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変数の定義

本論文で用いる変数と定数の定義を以下に示す．

vd, vq : d軸電圧，q軸電圧

id, iq : d軸電流，q軸電流

ed, eq : d軸拡張誘起電圧，q軸拡張誘起電圧

vdq =
[

vd vq

]T
: 同期回転直交二相座標（dq軸）上の電圧ベクトル

idq =
[

id iq
]T

: 同期回転直交二相座標（dq軸）上の電流ベクトル

edq =
[

ed eq

]T
: 同期回転直交二相座標（dq軸）上の拡張誘起電圧ベクトル

vγ, vδ : γ軸電圧，δ軸電圧

iγ, iδ : γ軸電流，δ軸電流

eγ, eδ : γ軸拡張誘起電圧，δ軸拡張誘起電圧

v‚‹ =
[

vγ vδ

]T
: 推定回転直交二相座標（γδ軸）上の電圧ベクトル

i‚‹ =
[

iγ iδ
]T

: 推定回転直交二相座標（γδ軸）上の電流ベクトル

e‚‹ =
[

eγ eδ

]T
: 推定回転直交二相座標（γδ軸）上の拡張誘起電圧ベクトル

vα, vβ : α軸電圧，β軸電圧

iα, iβ : α軸電流，β軸電流

eα, eβ : α軸拡張誘起電圧，β軸拡張誘起電圧

v =
[

vα vβ

]T
: 静止直交二相座標（αβ軸）上の電圧ベクトル

i =
[

iα iβ
]T

: 静止直交二相座標（αβ軸）上の電流ベクトル



x

e =
[

eα eβ

]T
: 静止直交二相座標（αβ軸）上の拡張誘起電圧ベクトル

vu, vv, vw : u相電圧，v相電圧，w相電圧

iu, iv, iw : u相電流，v相電流，w相電流

if , it : f 軸電流，t軸電流

I : 電流ベクトル振幅

θi : 電流位相角

R : 固定子抵抗

Ld : d軸インダクタンス

Lq : q軸インダクタンス

KE : 誘起電圧定数

Pn : 極対数

J : 慣性モーメント

θre : 電気角における回転子位置

θ̂re : 電気角における推定回転子位置

∆θre : 位置推定誤差

ωre : 電気角における回転角速度

ωrm : 機械角における回転角速度

p : 微分演算子

I =

[
1 0

0 1

]
: 単位行列

J =

[
0 −1

1 0

]
: 交代行列

u =

[
1

0

]
: d軸単位ベクトル



第1章

序論

1.1 本研究の背景

1.1.1 エネルギー・環境・資源問題とモータ

近年，エネルギー・環境・資源問題は，地球規模で考えるべき最も重要な課題と
なっている．人類は文化的な生活を維持するために，地球の資源を大量に消費し続
けているが，石油をはじめとする化石燃料に依存したエネルギー供給は限界を迎え
ている．
エネルギー資源は，大きく分けると，化石燃料と非化石エネルギーとに分類され
る．化石燃料は，石炭，石油，天然ガス，LPガスなど，古代地質時代の植物が化石
となり，燃料として利用できるようになったものである．非化石エネルギーは，原
子力，太陽光，風力などの再生可能エネルギーなどである．
図 1.1に示すように，国内の一次エネルギー供給に占める石油の割合は，2008年
度には 41.9% と，第一次オイルショック時（75.5% ）から大幅に改善され，その代
替として，石炭（22.8% ），天然ガス（18.6% ），原子力（10.4% ）の割合が増加す
る等，エネルギー源の多様化が図られている [1]．しかしながら，現在世界全体で消
費されるエネルギーのうち，約 9割は化石燃料であり，常にその安定供給に留意す
る状況下にある．
化石燃料の燃焼時には，地球温暖化の原因となる二酸化炭素（CO2）やそのほか
の酸化ガスが排出され，地球環境への影響が指摘されている．地球温暖化の影響が
ある事象として，氷床の融解が挙げられ，北極の海氷面積は年々減少傾向にある．
2007年に公表された IPCC(Intergovernmental Panel on Climate Change)第 4次評
価報告書では，北極の年平均海氷面積が 10年当たりで 2.7［2.1～3.3］% 減少し，特
に夏季は，10年当たり 7.4［5.0～9.8］% と大幅に減少する傾向にある（［　］の中
の数字は最良の評価を挟んだ 90% の信頼区間）．また，IPCC同報告書では，約 1

～3℃の海面水温の上昇は，熱に対するサンゴの適応や順応がない限り，より頻繁
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（出典）資源エネルギー庁「総合エネルギー統計」をもとに作成

（年度）08
図 1.1. 日本の一次エネルギー総供給の推移

なサンゴの白化現象と広範な死滅をもたらすと予測されている．生態系全体への影
響としては，世界平均気温の上昇が 1.5～2.5℃を超えた場合，これまで評価された
植物及び動物種の約 20～30% は絶滅リスクが増加する可能性が高いと予測されてい
る．アメリカの魚類野生生物局（FWS）は，海氷の変化が予測どおり進むと，21世
紀中頃までに，全世界のホッキョクグマの生息数の 3分の 2が失われると推測して
いる [2]．
日本の温室効果ガスの排出量（図 1.2）のうち，94% はエネルギー起源であり，エ
ネルギー起源の二酸化炭素の排出等に起因する地球温暖化への対応が求められる．
国際的には，1997年に，先進国の温室効果ガスの排出削減を定めた京都議定書が採
択され，2005年 2月に発効した．この中で日本は，温室効果ガスの排出量を 2008年
から 2012年までの第一約束期間に基準年（1990年）の排出量と比べて 6％削減する
ことを定めている．しかし，エネルギー起源の二酸化炭素排出量（図 1.3）は，2008

年度には 1990年度に比べて 7.5% 増加しており，目標達成のためには更なる努力が
必要である．
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エネルギーの消費に伴うものである。
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CO2排出量のうち約2割であり、残る8割は企業や公共
部門からの排出である。
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図 1.2. 日本のCO2排出量の内訳 2008年度 （出典：環境省「2008年度 温室効果ガ
ス排出量」）

<出典> 温室効果ガス排出・吸収目録
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1990 1991 1992 1993 1994 1995 1996 1997 1998 1999 2000 2001 2002 2003 2004 2005 2006 2007 2008（年度）

万tCO2
エネルギー起源CO2排出量
11億3,800万トン（+7.5%）[▲6.6%]

図 1.3. エネルギー起源CO2排出量の推移
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23.6%
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1973-2008年度年度年度年度
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資料：資源エネルギー庁「総合エネルギー統計」、内閣府「国民経済計算年報」、（財）日本エネルギー経済研究所「エネルギー・経済統計要覧」(注）１．.Ｊ（ジュール）＝エネルギーの大きさを示す指標の一つで、１ＭＪ＝0.0258×10-3原油換算kl２．｢総合エネルギー統計｣は、1990年度以降の数値について算出方法が変更されている。
図 1.4. 最終エネルギー消費と実質GDPの推移

日本のエネルギー消費は，1970年代までの高度経済成長期には，国内総生産 (GDP)

よりも高い伸び率で増加した．しかし，1970年代の二度にわたるオイルショックを
契機に産業部門において省エネルギー化が進むとともに，省エネルギー型製品の開
発も盛んになった．その結果，エネルギー消費をある程度抑制しつつ経済成長を果
たすことができた（図 1.4）．1990年代を通してエネルギー消費の増加率は緩和した
が，部門別にみると，オイルショック以降，産業部門がほぼ横這いで推移する一方，
民生・運輸部門がほぼ倍増している．特に，原油価格が比較的に低位水準で推移す
るなかで，快適さや利便性を求めるライフスタイルの普及等を背景に，民生部門で
消費されるエネルギーが増加している．エネルギーは，人々のくらしや社会に必要
不可欠なものであることから，そのコストは，経済の活力や国際競争力と関わりが
ある．このような利用を念頭において，貴重なエネルギー資源をできるだけ効率的
に用いていくことが必要である．
エネルギー消費の増加率が最も高い民生部門の中で，世帯当たりの家庭用エネル
ギー消費に着目すると，図 1.5に示すように，1965年度頃までは 3分の 1以上を石
炭が占めていたが，その後主に灯油に代替され，1975年度には石炭はわずか 3% 程
度になった．この時点では，灯油，電力，ガスがそれぞれ約 3分の 1 のシェアだった
が，その後の新たな家電製品の普及，大型化・多機能化等によって電気のシェアは
大幅に増加した．近年はオール電化住宅の普及拡大もあり，2008年度の電気のシェ



1.1 本研究の背景 5

電気22.8%都市ガス14.8%LPガス12.0%灯油15.1%
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(注)｢総合エネルギー統計｣では、1990年度以降、数値の算出方法が変更されている。

（出典）(財)日本エネルギー経済研究所「エネルギー・経済統計要覧」、
資源エネルギー庁「総合エネルギー統計」をもとに作成

図 1.5. 家庭におけるエネルギー源の推移
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（注）｢総合エネルギー統計｣は、1990年度以降の数値について算出方法が変更されている。

出典：資源エネルギー庁「総合エネルギー統計」

図 1.6. 運輸部門におけるエネルギー源の推移
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アが 50.1% に達し，電気が家庭で最も多く使われるエネルギーとなっている．
一方，図 1.4に示す部門別エネルギー消費の比較で見たとき，民生部門の次に増
加率の高い運輸部門のエネルギー消費は，ほとんどが化石燃料に依存しているとい
う実態がある．図 1.6に示した運輸部門内の 2008年度エネルギー源別構成比をみる
と，ガソリン，軽油，LPガス，潤滑油等の石油系エネルギーが 98.0% を占め，電力
のシェアは 2.0% 程度に過ぎない．しかしながら，最近の電気自動車やハイブリッド
自動車に代表されるように，動力源がガソリンエンジンなどの内燃機関から，モー
タへ置換わりつつある．
ここまで述べてきたようなエネルギー・環境・資源問題は，人類の存亡を左右す
るものにもかかわらず，現在までのところ，我々人類の英知をいかに結集しても根
本的解決には至っておらず，現状ではさまざまな手札を地道に重ねることが肝要で
あると思われる．その手札の一つとして，動力源の電動化，すなわちモータの適用
の拡大が期待されている．その理由について以下に述べる．
現在，日本のエネルギーバランス・フローは図 1.7のような構成となっており，電
力として消費しているエネルギーも，燃料として消費しているエネルギーも，一次
エネルギーのほとんどは，石油などの化石燃料に依存している状況である．しかし
ながら，以上のような情勢を踏まえると，今後，多様なエネルギー源をベストミッ
クスにより，安定かつ持続的に利用するためには，可能な限り電気エネルギーを介
して活用するといった形態が適しているといえる．中でも，動力の電動化において
中心的な役割を担うモータは，すでに国内の電気消費総量の 50% 以上に利用されて
おり，実用性も高い．モータは，種類や容量にもよるが，効率が 90～95% 以上で動
作するものも多く，発電時の効率や送電ロス・電力変換効率を加味しても，内燃機
関などに比べて高効率な動力源である．エネルギー起源の温室効果ガスに対しても，
消費地における個別の対応を行うよりは，発電所での一括した対策を取る方が対策
も立てやすく，効果的である．また，モータは，直接的なエネルギー源が電気エネ
ルギーであるため，再生可能エネルギーも含めて，多様なエネルギー源に対応可能
なだけでなく，インバータなどの電力変換器や制御装置と組み合わせることにより，
回生電力の利用も可能であり，エネルギーの循環や蓄積による需給のバランスにも
貢献できると考えられる．

1.1.2 モータの歴史

モータは磁気エネルギーを介して，電気エネルギーを機械エネルギーへ変換する電
気・機械変換器である [3]．モータの歴史は古く，その原理は，19世紀初頭のOersted

や Faradayらによる電磁力の発見や，電磁誘導の法則に遡る．その後，1834年に
Jacobiが直流モータを発明し，Davidsonらも同様の直流モータを製作した．1885年
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図 1.7. 日本のエネルギーバランス・フローの概要（2008年度，単位 1015J）
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には Tesla，Ferraris，Dobrowalskyらによって誘導モータが発明され，交流モータ
もさかんに研究・開発されるようになった．そして，19世紀末にはすでに現在の回
転機の原型はできあがり，実用化されていた．
その後，1950年代後半からサイリスタ，トランジスタが相次いで開発され，これら
の電力用半導体デバイスを用いたパワーエレクトロニクス技術の発展により，モー
タは大きな転換期を迎える [4]．それまでは，モータは定速駆動が中心であり，単に
電気エネルギーを動力に変える目的で用いられていたが，これ以降のモータは，半
導体デバイスを用いたエネルギー制御器と組み合わせ，可変速駆動や高応答を実現
することが可能となった．そして，各種センサ・制御技術・パワーデバイスなど，関
連技術の進展と相まって，モータドライブシステムの高性能化が進み，市場と用途
を拡大してきた．
可変速用途の導入期となった 1960年代から 1980年頃までは，制御性の良い低慣
性のブラシ付き直流モータ（DCサーボモータ）が用いられており，1970年代末に
は一部家電製品に初期のブラシレスの直流モータ（ブラシレスDCモータ）も搭載
され始めた．そして 1980年代から 2000年頃には，高応答性，省エネ化，メンテナ
ンスフリーといったニーズから，ACサーボモータやインバータによる誘導モータ
駆動が拡大していった．この間に，制御のデジタル化が進み，プロセッサの性能も 8

ビット，16ビット，32ビットと飛躍的に向上した．その結果，1960年代に，Hausse，
Blaschkeらによって理論的な提案がなされてきたベクトル制御が，誘導モータを中
心に実用化された．その制御性能は直流モータを凌駕し，結果，可変速駆動用途は
直流モータから誘導モータへと移り変わっていった．

2000年以降，グローバル化とともにモータ駆動システムの用途と市場は急拡大し
ている．近年のエネルギー・環境・資源問題を背景に，モータの更なる効率利用と，
適用分野の拡大が進行している．その中で，誘導モータより高効率化が可能である，
永久磁石同期モータが注目されている．これらのモータでは，ネオジム磁石など高
性能な永久磁石を始め，生産技術，解析技術，制御技術などの向上により，小型・
高効率・高出力なモータを用途に合わせて，最適設計することが可能になってきて
いる．そして，用途指向性の高まりに応じて，様々な同期モータが研究・開発され
ており，それに応じた制御の技術も進化が求められている．

1.1.3 永久磁石同期モータの種類と特徴

永久磁石同期モータは，回転子構造により，表面磁石同期モータ（SPMSM：Surface

Permanent Magnet Synchronous Motor）と埋込磁石同期モータ（IPMSM：Interior

Permanent Magnet Synchronous Motor）に分類される．
SPMSMは，図 1.8のように，回転子の表面に永久磁石を配置し，比較的単純な
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構成である．このような構造の SPMSMは，回転子の内部が鉄心と回転軸のみであ
り，磁気抵抗は回転位置に対して均一である．そのため，固定子電流の作る回転磁
界と，回転子の永久磁石によって発生するマグネットトルクのみが回転に作用する．
電流とトルクが線形関係で制御性が良いため，精密な制御が必要なサーボモータと
して主に利用されている．
これに対し，IPMSMは，図 1.9のように，回転子の内部に永久磁石を埋め込む構
造をしている．永久磁石の透磁率は真空中の透磁率とほぼ等しいため，永久磁石の
存在する部分は磁気的にエアギャップと等価と見なすことができる．一方，回転子の
鉄心部分は磁束を通しやすく，永久磁石に比べて磁気抵抗が小さい．そのため，固
定子コイルが作る磁束に対し，d軸方向の磁路は磁束を通しにくいが，q軸方向の磁
路は磁束を通しやすいといった磁気的異方性が生まれる．この特性により，固定子
からみると，d軸方向のインダクタンスLdが，q軸方向のインダクタンスLqより小
さくなる（Ld < Lq）といった，インダクタンスの角度依存性を生じることとなる．
これを逆突極性といい，このような性質をもった同期モータのことを，突極型同期
モータと呼ぶこともある．IPMSMは，突極性があるため，回転磁界と永久磁石に
よる磁石同士の吸引・反発力（マグネットトルク）に加えて，回転磁界と磁気抵抗
の差によって発生するリラクタンストルクを利用できるという特徴がある．リラク
タンス（Reluctance）は磁気抵抗を意味し，磁気抵抗の高い永久磁石の内部を避け
て，磁力線が最短経路を通るように力を発生する性質を，回転力として利用したも
のがリラクタンストルクである．IPMSMは，回転子の鉄心や磁石配置などの構造
により，様々な用途に合わせたトルク特性，高効率駆動が実現可能である．そして，
小型・軽量・高効率・高出力などの利点を活かし，ハイブリッド自動車や電気自動
車にも採用されている．今後も，エネルギー・環境・資源問題への対応を行ってい
く上で，IPMSMとその制御技術は，重要なキーテクノロジーであるといえる．

1.2 埋込磁石同期モータの位置センサレス制御

1.2.1 埋込磁石同期モータの制御系

IPMSMの電流制御方式で一般的に用いられる方法として，ベクトル制御がある．
ベクトル制御は，回転子を基準とした d軸，q軸の二つの直交成分に固定子電流を
分解し，各軸の電流を独立に制御する方法である．誘導モータのベクトル制御にお
いては，d軸成分の電流（d軸電流）を励磁電流といい，q軸成分の電流（q軸電流）
をトルク電流というが，IPMSMにおいては，q軸電流だけでなく，d軸電流もリラ
クタンストルクに寄与するため，d，q軸電流が，磁束とトルクを独立に制御するた
めの電流とはならない．しかしながら，d，q軸電流とトルクの関係は明らかにされ
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図 1.8. SPMSMの回転子構造
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図 1.9. IPMSMの回転子構造
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図 1.10. IPMSMのベクトル制御系

ており，電流制御における d，q軸指令電流の決定方法によって，運転条件に応じた
トルクと磁束の制御を行うことが可能である．
指令電流の決定方法として代表的なものに，最大トルク/電流（MTPA：Maximum

Torque Per Ampere）制御がある．MTPA制御は，同一トルクを発生させる電流ベ
クトルのうち，振幅が最も小さくなる電流位相で指令電流を設定することにより，
モータの銅損を最小にするという代表的な高効率制御法である [5]．マグネットトル
クは q軸電流に比例するが，リラクタンストルクは d軸電流と q軸電流の積に比例
するため，電流振幅が大きくなるほど最大トルクを発生する電流位相は大きくなり，
そのときのトルク/電流比も増加する．MTPA制御を実現するには，トルク制御器
として，あらかじめトルクに対するMTPA制御時の d，q軸電流をテーブルなどに
記憶しておき，トルク指令が与えられたときに，対応する d，q軸電流を電流制御器
の指令として設定する方法が一般的である．このように，マグネットトルクとリラ
クタンストルクの大きさは，固定子電流の作る回転磁界の大きさ・方向と，回転子
内部の永久磁石の作る磁極との位相関係によって決まるため，IPMSMを駆動する
ためには，回転子位置を示す d-q軸の方向を検出し，回転磁界を作る固定子電流の
振幅と位相を制御することが重要となる．
図 1.10に IPMSMのベクトル制御系の構成を示す．電流制御には，フィードバッ
ク量である電流情報が必要であるが，それに加えて回転子の磁極位置情報，速度情
報も必要である．ベクトル制御を行う d，q軸は回転子を基準とする回転座標系であ
り，検出した固定子電流を回転座標へ変換するため，さらには d-q軸上で求めた指
令電圧を固定座標へ戻すために磁極位置情報を用いる．また，d軸と q軸では，互
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いに干渉する速度起電力成分があり，ベクトル制御において各軸の電流を独立に制
御（非干渉制御）するために，速度情報を用いる．
電流はインバータ側で検出可能なため，特に低コスト化の要求が厳しい用途を除
いて，電流センサを用いることが多い．これに対し，位置センサ，速度センサはモー
タ軸に取り付ける必要があり，信頼性や設置環境に対する制約が厳しい．位置セン
サには，エンコーダやレゾルバなどが用いられる．これらはモータ端に取り付ける
ことになるが，制御器を搭載するインバータへ信号伝送を行うために，別途配線を
必要とする．また，位置センサ自体のコストに加えて，配線に伴うコスト増や品質
問題は，大きな制約となる．速度は位置の時間微分であるため，速度センサを省略
し，位置の時間変化から演算によって速度情報を得ることができるが，位置センサ
を省略するためには，推定によって別途位置情報を得る必要がある．したがって，位
置センサを用いずに，推定した値を用いて制御をおこなう位置センサレス制御が研
究され，実用化されている．

1.2.2 位置センサレス制御の原理

位置センサレス制御における位置推定法には，三つの原理がある．

(1) 永久磁石の回転により生じる誘起電圧の位相情報を利用する方法 [6, 7, 8, 9, 10]

(2) 突極性により生じるインダクタンスの位置依存性を利用する方法 [11, 12, 13,

14, 15, 16, 17, 18]

(3) 磁気飽和により生じるインダクタンスの位置依存性を利用する方法 [19, 20, 21]

(1)の原理は，回転子の永久磁石が回転すると，固定子コイルに鎖交する磁束が変
化し，ファラデーの電磁誘導の法則により，固定子コイルに誘起電圧が生じる現象
を利用するものである．誘起電圧は磁束の微分であるため，誘起電圧の位相は，回
転子位置に対して 90度進んだ q軸方向を示す．したがって，誘起電圧の位相情報か
ら d-q軸の位置を推定することが可能となる．誘起電圧の大きさはモータの回転速
度に比例し，低速では小さくなるため，中・高速域でのみ有効となる．そのため (1)

の原理に基づく方法は，概ね定格速度の 10% 以下での低速域では推定が困難とされ
ている．

(2)に基づく方法は，主に突極型同期モータで利用可能である．突極型同期モー
タでは，回転子内部に磁気抵抗の差があるため，インダクタンスが回転子位置に対
して変化するという性質がある．(1)の永久磁石による誘起電圧の場合と異なり，N

極と S極の区別はないため，図 1.11のように，固定子から見たインダクタンスは回
転子位置（電気角）に対して２倍角の周期性を持つ．この方法では，固定子に高周
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図 1.11. IPMSMの固定子インダクタンス
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(2) 突極性

(3) 磁気飽和特性
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図 1.12. 運転状態と利用する位置情報
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波の信号電圧を印加し，応答として得られる電流を検出する．そして，電圧と電流
の関係から，インダクタンスを求める．信号成分の印加方法と応答信号の検出方法
の組み合わせにより，この原理に基づく様々な手法が提案されている．これは，高
周波信号を印加し，インダクタンスの変化を検出するため，位置センサの一つであ
るレゾルバと同じ原理である．原理的には，モータの固定子コイルと回転子の突極
性により，レゾルバの機能を兼用した方法であるともいえる．突極性による位置情
報は，モータの回転速度に関係なく全速度域で発生するが，高速域では位置情報を
有する高周波と，モータを駆動するための基本波を分離することが困難であること，
信号電流によるトルクリップル，騒音，損失などの問題があることから，停止・低
速域において限定的に用いられているのが実情である．

(3)の原理に基づく方法では，パルス状の大電流を流した時，永久磁石の増磁方向
と減磁方向とで，磁気飽和の程度が異なることを利用し，N極と S極の極性判定が
可能である．この方法で始動時の初期磁極位置推定を行い，(2)の方法で得られる 2

倍角の位置依存性を補うために利用されている．
以上のように，速度や運転状態によって利用できる位置情報が異なるため，図1.12

のように上記三つの原理を使い分けることにより，全域での位置センサレス制御が
可能となる．

1.2.3 位置推定の情報源

位置センサレス制御では，モータに印加する電圧，モータを流れる電流，および
モータ定数を用いて回転子の磁極位置を推定する．
位置推定に用いる電圧は，インバータが出力している値であるため，インバータ
の電圧センサで検出するか，あるいは電圧センサを搭載することなく指令値で代用
することもできる．指令値で代用する場合には，出力電圧誤差の要因となるインバー
タ素子のON電圧や，デッドタイムが位置推定誤差に影響を与えるため，これらを
精度よく補償することが必要となる．
電流は，インバータの電流センサにより検出することができる．電流センサのゲ
インやオフセットの誤差も，位置推定精度に影響を与えるため，検出精度の確保は
重要である．また，前項 (2)，(3)の原理に基づき，高周波信号やパルス信号を用い
る場合には，検出タイミングなどの時間誤差や，スイッチングノイズの影響も大き
くなるため，高い出力精度，検出精度が要求される．
モータ定数は，主にモータの電気的な特性を表わすパラメータである．抵抗R，d

