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変数および定数の定義

本論文で用いる変数および定数の定義を以下に示す.

vuv, vvw : uv線間電圧, vw線間電圧

vu, vv, vw : u相電圧, v相電圧, w相電圧

vu
∗, vv

∗, vw
∗ : u相電圧指令値, v相電圧指令値, w相電圧指令値

iu, iv, iw : u相電流, v相電流, w相電流

iu
∗, iv

∗, iw
∗ : u相電流指令値, v相電流指令値, w相電流指令値

vα, vβ : α軸電圧, β軸電圧

vα
∗, vβ

∗ : α軸電圧指令値, β軸電圧指令値

iα, iβ : α軸電流, β軸電流

iα
∗, iβ

∗ : α軸電流指令値, β軸電流指令値

λα, λβ : 提案する磁束のα軸成分,提案する磁束のβ軸成分

λ̂α, λ̂β : 提案する磁束のα軸成分推定値

提案する磁束のβ軸成分推定値

vαβ =
[
vα vβ

]T
: 固定座標系 (α− β軸)上の電圧ベクトル

iαβ =
[
iα iβ

]T
: 固定座標系 (α− β軸)上の電流ベクトル

λαβ =
[
λα λβ

]T
: 固定座標系 (α− β軸)上の提案する磁束ベクトル



viii

vd, vq : d軸電圧, q軸電圧

vd
∗, vq

∗ : d軸電圧指令値, q軸電圧指令値

vd
′, vq

′ : d軸 PI制御器の出力, q軸 PI制御器の出力

id, iq : d軸電流, q軸電流

id
∗, iq

∗ : d軸電流指令値, q軸電流指令値

λd, λq : 提案する磁束の d軸成分,提案する磁束の q軸成分

vdq =
[
vd vq

]T
: 回転座標系 (d− q軸)上の電圧ベクトル

idq =
[
id iq

]T
: 回転座標系 (d− q軸)上の電流ベクトル

λdq =
[
λd λq

]T
: 回転座標系 (d− q軸)上の提案する磁束ベクトル

vγ, vδ : γ軸電圧, δ軸電圧

vγ
∗, vδ

∗ : γ軸電圧指令値, δ軸電圧指令値

vγ
′, vδ

′ : γ軸 PI制御器の出力, δ軸 PI制御器の出力

iγ, iδ : γ軸電流, δ軸電流

iγ
∗, iδ

∗ : γ軸電流指令値, δ軸電流指令値

vγδ =
[
vγ vδ

]T
: 推定回転座標系 (γ − δ軸)上の電圧ベクトル

iγδ =
[
iγ iδ

]T
: 推定回転座標系 (γ − δ軸)上の電流ベクトル

Va : d− q軸およびγ − δ軸電圧振幅

Vam : d− q軸およびγ − δ軸電圧振幅制限値

Ia : d− q軸およびγ − δ軸電流振幅

Iam : d− q軸およびγ − δ軸電流振幅制限値

Vo : d− q軸およびγ − δ軸誘起電圧振幅

Vom : d− q軸およびγ − δ軸誘起電圧制限値
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λ : 提案する磁束ベクトル

λ̂ : 提案する磁束ベクトル推定値

R : 固定子巻線抵抗

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 : 回転子の極対数

θre : α軸を基準とした回転子の磁極位置 (電気角)

θ : α軸を基準としたγ軸との位相

θ̂ : α軸を基準としたγ軸との位相推定値

ωrm : 回転子速度 (機械角)

ωre : 回転子速度 (電気角)

τ : 出力トルク

p : 微分演算子

I =

[
1 0

0 1

]
: 単位行列

J =

[
0 −1

1 0

]
: 交代行列





第1章

序論

1.1 研究背景

1.1.1 環境・エネルギー問題と動力源のモータ化

近年, エネルギーの安定供給, 環境保全は地球規模の問題として認識されており,

世界的にも様々な取り組みが行われている. 人類が持続可能な社会を構成するため

にはエネルギー資源の保護および管理, 生産消費形態の見直しが必要である.

産業革命以降のエネルギー消費の急速な増加に端を発し, 世界のエネルギー消費

量は増加の一途を辿っている [1]. エネルギー消費量の増加は生産性の向上, 生活水

準の改善をもたらし, 人類の文明を大きく発展させた. これに伴い, 世界人口は急激

なペースで増加しており, これがさらなるエネルギー消費量の増加を招くと予想さ

れる. また, 今後の途上国の発展によってものエネルギー消費量は増加するものと考

えられる.

世界のエネルギー消費量のうち, その約 87 % は有限, かつ, 二酸化炭素等の温室

効果ガス排出の化石エネルギーによるものである [2]. 温室効果ガスは地球温暖化に

端を発した地球環境悪化の主要因の一つであると考えられており, 国際的な対応が

求められ, 1992 年に採択された国連気候変動枠組条約 (UNFCCC: United Nations

Framework Convention on Climate Change)に基づき, 京都議定書の採択・発効等,

世界的な取り組みが行われている. 環境省の温室効果ガス排出量 (速報値)[3]によれ

ば, 日本は京都議定書第一約束期間 (2008 年から 2012 年)に定められた温室効果ガ

ス排出量の削減目標の達成が確実となった. しかしながら, これは森林が成長する

中で吸収されるであろう二酸化炭素を削減量として計上する森林吸収源対策, 途上

国への技術・資金等の支援により期待できるであろう温室効果ガスの削減量を計上

する京都メカニズムによるものであり, 日本の温室効果ガスの排出量は基準年 (1990

年)に対して平均 1.4 % 増加している. この他にも, 図 1.1に示すように, リーマン・

ショックによって経済が停滞したため, 2009 年の温室効果ガスの排出量が急落した
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図 1.1. 日本の温室効果ガス排出量 (出典: 環境省. 2012 年度 (平成 24 年度)の温室

効果ガス排出量 (速報値).)
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ことも影響しており [3], 持続的な排出量の削減にはさらなる努力は必須である.

日本で排出される温室効果ガスのうち約 90 % はエネルギー起源によるものであ

るため [3], 温室効果ガス排出量の削減にはエネルギーの有効利用が必須である. こ

の解決策の一つとして動力源の電動化, すなわちモータ化が挙げられる [4, 5, 6, 7, 8].

この理由はモータが電気エネルギーをエネルギー源としている点にある. 電気エネ

ルギーは化石エネルギー以外にも太陽光エネルギー, 風力エネルギー等の再生可能

エネルギーからも生成可能である. したがって, モータはエネルギー源を特定しない

ため, 現状進みつつあるエネルギー源の多様化にも対応可能といった利点を有する.

また, モータは機械エネルギーを電気エネルギーに変換することも可能であるため,

従来は熱として放出していたエネルギーを電気エネルギーとして蓄積できるといっ

た特徴も有する. このような利便性および従来の動力源に対する優位性からモータ

化は進み, 現在, モータはエアコン・洗濯機等の民生用途, ポンプ・工作機械等の産

業用途, 自動車・電車等の交通輸送用途等, 様々な分野で広く用いられるようになり,

現代社会において不可欠な存在となっている [9]. 動力源のモータ化が進んだ結果,

モータの消費電力は日本の電力消費総量の 50%以上を占めるまで至った. この結果,

エネルギーの有効利用, ひいては, 温室効果ガス排出量の削減の観点からモータのさ

らなる高効率化および適用範囲拡大が求められているのが実情である.

1.1.2 モータの歴史とその応用

モータの歴史は古く，その原理は 19 世紀前半に Oersted, Faraday らによって発

見された電流の磁気作用, 電磁誘導の法則にまで遡る [10]. 1834 年に Davenport に

よって実用的な直流モータが発明された [11]. 1882 年に Tesla によって考案された

回転磁界の原理を基に, 1887 年から 1889 にかけて Tesla, Ferraris, Dobrowolsky ら

によって誘導モータが発明された [12]. その後, 交流技術の確立, 電力網の発達によ

り, モータは広く用いられるようになった.

1957 年に 米国 GE 社で発明されたサイリスタの登場に端を発した, パワーエレ

クトロニクス技術の急速な発展に伴い [13], モータを取り巻く環境も大きく変わるこ

とになる [14]. それまで, モータは定速駆動用途を中心に用いられてきたが, 半導体

デバイスを用いた電力変換器と組み合わせることにより, 可変速駆動や高応答が要

求される用途にも応用分野を広げていった.

モータによる可変速駆動が普及し始めた 1960 年代から 1980 年頃までは直流モー

タが用いられていた [15]. これは直流モータの制御性が良いこと, また, パワーエレ

クトロニクスの黎明期であったことに由来している. 直流モータは整流子・ブラシ

が機械的に界磁電流とトルク電流の直交性の維持, 電流極性の切り替えを行ってい

るため, チョッパ回路による ON-OFF 制御により可変速駆動が実現できる. これに
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対して, 交流モータはこれらの機械的構造を有していないため, 界磁電流とトルク電

流の直交性の維持, 電流極性の切り替えを制御によって実現する必要があり, 単純な

ON-OFF 制御では可変速駆動を実現することができない. これを実現する理論とし

てベクトル制御が 1968 年頃 Hasse および Blaschke によって提案されていたが [16],

この実装には複雑で高速な演算が要求されるため, 当時の技術レベルでは実現不可

能であった [17]. これらを背景に交流モータは一定周波数で定速運転するような用途

への適用にとどまり, 可変速駆動の要求を満たすには至らなかった. しかしながら,

直流モータには整流子・ブラシの摩耗による保守, また, この機械構造ゆえに最高回

転数・絶縁耐圧に上限があるため, この制約を緩和できる交流モータへの期待が高

まっていた. 1970 年代にはマイクロプロセッサの性能向上・低コスト化に関する研

究が盛んに行われ [18], この結果, 1980 年代始めにはベクトル制御の本格的な実用化

が始まった [19]. このように, 電力変換器, マイクロプロセッサ, 制御技術が発展した

ことにより, 今日では直流モータに代わり交流モータによる可変速駆動が急速に広

がり，主流となった.

近年では交流モータの中でも，永久磁石同期モータ (PMSM : Permanent Magnet

Synchronous Motor) が注目されている. PMSM はネオジム磁石に代表される高性

能な永久磁石を用いたモータであり, 製造・加工技術の進歩もあり, 誘導モータより

小形化・高出力化・高効率化が可能といった特徴を有する. 現在, PMSM は産業分

野, サーボ分野, 家電分野, さらには自動車分野等, 幅広く用いられている [20].

1.1.3 永久磁石同期モータの種類と特徴

PMSMは永久磁石により回転子磁束を得る交流モータであり,誘導モータのように

2次電流を必要としないため,高効率である. 図 1.2に示すように, PMSMは回転子の

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) の 2 種類に大別される [21]. SPMSM は回転子表面に永久磁石を配置したも

のであり, 固定子電流によって生じる回転磁界と永久磁石との相互作用によりトル

ク (マグネットトルク) を発生させ, 回転する. 永久磁石の透磁率は真空の透磁率と

ほぼ等しいため, 回転子の磁気抵抗は位置に対して均一となる. このため, SPMSM

は固定子電流とトルクの線形性が良く, また, トルク脈動も小さく制御性が良いため,

サーボモータを中心に普及してきた.

これに対して, IPMSM は回転子内部に永久磁石を埋め込んだ構造となる. このた

め, 回転子の磁気抵抗は位置に対して均一とならず, 固定子電流が作る磁束は永久磁

石の磁極方向 (d軸) には通りにくく, 鉄心方向 (q 軸) には通りやすいといった磁気

異方性が生じる. したがって, 固定子から見たインダクタンスは回転子の位置に応じ
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て変化し, それぞれ d軸方向で最小値となり, q軸方向で最大値となる. このため, 回

転磁界によって蓄えられる磁気エネルギーが方向によって異なるため, これによりト

ルク (リラクタンストルク) が発生する [22]. IPMSM はマグネットトルクに加えて,

リラクタンストルクも利用して回転するモータであり, 一般的に SPMSM に比べて

出力密度が増加するといったメリットがある [23]. また, 回転子の鉄心形状, 磁石配

置に自由度があるため, 用途に合わせた設計が可能である. このため, IPMSM は家

電機器, 産業機械等を中心に普及してきており, 今後の発展も期待される.

1.1.4 永久磁石同期モータの制御とその位置センサレス化

1.1.2項で述べたように, 交流モータにおける可変速駆動の実現には, モータ単体

の議論だけでは不十分であり, 電力変換器および制御技術を組み合わせたモータ駆

動システムとして総合的に議論する必要がある [24]. PMSM においても同様である

が, PMSM は直流モータのブラシや整流子, 誘導モータのかご形導体等の自己始動

するための機械的構造を有していないため, そもそも, 流す電流を適切に制御しなけ

れば駆動することができない. したがって, PMSM においてはモータ駆動システム

として議論が不可欠である.

PMSM の駆動システムにおける制御への要求は大きく分けて以下の 2 点である.

1) 電流に比例して瞬時トルク制御が可能な直流モータに準じた優れたトルク制

御の実現

2) 高効率化や駆動範囲の拡大等, 目的の駆動を達成する電流指令値の生成

1) の達成には一般的にベクトル制御が用いられている. ベクトル制御は固定子電

流を, 回転子を基準とした d軸, q軸の直交する 2 つの成分に分解し (d− q軸) , 各軸

の電流を独立に制御する手法である [25]. PMSM においては永久磁石の磁極方向を

d軸, その直交方向を q軸ととるのが一般的である. d− q軸に分解したことにより,

固定子電流を振幅と位相の 2 つの成分, すなわち電流ベクトルとして集約すること

ができる. したがって, それぞれ d, q軸の電流を制御すれば交流電流の制御が可能と

なる.

ただし, ベクトル制御の実装には d− q軸を把握するための位置情報, 回転速度情

報が必要となる. 一般的にはパルスエンコーダやレゾルバといった位置センサを用

いて位置情報を取得し, 速度情報は位置情報を微分することで得ている. しかしなが

ら, 位置センサには以下に示す欠点があるため, その設置は好まれない.

• d − q軸を把握するためのものであるため, モータ軸に取り付けなくてはなら

ず, これにより, 設置スペースが増加する
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• 配線の取り回しスペースの確保する必要があるため, 用途によってはシステム

が大形化する

• 精密機械であるため高価であり, また, 制御器から離れている場合, 配線に伴い

コストが増加する

• 高温・高圧環境下では精度が低下し, また, 断線等の危険があるため, 設置環境

によっては信頼性低下を招く

このため,位置センサを用いず,位置情報を推定し,これを用いて制御を行う位置セン

サレスベクトル制御 (以下,位置センサレス制御とする)が研究され [26, 27, 28, 29, 30],

家電分野を中心に実用化に至っている [31].

2) の達成には最大トルク/電流 (MTPA: Maximum Torque Per Ampere) 制御, 弱

め磁束制御が用いられる [32, 33, 34, 35, 36, 37]. ベクトル制御された PMSM の発

生トルクは電流振幅のみならず, 電流位相にも依存することから, MTPA 制御は同

一トルクを発生する電流ベクトルのうち, その振幅が最も小さくなる電流位相を電

流指令値として採用する手法であり, モータ損失のうち最も大きいとされる銅損の

最小化を目的とした高効率制御法である. これに対して, 弱め磁束制御は駆動領域

拡大を目的とした制御法である. PMSM は回転子に永久磁石を有するため, 回転速

度に応じた誘起電圧を発生する. この誘起電圧と電源電圧が釣り合うとモータに電

流を流すことができなくなるため, この速度が最高速度となる. ただし, 永久磁石の

磁束を弱める方向に磁束を生じさせれば, 発生する誘起電圧が抑えられるため, その

分, 最高速度は上昇する. これを実現する制御法が弱め磁束制御であり, 定出力領域

の駆動には必須となる制御法である.

MTPA 制御および弱め磁束制御は運転状態に応じた電流指令値を演算するもので

あるため, この実装には高精度なモータパラメータが要求される. また, 演算される

電流指令値は d− q軸に基いて行われるため, d− q軸の把握も必要である.

図 1.3に PMSM の位置センサレス制御系の概要を示す. 一般的な位置センサレス

制御系ではモータモデルを用いて電圧, 電流情報から位置情報を推定し, これを用い

て電流制御を行う. このため, 位置推定においても高精度なモータパラメータが要求

されることになる.

1.1.5 永久磁石同期モータの開発動向

従来, モータを用いたシステムを構築しようとした場合, 自らの用途に合わせて電

機メーカが提供するラインナップの中からモータを選択し, その後, 電力変換装置や

制御器の設計を行って所望の特性を実現するのが一般的であった [38]. しかしながら,
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近年ではモータに対する省エネルギー化, 高出力化, 高トルク化, 低コスト化といっ

た要求が高まったために [39], ラインナップの中からモータを選択していては仕様を

満たすことができないケースが増えてきている. このため, 提供されたモータから選

択するのではなく, 用途に合わせてモータを設計・開発をするといった動きがある

[40, 41, 42]. この背景には以下に示す技術の発展が大きく寄与している.

