mode Trance）などが検討されている[93][94]。 

CMIのインピーダンスの周波数特性を図 2. 13に示す。CMIのコモンモード経路のインダ

クタンス LCI[H]により，CMIのインピーダンスは 2πfLCIとなるため，低周波であるほどイン

ピーダンスを確保するためにインダクタンスを大きくする必要がある。インダクタンスを

大きくするためには，巻線の巻回スペースの確保や，コアの磁気飽和防止のために磁路面積

を広げる必要があり，CMIが大型化する。 

また，CMIを構成する際，実際には浮遊容量が存在し，浮遊容量とインダクタンス LCI [H]

の共振周波数以降はインピーダンスが低下する（図 2. 13）。CMIによるノイズ低減効果を増

大するために巻回数を増加させると浮遊容量も大きくなり，高周波特性が悪化するため，低

周波領域のノイズ抑制効果の増大と高周波領域のノイズ抑制効果維持の両立が困難となる。 
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図 2. 11 コモンモードノイズ伝搬経路の等価回路 

 

 

図 2. 12 コモンモードチョークコイルの概要 

 

 

 

図 2. 13 コモンモードチョークコイルのインピーダンスの周波数特性  
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2.6.2 EMIフィルタ 

 直流母線に挿入する EMIフィルタの構成例を図 2. 14に示す。EMIフィルタは一般的に，

CMノイズを抑制する素子と DMノイズを抑制する素子の組み合わせで構成される。CMノ

イズを抑制する素子としては，前述の CMIと Y キャパシタが適用される。CMIは前述の通

り，直流母線の P 側と N 側に直列に接続される。また，Y キャパシタは直流母線の P 側と

N 側それぞれと接地面の間に接続して構成される。これにより，CM経路にインダクタとキ

ャパシタで構成されるローパスフィルタが構成され，CM成分の高周波成分に対し，電源へ

の伝搬経路のインピーダンスを CMI で増大し，Y キャパシタで低インピーダンスの循環経

路を作ることで，電源に伝搬する CM電流を抑制する。 

 インダクタとキャパシタで構成される一次のローパスフィルタの減衰量は，カットオフ

周波数1/2π√LCで決まり，ノイズ抑制量を大きくするためにはカットオフ周波数を下げる必

要がある。しかしながら，コモンモード経路の容量成分が増大すると CM電流が増大し，回

路構成によっては漏電ブレーカの誤動作といった問題を引き起こす恐れがあるため，Y キ

ャパシタの容量の増大には制限がある。そのため，カットオフ周波数を下げるためには，イ

ンダクタンス成分を大きくする必要がある。すなわち，ノイズ抑制量を増大するためには，

2.6.1項で述べたように，CMIが大型化する問題が生じる。 

 

 

 

図 2. 14 EMIフィルタの構成例 
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2.7 スイッチング制御によるコモンモードノイズ抑制法 

2.6節で述べた通り，今後，電磁ノイズのさらなる低減が必要になった場合，受動フィル

タのようなノイズ対策部品による機器の大型化が問題となる。そのため，機器の小型化と電

磁ノイズ性能を両立するためには，受動フィルタ以外による電磁ノイズ対策が重要となる。 

本節では，ノイズ抑制量の増大や低周波域のノイズ抑制効果の確保のために，受動素子の

大型化を招かない，スイッチング制御による CMノイズの抑制法を説明する。 

 

2.7.1 コモンモード電圧変動の抑制 

2.3 節で示したように，CM ノイズは CM 電圧の変動に起因して生じる。そこで，電源を

含む経路で CM 電圧を変動させないようにスイッチングを制御する NCC（Noise Cancel 

Control）が提案されている[48]-[56]。NCCは，インバータの異なる二相間で，出力端子電圧

の一方の立ち上がりに対し，もう一方の立ち下がりを同期させることで，CM電圧の変動を

抑制する。この原理を応用し，2台のインバータで二重三相モータを駆動する二重三相モー

タ駆動システムや，モータを 3レベルインバータで駆動するシステムなど，様々なモータ駆

動システムに適用が検討されている。 

二重三相モータ駆動システムを例に，NCC によるノイズ抑制原理を説明する。二重三相

モータ駆動システムにおける CM電流の経路を図 2. 15に示す。CM電流の経路としては，

電源から各郡のインバータ，浮遊容量，グランドを伝搬するループ 1の経路と，各郡のイン

バータ，と浮遊容量を循環するループ 2 がある。NCC のノイズ抑制原理は，一般的な駆動

方式ではループ 1 で電源に伝搬する電磁ノイズを，ループ 2 で循環させることで電源に伝

搬させないようにするものである。 

 

 

図 2. 15 二重三相モータ駆動システムとコモンモード電流経路  
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従来から適用されるキャリア比較 PWMと NCC を適用する場合に関して，インバータ A

の CM 電圧 vcmA，インバータ B の CM 電圧 vcmBおよびインバータ A，B の CM 電圧の平均

値 vcmABを図 2. 16に示す。ここで，インバータ A，B の CM電圧の平均値は，ループ 1にお

ける CM 電圧と等価である。図 2. 16(a)のように，キャリア比較 PWM では，各インバータ

の CM電圧の変動に応じて，ループ 1の CM電圧（vcmAB）に変動が生じる。一方，図 2. 16(b)

のように，NCC では，各インバータの CM 電圧が逆位相となるようにスイッチングするこ

とで，ループ 1の CM電圧の変動を原理的にゼロに抑制する。 

CM等価回路におけるキャリア比較 PWMと NCCのノイズ伝搬経路を図 2. 17に示す。図

2. 17(a)より，従来方式では電源，インバータ，モータ，グランドを循環するループ 1の CM

電圧が変動するため，電磁ノイズもループ 1を伝搬する。一方，図 2. 17(b)より，NCC適用

時は各郡で生じる CM電圧が逆位相であるため，ループ 2では CM電圧が変動するものの，

ループ 1 では CM 電圧が変動しない。したがって，電源に伝搬する電磁ノイズを抑制する

ことが可能となる。 

 

図 2. 16 NCCとコモンモード電圧  
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図 2. 17 NCCとコモンモード電流の経路 
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2.7.2 周波数スペクトラムの分散 

 2.5節で述べた通り，電磁ノイズは EMIレシーバやスペクトラムアナライザによって，周

波数領域で評価され，国際規格によって周波数毎に限度値が定められている。 

キャリア比較 PWMに基づいてインバータの出力電圧を変調する場合，スイッチングに起

因して発生する電磁ノイズは，キャリアの周波数や電圧指令の振幅や周波数などに基づい

て，特定の周波数成分のみに出現する[90]-[92]。そこで，特定の周波数成分で出現する電磁

ノイズを，他の周波数成分に分散させる技術が提案されている[57]-[61]。周波数成分を分散

させるスイッチング制御には，キャリア周波数を時間変化させる手法や，変調波の零相成分

を時間変化させる手法などがある。 

 具体例として，スイッチング周波数を時間変化させる手法について説明する。スイッチン

グ周波数の変化と CM 電圧の周波数スペクトルの概略図を図 2. 18 に示す。図 2. 18 は，周

期 Tmでスイッチング周波数が fs−fdltから fs＋fdltの間でスイープする例である。スイッチン

グ周波数の変化に応じて，CM電圧のパルス幅も時間変化する。これにより，電磁ノイズの

発生源となる CM電圧の周波数スペクトルが，スイッチング周波数が固定の場合に対して，

周波数成分が分散され，スイッチング周波数の整数倍成分毎に，ピークレベルが低減される。 

 この手法は，周波数成分ごとの電圧レベルの時間平均値を抑制することが可能であるた

め，AV 値や QP 値の抑制には効果的である。一方，CM 電圧の変動自体を抑制していない

ため，PK 値の抑制効果はほとんど得られない。 

 

図 2. 18 スイッチング周波数の時間変化と出力電圧の周波数スペクトルの概略図  
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2.8 第 2章のまとめ 

 本論文で抑制対象とするモータ駆動システムの電磁ノイズについて，インバータによる

直流－交流変換の原理を述べ，電磁ノイズの発生原理を説明した。特に，数 MHz 以下の周

波数領域では，CM電圧の変動によってモータの固定子巻線－フレーム間の浮遊容量を伝搬

する電磁ノイズが支配的であることを言及した。また，国際規格で定められたモータ駆動シ

ステムの電磁ノイズの評価方法および限度値について述べた。さらに，CMI や EMIフィル

タを用いた代表的な電磁ノイズ対策手法について説明し，ノイズ抑制量の増大に対するフ

ィルタの大型化の問題について言及した。最後に，先行研究におけるインバータのスイッチ

ング制御によるノイズ抑制手法について，ノイズ抑制原理と課題について述べた。 
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第3章 1モータ駆動システムのノイズ抑制制御 

3.1 はじめに 

 2.7節で述べたように，スイッチング制御によって電源に伝搬する伝導ノイズを抑制する

方式として，複数のインバータまたはコンバータで逆相の電圧を印加することにより，伝導

ノイズを相殺する技術が提案されている[48]-[56]。この技術は，これまでにトランジスタに

SiC パワーデバイスを採用したインバータへの適用が検討され，コモンモード (CM: 

Common - mode)電圧の変動を大幅に抑制することが可能であり，優れたノイズ抑制効果が

得られることが示されている[54]。しかしながら，三相モータを三相フルブリッジインバー

タで駆動するような 1 インバータ・1 モータの駆動システムへの適用によるノイズ抑制効

果は十分に議論されていない[52][53]。 

本章では，1 インバータ・1 モータ駆動システムに適用可能なノイズ抑制制御を提案する。

本章の構成は次のとおりである。まず，提案するスイッチング制御の概要について説明し，

ノイズ抑制効果の理論値を示す。次に，インバータの二相間の端子電圧の立ち上がり，立ち

下がりのタイミングを同期させる制御アルゴリズムを提案し，回路シミュレーションによ

ってノイズ抑制効果を検証する。最後に，提案方式によるノイズ抑制効果を実機検証した結

果について述べる。 
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3.2 対象とするモータ駆動システム 

本章で対象とするモータ駆動システムの回路構成を図 3. 1に示す。主回路は電源，三相フ

ルブリッジインバータ，三相モータで構成される。Vdcはインバータの母線電圧，CSは各相

のモータの固定子巻線－グランド間の浮遊容量である。三相フルブリッジインバータを構

成する 6 つのスイッチング素子は，コントローラから与えられるスイッチング信号に基づ

いてオン，オフが制御される。 

 

図 3. 1 1モータ駆動システムの構成 
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波と搬送波である三角波との比較に基づいてスイッチング信号を生成する三角波比較
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図 3. 2 出力電圧ベクトル ( Ve = 0) 

 

図 3. 3 出力電圧ベクトル ( Ve ≠ 0) 
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Ve = 0，Ve ≠ 0 のときの各相端子電圧と CM電圧をそれぞれ図 3. 4，図 3. 5に示す。Ve = 0 
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方式は，各相の端子電圧の立ち上がり，立ち下がりに応じた CM電圧の変動を生じる。図 3. 
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図 3. 4 相電圧およびコモンモード電圧（Ve = 0） 

 

 

 

図 3. 5 相電圧およびコモンモード電圧（Ve ≠ 0） 
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3.4 スイッチング信号生成法 

