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論文要旨 

 

直流から任意周波数の交流に変換する電力変換器であるスイッチングインバータは，

パワー半導体デバイスのスイッチング動作により変換を行うため，損失が非常に小さく

高効率な変換を実現できる。省電力・高効率の観点から，インバータは広く普及してお

り，現代において必要不可欠な装置である。自動車や航空機といった移動体の電動化が

進んでおり，インバータ機器の小型軽量化や信頼性の向上が強く求められている。 
しかし，スイッチングインバータは，大電流をスイッチングする際に急峻な電圧・電

流の変動が起こり，電磁ノイズを発生する。電磁ノイズにより周辺機器に電磁妨害(EMI: 
electromagnetic interference)を引き起こす恐れがある。そのため，これらの EMI を引き起

こす電磁ノイズに対して，国際電気標準会議 (IEC: International Electrotechnical 
Commission)によって国際規格が定められている。特に近年では，これまで一般的なイ

ンバータ機器に対して電磁ノイズの規制値が定められていなかった 150 kHz 以下の電

磁ノイズについて，規制を新たに設けることが検討されている。この規制が定められた

場合，今まで規制外だったスイッチング周波数(10 kHz～100 kHz 程度)の電磁ノイズも

規制の対象となる。スイッチング周波数の電磁ノイズは非常に高レベルなため，抑制が

困難である。また，インバータに用いられるパワー半導体デバイスの性能向上により，

数 MHz 以上の高い周波数のインバータ電磁ノイズ対策が必要となりつつある。以上よ

り，今後は 150 kHz 以下から数 MHz 以上の広い周波数帯域で，インバータ電磁ノイズ

の抑制が必要になると考えられる。現在，主に用いられるパッシブフィルタでは，この

ような広い周波数帯域にわたって電磁ノイズ抑制する場合，大型化と重量の増加が避け

られない。 
本論文の目的は，スイッチングインバータの代表的な適用先である交流モータ可変速

駆動システムにおいて，広い周波数帯域で電磁ノイズ減衰効果が高く，小型軽量な電磁

ノイズ対策手法を提案することである。アクティブコモンノイズキャンセラ(ACC)，高

電圧インバータ対応ハイブリッド ACC，大電流インバータ用パッシブコモンノイズキ

ャンセラ(PCC)の 3 手法について検討を行う。 
インバータが発生する電磁ノイズの原因となるコモンモード(CM)電圧を検出し，そ

の逆位相の電圧を加算することで CM 電圧を打ち消す，アクティブコモンノイズキャン

セラ(ACC)が提案されており，原理的にはパッシブフィルタと同サイズでより高減衰量，

広帯域の CM 電圧減衰性能を持つ。しかし，ACC の回路内部で発生するひずみ電圧が

原因となり，CM 電圧の正確なキャンセルが行えず，CM 電圧減衰量は−20 dB 程度であ

った。本論文では ACC の CM 電圧減衰性能向上を検討する。空間ベクトルパルス幅変

調(SVPWM)インバータに対応しつつ，ひずみ電圧発生原因であるエミッタフォロワの



 

 
 

回路数を半減し，CM 電圧減衰性能が向上した SVPWM 対応改良型 ACC を提案する。

さらに，残留 CM 電圧をフィードバックし補償することで，CM 電圧減衰性能を向上さ

せたフィードバック併用 ACC を提案する。 
ACC に用いられるバイポーラトランジスタのコレクタ–エミッタ間電圧最大定格に

よって，ACC を適用できるインバータの電源電圧は 300 V 程度に制限される。自動車

駆動用などの高出力インバータは一般に高い電源電圧であるため，従来の ACC は適用

困難であった。そこで，CM 電圧検出回路に非零相チョークを用いて，バイポーラトラ

ンジスタを廃し高耐圧化を実現するハイブリッド ACC を提案する。 
従来のパッシブフィルタや ACC は，インダクタやトランスに貫通構造を採用するこ

とが困難で，複数の巻線ターン数を必要とした。そのため，大きな巻線導体断面積を必

要とする大電流インバータへの適用では，重量と体積の増加が避けられなかった。そこ

で，モータ配線側を貫通(1 ターン)，励磁巻線を 3 ターンとした CM トランスを，3 個

用いる大電流インバータ用貫通型パッシブコモンノイズキャンセラ(PCC)を提案する。 
ACC の CM 電圧減衰性能向上，高耐圧インバータへの ACC の適用，大電流インバー

タ用の貫通型 PCC の提案を行い，幅広い電圧・電流容量のモータ駆動用インバータに

おける，電磁ノイズ抑制装置の性能向上，小型軽量化手法を明らかにする。
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 背景 

1.1 研究背景 

直流から任意周波数の交流に変換する電力変換器であるスイッチングインバータ(以
下インバータと呼ぶ)は，現在広く普及している。パワー半導体デバイスのスイッチン

グ動作により変換を行うため，損失が非常に小さく高効率な変換を実現できる。インバ

ータは家電，産業機器，自動車，航空宇宙機器，電力インフラ機器といった様々な機器

に用いられており，現代において必要不可欠な装置である。 
しかし，インバータのスイッチング動作に起因する電磁ノイズの問題が存在する。電

磁ノイズが他の回路に伝わり，誤動作が引き起こされる電磁妨害(EMI : electromagnetic 
interference)が発生する恐れがある[1]-[2]。電磁ノイズ発生量をエミッション，電磁ノイズ

に対する耐量をイミュニティと呼び，エミッションを抑制しイミュニティを高めること

で EMI の発生を防ぐことができる。インバータは大きなエミッション発生源であるた

め，適切な電磁ノイズ抑制対策を施さなければならない。 
電気機器内での EMI の防止だけでなく，近くに存在する電気機器間の EMI 発生も防

がなければならない。そのために，電気機器からのエミッション，イミュニティの試験

方法と限度値の国際規格が，国際電気標準会議 (IEC: International Electrotechnical 
Commission)によって定められている。各国は国際規格を基準にした国内規格(日本の場

合は JIS)を定めており，製品として電気機器を販売するためには，その国の規格を満た

す必要がある。電磁ノイズには電源網などの電線を介する伝導ノイズ，電磁波が空間を

介して伝わる放射ノイズがある。主なインバータ機器の電磁ノイズ規制を表 1-1 に示

す。9 kHz から 150 kHz の周波数帯域には規制が存在しない。これは，150 kHz 以下の

伝導ノイズの影響を受ける機器は無いと考えられているからである。しかしながら，ス

マートメータで用いられる電力線通信が，150 kHz 以下の伝導ノイズから悪影響を受け

るという指摘がなされ，現在 IEC において規制を設けるか議論中である[3]。もしこの規

制が定められれば，今まで規制外だったスイッチング周波数(10 kHz～100 kHz 程度)の
伝導ノイズも規制の対象となる。スイッチング周波数の伝導ノイズは非常に高レベルな

ため，現在主流で使われている受動フィルタでは，減衰させることが困難である。 
 

表 1-1 主なインバータ機器の電磁ノイズ規制 

 
  

周波数帯域 9 kHz ～ 150 kHz 150 kHz ～ 30 MHz 30 MHz ～

規制対象 なし(議論中) 伝導エミッション 放射エミッション
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また，近年インバータに用いられるパワー半導体デバイスは急速に性能が向上してお

り，スイッチング速度が高速化し，スイッチング損失と導通損失も減少している[2]。さ

らに SiC(シリコンカーバイド)や GaN(ガリウムナイトライド)などのワイドバンドギャ

ップ半導体を使用した次世代パワー半導体デバイスも普及しつつある。パワー半導体デ

バイスのスイッチング速度が高速化し，スイッチング損失が減少すると，インバータの

スイッチング周波数の高周波化が可能になる。スイッチング周波数の高周波化により，

インダクタやトランスなどの受動素子の小型化が可能になり，スイッチングリプルの低

減や制御の応答性の向上が達成できるため，小型かつ制御性の高い電力変換装置が実現

できる[4]-[8]。 
しかし，次世代パワー半導体デバイスの高速なスイッチング動作は，MHz 以上の高

い周波数の電磁ノイズを増大させ，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加させる[9]-[17]。このような電磁ノイズの増大と広帯域化に対応し，

EMI の発生を防止するためには，より電磁ノイズ減衰量が大きく高周波まで有効なノイ

ズ対策が必要となる。 
以上のように，今後は電磁ノイズ規制の変更により 150 kHz 以下の低い周波数，スイ

ッチング速度の高速化，スイッチング周波数の高周波化により MHz 以上といった高い

周波数で，インバータの電磁ノイズ対策が必要となる。図 1-1 にこれから必要となる電

磁ノイズ対策を示す。 

 
図 1-1 これから必要とされる電磁ノイズ対策 

  

周波数150 kHz 1 MHz 30 MHz9 kHz

これまでのエミッション対策

これから必要とされるエミッション対策
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1.2 電磁ノイズ抑制法 

インバータ機器の電磁ノイズ抑制法は，様々な手法が提案されている。パワー半導体

デバイス直近にスナバ回路を設け，基板パターンと部品配置の最適化や，変調方式の工

夫，多重インバータの制御法の応用でインバータの電磁ノイズを小さくする手法がある

[18]-[24]。この手法は，追加コストが小さく電磁ノイズを低減できるが，電磁ノイズ低減量

には限界がある。そのため実際の製品では，外付けのノイズ対策部品の追加が行われて

いる[18]。ノイズ対策部品としては，インダクタンスとコンデンサを使用した，受動素子

である EMI フィルタ[25]-[35]が代表的である。インダクタはノイズ電流の流れる経路のイ

ンピーダンスを上昇させ，電磁ノイズを抑制する。コンデンサはノイズ電流をバイパス

し，電源ケーブルや通信ケーブルへの流出を防ぐことで，電磁ノイズを抑制する。 
EMI フィルタによって，150 kHz 以下といった低い周波数の電磁ノイズを抑制するた

めには，より大きなインダクタを用いフィルタのカットオフ周波数を下げる必要がある。

これは，EMI フィルタの大型化と高コスト化を招く。 
更に，インダクタの巻線間浮遊容量や，磁性材料の周波数特性により，単一のインダ

クタで低い周波数から高い周波数まで電磁ノイズは抑制できない。そのため MHz 以上

といった高い周波数の電磁ノイズ抑制には，複数の磁性材料を組み合わせた EMI フィ

ルタが必要になる。これもやはり，EMI フィルタの大型化と高コスト化を招く。このよ

うに，受動フィルタのみで 1.1 章において述べた，これから必要とされる電磁ノイズ対

策を行うためには，大型化と高コスト化が避けられない。 
受動素子の小型化や低コスト化を目的とした，能動素子も使用したアクティブフィル

タが提案されている[36]-[49]。補償電圧を加えて，ケーブルにノイズ電圧が現れないよう

にする電圧補償型と，補償電流を流し，ノイズ電流がケーブルに流出しないようにする

電流補償型がある。電圧補償型アクティブフィルタの一方式として，ノイズ電圧，ノイ

ズ電流の原因であるインバータのコモンモード電圧に，逆極性の電圧を加算しキャンセ

ルする事で，インバータの電磁ノイズを抑制する，アクティブコモンノイズキャンセラ

(ACC)が提案されている[50]-[56]。ノイズ電流をバイパスする EMI フィルタや，電流補償

型アクティブフィルタと異なり，ACC はノイズ源そのものをキャンセルすることが特

徴である。インバータを使用した代表的なシステムである交流モータ可変速駆動システ

ムでは，EMI フィルタを電源ケーブルに挿入した場合，ノイズ電流がバイパスされて電

源ケーブルには流出しなくなるが，モータケーブルに流れるノイズ電流は増大してしま

う。ACC ではこのような問題は発生せず，電源ケーブル，モータケーブル両方に現れる

ノイズ電圧を抑制できる。  
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1.3 研究目的 

本論文の目的は，スイッチングインバータの代表的な適用先である交流モータ可変速

駆動システムにおいて，広い周波数帯域で電磁ノイズ減衰効果が高く，小型軽量な電磁

ノイズ対策手法を提案することである。(1)アクティブコモンノイズキャンセラ(ACC)，
(2)高電圧インバータ対応ハイブリッド ACC，(3)大電流インバータ用貫通型パッシブコ

モンノイズキャンセラ(PCC)の 3 手法について検討を行う。以下に 3 手法についての詳

細を示す。 
(1)アクティブコモンノイズキャンセラ(ACC)   インバータが発生する電磁ノイ

ズの原因となるコモンモード(CM)電圧を検出し，その逆位相の電圧を加算することで

CM 電圧を打ち消す，アクティブコモンノイズキャンセラ(ACC)が提案されており，原

理的にはパッシブフィルタと同サイズでより高減衰量，広帯域の CM 電圧減衰性能を持

つ。しかし，ACC の回路内部で発生するひずみ電圧が原因となり，CM 電圧の正確なキ

ャンセルが行えず，CM 電圧減衰量は−20 dB 程度であった。本論文では ACC の CM 電

圧減衰性能向上を検討する。ひずみ電圧の発生原因であるエミッタフォロワの回路数を，

従来研究における 2 回路から 1 回路に半減し，CM 電圧減衰性能を向上させた改良型

ACC を提案する。さらに，改良型 ACC において依然として発生するひずみ電圧の低減

を目的とする，フィードバック併用 ACC を提案する。フィードバック併用 ACC では，

フィードバックする電圧を小振幅の残留 CM 電圧のみに絞ることで，低コストながら高

速動作可能なオペアンプをフィードバック回路に採用でき，広帯域の CM 電圧減衰性能

向上が達成できる。 
(2)高電圧インバータ対応ハイブリッドACC   ACCに用いられるバイポーラトラ

ンジスタのコレクタ–エミッタ間電圧最大定格によって，ACC を適用できるインバータ

電源電圧は 300 V 程度に制限される。自動車駆動用などの高出力インバータは一般に高

い電源電圧であるため，従来の ACC は適用困難であった。そこで，CM 電圧検出回路

に非零相チョークを用いて，バイポーラトランジスタを廃し高耐圧化を実現するハイブ

リッド ACC を検討する。ハイブリッド ACC では，非零相チョークの漏れインダクタン

スによる残留 CM 電圧の発生を，フィードバック回路により補償し CM 電圧抑制性能

の向上が可能である。 
(3)大電流インバータ用貫通型 PCC   従来のパッシブフィルタや ACC は，インダ

クタやトランスに貫通構造を採用することが困難で，複数の巻線ターン数を必要とした。

そのため，大きな巻線導体断面積を必要とする大電流インバータへの適用は，重量と体

積の増加が避けられなかった。そこで，モータ配線側を貫通(1 ターン)，励磁巻線を 3 タ

ーンとした CM トランスを，3 個用いる貫通型 PCC を検討する。大電流が流れるモー

タ配線側が貫通であるため，大電流インバータに適用しても巻線重量の増加が小さく体

積も小さい。励磁巻線が 3 ターンであることと透磁率の高いコア材料を採用するため，
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十分に大きな励磁インダクタンスが得られ，励磁電流が小さいことも特徴である。 
ACC の CM 電圧減衰性能向上，高耐圧インバータへの ACC の適用，大電流インバー

タ用貫通型 PCC の提案を行い，幅広い電圧・電流容量のモータ駆動用インバータにお

ける，電磁ノイズ抑制装置の性能向上，小型軽量化手法を明らかにする 

1.4 本論文の構成 

本論文の構成を次に示す。 
1 章：背景 
2 章：モータ駆動用インバータにおける電磁ノイズ発生 
モータ駆動用インバータにおける電磁ノイズ発生メカニズムについて説明する。電磁

ノイズの主要因は，インバータが発生する CM 電圧であることを示し，CM 電圧抑制手

法について複数取り上げる。次世代パワー半導体デバイスによって，スイッチング速度

の高速化，スイッチング周波数の高周波数化が可能になるが，電磁ノイズの増大と広帯

域化を招くことを述べる。 
3 章：アクティブコモンノイズキャンセラ(ACC)の性能向上 
受動素子に加え能動素子も併用することで，電磁ノイズ減衰効果の向上やフィルタサ

イズの低減を狙ったアクティブノイズフィルタについて説明する。次に，CM 電圧抑制

手法の一つである ACC について構成，動作原理を述べる。空間ベクトル変調(SVPWM)
インバータに ACC を適用する際に問題となる，CM トランスの磁束飽和に対策した，

SVPWM 対応 ACC(ACC0)の従来研究について紹介する。 
従来のSVPWM対応ACC(ACC0)が，エミッタフォロワを2回路必要とするのに対し，

エミッタフォロワ 1 回路で SVPWM に対応しひずみ電圧の悪影響を半減した

ACC(ACC1)を提案する。さらに，ACC1 でも依然として発生するエミッタフォロワ 1 回

路のひずみ電圧を，フィードバック回路によって補償し，CM 電圧減衰性能を向上させ

たフィードバック制御併用 ACC(ACC2)を提案する。ACC0，ACC1，ACC2 の動作原理

を説明し，実機実験結果により，ACC の CM 電圧減衰性能を比較評価する。最後に，

パワー半導体デバイス–接地線間の浮遊容量が，モータ側の対地浮遊容量に対して無視

できるほど小さくない場合の，ACC の CM 電圧減衰性能低下について検討を行う。直

流リンク–ヒートシンク間に Y コンデンサを追加する対策法を提案し，シミュレーショ

ンと実機実験により評価する。 
4 章：高電圧インバータ対応ハイブリッド ACC 
非零相チョークを CM 電圧検出回路に使用する，パッシブコモンノイズキャンセラ

(PCC)の従来研究について述べる。従来の PCC は，CM 電圧検出回路にバイポーラトラ

ンジスタを用いないため，300 V 以上の高電圧インバータに対応できる。しかし，非零

相チョークと CM トランスの漏れインダクタンスに起因して残留 CM電圧が発生し CM
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電圧減衰性能が低下することを示す。PCC にフィードバック回路を組み合わせ，漏れイ

ンダクタンスに起因する残留 CM 電圧発生を補償する，ハイブリッド ACC を提案し，

CM 電圧減衰性能が向上することを示しシミュレーションにより評価する。 
5 章：大電流インバータに適用可能な貫通型パッシブコモンノイズキャンセラ 
従来研究において，ACC や PCC は複数巻数の CM トランスを用いていた。大電流イ