軸インダクタンスLd，q軸インダクタンスLq，誘起電圧定数KEなどがある．これ
らのパラメータは，事前に測定しておき，位置推定を行う際には参照値として用い
ることとなる．また，推定方法によって，その一部が推定対象となる．抵抗Rや誘
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起電圧定数KEは温度によって変わり，インダクタンスLd，Lqは電流によって飽和
する特性があるため，必ずしも一定値と扱うことはできない．パラメータ変動の程
度や，変動に対する推定誤差の感度は，モータや制御方式によっても異なり，位置
推定の方法には，これらのパラメータ変動に対して，ある程度のロバスト性が求め
られる．電流に対するインダクタンスについては，飽和特性を事前に測定しておき，
テーブル等を用いて補正する方法も一般的に用いられている．

1.2.4 拡張誘起電圧モデルとオブザーバを用いた位置センサレス制御

IPMSMの位置センサレス制御のために利用できる位置情報として，永久磁石に
よる誘起電圧，突極性，および磁気飽和特性があることを 1.2.2項で述べた．このう
ち，永久磁石による誘起電圧は，大きさがモータの回転速度に比例するため，中高速
域では有効な位置情報を提供できるが [9, 10]，低速域では振幅が低下するため，利
用が困難となる．これに対し，突極性は，回転子位置に応じたインダクタンスの変
化として捉えることができ，電流と電圧の入出力関係から求まるため，停止時，低
速域においても利用可能である [11, 12, 13, 14]．
これら三つの原理のうち，永久磁石による誘起電圧と突極性による位置情報を統
合した方法として，拡張誘起電圧モデルが提案されている [22, 23]．拡張誘起電圧モ
デルは，突極性の有無にかかわらず同期モータの位置センサレス制御に適したモデ
ルとして利用されてきた．
中高速域における位置推定法の代表例として，オブザーバを用いて誘起電圧を推
定し，その位相情報から回転子の位置を得る手法がある．オブザーバの推定対象とし
ては，誘起電圧に限らず，磁束など様々な状態量を選択することも可能である [24]．
そして，選択する状態量によって，ロバスト性やオブザーバの設計等が異なり，最終
的に得られる制御性能にも影響を与える．ただし，状態変数の取り方としては，様々
な選択肢があるものの，センサにより検出した電流と，モータに印加される指令電
圧，あるいは検出した電圧に基づいて構成するシステムでは，いずれの場合におい
ても，ある種の誘起電圧に相当する物理量を情報源とした方法であるといえる [25]．
拡張誘起電圧オブザーバ [22, 23]も，このようなオブザーバに基づく推定法の一
つである．拡張誘起電圧モデルでは，単なる誘起電圧に加えて突極性による位置情
報もある種の拡張された誘起電圧に現れるものとして考慮しているため，拡張誘起
電圧オブザーバを利用することにより，同期モータの突極性の有無や大小によらな
いセンサレス制御法が可能となる．
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1.2.5 従来の位置センサレス制御の適用範囲

これまで，IPMSMの位置センサレス制御が実用化された用途は，定常的な連続
運転が中心で，稼働時間が長く，高効率性を生かした空調機器などが中心であった．
これらの分野では，誘導モータと比較して，数% の高効率化や小型化の可能な点が
大きな優位性であり，既存のモータからの置き換え需要が普及拡大を牽引している．
誘導モータからの置き換えでは，既存のシステムに位置センサが無いことが多く，
IPMSMの特長を生かして高効率化を進めるために，位置センサレス制御の技術は必
要不可欠であったともいえる．また，低コスト化の要求が厳しい家電製品でも，普
及が拡大している．この分野では，高効率化や低コストを維持しながら，簡便でか
つ信頼性の高いドライブシステムが求められる．エアコンのコンプレッサのように，
冷媒の経路や圧力によって位置センサを設置すること自体が構造的に困難な場合も
ある．このような要求を満たすため，家電分野においても，位置センサレス制御は
必須の技術となっている．
一方，頻繁な起動停止を行い，過渡時の性能が要求される分野への適用は，未だ
限定的である．広い運転領域において，様々な運転パターンで駆動される電気自動
車・ハイブリッド自動車や，高応答かつ高性能なサーボ用途では，IPMSMの適用
は進んでいるものの，現状では位置センサレス制御化が困難である．また，始動時
から重負荷駆動を行ったり，停止位置精度を求められたりするような用途において
も，誘導モータや同期モータの位置センサを用いたベクトル制御駆動システムが用
いられている．
しかしながら，これらの分野においても，今後，さらなる高効率，高信頼性，低
価格化のために，IPMSMの位置センサレス制御技術を応用する可能性は十分にあ
る．最近は，鉄道分野でも位置センサレス化が進行してきている．これらの，広い駆
動範囲で高性能が要求される用途においては，位置センサレス制御の運転領域拡大，
ロバスト化が重要である．位置センサレス制御を全速度域で用いるためには，1.2.2

項で示した三つの原理を用いる必要がある．始動時には (3)の原理を用いた初期磁
極位置検出を行うことができるが，始動した後は，(1)と (2)の原理に基づき，永久
磁石と突極性の両位置情報を利用した位置推定を実現することが必要である．

1.2.6 埋込磁石同期モータの位置センサレス制御の課題

IPMSMの位置センサレス制御は，複数の手法をモータの特性や速度などの運転
条件に応じて使い分けることにより実現可能であり，基本的な位置推定の原理は確
立したと考えられる．しかしながら，未だ性能や適用範囲では位置センサを用いた
制御に劣る部分が多く，位置センサレス制御の普及にはさらなる技術革新が必要で
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ある．具体的には，以下に示す課題がある．

(1) 低速域における信号重畳に関する課題

突極性を利用して，停止時から位置センサレス制御が可能であるという性質は，誘
導モータや SPMSMと比較して，IPMSMの有利な点である．しかし，これを利用
するためには，モータを駆動するための電流・電圧に加えて，信号電流の重畳が必
要である [12, 15, 16, 17, 18]．信号の周波数として，数 kHzのキャリア帯域のように，
非常に高周波の信号を用いる場合には，モータを駆動するための電流や電圧の基本
波成分と，これらの信号成分を分離することが比較的容易である．そして，そのよ
うな信号は，機械系の応答帯域より高周波となることが多く，駆動特性への影響も
比較的小さくすることができるため，最もよく用いられている．例として，キャリ
ア帯域の診断電圧を固定子電圧に重畳し，それによって得られる高周波の微小な信
号電流に対して，ヘテロダイン検波を利用して，位置を推定する方法がある [12]．ヘ
テロダイン検波器では，信号波を周波数的に分離し，フィルタによって重畳信号の 2

倍の周波数帯の信号を十分に減衰させる必要がある．そのため，位置センサレス制
御系の応答性を確保するため，kHz帯のキャリア信号を用いている．しかし，キャ
リア周波数は制御周期とも関係が深く，このような高周波の微小信号を正確に検出，
あるいは生成するためには，制御周期の高速化や電流制御系を含めたインバータの
特殊化を要する傾向がある [14]．それに加えて，キャリア周波数の数 kHz帯は，機
械的な共振や，人間の聴覚に対する感度の高い帯域と重なることもあり，その際に
は振動や騒音の問題も生じる．
一方，低周波信号を用いる場合には，信号電圧や電流の検出・生成を行うという点
では，制御周期やキャリアの周期に比べて十分に長い時間を確保できるため，有利
な条件となる．このような低周波信号は，機械系の応答帯域や制御系の帯域内に外
乱を与えることになり，信号電流によるトルクリップルが駆動特性へ影響を与える
こととなる．このトルクリップルは，回転子の位置推定 [18]や，MTPA制御を実現
するための指令電流を決定する，有効な情報源として扱うことも可能である [26, 27]．
ただし，このような情報源に対して十分な感度を得るためには，数十Hz以下の低周
波であり，かつ低イナーシャ負荷であるといった機械的な制約もある．逆に，低周
波信号を用いながら，機械的な応答を情報源として利用しない場合には，これらの
トルクリップルは外乱として，当然のことながら駆動性能を劣化させる要因となる．
信号重畳により位置推定を行う方法において，信号周波数に対して電圧と電流と
の間の伝達関数に変化があるかの感度を原理的に解析した研究がある [28]．それに
よると，信号波周期がモータの電気的時定数 Lq/R以下であれば，位置に対する伝
達関数の変化が生じることを示している．また電流制御によって信号電流を生成す



18 第 1 章 序論

る場合には，電流制御の応答帯域が上限を決めることになる．指令電圧に直接印加
する場合であっても，キャリア周波数より高周波の信号は，インバータによる信号
生成が困難であることに加えて，寄生効果による影響もあり，利用することが困難
であることも指摘されている．以上のことから，位置推定に利用可能な信号帯域は，
通常数十Hz帯から数 kHz帯であり，原理的に位置推定が可能な信号周波数は，キャ
リア周波数から低周波側に分布しているといえる．このように，信号周波数を低周
波化できる可能性はあるものの，駆動システム上の様々な制約も関連するため，重
畳信号の周波数をどの帯域に設定すべきかを一般的に定めることは困難である．

(2) 拡張誘起電圧オブザーバの帯域と信号周波数の関係

拡張誘起電圧には，突極性による位置情報も含まれているため，停止時・低速時
にも位置推定を行えるポテンシャルがある [13, 17]．しかしながら，従来の拡張誘起
電圧オブザーバによるセンサレス運転が可能な駆動領域は，中高速域に限定されて
いた．その理由としては，以下のような性質が起因している．
一つは，拡張誘起電圧に含まれる，速度に無関係な突極性由来の成分を励起する
には，定常的に q軸電流の変化を必要とする．そして二つ目に，オブザーバでは，誤
差フィードバックを行うことにより，収束性を自由に設計できるが，このことは，観
測できる信号の帯域制限を意味する．したがって，一般的に停止時・低速域で位置
推定を行うために用いられるキャリア帯域の高周波重畳信号を，オブザーバを通じ
て観測することは困難である．もし，キャリア帯域の高周波信号が観測可能となる
ように，オブザーバを極端に高帯域化すれば，オブザーバの外乱抑圧特性の低下や
離散化誤差の影響を招くこととなるため，現実的には採用できない．このような信
号帯域の違いから，従来の拡張誘起電圧オブザーバでは，突極性による成分は十分
に利用されていなかった．
この問題を解決するためには，制御帯域内の信号重畳を用いる必要がある．制御
帯域とは，コントローラの帯域，あるいは位置推定のために用いるオブザーバの帯
域を意味し，一般的に信号重畳に用いられるキャリア帯域に比べ，低周波信号とな
る．この制御帯域内は，電流制御を通じた信号電流の生成や検出には有利である．し
かし，この帯域での信号重畳は，制御帯域内であるがゆえ，制御系や機械系の応答
帯域の中に，外乱として信号電流によるトルク脈動が混入することになり，信号の
振幅と周波数の条件によっては，駆動特性への影響が問題となる．

(3) 速度に応じた推定器の切り替えに伴う性能劣化
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全ての速度域で位置センサレス制御をおこなうためには，低速域では突極性によ
る位置を推定するための推定器，中高速域においては誘起電圧を推定する推定器を
個別に用意し，それらが推定した回転子位置を速度に応じて適切に切り替える必要
がある．この推定器の切り替え時は，二つの異なる回転子位置を連続的に補間する
ことが必要であり，適切に切り替えが行われない場合には，トルクの急変や，位相
飛びによる電流飛び出しが発生し，最悪の場合は，運転継続が困難な状況となるこ
ともある．電流制御系において位相の切り替え操作を行うには，細心の注意が必要
であり，確実な安定動作を実現するためには，極力回避することが望ましい [29]．

(4) 電流の位相制御と位置推定における磁気飽和への対応

IPMSMの電流制御においては，正確な回転子の位置情報に加えて，最適な電流
位相で制御することが，効率向上や駆動範囲拡大のために重要であり，このことは
すでに広く認識されている [30, 31, 32]．また，モータパラメータのうち q軸インダ
クタンスは，位置センサレス制御における位置推定誤差に影響することが知られて
いる [33, 34]．このようなパラメータ変動に対して，位置センサレス制御のロバスト
性を確保することは重要な課題である．
これらを踏まえ，最近では，位置推定に用いるインダクタンスに対して意図的に
誤差を与え，所望の位相誤差を発生させることにより，回転子の位置推定と電流位
相制御を統合する方法が提案されてきている [34, 35, 36, 37]．文献 [34]では，イン
ダクタンス誤差を与えたときに発生する位相誤差により電流軌跡を変化させる手法
を軌道指向形ベクトル制御として提案している．例として，モデルの q軸インダク
タンスの代わりに d軸インダクタンスの値を使用すると，力率１の楕円軌道と，銅
損最小の双曲線軌道の間に電流軌道が存在することを示し，総合損失を最小化する
最適軌道 [32]として利用することを示している．文献 [35]，[37]では，位置センサ
レス制御の推定軸としてMTPA制御時の電流ベクトルの方向（これを最大トルク軸
dm–qm軸と定義）に選び，この軸上における拡張誘起電圧モデルを新たに導出し，
この拡張誘起電圧を推定することにより，MTPA制御器を用いず，通常の電流制御
器のみで，結果的にMTPA制御が実現できることを示している．この手法では，qm

軸上で仮想的なインダクタンスLqmを新たに定義し，このインダクタンスの磁気飽
和に対する高いロバスト性を実験的に示している．しかし，dm–qm軸上での新たな
モデルや，仮想的なインダクタンスパラメータの導入が必要となるため，拡張誘起
電圧の推定に外乱オブザーバを適用する場合には，位置推定のロバスト性などに関
するこれまでの知見 [23, 33, 38]を直接利用できず，新たなモデルの導入に伴う制御
系の性質や仮想インダクタンスの設定法について，改めて検討を行う必要がある．
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1.3 本研究の目的
本研究では，突極性と永久磁石の両位置情報を有効利用し，位置推定器の切り替
えを行わず，零速を含む広範囲の位置センサレス制御を実現することを目的とする．
そのために，拡張誘起電圧モデルに基づくオブザーバを用いた位置推定法を用いる．
本研究ではまず，IPMSMの位置センサレス制御に適した新しい最大トルク制御
座標系（f -t軸）を提案する．最大トルク制御座標系では，ベクトル制御の考え方に
立ち返り，f 軸を磁束成分，t軸をトルク成分とし，磁束とトルクを独立に扱うこと
が可能な，直交二成分に電流ベクトルを分解する．そして f 軸の磁束成分電流を用
いて，位置推定のための信号電流による付加的なトルク脈動を発生させない信号重
畳法を実現する．次に，この信号重畳法を利用し，オブザーバで観測可能な制御帯
域内の重畳信号を用いることにより，拡張誘起電圧に含まれる誘起電圧と突極性の
両位置情報を併用する位置センサレス制御法を提案する．提案法においては，重畳
した信号成分から位置情報を抽出するために，オブザーバのフィルタ構造を利用す
る．そのため，中高速域においても，位置推定器はそのままで，重畳信号の振幅を
零とすることにより，従来の拡張誘起電圧オブザーバと等価な位置センサレス制御
が可能となる．
次に，同じ座標系を利用して，中高速域において，磁気飽和によるインダクタン
ス変動にロバストなMTPA制御を実現する．従来の拡張誘起電圧オブザーバにおい
て，q軸インダクタンスをはじめとするパラメータ誤差と位相推定誤差の関係につ
いては，すでに解析が行われ，その関係が定量的に示されている [33]．また，本論
文で提案する最大トルク制御座標系においては，リラクタンストルクを利用する同
期モータであるなしに関わらず，最大トルク制御座標系の磁束成分の電流を零に制
御した場合にMTPA制御の条件を満足するという関係がある [39]．つまり，磁束成
分（f 軸）電流が零の状態においては，dm-qm軸と f -t軸は同一の座標系を表して
いるといえる．
更に，これらの結果を踏まえ，本論文では，オブザーバのインダクタンス誤差に
よる位置推定誤差 [33, 34]の観点から文献 [35]，[37]の方法を解釈しなおし，一般的
な拡張誘起電圧オブザーバ [23, 38]へのインダクタンス設定のみでMTPA制御を実
現する方法を提案する．具体的には，まず，インダクタンス誤差によって発生する
位置推定誤差の定常解 [33]を利用して，オブザーバの推定座標系を最大トルク制御
座標系（f -t軸）に一致させるインダクタンスの値を導出する．これを利用し，オブ
ザーバに設定するインダクタンスを操作することにより，意図的に位置推定誤差を
発生させ，非突極型同期モータである SPMSMにおいてMTPA制御を実現する際に
d軸電流を零に制御するのと同様に，f 軸電流を零とする制御を行った結果として，
MTPA制御を実現する方法を提案する．
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この時のインダクタンス設定値は，文献 [35]，[37]で用いられている推定用パラ
メータ Lqmと等価となるため，同様に磁気飽和に対してロバストである．そこで，
本論文では更に，モータ特性に応じたインダクタンスの設定方法を明らかにすると
ともに，それが原理的に磁気飽和に対してロバスト性を持つことを示す．

1.4 本論文の構成
本論文の構成を以下に示す．
第１章では，本研究の背景を説明し，本研究の目的について述べた．
第２章では，従来から IPMSMの制御に用いられている座標系と，それぞれの座
標上における IPMSMの数学モデルを示す．そして，基本となる制御系の構成を示
す．次に，拡張誘起電圧モデルの定義を示し，オブザーバを用いて拡張誘起電圧を
推定し，位置センサレス制御を行う方法について示す．また，拡張誘起電圧モデル
とオブザーバの持つ性質を示す．
第３章では，IPMSMの位置センサレス制御に適した新しい最大トルク制御座標系

（f -t軸）を提案する．まず，最大トルク制御座標系の定義を述べ，IPMSMのMTPA

制御と深い関係があることを示す．そして，この座標系を用いることにより，信号
電流によるトルク脈動を発生させない IPMSMの信号電流重畳法が実現できること
を示す．また，位置センサレス制御に適用することを想定し，最大トルク制御座標
系の推定に誤差が生じたときの影響についても解析を行い，その結果について示す．
そして実機を用いて，最大トルク制御座標系を用いた信号電流によるトルク脈動を
調べ，解析結果の妥当性を示す．
第４章では，第３章で述べた信号電流重畳を用いて，拡張誘起電圧オブザーバの
位置センサレス制御が有効な運転領域を，低速域へ拡大する方法を提案する．まず，
拡張誘起電圧に含まれる位置情報について示し，低速駆動域を拡大するための信号
重畳法と，オブザーバを利用した信号抽出法について示す．また，低速域における
拡張誘起電圧の振幅を維持するための，信号振幅の決定法についても示す．そして，
実機実験による位置センサレス制御の性能評価結果を示し，提案手法の有効性を検
証する．
第５章では，最大トルク制御座標系を用いて，拡張誘起電圧オブザーバのインダ
クタンス設定のみでMTPA制御を行う方法を提案する．まず，文献 [23]，[33]に従
い，拡張誘起電圧オブザーバのインダクタンス誤差による位置推定誤差の定常解を
導出する．次に，d-q軸と f -t軸の間の角度が，位置推定誤差の定常値と一致する条
件を解くことにより，オブザーバの位置推定誤差を通して，間接的にMTPA制御を
行うためのインダクタンス設定値を導出する．そして，インダクタンス設定値の負
荷特性を考慮して，モータの特性に応じた設定方法を示す．最後に，磁気飽和を考
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慮したインダクタンスの設定指針に従い，提案手法を利用してMTPA制御を行った
実機実験の結果により有効性を検証する．
第６章では，本論文のまとめと今後の課題を示す．



第2章

埋込磁石同期モータの制御モデルと拡
張誘起電圧オブザーバによる位置セン
サレス制御

2.1 はじめに
第 1章に示したように，IPMSMは回転子の内部に永久磁石を埋め込んだ構造と
なっている．そして，固定子のコイルに三相交流電流を流し，回転磁界を作ること
によってモータを回転させる．このとき，回転子には永久磁石があり，モータが回
転すると，固定子のコイルを鎖交する磁束が変化し，誘起電圧を発生させる．この
誘起電圧と，モータの端子に印加する電圧との差によって，固定子コイルに電流が
流れる．モータの制御では，この固定子の電流を制御することによって，トルクを
制御し，速度を変化させることができる．
モータを制御するためには，電圧を入力し，電流を出力としたときの入出力関係
を数学モデルによって表現し，指令電流に実電流が追従するよう，モータへの入力電
圧を調整する．そして，モータの動作を決定するためには，トルクを制御する必要
があり，トルクを決定する磁石磁束と電流の位相関係が重要である．そのため，回
転子を基準とした，同期回転座標（d-q軸）上の制御モデルを基本とし，電流を d軸，
q軸で独立に制御する電流ベクトル制御を行う．
このように，回転子に同期した座標上で，物理現象に基づき電圧と電流の関係を
表す方程式，すなわちモデルを作ることができるが，制御器が直接扱えるのは固定
子から見た静止座標である．そのため，d-q軸上で制御を行うためには，電流や電圧
の座標変換が必要であり，このとき回転子の位置情報が必要である．通常は，モータ
を外部から見た固定子の三相回路を基準とした三相モデルを出発点とし，固定子か
ら回転子へ変換する過程をとることが多い．しかしながら，回転子に永久磁石が物
理的に存在する IPMSMでは，回転子を基準としてパラメータを定義する方が，物
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理的な意味が捉えやすい．そこで，本論文では，モータを内部から見た回転子の磁
気回路に基づいた同期回転直交二相モデルを出発点とし，回転子から固定子へモデ
ルを変換する過程をとることとする．
本章では，まず，物理モデルに基づいた同期回転直交二相モデルを定義し，これ
を静止直交二相モデルに変換し，次に固定子の三相コイルに対応した三相モデルへ
変換する．実際に制御を行う際は，逆に三相座標上で電流検出を行い，同期回転座
標へ座標変換して電流制御を行うこととなる．位置推定系は，回転座標，静止座標
のどちらでも構成することが可能であり，本論文では，静止座標系で位置推定を行
う．次に，IPMSMの制御の基本となる電流，速度の各制御系と，電流とトルクの関
係に基づく指令電流の設定方法を示す．最後に，本論文の基礎となる拡張誘起電圧
モデルとオブザーバによる位置センサレス制御について，従来手法を示す．

2.2 埋込磁石同期モータの制御モデルと座標系
図 2.1に IPMSMの構造例を示す．外側には三相のコイルを巻いた固定子があり，
内側には鉄心と永久磁石を有する回転子がある．固定子コイルに電圧を印加し，電
流を制御することにより，モータを所望の速度や位置に制御する．固定子コイルは，
u相，v相，w相の三相からなり，これら三相の合成電圧をベクトルとして制御し，
目的とする電流ベクトルを生成する．モータの制御を行うためには，モータを簡易
な電気回路にモデル化し，その上で議論を行うことが一般的である．
図 2.2に IPMSMの三相等価回路と座標系の定義を示す．d-q軸を同期回転座標系，

γ-δ軸を推定回転座標系，α-β軸を静止座標系，u-v-w軸を三相座標系とする．以下
の項では，それぞれの座標系におけるモデルの導出を行う．

2.2.1 同期回転直交二相モデル

図 2.2に示したように，永久磁石のN極の向きに d軸を定め，これより π/2進ん
だ方向に q軸をとる．これを，同期回転座標系 d-q軸と定義する．そして，u相を基
準にとった d軸の進み角を回転子位置 θreとし，回転角速度をωreとする．なお，θre

の時間微分が ωreであること（θ̇re = ωre）は自明である．d-q軸は，回転子を基準と
した座標系であり，モータの回転に伴い回転する座標系である．そのため，d-q軸の
上で回転するベクトルを表現すると，定常状態においては一定値となり，電流，電
圧，磁束等のベクトルを直流として扱うことができる．
第 1章に示したように，IPMSMでは，d軸方向の磁束は，磁気抵抗の高い永久磁
石を通過するためインダクタンスが小さく，q軸方向の磁束は，磁気抵抗の低い鉄
心部分を通過するためインダクタンスが大きいといった磁気的異方性がある．その
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図 2.1. IPMSMの構造

図 2.2. IPMSMの三相等価回路と座標系
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ため，電流が作る磁束（反作用磁束）が，d軸方向と q軸方向で非対称となり，電
流に対して位相差を生じる．d軸方向のインダクタンスを Ld，q軸方向のインダク
タンスをLqとすると，永久磁石の磁束 [KE, 0]T と反作用磁束 [Ldid, Lqiq]

T を合成し
た，固定子コイルへの全鎖交磁束Ψoは，(2.1)式となる．

Ψo =

[
Ψod

Ψoq

]
εJωret =

{[
Ld 0

0 Lq

] [
id
iq

]
+

[
KE

0

]}
εJωret (2.1)

ただし，εJωretは，角周波数 ωreで回転する回転行列 (2.2)式である [40]．

εJωret =

[
cos ωret − sin ωret

sin ωret cos ωret

]
(2.2)

また，J は，(2.3)式に示す交代行列を表す．

J =

[
0 −1

1 0

]
(2.3)

そして，この磁束の変化によって発生する誘起電圧voは，ファラデーの電磁誘導
の法則により，(2.4)式となる．

vo =
dΨo

dt

=

{[
pLd −ωreLq

ωreLd pLq

] [
id
iq

]
+

[
0

ωreKE

]}
εJωret (2.4)

(2.4)式の pは微分演算子であり，電流項に対して作用する．そして，モータの端子
電圧 vaは，固定子コイルの抵抗成分による電圧降下Riを加え，(2.5)式となる．

va =

{[
R + pLd −ωreLq

ωreLd R + pLq

] [
id
iq

]
+

[
0

ωreKE

]}
εJωret (2.5)

上記に示した磁束，電圧，電流の関係を，d-q軸上のベクトル図で表すと，図 2.3

となる．ただし，ベクトル図では，定常状態を仮定し，微分演算子 pの掛かる電流
微分項を零としている．また，このモデルでは，鉄損を無視している．

(2.5)式を d-q軸の各成分で書き直すと，(2.6)式の同期回転直交二相モデル（d-q

軸モデル）が得られる．[
vd

vq

]
=

[
R + pLd −ωreLq

ωreLd R + pLq

] [
id
iq

]
+

[
0

ωreKE

]
(2.6)

(2.6)式に基づいて，d-q軸の等価回路を表すと，図 2.4のようになる．
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d-axis

q-axis

図 2.3. 基本ベクトル図

− +

(a) d軸等価回路

−

+
+ −

(b) q軸等価回路

図 2.4. IPMSMの d，q軸等価回路
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2.2.2 静止直交二相モデル

図 2.2に示したように，固定子の u相の向きに α軸を定め，これより π/2進んだ
方向に β軸をとる．これを，静止座標系 α-β軸と定義する．α-β軸は，固定子を基
準とした座標系であり，この座標上では，回転する電流，電圧，磁束等のベクトル
が交流量となる．α-β軸と d-q軸の間の角度は θreであり，同期回転座標系（d-q軸）
から静止座標系（α-β軸）への変換行列Md`¸は (2.7)式となる．

Md`¸ =

[
cos θre − sin θre

sin θre cos θre

]
(2.7)

Md`¸を用いて，d-q軸上の電圧，電流は (2.8)式により α-β軸上へ変換される．[
vα

vβ

]
= Md`¸

[
vd

vq

]
,

[
iα
iβ

]
= Md`¸

[
id
iq

]
(2.8)

そして，(2.6)式の同期回転直交二相モデルに対して，(2.7)式の変換行列を作用する
ことにより，静止直交二相モデル (2.9)式が得られる．[

vα

vβ

]
=

[
R + pLα −ωreLαβ

ωreLαβ R + pLβ

] [
iα
iβ

]
+ ωreKE

[
− sin θre

cos θre

]
(2.9)

ただし，
Lα = L0 + L1 cos 2θre

Lβ = L0 − L1 cos 2θre (2.10)

Lαβ = L1 sin 2θre.

