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1. Wstęp
We współczesnych elektrycznych układach napędowych sto-

sowane są powszechnie silniki indukcyjne klatkowe zasilane 
z przemienników częstotliwości. Większość przemienników 
to układy pośredniego przekazywania energii z niesterowanym 
prostownikiem wejściowym, obwodem pośredniczącym prądu 
stałego z baterią kondensatorów oraz z tranzystorowym falow-
nikiem napięcia. Przy odpowiednim sterowaniu układu można 
uzyskać korzystne charakterystyki napędowe, zapewniające po-
nadto energooszczędną pracę całego systemu [1]. 

Niestety, wraz z upowszechnieniem się tego rodzaju układów 
napędowych, obserwowany jest znaczy wzrost liczby uszkodzeń 
łożysk silników [2]. Jest to skutek przepływu prądów pasożyt-
niczych przez wewnętrzne pojemności układu izolacyjnego 
uzwojenia silnika [3, 4].

Ponieważ główna część prądu upływnościowego płynie przez 
łożyska silnika, to prąd ten powszechnie nazywany jest prądem 
łożyskowym ib. Prąd osiąga gęstości przekraczające wartości 
dopuszczalne dla elementów tocznych łożysk (Jb > 0,7 A) wy-
miar gęstości prądu jest w A/mm2 i zdecydowanie skraca okres 
bezawaryjnej pracy maszyny [4]. 

Eliminacja lub redukcja prądów łożyskowych jest m.in. moż-
liwa przez wzrost impedancji obwodu, zapewnienie alterna-
tywnego obwodu przepływu prądu lub zmniejszenie napięcia 
wymuszającego. 

Tematem tej pracy jest pokazanie w jaki sposób można 
zmniejszyć prąd upływnościowy silnika, wykorzystując zmia-
ny w algorytmie modulacji szerokości impulsów PWM (ang. 
pulse width modulation).

2. Wektorowa modulacja szerokości impulsów 
Większość współczesnych falowników napięcia pracuje z mo-

dulacją szerokości impulsów PWM. Do realizacji sterowania 
PWM wykorzystuje się najczęściej metodę modulacji wektora 
przestrzennego SVM (ang. Space Vector Modulation). 

Ideą SVM jest formowanie napięcia wyjściowego falownika 
przy użyciu zależności wektorowych. Każdy ze stanów pracy 
układu odwzorowywany jest za pomocą wektorów napięcia: 
sześciu wektorów aktywnych oraz dwóch wektorów zerowych – 
rys. 1.

W algorytmie SVM wektor zadanego napięcia wyjściowe-
go falownika Uwy* jest generowany dla każdego okresu przełą-
czeń tranzystorów jako kombinacja dwóch wektorów zerowych 
oraz dwóch wektorów aktywnych. W przypadku pokazanym na 
rys. 1 b są to odpowiednio wektory aktywne 4 i 6 oraz wektory 
zerowe 0 i 7. Kolejność wektorów i wybór wektora zerowego 
wynika z warunku minimalizacji ilości przełączeń tranzystorów.

Dokładny opis realizacji SVM można znaleźć, np. w [5]
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Rys. 1. Realizacja modulacji SVM: a) reprezentacja graficzna wektorów 

napięcia wyjściowego falownika; b) wektorowe formowanie napięcia 

zadanego

a)

b)
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3. Falownik napięcia jako źródło składowej wspólnej 
napięcia

Falownik napięcia pracujący w systemie PWM jest źródłem 
składowej wspólnej napięcia CMV (ang. common mode voltage). 
Napięcie CMV (uCMV) definiowane jest jako napięcie pomię-
dzy punktem neutralnym odbiornika a potencjałem uziemienia 
ochronnego PE (ang. Power Earth). Na rys. 2 przedstawiono 
schemat zastępczy dla trójfazowego falownika napięcia z silni-
kiem i kablem oraz typowym układem zasilania falownika [6].

Falownik stanowi źródło wymuszające składową wspólną  
w elektrotechnice, w układach trójfazowych, ma nazwę skła-
dowej zerowej napięcia. Znaczna stromość impulsów tego na-
pięcia (du/dt) powoduje przepływ impulsów prądu upływno-
ściowego. 

Dokładna analiza napięcia uCMV dla pełnego obwodu z rys. 2 
jest utrudniona z uwagi na brak pełnej informacji o elementach 
składowych po stronie zasilania falownika. Dlatego, z uwagi 
na małą impedancję elementów szeregowych obwodu CM, do 
celów analizy przyjmuje się, że punkt środkowy obwodu DC 
jest potencjałem odniesienia, galwanicznie połączonym z PE – 
rys. 3 a.