ンバータでは導体断面積が大きいため，重量増加と製造性の問題から複数巻数のトラン

スやインダクタの利用が困難であり，ACC や PCC の適用は難しかった。巻数比 3:1 の

トランスを 3 つ用い，トランスに透磁率の高いコア材料を用いることで，大電流が流れ

るモータ巻線側を貫通(1 ターン)構造とした貫通型 PCC を提案する。貫通型 PCC の動

作原理を説明し，シミュレーションと実機実験結果により，貫通型 PCC の CM 電圧減

衰性能を評価する。 
6 章：まとめ 
幅広い電圧・電流容量のモータ駆動用インバータにおける，電磁ノイズ抑制装置の性

能向上，小型軽量化についてまとめ，今後の展望について述べる。 
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 モータ駆動用インバータにおける電磁ノイズ

発生 

本論文において対象とする，インバータ利用機器について説明し，インバータが発生

する電磁ノイズの種類と発生原理について述べる。現在広く使われている，受動素子の

みを用いた電磁ノイズ抑制法についてまとめる。 
 

2.1 可変速駆動システム 

本研究で対象とするインバータ使用機器である，可変速駆動システムを図 2-1 に示

す。三相交流電源に駆動システムが接続されており，モータに可変振幅可変周波数の電

流を流すことで，可変速駆動を実現する。駆動システムでは，図中に示される整流器と，

直流リンクコンデンサ Cdc で交流電圧を直流電圧に変換する。パワー半導体デバイス(図
中では MOSFET)で構成されるインバータで再び交流に変換する。図 2-2 にインバータ

の出力線間電圧波形と，電流波形の一例を示す(一相分)。電圧波形はパルス密度変調

(PWM)波形であり，モータの巻線インダクタンスによって平滑化された正弦波の電流が

流れ，モータが駆動される。このように，インバータは大振幅(インバータ直流リンク電

圧と等しい)で高速(数百 ns)に変化する電圧を出力するため，大きな電磁ノイズ源とな

る[1]-[2]。 
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図 2-1 交流モータ可変速駆動システム 

 
図 2-2 インバータ出力電圧，電流波形例  
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2.2 ディファレンシャルモードノイズとコモンモードノイズ 

インバータの発生するノイズには，伝播経路の違いにより，ディファレンシャルモー

ド(DM)ノイズとコモンモード(CM)ノイズに分けられる。図 2-3(a)に DM ノイズの伝播

経路，図 2-3(b)に CM ノイズの伝播経路を示す。図 2-3(a)に示すように，電源側，また

はモータ側ケーブルを通り，同一ケーブルで戻ってくるのが DM ノイズの伝播経路で

ある。ケーブルの各相の導線は撚られており，数 mm の距離しか離れていないため，こ

の伝播経路のループ面積は小さい。 
 
 
 
 
 

 
図 2-3 ノイズの伝播経路 (a)DM ノイズ (b)CM ノイズ 
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図 2-3(b)には，パワー半導体デバイス，ヒートシンク間浮遊容量 Chと，モータ巻線，

モータケース間浮遊容量 Cm が示されている。図 2-3(b)に示すように，電源側，モータ

側ケーブルを分散して流れ，Chや Cmによって接地線に流れ込むのが CM ノイズの伝播

経路である。DM ノイズと異なり，伝播経路のループ面積が大きい。モータケースを接

地しなければ，モータ側には CM ノイズは伝播しない。しかしながら，感電の危険性を

防ぐためには，モータを接地せざるを得ない。一方でヒートシンクは，人が触れられな

いように保護できれば，接地しないという選択肢もある。しかしながら，大型インバー

タではヒートシンクも大型，大重量になるため，金属筐体から絶縁してヒートシンクを

固定するのは困難になる。ヒートシンクの接地の有無による，ACC の電磁ノイズ減衰

特性の変化については，3.7 章において述べる。 
 

2.3 インバータが発生する電磁ノイズ 

2.3.1 ディファレンシャルモードノイズ 

インバータの電磁ノイズのうち，DM ノイズの発生について述べる。モータに三相正

弦波電流が流れているとき，三相まとめたパワー半導体デバイスには直流側からスイッ

チング周波数で階段状に変化する電流が流れる。また，寄生インダクタンスや浮遊容量

に起因して，パルス状の高周波電流も流れる。図 2-4 に DM における高周波電流発生

の原理の図を示す。パワー半導体デバイスの浮遊容量や，モータケーブルの導線間容量

Cs が存在する。図中の w 相インバータ出力電圧 vw は，急峻に変化する PWM 波形であ

り，この電圧が Cs に印加される。このため図中の DM ノイズ電流 id には，スイッチン

グ動作のたびにパルス状の波形が現れる。これらのスイッチング周波数で階段状に変化

する電流とパルス状の高周波電流は，インバータの直流部(直流リンク)に接続された大

容量のコンデンサによって，大部分は平滑化される。平滑化されず電源側に流出した電

流が，DM ノイズの発生原因となる。 
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図 2-4 ディファレンシャルモードにおける高周波電流発生 

 

2.3.2 コモンモードノイズ 

インバータの電磁ノイズのうち，CM ノイズの発生について述べる。図 2-5 に CM ノ

イズの発生の原理の図を示す。図 2-5(a)において，vu，vv，vw はそれぞれ u 相，v 相，w
相と接地線間の電圧である。図中 vcm で示される，モータ中性点，接地線間電圧は，各

相のモータ巻線インダクタンスが等しいことから 

𝑣𝑣𝑐𝑐𝑐𝑐 =
𝑣𝑣𝑢𝑢 + 𝑣𝑣𝑣𝑣 + 𝑣𝑣𝑤𝑤

3
 (2-1) 

 
となる。この vcm はモータケース間浮遊容量 Cm に印加されるため，パルス状の CM 電

流 icmが流れる。この電流が CM ノイズの原因となる。この icm が電源網に流出すると伝

導ノイズとなる。また，2.2 章で述べたように電流が大きなループで流れるため，電磁

放射が発生し放射ノイズの発生源となる。vcm は CM ノイズの原因となるため，CM 電

圧と呼ばれる。 
図 2-5(b)は，vu，vv，vw，vcm，icm の，インバータ直流リンク電圧 200 V，スイッチング

周波数 100 kHz における動作波形例である。vu，vv，vw は PWM 波形となっており，vcm

は式 2-1 で示されるように，vu，vv，vw の平均値となっている。vcm は，インバータ直流

リンク電圧と等しい振幅で，スイッチング周波数で階段状に変化する波形である。この

vcm が変化するたびにパルス状の icmが流れる。 

2.3.3 インバータのスイッチング波形 

2.3.1 章，2.3.2 章で述べたように，DM ノイズ，CM ノイズの発生要因は，インバータ
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の PWM スイッチング波形である。浮遊容量にスイッチング波形が印加されノイズ電流

が流れるため，ノイズ電流のスペクトルはスイッチング波形のスペクトルに依存する。 
スイッチング時間とスイッチング周波数を変えた，スイッチング波形のスペクトルを

図 2-6 に示す。スイッチング時間 500 ns，周波数 10 kHz の波形と，スイッチング時間

50 ns，周波数 100 kHz の波形のスペクトルを比較している。スイッチング周波数を Si
デバイスで一般的な 10 kHz から，10 倍の 100 kHz にすると，−20 dB/oct でスペクトル

が減衰を始める周波数が，10 kHz から 100 kHz へと高くなっている。さらに，スイッチ

ング時間を 10 分の 1 の 50 ns にすると，スペクトルの減衰が−20 dB/oct から−40 dB/oct
に変化する周波数も，約 1 MHz から約 10 MHz へと高くなる。このため，100 kHz 以上

の周波数全域でスペクトルの振幅が増加し，1 MHz 以上の周波数では特に増加する。

SiC デバイスは Si デバイスに比べ，より高速にスイッチングし，スイッチング損失の低

減によりスイッチング周波数を高周波化できる。しかし，Si デバイスのスイッチング速

度，周波数を 500 ns，10 kHz，SiC デバイスのスイッチング速度，周波数を 50 ns，100 
kHz と想定すると，図 2-6 より 10 MHz といった高い周波数でもスペクトルが減衰せず

SiC デバイスの方が 40 dB 高い値となる。 
このように，SiC デバイスが普及しスイッチング周波数が高周波数になると，スイッ

チング波形の高域成分は大幅に増大し，ノイズ電流の高域成分も同様に増大する[9]-[17]。  



 

24 
 

 
図 2-5 コモンモードノイズの発生(シミュレーション)  
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図 2-6 スイッチング波形のスペクトル 

 

2.4 伝導ノイズ 

伝導ノイズを定量的に評価する方法として，国際規格である CISPR において

LISN(Line Impedance Stabilization Network)による雑音端子電圧を用いた測定法が定めら

れている。図 2-7 に可変速駆動システムの伝導ノイズの測定図を示す。 
LISN は図のように電源と測定対象機器の間に接続される。LISN の役割は電源側から

侵入するノイズを遮断し，測定対象機器からみた電源のインピーダンスを規定値に安定

させることである[2]。モータ接地線を流れる CM 電流 icm が測定機器の終端抵抗を流れ

雑音端子電圧 vn が発生する。雑音端子電圧をスペクトラムアナライザで測定すること

で伝導ノイズを評価する。電磁ノイズの規制値も定められており，機器の種類，設置さ

れる場所などにより異なる値となっている。 
雑音端子電圧による伝導ノイズの評価は，規定された電波暗室で，規定された配置で

行わければならない[2]。そのため，電磁ノイズ評価用の測定サイトを借りての評価が行

われている。  
また，伝導ノイズの評価として，電磁ノイズの原因となる CM 電圧の測定がある[2]。

本論文では，モータ側ケーブルに，各相に同容量のコンデンサを接続し，CM 電圧の測

定を行っている。CM 電圧の測定図を図 2-8 に示す。Cdetによりモータ側 CM 電圧 vcm を

測定している。  

スイッチング時間 500 ns, 周波数 10 kHz

スイッチング時間 50 ns, 周波数 100 kHz
-20 dB / oct -20 dB / oct

-40 dB / oct

-40 dB / oct
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図 2-7 可変速駆動システムの伝導ノイズの測定図 

 
図 2-8 コモンモード電圧の測定 

 
 

2.5 放射ノイズ 

放射ノイズを定量的に評価する方法も，国際規格である CISPR において，電波暗室

またはオープンサイトにおける試験方法が規定されている[2]。CISPR の規定では，金属

大地面から 0.8 m の非導通性の机の上の回転台に供試機器を設置し，機器から 3 m(大き

さにより 10 m)の距離にアンテナを設置する。アンテナ高は 1m から 4m の間で移動し，

各周波数において最大値をその周波数の放射ノイズレベルとする。電磁ノイズの規制値

も定められており，機器の種類，設置される場所などにより異なる値となっている。  

Cdet

LISN M

vcm

Cable

Aluminum board

Cable



 

27 
 

2.6 電磁ノイズ抑制法 

代表的なインバータの電磁ノイズ抑制法について述べる。受動素子を用いた対策法に

ついて説明し，能動素子を用いたアクティブフィルタについては第 3 章にて述べる。 
 

2.6.1 スナバ回路 

スナバ回路とは，インバータのパワー半導体デバイスの直近に，コンデンサや抵抗を

並列接続し，ノイズ電流を吸収する回路である。図 2-9 に代表的なスナバ回路を示す。 
図 2-9 は，インバータの一相分のスイッチング回路と，直流リンクコンデンサ部分を示

している。図において，Cdc は直流リンクコンデンサ，ESLは直流リンクコンデンサの等

価直列インダクタンス，ESR は等価直列抵抗，Csnubber，Rsunbber はスナバ用コンデンサ，

抵抗である。Ls はスナバ回路とパワー半導体デバイスの間に存在する配線インダクタン

スである。 
直流リンクコンデンサは，スイッチング電流と直流リンク電圧を十分に平滑するため

大容量が求められる。大容量コンデンサ(電解コンデンサ，フィルムコンデンサなど)は
構造的に等価直列インダクタンス，等価直列抵抗が大きく[2][18]，さらにパワー半導体デ

バイス直近に配置することが難しいため，スイッチング動作のたびに流れる DM ノイ

ズ電流の高周波成分は吸収できない。そこで，高周波特性の良いコンデンサを，スイッ

チ素子直近に接続するスナバ回路が用いられる。セラミックコンデンサなどの等価直列

インダクタンスが小さいコンデンサが，スナバコンデンサとして用いられる。図 2-9(a)
はコンデンサのみを用いた C スナバ回路であるが，(b)は抵抗も用いた RC スナバであ

る。配線インダクタンス Ls が無視できない場合，C スナバには大きな共振電流が流れ

る。この共振電流はサージ電圧を引き起こし，コンデンサを加熱させる。共振電流を抑

えるために抵抗をスナバコンデンサに直列に挿入したのが RC スナバ回路である。スナ

バ回路と直流リンクコンデンサにより，DM ノイズ電流の大部分は吸収され，電源に流

出する電流は僅かである。 
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2.6.2 回路パターンの最適化 

回路パターンの最適化による電磁ノイズ抑制も提案されている。スナバコンデンサ，

バイパスコンデンサの配置の最適化や，大きなノイズ電流が流れる配線を他の配線から

離すことなどが行われている[18]。 
スイッチング回路周辺には配線インダクタンスが存在しており，配線やパワー半導体

デバイスの寄生容量と共に，スイッチング波形に共振を発生させる原因となる。図 2-10
にインバータ出力電圧の波形例を示す。直流リンク電圧 200 V での動作波形であり，約

100 ns で電圧が 0 V から 200 V に変化している。スイッチング中に，周期約 50 ns の共

振が発生している。この共振は大きな電磁ノイズを発生させるため，基板パターンを最

適化し，配線インダクタンスを低減する研究が行われている。 
 

 
図 2-9 スナバ回路 (a)C スナバ (b)RC スナバ 

 

 
図 2-10 スイッチング波形例(実測) 
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2.6.3 チョークコイル 

ノイズ電流を抑制するためのインダクタをチョークコイルと呼ぶ。DM ノイズ電流を

抑制する，DM チョークコイル(DMC)と，CM ノイズ電流を抑制する，CM チョークコ

イル(CMC)[57]-[68]がある。  
DMC は，大電流が流れる電源ケーブルやモータケーブルに挿入されるため，ギャッ

プを設け，大きなコア断面積を持つなどの，磁気飽和が起こりにくい構造となっている。 
CMC は DM 電流に対してはインダクタンスが理想的にはゼロであり，CM 電流に対

してはインダクタンスを持つチョークコイルである。図 2-11 に CMC の DM 電流と CM
電流に対する振る舞いを示す。DM 電流に対してインダクタンスを持たないため，モー

タ駆動電流や電源電流は CMC のコア内部に磁束を作らない。CM 電流のみが磁束を作

るため，コア断面積が小さくても磁束飽和をおこしにくい。実際の CMC は，DM 電流

が作る磁束は完全には打ち消されないため，わずかな漏れインダクタンスを持つ。 
DMC，CMC を可変速駆動システムに挿入した例を図 2-12 に示す。モータ側ケーブ

ル及び電源ケーブルに挿入され，モータ側 CM 電圧と，系統側 CM 電圧を低減すること

ができる。 
 
 
 

 
図 2-11 コモンモードチョークコイル(CMC) 
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図 2-12 CMC，DMC の可変速駆動システムへの適用 
 
インバータ，モータ間に CMC を接続した場合の，CMC と AC モータの回路図を図 2-13
に示す。L は CMC のインダクタンス，C はケーブル接地線間の浮遊容量と，巻線接地

線間の浮遊容量の和である。モータ側 CM 電圧 vcm は，CMC のインダクタンスと浮遊容

量が構成するローパスフィルタによって減衰する。減衰が始まるカットオフ周波数 f は 

𝑓𝑓 =
1

2𝜋𝜋√𝐿𝐿𝐿𝐿
 (2-2) 

 
で表される。150 kHz 以下の CM 電圧を減衰させるためには，カットオフ周波数 f をよ

り低い周波数に引き下げる必要があり，式 2-2 より，L を大きくしなければならない。

これは大型化と高コスト化を招く。 
また，図 2-14 に示すように CMC には巻線間浮遊容量 C が存在する。理想的なリア

クトルは周波数に比例してインピーダンスが大きくなるが，浮遊容量が存在するため，

図 2-15 に示すように共振周波数以上のインピーダンスは低下してしまう。MHz 以上の

CM 電圧を減衰させるためには，巻線間寄生容量を小さくして，共振周波数をより高く

する必要がある。巻線間寄生容量を小さくするには巻線密度を下げる必要があり，これ

は CMC の大型化を招く。このように，広い周波数帯域での電磁ノイズ抑制のためには，

CMC のサイズ，重量，コストの増加が避けられない。 

 
図 2-13 CMC とモータの回路図 
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図 2-14 CMC の巻線間寄生容量 

 
図 2-15 CMC のインピーダンス 

 

2.6.4 EMI フィルタ 

チョークコイルにコンデンサを組み合わせ，フィルタを構成したのが EMI フィルタ

である[25]-[35]。EMI フィルタの構成例を図 2-16 に示す。EMI フィルタは CMC，DMC と，

相間に挿入される X コンデンサ Cx，各相と接地線間に挿入される Y コンデンサ Cy で構

成される。DMC は省略され，CMC の漏れインダクタンスで代替することがある。図 
2-17 にノイズ電流のバイパス経路を示す。(a)は DM ノイズ電流の経路であり，EMI フ
ィルタによってノイズ電流が電源側に流出せず，X コンデンサでバイパスされてインバ

ータに戻る。(b)は CM 電流の経路であり，EMI フィルタによってノイズ電流が電源側

に流出せず，Y コンデンサでバイパスされてインバータに戻る。 
電源とインバータ間に EMI フィルタを挿入すると，電源に流出する CM ノイズ電流

は低減できる。一方で，Y コンデンサでループのインピーダンスが低下するため，モー

タ側を流れるノイズ電流は増大するという問題点がある。モータ側 CM 電流による放射

ノイズ増大と，モータ側接地線を CM 電流が流れることにより電位差が発生し，新たな

電磁ノイズ源となる恐れがある。そのため，インバータ，モータ間に CMC を挿入し，

モータ側ノイズ電流を抑制する対策が行われ場合がある[69]-[74]。EMI フィルタでのノイ

ズ対策例を図 2-18 に示す。 
モータ側に現れる CM 電圧，CM 電流を減衰させない場合の問題点として，電磁ノイ

ズの他にベアリング電流によるモータベアリングの信頼性低下があげられる。モータ側

の CM 電圧によりベアリング電流が流れ，電食が発生しベアリング破損を引き起こす恐

れがある。これを防ぐため，ベアリング電流抑制法の研究が行われている[75]-[81]。 
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図 2-16 EMI フィルタの構成例 