まず，提案手法では，AZSPWM の各相端子電圧の立ち上げ時刻，立ち下げ時刻を算出す

る。次に，算出した時刻に基づいて，異なる二相間で端子電圧の立ち上げ時刻と立ち下げ時

刻が等しくなるように，各相端子電圧の立ち上げ時刻と立ち下げ時刻を操作する。最後に，

操作後の立ち上げ時刻，立ち下げ時刻を実現するために，デッドタイムを考慮したスイッチ

ング信号を生成する。 

二相間の端子電圧の立ち上がり，立ち下がり時刻を同期するスイッチング信号の生成法

を詳述する。制御適用前の出力端子電圧を図 3. 6 に示す。スイッチング周期 Tsの区間にお

いて，時刻零の出力端子電圧は，奇数相（n = 1, 3）は Low，偶数相（n = 2）は High とする。 

パルス幅変調に基づく第 n 相端子電圧の立ち上がり時刻 tHn および立ち下がり時刻 tLn 

は，母線電圧 Vdc の 1/2 の値で正規化される第 n 相電圧指令𝑣𝑛
∗を用いて(3.1) ～(3.4)式で算

出できる。 

(ⅰ) n = 1, 3 の場合 

𝑡𝐻𝑛 =
1 − 𝑣𝑛

∗

2

𝑇𝑠

2
 (3.1) 

𝑡𝐿𝑛  =
𝑇𝑠

2
+

1 + 𝑣𝑛
∗

2

𝑇𝑠

2
 (3.2) 

 

 

図 3. 6 操作前の出力端子電圧 
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(ⅱ) n = 2の場合 

𝑡𝐻𝑛 =
𝑇𝑠

2
+

1 − 𝑣𝑛
∗

2

𝑇𝑠

2
   (3.3) 

𝑡𝐿𝑛 =
1 + 𝑣𝑛

∗

2

𝑇𝑠

2
   (3.4) 

端子電圧の立ち上げ時刻または立ち下げ時刻が最早となる相を基準相𝑘1とする。すなわ

ち，(3.1)～(3.4)式より，奇数相の電圧指令の最大値または偶数相の電圧指令の最小値の絶対

値が大きい相を基準相𝑘1とする。 

操作後の第𝑛相端子電圧の立ち上げ時刻𝑡𝑠𝐻𝑛，立ち下げ時刻𝑡𝑠𝐿𝑛と定義する。基準相𝑘1の

立ち上げ時刻𝑡𝑠𝐻𝑘1，立下げ時刻𝑡𝑠𝐿𝑘1は，時刻の操作はせずに次式で与える。 

𝑡𝑠𝐻𝑘1 = 𝑡𝐻𝑘1 (3.5) 

𝑡𝑠𝐿𝑘1 = 𝑡𝐿𝑘1 (3.6) 

次に，基準相の端子電圧の立ち上げ時刻𝑡𝑠𝐻𝑘1と他相の立ち下げ時刻𝑡𝐿𝑛との差の絶対値が

最小となる相を𝑘2相とする。 

𝑘1相と𝑘2相の端子電圧の立ち下げ，立ち上げを同期させるように，𝑘2相の操作後の端子電

圧の立ち上げ時刻，立下げ時刻を次式で与える。 

𝑡𝑠𝐿𝑘2 = 𝑡𝑠𝐻𝑘1 (3.7) 

𝑡𝑠𝐻𝑘2 = 𝑡𝐻𝑘2 + (𝑡𝑠𝐻𝑘1 − 𝑡𝐿𝑘2)  (3.8) 

最後に，𝑘3相の操作後の端子電圧の立ち上げ時刻，立下げ時刻を次式で与える。 

(ⅰ) |𝑡𝑠𝐿𝑘1
− 𝑡𝐻𝑘3

| ≤ |𝑡𝑠𝐻𝑘2
− 𝑡𝐿𝑘3

|の場合 

𝑡𝑠𝐻𝑘3
= 𝑡𝑠𝐿𝑘1

 (3.9) 

𝑡𝑠𝐿𝑘3
= 𝑡𝐿𝑘3

+ (𝑡𝑠𝐿𝑘1
− 𝑡𝐻𝑘3

)  (3.10) 

(ⅱ) |𝑡𝑠𝐿𝑘1
− 𝑡𝐻𝑘3

| > |𝑡𝑠𝐻𝑘2
− 𝑡𝐿𝑘3

|の場合 

𝑡𝑠𝐿𝑘3
= 𝑡𝑠𝐻𝑘2

 (3.11) 

𝑡𝑠𝐻𝑘3
= 𝑡𝐻𝑘3

+ (𝑡𝑠𝐻𝑘2
− 𝑡𝐿𝑘3

) (3.12) 

算出した第𝑛相端子電圧の立ち上げ時刻，立ち下げ時刻が所定の値となるようにスイッチ
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ング信号を生成する。正極側，負極側素子の相補スイッチング時には短絡防止用にデッドタ

イムをもうける必要がある。 

スイッチの状態と電流極性に対するインバータ出力端子電圧を図 3. 7 に示す。電流極性

に対するデッドタイム中の端子電圧の概略図を図 3. 8に示す。図中の記号について，第𝑛相

電流: 𝑖𝑛，デッドタイム: 𝑡𝑑 , 第𝑛相正極側スイッチのオフ時刻𝑡𝑃𝑜𝑓𝑓𝑛，オン時刻𝑡𝑃𝑜𝑛𝑛，負

極側スイッチのオフ時刻𝑡𝑁𝑜𝑓𝑓𝑛，オン時刻𝑡𝑁𝑜𝑛𝑛である。インバータ出力端子からモータ巻

線に流れる向きを電流の正方向とすると，図 3. 7より，デッドタイム期間中の端子電圧は，

相電流が正の場合は Lowであり，負の場合は Highとなる。デッドタイムを考慮せず，正極

側スイッチのオフ時刻𝑡𝑁𝑜𝑓𝑓𝑛で端子電圧が立ち下がり，負極側スイッチのオフ時刻𝑡𝑃𝑜𝑓𝑓𝑛

で端子電圧が立ち上がるとする。この場合，同期対象とする二相の電流極性が同じである場 

 

 

 

図 3. 7 スイッチの状態と電流極性に対するインバータ出力端子電圧 

 

図 3. 8 デッドタイムとインバータ出力電圧  
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合，端子電圧の立ち下がり時刻と立ち下がり時刻にデッドタイム時間分の同期誤差が生じ

る。立ち上がり時刻と立ち下がり時刻の差が数μsある場合，数百 kHz 程度のノイズ抑制効

果の悪化につながる[95]。このため，デッドタイム中の端子電圧を考慮してスイッチング信

号を生成することが重要である。 

電流極性に応じて変化するデッドタイム中の端子電圧を考慮し，第𝑛相正極側スイッチの

オフ時刻𝑡𝑃𝑜𝑓𝑓𝑛，オン時刻𝑡𝑃𝑜𝑛𝑛，負極側スイッチのオフ時刻𝑡𝑁𝑜𝑓𝑓𝑛，オン時刻𝑡𝑁𝑜𝑛𝑛を次

式で与える。 

𝑡𝑁𝑜𝑓𝑓𝑛 = 𝑡𝑠𝐻𝑛 − 𝐾𝑛 𝑡𝑑 (3.13) 

𝑡𝑃𝑜𝑛𝑛 = 𝑡𝑁𝑜𝑓𝑓𝑛  + 𝑡𝑑 (3.14) 

𝑡𝑃𝑜𝑓𝑓𝑛 = 𝑡𝑠𝐿𝑛 − (1 − 𝐾𝑛)𝑡𝑑 (3.15) 

𝑡𝑁𝑜𝑛𝑛 = 𝑡𝑃𝑜𝑓𝑓𝑛 + 𝐾𝑛 𝑡𝑑 (3.16) 

また，𝐾𝑛は第𝑛相電流𝑖𝑛により次式で与える。 

𝐾𝑛 =  {
1   𝑖𝑛 > 0
0   𝑖𝑛 ≤ 0

 (3.17) 

電流の正方向は前述と同様に，インバータ出力端子からモータ巻線に向かって流れる向

きとして定義する。 

以上で算出したオン時刻，オフ時刻に基づいてスイッチングすることで，異なる二相間の

端子電圧を同時刻に立ち上げ，立ち下げることが可能である。これにより，1制御周期内の

CM電圧の変動を一相分に抑制できる。なお，上述のスイッチング信号生成法は，従来の三

角波比較に基づく方式とは異なり，スイッチング周期の半周期で電圧指令を更新できない

点は留意が必要である。 
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3.5 シミュレーション検証 

3.5.1  回路モデル 

 シミュレーションに用いた回路モデルの概略構成を図 3. 9 に示す。シミュレーションモ

デルの主な構成要素は，LISN( NNHV8123-200)，配線のインピーダンス，固定子巻線のイン

ピーダンス，固定子巻線の対地容量である。 

3.5.2 シミュレーション検証結果 

シミュレーション検証に用いたインバータの駆動条件を表 3. 1 に示す。制御周期の確保

を考慮してスイッチング周波数は 10 kHzとした。また，デッドタイムは評価用インバータ

の最小値(200 ns)より十分長い 1 s とした。数 MHz 以下の帯域において，インバータ駆動

時の伝導ノイズは変調率が 0 %の場合に最大となり，変調率の増加に伴って小さくなる[96]。

このため，変調率 10 %以下の駆動条件でノイズ抑制効果を検証する。 

 

 

図 3. 9 シミュレーションモデル 

 

表 3. 1 評価条件 

Item Value 

DC voltage[V] 100 

Switching frequency [kHz] 10 

Dead time [s] 1 

Modulation ratio [%] 0～10 

Fundamental frequency [Hz] 50 

LISN 

Ground Plane 

Motor 

 

𝑣𝐿𝐼𝑆𝑁 

𝑣𝑢 
𝑣𝑣 

𝑣𝑤 

CS 

Vdc 

5 H 

5 H 

0.1 F 

0.1 F CS CS 
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変調率が 0 %，10 %の場合の各相端子電圧および CM 電圧の 1 スイッチング周期分の波

形を図 3. 10，図 3. 11にそれぞれ示す。(a)が従来方式，(b)が提案方式である。変調率が 0 %

の場合，図 3. 10 (a)の従来方式ではスイッチング半周期で各相端子電圧が Low から High，

Highから Low へ同じ電位に変化する。また，各相の端子電圧の立ち上がり，立ち下がりが

同期することで，CM 電圧が±Vdc/2 で変動する。一方，図 3. 10 (b)の提案方式では U 相端子

電圧の立ち上がりと V相端子電圧の立ち下がり，V 相端子電圧の立ち上がりとW相端子電

圧の立ち下がりが同期する。また，CM電圧は二相間で端子電圧の立ち上がりと立ち下がり

が同期しないU相端子電圧の立ち下がりとW相端子電圧の立ち上がりの一相分に相当する

±Vdc/6 で変動し，従来方式と比較して，CM電圧変動が 1/3に抑制される。 

 変調率が 10 %の場合も変調率が 0 %の場合と同様に，図 3. 11 (a)の従来方式ではスイッチ

ング半周期で各相端子電圧が Low から High，High から Low へ同じ電位に変化し，CM 電

圧は±Vdc/2 で変動する。また，図 3. 11 (b)の提案方式では，U相端子電圧の立ち上がりと V

相端子電圧の立ち下がり，V 相端子電圧の立ち上がりと W 相端子電圧の立ち下がりが同期

し，CM電圧は U相端子電圧の立ち下がりと W相端子電圧の立ち上がりのみの一相分に相

当する±Vdc/6 で変動する。デッドタイム分の同期ずれが生じていないことから，デッドタイ

ム時の電位が正確に判定され，スイッチング制御できていると考えられる。 
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図 3. 10 端子電圧とコモンモード電圧（シミュレーション，変調率：0 %） 
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図 3. 11 端子電圧とコモンモード電圧（シミュレーション，変調率：10 %） 
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3.6 実機検証 

3.6.1 試験系と評価条件 

実験装置の外観を図 3. 12，主な構成品を表 3. 2に示す。基本構成は図 3. 9のシミュレー

ションモデルと同様であり，インバータの入力側に雑音端子電圧を計測するための LISNを

接続し，スペクトラムアナライザで LISN の正極側の雑音端子電圧を計測する構成である。

接地面とする銅板と同電位となるように，モータ筐体を評価用定盤に固定した。制御対象の

モータは，三相，8極 12スロット構造の集中巻き埋め込み磁石同期モータである。 

 