(2.10)式が示すように，L1 ̸= 0となる突極型モータでは，固定子からみたインダク
タンスに二倍角の位置依存性が生じる．この性質は，物理的には，突極性による磁
気的異方性には永久磁石のようなN/Sの極性がないため，回転角一周で二周期の変
化が生じることと解釈できる．

2.2.3 三相モデル

図 2.2に示したように，固定子の三相コイルに対応した，π/3ずつ位相の異なる
u, v, wの三軸をとる．これを，三相座標系u-v-w軸と定義する．三相座標系では，通
常，零相分がないものと仮定し，(2.11)式が成り立つと仮定する．

vu + vv + vw = 0

iu + iv + iw = 0 (2.11)
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三相座標系（u-v-w軸）から静止座標系（α-β軸）への変換行列は (2.12)式となる．

M3`2 =

√
2

3

 1 −1
2

−1
2

0
√

3
2

−
√

3
2

 (2.12)

(2.9)式を三相座標系に変換すると，(2.13)式の三相モデルが得られる．
vu

vv

vw

=


R + pLu pLuv pLuw

pLuv R + pLv pLvw

pLuw pLvw R + pLw




iu
iv
iw

 + ωreKE

√
2

3


− sin θre

− sin
(
θre− 2π

3

)
− sin

(
θre+

2π
3

)


(2.13)

ただし，
Lu =

2

3
L0 +

2

3
L1 cos 2θre

Lv =
2

3
L0 +

2

3
L1 cos

(
2θre +

2π

3

)

Lw =
2

3
L0 +

2

3
L1 cos

(
2θre −

2π

3

)

Luv = −1

3
L0 +

2

3
L1 cos

(
2θre −

2π

3

)

Luw = −1

3
L0 +

2

3
L1 cos

(
2θre +

2π

3

)

Lvw = −1

3
L0 +

2

3
L1 cos 2θre. (2.14)

三相モデルは，(2.13)式，(2.14)式が示す通り複雑であり，通常，制御に直接用い
ることはない．しかしながら，実際のインバータにおける電圧出力は三相で行い，
また電流センサは相電流を検出するため，制御器とインバータの間には，M3`2と
Md`¸を用いた三相と二相の座標変換が必要である．
また，(2.13)式，(2.14)式に示すように，三相座標上では，二相座標上に比べて
インダクタンスの大きさが 2/3倍，誘起電圧の大きさが

√
2/3倍となるため，注意

が必要である．三相から二相へ，あるいは二相から三相へ座標変換を行う場合には，
電圧と電流の取り扱いにも注意が必要である．例えば，三相電流を静止座標上に変
換すると (2.15)のようになる．

[
iα
iβ

]
= M3`2


iu
iv
iw

 =

√
2

3

 1 −1
2

−1
2

0
√

3
2

−
√

3
2




I cos θi

I cos
(
θi − 2π

3

)
I cos

(
θi + 2π

3

)

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=

√
3

2

[
I cos θi

I sin θi

]
(2.15)

つまり，三相交流での電流ベクトルの大きさを
√

3/2倍（実効値では
√

3倍）したも
のが，直交二相座標上での電流ベクトルの大きさになっている．これは，本論文で
用いる三相二相変換が，絶対変換を用いていることによる．絶対変換では，変換前
後における出力，トルク，損失など電力に関するものが不変となる．電力一定の条
件は，変換行列M3`2が，(2.17)式を満たすことを意味する．

vT
αβiαβ = {M 3−2vuvw}T {M 3−2iuvw} = vT

uvwMT
3−2M 3−2iuvw = vT

uvwiuvw (2.16)

MT
3−2M 3−2 = I (2.17)

ここで，I は，単位行列である．なお，電流と電圧の大きさを不変とする変換を相
対変換といい，文献によっては相対変換を用いているものもある．

2.2.4 機械系のモデル

モータを含む最も簡単な機械系は，(2.18)式の運動方程式で表される [41]．

T − TL = J
dωrm

dt
(2.18)

ここで，T はモータトルク，TLは負荷トルク，ωrmはモータ出力軸の機械角速度，J

はモータと負荷を合成した慣性モーメントである．(2.18)式より，図 2.5のブロック
線図に示す機械系のモデルが得られる．同図 2.5の sは，ラプラス演算子を表す．機
械系のモデルでは，トルクを入力とし，速度を出力する．一般的な機械系には，慣
性モーメントのほか，制動係数やばね定数も含まれる．また，機械角速度ωrmを電
気角速度 ωreに換算するには，極対数 Pnを用いて，ωre = Pnωrmと表す．

LT

T
Js

1

rmω＋

－

図 2.5. 機械系のモデル
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ここで，IPMSMのトルクは，電流ベクトルと，(2.1)式に示した固定子への鎖交
磁束Ψoの外積より，(2.19)式で与えられる．

T = PnKEiq − Pn (Lq − Ld) idiq (2.19)

(2.19)式の右辺第一項はマグネットトルクを表し，第二項は突極性によって生じる
リラクタンストルクを表す．第 1章で述べたように，IPMSMでは Ld < Lqの逆突
極性を有するため，負の d軸電流を流すことにより，リラクタンストルクを有効に
利用することができる．

2.3 埋込磁石同期モータの制御
IPMSMの一般的な制御系は，図 2.6に示すように内側から順に電流制御，速度制
御，位置制御のフィードバックループにより構成される．速度を目標値とする場合に
は，位置制御ループを省略し，トルクを目標値とする場合には，位置制御と速度制
御ループまでを省略することで，制御の目的に応じて使い分けることができる．ト
ルク制御の場合は，高性能なトルクセンサが高価であるため，電流からトルクの制
御を開ループとして扱い，電流制御を行う方法が一般的である．
各部の制御器には，PI（Proportional-Integral）制御が一般に用いられる．モータ
の抵抗・インダクタンス・イナーシャなど電気的・機械的なパラメータを用いてPI

ゲインを定めることにより，応答性を設計する手法が確立している [41]．PI制御は，
実機における応答性の調整も容易であり，また制御のデジタル化により安定した特
性も得られるようになったため，使い勝手の良い実用的な方法として現在広く用い
られている．

Torque
controller

Current
controller

Inverter IPMSM

Current
detectors

Position
sensor

d/dt

Speed
Position

Speed
controller

Position
controller

Position

図 2.6. IPMSMの制御系の基本構成
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2.3.1 電流制御系

第 1章で述べたように，IPMSMの一般的な電流制御方式として，d-q軸上の電流
ベクトル制御がある．ベクトル制御の原理は，(2.6)式に示した IPMSMの d-q軸の
モデルが基礎となる．(2.6)式のモデルを状態方程式に変形すると，(2.20)式となる．

[
i̇d
i̇q

]
=

 − R
Ld

ωre
Lq

Ld

ωre
Ld

Lq
− R

Lq

 [
id
iq

]
+

 1
Ld

0

0 1
Lq

 [
vd

vq

]
+

 0

− 1
Lq

ωreKE

 (2.20)

(2.20)式は，d，q軸電圧 vd，vqにより，d，q軸電流 id，iqを制御できることを表し
ている．電圧ベクトルを入力とし，電流ベクトルを状態変数とした (2.20)式を，ブ
ロック線図に表すと，図 2.7となる．同図には，(2.18)式，(2.19)式で示した機械系
のモデル，及びトルク式も示してある．図 2.7のブロック図より，vd，vqを変化さ
せ，id，iqを制御することにより，トルク，及び速度を制御できることが分かる．し
かし，d，q軸間で干渉し合う速度起電力があり，このままでは，各軸の電流を独立
に制御することが困難である．
そこで，まずは速度起電力をフィードフォワードで補償することにより d，q軸間
での干渉項を打ち消す非干渉制御を行う．d軸電圧 vdへの干渉項は ωreLqiqである
ので，q軸電流 iq，速度 ωre，q軸インダクタンスLqが分かれば，補償することが可
能である．また q軸電圧 vqへの干渉項は，ωre (KE＋ Ldid)であるので，d軸電流 id，
速度 ωre，d軸インダクタンス Ld，誘起電圧定数KE が分かれば，補償することが
可能である．これらの非干渉制御に必要な情報のうち，d，q軸電流は電流センサに
より検出した電流を座標変換することにより取得可能である．速度は，速度センサ
により検出し，あるいは速度推定器により推定した値を用いることができる．d，q

軸インダクタンスと誘起電圧定数に関しては，モータパラメータとして予め測定す
ることが可能である．これらの情報を用いて，(2.21)式のように速度起電力を補償
した電圧をモータに加えることで，d，q軸電流を独立に制御する非干渉制御を実現
する．

vd = v∗
d − ωreLqiq

vq = v∗
q + ωre (KE + Ldid) (2.21)

図 2.7の IPMSMのブロックに，(2.21)式の電圧を与えると，図 2.8のような非干渉
化後の IPMSMのブロックが得られる．なお，位置センサレス制御における非干渉
制御では，モータパラメータの測定誤差，電流検出誤差に加えて，座標変換に伴う
位置推定誤差，速度推定誤差が影響を与えることとなり，位置推定の精度が，非干
渉制御を含む電流制御系の性能を劣化させる要因となる [42, 43, 44]．
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図 2.8. 非干渉化した IPMSMのブロック線図
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v∗
d，v∗

q には，電流フィードバック制御器により決定される指令電圧を加える．ト
ルクを高応答に制御し，かつ広範囲に亘る IPMSMの高効率駆動を行うためには，
電流フィードバックによる電流制御が有効である．電流制御器としては，比例（P

: Proportinal）制御あるいは比例積分（PI : Proportional-Integral）制御が一般的で
ある．P制御では定常偏差を零にすることはできないが，PI制御では定常偏差を無
くすことができる．ここでは，PI制御を用いた場合の，伝達関数による一般的な制
御系の設計法を示す．

PI制御では，図 2.9に示すように，指令電流 i∗d, i
∗
q とフィードバック電流 id, iqの

誤差に対し，比例項と積分項を合わせた (2.22)式の操作量を与える．

v∗
d = Kcd

(
1 +

1

Tcds

)
(i∗d − id)

v∗
q = Kcq

(
1 +

1

Tcqs

) (
i∗q − iq

)
(2.22)

ここで，Kcd，Kcqは電流制御比例ゲイン，Tcd，Tcqは電流制御積分時間であり，(2.23)

式で与える．

Kcd = ωcLd , Tcd =
Ld

R

Kcq = ωcLq , Tcq =
Lq

R
(2.23)

ωcは電流制御系の交差角周波数を表す．(2.23)式のようにPIゲインを与えることに
より，電流制御系の理想的なオープンループ伝達関数GO

cd，GO
cqを (2.24)式とするこ

とができる．

GO
cd(s) = Kcd

(
1 +

1

Tcds

)
1

R + Lds
=

ωc

s

GO
cq(s) = Kcq

(
1 +

1

Tcqs

)
1

R + Lqs
=

ωc

s
(2.24)

(2.24)式は純積分であり，位相特性は常に-90 degの極めて安定な系となる．このと
き，電流制御系の理想的なクローズドループ伝達関数GC

cd，GC
cqは (2.25)式となる．

GC
cd(s) = GC

cq(s) =
ωc

s + ωc

(2.25)

(2.25)式は単純な一次遅れ系であり，電流制御の結果として，電流指令から実電流
までの応答を，ωc を遮断角周波数とする一次遅れ系と近似できることを示してい
る．遮断角周波数の ωcは，電流制御の応答性を決めるパラメータであり，(2.23)式



2.3 埋込磁石同期モータの制御 35
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図 2.9. 電流制御系のブロック線図
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図 2.10. 電流制御した IPMSMのブロック線図



36 第 2 章 埋込磁石同期モータの制御モデルと拡張誘起電圧オブザーバによる位置センサレス制御

に基づいてPIゲインを与えることにより調整できる．実際には，(2.23)式における
R,Ld, Lqといったモータパラメータの設定誤差や，非干渉制御の誤差などにより，必
ずしも理想的な系とはならないが，近似的には (2.24)式，(2.25)式が成立する．ま
た，インバータやモータの電流耐量等によって決まる電流制限値，電流検出器の帯
域，デジタル制御を行う場合には離散化誤差の影響などにより，電流制御の応答性
には上限が存在する．非干渉制御を含む電流制御が理想的に行われた場合の IPMSM

のブロック線図は，図 2.10となる．

2.3.2 速度制御系

速度制御を行う場合，図 2.6のように，電流制御ループをマイナーループとした
カスケード構成の制御系を用いる．カスケード接続の制御系では，マイナーループ
の応答を外側のループの応答よりも十分速くなるように設計することにより，外側
のループの応答性や安定性の向上が図れる．また，速度制御器の出力である指令電
流にリミッタを設けることにより，急加減速時や負荷変動時の過電流保護，あるい
は電流リミッタによる等価的なトルク制限により，機械的な保護が容易になるとい
う利点もある．
速度制御は，電流（トルク）を入力とし速度を出力とする機械系のモデルが基礎
となる．IPMSMではトルクと電流が非線形であるが，ゲインを定数として設定す
るために，速度制御系を設計する際にはトルク定数KT をほぼ一定として扱う．こ
こでは，マグネットトルクが支配的であり，KT ≈ PnKE，すなわち T ≈ KT iqと近
似する．厳密には，磁気飽和等も考慮し，トルク-電流特性から非線形性を補償する
必要があるが，多くの場合，速度制御ゲインの設計においては上記の近似が有効で
ある．
速度制御器を (2.26)式のPI制御器とし，マイナーループである電流制御のクロー
ズドループ伝達関数GC

cq(s)を考慮すると，電流制御系を簡易化した速度制御系のブ
ロック線図は図 2.11となる．

i∗q =
(
Ksp +

Ksi

s

)
(ω∗

rm − ωrm) (2.26)

ただし，Ksp，Ksiはそれぞれ速度制御比例ゲイン，速度制御積分ゲインである．こ
のとき，速度制御系のオープンループ伝達関数GO

s (s)は (2.27)式となる．

GO
s (s) =

(
Ksp +

Ksi

s

)
· ωc

s + ωc

· KT

Js
(2.27)

(2.27)式のゲイン特性を直線近似したボード線図を図 2.12に示す．同図には，GO
s (s)

を構成する三つの伝達関数も破線で示した．周波数領域でのフィードバック制御系
設計においては，図 2.12に示した ωc，ωsc，ωpiの三つの指標が用いられる [45]．
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図 2.11. 電流制御系を簡略化した速度制御系のブロック線図
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図 2.12. 速度制御系のオープンループ伝達関数のゲイン特性
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まず，ωcは電流制御の交差角周波数であり，2.3.1項に示した電流制御系のゲイン
設計によって決まる値である．次に，カスケード構成により速度制御を行うために，
速度制御系の交差角周波数 ωscを ωcより十分低い値とする．また，ω = ωscの付近
では，安定性を確保するために傾きをゆるやかにし，十分な安定余裕を持たせる必
要がある．そして，ωscの値により，速度制御系の速応性を調整する．
次に，低周波領域においては，GO

s (s)のゲイン特性を大きくし，パラメータ変動
に対する感度特性，目標値追従特性，外乱抑圧特性を改善する．そこで，PI折れ点
角周波数 ωpiを，ωscに対してある程度低く設定しつつ，上記の特性を改善するよう
に調整する．
以上の条件を考慮し，ωpi ≪ ωsc ≪ ωcとなるように，各ゲインを定める．通常は，

ωcの数分の一以下となるように ωscを選び，さらにその数分の一に ωpiを設定する．
このとき，図 2.12からわかるように，ω = ωscの付近では，GO

s (s) ≈ Ksp
KT

Js
と近似

できるため，|GO
s (jωsc)| ≈ Ksp

KT

Jωsc
= 1（0 dB）となる条件より，(2.28)式のように

速度制御比例ゲインKspを設定すれば，速度制御系の交差角周波数を ωscとするこ
とができる．

Ksp =
Jωsc

KT

(2.28)

また，低周波領域におけるPI折れ点角周波数ωpiは，図 2.12からわかるように，PI

制御の比例と積分の境界であるため，Ksp = Ksi/ωpiとなる条件より，(2.29)式のよ
うに速度制御積分ゲインKsiを設定すれば，所望の特性とすることが可能となる．

Ksi = Kspωpi =
Jωscωpi

KT

(2.29)

このとき，速度制御系のクローズドループ伝達関数GC
s (s)は，(2.30)式となる．

GC
s =

ωrm

ω∗
rm

=
ωscs + ωscωpi

s2 + ωscs + ωscωpi

(2.30)

ただし，電流制御系の帯域は速度制御系より十分広い（ωc ≫ ωsc）として，電流制
御系の伝達関数を 1とした．(2.30)式より速度制御系は二次系となり，また，ωscの
値によって速度制御系の応答特性を調整できることが分かる．また，負荷トルクTL

から速度までの伝達関数を求めると，(2.31)式となる．
ωrm

TL

= − s

Js2 + Jωscs + Jωscωpi

(2.31)

(2.31)式は，インパクト負荷応答など，速度制御における負荷変動時の応答特性を
示している．本項で示した PI速度制御系は，指令速度に対する追従特性 (2.30)式
と，負荷変動に対する回復特性 (2.31)式を個別に調整できないため一自由度制御で
あるが，これらの応答性を個別に設定可能な，二自由度制御系も一般に用いられて
いる．
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2.3.3 指令電流の設定法

2.3.1項に示したように，IPMSMをベクトル制御すると，電流ベクトルの d，q

軸成分である id，iqを自由に制御することが可能となる．IPMSMの発生トルクは，
(2.19)式に示したように，id，idによって変化する性質がある．そして，2.2.4項で
も述べたように，IPMSMは，Ld < Lqの逆突極性を有するため，負の d軸電流を流
すことにより，リラクタンストルクを有効に利用できる．
このとき，負の d軸電流が作る磁束は，図 2.3のベクトル図からもわかるように，
永久磁石を減磁させるように作用するため，不可逆減磁に対する注意が必要である．
しかしながら，近年，保持力が大きく減磁特性が直線的な永久磁石が利用できるよ
うになり，負の d軸電流を流すことで，永久磁石が作る磁束を一時的に減少させる
制御を行うことが可能となった．さらに，負の d軸電流は，永久磁石の作る磁束を
弱め，固定子コイルに鎖交する磁束数を減少させる効果があり，高速域における誘
起電圧の上昇を抑制するためにも利用できる．
これらの性質を利用し，電流制御器の指令電流を，制御の目的や運転状態に応じ
て様々に切り替える各種アルゴリズムが提案されている．その中の代表的な方法を，
以下に列挙する．

• 最大トルク／電流制御 [30, 46, 47, 48, 49, 50] :

同一のトルクに対して電流振幅が最小であり，電流制限時に最大のトルクが得
られる．また銅損が最小となるため，定トルク領域における代表的な高効率制
御法として利用されている．

• 弱め磁束制御 [30, 51, 52, 53, 54, 55, 56, 57, 58] :

速度の上昇に伴う速度起電力の増加を抑制し，定出力領域を拡大できる．定常
的な電圧飽和が生じる高速域での代表的な制御法として利用されている．

• 力率 1制御 [59, 60] :

常に力率を 1にする制御であり，モータを駆動する電力変換器での損失も小さ
く保つことができるが，発生できるトルクに限界がある．

• 最大効率制御 [61, 62] :

任意の負荷状態において損失を最小とする．損失最小となる条件は，速度や負
荷状態によっても異なり，テーブルや近似を用いて指令電流を与える．また，
銅損と鉄損を合わせた損失を最小にするため，無負荷時においても負の d軸電
流を流すこととなる．

• 最大トルク応答制御 [63] :

指令トルクの急変等により過渡的な電圧飽和が発生し，トルク応答が劣化する
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場合に，制限電圧内で最大のトルク応答を与える．指令トルクまでは最短で応
答するが，定常時には効率の悪化を招くため切り替えを要する．

上記のうち，本論文と関連の深い最大トルク／電流制御について，以下に詳しく
述べる．

(2.19)式において，id，iqを図 2.13のように電流ベクトルの振幅 Iと位相 θiで表
すと， {

id = I cos θi

iq = I sin θi

(2.32)

であるので，IPMSMの発生トルクは (2.33)式となる．

T = Pn {KE − (Lq − Ld) id} iq

= PnKEI sin θi −
1

2
Pn (Lq−Ld) I2 sin 2θi (2.33)

(2.33)式において，電流振幅 Iを一定とし電流位相 θiを変化したときの，全発生ト
ルク T，マグネットトルク，リラクタンストルクを計算すると，図 2.14のようにな
る．図 2.14の例では，θi = 112◦付近において全発生トルクが最大となる電流位相が
存在する．マグネットトルクは θi = 90◦，リラクタンストルクは θi = 135◦で最大と
なるため，全発生トルクが最大となる電流位相角は 90◦ < θi < 135◦となり，その値
は電流の大きさやモータ定数によって変化する．このような電流位相となるように
d，q軸電流の指令を設定する方法を，最大トルク／電流制御といい，具体的には以
下のように導出する．
まず，(2.33)式において，トルク T を電流位相角 θiで偏微分し零となる極値条件

(2.34)式を与える．
∂T(I,θi)

∂θi

= 0 (2.34)

(2.34)式を電流位相 θiについて解き，(2.32)式を用いて idと iqの関係として書き直
すと，(2.35)式となる．

id =
KE −

√
K2

E + 4(Lq − Ld)2i2q

2(Lq − Ld)
(2.35)