• 材料技術: 強力な希土類磁石, 低損失な電磁鋼板の登場により, モータ設計の

幅が広がった [43, 44]

• 設計・解析技術: 電磁界解析手法の発達に加えて計算機能力が向上したことに

より, 高精度な損失, 振動・騒音等の解析が可能となった [45, 46]

• 生産技術: プレス加工技術, コイルの高占積率化技術の発達により, 設計要求

を満たすモータの製作が可能となった [47]

これらの技術革新により, 様々な要求仕様を満たす高性能な PMSM が手に入るよ

うになったため, PMSM の適用範囲は急速に広がっていった. 高性能な PMSM は

従来のものに比べて 高トルク化, 高出力化, 高効率化, 小形化等を実現したが, 同時

に新たな欠点が生じた. それは制御性の低下である. 従来のラインナップにあるよ

うなモータは制御性と安全性を考慮した設計であったため, 理論通りの性能を比較

的簡易に得ることができた. しかしながら, 高性能化した PMSM ではその性能向上

のために材料特性の限界を突き詰めるような設計となるため, 適切に制御しなけれ

ば, 本来の性能を引き出すことができない, 制御性の劣化したモータとなった. この

ため, 近年では PMSM の駆動システムにおいて, 制御は非常に重要な役割を担うこ

とになった.

1.1.6 高性能化した永久磁石同期モータにおける位置センサレス制

御の課題

1.1.5項では PMSM の高性能化に伴い, 従来のモータに比べて制御性が低下した

ことを述べた. 中でも近年, 特に問題視されているのが磁気飽和現象に起因するイン

ダクタンス変動である [48]. 1.1.4項で述べたように, 位置センサレス制御, MTPA 制

御, 弱め磁束制御はモータモデルに立脚しているため, 高精度なモータパラメータが

要求される. したがって, 制御器に用いるパラメータはその変動に対して注意を払う

必要があり, これを怠ると制御性能の劣化に繋がる. このため, これまでにも様々な

対策がなされてきた. 例えば, 文献 [49, 50, 51, 52]では事前にオフライン実験で測定

したインダクタンスをルックアップテーブルに保存し, 制御時にはこれを参照して

用いる手法が提案されている. また, 文献 [53, 54, 55]ではパラメータの適応同定を
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行うことで, 制御と同時にパラメータを補正する手法も提案されている. しかしなが

ら, オフライン測定に基づく手法では測定時との環境変化を考慮できないため, 設定

誤差の発生は免れず, また, 適応同定に基づく手法では制御系の大域的な安定性を確

保することが難しく, 想定外のパラメータ変動およびモデル化誤差に対して制御系

が不安定化することが知られている. この他にも, 磁気飽和を考慮した新たな数学モ

デルも検討されているが [56], 位置センサレス制御への適用は未だなされていない.

また, 位置センサレス制御では位置情報は推定により得ているため, 根本的に位置推

定誤差の発生は回避することができない. このため, 上記の手法により精度よく, パ

ラメータを得られたとしても, それを適切に参照できるといった保証はない.

このような背景から, 位置センサレス制御系における磁気飽和現象への対策とし

てはロバスト性の向上が必要であると言える. 以下に, 位置センサレス制御系のロバ

スト化に向けた課題を述べる.

• 位置センサレス制御時における最大トルク/電流制御, 弱め磁束制御のロバス

ト化

1.1.4項で述べたように, PMSM においては, 電流ベクトルを適切な位相に制

御することにより, 同一トルクを得る電流を最小化でき, また, 駆動領域の拡大

が可能となる. 従来の位置センサレス制御時における MTPA 制御, 弱め磁束

制御の考え方は,

1) 数式モデルに基づく回転子位置推定 (d− q軸推定)

2) 数式モデルに基づく電流位相設計

の 2 つの要素に基づいており, この 2 条件が成立してこそ, 所望の目的が達

成され得る. したがって, 数式モデルへの依存度が高く, 高精度なモータパラ

メータが要求されることになる. しかしながら, 前述の通り, 高性能化の進ん

だ PMSMでは磁気飽和現象に起因してインダクタンスが大きく変動するため,

従来の MTPA 制御および弱め磁束制御ではパラメータミスマッチの影響によ

り位置推定誤差が生じるとともに発生トルクが減少する.

これに対し, 位置推定器に用いるインダクタンスに対して意図的に誤差を与え

ることにより, 推定位相を所望の電流位相に一致させる手法が盛んに議論され

ている [57, 58, 59, 60, 61]. 文献 [57]では, MTPA 制御時の電流ベクトルと一

致する軸 (これを最大トルク制御軸と定義) を推定し, この軸に基づく位置セ

ンサレス制御が提案されている. この手法は位置センサレス制御時の MTPA

制御に限れば, 上記の 1), 2) を一括して実現するものと捉えることができる.

すなわち, 銅損を最小化する電流位相を直接的に推定するため, 従来法では必

要であった電流指令値の生成が不要となる. 最大トルク制御軸推定に用いる仮



1.1 研究背景 13

想インダクタンスは磁気飽和現象に対して高いロバスト性を有することが実

験的に示されている. しかしながら, 仮想インダクタンスの物理的解釈には言

及されていないため, 誤ったパラメータを意図的に与えたものと言える. した

がって, 推定する状態量の物理が明確でないため, 既提案の制御法と他の制御

法とを単純に比較することができず, その優位性を評価することが難しい. ま

た, 既提案の手法において仮想インダクタンスの設定範囲は述べられているも

のの具体的な設定法には言及されていない.

このような最大トルク制御軸を推定する手法により, MTPA 制御の簡易化, ロ

バスト化は図られたものの, 弱め磁束制御への拡張, 過渡特性に対する検討は

不十分であると言える. 近年, 高出力化への要求からモータの高速駆動化が求

められているため, これを実現する弱め磁束制御法の確立が必要だと言える.

また, これらの手法は d− q軸とは異なる, 新たに定義した軸上 (例えば, 最大

トルク制御軸上) で電流制御を行うため, 既存の制御法, 知見を直接利用でき

ない. このため, 新たなモデルを導入するには制御系全体を改めて検討し, 再

構築を行う必要がある.

• 位置推定のロバスト化
位置センサレス制御を行う上では位置推定性能向上が最大の課題となる. した

がって, ロバスト性の高い数学モデルが得られても, これに基づく位置推定器

の性能が低ければ, 位置センサレス制御系の性能は向上しない.

このことは既存研究においても指摘されており,その結果,様々な位置推定器お

よびその設計法が検討されてきた. 中でも, 同一次元オブザーバによる位置推

定法は文献 [62]に端を発し，様々な手法が提案されてきた [62, 63, 64, 65, 66].

同一次元オブザーバにおいてはシステムの安定性, 外乱に対するロバスト性は

オブザーバゲインによって定まるため, ゲイン設計は非常に重要な課題となる.

しかしながら, その目的に応じた設計法は未だ検討段階にあると言える.

このような中, 近年, 文献 [63]ではリカッチ方程式に基づくオブザーバゲイン

設計法が提案された. これによれば, 全駆動領域においてリカッチ方程式を解

くことにより, 零速度を除く全駆動領域で安定な位置センサレス制御が可能で

あることが示されている. しかしながら, この手法ではオブザーバの安定性は

保たれるものの, 誤差収束速度を定めるオブザーバの極配置結果は明らかにさ

れていないため, 誤差収束特性およびロバスト性は不明である. さらに, オブ

ザーバゲインの設計において数値設計を用いる場合には設計法が煩雑となり,

また, 汎用性も損なわれるため, 代数計算によるオブザーバゲイン設計法が求

められている. 一方, オブザーバゲインの代数設計が可能な方法として, 古くは

文献 [62]があるが, 定格速度付近で不安定化することが知られている [63][64].
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これに対して, 文献 [64]では文献 [62]の手法を再解釈し, 定格速度付近におけ

る安定性を確保するためのオブザーバゲイン設計法が提案された. これにより,

定格速度付近においても位置センサレス制御が可能となるが, 下限駆動域が制

限される結果となった [66]. 文献 [66]ではオブザーバの構造からゲインがもつ

物理的意味を推測し, これとオブザーバの安定条件からゲインの設計指針を示

している.

ただし, これらの手法はいずれも位置センサレス制御時のロバスト性に対する

感度解析およびロバスト設計はなされていない. 同一次元オブザーバはパラ

メータとして速度情報を必要とする. 位置センサレス制御では位置情報と同様

に, 速度情報は推定により得ているため, 可変速時に生じる速度推定遅れ, また

は, パラメータミスマッチの影響に起因する速度推定誤差の発生は回避するこ

とができない. したがって, 速度推定誤差に対するロバスト性向上はオブザー

バおよび位置センサレス制御系の安定性向上へ繋がる, 重要な課題であるとい

える.

1.2 研究目的

本研究では高性能化した PMSM においてもその性能を引き出せる位置センサレ

ス制御系の確立を目指す. 位置センサレス制御系のロバスト性改善に向けて, 以下の

検討を行う.

まず, 磁気飽和現象に対してロバストな位置推定を実現する PMSM の新しい数学

モデルを提案する. 新しい数学モデルの導出にあたって, モデルの物理的解釈にも言

及し, 従来の数学モデルとの違いについても検討する.

次に提案する数学モデルの特徴に着目することで, 磁気飽和現象に対してロバス

トな位置センサレス制御系を提案する. 本提案は近年, 特に問題視されている磁気飽

和現象に起因するインダクタンス変動に対して, 制御系に用いる数学モデルを変形

することでロバスト性を向上させ, 対処する手法である. 提案モデルに基づく位置セ

ンサレス制御では文献 [57, 58, 59, 60, 61]と同様に, d− q軸とは異なる, 回転子を基

準とした直交二軸の座標系上で電流制御を実現する. このため, 提案モデルに基づい

て, MTPA 制御法, 弱め磁束制御法, 各軸の電流を独立に制御するための非干渉化制

御法を再構築する. これにより, 位置センサレス制御系全体の磁気飽和現象に対する

ロバスト化を図っている.

その後, 提案モデルに基づく位置センサレス制御系における位置推定のロバスト

化を目的とした, 代数計算による同一次元オブザーバ設計法を提案する. 本提案は位

置センサレス制御時には回避することができない速度推定誤差に対する位置推定の

ロバスト性を向上させる手法である. 提案法ではオブザーバゲインの設計問題を極
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配置問題に帰着させ, ロバスト制御理論では代表的なH∞制御に基づいて, 速度推定

誤差から位置推定誤差までの伝達関数のH∞ノルムを最小化する極配置指針を示す.

これにより, 位置センサレス制御系のロバスト性の向上を図っている.

1.3 本論文の構成

以下に本論文の構成を示す.

第 2 章では, 従来から PMSM の制御に用いられている座標系と数学モデルを示

し, 基本となる制御系の構成を示す. さらに, 従来の位置センサレス制御法について

も示す.

第 3 章では, 磁気飽和現象に対してロバストな位置推定を実現する PMSM の新

しい数学モデルを提案する. 提案モデルの導出過程とその物理的解釈を示す. さら

に, 提案モデルにより推定される状態量の特性を考察し, 位置センサレス制御への適

用可能性を示す.

第 4 章では, 提案モデルに基づく位置センサレス制御法を提案する. 第 3 章で得

られた提案モデルに基づいて MTPA 制御法, 弱め磁束制御法, 非干渉化制御法を見

直し, 新しい位置センサレス制御系を構成する. さらに, 提案する位置センサレス制

御系の有効性を実機実験により検証する.

第 5 章では, 同一次元オブザーバを用いた提案モデルに基づく位置センサレス制

御系の速度推定誤差に対するロバスト化手法を提案する. まず, 提案モデルの過渡特

性に関する考察をした後に, 速度推定誤差に対する位置推定のロバスト化の重要性

を示す. 次に, オブザーバゲイン設計問題を極配置問題に帰着させ, H∞制御に基づ

いたロバスト極配置指針について示す. さらに, 提案する同一次元オブザーバの極配

置指針の有効性を実機実験により検証する.

第 6 章では, 本研究で得られた成果をまとめ, 今後の課題について述べる.





第2章

永久磁石同期モータの位置センサレス

制御とその課題

2.1 はじめに

本章では,まず, PMSMの制御法として広く用いられている,ベクトル制御, MTPA

制御および弱め磁束制御について述べる. さらに, 既存の位置センサレス制御法およ

びその課題について述べる.

2.2 永久磁石同期モータの制御に用いる座標系の定義

PMSMの電流制御には一般的にベクトル制御が用いられる. ベクトル制御は電圧,

電流および磁束をその瞬時値を合成したベクトルとして取り扱い, 直流モータのよ

うに磁束と電流の直交性を担保させることで交流モータの瞬時トルク制御を実現す

る手法である [67, 68]. このため, 従来の u相, v相, w相の三相から成る u− v−w軸

とは異なる, 固定座標系 α− β軸および回転座標系 d− q軸の概念とこの座標系に基

づく数学モデルが必要となる. そこで, 本節ではベクトル制御に必要な座標系の定義

について述べる.

図 2.1に PMSM の構造例を示す. 三相の巻線を施した固定子と永久磁石および鉄

心から成る回転子によって構成されており, 固定子巻線に電圧を印加し, 電流を制御

することにより, モータを制御している. 前述の通り, ベクトル制御では各諸量をベ

クトルとして取り扱うため, これに則した物理モデルを導出し, その上で議論を行う

ことが一般的である. これに基づいて導出された一般的な物理モデルおよび座標軸

の定義を図 2.2に示す. 物理モデルとしては, PMSM を u相, v相, w相の三相から成

る固定子と永久磁石を含む回転子によって表現した構成となる. 座標系としては, 固

定子を基準に u相方向を α軸, それに対して 90◦進んだ方向を β軸とした固定座標

系 (α− β軸), 回転子を基準に永久磁石の磁極方向を d軸, それに対して 90◦進んだ
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図 2.1. PMSM の構造例
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図 2.2. PMSM の物理モデルおよび座標系
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方向を q軸とした回転座標系 (d− q軸)を導入している. 三相交流を瞬時値の合成ベ

クトルとして扱うことを考えると, 120◦の位相差をもつ u− v−w軸よりも直交二軸

の座標の方が扱いやすい. このために導入されたのが α − β軸であり, これにより,

三相交流成分を二相成分, すなわち, 振幅と位相情報に集約することができる. ただ

し, α − β軸を導入しても各諸量は交流のまま, すなわち, ベクトルで表してもこれ

が回転速度または電源周波数に応じて回転するため, その取り扱いは複雑なままで

ある. これを解決するために導入されたのが d− q軸であり, ベクトル制御の基本と

なる考え方である. d− q軸は回転子を基準とした座標系であるため, モータの回転

と同期して座標系も回転する. これが回転座標系と呼ばれる所以であり, その回転速

度は回転子の回転角速度 ωreと一致する. このため, d − q軸上では先の回転するベ

クトルは直流量として観測される. これにより, 電圧, 電流, 磁束の取り扱いが容易

となり, 制御系の設計も簡易なものとなる. この d− q軸上で電流制御を行う手法が

ベクトル制御である. ただし, ベクトル制御を行う上では d− q軸を把握するために

回転子の磁極位置 (以下, 回転子位置とする) 情報が必要となる.

以下に, 電圧を例とした各座標系の関係式を示す. なお, これらの関係は電流およ

び磁束においても成立する.[
vα
vβ

]
=

√
2

3

[
1 −1

2
−1

2

0
√
3
2

−
√
3
2

]vuvv
vw

 (2.1)

[
vd
vq

]
=

[
cos θre sin θre
− sin θre cos θre

][
vα
vβ

]
(2.2)

ここで, [vu vv vw]
T , [vα vβ]

T , [vd vq]
T はそれぞれ三相電圧, α− β軸上の電圧およ

び d− q軸上での電圧である.

2.3 永久磁石同期モータの数学モデルおよび発生トルク

前節で述べたように, d − q軸上では電圧, 電流および磁束ベクトルを直流量で扱

えるため, 一般的にモータの制御は d − q軸を基準に行われる. d − q軸上における

PMSM の数学モデルを (2.3)式に示す [69].[
vd
vq

]
=

[
R + pLd −ωreLq

ωreLd R + pLq

][
id
iq

]
+

[
0

ωreKE

]
(2.3)

ここで, [id iq]
T , R, Ld, Lq, KE, ωre, pはそれぞれ, d− q軸上での電流, 巻線抵抗, d

軸インダクタンス, q軸インダクタンス, 誘起電圧定数, 回転子速度 (電気角)および

微分演算子である. (2.3)式の特徴を以下に示す.
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• この数学モデルは電圧方程式に基づくものであり, Rによる電圧降下, 固定子

鎖交磁束の変化によって生じる誘起電圧を考慮したものである. したがって,

鉄損は考慮されていない.