 

図 3. 12 実験装置の外観（1モータ駆動システム） 

 

表 3. 2 試験系の主な構成品 

Item Maker Model Number 

DC Power Supply Myway Plus APL-II 

LISN 

(LISN-BOX) 
Schwarzbeck 

NNHV8123-200 

(HVSE 8600 ) 

Inverter Headspring HGCB-4A-401200 

Motor Mitsubishi Electric Corp. (Prototype) 

Spectrum Analyzer Tektronix RSA306B 

Ground 
Plane 

LISN 

Inverter 

Motor 

Controller 

41



3.6.2 評価結果 

3.5節で示したシミュレーション条件と同じ駆動条件で評価を実施した。なお，モータは

停止状態で電圧を印加し，雑音端子電圧を評価した。 

変調率が 0 %，10 %の場合の各相端子電圧および CM 電圧の 1 スイッチング周期分の波

形を図 3. 13，図 3. 14にそれぞれ示す。(a)が従来方式，(b)が提案方式である。図 3. 13，図

3. 14より，変調率 0 %，10 %の場合において，提案制御適用時には従来制御と比較して CM

電圧の変動を 1/3に抑制できている。図 3. 14 (b)より，端子電圧の立ち上がり，立ち下がり

を同期する際に，CM 電圧に細パルスが生じることが分かる。これは，各相の端子電圧の立

ち上がり，立ち下がりの同期ずれおよび dv/dtの差異によるものである。 

 

図 3. 13 端子電圧とコモンモード電圧（実測，変調率： 0 %） 
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図 3. 14 端子電圧とコモンモード電圧（実測，変調率：10 %） 
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変調率 10 %の場合で，U相，V相の電流が共に正の場合の端子電圧を図 3. 15に示す。デ

ッドタイムを考慮しなければ端子電圧の立ち上がりと立ち下がりにデッドタイム分の時間

差が生じるが，ゼロクロス時刻の差が 10 nsec程度となっており，デッドタイムの考慮が有

効に作用していることが分かる。 

U 相と V 相の二相間で端子電圧の立ち上がりと立ち下がりを同期する場合の同期時刻の

差に関し，電気角 1周期(20 ms)分のヒストグラムを図 3. 16に示す。同期時刻の差は，概ね

20 ns 以下となっている。一部，0.8 μs 程度の時刻差が生じているのは，電流がゼロ付近で

デッドタイム中の端子電圧の状態を正確にとらえられないことが原因である。 

 

 

図 3. 15 相電流と出力端子電圧（実測，変調率：10 %） 

 

 

 

図 3. 16 同期時刻の差のヒストグラム（U相，V相間） 
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雑音端子電圧の周波数スペクトルを図 3. 17 に示す。(a)，(b)，(c)はそれぞれ変調率 0 %，

5 %，10 %の場合である。スペクトラムアナライザの分解能帯域幅（RBW）は 9 kHzである。

図中に約 230 kHz の共振が存在する，これは，LISN の入力側コンデンサ( 0.1 μF)およびイ

ンダクタ( 5 μH )に起因するものである。また，約 1.6 MHz にも共振がある。これは，巻線

－GND間の浮遊容量( 約 2.0 nF )および LISNと配線のインダクタンス( 約 4.8 μH ) による

ものである。提案方式は従来方式と比較して，変調率 0 %では 2 MHz 以下で 9 dB 程度抑制

できている。変調率 5 %では 200 kHz以下で 6 dB～9 dB 抑制できている。変調率 10 %では，

100 kHz～200 kHz で従来方式と提案方式で同程度のノイズレベルとなる。これは，変調率

が高くなるにつれてスイッチングタイミングが分散され，従来方式のノイズレベルが小さ

くなるためであると考えられる。一方，300 kHz～2 MHz では提案方式が 6 dB 程度小さくな

る。5 MHz の広域まで提案方式による抑制効果が得られているのは，端子電圧の立ち上が

りと立ち下がりの時刻差が十分小さいためである。 

変調率 0～10 %の提案方式の雑音端子電圧を比較すると，1 MHz以下のノイズレベルは同

程度であり，変調率 0 %の従来方式のノイズレベルと比較して，理論上の抑制効果である 10 

dB 程度の抑制効果が得られることが分かる。低変調率時の伝導ノイズで律速されるシステ

ムの最大ノイズレベルの低減に対して，提案方式の有効性を実機検証できた。 
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図 3. 17 雑音端子電圧の周波数スペクトル 

  

(b) Modulation ratio: 5 % 

0.1                    1.0                  5.0 

Proposed       Conventional   

(a) Modulation ratio: 0 % 

0.1                    1.0                  5.0 

Proposed       Conventional   

0.1                    1.0                  5.0 

(c) Modulation ratio: 10 % 

Proposed       Conventional   
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相電流の時間波形および周波数スペクトルを図 3. 18 に示す。(a)，(b)はそれぞれ変調率

0 %，10 %の場合である。変調率 0 %，10 %の場合で共に，従来方式と比較して，提案方式

ではスイッチング周波数の奇数倍成分の電流リプルが顕著に増大する。これは，2.2節で述

べた通り，提案方式では零電圧ベクトルを 180 度位相の異なる電圧ベクトルを出力するこ

とで代替しているためである。主成分である 10 kHz の電流リプルは 1 A0-peak程度であり，

測定対象としたモータの最大電流の 2 %程度に相当する。電流リプルの増大は損失や振動・

騒音の増大を招くため，ノイズレベルが大きくなる変調率が低い動作条件では提案方式を

適用し，従来方式のノイズレベルが小さくなる動作条件では従来方式を適用するように制

御方式を切り替えることで，電流リプル増大の影響を抑えつつ，システムのノイズレベルを

抑制することが可能となる。 

 

 

 

 

図 3. 18 相電流の時間波形および周波数スペクトル 
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3.7 第 3 章のまとめ 

本章では，二相間で端子電圧の立ち上がり，立ち下がりを同期することで，三相インバー

タ駆動時の CM 電圧を一相分に抑制するインバータ制御方式を提案した。また，三相モー

タを三相インバータで駆動する 1インバータ，1モータ駆動システムを制御対象として，イ

ンバータ駆動時の CM 電圧の変動を一相分に抑制できることをシミュレーションおよび実

測により示した。さらに，ノイズフィルタのサイズへの影響が特に大きい 300 kHz以下の周

波数帯域にて，伝導ノイズを 9 dB 抑制できることを実測で示し，モータ駆動システムのノ

イズ抑制法として有効であることを示した。CMI による CM ノイズの抑制を考える場合，

提案方式では CM 電圧の変動を 1/3 に抑制できることから，コアを通る磁束も 1/3 となり，

コイルサイズの小型化に有効である。 
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第4章 2モータ駆動システムのノイズ抑制制御 

4.1 はじめに 

従来，2モータ駆動システムに適用する NCCとして，2.7節で述べた二重三相モータ駆動

システムと同様に，2台のインバータでコモンモード(CM: Common – mode)電圧を逆位相と

し，電源を含む経路で CM電圧の変動を抑制する技術が提案されている[51]。この技術は，

2 台のインバータの出力電圧の振幅，周波数が等しく，逆位相である条件において，電源を

含む経路で CM電圧の抑制が可能となる。しかしながら，2台のインバータが異なる振幅，

周波数，位相で駆動される場合については議論されていない。 

2台のインバータで独立した 2台のモータを駆動するシステムでは，それぞれのモータが

負荷に応じて異なる回転数やトルクで駆動されることも一般的である[84]-[89]。また，2 台

のインバータで 2 群の巻線を有する二重三相モータを駆動するような場合においても，ト

ルク脈動の抑制や出力拡大などを目的として，群間で異なる位相の電流が通電される

[67][68]。そのため，2台のインバータを構成するシステムにおいて，各インバータが異なる

電圧を出力する条件についても適用可能な NCCが必要である。 

そこで，本章では，2台の三相モータを 2台の三相フルブリッジインバータで駆動するシ

ステムを対象とし，2台のインバータが異なる出力電圧で駆動される場合においても，電磁

ノイズを抑制可能なインバータ制御方式を提案する。 

本章の構成は次のとおりである。まず，第 2 章で述べたノイズ発生原理に基づいて 2 モ

ータ駆動システムにおけるノイズ発生原理と，提案方式によるノイズ抑制原理について述

べる。次に，提案方式によるノイズ抑制原理を実現するためのスイッチング信号の生成法に

ついて述べる。最後に，実機検証の結果に基づいて提案方式の有効性を示す。 
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4.2 対象とするモータ駆動システム 

本論文で制御対象とする 2 モータ駆動システムを図 4. 1 に示す。このシステムは，直流

電源，三相モータ A（Mot-A）と三相インバータ A（Inv-A）からなるシステム A，三相モー

タ B（Mot-B）と三相インバータ B（Inv-B）からなるシステム Bで構成される。Inv-A と Inv-

B の直流母線は共通である。 

 

 

図 4. 1 2モータ駆動システム 

 

 

4.3 ノイズ抑制原理 

低減対象とする数 MHz 以下の伝導ノイズは，モータの固定子巻線－グランド間の浮遊容

量を流れる漏洩電流による CMノイズが支配的である[6] [67]。2モータ駆動システムで電源

に伝搬する漏洩電流𝑖𝑐𝑚は，スイッチングに伴ってシステム A，システム B からグランドに

漏洩する電流𝑖𝑐𝑚𝐴，𝑖𝑐𝑚𝐵を用いて，次式で表せる。 

𝑖𝑐𝑚 = 𝑖𝑐𝑚𝐴 + 𝑖𝑐𝑚𝐵 (4.1) 

(1)式より，電源への漏洩電流𝑖𝑐𝑚をゼロにするためには次式を満足する必要がある。 

𝑖𝑐𝑚𝐴 + 𝑖𝑐𝑚𝐵 = 0 (4.2) 

Inv-Aの UVW 相の出力端子－グランド間の電圧をそれぞれ𝑣𝐴𝑢, 𝑣𝐴𝑣, 𝑣𝐴𝑤，Inv-Bの UVW

相の出力端子－グランド間の電圧をそれぞれ𝑣𝐵𝑢, 𝑣𝐵𝑣, 𝑣𝐵𝑤とする。また，Mot-A と Mot-B

の巻線－GND 間容量をそれぞれ CSA，CSBとする。システム A，システム B の漏洩電流𝑖𝑐𝑚𝐴，
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𝑖𝑐𝑚𝐵はそれぞれ次式で得られる。 

𝑖𝑐𝑚𝐴 = 𝐶𝑆𝐴

𝑑𝑣𝐴𝑢

𝑑𝑡
+ 𝐶𝑆𝐴

𝑑𝑣𝐴𝑣

𝑑𝑡
+ 𝐶𝑆𝐴

𝑑𝑣𝐴𝑤

𝑑𝑡
 (4.3) 

𝑖𝑐𝑚𝐵 = 𝐶𝑆𝐵

𝑑𝑣𝐵𝑢

𝑑𝑡
+ 𝐶𝑆𝐵

𝑑𝑣𝐵𝑣

𝑑𝑡
+ 𝐶𝑆𝐵

𝑑𝑣𝐵𝑤

𝑑𝑡
 (4.4) 

Inv-A，Inv-Bの端子電圧の和𝑣𝑠𝑢𝑚を次式で定義する。 

𝑣𝑠𝑢𝑚 = 𝑣𝐴𝑢 + 𝑣𝐴𝑣 + 𝑣𝐴𝑤 + 𝑣𝐵𝑢 + 𝑣𝐵𝑣 + 𝑣𝐵𝑤 (4.5) 

2 台のモータは同様の構造であり，数 MHz 以下の帯域で巻線－GND 間容量が等しく CS 

(= CSA = CSB)であると仮定する。(4.2)～(4.5)式を整理すると，次式となる。 

𝐶𝑆

𝑑𝑣𝑠𝑢𝑚

𝑑𝑡
=  0 (4.6) 