従って，速度制御器の出力より i∗q を決定し，その i∗q から (2.35)式の関係を用いて
i∗dを決定することにより，最大トルク／電流制御が実現できる．付録Aの表A.1の
モータパラメータを用いて (2.35)式の関係を示した例を，図 2.15に示す．実際には，
図 2.15の曲線をテーブルに記憶する方法や，近似的に一定の電流位相で制御を行う
電流位相一定制御 [64, 65]も用いられている．
以上をまとめて，本節で説明した IPMSMの速度制御系全体の構成例を図 2.16に
示す．
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図 2.15. 最大トルク／電流制御の電流軌跡例 (KE=0.104[V·s/rad], Ld=4.15[mH],
Lq=16.74[mH])
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2.4 拡張誘起電圧モデルとオブザーバによる位置センサ
レス制御

2.4.1 位置センサレス制御のための数学モデル

IPMSMは，同期回転座標上において，(2.6)式でモデル化される．位置センサレ
ス制御時には，真の回転子位置 θreが未知であるため，静止座標系あるいは推定回
転座標系のどちらかで数学モデルを構成し，そのモデルから回転子の位置を推定す
ることとなる．位置推定系は，回転座標，静止座標のどちらでも構成することが可
能であり [23, 38]，本論文では，静止座標系で位置推定を行う．
静止座標系（α-β軸）上の数学モデルである (2.9)式において，回転子の位置 θre

を含む項は，二倍角（2θre）で変化するインダクタンス成分Lα, Lβ, Lαβと，θreで変
化する誘起電圧成分に分離している．そのため，(2.9)式を θreについて解くことが
できず，この式から直接，回転子位置 θreを計算することは困難である．
そこで，インダクタンスに含まれる 2θreの項を推定値 2θ̂reで代用して誘起電圧項
を推定し，それより位置を推定する手法が考えられる．この手法は，2θreの項が θre

の項より小さい場合，例えば (2.36)式の条件を満たす範囲で有効となる [9, 66]．

KE ≫ L1

√
i2α + i2β (2.36)

(2.36)式の物理的な意味は，IPMSMの発生トルクのうち，リラクタンストルクの占め
る割合がマグネットトルクより小さいことである．つまり，突極性が大きな IPMSM

では，(2.36)式の安定条件を満たさないため，位置センサレス制御が不安定になる
可能性がある．これは，推定回転座標上のモデルでも同様である．

IPMSMのインダクタンスは，回転子位置の変化に対して二倍の周波数で変化し
ており，二倍角成分の項が表れる物理的意味も理解できる．しかしながら，電圧ベ
クトルの視点から考え，インバータが理想的なものと仮定すると，電圧には基本波
のみが存在し，第二次高調波成分は存在しないことは一般的に知られている．これ
は，数学モデルにおける二倍角成分の項は，近似を使わず数学的手法で消去できる
ことを示唆しており，実際に (2.9)式の二倍角を含む項を変形することにより明らか
となる．(2.37)式はその変形過程を示しており，最終的に 2θreの項が消去されるこ
とより，電圧成分として数学モデル中に第二次高調波成分が含まれていないことが
確認できる．

L1

[
cos 2θre sin 2θre

sin 2θre − cos 2θre

] [
iα
iβ

]
= L1

[
cos 2θre sin 2θre

sin 2θre − cos 2θre

] [
I cos (θre + θi)

I sin (θre + θi)

]

= L1I

[
cos (2θre − θre − θi)

sin (2θre − θre − θi)

]



2.4 拡張誘起電圧モデルとオブザーバによる位置センサレス制御 45

= L1I

[
cos (θre − θi)

sin (θre − θi)

]
(2.37)

次項では，二倍角項を数学モデルから消去した拡張誘起電圧モデルを導出し，その
物理的意味を説明する．

2.4.2 拡張誘起電圧モデルの定義

(2.6)式に示した同期回転直交二相モデルを (2.38)式に再掲する．[
vd

vq

]
=

[
R + pLd −ωreLq

ωreLd R + pLq

] [
id
iq

]
+

[
0

ωreKE

]
(2.38)

(2.38)式中に含まれる位置情報は，d軸の電圧方程式と q軸の電圧方程式との違いと
して理解することができる．その違いは，右辺第一項インダクタンス行列の対角成
分同士と逆対角成分同士におけるLdとLqの差，および右辺第二項の誘起電圧の有
無である．このうち，静止直交二相モデルの二倍角 2θre項は，前者のインダクタン
ス行列が非対称であるために，座標変換時に生じる成分である．つまり，(2.38)式
の右辺第一項の行列内において，対角成分と逆対角成分がそれぞれ一致するように
式変形を行うことにより，静止座標系からみた 2θreの項を消去できると考えられる．
いま，インダクタンス行列の対角成分をLdで統一し，逆対角成分をLqで統一す
るような式変形を考える．このような対称化を行う際に，インダクタンス行列の中
からLdとLqの差に依存する項が生ずるため，これを誘起電圧項にまとめて表現す
ると，(2.39)式，(2.40)式のように変形することができる．[

vd

vq

]
= {(R + pLd)I + ωreLqJ}

[
id
iq

]
+

[
ed

eq

]
(2.39)

[
ed

eq

]
=

{
ωreKE − (Lq − Ld)(ωreid − i̇q)

}
Ju (2.40)

I,J , uはそれぞれ，単位行列，交代行列，d軸方向の単位ベクトルを表す．なお，i̇q
は iq の時間微分を表す．ここで，(2.39)式を拡張誘起電圧モデル (EEMF model :

Extended electromotive force model)，(2.40)式の ed，eqを拡張誘起電圧と定義する
[23, 38]．
実際，(2.39)式の拡張誘起電圧モデルの両辺に，(2.7)式に示した回転行列Md`¸

を左からかけて静止座標系へ変換すると，(2.41)式，(2.42)式となり，二倍角の項が
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消去できていることが確認できる．

v = {(R + pLd)I + ωre(Lq − Ld)J} i + e (2.41)

e =
{
ωreKE − (Lq − Ld)(ωreid − i̇q)

}
JεJ θreu (2.42)

ただし，εJ θre は，(2.43)式で示す回転行列であり，Md`¸と等価である．

εJ θre =

[
cos θre − sin θre

sin θre cos θre

]
(2.43)

また，v，i，eは，それぞれ (2.44)式に示す電圧，電流，拡張誘起電圧に対する静
止座標上のベクトルを表す．

v =

[
vα

vβ

]
, i =

[
iα
iβ

]
, e =

[
eα

eβ

]
(2.44)

(2.42)式の拡張誘起電圧は，回転子と同期して回転する q軸方向のベクトルであり，
次項に示すオブザーバによって推定した拡張誘起電圧の位相情報から回転子位置を
求めることができる．

(2.41)式の導出においては，拡張誘起電圧モデル (2.39)式の数学的な対称性が，そ
の計算過程を容易にしている．すなわち，インダクタンス行列が対称になったこと
により，I,J を用いて表現でき，I, J , εJ θre の可換性が利用できる．座標変換の過
程において，(2.45)式に示すように，微分演算子 pの取り扱いには注意が必要であ
るが，行列であることを意識せず，ほぼ代数的な式変形が可能となる．

εJ θrepε−J θrei = εJ θre

{(
pε−J θre

)
i + ε−J θre (pi)

}
= (pI − ωreJ) i (2.45)

(2.40)式に示した拡張誘起電圧の方向ベクトルJuは，永久磁石の磁極を基準とし
た d軸方向の単位ベクトルuが，行列Jによって 90◦回転したことを意味している．
これは，{KE − (Ld − Lq) id}uという d軸を向いた回転する磁束ベクトルの微分に
よって，それと直交する速度起電力が生じているという物理的対応関係を明確に表
現している．また，拡張誘起電圧に含まれる (Ld − Lq) i̇qの項は，(Ld − Lq) iqJuと
いう q軸方向を向いた仮想的な磁束を考え，q軸電流の変化に伴う磁束の伸縮によっ
て生じる誘起電圧成分を表現していると解釈できる．以上のことから，拡張誘起電
圧モデルは，電流が作る磁束のうち，突極性による非対称な成分を分離し，これに
よって生じる誘起電圧の中で q軸方向を向いた成分のみを集めることによって，位
置に関する情報を一つの項に集約したモデルであると解釈することができる．この
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ように，拡張誘起電圧モデルでは，数学的な扱いが容易になるだけでなく，位置に
関する情報が集約され，物理的な意味も明確である．
さらに，インダクタンス行列を対称にする式変形は一通りではなく，モデルの中
にインダクタンスと電流の形のまま残すか，誘起電圧の一部として扱うかには任意
性があるため，これと類似した様々な（広義の）拡張誘起電圧モデルを定義するこ
とも可能である．その中で，利用価値が期待されるモデルに，拡張磁束モデル（EF

model : Extended flux model）[67, 68, 69]がある．
拡張磁束モデルは，インダクタンス行列を全て Lqで統一することにより得られ，

(2.46)式，(2.47)式で表される．[
vd

vq

]
= {(R + pLq)I + ωreLqJ}

[
id
iq

]
+ (pI + ωreJ)

[
λd

λq

]
(2.46)

[
λd

λq

]
= {KE − (Lq − Ld) id}

[
1

0

]
(2.47)

(2.46)式の拡張磁束モデルを静止座標系へ座標変換すると (2.48)式となり，2θre

の項だけでなく，速度に関するパラメータもモデルから消去することが可能となる．

v = (R + pLq) i + pλ (2.48)

λ = {KE − (Lq − Ld) id} εJ θreu (2.49)

ここで，λは静止座標上の拡張磁束ベクトルを表す．拡張磁束モデルは，突極性に
よるインダクタンスの非対称性 (Ld − Lq)を，回転子側に設置した仮想的な電磁石
に置き換えたモデルである．この電磁石を拡張誘起電圧として見ると，d，q軸両方
の成分が現れるため位置推定には向かないが，推定対象を磁束に置き換えることに
より d軸を指向するため，位置推定に利用しやすいモデルとなる．拡張磁束モデル
の有用性を示すには，パラメータ変動に対する感度や，位置推定のロバスト性など
についての再検討が必要であり，別途研究が行われている [67, 68]．

2.4.3 拡張誘起電圧を推定する最小次元オブザーバの構成

位置推定法の代表例として，オブザーバを用いて誘起電圧を推定し，その位相情
報から回転子の位置を得る手法がある．オブザーバの推定対象としては，誘起電圧
に限らず，磁束など様々な状態量を選択することも可能である [24]．そして，選択
する状態量によって，ロバスト性やオブザーバの設計等が異なり，最終的に得られ
る制御性能にも影響を与える．ただし，状態変数の取り方としては，様々な選択肢
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があるものの，センサにより検出した電流と，モータに印加する指令電圧，あるい
は検出した電圧に基づいて構成するシステムでは，いずれの場合においても，ある
種の誘起電圧に相当する物理量を情報源とした方法であるといえる [25]．
拡張誘起電圧オブザーバ [22, 23]も，このようなオブザーバに基づく推定法の一
つである．拡張誘起電圧の中には，突極性による位置情報も，ある種の拡張された
誘起電圧に現れるものとして考慮されているため，拡張誘起電圧オブザーバを利用
することにより，同期モータの突極性の有無や大小によらないセンサレス制御法が
可能となる．拡張誘起電圧オブザーバは，静止座標系と推定回転座標系の両座標上
で構築可能である [23, 38]．本項では，静止座標上の最小次元オブザーバを用いて拡
張誘起電圧を推定する方法を示す．

(2.41)式，(2.42)式より，IPMSMの静止座標上における線形状態方程式を導出す
ると，(2.50)式となる．[

i̇

ė

]
=

[
A11 A12

O A22

] [
i

e

]
+

[
B1

O

]
v +

[
O

W

]
(2.50)

A11 = −(R/Ld)I − {ωre(Lq − Ld)/Ld}J ,

A12 = −(1/Ld)I,

A22 = ωreJ ,

B1 = (1/Ld)I

W = − (Lq − Ld)
(
ωrei̇d − ïq

)
JεJ θreu (2.51)

(2.51)式のW は，線形状態方程式に納められないためオブザーバを構成する際には
モデル化誤差として扱う．通常は，W の項は電流変化率の大きいトルク急変時など
において，過渡的に発生し影響を及ぼすが，電流の応答は速いため，W はわずかの
間に消滅する．定常的に電流変化を伴う場合のモデル化誤差の影響については，第
4章にて改めて検討する．

(2.50)式より，拡張誘起電圧ベクトル eを推定する最小次元オブザーバを次のよ
うに構成する．

˙̂i = A11i + A12ê + B1v (2.52)

˙̂e = A22ê + G
(
˙̂i − i̇

)
(2.53)

= GA11i + (GA12 + A22) ê + GB1v − Gi̇ (2.54)
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ここで，“ˆ”は推定値，Gはオブザーバゲインを表す．オブザーバゲインの設計法
については，2.4.5項にて後述する．
オブザーバを実装するためには，(2.54)式に基づいて，êを求める必要があるが，

(2.54)式の中には，電流微分 i̇の項が含まれている．一般に，電流センサにより観
測した電流を直接微分すると，高周波ノイズを拡大する恐れがあるため，実装上は
これを回避することが望ましい．そこで，(2.55)式で定義する中間変数 ξを用いて，
電流の直接微分を回避するような工夫が用いられる．

ξ = ê + Gi (2.55)

(2.55)式を (2.54)式に代入した (2.56)式を実装し，拡張誘起電圧 êを計算する．

ξ̇ = ˙̂e + Gi̇

= (GA12 + A22) ξ + G (A11 − GA12 − A22) i + GB1v (2.56)

ê = ξ − Gi

2.4.4 拡張誘起電圧に基づく位置と速度の推定

回転子位置 θ̂reは，拡張誘起電圧ベクトルの β軸からの角度として，(2.57)式で求
められる．

θ̂re = tan−1

(
−êα

êβ

)
(2.57)

速度推定の方法は，単に，推定した回転子位置 θ̂reを微分し，ノイズ除去のため
の低域通過フィルタを通す方法と，速度適応同定システムを用いる方法がある．微
分してフィルタを通す方法は，実装が容易であるが，フィルタによっては位相遅れ
を生ずるため，フィルタの特性や遮断周波数の設定に注意が必要である．速度適応
同定システムを用いる方法は，回転する拡張誘起電圧ベクトルを微分すると，その
大きさが角速度倍される（ė ≃ ωreJe）という性質を利用するものである．いずれ
の方法も，速度推定応答が，速度制御系の帯域，およびオブザーバのパラメータと
して用いる速度に対して，十分な応答性が得られるよう配慮する必要がある．本論
文では，微分した後にフィルタを通す簡単な速度推定法を適用する．

2.4.5 オブザーバの極配置と推定特性

拡張誘起電圧の推定誤差を ε = ê− eとし，(2.50)式，(2.52)式，(2.53)式よりオ
ブザーバの誤差方程式を求めると，(2.58)式となる．
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図 2.17. オブザーバの極配置

ε̇ = (A22 + GA12) ε

=
{
− g1

Ld

I +
(
ωre −

g2

Ld

)
J

}
ε (2.58)

ただし，オブザーバゲインをG = g1I + g2J とした．
ここで，複素平面上におけるオブザーバの極を，図 2.17に示すように−αI + βJ

に配置する条件を考える．すなわち，

ε̇ = (−αI + βJ) ε (2.59)

となるように，オブザーバゲイン g1, g2を (2.60)式のように与える．{
g1 = αLd

g2 = (ωre − β) Ld

(2.60)

ただし，オブザーバを安定化するためには，極を左半平面に配置する必要があり，
α > 0とする．
オブザーバの極 α, βの設計については，以下の二点を設計指針とし，(2.61)式に
示す極配置が用いられている．

• 速度推定誤差に対するロバスト性

• 起電力波形の高調波外乱に対する外乱抑圧特性

{
α = ρ|ωre| , ρ1 ≤ ρ ≤ ρ2

β = ωre

(2.61)
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すなわち複素平面上において，原点から左に，速度の ρ倍の位置に極の実軸成分 α

を配置し，速度に応じて比例的に移動させる．そして，虚軸成分 βは速度に一致さ
せ，αと同様，速度に応じて移動させる．αの下限値を定める ρ1，および βの設定
は，速度推定誤差に対するロバスト性に関与しており，αの上限値を定める ρ2は，
高調波外乱に対する外乱抑圧特性に寄与している．したがって，最終的には速度誤
差と高調波の影響を見ながら，ρの値を調整することとなる．
次に，オブザーバゲインを (2.60)式としたときの，オブザーバの推定特性を調べ
る．(2.53)式に (2.52)式の îと (2.50)式の iを代入すると，(2.62)式となる．

˙̂e = (A22 + GA12) ê − GA12e (2.62)

(2.62)式をラプラス変換し，拡張誘起電圧の真値 eから推定値 êまでの伝達関数を
求めると，(2.63)式を得る．

T (s) =
ê

e
=

αI + (ωre − β) J

(s + α)I − βJ
(2.63)

さらに，(2.61)式の極配置を行ったとすると，(2.64)式となる．

T (s) =
ê

e
=

αI

(s + α)I − ωreJ
(2.64)

(2.64)式は，拡張誘起電圧ベクトルの真値から推定値までの振幅比・位相差の周波
数特性（フィルタ特性）を表している．したがって，これを用いて，拡張誘起電圧
オブザーバの等価的なブロック線図を，図 2.18のように表現できる．

(2.64)式のフィルタに，角周波数 ωで回転するベクトルを入力したときの周波数
特性は，図 2.19に示すような，中心周波数が ωre で，帯域幅が αの帯域通過特性
[25, 70]となる．これは，同期回転座標上で見たときには，遮断角周波数がαの単な
る一次遅れフィルタであることを意味している．実際，(2.64)式を (2.65)式のよう
に書き直し，(2.65)式の両辺に左から ε−Jωretを掛けて同期回転座標へ変換すると，
(2.66)式となる．

αe = {(s + α)I − ωreJ} ê (2.65)

ε−Jωretαe = ε−Jωret {(s + α)I − ωreJ} εJωretε−Jωretê

αedq = (s + α)êdq

êdq

edq
=

α

s + α
I (2.66)

ここで，edqは d-q軸上の拡張誘起電圧ベクトルであり，edq = ε−Jωreteとする．
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IPMSM

図 2.18. 拡張誘起電圧オブザーバの等価ブロック線図
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図 2.19. 静止座標系の拡張誘起電圧オブザーバのフィルタ特性（log スケール）
(ωre=α=10 Hzの例)
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図 2.20. 静止座標系の拡張誘起電圧オブザーバのフィルタ特性（リニアスケール）
(ωre=α=10 Hzの例)

(2.64)式と (2.66)式の関係より，(2.64)式は，同期回転座標系の d-q軸上で (2.66)

式の一次遅れフィルタを実現し，静止座標系のα-β軸上へ変換することによりシフ
ト信号−ωre相当分，線形的にシフトしたフィルタ特性を表していることがわかる．
そのため，(2.64)式のフィルタ特性に対する周波数には，負の領域も存在しており，
負の周波数領域は，静止座標から見たときに逆方向へ回転するベクトルの信号（逆
相成分）を表現していることになる．この性質を表現するために，(2.64)式のフィ
ルタ特性を，縦軸，横軸共にリニアスケールで表現した図を，図 2.20に示す．この
ようにリニアスケールで見ることによって，ω=ωreで左右対称となっており，中心
周波数 ωreでは減衰と位相遅れがなく，位置推定に用いる帯域通過フィルタとして
適した特性となっていることがわかる．なお，(2.63)式，(2.64)式は行列であるた
め，本来は分数ではなく逆行列で表すべきであるが，フィルタの性質を明示するた
め便宜的に分数の形式で表現している．

2.4.6 拡張誘起電圧に含まれる回転子の位置情報

(2.42)式において，ωreKEの項と−ωre (Lq−Ld) idの項は，速度ωreに比例するた
め，中高速域では有効な成分である．しかし，低速域では大きさが小さくなるため，
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有効な位置情報を提供できない．
これに対し (Lq−Ld) i̇qの項は突極性に由来した成分であり，iqの変化によって生
じているため，速度によらず発生する．これを用いることにより低速域における拡
張誘起電圧の大きさを維持することができる [17, 23]．

i̇qの項を励起するためには，常に q軸電流を時間的に変化させなければならない．
しかし，q軸電流の変化は，モータトルクの変動にも繋がるため，機械的な振動を引
き起こす恐れがある．これを回避するために，次に示す二通りの方法が考えられる．

• 周波数分離 :

微小な振幅を持つキャリア周波数帯域の高周波電流を利用する方法

• 位相分離 :

トルク脈動に不感な電流成分を利用する方法

オブザーバは低域通過特性を持っており，観測できる信号周波数に上限があるため，
キャリア周波数帯域の信号をオブザーバで直接利用することは困難である．もし，
キャリア帯域の高周波信号が観測可能となるように，オブザーバを極端に高帯域化
すれば，オブザーバの外乱抑圧特性の低下や離散化誤差の影響を招くこととなるた
め，現実的には採用できない．そのため，一般には，高周波信号を観測するために
はオブザーバは用いず，別の推定器を組み合わせる方法が用いられる．
逆に，オブザーバが観測できるように，信号電流の周波数を低周波化したとする
と，周波数分離によってトルク脈動の影響を回避することが困難となり，そのとき
は，位相分離によってトルク発生から信号電流を分離する必要がある．しかしなが
ら，IPMSMでは d，q軸電流共にトルクに寄与するため，従来から用いられている
d-q軸上の電流ベクトル制御では，位相分離による信号電流の印加が困難である．そ
こで，次章では，IPMSMの制御に適した新たな座標系を導入し，これを用いて位
相分離による信号電流の重畳法を提案する．

2.5 まとめ
本章では，従来から IPMSMの制御に用いられている座標系と，それぞれの座標
上における IPMSMの数学モデルを示した．そして，基本となるベクトル制御によ
る速度制御系の設計方法を示した．次に，拡張誘起電圧モデルの定義と物理的意味
を示し，オブザーバを用いて拡張誘起電圧を推定し，位置センサレス制御を行う方
法について示した．
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埋込磁石同期モータの位置センサレス
制御に適した新しい座標系の提案

3.1 はじめに
IPMSMでは，マグネットトルクとリラクタンストルクを合成したトルクが利用可
能である．そして，マグネットトルクは，q軸電流に比例するが，リラクタンストル
クは d軸電流と q軸電流の積に比例するため，電流振幅が大きくなるほど，最大トル
クを発生する電流位相は大きくなる．この性質を利用し，同一の電流振幅に対して
最大トルクを得る方法が最大トルク／電流（MTPA:Maximum Torque Per Ampere）
制御（単に最大トルク制御ともいう）であり，電流振幅の二乗で作用する銅損を最
小にできるため，高効率制御の代表的な手法として用いられてきた．
一方，IPMSMの電流制御には，永久磁石の磁極方向を基準とし，回転子と同期
する回転座標系（d-q軸）を用いることを第２章で述べた．ここで，ベクトル制御の
考え方に立ち返ってみると，誘導モータのベクトル制御では，d軸方向の電流で回
転子磁束を制御し，q軸方向の電流でトルクを制御することを基本としている．ま
た，SPMSMでは永久磁石を d軸方向とし，それと直交する q軸電流でトルク制御
を行う．SPMSMにおいては，q軸電流だけでトルクが決まるため，d軸指令電流を
零とする制御が一般的である．そして，d軸電流の変化は，トルクに寄与しない．こ
れらからわかるように，ベクトル制御は，電流ベクトルを磁束とトルクという直交
する二つの独立した成分に分解するという考え方に基づいている．そもそも，トル
クは磁束と電流の外積で決まるため，磁束と電流が直交するとき面積が最大であり，
最大のトルクを発生する．
これに対し，IPMSMの場合，Ld ̸= Lq であり，電流の作る磁束が永久磁石の磁
束に対して位相差を生じさせるため，磁束と電流の直交関係が最大トルクの条件と
はならない．しかし，電流の作る磁束の一部を回転子側の磁束として捉え，ある仮
想的な磁束を定義することで，磁束と電流の直交関係として最大トルクの条件，す
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なわちMTPA制御の条件を与えることも可能である [39, 71]．そして，このような
磁束と電流の直交関係について検討を行ったところ，この最大トルクを実現する仮
想的な磁束というのは，実は定トルク曲線の接線方向を示していることが明らかに
なった [72]．
そこで，本章では，IPMSMの制御に適した新たな座標系として，定トルク曲線
の接線方向を基準（f 軸方向）とした，最大トルク制御座標系（f -t軸）を提案する
[72, 73, 74, 75]．提案する最大トルク制御座標系の上において，f 軸成分の電流を零
に制御すれば，MTPA制御が実現できる．さらに，f 軸は常に定トルク曲線の接線
方向を示すことから，位置センサレス制御に適した興味深い性質が導かれる．すな
わち，f 軸方向に電流ベクトルを変化させると，定トルク曲線に沿った電流軌跡と
なり，位置推定のための信号電流をトルク成分から分離することが可能となる．こ
の性質は，突極性を利用する位置センサレス制御法における信号印加に際して，振
動や騒音の原因となるトルク外乱の低減を可能とする．
本章では，最大トルク制御座標系の定義とその性質について述べ，次に，これを
用いてトルク外乱を与えずに，任意の周波数に交流電流信号を重畳する方法を提案
する．更に，提案する f -t軸を用いた信号重畳法を位置センサレス制御へ適用する
ことを念頭に置き，f -t軸の推定に誤差が生じたときのトルク脈動への影響を解析し
た結果を示す [75]．最後に実機実験により提案手法と解析結果の妥当性を示す．