• 固定子鎖交磁束の変化によって生じる誘起電圧成分には, 永久磁石磁束の回転

によって生じる誘起電圧 ωreKE, 固定子電流によって生じる磁束 Ldidおよび

Lqiqの回転によって生じる誘起電圧ωreLdidおよびωreLqiq, LdidおよびLqiqの

時間変化によって生じる誘起電圧 pLdidおよび pLqiqの 3 種類がある.

• 第 1 章で述べたように, IPMSM では d軸方向の磁束は磁気抵抗の高い永久磁

石を通る経路となり, また, q軸方向は磁気抵抗の低い鉄心を通る経路となる

ため, 一般的に Ld < Lqといった傾向にある.

(2.3)式に基づいて d, q軸それぞれの等価回路を求めると図 2.3となる.

(2.3)式に基いて PMSM のトルク式を導出する. PMSM の入力電力は (2.3)式の

左から [id iq]を乗ずることで (2.4)式のように得られる.

Pin =
[
id iq

] [vd
vq

]
= R(id

2 + iq
2) + (idpLdid + iqpLqiq) + ωre{KEiq + (Ld − Lq)idiq} (2.4)

(2.4)式の右辺第 1項は銅損, 右辺第 2項はインダクタンスに蓄積されるエネルギー

の時間変化分 (無効電力), 右辺第 3項は機械出力を示している. したがって, 機械出

力を回転速度 (機械角)ωrmで除すれば PMSM の発生トルク τ は (2.5)式のように得

られる [69].

τ = Pn{KEiq + (Ld − Lq)idiq} (2.5)

ここで, Pnは極対数であり, ωre = Pnωrmである. (2.5)式より, PMSM のトルクは

永久磁石と固定子電流によるマグネットトルク (PnKEiq)と磁気異方性によるリラ

クタンストルク (Pn(Ld − Lq)idiq)から成る.

2.4 永久磁石同期モータの制御法

PMSM の一般的な駆動システムは図 2.4に示すように, トルク, 速度および位置を

制御するための電流制御器, 電流指令演算器, 速度制御器, 位置制御器によって構成

される. トルク制御に関しては, 高性能なトルクセンサが高価であるといった理由か

ら, 電流を制御することで間接的にトルクを制御するのが一般的である [70].
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(a) d軸等価回路

(b) q軸等価回路

図 2.3. PMSM の d− q軸上における等価回路
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制御系の構成は制御の目的に応じて使い分けられ, 速度制御が目的の場合は位置制

御ループを省略し, トルク制御が目的の場合は位置制御ループおよび速度制御ルー

プを省略する. 以下では本論文で従来法として対象とする電流制御器, 電流指令値演

算器について述べる.

2.4.1 電流制御器

一般的に PMSM の電流制御にはベクトル制御が用いられる. これは三相交流で

ある電圧, 電流, 磁束等の成分を, 回転子を基準とした直交二軸の回転座標系上で観

測すれば, 見かけ上, これらの諸量は直流成分となるため, これを用いて電流制御を

行う手法である. 各諸量が直流成分として扱えるため, 一般的に電流制御器には PI

(Proportional-Integral) 制御器が用いられ, これにより, 所望の電流を実現する電圧

を生成する [70].

ここで, 入力である電圧と制御する状態量である電流の関係を理解しやすくする

ため, PMSM の数学モデルを状態方程式に変形する. d− q軸上での PMSM の数学

モデルである (2.3)式を状態方程式で表すと (2.6)式となる.

p

[
id
iq

]
=

[
− R

Ld
ωre

Lq

Ld

−ωre
Ld

Lq
− R

Lq

][
id
iq

]
+

[
1
Ld

0

0 1
Lq

][
vd
vq

]
+

[
0

− 1
Lq
ωreKE

]
(2.6)

(2.6)式をブロック線図で表すと図 2.5となる. (2.6)式および図 2.5より, vdから id
または vqから iqまでの伝達関数は単純な 1次遅れ系とならず, 速度に起因する干渉

成分が存在することがわかる. このため, 単純に電流をフィードバックさせて PI 制

御を行っても干渉成分が外乱となり, 電流制御性能の低下を招く. しかしながら, こ

の干渉成分はモータパラメータ, 電流, 速度情報から求めることが可能なため, 一般

的にはこれらを打ち消すように (2.7)式および (2.8)式に示す補償を施す [70].

vd
∗ = vd

′ − ωreLqiq (2.7)

vq
∗ = vq

′ + ωreLdid + ωreKE (2.8)

ここで, vd
∗, vq

∗, v′dおよび v′q はそれぞれ d,q軸の電圧指令値および PI 制御器の出

力電圧である. (2.7)式および (2.8)式のように d− q軸間の相互干渉をなくす手法を

非干渉化制御といい, これにより idおよび iqを独立して制御することが可能となる.

図 2.6に非干渉化制御を施した, 電流制御系のブロック線図を示す. 同図の id
∗およ

び iq
∗は d,q軸の電流指令値である. 電流制御器の PI ゲインはオーバシュート抑制

の観点から閉ループ伝達関数が 1次遅れ系となるように, 設計するのが一般的であ
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る. これを実現する PI ゲインは (2.9)式となる.

Kpd = ωccLd

Kpq = ωccLq

Kid = ωccR

Kiq = ωccR

 (2.9)

ここで, Kpd, Kpq, Kid, Kiq, ωccはそれぞれ d, q軸の比例ゲイン, d, q軸の積分ゲイ

ン, 電流制御器の応答周波数である. ωccを調整することで電流制御系の応答を設計

する.

2.4.2 電流指令値演算器

PMSM の駆動システムにおいてモータはインバータによって駆動されるため, 供

給される電圧および電流には制限がある [69]. このため, PMSM の駆動システムで

は (2.10)式および (2.11)式に示す制約条件を満たす必要がある.

Va =
√

vd2 + vq2 ≤ Vam (2.10)

Ia =
√

id
2 + iq

2 ≤ Iam (2.11)

ここで, Va, Ia, Vam, Iamはそれぞれ, 電圧振幅, 電流振幅, 電圧制限値, 電流制限値

である. 電圧制限値 Vamはインバータの出力可能な最大電圧であり, 電流制限値 Iam
はモータの定格電流に相当する. 一般的に電圧制限は次式のような誘起電圧の制限

に置き換えられる [69].

Vo = ωre

√
(Ldid +KE)

2 + (Lqiq)
2 ≤ Vom (2.12)

Vom = Vam −RIam (2.13)

ここで, VoおよびVomは誘起電圧振幅,誘起電圧制限値である. (2.12)式および (2.11)

式の電圧制限および電流制限は id − iq平面上で電圧制限楕円および電流制限円とし

て表される. モータに供給可能な電圧および電流は (2.14)式および (2.15)式で表さ

れる電圧制限楕円および電流制限円の内側となる.

(Ldid +KE)
2 + (Lqiq)

2 =
(

Vom

ωre

)2
(2.14)

id
2 + iq

2 = Iam
2 (2.15)

図 2.7に電圧制限および電流制限を考慮した場合の電流ベクトル選択可能範囲の一

例を示す. (2.14)式および図 2.7より, 電圧制限楕円は速度の上昇に伴い小さくなる.
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図 2.7. 電圧制限および電流制限を考慮した場合の電流ベクトル選択可能範囲
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したがって, 速度の上昇に伴い, 電流ベクトルの選択可能範囲は縮小していき, 例え

ば, 図 2.7における電流ベクトルの選択可能範囲は速度 ωre = ω2の場合にはエリア

I, 速度 ωre = ω3の場合にはエリア II に制限される.

このため, 速度に応じて適切な電流ベクトルを選択する必要があるが, その選択,

すなわち, 電流指令値の決定には任意性が存在する. 電流指令値の決定には主に発

生トルクに着目した手法が用いられる. 図 2.7の電圧制限楕円を全速度域まで拡張

し, 各速度における選択可能な電流ベクトルを発生トルクの大きさで正規化すると

図 2.8に示すような速度‐トルク特性が得られる. 図 2.8に示すように, 出力可能な

トルクの領域は大別すると誘起電圧振幅がその制限値に達するか否かの 2 つに分け

られる. 図中のエリア A は誘起電圧振幅がその制限値に達しない領域であり, エリ

ア B は誘起電圧振幅がその制限値に達する, すなわち, 電圧飽和が生じた領域であ

る. エリア A では電流制限のみを考慮すればよく, この領域では最大トルク/電流

(MTPA: Maximum Torque Per Ampere) 制御が用いられる. また, エリア B では電

流制限に加えて電圧制限を考慮する必要があり, この領域では弱め磁束制御が用い

られる. 次項以降では運転条件に応じた電流指令値決定法として, MTPA 制御およ

び弱め磁束制御について述べる.

2.4.3 最大トルク/電流制御

誘起電圧振幅 Voがその制限値 Vomに達しない運転状態では電流制限のみを考慮す

ればよい. このような条件下では一般的に MTPA 制御を用いて電流指令値を決定

する [32, 34, 36, 37]. MTPA 制御は同一トルクを発生する電流ベクトルのうち, そ

の振幅が最も小さくなる電流位相を電流指令値として採用する手法であり, モータ

損失のうち最も大きいとされる銅損の最小化を目的とした高効率制御法である. 特

に, IPMSMの場合, マグネットトルクに加えてリラクタンストルクも利用可能であ

るため, 図 2.9に示すように, 同一電流振幅に対して発生トルクを最大化できる電流

位相が存在する. 発生トルクを最大化する電流位相は PMSM のトルク方程式であ

る (2.5)式を位相に対して偏微分し, 零となる条件から導出可能であり, (2.16)式の

ように与えられる.

θi = sin−1

−KE +
√

KE
2 + 8(Lq − Ld)

2Ia
2

4(Lq − Ld)Ia

 (2.16)

この条件を満たす idおよび iqの関係は (2.17)式となる.

id =
KE

2(Lq − Ld)
−

√
KE

2

4(Lq − Ld)
2 + iq

2 (2.17)
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2.4.4 弱め磁束制御

MTPA 制御で駆動した場合に電圧制限値を越えるような速度域では弱め磁束制御

を適用し, 電流指令値を決定する [33, 35, 36, 37]. PMSM は回転子に永久磁石を有

するため, 回転速度に応じた誘起電圧を発生する. この誘起電圧と電源電圧が釣り合

うとモータに電流を流すことができなくなるため, これ以上の速度域での駆動がで

きなくなる. 弱め磁束制御は負の idを流すことで永久磁石の磁束を弱める方向に磁

束を発生させ, 誘起電圧を抑制し, 駆動領域の拡大を図る制御法である. これにより

Voをその制限値 Vom以下に抑えることが可能となる. Vo = Vomを (2.12)式に代入す

ると (2.14)式が得られ, これを idについて解くことにより, (2.18)式に示す弱め磁束

制御則が得られる.

id =
−KE +

√(
Vom

ωre

)2
− (Lqiq)

2

Ld

(2.18)

(2.18)式による制御法では電流制限が考慮されていないため, 電圧制限に加えて電流

制限も考慮すると厳密な適用範囲が得られる. (2.18)式に電流制限の条件を付与す

ると, (2.19)式および (2.20)式の電流制限を考慮した弱め磁束制御則が得られる.

id =

KELd −

√
(KELd)

2 + (Lq
2 − Ld

2)

{
KE

2 + (LqIam)
2 −

(
Vom

ωre

)2}
Lq

2 − Ld
2 (2.19)

iq =
√

Iam
2 − id

2 (2.20)

(2.19)式および (2.20)式の弱め磁束制御則は誘起電圧をその制限値に抑える最小の

電流を選択しているため, 電圧制限時において発生トルクを最大化する条件に相当

する. すなわち, これらの式によって得られる電流条件はモータ出力を最大化する電

流条件と一致する.

2.4.5 永久磁石同期モータの位置センサレス制御

PMSM を回転座標系 (d − q軸) 上で制御するためには回転子位置や速度情報が

必要となる. 一般的にはパルスエンコーダやレゾルバといった位置センサを用いて

位置情報を取得し, これを微分することで速度情報を得ている. 第 1 章で述べたよ

うに, 位置センサの設置によりモータ駆動システムの大形化, コストの増加, 耐環境

性および信頼性の低下を招くといった欠点がある. このため, 位置センサを用いず,

モータに印加される電圧および流れる電流情報から位置情報を推定し, これを用い
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て電流を制御する位置センサレス制御が求められ, 近年では家電分野を中心に実用

化されている [31]. この他にも, 自動車分野では位置センサの故障によって走行が不

可能になることを防ぐためのフォールトトレラント, また, 故障診断の観点からも位

置センサレス制御は注目されている [71, 72, 73].

位置センサレス制御の実現には

1. 位置推定のための数学モデルの導出

2. オブザーバ等の位置推定器の設計

の 2 つが必要となる. 2に関してはこれまでにも様々な手法が提案されてきた [26,

27, 28, 29, 30, 62, 63, 74]. オブザーバ等の位置推定器は数学モデルに基いて構成さ

れるため, 用いる数学モデルの影響を大きく受けることになる. 換言すれば, 1を達

成すれば, 既存の議論と組み合わせることにより, 位置センサレス制御を実現できる.

そこで, 本章では位置推定に用いる数学モデルの一例を示すに留める.

2.4.6 位置センサレス制御のための数学モデル

位置センサレス制御時には回転子位置情報が未知となるため, これを数学モデル

に基いて推定する. この数学モデルを構成する際に, 固定座標系 (α− β軸), または,

推定回転座標系が用いられる. 推定回転座標系とは位置推定誤差∆θreを想定した回

転座標系であり, d− q軸を∆θreを用いて座標変換することにより導出される. どち

らの座標系においても位置推定は可能であるが, 本論文では固定座標系で位置推定

を行う.

d− q軸上における PMSM の数学モデルである (2.3)式を α − β軸へ座標変換す

ると (2.21)式が得られる.[
vα
vβ

]
=

[
R + pLα −ωreLαβ

ωreLαβ R + pLβ

][
iα
iβ

]
+ ωreKE

[
− sin θre
cos θre

]
(2.21)

ここで,

Lα = L0 + L1 cos 2θre

Lβ = L0 − L1 cos 2θre

Lαβ = L1 sin 2θre

L0 =
Ld + Lq

2

L1 =
Ld − Lq

2
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であり, θreは回転子位置である. 上記の通り, α− β軸上における PMSM の数学モ

デルは回転子位置情報 θreが含まれるため, これを電圧および電流情報から信号処理

によって抽出すれば位置推定が可能となる. しかしながら, (2.21)式では θreを含む

項が誘起電圧の θreとインダクタンス 2θreの 2種類存在しており, この式から直接

θreを求めることは数学的に困難である. この対策として, インダクタンスに含まれ

る 2θreを前回推定した回転子位置情報の 2 倍角成分 2θ̂reで代用することで, 未知の

θreは誘起電圧項のみに含まれるものと近似した手法が提案されている. しかしなが

ら, この手法は近似したがゆえに (2.22)式に示す条件を満足する必要がある [28, 75].

KE ≫ L1

√
iα

2 + iβ
2 (2.22)

これは推定回転座標系上における位置推定時も同様である.

(2.21)式において, 各軸インダクタンスが 2θreで変動する物理的意味は突極性に

よる磁気異方性によるものと考えられる. これは磁気異方性には極性がないため, こ

れが回転角 1 周につき 2 周期分の変動が生じると解釈できる. しかしながら, イン

バータが理想的なものであると電圧ベクトルには基本波のみが存在し, 2次高調波成

分は存在しないことが知られている. これは (2.21)式の 2倍角成分の項を数学的に

近似なく消去できることを意味している.

この考えのもとに導出されたモデルが拡張誘起電圧モデルであり, これを用いれ

ば (2.22)式のような制約を受けることなく, あらゆる PMSM で位置センサレス制御

が可能となる. 以下に拡張誘起電圧モデルの導出過程を示す [28, 74].

d− q軸上における PMSM の数学モデルを (2.23)式に再掲する.[
vd
vq

]
=

[
R + pLd −ωreLq

ωreLd R + pLq

][
id
iq

]
+

[
0

ωreKE

]
(2.23)

ここで, (2.23)式の右辺第 1項に着目し, 対角成分および非対角成分のインダクタン

スをそれぞれ Ldおよび Lq に統一する. これにより, (2.23)式は (2.24)式に変形さ

れる.[
vd
vq

]
=

[
R + pLd −ωreLq

ωreLq R + pLd

][
id
iq

]
+

[
0

(Ld − Lq)(ωreid − piq) + ωreKE

]
(2.24)

(2.24)式の右辺第 2項は拡張誘起電圧と定義されており, q軸方向にのみ発生する仮

想的な誘起電圧成分である. (2.24)式を α − β軸上へ座標変換すると (2.25)式が得
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られる. [
vα
vβ

]
=

[
R + pLd ωre(Ld − Lq)

−ωre(Ld − Lq) R + pLd

][
iα
iβ

]

+{(Ld − Lq)(ωreid − piq) + ωreKE}

[
− sin θre
cos θre

]
(2.25)

(2.25)式は数学的近似を用いることなく導出可能である. (2.25)式は固定座標系上

での拡張誘起電圧モデルと定義されており, このモデルでは回転子位置情報 θreは

(2.25)式の右辺第 2項に集約されることになる. したがって, このモデルを用いれば

電圧, 電流およびモータパラメータから容易に θreの推定を行うことができる.

