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This study proposes a reduction method for iron loss in stator core using the optimum pulse pattern for a 

high-speed interior-permanent-magnet-synchronous-motor (IPMSM). In this paper, a simple evaluation function for 

iron loss of stator core in a pulse-width-modulation (PWM) drive is introduced. In particular, the iron loss in stator 

core is approximately estimated from the flux level obtained from the integral of the line-to-line voltage of the PWM 

drive. In addition, the pulse pattern is optimized to reduce the iron loss in stator core based on the introduced 

evaluation function. To validate the evaluation function, the correlation coefficient between the evaluation value and 

the measured iron loss is calculated in 12 random pulse patterns applied to the inductor and IPMSM. As a result, the 

correlation coefficients are 0.991 and 0.982 in the inductor and IPMSM, respectively. In addition, the iron loss of the 

IPMSM with the optimum pulse pattern is reduced by 8.5% and 3.7% in comparison with a carry-asynchronous 

PWM and carry-synchronous PWM, respectively. 
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1. はじめに 

埋込磁石同期電動機(IPMSM)は高出力密度，高効率といっ

た利点を有することから，電気自動車や家電製品など幅広

い分野のモータドライブシステムに用いられている(1)-(4)。近

年，モータドライブシステムのさらなる小型化，高出力密

度化のため，電動機の高速化，多極化が進んでいる(5)(6)。モ

ータドライブシステムにおいて，インバータのキャリア周

波数は数 kHz~10kHz 程度が一般的に用いられている(7)。そ

のため，電動機を高速化，多極化した場合，インバータの

キャリア周波数とモータの出力周波数が近づく。結果とし

て，出力電圧のパルス数が減少し，電流および電圧の高調

波成分が大きくなり，モータ損失の増加が懸念される。 

これらの問題に対して，モータ損失のうち銅損を低減す

るパルスパターン(8)-(11)の検討が行われている。なお，銅損，

つまりは，電流実効値は数学的に各周波数成分の重ね合わ

せが成り立つため，電流および電圧の高調波成分によって

増加する銅損は高調波銅損と呼称される。文献(8)(9)では，

線間電圧とモータの等価回路から近似的に計算した電流波

形の二乗平均平方根を評価関数とし，最適化手法より評価

関数が最小になるパルスパターンを導出している。一方，
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文献(10)(11)では，線間電圧の重み付け加重ひずみ率(THD)

や高調波電流振幅の総和を評価関数として採用し，それを

最小とすることでパルスパターンを導出している。しかし，

いずれの手法においても銅損の低減のみに着目しており，

鉄損については考慮されていない。鉄損は駆動周波数の増

加に伴って増加し，特に高速回転時には全損失に占める割

合が高い。 

鉄損をパルスパターンにより低減する場合，銅損同様に

パルスパターン適用時の鉄損の評価関数が必要となる。鉄

損の計算には，(ⅰ)磁束密度波形の高調波解析結果から求める

手法と，(ⅱ)磁束密度波形から直接求める手法がある(12)。(ⅰ)