 
 

 
図 2-17 ノイズ電流のバイパス (a)ディファレンシャルモード (b)コモンモード  
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EMI フィルタでは，次式で表されるカットオフ周波数 fDM以上の周波数の，DM ノイ

ズが減衰する。 

𝑓𝑓𝐷𝐷𝐷𝐷 =
1

2𝜋𝜋�𝐿𝐿𝐷𝐷𝐷𝐷𝐶𝐶𝑥𝑥
 (2-3) 

 
同様に，次式で表されるカットオフ周波数 fCM以上の周波数の，コモンモードノイズが

減衰する。 

𝑓𝑓𝐶𝐶𝐶𝐶 =
1

2𝜋𝜋�𝐿𝐿𝐶𝐶𝐶𝐶𝐶𝐶𝑦𝑦
 (2-4) 

 
式 2-3，式 2-4 において LDMは DMC のインダクタンス，LCMは CMC のインダクタンス

である。X コンデンサには，数 μF のコンデンサが使用可能である。一方で，Y コンデ

ンサは，漏洩電流の制限が存在するため，数十 nF 程度がコンデンサ容量の上限となる

[2]。よって，fDM と fCM を同程度の周波数にするためには，LCM は LDM の 100 倍程度の大

きさが必要となる。 
また， 150 kHz 以下の電磁ノイズに対応するためには，fDM と fCM をより低い周波数

に引き下げる必要があり，LDM，LCMを大きくしなければならない。これは CMC，DMC
の大型化と高コスト化を招く。さらに 2.6.3 章で述べた巻線間寄生容量の問題と同様に，

MHz 以上の，より高い周波数の電磁ノイズ抑制のためには，CMC の巻線密度を下げる

必要があり，CMC の大型化を招く。 
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図 2-18 EMI フィルタと CMC による電磁ノイズ対策例 

  

Po
w

er
 su

pp
ly

 

He
at

sin
k

Ca
bl

e

Ca
bl

e

M
et

al 
Ca

se

In
ve

rte
r

Re
ct

ifi
er

C d
c

M
ot

or

Ea
rth

CM
C

CM
C

D
M

C

C y
C x



 

35 
 

2.7 電磁ノイズシミュレーション 

製品設計の初期の段階で電磁ノイズ対策を行うと，低コストで効果的な電磁ノイズ抑

制が可能である[18]。そのため，製品完成前の段階で電磁ノイズ発生量を予測し，適切な

電磁ノイズ対策を組み込み，電磁ノイズが想定の範囲に収まることを確認できることが

望ましい。電力変換装置の電磁ノイズ発生のシミュレーション，電磁ノイズ対策法のモ

デル化やノイズ抑制量の予測などの研究が行われている[82]-[94]。 

2.8 第 2 章のまとめ 

本章では，本研究において対象とするインバータ利用機器である，可変速駆動システ

ムについて述べ，電磁ノイズ対策において重要な，DM と CM について説明した。イン

バータの電磁ノイズ発生の原理を，DM ノイズと CM ノイズに分けて説明し，SiC や

GaN といった次世代パワー半導体デバイスを用いてスイッチング速度を高速化し，ス

イッチング周波数を高周波化すると，電磁ノイズが増大することを示した。伝導ノイズ，

放射ノイズの測定方法や規格，電磁ノイズ抑制の代表的な手法について述べ，直流リン

クコンデンサ，スナバ回路が DM ノイズを大きく減衰させるため，インバータにおいて

は CM ノイズの抑制が課題となることを説明した。チョークコイルや EMI フィルタと

いった受動素子のみを用いた電磁ノイズ抑制法について述べ，150 kHz 以下から MHz 以

上の広い周波数帯域の電磁ノイズを抑制するためには，チョークコイルの大型化，大重

量化，高コスト化が避けられないことを示した。 
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 アクティブコモンノイズキャンセラ(ACC) 

インバータが発生する電磁ノイズの原因となるコモンモード(CM)電圧を検出し，そ

の逆位相の電圧を加算することで CM 電圧を打ち消す，アクティブコモンノイズキャン

セラ(ACC)が提案されている。本章では ACC の CM 電圧減衰性能向上を検討する。 
3.1 章では，受動素子に加え能動素子も併用することで，電磁ノイズ減衰効果の向上

やフィルタサイズの低減を狙ったアクティブノイズフィルタについて説明する。3.2 章

では ACC について構成，動作原理を述べる。3.3 章では空間ベクトル変調(SVPWM)イ
ンバータに ACC を適用する際に問題となる，CM トランスの磁束飽和に対策した，

SVPWM 対応 ACC(ACC0)の従来研究について紹介する。 
3.4 章では，従来の SVPWM 対応 ACC(ACC0)が，エミッタフォロワを 2 回路必要と

するのに対し，エミッタフォロワ 1 回路で SVPWM に対応しひずみ電圧の悪影響を半

減した ACC(ACC1)を提案する。3.5 章では，ACC1 でも依然として発生するエミッタフ

ォロワ 1 回路のひずみ電圧を，フィードバック回路によって補償し，CM 電圧減衰性能

を向上させたフィードバック制御併用 ACC(ACC2)を提案する。3.6 章において，実機実

験結果により ACC の CM 電圧減衰性能を比較評価する。最後に，3.7 章において，パワ

ー半導体デバイス–接地線間の浮遊容量が，モータ側の対地浮遊容量に対して無視でき

るほど小さくない場合の，ACC の CM 電圧減衰性能低下について検討を行い，直流リ

ンク–ヒートシンク間に Y コンデンサを追加する提案法を，シミュレーションと実機実

験により評価する。 

3.1 アクティブフィルタ 

受動素子の小型化や低コスト化を目的とする，能動素子も使用したアクティブフィル

タが提案されている[36]-[49]。第 2 章において述べたように，インバータにおいては CM
ノイズの抑制が課題となる。そのため，CM ノイズ抑制を目的としたアクティブフィル

タについてまとめる。 
アクティブフィルタは，CM ノイズの検出方法において，CM 電圧を検出する電圧検

出型と，CM 電流を検出する電流検出型に分類される。図 3-1 にアクティブフィルタの

CM ノイズ検出部の回路図を示す。(a)電圧検出型は，3 つのコンデンサで CM 電圧 vcm

を検出する。(b)電流検出型は，4 巻線カレントトランスによって CM 電流 icm を検出す

る。 
さらに，CM ノイズの補償方法において，電圧で補償する電圧補償型と，電流で補償

する電流補償型に分類される。図 3-2 にアクティブフィルタの CM ノイズ補償部の回

路図を示す。(a)電圧補償型は，4 巻線 CM トランスによって，補償電圧 vcを注入し補償

する。(b)電流補償型は，3 つのコンデンサで補償電流 ic を注入し補償する。CM ノイズ
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検出方法 2 種と，補償方法 2 種の組み合わせでアクティブフィルタは 4 方式に分類さ

れ，各方式のアクティブフィルタが提案されている。 
電流補償型は，電圧補償型が用いる CM トランスに比べ，小型なコンデンサを用いる

という特徴がある。しかしながら，CM 電流が流出しないようにバイパスさせる動作で

あるため，CM 電流の大きさは減衰しないという問題点がある。図 3-3 に電源ケーブル

側に電流補償型アクティブフィルタを挿入した場合の，CM 電流の流れる経路を示す。

電流補償型アクティブフィルタによって，電源ケーブルに流出する CM 電流は抑制され

るが，モータケーブル側に流れる CM 電流は抑制できない。 
 
 
 
 
 
 

 
図 3-1 アクティブフィルタ検出部 (a)電圧検出型 (b)電流検出型 
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図 3-2 アクティブフィルタ補償部 (a)電圧補償型 (b)電流補償型 

 
図 3-3 電流補償型アクティブフィルタを挿入した場合のコモンモード電流経路 
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3.2 アクティブコモンノイズキャンセラ(ACC)の動作原理 

電圧検出，電圧補償型アクティブフィルタの一方式が，アクティブコモンノイズキャ

ンセラ(ACC)[50]である。ノイズ電流をバイパスする EMI フィルタや，電流補償型アクテ

ィブフィルタと異なり，ACC はノイズ源そのものをキャンセルすることが特徴である。 
交流モータの可変速駆動システムの回路図を図 3-4 に示す。次に図 3-4 の CM 等価

回路図を図 3-5 に示す。CM ノイズの伝播経路に着目し，CM 電圧と CM 電流で回路を

表したのが CM 等価回路である[1]-[2]。vinv は図 2-5 における vcm と同じくステップ状に変

化する波形で，インバータが発生する CM 電圧である。L1 と L2 は電源ケーブルとモー

タケーブルの配線インダクタンス，Zl と Zm は系統側 CM インピーダンスとモータ CM
インピーダンスである。電磁ノイズ対策を行わない可変速駆動システムでは，vcm が vinv

によって発生し，大きな CM 電流 icmが流れる。 
 
 

 
図 3-4 インバータに接続された交流モータの回路図 

 
図 3-5 図 3-4 のコモンモード等価回路図  
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ACC の動作原理図を図 3-6 に示す。ACC はゲイン 1 の電圧制御電圧源 A1と巻線比 1:1
の CM トランス Lm で構成されている。巻線比が 1:1 であるため CM トランスにおいて

等しい電圧 vt がトランス両側に発生している。A1 には CM 電圧 vinv が入力されている。

図より，𝑣𝑣𝑐𝑐 = 𝑣𝑣𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖，𝑣𝑣𝑡𝑡 = 𝑣𝑣𝑐𝑐である。したがって補償後のインバータ CM 電圧 vinv − vtは

𝑣𝑣𝑖𝑖𝑖𝑖𝑣𝑣 −  𝑣𝑣𝑡𝑡 = 𝑣𝑣𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖 − 𝑣𝑣𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖 = 0 となる。インバータが発生するCM電圧がキャンセルされ，

モータ側 CM 電圧 vcm が 0 となるため，CM 電流 icm は原理的には流れない。このよう

に，ACC はノイズ源である，インバータ CM 電圧そのものをキャンセルするため，電

源ケーブル，モータケーブルの双方において CM 電流を低減し，インバータ電磁ノイズ

を抑制することができる。 

 
 

 

図 3-6 ACC の動作原理図 
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ACC の回路図を図 3-7 に示す。C1で CM 電圧を検出している。検出された CM 電圧

は Tr1 と Tr2 で構成されるエミッタフォロワに入力される。このエミッタフォロワは図 
3-6 における電圧制御電圧源 A1の働きをする。C2は数十 μF のコンデンサであり，イン

バータ電源の中点電位を作り出している。4 巻線 CM トランス Lm はエミッタフォロワ

出力と中点電位に接続される。 
文献[50]で ACC をインバータに適用した時の CM 電圧・漏れ電流・伝導性 EMI の低

減量の実験結果について述べられており，一定の効果があることが示されている。しか

し ACC は SVPWM インバータに適用する際には CM トランスのコアが大型化してしま

うという問題があった。SVPWM インバータ対応 ACC について次項で説明する。 

 
図 3-7 ACC 回路図 
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3.3 SVPWM 対応 ACC(ACC0) 

3.3.1 SVPWM インバータ 

SVPWM インバータは，インバータの出力周波数の三倍の周波数の三角波を，出力 CM
電圧に含めることで電圧利用率を上げたインバータである。図 3-8 にこの CM 電圧波

形を示す。SVPWM インバータの CM 電圧には図 3-8 の出力周波数の三倍数次の低次高

調波と，階段状のスイッチング周波数の整数倍成分の高周波が含まれる[54]。例えば，イ

ンバータ出力周波数が 50 Hz でスイッチング周波数が 100 kHz とすると，SVPWM イン

バータの出力 CM 電圧には 150 Hz の低次高調波と 100 kHz の整数倍成分の高周波が含

まれる。 
CM トランス内のコアに発生する磁束は，トランスに入力される交流電圧の振幅が等

しい場合，周期に比例する。コア内の磁束密度の最大値 Bmaxは，コアの材質で決まる飽

和磁束密度 Bs を超えないようにしなければならない。そのため，周期の長い CM 電圧

である低次高調波を ACC で補償するためには非常に大きいコア断面積が必要になって

しまう。 
しかし，SVPWM インバータの出力 CM 電圧の低次高調波は，周波数が低いため電磁

ノイズの原因とならない。国際規格でも 9 kHz 以下の伝導ノイズは規制の対象となって

いない。そこで，インバータの出力 CM 電圧のうちス，イッチング周波数以上の成分を

打ち消す，高周波補償型 SVPWM インバータ対応 ACC(ACC0)[54]が提案されている。次

項で ACC0 の動作原理について説明する。 
 
 
 

 
図 3-8 SVPWM インバータの出力コモンモード電圧に含まれる三角波 
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3.3.2 動作原理 

図 3-9 に ACC0 の動作原理図を示す。A1，A2 は共にゲイン 1 の電圧制御電圧源であ

る。よって， 
𝑣𝑣𝑐𝑐 = 𝑣𝑣𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖 (3-1) 
𝑣𝑣𝑐𝑐𝑐𝑐 = 𝑣𝑣𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐 (3-2) 

 
である。SVPWM インバータの場合，インバータ出力 CM 電圧 vinv には低次高調波成分

vlow とスイッチング周波数以上の成分 vhiが含まれる。 
𝑣𝑣𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖 = 𝑣𝑣ℎ𝑖𝑖 + 𝑣𝑣𝑙𝑙𝑙𝑙𝑙𝑙 (3-3) 

 
Rf，Cfで構成されるローパスフィルタのカットオフ周波数を CM 電圧の低次高調波周波

数とスイッチング周波数の間になるように設定すると，vcapには vcのうち低次高調波成

分のみが現れる。式 3-1，式 3-2 を用いて， 
𝑣𝑣𝑐𝑐𝑐𝑐 = 𝑣𝑣𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐 = 𝑣𝑣𝑙𝑙𝑙𝑙𝑙𝑙 (3-4) 

 
となる。CM トランスに印加される補償電圧 vtは 

𝑣𝑣𝑡𝑡 = 𝑣𝑣𝑐𝑐 − 𝑣𝑣𝑐𝑐𝑐𝑐 = 𝑣𝑣𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖 − 𝑣𝑣𝑙𝑙𝑙𝑙𝑙𝑙 = (𝑣𝑣ℎ𝑖𝑖 + 𝑣𝑣𝑙𝑙𝑙𝑙𝑙𝑙) − 𝑣𝑣𝑙𝑙𝑙𝑙𝑙𝑙 = 𝑣𝑣ℎ𝑖𝑖 (3-5) 
 
となり，出力 CM 電圧 vinv のうちスイッチング周波数以上の成分 vhiのみとなる。CM ト

ランスで補償が行われ，vinv − vtは 
𝑣𝑣𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖 − 𝑣𝑣𝑡𝑡 = (𝑣𝑣ℎ𝑖𝑖 + 𝑣𝑣𝑙𝑙𝑙𝑙𝑙𝑙) − 𝑣𝑣ℎ𝑖𝑖 = 𝑣𝑣𝑙𝑙𝑙𝑙𝑙𝑙 (3-6) 

 
となる。ACC 補償後の，インバータが発生する CM 電圧は低次高調波成分 vlow のみとな

る。EMI を引き起こすスイッチング周波数以上の成分 vhi を除去しつつ，除去するとト

ランスコアが大型化してしまう低次高調波成分 vlow は残すという動作を行う。 
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図 3-9 SVPWM 対応 ACC(ACC0)の動作原理 

3.3.3 設計 

ACC0 の回路図を図 3-10 に示す。C1で CM 電圧を検出し，検出された CM 電圧は Tr1
と Tr2 で構成されるエミッタフォロワに入力される。このエミッタフォロワは図 3-9 に

おける電圧制御電圧源 A1 の働きをする。R1，C2 で構成されるローパスフィルタのカッ

トオフ周波数は CM 電圧の低次高調波周波数とスイッチング周波数の間になるように

設定されている。Tr3 と Tr4 で構成されるエミッタフォロワは図 3-9 における電圧制御

電圧源 A2の働きをする。Tr3，Tr4 で構成されるエミッタフォロワの出力電圧は 3.3.2 章

で説明した通り CM 電圧の低次高調波成分となる。  

 
図 3-10 SVPWM 対応 ACC(ACC0)回路図  
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文献[54]においてインバータ電源電圧 Edc が 200 V，インバータスイッチング周波数

100 kHz，インバータ出力周波数 50 Hz の条件で CM トランスの設計が行われている。

使用された CM トランスのリングコアの諸元を表 3-1 に示す。CM トランスの設計値を

表 3-2 に示す。エミッタフォロワで使用するコンプリメンタリペアのトランジスタは

2SC4615/2SA1772 が使用されている。トランジスタの諸元を表 3-3 に示す。図 3-10 の

C1は 180 pF，R1は 750 kΩ，C2は 220 pF であった。ローパスフィルタのカットオフ周波

数 fcは 𝑓𝑓𝑐𝑐 =  1
2𝜋𝜋𝑅𝑅1𝐶𝐶2

 より約 1 kHz となる。 

表 3-1 コモンモードトランス用リングコア諸元 

 

表 3-2 コモンモードトランス設計値 

 

表 3-3 2SC4615/2SA1772 諸元 

 

  

Parameter Value [Unit]

Manufacturer JFE Ferrite Corporation
Product name R-47/27/15A
Outside Diameter 47 [mm]
Inside Diameter 27 [mm]
Height 15 [mm]
Core Material MA055
Weight 85.4 [g]

Parameter Value [Unit]

Number of turns 15
Magnetizing inductance 2.06 [mH]
Magnetizing current (max.) 171 [mA]
Flux density (max.) 161 [mT]
Winding wire diameter 0.8 (8 parallels) [mm]
Conductor cross-sectional area 4.02 [mm2]

Parameter Value [Unit]

Collector-emitter voltage (max.) 400 [V]
Collector current (max.) 1 [A]
Collector dissipation (max.) 1 [W]
DC current gain 40 - 200
Gain-bandwidth product 70 [MHz]
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3.4 SVPWM 対応改良型 ACC(ACC1) 