以上より, 位置推定に適した数学モデルとは対角項および非対角項のインダクタ

ンスがそれぞれ統一されるよう変形したものであり, この組み合わせには自由度が

ある [76]. 次章で提案する新しい数学モデルもこの考えのもとに導出される.

2.5 磁気飽和現象に起因するパラメータ変動

先に述べたように, 非干渉化制御, 電流指令値の生成, 回転子位置の推定には R,

Ld, Lq, KE 等のモータパラメータが利用される. これらのモータパラメータは変動

が小さく, パラメータ変動が制御系に与える影響は軽微であるものとし, 定数として

扱われることが一般的であった. しかしながら, 高トルク密度化・高出力密度化の進

んだ PMSM では磁気飽和現象に起因して特に Lqが大きく変動するため, これらを

一定値として扱うことが現実的とはならなくなっている [77, 78].

本研究で用いた供試機における Lqの磁気飽和特性を測定した結果を図 2.10に示

す. なお, Lq の測定には文献 [51]の手法を用いた. この手法は, 2.4.6項で述べた

(2.25)式の拡張誘起電圧モデルを用いたものであり, このモデルを用いた位置推定

器では定常状態における位置推定誤差の発生要因がLqの設定誤差によるものといっ

たことが解析的に判明しているため, 位置推定誤差が零となる Lqがモータの Lqと

一致するといったことを利用したものである. 図 2.10より, iqの増加に伴いLqは約

30～40%減少することがわかる. したがって, これらの制御法を用いるには磁気飽

和現象を陽に考慮する必要があり, これまでにもオフラインテーブルを用いる手法

[49, 50, 51, 52], パラメータ同定を行う手法 [53, 54, 55]が提案されている. 位置セン

サレス制御に限れば, 位置推定に用いるLqを意図的に小さく設定する手法も検討さ

れている [79]. しかしながら, オフラインテーブルを用いる手法では運転条件を細か

く分割することで制御性能は向上するが, パラメータ測定が非常に煩雑となる. この

他にも, オフライン測定に基づく手法では測定時との環境変化を考慮できないため,
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図 2.10. 供試機における Lqの磁気飽和特性
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設定誤差の発生は免れないといった問題もある. 適応同定に基づく手法では制御系

の大域的な安定性を確保することが難しく, 想定外のパラメータ変動およびモデル

化誤差に対して制御系が不安定化することが知られている. また, 位置センサレス制

御では位置情報は推定により得ているため, 根本的に位置推定誤差の発生は回避す

ることができない. このため, 上記の手法により精度よく, パラメータを得られたと

しても, それを適切に参照できるといった保証はない. Lqを意図的に小さく設定す

る手法においても, その設定にはパラメータの測定および調整が必要であり, 結果的

にオフライン測定に基づく手法と同様の課題がある.

以上より, 磁気飽和現象に対してロバストな制御手法の確立は非常に重要である

と言える.

2.6 まとめ

本章では, 従来から PMSM の制御に用いられている座標系および数学モデルを示

した. また, PMSM の制御法として, ベクトル制御, MTPA 制御および弱め磁束制

御について示した. さらに, 既存の位置センサレス制御のための数学モデルを示し,

この数学モデルに基づく手法では磁気飽和現象に起因するインダクタンス変動によ

り性能が劣化しやすいことを示した.



第3章

磁気飽和現象に対してロバストな

PMSM の数学モデル

3.1 はじめに

第 2 章で述べたように, 高トルク密度化・高出力密度化の進んだ PMSM では磁

気飽和現象に起因して特に q軸インダクタンスLqが大きく変動するため, 位置セン

サレス制御系のロバスト性向上が重要な課題となる. 従来の位置センサレス制御系

では

1) 数式モデルに基づく回転子位置推定 (d− q軸推定)

2) 数式モデルに基づく電流位相設計

3) 数学モデルに基づく電流制御

この 3 条件が成立してこそ, 所望の目的が達成され得る. これらはいずれも数学モ

デルに基づいているため, Lqが変動すればその影響を受け, 性能劣化を招く.

これに対して, 磁気飽和現象に対するロバスト化を図る手法として, 位置推定器に

用いるLqに対して意図的に誤差を与えることにより, 推定位相を所望の電流位相に

一致させる手法が盛んに議論されている [57, 58, 59, 60, 61]. 文献 [57]では, 最大ト

ルク/電流 (MTPA: Maximum Torque Per Ampere)制御 (最大トルク制御とも言う)

時の電流ベクトルと一致する軸 (これを最大トルク制御軸と定義) を推定し, この軸

に基づいて位置センサレス制御を行う手法が提案されている. この手法は位置セン

サレス制御時の MTPA 制御に限れば, 上記の 1), 2) を一括して実現するものと捉え

ることができる. すなわち, 銅損を最小化する電流位相を直接的に推定するため, 従

来法では必要であった電流指令値の生成が不要となる. 最大トルク制御軸推定に用

いる仮想インダクタンス (誤差を与えたインダクタンスに相当する) は磁気飽和現象

に対して高いロバスト性を有することが実験的に示されている. しかしながら, 仮想
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インダクタンスの物理的解釈には不明瞭であるため, 仮想インダクタンスの設定範

囲は述べられているものの, 具体的な設定法は言及されていない. このため, 最大ト

ルク制御軸に基づく手法により, 結果的に MTPA 制御の簡易化, ロバスト化は図れ

るものの, 数学モデルが不明瞭であるがために, 弱め磁束制御および上記の 3) に対

する検討は難しい.

これは, そもそも制御に用いる数学モデルが適切なものでないことを表している

と言える. したがって, 上記の 1), 2), 3) を達成することを念頭に数学モデルそのも

のを見直す必要がある.

これらを踏まえ, 本章では磁気飽和現象に対するロバスト化の観点から見直しを

図った新しい数学モデルを提案する. 提案する数学モデルに用いるインダクタンス

情報は磁気飽和現象に伴う値の変動が比較的小さな d軸インダクタンスLdのみとな

る. したがって, 提案モデルを用いれば Lqが大きく変動するようなモータにおいて

も, これにロバストな位置推定が可能となる.

本章は以下のように構成される. まず, 磁気飽和現象にロバストな PMSM の数学

モデルの導出を行い, この数学モデルが位置推定に適したものであることを示す. こ

の際に提案する数学モデルに基づいて推定される状態量の物理的解釈についても言

及する. 次に, 提案する数学モデルを用いて位置推定器を構成した場合に推定される

位相特性について解析し, 推定する位相と最大トルク制御軸との関係を明らかにす

る. この結果, 提案モデルに基づいて推定される位相を用いることで最大トルク制御

軸の近似推定が可能であることを示す, さらに, この近似の程度および提案モデルの

位置センサレス制御への適用可能性についても示す.

3.2 提案する PMSM の新しい数学モデル

3.2.1 従来の数学モデル

回転座標系 (d− q軸) 上での PMSM の数学モデルである (2.3)式を (3.1)式に再

掲する. [
vd
vq

]
=

[
R + pLd −ωreLq

ωreLd R + pLq

][
id
iq

]
+

[
0

ωreKE

]
(3.1)

(3.1)式を固定座標系 (α− β軸) へ変換すると (2.21)式に示したように, モデルに回

転子位置情報 θreの 2 倍角成分 2θreに関する項が含まれることになる. この 2θreに

関する項の存在は位置センサレス制御の不安定化を招く要因となり得るため [28, 75],

固定座標系においても 2θreを含まない拡張誘起電圧モデルや拡張磁束モデルを定義

し, これに基づく位置センサレス制御を提案している. 拡張誘起電圧モデルに用いる
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モータパラメータはR, Ldおよび Lqであり, KE の変動によるモデル化誤差は生じ

ないため, これに対して不感なモデルであることが示されている [28, 74]. また, 拡張

磁束モデルに用いるモータパラメータはRおよび Lqであり, LdおよびKE に対し

て不感なモデルであることが示されている [30]. これはパラメータ設定の煩雑さを

緩和できることを意味する. しかしながら, これら手法においてはモータパラメータ

として Lqを用いるため, 近年, 問題視されている磁気飽和現象を陽に考慮する必要

がある. また, 電流制御, MTPA 制御にはLd, Lq, KEを用いるため, 結局のところ制

御系全体ではこれらのパラメータに対する感度が残存する.

3.2.2 提案する数学モデルの導出

前項を踏まえ, 本研究では磁気飽和現象に対するロバスト化を目的に, 制御系に用

いる数学モデルの見直しを図る. この結果として, 数学モデル内に Lqが含まれない

新しい数学モデルを導出する.

導出過程は以下の通りである. PMSM の数学モデルである (3.1)式を出発点とし,

この式のインピーダンス行列である右辺第 1 項内の各軸インダクタンスが Ldとな

るように変形すると (3.2)式が得られる.[
vd
vq

]
=

[
R + pLd −ωreLd

ωreLd R + pLd

][
id
iq

]
+

[
0

p(Lq − Ld)iq

]
+ ωre

[
−(Lq − Ld)iq

KE

]
(3.2)

ここで, 提案する磁束を (3.3)式のように定義する. (3.3)式の時間微分は (3.4)式の

ように得られる.

λ =

[
λd

λq

]
=

[
KE

(Lq − Ld)iq

]
(3.3)

pλ = p

[
λd

λq

]
=

[
pKE

p(Lq − Ld)iq

]
=

[
0

p(Lq − Ld)iq

]
(3.4)

これらを用いて (3.2)式をまとめると (3.5)式が得られる.[
vd
vq

]
=

[
R + pLd −ωreLd

ωreLd R + pLd

][
id
iq

]
+ p

[
λd

λq

]
+ ωre

[
−λq

λd

]
(3.5)

(3.5)式を固定座標系へ変換すると (3.6)式が得られる.[
vα
vβ

]
=

[
R + pLd 0

0 R + pLd

][
iα
iβ

]
+ p

[
λα

λβ

]
(3.6)
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ここで, λαおよび λβは (3.3)式を固定座標系へ変換したものであり, (3.7)式で表さ

れる. [
λα

λβ

]
=

[
cos θre − sin θre
sin θre cos θre

][
KE

(Lq − Ld)iq

]
(3.7)

(3.6)式は数学的近似を必要とすることなく導出することが可能である. これはRお

よびLdのみをパラメータとして PMSM のモデリングが可能であることを意味して

いる. この数学モデルを用いれば, 主に q軸方向に表れる磁気飽和現象に不感な位置

推定が可能となる.

ここで, 提案する磁束の物理的意味を考える. 図 3.1(a)に PMSM の d− q軸にお

ける一般的な物理モデルを示す. この物理モデルに対して, 先に示した導出過程を適

用する. まず, (3.1)式から (3.2)式への変形を再現するため, 各軸のインダクタンス

が Ldとなるよう, Lqiqによって生じる磁束の一部, すなわち, Lqiqから Ldiq を除い

た (Lq − Ld)iqを回転子側によるものと考えると図 3.1(b)が得られる. 同図より, 磁

束 λは d軸方向には磁石による磁束KE, q軸方向には (Lq − Ld)iqで表される電機

子反作用磁束, すなわち, 突極性により生じる磁束が発生していると考えることがで

き, これは (3.3)式で定義したλと一致する.

さて, (3.5)式と図 3.1(b)が示すように固定子側の巻線インダクタンスは d, q軸と

もに Ldとみなせる. したがって, 提案する数学モデルは固定座標系上で (3.6)式と

なることは自明であり, このモデルが扱う磁束 λの物理的意味も (3.3)式および図

3.1(b)より極めて明快に解釈できる.

提案モデルを用いて位置推定を行う場合, 推定する状態量は提案する磁束 λとな

る. ただし, (3.3)式が示すように提案する磁束λは iqの増加に伴い, q軸方向の磁束

成分が増加するため, 必ずしも d軸を指向するものではない. したがって, 提案モデ

ルにより磁気飽和現象に対してロバストな位置センサレス制御系を構成することが

可能となるが, 推定する位相には注意する必要がある, 次節では, 提案する磁束λの

位相特性について議論する.

3.3 磁束位相およびトルク最大化電流位相の関係

提案する磁束λの定義である (3.3)式より, λの位相は iqの増加により進むといっ

た特徴を有する. 一方, MTPA 制御時の電流ベクトルは負荷の増加に伴い, その位

相は進むことが知られている. このため, λの位相と MTPA 制御時の電流ベクトル

の位相がほぼ等しければ, 位置推定および電流位相算定を一括して行うことができ

る. さらに, これが実現すれば, 提案モデルは磁気飽和現象に対してロバスト性を有

するため, 最大トルク制御の磁気飽和現象に対するロバスト化も図れることになる.
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そこで, 本節では提案する磁束 λの位相特性と MTPA 制御時の位相特性を比較し,

この類似性を検証する.

まず, 図 3.2に示すように, 提案する磁束λとこれに直交する座標系を推定回転座

標系 (γ − δ軸), MTPA制御時の電流ベクトルを iMTPAと定義する. また, 同図に示

すように, θγ, θi, ∆θiをそれぞれ d軸と γ軸との位相, q軸と iMTPAとの位相, θγと

θiとの位相誤差と定義する. ここで, θは α軸と γ軸とがなす位相であり, (3.8)式

で表される.

θ = tan−1 λβ

λα

(3.8)

次に, θγ, θi, ∆θiの位相関係について議論する. 位相関係の議論は直感的な解釈の

容易な d− q軸上で行う. θγは提案する磁束λの定義である (3.3)式より次式で表さ

れる.

θγ = tan−1

(
λq

λd

)
(3.9)

= tan−1

(
(Lq − Ld)iq

KE

)
(3.10)

また, θiは MTPA 制御則より以下のように表わされる.

θi = tan−1

(
−id
iq

)
(3.11)

= tan−1

 −KE

2(Lq − Ld)iq
+

√(
KE

2(Lq − Ld)iq

)2

+ 1

 (3.12)

= tan−1

−λd

2λq

+

√(
λd

2λq

)2

+ 1



= tan−1

 2λq

λd

1 +

√
1 +

(
2λq

λd

)2
 (3.13)

= tan−1

 2 (Lq−Ld)iq
KE

1 +

√
1 +

(
2 (Lq−Ld)iq

KE

)2
 (3.14)
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(3.10)式および (3.14)式より, これらの位相は (Lq − Ld)iq/KEで正規化した形で表

すことができる. これは突極比, 磁石磁束, 負荷電流によって位相が変化することを

示しており, 一般的な解釈とも合致する. ここで, θγ ≃ θiならば提案する磁束を推

定することにより最大トルク制御軸の推定が可能となる. 図 3.3に (Lq − Ld)iq/KE

に対する磁束位相および電流位相特性を示す. 同図の横軸は大きくなるにつれて突

極比または負荷が増加する, または, 磁石磁束が減少することを意味する. 同図より,

例えば (Lq − Ld)iq/KE < 0.556であれば θγと θiとの位相誤差∆θiを約 5◦未満に抑

えられる. 本研究で用いた供試機の場合, この値は約 106%トルクに相当する. ゆえ

に, 提案する磁束を推定することにより近似的に最大トルク制御軸が推定可能とな

る. なお, ここで提示した (Lq − Ld)iq/KE < 0.556という指針に関してはあくまで

適用範囲の指針の一例であり, 許容される∆θiにより, 提案モデルの適用可能性は検

討する必要がある.

以上より, 提案する磁束の位相特性が明らかになり, この位相を用いれば最大トル

ク制御も磁気飽和現象に対してロバスト化しつつ, 簡易化することができる. した

がって, 提案モデルを用いれば磁気飽和現象に対してロバストな位置センサレス制

御および最大トルク制御が実現できると考えられる. 提案モデルに基づく位置セン

サレス制御系の再構築については次章で詳しく述べる.

3.4 まとめ

本章では磁気飽和現象に対してロバストな位置推定を行うことを目的に PMSM

の新しい数学モデルを提案した. 提案した数学モデルはLqを用いることなく PMSM

を表現することが可能となるため, 磁気飽和現象に対するロバスト性を有すること

を示した. この際に提案モデルおよびこれに基づいて推定される状態量の物理的解

釈についても示した. また, 提案モデルを用いて位置推定を行った場合の推定位相の

特性を解析し, 推定する位相と最大トルク制御軸との関係を示した. この結果, 提案

モデルを用いることで磁気飽和現象にロバストな最大トルク制御を実現できる可能

性があることを確認した. 提案モデルを用いた位置センサレス制御法の詳細につい

ては次章で述べる.