Zgodnie z rys. 3 napięcia wyjściowe falownika uU , uV , uW są 
określone następująco: 

    � (1) 

co prowadzi do:

	 	 (2)

a ponieważ:

	 	
(3)

to składowa wspólna napięcia:

	 	
(4)

Napięcie wyjściowe falownika uzależnione jest od napięcia 
zasilającego Ud oraz od aktualnej kombinacji przewodzenia 
tranzystorów. Wartości napięć wyjściowych dla wszystkich 
możliwych stanów łączników podano w tabeli 1. 

W tab. 1 podano również składowe napięcia w ortogonalnym 
układzie współrzędnych 0αβ po zastosowaniu transformacji 
zachowującej moc układu: 

	 	

(5)

Wielkość u0 z tab. 1 jest składową zerową napięcia, która dla 
układu 0αβ jest odpowiednikiem składowej wspólnej z układu 
naturalnego abc.

Rys. 2. Struktura układu napędowego silnika indukcyjnego z falownikiem napięcia dla składowej wspólnej z zaznaczeniem pojemności pasożytniczych

Rys. 3. Napięcia wyjściowe falownika: a) składowa wspólna odniesiona 

do punktu środkowego kondensatorów; b) składowa wspólna odniesiona 

do bieguna (–) obwodu pośredniczącego DC

a)

b)
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Przykładowy przebieg napięcia uCMV w rzeczywistym ukła-
dzie napędowym z falownikiem PWM przedstawiono na rys. 4.

Na rys. 4 przebieg oznaczony na czerwono jest przypadkiem 
idealnym, nieuwzględniającym efektu linii długiej, będącego 
rezultatem znacznej stromości napięcia du/dt. Można zauważyć 
cykliczność przebiegu uCMV . Okres uCMV jest równy okresowi 
przełączeń tranzystorów falownika Timp (odwrotność często-
tliwości przełączeń fimp). Skrajne wartości uCMV występują dla 
kolejnych wektorów zerowych, natomiast pośrednie dla wek-
torów aktywnych. Odpowiada to typowej sekwencji przełącza-
nia tranzystorów w falowniku PWM: ... z1-a1-a2-z2-a2-a1-z1 ... 
(z – wektor zerowy, a – wektor aktywny). Największe różnice 
uCMV występują przy zmianie wektorów zerowych i odpowiadają 
napięciu zasilania falownika Ud.

4. Obwód silnika dla składowej wspólnej prądu
Falownik PWM, będący źródłem składowej wspólnej napię-

cia, wymusza w silniku prąd płynący w obwodzie o strukturze 
pokazanej na rys. 5 [7].

W schemacie z rys. 4 parametry L0 i R0 to zastępcza indukcyj-
ność i rezystancja uzwojenia stojana, pojemności Cwf  , Cwr  , i Crf 
to odpowiednio pojemności uzwojenie twornika–pakiet blach 
i kadłub stojana, pakiet blach stojana–wirnik, wirnik–obudowa 
i pojemność łożysk. Łożyska są modelowane przez pojemność 
Cb , rezystancję Rb oraz łącznik Ł. Zamkniecie Ł oznacza prze-
bicie filmu olejowego w łożysku. Wartości pojemności dla sze-
rokiego zakresu mocy silników podano na rys. 6 [2].

Głównym elementem obwodu z rys. 5 jest pojemność Cwf . 
Z uwagi na trudność w określeniu pozostałych parametrów 
i modelowania łożysk przyjmuje się często obwód uproszczo-
ny – rys. 7 [8, 9].

Z wystarczającą w praktyce dokładnością parametry R0, L0 
i C0 można zmierzyć w obwodzie pokazanym na rys. 8 [10].

Tabela 1. Wartości napięć wyjściowych falownika dla wszystkich kombinacji łączników(1)

Oznaczenie
Numer kombinacji stanów łączników falownika(2)

100 110 010 011 001 101 000 111

Rodzaj wektora(3)
aktywny

zerowy
NP P NP P NP P

uU Ud Ud 0 0 0 Ud 0 Ud

uV 0 Ud Ud Ud 0 0 0 Ud

uW 0 0 0 Ud Ud Ud 0 Ud

uCMV

(układ współrzędnych abc)
0 Ud

u0

(układ współrzędnych αβ0,
transformacja P = const.)