3.2 最大トルク制御座標系の定義と性質

3.2.1 定トルク曲線と最大トルク制御座標系の定義

本論文で提案する新しい座標系（f -t軸）を，図 3.1に示すように d-q軸を定トル
ク曲線の接線角度 ϕだけ回転させた座標系として定義する [39, 72, 75]．この f -t軸
と d-q軸の間の回転角 ϕは，次のように導びかれる．
モータの発生トルク T は，電流ベクトル idq = [id, iq]

T と電機子鎖交磁束ベクトル
Ψo= [KE＋Ldid, Lqiq]

T との外積により，(3.1)式となる．

T = Pn {KE − (Lq − Ld) id} iq (3.1)

モータトルク T が一定となる電流ベクトル軌跡を定トルク曲線といい，(3.2)式のよ
うな双曲線となる．

iq =
T

Pn {KE − (Lq − Ld) id}
(3.2)
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(3.2)式を用いて，任意の点における定トルク曲線の接線の傾きを求めると，(3.3)式
となる．

diq
did

=
T

Pn

Lq − Ld

{KE − (Lq − Ld)id}2

=
(Lq − Ld)iq

KE − (Lq − Ld)id
(3.3)

また，この接線の傾きを，d軸からの回転角，すなわち定トルク曲線の接線角度で
表すと，

ϕ = tan−1 (Lq − Ld)iq
KE − (Lq − Ld)id

(3.4)

となる．そして，d–q軸に対して，ϕだけ進み位相方向に回転した座標系を最大トル
ク制御座標系と定義し [39]，f–t軸と表す．また，電流ベクトルを f 軸，t軸に投影
した成分を，それぞれ f 軸電流，t軸電流（if , it）と定義する．id, iqと if , itの関係
は，回転座標変換を用いて (3.5)式のように表わすことができる．[

if
it

]
=

[
cos ϕ sin ϕ

− sin ϕ cos ϕ

] [
id
iq

]
(3.5)

(3.5)式の中で，ϕも (3.4)式のように id, iqの関数であるので，(3.5)式を逆に解くに
は，非線形の連立方程式を解くことになる．そのため，if , itから逆に id, iqを求める
のは，一般には困難である．
このように導かれた座標系は，以下に示す興味深い特徴を持つ．

(1) f 軸電流を零に制御することにより，突極性に関係なくMTPA制御が達成さ
れる．

(2) f 軸方向への電流変化は，トルクに不感となる．

(3) t軸方向への電流変化は，トルクの時間応答を最大，すなわち最大トルク応答
を実現する．

(3)の特徴に関しては，文献 [63]の最大トルク応答を実現する電圧リミッタ計算法
に用いる条件と共通であり，(3.4)式の ϕは電圧制限下における最大トルク応答を考
える上でも重要な位相角を示している．すなわち，最大トルク制御座標系の物理的
意味は，その名の通り，電流ベクトルの t軸成分により最大トルク応答を与え，f軸
成分を零とした状態により最大トルク／電流制御（MTPA制御）を可能とするよう
に直交二軸を定めたものである．ただし，本章では，最大トルク応答を与える t軸
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ではなく，他方の f 軸成分の信号電流によるトルク変動に着目して，位置推定のた
めの信号電流を重畳する方法を実現する．
また，次項で示すように，最大トルク制御座標系の f 軸は，仮想的な磁束（flux）
の方向を示しており，f -t軸には，電流ベクトルを磁束成分とトルク成分に分解す
るという意味もある．さらに，これらの性質は，(3.4)式において，SPMSMでは
Ld = Lq，同期リラクタンスモータではKE = 0とすれば，全ての同期モータで共通
に利用可能である．

3.2.2 最大トルク／電流制御と最大トルク制御座標系の関係

最大トルク／電流制御（MTPA制御）では，同一電流振幅のうちで最大のトルク
を発生する電流位相で指令電流を設定する．つまり，モータの発生トルク T を，電
流振幅 I と d軸を基準とする電流位相角 θiで (3.6)式のように表わし，電流位相角
θiで偏微分し零となる極値条件 (3.7)式を解くことにより導く．

T = Pn {KE − (Lq − Ld) id} iq

= PnKEI sin θi −
1

2
Pn (Lq−Ld) I2 sin 2θi (3.6)

∂T(I,θi)

∂θi

= 0 (3.7)

(3.7)式より，MTPA制御の条件は，電流振幅 I と電流位相角 θiを用いて，(3.8)

式となる．
KEI cos θi − (Lq − Ld)I

2 cos 2θi = 0 (3.8)

(3.8)式は，(3.10)式で定義する仮想的な磁束Ψmと電流ベクトル idq =[id, iq]
T =

[I cos θi, I sin θi]
T の内積として (3.9)式のように変形することができる．

Ψm · idq = 0 (3.9)

ここで，

Ψm =

[
Ψmd

Ψmq

]
=

[
KE − (Lq − Ld)id

(Lq − Ld)iq

]
. (3.10)

(3.9)式は，MTPA制御の条件を，磁束と電流の直交関係として表わしている．(3.10)

式が示す仮想的な磁束Ψmと d軸との間の角度は，(3.11)式となり，(3.4)式の示す
最大トルク制御座標系の位相と一致している．図 3.2に，仮想的な磁束Ψmと最大
トルク制御座標系の関係を示す．

tan−1
(

Ψmq

Ψmd

)
= tan−1 (Lq − Ld)iq

KE − (Lq − Ld)id
= ϕ (3.11)
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図 3.1. 最大トルク制御座標系の定義
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図 3.2. Ψmと最大トルク制御座標系の関係
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図 3.3. MTPA制御時の電流ベクトルと最大トルク制御座標系
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図 3.4. MTPA制御時のΨmと最大トルク制御座標系の関係
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すなわち，最大トルク制御座標系の f 軸は，常にこの仮想的な磁束Ψmの方向を示
すことになり，(3.9)式の電流ベクトル idq が仮想的な磁束Ψmと直交する条件は，
最大トルク制御座標系の f 軸電流が零となることを意味する．
これは幾何学的に考えると，次のように説明できる．MTPA制御は，同一トルク
を発生させる電流ベクトルのうち，振幅が最も小さくなる電流位相で指令電流を設
定する方法である．言い換えると，図 3.3に示すように，d–q軸上において，原点を
中心とした円，すなわち定電流円が，定トルク曲線と接する点によって示される電
流ベクトルを与える．円の半径方向と接線は直交するため，MTPA制御の動作点に
おいては，定トルク曲線の接線，すなわち位相角 ϕの示す方向と，電流ベクトルは
直交することとなる．図 3.1，図 3.2に示すように，定トルク曲線の接線角度である
位相角 ϕを定めただけでは，MTPA制御の条件とはならない．最大トルク制御座標
系の f -t軸上で電流ベクトルを見たとき，図 3.3，図 3.4の状態のように f 軸電流が
零に制御されて初めてMTPA制御が実現されることとなる．
誘導モータや表面磁石型の同期モータ（SPMSM）においては，d-q軸を磁束（励
磁）成分，トルク成分として扱うが，リラクタンストルクを発生する同期モータでは，
d-q軸を単に主磁束方向とその直交軸とする考え方が一般的である．しかし，(3.9)

式に示した磁束と電流の直交関係から，IPMSMにおいても電流ベクトルを磁束成
分とトルク成分に分解し，互いに独立に扱えるようにする座標系が最大トルク制御
座標系（f -t軸）であるといえる．

3.3 トルク脈動を発生させない信号電流重畳法

3.3.1 信号電流重畳法の原理と実現方法

電流が微小変化したときのトルクの変化量は，トルクの全微分で表される．(3.1)

式を用いて id, iqを変数とするトルクの全微分を計算すると，(3.12)式のようになる．

dT =
∂T

∂id
did +

∂T

∂iq
diq

= Pn

∣∣∣∣∣
[

KE − (Lq − Ld)id
(Lq − Ld)iq

]
×

[
did
diq

]∣∣∣∣∣
= Pn |Ψm × di| (3.12)

(3.12)式より，電流変化に対するトルク変動は，図 3.5のように最大トルク制御座標
系の f 軸を与える仮想的な磁束Ψmと d-q軸電流変化の方向ベクトル [did, diq]

T の
外積で見積もられることがわかる．平行なベクトルの外積は零であることから，仮
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図 3.5. 電流変化とトルク変動の関係

想的な磁束に対して平行な方向に電流ベクトルを変化させるとトルク変動は発生し
ない．すなわち f 軸上に信号電流を印加してもトルク変動は発生しないということ
になる．そして，3.2.2項に示した最大トルク制御座標系の性質により，f 軸指令電
流に対し，速度起電力の低下する低速域のみ補助的に信号重畳を行い，中高速域で
はこの信号振幅を零にするだけでMTPA制御に移行することが可能となる．
これを，定トルク曲線と対応させると，次のように説明できる．d-q軸上で定トル
ク曲線を描くと，図 3.6のようになる．そして，id, iqの一組に対して，(3.1)式から
トルクを計算することができ，また (3.5)式から if , itを計算することができる．こ
のときの if , itを軸にとり，対応するトルクをプロットすると，図 3.7のような，f -t

軸上の定トルク曲線を描くことができる．両図の定トルク曲線上は，電流ベクトル
が移動したとしても，トルクは一定である．そして，図 3.6においては，定義から明
らかなように，定トルク曲線の接線方向は常に最大トルク制御座標系の f 軸と平行
である．また，この定トルク曲線の接線（f 軸方向）は，前述のようにMTPA制御
の動作点においては電流ベクトルと直交関係にある．従って，f -t軸上において定ト
ルク曲線は，図 3.7のようにMTPA制御の動作点が t軸上に配置され，その近傍で
は定トルク曲線が常に f 軸に対して平行となる．すなわち，f 軸電流に信号成分を
与えることにより，トルク発生のない信号重畳が可能であることを示している．こ
れを d-q軸上で見ると，電流ベクトルはMTPA制御の動作点のまわりで定トルク曲
線上を遷移することになり，トルク一定のまま拡張誘起電圧を励起するような q軸
電流の変化を作り出すことができる．物理的には，d-q軸電流を同時に変化させるこ
とで，マグネットトルクとリラクタンストルクの配分を変えながら，トータルトル
クを一定に保っていると解釈することができる．
図 3.8にトルク脈動を発生させない信号重畳法の具体的な制御系の構成例を示す．
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図 3.8. 信号重畳のための制御系

f -t軸から d-q軸への回転座標変換を通じて f 軸電流に重畳信号が与えられるため，
位置推定のための信号成分によるトルク脈動を最小化する構成となっている．また，
t軸電流とトルクは線形関係にないため，t軸指令電流にトルク線形化テーブルが挿
入されているが，これはトルク制御の絶対精度が要求される場合に必要となる．トル
ク線形化テーブルは，MTPA制御時の t軸電流とトルクの関係から定めることがで
きる．すなわち，まず id，iqを定め，(3.1)式よりトルク T を計算する．次に，(3.4)

式の ϕと回転座標変換を用いて，id，iqより itを計算する．これらの T と itを対応
づけることで，トルク線形化テーブルが作成できる．

3.3.2 信号電流の設定条件

トルク脈動に関して，図 3.8の f 軸信号電流の振幅 Iiの有効な範囲は，f -t軸上の
定トルク曲線から定めることができる．図 3.7のように，f -t軸上においては，MTPA

制御の動作点が t軸上に配置され，その近傍では定トルク曲線が常に f 軸に対して
平行となっている．f 軸電流のある範囲内において，t軸電流 itはほぼ一定となって
いるため，これから f 軸電流の振幅を決定することが可能となる．例として，トル
クが 100%（1.2 Nm）と 101%（1.212 Nm）に対して定トルク曲線をプロットする
と，図 3.9のようになる．この図から，f 軸信号電流振幅が Ii=1 A程度であれば，
トルク脈動を 1% 以内に収められることが分かる．
次に，信号周波数 ωiについての設定条件を示す．信号電流を電流制御の指令値に
重畳する場合には，電流制御系の帯域内に信号周波数を選択する必要がある．例え
ば，電流制御の交差各周波数 ωcを 2,000 [rad/s]とした場合，ωiを ωc/(2π)=318 Hz

より低い周波数とする必要がある．電流制御系の特性により，当然のことながらωi

がωcに近づくほど，減衰と位相遅れが生じ，位置推定のための信号処理を行う際に，
その影響も考慮する必要が出てくる．
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一般に，基本波に対して高周波の信号を用いると，高い S/N（Signal-to-Noise）比
が得られ，位置推定の際に基本波と分離して抽出するために有利となる．逆に低周
波信号は，生成や検出がしやすく，また騒音の原因となるキャリア帯域を避けるこ
とも可能となる．文献 [28]に，位置推定のために有効な信号周波数の範囲を検討し
た結果が示されている．その文献では，電流から電圧までの伝達関数が回転子の位
置によって変化するときに，有効な位置情報が得られるという基準を設けて，様々
な周波数に対して伝達関数の変化を調べている．それによると，回転子位置に対す
る伝達関数の感度は，ωio=R/Lq以上の信号周波数で得られ，上限は高周波に対する
寄生効果によって決まるとの指針を与えている．また，指令電流に重畳する場合に
は，電流制御系の帯域によっても上限が決まるとしている．そして，この有効な信
号周波数の範囲内で，できるだけ高い周波数に設定することが望ましいという結論
を導いている．この解析結果を被試験モータに適用すると，下限値がωio=4 Hzとな
り，一般に用いられているキャリア周波数帯域の信号に対して，低周波側に位置推
定に利用可能な信号帯域が分布することを示唆している．そこで，本論文では，電
流制御の追従性と検出のしやすさを考慮して，モータの最大周波数付近に信号周波
数を設定することを目安とする．位置推定に用いるオブザーバの帯域も，2.4節で示
したように，運転速度に伴って帯域を変更するような極設計を行うため，モータの
最大周波数付近に信号周波数を設定することは，オブザーバによる信号の観測も比
較的容易な条件とすることができる．

3.3.3 f-t軸推定誤差により生ずるトルク脈動の解析

位置センサレス制御においては，信号重畳に用いる f -t軸も推定された座標系の
上で与えられる．本項では，位置センサレス制御時の推定精度に対する目安を与え
ることを目的とし，最大トルク制御座標系の推定に誤差が生じた場合に発生するト
ルク脈動を調べる．
図 3.10に示すように，同期回転座標 d-q軸，最大トルク制御座標 f -t軸に加えて，

f -t軸の推定軸である ξ-η軸を考える．そして，推定f軸である ξ軸電流に正弦波信号
が重畳されたときに発生するトルク脈動を求める．そのために，ξ，η軸電流（iξ, iη）
を用いてトルク T を表現できれば，重畳信号によって発生するトルク脈動が把握で
きることになる．モータトルクを表す式は，(3.1)式で与えられている．最大トルク
制御座標系の定義から，id, iqと if , itの関係は，(3.5)式で与えられている．そして，
f -t軸の推定誤差を図 3.10のように，∆ϕと表すと，id, iq と iξ, iη の関係は，(3.13)

式により与えられる．{
iξ = id cos(ϕ − ∆ϕ) + iq sin(ϕ − ∆ϕ)

iη = −id sin(ϕ − ∆ϕ) + iq cos(ϕ − ∆ϕ)
(3.13)
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(3.13)式を逆に id, iqについて解くことができれば，その結果を (3.1)式に代入する
ことにより，∆ϕがある場合の iξに対するトルク脈動が求められる．しかしながら，
(3.13)式は非線形な連立方程式であり，これを解くことは困難である．
そこで，ここでは，f軸推定誤差∆ϕがある場合に発生するトルク脈動の近似解を
求めることとする．3.3.1項において，電流が微小変化したときのトルク脈動は，仮
想的な磁束Ψmと電流差分diの外積によって (3.12)式で表されることを述べた．い
ま，Ψmに対して∆ϕだけ傾いた ξ軸方向に電流ベクトルが変化したときのトルク
脈動について考える．従って，このときに信号電流により発生するトルク脈動 dT∆ϕ

は，(3.14)式で表すことができる．

dT∆ϕ = Pn|Ψm||di| sin ∆ϕ (3.14)

ここで，次の二つの条件を仮定し近似を行う．

(1) 電流変化は信号振幅 Iiの 2倍に等しい（|di| ≈ 2Ii）．

(2) 仮想的な磁束の大きさはほぼ一定である（|Ψm| ≈ KE）．

一つ目の仮定は，信号電流の振幅がある程度小さいときに成立する条件である．二
つ目の仮定は，マグネットトルクが主のモータであり，信号振幅がある程度小さい
ときに成立する条件である．∆ϕの発生により，電流位相角 θiも変化していくが，そ
の時の仮想的な磁束の変化は (3.10)式より，電流ベクトルの振幅 I，位相角 θiに対
して (3.15)式のような円状の軌跡を辿ることになる．

(Ψmd − KE)2 + Ψ2
mq = (Lq − Ld)

2 I2 (3.15)

そして，この軌跡は，図 3.11に示すように，d-q軸上において中心座標が (KE, 0)，
半径が (Lq − Ld) Iの円となっているため，|Ψm|はKE ±(Lq − Ld) Iの範囲で変化す
る．従って，マグネットトルクが主で，原点から円の中心までの距離KEに対して半
径 (Lq − Ld) Iが十分小さければ，仮想的な磁束の大きさ |Ψm|を無負荷時の値であ
るKE（一定）と近似することが可能となる．実験で示すように，実際，この近似に
よるトルク脈動の誤差は，比較的条件の厳しい突極比の大きなモータ（Lq/Ld=4）で
あっても，2 % 程度であることが確認されており，近似は妥当であると考えられる．
以上の仮定に基づいて，(3.14)式に対して近似を行った結果，f 軸推定誤差が∆ϕ

のときの，信号振幅 Iiに対するトルク脈動幅∆T は (3.16)式のように表すことがで
きる．

∆T ≈ PnKE2Ii sin ∆ϕ (3.16)
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3.3.4 インダクタンス誤差と f-t軸推定誤差の関係

3.3.3項では，f -t軸の推定誤差∆ϕに対するトルク脈動について検討を行ったが，
実際に∆ϕを生じる原因となるのは，位置推定誤差∆θre，及び (3.4)式におけるパ
ラメータ誤差である．これらの要因うち，位置推定誤差∆θreに関しては，位置推定
の方法に依存するものであり，生じた位置推定誤差は，直接，f -t軸の推定誤差∆ϕ

となることは明らかである．そこで，ここでは (3.4)式におけるインダクタンス誤差
∆Lに対する∆ϕの感度を求め，磁気飽和によるインダクタンス変動の影響を検討
する．

(3.4)式において，インダクタンスLd, Lqは差の形 (Lq −Ld)で用いられるため，イ
ンダクタンス誤差を d，q軸のインダクタンスの差が，真値から∆L(= ∆Lq −∆Ld)

だけずれたとする．このとき，d-q軸から f -t軸への座標変換によって生じる推定誤
差を∆ϕLとすると，(3.4)式より (3.17)式が得られる．

∆ϕL =
∂ϕ

∂L
∆L =

KE

|Ψm|2
iq∆L (3.17)

従って，(3.16)式と (3.17)式より，(3.18)式が得られる．

∆T ≈ Pn
KE

|Ψm|
2Ii∆L (3.18)

(3.18)式より，|Ψm|に対して反比例となるため，∆ϕが遅れ誤差の場合には，|Ψm|
が小さくなり，同じ∆Lであっても影響が大きくなることが分かる．

3.4 実験

3.4.1 推定誤差が無い場合のトルク脈動

本項では，位置センサを用いたトルク制御系により，推定誤差が無い状態で信号
電流を重畳し，そのときのトルク脈動を調べることにより，提案手法の原理的な確
認を行った結果を示す．
速度は，カップリングされた負荷モータにより 0 [r/min]一定に制御した状態とし
ておき，図 3.8の制御系を用いて信号重畳を行った．トルクの脈動成分を計測でき
るようなトルクセンサの設置が困難であったため，電流とモータパラメータを用い
て，(3.1)式に基づき計算したトルクによりトルク脈動を評価した．信号電流は，振
幅 Ii=1 [A]，周波数 ωi=83 [Hz]の正弦波信号を与え，定常状態におけるトルク脈動
幅を測定した．信号の振幅は定格電流の 20 % ，周波数は定格相当の値となってい
る．電流制御系は 2,000 [rad/s]で設計した．提案する最大トルク制御座標系の f 軸
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図 3.12. f 軸電流への信号重畳によるトルク脈動
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図 3.13. f 軸電流へ信号重畳した時の d，q軸電流
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図 3.14. d軸電流への信号重畳によるトルク脈動
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図 3.15. d軸電流へ信号重畳した時の d，q軸電流



72 第 3 章 埋込磁石同期モータの位置センサレス制御に適した新しい座標系の提案

0%

10%

20%

30%

40%

50%

0 0.5 1 1.5 2

To
rq

ue
 ri

pp
le

 [p
u]

Torque ref. [Nm]

d-axis

f-axis

図 3.16. d軸電流と f 軸電流に信号重畳したときのトルク脈動幅の比較



3.4 実験 73

電流に信号成分を重畳した場合のトルク脈動に加えて，比較のために，d軸電流に
信号成分を重畳した場合についても調べた．
まず，提案手法により f 軸電流に信号重畳を行った場合のトルク，及び d，q軸電
流の波形を図 3.12，図 3.13に示す．図 3.13の d，q軸電流は，重畳信号の周波数（83

[Hz]）で変動しているが，提案手法により，定トルク曲線上で電流ベクトルを変化
させているため，図 3.12に示すトルクの波形としては一定値を示している．このと
きのトルク脈動幅を調べると，定格トルクに対し 1 [% ]以内となっており，良好で
あった．
次に，d軸電流のみに信号重畳を行った場合のトルク，及び d，q軸電流の波形を
図 3.14，図 3.15に示す．図 3.15の d軸電流の波形には 1 [A]，83 [Hz]の脈動が見ら
れる．これによるリラクタンストルクの変動が生じ，図 3.14のトルク波形には d軸
電流の脈動に同期したトルクリップルが確認できる．
さらに，様々な指令トルクに対し，f 軸に重畳した場合と d軸に重畳した場合で，
トルク脈動幅を定量的に比較した結果を図 3.16に示す．d軸電流に重畳した場合に
は，指令トルクの増加とともにトルク脈動幅も増加しており，定格トルク時には約
25[% ]に達している．これに対して，提案手法の f 軸電流を用いた場合には，指令
トルクに関係なく 1[% ]以内のトルク脈動幅であり，d軸の場合に対して数十分の 1

になっていることが分かる．

3.4.2 推定誤差を含む場合のトルク脈動

次に，位置センサレス制御への適用を想定し，最大トルク制御座標系の推定に誤
差がある場合のトルク脈動を調べた．前節と同様，図 3.8の制御系を用いるが，こ
こでは，f -t軸指令電流（i∗f , i

∗
t）から d-q軸指令電流（i∗d, i

∗
q）への回転座標変換を行

う際に，任意の誤差∆ϕを与えている．このようにすることで，最大トルク制御座
標系の推定軸である ξ-η軸において，ξ軸成分の電流に信号重畳を行った状態を模擬
した．そして，最大トルク制御座標系の推定誤差∆ϕに対するトルク脈動幅∆T の
変化を調べ，3.3.3項で求めた (3.16)式の妥当性を検証した．
結果を図 3.17に示す．図中で，指令トルクが 0 [Nm]（0 [% ]）と 1.2 [Nm]（100

