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変数及び略語の定義

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

vuvw = [vu vv vw]
T : 3相座標における固定子電圧ベクトル

iuvw = [iu iv iw]
T : 3相座標における固定子電流ベクトル

vα, vβ : α軸電圧, β軸電圧

iα, iβ : α軸電流, β軸電流

vαβ = [vα vβ]
T : α, β座標における電圧ベクトル

iαβ = [iα iβ]
T : α, β座標における電流ベクトル

vd, vq : d軸電圧, q軸電圧

id, iq : d軸電流, q軸電流

vdq = [vd vq]
T : d, q座標における電圧ベクトル

idq = [id iq]
T : d, q座標における電流ベクトル

vγ, vδ : γ軸電圧, δ軸電圧

iγ, iδ : γ軸電流, δ軸電流

vdh, vqh : d軸高調波外乱電圧, q軸高調波外乱電圧

vdqh = [vdh vqh]
T : d, q座標における高調波外乱電圧ベクトル

θrm : u相方向を基準とした回転子位置 (機械角)

θre : u相方向を基準とした回転子位置 (電気角)



4 図 目 次

R : 固定子巻線抵抗

Ld, Lq : d軸インダクタンス，q軸インダクタンス

KE : 誘起電圧定数

Pn : 回転子の極対数

ωre : 回転子の電気角速度

ωcc : 電流制御系の制御帯域

VDC : インバータのDCリンク電圧

ωn : 帯域除去フィルタにおける中心周波数

ζ : 遮断特性の鋭さを決定するフィルタ係数

df : 中心周波数のゲインを決定するフィルタ係数

wdq : フィルタ通過前の電圧ベクトル指令値に対する重み

wdqf : フィルタ通過後の電圧ベクトル指令値に対する重み

k1(ω) : 速度に関する重み係数

k2(|v∗
dq|) : 電圧振幅に関する重み係数

ωlim
base : 線形領域における基底速度

ωover
base : 過変調領域における基底速度

V lim
max : 線形領域における電圧振幅制限値

V over
max : 過変調領域における電圧振幅制限値

M : 変調率

Mon,Moff : 速度に関する重み係数の調節パラメータ

fc : インバータのキャリア周波数

Ts : サンプリング周期
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BEF : Band Elimination Filter

FFT : Fast Fourier Transformation





第1章

序論

1.1 研究背景

1.1.1 モータの歴史とモータ駆動システムの変遷

モータは自動車・電車・飛行機等の運輸用途，工作機械・ファン・ポンプ・ベル
トコンベア等の産業用途，掃除機・洗濯機・冷蔵庫等の家電民生用途において幅広
く用いられており，重要な動力源として広く普及している。
モータの歴史は古く，その原理はOersted，Faradayらにより，電流の磁気作用・
電磁誘導の法則が発表された 1800年代初頭まで遡る。一連の電磁現象の発見を基
に，1800年台後半になると Tesla，Ferraris，Dobrowolskyらによって直流モータ・
同期モータ・誘導モータが発明され，その後，近代産業の発展と相まって普及が進
んでいった [1]。
1891年にワードレオナード方式の速度制御方式が発明され，直流モータの可変速
制御が可能となった [2]。ワードレオナード方式は，発電用のモータによって駆動さ
れている直流発電機の界磁電流を調節することにより，直流モータに印加される電
圧を変化させ，モータ速度を制御する方式である [3]。しかしながら，当時の制御器
では圧延機などの機械が要求する可変速性能を満足することはできなかった [4]。交
流モータにおいても，誘導モータの一次電圧制御や二次抵抗制御等による可変速制
御が行われていたが，制御性能・効率・価格などの点から実用範囲が限られていた
[5]。
1950年代後半に入ると，General Electric社によってサイリスタが発明されたこと
をきっかけにパワー半導体デバイスは著しい進歩を遂げた [6][7]。さらに，インバー
タをはじめとした電力変換回路のトポロジー確立や，マイクロプロセッサを用いた
制御技術の実用化等に伴い，パワーエレクトロニクス技術は急速に発展し，モータ
ドライブ技術隆盛の時代を迎えた [8][9]。直流モータにおいては 1960年後半にサイ
リスタレオナード方式による 10MW級のドライブを実現し，1980年過ぎには全ディ
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ジタル制御サイリスタレオナード方式の実現により，その可変速性能はほぼ成熟し
た [5]。しかしながら，直流モータは整流子など機械的接触部を持っていることによ
る保守性の問題や回転速度の制約等のデメリットを持っており，交流モータへの移
行が求められていた [5]。交流モータの可変速制御技術は直流モータに遅れをとって
いたが，パワーエレクトロニクス技術の進展により急速にその開発が進んだ。1969

年にHasse，Blaschkeらによって誘導機の瞬時トルク制御を実現するベクトル制御
が提唱されると，1980年には Leonhard，難波江らによって実用化・普及発展した
[10][11][12]。1985年には制御アルゴリズムの発達も相まって交流モータの制御性能
や効率が格段に向上し，直流モータの可変速ドライブはほぼ交流モータに移行した
[13][14]。
交流モータの制御性能向上により，交流モータの適用可能用途が拡大すると，交
流モータの更なる高効率化への要求が高まった。1983年にNe-Fe-B系磁石が開発さ
れ，PMSMの界磁磁石として用いられると，交流モータは新たな発達段階に入った
[15]。PMSMは界磁電流が不要であることから二次銅損が発生しないため，高効率・
高力率な駆動が可能である [16]。PMSMにエネルギー積の高い高性能なNe-Fe-B系
永久磁石を適用することにより，同一トルクを得るための電流を小さくすることが
でき，効率・力率・トルク/電流が飛躍的に向上した [17]。1990年代後半になると
PMSMは他のモータを上回る特性を実現できるようになった [18]。
PMSMの発展の一方で，モータの可変速ドライブを行うための駆動システムは複
雑化していった。PMSMは回転子内部に永久磁石が配置されていることから，商用
電源による始動ができず，駆動のために電力変換機を用いた可変周波数制御が必須
となる。また，高効率な駆動を行うためには，回転子磁束の方向に対して適切な位
相差を持った電流を流す必要があり，このために電流センサおよび回転子位置セン
サを用いた電流フィードバック制御系を構築する必要がある。
以上のように，モータは現在に至るまで，その制御方式やパワーエレクトロニク
ス技術の発達に促されながら，より高性能なものへと発展してきた。そして，モー
タは単体で活用されていた時代から，モータ・電力変換機・各種センサ・制御装置
から構成されるモータ駆動システムとして活用される時代へと変遷した。

1.1.2 モータ駆動システムのさらなる普及に向けた課題

1.1.1項で述べた PMSMを始めとする同期モータは高効率な動力源として産業用
途，家電民生用途，運輸用途など幅広い用途で注目されている。本項では各部門に
おけるエネルギー消費形態の変遷についてまとめ，現代社会におけるモータ駆動シ
ステムに対する要求を明確化し，PMSMのさらなる普及拡大に向けた課題について
述べる。
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図 1.1. 最終エネルギー消費と実質GDPの推移
出展：経済産業省「エネルギー白書 2018」（図【第 211-1-1】）

図 1.1に各部門のエネルギー消費量とその推移を示す [19]。第一次オイルショック
が発生した 1973年から 2004年にかけて最終エネルギー消費量は約 1.5倍に増大し
た。2000年代半ば以降では原油価格の高騰や東日本大震災による節電意識の向上，
暖冬などの影響で最終エネルギー消費量は減少方向にあるが，2016年においてもい
まだオイルショック時の約 1.2倍のエネルギーを消費しており，各部門においてさら
なるエネルギーの合理的利用が求められる。各部門におけるエネルギー消費削減に
はPMSMをはじめとした同期モータを利用することが効果的であり，モータ駆動シ
ステムの用途拡大が強く要求されている。
以下では各部門におけるエネルギー消費形態とモータ駆動システムの普及拡大に
向けた課題ついてまとめる。

(1) 産業部門におけるエネルギー消費形態とエネルギー消費量削減に向けた課題

産業部門においては，部門全体の消費電力の 75%がモータによって消費されてお
り，モータの高効率化により極めて大きな省エネ効果が期待できる。高効率なモー
タの普及に向けて，2011年にモータはトップランナー基準の対象機器に指定され，
2015年 4月から効率クラス IE3の規制が開始された [20][21]。現在では，IE3のモー
タ効率をさらに上回る IE4や IE5に対応したモータの検討が行われている。IE3ま
での効率規制であれば誘導モータでもこれを満たす性能を実現できる。したがって，
工場等における既存の誘導モータを高効率化した誘導モータに置き換えることで消
費エネルギーの削減が可能である。
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しかしながら，誘導モータは固定子に流れる電流と回転子導体に誘導される電流
によってトルクを発生させるため，回転子導体内で大きな銅損が発生する。このた
め，誘導モータで IE4や IE5といったさらに上位の効率クラスを実現することは容易
ではない。これに対し，PMSMを始めとした同期モータは永久磁石による界磁や磁
気異方性を活用してトルクを発生させるため，回転子銅損はほとんど発生せず，IE4

や IE5といった上位の効率クラスにも対応可能である [22]。しかしながら，同期モー
タは商用電源による直入れ始動が難しいため，電源とモータとの間に電源周波数を
可変とする電力変換器を設置する必要が生じ，既存の誘導モータと置き換えて利用
することは困難である。また，IE4や IE5といった高効率モータでは，電力変換器
や，これを設置する制御板が必要となるため，スペースやコストが増大する問題も
発生する。
これらの問題を受け，同期モータの筐体内部に電力変換器を内蔵し，モータと電
力変換器とを一体化した，機電一体型構造のモータに注目が集まっている [23][24]。
同期モータを機電一体型構造とすることによって，電力変換器等を新設することな
く同期モータを利用できるようになり，設備の更新が容易となる。しかしながら，文
献 [25]によると，モータ体格が 13%程度大きくなった場合，これを導入するための
機器設計の変更等を含めて平均 12%ほど機器価格が上昇し，コスト面での負担増加
が懸念されている。したがって，IE4・IE5といった高効率モータの普及には，機電
一体型構造を採用するだけでなく，電力変換器およびモータから構成されるモータ
駆動システムとしての出力密度を向上させるよう設計することが重要となる。以上
のように，産業部門においては，誘導モータをPMSMをはじめとした同期モータに
置き換えることがエネルギー消費量削減に有効であるが，このためには電力変換器
とモータを一体とした機電一体型構造の設計およびこれらの高出力密度化が課題と
なる。