Inv-Aと Inv-B の端子電圧の和𝑣𝑠𝑢𝑚をゼロにすることで，(4.6)式の左辺がゼロとなり，(4.2)

式が成立し，電源に伝搬する伝導ノイズを理論上ゼロに抑制できる。 

 

 

4.4 提案するノイズ抑制制御 

4.4.1 端子電圧の立ち上げ時刻と立ち下げ時刻 

提案するスイッチング制御の概要図 4. 2に示す。図 4. 2の上側 2段は，Inv-A の各相電圧

指令𝑣𝐴𝑢
∗ , 𝑣𝐴𝑣

∗ , 𝑣𝐴𝑤
∗ ，Inv-B の各相電圧指令 𝑣𝐵𝑢

∗ , 𝑣𝐵𝑣
∗ , 𝑣𝐵𝑤

∗ およびキャリア波を示す。図 4. 2

の下側 6段は，Inv-Aおよび Inv-B の各相端子電圧を示す。なお，各相電圧指令は母線電圧

Vdc の 1/2 倍の値で正規化しており，−1～1 の範囲の値をとる。Inv-A と Inv-B のキャリア

は，位相差が 180度，周期は Ts [s]と定義する。 

従来の逆位相スイッチング方式（以下，第 4 章の従来方式とする）では，Inv-A と Inv-B

で 180 度の位相差を与えたキャリアと各相電圧指令との比較により，出力電圧の立ち上が

り時刻と立ち下がり時刻を定める。そのため，2台のインバータ間で電圧指令の振幅，周波

数が等しく，180度位相差とならない条件では，端子電圧の立ち上がりと立ち下がりに，図

4. 2の下側 6段に灰色で示すようなタイミングのずれが生じる。一方，提案方式では，図 4. 

2 の下側 6 段に矢印で示すようにスイッチング制御することで，タイミングのずれを補償

し，Inv-Aと Inv-B の端子電圧の和 vsumの変動を抑制する。 
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図 4. 2 提案するスイッチング制御の概要 

 

 

提案方式によるスイッチング信号生成方法を詳述する。提案方式では，後述するように

Inv-A と Inv-B の UVW 相を電圧指令の大小関係に基づいて第 1 相～第 3 相と定義し，第 1

相から順に，立ち上げ時刻と立ち下げ時刻を決定する。 

Inv-Aと Inv-B の第𝑘相（𝑘 = 1, 2, 3）の電圧指令をそれぞれ𝑣𝐴𝑘
∗ , 𝑣𝐵𝑘

∗ とする。Inv-A のキャ

リアの山を基点時刻 0 とすると，三角波比較 PWM による Inv-A 第𝑘相の端子電圧の立ち上

げ時刻𝑡𝐻𝐴𝑘，立ち下げ時刻𝑡𝐿𝐴𝑘はそれぞれ次式で表せる。 
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2
 (4.8) 

同様に，Inv-B の第𝑘相の端子電圧の立ち上げ時刻𝑡𝐻𝐵𝑘，立ち下げ時刻𝑡𝐿𝐵𝑘はそれぞれ次式

で表せる。 
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𝑡𝐻𝐵𝑘 =
3 − 𝑣𝐵𝑘

∗

2

𝑇𝑠

2
 (4.9) 

𝑡𝐿𝐵𝑘 =
1 + 𝑣𝐵𝑘

∗

2

𝑇𝑠

2
 (4.10) 

Inv-Aの全相の立ち上げ時刻𝑡𝐻𝐴𝑘と Inv-Bの全相の立ち下げ時刻𝑡𝐿𝐵𝑘の内，時刻が最小で

ある相を基準相と定義する。例えば，図 4. 2では基準相は Inv-Aの U 相である。 

スイッチング操作後の Inv-A 第𝑘相端子電圧の立ち上げ時刻を𝑡𝑠𝐻𝐴𝑘，立ち下げ時刻を

𝑡𝑠𝐿𝐴𝑘，Inv-B第𝑘相端子電圧の立ち上げ時刻を𝑡𝑠𝐻𝐵𝑘，立ち下げ時刻を𝑡𝑠𝐿𝐵𝑘とする。 

基準相を基に，各相の立ち上げ時刻，立ち下げ時刻を順次決定する。Inv-Aの全相の立ち

上げ時刻𝑡𝐻𝐴𝑘 の最小値が Inv-B の全相立ち下げ時刻𝑡𝐿𝐵𝑘の最小値よりも小さい場合，基準

相は Inv-A から選択する。Inv-A の基準相とする第 1 相の端子電圧の立ち上げ時刻𝑡𝑠𝐻𝐴1，

立ち下げ時刻𝑡𝑠𝐿𝐴1を次式で定める。 

𝑡𝑠𝐿𝐴1 =  𝑡𝐿𝐴1 (4.11) 

𝑡𝑠𝐻𝐴1 =  𝑡𝐻𝐴1 (4.12) 

次に，Inv-A の第 1 相の端子電圧立ち上がり時刻𝑡𝑠𝐻𝐴1と Inv-B の端子電圧立ち下がり時

刻の差が最小となる相を Inv-Bの第 1相とする。例えば，図 4. 2では，Inv-Bの第 1相は U

相となる。立ち上げ時刻と立ち下げ時刻の差が小さい相を選択するのは，スイッチング信号

の操作量を小さくし，ゼロ電圧ベクトルの出力期間を確保するためである。Inv-A の第 1相

の立ち上げ時刻と Inv-B の第 1相の立ち下げ時刻が等しくなるように，Inv-B の第 1相の立

ち下げ時刻𝑡𝑠𝐿𝐴1と立ち上げ時刻𝑡𝑠𝐻𝐴1は次式で決定される。 

𝑡𝑠𝐿𝐵1 = 𝑡𝑠𝐻𝐴1 (4.13) 

𝑡𝑠𝐻𝐵1 = 𝑡𝐻𝐵1 + (𝑡𝑠𝐻𝐴1 − 𝑡𝐿𝐵1) (4.14) 

同様に，Inv-A と Inv-Bの立ち上げ時刻と立ち下げ時刻が等しくなるように，第 2相，第

3 相(𝑘 = 2, 3)の立ち下げ時刻と立ち上げ時刻を，次式のように順次決定する。 

𝑡𝑠𝐿𝐴𝑘 = 𝑡𝑠𝐻𝐵𝑘−1 (4.15) 

𝑡𝑠𝐻𝐴𝑘  =  𝑡𝐻𝐴𝑘 + ( 𝑡𝑠𝐻𝐵𝑘−1 − 𝑡𝐿𝐴𝑘) (4.16) 

𝑡𝑠𝐿𝐵𝑘 = 𝑡𝑠𝐻𝐴𝑘 (4.17) 
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𝑡𝑠𝐻𝐵𝑘 = 𝑡𝐻𝐵𝑘 + (𝑡𝑠𝐻𝐴𝑘 − 𝑡𝐿𝐵𝑘) (4.18) 

Inv-A と Inv-B の全相で端子電圧の立ち上がり時刻と立ち下がり時刻を等しくするために

は，基準相とする Inv-A 第 1 相の立ち下げ時刻𝑡𝑠𝐿𝐴1と，最後に決定する Inv-B 第 3 相の立

ち上げ時刻𝑡𝑠𝐻𝐵3が，次式を満足する必要がある。 

𝑡𝑠𝐿𝐴1 = 𝑡𝑠𝐻𝐵3 (4.19) 

ここで，(4.7)～(4.18)式を整理して(4.19)式に代入すると，次式に整理できる。 

∑ (𝑣𝐴𝑘
∗  + 𝑣𝐵𝑘

∗ )
3

𝑘 = 1
= 0 (4.20) 

(4.20)式を満足することで，(4.19)式が実現され，Inv-A と Inv-B の全相で端子電圧の立ち

上がり時刻と立ち下がり時刻を同期できる。本稿では，Inv-A と Inv-B の零相電圧指令を共

にゼロとすることで，(4.20)式を満足させる。これにより，Inv-A と Inv-Bの端子電圧の和の

変動を理想的にゼロに抑制できる。 

なお，Inv-A，Inv-B 共に零相電圧指令をゼロとする場合，両インバータは正弦波－三角波

比較の変調率: 1 まで電圧出力可能である。零相電圧指令に Inv-A の三次高調波を重畳する

場合，Inv-A は変調率: 1以上の電圧出力が可能となるが，Inv-Aと異なる周波数や位相の電

圧を出力する Inv-B は，(4.20)式を満足させるために零相電圧指令の重畳分だけ変調率を下

げる必要がある。Inv-A と Inv-B がともに変調率: 1を超える場合，(4.20)式は成立しないが，

六相分の電圧変動を一相分に抑制であるため，理想的には 15dB 程度のノイズ抑制効果が得

られる。 

Inv-A の立ち上げ時刻𝑡𝐻𝐴𝑘の最小値が Inv-B の立ち下げ時刻𝑡𝐿𝐵𝑘の最小値よりも大きい

場合には，Inv-Bの第 1 相を基準に同様に操作する。この場合も同様に，(4.20)式を満足する

ことで，Inv-A と Inv-Bの全相で端子電圧の立ち上がり時刻と立ち下がり時刻を同期できる。 
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4.4.2 スイッチング信号の生成法 

(4.11)～(4.18)式で決定した時刻に端子電圧を立ち上げ，立ち下げるためのスイッチング信

号の生成法について説明する。 

3.4節でも述べた通り，デッドタイム中の端子電圧を考慮せずにスイッチング信号を生成

すると，同期する二相間の端子電圧の立ち上げ時刻と立ち下げ時刻にはデッドタイム相当

の同期ずれが生じる。同期ずれが数μsある場合，数百 kHz 程度の帯域でもノイズ抑制効果

の悪化につながる[95]ため，デッドタイムを考慮したスイッチング信号の生成が重要となる。 

Inv-Aまたは Inv-B の操作後の第𝑚相(𝑚 = 1, 2, 3)端子電圧の立ち上げ時刻および立ち下げ

時刻をそれぞれ𝑡𝑠𝐻𝑚，𝑡𝑠𝐿𝑚とする。また，デッドタイムを𝑡𝑑とする。Inv-Aまたは Inv-B の

第𝑚相正極側スイッチのオフ時刻 tPoffm，オン時刻 tPonm，負極側スイッチのオフ時刻 tNoffm，

オン時刻 tNonmを次式で与える。 

𝑡𝑁𝑜𝑓𝑓𝑚 = 𝑡𝑠𝐻𝑚 − 𝐾𝑚 𝑡𝑑 (4.21) 

𝑡𝑃𝑜𝑛𝑚  =  𝑡𝑁𝑜𝑓𝑓𝑚 + 𝑡𝑑 (4.22) 

𝑡𝑃𝑜𝑓𝑓𝑚 = 𝑡𝑠𝐿𝑚 − (1 − 𝐾𝑚 )𝑡𝑑 (4.23) 

𝑡𝑁𝑜𝑛𝑚 = 𝑡𝑃𝑜𝑓𝑓𝑚 + 𝑡𝑑 (4.24) 

ただし，𝐾𝑚は，インバータ出力端子からモータ巻線に向かって流れる向きを正方向とす

る第𝑚相電流𝑖𝑚により次式で与える。 

𝐾𝑚 = {
1   𝑖𝑚  >  0
0   𝑖𝑚  ≤  0

 (4.25) 

以上により，デッドタイム分の同期ずれを抑制し，Inv-Aと Inv-Bの対応する二相間で端

子電圧の立ち上がりと立ち下がりが同期するスイッチング信号が生成できる。 
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4.5 実機検証 

4.5.1 試験系と評価条件 

試験系の構成を図 4. 3(a)，外観を図 4. 3 (b)に示す。試験系は主に，直流安定化電源，LISN，

Inv-A，Inv-B，Mot-A，Mot-B，コントローラで構成される。Inv-A と Inv-Bは，コントロー

ラで生成されたゲート信号に基づいてスイッチング制御される。伝導ノイズは，インバータ

直流母線に設置する LISN の雑音端子電圧で評価した。モータ筐体は試験用定盤に固定し，

グランドプレーンである銅板と定盤が同電位となるように接続した。なお，Mot-A と Mot-

B の出力軸は締結せず，異なる回転数で動作できる構成とした。 

 

図 4. 3 試験系の構成と外観  

(a) The structure of the test system 
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主な構成品を表 4. 1に示す。LISN は NNHV8123-200 (Schwarzbeck)，インバータは HGCB-

4A-401200 (Headspring)を使用した。ゲート信号の切り替えタイミングは，コントローラの

FPGA( Field-Programmable Gate Array)にて，クロック周波数を 100 MHz とし，10 ns刻みの

カウンタに基づいて制御した。制御対象のモータは型番が同じ誘導モータ：SF-JR-

3.7kW(Mitsubishi Electric)を 2台使用した。 

評価条件を表 4. 2に示す。Inv-A，Inv-Bの電圧指令は異なる振幅，周波数とし，伝導ノイ

ズが比較的大きくなる低変調率とした[96]。なお，制御周期の確保を考慮してキャリア周波

数は 10 kHzとした。デッドタイムは評価用インバータの最小値(200 ns)より十分長い 1 μsと

した。雑音端子電圧はスペクトラムアナライザにて，分解能帯域幅を 9 kHz とし，AV 検波

と PK 検波で評価した。 

 

 

表 4. 1 試験系の構成品 

Item Maker Model Number 

DC Power Supply Myway Plus Corp. APL－II 

LISN 

(LISN-BOX) 

Schwarzbeck Mess-Electronik 

OHG. 

