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This paper proposes new discontinuous PWM (DPWM) in order to reduce input current harmonics of VSI over 

wide load power factor range. This modulation method, which needed only one carrier, contributes to a long lifetime 

of smoothing capacitors in a motor drive system. By realizing this modulation method with only one carrier, a high 

cost hardware such as FPGA was not necessary. The input current harmonics are reduced even when the load power 

factor changes by adding an offset to voltage references of conventional DPWM, and shifting two unclamped voltage 

references in every half control period. The experimental verification clarified that the proposed DPWM reduces the 

input current harmonics by 18.4% at most at the modulation index of 0.705 and load power factor of 0.819.  
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1. はじめに 

近年，電動機駆動用インバータの長寿命化を目的とした

研究が盛んに行われている(1)-(2)。電動機駆動用インバータで

は直流中間部の平滑コンデンサとして，電解コンデンサが

一般的に用いられる。しかし，インバータの入力電流に含ま

れる高調波成分が流入することで，電解液が発熱・蒸発する

ため，電解コンデンサの寿命がシステム全体の寿命に大き

く影響を及ぼす。そのため，長寿命化のためには平滑コンデ

ンサに流入する高調波電流を小さくすれば良い。 

従来から，2レベル三相インバータの直流中間部に発生す

る，スイッチング周波数成分の高調波電流を低減するため

の変調方式が提案されている(1)-(2)。インバータのゼロベクト

ル適用期間が可能な限り短くなるように電圧ベクトルを選

択することで，高負荷力率時にインバータ入力電流高調波

を低減することができる。ただし，この変調方式では出力相

電流の位相情報を考慮せずに，電圧指令値のみを基にスイ

ッチング信号を生成しているため，負荷力率が低下した時

に入力電流高調波を低減できない問題がある。そのため，こ

の変調方式は負荷力率の変動が大きな電動機駆動用インバ

ータへは，限定的にしか適用することができない。 

これまでに著者らは，負荷力率の変動に対応して常に入

力電流高調波を低減可能な空間ベクトル変調(SVPWM：

Space Vector PWM)を提案し，実機実験にてその有用性を確

認している(3)-(4)。本変調方式では，出力相電流の位相情報を

考慮し，その負荷力率条件で入力電流高調波が最小となる

スイッチング信号を生成する。ただし，その最適化されたス

イッチング信号を実現するためには制御周期毎に電圧ベク

トルの出力順を調整する必要があるため，提案 SVPWM で

はデジタルハードウェアに制約がある。 

本論文では，インバータ入力電流高調波を低減するため

の，新たなキャリア比較二相変調を提案する。本変調方式

は，一つのキャリアのみで変調波とのキャリア比較を行う

ため汎用マイコンで演算することができる。提案二相変調

を適用することで，インバータ入力電流高調波を最大 18.4%

低減できることを確認したので報告する。 

2. 入力電流高調波を低減する提案二相変調方式 

〈2･1〉 従来のキャリア比較二相変調  図 1に変調率 0.8

の時の三相変調(CPWM：Continuous PWM)波および二相変調



(DPWM：Discontinuous PWM)波を示す。二相変調波は三相変

調波に下記オフセットを重畳させることで得られる(5)。 
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ここで，mは変調率，fは基本波周波数を意味する。 

図 2に従来 DPWM適用時のインバータ入力電流瞬時値お

よびスイッチング関数を示す。変調率は 0.8，位相角は 50°，

負荷力率は 1 としている。入力電流瞬時値はスイッチング

関数 sxと出力相電流 ixを用いて下式により求められる。 
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制御周期 1 周期分に着目した平滑コンデンサに流入するリ

プル電流実効値は，インバータ入力電流実効値と平均値の

差分として(5)式で示される。 
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ここで，Tsは制御周期，Imは出力相電流最大値，φは負荷力