(2) 家庭・業務部門におけるエネルギー消費形態とエネルギー消費量削減に向けた
課題

国内の産業・家庭・業務部門における総電力のおよそ 55%がモータによって消費
されており [25]，家庭・業務部門においてもモータ効率の向上が求められている。家
庭・業務部門においては多様な用途でモータが活用されている。その例として，エ
アコン・冷蔵庫・ファン・ポンプといったような据え置き形の電化製品や，ハンディ
クリーナー・ドライヤー・扇風機といった持ち運び可能な電化製品・CPU冷却ファ
ン・光学ディスク駆動用モータなどの電子機器で用いられるモータなどが挙げられ
る。この他にも，自立移動ロボットの移動用モータ・ドローンのプロペラ駆動用モー
タといったように家庭用・業務用ロボットに関わる用途も挙げられる。これらの用
途ではモータの効率の高さに加え，コスト・設置スペース・重量による制約が強く，
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高出力密度・低コスト・高効率なモータが要求される。これらの要求に応えるモー
タとしてブラシレスDCモータが開発され [26]，その応用範囲が拡大している。
ブラシレスDCモータは直流モータにおける整流子とブラシの役割を，センサと
半導体スイッチに置き換えることにより，機械的接触をなくしたモータである [27]。
機械的接触による摩擦損がないことに加え，永久磁石の磁束を利用することが可能
なため，直流モータや誘導モータよりも高効率な設計が可能である。このため，ブ
ラシレスDCモータの用途を拡大することは家庭・業務部門のエネルギー消費量削
減に有効である。
ブラシレスDCモータの筐体内部には，同期モータ本体および回転子位置を簡易
的に把握するためのホールセンサ，直流電圧を交流電圧に変換する電力変換器，電圧
指令を生成するプロセッサ等から構成されるドライバ回路が組み込まれている。こ
のため，ブラシレスDCモータは簡易的な機電一体型の同期モータと捉えることも
でき，産業分野における IE4や IE5に対応した機電一体型モータの普及に向けた課
題と同様に，モータ駆動システムとしての出力密度を向上させることがブラシレス
DCモータのさらなる適用可能範囲拡大に向けた課題となる。以上のように，家庭・
業務部門においてもモータ駆動システムの高出力密度化が当該部門のエネルギー消
費量削減に向けた有効な手段であり，課題でもある。

(3) 運輸部門におけるエネルギー消費形態とエネルギー消費量に向けた課題

運輸部門においてはエネルギー消費量の多くを自動車が占めており，自動車の環
境性能を向上することが急務となっている。
運輸部門では古くから内燃機関の排出ガスによる公害が問題となっており，1970

年のマスキー法を代表とした排出ガス低減および燃費向上のための法規制が相次い
で制定されている [28]。法規制の刷新に伴い燃焼技術は大きく発達し，現在も内燃
機関の効率向上は図られ続けているものの，その技術は成熟期に入っており，今後
内燃機関の効率を劇的に向上させることは困難であると考えられる。また，運輸部
門では内燃機関が主流であり [29]，一次エネルギーに強く依存するエネルギー消費
形態となっているため，エネルギーの輸入に頼っている日本にとってエネルギーリ
スクの観点から好ましくない。
これに対し，モータを移動体の動力源として活用した場合，モータ自体の効率の
良さに加えて，運動エネルギーや熱エネルギーを電力として蓄電池に充電し再利用
する回生動作を行うこともできるため，移動体のさらなる高効率化が可能と考えら
れる [30][31]。また，電力網から電気エネルギーを蓄電池に充電することにより，多
様な一次エネルギーを動力源として利用することもでき，エネルギーリスク問題を
緩和することも可能である。以上を背景に，内燃機関の役割をモータに移行させる
動きが急速に拡大しており，電気自動車 (EV: Electric Vehicle)・ハイブリッド自動
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車 (HEV: Hybrid Electric Vehicle)・プラグインハイブリッド自動車 (PHEV: Plug-in

Hybrid Electric Vehicle)などの電動車に注目が集まっている [32][33][34]。
一方で，電動車のパワートレインに求められる重要な性能は燃費と走行性能であ
り，内燃機関をモータに置き換えるためにはモータ駆動システムの高効率化および
高出力密度化が不可欠となる [35]。このためにはPMSMに代表される高効率なモー
タを採用する必要があることは言うまでもなく，限られた設置スペースにインバー
タ・モータ・および各種配線等を搭載できるように，モータ駆動システムの各要素
を可能な限り高出力密度に設計したうえで，モータ駆動システムの性能を限界まで
出し切る制御アルゴリズムを実装する必要がある。以上のように，運輸部門におい
ては内燃機関をモータに置き換えることによりエネルギー消費量を大幅に削減でき
ることが期待されるが，内燃機関をモータに置き換えるためには自動車に要求され
る燃費と走行性能を同時に満足するような高出力密度なモータ駆動システムを実現
する必要がある。

(4) 各部門におけるエネルギー消費量削減に向けた共通課題

以上より，各部門におけるエネルギー消費量削減に向けた課題には以下のような
共通点があると言える。

• エネルギー消費量削減には高効率なPMSMを利用することが効果的であるが，
PMSMの導入にはPMSMに加えインバータ・センサ・プロセッサから構成さ
れるドライバ回路を設置する必要があり，機器の設置スペースやコストの増大
を強いられることが，各部門におけるPMSMの応用範囲拡大を妨げる要因と
なっている。

• このため，各部門からモータ駆動システムの高出力密度化が強く求められてお
り，PMSMとドライバ回路の機電一体化や，モータおよびドライバ回路にお
ける各要素の高性能化，モータの制御性能の向上等の要求が高まっている。

以上を背景に，本研究ではモータ駆動システムを高出力密度化することにより
PMSMの用途を拡大させ，ひいては各部門におけるエネルギー消費量の削減に資す
る技術を扱う。

1.1.3 モータ駆動システムの高出力密度化における課題

モータ・電力変換器・各種センサ・プロセッサから構成されるモータ駆動システ
ムの中でも，電気エネルギーを機械エネルギーに変換する役割を担うモータの高出
力密度化への要求は特に強い。モータの出力はトルクと回転数の積であることから，
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図 1.2. PMSMの構造

同一体積のモータであればその回転数を向上することによって出力密度を向上させ
ることが可能である。モータを高速回転させるためには，高速回転時の遠心力に耐
えうる機械的強度を持ち，かつ高速回転時の誘起電圧を電力変換器の出力可能電圧
以下に制限する制御が必要となる。
図 1.2に PMSMの構造を示す。PMSMは，回転子構造により表面磁石同期モー
タ (SPMSM: Surface Permanent Magnet Synchronous Motor)および埋込磁石同期
モータ (IPMSM: Interior Permanent Magnet Synchronous Motor)の 2種類に大別
される。
SPMSMは図 1.2(a)のように，回転子表面に永久磁石を一様に張り付けた構造と
なっている。永久磁石から発生する磁束の方向を d軸，およびこれに電気的に直交
する方向を q軸と定義した場合，SPMSMの磁気抵抗は回転子の位置によらず一様
となる。この特徴により，SPMSMは低騒音や低振動な駆動が可能といった利点が
ある。しかしながら，高速回転時に表面に貼り付けられた永久磁石が剥離すること
があり，機械的な強度が低いといった欠点がある。このため，高速用の SPMSMで
は遠心力による永久磁石の剥離を防ぐために回転子外周に磁石飛散防止管を設ける
必要が生じ，磁石飛散防止管に発生する渦電流損により，モータ効率が低下するこ
とが課題となる [17]。
これに対し，IPMSMは図 1.2(b)のように回転子内部に永久磁石を埋め込んだ構
造となっている。IPMSMでは，回転子の d軸方向に磁気抵抗の大きな永久磁石が
配置されているのに対し，q軸方向には磁気抵抗の小さな鉄心のみが存在する構造
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となっているため，IPMSMは回転子位置に応じて固定子の三相巻線のインダクタ
ンスが変化する磁気的な突極性を有している。突極性が存在するモータではトルク
脈動が増大するといった課題があるものの，回転子位置の推移に応じて各種インダ
クタンスが変化する際に，ギャップに蓄えられた磁気エネルギーが機械エネルギー
に変換されることにより発生するリラクタンストルクを活用できるといった利点が
ある。したがって，IPMSMは磁石によるトルクに加えてリラクタンストルクを活
用することが可能となるため，SPMSMと比較してトルク密度を向上させることが
可能である。これに加え，IPMSMでは永久磁石が回転子内部に埋め込まれており，
高速回転時においても永久磁石が剥離することがないため，磁石飛散防止管が不要
となり，高速回転時にロータ表面に発生する渦電流損を大幅に低減できる。これら
を理由とし，IPMSMはトルク密度と高速駆動を両立した高出力密度なモータとし
て注目され，産業機械・家電・移動体等幅広い用途でその応用範囲が拡大している
[36][37][38]。
一方で，IPMSMを始めとしたPMSMは負荷状態に関係なく磁石磁束が鎖交して
いるため，高速回転時にモータの端子電圧が大きく上昇するといった特徴がある。
したがって，高速回転時にモータにトルク電流を流し込むためには，電力変換器の
出力電圧がモータの端子電圧を十分に上回るように電源電圧を設定する必要がある。
以上のように，高出力密度なモータ駆動システムを実現するためには，IPMSMの
ような高出力駆動に適したモータを採用するだけでなく，モータ端子電圧の上昇を
考慮し，より高い電圧をモータに印加できる駆動システムを構築する必要がある。

1.1.4 ハードウェアによるモータ駆動システムの高出力密度化

前述のようにモータ駆動システムの高出力密度化のためには，高速駆動可能な
PMSMを採用し，かつ電力変換器の出力電圧が高速回転時のモータ端子電圧を十分
上回るように，高電圧な電源装置が必要となる。電動車やハンディクリーナといっ
たような，バッテリを電源装置としたモータ駆動システムにおいては，バッテリセ
ル数を増加することによって電源電圧を向上させることは可能であるが，バッテリ
重量や体積，コストの増大等が問題となる。また，エアコン・冷蔵庫・ファン・ポン
プといったような，電力網から受電した電力を利用して動作するモータ駆動システ
ムでは商用電源の制約の下での駆動が要求されるため，電源電圧による制約はいっ
そう厳しい。以下ではこれらの課題をハードウェアによって解消する方法とそれら
の課題を示す。