NNHV8123-200 

(HVSE 8600 ) 

Inverter( A, B) Headspring Inc. HGCB-4A-401200 

Motor( A, B) Mitsubishi Electric Corp. SF-JR-3.7kW 

Controller Myway Plus Corp. PE-Expert4 

Spectrum Analyzer Tektronix Inc. RSA306B 

 

 

表 4. 2 評価条件 

Item 
Value 

INV-A INV-B 

DC bus voltage [V] 280 

Switching frequency [kHz] 10 

Dead time [μs] 1 

Fundamental frequency [Hz] 10 16.7 

Modulation factor [-] 0.1 0.2 
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4.5.2 モータのコモンモードインピーダンス 

Mot-A と Mot-B のコモンモード経路のインピーダンスを図 4. 4 に示す。各モータのコモ

ンモード経路のインピーダンスは，インバータ出力端子に接続する三相線を短絡し，短絡し

た点とグランドプレーンの間のインピーダンスとして計測した。Mot-A と Mot-B の容量成

分の差は，100 kHz帯域で約 20 %，1 MHz 帯域で約 10 %であった。同じ型のモータであっ

てもインピーダンスに差が生じるのは，固定子巻線の巻回バラツキの影響であると考えら

れる。Mot-A，Mot-B共に，200 kHz～300 kHz で共振がある。これは，固定子巻線－グラン

ド間の浮遊容量と固定子巻線のインダクタンスによるものである。 

 

 

図 4. 4  Mot-AとMot-Bのコモンモード経路のインピーダンス 

 

 

4.5.3 評価結果 

変調率を Inv-A：0.1，Inv-B：0.2とした場合の提案方式と従来方式の端子電圧波形をそれ

ぞれ図 4. 5，図 4. 6 に示す。上から順に Inv-A の UVW 相，Inv-B の UVW 相の端子電圧お

よび Inv-Aと Inv-B の端子電圧の和𝑣𝑠𝑢𝑚である。図中の端子電圧 vAuo, vAvo, vAwo, vAuo, vAvo, vAwo 

は，Inv-A および Inv-Bの各相出力端子と，直流母線に 2直列で設けたコンデンサの中間点

O との電位差として測定した。なお，Inv-A，Inv-Bを異なる周波数で駆動して計測する都合

上，図 4. 5，図 4. 6で示す区間の電圧位相は，Inv-Aは同等であるが，Inv-Bは異なる。従来
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方式では，Inv-A，Inv-B の端子電圧の立ち上がり時刻と立ち下がり時刻が同期せず，端子電

圧の和に変動が生じている。一方，提案方式では，端子電圧の立ち上がり時刻と立ち下がり

時刻を全相で同期し，端子電圧の和の変動がほぼゼロに抑制できている。図 4. 6三段目に示

すように，提案方式でも完全に端子電圧の和の変動を抑制できず，細パルスが生じている。

これは，スイッチング素子の特性や通電電流に起因して，同期させる二相間で端子電圧の立

ち上がりと立ち下がりの傾きの大きさが厳密に一致しないためである。 

 

 

図 4. 5 従来方式の端子電圧（変調率 Inv-A：0.1，Inv-B：0.2） 

 

 

図 4. 6 提案方式の端子電圧（変調率 Inv-A：0.1，Inv-B：0.2）  
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変調率を Inv-A：0.1，Inv-B：0.2とした場合の，従来方式と提案方式での U相電流の特性

をそれぞれ図 4. 7，図 4. 8に示す。Inv-Aと Inv-B で電圧指令の振幅と周波数が異なるため，

Mot-A と Mot-B で異なる振幅，周波数の電流が通電された。従来方式と提案方式で U 相電

流の周波数スペクトルを比較すると，キャリア周波数成分で 1 次成分は従来方式の方が小

さく，2次成分，3次成分は提案方式の方が小さくなった。ただし，提案方式の方がキャリ

ア周波数成分のサイドバンドが増加した。図 4. 6の Inv-A の端子電圧のように，提案するス

イッチング操作によってW，V，U相の順で立ち上げ，W，U，V 相の順で立ち下げるよう

に制御される場合がある。この場合，従来法と比較してゼロ電圧ベクトルの出力時間が短縮

される。ゼロ電圧ベクトルが短縮された期間は，位相が 180度異なる電圧ベクトルを同時刻

出力することで代替されるため，相電流のキャリア周波数成分や側帯波が増大する傾向と

なる。電流リプルの増大は損失や振動・騒音の増大を招くため，提案方式はノイズレベルが

大きくなる動作条件で適用することが望ましい。 

 

 

図 4. 7 U 相電流の周波数特性（従来方式） 図 4. 8 U 相電流の周波数特性（提案方式） 
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変調率を Inv-A：0.1，Inv-B：0.2とした場合の LISN（母線 P 側）の雑音端子電圧の周波数

スペクトルを図 4. 9に示す。図 4. 9 (a)は AV検波，図 4. 9 (b)は PK 検波の特性である。AV

検波時は，提案方式は従来方式と比較して，ノイズレベルが 100 kHz帯域で約 13 dB，1 MHz

帯域で約 8 dB 低減した。また，PK検波時は，提案方式は従来方式と比較して，ノイズレベ

ルが 100 kHz帯域で約 11 dB，1 MHz帯域で約 10dB 低減した。なお，図中の約 230 kHzの

共振は，LISN の入力側コンデンサ（0.1 μF）およびインダクタ（5 μH）に起因するもので

ある。また，約 1.5 MHzの共振は，巻線－GND間の浮遊容量（約 1.5 nF）と LISNと配線の

インダクタンス（7.0 μH）に起因するものである。 

 

 

図 4. 9 雑音端子電圧の周波数スペクトル（変調率 Inv-A: 0.1，Inv-B: 0.2） 
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同様に，変調率を Inv-A：0.1，Inv-B：0.4とした場合の雑音端子電圧の周波数スペクトル

を図 4. 10に示す。図 4. 10 (a)は AV検波，図 4. 10 (b)は PK 検波の特性である。AV 検波時

は，従来方式と比較して，提案方式のノイズレベルが 100 kHzで約 12 dB，1 MHzで約 8 dB

低減された。また，PK 検波時は，従来方式と比較して，提案方式のノイズレベルが 100 kHz

で約 12 dB，1 MHzで約 9 dB低減された。 

Inv-A，Inv-Bで異なる変調率，周波数の電圧を指令として与える場合においても，効果的

にノイズ低減効果が得られることが確認できた。100 kHz 帯域での低減効果が 11～13dB 程

度にとどまったのは，Mot-A と Mot-B でコモンモード経路のインピーダンスが異なること

で，漏洩電流 iEA，iEBが完全に反転せず，差分の漏洩電流が電源に伝搬することが主な原因

である。また，高周波になるにつれて低減効果が小さくなるのは，図 4. 6に示したように，

端子電圧の和は完全に抑制できず，細パルスが生じることが原因である。 

 

図 4. 10 雑音端子電圧の周波数スペクトル（変調率 Inv-A: 0.1，Inv-B: 0.4） 
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4.6 第 4章のまとめ 

本章では，2モータ駆動システムを対象として，インバータ端子電圧の立ち上がりと立ち

下がりを同期させることで，電源に伝搬する伝導ノイズを低減する制御手法を提案した。ま

た，2台のインバータの全ての相で端子電圧の立ち上げ時刻と立ち下げ時刻を同期するため

の条件式を明らかにした。 

提案手法により，2台のインバータに異なる電圧指令を与える場合においても，端子電圧

の立ち上がり，立ち下がりを同期可能であることを実機で確認した。また，2台のインバー

タ間で端子電圧の和の変動を抑制可能であることを確認できた。さらに，従来方式と比較し

て，提案方式は 100 kHz帯域で 11～13 dB程度，1 MHz帯域で 8～10 dB程度のノイズ低減

効果が得られることを確認し，提案方式の有用性を示した。 

CMI による CM ノイズの抑制を考える場合，提案方式によって端子電圧の和の変動がほ

ぼゼロとなることで，コアを通る磁束が低減され，コイルサイズの小型化に有効である。た

だし，提案方式は，従来方式よりも電流のキャリア周波数成分のサイドバンドが増加するた

め，ノイズ低減効果とのトレードオフを考慮して動作条件毎に提案方式の適用を判断する

ことが望ましい。 
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第5章 同期補償制御によるノイズ抑制効果の改善 

5.1 はじめに 

2.7.1 項で示したように，複数の電力変換器の間で電源を含む経路のコモンモード(CM: 

Common - mode)電圧の変動を抑制する技術が従来提案されている[48]-[56]。この技術は，コ

モンモードノイズを大幅に抑制されるものの，スイッチングのタイミングずれや伝導ノイ

ズの伝搬経路のインピーダンス不平衡などにより，ノイズ抑制効果が低下する問題がある。

これまでの報告では，インピーダンス不平衡について議論されている[55]ものの，タイミン

グの同期ずれについては十分に議論されていない。 

本章では，2 群の三相巻線を有する二重三相モータを，2 台の三相フルブリッジインバー

タで駆動するシステムを対象とし，ノイズ抑制効果の低下要因である同期ずれの補償方式

を提案する。 

本章の構成は次のとおりである。まず，従来検討されている NCC（Noise Cancel Control）

によるスイッチング方式とノイズ抑制法について述べる。次に，端子電圧の立ち上がりと立

ち下がりに同期ずれがある場合のノイズ抑制効果を理論式で示す。また，同期ずれに対する

ノイズ低減効果を実機評価し，理論式の妥当性を検証する。さらに，端子電圧を検出し，フ

ィードバック制御することによって同期ずれを補償する方式を提案する。最後に，提案する

同期補償方式による同期ずれの補償精度およびノイズ低減効果を実機で確認し，提案方式

の有用性を示す。 
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5.2 対象とするモータ駆動システム 

5.2.1 対象システムの構成 

制御対象とする二重三相モータ駆動システムを図 5. 1に示す。モータの固定子巻線は，A

群，B群の 2組の三相巻線を有し，2台の独立駆動可能な三相フルブリッジインバータで駆

動される。対象とする二重三相モータの群間の巻線位相差は電気的に 180 度であるものと

する。各郡の巻線を鎖交する磁石磁束はロータを介して強く結合され，鎖交磁束は郡間で逆

位相となる。 

 