の手法では，鉄損にも銅損同様に各周波数成分の重ね合わ

せが成り立つと仮定して計算する。文献(13)-(15)では，有限

要素法の過渡応答解析で得られた鉄心各所における磁束密

度の時系列データの高調波解析結果と鉄心材料のカタログ

データである鉄損曲線を用いて鉄損を算出している。しか

し，キャリア高調波を考慮した有限要素法解析の場合，2D

解析でも 1 ケースあたりに 5 時間程度かかる(13)。パルスパ

ターンの最適化には複数のスイッチングタイミングの最適

化が必要であるため現実的ではない。一方で，最適化計算

における目的関数として，鉄損を直接求めるのではなくギ

ャップ磁束密度の高調波成分の重み付き二乗和を鉄損近似

評価関数として採用する手法(16)がある。これはタイムステ

ップを行わない定常静磁界解析で求められるが，正弦波電

流入力を前提としているため，パルスパターン最適化のた

めの評価関数としては適用できない。また，鉄損には銅損

同様な各周波数成分の単純な重ね合わせが成り立たないこ

とが指摘(12)されており，(ⅰ)の手法では鉄損の計算精度の低

下が懸念される。一方，(ⅱ)の手法は，高調波解析が不要で

あるため計算が容易である。加えて，鉄損の周波数成分の

重ね合わせを用いないため，(ⅰ)の手法より精度よく計算で

き，幅広く用いられている(17-20)。 

本論文では，(ⅱ)の手法に基づき，任意パルスパターンで

駆動した際に高速 IPMSM で発生する鉄損を，有限要素法を

用いずに算出できる評価関数を導出し，それを元に鉄損を

低減するパルスパターンを生成する手法を提案する。なお，

本稿は高速軽負荷領域をターゲットとし，高速軽負荷領域

における鉄損はステータ鉄心による鉄損が主であることを

前提に評価関数を導出している。 

本論文は以下のように構成されている。はじめに，本稿

で扱う PWM パルスパターンについて説明する。次に，提案

する鉄損評価関数と，それを最小化するパルスパターンに

ついて説明する。最後に，提案手法の有用性を確認するた

め，インダクタおよび高速 IPMSM を用いて実験を行った結

果について述べる。 

2. ステータ鉄心の鉄損低減パルスパターン 

〈2･1〉 PWM パルスパターン  本節では，本稿で扱う

PWM パルスパターンの特徴とスイッチングタイミングを

最適化する際の制約(8)(9)について説明する。なお，高速回転

時はインバータのスイッチング周波数とモータの出力周波

数が近づくため，同期 PWM が有効である。そのため，本稿

では同期 PWM を前提とする。同期 PWM は 1 周期中のパル

ス数が一定で，波形の対称性が保たれるため，偶数倍高調

波が発生しない。また，同期 PWM はスイッチング回数が少

なく，非同期 PWM と比較して変換器損失が小さい。 

図 1 に同期 PWM 適用時の U 相，V 相，UV 線間電圧波形

を示す。同期 PWM は，/2 ごとに対称性があり，が 0 で

線対称，が/2，3/2 で点対称となる。また，スイッチング

するタイミングをi(i= 0, 1, …, m)とし，特に = 0，m = /2

とする。において，スイッチングはしないものとし，

＜＜…＜m が成り立つものとする。ここで，N パルス

PWM の場合，m = N/2 + 1 となる。 

スイッチングタイミングを最適化する際の制約の一つと

して，出力電圧の基本波振幅が電圧振幅指令値と一致して

いる必要がある。本手法では，この制約を満たすように最

初のスイッチングタイミング1を決定する。図 1 内の U 相

電圧をフーリエ級数展開し，基本波振幅 Ef を方形波電圧の

振幅(2/)Edcで基準化(これをKeとする)すると，(1)式となる。 

 
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したがって，出力電圧の基本波振幅が電圧振幅指令値と一

致するためには，1は(2)式を満たせばよい。 
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したがって，1は電圧振幅指令 Keと他のスイッチングタイ

ミングによって決定する従属変数となり，最適化の対象と

なるスイッチングタイミングは2 ~m-1となる。 

図 2(a)に三相インバータの基本ベクトル，図 2(b)に空間ベ

クトル座標の分割領域を示す。同期 PWM は 90 度ごとに対
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Fig. 1. Phase voltage waveforms and line-to-line voltage waveform of 

synchronous PWM (1/4 cycle). 
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称性を持つ。さらに，対称三相であることから，空間ベク