従来の SVPWM 対応 ACC(ACC0)は，エミッタフォロワを 2 回路必要とする。コスト

の上昇，回路実装面積の増大，電力損失の増大だけでなく，エミッタフォロワ 2 回路で

発生するひずみ電圧が大きくまり，CM 電圧減衰性能が悪化する。ひずみ電圧に関する

検討は 3.5 章で行う。本研究ではエミッタフォロワ 1 回路で SVPWM に対応しひずみ電

圧の悪影響を半減した ACC(ACC1)を提案する。ACC1 は回路を単純化したにもかかわ

らず，ACC0 と同様に SVPWM インバータに対応可能である。図 3-10 に示す ACC0 の

回路図中の右側のエミッタフォロワが不要になった。そのためこのエミッタフォロワで

発生するひずみ電圧と損失がなくなり，残留 CM 電圧をさらに減衰可能でしかも低損失

となる。このように，ACC0 と比べ ACC1 は高減衰量，低損失，小型，低コストである。 
 

3.4.1 動作原理 

ACC1 の動作原理図を図 3-11 に示す。 

 
図 3-11 SVPWM 対応改良型 ACC(ACC1)動作原理図  
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A1はゲイン 1 の電圧制御電圧源である。よって， 
𝑣𝑣𝑐𝑐 = 𝑣𝑣𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖 (3-7) 

 
である。SVPWM インバータの場合，インバータ出力 CM 電圧 vinv には低次高調波成分

vlow とスイッチング周波数以上の成分 vhiが含まれる。 
𝑣𝑣𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖 = 𝑣𝑣ℎ𝑖𝑖 + 𝑣𝑣𝑙𝑙𝑙𝑙𝑙𝑙 (3-8) 

 
Lm，Cf の共振周波数を CM 電圧の低次高調波周波数とスイッチング周波数の間になる

ように設定すると，vcapには vc のうち低次高調波成分のみが現れる。式 3-7，式 3-8 を用

いて， 
𝑣𝑣𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐 = 𝑣𝑣𝑙𝑙𝑙𝑙𝑙𝑙 (3-9) 

 
となる。CM トランスに印加される補償電圧 vtは 

𝑣𝑣𝑡𝑡 = 𝑣𝑣𝐶𝐶 − 𝑣𝑣𝑐𝑐𝑎𝑎𝑝𝑝 = 𝑣𝑣𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖 − 𝑣𝑣𝑙𝑙𝑙𝑙𝑙𝑙 = (𝑣𝑣ℎ𝑖𝑖 + 𝑣𝑣𝑙𝑙𝑙𝑙𝑙𝑙)− 𝑣𝑣𝑙𝑙𝑙𝑙𝑙𝑙 = 𝑣𝑣ℎ𝑖𝑖 (3-10) 
 

となり，ACC0 と同様に出力 CM 電圧 vinvのうちスイッチング周波数以上の成分 vhiのみ

となる。CM トランスで補償が行われ，補償後の CM 電圧 vinv − vtは 
𝑣𝑣𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖 − 𝑣𝑣𝑡𝑡 = (𝑣𝑣ℎ𝑖𝑖 + 𝑣𝑣𝑙𝑙𝑙𝑙𝑙𝑙) − 𝑣𝑣ℎ𝑖𝑖 = 𝑣𝑣𝑙𝑙𝑙𝑙𝑙𝑙 (3-11) 

 
となる。ACC 補償後のインバータが発生する CM 電圧は，低次高調波成分 vlow のみとな

る。電圧制御電圧源の数が 1 つで済むにもかかわらず，ACC0 と同様の補償動作が行え

る。 
 

3.4.2 設計 

ACC1 の回路図を図 3-12 に示す。C1で CM 電圧を検出し，検出された CM 電圧は Tr1
と Tr2 で構成されるエミッタフォロワに入力される。このエミッタフォロワは図 3-11
における電圧制御電圧源 A1 の働きをする。Lm，C2 の共振周波数は，CM 電圧の低次高

調波周波数とスイッチング周波数の間になるように設定すると，図 3-12 における C2の

中点電位は CM 電圧の低次高調波成分となる。 
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図 3-12 SVPWM 対応改良型 ACC(ACC1)回路図 

 
 
ACC1 の CM 電圧減衰性能評価の為に試作機を製作した。CM トランスは SVPWM 対

応 ACC(ACC0)と同仕様 (表  3-1，表  3-2)で製作した。トランジスタも同じく

2SC4615/2SA1772 を使用した。トランジスタのコレクタ–エミッタ耐圧が 400 V である

ため，対応するインバータの直流リンク電圧は 300 V 程度が上限となる。CM トランス

のモータ巻線側導体断面積が 4.02 mm2 であり，電流密度を 5 A/mm2 とすると出力相電

流が 20 A 程度まで対応可能である。対応インバータの出力容量は 7 kVA 程度となる。

C1は 220 pF，C2は 1 uF とした。L1の励磁インダクタンスが 2.06 mH(設計値)なので共振

周波数 fc は 𝑓𝑓𝑐𝑐 =  1
2𝜋𝜋�2×𝐿𝐿1𝐶𝐶4

 より，2.5 kHz となる。この周波数は SVPWM 対応 ACC の

1 kHz に比べると高い周波数である。SVPWM 対応 ACC の RC ローパスフィルタに比べ

て，改良型は LC ローパスフィルタであるため，より急峻なフィルタとなっている。そ

のため共振周波数を高くしてもスイッチング周波数の 100 kHz において十分な減衰が

得られる。C4の容量を小さくできるため小型のコンデンサが使用でき，さらに共振周波

数が高いためより広い範囲のインバータ出力周波数に対応できる。  
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3.4.3 製作 

試作機の外観を図 3-13 に示す。図 3-13 の上側にインバータを接続し，下側にモータ

を接続する。ACC1 の寸法は幅 8 cm 長さ 10 cm 高さ 10 cm (突起部含まず)である。

ACC0 と比べ小型化を実現した。これは，CM トランスの接続方法の改良，表面実装部

品の多用，トランジスタ数の減少によって達成できた。電磁ノイズ減衰性能実験の結果

は 3.6 章に示す。ACC1 は ACC0 よりエミッタフォロワのひずみ電圧は少ないが，残っ

た 1 つのエミッタフォロワのひずみ電圧は補償後 CM 電圧に残留している。そこで，残

留 CM 電圧を検出しフィードバック制御を併用したフィードバック併用型 ACC(ACC2)
を提案した。ACC2 について次章で解説する。 

 
 
 
 
 

 
図 3-13 SVPWM 対応改良型 ACC(ACC1)外観 左:表 右:裏 
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3.5 フィードバック併用型 ACC(ACC2) 

3.3，3.4 章における ACC の動作原理説明において，電圧制御電圧源は，入力インピ

ーダンス無限大，出力インピーダンス 0，ひずみ電圧が発生しない理想素子としてきた。

しかし，電圧制御電圧源を実際に構成するエミッタフォロワは，入力インピーダンスが

有限であり，検出コンデンサに電流が流れることによるひずみ電圧が発生する。さらに，

励磁電流のゼロクロス点でエミッタフォロワのクロスオーバひずみ電圧が発生する。 
ACC1 で発生するひずみ電圧のシミュレーションを行った。シミュレーションには

SPICE を使用した。図 3-14 にシミュレーション回路を示す。シミュレーションは CM
等価回路で行った。バイポーラトランジスタには，ACC1 でエミッタフォロワに用いた

2SC4615/2SA1772 の SPICE モデルを使用した。インバータ直流リンク電圧を 200 V，ス

イッチング周波数 100 kHz，基本波周波数 50 Hz，変調率 0.6 で三相負荷駆動時に発生す

る CM 電圧波形を，図 3-14 左側のインバータ CM 電圧源に設定した。図 3-14 におけ

る検出コンデンサは CM 等価回路においては 3 並列の容量となるため，ACC1 試作機の

検出コンデンサの容量 220 pF の 3 倍の 660 pF とした。CM トランスの結合係数は 1 と

した。エミッタフォロワ，検出コンデンサで発生するひずみ電圧 vout – vcmのシミュレー

ション結果を図 3-15 に示す。 

 

図 3-14 ACC1 ひずみ電圧シミュレーション回路 
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図 3-15 エミッタフォロワ，検出コンデンサで発生するひずみ電圧 

 
図 3-15 において，CM 電圧がステップ上に変化する 1.6 μs の周期で検出コンデンサ

に電流が流れ，パルス状のひずみ電圧が発生している。また CM トランス励磁電流の流

れる方向が変わる 5 μs の整数倍の時刻では，エミッタフォロワにおけるクロスオーバ

ひずみ電圧が発生している。ACC において，CM 電圧検出から補償電圧の注入までの経

路で，図 3-15 に示すひずみ電圧が発生し，完全な CM 電圧のキャンセルができず残留

CM 電圧が発生する。 
 

3.5.1 動作原理 

SVPWM に対応しつつ残留 CM 電圧をさらに減衰し，大きな CM 電圧減衰量が得られ

るフィードバック併用型 ACC(ACC2)を提案する。図 3-16 に動作原理図を示す。ACC1
の動作原理図である図 3-11 に，ゲイン G の電圧制御電圧源 A2 を追加した図となって

いる。図 3-11 ではフィードフォワード制御のみで CM 電圧を打ち消しているが，図 
3-16 ではフィードフォワード制御のみでは補償しきれなかった残留 CM 電圧を A2 によ

るフィードバック制御によって補償している。 
ACC1 では，図 3-12 の Tr1 と Tr2 で構成されるエミッタフォロワ，検出コンデンサ

においてひずみ電圧が発生する。このひずみ電圧が残留 CM 電圧として vcm に現れ，CM
電圧減衰性能が悪化してしまう。ACC2 は残留 CM 電圧を検出し，フィードバック制御

を併用することで，CM 電圧減衰性能を向上させている。A1の出力電圧 vc は 
𝑣𝑣𝑐𝑐 = 𝑣𝑣𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖 + 𝑣𝑣𝑑𝑑1 (3-12) 

 
となる。ここで vd1は A1の発生するひずみ電圧である。同様に A2の出力電圧 vce は 

𝑣𝑣𝑐𝑐𝑐𝑐 = 𝐺𝐺𝐺𝐺𝑒𝑒 + 𝑣𝑣𝑑𝑑2 (3-13) 
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となる。ここで vd2は A2の発生するひずみ電圧である。フィードバック制御により vt + 
vcapは 

𝑣𝑣𝑡𝑡 + 𝑣𝑣𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐 = 𝑣𝑣𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖 +
𝑣𝑣𝑑𝑑1 + 𝑣𝑣𝑑𝑑2

1 + 𝐺𝐺
 (3-14) 

 

となる。インバータが空間ベクトル変調動作をする時 vinv には低周波成分 vlow とスイッ

チング周波数以上の高周波成分 vhiが含まれる。この時，vinv は 
𝑣𝑣𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖 = 𝑣𝑣ℎ𝑖𝑖 + 𝑣𝑣𝑙𝑙𝑙𝑙𝑙𝑙 (3-15) 

 

となる。Lmと Cfがハイパスフィルタ(HPF)を構成し，カットオフ周波数を vlow と vhiの周

波数の間になるように設定すると，vtと vcapは 

𝑣𝑣𝑡𝑡 = 𝑣𝑣ℎ𝑖𝑖 +
𝑣𝑣d1 + 𝑣𝑣𝑑𝑑2

1 + 𝐺𝐺
 (3-16) 

𝑣𝑣𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐 = 𝑣𝑣𝑙𝑙𝑙𝑙𝑙𝑙 (3-17) 
 

となる。式 3-15 と式 3-16 より，補償後の CM 電圧 vinv − vtは 

𝑣𝑣𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖 − 𝑣𝑣𝑡𝑡 = 𝑣𝑣𝑙𝑙𝑙𝑙𝑙𝑙 −
𝑣𝑣𝑑𝑑1 + 𝑣𝑣𝑑𝑑2

1 + 𝐺𝐺
 (3-18) 

 
となる。3.5.2 章で後述する通り，A2 の発生するひずみ電圧 vd2 は vd1 と比較すると十分

に小さい。よって式 3-18より，フィードバック制御によりひずみ電圧は
1

1+𝐺𝐺
倍に減少し，

vcm に現れる残留 CM 電圧も
1

1+𝐺𝐺
倍になる。図 3-16，式 3-13，式 3-15，式 3-16，式 3-17

より A2の入力電圧 ve，出力電圧 vceは 

�
𝑣𝑣𝑒𝑒 = 𝑣𝑣𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖 − 𝑣𝑣𝑡𝑡 − 𝑣𝑣𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐 = −

1
1 + 𝐺𝐺

𝑣𝑣𝑑𝑑1 −
1

1 + 𝐺𝐺
𝑣𝑣𝑑𝑑2

𝑣𝑣𝑐𝑐𝑐𝑐 = −
𝐺𝐺

1 + 𝐺𝐺
𝑣𝑣𝑑𝑑1 +

1
1 + 𝐺𝐺

𝑣𝑣𝑑𝑑2
 (3-19) 

 
となる。式 3-19 は，大振幅のインバータ出力 CM 電圧の大半は，A1 によってキャンセ

ルされ，残った小振幅のひずみ電圧のみを A2は入出力することを示す。このため A2に

は耐圧が小さく，低コスト，高性能な汎用オペアンプを使用することができる。 
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図 3-16 フィードバック併用型 ACC(ACC2)動作原理図 

 

3.5.2 設計 

ACC2 の回路図を図 3-17 に示す。C1で CM 電圧を検出し，検出された CM 電圧は Tr1
と Tr2 で構成されるエミッタフォロワに入力される。このエミッタフォロワは図 3-16
における電圧制御電圧源 A1 の働きをする。C3 で残留 CM 電圧を検出し，オペアンプと

Tr3 と Tr4 で構成されるフィードバック回路に入力される。 
図 3-16 の A2周辺のみの動作原理図を図 3-18 に示す。次に，図 3-18 に対応する回路

図を図 3-19 に示す。A2はオペアンプとフローティング電源とエミッタフォロワで構成

される。オペアンプは反転アンプとして動作している。オペアンプのオープンループゲ

インは一般に 100 dB 程度と非常に大きく，Tr3 と Tr4 で発生するひずみ電圧 vd2はオペ

アンプの負帰還によって非常に小さくなる。Tr1，Tr2 で発生するひずみ電圧 vd1に対し，

vd2はオペアンプの負帰還量だけ振幅が小さくなる。 
図 3-18 において A2 の入力端子には電流が流れないため，Cf には励磁電流 im が流れ

る。図 3-19 においても，R2を数 kΩ 以上にすれば電流 i1は imより十分に小さいため，

キルヒホッフの電流則より i2 = im となり図 3-18 と図 3-19 は同様の動作をする事がわ

かる。反転増幅回路のゲイン
𝑅𝑅1
𝑅𝑅2
が A2のゲイン G に対応する。 
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図 3-17 フィードバック併用型 ACC(ACC2)回路図 

 
 
 
 
 
 

 
図 3-18 A2周辺のみの動作原理図 
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図 3-19 図 3-18 を構成する回路図 

 
Lm，C4 の共振周波数を CM 電圧の低次高調波周波数とスイッチング周波数の間になる

ように設定すると，図 3-17 中の C2の中点電位は CM 電圧の低次高調波成分となる。 
ACC2 の CM 電圧減衰性能評価の為に試作機の製作を行った。R1を 470 kΩ，R2を 47 

kΩ とし，ゲイン G を 10 とした。ACC1 の試作機と同じく，CM トランスは ACC0 と同

仕様のものを使用しており，対応インバータの出力容量は 7 kVA 程度である。トランジ

スタも ACC1 試作機と同様に 2SC4615/2SA1772 を使用した。C1，C3は 220 pF，C2は 440 
nF とした。Lmの励磁インダクタンスが 2.06 mH(設計値)である。図 3-19 の説明の通り

C2には励磁電流 imが流れるため，共振周波数 fcは𝑓𝑓𝑐𝑐 =  1
2𝜋𝜋�2𝐿𝐿𝑚𝑚𝐶𝐶2

 より，3.7 kHz となる。 
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図 3-20 フィードバック併用型 ACC 外観 左:表 右:裏 

 

3.5.3 製作 

試作機の外観を図 3-20 に示す。基板サイズは ACC1 試作機と同じである。図 3-20 左

にはフローティング電源に接続するコネクタがある。ACC1 と同様，図 3-20 上側にイ

ンバータを接続し，下側にモータを接続する。ACC2 の寸法は ACC1 と同様，幅 8 cm 
長さ 10 cm 高さ 10 cm (突起部含まず)である。次章では，ACC1，ACC2 の電磁ノイズ減

衰性能実験について説明する。  
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3.6 実験結果 

試作した SVPWM 対応改良型 ACC(ACC1)と，フィードバック併用型 ACC(ACC2)の
電磁ノイズ減衰性能実験について述べる。また，ACC と同サイズの受動フィルタであ

る CMC を比較対象として用いた。実験で用いた CMC は，ACC1，ACC2 で使用する CM
トランスの，補償側巻線を開放し 3 巻線チョークコイルとして動作させたものである。 

 

3.6.1 実験システム 

図 3-21 に実験システムを示す。200 V 三相交流電源にトランスを接続しており，接

地方式を中性点接地にしている。トランスにボルトスライダを接続しており，インバー

タ直流リンク電圧が 200 V となるよう調整した。ボルトスライダに LISN を接続し，電

源側からのノイズを遮断すると同時に，インバータから見たインピーダンスを安定化し

ている。インバータと交流モータの間に，フィルタを接続しない場合，CMC を接続す

る場合，ACC1 を接続する場合，ACC2 を接続する場合について，モータ側 CM 電圧 vcm

を測定した。vcm は CM 電圧検出コンデンサにより検出している。また，同時に CM 電

流 icmも測定した。インバータスイッチング周波数 100 kHz，出力基本波 50 Hz，変調率

0.7，モータ定格 750 W，モータ機械負荷は無負荷の条件で実験を行った。 
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図 3-21 実験システム 
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3.6.2 コモンモード電圧，コモンモード電流減衰性能実験 

図 3-22，図 3-23，図 3-24，図 3-25 にフィルタ接続なし，CMC 接続，ACC1 接続，

ACC2 接続時の CM 電圧波形 vcm と，CM 電流波形 icm の測定結果を示す。図 3-22 にお

いて，フィルタ接続なしでは，CM 電圧が階段状になっており，振幅が 200 Vp–p(peak to 
peak)である。配線インダクタンスと浮遊容量により，800 kHz の共振が CM 電流に現れ

ており，CM 電流の振幅は 400 mAp–p である。CMC 接続時の図 3-23 において，CMC
が 200 kHz 以上の高調波成分を一部減衰しているため，CM 電圧が正弦波に近くなって