率角を意味する。(5)式より，インバータ入力電流瞬時値が平

均値に対して変動するほど，平滑コンデンサに流入する高

調波電流も大きくなることがわかる。その変動は図 2 の灰

色領域で示される(6)。従来 DPWM ではスイッチング関数の

オン期間の中心と制御周期の中心が一致しているため，ゲ

ートパルスの重複期間が最長となる。その結果，入力電流瞬

時値の平均値に対する変動が大きくなり，平滑コンデンサ

に流入する高調波電流も大きくなってしまう。 

〈2･2〉 提案するキャリア比較二相変調  図 3 に提案

DPWM 適用時の入力電流瞬時値およびスイッチング関数を

示す。本変調方式は，汎用マイコンにおいてキャリアの山と

谷で電圧指令値が更新可能という前提に基づく。入力電流

高調波を低減するため，提案 DPWMでは変調波を下記の手

順で生成する。 

1. 制御周期を“DOWN”と“UP”の二つの期間に分割 

2. 非クランプ相の 2つの変調波(図 3における v*
u.DPWM，

v*
v.DPWM)が交互に 1 もしくは-1 にクランプするよう

に下式に基づきシフト 
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Fig. 2. Instantaneous waveform of input current and  

switching functions with conventional DPWM  

at m = 0.8, 2πft = 50 deg., cos φ = 1. 
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Fig. 3. Instantaneous waveform of input current and  

switching functions with proposed DPWM  

at m = 0.8, 2πft = 50 deg., cos φ = 1. 
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Fig. 1. Normalized voltage references of CPWM,  

conventional DPWM and offset at m = 0.8. 
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ここで，aおよび bは非クランプ相(図 3におけ

る u相および w相)，v*
aおよび v*

bは提案DPWM

におけるシフトされた変調波を意味する。ま

た，シフトされた変調波の制御周期での平均値

は元の従来 DPWMの変調波と変わらない。 

キャリアの半周期ごとにシフトした変調波を一つのキャリ

アと比較することで，ゲートパルスの重複期間が短くなり，

結果として入力電流高調波を低減することができる。 

表 1 に出力相電流の極性の組み合わせより決定する提案

セクタの定義を示す。入力電流瞬時値の値が(4)式より出力

相電流に起因することから，入力電流高調波の低減効果は

負荷力率に依存してしまう。そこで，本変調方式では負荷力

率自体は検出せずに，電流の極性情報のみを検知すること

で力率変動に対応する。 

図 4に負荷力率 0.966 (φ = 15 deg.)における提案 DPWMの

電圧指令値を示す。負荷力率の変動に対応するため，始めに

従来の二相変調波 v*
x.DPWM (x = u, v, w)にオフセット v*

offset.2を

重畳させ，v*
x.PDPWMを得る。ここで，重畳されるオフセット

v*
offset.2は，出力相電流極性に基づいて決定される。iuと ivが

正，iw が負であるセクタ B を例とすると，入力電流瞬時値

の平均値に対する変動を小さくするためには，唯一極性が

異なる w相のスイッチング関数は 0であることが望ましい。

そこで，セクタ B においては，w 相の変調波が-1 にクラン

プするような v*
offset.2 を v*

x.DPWM に対して下式の通りに重畳

させることで，v*
x.PDPWMを得る。 
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ここで，KOCV は各提案セクタにて唯一極性が異なる相の変

調波がクランプされるべき値を意味し，表 1 にその値を示

す。最後に，v*
x.PDPWMの内クランプしていない二相分の変調

波を(6)，(7)式に基づいてキャリアの半周期ごとにシフトす

ることで提案変調波 v*
xを得る。 

図 5に負荷力率 0.707 (φ = 45 deg.)における提案 DPWMの

電圧指令値を示す。負荷力率が 0.866より低下した場合，(8)