トル表記をした際に，出力する基本ベクトルの遷移順は 30

度ごとに対称となる。したがって，ある 30 度の区間におけ

る基本ベクトルの遷移モードから最適なスイッチングタイ

ミングを導出することができる。図 2(b)において，スイッチ

ング回数が最小になるように領域分けを行なっている。ス

イッチングタイミングを最適化する際の他の制約として，

以下がある。 

1. ベクトルが遷移する際に，スイッチングは 1 回のみ。 

2. 位相が 0 rad においてスイッチングしない。したがっ

て，0 rad におけるスイッチング状態は，Sector 6 で出力可能

なベクトルに限られる。 

3. 位相が/6 rad においてスイッチングする。 

4．前後で対称となるため，/6 rad では非ゼロベクトルが

選択される。 

0 から/6 rad において，これらの条件を満たすスイッチン

グの遷移モードを元に，目的関数を最小化するスイッチン

グタイミングを算出することができる。 

〈2･2〉 PWM 下の鉄損評価関数  本節では，パルスパ

ターン適用時のステータ鉄心の鉄損評価関数(21)について説

明する。提案する鉄損評価関数は出力電圧を時間積分する

ことで得られる磁束密度振幅から鉄損を算出する。なお，

文献(16)と同様に，鉄損を直接求めない鉄損近似評価関数で

ある。また，本稿は，高速軽負荷領域における鉄損はステ

ータ鉄心による鉄損が主であることを前提に，ステータ鉄

損に着目して評価関数を導出している。 

図 3 に高速軽負荷でのモータ鉄心各所の鉄損分布および

鉄損の分離結果を示す。モータの鉄損を厳密に算出するに

は，鉄心各所の磁束密度の時系列データが必要になる。し

かし，パルスパターンの最適化には複数のスイッチングタ

イミングの最適化が必要であるため現実的ではない。そこ

で，図 3(a)(b)に示されるモータの鉄損分布および分離結果

に注目する。高速軽負荷領域では，永久磁石渦電流損を含

むロータ側の鉄損とステータ鉄心における鉄損とを比較す

るとステータ鉄心における鉄損がより大きく，全鉄損の約

80%を占めることがわかる。これは，ロータの永久磁石に起

因するステータティースの磁束密度の変化が回転数に比例

して大きくなるため(22)である。したがって，高速軽負荷領

域においては，ステータティースにおける磁束密度から鉄

損を推定できる。 

図 4に同期 PWM適用時のUV線間電圧波形と磁束密度の

関係を示す。電機子における電圧 va，電流 ia，電機子抵抗

Ra，電機子鎖交磁束aには(3)式が成立する。 

( )
( ) ( )a

a a a

d t
v t R i t

dt


   ..................................................... (3) 

高速軽負荷領域においては電機子抵抗による電圧降下の影

響が小さいので，(3)式は(4)式のように書き換えられる。 

( ) ( )
( ) a a

a

d t dB t
v t NS

dt dt


   ............................................... (4) 

ここで，N は巻数，S はティースの断面積，Baは磁束密度で

ある。したがって，磁束密度 Baは次式で表せる。 

0

1
( ) ( )

t

a aB t v t dt
NS

   ........................................................ (5) 

ここで，(5)式の磁束密度 Baは，電機子鎖交磁束から計算

しているため，コイルが巻かれている部分であるステータ

のティースにおける磁束密度を表していると考えられる。

したがって，鉄心各所の磁束密度の時系列データの代わり

に，(5)式で表される磁束密度の時間関数 Ba(t)を用いること

で，鉄損を近似的に算出することができる。なお，図 4 中

の磁束密度の最大値 Bamaxは，(5)式を=d/dt より位置関数

にしたうえでの[0, /2]の積分値であるから次式で表せる。 
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Fig. 2. Transition modes of space vector.  
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ここで，は電気角速度である。なお，モータドライブシス

テムをはじめとする三相三線式アプリケーションでは，モ

ータ中性点からみた相電圧よりも線間電圧の方が計算しや

すい(8)(23)ため，評価関数にはインバータの出力線間電圧を採

用する。 

図 4 からわかるように同期 PWM の線間電圧は，半周期中

は同じ極性である。したがって，半周期中の磁束密度の時

間変化は理想的には単調増加もしくは単調減少であり，ヒ

ステリシスループ中にはマイナーループが含まれない(8)。こ

の場合，図 4 のように非正弦波状の磁束密度波形であって

も，improved generalized Steinmetz equation (iGSE)(24)(25)を適用

することで鉄損を算出できる。iGSE では，単位体積あたり

の鉄損の時間平均 PVは次式で与えられる。 

0

( )1
( )

T
a

V i a

dB t
P k B dt

T dt



b    ........................................ (7) 

ここで，ΔBa は磁束密度のピークピーク値である。また，ki

は次式で表される。 

2
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0
(2 ) cos 2

i

k
k

d
  b    




 .......................................... (8) 

ここで，k, , bは鉄心材料のカタログデータである鉄損曲線

から導出できる係数である。(7)式を位置関数に変数変換し

たうえで，同期 PWM の対称性から積分範囲を[0, /2]になる

ように書き換えれば，(7)式は次式のように書き換えられる。 
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(9)式中の磁束密度のピークピーク値 ΔBaは，同期 PWM の

対称性から 2Bamaxとなる。一方，(9)式中の定積分項は，

式と比較すれば，積分範囲は同じで，電圧印加時(vuv=Edc)の

傾き(図 4)が元よりも(dBa/d)-1 倍されたと考えることがで

きる。したがって，定積分項の値は(6)式で表される Bamaxを

(dBa/d)-1倍した値になる(詳細は付録 1 参照のこと)。した

がって，(9)式は次式のように書き換えられる。 

1

max
max

1

1

max

(2 )