(1) 昇圧チョッパを用いた電源電圧を昇圧する方法とこれの課題
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上述の課題をハード的に解決する手法の一つとして昇圧チョッパを用いた電源電
圧の昇圧が挙げられる。昇圧チョッパは，トランジスタを用いたスイッチングによ
りリアクトルにエネルギーを蓄積させ，蓄積したエネルギーを出力段のコンデンサ
に放出することによって出力電圧を上昇させる電力変換器である。昇圧チョッパに
おける回路トポロジーは数多く提案されており，発電所・家電・産業・移動体等の
各用途に適した回路設計の検討・応用が進んでいる [39][40][41]。
モータ駆動システムに昇圧チョッパを組み込むためには，昇圧チョッパの小形設計
が要求される。昇圧チョッパの小形化には，トランジスタのスイッチング周波数を高
くすることが効果的である [42]。スイッチング周波数を高くすることにより，昇圧
チョッパにおける体積の大部分を占めるリアクトルを小形化することが可能となる。
しかしながら，スイッチング周波数を高く設定した場合，トランジスタにおけるス
イッチング損失が増大し，冷却装置を大形にする必要が生じる。このため，スイッ
チング周波数向上による昇圧チョッパの小形化には限界がある。SiCやGaNに代表
されるワイドバンドギャップ半導体で構築したトランジスタを利用することにより，
高周波スイッチングによる小形化と効率を両立させたDC/DCコンバータ [42]も提
案されているが，コストが増加するといった課題がある。また，ワイドバンドギャッ
プ半導体を利用して素子を極端に小形化した場合，トランジスタと冷却器との間の
熱抵抗が増大し，冷却が困難になるといった問題や，スイッチングの高速化・高周
波化によって電磁波妨害の問題が深刻化することも課題に挙げられる [43]。以上の
ように，昇圧チョッパを用いて電源電圧を昇圧することは，モータ駆動システムの
出力密度の向上に向けた有効なアプローチであるものの，既存のモータ駆動システ
ムに適用可能とするために克服すべき課題は多い。

(2) 可変界磁モータを利用する手法とこれの課題

電源電圧によるモータ駆動システムの駆動可能領域の制約を緩和するもう一つの
手法として，可変界磁モータを利用する手法が挙げられる。可変界磁モータは，モー
タに設置された永久磁石の磁束密度を運転条件に応じて調節することの可能なモー
タであり，PMSMにおける高速回転時の誘起電圧の上昇や，軽負荷領域における鉄
損が増大するといった欠点を緩和できるモータである [44][45]。可変界磁モータには，
様々な方式が存在しており，その代表として永久磁石と界磁巻線を併用し，界磁電
流を制御することにより回転子磁束を調節する方式 [46]や，固定子巻線にパルス状
の大電流を流すことにより永久磁石の磁力を変化させる方式 [47]，アクチュエータ
等により回転子構造を機械的に変更して磁束を調節する方式 [48]等が挙げられる。
しかしながら，これらの構成のモータを実現するためには，補助巻線やアクチュ
エータといったような特殊な機器を設置するためのスペースが必要となるため，モー
タが大形化することが懸念される [49]。特殊な機器を追加することなく可変界磁機
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能を実現する手法として，負荷条件に応じて変化する漏れ磁束を利用し，回転子磁
石磁束の磁路を調節することにより界磁磁束を調節する手法 [50]も提案されている
が，リラクタンストルクの活用が困難であるため通常の IPMSMと比較してトルク
密度の点で不利になるといった課題がある。以上のように，PMSMに可変界磁機能
を持たせる手法も，電源電圧制約下におけるモータ出力向上に有効な手段と考えら
れるが，制御装置の増加やトルク密度の低下等の課題を解決する必要がある。
以上のように，電源電圧の制約を考慮した新しいハードウェア設計について数多
くの研究成果が報告されており，これらを活用したモータ駆動システムの高出力密
度化が期待されている。

1.1.5 ソフトウェアによるモータ駆動システムの高出力密度化

モータ駆動システムを高出力密度化するための手法として，前項で述べたハード
ウェア的なアプローチに加え，制御アルゴリズムを改善するソフトウェア的なアプ
ローチも存在する。
モータ駆動システムの高出力密度化をソフト的に実現する制御手法の説明を行う
にあたり，PMSMに所望の交流電圧を供給する電力変換器であるインバータについ
て説明する。インバータはトランジスタを用いたスイッチングにより，直流電圧を
交流電圧に変換する電力変換器である。図 1.3にインバータの回路図を示す。イン
バータは直流電源および 6組のスイッチング素子とダイオードから構成されている。
スイッチング素子およびダイオードは各相の出力線を基準とし，上アームと下アー
ムにそれぞれ 1つずつ取り付けられており，これらのスイッチングにより各相の出
力電圧を制御する。
一般的に，インバータは三角波比較方式のパルス幅変調 (PWM: Pulse Width Mod-

ulation)を用いて各相の出力電圧が調節される [51]。図 1.4にPWMによるパルス電
圧生成の様子を示す。三角波比較方式のPWMでは三角波状の搬送波と電圧指令値
との大小比較によって各アームのON-OFFを決定する [52]。電圧指令値の振幅が搬
送波を上回った場合は上アームをONし，下回った場合は下アームをONする。こ
のため，電源電圧を VDC [V]と定義した場合，インバータの出力電圧は振幅 VDC/2

のパルス波形となる。インバータは VDC/2を超える電圧を出力することができない
ため，電圧指令値の振幅が VDC/2となることを境に，線形領域から過変調領域と呼
ばれる変調領域へと推移する [53]。
図 1.5に各変調領域における PWM波形とその周波数解析結果を示す。線形領域
では指令値と等しい基本波成分の正弦波電圧を出力できるのに対し，過変調領域で
は出力電圧の上限である±VDC/2によりリミット処理されたような電圧波形となる。
電圧指令値振幅が増大するにしたがい出力電圧は矩形波へと推移していく。このた
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図 1.3. インバータの回路図

め，過変調領域では指令通りの電圧で制御することが不能となることに加え，イン
バータ出力電圧に大きな低次高調波成分が重畳するといったデメリットがある。し
たがって，インバータを用いてモータ制御を行う場合，制御安定性等の観点から一
般的には線形領域のみが利用される。一方で，過変調領域では低次高調波成分の重
畳を引き換えとし，出力電圧の基本波成分を増大させることが可能となる [54][55]。
矩形波波形の基本波成分は正弦波電圧の基本波成分に対して 4/π(約 1.27)倍高くな
るため，同一の電源装置であっても過変調領域を利用することにより約 27%高い電
圧でモータを駆動させることができ，モータ駆動システムの高出密度化が可能とな
る。また，出力可能電圧が増大することにより，過渡時により高い電圧で電流を制
御できるようになり，より迅速なトルク応答を実現できる。
以上のようなソフトウェアによるアプローチでは，ハードウェアを一切変更する
ことなくモータの駆動可能領域を拡大できる。したがって，機器の絶縁性能やコス
ト・設置スペース等の問題が発生することもなく，幅広い用途でモータ駆動システム
の高出力密度化に貢献できる。また，既に運用されているシステムにおいても，そ
のソフトウェアをアップデートすることにより，機器を変更することなく出力を向
上することも可能であると考えられる。
このように，過変調領域を用いたソフトウェア的アプローチによるモータ駆動シ
ステムの高出力密度化手法は，適用分野を問わず幅広いアプリケーションで活用す
ることが可能である。このため，モータ体格およびコストに対する要求の強い産業・
家庭・業務分野における IE4・IE5クラスのモータや，ブラシレス DCモータなど
の機電一体構造のモータ駆動システム，さらには，出力密度およびコストに対する
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図 1.4. PWM制御による直流交流変換

要求の強い運輸分野におけるモータ駆動システムの普及に幅広く貢献すると考えら
れる。
以上を背景に，本研究ではインバータ過変調領域を用いたソフトウェア的なアプ
ローチによるモータ駆動システムの高出力密度化について検討を行う。

1.1.6 インバータ過変調領域を利用したモータ駆動システムの高出

力駆動における課題

前項ではインバータ過変調領域を用いるソフトウェア的なアプローチにより，モー
タ駆動システムの高出力密度化が可能であることを述べた。しかしながら，インバー
タ過変調領域では指令電圧における基本波成分の振幅と出力電圧における基本波成
分に振幅とが異なる問題や，低次高調波成分が重畳する問題がある。
指令電圧と出力電圧における基本波成分の差異については，フィードフォワード
的な振幅補償によって解消できることが知られており，対処が容易である [56]。こ
れに対して，過変調領域で重畳する低次高調波成分への対処は難しく，モータ駆動
システムの制御性能の劣化や不安定化問題を引き起こす場合がある [57][58]。
図 1.6にモータ駆動システムのトルクを制御するための一般的な制御ブロック線
図を示す。図 1.6に示すように，一般的なモータ駆動システムでは，所望のトルクを
実現するための電流指令値を計算し，計算した電流指令値と実電流との誤差をなく
すようにインバータに電圧指令値を与える。ここで，インバータ過変調領域を利用



1.1 研究背景 19

0

0 �/2-�/2 � 3�/2 2� 5�/2

Phase[rad]

V
o

lt
ag

e[
V

]

Voltage reference

=Fundamental component

Output voltage

(a) 線形領域における電圧波形

���
� ��� ��� ��� ��� 	���

�
�

�
�

�
�

�
�

�
�

	
�

	
�

�

Order of harmonics

V
o

lt
ag

e[
V

]

�

(b) 線形領域におけるパワースペクトル

0

0 �/2-�/2 � 3�/2 2� 5�/2

Phase[rad]

V
o

lt
ag

e[
V

]

Voltage 

referenve

Fundamental

component

Output voltage

(c) 過変調領域における電圧波形

���
� ��� ��� ��� ��� 	���

�
�

�
�

�
�

�
�

�
�

	
�

	
�

V
o
lt

ag
e[

V
]

�

� � � � � �� ��

Order of harmonics

(d) 過変調領域におけるパワースペクトル
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図 1.5. PWMインバータの変調領域ごとの電圧波形とパワースペクトル
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図 1.6. モータ駆動システムの一般的なトルク制御のブロック線図

した場合，インバータが指令と異なる電圧を出力する非線形なプラントとして動作
し，低次高調波成分を多く含む電圧がモータに印加される。これらの低次高調波成
分が，電流制御ループ内に非線形な外乱応答を繰り返し発生させることにより，上
述の電流制御性能の劣化や不安定化問題が発生する。
低次高調波成分の重畳による制御性能の劣化問題を解決する代表的な手法として，
以下の 2種類の手法が提案されている。