いる。しかしながら，スイッチング周波数の 100 kHz 成分を減衰できていないため，振

幅は 250 Vp–p となっている。CM 電流の振幅は 250 mAp–p となっており，800 kHz の

共振成分は 20 mAp–p まで減衰している。図 3-24 において，ACC1 を接続した時は，

CM 電圧の 100 kHz 成分が大きく減衰しており，CM 電圧の振幅は 10 Vp–p まで抑制さ

れている。CM 電流の振幅も 100 mAp–p まで減衰している。ACC2 接続時の図 3-25 に

おいては， CM 電圧の振幅が ACC1 接続時よりさらに小さく，5 Vp–p まで減衰してい

る。スイッチング周波数の 100 kHz 成分は 0.5 Vp–p 以下まで減衰している。CM 電流の

振幅は 50 mAp–p まで減衰している。 
 

 
図 3-22 コモンモード電圧，電流波形 フィルタ接続なし  

vcm

icm

50 V 5 μs

100 mA 5 μs
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図 3-23 コモンモード電圧，電流波形 CMC 接続 

 
図 3-24 コモンモード電圧，電流波形 ACC1 接続  

vcm

icm

50 V 5 μs

100 mA 5 μs
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図 3-25 コモンモード電圧，電流波形 ACC2 接続 

 
図 3-26，図 3-27，図 3-28 に CMC 接続，ACC1 接続，ACC2 接続時の CM 電圧波形

の周波数解析結果を示す。それぞれの図では，比較対象としてフィルタ接続なしの場合

の，CM 電圧波形周波数解析結果を示している。図 3-26 において，CMC は 100 kHz 成
分を抑制できていない。これは，2.6.3 章で述べたように，CMC のインダクタンスとモ

ータ側浮遊容量が作る，ローパスフィルタのカットオフ周波数が，100 kHz より高いか

らだと考えられる。300 kHz から 1 MHz の周波数帯域での CM 電圧減衰量は，約−20 dB
程度である。CMC の巻線間寄生容量により，1 MHz 以上の周波数では減衰量が低下し

ている。2 MHz 以上の周波数では減衰は得られていない。図 3-27 において，ACC1 は

100 kHz で−30 dB の大きな減衰量を得られている。200 kHz から 2 MHz までの周波数帯

域での減衰量は約−20 dB であり，2 MHz 以上の周波数では減衰量が低下している。10 
MHz では減衰が得られていない。図 3-28 において，100 kHz において ACC2 は減衰が

−50 dB となっている。これは ACC1 の減衰量より−20 dB も大きな値であり，フィード

バック制御により残留 CM 電圧が非常に小さくなっていることがわかる。200 kHz から

2 MHz の周波数帯域では，ACC2 は ACC1 に比べ 5 から−20 dB 大きな減衰量が得られ

ている。7 MHz まで減衰が得られており，より高い周波数では減衰はない。  

vcm

icm

50 V 5 μs

100 mA 5 μs
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図 3-26 コモンモード電圧周波数解析結果 フィルタ無しと CMC の比較 

 
図 3-27 コモンモード電圧周波数解析結果 フィルタ無しと ACC1 の比較 

ACC1
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図 3-28 コモンモード電圧周波数解析結果 フィルタ無しと ACC2 の比較 

 
CMC の 100 kHz といった低い周波数での減衰特性を改善するためには，より大きな

インダクタンスが必要となる。一方で，MHz 以上の高周波での減衰特性を改善するた

めには，巻線間寄生容量を小さくして，共振周波数を高くする必要がある。このために

は，巻線密度を下げることが要求される。低い周波数から MHz 以上の高周波まで減衰

特性を改善するためには，大きな磁性体コアが必要になり，CMC は大型，大重量，高

コストとなってしまう。 
CMC がモータ側浮遊容量の影響と，巻線間寄生容量の影響を受けるのに対し，ACC

は原理的にそれらの影響を受けない。図 3-29 に ACC とモータの回路図を示す。図中で

は ACC を電圧源で表している。C はケーブル接地線間浮遊容量とモータ接地線間浮遊

容量の和である。2.6.3 章で述べた CMC の場合と異なり，ACC は CM トランスを低イ

ンピーダンスの電圧源で駆動するため，浮遊容量の値に関わらず補償電圧を注入し，CM
電圧を抑制する。そのため，ドライブシステムを選ばず 150kHz 以下の低い周波数から

大きな減衰量が得られる。図 3-30 に ACC と CM トランスの回路図を示す。C はトラン

スの巻線間寄生容量である。ACC は CM トランスを低インピーダンスの電圧源で駆動

するため，寄生容量の影響を受けず，高い周波数でも減衰が得られる。トランスのイン

ピーダンスが高域で小さくなっても，電圧源で駆動すれば十分な励磁電流を供給できる

ためである。密な巻線でも性能悪化が小さく，ACC のトランスは小型化が可能である。  

ACC2
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図 3-29 ACC とモータの回路図 

 
図 3-30 ACC とコモンモードトランスの回路図 

 

3.6.3 実験結果のまとめ 

開発した SVPWM 対応改良型 ACC(ACC1)と，フィードバック併用型 ACC(ACC2)の
電磁ノイズ減衰性能実験について述べた。ACC1 と ACC2 が使用する CM トランスと，

同サイズの CMC を比較対象として用いた。実験結果より，CMC が 100 kHz 程度の低い

周波数と，MHz 以上の高い周波数で減衰が得られなかったのに対し，ACC1 は 100 kHz
から 2 MHz の周波数帯域で−20 から−30 dB の大きな減衰量が得られた。ACC2 は 100 
kHz において−50 dB の非常に大きな減衰量を持ち，200 kHz から 2 MHz の周波数帯域

では，ACC2 は ACC1 に比べ 5 から−20 dB 大きな減衰量が得られた。150 kHz 以下から

MHz 以上の広い周波数帯域の電磁ノイズ抑制のためには，CMC は大型化，大重量化，

高コスト化が避けられないのに対し，ACC は小型軽量のまま対応できることを示した。 
  

AC motor
1:1

C

1:1

C
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3.7 ヒートシンクが接地された場合の影響とその対策 

インバータのパワー半導体デバイスに対地浮遊容量が存在する場合，ACC が理想的

な逆位相の電圧を発生しても，CM 電圧の完全なキャンセルはできない。特に，パワー

半導体デバイスのヒートシンクが接地されたインバータでは，この浮遊容量の影響が大

きい。そこで，直流リンク–ヒートシンク間に Y コンデンサを追加し，ACC の CM 電圧

減衰性能を改善する対策法を提案する。図 3-31 に，ACC を適用したモータドライブシ

ステムの浮遊容量も含めた回路図を示す。図中の ACC は，CM 電圧の逆位相電圧を発

生する電圧源と，CM トランスで記述されている。点線で書かれたコンデンサは浮遊容

量を示している。浮遊容量への対策である Y コンデンサ Cy が，直流リンク–ヒートシン

ク間に接続されている。ヒートシンクは金属筐体に接続され，接地されている。図 3-32
に図 3-31 のモータドライブシステムの CM 等価回路を示す。ダイオード障壁容量 Cd，

パワー半導体デバイスの出力容量 Cinv，CM トランスの巻線間容量 Cacc，モータ巻線–モ

ータケース間容量 Cm，ダイオード入力側–ヒートシンク間容量 Cpl，直流リンク–ヒート

シンク間容量 Cpdc，パワー半導体デバイス出力側–ヒートシンク間容量 Cph，ACC 出力

側–接地線間容量 Cpm が浮遊容量として存在する。Rl，Rm はそれぞれ系統側，モータ側

抵抗，Ll，Lmはそれぞれ系統側，モータ側インダクタンスである。Sdはダイオードの導

通状態を表すスイッチである。vinv はインバータが発生する CM 電圧である。vaccは ACC
の補償電圧であり，vinv と等しくなるよう制御される。vinv，vacc と並列接続される Cinv，

Cacc の影響は，vinv，vacc の内部インピーダンスが十分に小さいため，無視することがで

きる。図 3-32 において Cph が存在しなければ，vinv と vacc は完全に打ち消し合い，モー

タ側 CM 電圧 vcmはゼロとなる。ヒートシンクが接地されず，金属筐体と十分な距離が

存在する場合，Cphは接地線に接続されないため悪影響は小さくなる。 
浮遊容量による影響を説明するため，図 3-32 の CM 等価回路を図 3-33 に示すよう

に変形する。まず，図 3-32 から図 3-33(a)への変形では， vinv，vaccの電圧源の中間点 P
を基準電位とし，Cinv，Cacc を除去している。図 3-33(a)から図 3-33(b)への変形では，vinv，

vacc が等しいことから 2 つの電圧源を 1 つにまとめている。図 3-33(b)から，図中に示さ

れたインピーダンス ZA と Cph により，vinv が分圧され vcm となることがわかる。vinv から

vcm への減衰量 Attは 

𝐴𝐴𝑡𝑡𝑡𝑡 =
|𝑍𝑍𝐴𝐴|

�𝑍𝑍𝐴𝐴 + 1
j𝜔𝜔𝐶𝐶𝑝𝑝ℎ

�
 (3-20) 

 
となる。Cphによる影響を低減し，vcm を小さくするためには，ZAのインピーダンスを Cph

のインピーダンスより十分に小さくする必要がある。 
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図 3-31 ACC を適用したモータドライブシステムにおける浮遊容量  
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図 3-32  ACC を適用したモータドライブシステムのコモンモード等価回路 

 

 

図 3-33 コモンモード等価回路の変形  
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図 3-34 に ZAのインピーダンスの大きさのシミュレーション結果を示す。Cy を接続し

ない場合と，Cyの容量を 1 nF，3.3 nF，10 nF にした場合の 4 通りの結果である。シミ

ュレーション時に用いた素子の値を表 1 に示す。これらの値は，3.7.1 章で述べる実験

システムにおいて測定した値を基にしている†。Sd導通時の結果である図 3-34(a)におい

て，ZAは 1 MHz 以下の周波数で Rlのインピーダンス(16.7 Ω)となっている。Cy を接続し

ない場合は，1MHz 以上の周波数でインピーダンスが上昇する。10 MHz 以上の周波数

では，Cpl + Cpm + Cpdc + Cy のインピーダンスとなる。Cy の容量を大きくするほど 1 MHz
以上の周波数においてインピーダンスが低下する。 

Sd非導通時の結果である図 3-34(b)において，ZAは 1 MHz 以下の周波数で Cd + Cm + 
Cpm + Cpdc + Cyのインピーダンスとなる。10 MHz 以上の周波数では，Cpl + Cpm + Cpdc + Cy

のインピーダンスとなる。Cy の容量を大きくするほど，全周波数にわたるインピーダン

スが低下する。 
表 3-4 シミュレーションにおける素子の値 

 
  

† 実験用インバータは，パワー半導体デバイスに N チャネル MOSFET の IXFN55N50F を用い

た。N チャネル MOSFET の場合，対ヒートシンク間浮遊容量で支配的なのは，ドレイン–放熱タ

ブ間容量である。IXFN55N50F のドレイン–放熱タブ間をインピーダンスアナライザで測定した

ところ 38 pF であった。よって，パワー半導体デバイス出力側–ヒートシンク間容量 Cphを
38 pF の約三倍の 100 pF とした。 
接合容量 Cd は実験で用いた三相ブリッジダイオードの 1 素子と，等しい逆耐電圧，最大電流

を持つダイオード STTH6012W のデータシートの記載より定めた。STTH6012W は逆電圧 10 V
時の接合容量が 200 pF，100 V 時が 100 pF であり，三相ブリッジダイオード 6 素子分の 6 倍の

容量として Cd を 1 nF と設定した。 
インピーダンスアナライザにより測定したモータ側インピーダンスカーブに合うように，Rm，

Cm，Lm を設定した。電源側抵抗 Rl は LISN により接地インピーダンスが 100 kHz 以上では 50 
Ω(一相あたり)となるので，三分の一の 16.7 Ω とした。 
本シミュレーションの目的は，Cy により減衰量が向上すること，ダイオード導通状態によっ

て減衰量が変化することを確認することであり，減衰量の厳密な評価を目的とはしない。そのた

め，回路パラメータの厳密な検討，接合容量の電圧依存性の考慮は行っていない。 

Variable Value [Unit]
Cd 1 [nF]
Cm 500 [pF]
Cpl 100 [pF]

Cpm + Cpdc 100 [pF]
Cph 100 [pF]
Rl 16.7 [Ω]
Rm 10 [Ω]
Ll 2 [μH]
Lm 4 [μH]
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図 3-34 ZAのインピーダンスの大きさ(シミュレーション) 

(a)Sd導通時 (b)Sd非導通時 
 

図 3-35 に，vinv から vcm への減衰量のシミュレーション結果を示す。Sd 導通時の結果

である図 3-35(a)において，1 MHz 以下の周波数では，ZAは Rlのインピーダンスで一定

となるため，周波数が低くなるにつれ減衰量は大きくなる。10 MHz 以上の周波数では，

ZAは Cpl + Cpm + Cpdc + Cyのインピーダンスとなるため，減衰量 Attは 

𝐴𝐴𝑡𝑡𝑡𝑡 ≈
𝐶𝐶𝑝𝑝ℎ

𝐶𝐶𝑝𝑝𝑝𝑝 + 𝐶𝐶𝑝𝑝𝑝𝑝 + 𝐶𝐶𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝 + 𝐶𝐶𝑦𝑦
 (3-21) 

 
となる。図 3-35(a)より，10 nF の Cy を接続することで，1 MHz 以上の周波数において

も約−40 dB の減衰量が得られる。 
Sd非導通時の結果である図 3-35(b)において，1 MHz 以下の周波数では，ZAは Cd + Cm 

+ Cpm + Cpdc + Cy のインピーダンスとなるため，減衰量 Attは 

(b) 

(a) 

Impedance [Ω]

Frequency [Hz]

without Cy

1 nF

3.3 nF

Cy = 10 nF

Impedance [Ω]

Frequency [Hz]

without Cy

1 nF

3.3 nF

Cy = 10 nF
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𝐴𝐴𝑡𝑡𝑡𝑡 ≈
𝐶𝐶𝑝𝑝ℎ

𝐶𝐶𝑑𝑑 + 𝐶𝐶𝑚𝑚 + 𝐶𝐶𝑝𝑝𝑝𝑝 + 𝐶𝐶𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝 + 𝐶𝐶𝑦𝑦
 (3-22) 

 
となる。同様に，10 MHz 以上の周波数では，ZAは Cpl + Cpm+ Cpdc + Cy のインピーダンス

となるため，減衰量 Attは 

𝐴𝐴𝑡𝑡𝑡𝑡 ≈
𝐶𝐶𝑝𝑝ℎ

𝐶𝐶𝑝𝑝𝑝𝑝 + 𝐶𝐶𝑝𝑝𝑝𝑝 + 𝐶𝐶𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝 + 𝐶𝐶𝑦𝑦
 (3-23) 

 
となる。図 3-35(b)より，Cyを接続しない場合，1 MHz 以下の周波数で約−25 dB の減衰

量となることがわかる。10 nF の Cyを接続することで減衰性能が改善し，全周波数にわ

たって約−40 dB の減衰量が得られる。 
 

 
図 3-35  ACC の減衰量 (シミュレーション) (a)Sd導通時 (b)Sd非導通時 
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3.7.1 実験結果 

直流リンク–ヒートシンク間 Y コンデンサ Cy の効果を評価するために実験を行った。

モータドライブシステムにフィルタを接続しない場合，Cy接続，ACC 接続，ACC と Cy

接続の計 4 パターンにおいてモータ側 CM 電圧の測定を行い，Cy による ACC の CM 電

圧減衰量の改善効果を評価する。実験システムは図 3-21 と同様の構成である。4.7 nF の

セラミックコンデンサ 2 個(計 9.4 nF)を Cy として接続している。3.5.2 章で製作した

ACC2 の試作機を用いている。Si-MOSFET を用いたインバータに 750 W の誘導モータ

を接続し，三相ダイオード整流器と商用電源の間に LISN を挿入している。インバータ

のヒートシンクは金属筐体に接続し，金属筐体は LISN を介して接地している。直流リ

ンク電圧は 200 V，スイッチング周波数 100 kHz，変調率 0.6 の 50 Hz 正弦波をインバー

タ出力としている。電源側ケーブル，モータ側ケーブルは共に 2 m の 3 芯ケーブルであ

る。3個の同容量のコンデンサをインバータ出力側に接続し，モータ側中性電位を作り，

中性電位と金属筐体間の電位差を，モータ側 CM 電圧として測定している。 
図 3-36，図 3-37，図 3-38，図 3-39 にフィルタを接続しない場合，Cy 接続，ACC 接

続，ACC と Cy を接続した場合の CM 電圧波形をそれぞれ示す。図 3-36，図 3-37 より，

フィルタを接続しない場合と Cy を接続した場合では，波形の変化は小さく，ダイオー

ド導通時と非導通時の波形の違いも小さいことが確認できる。図 3-38(a)の波形から，

ACC を接続することで CM 電圧が大幅に減衰することがわかる。しかし，図 3-38(b)よ
り，ダイオード非導通時では階段状の CM 電圧が 25 V の振幅で残留しており，ACC の

CM 電圧減衰効果が悪化していることがわかる。図 3-39 より，ACC と Cyを接続した場

合では，ダイオード導通時，非導通時共に CM 電圧が大幅に減衰することが確認でき

る。 
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図 3-36 フィルタを接続しない場合の CM 電圧波形 

(a)ダイオード導通時 (b)ダイオード非導通時 
 

 
図 3-37  Cy 接続時の CM 電圧波形 

(a)ダイオード導通時 (b)ダイオード非導通時 
 

 
図 3-38 ACC 接続時の CM 電圧波形 

(a)ダイオード導通時 (b)ダイオード非導通時 
 

 
図 3-39 ACC と Cy 接続時の CM 電圧波形 

(a)ダイオード導通時 (b)ダイオード非導通時 
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図 3-40 に，図 3-36，図 3-37，図 3-38，図 3-39 の CM 電圧波形に周波数解析を行っ