2

2
2

uv dc

a a
V i a

v E

dc
i a

B dB
P k B

d

E
k B
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
b 





 b  b 


 


 








  

 
  

 
 

 
  

 

 ........................ (10) 

(10)式において Bamax を除く全ての項は，実験パラメータや

鉄心材料の特性で決まる。そのため，Bamax の項を最小化す

るようにパルスパターンを最適化すれば，鉄損を低減でき

る。なお，鉄損を低減するための評価関数としては，Bamax
b-+1

ではなく，単に Bamaxのみで十分であるため，評価関数とし

ては(6)式で表される Bamaxを用いる。(6)式の UV線間電圧 vuv

は，U 相電圧に対して位相は 30 度進んでいることから，新

たに線間電圧基準におけるスイッチングタイミングbk(k=0, 

1, …, 2m+1)を導入する。ただし，b0 = 0，b2m+1 = /2 となり，

V 相電圧における 90 度も含まれるため，/3 rad のタイミン

グでもスイッチングする。したがって，0，/3，/2 rad 以外

のスイッチングはすべてi で求められ，(11)式から(14)式と

なる。 

6 6
k i i

 
b  

 
   

 
.................................................... (11) 

6 6
k i i

 
b  

 
   

 
 .................................................... (12) 

6 3
k i i

 
b  

 
   

 
.................................................... (13) 

5

6 3
k i i


b   

 
   

 
 ................................................. (14) 

線間電圧の振幅は 0 < bk < /2 において，インバータの直流

電圧 Edcか 0 になる。したがって，線間電圧は(15)式で表す

ことができる。 

1

1

( ) :

0 ( ) :

dc k k

uv

k k

E k even
v

k odd

b b b

b b b





 
 

 
 ................................ (15) 

また，各区間ごとの線間電圧の積分は(16)式で表される。 

1 1 1

1

( ) ( ) :
( )

0 ( ) :

k

k

dc k k k k

uv

k k

E k even
v t d

k odd

b

b

b b b b b


b b b

  



  
 

 
  ... (16) 

したがって，(6)式は(16)式より(17)式に書き換えられる。 

1
2 2 1

1

max

0 0

1
( ) ( 1)

k

k

m m
kdc

a uv k

k k

E
B v d

NS NS

b

b
  b

 






 

     ............. (17) 

ここで，係数 Edc/NSは，パルスパターンによらず一定であ

るので，(17)式を規格化し，パルスパターンだけで表せば，

鉄損の評価関数 fiは以下となる。 

2 1
1

0

( 1)
m

k

i k

k

f b






   ........................................................... (18) 

(18)式は文献(8)の PWM 下におけるモータ高調波電流実効

値の評価関数と同様に，複雑な関数を用いることなく，各

スイッチングタイミングから計算される値の総和で表され

ている。したがって，(18)式を鉄損近似評価関数として，文

献(8)同様に，評価関数を最小となるようにそれぞれのスイ

ッチングタイミングを求めることで，鉄損を低減できる。 

3. 実機検証 

本節では，提案手法の有用性を確認するため，インダク

タ(17)および高速 IPMSM(26)-(28)を用いて実験を行った結果に

ついて述べる。提案した評価関数は鉄損を直接求めない鉄

損近似評価関数である。そのため，評価関数の妥当性は，

dcE

maxaB

b1 b2 b2m-1

2


b

vuv

b3

2


b

B

a dcdB E

d NS 


 
Fig. 4. Relationship between line-to-line voltage waveform and magnetic 

flux density waveform. 
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電圧基本波振幅が同じランダムな PWM を 12 パターン作成