(1) 電流フィードバックを停止したフィードフォワード的なトルク制御系を構築す
る手法

(2) 低次高調波成分に対する感度を低減した過変調領域まで動作可能な電流制御
系を構築する手法

(1)の手法は，制御系から電流フィードバックループを廃することにより，上述の
低次高調波成分に起因した非線形な外乱応答に対する感度をなくす手法である。こ
れの例として V/f 一定制御や電圧位相制御が挙げられる。
V/f一定制御は周波数に比例させて電圧を調節することにより，フォードフォワー
ド的に電圧指令値を決定する手法である [59][60]。電圧指令値の振幅補償 [56]や同期
PWM[61]等を併用することにより，容易に過変調領域まで動作させることが可能で
あるが，負荷条件によっては高損失となることや，制御安定性の確保や応答性の改
善が困難であるといった問題がある [62]。
電圧位相制御は，高速領域においてモータトルクが電圧位相に対して単調増加と
なる関係を利用し，電流制御を介さずに直接トルクを制御する手法である [63]。本
手法においても，容易に過変調領域を利用できるが，適用可能範囲が高速領域に限
られるため，低速領域では電流制御系等に切替える必要がある。このため，切替時
のショックや切替に伴って発生する新たな問題を解消する必要がある。また，これ
らの手法では，いずれの手法においても電流制御機能を有していないため，電流制
約の厳しいアプリケーションに適用することは困難である。
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これらの手法に電流フィードバックを追加することにより，上述の問題を解決す
る V/f一定制御や電圧位相制御も提案されている [62][64]。しかしながら，過変調領
域を利用する場合，電流フィードバック部から低次高調波成分が入力されるため，制
御帯域を広域に設定した際に所望の性能が得られなくなることが懸念される。以上
の理由から，フィードフォワード的なアプローチはトルク応答や電流制約に対する
要求の低いアプリケーションに対しては有効なアプローチと言えるが，電流のオー
バーシュート等を考慮して駆動システムの各要素を設計する必要が生じるため，出
力密度が低下する場合があると考えられる。
(2)の手法は，過変調領域において重畳する外乱成分に対する電流制御系の感度を
低減することにより，過変調領域利用時の制御性能劣化を防止する手法である。こ
の手法には大きく分けてモデルを用いた手法と，フィルタを用いた手法の 2つのア
プローチが存在する。
モデルを用いた手法としては，過変調領域の利用によって発生する低次高調波成分
をインバータモデルおよびモータモデルを利用して推定・除去することにより，低次
高調波成分による制御性能劣化を低減する電流制御系が提案されている [65][66][67]。
低次高調波成分の発生しない線形領域においては通常の電流制御系と全く同じ動作
が可能であるため，線形領域から過変調領域まで良好な電流制御性能を実現できる。
しかしながら，本手法における高調波の推定にはインバータモデルとモータパラメー
タを利用した高調波電流推定系を構築する必要があり，モデル化誤差による高調波
成分の推定性能劣化が懸念される。昨今の高出力密度に設計されたモータにおいて
は電流密度増大により磁気飽和現象が発生し，動作点に応じてモータパラメータが
大きく変動する場合がある [68][69][70]。本手法をこのようなモータに適用した場合，
モデル化誤差により推定精度が低下し，推定電流の位相がずれることによって実電
流から推定電流を減算する過程で高調波成分を強め合うように動作し，不安定化を
引き起こす可能性も考えられる。
フィルタを用いた手法としては，フィードバック電流に含まれる低次高調波成分
を帯域除去フィルタによって除去し，低次高調波成分に対する感度を低減する手法
が提案されている [71]。フィルタを用いて低次高調波成分を除去する場合，モータ
パラメータの変動と関係なく確実に低次高調波成分の除去が可能であるため，幅広
い用途で利用が可能である。しかしながら，フィルタを用いる手法では，モータ制
御に適したフィルタ係数の決定法が確立されておらず，実装時に試行錯誤的なフィ
ルタ係数の選定が必要となる。また，フィードバックループ内にフィルタを設置し
た場合，過渡時に発生する高調波成分もフィルタによって減衰されるため，電流制
御器がこれを補償するために過大な電圧指令値を生成し，電流変化時に大きなオー
バーシュートおよびアンダーシュートが発生する問題が発生する。
以上のように，(1)の手法においては応答性の劣化や制御系の切替に伴うショック



22 第 1章 序論

が問題となり，(2)の手法においては電流応答とパラメータ変動に対するロバスト性
を両立することが困難といった課題がそれぞれある。このため，いずれの手法にお
いても汎用性が十分であるとは言えず，過変調領域を利用した制御を適用できるア
プリケーションが限定的となっていることが懸念される。幅広い用途で使用される
PMSM駆動システムの出力密度を向上させるためにはより汎用性の高い手法で過変
調領域の利用を可能とする制御アルゴリズムの確立が必要となる。

1.2 本研究の目的
モータ駆動システムの高出力密度化は，高効率クラスの汎用モータの導入コスト
低減や，ブラシレスDCモータの小形化による適用可能範囲拡大，さらには移動体
の電動化のために重要な課題である。そこで，本研究では電源電圧利用率を向上す
るソフトウェア的な手法を活用することにより，ハードウェアを変更することなく
モータ駆動システムを高出力密度化する技術について研究を行う。
ソフトウェアを用いてモータ駆動システムを高出力化するためにはインバータの
過変調領域を利用することが有効であるが，過変調領域では出力電圧が非正弦波に
推移することにより低次高調波成分が重畳し，制御性能が劣化することや不安定問
題を招くことが課題となる。
本研究ではこれを解決する手法として 1.1.6項で示した (2)のアプローチに着目し，
過変調領域におけるPMSMベクトル制御系の電流制御性能を改善しつつ，モータパ
ラメータを用いない汎用性の高い制御手法の確立を図る。これにより，幅広い用途
におけるモータ駆動システムの出力密度を向上する制御アルゴリズムを実現するこ
と目的とする。
以上の目的を実現するために，本研究ではフィルタを利用することによって低次
高調波成分に対する感度を低減したPMSMベクトル制御系を構築する。フィルタの
実装に際してはフィルタ係数を最適な値に決定することが重要となるため，フィル
タ係数の設計法の確立を図る。しかしながら，過変調領域を利用したPMSMのベク
トル制御系では，インバータの非線形性に起因した多くの非線形現象が複合的に発
生するため，機器定数を用いたフィルタ係数の最適化は難しく，フィルタ係数の理
想解を導出することを目標としたフィルタ設計法を確立することは極めて困難であ
る。さらに，電流フィードバックループ内にフィルタを設けることによって過渡応
答が劣化する問題も発生する。これらの問題から，PMSMベクトル制御系を過変調
領域まで動作可能とするためのフィルタ設計法の確立が試みられた事例はなかった。
そこで，本研究では以下のような検討を行い，PMSMベクトル制御系を過変調領
域まで動作可能とするフィルタ設計法を提案する。
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(1) 過変調領域で除去すべき低次高調波成分の周波数を明らかとする。また，過変
調領域では定常状態においても初期値応答が繰り返し発生することに着目し
た解析を行う。これらの結果を基に，過変調領域を利用するPMSMベクトル
制御系に適したフィルタの設計指針を示し，この設計指針に基づきフィルタの
遮断特性を決定する。

(2) モータの回転速度および指令電圧の情報を利用し，電流フィードバックループ
内にフィルタを設置した際の過渡応答劣化を緩和する制御系構成を提案する。
さらに，本制御構成に (1)で定めたフィルタを適用することにより，PMSMベ
クトル制御系を過変調領域まで動作可能とするフィルタ設計法を提案する。

以上を検討するにあたり，本研究では具体的に以下について検証を行う。

(I) くし形フィルタを利用した過変調領域まで動作可能な電流制御系の簡易設計

高調波成分に対する感度を低減するためのフィルタとして，フィルタ係数を調節す
る必要のないくし形フィルタを適用することを検討する。これにより，過変調領域
利用時における電流制御性能の改善とフィルタ設計の簡素化との両立を図る。しか
しながら，本手法ではフィルタの遮断特性を調節するための自由度が低いため，電
流制御帯域の広帯域化など制御系設計の変更への対応ができず，適用可能条件が限
定的となる問題があることを示す。

(II) 過変調領域まで動作可能な電流制御系における広帯域化のための帯域除去フィ
ルタ設計指針の確立

フィルタ係数に自由度のある帯域除去フィルタを用いることにより，広帯域な電流
制御系においても過変調領域利用時の良好な電流制御性能を実現できる。しかしな
がら，過変調領域を利用する制御系においては，因果関係では容易に説明できない
複雑な非線形現象が発生する場合がある。これらの現象を線形制御理論の範疇で紐
解くことにより，フィルタ係数の設計指針を明確化する。

(III) フィルタ適用時の電流応答を考慮した制御系構成法と，この構成を利用した
フィルタ設計法の提案

回転速度および指令電圧の情報から駆動条件から定常状態・過渡状態を検出し，駆
動条件に応じて加重平均によってフィルタ有効度の調節を行う。これにより，過変
調領域における定常状態以外の条件でフィルタを無効化し，フィルタ設置による電
流応答の劣化を防止する制御系構成の構築を図る。さらに，本制御構成に (I)または
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(II)で定めたフィルタを組み込むことにより，PMSMベクトル制御系を過変調領域
まで動作可能とするフィルタ設計法の確立を図る。
以上の検討により，モータパラメータを利用することなく過変調領域で安定な電
流制御を可能とし，幅広い用途のモータ駆動システムの高出力密度化に貢献するこ
との可能な制御アルゴリズムの構築を図る。

1.3 本論文の構成
本論文の構成を以下に示す。
第 2章では，PMSMの制御に用いられる座標系および PMSMの数式モデルを示
す。PMSMを制御するためのベクトル制御と制御システムの構成を示した後，ベク
トル制御で過変調領域を利用するために必要となる非線形要素について述べる。
第 3章では，くし形フィルタを利用した過変調領域まで動作可能なベクトル制御
系を提案する。まず，過変調領域で重畳する低次高調波成分の周波数特性を確認し，
これを除去するために用いるくし形フィルタの動作原理および実装方法について述
べ，実機実験によりその有効性を述べる。また，本手法では制御器を広帯域な設計
にした場合に制御性能が大きく劣化する問題が発生することを示す。
第 4章では，帯域除去フィルタを利用した過変調領域まで動作可能なベクトル制
御系を提案する。帯域除去フィルタの伝達関数について述べた後，広帯域なベクト
ル制御系に帯域除去フィルタを設けて過変調領域を利用した制御を行った場合の制
御特性を実験で確認し，フィルタ設計によってはくし形フィルタと同様に制御性能が
大きく劣化する条件が存在することを示す。続いて，帯域除去フィルタを設けたベク
トル制御系の特性を解析し，制御性能が劣化する原因について述べる。その後，過変
調領域利用時における制御性能の劣化を抑えたフィルタ設計法について述べる。最
後に，シミュレーションおよび実機実験によりフィルタ設計法の妥当性を確認する。
第 5章では，フィルタ適用時の電流応答を考慮した制御系構成法および，この構
成を利用したフィルタ設計法を提案する。まず，帯域除去フィルタの設置位置を変
更することにより電流応答の改善を図った後，加重平均を利用してフィルタ有効度
を調節する制御系構成を提案する。さらに，提案した制御系構成と第 2章または第
4章で提案したフィルタとを組み合わせることにより，PMSMベクトル制御を過変
調領域まで動作可能とするフィルタ設計法を提案し，シミュレーションおよび実機
実験により提案するフィルタ設計法による電流制御性能の改善効果を示す。
最後に，第 6章において本研究のまとめおよび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モデリングとベ
クトル制御