0

uα 0 0

uβ 0 0 0 0

1) Napięcia odniesione do potencjału (–) obwodu wejściowego falownika (rys. 2 b)

2) Wartość binarna oznaczająca stan załączenia górnych tranzystorów, tj. podłączonych kolektorem do bieguna (+) 

3) Wektory aktywne: P – parzyste, NP – nieparzyste

Rys. 4. Przykładowy przebieg składowej wspólnej napięcia uCMV w ukła-

dzie napędowym z falownikiem PWM (przebieg idealny zaznaczono 

kolorem czerwonym, okres przełączeń tranzystorów Timp = 300 μs)

Rys. 5. Schemat zastępczy silnika dla składowej wspólnej prądu

Rys. 6. Pojemności obwodu składowej wspólnej prądu w zależności od 

mocy silnika (dane pomiarowe) [2]
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5. Redukcja składowej wspólnej prądu przez obniżenie 
częstotliwości przełączeń falownika

Zmniejszenie częstotliwości przełączania falownika jest naj-
prostszym sposobem zmniejszenia prądu CM (rys. 9). Więk-
szość przemysłowych falowników ma taką opcję dostępną 
w ustawieniach. Ze spadkiem fimp nie zmniejsza się du/dt i war-
tości maksymalne prądu CM są niezmienione. Zmianie ulega 
jednak wartość skuteczna prądu CM, co wydłuża czas bezawa-
ryjnej pracy łożysk silnika.

Należy jednak pamiętać, że przy obniżeniu częstotliwości fimp 
pogarsza się kształt prądu silnika, co może narzucać koniecz-
ność zastosowania dławików silnikowych, aby poprawić THD 
prądu (rys. 10).

6. Ograniczenie składowej wspólnej prądu przez 
zmiany algorytmu modulacji szerokości impulsów

Ograniczenie składowej wspólnej prądu w układzie napędo-
wym jest możliwe również w inny sposób, który nie wymaga 
ani zmian konstrukcyjnych falownika, ani zewnętrznych ele-
mentów, np. filtrów składowej zerowej. Jest to metoda, w której 
zmienia się odpowiednio algorytm modulacji szerokości impul-
sów falownika tak, aby zmniejszyć składową zerową napięcia 
[11–13]. Zmiany, wprowadzane do PWM, wynikają z analizy 
zmian uCMV przy kolejnych kombinacjach załączeń tranzysto-
rów (tab. 1). Ograniczenie uCMV w PWM może polegać na:
zz całkowitej eliminacji lub ograniczeniu liczby wektorów ze-
rowych;

zz wyborze sekwencji wektorów aktywnych, charakteryzujących 
się jednakowym napięciem uCMV.
Całkowita eliminacja wektorów zerowych lub rezygnacja 

z jednego z nich zmniejsza maksymalną wartość uCMV . Nato-
miast jeśli kolejne wektory aktywne mają tę samą wartość uCMV 
to składowa zerowa prądu nie będzie mogła płynąć przez po-
jemności pasożytnicze silnika. Dalej pokazano możliwe reali-
zacje zmian PWM.

Rys. 7. Uproszczony obwód zastępczy silnika dla składowej wspólnej 

Rys. 8. Obwód pomiarowy do wyznaczenia parametrów silnika dla 

składowej wspólnej 

Rys. 9. Redukcja składowej wspólnej prądu przy obniżeniu częstotliwości 

przełączeń tranzystorów falownika: a) fimp = 10 kHz; b) fimp = 2 kHz

Rys. 10. Pogorszenie jakości prądu silnika przy obniżeniu częstotliwości 

przełączeń tranzystorów falownika: a) fimp = 15 kHz, b) fimp = 1 kHz

Metoda trzech wektorów aktywnych (3AV)
W [14] zaproponowano modyfikację sterowania PWM, pole-

gającą na całkowitej rezygnacji z wektorów zerowych oraz zasto-
sowanie jedynie trzech wektorów aktywnych 3AV (ang. 3 active 
vectors). W metodzie 3AV zadany wektor napięcia wyjściowego 
Uwy* jest generowany w każdej sekwencji przełączeń jedynie za 
pomocą wektorów aktywnych. Aby uCMV = const., należy wy-
bierać trzy wektory aktywne parzyste lub nieparzyste. Jednak 
uniemożliwia to wygenerowanie pełnego napięcia wyjściowego 
falownika. Przyjęcie jednakowej trójki wektorów dla pełnego 
kąta napięcia wyjściowego powoduje, że amplituda fazowego 
napięcia wyjściowego falownika ograniczona jest do Ud /3 przy 
pracy w zakresie modulacji – rys. 11. 