し，(18)式で計算される鉄損評価値と鉄損実測値との相関係

数を導出することで評価した。また，提案手法の有用性は，

(a) キャリア非同期 PWM：三角波キャリアのゼロクロス点

と電圧指令のゼロクロス点が一致していない PWM，(b) キ

ャリア同期 PWM：三角波キャリアのゼロクロス点と電圧指

令のゼロクロス点が常に一致している PWM， (c) 提案

PWM：評価関数が最小になるように導出した PWM の 3 つ

を比較することで確認する。なお，インダクタおよび高速

IPMSM のどちらの検証においても，PWM は 9 パルスを用

い，電源電圧Edcは 180V，変調率Keは 0.785(三角波比較PWM

方式の最大出力相当)とした。 

〈3･1〉 インダクタにおける検証  図 5 に実験構成を示

す。インバータは 2 レベルインバータを用い，スイッチン

グ素子には，IGBT(2MBI150U2A-060，600 V，150 A，富士

電機)を使用する。インバータの電源には，回生型双方向直

流電源(RP7951A，Keysight Technologies)を使用し，180V に

設定する。電力の測定はパワーメータ (PW3390，確度

±0.04%，帯域 200kHz，HIOKI)を用いて行なった。 

図 6 に今回作成したインダクタの写真，表 1 に仕様を示

す。2 次側に補助巻線を巻き，PWM 印加時の 1 次側電流と

2 次側電圧から鉄損を計算した。なお，通常，トランスは方

向性電磁鋼板を用いて製作されるが，本検討はモータにお

ける鉄損を想定しているため，モータで一般的に使用され

る無方向性電磁鋼板を用いて製作している。 

図7にPWM印加時のインダクタの鉄損および電流ひずみ

率(THD)と，(18)式による評価値の結果を示す。なお，12 パ

ターンのランダム PWM 電圧と，(18)式が最小になるように

導出した提案 PWM をインダクタに印加している。また，こ

れらのデータの相関係数 r を次式より計算した。 

_ _

1

2 2

_ _

1 1

1
( )( )

1 1
( ) ( )

n

i n i i n i

n

n n

i n i i n i

n n

f f P P
n

r

f f P P
n n



 

 



  



 
 ......................... (19) 

ここで，n はデータ数，(fi_n, Pi_n)は n 番目の評価値と鉄損，

バーはそれぞれの平均値を示す。相関係数は一般的に 1 に

近ければ近いほど相関が強い，つまり，直線的な関係性が

強く，精度の高い評価関数といえる。図 7(a)から，鉄損と(18)

式による評価値は，相関係数 0.991 であり，非常に高い相関

関係を有することがわかる。したがって，任意パルスパタ

ーンで駆動した際にインダクタで発生する鉄損を，(18)式か

ら算出できるといえる。また，(18)式が最小になるように導

出した提案 PWM が，どのパルスパターンよりも鉄損が小さ

いことがわかる。一方，図 7(b)から，電流 THD と(18)式に

よる評価値は，相関係数 0.486 であり，低い相関である。つ

まり，本鉄損低減手法で用いる評価関数は，鉄損とは非常

に相関が高いが，電流 THD とは相関が低い。このことから，

本手法は従来の電流 THDを低減する手法とは異なることが

わかる。 

表 2にキャリア同期 PWMと提案 PWMの線間電圧基準に

おけるスイッチングタイミング，図 8 に(a)キャリア非同期

PWM，(b)キャリア同期 PWM，(c)提案 PWM を印加した際

の線間電圧と線電流波形を示す。図 8(b)，(c)のそれぞれの

線間電圧を比較すると，デッドタイムの影響はあるが，概

ね対称性を有する同期 PWM であることが確認できる。ま
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Fig. 5. Configuration of the system to measure iron loss of test inductor. 
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Fig. 6. Photograph of inductor. 

 

Table 1. Specifications of test inductor. 

35JN440

95cm2

0.52mm

262cm3 (1.9kg)
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Cross sectional area

Gap lenght

Core volume (weigh)

21Number of turns
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(a) Evaluation value and iron loss 
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(b) Evaluation value and current THD 

Fig. 7. Correlation coefficient between evaluation value and iron loss, 

current THD of test inductor. 
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た，キャリア非同期 PWM，キャリア同期 PWM においては，