第4章

新しい数学モデルを用いた PMSM の

位置センサレス制御

4.1 はじめに

第 3 章では磁気飽和現象に対してロバストな位置推定を実現する PMSM の新し

い数学モデルを提案した. 提案モデルを用いて位置推定を行えば, 磁気飽和現象にロ

バストな最大トルク制御を実現できる可能性があること述べた.

これらを踏まえ, 本章では以下の提案モデルを用いた PMSM の位置センサレス制

御法を提案する.

1. PMSM の新たな数学モデルに基づく簡易形最大トルク制御法

2. 最大トルク制御軸推定の厳密化による高精度最大トルク制御法

3. 提案モデルに基づく弱め磁束制御法

4. 提案モデルに基づく電流制御系に適した非干渉化制御法

提案法に基づく PMSM の位置センサレス制御はインダクタンス情報として磁気飽

和現象に伴う値の変動が比較的小さな d軸インダクタンスLdのみを利用する. すな

わち, 提案法は q軸インダクタンスLqを必要としないため, 主に q軸方向に表れる磁

気飽和現象に対してロバストな位置センサレス制御が可能である. 換言すれば, イン

ダクタンス情報としてLdさえ把握すればよく, パラメータ設定の煩雑さが緩和され

る特徴をもつ. ゆえに, 提案法は Lqが大きく変動するようなモータにおいても, そ

の位置センサレス制御性能が保証される点で優れている.

本章は以下のように構成される. まず, 第 3 章で得られた, 提案モデルを用いる

ことで最大トルク制御軸の近似推定ができることを利用し, これに基づく簡易形の

最大トルク制御法を提案する. さらに, 先の近似が問題となる場合を考慮し, 厳密に
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最大トルク制御軸を推定する手法を提案する. 提案する最大トルク制御軸推定法は

PMSM の数学モデルより数学的に一切の近似なく導出され, これを用いれば高精度

な最大トルク制御の実現を可能とする. 次に, 提案モデルを用いた位置センサレス制

御系における駆動領域拡大を目的に, 提案モデルに基づく弱め磁束制御法を提案す

る. その後, 提案モデルに基づく PMSM の位置センサレス制御時における非干渉化

制御法を提案する. 提案モデルに基づく PMSM の位置センサレス制御時において,

従来の非干渉化制御則では他軸電流の影響を抑圧できないことをシミュレーション

により示す. また, 最大トルク制御軸に適した非干渉化制御則を提案する数学モデル

から導出する. 最後に実機実験を行い, 提案法の有効性を示し, その制御性能を評価

する.

4.2 提案モデルに基づく最大トルク制御法

3.3節の結果を踏まえて, 提案モデルに基づく最大トルク制御法を提案する. 本研

究で提案する最大トルク制御法は文献 [57]と同様, 最大トルク制御軸上で実現する

手法である. 提案する磁束の位相 θγと MTPA 制御時の電流ベクトルの位相 θiがほ

ぼ一致するということは図 3.2の iMTPAの方向が δ軸の方向と一致することを意味

する. したがって, γ軸電流を零に制御し, δ軸電流の振幅を制御するだけで, 最大ト

ルク制御を実現できる.

以下に具体的な最大トルク制御法の構成過程を示す. まず, (3.6)式を用いて提案

する磁束を推定するオブザーバを構成し, λα, λβを推定する. その後, (3.8)式を用い

て α− β軸と γ − δ軸との位相である θを推定する. この θを用いて制御対象である

(3.6)式を γ − δ軸へ変換し, (4.1)式に示す, 推定回転座標系 (γ − δ軸)上での数学モ

デルを得る. [
vγ
vδ

]
=

[
R + pLd −ωreLd

ωreLd R + pLd

][
iγ
iδ

]
+

[
p|λ|
ωre|λ|

]
(4.1)

ここで, [vγ vδ]
T および [iγ iδ]

T は γ − δ 軸上での電圧および電流である. また,

|λ| =
√

λ2
d + λ2

q =
√
λ2
α + λ2

βである. 図 3.2および図 3.3より, 提案する磁束 λの直

交方向がほぼ MTPA 制御時の電流ベクトル方向となるため, iγ = 0制御を行うこと

により近似的に最大トルク制御が実現可能となる. この結果, 従来の最大トルク制御

に必要であった d軸電流指令値の生成は不要となる. 図 4.1に従来法および提案法に

基づく位置センサレス制御系のブロック線図を示す. 図 4.1より, 従来法と提案法の

違いは用いる数学モデルが異なることおよび MTPA 制御器が不要となる点である.

したがって, 提案法を用いることで最大トルク制御軸の位相誤差∆θiが図 3.3に示す

程度残存するものの, より簡単に最大トルク制御が実現可能となる.
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図 4.1. 従来法および提案法に基づく位置センサレス制御系のブロック線図
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4.3 最大トルク制御軸推定の厳密化による高精度最大ト

ルク制御法

前節では新しい数学モデルに基づく最大トルク制御法を提案し, その近似の程度も

定量的に示した. この手法は極めて簡易な構成で最大トルク制御を実現可能とする

が, 図 3.3で示したように, (Lq − Ld)iq/KEが増加するにつれて γ − δ軸と最大トル

ク制御軸との位相差∆θiが増加するため, 適用可能性には注意が必要となる. このた

め, 磁石磁束が比較的小さく, 突極比が大きい, リラクタンストルクを積極的に利用

するモータでは負荷が増加するにつれて∆θiが無視できなくなり, その結果, iγ = 0

制御による最大トルク制御が成り立たなくなることが考えられる. そこで, 本節では

前節で提案した手法のLqを用いないという特徴を活かしつつ, このようなモータに

も対応できる最大トルク制御法を提案する. 提案法は∆θiを推定し, α−β軸と γ− δ

軸との位相である θから減ずることで, 厳密な最大トルク制御軸を推定する手法で

ある. 本研究では誘起電圧定数KE を用いることでこれを実現している. このため,

磁気飽和現象に対するロバスト性を低下させることなく, 高精度な最大トルク制御

の実現が可能となる.

以下に ∆θi の推定方法を示す. ∆θi は図 3.2より明らかなように (4.2)式で表さ

れる.

∆θi = θγ − θi (4.2)

θγおよび θiは前節で導出しており,その数式表現はいくつかあるが,本研究では (3.9)

式および (3.13)式に着目する. これらの式は θγおよび θiを提案する磁束の d, q軸成

分 λd, λqで表すことができることを意味する. したがって, λd, λqを得ることができ

れば, ∆θiの推定が可能となることがわかる.

そこで, λd, λqを推定することを考える. 提案する磁束の定義である (3.3)式より,

λqは Ld, Lqおよび iqの関数であるため, パラメータを用いて λqを推定するのは煩

雑であり, Lqを用いないというメリットが損なわれる. さらに, 定安モデルに基づく

位置センサレス制御系では γ − δ軸上で電流を制御するため, そもそも iq成分を求

めることができない. 一方, λdはKEであり, 電流または位置情報を含まず, 基本的

に一定値である. したがって, λdはモータパラメータKE から一意に求めることが

できるため, これを用いることを考える. λdを用いることで, λqは (4.3)式のように

求めることができる.

λq = ±
√

|λ|2 − λd
2 = ±

√
|λ|2 −KE

2 (4.3)

ここで, |λ|は提案する磁束の大きさであり, オブザーバにより推定する λα, λβを用
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れいて, (4.4)式で得ることができる.

|λ| =
√

λα
2 + λβ

2 (4.4)

ゆえに, KE を用いることにより λd, λqを推定することができ, これらを (3.9)式お

よび (3.13)式に代入して θγ, θiを推定すれば, (4.2)式より∆θiを推定することが可

能となる.

以上より, Lqを用いることなく γ− δ軸と最大トルク制御軸との位相 θ−∆θiを求

めることが可能であるため, 磁気飽和現象に対する位相推定のロバスト性を損なう

ことなく高精度な最大トルク制御軸の推定が可能となる. したがって, 提案法を用い

れば如何なる PMSM においてもLqを用いることなく高精度な最大トルク制御が行

える.

ここで, 本研究で提案する最大トルク制御軸推定の構成を図 4.2にまとめる. 4.2節

で述べた最大トルク制御軸の推定法は電圧, 電流情報からオブザーバにより λα, λβ

および θを推定するものである. 本研究ではこれを最大トルク制御軸の近似推定法

と称し, これに基づく最大トルク制御法を簡易形最大トルク制御法と称する. これに

対し, 本節で示した最大トルク制御軸の高精度推定法はKEを用いて∆θiを推定し,

近似推定法で求めた θ̂から∆θiの推定値∆θ̂iを減ずるものである. 本研究では最大

トルク制御軸の高精度推定法に基づく最大トルク制御法を高精度最大トルク制御法

と称する.

4.4 提案モデルに基づく弱め磁束制御

前節までに, 提案モデルを用いることで, 磁気飽和現象にロバストな位置推定およ

び最大トルク制御を実現できることを示した. 本節では PMSM における駆動領域

拡大のための弱め磁束制御を提案モデルに基いて再構成する. これにより, 磁気飽和

現象にロバストな弱め磁束制御法を実現する.

従来法における弱め磁束制御則である (2.13)式, (2.18)式, (2.19)式および (2.20)

式を以下に再掲する.

Vom = Vam −RIam (4.5)

id
∗ =

−KE +

√(
Vom

ωre

)2
− (Lqiq

∗)2

Ld

(4.6)

id
∗ =

KELd −

√
(KELd)

2 + (Lq
2 − Ld

2)

{
KE

2 + (LqIam)
2 −

(
Vom

ωre

)2}
Lq

2 − Ld
2 (4.7)
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図 4.2. 最大トルク制御軸推定の構成
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iq
∗ =

√
Iam

2 − id
∗2 (4.8)

ただし, ここでは idおよび iqをその指令値 id
∗および iq

∗を用いて表現している. 前

章で示した通り, 従来法における弱め磁束制御則は (4.6)式で与えられ, (4.6)式によ

る弱め磁束制御時において電流制限を越える場合は (4.7)式および (4.8)式で与えら

れる弱め磁束制御則を用いる. 上式より, 従来法では誘起電圧の抑制を目的とした

id
∗を決定する際にモータパラメータ Ld, Lq, KE を用いる. 高トルク密度化・高出

力密度化の進んだ PMSM では磁気飽和現象に起因して特にLqが大きく変動するた

め, 従来法では適切な id
∗の生成が困難となる.

そこで, 弱め磁束制御の磁気飽和現象に対するロバスト化を目的に, 提案モデルに

基づく新たな弱め磁束制御法を提案する. γ − δ軸における PMSM の数式モデルで

ある (4.1)式を (4.9)式に再掲する.[
vγ
vδ

]
=

[
R + pLd −ωreLd

ωreLd R + pLd

][
iγ
iδ

]
+

[
p|λ|
ωre|λ|

]
(4.9)

(4.9)式に基づき誘起電圧 Voを導出すると (4.10)式が得られる.

Vo = ωre

√
(Ldiγ + |λ|)2 + (Ldiδ)

2 (4.10)

提案法では,文献 [69]と同様にVoを (4.5)式に示すVom以下保つことを考え, Vo = Vom

を (4.10)式に代入して整理すると (4.11)式に示す関係式が得られる.

(Ldiγ + |λ|)2 + (Ldiδ)
2 =

(
Vom

ωre

)2

(4.11)

(4.11)式を iγについて解き, iγおよび iδをその指令値 iγ
∗および iδ

∗, λおよび ωreを

その推定値 λ̂および ω̂reに置き換えれば, (4.12)式に示す弱め磁束制御則が得られる.

iγ
∗ =

−
∣∣∣λ̂∣∣∣+√(Vom

ω̂re

)2
− (Ldiδ

∗)2

Ld

(4.12)

2.4.2節でも述べたように, モータに供給される電流においても制限があるため, 電

流制限を考慮した提案モデルに基づく弱め磁束制御法を導出する. γ − δ軸における

電流制限は (4.13)式で与えられる.

iγ
∗2 + iδ

∗2 = Iam
2 (4.13)
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(4.11)式および (4.13)式を用いることにより, 電流制限を考慮した弱め磁束制御則は

次式となる.

iγ
∗ =

−
∣∣∣λ̂∣∣∣2 − Ld

2Iam
2 +

(
Vom

ω̂re

)2
2
∣∣∣λ̂∣∣∣Ld

(4.14)

iδ
∗ =

√
Iam

2 − iγ
∗2 (4.15)

したがって, (4.12)式による弱め磁束制御時において電流制限を越える場合は (4.14)

式および (4.15)式を用いて電流指令値を決定する.

提案法においては iγ を流すことにより弱め磁束制御を実現する. なお, (4.12)式,

(4.14)式および (4.15)式は γ − δ軸で構成した弱め磁束制御則であり, d − q軸へ座

標変換すると, 厳密に (4.6)式, (4.7)式および (4.8)式と一致する. すなわち,

iγ
∗ = id

∗ cos θγ + iq
∗ sin θγ

iδ
∗ = −id

∗ sin θγ + iq
∗ cos θγ∣∣∣λ̂∣∣∣2 =KE

2 + (Lq − Ld)
2iq

∗2∣∣∣λ̂∣∣∣ cos θγ =KE∣∣∣λ̂∣∣∣ sin θγ = (Lq − Ld)iq
∗

ω̂re = ωre

とおけば, (4.12)式から (4.6)式, (4.14)式および (4.15)式から (4.7)式および (4.8)式

が得られる. したがって, Ld, LqおよびKEの設定誤差が発生しないという条件下に

おいては文献 [35, 36]で示されている弱め磁束制御法と提案する弱め磁束制御法は

厳密に一致する. しかしながら, 提案法においては iγ
∗を決定する際にLqおよびKE

を用いないため, これらのパラメータに不感な弱め磁束制御が可能となる. ゆえに,

提案法は煩雑なモータパラメータ設定を緩和し, かつ従来法と同等の性能が得られ

る点で優れている.

前節までの最大トルク制御法および本節の弱め磁束制御法を組み合わせることで,

運転状態に適した電流指令値を決定する. 図 4.3に電流指令値生成のフローチャート

を示す. 同図の Vom1および Vom2はそれぞれ制御器の切り替えを判断する誘起電圧
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図 4.3. 電流ベクトル指令値の生成
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制限値であり, (4.16)式および (4.17)式で表される.

Vom1 = ω̂re

√(
−Ld

√
I2am − i2δ +

∣∣∣λ̂∣∣∣)2

+ (Ldiδ)
2 (4.16)

Vom2 = ω̂re

√∣∣∣λ̂∣∣∣2 + (Ldiδ)
2 (4.17)

(4.16)式で与えられる誘起電圧制限値 Vom1は指令された iδ
∗, iδ

∗と電流制限値から

得られる流すことが可能な最大の iγ
∗および現在の速度から計算される誘起電圧と

一致する. したがって, 図 4.3の Vo < Vom1の “判断”では指令された iδ
∗が現在の速

度で実現可能かを判断している. この判断で偽となれば電流指令値を (4.14)式およ

び (4.15)式を用いて変更する. (4.17)式で与えられる誘起電圧制限値 Vom1は指令さ

れた iδ
∗および現在の速度から計算される誘起電圧と一致する. したがって, 図 4.3

の Vo < Vom2の “判断”では最大トルク制御のみで運転可能かを判断している. この

判断で偽となれば (4.12)式を用いて iγ
∗指令値を生成する.

4.5 提案モデルに基づく電流制御系に適した非干渉化制

御法

本節では提案モデルに基づく電流制御系における非干渉化制御法を提案する. ま

ず, d− q軸モデルから導出される従来の非干渉化則を提案モデルに基づく電流制御

系に適用することの矛盾とこれによる電流制御性能の低下をシミュレーションによ

り明らかにする. さらに, この改善策としてオブザーバを用いた非干渉化制御法を提

案し, 電流制御における過渡特性の改善を図る.

電流制御にオブザーバを併用する手法は既に文献 [80]で述べられているが, 負荷

をRL回路に限定しており, シミュレーションによる評価に留まっている. 提案法は

この方法を PMSM の二軸電流制御系に適用したものとみなすこともでき, 本論文で

はこれを実機実験により評価する.

4.5.1 提案モデルに基づく電流制御系における従来形非干渉化制御

第 2 章で示した d− q軸における非干渉化制御則である (2.7)式および (2.8)式を

(4.18)式および (4.19)式に再掲する.

vd
∗ = vd

′ − ωreLqiq (4.18)

vq
∗ = vq

′ + ωreLdid + ωreKE (4.19)
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ここで, vd
∗, vq

∗, v′dおよび v′qはそれぞれ d,q軸の電圧指令値および PI 制御器の出力

電圧である. 3.3節で述べたように, 提案する磁束は負荷の増加に伴い位相が d軸よ

り進む. 提案する磁束とその直交方向を基準とした γ − δ軸上で電流制御を行う場

合に, 従来法に基づく非干渉化制御を施すならば, (4.20)式および (4.21)式がその制

御則となり得る.

vγ
∗ = vγ

′ − ωreLqiγ (4.20)

vδ
∗ = vδ

′ + ωreLdiδ + ωreKE (4.21)

ここで, vγ
∗, vδ

∗, v′γおよび v′δはそれぞれ γ,δ軸の電圧指令値および PI 制御器の出力

電圧である. しかしながら, d − q軸と γ − δ軸とは無負荷時を除いて一致しないた

め, この非干渉化制御では他軸の影響を適切に抑圧できないと考えられる. ここで,

d − q軸と γ − δ軸との相違を想定して意図的に位相差 θγ を与えて電流応答を評価

する.