a)

a)

b)

b)
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Ponadto przyjęcie trzech wektorów aktywnych dla całego 
zakresu obrotu generowanego napięcia wyjściowego prowa-
dzi do niesymetrii i znacznych odkształceń prądów fazowych. 
Dlatego w praktyce konieczna jest zmiana trójki wektorów ak-
tywnych przy zmianie sektora wektora napięcia wyjściowego. 
Płaszczyzna obrotu wektora napięcia wyjściowego dzielona jest 
na 6 sektorów, przesuniętych o 30° w stosunku do sektorów 
z klasycznej modulacji wektorowej PWM. Przy zmianie sektora 
zmienia się trójka wektorów aktywnych na trzy parzyste lub trzy 
nieparzyste. Dlatego przy zmianie sektora składowa wspólna 
napięcia zmienia się o Ud /3. Przy takiej modulacji częstotliwość 
napięcia uCMV jest sześciokrotnością częstotliwością pierwszej 
harmonicznej napięcia wyjściowego falownika. Jest to wartość  
znacznie mniejsza częstotliwością uCMV przy zwykłej modulacji 
szerokości impulsów. Jednocześnie amplituda fazowego napię-
cia wyjściowego falownika jest większa o ok. 15,5% – rys. 12.

Zasada generacji wektora napięcia wyjściowego pokazana 
została na rys. 13.

W przypadku pokazanym na rys. 13 wektor napięcia wyj-
ściowego falownika Uwy* generowany jest przy wykorzystaniu 
wektorów wyjściowych pośrednich Uwy1* oraz Uwy2*, które są 
kombinacją par z trójki wektorów Uw4 , Uw2 , Uw1. Czasy załączeń 
poszczególnych wektorów, tworzących wektor napięcia wyjścio-
wego z rys. 13, są określone przez zależności [15]: 

	 	 (6)

	 	 (7)

Metoda aktywnego wektora zerowego 
Inną metodą modulacji zmniejszającej prąd składowej ze-

rowej jest metoda modulacji z aktywnym wektorem zerowym 
AZVC (ang. Active Zero Voltage Control) [15, 16]. W AZVC 
wektory zerowe zastępowane są przez dwa przeciwne wektory 
aktywne (AZVC-2) lub jeden wektor aktywny (AZVC-1). 

Rys. 11. Zakres napięcia wyjściowego w metodzie trzech wektorów ak-

tywnych (3AV) przy przyjęciu jednakowej trójki wektorów aktywnych 

dla pełnego kąta Uwy* (uCMV = Ud /3 = const.)

Rys. 12. Zwiększony zakres napięcia wyjściowego w metodzie trzech 

wektorów aktywnych (3AV) przy zmianie trójki wektorów aktywnych 

w kolejnych sektorach (uCMV = var., uCMV(max) = Ud /3)

Rys. 13. Zasada generacji napięcia wyjściowego falownika w metodzie 

3AV

Zasadę formowania napięcia w AZVC-2 przedstawiono na 
rys. 14. 

Dla przypadku przedstawionego na rys. 14 wektor napięcia 
wyjściowego jest wypadkową poszczególnych wektorów skła-
dowych. Położenie kątowe wektora napięcia wyjściowego jest 
określone przez czasy t4 i t6 dla wektorów Uw4 oraz Uw6 . Zamiast 
wektora zerowego generowane są dwa przeciwne wektory ak-
tywne Uw5 i Uw2 . Równość czasów t5 oraz t2 powoduje, że takie 
przeciwne wektory nie zmieniają położenia wektora napięcia 
wyjściowego, a jedynie zmniejszają jego długość. Suma czasów 
t5 i t2 odpowiada czasowi wektora zerowego. Poszczególne czasy 
załączeń wektorów są następujące: 
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	 	 (8)

	 	 (9)

	 	 (10)

	 	 (11)

gdzie: 

	 	 (12)

Rys. 14. Zasada formowania napięcia wyjściowego falownika w metodzie 

aktywnego wektora zerowego AZVC-2: a) wektory napięcia; b) sygnały 

sterujące tranzystorów grupy kolektorowej falownika (TU
+, TV

+, TW
+) oraz 

przebieg napięcia wyjściowego falownika (uCMV) 

Zasada modulacji AZVC-1, którą przedstawiono w [11], zo-
brazowana została na rys. 15. 