[% ]）のときのトルク脈動幅を実線で示す．また (3.16)式により計算した値を破線
で重ねて示す．0 [Nm]のときのグラフは，近似式により計算した値とよく一致して
いる．また，1.2 [Nm]のときのグラフは，∆ϕの増加とともに近似式から離れてい
くが，∆ϕが 30度以内の範囲では 2 [% ]程度の精度で一致している．実際，位置セ
ンサレス制御時には，推定誤差∆ϕが 30度を超えるような範囲は用いないことを想
定しているため，近似式としては十分妥当であるといえる．
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3.4.3 信号電流の位置センサレス制御への適用可能性

位置センサレス制御の予備実験として，2.4節で示した拡張誘起電圧に基づく位置
センサレス制御に対して，本章で提案する信号重畳法を適用した場合，低速域にお
いて有効な位置情報を提供できるかを確認した．そのために，磁極位置を 60度に固
定し，モータ停止状態において，信号重畳を行わない場合と，提案手法を用いて信
号重畳を行った場合について，固定座標（α-β軸）上の拡張誘起電圧（eα, eβ）のベ
クトル軌跡を調べた．制御系及び信号重畳の条件は 3.4.1項と同様である．結果を，
図 3.18，図 3.19に示す．
図 3.18では，信号重畳を行っておらず，速度も零であるため，拡張誘起電圧は発
生せず，常に原点の一点に留まっている．これに対し，図 3.19では，信号重畳を行
うことで，振動するベクトル軌跡が得られている．振動方向は q軸，すなわち回転
子の磁極位置に対して 90度進み方向と一致しており，これを検出することにより，
位置センサレス制御に利用できると考えられる．この振動方向を抽出するための信
号処理と，これを利用した位置センサレス制御については，次章で詳しく述べる．

3.5 まとめ
本章では，IPMSMの制御に適した新たな座標系として，定トルク曲線の接線方
向を基準（f軸方向）とした，最大トルク制御座標系（f -t軸）を提案した．そして，
最大トルク制御座標上において，f 軸方向に電流ベクトルを変化させることにより，
位置推定のための信号電流をトルク成分から分離する方法を示した．また，速度起
電力による位置推定が有効な中高速域においては，f 軸成分の電流を零に制御すれ
ば，MTPA制御が実現できることを示した．実機実験により，信号電流によるトル
ク脈動が発生しないことを確認した．また，信号重畳時の拡張誘起電圧を調べるこ
とにより，位置センサレス制御への適用可能性を示した．
提案手法を用いることにより，突極性を利用した位置センサレス制御法に対して，
振動や騒音の改善につながるトルク外乱の低減と共に，信号周波数を低下すること
が可能となる．この信号重畳法を用いた位置センサレス制御法の詳細については，
次の第 4章で述べる．



第4章

新しい座標系を用いた信号電流重畳に
よる位置センサレス制御の低速駆動域
拡大

4.1 はじめに
第 3章では，IPMSMの位置センサレス制御に適した新しい f -t座標系を提案した．
そして，これを用いて位置推定のための信号電流による付加的なトルク脈動を発生
させない信号重畳法を提案し，駆動特性へ影響を与えず，位置推定のための信号を
重畳できることを示した．本章では，この信号重畳法を利用し，拡張誘起電圧に含
まれる誘起電圧と突極性の両位置情報を併用する位置センサレス制御法を提案する
[76, 77]．
拡張誘起電圧には，突極性による位置情報も含まれているため，停止時・低速時
にも位置推定を行えるポテンシャルがある [13, 17]．しかしながら，従来の拡張誘起
電圧オブザーバによるセンサレス運転が可能な駆動領域は，中高速域に限定されて
いた．それには，以下のような性質が起因している．
一つは，拡張誘起電圧に含まれる，速度に無関係な突極性由来の成分を励起する
には，定常的に q軸電流の変化を必要とする．そして二つ目に，オブザーバでは，誤
差フィードバックを行うことにより，収束性を自由に設計できるが，このことは，観
測できる信号の帯域制限を意味する．したがって，一般的に停止時・低速域で位置
推定を行うために用いられるキャリア帯域の高周波重畳信号を，オブザーバを通じ
て観測することは困難である．もし，キャリア帯域の高周波信号が観測可能となる
ように，オブザーバを極端に高帯域化すれば，オブザーバの外乱抑圧特性の低下や
離散化誤差の影響を招くこととなるため，現実的には採用できない．実際，2.4節で
示したように，オブザーバの誤差収束のためには，運転速度の低下に伴って帯域を
縮小する低域通過特性を持つ極設計を行う必要がある．このような信号帯域の違い
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から，従来の拡張誘起電圧オブザーバでは，突極性による成分は十分に利用されて
いなかった．
この問題を解決するためには，制御帯域内の信号重畳を用いる必要がある．制御
帯域とは，コントローラの帯域，あるいは位置推定のために用いるオブザーバの帯
域を意味し，一般的に信号重畳に用いられるキャリア帯域に比べ，低周波信号とな
る．この制御帯域内は，電流制御を通じた信号電流の生成や検出には有利である．し
かし，この帯域での信号重畳は，制御帯域内であるがゆえ，制御系や機械系の応答
帯域の中に，外乱として信号電流によるトルク脈動が混入することになり，信号の
振幅と周波数の条件によっては，駆動特性への影響が問題となる．
そこで，本章では，まず第 3章で示した方法を用いたトルク脈動を発生させない
信号電流重畳を行い，その際における拡張誘起電圧ベクトルの振る舞いを解析する．
次に，信号電流を加えた拡張誘起電圧から，オブザーバのフィルタを用いて位置情
報を抽出する方法を述べる．提案法では，中高速域においても，重畳信号の振幅を
零とすることにより，位置推定器はそのままで，従来の拡張誘起電圧オブザーバと
等価な位置センサレス制御を実現できる．また，この特徴を活かし，速度起電力の
低下する低速域で，拡張誘起電圧の振幅をある下限値以上に確保する信号電流振幅
の自動調整法を示す．これにより，速度に応じた位置推定器の切替を行わず，電流
制御の指令値を操作するだけで，全速度域に渡る位置センサレス制御が可能となる．
最後に，提案手法を用いた位置センサレス速度制御の制御性能を実験的に評価する
ことにより，提案手法の有用性を示す．

4.2 信号電流重畳時の拡張誘起電圧
静止直交二相座標（α-β軸）上の拡張誘起電圧モデルである (2.42)式を (4.1)式に
再掲する．

e =
{
ωreKE − (Lq − Ld)(ωreid − i̇q)

}
JεJ θreu (4.1)

(4.1)式において，ωreKEの項と−ωre (Lq−Ld) idの項は，速度 ωreに比例するため，
低速域では有効な位置情報を提供できない．これに対し (Lq−Ld) i̇qの項は突極性に
由来した成分であり，iqの変化によって生じているため，速度によらず発生する．こ
れを用いることにより低速域における拡張誘起電圧の大きさを維持することができ
る [17, 23]．
いま，第 3章で提案した方法を用いて，最大トルク制御座標系の f 軸電流には正
弦波の交流信号，t軸電流にはトルク指令に応じた一定値として，(4.2)式のような
電流が与えられたとする． {

if = Ii sin ωit

it = It

(4.2)
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図 4.1. 信号重畳時の拡張誘起電圧ベクトル

このとき，d, q軸電流は，定義より{
id = Ii sin ωit cos ϕ − It sin ϕ

iq = Ii sin ωit sin ϕ + It cos ϕ
(4.3)

となる．さらに，信号重畳時に，最大トルク制御座標系の位相角 ϕと，t軸電流 It

が一定であると仮定すると，

i̇q = ωiIi cos ωit sin ϕ (4.4)

となるので，(4.1)式の idと i̇qに代入して整理すると，(4.5)式を得る．

e={E0 − Ei sin (ωit−ν)}JεJ θreu (4.5)

ここで，E0，Eiはそれぞれ拡張誘起電圧の回転成分と振動成分の振幅，νは重畳電
流に対する振動位相の遅れ分であり，(4.6)式となる．

E0 = ωre{KE + (Lq − Ld)It sin ϕ}
Ei =

√
(ωre cos ϕ)2+(ωi sin ϕ)2(Lq − Ld)Ii

tan ν = ωi

ωre
tan ϕ

(4.6)

(4.5)式より，拡張誘起電圧は常に q軸方向を向いており，図 4.1のように角周波
数ωiで振動しながら回転子と同期して回転するベクトルとなっていることがわかる．
回転成分E0は速度に比例するが，速度が零であっても振動成分Eiは零にならない
ため，低速域においても，この振動方向を検出することで磁極位置の方向に対応し
た d-q軸を推定することが可能である．
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4.3 オブザーバを利用した信号抽出法
拡張誘起電圧の振動方向を検出するために，一般的な同期検波の方法 [12]を利用
する．同期検波では，ヘテロダイン処理によって，重畳信号に同期した信号の生成
を行った後，低域通過フィルタを用いて，位置情報を持った基本波信号を抽出する．
そこで，本節では，第 2章で示した拡張誘起電圧オブザーバの持つフィルタ特性を
応用して同期検波処理を実現し，位置推定を行う方法を示す．

4.3.1 拡張誘起電圧オブザーバの推定特性

2.4節に示した拡張誘起電圧モデルの線形状態方程式 (2.50)式，(2.51)式と拡張誘
起電圧オブザーバ (2.52)式，(2.53)式を，(4.7)式～(4.10)式にそれぞれ再掲する．[

i̇

ė

]
=

[
A11 A12

O A22

][
i

e

]
+

[
B1

O

]
v+

[
O

W

]
(4.7)

A11 = −(R/Ld)I−{ωre(Lq−Ld)/Ld}J ,

A12 = −(1/Ld)I,A22 = ωreJ ,

B1 = (1/Ld)I

W = − (Lq−Ld)
(
ωrei̇d− ïq

)
JεJ θreu (4.8)

˙̂i = A11i + A12ê + B1v (4.9)

˙̂e = A22ê + G
(
˙̂i − i̇

)
(4.10)

2.4節において，オブザーバを構成する際に線形状態方程式に納められないW の
項は，モデル化誤差として扱った．このモデル化誤差W は，d，q軸電流の微分を
含むため，低速駆動域を拡大するために信号重畳を行う場合には，定常状態におい
ても常時発生することとなる．そこで，本節において，モデル化誤差W の影響も
考慮して，オブザーバの推定特性を議論する．
まず，モデル化誤差W の影響を考慮して，拡張誘起電圧の推定誤差を ε = ê− e

とし，(4.7)式，(4.9)式，(4.10)式より誤差方程式を求めると，

ε̇ = (−αI + ωreJ) ε − W (4.11)
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図 4.2. モデル化誤差の影響

となる．ただし，オブザーバゲインをG = αLdI とした．ここで，d，q軸電流が，
重畳信号により周期的に正弦波状の変化をする準定常状態について考える．このと
きに発生するモデル化誤差W の影響は，誤差方程式のラプラス変換により得られ
る伝達関数を解析することにより評価できる．(4.11)式の両辺をラプラス変換して
まとめると，

ε(s) =
−I

(s + α) I − ωreJ
W (s) (4.12)

となり，モデル化誤差W は，拡張誘起電圧の推定値 êに対して，(4.13)式のように
加わることとなる．

ê = e + ε

= e +
−I

(s + α) I − ωreJ
W (4.13)

ただし，ここで考えているモデル化誤差W というのは，任意の外乱ではなく，(4.7)

式が意味するように，eを微分したときの回転成分を除いたベクトルである．当然
のことながら，W は eとは無関係ではなく，大きさは |e|の微分に等しく，方向は
常に eと同方向（q軸方向）となっている．従って，(4.7)式より，

W = (sI − ωreJ) e (4.14)

と表すことができ，(4.13)式と (4.14)式の関係を図示すると図 4.2となる．そして，
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改めて拡張誘起電圧の真値 eから êの伝達関数を求めると，(4.15)式となる．

T (s) =
ê

e
=

αI

(s + α)I − ωreJ
(4.15)

(4.15)式は，拡張誘起電圧ベクトルの真値から推定値までの振幅比・位相差の周波
数特性（フィルタ特性）を表している．なお，(4.12)式から (4.15)式は行列である
ため，本来は分数ではなく逆行列で表すべきであるが，フィルタの性質を明示する
ため便宜的に分数の形式で表現している．
また，id, iqの微分により構成されているW をモデル化誤差として扱うことで，例
えば，重畳信号の振幅や周波数を大きくしていく場合に，一見すると推定値 êへの
影響が大きくなることが懸念される．しかし実際には，上記に示したようにW の
大きさも変化するが e自体も変化しているため，eと êの関係としては変わらない
ことを意味している．

4.3.2 同期検波処理のための拡張誘起電圧推定器の構成

拡張誘起電圧を推定するオブザーバは，フィルタとしての性質を持っており，モー
タの逆モデル＋フィルタによって表現することができる [23]．そこで，同期検波処理
のために，拡張誘起電圧オブザーバのフィルタ構造を利用した信号抽出法を考える．
そのために，まず，オブザーバのフィルタを図 4.3に示すような二段構成とする．
実際には，従来の拡張誘起電圧オブザーバに，後段のフィルタ２を追加することに
より実現できる．前段のフィルタ１は，基本波と重畳信号の両帯域を通過させるよ
うに，オブザーバゲインを設計する．その出力に対し，重畳信号の π/4位相をシフ
トした信号を乗じることにより，重畳信号に同期した信号を生成する．この位相シ
フトでは，重畳信号の位相と直交関係にある拡張誘起電圧の振動成分を抽出するた
め，後に示す前段のフィルタ１での π/4の位相遅れを考慮している．そして，この
ように生成した同期信号と，重畳信号を乗じていない拡張誘起電圧の両者を加算し
たものに対して，後段のフィルタ２で検波処理を行う．後段のフィルタ２は，基本
波帯域を通過させ，重畳信号波帯域を減衰させるようなフィルタを用いる．

4.3.3 フィルタの設計と回転子位置の推定方法

本項では，具体的なフィルタ設計法を示す．拡張誘起電圧オブザーバにおいて，オ
ブザーバゲインをG = αLdIと選ぶことにより，静止直交二軸座標系上で表現され
た拡張誘起電圧ベクトルの真値から推定値までのフィルタ特性を (4.15)式のような
伝達関数行列で表すことができる．このフィルタは，図 4.4に示すような，中心周
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図 4.3. 拡張誘起電圧オブザーバを用いた同期検波処理による位置推定法
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表 4.1. 信号周波数に対するフィルタ特性

s → jωre j (ωre ± ωi) j (ωre ± 2ωi)

Filter1 : Gain 0 [dB] −3 [dB] –

Phase 0 [rad] ∓π
4

[rad] –

Filter2 : Gain 0 [dB] α√
α2+ω2

i

α√
α2+(2ωi)

2

Phase 0 [rad] ∓ tan−1
(

ωi

α

)
[rad] ∓ tan−1

(
2ωi

α

)

波数が ωreで，帯域幅が αの帯域通過特性 [25, 70]であることに着目し，図 4.3の両
フィルタ１，２ともに (4.15)式のフィルタ特性を用いる．そして，前段のフィルタ
１では α = ωi，後段のフィルタ２では α = ωreと選ぶことにより，上記の同期検波
処理を実現する．ただし，後段のフィルタ２では，速度 ωreが低下すると帯域が狭
まるため，適当な下限値 α0を設けて，|ωre| < α0となったところで α = α0に制限
する．α0の値は，同期検波処理における重畳信号波帯域の減衰率，及び極低速域に
おける高調波外乱などに対する外乱抑圧特性を考慮して調整する．このようなフィ
ルタの周波数特性は，(4.16)式～(4.18)式に示す伝達関数を調べることにより解析
可能である [70]．
Filter1: T1(s) =

ωi

(s + ωi) − jωre

(4.16)

Filter2: T2(s) =
α

(s + α) − jωre

, (4.17)

但し，
α =

{
|ωre| ; |ωre| ≥ α0

α0 ; |ωre| < α0

(4.18)

また，拡張誘起電圧ベクトル eは，(4.5)式が示すように ωreと ωre ± ωiの３成分で
合成されているため，フィルタ１の入力信号の周波数としてはωre，ωre ±ωiとなる．
そして，後段のフィルタ２の入力信号の周波数は，ヘテロダイン処理による周波数
シフトが掛かるため，ωre，ωre ± ωi，ωre ± 2ωiとなる．従って，各周波数に対する
(4.16)式，(4.17)式に示したフィルタの特性は，sに jωre, j (ωre ± ωi) , j (ωre ± 2ωi)

を代入することにより得ることができる．その結果を表 4.1に示す．表 4.1より，前
段のフィルタ１では，基本波 jωre に対しては，減衰も位相遅れもなく通過し，重
畳信号波 j (ωre ± ωi)に対しては，−3dBの減衰と ∓π/4の位相遅れを伴い通過す
る．また，後段のフィルタ２では，基本波 jωre に対しては，減衰も位相遅れもな
く通過し，遮断すべき重畳信号波 j (ωre ± ωi) , j (ωre ± 2ωi)に対しては，それぞれ

α/
√

α2 + ω2
i , α/

√
α2 + (2ωi)

2の減衰率となる．
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図4.3の構成において，(4.5)式で示した拡張誘起電圧ベクトルeを入力とし，(4.16)

式～(4.18)式のフィルタを通過することにより得られる検波処理後の拡張誘起電圧
を求めると，(4.19)式のようになる．

ẽ ≈
(
ωre {KE + (Lq−Ld)It sin ϕ} + ωi

Lq−Ld

2
√

2
I2
i sin ϕ

)
εJωretJu (4.19)

従って，回転子位置 θ̂reは，従来の拡張誘起電圧オブザーバと同様，検波処理後の拡
張誘起電圧 ẽの位相情報より，(4.20)式で求められる

θ̂re = tan−1

(
−ẽα

ẽβ

)
(4.20)

4.3.4 中高速域における動作

前項までに示したオブザーバのフィルタを利用した信号抽出法を用いることによ
り，速度起電力の有効な中高速域では，重畳信号 if の振幅である Iiを零に減少させ
ることにより，従来の拡張誘起電圧オブザーバに移行することが可能である．
すなわち，重畳信号 if が零となった場合，図 4.3に示す掛け算のパスがなくなり，
フィルタだけの状態となるが，前段のフィルタ１の帯域幅は，基本波に対して十分
広いため，実質的には後段のフィルタ２のみが有効となる．また，後段のフィルタ
２は，従来の拡張誘起電圧オブザーバの持つフィルタ特性を利用しているため，こ
のようにすることで，速度起電力の有効な中高速域においても，重畳信号の振幅で
ある Iiを零に減少させるだけで，位置推定法を切り替えることなく，従来の拡張誘
起電圧オブザーバの動作に移行することが可能となる．
加えて，前述したように f軸電流が零の状態はMTPA制御と等価であるため，高
効率制御も同時に実現できる．

4.4 信号電流振幅の自動調整法
従来の拡張誘起電圧オブザーバによるセンサレス制御が低速域で用いられないの
は，拡張誘起電圧の速度起電力項の大きさが減少するためであった．従って，信号
電流の与え方として，単に，速度に応じて重畳する信号電流の振幅を増加させるこ
とにより，拡張誘起電圧の大きさを確保する方法が考えられる [78]．
しかし，拡張誘起電圧の振幅は速度だけでなく負荷電流によっても変化する上に，
実際に信号を増加させていく速度域や信号電流の上限値の調整は，モータ毎の試行
錯誤に頼ることになる．その結果，動作点によっては必要以上の信号電流を重畳す
ることにもなりかねない．
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そこで，本節では，信号振幅の調整を容易に行う方法の一例として，前項で示し
た方法を用いて得られる拡張誘起電圧に対し，下限値を与えるような重畳信号振幅
の自動調整法を示す．

4.4.1 信号電流振幅の計算法

(4.19)式において，振幅をある下限値 emin以上に確保するための信号振幅 Iiを考
える．速度起電力項のみで値を確保されない条件下で，信号を重畳する必要がある
ため，補助電圧 e∗auxとして (4.21)式を定義する．

e∗aux =emin−ωre {KE+(Lq−Ld) It sin ϕ} (4.21)

この値は，速度 ωreが低下した場合に，重畳信号によって補助的に加算できる振幅
増加分であり，常に正の値を与える．また，重畳信号の振幅にも上限があり，最大
の信号振幅を与えても，必要な eminが確保できない場合には，制限をかける必要が
ある．上記の条件を考慮し，重畳信号振幅の指令値 I∗

i として，(4.22)式を与える．

I∗
i =


0 ; e∗aux < 0√

e∗aux
2
√

2
(Lq−Ld)ωi sin ϕ

; 0 ≤ e∗aux < eamax

Iimax ; eamax ≤ e∗aux

(4.22)

ただし，eamaxは最大の電流振幅を与えたときに得られる拡張誘起電圧振幅であり，
(4.23)式で定義する．

eamax = I2
imax

(Lq − Ld)ωi sin ϕ

2
√

2
(4.23)

4.5 実験

4.5.1 実験システム構成

実験に使用したモータのパラメータ公称値を付録Aの表A.1に示す．制御系全体
は，図 4.5に示すセンサレスベクトル速度制御で構成しており，速度制御器の応答
は 50 rad/sで設計した．速度制御器の出力により t軸電流指令を生成し，f 軸電流
指令には，電流制御器の帯域を考慮して角周波数ωi=2π100 rad/sの正弦波信号を与
えた．f 軸電流の信号振幅については，4.4節に示した，拡張誘起電圧の下限値を確
保する自動調整法を適用した．拡張誘起電圧の下限設定値は，インバータにおける
デッドタイム等の電圧外乱を考慮し，emin=7 Vと設定した．
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図 4.5. 提案する位置センサレス制御系の構成

f -t軸電流指令より，回転角 ϕの回転座標変換を通じて d-q軸電流指令を生成し，
電流制御器に入力する．電流制御器は一般的な d-q軸上の電流ベクトル制御であり，
ゲインは 2,000 rad/sで設計した．キャリア周波数は 5 kHzとし，制御周期は，電流
制御とオブザーバを 100 µs，速度制御を 200 µsとしている．センサにより検出した
電流と，電流制御器の出力から得られる電圧指令をオブザーバに入力し，位置推定
を行なう．同期検波処理の後段フィルタ２における帯域幅の下限値 α0は，6.66 Hz

相当に設定した．そして，推定した位置を微分し，ノイズ除去のための低域通過フィ
ルタを通すことにより，速度推定値を得る．速度推定における低域通過フィルタの
遮断角周波数は，速度制御の帯域を考慮し，本実験では 100 rad/sとした．
まず定常状態の評価として，定格負荷状態での零速保持を含む，全速度域に亘る
緩やかなランプ加減速特性の結果を 4.5.2項に示し，次に全域でのセンサレス運転可
能領域を調べた速度-トルク特性の結果を 4.5.3項に示す．最後に，基本的な速度制
御の過渡特性評価として，ステップ応答の結果を 4.5.4項に示す．
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4.5.2 加減速特性

図 4.6に実速度，トルク，位置推定誤差，同期検波処理後の拡張誘起電圧振幅 Ē，
重畳信号振幅 I∗

i，及び u相電流の時間波形を示す．速度指令は，900 r/min（30 Hz）
から 0 r/minまで傾き 90 r/min/sでランプ的に変化させている．ここでは，全速度
域に渡る定常的な安定性を見るため，緩やかな加減速時間としている．結果の波形
より，零速保持を含む全速度域に亘って，加減速ともにセンサレス制御が安定に行
われていることが確認できる．
ただし，位置推定誤差の波形を見ると，約 200 r/min以下の低速域において，±
５度以内の脈動が見られる．これについて，詳しく調べるために 60 r/min一定速運
転を行ったときの拡大波形を図 4.7に示した．この速度域では，実速度の波形が大き
く脈動しており，その振動周波数は，基本波（2 Hz）に対して２次，６次，１２次
の低次高調波成分となっている．それぞれの脈動成分の大きさは，各次数とも 10%