式に基づいて v*
offset.2を重畳させることにより v*

x.PDPWMの絶

対値が 1を超える期間が生じる。過変調動作を避けるため，

その期間は図 5 の灰色で示された期間のように従来の二相

変調波を適用する。また，その期間で変調波のシフトは，反

対に入力電流高調波を増加させるため実施しない。 

3. 実機検証 

〈3･1〉 入力電流高調波  図 6 に各 DPWM 適用時の三

相誘導電動機の駆動試験結果を示す。使用している誘導機

の定格出力は 3.7 kWである。また，スイッチング周波数は

10 kHz である。提案 DPWM を適用することで，入力電流

iDC.inの裁断幅が低減している。それに対して，出力線間電圧
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Fig. 4. Proposed voltage references at m = 0.8, cos φ = 0.966. 
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Fig. 5. Proposed voltage references at m = 0.8, cos φ = 0.707. 

TABLE  I 

SECTOR DEFINITIONS OF PROPOSED DPWM. 

Sector 

Current polarity 

(P: Positive, N: Negative) 

Optimized 

clamped value 

KOCV iu iv iw 

A P N N 1 

B P P N -1 

C N P N 1 

D N P P -1 

E N N P 1 

F P N P -1 

 



vuvではスイッチング周波数成分の高調波が悪化している。 

図 7に入力電流の高調波スペクトルを示す。縦軸の 100%

は出力相電流最大値 Imを意味する。提案 DPWMを適用する

ことで，スイッチング周波数成分が 5.49%低減している。 

図 8 に各 DPWM 適用時の入力電流高調波解析結果を示

す。入力電流高調波は，入力電流高調波実効値 IDC.in(RMS)を出

力相電流最大値 Imで基準化した値 IDC.in(p.u.)より評価する。 
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ここで，iDC.in.kは入力電流高調波の k次成分である。基本波

周波数は定格負荷で 50Hzである。高調波成分はスイッチン

グ周波数の 20次までを考慮している。入力電流高調波は，

従来 DPWM適用時，負荷力率 0.819，変調率 0.705で最大と

なる。それに対し，提案 DPWMを適用することで入力電流

高調波を 18.4%低減できることを確認した。また，負荷力率

が悪化した条件(負荷力率角 φ = 45°，75°)においても入力電

流高調波を低減できることを確認した。 

〈3･2〉 出力電流高調波  図 10に負荷力率 0.819の場合

における各 DPWM 適用時の出力相電流全高調波歪(THD)を

示す。ここでは，基本波成分の 40次までの高調波を考慮し

ている。図 6より，提案 DPWMでは，入力電流高調波を低

減できるがそれに背反して，出力電圧高調波は悪化する。た

だし，低減および悪化の対象となる高調波はスイッチング

周波数成分であり，低次高調波への影響は少ない。そのた

め，提案 DPWMを適用したとしても，出力電流の歪は従来

DPWM適用時と同程度となる。 

4. まとめ 

本論文では，三相 2 レベルインバータの入力電流高調波

を広負荷力率範囲で低減するためのキャリア比較二相変調

を提案し，実機実験による検証を行った。提案 DPWMは，

電動機駆動インバータの平滑コンデンサの長寿命化に寄与

する。また，一つのキャリアのみで実現することで，FPGA

などの高コストコントローラが必要ないという特徴があ

る。本論文では始めに，入力電流高調波を低減するための変

調波の生成方法を示した。次に，電動機駆動インバータ特有

の広い負荷力率範囲に対応するため，出力相電流の極性情

報を用いて変調波にオフセットを重畳させる手法を示し

た。最後に，三相誘導電動機を用いた実機実験を行い，負荷

力率 0.819の場合で入力電流高調波を 18.4%低減できること

を確認した。 
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Fig. 6. Experimental waveforms at m = 0.705 and cos φ = 0.819. 
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(a) Conventional DPWM.        (b) Proposed DPWM. 

Fig. 7. Harmonic spectrum of input current at m = 0.705, cos φ = 0.819, 

and fundamental frequency f = 30 Hz. 
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(a) Conventional DPWM.        (b) Proposed DPWM. 

Fig. 8. Input current harmonics analysis results. 
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Fig. 9. Total harmonic distortion of iu at cos φ = 0.819. 