2.1 はじめに
本章では，PMSMの数式モデルを導出し，PMSMの制御法として広く利用される
ベクトル制御，最大トルク/電流制御，弱め磁束制御の設計について述べる。また，
インバータ過変調領域を利用するために必要となる非線形要素についても述べる。

2.2 永久磁石同期モータのモデリング
PMSMのトルクは，モータに流れる電流によって決まる。このため，電流を制御
することにより，モータのトルクや回転速度を管理することが可能となる。電流の
大きさは，モータ内部で発生する誘起電圧とモータ端子電圧との電位差によって決
まる。したがって，モータ端子電圧をインバータによって調節することにより，電
流を管理することが可能となる。モータに所望の電流を流すためには，モータにど
のような電圧を印加すれば指令通りの電流を流すことができるかを把握する必要が
ある。このためには，モータの電圧と電流との関係を明確に表現した数学モデルを
導出する必要がある。

2.2.1 永久磁石同期モータの制御に用いる座標系の定義

図 2.1にPMSMの構造図を示す。一般的に，PMSMは永久磁石と鉄心から構成さ
れる回転子と，回転磁界を発生させるための u, v, w相の三相巻線が巻かれている固
定子から構成されている。図 2.1では，N 極と S極の組合わせが 2組存在する極対
数 Pn=2のPMSMを例として示している。ここで，u相方向と，回転子における永
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久磁石のN 極が指向する方向である d軸との位相差を回転子位置 θreと定義すると，
回転子が回転している場合，各相の巻線に鎖交する磁束は θreに応じて周期的に変
化することになる。Pn=2の場合，回転子が機械的に 1周期回転する間に各相に鎖交
する磁束は 2周期分変化する。したがって，回転子の機械的な角度を機械角 θrmと
すると，θrmと θreは (2.1)式の関係となる。

θre = Pnθrm (2.1)

また，モータの電気的な回転速度を意味する電気角周波数 ωreは (2.2)式となる。

ωre =
dθre
dt

(2.2)

図 2.2にPMSMのベクトル制御で用いる座標系を示す。u, v, w相からなる三相座
標系に対し，u相方向と同じ位相を α軸，また，α軸に直交した軸を β軸と定義し，
α軸および β軸から成る座標系を静止直交二相座標系 (α-β座標系)と称す。また，α

軸から θreの位相差で回転する d軸に直交した軸を q軸と定義し，d軸および q軸か
ら成る座標系を回転直交二相座標系 (d-q座標系)と称す。
PMSMでトルクを発生させるためには永久磁石の方向である d軸方向に対して適
切な位相差を持った電流を流す必要がある。これを可能とする制御がベクトル制御
であり，ベクトル制御は d-q座標系上の電流ベクトルを所望の位相・振幅で制御す
ることを目的に設計される。これを実現するためには，三相座標系に入力される電
圧を α-β座標系，d-q座標系へと座標変換を行っていき，d-q座標系における各軸の
電流を独立で制御できるコントローラを構築する必要がある。また，d軸電流およ
び q軸電流を任意に制御するためには d-q座標系における電圧と電流の関係を表現
したモータの数学モデルが必要となる。
以上より，2.2.2項，2.2.3項，2.2.4項では u, v, w相におけるモータモデルを α-β

座標系，d-q座標系へと座標変換することにより，d-q座標系における PMSMの数
学モデルを導出する。

2.2.2 三相座標モデル

図 2.1に示したPMSMの構造図から図 2.3のような三相座標モデルが導出できる
[72]。ここで，Lu, Lv, Lw：u, v, w相の自己インダクタンス，Muv,Mvu：u-v相間相
互インダクタンス，Mvw,Mwv：v-w相間相互インダクタンス，Mwu,Muw：w-u相間
相互インダクタンス，R：巻線抵抗，Φ：永久磁石鎖交磁束である。図 2.3のように，
PMSMは空間的に π/3[rad]位相のずれた三相のRL回路で表現できる。各相のイン
ダクタンスはギャップおよび回転子を介して磁気的に結合しているため，各相巻線
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図 2.3. 電気回路を用いて表現した PMSM

の間には相互インダクタンスが存在する。また，各相のインダクタンスには回転子
磁束が鎖交しており，回転子の速度に比例した誘起電圧が発生する。
図 2.3から PMSMの三相座標モデルを導出すると (2.3)式となる。vuvv

vw

 =

R 0 0

0 R 0

0 0 R


iuiv
iw


︸ ︷︷ ︸
抵抗による電圧降下

+ p

 Lu Muv Muw

Mvu Lv Mvw

Mwu Mwv Lw


iuiv
iw


︸ ︷︷ ︸

インダクタンスによる電圧降下

+ωreΦ

 − sin(θre)

− sin(θre − 2π
3
)

− sin(θre − 4π
3
)


︸ ︷︷ ︸

誘起電圧

(2.3)

(2.3)式の第一項は巻線抵抗による電圧降下，第二項は各相自己インダクタンスお
よび各相間の相互インダクタンスによる電圧降下，第三項は誘起電圧をそれぞれ示
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している。PMSMは回転子の永久磁石に対向した方向と，これに電気的に直行する
方向とで磁気抵抗に違いが表れる。永久磁石の磁束方向である θreおよび θre + πの
位相においては，永久磁石の存在によって磁気抵抗が大きくなるのに対し，これと直
交する位相には鉄心のみが存在するため磁気抵抗が小さくなる。このため，各相の
自己インダクタンスおよび相互インダクタンスは回転子位置に応じてそれぞれ (2.4)

式，および (2.5)式のように変動する。

自己インダクタンス



Lu = Lave − Lamp cos(2θre)

Lv = Lave − Lamp cos(2θre +
2π

3
) (2.4)

Lw = Lave − Lamp cos(2θre +
4π

3
)

相互インダクタンス



Muv = Mvu = −1

2
Lave − Lamp cos(2θre +

4π

3
)

Mvw = Mwv = −1

2
Lave − Lamp cos(2θre) (2.5)

Mwu = Muw = −1

2
Lave − Lamp cos(2θre +

2π

3
)

(2.3)式，(2.4)式，(2.5)式で示したように，三相座標モデルは 3階の複雑な時変
微分方程式となるため，制御系の構築が煩雑となる。このため，相数変換および回
転座標変換により，三相座標モデルの簡素化を図る。

2.2.3 静止直行二相座標モデル

三相二相変換には，三相上の変数を直接的に二相座標に射影する手法と，変換前
後における電力が一致するように振幅の調節を行いながら二相座標に射影する 2種
類の方法が存在する。前者を相対変換，後者を絶対変換と呼ぶ。三相座標の電流お
よび電圧を二相座標に相対変換し，二相分の電力を計算すると，その電力は変換前
における三相分の電力 3/2倍になる。このため，絶対変換では (2.6)式に示すよう
に，電圧および電流を二相座標に射影する際に振幅を

√
2/3倍することにより，変

換前後の電力を一致させる。

Cuvw−αβ =

√
2

3

[
1 −1

2
−1

2

0
√
3
2

−
√
3
2

]
(2.6)
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また，相数変換前後の電力が等しいということから，(2.7)式が成り立ち，Cuvw−αβ

の逆行列はCT
uvw−αβと等価と言える。

iTuvwvuvw = iTαβvαβ

= (Cuvw−αβ · iuvw)T · (Cuvw−αβ · vuvw)

= iTuvw ·CT
uvw−αβ ·Cuvw−αβ︸ ︷︷ ︸

単位行列

·vuvw (2.7)

このため，αβ相の静止直交二相座標から uvw相の三相座標への変換行列は，(2.8)

式となる。

Cαβ−uvw = CT
uvw−αβ =

√
2

3

 1 0

−1
2

√
3
2

−1
2

−
√
3
2

 (2.8)

本論文では，絶対変換を用いて uvw相の三相座標から，αβ相の静止直交二相座標
へ相数変換を行う。(2.6)式，(2.8)式を用いて (2.3) 式を静止直交二相座標系へ座標
変換すると (2.9)式となる。[

vα
vβ

]
=

[
R + pLα pLαβ

pLαβ R + pLβ

][
iα
iβ

]
+ ωreKE

[
− sin θre
cos θre

]
(2.9)

ここで，Lα，Lβ および Lαβ は，静止直交二相座標系上における自己インダクタン
スおよび相互インダクタンスにそれぞれ等価であり，(2.10)式のように表せられる。

Lα =
3

2
Lave −

3

2
Lamp cos 2θre = L0 + L1 cos 2θre

Lβ =
3

2
Lave +

3

2
Lamp cos 2θre = L0 − L1 cos 2θre (2.10)

Lαβ = Lβα = −3

2
Lamp sin 2θre = L1 sin 2θre

また，KEは静止直交二相座標系上における誘起電圧定数と等価であり，(2.11)式の
ように表せられる。

KE =

√
3

2
Φ (2.11)

(2.10)式および (2.11)式に示したように，相数変換を行う際にはインダクタンスや誘
起電圧定数も異なる値となるため注意が必要である。静止直交二相座標モデルでは，
相数変換により 3次元から 2次元に減らすことが可能となる。しかしながら，(2.9)

式は電圧や電流が交流量である時変微分方程式であることに変わりはないため，制
御系の構築は困難である。
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2.2.4 回転直行二相座標モデル

三相座標モデルや静止直交二相座標モデルでは電流や電圧が回転子の周波数に同
期した交流量となるため，制御系設計が煩雑となるといった問題があった。これら
の問題は，静止直交二相座標モデルを永久磁石の磁束方向を志向した回転直交二相
座標へ回転座標変換を行うことにより解決できる。
直交二相座標モデルを永久磁石の磁束方向を志向した回転直交二相座標へ座標変
換するための変換行列を (2.12)式に示す。

Cαβ−dq =

[
cos θre sin θre
− sin θre cos θre

]
(2.12)

また，回転直交二相座標から静止直交二相座標へ逆変換する際の変換行列を (2.13)

式に示す。

Cdq−αβ =

[
cos θre − sin θre
sin θre cos θre

]
(2.13)