Dla przypadku przedstawionego na rys. 15 w metodzie 
AZVC-1, w porównaniu z AZVC-2, zamiast wyboru wektorów 
przeciwnych Uw5 i Uw2 wybrano wektory przeciwne Uw4 i Uw3. 
Wektory te załączane są odpowiednio na czas t4* i t3, przy czym 
t4*= t3. Suma t4* i t3 odpowiada czasowi wektora zerowego dla 
standardowej modulacji SVM. Przy AZVC-1 wektory przeciw-
ne wybiera się tak, aby jeden z nich był taki sam, jak jeden 
z wektorów aktywnych określających położenie kątowe Uwy* – 
tj. Uw4 dla kombinacji z rys. 15 a. W metodzie AZVC-1 czasy 
załączeń kolejnych wektorów są określone przez:

Rys. 15.  Zasada formowania napięcia wyjściowego falownika w meto-

dzie aktywnego wektora zerowego AZVC-1: a) wektory napięcia; b) sy-

gnały bramkowe załączenia tranzystorów grupy kolektorowej falownika 

(TU
+, TV

+, TW
+) oraz napięcia wyjściowego falownika (uCMV) 

a)

b)

reklama
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	 	 (13)

Czasy załączeń t4 i t6 są zgodne z zależnościami (9) i (10) na-
tomiast t3 i t4* można wyznaczyć z: 

	 	 (14)

Obie metody AZVC umożliwiają uzyskanie takiej samej mak-
symalnej wartości napięcia wyjściowego falownika, jak w tra-
dycyjnym sterowaniu PWM. Jednak amplituda i częstotliwość 
uCMV są zredukowane, co powoduje ograniczenie prądu składo-
wej zerowej w silniku. 

Metoda jednego wektora zerowego
Wadą metod, w których rezygnuje się całkowicie z wektorów 

zerowych, jest utrudnienie pomiarów prądów wyjściowych fa-
lownika. W falowniku napięcia pomiary prądów wyjściowych 
mierzone są synchronicznie z działaniem PWM. Czas pomię-
dzy kolejnymi chwilami pomiaru prądu jest okresem przełączeń 
tranzystorów falownika Timp . Ponieważ stała czasowa obwodu 
τ >>Timp , to można przyjąć, że tak zmierzony prąd pokrywa 
się z wartościami pierwszej harmonicznej prądu wyjściowego 
falownika iwy 1har (rys. 16) [17–19]. 

Zmniejszenie prądu składowej zerowej bez równoczesnego 
utrudnienia pomiarów pierwszej harmonicznej prądu jest moż-
liwe przy rezygnacji tylko z jednego z wektorów zerowych – Uw0 
lub Uw7 . Tak zmodyfikowany algorytm PWM określa się jako 
SVM1Z (ang. Space Vector Modulation 1 Zero) – rys. 17 [10].

Przykładowa, przedstawiona na rys. 17, sekwencja przełą-
czeń składa się kolejno z wektora zerowego Uw0 oraz dwóch 
wektorów aktywnych Uw4 i Uw6 . Po wektorze Uw6 załączany jest 
ponownie ten sam wektor zerowy Uw0.

W SVM1Z – kosztem zwiększenia liczby przełączeń tranzy-
storów – chwile pomiarów prądu iwy pozostają bez zmian. 

Rezygnacja z jednego z wektorów zerowych powoduje 
zmniejszenie amplitudy napięcia składowej zerowej o 33% 
w porównaniu z SVM z dwoma wektorami zerowymi. Jedno-
cześnie w metodzie SVM1Z częstotliwość napięcia składowej 
zerowej ulega podwojeniu. Dodatkowo przy modulacji SVM1Z 
zmiana napięcia u0 przy przejściu z wektora aktywnego na wek-
tor zerowy inny niż wynikający z zasady minimalizacji liczby 
przełączeń tranzystorów jest większa – rys. 18.

Ilościowy wpływ SVM1Z na prąd składowej zerowej jest trud-
ny do oszacowania w sposób analityczny z uwagi na to, że mo-
del maszyny elektrycznej dla składowej zerowej jest nieliniowy 
i nie jest jednoznacznie określony. Z tych powodów przydatność 
zastosowania metody SVM1Z sprawdzana jest w zastosowa-
niach praktycznych.

Porównanie metod modulacji: SVM, AZVC-2 oraz SVM1Z 
przedstawiono na rys. 19–21.