図 5. 1 二重三相モータ駆動システム 

 

5.2.2 基本的な PWM制御方式 

本章で対象とする群間の巻線位相差が 180 度である二重三相モータの PWM の概要を図

5. 2 に示す。1 段目は A 群 U 相の電圧指令とキャリア，2 段目は A 群 U 相のスイッチング

信号，3 段目は B 群 U 相の電圧指令とキャリア，4 段目は B 群 U 相のスイッチング信号で

ある。電圧指令は，母線電圧 Vdcの 1/2 の値で正規化された値を示す。また，スイッチング

信号は，各相レグに対し，High の場合は上アームがオンで下アームがオフ，Low の場合は

上アームがオフで下アームがオンとする。 

図 5. 2の 1段目，3段目に示すように，群間で出力電圧の駆動周波数成分を逆位相とする

ために，A 群と B 群の電圧指令を逆位相とする。また，各郡のキャリアも逆位相とする。こ

の場合，三角波比較 PWM によって生成されるスイッチング信号は，各郡の U 相同士で，

High と Low が反転する。つまり，出力端子電圧の High と Low も反転し，逆位相スイッチ

ングとなる。V 相，W 相も同様に，各郡で電圧指令とキャリアを逆位相としてスイッチン

グ信号を生成することで，郡間の全相で逆位相スイッチングしつつ二重三相モータを駆動

できる。 
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図 5. 2 従来の逆位相スイッチングによる PWMの概要 

 

 

5.3 逆位相スイッチングによるノイズ抑制原理 

モータ駆動システムでは，低減対象とする数MHz以下の伝導ノイズは，巻線－GND 間の

浮遊容量を流れる漏洩電流による CM ノイズが支配的である[6] [67]。電源に伝搬する漏洩

電流𝑖𝑐𝑚は，スイッチングに伴って A 群，B 群巻線から GNDに漏洩する電流𝑖𝑐𝑚𝐴，𝑖𝑐𝑚𝐵を用

いて次式で表せる。 

𝑖𝑐𝑚 = 𝑖𝑐𝑚𝐴 + 𝑖𝑐𝑚𝐵 (5.1) 

(5.1)式より，電源に伝搬する漏洩電流𝑖𝑐𝑚をゼロにするには，次式を成立させる必要があ

る。 

𝑖𝑐𝑚𝐴 + 𝑖𝑐𝑚𝐵 = 0 (5.2) 

A群 UVW相の端子－GND 間電圧をそれぞれ𝑣𝐴𝑢，𝑣𝐴𝑣，𝑣𝐴𝑤，B 群 UVW相の端子－GND

間電圧をそれぞれ𝑣𝐵𝑢，𝑣𝐵𝑣，𝑣𝐵𝑤とする。また，各群各相で同様の巻線構造である二重三相
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モータは，数MHz以下の帯域では，巻線－GND 間容量が等しく𝐶𝑆とする。A群，B 群の漏

洩電流𝑖𝑐𝑚𝐴，𝑖𝑐𝑚𝐵はそれぞれ次式で得られる。 

𝑖𝑐𝑚𝐴 = 𝐶𝑆

𝑑𝑣𝐴𝑢

𝑑𝑡
+ 𝐶𝑆

𝑑𝑣𝐴𝑣

𝑑𝑡
+ 𝐶𝑆

𝑑𝑣𝐴𝑤

𝑑𝑡
 (5.3) 

𝑖𝑐𝑚𝐵 = 𝐶𝑆

𝑑𝑣𝐵𝑢

𝑑𝑡
+ 𝐶𝑆

𝑑𝑣𝐵𝑣

𝑑𝑡
+ 𝐶𝑆

𝑑𝑣𝐵𝑤

𝑑𝑡
 (5.4) 

(5.2)式に(5.3)式，(5.4)式を代入し，整理すると次式となる。 

𝐶𝑆 {
𝑑(𝑣𝐴𝑢 + 𝑣𝐴𝑣 + 𝑣𝐴𝑤)

𝑑𝑡
+

𝑑(𝑣𝐵𝑢 + 𝑣𝐵𝑣 + 𝑣𝐵𝑤)

𝑑𝑡
}  =  0 (5.5) 

(5.5)式より，群間の U 相同士，V 相同士，W 相同士で，次式を成立させることで(5.2)式

が成立し，電源に伝搬する伝導ノイズを抑制できる。 

𝑑𝑣𝐴𝑢/𝑑𝑡 = −𝑑𝑣𝐵𝑢/𝑑𝑡 (5.6) 

𝑑𝑣𝐴𝑣/𝑑𝑡 = −𝑑𝑣𝐵𝑣/𝑑𝑡 (5.7) 

𝑑𝑣𝐴𝑤/𝑑𝑡 = −𝑑𝑣𝐵𝑤/𝑑𝑡 (5.8) 

 5.2.2項に示したように，従来検討された NCCでは，原理的には，群間の U 相同士，V 相

同士，W相同士で出力端子電圧の High，Low を反転させることが可能であるため，(5.6)式

～(5.8)式を実現し，(5.2)式を成立させて伝導ノイズを抑制可能となる。 

 

5.4 同期ずれとノイズ抑制効果 

インバータのスイッチング素子は，コントローラが生成するスイッチング信号に基づい

て，ゲート駆動回路が動作し，オン，オフが制御される。この構成では，スイッチング素子

および駆動回路のロット，電源電圧，動作温度などによって，端子電圧の立ち上がり，立ち

下がりのタイミングに同期ずれが生じる[97]。 

NCC 適用時において，群間で同期ずれが生じる場合の端子電圧の波形を図 5. 3 に示す。

上から順に，U 相，V 相，W相の端子電圧である。二重三相モータ駆動システムの電源を含

む経路の CM電圧𝑣𝑐𝑚を次式で定義する。 

𝑣𝑐𝑚 =
𝑣𝐴𝑢 + 𝑣𝐴𝑣 + 𝑣𝐴𝑤 + 𝑣𝐵𝑢 + 𝑣𝐵𝑣 + 𝑣𝐵𝑤

6
 (5.9) 
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図 5. 3 郡間の端子電圧と同期ずれ 

 

 

図 5. 2 に示すように，各郡が逆位相でスイッチングされる場合には，CM電圧が群間で相

殺されて等価的にゼロとなる。しかしながら，同期ずれが生じる場合には，同期ずれ時間 tlag 

[s]に相当するパルス状の電圧変動が CM電圧に生じるため，ノイズ抑制効果が低下する。 

同期ずれ時間 tlag [s]が各周波数成分のノイズ抑制効果に及ぼす影響を，周波数領域の議論

で示す。漏洩電流の時間波形は，複数の周波数成分の波の合成として表現できる。それぞれ

の周波数成分における同期ずれ時間によるノイズ抑制効果への影響を示すために，ここで

は，任意の単一周波数について議論する。なお，各群の巻線構造が同様である二重三相モー

タでは，巻線－GND 間容量および各郡のコモンモード経路のインピーダンスが同等である

ことから，各郡から生じる漏洩電流の周波数成分や振幅は同等と仮定する。 

同期ずれによる各周波数成分での群間の位相差をf [rad]，A 群の漏洩電流𝑖𝑐𝑚𝐴𝑓の振幅を

𝐼𝐴𝑓，B 群の漏洩電流𝑖𝑐𝑚𝐵𝑓の振幅を𝐼𝐵𝑓とする。A 群の漏洩電流に対し，B 群の漏洩電流は位

相差𝛼𝑓がゼロの場合に逆位相と定義する。周波数成分𝑓 [Hz]の A 群漏洩電流𝑖𝑐𝑚𝐴𝑓，B 群漏

洩電流𝑖𝑐𝑚𝐵𝑓をそれぞれ(5.10)式，(5.11)式で定義する。 

𝑖𝑐𝑚𝐴𝑓 = 𝐼𝐴𝑓 sin(2𝜋𝑓𝑡) (5.10) 
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𝑖𝑐𝑚𝐵𝑓 = 𝐼𝐵𝑓 sin(2𝜋𝑓𝑡 + 𝜋 + 𝛼𝑓) (5.11) 

位相差𝛼𝑓と同期ずれ時間 tlag [s]の関係を次式で定義する。 

𝛼𝑓 = 2𝜋𝑓𝑡𝑙𝑎𝑔 (5.12) 

電源に伝搬する漏洩電流𝑖𝑐𝑚𝑓は，各群の漏洩電流の和として次式で表せる。 

𝑖𝑐𝑚𝑓 = 𝑖𝑐𝑚𝐴𝑓 + 𝑖𝑐𝑚𝐵𝑓 (5.13) 

(5.13)式に(5.10)式，(5.11)式を代入して整理すると次式となる。 

𝑖𝑐𝑚𝑓 = √(𝐼𝐴𝑓 − 𝐼𝐵𝑓 cos 𝛼𝑓)
2

+ (𝐼𝐵𝑓 sin 𝛼𝑓)
2

sin(2𝜋𝑓𝑡 +  𝛾) (5.14) 

ここで，γ [rad]は次式である。 

𝛾 = tan−1
𝐼𝐵𝑓 sin(𝛼𝑓  +  𝜋)

𝐼𝐴𝑓 − 𝐼𝐵𝑓 cos 𝛼𝑓
 (5.15) 

(5.14)式より，漏洩電流𝑖𝑐𝑚𝑓の振幅𝐼𝐴𝐵𝑓は次式となる。 

𝐼𝐴𝐵𝑓 = √(𝐼𝐴𝑓 − 𝐼𝐵𝑓 cos 𝛼𝑓)
2

+ (𝐼𝐵𝑓 sin 𝛼𝑓)
2
 (5.16) 

位相差が𝛼𝑓1，𝛼𝑓2である場合の漏洩電流の振幅をそれぞれ𝐼𝐴𝐵𝑓1，𝐼𝐴𝐵𝑓2とすると，𝐼𝐴𝐵𝑓2に

対する𝐼𝐴𝐵𝑓1の振幅低減量（ノイズ抑制量）は次式で得られる。 

ノイズ抑制量 = 20 log10

𝐼𝐴𝐵𝑓1

𝐼𝐴𝐵𝑓2 
 [𝑑𝐵] (5.17) 

周波数成分 f [Hz]について，各群の漏洩電流の振幅を𝐼𝑓  (= 𝐼𝐴𝑓 = 𝐼𝐵𝑓)，位相差を𝛼𝑓 = 0，

𝛼𝑓 ≠ 0とする場合の各群の漏洩電流𝑖𝑐𝑚𝐴𝑓，𝑖𝑐𝑚𝐵𝑓を図 5. 4(a)に示す。また，電源に伝搬する

漏洩電流𝑖𝑐𝑚𝑓を図 5. 4(b)に示す。A 群と B 群の位相差が逆位相（𝛼𝑓 = 0）の場合，電源に伝

搬する漏洩電流𝑖𝑐𝑚𝑓はゼロとなる。一方，同期ずれにより𝛼𝑓 ≠ 0となる場合は，𝛼𝑓 = 0の場

合よりも振幅𝐼𝐴𝐵𝑓が大きくなり，ノイズ抑制効果が低下する。 

(5.17)式で算出される，同位相スイッチングの場合(𝛼𝑓2 = 𝜋  )に対する位相差𝛼𝑓1 [rad]の場

合のノイズ抑制量を図 5. 5 に示す。ただし，𝐼𝐴𝑓 = 𝐼𝐵𝑓とした。ノイズ抑制量は，位相差𝛼𝑓1

が 0 radの場合は−∞ dB となる。位相差𝛼𝑓1が大きくなるにつれて抑制量が小さくなり，±𝜋

でゼロになる。𝛼𝑓は(5.12)式で定義されるため，同じ同期ずれ時間𝑡𝑙𝑎𝑔でも周波数が高いほど

位相差が大きくなり，抑制量が小さくなる。温度変化に起因して同期ずれ時間が動的に変化

するような場合でも，厳密に同期ずれ時間を検出，補償することにより，抑制効果を維持す

ることができる。 
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図 5. 4 単一周波数成分における位相差と合成波の振幅 