PMSM の位置センサレス制御における位相差発生時の電流制御解析法は文献 [81]

に詳細に述べられている. これに従い, 本節では最大トルク制御軸上において従来形

の非干渉化制御を適用した場合の電流応答をシミュレーションにより評価する. 位

相差がない場合および意図的に位相差 θγ = 30◦を与えた時の速度ωrm = 1800 min−1

における γ軸および δ軸電流ステップ応答を評価する. 図 4.4および図 4.5にシミュ

レーション結果を示す. なお, シミュレーションに用いた PMSM のパラメータは

表 4.1の通りであり, 電流制御器の応答周波数 ωcは 1000 rad/sとした. 図 4.4より,

位相差がない場合では電流ステップ時に他軸電流は振動せず, 良好な電流制御が実

現される. しかしながら, 図 4.5が示すように, θγ = 30◦の場合では iγ
∗または iδ

∗の

ステップ入力に対して他軸の電流がいずれも零から正へと振動する. さらに, 図 4.5

では図 4.4に比べて整定時間が長い. これらの結果から, (4.20)式および (4.21)式に

よる非干渉化制御では所望の電流制御性能が実現されないことは明らかである.

無論, 従来形の非干渉化制御則を最大トルク制御軸上に座標変換して電流制御系に

適用すれば, 理論上, 各軸の電流制御系の非干渉化が達成される. しかしながら, こ

れには d− q座標と γ − δ軸の位相差 θγを把握する必要があり, この実現には (4.18)

式および (4.19)式に示すように PMSM の抵抗を除く全パラメータを用いることに

なる. したがって, 提案モデルによる磁気飽和現象に対するロバスト化の優位性が損

なわれることになる. さらに, 非干渉化制御の目的から過渡的に θγ を推定する必要

があるが, これには困難が予想され, 現実的な解とは言い難い. 以上より, 提案モデ

ルに適した非干渉化制御が必要であるといえる.
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図 4.4. 位相差がない場合の電流応答
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図 4.5. 位相差発生時の電流応答
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表 4.1. PMSM のパラメータ
Parameters Value

Rated Power Pn 1.5 kW

Rated Speed ωrmn 3600 min−1

Rated Line Votage Vn 200 V

Rated Phase Current In 5.0 A

Winding Resistance R 0.550 Ω

d-axis inductance Ld 8.31 mH

q-axis inductance Lq 14.8 mH

Back-EMF Constant KE 0.230 V· s/rad
Pole Pairs P 2

4.5.2 提案モデルに基づく電流制御系に適した非干渉化制御

前項を踏まえ, 本論文では提案モデルに適した非干渉化制御法を提案する. γ − δ

軸における PMSM の数学モデルである (4.1)式を (4.22)式に再掲する.[
vγ
vδ

]
=

[
R + pLd −ωreLd

ωreLd R + pLd

][
iγ
iδ

]
+

[
p|λ|
ωre|λ|

]
(4.22)

2.4.1項の展開と同様, 入力である電圧と制御する状態量である電流の関係を理解し

やすくするため, (4.22)式を状態方程式に変形する. (4.22)式を状態方程式で表すと

(4.23)式となる.

p

[
iγ
iδ

]
=

[
− R

Ld
ωre

−ωre − R
Ld

][
iγ
iδ

]
+

[
1
Ld

0

0 1
Ld

][
vγ
vδ

]
+

[
−p|λ|

− 1
Ld
ωre|λ|

]
(4.23)

(4.23)式をブロック線図で表すと図 4.6となる. (4.23)式および図 4.6より, vγから

iγ または vδから iδまでの伝達関数には ωreおよび λに起因する干渉項が存在する.

しかしながら, この干渉項は 2.4.1項で示した従来の d− q軸上で発生する干渉項と

は異なるものとなる. このため, γ − δ軸に基づいた非干渉化制御則を新たに導出す

る. ここで, p|λ|を線形状態方程式では求めることが困難であるため, モデル化誤差

に起因する外乱として扱う [30]. したがって, p|λ|を無視すれば, 次式に示す γ− δ軸

における非干渉化制御則が得られる.

vγ
∗ = vγ

′ − ω̂reLdiγ (4.24)

vδ
∗ = vδ

′ + ω̂reLdiδ + ω̂re|λ̂| (4.25)
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ここで, λおよび ωreはその推定値 λ̂および ω̂reに置き換えている. 図 4.7に提案す

る非干渉化制御を施した, 電流制御系のブロック線図を示す. 提案する非干渉化制御

法は LqおよびKEを含まない. したがって, 提案する非干渉化制御法を用いれば提

案する数学モデルの特徴である磁気飽和現象に対するロバスト性を損なうことなく,

これらのパラメータに不感な非干渉化電流制御が可能となる.

4.6 実機実験

4.6.1 実験条件

提案した数学モデルに基づく最大トルク制御法, 弱め磁束制御法および提案モデ

ルに適した非干渉化制御法の有効性を検証するため実機実験を行った. 図 4.8, 4.9

に実験システムの概要および構成を示す. 実験には供試機として 1.5 kW の集中巻

IPMSM を使用した. 本実験で使用した供試機のパラメータを表 4.2に示す. 第 2章

で示した, 文献 [51]に基いて測定した供試機におけるLqの磁気飽和特性を図 4.10に

再掲する. 提案した磁束λは図 4.11に示す最小次元磁束オブザーバを用いて推定し

た [82]. 図中のGはオブザーバゲインである. 負荷装置として 2.2 kW の誘導モー

タを使用し, 速度制御で駆動した.

ベクトル制御系および磁束オブザーバによる位置推定の演算は DSP (TI 社:

TMS320C6713B) を使用した DSP 搭載ボード (MTT 社: DSP6067B) によって行っ

た. 電圧, 電流は 12 ビット A/D 変換器を通じて取り込む. ただし, 電圧については

検出前に二次ローパスフィルタ (遮断周波数 2 kHz) により PWM キャリア成分を

除去している. モータ回転数はパルスエンコーダ (2048 pulse/rev) の出力を FPGA

(Altera 社: EPF10K20TC144-4) にて構成した 4逓倍計数回路により検出し, DSP

の 16 ビットディジタルバスにより取り込み, 実験結果の評価にのみ用いる. 供試機

用三相電圧形 PWM インバータのキャリア周波数は 10 kHz であり, 電流制御周期

と位置および速度推定周期を 100 µsec とした. PWM パターンの生成には FPGA

に実装した三角波比較方式を用いた.

4.6.2 最大トルク制御軸推定結果

提案した最大トルク制御法の有効性を検証するため電流振幅一定時における磁束

オブザーバの推定位相を評価した. 実験条件として,負荷機により速度を 1800 min−1

に固定し, 供試機に与える電流振幅をそれぞれ 4.33 A (定格電流の 50%), 8.66 A (定

格電流) とした. 図 4.12に最大トルク制御軸の近似推定法および高精度推定法によ

る結果を示す.
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表 4.2. PMSM のパラメータ
Parameters Value

Rated Power Pn 1.5 kW

Rated Speed ωrmn 3600 min−1

Rated Line Votage Vn 200 V

Rated Phase Current In 5.0 A

Winding Resistance R 0.550 Ω

d-axis inductance Ld 8.31 mH

q-axis inductance Lq Fig. 4.10

Back-EMF Constant KE 0.230 V· s/rad
Pole Pairs P 2
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図 4.12. 最大トルク制御軸推定結果
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1. 近似推定結果

4.2節で提案した最大トルク制御軸の近似推定法による結果は θ̂γである. τ は

トルクメータ (Magtrol 社: TMB306/411) による実測トルクであり, 評価のた

めに事前に測定した特性である. 最大トルク制御軸に対する推定位相誤差は 2◦

および 4◦程度であり, 良好な推定結果が得られたといえる. この推定位相誤差

に伴うトルクの減少は 1%未満であることから, 実用上問題ない最大トルク制

御が実現可能である. なお, この推定位相誤差の主要因は図 3.3に示す通りで

あり, 負荷の増加に伴い推定位相誤差が増加したことも同図から説明できる.

2. 高精度推定結果

4.3節で提案した高精度推定法による結果は図 4.12の θ̂γ −∆θ̂i[0]である. ここ

で, ∆θ̂iは推定位相誤差である. 前項の結果に対し, 推定位相の補正が各負荷条

件で適切になされており, 本手法の有効性は明らかである.

なお, 本手法においては (4.3)式において誘起電圧定数KEを用いるため, この

設定値が重要となる. 本実験では事前に測定した値を (4.3)式に用いた. すな

わち, 供試機に i∗d = 0制御を施した定常状態において (3.2)式第 2行を用いて

KEを求めた. また, 本供試機では軸間干渉の影響が見られたため, 各負荷条件

でKE を測定した. この結果, 本供試機では定格電流付近のKE は零電流付近

のものに対して約 10 %減少するといったことがわかった.

KEの設定値としては事前に測定した各電流値に対する値を用いることが望ま

しいが, 制御系の簡便さ, 事前測定が困難である場合等の観点からKE の近似

値を用いざるを得ないことも考えられる. そこで, このような条件下において,

KEを一定値とした場合の設計指針を考察する. 高精度推定法に用いるKEを

一定値とする場合の設定方法としては大きく分けて以下の方法があると考え

られる.

[a] 無負荷時に測定した値を用いる

[b] 定格電流時に測定した値を用いる

[a] の手法では無負荷時を除いた運転条件において真値より大きいKEを用い

ることになるため, (4.3)式より得られる λ̂qはその真値より減少する. したがっ

て, (3.9)式, (3.13)式および (4.2)式より得られる∆θ̂iはその真値より小さい値

となる. これにより, 補正量が小さくなるものの, 補正後の推定位相は補正前

に比べると必ず最大トルク制御軸に近づく.

[b] の手法では定格電流時を除いた運転条件において真値より小さいKEを用

いることになるため, 得られる λ̂qはその真値より増加し, 補正する位相は大き



4.6 実機実験 67

くなる. これにより, 低電流時には補正量が過大となるものの, 低電流時は位

相に対するトルクの変化が小さいため, 補正によるトルク低下は僅かであると

考えられる.

図 4.12には以上の考察を検証した結果も示している. 高精度推定法に用いる

KEの設定値をそれぞれ上記の [a] および [b] として各電流条件における推定

位相を評価した. [a] の手法による結果は θ̂γ − ∆θ̂i[1]であり, [b] の手法によ

る結果は θ̂γ −∆θ̂i[2]である. なお, 図 4.12(b)における [b] の設定法の結果は

θ̂γ −∆θ̂i[0]と一致するため, 省略している. 同図より, 上記の考察と同様の実

験結果が得られたことを確認した. したがって, KE を一定値とする場合の設

定指針としては, 低電流時の効率向上には [a] の設定法, 定格電流時の効率向

上には [b] の設定法を用いればよいと考えている.

以上のように, 最大トルク制御軸の高精度推定にはKEの測定に一定の配慮が

必要となるが, 変動幅が大きい Lqをすべての電流条件に対して測定するより

は極めて簡便な方法であり, 実用的な方法であると考えている.

4.6.3 弱め磁束制御結果

本項では提案した弱め磁束制御法の有効性を検証するため供試機の速度－トルク

特性を測定し, さらに高速域における速度ステップ応答を評価した. これらの評価で

は提案した最大トルク制御法である iγ = 0制御法 (本実験では簡易形最大トルク制

御法を用いる) と提案した弱め磁束制御法との比較を行った. まず, 提案法を用いた

供試機の速度－トルク特性を測定する. 実験条件として, 負荷機により速度を固定

し, 直流リンク電圧を 280 V, 供試機に与える電流振幅を 8.66 A (定格電流) とした.

図 4.13に供試機における速度－トルク特性の実験結果を示す. 図 4.13(a)がこの条

件における結果である. 同図より, iγ
∗ = 0制御法では約 3060 min−1 から電圧飽和

の影響により iδが減少するため, 実速度は約 3200 min−1までしか到達しない. これ

に対し, 提案した弱め磁束制御法を適用すれば表 4.2に示した供試機の定格速度であ

る 3600 min−1においても良好な駆動が可能であり, さらなる駆動領域の拡大も可能

である. 実験装置の機械条件が許せばさらなる高速駆動も可能であるが, 本実験装置

の都合上, 5000 min−1以降の実験が困難であったため, 結果は約 4920 min−1までと

なっている. そこで, 直流リンク電圧を 140 V まで低くして, 再度, 速度－トルク特

性を測定した. この他の条件は図 4.13(a)の実験と同様である. 図 4.13(b)に結果を

示す. 同図より, iγ
∗ = 0制御法では約 1500 min−1からトルクが低下しはじめ, 実速

度は約 1620 min−1までしか到達しない. これに対して, 提案した弱め磁束制御法を

適用すれば 1500 min−1以降も良好な駆動が可能であり, iδ
∗ = 0 A, iγ

∗ = −8.66 A

となる約 4320 min−1まで駆動可能領域を拡大している.



68 第 4章 新しい数学モデルを用いた PMSM の位置センサレス制御

0.0

0.5

1.0

1.5

2.0

2.5

3.0

3.5

4.0

4.5

1800 2100 2400 2700 3000 3300 3600 3900 4200 4500 4800 5100

γγγγ axis current 
zero control 

Flux-weakening 
control 

Speed [min-1]

To
rq

ue
 [

N

･m]

(a) VDC = 280 V

0.0

0.5

1.0

1.5

2.0

2.5

3.0

3.5

4.0

4.5

1200 1500 1800 2100 2400 2700 3000 3300 3600 3900 4200 4500

γγγγ axis current 
zero control 

Flux-weakening 
control 

4320min-1

1620min-1

Speed [min-1]

To
rq

ue
 [

N
･
m

]

(b) VDC = 140 V

図 4.13. 速度－トルク特性の測定結果
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次に高速域における速度ステップ応答を評価する. 本実験に関しては, 図 4.9の制

御系のアウターループに速度制御ループを追加しており, 負荷装置として用いた誘

導モータはトルク制御を行っている. 実験条件として, 負荷機により 50%一定の負荷

を印加し, 供試機に 2400 min−1から 3600 min−1へのステップ速度指令を与えた. 図

4.14に速度ステップ応答を示す. 図 4.14(a)より, iγ
∗ = 0制御法では約 2800 min−1

から電圧飽和の影響により iδが減少するため, 実速度は約 3200 min−1までしか到達

しない. これに対し, 図 4.14(b)の提案した弱め磁束制御法を適用すれば速度に応じ

て iγおよび iδが適切に制御され, 実速度はその指令値に追従する.

以上より, 提案した弱め磁束制御法を施せば定トルク領域における運転可能領域

の大幅な拡大および高速域における良好な駆動が実現可能であるといえる.

4.6.4 非干渉化制御結果

本項では提案した非干渉化制御法の有効性を検証するため電流ステップ応答を評

価した. 実験条件として, 負荷機により速度を 1800 min−1に固定し, 供試機の γ軸お

よび δ軸にそれぞれステップ電流指令を与えた. 図 4.15および図 4.16に電流ステッ

プ応答を示す. 図 4.15より, (4.20)式および (4.21)式に示した従来法に基づく非干渉

化制御ではシミュレーションと同様, iγ のステップ変化時に iδが変動する. これに

対し, 提案する非干渉化制御法を用いれば従来法に基づく非干渉化制御法に比べて

iδの変動が半分程度に抑圧されており, 提案法の有効性が確認できる. また, 図 4.16

が示すように提案法を用いれば iδのステップ変化時における iγの変動が抑圧されて

いる. 以上より, 提案した非干渉化制御法を施せば提案モデルに基づく電流制御系の

電流応答が改善可能であるといえる.

ただし, 従来の電流制御系に比べて各軸電流のオーバシュートは大きくなる傾向

にある. これに関しては第 5 章で考察している.

最大トルク制御軸の近似推定法およびこれに基づく簡易形最大トルク制御法, 最

大トルク制御軸の高精度推定法に基づく高精度最大トルク制御法, 提案モデルに基

づく弱め磁束制御法, 提案モデルに適した非干渉化制御法において用いたインダク

タンス情報は一定のLdのみである. すなわち, これらの提案法はLqを全く用いるこ

となく最大トルク制御, 定トルク領域における運転可能領域の拡大, 電流応答の改善

を実現できる. 本節では, 提案法を用いることにより磁気飽和現象に対してロバスト

な位置センサレス制御が可能となることを実機実験により確認した.
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(a) iγ
∗ = 0制御法 (簡易形最大トルク制御法) における実験結果

(b) 提案した弱め磁束制御法を適用した実験結果

図 4.14. 50%負荷一定時における速度ステップ応答
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図 4.15. 電流ステップ応答 (iγ : 0 → −8.66A)
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図 4.16. 電流ステップ応答 (iδ : 0 → 8.66A)
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4.7 まとめ

本章では, 近年, 問題視されている磁気飽和現象に伴うインダクタンス変動への対

策として, 新しい数学モデルに基づく PMSM の位置センサレス制御法を提案した.