Na rys. 19–21 można zauważyć, że kształt prądu silnika jest 
jednakowy przy modulacji SVM i SVM1Z. Przy modulacji 
SVM1Z zmniejsza się amplituda napięcia składowej zerowej. 
Pod względem wartości uCMV najkorzystniejsza jest metoda 
AZVC-2. Jednak wadą AZVC-2 jest pogorszenie kształtu prą-
du fazowego silnika.

Rys. 17. Przykładowa sekwencja sterowania tranzystorów falownika 

przy modulacji PWM z jednym wektorem zerowym (SVM1Z) 

Rys. 18. Porównanie przebiegów napięcia uCMV przy modulacji SVM oraz 

SVM1Z

Rys. 16. Relacje pomiędzy przełączeniami wektorów i chwilami pomia-

rów prądu wyjściowego falownika przy modulacji szerokości impulsów



Nr 2 l Luty 2014 r. l 95 

b
ezpiec

zeń
stw

o
Efek

tyw
n

o
ść

 w
 en

er
g

etyc
e

5. Podsumowanie i wnioski
Falowniki napięcia z modulacją szerokości impulsów są 

źródłem składowej wspólnej napięcia. Napięcie to wymusza 
przepływ składowej wspólnej prądu płynącego m.in. przez po-

Rys. 19. Przebieg prądu silnika oraz składowej zerowej napięcia przy 

modulacji SVM

Rys. 20. Przebieg prądu silnika oraz składowej zerowej napięcia przy 

modulacji AZVC-2

Rys. 21. Przebieg prądu silnika oraz napięcia składowej zerowej przy 

modulacji SVM1Z

Rys. 22. Przebiegi prądu fazowego silnika dla falownika z: a) sterowa-

niem SVM; b) sterowaniem SVM1Z

Rys. 23. Przykładowy przebieg prądu napięcia uCMV w układzie z falowni-

kiem ze sterowaniem SVM1Z

Porównanie przebiegów prądu upływnościowego silnika, 
mierzonego w przewodzie ochronnym PE, przy SVM oraz 
SVM1Z zarejestrowanych w układzie eksperymentalnym po-
kazano na rys. 22.

Pomiary eksperymentalne wykonano w układzie napędowym 
z silnikiem indukcyjnym klatkowym o mocy 1,5 kW. Można 
zauważyć, że wprowadzenie SVM1Z spowodowało redukcję, 
o około 30%, wartości skutecznej prądu upływnościowego.

Przykładowy przebieg napięcia uCMV w układzie eksperymen-
talnym z falownikiem ze sterowaniem SVM1Z przedstawiono 
na rys. 23.

Na rys. 23 można zauważyć, że przy SVM1Z w kolejnych sek-
torach wybierane są różne wektory zerowe, aby zminimalizować 
ilość przełączeń tranzystorów. 

a)

b)

reklama
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jemności pasożytnicze silnika. Część tego prądu płynie przez 
łożyska silnika, powodując ich przyspieszoną degradację. 

Najczęstszą przyczyną awarii silników indukcyjnych są 
uszkodzenia w obrębie łożysk. Zatem jak najbardziej uzasad-
nione jest poszukiwanie i wdrażanie takich rozwiązań, które 
pozwolą zapobiegać tym uszkodzeniom, minimalizując straty.

Ograniczenie prądu składowej zerowej w silniku może odby-
wać się albo przez zwiększenie impedancji obwodu prądowego, 
albo przez zmniejszenie wartości napięcia wymuszającego prąd. 
Zwiększenie impedancji obwodu prądu składowej zerowej po-
lega na włączeniu w obwód odpowiedniego filtru – filtru skła-
dowej zerowej bądź izolowaniu łożyska. Zmniejszenie napięcia 
składowej zerowej wymaga natomiast odpowiedniej modyfika-
cji metody modulacji stosowanej w falowniku. 

Rozwiązania modyfikujące algorytmy modulacji falownika 
są rozwiązaniami tańszymi, gdyż nie wymagają stosowania do-
datkowych elementów elektrycznych, a jedynie odpowiedniego 
programu sterującego napędem. Jednak takie modyfikacje po-
wodują zwiększenie ilości przełączeń tranzystorów w falowniku, 
a w efekcie pomnożenie strat układu, co może powodować np. 
konieczność stosowania bardziej wydajnych układów chłodzą-
cych tranzystory falownika. 

Z uwagi na złożony obwód prądu składowej zerowej silnika, 
zawierający elementy nieliniowe, przydatność różnych metod 
zmodyfikowanej modulacji szerokości impulsów powinna być 
sprawdzona w rozwiązaniach praktycznych.
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