 

 

 

図 5. 5 位相差とノイズ抑制効果 
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5.5 提案する同期補償法 

5.5.1 スイッチング検出回路 

スイッチングタイミングを検出する回路[98]を図 5. 6に示す。検出回路は RC 直列回路と

逆並列に接続した 2 個のフォトカプラで構成されており，インバータの各相出力端子と直

流母線の中性点の間に接続される。図 5. 6(b)に示すように，インバータの各相出力端子電圧

F の立ち上がり，立ち下がりに応じて RC 直列回路に電流 i が流れる。電流 i に応じ，立ち

上がり検出用フォトカプラの出力からは F の立ち上がり時，立ち下がり検出用フォトカプ

ラからは F の立ち下がり時にパルス信号が出力される。端子電圧の検出遅延のばらつきが

小さくなるよう，端子電圧の立ち上がり，立ち下がり共に，フォトカプラの立ち上がり特性

を利用する回路とする。 

 

 

図 5. 6 スイッチングタイミングの検出回路 

 

 

 

5.5.2 同期補償制御 

提案する同期補償制御は，群間で対となる相同士の端子電圧の立ち上がりと立ち下がり

の同期ずれ時間を算出する。次に，算出した同期ずれ時間に基づき，スイッチング信号を操

作し，同期ずれを補償する。 

同期補償制御の機能ブロック図を図 5. 7に示す。A 群第𝑛相(𝑛 ∈ 1, 2, 3)の端子電圧の立ち

上がりと対となる B 群第𝑛相の端子電圧の立ち下がりについて，同期補償制御におけるスイ

ッチング信号の操作方法を図 5. 7に基づいて説明する。 
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図 5. 7 補償制御の機能ブロック図 

 

まず，各群各相に設置する図 5. 6 の検出回路より，A 群第 n 相の端子電圧の立ち上がり

信号(Turn-on)と B 群第 n 相の端子電圧の立ち下がり信号(Turn-off)をコントローラに入力す

る。検出信号より得られる A 群第 n 相の端子電圧の立ち上がり時刻を𝑡𝐻𝐴𝑛，B 群第 n 相の

端子電圧の立ち下がり時刻を𝑡𝐿𝐵𝑛と定義する。なお，立ち上がり時刻と立ち下がり時刻は，

A 群の三角波キャリアの谷を基準時刻 0 とし，0～スイッチング周期𝑇𝑠の範囲の値とする。

第 n相の同期ずれ時間𝑡𝑙𝑎𝑔_𝑛を次式で算出する。 

𝑡𝑙𝑎𝑔_𝑛 = 𝑡𝐿𝐵𝑛 − 𝑡𝐻𝐴𝑛  (5.18) 

次に，第 n相の補償量𝑡𝑐𝑚𝑝_𝑛を，第 n相の同期ずれ時間𝑡𝑙𝑎𝑔_𝑛と 1スイッチング周期𝑇𝑠前の

補償量𝑡𝑐𝑚𝑝2_𝑛に基づき，次式で計算する。 

𝑡𝑐𝑚𝑝_𝑛  =  𝑡𝑐𝑚𝑝2_𝑛 + (0 − 𝑡𝑙𝑎𝑔_𝑛)  (5.19) 

補償量𝑡𝑐𝑚𝑝_𝑛は，スイッチング周期𝑇𝑠毎に演算，更新する。同期ずれ時間の変化がない場

合は，次のスイッチング周期内で補償量tcmp_nは整定される。 

補償前のスイッチング信号は，各群の第 n相の電圧指令に基づいて三角波比較 PWMで生

成する。なお，A 群と B 群の間で，第 n 相の電圧指令およびキャリアの位相差は 180 度と

する。また，上下アーム短絡防止のためのデッドタイムは，上下アームのスイッチング信号

にそれぞれオンディレイで設ける。 

最後に，A群または B群第 n相の補償前のスイッチング信号を補償量𝑡𝑐𝑚𝑝_𝑛で遅延操作す

ることで，同期ずれを補償する。(I) 𝑡𝑐𝑚𝑝_𝑛 ≥ 0の場合は B群第 n相のみ，(II) 𝑡𝑐𝑚𝑝_𝑛 < 0の

場合は A 群第 n相のみ，スイッチング信号を|𝑡𝑐𝑚𝑝_𝑛|だけ遅延操作する。 
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A 群第 n 相の端子電圧の立ち下がりと対となる B 群第 n 相の端子電圧の立ち上がりに対

してもスイッチング信号を同様に操作する。補償後のスイッチング信号をゲート駆動回路

に出力することで，群間の端子電圧の立ち上がり，立ち下がりの同期ずれの補償が可能とな

る。 なお，提案する同期補償制御では，スイッチング素子のオンデューティは変化しない。

そのため，同期補償制御の適用による，各相電流の基本波成分の位相遅れといった制御性能

への影響もない。 

 

 

5.6 実機検証 

5.6.1 試験系の構成 

試験系の構成を図 5. 8(a)，外観を図 5. 8(b)に示す。試験系は，直流安定化電源，LISN，イ

ンバータ，モータ，検出回路，コントローラで構成される。検出回路から得られる端子電圧

の立ち上がり，立ち下がりの信号に基づき，コントローラは補償制御を適用してスイッチン

グ信号を出力する。なお，図 5. 7に示した補償制御は FPGA(Field-Programmable Gate Array)

に実装し，クロック周波数 100 MHz で処理する構成とした。モータ筐体は試験用定盤に固

定し，グランドプレーンである銅板と同電位となるように接続した。 

試験系の主な構成品を表 5. 1 に示す。LISN は NNHV8123-200(Schwarzbeck)，インバータ

は HGCB-4A-401200 (head-spring)，検出回路のフォトカプラは TLP2368 (TOSHIBA)を使用し

た。また，制御対象のモータは 8極 12 スロット構造の集中巻き埋め込み磁石同期モータで

ある。 
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図 5. 8 試験系の構成と外観 
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表 5. 1 試験系の構成 

Item Maker Model Number 

DC Power Supply Myway Plus APL-Ⅱ 

LISN 

(LISN-BOX) 
Schwarzbeck 

NNHV8123-200 

(HVSE 8600 ) 

Inverter Headspring HGCB-4A-401200 

Motor Mitsubishi Electric Corp. (Prototype) 

Spectrum Analyzer Tektronix RSA306B 

 

 

 

検出回路の構成と外観を図 5. 9に示す図 5. 9(a)は検出回路の外観(単体)，図 5. 9(c)は検出

回路の取り付けイメージである。図 5. 6に示した，フォトカプラと出力端子の間に直列接続

される抵抗とキャパシタは，コントローラで十分検出可能なパルスを出力できるよう 10 

kΩ，470 pFとした。 

 

 

図 5. 9 検出回路の構成と外観 
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評価対象とする二重三相モータの外観および巻線配置を図 5. 10に示す。モータは 8極 12

スロット構造で固定子巻線が集中巻の永久磁石同期モータである。本章では，各郡のインバ

ータを同位相でスイッチングする場合と逆位相でスイッチングする場合の電磁ノイズを評

価する。同位相スイッチングの場合は各郡の巻線位相差を 0度とし，逆位相でスイッチング

する場合には巻線位相差を 180度とする必要がある。そのため，各スロットに同方向に巻回

した固定子巻線の巻き始めと巻き終わりの端子を両方引き出し，結線によって巻線の位相

差を変えられるオープン巻線構造とした。 

郡間の巻線位相差と結線方法について説明する。図 5. 10(b)に示すように，それぞれの巻

線に対し，U 相巻線（U1～U4），V 相巻線（V1～V4），W 相巻線（W1～W4）と定義する。 

群間の巻線位相差を 0度とする場合の結線を表 5. 2，それぞれの巻線の位相関係を図 5. 11

に示す。ここで，U1 巻線の巻き始め端子と巻き終わり端子をそれぞれ U1I，U1O と定義す

る。また，他の巻線も同様にして巻き始め端子，巻き終わり端子を定義する。表 5. 2に示す

ように，巻き終わり端子を結線して各郡の中性点とし，巻き始め端子をモータの各相端子と

する。これにより，図 5. 11に示すように郡間の U相同士，V相同士，W相同士のそれぞれ

の巻線位相差が 0度となり，郡間の巻線位相差が 0度となる。 

同様に，群間の巻線位相差を 180度とする場合の結線を表 5. 3，それぞれの巻線の位相関

係を図 5. 12に示す。表 5. 3に示すように，A郡は巻き終わり端子，B 郡は巻き始め端子を

中性点とし，もう一方をモータの各郡各相の端子とする。これにより，図 5. 12に示すよう

に，郡間の U 相同士，V 相同士，W 相同士のそれぞれの巻線位相差が 180度となり，郡間

の巻線位相差が 180度となる。 

 

 

図 5. 10 対象モータの外観と巻線配置 
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表 5. 2 群間の巻線位相差が 0度の場合の結線 

郡 各相端子，中性点 結線端子 

A 

U 相 U1I, U3I 

V 相 V1I, V3I 

W相 W1I, W3I 

中性点 U1O, U3O, V1O, V3O, W1O, W3O 

B 

U 相 U2I, U4I 

V 相 V2I, V4I 

W相 W2I, W4I 

中性点 U2O, U4O, V2O, V4O, W2O, W4O 

 

 

 

図 5. 11 巻線の位相関係（位相差 0 deg） 
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表 5. 3 群間の巻線位相差が 180度の場合の結線 

郡 各相端子，中性点 結線端子 

A 

U 相 U1I, U3I 

V 相 V1I, V3I 

W相 W1I, W3I 

中性点 U1O, U3O, V1O, V3O, W1O, W3O 

B 

U 相 U2O, U4O 

V 相 V2O, V4O 

W相 W2O, W4O 

中性点 U2I, U4I, V2I, V4I, W2I, W4I 

 

 

 

図 5. 12 巻線の位相関係（位相差 180 deg） 
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LISN の PN 出力端子から A 群巻線，B 群巻線それぞれを介して GND に伝搬する CM 経

路のインピーダンスを図 5. 13 に示す。インバータのインピーダンスは評価対象とする数

MHz 以下では影響が小さいものとし，短絡して各群の CM 経路のインピーダンスを計測し

た。A 群と B 群のインピーダンスは，2 MHz まではほぼ等しく，容量成分の差が 3 %以下

であった。 

 

図 5. 13 コモンモード経路の各郡のインピーダンス 

 

5.6.2 評価条件 

評価条件を表 5. 4に示す。制御周期の確保を考慮してキャリア周波数は 10 kHzとした。

デッドタイムは評価用インバータの最小値(200 ns)より十分長い 1 μsとした。変調率は，数

MHz 以下の帯域において，伝導ノイズが比較的大きくなる 0，10 %とした[98]。特に変調率

が低い場合，インバータのスイッチングに伴って生じる伝導ノイズはモータ回転状態の影

響が小さいため，回転子は固定状態で評価した。電源に伝搬する伝導ノイズは LISN の雑音

端子電圧で評価した。 

表 5. 4 評価条件 

Item Value 

DC Voltage[V] 100 

Switching Frequency [kHz] 10 

Dead Time [us] 1 

Modulation Ratio [%] 0, 10 

Fundamental Frequency [Hz] 100 

Frequency [MHz] 
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5.6.3 同期ずれとノイズ抑制効果の実機検証 

U 相レグのみ表 5. 4に示した条件（変調率 0 %）で動作させ，同期ずれに対するノイズ抑

制効果を評価した。A 群と B 群が同位相スイッチングの場合と，NCC 適用時に同期ずれ時

間 tlagを 10 ns, 120 ns とした場合の雑音端子電圧を図 5. 14に示す。なお，ずれ時間 tlagは，

A 群を基準に B群のスイッチング信号を遅延させて設定した。 

同期ずれ時間が 120 ns の場合，同位相スイッチングの場合と比較して 1 MHz で約 8.8 dB

減となった。これは，(5.17)式より得られる抑制量 8.7 dB と概ね整合する。また，同期ずれ

時間が 120 nsの場合，約 4 MHzで同位相スイッチングの場合と比較して低減効果が得られ

なくなった。(5.17)式より算出される低減効果が 0 dB となる周波数 4.2 MHzと整合する。同

期ずれ時間が 10 nsの場合は 120 nsの場合と比較して，1 MHzで約 21.0 dB減となった。同

様に，(5.17)式より得られる抑制量 21.4 dB と概ね整合する。特定周波数におけるノイズ抑

制量と，同期ずれに対する抑制可能な周波数の上限について，理論式の妥当性を確認できた。 

 なお，図 5. 14に示すように，同期ずれが 120 nsの場合は 10 nsの場合と比較して，1 MHz

で 20 dB 以上も抑制効果が悪化する。したがって，端子電圧の立ち上がりと立ち下がりを 10 

ns程度の精度で厳密に検出して補償することが，抑制効果の改善に重要である。 

 

 

図 5. 14 同期ずれによる雑音端子電圧の周波数スペクトルへの影響 
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5.6.4 提案方式によるノイズ抑制効果 

A 群 U 相の端子電圧の立ち上がり，立ち下がりに対する検出信号の波形をそれぞれ図 5. 