以下に本章で提案した内容をまとめる.

1. PMSM の新たな数学モデルに基づく簡易形最大トルク制御法

2. 最大トルク制御軸推定の厳密化による高精度最大トルク制御法

3. 提案モデルに基づく弱め磁束制御法

4. 提案モデルに基づく電流制御系に適した非干渉化制御法

永久磁石の磁極位置の推定を行う従来法とは異なり, 提案法は最大トルク制御軸を

直接的に推定し, この軸上で電流制御を行うものである. これにより, Lqを必要とし

ない制御系を構成することができ, 磁気飽和現象に対してロバストな位置センサレ

ス制御が可能であることを示した. さらに実機実験により, 提案法の有効性を検証し

た. 提案した数学モデルに基づく最大トルク制御法, 弱め磁束制御法および提案モデ

ルに基づく電流制御系に適した非干渉化制御法の有効性を評価した. 実験結果より,

提案法は Lqを用いることなく最大トルク制御, 弱め磁束制御, 非干渉化制御が可能

であることを示し, 位置センサレス制御系における磁気飽和現象に対するロバスト

化に有効であることを明らかにした.

以上が本章で得られた成果である. 近年, 高効率化の進んだ PMSM では磁気飽和

現象に起因したLqの変動が位置センサレス制御系の性能を低下させることが大きな

問題となっている. 本研究はこの問題に対する新たな解決策を示した点において大

きな意味をもつといえる.



第5章

同一次元オブザーバを用いた速度推定

誤差に対する位置推定のロバスト化

5.1 はじめに

第 3章および第 4章では近年,特に問題視されているのが磁気飽和現象に対するロ

バスト化を図るため, 磁気飽和現象に対してロバストな位置推定を実現する PMSM

の新しい数学モデルとこれに基づく位置センサレス制御法を提案した. 提案モデル

を用いて制御系全体を再構築することで, 位置センサレス制御系全体を磁気飽和現

象に対してロバスト化した. しかしながら, 4.6.4項で述べたように, 提案法では各軸

電流のオーバシュートが大きくなる傾向にあることがわかった. この原因を提案し

た数学モデルに基づいて考察したところ, 最大トルク制御軸に基づく位置センサレ

ス制御法では負荷変動に伴って過渡的な速度推定誤差が生じることを確認した. 第

1 章で述べたように, 可変速時に生じる速度推定遅れ, またはパラメータミスマッチ

も速度推定誤差の発生要因となる. 速度推定誤差の発生はオブザーバの不安定化お

よび脱調現象の原因にも成り得るため, 提案モデルに基づく位置センサレス制御法

では特に速度推定誤差に対する磁束推定のロバスト化が必要であるといえる.

本章は以下のように構成される. まず, 第 3 章で提案した PMSM の新たな数学モ

デルに基づいて最大トルク制御軸推定の過渡特性を考察する. これにより, 最大トル

ク制御軸を推定する手法では負荷変動に伴って過渡的な速度推定誤差が発生するこ

とを確認する. 次に, 提案モデルを用いて同一次元オブザーバを構成し, 速度推定誤

差に対する位置推定のロバスト化を実現するオブザーバゲイン設計法を提案し, こ

の問題に対処する. 最後に実機実験を行い, 提案法の有効性を示し, その制御性能を

評価する.
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5.2 提案した数学モデルによる最大トルク制御軸推定の

過渡特性に関する考察

最大トルク制御軸に基づく位置センサレス制御法を最も早く提案した文献は文献

[57], [58]であり, 続いて文献 [59, 60, 61]でも言及されている. これらは第 4 章で問

題とした磁気飽和現象に対する解決策として提案されたが, 制御系の見直し, 負荷変

動時における推定位相の過渡特性については議論がされていない. 4.6.4項でも述べ

たように最大トルク制御軸上での位置センサレス制御法では過渡特性が劣化する傾

向が見られた. このため, この軸を用いる上で過渡特性に関する考察は重要であると

言える.

そこで, 本研究では最大トルク制御軸推定の過渡特性を第 3 章で提案した数学モ

デルに基づいて考察する. これにより, 負荷変動に伴って過渡的な速度推定誤差を発

生することが確認されたので以下に述べる. 本章では 4.2節で述べた近似推定法に

より, 最大トルク制御軸が推定できるものとして議論している.

第 3 章で提案した磁束の定義である (3.3)式を (5.1)式に再掲する.

λ =

[
λd

λq

]
=

[
KE

(Lq − Ld)iq

]
(5.1)

(5.1)式より, 提案した磁束の位相は iqの大きさ, すなわち, 負荷の有無により変動す

る. 定常状態における d− q軸と γ − δ軸 (提案した磁束方向とその直交方向を基準

とした推定回転座標系) との位相関係を図 5.1に示す. 図 5.1(a)は無負荷時, すなわ

ち, iq = 0時の位相関係を示しており, γ − δ軸は d− q軸と一致する. 図 5.1(b)は有

負荷時, すなわち, |iq| > 0時 (同図は iq > 0時) の位相関係を示しており, γ − δ軸

は d− q軸とは一致せず, d− q軸より進んだ最大トルク制御軸と一致する. 定常状態

では γ − δ軸の回転速度は d− q軸の回転速度と同期しており, θγの時間微分は零と

なる.

ここで, 電流の過渡状態, すなわち負荷変動時を考える. 例えば, インパクト負荷

を与えた場合, (5.1)式より負荷の増加に伴い λqが増加するため, γ − δ軸は d− q軸

から最大トルク制御軸へ移行する. この軸の移行に伴い γ − δ軸の回転速度は過渡

的に同期速度よりも上昇する. 同様に, 有負荷から無負荷へと変化する場合において

も軸の移行に伴い γ − δ軸の回転速度は過渡的に同期速度よりも低下する.

実機実験により, 負荷変動に応じて速度変動が生じていることを確認する. 実験シ

ステムの概要および用いるモータは第 4 章で示したものと同一である. 図 5.2に実

験システムの構成を示す. 本実験では提案した磁束を同一次元オブザーバにより推

定している. 同一次元オブザーバの構成は次節で示す. また, 速度はα−β軸と γ− δ
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図 5.1. 定常状態における d− q軸と γ − δ軸との位相関係
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図 5.2. 実験システムの構成 (同一次元オブザーバ, 速度制御系なし)
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軸との位相である θを微分し, ローパスフィルタ (遮断周波数 1000 rad/s) により電

圧および電流の観測ノイズを除去することで得ている. したがって,この速度は γ−δ

軸の推定回転速度となる. 本実験では負荷装置として用いた誘導モータにより速度

制御を行っている. 実験条件として, 負荷機により速度を 1800 min−1に固定し, 供

試機の δ軸に定格負荷となるステップ電流指令を与えた. 図 5.3に提案モデルに基づ

く位置センサレス制御系の負荷ステップ応答を示す. 同図より, 電流のステップ変化

時に過渡的な推定速度の変動が生じていることがわかる. 同図には評価のために実

速度ωrmも示しており, ωrmと推定速度 ω̂reを比較すると実速度の変動よりも明らか

に大きい変動であることがわかる. これにより, 電流制御器内の非干渉化制御器に用

いる速度情報に誤差が生じ, 非干渉化制御誤差を引き起こしたことが 4.6.4項で述べ

たオーバシュートの原因であると考えられる. また, 速度推定誤差が整定するまでに

も時間を要しており, その結果, 電流脈動も残存する. 結果的に不安定化はしなかっ

たものの, 安定余裕の少ないシステムとなっていることは明らかである.

以上の結果より, モデルの特性上, 最大トルク制御軸推定に基づく位置センサレス

制御法では負荷変動時に過渡的な速度推定誤差が発生することが明らかとなった. 位

置センサレス制御系の電流制御器および位置推定器に用いる速度情報はモデルパラ

メータであり, 状態量ではない. したがって, これらの制御器に用いる速度情報は変

動しないことが望ましい. この対策として, ローパスフィルタを用いて過渡的な推定

速度の変動を減衰させることが考えられ, 電流制御器には一定の効果を上げられる

ことが期待されるが, 速度情報は位置推定器にも使用しているため, 単純に減衰させ

ると位置推定性能劣化に繋がるため, 好ましくない. このため, 速度推定誤差に対す

る位置推定のロバスト化を図ることが重要であると言える.

5.3 同一次元オブザーバを用いた位置センサレス制御

前節では最大トルク制御軸推定の過渡特性を考察し, 負荷変動時に過渡的な速度

推定誤差が発生することを示した. この速度推定誤差の発生はモデルに起因するも

のであるため, 最大トルク制御軸に基づく位置センサレス制御法を用いる限り, この

問題は避けられない.

そこで, 本研究では速度推定誤差に対してロバストな同一次元オブザーバを構成

することによりこの問題の解決を図る.

5.3.1 同一次元オブザーバの構成と複素ベクトル表記

本項では位置推定を行うための同一次元オブザーバの構成について述べる.

固定座標系上における提案した PMSMの数学モデルである (3.6)式を (5.2)式に
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図 5.3. 提案モデルに基づく位置センサレス制御系の負荷ステップ応答 (α1 = α2 =

−200)



5.3 同一次元オブザーバを用いた位置センサレス制御 79

再掲する. [
vα
vβ

]
=

[
R + pLd 0

0 R + pLd

][
iα
iβ

]
+ p

[
λα

λβ

]
(5.2)

(5.2)式より, 提案モデルに基づく PMSMの状態方程式は (5.3)式で表される.

p


iα
iβ
λα

λβ

 =


− R

Ld
0 0 ωre

Ld

0 − R
Ld

−ωre

Ld
0

0 0 0 −ωre

0 0 ωre 0



iα
iβ
λα

λβ

+


1
Ld

0

0 1
Ld

0 0

0 0


[
vα
vβ

]

+p|λ|


− 1

Ld
cos θre

− 1
Ld

sin θre

cos θre
sin θre

 (5.3)

ここで, p|λ|は線形状態方程式では求めることが困難であるため, モデル化誤差外乱

として無視する [30]. これにより, (5.3)式は (5.4)式のように書き改められる.

p


iα
iβ
λα

λβ

 =


− R

Ld
0 0 ωre

Ld

0 − R
Ld

−ωre

Ld
0

0 0 0 −ωre

0 0 ωre 0



iα
iβ
λα

λβ

+


1
Ld

0

0 1
Ld

0 0

0 0


[
vα
vβ

]
(5.4)

これを基に, iα, iβ, λα, λβを推定する同一次元オブザーバを構成すると (5.5)式の状

態方程式で表される.

p


îα
îβ
λ̂α

λ̂β

 =


− R

Ld
0 0 ω̂re

Ld

0 − R
Ld

− ω̂re

Ld
0

0 0 0 −ω̂re

0 0 ω̂re 0



îα
îβ
λ̂α

λ̂β

+


1
Ld

0

0 1
Ld

0 0

0 0


[
vα
vβ

]

+


H1 H2

H3 H4

H5 H6

H7 H8


[
îα − iα
îβ − iβ

]
(5.5)

ここで, H1～H8はオブザーバゲインであり, 式中の “ ˆ ”は状態およびパラメータの

推定値を表す. 同一次元オブザーバの推定性能はオブザーバゲインにより支配的な

影響を受ける. オブザーバゲイン設計の指針については次節で述べる.
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(5.5)式を用いれば提案した磁束の推定が可能となり, 推定磁束位相 θ̂は次式によ

り求めることができる.

θ̂ = tan−1

(
λ̂β

λ̂α

)
(5.6)

提案モデルは各軸のインダクタンスがすべてLdであるため, これに基づく状態方

程式である (5.4)式は単位行列と交代行列の線形結合で表すことが可能である. ここ

で, 本論文では文献 [62]と同様にオブザーバゲインを 2 組の単位行列と交代行列の

線形結合とし, その構造を制約すれば, 本来は 8 つのオブザーバゲインの同時設計が

必要であったものを 4 つにまで減らすことができる. このようにオブザーバゲイン

の構造を制約することは α軸成分および β軸成分の収束特性等を一致させることに

なるが, 提案モデルは見かけ上, 磁気異方性を有していないため, この制約による不

都合はない. これにより, オブザーバの極は 2組の複素共役として得られる. ゆえに,

(5.5)式は (5.7)式のように変形される.

px̂ =

[
− R

Ld
I − ω̂re

Ld
J

O ω̂reJ

]
x̂+

[
1
Ld
I

O

]
u+

[
h11I + h12J

h21I + h22J

] [
I O

]
(x̂− x) (5.7)

ここで,

x =
[
iα iβ λα λβ

]T
u =

[
vα vβ

]T
h11 =H1 = H4

h12 = −H2 = H3

h21 =H5 = H8

h22 = −H6 = H7

である.

(5.7)式は4次元のシステムであるため,その取り扱いが煩雑である. そこで,複素ベ

クトル表記により, (5.7)式を2次元のシステムとして表記する. すなわち, v = vα+jvβ
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のように変数変換を施すことにより, (5.7)式と同義な次式が得られる.

p

[
î

λ̂

]
=

[
− R

Ld
− jω̂re

Ld

0 jω̂re

][
î

λ̂

]
+

[
1
Ld

0

]
v +

[
h11 + jh12

h21 + jh22

](
î− i

)
(5.8)

=A

[
î

λ̂

]
+Bv +H

(
î− i

)
(5.9)

î =C1

[
î

λ̂

]
, λ̂ = C2

[
î

λ̂

]
(5.10)

ここで,

C1 =
[
1 0

]
C2 =

[
0 1

]

である.

図 5.4に同一次元磁束オブザーバの構成を示す. 電圧を入力とし, 電流推定誤差を

フィードバックすることで磁束を推定するシステムとなる.

5.3.2 極配置によるオブザーバゲイン設計法

同一次元オブザーバにおけるシステムの安定性および推定誤差の収束特性はオブ

ザーバゲインにより支配的な影響を受ける. したがって, オブザーバを適切に動作さ

せるためにはオブザーバゲインを適切に設計する必要がある. 本項では (5.8)式に示

すシステムの極をα1 + jβ1とα2 + jβ2に配置するオブザーバゲインを求める問題を

考え, ゲイン設計問題を極配置問題に帰着する. これにより, 安定性およびロバスト

性の評価をしやすくする.

(5.8)式に示すシステムの誤差方程式は, ω̂re = ωreとした (5.8)式から (5.4)式を減

算することにより, (5.11)式のように得られる.

p

[
î− i

λ̂− λ

]
=

[
− R

Ld
+ h11 + jh12 − jω̂re

Ld

h21 + jh22 jω̂re

][
î

λ̂

]
(5.11)

したがって, (5.11)式の特性方程式は (5.12)式で与えられる.

(s+
R

Ld

− h11 − jh12) (s− jω̂re) +
jω̂re

Ld

(h21 + jh22) (5.12)
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図 5.4. 同一次元磁束オブザーバの構成
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一方, 極を指定した際の特性方程式は (5.13)式となる.

(s− (α1 + jβ1)) (s− (α2 + jβ2))

= s2 − (α1 + jβ1 + α2 + jβ2) s+ (α1 + jβ1) (α2 + jβ2) (5.13)

(5.12)式を整理し, (5.13)式の sの次数毎に係数を一致させれば両式は等しい特性方

程式となる. これより, 極を指定した際のオブザーバゲインは (5.14)式および (5.15)

式のように設計すればよい.

h11 + jh12 =
R

Ld

− jω̂re + α1 + jβ1 + α2 + jβ2 (5.14)

h21 + jh22 = (jω̂re − (α1 + jβ1 + α2 + jβ2))Ld

−j
Ld

ω̂re

(α1 + jβ1) (α2 + jβ2) (5.15)

以上より, 所望の安定極を与えればオブザーバゲインを直接求めることができる. た

だし, h21 + jh22が ω̂reを分母に含むため, 零速度での極配置は不可能である. これ

は, 制御対象である同期モータが零速度で不可観測であることによる.

5.4 速度推定誤差に対してロバストな極配置設計指針

前節では提案モデルに基づく同一次元オブザーバを導出し, オブザーバゲイン設

計問題を極配置問題に帰着させた. そこで本節では 5.2節で重要性を指摘した速度

推定誤差に対してロバストな位置推定を実現する極配置設計指針を提案する.

位置情報は推定した磁束成分から (5.6)式を通して得るため, 速度推定誤差に対す

る位置推定のロバスト化を図るということは磁束推定のロバスト化を図ることと同

義である. このため, 次項以降では速度推定誤差に対する磁束推定のロバスト化問題

として極配置設計問題を取り扱う.