た結果を示す。図 3-40 では，スイッチング周波数である 100 kHz の整数倍成分のみを

プロットしている。Cy を接続した場合では，ダイオード導通時，非導通時共に，フィル

タを接続しない場合の周波数解析結果との違いは小さい。このことから Cy のみを接続

しても，モータ側 CM 電圧の減衰効果は得られないことがわかる。ACC を接続した場

合，ダイオード導通時において，100 kHz から 1 MHz の周波数で−50 dB から−40 dB の

減衰となる。1 MHz 以上の周波数では減衰量が低下し，5 MHz で減衰がゼロとなる。ダ

イオード非導通時では ACC の減衰効果が悪化しており，100 kHz から 3 MHz の周波数

で−20 dB の減衰にとどまる。この結果は，Cy を接続しない場合のシミュレーション結

果とよく一致する。ACC と Cy を接続した場合，ダイオード導通時，非導通時共に 100 
kHz から 1 MHz の周波数で−50 dB から−40 dB の減衰が得られている。シミュレーショ

ン結果と同様に，Cy による CM 電圧減衰効果の改善を確認できる。Cy により，ダイオ

ード導通時では 1 MHz から 4 MHz の周波数で減衰量が改善し，ダイオード非導通時で

は 100 kHz から 3 MHz の周波数で減衰量が最大−30 dB 改善する。ダイオード導通時，

非導通時にかかわらず，広帯域にわたる大きな CM 電圧抑制効果が得られることを確認

できた。 
シミュレーション結果では，ACC と 10 nF の Cy を接続した場合，全周波数にわたっ

て約−40 dB の減衰量が得られている。一方で実験結果では，3 MHz 以上の周波数で減

衰量が低下している。これは，ACC を構成するトランスやアンプの周波数特性により，

3 MHz 以上の周波数では，理想的な逆位相の CM 電圧を発生できていないためと考え

られる。 
 

3.7.2 ヒートシンクが接地された場合の影響とその対策のまとめ 

インバータのパワー半導体デバイスの対地浮遊容量が，ACC の CM 電圧減衰効果に

与える悪影響を説明した。直流リンク–ヒートシンク間に Y コンデンサ Cy を接続する

ことで，CM 電圧減衰効果を大きく改善できることを，シミュレーションと実験により

示した。実験結果より，ACC と Cy を接続した場合，100 kHz から 5 MHz の広い周波数

帯域で，最大−50 dB の大きな CM 電圧減衰効果が得られることを確認した。 
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(a) 

 
(b) 

図 3-40 CM 電圧波形の周波数解析結果 
(a)ダイオード導通時 (b)ダイオード非導通時  
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3.8 第 3 章のまとめ 

本章では，インバータの電磁ノイズ源である CM 電圧を検出し，逆位相の電圧を加算

することで CM 電圧をキャンセルする，ACC の CM 電圧減衰性能向上について述べた。 
ACC の動作原理を説明し，空間ベクトル変調(SVPWM)インバータに ACC を適用す

る際に問題となる，CM トランスの磁束飽和に対策した，SVPWM 対応 ACC(ACC0)の
従来研究について紹介した。 

ACC0 では 2 回路あるエミッタフォロワでひずみ電圧が発生し，CM 電圧減衰性能が

悪化することを示し，エミッタフォロワ 1 回路で SVPWM に対応しひずみ電圧の悪影

響を半減した ACC(ACC1)を提案した。 
さらに，ACC1 でも依然として発生するエミッタフォロワ 1 回路のひずみ電圧を，フ

ィードバック回路によって補償し，CM 電圧減衰性能を向上させたフィードバック制御

併用 ACC(ACC2)を提案した。 
ACC1 と ACC2 と同サイズの受動フィルタである CMC の CM 電圧減衰性能実験を行

い，CMC に対し ACC1 が広い周波数帯域でより大きな CM 電圧減衰量を得られること

を確認した。ACC2 は ACC1 に対し，さらに最大−20 dB 大きな減衰量が得られ，100 kHz
において−50 dB の非常に大きな減衰量を持つことを確認した。 
最後に，パワー半導体デバイス–接地線間の浮遊容量が，モータ側の対地浮遊容量に

対して無視できるほど小さくない場合の，ACC の CM 電圧減衰性能低下について検討

を行い，直流リンク–ヒートシンク間に Y コンデンサを追加する対策法を提案し，シミ

ュレーションと実機実験により評価した。実機実験では，Y コンデンサを接続した場合，

100 kHz から 5 MHz の広い周波数帯域で，最大−50 dB の大きな CM 電圧減衰効果が得

られることを確認した。  
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 高電圧インバータ対応ハイブリッド ACC 

第 3 章で説明した ACC は，バイポーラトランジスタの電圧最大定格によって，適用

可能なインバータ電源電圧は 300 V 程度に制限されるという問題がある。CM 電圧検

出回路に非零相チョーク[95]を用いて，バイポーラトランジスタを廃し，300 V 以上の

高電圧インバータに適用可能とした，パッシブコモンノイズキャンセラ(PCC)が文献

[96]で提案されている。しかし，非零相チョークと CM トランスの漏れインダクタン

スに起因する CM 電圧抑制特性の悪化が避けられなかった。そこで本論文では，漏れ

インダクタンス起因の残留 CM 電圧を，アクティブフィードバック回路により補償す

るハイブリッド ACC を提案する。本章では PCC とハイブリッド ACC の動作原理を説

明し，ハイブリッド ACC が広帯域にわたり，大きな CM 電圧減衰量を達成できること

を，シミュレーションにより示す。 

4.1 パッシブコモンノイズキャンセラ(PCC) 

4.1.1 PCC の構成 

図 4-1 に，PCC の回路図を示す。コンデンサ Cdで CM 電圧を検出する。Cdの容量が

数 μF と十分に大きいため，ACC におけるエミッタフォロワを用いなくても CM トラン

スの励磁電流を供給可能である。過大な電流がインバータの相間に流れるのを防ぐため，

非零相チョークが Cd に直列に挿入されている。非零相チョークは DM 電流に対してイ

ンダクタンスを持ち，CM 電流に対してはインダクタンスを持たない。 
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図 4-1 PCC 回路図 

4.1.2 非零相チョークの動作 

非零相チョークは巻線比 1:1 のトランス 3 つから構成される。図 4-2(a)に DM 電流 idm

に対する誘起電圧 vdmを，図 4-2(b)に CM 電流 icmに対する誘起電圧 vcmを示す。コア 1，
コア 2，コア 3 の巻線の誘起電圧が v1，v2，v3 である。各相の電流が iu，iv，iw である。

図 4-3 に各コアにおける磁気回路を示す。巻数 N，磁気抵抗 Rm，各コアの磁束が ϕ1，

ϕ2，ϕ3である。図 4-2(a)及び図 4-3 より 

𝑖𝑖𝑑𝑑𝑑𝑑 = 𝑖𝑖𝑢𝑢 = −𝑖𝑖𝑣𝑣 − 𝑖𝑖𝑤𝑤,  

⎩
⎪
⎨

⎪
⎧𝜙𝜙1 = 𝑁𝑁 (𝑖𝑖𝑢𝑢 − 𝑖𝑖𝑤𝑤)

𝑅𝑅𝑚𝑚

𝜙𝜙2 = 𝑁𝑁 (𝑖𝑖𝑣𝑣 − 𝑖𝑖𝑢𝑢)
𝑅𝑅𝑚𝑚

𝜙𝜙3 = 𝑁𝑁 (𝑖𝑖𝑤𝑤 − 𝑖𝑖𝑣𝑣)
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 (4-1) 

 
である。式 4-1 とファラデーの電磁誘導の法則から 
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となる。図 4-2(a)より 

�𝑣𝑣𝑑𝑑𝑑𝑑 = 𝑣𝑣1 − 𝑣𝑣2 + 𝑣𝑣1 − 𝑣𝑣3 = 2𝑣𝑣1 − 𝑣𝑣2 − 𝑣𝑣3
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となるので，式 4-1，4-2，4-3 より以下の式 4-4 を得る。 

𝑣𝑣𝑑𝑑𝑑𝑑 =
9
2
𝑁𝑁2

𝑅𝑅𝑚𝑚
𝑑𝑑𝑖𝑖𝑑𝑑𝑑𝑑
𝑑𝑑𝑑𝑑

=
9
2
𝐿𝐿𝑑𝑑
𝑑𝑑𝑖𝑖𝑑𝑑𝑑𝑑
𝑑𝑑𝑑𝑑

 (4-4) 

 

ここで、𝐿𝐿𝑑𝑑 = 𝑁𝑁2

𝑅𝑅𝑚𝑚
 は非零相チョークを構成するトランス 1 つあたりの励磁インダクタン

スである。DM 電流に対するインダクタンスは
9
2
𝐿𝐿𝑑𝑑となる。 

次に，図 4-2(b)より 

𝑖𝑖𝑐𝑐𝑐𝑐 = 𝑖𝑖𝑢𝑢 + 𝑖𝑖𝑣𝑣 + 𝑖𝑖𝑤𝑤,  �
𝑣𝑣cm = 𝑣𝑣1 − 𝑣𝑣2
𝑣𝑣cm = 𝑣𝑣2 − 𝑣𝑣3
𝑣𝑣cm = 𝑣𝑣3 − 𝑣𝑣1

 (4-5) 

である。これより以下の式 4-6 を得る。 

𝑣𝑣𝑐𝑐𝑐𝑐 = 0 = 0
𝑑𝑑𝑖𝑖𝑐𝑐𝑐𝑐
𝑑𝑑𝑑𝑑

 (4-6) 

 
よって、非零相チョークの CM インダクタンス Lcm は 0 である。 
 

 
図 4-2 非零相チョークに発生する誘起電圧 

(a)ディファレンシャルモード (b)コモンモード 
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図 4-3 非零相チョークにおける 3 つのコアの磁気等価回路 

 

4.1.3 PCC の動作原理 

まず，DM 等価回路，CM 等価回路を用いて，PCC が過大な DM 電流を防ぎつつ，イ

ンバータ CM 電圧を減衰することを説明する。パッシブキャンセラの DM 等価回路を

図 4-4(a)，CM 等価回路を図 4-4(b)に示す。Llは，非零相チョークと CM トランスの漏

れインダクタンスの和である。また，C′d = 3 Cd，C′f = 2 Cfである。vinv_dmはインバータ

の出力線間電圧，vinv_cmはインバータの出力 CM 電圧である。DM カットオフ周波数 fc_dm，

CM カットオフ周波数 fc_cm は，以下の式 4-7 であらわされる。 
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 (4-7) 

 
vinv_dm，vinv_cmには，インバータの出力基本波成分とスイッチング周波数成分が含まれ

る。それぞれの周波数を flow，fhiとする。ここで，次式 4-8 となるよう fc_dm，fc_cm を設定

する。 

�
𝑓𝑓𝑙𝑙𝑙𝑙𝑙𝑙 < 𝑓𝑓𝑐𝑐_𝑐𝑐𝑐𝑐 < 𝑓𝑓ℎ𝑖𝑖
𝑓𝑓𝑙𝑙𝑙𝑙𝑙𝑙 < 𝑓𝑓𝑐𝑐_𝑑𝑑𝑑𝑑 < 𝑓𝑓ℎ𝑖𝑖

 (4-8) 

 
この条件の時，DM 等価回路において，vinv_dm のスイッチング周波数成分はインダクタ

に印加されるため，スイッチングに伴う過大な DM 電流を抑制できる。また，SCPWM
インバータにおいて発生する CM 電圧の低周波成分を PCC で抑制する場合，非常に大

きなコア断面積の CM トランスが必要になる。しかし，CM 電圧の低周波成分は電磁ノ

イズ発生の原因とならない。式 4-8 の条件の時，CM 等価回路において，vinv_cmのスイッ

チング周波数成分はインダクタに印加されるため，CM 電圧のスイッチング周波数以上

の成分のみを抑制することができる。 
次に，回路パラメータの設計法を述べる。Edc をインバータ直流リンク電圧，Tsw をス
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イッチング周期とする。vinv_dm および vinv_cmが振幅
1
2
𝐸𝐸𝑑𝑑𝑑𝑑，周期 Tsw の方形波となる時，DM

電流，CM 電流は最大となる。したがって，DM 電流最大値 Idm_max，CM 電流最大値 Icm_max

は以下の式 4-9 となる。 

𝐼𝐼𝑑𝑑𝑑𝑑_𝑚𝑚𝑚𝑚𝑚𝑚 =
𝐸𝐸𝑑𝑑𝑑𝑑𝑇𝑇𝑠𝑠𝑠𝑠

8 �9
2 𝐿𝐿𝑑𝑑�

=
𝐸𝐸𝑑𝑑𝑑𝑑𝑇𝑇𝑠𝑠𝑠𝑠
36𝐿𝐿𝑑𝑑

 

𝐼𝐼𝑐𝑐𝑐𝑐_𝑚𝑚𝑚𝑚𝑚𝑚 =
𝐸𝐸𝑑𝑑𝑑𝑑𝑇𝑇𝑠𝑠𝑠𝑠

8(𝐿𝐿𝑐𝑐 + 𝐿𝐿𝑙𝑙)
 

(4-9) 

 
Idm_max，Icm_max をインバータ定格電流基準で設定(例えば定格電流の 10 %など)し，式 4-9
より Ld，Lcが定まる。式 4-7 より，式 4-8 を満たす Cd，Cfが定まる。 

 
図 4-4 PCC の(a)DM 等価回路，(b)CM 等価回路  
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4.1.4 PCC による CM 電圧抑制 

vinv_cm の出力基本波成分を vlow，スイッチング周波数成分を vhi とすると，インバータ

CM 電圧は𝑣𝑣𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖_𝑐𝑐𝑐𝑐 = 𝑣𝑣ℎ𝑖𝑖 + 𝑣𝑣𝑙𝑙𝑙𝑙𝑙𝑙である。式 4-8 よりコンデンサ電圧の和𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶1 + 𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶には

CM 電圧の出力基本波成分 vlow があらわれ，インダクタ電圧の和𝑣𝑣𝑡𝑡 + 𝑣𝑣𝐿𝐿𝐿𝐿にはスイッチン

グ周波数成分 vhiがあらわれる。したがって 

�
𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶1 + 𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶 = 𝑣𝑣𝑙𝑙𝑙𝑙𝑙𝑙
𝑣𝑣𝑡𝑡 + 𝑣𝑣𝐿𝐿𝐿𝐿 = 𝑣𝑣ℎ𝑖𝑖

 (4-10) 

 
となる。CM トランスにおいて，励磁電流が第 4 巻線のみを流れると仮定すると，漏れ

インダクタンス電圧は𝑣𝑣𝐿𝐿𝐿𝐿 = 𝐿𝐿𝑙𝑙
𝐿𝐿𝑐𝑐
𝑣𝑣𝑡𝑡となる。よって，式 4-10 より CM トランス電圧は𝑣𝑣𝑡𝑡 =

𝐿𝐿𝑐𝑐
𝐿𝐿𝑐𝑐+𝐿𝐿𝑙𝑙

𝑣𝑣ℎ𝑖𝑖となる。以上より残留 CM 電圧 vcm は次式 4-11 となる。 

𝑣𝑣𝑐𝑐𝑐𝑐 = 𝑣𝑣𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖 − 𝑣𝑣𝑡𝑡 =
𝐿𝐿𝑙𝑙

𝐿𝐿𝑐𝑐 + 𝐿𝐿𝑙𝑙
𝑣𝑣ℎ𝑖𝑖 + 𝑣𝑣𝑙𝑙𝑙𝑙𝑙𝑙 (4-11) 

 
式 4-11 より，vcm にはインバータ CM 電圧の出力基本波成分 vlow が含まれるが，これは

電磁ノイズ発生の原因とならず問題とならない。一方で，インバータ CM 電圧のスイッ

チング周波数成分
𝐿𝐿𝑙𝑙

𝐿𝐿𝑐𝑐+𝐿𝐿𝑙𝑙
𝑣𝑣ℎ𝑖𝑖が，漏れインダクタンス Ll に起因して残留している。以上か

ら，PCC は非零相チョークと CM トランスの漏れインダクタンスにより，CM 電圧抑制

特性が悪化する。例えば CM トランスの励磁インダクタンスの 5%が漏れインダクタン

スとなる場合，式 4-11 より PCC の CM 電圧減衰量は−26 dB に留まる。 
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4.2 ハイブリッド ACC 

4.2.1 ハイブリッド ACC の構成 

図 4-5 に，本研究で提案するハイブリッド ACC の回路図を示す。ハイブリッド ACC
は，PCC にフィードバック回路を追加した構成となる。フィードバック回路は，数 100 
pF の 3 つの同容量のコンデンサ Cd2，オペアンプによる反転増幅回路，フローティング

電源で構成される。オペアンプの最大出力電流が，CM トランス励磁電流を下回る場合，

オペアンプに電流バッファを追加する必要がある。 
 
 

図 4-5 ハイブリッド ACC 回路図 
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4.2.2 ハイブリッド ACC の動作原理 

ハイブリッド ACC の DM 等価回路は，PCC と等しい。また，フィードバック回路を

除く回路パラメータの設計法は，PCC における設計法と同様である。 
図 4-6 に，ハイブリッド ACC の CM 電圧抑制原理を説明する CM 等価回路を示す。

PCC の CM 等価回路に，フィードバック回路検出コンデンサ C′d2 = 3 Cd2，反転増幅回路

のゲイン設定抵抗 R1，ゲイン𝐺𝐺 = 𝑅𝑅2
𝑅𝑅1
の電圧制御電圧源が追加されている。フィードバッ

ク回路入力部のカットオフ周波数 fc_fbは，次式 4-12 となる。 

𝑓𝑓𝑐𝑐_𝑓𝑓𝑓𝑓 =
1

2𝜋𝜋𝑅𝑅1𝐶𝐶𝑑𝑑2′
 (4-12) 

 
ここで，次式 4-13 となるよう fc_fbを設定する。 

𝑓𝑓𝑙𝑙𝑙𝑙𝑙𝑙 < 𝑓𝑓𝑐𝑐_𝑓𝑓𝑓𝑓 < 𝑓𝑓ℎ𝑖𝑖 (4-13) 

 
式 4-8，式 4-13 の条件の時，コンデンサ電圧には出力基本波成分 vlow，インダクタ電圧

およびフィードバック回路の入出力電圧 vfbi，vfbo にはスイッチング周波数成分 vhi があ

らわれる。したがって図 4-6 より 

�
𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶1 + 𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶 = 𝑣𝑣𝑙𝑙𝑙𝑙𝑙𝑙

𝑣𝑣𝑡𝑡 + 𝑣𝑣𝐿𝐿𝐿𝐿 − 𝑣𝑣𝑓𝑓𝑓𝑓𝑓𝑓 = 𝑣𝑣ℎ𝑖𝑖
 (4-14) 