程度である．また，位置推定誤差にも同様の振動が見られ，２次，６次の脈動が大
きくなっている．これらの振動周波数は，低速駆動域を拡大するために重畳した 100

Hzの周波数とは無関係であり，モータ構造や，インバータの出力電圧誤差・電流検
出誤差による低次高調波外乱の影響と考えられる．実際，使用したモータは，起電
力波形に 13 % 程度の１２次高調波成分が含まれており，また極低速域においては，
コギングトルクによる振動が大きく出ることが，位置センサを用いた制御時に別途
確認されている．インバータの誤差に関しても，現状の対策は，電流極性に応じて
一定値を加算する基本的なデッドタイム補償のみである．以上のことから，これら
の補償を高精度化することにより，さらなる性能改善が期待できる．
それと同時に，信号重畳による補助電圧は，このような外乱に対して十分な信号
レベルを確保する必要がある．一方で，これらの低次高調波外乱によって，位置推
定誤差にも振動が生じており，信号電流を大きくしすぎると位置推定誤差が出たと
きに生じるトルクリップルも増加する恐れがある [75]．従って，少ない信号電流で，
効率良く位置推定に必要な信号レベルを確保することが望ましく，提案する自動調
整法は有効である．
次に，比較のために信号を重畳していない状態のセンサレス加減速波形を図 4.8に
示す．このときは，約 60 r/min以下の低速領域で位置推定が不安定となり，脱調し
ている様子が確認できる．不安定領域においては，拡張誘起電圧の振幅が 2.5 V以
下に低下したところで位置推定誤差が発散している．このような領域において，提
案手法では，q軸電流微分の項を励起することにより運転領域が拡大されており，提
案手法の効果は明らかである．
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図 4.6. ランプ加減速特性（信号重畳有り）
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図 4.7. 60[r/min]一定速運転時の拡大波形（信号重畳有り）
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4.5.3 速度-トルク特性

速度-トルク特性により，定常的に運転可能な駆動領域を調べた．低速域のみ拡大
した実験結果を図 4.9に示す．定常的に運転可能であった動作点を⃝あるいは×印
で示す．×印の動作点は，従来の拡張誘起電圧オブザーバでは運転不可であり，提案
法により拡大された駆動領域を示す．提案法でも，低速かつ軽負荷においては，運
転可能領域が制限されており，その範囲は 250 r/min（定格の 10 % ）以下で徐々に
拡大し，最大で約 50 % トルク以下である．このような軽負荷領域を除いては，推
定法を切り替えることなく，拡張誘起電圧オブザーバによるセンサレス制御の有効
な運転範囲を，零速を含む低速域へ拡大できることが確認された．
なお，低速かつ軽負荷領域において運転領域が制限されているのは，トルク脈動
を発生させずに，q軸電流の変化を用いて位置推定することによる制約である．す
なわち，軽負荷時には，定トルク曲線が d軸と平行になるため，トルク一定のまま，
拡張誘起電圧の q軸電流微分の項を励起することが困難となる．この領域における
更なる運転領域の拡大は，今後の課題である．
次に，速度-トルク平面の上に，重畳信号の振幅 I∗

i の分布を重ねてプロットした結
果を図 4.10に示す．図 4.10中の網掛け部分は，前述した低速軽負荷の運転不可領域
を示す．低速の軽負荷ほど信号振幅が増加しており，最大で 2.5 Aに達しているこ
とがわかる．ただし，提案した信号重畳法の特徴から，電流ベクトルの変化は位相
方向が主となるため，電流の振幅方向への増加分は小さい．これについて定量的に
調べるために，信号重畳時の d-q軸電流ベクトル軌跡を計測した．一例として，速
度指令を 60r/min，負荷トルクを約 1.2 Nmとしたときの結果を図 4.11に示す．電
流ベクトルの最小振幅は，f 軸電流が零，すなわちMTPA制御のときの電流値であ
り，その点を中心に定トルク曲線に沿った軌跡を描いている．このとき，信号注入
軸である f 軸上での振幅 Iiは，図 4.10より約 2 Aであるが，これを図 4.11のよう
に電流ベクトルの振幅方向への増加率で見ると，MTPA制御の電流値に対して 7 %

の増加となっている．この増加分は，150 % 負荷時には 3 % 程度に減少しており，
図 4.10からもわかるように，重負荷時ほど小さくなる傾向があるため，実質的な電
流容量の負担は小さいと考えられる．
同様に，推定された拡張誘起電圧の振幅 Ēの分布を，速度-トルク平面の上にプ
ロットした結果を，図 4.12に示す．設定した下限値 emin=7 Vを最大 2 V程度下回っ
ているものの，重畳信号振幅の自動調整法（4.4節）を適用することにより，信号
重畳による補助電圧を生成できていることが分かる．極低速の重負荷領域において，
設定した拡張誘起電圧の下限値を下回っている原因については，(4.5)式の導出にお
いて ϕと itを一定とした仮定が，信号振幅の増加とともに成立しなくなり，誤差を
生んでいるものと考えられる．この低下分は，重負荷かつ信号振幅の増加時に生じ
る問題であるが，信号振幅の上限 Iimaxの設定と，下限値 eminの設定を調整するこ
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とにより，対策可能であると考えられる．

4.5.4 ステップ応答

速度ステップ応答の実験結果を図 4.13，図 4.14に示す．速度指令のステップ幅は
0–100 r/min（図 4.13）と 60–160 r/min（図 4.14）の二通りとした．負荷トルクは，
約 60 % 一定とし，100 r/minの速度ステップ時に電流制限は動作しない条件とし
た．このとき，速度制御器は 50 rad/sで設計されているため，ステップ応答の時定
数は 20 msと想定される．センサから取得した実速度の時定数を計測すると，30–40

rad/s前後の値となっており，50 rad/s程度の応答設定に対しては，センサレス制御
の応答は良好であるといえる．設計値との差は，イナーシャパラメータの設定誤差，
インバータの電圧誤差，モータのコギングトルクの影響が考えられる．
次に，インパクト負荷応答の実験結果を図 4.15に示す．速度指令を 250 r/min一
定とし，負荷トルクを約 50 % から 140 % の間でステップ的に増減させた．負荷の
ステップアップ時には，速度がほぼ 0 r/minまで低下しているが，速度制御の応答
により，約 0.2 sで元の速度に復帰している．過渡的な速度の低下に伴い，重畳信号
の振幅が一旦増加し，その後，速度起電力項の増加により，必要な補助電圧が減少
するため，重畳信号も自動的に零に調整されるといった，良好な動作が確認できる．
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負荷のステップダウン時には，過渡的に速度が増加し，ステップアップ時と同様，約
0.2 sで元の速度に復帰し，良好である．信号振幅についても，速度の復帰と負荷の
減少に伴い，元のレベルに適切に調整されている．

4.6 まとめ
本章では，拡張誘起電圧オブザーバによる位置センサレス制御が可能な運転領域
を，零速を含む低速域へ拡大する方法を提案した．まず，第 3章で示した信号重畳
法を用いて，拡張誘起電圧に含まれる速度に無関係な突極性由来の成分を励起する
ことにより，低速域における拡張誘起電圧の振幅低下を補えることを示した．そし
て，位置情報を得るための信号抽出法として，オブザーバのフィルタ特性を応用し
た同期検波処理について示した．提案手法では，推定対象を拡張誘起電圧に統一し，
また低速域においては，信号重畳によって得られる突極性に基づく位置情報を，オ
ブザーバのフィルタ特性を利用して抽出する．そのため，推定器は一つに集約され，



98 第 4 章 新しい座標系を用いた信号電流重畳による位置センサレス制御の低速駆動域拡大

実質的には，従来の拡張誘起電圧オブザーバに対して，電流制御の指令入力部への
回転座標変換の挿入と，位置推定部へのフィルタの追加のみで，動作領域を零速ま
で拡大できることが特徴となっている．実機を用いたセンサレス速度制御の基本的
な性能評価を行い，提案手法の有効性を確認した．定常特性については，定格速度
の 1/10以下かつ定格トルクの 50 % 以下の，低速かつ軽負荷を除く全領域，過渡特
性については，速度制御応答 50 rad/s程度であり,良好であることを確認した．



第5章

新しい座標系を用いた拡張誘起電圧オ
ブザーバのインダクタンス設定による
最大トルク制御

5.1 はじめに
IPMSMの電流制御においては，正確な回転子の位置情報に加えて，最適な電流位
相で制御することが，効率向上や駆動範囲拡大のために重要である．電流の位相制
御の代表的な方法としては，2.3.3項で示した最大トルク／電流（MTPA:Maximum

Torque Per Ampere）制御（単に最大トルク制御ともいう）がある．また，モータ
の数式モデルに基づく位置センサレス制御においては，モデルに設定するパラメー
タの誤差が，位置推定精度に影響することが知られている [33, 44, 79]．これまでに，
位置推定に使用するモータパラメータと位置推定誤差との関係が定量的に解析され
ており，それに基づいた位置センサレス制御の安定性の向上も進められている．特
に，モータパラメータのうち，q軸インダクタンスは，磁気飽和により変動する性
質を持っているため，そのインダクタンス誤差に対するロバスト性を確保すること
が必要となる．

2.4節で示した拡張誘起電圧オブザーバによる位置センサレス制御においても，イ
ンダクタンス誤差に対する位置推定誤差の解析を行い，それを利用したインダクタ
ンスの設定法が示されている [33]．解析の結果によると，実際のモータ定数より低い
q軸インダクタンスをオブザーバに与える方が安定領域が広いということがわかっ
ており，位置センサレス制御の安定性に関しては，必ずしも真のモータ定数を与え
ることが望ましいわけではないといえる．
これらを踏まえ，最近では，位置推定に用いるインダクタンスに対して意図的に
誤差を与え，所望の位相誤差を発生させることにより，回転子の位置推定と電流位
相制御を統合する方法が提案されている [34, 35, 36, 37]．文献 [34]では，インダク
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タンス誤差を与えたときに発生する位相誤差により電流軌跡を変化させる手法を軌
道指向形ベクトル制御として提案している．例として，モデルの q軸インダクタン
スの代わりに d軸インダクタンスの値を使用すると，力率１の楕円軌道と，銅損最
小の双曲線軌道の間に電流軌道が存在することを示し，総合損失を最小化する最適
軌道 [32]として利用できることを示している．
文献 [35]，[37]では，位置センサレス制御の推定軸としてMTPA制御時の電流ベ
クトルの方向（これを最大トルク軸 dm–qm軸と定義）に選び，この軸上における拡
張誘起電圧モデルを新たに導出し，この拡張誘起電圧を推定することにより，MTPA

制御器を用いず，通常の電流制御器のみで，結果的にMTPA制御が実現できること
を示している．この手法では，qm軸上で仮想的なインダクタンス Lqmを新たに定
義し，このインダクタンスの磁気飽和に対する高いロバスト性を実験的に示してい
る．しかし，dm–qm軸上での新たなモデルや，仮想的なインダクタンスパラメータ
の導入が必要となるため，拡張誘起電圧の推定に外乱オブザーバを適用する場合に
は，位置推定のロバスト性などに関するこれまでの知見 [23, 33, 38]を直接利用でき
ず，新たなモデルの導入に伴う制御系の性質や仮想インダクタンスの設定法につい
て，改めて検討を行う必要がある．
さて，第 3章で d–q軸上の電流ベクトル平面に対し，任意の点における定トルク
曲線の接線方向を用いる回転座標変換として，最大トルク制御座標系（f–t軸）を
導入し，リラクタンストルクを利用する同期モータであるなしに関わらず，その座
標軸上における f 軸成分の電流を零に制御した場合にMTPA制御の条件に一致す
るという関係を導いた [39]．つまり，f 軸電流が零の状態においては，dm–qm軸と
f–t軸は同一の座標系を表しているといえる．
これらの結果を踏まえ，本章では，オブザーバのインダクタンス誤差による位置推
定誤差 [33, 34]の観点から文献 [35]，[37]の方法を解釈しなおし，一般的な拡張誘起
電圧モデルに基づく外乱オブザーバ [23, 38]へのインダクタンス設定のみでMTPA

制御を実現する方法を提案する [72, 74, 80]．具体的には，まず，インダクタンス誤
差によって発生する位置推定誤差の定常解 [33]を利用して，オブザーバの推定座標
系（γ–δ軸）を最大トルク制御座標系（f–t軸）に一致させるインダクタンスの値を
導出する．これを利用し，オブザーバに設定するインダクタンスを操作することに
より，意図的に位置推定誤差を発生させ，非突極型同期モータである SPMSMと同
じ d軸指令電流を零とする制御を行った結果として，MTPA制御を実現する方法を
提案する．
この時のインダクタンス設定値は，文献 [35]，[37]で用いられている推定用パラ
メータ Lqmと等価となるため，同様に磁気飽和に対してロバストである．そこで，
更に，モータ特性に応じたインダクタンスの設定方法を明らかにするとともに，そ
れが原理的に磁気飽和に対してロバスト性を持つことを示す．
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5.2 インダクタンス操作による最大トルク制御原理

5.2.1 インダクタンス誤差により発生する位置推定誤差

本項では，文献 [23]，[33]に従い，拡張誘起電圧オブザーバのインダクタンス誤差
による位置推定誤差の定常解∆θLを導出する．

2.4節に示した拡張誘起電圧モデル (2.41)，(2.42)式と拡張誘起電圧オブザーバ
(2.52)，(2.53)式を，(5.1)，(5.2)，(5.3)，(5.4)式に再掲する．

v = {(R + pLd) I + ωre (Lq − Ld) J} i + e (5.1)

e =
{
ωreKE − (Lq − Ld)

(
ωreid − i̇q

)}
JεJ θreu (5.2)

˙̂i = Ã11i + Ã12ê + B̃1v (5.3)

˙̂e = A22ê + G̃
(
˙̂i − i̇

)
(5.4)

ただし，
Ã11 = −(R̃/L̃d)I−{ωre(L̃q−L̃d)/L̃d}J

Ã12 = −(1/L̃d)I

Ã22 = ωreJ ,

B̃1 = (1/L̃d)I

G̃ = αL̃dI + (ωre − β)L̃dJ (5.5)

“ ˆ”は推定値，“ ˜”はパラメータのノミナル値を表し，オブザーバゲインをG，オ
ブザーバの極を α，βとする．
ここで，オブザーバの q軸インダクタンスが実際のモータと異なった場合を考え
ると，位置推定値には次のような定常誤差が発生する [33]．通常は，オブザーバの
インダクタンスをノミナル値 L̃qに設定し，磁気飽和によってモータのインダクタン
ス Lq が変化する状況を想定するため，モータインダクタンス Lq を (5.6)式で定義
する．

Lq = L̃q + ∆Lq (5.6)

すなわち，モータの q軸インダクタンス Lqが，ノミナル値 L̃qに対して∆Lqだけ
変化した場合を考える．このときの拡張誘起電圧êの推定誤差 ε∆Lは，定常状態にお
いて (5.1)～(5.4)式より次のように求めることができる．

ε̇∆L = ˙̂e − ė

= (−αI + βJ)ε∆L + {αI + (ωre − β)J}ωre∆LqJi (5.7)
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図 5.1. インダクタンス誤差による位置推定誤差

さらに，電流を基本波成分（角周波数 ωre）の正弦波と仮定して (5.7)式を解くと，
拡張誘起電圧の推定誤差は (5.8)式となる．

ε∆L = ωre∆LqJi (5.8)

図 5.1は，q軸方向の拡張誘起電圧ベクトル eに対し，(5.8)式で表される誤差ベク
トル ε∆Lが発生することにより，拡張誘起電圧ベクトルの推定値は êとなり，∆θL

だけ位置推定誤差を生じる様子を表している．この誤差ベクトルよって生じる位置
推定誤差∆θLを求めると，図 5.1より (5.9)式のようになる．

∆θL =tan−1

(
∆Lqiq

KE−(Lq−Ld)id+∆Lqid

)
(5.9)

従って，インダクタンス誤差による位置推定誤差は，定常状態において速度に依存せ
ず，モータパラメータと dq軸電流によって (5.9)式のように見積もることができる．
なお，同様の議論により d軸インダクタンス（Ld）の変化に対する位置推定誤差
を求めることもできるが，Ldの誤差に対して位置推定の定常値は全く影響を受けな
いことが示されている [33, 34]．
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図 5.2. 最大トルク制御座標系

5.2.2 インダクタンス操作による推定座標系の変換

拡張誘起電圧オブザーバのパラメータ誤差により発生する位置推定誤差には次の
ような性質がある [33, 34]．抵抗誤差の影響は速度に依存し，定常状態においては d

軸インダクタンス誤差に依存しない．つまり，抵抗の影響が無視できる中高速域に
おいては，位置推定誤差の定常値は q軸インダクタンスのみに依存する．従って，オ
ブザーバの q軸インダクタンスを操作し，意図的に位置推定誤差を発生させること
で，推定回転座標系を特定の位相上に等価的に座標変換できる [34, 36]．このような
考え方に基づき，最大トルク制御座標上に，推定回転座標を座標変換するためのイ
ンダクタンス設定値を導出する．

3.2節で述べたように，最大トルク制御座標系（f–t軸）は，図 5.2に示すように，
d–q軸を進み位相方向に角度ϕだけ回転させた座標系として定義している．回転角ϕ

は，d-q軸上の電流ベクトル空間における定トルク曲線の接線角度であり，(3.4)式
で定義される．(3.4)式を (5.10)式に再掲する．

ϕ = tan−1 (Lq − Ld)iq
KE − (Lq − Ld)id

(5.10)

最大トルク制御座標系の f–t軸上で電流ベクトルを見たとき，図 5.3の状態のよう
に f軸電流が零に制御されて初めてMTPA制御が実現される．図 5.2に示すように，
定トルク曲線の接線角度である位相角 ϕを定めただけでは，MTPA制御の条件とは
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図 5.3. MTPA制御時の最大トルク制御座標系と電流ベクトルの関係

ならないことに注意されたい．
(5.9)式の∆θLはインダクタンス誤差∆Lqによる位置推定誤差であり，(5.10)式の

ϕは定トルク曲線の接線角度，すなわち最大トルク制御座標系の位相角である．そ
こで，オブザーバのインダクタンス設定によって推定座標系を最大トルク制御座標
系に一致させるために，両者の角度を等しいと置いた (5.11)式の条件を与える．こ
れにより，突極型同期モータである IPMSMを非突極機と同じように扱い，d軸指令
電流に零を与えるMTPA制御を実現可能とする．

∆θL = ϕ (5.11)

(5.11)式を∆Lqについて解くと (5.12)式となる．

∆Lq =
(Lq − Ld) {KE − (Lq − Ld)id}

KE − 2(Lq − Ld)id
(5.12)

ここで，オブザーバで設定すべきLqをインダクタンス設定値L†
qと表し，(5.6)式に

おける L̃qを改めてL†
qと置き換えると，推定座標系を最大トルク制御座標系に一致

させるためのインダクタンス設定値L†
q =Lq−∆Lqは，(5.13)式のように求められる．

L†
q =

LdKE − (L2
q − L2

d)id

KE − 2(Lq − Ld)id
(5.13)
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5.2.3 MTPA制御のためのインダクタンス設定値

(5.13)式は idに対する表現となっており，MTPA制御においては，idと iqの関係
は (5.14)式により与えられている [30]．

id =
KE −

√
K2

E + 4(Lq − Ld)2i2q

2(Lq − Ld)
(5.14)

従って，電流ベクトル軌道の拘束条件として (5.14)式を利用し，(5.13)式に代入す
れば，MTPA制御を行うためのインダクタンス設定値が，(5.15)式のように導出で
きる．

L†
q = L0 +

L1KE√
K2

E + (4L1iq)2
(5.15)

ただし，L0, L1は次の定義に従う．

L0 =
Ld + Lq

2
(5.16)

L1 =
Ld − Lq

2
(5.17)

以上より，一般的な拡張誘起電圧外乱オブザーバにおいて，Lqの値を (5.15)式に
基づいて決定したL†

qに置き換えた上で，非突極機であるSPMSMと共通の簡単な制
御（i∗d = 0制御）を行うことにより，突極機を意識することなく，結果としてMTPA

制御（if = 0）を実現できることとなる．
厳密には，L†

qは電流に対して変化する値を設定する必要があるが，5.3節で示す
ように，実用的には必要に応じて最適な近似を行うことが可能となる．また，後述
するように，このように決めたL†

qには，通常の q軸インダクタンスに比べて電流に
対する飽和特性が優れているという性質がある．このため，このモデルは一般的な
モータに対して認められる磁気飽和特性に対し，高いロバスト性を有するという特
長を持っている．
なお，今回は固定座標上で導出したが，この方法はオブザーバを構成する座標系
が推定回転座標上であっても本質的には変わらないものである．

5.3 インダクタンスの設定方法
付録 Bで述べるように文献 [35]，[37]との関係から，提案するインダクタンス設
定値 L†

q は磁気飽和に対する高いロバスト性が期待できる．本節ではその点を踏ま
え，高いロバスト性が実現される理由について考察を進める．そして，その考察に
基づき，具体的なインダクタンスの設定法について述べる．
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図 5.4. q軸電流に対するインダクタンス設定値 L†
qの特性

5.3.1 インダクタンス設定値の性質

(5.15)式に示す iq に対する L†
q の特性を付録 Aの表 A.1のモータに対してプロッ

トすると図 5.4のようになる．図 5.4からもわかるように，無負荷の L†
qは (5.15)式

において iq = 0とするとLdとなる．また重負荷時の極限値として iq → ∞を考える
と，L†

q → L0 = (Ld + Lq)/2となる．すなわち，L†
qは q軸電流に対して次のような

性質を持つパラメータとなる．

L†
q =

{
Ld ; iq → 0

L0 = Ld+Lq

2
; iq → ∞

(5.18)

従って，突極比の大きなモータであれば q軸電流に対する L†
qの変化は大きくなり，

突極比の小さなモータであれば，L†
qは一定値に近くなる．

5.3.2 磁気飽和の影響が小さい場合の設定方法

MTPA制御を行うためのインダクタンス設定値 L†
qは，一般には電流に応じて変

化する値である．そのため，電流に対するインダクタンステーブルを事前に求めて
おき，制御時にはこれを参照することで，近似のないMTPA制御が実現できる．た
だし，電流に対するテーブルを利用するのであれば，MTPA制御器内に d軸電流を
決定するテーブルを持つ一般的なMTPA制御と本質的な違いは存在しない．
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提案手法の場合，実際には，5.3.1項で示した性質から，次のように定めた近似値
L̃†

qを用いて，実質的なMTPA制御が可能である．突極比の小さなモータであれば，
例えば図 5.5のように定格負荷時のL†

qを求めておき，これを近似値 L̃†
qに設定し，一

定として扱うことができる．突極比の大きなモータでも，図 5.6のように無負荷時
を L̃†

q = Ldとし，例えば定格負荷時のL†
qまでを直線近似した上で，上限をL0で抑

えるように近似値 L̃†
qを設定することでテーブルを削減できる．

5.3.3 磁気飽和の影響が無視できない場合の設定方法

磁気飽和によるインダクタンスの変化には，一般に以下のような性質がある．

• Lqの飽和は Ldより起こりやすい

• Lqは負荷電流の増加に伴い減少する

• 逆突極機として使用する範囲を超えない (Lq ≥ Ld)

これら前提条件は，厳密には仮定できないが，通常のモータに対して認められる一
般的な性質である．このような磁気飽和特性を事前情報として利用し，5.3.1項で示
した L†

qの電流に対する性質を考慮することにより，L†
qを利用した位置センサレス

制御の磁気飽和に対するロバスト性を導くことができる．
L†

qは無負荷時 Ldであり，そこから負荷電流の増加に伴い増加する．そして最終
的には Ldと Lqの中間値 L0に収束する．しかしながら，磁気飽和特性によって Lq

は逆に減少するため，収束値であるL0も減少する．これに加えて，逆突極機として
使用する範囲であれば，磁気飽和したとしても高々Lq = Ld，すなわち L0 = Ldで
あるため，L†

q の上限が下限に接近する形となる．結果として，L†
q は電流に対して

あまり変化しない値となる．厳密には，常にL†
q一定となるように磁気飽和が起こる

とは限らないが，上限と下限が一致するようにL†
qを挟み込むという関係は必ず成立

する．
以上のような関係から，実際には電流に対する Ld, Lq の測定結果から L†

q の磁気
飽和特性を把握した上で，定格負荷時のL†

qを，近似値 L̃†
qとして使用し，一定とす

ることが可能となる．このような性質を持つ実機でのインダクタンス測定に基づい
た L†

qの特性は，5.5節の実験データで示す．

5.4 位置センサレス制御のロバスト安定性
5.2.2項に述べた導出過程を経ることにより，最大トルク制御座標に基づく位置セ
ンサレス制御法 [35]は，一般的な拡張誘起電圧に対し，単に真値と異なる Lq を与
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図 5.5. 突極比の小さなモータに対するインダクタンス設定値（磁気飽和無し）
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図 5.6. 突極比の大きなモータに対するインダクタンス設定値（磁気飽和無し）
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図 5.8. インダクタンス誤差による位置推定誤差∆θLと電流位相角 θiの関係
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えた方法と捉えることができる．これにより，これまで得られた拡張誘起電圧オブ
ザーバの安定解析が適用可能である．例えば，安定解析の結果 [33, 44]から，正の
インダクタンス誤差を与えると，進み位相となり安定性が向上することがわかって
いる．そこで以下では，前節での議論のようにMTPA制御時の電流位相角が常に進
み位相にあるということを考慮しながら，(5.15)式に示す iqに対するL†

qの性質を調
べてみる．

5.3.1項に示すように，L†
qは，無負荷時（iq=0）にLdとなり，電流の増加に伴い

増加していき，重負荷時の極限（iq → ∞）では Ldと Lqの中間値 L0に収束すると
いう性質をもっている．このことからわかるように，L†

qは真の Lqに対し，必ず低
い値を取っている．重負荷時の極限を考えた場合でも，∆Lqの正方向に L1分の余
裕がとられたことになる．つまり，位置推定誤差が進み位相側にバイアスされた形
になっており，センサレス制御の安定性が向上すると考えられる．
例として，付録Aの表A.1のモータに対しインダクタンス誤差∆Lq=±20% とし
た場合の位置推定誤差 (図 5.7)を用いて，正の∆Lqを与えたときの位置センサレス
制御の安定性を説明する [33]．図 5.7は，(5.9)式の id，iqを，電流振幅 I と電流位
相角 θiを用いて変形した (5.19)式を用いて作成しており，電流位相角 θiに対する位
置推定誤差∆θLの関係を表している．