15(a)，(b)に示す。上段が端子電圧，下段が検出信号である。端子電圧の変動に対して検出

信号は High から Low に切り替わり，正確に検出できていることが確認できた。端子電圧の

変動に対し，検出信号は立ち上がり，立ち下がり共に 40 ns～50 ns遅延して検出されており，

検出遅延の差は 10 ns以下であった。 

  

 

図 5. 15 インバータ出力電圧と検出信号（A郡，U相） 
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補償制御適用時の A群 B群の各相端子電圧の波形を図 5. 16に示す。上から順に，各群の

U 相，V 相，W相の端子電圧である。図 5. 16より，補償制御により，A群各相の端子電圧

の立ち上がりと，B 群各相の端子電圧の立ち下がりを 10 ns程度の精度で同期できることが

分かる。10 ns程度の同期精度となるのは，検出回路の遅延ばらつきや，コントローラ内の

FPGAの演算クロック(100 MHz)の制約である。 

図 5. 15に示したように，図 5. 6の回路構成では，検出タイミングとして望ましい端子電

圧の立ち上がり，立ち下がりが Vdc/2 となる点を検出できないが，補償時には 10 ns 程度の

同期精度が得られるため，提案制御に及ぼす影響は小さい。 

なお，同期ずれの補償精度は，キャリア周波数に依存しない。例えば，キャリア周波数を

100 kHzとした場合においても 10 ns程度まで同期ずれが補償され，図 5. 14に示したノイズ

抑制効果と同等の効果が得られる。キャリア周波数が 100 kHz程度まで対応可能であれば，

モータ駆動システムを対象とした補償制御としては十分である。 

 

 

 

図 5. 16 出力端子電圧と同期補償 
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分解能帯域幅を 9 kHz とし，AV 検波，PK 検波で雑音端子電圧をスペクトラムアナライ

ザで計測した結果を図 5. 17，図 5. 18にそれぞれ示す。図示する比較条件は，(i)NCCを適用

しない同位相スイッチング，(ii)NCC 適用時で補償制御なし，(iii)NCC 適用時で補償制御あ

り，(iv)バックグラウンドノイズである。 

AV検波では，図 5. 17 (a)より，変調率 0 %で NCCに補償制御を適用する場合は，適用し

ない場合と比較して 1 MHzで 31 dB 減，同位相スイッチングと比較して 40 dB 減となった。

また，図 5. 17 (b)より，変調率 10 %で NCCに補償制御を適用する場合は，適用しない場合

と比較して 1 MHzで 11 dB 減，同位相スイッチングと比較して 19 dB 減となった。 

 

 

 

図 5. 17 雑音端子電圧の周波数スペクトル（AV検波） 
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図 5. 18 雑音端子電圧の周波数スペクトル（PK検波） 
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なった。直流安定化電源の動作で生じるバックグラウンドノイズにより 1 MHz 以下の抑制

効果を厳密に評価できなかったが，(5.12)式に示すように周波数が低いほど群間の同期ずれ

の影響が小さくなることや，電圧変化量のずれ，インピーダンス不平衡の影響が小さくなる

ことから，1 MHz以下でも同程度のノイズ抑制効果が得られると考えられる。 
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5.7 第 5章のまとめ 

本章では，二重三相モータ駆動システムを対象として，NCC 適用時の端子電圧の立ち上

がりと立ち下がりの同期ずれとノイズ抑制効果の関係を理論式で示し，実機評価で理論式

の妥当性を確認した。また，端子電圧を検出し，フィードバック制御によってずれ時間を補

償する方式を提案し，同期ずれを 10 ns 程度まで低減することを実機で確認した。さらに，

二重三相モータ駆動システムを対象に，提案方式を適用した場合の伝導ノイズを実機評価

し，変調率が 10 %以下の動作条件において，1 MHz のノイズ抑制効果が 10 ~ 30 dB程度改

善されることを示した。この結果は，受動フィルタに要求される数MHz以下のノイズ抑制

量が低減できるため，構成品であるリアクトルの小型化に貢献できる。なお，提案方式によ

るノイズ抑制効果は数 MHz以上では小さくなる。しかし，リアクトルの小型化が可能とな

ることで，より高周波特性の良いリアクトルを採用可能となり，受動フィルタによる数 MHz

以上の帯域でのノイズ抑制効果の改善が期待できる。 
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第 6章 結論 

 

 

 

第6章 結論 

6.1 本論文の結論 

 本論文では，パワーエレクトロニクス機器の高出力密度化や，次世代パワーデバイスの実

用化に伴って，今後深刻化が予想されるモータ駆動システムの電磁妨害（EMI）について，

インバータのスイッチング制御による電磁ノイズの効果的な抑制方法を検討した。 

 まず，パワーエレクトロニクス機器の SiC や GaN といった次世代パワーデバイスの適用

による高効率化や小型化が進むに伴い，モータ駆動システムから生じる EMI が増大傾向と

なることを示した。EMI の増大は，同じ電磁的環境に存在するほかの機器の誤動作を引き

起こす恐れがあり，国際電気標準会議（IEC）などで定められた国際規格に準じた EMIの限

度値を満足することの重要性について述べた。従来の一般的な EMI 対策手法として，受動

フィルタによる電磁ノイズ抑制手法を示し，低周波域の電磁ノイズを抑制する場合には，受

動フィルタが大型化，重量増大する問題について言及した。 

 次に，モータ駆動システムにおける電磁ノイズ発生原理を説明した。数MHz以下の低周

波域では，インバータのスイッチングに伴って生じるコモンモード（CM: Common - mode）

電圧が，モータ巻線－フレーム間の浮遊容量に印加されることによって生じるコモンモー

ド成分の伝導ノイズが支配的となることを述べた。また，モータ駆動システムで生じる伝導

ノイズを受動フィルタの追加なしに抑制可能な手段として，CM電圧の変動を抑制するイン

バータのスイッチング制御が有効であることを示した。そこで，現在，産業機器などで広く

普及している 1モータ駆動システム，2モータ駆動システムおよび二重三相モータ駆動シス

テムを対象として，スイッチング制御によるコモンモードノイズの抑制手法について検討

した。 

 第 3章では，1台の三相モータを 1台の三相インバータで駆動する 1モータ駆動システム

を制御対象とし，CM電圧を抑制するスイッチング制御を提案した。二相間で端子電圧の立

ち上がり，立ち下がりを同期することで，三相インバータ駆動時の CM 電圧を一相分に抑

制する制御方式を提案し，ノイズ抑制効果が理論値で-10 dB となることを示した。次に，提

案方式を実現するためのスイッチング制御について，デッドタイムを考慮したスイッチン

グ信号の生成アルゴリズムを示した。最後に，受動フィルタのサイズへの影響が特に大きい

数百 kHz以下の周波数帯域にて，伝導ノイズを約 9 dB 抑制できることをシミュレーション

および実測で示し，モータ駆動システムのノイズ抑制法として有効であることを示した。ま

た，CM電圧を 1/3 に抑制可能となることで，コモンモードインダクタ（CMI）を通る磁束

が 1/3となり，フィルタサイズの小型化に有効であることも言及した。 

 第 4章では，2モータ駆動システムを対象として，インバータ端子電圧の立ち上がりと立

ち下がりを同期させることで，電源に伝搬する伝導ノイズを低減する制御手法を提案した。
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また，2台のインバータの全ての相で端子電圧の立ち上がりと立ち下がりを同期するための

条件式を明らかにした。提案手法により，2台のインバータに異なる振幅，周波数の電圧指

令を与える場合においても，理論通りに全ての相で端子電圧の立ち上がり，立ち下がりを同

期可能であることを実機で確認した。これにより，2台のインバータの CM電圧の変動をほ

ぼゼロに抑制可能であることを確認できた。さらに，従来のノイズ抑制制御と比較して，提

案方式は 100 kHz帯域で 11～13 dB程度，1 MHz 帯域で 8～10 dB程度のノイズ低減効果が

得られることを確認し，提案方式の有用性を示した。CMI によるコモンモード成分の伝導

ノイズの抑制を考える場合，提案方式によって CM 電圧がほぼゼロとなることで，コアを

通る磁束が低減され，フィルタサイズの小型化に有効であることも言及した。 

 第 5章では，二重三相モータ駆動システムを対象として，従来提案されている NCC 適用

時のインバータ端子電圧の立ち上がりと立ち下がりの同期ずれとノイズ抑制効果の関係を

理論式で示し，実機評価で理論式の妥当性を確認した。また，端子電圧を検出し，フィード

バック制御によってずれ時間を補償する方式を提案し，同期ずれを 10 ns程度に低減するこ

とを実機で確認した。さらに，二重三相モータ駆動システムを対象に，提案方式を適用した

場合の伝導ノイズを実機評価し，変調率が 10 %以下の動作条件において，1 MHzのノイズ

抑制効果が 10 ~ 30 dB 程度改善されることを示した。 

 一般的に広く普及しているモータ駆動システムを制御対象として，フィルタサイズへの

影響が大きい数MHz 以下の帯域にて，従来のスイッチング制御では成しえないノイズ抑制

効果が得られることを示した。本論文で提案したスイッチング制御技術は，今後のパワーエ

レクトロニクス機器の SiC や GaN といった次世代半導体デバイスによる高効率化や小型化

の際に課題となる電磁ノイズ対策に有効であり，持続可能な産業の発展に貢献できるもの

と結論づける。 

 

6.2 課題と今後の展望 

 6.1節で述べたように，本論文で提案したスイッチング制御技術は，モータ駆動システム

で生じる電磁ノイズの抑制に効果的であることを示した。一方，提案技術を搭載したモータ

駆動システムを実際に産業分野に応用していく場合には，以下に示す課題を解決すること

が重要となるため，引き続き研究開発を進めていく。 

 

➢ 第 3 章，第 4 章の提案方式は，従来のキャリア比較 PWM よりも電流リプルが増大する

傾向となる。今後，電流リプルの低減や，適用するアプリケーション毎に，電磁ノイズ

抑制効果と電流リプル増大のトレードオフ設計手法の確立が重要である。 

➢ 第 3 章，第 4 章の提案方式に関して，過変調や二相変調などを適用する場合の提案手法

の適用効果を検討することが重要である。 

➢ 提案手法したスイッチング制御による放射ノイズへの影響の実機評価が重要である。 
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