(2.12)式，(2.13)式を用いて (2.9)を回転座標変換すると (2.14)式となる。[
vd
vq

]
=

[
R + pLd −ωreLq

ωreLd R + pLq

][
id
iq

]
+

[
0

ωreKE

]
(2.14)

各軸のインダクタンスは (2.15)式となる。{
Ld = L0 + L1

Lq = L0 − L1 (2.15)

(2.14)式は永久磁石の磁束方向や回転磁界の方向と同期して回転する座標におけ
る電圧方程式であるため，その電流，電圧，インダクタンスは直流成分となる。こ
のため，PMSMを時不変の微分方程式モデルとして扱うことが可能となり，制御系
設計が容易になる。
(2.14)式のモデルにおいて，d軸方向は常に永久磁石の磁束と対向した位相であ
るため，d軸電流を変化させてLdに鎖交する磁束を調節させることにより，永久磁
石による磁束を強めたり打ち消したりすることが可能となる。また，q軸電流を変
化させ，Lqに鎖交する磁束を調節することにより，固定子が回転子の永久磁石を引
き付ける力であるマグネットトルクを変化させることも可能である。このことから，
(2.14)式のモデルは，磁束を発生させる電流とトルクを発生させる電流からなる二
次元の電流ベクトルによって表現できる数学モデルであり，これらの電流ベクトル
を制御する手法が 2.3節で述べるベクトル制御である。
なお，(2.14)式に基づいてPMSMの等価回路を導出すると図 2.4の等価回路が得
られる。
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�

�

(a) d軸等価回路

�

�

�

(b) q軸等価回路

図 2.4. PMSMの d-q座標上における等価回路

2.2.5 モータトルクと機械系のモデル

図 2.4の等価回路から PMSMの入力電力は (2.16)式のように計算できる。

Pin =Pn

[
vd vq

] [id
iq

]

=Pn

R(i2d + i2q)︸ ︷︷ ︸
銅損

+
1

2
p(Ldi

2
d + Lqi

2
q)︸ ︷︷ ︸

インダクタンスに
蓄えられる電力

+ωre {KEiq + (Ld − Lq)idiq}︸ ︷︷ ︸
モータの機械的出力

 (2.16)

(2.16)式より，入力から銅損およびインダクタンスに蓄えられる電力を引いたもの
が機械的出力となる。このため，モータの発生トルクは (2.16)式の出力項を回転速
度で除算した (2.17)式となる。

τ = PnKEiq︸ ︷︷ ︸
マグネットトルク

+Pn(Ld − Lq)idiq︸ ︷︷ ︸
リラクタンストルク

(2.17)

(2.17)式の第一項はマグネットトルク，第二項はリラクタンストルクをそれぞれ示し
ている。IPMSMではマグネットトルクに加えリラクタンストルクを利用すること
より高いトルクを出力できる。マグネットトルクとリラクタンストルクの割合は d-q

座標系上における電流ベクトルの位相によって変化する。図 2.5に d-q座標系上にお
ける電流ベクトル図を示す。idおよび iqからなる電流ベクトル idqが，その振幅を
維持したまま d軸から θiだけ回転した場合のマグネットトルク，リラクタンストル
ク，およびその合成トルクを図 2.6に示す。マグネットトルクは θi=π/2，リラクタ
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図 2.5. d-q座標における電流ベクトル

Torque

0

Resultant torque

Magnet torque

Reluctance Torque 

図 2.6. PMSMにおける電流位相に対するトルク特性

ンストルクは θi=3π/4でそれぞれ最大となるため，合成トルクは π/2 < θi < 3π/4

で最大となる。
モータトルクは電流に比例するため，その動特性は電流の動特性と一致する。一方，
モータ速度の動特性は回転系の運動方程式を用いて (2.18)式のように表せられる。

Jm ˙ωre = τ − τL

ωre =
1

Jm

∫
(τ − τL)dt (2.18)

ここで，Jm：モータの慣性モーメント，τL負荷トルクである。なお，PMSMの機械
的接触部分はベアリングのみであるため，粘性摩擦抵抗は無視されることが多い。
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図 2.7. PMSMの制御システム構成図

2.3 永久磁石同期モータのベクトル制御系
PMSMの制御系に求められる性能は様々であるが，多くは位置，速度，トルクの
いずれかを指令値に追従させるものである。図 2.7にPMSMにおける制御システム
構成図を示す。内側ループから電流制御系，トルク制御系，速度制御系，位置制御
系というカスケード構造となる。位置指令値が与えられた場合，位置制御器により
所望の位置を実現するための速度指令が計算され，速度指令を実現するためのトル
ク指令が速度制御器によって計算される。さらに，トルク指令を実現するための電
流指令がトルク制御器によって計算され，最後に電流指令を実現するための電圧指
令が電流制御器によって計算される。本節では，電気的パラメータのみで設計可能
である電流制御系の構成および設計について述べる。
一般的に，電流制御系では，電流が指令値にオーバーシュートすることなく任意
の時定数で追従するように，電流指令値から実電流までの伝達関数が一次遅れ系と
なるようにコントローラを設計する。(2.14)式で示したモータモデルをブロック図
に示すと図 2.8となる。図 2.8より，PMSMにおける vdから idおよび vqから iqま
での伝達関数には速度起電力による干渉成分が存在しており，複雑な構成となって
いることがわかる。このため，電流制御系の設計に際してはこれらの干渉成分を補
償器によって打ち消し，プラントを単純化した上で電流指令値から実電流までが一
次遅れ系となるようにコントローラを設計する。
図 2.9に電流制御系のブロック線図を示す。電流制御系は，フィードバック電流
を用いてプラント内部の干渉項を打ち消す非干渉化制御器と，各軸のコントローラ
(Cd，Cq)とによって構成される。非干渉化制御によってPMSMの内部で発生する干
渉成分が相殺されることがわかる。干渉項を相殺した場合の各軸における電圧と電
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図 2.8. d-q座標における PMSMのブロック線図

流の関係式はそれぞれ (2.19)式，(2.20)式となる。

id =
1

Lds+R
vd (2.19)

iq =
1

Lqs+R
vd (2.20)

したがって，Cd，Cqをそれぞれ (2.21)式，(2.22)式のように設計すれば，各軸の電
流指令値から実電流までの閉ループ伝達関数は，ωccを応答周波数 (電流制御帯域)

とした一次遅れ系となる。

Cd =
ωcc(Lds+R)

s
= ωccLd +

ωccR

s
= Kpd︸︷︷︸
比例器

+
Ki

s︸︷︷︸
積分器

(2.21)

Cq =
ωcc(Lqs+R)

s
= ωccLq +

ωccR

s
= Kpq︸︷︷︸
比例器

+
Ki

s︸︷︷︸
積分器

(2.22)

ここで，Kpd：d軸比例ゲイン，Kpq：q軸比例ゲイン，Ki：積分ゲインであり，(2.21)

式，(2.22)式は比例器と積分器とに分割することができることから，CdおよびCqは
PI(Proportional-Integral)制御器となる。
以上の設計により，電流を任意の時定数でオーバーシュートすることなく指令値
に追従させることが可能となる。
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図 2.9. 電流制御系のブロック線図

2.4 電流・電圧制約下における電流指令値生成法
本節ではモータの定格や電源電圧等によって電流および電圧に制約条件が設けら
れた際に，PMSMが出し得るトルクを最大とする電流指令の決定法について述べる。

2.4.1 電流制約下における最大トルク制御

電流制約下において最大トルクを出力するためには電流振幅あたりのトルクを最
大とする最大トルク/電流 (MTPA: Maximum Torque per Ampere)制御を適用する。
(2.17)式に示したように，PMSMのトルクは電流位相 θiによって変化する。電流振
幅当たりのトルクを最大とする電流位相 θMTPAおよびこのときの id，iqは，(2.17)

式に示したトルクを θiで偏微分して 0とおいた極値問題を解くことにより，それぞ
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れ (2.23)式，(2.24)式，(2.25)式のように得ることができる。

θMTPA = sin−1

−KE +
√

KE
2 + 8(Lq − Ld)2|idq|2

4(Lq − Ld)|idq|

 (2.23)

id =
KE −

√
K2

E + 8(Lq − Ld)2|idq|2
4(Lq − Ld)

(2.24)

iq =
√

|idq|2 − i2d (2.25)

機器の仕様により，d-q座標系状の電流に |idq| ≤ Imaxという制約条件が存在する
場合，(2.24)式，(2.25)式において |idq| = Imaxと設定し，θMTPA上に最大電流を流
せばモータの出力トルクを最大化できる。しかしながら，MTPA制御を継続したま
ま回転速度を上昇させると，モータの誘起電圧がやがて電源電圧を上回り，力行駆
動を行うことができない状態となる。このため，高速回転時は誘起電圧の上昇を抑
制するように電流指令値を与える必要がある。

2.4.2 電流・電圧制約下における最大トルク制御

モータの誘起電圧は回転速度に比例して上昇するため，高速回転時は電流の制約
条件に加えて電圧の制約条件を考慮する必要がある。電流および電圧の制約下にお
いては，電流振幅および誘起電圧を最大に維持するように制御することにより，出
力トルクを最大化できる [73]。(2.14)式より，PMSMの誘起電圧 |edq|は (2.26)式と
なる。

|edq| = ωre

√
(Ldid +KE)2 + (Lqiq)2 (2.26)

モータに最大電流が流れている場合，電圧制約下で |edq|の取り得る最大値は (2.27)

式となる。

|emax
dq | = Vmax −RImax (2.27)

(2.26)式に (2.24)式および (2.25)式を代入した際の誘起電圧が |emax
dq |を上回る速

度条件では，電圧の制約によりMTPA制御が不能となる。そこで，このような速度
条件では，|edq| = |emax

dq |となるように，(2.28)式，(2.29)式をモータ電流の指令値
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とする。

id =

KELd −

√
(KELd)2 + (L2

q − L2
d)

{
K2

E + (LqImax)2 −
(

Vmax

ωre

)2
}

L2
q − L2

d

(2.28)

iq =
√

I2max − id
2 (2.29)

(2.28)式，(2.29)式では，回転速度が高くなるに従い，d軸電流が負方向に増大する。
これにより，固定子巻線から生じる磁束が永久磁石の磁束を打ち消すように動作し，
誘起電圧の上昇が抑制される。このため，(2.28)式，(2.29)式に基づいて電流指令値
を決定する制御は弱め磁束 (FW: Flux Weakening)制御と呼ばれる。FW制御によ
り，電流・電圧制約下に電流振幅および誘起電圧を最大に維持することが可能とな
り，モータ出力トルクを最大化できる。