9 パルスの PWM であるのに対して，提案 PWM はショート

パルスが発生していることから，パルス数が減少する傾向

にある。これは，磁束を台形波状にし，磁束密度の最大磁

束密度振幅 Bamaxを低く抑えて，鉄損を減らそうとした結果，

パルス数が減少したと考えられる(28)。また，パルス数が減

少したため，電流波形がキャリア同期 PWM と比較して正弦

波よりも磁束波形に近い台形波に近い波形になっている。

なお，図 8 の実験電流波形の細部には極大極小が発生して

おり，図 4 で示したような半周期中の時間変化が単調増加

もしくは単調減少であるような波形とは乖離がある。これ

は，瞬時値として発生する鉄損の影響で，磁束が単にイン

ダクタンス値と電流の積で表せないためである(詳細は付録

2 参照のこと)。 

図 9 にキャリア非同期 PWM，キャリア同期 PWM，提案

PWM を印加した際に発生する鉄損を示す。キャリア非同期

PWM，キャリア同期 PWM と比較して，提案 PWM は，鉄

損が 7.6%，5.6%低減できていることがわかる。したがって，

インダクタにおいて提案する鉄損を低減する PWM により，

鉄損を低減できるといえる。 

〈3･2〉 高速 IPMSMにおける検証  図 10に実験構成を

示す。パワーメータで供試モータの入力電力，トルクメー

タ(TH2105，小野測器)で供試モータの軸出力を測定する。

負荷モータに抵抗負荷を Y 結線で接続し，負荷トルクを与

える。鉄損の算出方法は，入力から出力，一次銅損を差し

引くことで求めた。機械損については，パルスパターンに

よらず同じと考えられるので本検討では鉄損と分離せず，

合計値として求めている。鉄損の測定時は機械損やコイル

巻線の温度依存性による測定結果のばらつきを考慮して暖

機運転を実施し，巻線温度は常に 30 度から 35 度の範囲内

Table 2. Switching patterns of carry-synchronous PWM and 

proposed PWM in test inductor 
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Fig. 8. U-V line-to-line voltage and phase current waveforms. 
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Fig. 9. Iron loss of test inductor. 
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Fig. 10. Configuration of IPMSM drive system. 
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に収まる条件で行った。 

図 11 に本論文で用いる供試モータの概形，表 3 にモータ

パラメータを示す。使用する電動機は，定格出力 3 kW，定

格回転速度 12000 r/min の集中巻 IPMSM である。まず，V/f

制御を用いて供試モータを駆動し，キャリア非同期 PWM で

定格回転速度まで上昇させる。定格回転速度に達した時点

でパルスパターンを指定の PWM パルスパターンに切り替

える。実験条件は，高速軽負荷を想定し，12000r/min, 0.22Nm

とした。 

図 12 に PWM 印加時の高速 IPMSM の鉄損および電流ひ

ずみ率(THD)と，(18)式による評価値の結果を示す。なお，

12 パターンのランダム PWM 電圧と，(18)式が最小になるよ

うに導出した提案 PWM をモータに印加している。図 12(a)

から，鉄損と(18)式による評価値は，相関係数 0.982 であり，

非常に高い相関関係を有することがわかる。したがって，

任意パルスパターンで駆動した際にモータで発生する鉄損

を，(18)式から算出できるといえる。また，提案 PWM が，

どのパルスパターンよりも鉄損が小さいことがわかる。一

方，図 12(b)から，電流 THD と(18)式による評価値は，相関

係数 0.435 であり，低い相関である。つまり，本鉄損低減手

法で用いる評価関数は，鉄損とは非常に相関が高いが，電

流 THD とは相関が低い。このことから，本手法は従来の電

流 THD を低減する手法とは異なることがわかる。 

表 4にキャリア同期 PWMと提案 PWMの線間電圧基準に

おけるスイッチングタイミング，図 13 に(a)キャリア非同期

PWM，(b)キャリア同期 PWM，(c)提案 PWM を印加した際

の線間電圧と線電流波形を示す。線間電圧波形はインダク

タの実験とほぼ同じである。これは，インダクタと同条件

でパルスパターンを導出しており，表 2，表 4 からわかるよ

うに，同じパルスパターンが導出されたためである。一方，

提案 PWM における相電流は，インダクタでは図 8(c)で示し

たように台形波状の電流波形だったのに対して，モータで

は図 13(c)のように正弦波状の電流波形であることがわか

る。ステータティースにおける磁束は，永久磁石に起因す

る磁束と巻線に電流が流れることによって発生する磁束と

の和で表される。提案 PWM においては，それらの磁束の和

が台形波状になるように電流が流れると考えられる。した

がって，ステータティースにおける磁束波形が台形波状だ

としても，永久磁石に起因する磁束の空間分布によって必

ずしも電流波形は台形波状にはならない。 

図 14 にキャリア非同期 PWM，キャリア同期 PWM，提案

PWM を印加した際に発生する鉄損を示す。なお，それぞれ

10 回ずつ実験を行い，鉄損の平均値と標準偏差を示してい

る。キャリア非同期 PWM，キャリア同期 PWM と比較して，

提案 PWM は，鉄損が 8.5%，3.7%低減できていることがわ

かる。したがって，モータにおいて提案する PWM により，

鉄損を低減できるといえる。 

4.  まとめ 

本論文では，任意パルスパターンで駆動した際に高速

IPMSM で発生するステータ鉄心の鉄損を，有限要素法を用

いずに算出できる評価関数を導出し，それを元に鉄損を最

小にするパルスパターンを生成する手法を提案した。導出
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coil

 
Fig. 11. Model of test motor: concentrated winding IPMSM. 