 
となる。フィードバック回路入力部の電流 ifb は，励磁電流 ic と比べ十分に小さいため

𝑣𝑣𝑐𝑐𝑐𝑐1 =
𝐶𝐶𝑓𝑓
′

𝐶𝐶𝑑𝑑1
′ 𝑣𝑣𝑐𝑐𝑐𝑐となる。これと式 4-14 よりコンデンサ電圧 vCf，vCd1は次式 4-15 となる。 

⎩
⎪
⎨

⎪
⎧ 𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶 =

𝐶𝐶𝑑𝑑1′

𝐶𝐶𝑓𝑓′ + 𝐶𝐶𝑑𝑑1′
𝑣𝑣𝑙𝑙𝑙𝑙𝑙𝑙

𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶1 =
𝐶𝐶𝑓𝑓′

𝐶𝐶𝑓𝑓′ + 𝐶𝐶𝑑𝑑1′
𝑣𝑣𝑙𝑙𝑙𝑙𝑙𝑙

 (4-15) 

 

漏れインダクタンス電圧は𝑣𝑣𝐿𝐿𝐿𝐿 = 𝐿𝐿𝑙𝑙
𝐿𝐿𝑐𝑐
𝑣𝑣𝑡𝑡となるため，式 4-14 より CM トランス電圧は 

𝑣𝑣𝑡𝑡 =
𝐿𝐿𝑐𝑐

𝐿𝐿𝑐𝑐 + 𝐿𝐿𝑙𝑙
(𝑣𝑣ℎ𝑖𝑖 + 𝑣𝑣𝑓𝑓𝑓𝑓𝑓𝑓) (4-16) 

 
となる。フィードバック回路入力電圧は 

𝑣𝑣𝑓𝑓𝑓𝑓𝑓𝑓 = 𝑣𝑣𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖 − 𝑣𝑣𝑡𝑡 − 𝑣𝑣𝑐𝑐𝑐𝑐2 − 𝑣𝑣𝑐𝑐𝑐𝑐 (4-17) 
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となる。式 4-13 の条件の時，vfbi，vfboにはスイッチング周波数成分 vhi，vCd2には基本波

成分 vlow があらわれるため，式 4-15，4-16，4-17 より 

⎩
⎪
⎨

⎪
⎧𝑣𝑣𝑓𝑓𝑓𝑓𝑓𝑓 =

𝐿𝐿𝑙𝑙
𝐿𝐿𝑐𝑐 + 𝐿𝐿𝑙𝑙

𝑣𝑣ℎ𝑖𝑖 −
𝐿𝐿𝑐𝑐

𝐿𝐿𝑐𝑐 + 𝐿𝐿𝑙𝑙
𝑣𝑣𝑓𝑓𝑓𝑓𝑓𝑓

𝑣𝑣𝑐𝑐𝑐𝑐2 =
𝐶𝐶𝑓𝑓

𝐶𝐶𝑓𝑓 + 𝐶𝐶𝑑𝑑1
𝑣𝑣𝑙𝑙𝑙𝑙𝑙𝑙

 (4-18) 

 
となる。𝑣𝑣𝑓𝑓𝑓𝑓𝑓𝑓 = 𝐺𝐺𝑣𝑣𝑓𝑓𝑓𝑓𝑓𝑓であるので，式 4-18 より 

𝑣𝑣𝑓𝑓𝑓𝑓𝑓𝑓 =
𝐿𝐿𝑙𝑙

�1 + 1
𝐺𝐺�𝐿𝐿𝑐𝑐 + 𝐿𝐿𝑙𝑙

𝐺𝐺
𝑣𝑣ℎ𝑖𝑖 (4-19) 

 

となる。式 4-16 と 4-19 より𝑣𝑣𝑡𝑡 = 𝐿𝐿𝑐𝑐
𝐿𝐿𝑐𝑐+

𝐿𝐿𝑙𝑙
1+𝐺𝐺

𝑣𝑣ℎ𝑖𝑖となり，残留 CM 電圧 vcm は次式 4-20 とな

る。 

𝑣𝑣𝑐𝑐𝑐𝑐 = 𝑣𝑣ℎ𝑖𝑖 + 𝑣𝑣𝑙𝑙𝑙𝑙𝑙𝑙 − 𝑣𝑣𝑡𝑡 =
𝐿𝐿𝑙𝑙

1 + 𝐺𝐺
𝐿𝐿𝑐𝑐 + 𝐿𝐿𝑙𝑙

1 + 𝐺𝐺
𝑣𝑣ℎ𝑖𝑖 + 𝑣𝑣𝑙𝑙𝑙𝑙𝑙𝑙 (4-20) 

 
PCC の残留 CM 電圧である式 4-11 と，式 4-20 を比較すると，ハイブリッド ACC 適用

時には漏れインダクタンスが等価的に
1

1+𝐺𝐺
となっている。ハイブリッド ACC では，フィ

ードバック回路により漏れインダクタンスが減少したことに相当し，CM 電圧減衰性能

が向上する。例えば CM トランスの励磁インダクタンスの 5%が漏れインダクタンスで

あり，フィードバック回路のゲインが 10 である時，ハイブリッド ACC の CM 電圧減衰

量は−46 dB となり，PCC に比べ−20 dB 減衰量が向上する。 
また，フィードバック回路は，漏れインダクタンスに起因する数 Vp-p の残留 CM 電

圧のみを入出力する。そのため，高価な高耐圧アンプが不要であり，低耐圧・安価で高

速なオペアンプが使用可能である。 
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図 4-6 ハイブリッド ACC CM 等価回路 
 

4.2.3 シミュレーション結果 

提案したハイブリッド ACC の CM 電圧抑制効果を確認するため，CM 等価回路シミ

ュレーションを行った。シミュレータは SPICE を使用した。インバータ電源電圧 Edc を

600 V，スイッチング周波数を 100 kHz，出力基本波周波数を 50 Hz とした。表 4-1 に，

シミュレーションにおける回路パラメータを示す。図 4-7 に，キャンセラを接続しない，

PCC を接続，提案ハイブリッド ACC を接続した場合の CM 電圧波形のシミュレーショ

ン結果を示す。キャンセラを接続しない場合，振幅 600 Vp-p，周波数 100 kHz の階段状

の CM 電圧波形となっている。PCC を接続した場合，28.2 Vp-p の CM 電圧が残留して

いる。提案ハイブリッド ACC を接続した場合では，CM 電圧の振幅が大幅に減少して

おり，振幅は 2.8 Vp-p である。図 4-8 に CM 電圧減衰量のシミュレーション結果を示

す。PCC を接続した場合，スイッチング周波数の 100 kHz 以上で−26 dB の減衰量に留

まる。提案ハイブリッド ACC を接続した場合，ハイブリッド ACC に比べ−20 dB 向上

し，−46 dB の大きな減衰量が得られている。ハイブリッド ACC では，フィードバック

回路が漏れインダクタンスを補償するため，CM 電圧減衰量が大きく向上することが確

認できる。  
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表 4-1 シミュレーションにおける回路パラメータ 

 
 
  

Parameter Variable Value [Unit]

Detection capacitor in the passive canceler C′d 3 [μF]
Leakage inductance Ll 200 [μH]
Magnetizing inductance Lc 4 [mH]
Non-zero sequence choke inductance Ld 1 [mH]
Filtering capacitor C′f 470 [nF]
Detection capacitor 1 in the hybrid canceler C′d1 3 [μF]
Detection capacitor 2 in the hybrid canceler C′d2 660 [pF]
Inverting op-amp input resistor R1 33 [kΩ]
Inverting op-amp feedback resistor R2 330 [kΩ]
Inverting op-amp gain G 10 [ - ]
Output fundamental wave frequency flow 50 [Hz]
Switching frequency fhi 100 [kHz]
DM cutoff frequency fc_dm 2.9 [kHz]
CM cutoff frequency fc_cm 3.9 [kHz]
Cutoff frequency of the feedback circuit fc_fb 7.3 [kHz]
DM current maximum value Idm_max 167 [mA]
CM current maximum value Icm_max 179 [mA]
Inverter power supply voltage Edc 600 [V]
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図 4-7  CM 電圧波形のシミュレーション結果 
 

 
図 4-8  CM 電圧減衰量のシミュレーション結果 
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4.3 第 4 章のまとめ 

本章ではアクティブフィードバック回路を併用することで，CM 電圧抑制性能を向上

した，ハイブリッド ACC について説明した。非零相チョークと CM トランスから構成

される PCC の動作原理，提案ハイブリッド ACC の動作原理について述べた。PCC で

は，漏れインダクタンスにより CM 電圧抑制特性が悪化すること，ハイブリッド ACC
では，フィードバック回路が漏れインダクタンスの影響を減少することを示した。最後

に，PCC に比べ，提案ハイブリッド ACC 接続時には残留 CM 電圧の振幅が減少し，CM
電圧減衰量が向上することをシミュレーションにより示した。 
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 大電流インバータ用貫通型 CM キャンセラ 

電気自動車，ハイブリッド自動車用のトラクションモータ駆動用インバータは大容

量化が進んでおり，100 kVA を超える容量のインバータが登場している。また，航空

機の分野でも，市場拡大と CO2 の排出削減を目的として，電動化に関する検討が行わ

れており，より大容量のモータや発電機の駆動システムが求められている[97]-[98]。特に

航空機用途では，安全性の観点から駆動システムの十分な電磁ノイズ対策が必要であ

る。 
しかし，駆動システムの電源側とモータまたは発電機側双方の伝導ノイズと放射ノ

イズを効率的に抑制できる ACC や PCC は，大電流インバータへの適用は困難であ

る。ACC や PCC は複数巻数の CM トランスを用いており，大電流インバータにおい

ては導体断面積が非常に大きくなることから，重量増加と製造性が問題となり複数巻

数のトランスやインダクタの利用が難しい。 
そこで，巻数比 3:1 のトランスを 3 つ用い，大電流が流れるモータ巻線側を貫通(1

ターン)構造とした貫通型 PCC を提案する。貫通型であるため，大きな導体断面積が

必要となる大電流インバータへの適用が容易である。本章では，従来研究で提案され

た PCC を，大電流インバータに適用することが困難であることを説明する。次に，貫

通型 PCC の動作原理を説明し，シミュレーションと実機実験結果により，貫通型 PCC
の CM 電圧減衰性能を評価する。 

5.1 モータ側 CM フィルタ 

2.6 章で説明した通り，電源側 EMI フィルタではモータ側ケーブルに流出する電磁ノ

イズの抑制はできない。航空機用途など安全性が重視される場合は，モータ側 CM フィ

ルタでインバータの電磁ノイズ源である CM 電圧を抑制することが，望ましいと考えら

れる。 
モータ側フィルタを挿入するのは，(1)CM 電流を電源側にバイパスし接地系への流出

を低減する，(2)インバータが発生する CM 電圧と同じ CM 電圧を重畳してキャンセル

する，などの方法を用いてノイズ低減効果を期待している。以下では，この 2 種類の方

法の例を示す。図 5-1 に，正弦波化フィルタと CM フィルタを組合せたモータ側フィ

ルタを示す[69]。このフィルタは，(1)の方法によるものであり，インバータ出力に接続し

た交流側 Y コンデンサ Cdと直流側 Y コンデンサ Cfにより，CM 電流を直流入力側にバ

イパスする。インバータの CM 電圧は階段状波形の電圧源であり，交流側にコンデンサ

だけを接続した場合に CM 電圧のステップ変化時に過大な電流が流れるのを防止する

ために，CM インダクタ Lc が接続されている。したがって，Lc，Cd，Cfで構成された CM
フィルタのカットオフ周波数以上の高周波 CM 電圧は，ほとんどインダクタ Lc に印加
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され，この結果として生じた CM 電流のほとんどは，モータの浮遊容量より CM インピ

ーダンスが小さなバイパス回路を還流する。一方，インバータ出力に接続した Y コン

デンサ Cdは DM に対してもスイッチング時に過大な DM 電流を相間に流すため，これ

を防止する DM インダクタ Ldを接続する必要がある。Y コンデンサ Cdと DM インダク

タ Ld で構成された DM フィルタのカットオフ周波数をインバータ出力周波数とスイッ

チング周波数の間に選ぶと，モータ印加電圧が正弦波化され，モータの高調波電流を低

減することができる。しかし，DM インダクタの重量・体積は比較的大きくなり，DM
インダクタによる基本波のインピーダンス降下はモータ印加電圧の基本波成分を低下

させて電圧利用率が低下する。 
図 5-2 に，4.1 章で説明した従来のパッシブコモンノイズキャンセラ(PCC)を再掲す

る。この PCC は，(2)の方法によるものであり，インバータ出力に接続した CM トラン

スを用いて，インバータが発生する CM 電圧をキャンセルすることを目的としている。

これを実現するために，式 2-1 で示されるインバータの CM 電圧を抽出し，その電圧を

CM トランスに印加する必要がある。その際には，CM トランスには励磁電流が流れる

ため，これにより印加電圧が変化しないように低インピーダンスである必要がある。一

方，この PCC の接続によりインバータに流れる電流が増加することは好ましくない。

したがって，CM トランスの励磁電流がインバータ出力電流に対して十分小さい必要が

ある。DM に対しても，相間に流れる電流が十分小さい必要がある。図 5-2 の非零相チ

ョーク Ld と Y コンデンサ Cd は，インバータの CM 電圧を抽出するために用いている。

非零相チョークは CM に対しては低インピーダンス，DM に対しては高インピーダンス

とするために挿入されている。CM に対して低インピーダンスである必要があるため，

Y コンデンサの静電容量 Cd は比較的大きくする必要があり，DM 電流を小さくするた

めに非零相チョークのインダクタンスも大きくする必要がある。CM トランスの励磁イ

ンダクタンスが小さいと非零相チョークと Y コンデンサの両方がさらに大きくなるた

め，CM トランスの巻数を多くする必要がある。しかし，CM 電圧をキャンセルするた

めに CM トランスの巻数比は 1:1 でなければならないため，貫通型の CM トランスを採

用することは難しかった。 
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図 5-1 正弦波化フィルタ+CM フィルタ 

 

 
図 5-2 パッシブコモンノイズキャンセラ(PCC)  
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5.2 貫通型 PCC 

図 5-3 に，本研究で提案する貫通型 PCC の構成を示す。提案の PCC は，3 組の CM
トランスと直流側 Y コンデンサを用いている点に特長がある。これは，インバータの

発生する CM 電圧 vcを次式のようにとらえ，キャンセルするためである。 

𝑣𝑣𝑐𝑐 =
𝑣𝑣𝑢𝑢
3

+
𝑣𝑣𝑣𝑣
3

+
𝑣𝑣𝑤𝑤
3

 (5-1) 

 
すなわち，CM 電圧を一括でなく各相別々にキャンセルする。この方法では CM トラ

ンスが 3 個必要であるが，補償巻線と電力線の巻数比が 3:1 であるため励磁インダク

タンスが 1:1 の場合に比べて 9 倍になるため，貫通型にした場合においても励磁電流

を低減しやすい。 
 
 

 
図 5-3 貫通型 PCC  
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5.2.1 鎖交磁束とコア断面積 

補償巻線に発生する電圧は鎖交磁束の時間的変化で発生する。鎖交磁束 Φ が最大値

となるのはインバータ相電圧のデューティ比が 50 %の場合で，その時の相電圧の時間

積分すなわち VT 積から計算できる。 

𝛷𝛷 = � 𝑣𝑣𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖𝑑𝑑𝑑𝑑
𝑇𝑇
4

0
=
𝐸𝐸𝐷𝐷𝐷𝐷

2
𝑇𝑇
4

=
1
8
𝐸𝐸𝐷𝐷𝐷𝐷𝑇𝑇 (5-2) 

 
ここで，EDC はインバータの直流リンク電圧，T = 1 / fsw はスイッチングの周期であ

る。鎖交磁束 Φは鉄心を通る磁束 φと巻数(貫通の場合は 3)の積であり，鉄心を通る

磁束 φはその磁束密度 B と鉄芯有効断面積 A の積である。 
𝛷𝛷 = 3𝜑𝜑 = 3𝐵𝐵𝐵𝐵 (5-3) 

 
したがって，貫通型 PCC に使用する CM トランスのコア断面積は，主にインバータの

直流リンク電圧 EDC とスイッチングの周期 T で決まり，巻数比が 1:1 の場合と比較し

て 1/3 である。 
 

5.2.2 励磁インダクタンスと励磁電流 

コアがトロイダル形状と仮定し，コアの内半径を ri，外半径を ro，厚みを d とする

と，コア断面積 A と実効磁路長 l は，次式で求めることができる。 
𝐴𝐴 = (𝑟𝑟𝑜𝑜 − 𝑟𝑟𝑖𝑖)𝑑𝑑 (5-4) 

𝑙𝑙 = 2𝜋𝜋
𝑟𝑟𝑖𝑖 + 𝑟𝑟𝑜𝑜

2
 (5-5) 

 
コアの磁気抵抗 Rmは，コアの透磁率を µ，コア内の磁束 φとすると，以下の関係があ

る。 

3𝐼𝐼 = 𝑅𝑅𝑚𝑚𝜑𝜑 =
𝑙𝑙
𝜇𝜇𝜇𝜇

𝜑𝜑 (5-6) 

 
ここで，I は補償巻線に流れる励磁電流であり，巻数は貫通型の場合には 3 である。イ

ンダクタンス L と鎖交磁束 Φには 
𝛷𝛷 = 3𝜑𝜑 = 𝐿𝐿𝐿𝐿 (5-7) 

 
の関係があるので，インダクタンス L は次式となる。 

𝐿𝐿 =
32

𝑅𝑅𝑚𝑚
=

9𝜇𝜇𝜇𝜇
𝑙𝑙

 (5-8) 
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したがって，励磁電流 I は次式で求められる。 

𝐼𝐼 =
𝛷𝛷
𝐿𝐿

=
𝑙𝑙

72𝜇𝜇𝜇𝜇
𝐸𝐸𝐷𝐷𝐷𝐷𝑇𝑇 (5-9) 

 

5.2.3 コア断面積 

ンバータ出力すなわち CM トランスの電力線側に流れる電流を Ic，電流密度を Jc，導

体電面積を Ac，導体占積率を σc とすると，必要なコアの窓面積 Aw は以下のように計

算できる。 

𝐴𝐴𝑐𝑐 =
𝐼𝐼𝑐𝑐
𝐽𝐽𝑐𝑐

 (5-10) 

𝐴𝐴𝑤𝑤 =
3𝐴𝐴𝑐𝑐
𝜎𝜎𝑐𝑐

=
3𝐼𝐼𝑐𝑐
𝜎𝜎𝑐𝑐𝐽𝐽𝑐𝑐

 (5-11) 