2.4.3 最大トルク制御時における永久磁石同期モータの駆動可能領域

MTPA制御およびFW制御を用いた際のPMSMの駆動領域の一例を図 2.10に示
す。FW制御を利用することにより，高速回転領域におけるトルクが向上し，駆動可
能領域を拡大できることがわかる。さらに，インバータの過変調領域を用いて FW

制御を行うと，出力電圧の基本波成分が約 1.27倍向上し，2.4.2項で示した電圧制約
が緩和され，駆動可能領域を大幅に拡大することが可能となる。

2.5 過変調領域利用のための非線形補償器
本節では，ベクトル制御系で過変調領域を利用した制御を行うために必要となる
非線形補償器について述べる。ベクトル制御系におけるコントローラは指令電圧と
実際に出力される電圧が一致することを前提として設計される。しかしながら，過
変調領域ではインバータによる電圧制約により，コントローラの指令電圧と実際の
出力電圧とに差異が生じ，制御性が劣化する場合がある。
指令電圧がインバータの出力可能範囲内であれば，2.5.1項で述べるインバータの
非線形性を補償する電圧振幅補償器によって制御性の劣化を緩和することが可能で
ある。これに対して，指令電圧がインバータの出力可能範囲を上回る条件では，指
令通りの電圧を出力することは不可能となるため，インバータの上限電圧を考慮し
て指令電圧にリミット処理を行う必要がある。この際，d軸および q軸にどのよう
な割合で指令電圧を割り振るかによって制御性能が左右される。このため，2.5.2項
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図 2.10. PMSMにおける駆動可能領域の一例

で述べるような電圧リミッタを利用し，リミット時における出力電圧を決定する必
要がある。また，指令電圧にリミット処理が働いた際に，制御系内部の積分器によ
る過積分を防止するため，2.5.3項に述べるようなアンチワインドアップ制御も適用
する必要がある。
以下に，ベクトル制御系で過変調領域を利用する制御を行う際に必要となる電圧
振幅補償器，電圧リミッタ，アンチワインドアップ制御の詳細をそれぞれ示す。

2.5.1 電圧振幅補償器

図 2.11にインバータの入出力における基本波成分の振幅を示す。過変調領域では，
出力電圧のピークが VDCに制限され，インバータは非線形なプラントとして動作す
る。このため，過変調領域では入力と出力の基本波成分の関係に非線形性が表れ，出
力電圧の管理が煩雑になる。過変調領域におけるインバータ入出力の基本波成分を
線形な関係とするために様々な電圧補償法が提案されている [56][74]。本項では最も
容易にこれを実現できる手法である電圧補償テーブルを利用した電圧補償について
述べる。
電圧補償テーブルを利用した電圧補償法では，インバータの入出力電圧における
基本波成分が合致するような電圧補償係数を事前にテーブル化する。図 2.12に電圧
補償テーブルを示す。インバータに入力する三相電圧指令値をあらかじめ図 2.12の
テーブルで補償しておくことにより，インバータの入出力間における基本波成分を
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図 2.12. 電圧補償テーブル

線形な関係にできる。なお，電圧補償テーブルは異なる電源電圧のインバータでも
同様となる。

2.5.2 電圧リミッタ

モータ電流を急峻に変化させる必要のある過渡状態や，高出力駆動時など誘起電
圧が高くなる駆動条件において，インバータの電圧上限を上回る指令電圧が生成さ
れる場合がある。これを回避するように，モータに印加される d軸電圧および q軸
電圧の割合を決定する方法が電圧リミット法である。
電圧リミット法は多くの種類が提案されている [55][75][76]。図 2.13に電圧リミッ
ト法の例を示す。図 2.13(a)は固定位相リミット法と呼ばれ，電圧位相を維持したま
ま電圧振幅のみをリミット処理する手法である。また，図 2.13(b)は d軸優先リミッ
ト法と呼ばれ，これらの電圧リミット法を用いることにより，簡単な計算で安定性
の高い制御が実現できる。
本研究では過変調領域を利用することによる PMSM駆動システムの高出力密度
化を目的としており，過渡応答の安定性に加え，高速領域での制御特性を高める必
要がある。高速領域では誘起電圧を管理するために d軸電流を指令に追従させるこ
とが重要となるため，d軸電圧の制御性を優先する必要があると考えられる。この
ため，本研究では d軸優先リミット法を利用してベクトル制御系を構成する。
以上のように，電圧リミット法は各手法における性質の違い考慮して選択する必
要がある。
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図 2.13. 電圧リミッタ

2.5.3 アンチワインドアップ制御

電流制御系の出力部に電圧リミッタを設置した場合，電圧リミット値を上限とし
て指令電圧の振幅が制約される操作量飽和が発生する。操作量飽和が発生するシス
テムでは，コントローラ内部の積分要素によってコントローラ出力が発散し，不安
定化する場合がある。これを防止するために，コントローラ内部の積分要素の増大
を防止するアンチワインドアップ制御を適用する必要がある [77][78][79]。アンチワ
インドアップ制御についても数多くの方式が提案されているが，本論文ではシステ
ムの安定性と応答性を考慮し，誤差フィードバック型のアンチワインドアップ制御
を適用する。
以上で述べた電圧振幅補償器，電圧リミッタ，アンチワインドアップ制御を図 2.9

に追加し，図 2.14のような制御システムを構築することにより，過変調領域を利用
してベクトル制御を行うことが可能となる。図 2.14では d軸および q軸の両軸にア
ンチワインドアップ制御が実装されているが，d軸優先リミット法の場合は q軸の
み実装する [76]。
なお，図 2.14のシステムでは，過変調駆動時に重畳する低次高調波成分に対する
処理を行っていないため，過変調領域を利用した場合に不安定化問題が発生する場
合があることに注意されたい。
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図 2.14. 過変調領域を利用可能な PMSM駆動システムのブロック線図

2.6 まとめ
本章ではPMSMのモデリングとベクトル制御について述べた。また，電流・電圧
に制約条件が存在する場合に PMSMのトルクを最大化するための電流指令値の算
出法を示し，PMSM駆動システムの駆動可能領域を示した。インバータ過変調領域
を利用することにより，PMSM駆動システムの駆動可能領域を大幅に拡大できるこ
とを理論的に示した。ベクトル制御系を過変調領域まで動作させるためには電圧振
幅補償器，電圧リミッタ，アンチワインドアップ制御等の非線形要素の追加が必要
となることについても述べた。
しかしながら，本章で扱った内容は，過変調領域において重畳する低次高調波成分
による影響を排除できた場合に成り立つ理論である。実際に過変調領域を利用して
制御を行った場合，インバータから低次高調波成分が外乱成分として制御器にフィー
ドバックされ，制御性能が劣化する問題が発生する。このため，本章で示した構成
で過変調領域を利用するベクトル制御系を構築したとしても，本章で示した理論通
りの特性を実現することは困難である。
以上を踏まえ，第 3章ではインバータ過変調領域で重畳する低次高調波成分の特性
を確認しつつ，これらの低次高調波成分による制御性能の劣化を低減可能なPMSM

駆動システムの構築を図る。



第3章

くし形フィルタを用いた過変調領域まで
動作可能なベクトル制御系とその課題

3.1 はじめに
第 1章および第 2章で述べたように，インバータの過変調領域を利用することに
より，出力電圧の基本波成分を増大できるため，ハードウェアを変更することなく
PMSMの駆動領域を拡大できる。しかしながら，過変調領域で重畳する低次高調波
成分が外乱成分として重畳することにより，先に述べた電流制御性能の劣化や不安
定化現象を招く場合がある。
これらの問題を電流制御の不要なフィードフォワード的な制御によって回避する
場合もあるが，これらの手法を電流制約の厳しいアプリケーションに適用すること
は困難である。
また，一般的な電流制御機能を持つベクトル制御系を過変調領域まで動作可能と
する手法として，過変調領域で重畳する低次高調波成分をフィルタで除去する手法
も提案されている。しかしながら，過変調領域では多くの非線形現象が複合的に発
生し，数式で表現することの困難な複雑な挙動を示す場合があるため，PMSMベク
トル制御系に適したフィルタ係数の決定法の確立は極めて困難となる。
そこで第 3章では，フィルタを適用する際に，フィルタ係数を定めることなく遅延
処理のみで低次高調波成分の除去を可能とするくし形フィルタの設計法を示す。さ
らに，くし形フィルタを実装する際に，位相情報を用いて遅延量を決定することに
より，メモリの少ないマイコンでも容易に実装できるくし形フィルタの実装法を提
案する。
また，提案するくし形フィルタを PMSMベクトル制御系に適用することにより，
過変調領域利用時の電流制御性能を容易に向上できることを実機実験により示した
後，本手法を他モータに適用した際のシミュレーション結果を示し，本手法におけ
る課題を明らかにする。
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3.2 過変調領域利用時に重畳する高調波成分
本節では過変調領域利用時に出力電圧に重畳する低次高調波成分の周波数特性を
導出し，フィルタによって除去すべき周波数成分を明らかにする。
インバータの過変調領域では三相電圧指令値の増大に伴い出力電圧波形が正弦波
から矩形波へと推移していく。出力電圧が矩形波に近づくほど出力電圧に重畳され
る高調波成分は大きくなる。したがって，出力電圧が矩形波になった際の高調波成
分を除去するようにフィルタの遮断周波数を設定することが効果的である。ここで，
ベクトル制御は d-q座標系上で電流フィードバック制御を行うため，三相矩形波電
圧を印加した際に d-q座標系上に表れる周波数成分を明らかにし，これを除去する
ようにフィルタ設計を行う必要がある。
u, v, w各相における対称三相矩形波をフーリエ級数展開した vrectu , vrectv , vrectw をそ
れぞれ (3.1)式，(3.2)式，(3.3)式に示す。

vrectu =
4

π
· VDC

2

n∑
k=1

1

k
cos k (ωret) (3.1)

vrectv =
4

π
· VDC

2

n∑
k=1

1

k
cos k

(
ωret−

2

3
π

)
(3.2)

vrectw =
4

π
· VDC

2

n∑
k=1

1

k
cos k

(
ωret+

2

3
π

)
(3.3)

ここで，VDC：直流リンク電圧であり，線形領域において各相電圧の振幅は VDC/2

に制限される。これに対して，矩形波電圧では各相の基本波成分の振幅が VDC/2に
対して 4/π ≃ 1.27倍されることがわかる。このため，出力電圧を正弦波から矩形波
に推移させることにより，各相電圧の基本波成分を最大約 1.27倍向上させることが
できる。
(3.1)式，(3.2)式，(3.3)式を (2.6)式により α-β座標系に絶対変換し，vrectα ，vrectβ