 

Table 3. Specifications of test motor. 
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(b) Evaluation value and current THD 

Fig. 12. Correlation coefficient between evaluation value and iron loss, 
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した評価関数はランダムな PWM をインダクタおよびモー

タに印加し，その際の鉄損と評価値との相関係数を導出す

ることで妥当性を確認し，0.98 を超える高い相関を確認し

た。また，提案 PWM は，キャリア非同期 PWM，キャリア

同期 PWM と比較して，8.5%，3.7%の鉄損低減を確認し，

提案手法の有用性を確認した。今後は，鉄損，銅損ともに

全損失に影響を与えるような中速領域において，全損失を

低減するパルスパターンの検討を行う。 
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付録 

1.(9)式から(10)式の展開 

 付図 1 に(6)式と(9)式の定積分項をグラフで表した場合の

比較図を示す。(9)式においてパルスパターンによって変化

しうる項は，磁束密度のピークピーク値 ΔBa と定積分項で

ある。磁束密度のピークピーク値 ΔBaは，同期 PWM の対称

性から，磁束密度の最大値 Bamaxの二倍であるから，次式で

表される。 

max2a aB B   .............................................................. (付 1) 

一方，定積分項は，式と比較すれば，積分範囲は同じで

被積分関数のみが(dBa()/d)倍された形となっている。こ

こで，電圧無印加区間(vuv=0)は，被積分関数は 0 であり無視

できる。つまり，電圧無印加区間(vuv=0)において，鉄損の瞬

時値を表す(9)式が 0 となるが，これは，同期 PWM におい

ては，半周期中の磁束密度の時間変化は単調増加もしくは

単調減少であり，ヒステリシスループ中にはマイナールー

プが含まれず，加えて，電圧無印加区間(vuv=0)において，磁

束密度の時間変化はゼロであり，電磁誘導作用が発生せず

に渦電流損が発生しないためであると考えられる。加えて，

電圧印加区間(vuv=Edc)は磁束密度の傾きが一定であるから，

被積分関数も一定と見なせる。とりわけ，付図 1 中の電圧

印加区間(vuv=Edc)の傾きが元よりも(dBa/d)倍されたと考

えれば，最大値は元の最大値 Bamax を(dBa/d)倍した値と

なるため，被積分項は次式で表される。 

1
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したがって，(9)式に(付1)式と(付2)式を代入することで，(10)

式が導出できる。 

2. 実験電流波形における極大極小値の発生原因 

 付図 2(a)に電磁界解析において鉄損の影響を無視した電

流波形，付図 2(b)に鉄損の影響を考慮した電流波形を示す。

印加電圧はキャリア同期 PWM とし，本文中の図 8(b)を取得

した時と同じ条件で電磁界解析している。なお，2 次元 FEM

ソフト(JMAG Designer, JSOL)により解析し，渦電流損とヒ

ステリシス損の解析には，ソフトに実装されている積層解

析(1D 法)とプレイモデルを用いた手法を適用している。付

図 2(a)と付図 2(b)の解析実験波形を比較すると，鉄損の影響

を考慮した付図 2(b)の方が電流波形に極大極小値が顕著に

表れており，実験電流波形(本文中の図 8(b))とほとんど同じ

ような傾向となることがわかる。このことから，実験電流

波形に極大極小値が発生するのは，鉄損の影響であること

がわかる。 

 付図 3(a)に電磁界解析より取得した B-Hループ，付図 3(b)

に B-H ループの凹み部の拡大図を示す。付図 3(a)から，電

流波形の極大極小に対応して，B-H ループの凹みが発生し

ていることがわかる。加えて，それらを拡大した付図 3(b)

から，発生するマイナーループがメジャーループの大きさ

に対して非常に小さいことがわかる。これらのことから，

実験電流波形から推測できるような明らかなマイナールー

プは実際には発生していないことがわかる。 
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App. Fig. 1. Comparison graph of the Eq.(6) and the integral term of Eq.(9). 
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