 
いま，トロイダル形状を仮定とすると，コアの窓面積は 

𝐴𝐴𝑤𝑤 = 𝜋𝜋𝑟𝑟𝑖𝑖2 (5-12) 

 
となるので，必要なコアの内半径は 

𝑟𝑟𝑖𝑖 = �
3𝐼𝐼𝑐𝑐
𝜋𝜋𝜎𝜎𝑐𝑐𝐽𝐽𝑐𝑐

 (5-13) 

 
で決定でき，インバータの出力電流で決まる。 
 

5.3 貫通型 PCC の試作と実験結果 

提案した貫通型 PCC の原理確認を行うために，入手可能なトロイダルコアを用いて

設計・試作を行い，実験を行った。実験には，直流リンク電圧が 565 V で，スイッチ

ング周波数が 100 kHz の SiC-MOSFET インバータを用いている。 
 

5.3.1 貫通型 PCC の設計と試作 

提案の貫通型 PCC を小型・軽量にするためには，透磁率 µ が大きいことが望まれる

ため，試作にはナノ結晶磁性材料の市販のトロイダルコアを用いることとした。試作

に用いた VITROPERM L2040-W453 は，磁性材料として VITROPERM 500 F が用いら
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れ，コア外径 40mm，内径 25mm，厚さ 15mm，AL 値が 17.2 µH(100 kHz)である。磁性

材料はプラスチックケースに収められており，窓面積は 398 mm2，コア部分の有効断

面積が 85.5 mm2，有効磁路長が 102 mm である。 
補償巻線にはインバータの相電圧が印加されるため，式 5-2 より鎖交磁束 Φは 706 

µWb であり，コアに必要な磁束 φはその 1/3 の 235 µWb である。磁性材料の飽和磁

束密度は 1.2 T 程度あるので，今回の場合には最低 3 個用いればよく，このときの最

大磁束密度は 0.9 T 程度である。 
一方，AL 値より補償巻線の励磁インダクタンスは 464 µH となり，式 5-9 より励磁

電流の最大値は 1.53 A 程度と非常に小さい。これは補償巻線の巻数が 3 であることの

効果が大きい。この励磁インダクタンスと直流側 Y コンデンサで LC フィルタが構成

されており，インバータ出力周波数とスイッチング周波数の間にカットオフ周波数を

設定すると，スイッチング周波数以上の高周波成分のみキャンセルすることが可能で

ある。コンデンサ容量を 330 nF に設定すると，そのカットオフ周波数は 7.5 kHz 程度

となる。 
図 5-4 と図 5-5 に，試作した貫通型 PCC の全体写真と貫通穴の写真を示す。試作し

た貫通型 PCC は，一相当たり 3 個，合計 9 個のトロイダルコアをスタックした形状と

なっており，長さ 167 mm，直径 43 mm である。長さ 18 mm，幅 7 mm，高さ 13 mm
の耐圧 630 V 容量 330 nF のフィルムコンデンサを，ユニバーサル基板に 6 個実装して

いる。補償巻線には銅テープを用いているため，トロイダルコアのほとんどの窓面積

は電力線導体を貫通するために利用できる。電力線導体の占積率を 0.8 とし，電流密

度を 10 A/mm2とすると，インバータの出力相電流は 1060 A 程度まで流すことが可能

であるので，730 kVA 程度までの 400 V 系インバータに適用できることになる。 
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図 5-4 貫通型 PCC 試作機 

 

 
図 5-5 貫通型 PCC 試作機 貫通穴 
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5.3.2 CM 電圧低減効果 

提案した貫通型 PCC の効果を確認するために，CM 電圧抑制効果を実験により評価

した。図 5-6 に，実験システムの外観を示す。提案の貫通型 PCC の動作はインバータ

出力電流には依存せず，ほとんど出力電圧で決まるため，実験では 5 kVA の小容量の

SiC-MOSFET インバータを用いている。インバータの直流リンク電圧は 565 V とし，ス

イッチング周波数は 100 kHz としている。負荷としては，750 W の汎用誘導電動機を無

負荷状態で使用し，出力基本波周波数は 50 Hz，変調率を 0.6 としている。実験では，

貫通型 PCC を取り付けず全く対策のない状態(フィルタなし)，貫通型 PCC の補償巻線

を開放にした状態(CM チョーク)，貫通型 PCC を挿入した状態(提案貫通型 PCC)の 3 種

類の接続で比較を行った。 
図 5-7 に，負荷側に現れる CM 電圧波形を示す。CM 電圧の測定は，負荷側に接続し

た小容量の Y コンデンサとグランドプレーンの間にオシロスコープのプローブを接続

して測定した。フィルタなしの場合には，ピーク・ピーク値が直流リンク電圧の階段状

波形となっている。CM チョークの場合には，トロイダルコアを 9 個も通しているにも

かかわらず，波形が少し鈍った程度で階段状波形はほとんど変わっていない。貫通型

PCC の場合には，ほとんど完全に CM 電圧がキャンセルされている。拡大波形を見る

と，CM 電圧が 22 Vp−p にまで低減されており，スイッチング時のスパイク状電圧を除

くと 4 Vp−p にまで低減できている。図 5-8 に，図 5-7 の周波数解析結果を示す。フィ

ルタなしの場合は，CM 電圧が階段状波形であるので，スイッチング周波数の 100 kHz
から 10 MHz 程度までの周波数領域では概ね−20 dB/dec の傾きで減衰しており，10 MHz
以上の周波数領域ではさらに大きな傾きで減衰している。CM チョークの場合には，1 
MHz から 10 MHz の周波数領域で低減効果があるものの，その他の周波数領域ではフ

ィルタなしの場合に対してほとんど効果がみられなかった。貫通型 PCC の場合には，

スイッチング周波数の 100 kHz において−45 dB 程度の減衰効果がみられるだけでなく，

10 MHz 程度までの広い周波数領域で CM 電圧の低減効果がみられる。トロイダルコア

の磁性材料である VITROPERM 500 F の透磁率が 100 kHz 程度の周波数以上で減少して

いるにもかかわらず，貫通型 PCC の CM 電圧低減に対して 10 MHz 程度の周波数領域

まで効果が得られていることがわかる。これは，貫通型 PCC のコアがインダクタでは

なくトランスとして動作しているためと考えられる。 
今回の原理確認のための実験においては，コアの最大磁束密度が 0.9 T，周波数が 100 

kHz の条件では鉄損が大きくコア温度が上昇してしまうため，自然空冷の条件では連続

運転をすることができなかった。そこで，5.3.3 章にて鉄損の測定，鉄損低減法の検討を

行う。 
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図 5-6 実験システム 

 
図 5-7 実験結果 CM 電圧波形  
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図 5-8 CM 電圧周波数解析結果 

 

5.3.3 鉄損の簡易測定 

提案貫通型 PCC における，CM トランスの鉄損を測定した。5.3.2 章における実験時

条件と同じく，インバータの直流リンク電圧は 565 V とし，スイッチング周波数は 100 
kHz としている。負荷としては，750 W の汎用誘導電動機を無負荷状態で使用し，出力

基本波周波数は 50 Hz，変調率を 0.6 としている。提案貫通型 PCC をインバータに接続

し，モータケーブルを貫通させない状態(トランスとしては無負荷状態)の一相あたりの

CM トランス励磁電流を測定した。同時に CM トランスの一つに 1 ターンの検出巻線を

設け，誘起電圧を測定した。電流，電圧はオシロスコープによる簡易的な測定である。 
CM トランスコア内の磁界強度を H，励磁電流を i，コア内部を一周する円を C とす

る。検出巻線には高インピーダンスのオシロスコープが接続されており，検出巻線を

流れる電流は無視できる。ターン数が 3 であるためアンペールの法則より 

� 𝑯𝑯𝑑𝑑𝒍𝒍
𝐶𝐶

= 3𝑖𝑖 (5-14) 

 
となる。コア内の磁界強度が位置によらず均等な H であるとすると，実効磁路長を l と
して 

CM Choke
without filter

Proposed 
through-type PCC 
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𝐻𝐻 =
3𝑖𝑖
𝑙𝑙

 (5-15) 

 
となる。検出巻線の誘起電圧を v，検出巻線に鎖交する磁束を φとすると，検出巻線の

ターン数は 1 であるためファラデーの法則より 

𝑣𝑣 =
𝑑𝑑𝜑𝜑
𝑑𝑑𝑑𝑑

 (5-15) 

 
となる。よって，コア断面積を A，コア内の磁束密度が位置によらず均等な B であると

すると， 

𝐵𝐵 =
𝜑𝜑
𝐴𝐴

=
1
𝐴𝐴
�𝑣𝑣𝑣𝑣𝑣𝑣 (5-16) 

 
となる。励磁電流 i と検出巻線誘起電圧 v より，式 5-15，式 5-16 を用いて磁界強度 H
と磁束密度 B を計算できる。図 5-9 に基本波周波数 50 Hz の一周期 20 ms 間の励磁電流

と検出巻線誘起電圧の測定結果を示す。 

 
図 5-9 CM トランス励磁電流，検出巻線誘起電圧 
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図 5-9 の測定結果に対し式 5-15，式 5-16 を用いて基本波周波数 50 Hz の一周期 20 ms
間の B-H カーブを得た。図 5-10 に示す。スイッチング周波数 100 kHz の一周期 10 μs
で B-H カーブは一周する。CM トランス補償側巻線印加電圧のデューティ比が，基本波

周波数 50 Hz の一周期 20 ms で変化するため，図 5-10 は幅を持った B-H カーブとなっ

ている。5.2.1 章で述べた通り，デューティ比が 0.5 の時磁束密度が最大となり，この時

は図 5-10 の最外周の B-H カーブとなる。磁束密度の最大値は 0.9 T となっている。 
B-H カーブの一周面積は，一周する期間に消費される単位体積当たりのエネルギーで

ある[99]。よって基本波周波数 50 Hz の一周期 20 ms の B-H カーブの面積を求め，CM ト

ランス一相分のコア体積 Al を掛け，一周期 20 ms で割ると鉄損が求まる。数値計算に

より一相あたりの鉄損は 90 W となった。三相合計では 270 W である。コア体積 Al で
割った損失密度は 2.6 kW/L となった。 

 
図 5-10 B-H カーブ 直流リンク電圧 565 V 時  
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三相合計の鉄損 270 W は，試作機の対応するインバータ容量 730 kVA の 0.04 %以下

であり，インバータ効率に与える影響は非常に小さい。しかし，自然空冷の条件では損

失密度が大きく連続運転ができなかった。 
そこで，最大磁束密度を低下させることで損失密度が低減可能か検討するために，イ

ンバータの直流リンク電圧を 565V から 400 V に低下させた場合の鉄損を測定した。直

流リンク電圧 565 V の場合と同様に直流リンク電圧 400 V 時の B-H カーブを算出した。

図 5-11 に示す。最大磁束密度は 0.65 T である。一相あたりの鉄損は 42 W となった。

三相合計では 126 W である。損失密度は 1.2 kW/L となった。最大磁束密度を 0.7 倍に

することで，損失密度を 2.6 kW/L から半分以下の 1.2 kW/L に低減できた。よって，直

流リンク電圧 565 V 時においても，コア断面積を 1.4 倍に増加させ最大磁束密度を 0.65 
T 程度に減少させることで，損失密度の半減が可能である。実効磁路長を変えず，コア

断面積を 1.4 倍にするとコア体積も 1.4 倍になるため，鉄損合計は損失密度 0.5 倍と体

積 1.4 倍の積の 0.7 倍に減少し，190 W 程度になると考えられる。 

 
図 5-11  B-H カーブ 直流リンク電圧 400 V 時  
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5.4 第 5 章のまとめ 

第 5 章では，インバータの交流電力線を鉄心に巻くことなく貫通するだけで，イン

バータが発生する CM 電圧をキャンセルすることが可能な貫通型 PCC を提案した。提

案の貫通型 PCC は，三つの CM トランスを用いて各相別々にキャンセルすることによ

り，従来の PCC で必要であった非零相チョークのような追加部品を用いることなく

CM 電圧をキャンセル可能である。原理確認のために，市販のトロイダルコアを用い

て提案の貫通型 PCC の試作を行った。試作機は，理論的には 730 kVA 程度までの 400 
V 系インバータに適用可能である。スイッチング周波数 100 kHz の SiC-MOSFET を用

いた電圧形 PWM インバータを用いて CM 電圧低減効果を測定した。その結果，スイ

ッチング周波数付近で−40 から−50 dB の低減効果が得られるだけでなく，10 MHz 程度

の高周波帯域まで減衰効果が得られることを確認した。 
コアの最大磁束密度が 0.9 T，周波数が 100 kHz の条件では鉄損が大きくコア温度が

上昇してしまうため，自然空冷の条件では連続運転をすることができなかった。鉄損

の簡易測定結果から，インバータ容量に対して鉄損は 0.04 %以下と非常に小さいが，

損失密度が大きいことが分かった。損失密度の低減にはコア断面積の拡大が有効であ

ることを示した。冷却方法を考慮した最適設計法を確立することが，今後の課題であ

る。 
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 まとめ 

6.1 本論文の結論 

本論文では，交流モータ可変速駆動システムのスイッチングインバータに適用する，

電磁ノイズ抑制手法を提案した。インバータの電磁ノイズの原因となるコモンモード

(CM)電圧に，逆位相の電圧を重畳することで CM 電圧をキャンセルし，電磁ノイズを

抑制するアクティブコモンノイズキャンセラ(ACC)の性能向上方法について述べた。

ACC で用いられるバイポーラトランジスタの耐電圧によって，ACC を適用可能なイン

バータ電圧は 300 V 程度に制限される。そこで，CM 電圧検出回路に非零相チョークを

用いて，バイポーラトランジスタを廃し高耐圧化を実現するハイブリッド ACC を提案

した。さらに，インバータの交流電力線を鉄心に巻くことなく貫通するだけで，インバ

ータが発生する CM 電圧をキャンセルすることが可能な貫通型 PCC を提案した。大き

な導体断面積が必要となる大電流インバータに適用した場合でも，貫通型 PCC は巻線

重量の増加が小さく，従来のモータ側 CM フィルタと比較して小型軽量化が可能であ

る。 
インバータに用いられるパワー半導体デバイスの性能向上により，インバータの発生

する電磁ノイズは，MHz 以上の高い周波数で対策が必要となりつつある。さらに，150 
kHz 以下の周波数において，新たに規制値を設ける議論が国際電気標準会議で行われて

いるため，今後は 150 kHz 以下から MHz 以上の広い周波数帯域で，インバータ電磁ノ

イズの抑制が必要になると考えられる。第 2 章において，現在広く用いられているパッ

シブフィルタについて説明し，150 kHz 以下から MHz 以上の広い周波数帯域での電磁

ノイズ抑制には，パッシブフィルタの大型化，大重量化，高コスト化が避けられないこ

とを示した。 
次に，第 3 章において，受動素子の小型化や低コスト化を目的とした，能動素子も使

用したアクティブフィルタについて述べた。電圧検出電圧補償型アクティブフィルタで

ある ACC が，インバータのノイズ源そのものをキャンセルすることにより，電源ケー

ブルとモータケーブルへの電磁ノイズを同時に抑制できることを示した。3.4 章では，

SVPWM 対応改良型インバータ(ACC1)の動作原理と設計，製作について述べ，更に 3.5
章においてフィードバック併用型 ACC(ACC2)について述べた。3.6 章において，ACC1
と ACC2 のインバータ電磁ノイズの減衰性能実験結果を示した。比較対象の同サイズの

パッシブフィルタに比べて，ACC1 が広い周波数帯域でより大きな減衰量を得られるこ

とを明らかにした。ACC2 はフィードバック制御により，ACC1 より−20 dB 程度大きな

減衰が得られることを示し，100 kHz において−50 dB もの大きな減衰量が得られること

を確認した。ACC がモータ浮遊容量や巻線間寄生容量といった，寄生素子の影響を受
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けにくいことを説明し，150 kHz 以下から MHz 以上の広い周波数帯域の電磁ノイズ抑

制に効果的であることを示した。また，ヒートシンクを接地した場合に起こる，ACC の

減衰特性の悪化について，原因を説明し対策法について述べた。ヒートシンクを接地し

たインバータにおいても，ACC は大きな減衰量が得られることを，実験とシミュレー

ションで示した。 
第 4 章において，非零相チョークを CM 電圧検出回路に使用する，高電圧インバータ

に対応可能なパッシブコモンノイズキャンセラ(PCC)の従来研究について述べ，非零相

チョークと CM トランスの漏れインダクタンスに起因して残留 CM 電圧が発生し CM
電圧減衰性能が低下することを説明した。PCC にフィードバック回路を組み合わせ，漏

れインダクタンスに起因する残留 CM 電圧発生を補償する，ハイブリッド ACC を提案

し，CM 電圧減衰性能が向上することを示した。 
最後に第 5 章において，巻数比 3:1 のトランスを 3 つ用い，トランスコア材料にナノ

結晶コアを用いることで，大電流が流れるモータ巻線側を貫通(1 ターン)構造とした貫

通型 PCC を提案した。貫通型 PCC の CM 電圧減衰性能を実験により評価し，スイッチ

ング周波数付近で−40 から−50 dB の低減効果が得られるだけでなく，10 MHz 程度の高

周波帯域まで減衰効果が得られることを確認した。 
ACC の高性能化，ハイブリッド ACC の提案，貫通型 PCC の提案を行い，幅広い電

圧・電流容量のモータ駆動用インバータにおける，電磁ノイズ抑制装置の性能向上，小

型軽量化手法を明らかにした。 
 

6.2 今後の展望 

インバータの電磁ノイズを，本論文ではモータケーブル側 CM 電圧で簡易的に評価し

ているが，国際規格で定められた，電波暗室内での測定により評価する必要がある。雑

音端子電圧の測定により伝導ノイズレベルを確認しなければならない。また，現状では

評価していない，放射ノイズについても検討が今後必要である。 
第 3 章，第 5 章の実験結果から，CM トランスを用いた電磁ノイズ抑制法では，10 

MHz 程度が抑制の限界であった。より高周波でのノイズ減衰効果を得るために，トラ

ンスのコア材の選定や，巻線の巻き方などには検討の余地がある。 
貫通型 PCC の試作機の実験では，自然空冷条件での連続運転ができなかった。適切

な鉄損と冷却方法を考慮した最適設計法を確立することが，今後の課題である。 
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