∆θL =tan−1

(
∆LqI sin θi

KE−(Lq−Ld−∆Lq)I cos θi

)
(5.19)

いま，オブザーバに正の∆Lqを与えたとすると，図 5.7より正の∆θLが発生する
ことがわかる．この状態において，平衡点から∆θLが大きい方へずれた場合を考え
る．このとき，図 5.8に示すように，電流位相角 θiも大きくなるため，図 5.7の曲
線上を右へ遷移し，元の平衡点へ収束するように∆θLに対して作用する．逆に∆θL

が小さい方へずれた場合も，同様に平衡点へ収束する．一方，図 5.7において∆Lq

が負の場合を見ると，∆θLの変化を常に増加させるように θiが変化するため，不安
定化しやすい．以上のことから，常に正のインダクタンス誤差を与えることで，位
置センサレス制御の安定性が向上することが説明できる．

5.5 実験

5.5.1 インダクタンスの測定結果

センサレス制御の位置定常誤差を零にするインダクタンス測定法 [33]に従い，実
際のモータの磁気飽和特性を測定した．使用したモータは，付録Aの表A.1に示し
た突極比 4の IPMSMである．ここでは，制御自体を位置センサを用いた速度制御
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図 5.9. q軸インダクタンス測定結果とインダクタンス設定値

系により行い，同時に拡張誘起電圧モデルに基づく外乱オブザーバの位置推定結果
を，インダクタンス調整のための入力に使用している．モータ速度は 1,000[r/min]

一定とし，抵抗誤差，電圧誤差など速度に依存する他の誤差要因の影響に配慮した．
電流指令を，パラメータのノミナル値（表A.1）をもとに計算したMTPA制御の動
作点に設定することにより，実稼動時の運転状態に近い飽和特性を測定した．
上記のようにして測定した q軸インダクタンスの負荷特性を図 5.9に示す．測定
結果から (5.15)式により求めたL†

qも同図 5.9に示している．使用したモータは，突
極比が 4と大きいわりに磁気飽和による Lqの変化が小さいことがわかる．従って，
iqに対する L†

qの変化は比較的大きくなっている．

5.5.2 オブザーバのインダクタンス誤差とロバスト安定性

次に，拡張誘起電圧オブザーバのインダクタンス設定値と安定領域の関係を調べ
た．図 5.10は，拡張誘起電圧オブザーバへ設定する Lqを変えていったとき，定常
状態において，センサレス運転が可能な領域を実測した結果である．図 5.10の結果
より，例えば iqが 5 Aのとき，オブザーバに設定する Lqの値を 0 mHから 23 mH

まで設定しても，センサレス制御可能であるが，23 mHより大きな Lqをオブザー
バに設定すると，位置推定誤差が発散して制御系が破たんし，運転不可能であった
ことを示している．
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図 5.10. インダクタンス設定とセンサレス制御の安定領域

この安定領域に真のインダクタンス測定値を重ねると，図 5.10の Lqのようにな
る．この結果は，オブザーバに設定するLqを，真のLqより大きくとると不安定化
しやすい一方，小さく設定する分には不安定化しにくいことを意味している．この
ように，オブザーバに設定する q軸インダクタンスに対するセンサレス制御の安定
領域は，真値に対して非対称に分布することが確認された．
また，提案手法のインダクタンス設定値 L†

qを同図 5.10に重ねたところ，真のイ
ンダクタンスに対して小さく設定されていることがわかる．以上より，提案手法は
正の∆Lqを与えているため，許容されるインダクタンス誤差が拡大され，オブザー
バのロバスト安定性を向上できることが示された．

5.5.3 オブザーバのインダクタンス操作によるMTPA制御

測定したインダクタンスを元に，提案法において L̃†
q を一定とした場合の実験を

行った．拡張誘起電圧オブザーバによる位置センサレス制御を行い，オブザーバに
設定するインダクタンスのうち Lqの代わりに L̃†

q=6.62[mH]とした．その他の制御
構成は，一般的な拡張誘起電圧オブザーバを用いた位置センサレス制御系と同一で
ある．ただし，電流指令としては SPMSMと同じ i∗d = 0とし，推定座標軸の位相誤
差を利用したMTPA制御を実現する．制御系とは別に，評価のために位置センサの
値を用いて，電流センサで観測した電流値から真の d–q軸電流を求め，提案法によ
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りMTPA制御を行ったときの電流ベクトル軌跡を測定した．各電流値における理論
値と併せて，測定した電流ベクトル軌跡の結果を図 5.11に示す．理論値の計算では，
(5.14)式に示すMTPA制御時の idと iqの関係を利用し，測定時の iqとモータパラ
メータから理想的なMTPA制御の電流軌跡を算出した．計算に使用したパラメータ
のうち，LdとKE は付録Aの表A.1のノミナル値を使用し，Lqはインダクタンス
測定による図 5.9の値を用いた．電流ベクトル軌跡はほぼ重なっており，良好な結
果が得られた．
次に，位置推定誤差∆θreと，MTPA制御時（if = 0）の電流位相角 ϕの間の誤
差を評価した結果を，図 5.12に示す．ϕの計算は (5.10)式を用い，電流ベクトル軌
跡の理論値計算と同様，Ld, KEはノミナル値，Lqは測定結果である図 5.9を使用し
た．位相誤差は±2 °以内に収まっており良好であった．位相誤差の原因はL†

qの近
似によるものである．軽負荷時の位相誤差は相対的に効率への影響が小さくなるた
め，近似値を用いるのであれば，今回のように定格付近のL†

qを選択する方が妥当で
あると考えられる．今回は電流の測定範囲を過負荷耐量内に止めているが，さらに
磁気飽和が進行した場合を考慮しても，L†

qの電流に対する増加特性と打ち消す方向
に働くため，近似による L†

qの設定誤差が拡大していくことは無い．

5.6 まとめ
本章では，MTPA制御器を用いず，一般的な電流制御系と拡張誘起電圧オブザー
バのみで，位置センサレスでMTPA制御を実現する手法を提案した．提案法は，一
般的な拡張誘起電圧オブザーバを用いた位置センサレス制御の構成において，オブ
ザーバのLqを実際のモータパラメータとは異なる値に設定することにより，位置推
定誤差を意図的に発生させ，推定座標系を最大トルク制御座標系に一致させる方法
である．
まず，オブザーバのインダクタンス誤差による位置推定誤差の定常解と，定トル
ク曲線の接線角度が等しくなる条件より，位置センサレス制御時の推定座標系を，最
大トルク制御座標系に一致させるインダクタンスの値を導出した．次にMTPA制御
の拘束条件を付加した場合のインダクタンス設定値を導出し，これを利用して i∗d = 0

制御を行いながら，結果としてMTPA制御を行う方法を示した．
更にそのインダクタンス設定値のロバスト性についての検討を行い，電流の増加
に対して，磁気飽和による q軸インダクタンス減少を打ち消す方向に変化する特性
を持っており，本質的に，磁気飽和に対してロバストであるという特長を持ってい
ることを明らかにした．そして，その結果に基づいて，MTPA制御を実現するイン
ダクタンスL†

qの具体的な設定法を示した．また，提案手法は，常に進み位相の位置
推定誤差を与えることになるため，これまでに得られている位置センサレス制御の
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安定性に関する解析結果から，位置推定のロバスト安定性も向上できることが明ら
かとなった．
実験において使用したモータは，突極比が大きいが磁気飽和が起きにくいという，
提案法にとって比較的不利な条件ではあったが，結果的には L†

q一定で i∗d = 0制御
を行うという極めて簡易な構成で，十分実用に耐え得るMTPA制御が実現できるこ
とが確認された．磁気飽和特性を考慮したインダクタンスが一定値として振舞うと
いうことは，メモリの節約だけでなく，位相誤差が発生した場合の電流に対するイ
ンダクタンステーブルの参照ずれが防止できるという点でも有利である．





第6章

結論

6.1 本研究の成果
本研究では，IPMSMの位置センサレス制御の更なる適用分野拡大を目指し，制
御性能の向上を進めた．そのために，低速域における信号重畳，速度に応じた推定
器の切り替えに伴う性能劣化，および電流の位相制御と位置推定における磁気飽和
への対応といった課題を解決すべく，IPMSMの位置センサレス制御に適した新し
い座標系を考案し，これを用いた制御手法を提案した．
具体的には，次の三点を実現した．

(1) トルク脈動を発生させない信号電流重畳法

(2) 拡張誘起電圧オブザーバのフィルタ構造を利用した同期検波処理

(3) 磁気飽和によるパラメータ変動に対するロバスト化

(1)，(2)により，突極性と永久磁石の両位置情報を有効利用し，位置推定器の切
り替えを行わず，零速を含む広範囲の位置センサレス制御を実現した．(3)により，
拡張誘起電圧オブザーバのインダクタンス設定のみで，MTPA制御器が不要であり
磁気飽和に対してロバストな位置センサレス制御を実現した．以下に，本研究で得
られた成果を章ごとにまとめる．
第 3章では，IPMSMの制御に適した新たな座標系として，定トルク曲線の接線
方向を基準（f 軸方向）とした，最大トルク制御座標系（f -t軸）を提案した．そし
て，最大トルク制御座標上において，f 軸方向に電流ベクトルを変化させることに
より，位置推定のための信号電流をトルク成分から分離する方法を提案した．また，
速度起電力による位置推定が有効な中高速域においては，f 軸成分の電流を零に制
御すれば，MTPA制御が実現できることを示した．実機実験により，信号電流によ
るトルク脈動が発生しないことを確認した．次に，信号重畳時の拡張誘起電圧を調
べることにより，位置センサレス制御への適用可能性を示した．提案手法を用いる
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ことにより，突極性を利用した位置センサレス制御法に対して，振動や騒音の改善
につながるトルク外乱の低減と共に，信号周波数を低下することが可能となった．
第 4章では，拡張誘起電圧オブザーバによる位置センサレス制御が可能な運転領
域を，零速を含む低速域へ拡大する方法を提案した．まず，第 3章で示した信号重畳
法を用いて，拡張誘起電圧に含まれる速度に無関係な突極性由来の成分を励起する
ことにより，低速域における拡張誘起電圧の振幅低下を補えることを示した．そし
て，位置情報を得るための信号抽出法として，オブザーバのフィルタ特性を応用し
た同期検波処理について示した．提案手法により，推定対象を拡張誘起電圧に統一
し，また低速域においては，信号重畳によって得られる突極性に基づく位置情報を，
オブザーバのフィルタ特性を利用して抽出することが可能となった．そのため，推
定器は一つに集約され，実質的には，従来の拡張誘起電圧オブザーバに対して，電
流制御の指令入力部への回転座標変換の挿入と，位置推定部へのフィルタの追加の
みで，動作領域を零速まで拡大できた．実機を用いたセンサレス速度制御の基本的
な性能評価を行い，提案手法の有効性を確認した．定常特性については，定格速度
の 1/10以下かつ定格トルクの 50 % 以下の，低速かつ軽負荷を除く全領域，過渡特
性については，速度制御応答 50 rad/s程度で良好であることが確認された．
第 5章では，MTPA制御器を用いず，一般的な電流制御系と拡張誘起電圧オブザー
バのみで，位置センサレスでMTPA制御を実現する手法を提案した．提案法により，
一般的な拡張誘起電圧オブザーバを用いた位置センサレス制御の構成において，オ
ブザーバのLqを実際のモータパラメータとは異なる値に設定することにより，位置
推定誤差を意図的に発生させ，推定座標系を最大トルク制御座標系に一致させるこ
とが可能となった．まず，オブザーバのインダクタンス誤差による位置推定誤差の
定常解と，定トルク曲線の接線角度が等しくなる条件より，位置センサレス制御時
の推定座標系を，最大トルク制御座標系に一致させるインダクタンスの値を導出し
た．次にMTPA制御の拘束条件を付加した場合のインダクタンス設定値を導出し，
これを利用して i∗d = 0制御を行いながら，結果としてMTPA制御を行う方法を示
した．更にそのインダクタンス設定値のロバスト性についての検討を行い，電流の
増加に対して，磁気飽和による q軸インダクタンス減少を打ち消す方向に変化する
特性を持っており，本質的に，磁気飽和に対してロバストであるという特長を持っ
ていることを明らかにした．そして，その結果に基づいて，MTPA制御を実現する
インダクタンスL†

qの具体的な設定法を示した．また，提案手法は，常に進み位相の
位置推定誤差を与えることになるため，これまでに得られている位置センサレス制
御の安定性に関する解析結果から，位置推定のロバスト安定性も向上できることが
明らかとなった．実験において使用したモータは，突極比が大きいが磁気飽和が起
きにくいという，提案法にとって比較的不利な条件ではあったが，結果的にはL†

q一
定で i∗d = 0制御を行うという極めて簡易な構成で，十分実用に耐え得るMTPA制
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御が実現できることが確認された．
以上が本研究で得られた成果である．本論文では，IPMSMの位置センサレス制
御に適した新しい座標系を提案し，これを用いてトルク脈動を発生させずに，拡張
誘起電圧に含まれる突極性由来の q軸電流微分の項を励起することにより，拡張誘
起電圧オブザーバによる位置センサレス制御が有効な運転領域を低速域へ拡大した．
次に，中高速域においては，拡張誘起電圧オブザーバのインダクタンス設定のみで，
磁気飽和に対するロバスト化を実現した．そして，零速を含む広範囲での拡張誘起
電圧オブザーバによる位置センサレス駆動を達成した．

6.2 今後の課題
本論文では，埋込磁石同期モータの制御に適した新しい座標系を提案し，これを
用いて広範囲の位置センサレス制御を実現したが，今後さらなる普及拡大のために
は，以下の課題がある．

(1) 全域でシームレスな位置センサレス制御の実現

第 4章で提案した手法により，零速を含む全速度域での拡張誘起電圧オブザーバ
による位置センサレス制御を実現したが，低速かつ軽負荷領域においては，トルク
脈動の制約により，拡張誘起電圧の振幅低下が解消していない領域が一部存在して
いる．その範囲は，本研究で用いたモータでは，定格速度の 10% 以下の低速，かつ
定格トルクの 50% 以下の軽負荷領域であった．これは，低速域において拡張誘起電
圧に含まれる突極性由来の成分を励起するには，q軸成分の信号電流が必要である
が，軽負荷時には定トルク曲線が d軸に対して平行になるため，トルク一定のまま
q軸電流の変化を生じさせられないことに起因している．この制約は，重力のよう
に常時一定の負荷がかかる用途においては許容できるが，摩擦負荷のように，停止
時に負荷がかからない状況で定常運転を行う場合には，現状では，別の方法に切り
替える等の対策が別途必要となる．
また，今回は，低速の重負荷領域において磁気飽和を考慮に入れなくとも，200%

トルクに達しており，本手法の有効性が確認されているが，今後，様々な用途のモー
タに適用することを考えると，より複雑で顕著な磁気飽和による推定性能の劣化が
問題となる可能性がある．従って，今回は問題とならなかった，低速重負荷時の磁
気飽和に対しても，用途によっては，さらに検討を進める必要が出てくると考えら
れる．以上の点を改善し，今後，さらなる適用範囲拡大のために，全速度域，全負
荷領域におけるシームレスな位置センサレス制御の実現が求められる．
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(2) 同期リラクタンスモータへの適用

同期モータの中で，永久磁石を用いない同期リラクタンスモータは，レアアースを
用いないモータとして，近年注目されている．特にネオジム（Nd) やジスプロシウ
ム（Dy）などの希土類金属は，永久磁石の材料として用いられ，モータとの関係が
深い．これらの希土類金属は，特定の数カ国に偏在する傾向にあり，その供給が危
惧されている．
一方，第 3章で提案した最大トルク制御座標系は，拡張誘起電圧モデルと同様，全
ての同期モータに対して，パラメータの差だけで対応可能である．そして，最大ト
ルク制御座標系の f -t軸上で電流ベクトルを見たとき，リラクタンストルクを利用
するモータであるなしに関わらず，t軸上に電流ベクトルを制御することにより，最
大トルクを発生させることができるという特徴を持つため，特にリラクタンストル
クを利用したモータの制御に適している．そのため，今回提案した位置センサレス
制御を同期リラクタンスモータに適用し，制御性能の検証を行うことは，今後，省
レアアース，脱レアアース化に貢献できると考えられる．

(3) 最大トルク制御座標上でのトルク制御系の構築

本論文では，提案した新しい最大トルク制御座標系を，低速域においては信号重
畳時の指令電流生成のために利用し，中高速域においてはMTPA制御のために利
用した．そして，トルク制御や電流制御系に関しては，従来と同様の同期回転座標
である d-q軸上で構成した．このことは，従来の制御系を活かしながら，新たにブ
ロックを付加するだけで速度制御範囲を拡大でき，実用性の高い手法であるといえ
る．しかしその一方で，新規に構築する制御システムにおいては，従来の制御系に
とらわれない新しい枠組みでのセンサレス制御を構成することで，飛躍的な性能の
向上が期待される．特に，本論文の第 3章で提案した最大トルク制御座標系の t軸
電流は，電圧制限下における最大トルク応答 [63]に対しても深い関係のあることが
わかっており，過渡時の応答性向上が期待できる．また，磁束とトルクを分離する
という誘導モータでのベクトル制御的な観点から見ると，本論文で提案した最大ト
ルク制御座標系の f軸成分の電流を磁束（励磁）電流，t軸成分をトルク電流と見な
すことができる．
これらのことから，同期モータにおいて，主磁束を基準とした d-q軸よりも，f -t

軸の方がベクトル制御にとっての本質的な座標系であると思われる．このように，今
後は，位置センサレス制御の位置推定だけでなく，トルク制御や電流制御にも最大
トルク制御座標を用いることが考えられる．制御性の向上を実現するためには，推
定システムだけでなく，電流・速度制御システムを含めたセンサレス制御システム
全体の構築についての検討が必要である．



付録 A

実験システムの構成と仕様

A.1 実験システムの構成
実験システムは，図A.1に示す構成となっている．主な構成要素は，制御対象と
なる供試機の IPMSM，DSPやA/D変換等を搭載する統合開発システム，供試機を
駆動するインバータユニットがある．
制御を行う場合には，PC上でC言語のプログラムにより制御アルゴリズムをコー
ディングし，コンパイルした後，DSPを持つ開発システム上のRAMにダウンロー
ドする．開発システム上では，電流センサにより検出した u相電流 iuと w相電流
iwを A/D変換器を通じて取得し，この電流情報を用いてプログラムされたアルゴ
リズムを実現する．そして，インバータのゲート信号を出力し，供試機を制御する．
モータの取り付けた位置センサは，インクリメンタル型エンコーダであり，出力す
る a相，b相，z相の信号をDSPに付属するカウンタボードに入力する．DSP上で
は，カウンタボードでカウントしたパルス数を取得し，回転子の位置と速度を求め，
位置センサレス制御の性能評価用として参照する．位置センサレス制御の評価等は，
すべて開発システム上のD/A変換を通じて出力した値をディジタルオシロスコープ
により観測し行った．インバータの DCリンク電圧 VDC とDCリンク電流 IDC も，
それぞれセンサにより検出し，A/D変換器を通じて取得している．負荷モータは，
三菱電機製のサーボモータであり，サーボアンプによりトルク制御や，速度制御を
実現する．

A.2 実験システムの仕様
まず，制御対象となる供試機の IPMSMの仕様を表A.1に示す．
次に，DSPを搭載する開発システムは，Myway社製のPE-Expert3であり，Texas

Instruments社（T.I.社）製のDSPを有する．仕様を表A.2に示す．
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表 A.1. 供試機（IPMSM）の仕様
Rated Power 0.5 kW

Number of pole pairs 2

Stator resistance 0.55 Ω

d-axis inductance 4.15 mH

q-axis inductance 16.74 mH

EMF constant 0.104 V/rad/s

Rated current 5 A

Rated speed 2500 r/min

Rated torque 1.2 Nm

表 A.2. PE-Expert3の仕様
DSP TMS320C6713-225（200 MHz） × 1

PWM generator 50 MHz, 24bit 3 phase × 2 ch

A/D converter 12 bit, 2 µs 8 ch

D/A converter 16 bit, ≤10 µs 8 ch

次に，供試機の IPMSMを駆動するインバータは，Myway社製のインバータユ
ニット（MWINV-9R122A）を用いた．インバータユニットは，LEM社製の電流セ
ンサ（FA-050P）を搭載しており，それにより検出した電流値を制御等に用いた．仕
様を表A.3に示す．

表 A.3. インバータユニット (MWINV-9R122A)の仕様
Rated capacity 9.1 kVA

Rated current 24 A

Interigent power module PM75RSA060

Carrier frequency 0 to 20 kHz

DC link voltage 0 to 400 V

Dead time 4.0 µs

Voltage Drop 1.0 to 2.0 V

Current sensor ±50 A/±5 V
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図 A.1. 実験システムの構成





付録 B

最大トルク制御軸の推定用パラメータ
Lqmとインダクタンス設定値L†

qの関係

文献 [35]では，MTPA制御時の電流ベクトルと一致する軸として最大トルク制御
軸（dm–qm軸）を定義し，その軸を直接推定するセンサレス制御法を提案している．
まず，このdm–qm軸と，第3章で定義したf–t軸の関係を次のように考える．dm–

qm軸と f–t軸とは，MTPA制御下においては一致するが，MTPA制御からずれた
状態にあるとき，dm–qm軸が厳密に定義されていないのに対し，f–t軸は，任意の
電流ベクトル空間上において定トルク曲線の接線として定義できる．MTPA制御時
においては，t軸方向が電流ベクトルと平行となるため，f–t軸は dm–qm軸を包含
すると考えられる．
次に，推定用パラメータ Lqm[35]は，図B.1のように dm軸上の拡張誘起電圧を，

qm軸上の電流によって作られる電圧成分と捉えることにより与えられ，(B.1)式の
ように定義されている．

Lqm = Lq +
−4(Lq − Ld)

3i2q{
Φm −

√
Φ2

m + 4(Lq − Ld)2i2q
}2

+ 4(Lq − Ld)2i2q

(B.1)

(B.1)式を変形すると，第 5章で導出した (5.15)式の L†
qに厳密に一致することが確

認できる．ただし，(B.1)式のΦmの代わりに，(5.15)式ではKEの記号を使用して
いる．
最後に，最大トルク軸上の拡張誘起電圧モデルとして導出された (B.2)式は，結
局のところ，一般的な d–q軸上の拡張誘起電圧モデルに対して，Lqの部分をLqmに
置き換えたものと等しく，推定される拡張誘起電圧を表す (B.3)式に違いはあって
も，cos θm分だけ振幅が変わるのみで，オブザーバの構成上，実質的な差が生じな
いと考えられる． [

vdm

vqm

]
=

[
R + pLd −ωreLqm

ωreLqm R + pLd

][
idm

iqm

]
+

[
0

Eexm

]
(B.2)
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図 B.1. dm–qm軸の定義
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Eexm = Eex cos θm (B.3)

以上のことから，最大トルク制御軸上の拡張誘起電圧モデルに基づいた方法も，
一般的な拡張誘起電圧オブザーバに対して，位置推定誤差をMTPA制御時の電流位
相角に一致させるインダクタンス誤差を与える方法に帰着できる．
なお，文献 [36]は軸ずれ角を直接演算する位置センサレス制御に対して仮想イン
ダクタンスを用いる方法を提案しているが，これもMTPA制御の電流位相が軸ずれ
角に一致する条件から，仮想インダクタンスを導出している．従って，この方法で
使用している仮想インダクタンスも，同様の原理に基づいて導かれたインダクタン
スであることが示される．
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