5.4.1 誤差伝達関数の導出

速度推定誤差∆ωre = ω̂re − ωreに対するロバスト設計を行うにあたり, まず速度

推定誤差と磁束推定誤差の関係を導出する. ∆ωreに起因する誤差方程式は (5.8)式

から (5.4)式を減算することにより (5.16)式のように得られる.

p

[
e1

e2

]
=

[
− R

Ld
+ h11 + jh12 −j ω̂re

Ld

h21 + jh22 jω̂re

][
e1

e2

]
+

[
− 1

Ld

1

]
j∆ωreλ (5.16)
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ここで, e1および e2は電流推定誤差および磁束推定誤差であり,

e1 = î− i

e2 = λ̂− λ

である. (5.16)式より, e2は (5.17)式のように得られる.

e2 =
[
0 1

]{[s 0

0 s

]
−

[
− R

Ld
+ h11 + jh12 −j ω̂re

Ld

h21 + jh22 jω̂re

]}−1 [
− 1

Ld

1

]
j∆ωreλ (5.17)

これより, j∆ωreλから e2までの誤差伝達関数G2(jω)は (5.14)式および (5.15)式の

オブザーバゲインを代入することにより次式のように得られる.

G2(jω) =
jω + j (α1 + jβ1) (α2 + jβ2) /ω̂re

(jω − (α1 + jβ1)) (jω − (α2 + jβ2))
(5.18)

ここで, ωは各周波数であり, (5.18)式では誤差伝達関数G2(jω)を s = jωとした周

波数伝達関数で表現している. (5.18)式のノルムを最小化することが速度推定誤差に

対する磁束推定のロバスト化を図ることに繋がる. 速度推定誤差にはあらゆる周波

数成分が含まれることから, 本研究では速度推定誤差が磁束推定誤差に及ぼす影響

をHinftyノルムで評価し, これを抑圧することを考える. すなわち, G2(jω)のH∞

ノルムを最小化する極配置を検討する. なお, (5.18)式に含まれるパラメータは速度

ω̂reのみである. したがって, モータパラメータに依存しない極めて汎用性の高い極

配置法を検討することが可能である.

5.4.2 代数設計による極配置法

本研究では設計法が煩雑, かつ数値解析ソフトが必要であるといった問題のある数

値設計に頼ることなく, 代数設計により (5.18)式の最大ゲイン最小化問題を考える.

5.4.2.1 βiの設計

G2(jω)は, 分母最小, 分子最大のとき最大値をとる. ただし, 速度推定誤差には

あらゆる周波数成分が含まれるため, 分母に含まれる βiをいかなる値に設計しても

ω = βiの時に分母の絶対値が最小化する. したがって, G2(jω)の最大値最小化には,

分子の最小化のみを考慮して設計すればよい. また, 誤差収束の観点から極を実軸上

に配置することが望ましいと考えられる. したがって, 本論文では (5.19)式のように

設計する.

β1 = β2 = 0 (5.19)
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5.4.2.2 αiの設計指針

β1 = β2 = 0と設計すると, G2(jω) は (5.20)式となる.

G2(jω) =
jω + jα1α2/ω̂re

(jω2 + α1) (jω + α2)
. (5.20)

(5.20)式のH∞ノルムを導出すると (5.21)式となる.

||G2(jω)||∞ ≤ sup
ω

ω + α1α2/ω̂re√
ω4 + (α2

1 + α2
2)ω

2 + α1α2(α1α2 + 4ω2)
.

(5.21)

回転子速度にもよるが, 上式はα1, α2をともに高く設計しても, もしくは低く設計し

てもG2(jω)のゲインは低減せず, 速度推定誤差∆ωreによる磁束推定誤差 e2の抑圧

が困難となる. むしろ, 実装上可能な限り, 一方の極を高く, 他方の極を低く設計す

ることが∆ωreに対する磁束推定のロバスト化に有効であるといえる. したがって,

本研究での αiの設計指針は (5.22)式となる.

α2 ≪ α1 < 0. (5.22)

(5.22)式のように極設計指針を定めた理由を以下に示す. (5.21)式より, α1α2 の項

は分子および分母ともに含まれているのに対し, α1
2 + α2

2の項は分母にのみ含まれ

ることになる. したがって. 速度推定誤差から磁束推定誤差への伝達関数における

H∞ノルムを最小化するにはα1α2を小さく, α1
2 +α2

2を大きくすることが有効であ

ると言えるため, (5.22)式を提案する指針とした.

極配置指針に基づけば α1の大きさは可能な限り小さくすることになる. 実用的に

は制御系は離散時間システムとして実装されるため, 原点付近に極を配置すると不

安定化しやすくなる傾向にある. 換言すれば, 実用上, α1は位置センサレス制御系が

不安定化しない範囲で, 可能な限りその大きさを小さくすればよいと言える. 一方,

α2の大きさは可能な限り大きくすることになるが, ハードウェアの都合上, ナイキス

ト周波数によってその上限値は制限される. したがって, モータ駆動システムによっ

て配置できる極の上限値および下限値は一意に決定されるため, 結果的に極の値は

ほぼ一意に決定できると考えられる.

5.4.2.3 数値例

図 5.5に各極配置条件における |G2(jω)|のゲイン特性を示す. 極の具体的な値は

図中に示す. ただし, 回転子速度はそれぞれ ω̂re = 200 rad/s (ω̂rm = 955 min−1) お
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(a) ω̂re = 200 rad/s (ω̂rm = 955 min−1)
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(b) ω̂re = 600 rad/s (ω̂rm = 2865 min−1)

図 5.5. G2(jω)のゲイン特性
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よび ω̂re = 600 rad/s (ω̂rm = 2865 min−1) である. 図 5.5(b)より, 速度が高くなる

と |G2(jω)|が低くなり, 高速度域では∆ωreに対する磁束推定のロバスト化が容易

であるといえる. 一方, 図 5.5(a)に示す低速度域では概して∆ωreに高感度となるが,

提案する極配置指針に基づけば |G2(jω)|が抑えられ, ロバスト化の効果が非常に高

い. すなわち, 代数設計の結果として得られた極配置指針 (α1 = −50, α2 = −1000)

が最も |G2(jω)|を抑圧し, 速度推定誤差∆ωreにロバストな磁束推定の実現を可能

とする.

図 5.3と同じ条件で, 極のみを提案する設計指針に変更した際の負荷ステップ応答

を評価した実機実験の結果を図 5.6に示す. 同図より, 提案する極配置設計指針に基

づいた極配置を行えば, 電流の変化に応じて過渡的な速度推定誤差が発生しても, 図

5.3のように推定速度 ω̂reおよび iδの脈動が残存することなく, 良好な電流制御が行

えるようになる.

5.5 実機実験

5.5.1 実験条件

提案した速度推定誤差に対してロバストな位置推定を実現する極配置指針の有効

性を検証するため, 実機実験を行った. 実験システムの概要および供試機として用い

た 1.5 kW の集中巻 IPMSM のパラメータは図 4.8, 表 4.2および図 4.10と同様であ

る. 図 5.7に実験システムの構成を示す. なお, 以下の実験は図 5.4に示す同一次元

磁束オブザーバを用いて行なった. 負荷装置として 2.2 kW の誘導モータを使用し,

トルク制御で駆動した.

5.5.2 磁束推定結果

本実験では位置センサ付きベクトル制御により供試機を駆動し, オブザーバを単

体で動作させて磁束推定性能を評価した. 実験条件として, 負荷機により速度をそれ

ぞれ 1000 min−1および 3000 min−1に固定し, 供試機は無負荷で駆動している. 各

極配置条件における磁束推定結果を図 5.8および図 5.9に示す. 極の具体的な値は

図中に示す. 1000 min−1時において, 図 5.8(a)および図 5.8(c)では良好な位置推定

が行えているが, 図 5.8(b)では集中巻に起因する高調波の影響を受ける. また, 3000

min−1時において, 図 5.9(b)および図 5.9(c)では良好な位置推定が行えているが, 図

5.9(a)は行えていない. これは, 図 5.5(b)よりα1, α2ともに原点付近に配置したこと

により∆ωreに対するロバスト性が不足したためと考えられる.
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図 5.6. 提案モデルに基づく位置センサレス制御系の負荷ステップ応答 (α1 =

−50, α2 = −1000)
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図 5.8. ωrm = 1000 min−1時の磁束推定結果
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図 5.9. ωrm = 3000 min−1時の磁束推定結果
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5.5.3 負荷ステップ応答

本実験では供試機を位置センサレスベクトル制御により駆動して負荷ステップ応

答を評価した. 実験条件として, 供試機により速度をそれぞれ 1000 min−1および

3000 min−1に固定し, 負荷機により 100% のステップ負荷を与えた. 各極配置条件

における磁束推定結果を図 5.10および図 5.11に示す. 極の具体的な値は図中に示

す. なお, α1 = −100, α2 = −100における速度 3000 min−1時の結果を示していない

が, これは負荷の有無によらずに安定な位置センサレス制御が実現できなかったため

である. このように, 提案した極配置指針によらない場合, 速度域や負荷条件によっ

ては安定かつロバストな位置センサレス制御を実現することはできない. 一方, 図

5.10(c)および図 5.11(c)が示すように提案した極配置指針 (α1 = −50, α2 = −1000)

を用いれば, ∆ωreに対する十分なロバスト性により 1000 min−1, 3000 min−1時とも

に負荷印加時に生じる∆ωreに対してロバスト安定な位置センサレス制御が実現可

能である.

5.5.2項および 5.5.3項の結果から, 提案した極配置指針は幅広い速度域において有

効であるといえる.

5.6 まとめ

本章では同一次元オブザーバを用いた提案モデルに基づく位置センサレス制御系

の速度推定誤差に対するロバスト化を目的とし, 代数計算による同一次元磁束オブ

ザーバの極配置設計法を提案した. 以下に本研究で得られた成果を示す.

まず, 最大トルク制御軸を推定するような位置センサレス制御では負荷の変動によ

る座標の移行により, 過渡的な速度推定誤差が生じることを述べた. これはモデルの

原理上, 避けることができないため, 速度推定誤差に対する位置推定のロバスト化が

必要であることも述べた. 次に, 速度推定誤差に対する位置推定のロバスト化を図る

ため, 提案モデルに基づく同一次元オブザーバを構成し, オブザーバゲイン設計法を

導出した. さらに, 速度推定誤差に起因する誤差方程式を導出し, 代数計算に基づく

速度推定誤差に対してロバストな極配置設計指針を提案した. 提案した指針は速度

推定誤差から磁束推定誤差までの伝達関数のH∞ノルムを最小化するといったもの

であり, これにより幅広い速度域で安定な位置センサレス制御を実現する. 提案指針

の有効性はボード線図による解析および実機実験による磁束推定結果および負荷ス

テップ応答より評価しており, いずれの結果からも有効であることを明らかにした.

以上が第 5 章で得られた成果である. 同一次元オブザーバのゲイン設計法はこれ

までにも研究されてきたが, 位置センサレス制御時のロバスト性, 特に速度推定誤差

に対する感度解析およびロバスト設計を図った報告は少ない. 本研究は速度推定誤
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(c) α1 = −50, α2 = −1000（提案した極配置
指針）

図 5.10. ωrm = 1000 min−1時の負荷ステップ応答
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指針）

図 5.11. ωrm = 3000 min−1時の負荷ステップ応答
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差に対するロバスト化が図れる極配置設計指針を明確に示し, かつ代数計算のみで

これを実現した点において大きな意味をもつといえる.





第6章

結論

6.1 本研究の成果

本研究では高性能化した PMSM においてもその性能を引き出せる位置センサレ

ス制御系の確立を目指し, 制御性能の向上を進めた. 具体的には, 近年の PMSM の

高性能化と引き換えに一般化しつつある磁気飽和現象に起因するインダクタンス変

動への対策, 位置センサレス制御における最大の課題である位置推定性能向上に向

けて, 新たな位置センサレス制御法を提案し, 性能向上を実現した.

本研究では以下の 3つを提案した.

(1) 磁気飽和現象に対してロバストな位置推定を実現する PMSM の新しい数学モ

デル

(2) 提案モデルに基づく磁気飽和現象に対してロバストな位置センサレス制御法

(3) 提案モデルに基づく同一次元オブザーバを用いた速度推定誤差に対してロバ

ストな位置センサレス制御法

(1)では PMSM の新しい数学モデルを導出することで, 磁気飽和現象に対して位

置推定のロバスト化を図った. まず, PMSM の数学モデルから従来の制御法では磁

気飽和現象への対応が困難であり, ロバスト性を向上させる重要性を述べた. この上

で, PMSM の物理的性質から価値のある新しい数学モデルを導出し, このモデルの

特性について最大トルク制御の観点から述べた. この結果, 提案モデルを用いるこ

とで磁気飽和現象にロバストな最大トルク制御を実現できる可能性があることを示

した.

(2)では (1)の結果に基づいて, 位置センサレス制御系全体を磁気飽和現象に対し

てロバスト化した. 提案モデルを用いた, 最大トルク制御を位置センサレスで簡易

に, かつ, 磁気飽和現象に対してロバストに実現する手法を提案した. さらに, 提案

モデルのもつ磁気飽和現象に対するロバスト性を活かすべく, これに基づいて弱め
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磁束制御, 非干渉化制御を提案モデルに適した形で実現する手法を提案した. これら

により, 位置センサレス制御系全体の性能改善を図り, 実機実験により, その有効性

を示した.

(3)では提案した位置センサレス制御系の根底と成る位置推定法を位置センサレス

制御時には避けることのできない速度推定誤差に対してロバスト化した. まず, (1)

で提案したモデルについて過渡特性の観点から考察し, (2)で提案した位置センサレ

ス制御法では負荷変動による電流変動時に, モデルの特性上, 従来のモデルに比べて

速度推定誤差が増大する傾向にあることを述べた. 実機実験の結果も合わせ, 速度推

定誤差に対する位置推定のロバスト化の必要性を述べた. これを実現すべく, 同一

次元オブザーバに着目し, このロバスト化を図った. 同一次元オブザーバを用いる上

で重要な課題であるオブザーバゲインの設計も適当な制約を設けることで簡易化し,

その結果速度推定誤差に対する位置推定のロバスト化を図れる極配置設計指針を得

た. 提案した極配置設計指針の有効性を実機実験により示した.

6.2 今後の課題

本研究により磁気飽和現象および速度推定誤差に対する位置センサレス制御系の

ロバスト化,を図ったものの, さらなる制御性能改善のためには以下の課題がある.

(1) 低速駆動領域の拡大

(2) 電流制御性能の改善

(3) より複雑な磁気飽和が生じるモータへの対応

(1) 低速駆動領域の拡大

位置センサレス制御では主に電圧, 電流情報から誘起電圧または磁束等を推定し,

これを用いて回転子位置を推定する. したがって, 回転速度が低下し, モータへの印

加電圧下がると S/N (Signal to Noise) 比が低下するため, 一般的に, 位置および速

度推定精度が著しく悪化する. これを解決するため, 一般的にはモータの駆動に影

響しない高周波電圧を印加し, これによって生じる高周波電流の情報を用いて位置

推定を行う. この実現には高周波電圧を印加した際にどのような高周波電流が流れ,

これらを基にどのような状態量が推定可能かを議論する必要がある. 提案モデルに

おいても例外ではなく, 検討する必要がある. この際に磁気飽和現象に対してロバス

ト, かつ, 最大トルク制御も簡易に可能といった, 提案モデルを用いた位置センサレ

ス制御系の利点を損なわれないことが望ましい.

(2) 電流制御性能の改善
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提案モデルは負荷変動によっても速度変動が生じるため, これに対してロバスト

化または適応化する必要がある. 図 5.6に示したように, 同一次元オブザーバの極配

置を工夫することにより, 速度推定誤差に対する位置推定へのロバスト化は図れた

ものの, 電流のオーバシュートへの対策は図れていない. ベクトル制御の根本は電流

を制御することにあり, トルクを適切に管理するためにも電流制御性能の改善が必

要であると考えられる.

(3) より複雑な磁気飽和が生じるモータへの対応

本研究では磁気飽和現象の影響を受けにくい Ldをベースとして位置センサレス

制御系の再構築を行った. しかしながら, 特に自動車分野では家電分野および産業分

野とは一線を画する高出力, 小形, 高効率化を図ったモータが出現してきており, こ

のようなモータではインダクタンス空間分布に高調波成分が多く含まれる傾向にあ

るため [83], 一般的な数学モデルでは表現能力が不足する. このようなモータにおい

ても提案法を用いればロバストな位置センサレス制御が実現できることが期待され

るが [84], 今後の普及が見込まれるモータに対する詳細な検討は行えていない. した

がって, 今後のモータ開発動向に注意しつつ, 提案法の適用可能性を検討していく必

要がある.
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