を導出した結果を (3.4)式，(3.5)式にそれぞれ示す。

vrectα =

√
3

2
· 2VDC

π

n∑
k=1

{
cosωret+

1

6k − 1
cos (6k − 1)ωret+

1
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cos (6k + 1)ωret

}
(3.4)

vrectβ =

√
3

2
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π

n∑
k=1

{
sinωret−

1

6k − 1
sin (6k − 1)ωret+

1

6k + 1
sin (6k + 1)ωret

}
(3.5)
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(3.4)式，(3.5)式より，三相で表れていた 3n次高調波成分は三相平衡条件により打
ち消され，α-β軸上では基本波成分，6n− 1次成分，6n+ 1次成分が観測されるこ
とがわかる。
さらに，(3.4)式，(3.5)式の位相をα[rad]だけ回転させた後，(2.12)式により，d-q

座標系へと座標変換し，vrectd ，vrectq を導出した結果を (3.6)式，(3.7)式にそれぞれ
示す。

vrectd =

√
3

2
· 2VDC

π

n∑
k=1

{
cosα +

1

6k − 1
cos (6kωret+ α) +

1

6k + 1
cos (6kωret− α)

}
(3.6)

vrectq =

√
3

2
· 2VDC

π

n∑
k=1

{
− sinα− 1

6k − 1
sin (6kωret+ α) +

1

6k + 1
sin (6kωret− α)

}
(3.7)

(3.6)式，(3.7)式より，三相矩形波を入力した際，d-q座標系の各軸には直流成分と
6n次高調波成分が表れることがわかる。なお，各軸の電圧は θreに対する位相差 α

によって変化する。
以上より，過変調領域を利用する制御系では d-q座標系上に 6n次高調波成分が重
畳されると言える。ここで，第 12調波以上の高調波成分は，基本波成分に対して振
幅が十分小さい上，電流制御系の制御帯域外となる場合が多いため，これらの高調
波成分は無視することができる。したがって，電流フィードバックループ内に第 6

調波を除去するようなフィルタを設置することが，過変調駆動時に重畳する低次高
調波成分に対する電流制御系の感度低減に効果的であると言える。

3.3 くし形フィルタを用いた過変調領域まで動作可能な
ベクトル制御系

本節では電流フィードバックループ内の第 6調波を除去するフィルタとして，複
雑なフィルタ係数の調節が不要であるくし形フィルタを利用し，インバータ過変調
領域まで動作可能なベクトル制御系を容易に実現する手法を提案する。
図 3.1にくし形フィルタの動作原理を示す。くし形フィルタは，ある信号とそれ
自身を遅延させた信号とを平均処理することにより，任意の交流成分を遮断する一
種の移動平均フィルタである。くし形フィルタの周波数特性は遅延時間によって一
意に決定する，このため，目標の周波数成分を除去するように遅延時間を決定する
のみでフィルタとして機能するため，設計が容易といった特徴がある。
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図 3.1. くし形フィルタの動作原理

以降では，くし形フィルタの特性をゲイン線図で確認した後，第 6調波を除去可
能なくし形フィルタの実装法を示す。

3.3.1 くし形フィルタの周波数特性

くし形フィルタは，(3.8)式に示すように，離散時間の入力信号 u(k)と，u(k)自身
を遅延させた信号を加算することにより，離散時間の出力信号 y(k)を出力するフィ
ルタである [80][81]。

y(k) = u(k) + u(k − 1) (3.8)

ここで，(3.8)式からくし形フィルタのゲイン特性の導出を図る。(3.8)式を Z変換
すると (3.9)式となる。

Y (z) = U(z) + z−1U(z) = (1 + z−1)U(z) (3.9)

したがって，くし形フィルタの伝達関数H(z)は (3.10)式となる。

H(z) = 1 + z−1 (3.10)

ここで，zは遅延演算子であり，遅延時間 Tdelayを用いて (3.11)式のように表すこと
ができる。

z−1 = e−jωTdelay (3.11)
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図 3.2. くし形フィルタのゲイン線図

(3.11)式を (3.10)式にを代入すると，H(z)の周波数特性を示す (3.12)式が得られる。

H(ω) = 1 + cosωTdelay − j sinωTdelay (3.12)

したがって，くし形フィルタのゲイン特性は (3.13)式となる。

|H(ω)| =
√
(1 + cosωTdelay)2 + sin2 ωTdelay

=
√
2 + 2 cosωTdelay (3.13)

(3.13)式から，くし形フィルタの角周波数に対するゲイン線図は図 3.2となる。図
3.2のように，くし形フィルタは特定の周波数の奇数倍における周波数成分を遮断す
る特性を持つ。ここで，|H(ω)| = 0となる最低の周波数ωstopは (3.14)式に示すよう
に Tdelayによって一意に定まる。

ωstop =
π

Tdelay

(3.14)

したがって，所望の周波数 ω∗
stopを遮断するためには (3.15)式のように Tdelayを設定

すればよい。

Tdelay =
π

ω∗
stop

(3.15)

このため，第 6調波の半周期分に相当する遅延処理を行えば第 6調波を除去するこ
とが可能となる。
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3.3.2 くし形フィルタの実装法

くし形フィルタによって過変調領域で重畳する第 6調波を除去するためには，モー
タの電気角周波数を 6倍した周波数の半周期分に相当する遅延処理を行う必要があ
る。このため，遅延する時間はモータの回転数に依存しており，モータの回転数が
低い領域では遅延時間が長くなる。また，一般的なベクトル制御ではインバータの
三角波キャリアに同期してサンプリングを行うため，基本波周波数に対してキャリ
ア周波数が高い条件や，遅延時間が長い条件ではサンプリングデータ数が膨大にな
り，メモリを多く搭載したマイコンが必要となる場合がある。
そこで，遅延量に時間ではなく位相を用いることにより，モータの回転数やキャ
リア周波数に問わず一定のサンプリングデータ数でフィルタとして機能することが
できるようにくし形フィルタを実装する。具体的には，電気角 1度毎に id，iqのサ
ンプリングを行い，最新のサンプリング値と第 6調波の半周期に相当する 30度前の
サンプリング値とを平均処理することにより，第 6調波の遮断を行う。
図 3.3に位相遅延によるくし形フィルタの実装法におけるフローチャートを示す。
まず，最新のサンプリングタイミングである k番目における位相情報を 1度から 360

度までに整数化し，整数化した位相を引数として各軸の電流値を配列に格納する。
続いて，k番目において整数化した位相情報と，前サンプルである k− 1番目におい
て整数化した位相情報との誤差を計算する。この際，k番目の位相情報と k− 1番目
の位相情報との誤差が 1度以内であれば，(3.16)式，(3.17)式にしたがって 30度前
の電流情報との平均処理を行い，id−comb，iq−combをくし形フィルタの出力として制
御系にフィードバックする。

id−comb(k) =
1

2

(
id[θ

int
re (k)] + id[θ

int
re (k)− 30]

)
(3.16)

iq−comb(k) =
1

2

(
iq[θ

int
re (k)] + iq[θ

int
re (k)− 30]

)
(3.17)

これに対し，k番目の位相情報と，k− 1番目の位相情報とが 2度以上異なっていた
場合，この間の位相における電流情報を取得するために線形補間を行う。線形補間
を行う際には，(3.18)式，(3.19)式に示すように，k番目と k − 1番目の位相変化量
と電流変化量の傾きを利用し，θintre (k)と θintre (k − 1)の間における各軸の電流情報を
1度毎に内挿する。この後，(3.16)式，(3.17)式にしたがって最新の電流情報と 30度
前の電流情報との平均処理を行う。

id[θ
int
re (k − 1) +m] =

id[θ
int
re (k)]− id[θ

int
re (k − 1)]

∆θintre (k)
·m+ id[θ

int
re (k − 1)] (3.18)

iq[θ
int
re (k − 1) +m] =

iq[θ
int
re (k)]− iq[θ

int
re (k − 1)]

∆θintre (k)
·m+ iq[θ

int
re (k − 1)] (3.19)
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図 3.3. くし形フィルタのフローチャート

以上のような実装法により，モータ回転数やキャリア周波数を問わず一定のサン
プリングデータ数でくし形フィルタを機能させることが可能となる。また，本手法
では，最新のサンプリング値と 30度前のサンプリング値との平均処理ができれば実
現可能であるため，各軸の電流サンプリングデータ数はそれぞれ最低 30個まで削減
することも可能であり，メモリの少ないマイコンでも容易に実装できる。

3.4 実機実験
3.3節で示したくし形フィルタを適用したベクトル制御系のシステム構成図を図

3.4に示す。電流制御系の出力に電圧指令値修正器を取り付けることにより，電圧指
令値の増大に応じて出力電圧が矩形波となるように電圧補償を行った。また，電流
フィードバック部にくし形フィルタを設けることにより，過変調領域で重畳する低次
高調波成分を遮断し，低次高調波成分に対する電流制御系の感度低減を図った。な
お，本システムではパラメータ測定が困難，かつ位置センサの設置もできないよう
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な低コスト化・高出力密度化に対する要求の強いアプリケーションでも有効に機能す
ることを示すために，d軸インダクタンスのみで回転子位相やMTPA制御・FW制
御を実現できる位置センサレス制御 [82][83][84]を併用した。このため，電流制御は
推定回転直交二相座標系である γ-δ座標系上で行われる。表 3.1，表 3.2に供試モー
タおよび制御装置の諸量をそれぞれ示す。

3.4.1 くし形フィルタによる低次高調波除去結果

くし形フィルタによる低次高調波除去効果を確認するために，電流指令値および
速度条件を調節し，出力電圧が完全な矩形波となる条件で実験を行った。図 3.5に
くし形フィルタ通過前後の γ-δ軸電流および u相電流波形を示す。また，図 3.6にく
し形フィルタ通過前後の γ軸電流の FFT解析結果を示す。
図 3.5(a)では矩形波電圧が印加されることにより各軸電流に大きな低次高調波成
分が重畳していることがわかる。これに対し，図 3.5(b)では各軸の電流に表れてい
た低次高調波成分による脈動が小さくなっており，くし形フィルタによる低次高調
波成分の減衰効果を確認できた。図 3.6より，くし形フィルタによって除去された γ

軸電流の周波数成分を確認すると，第 6調波がほぼ完全に除去されていることがわ
かる。このため，3.3.2項で示したくし形フィルタ実装法においても所望の周波数成
分を適切に除去できたと言える。

3.4.2 過変調領域の利用による駆動可能領域の拡大効果およびくし

形フィルタによる制御性能改善効果

過変調領域の利用による駆動可能領域の拡大効果およびくし形フィルタによる制
御性能改善効果を確認するために，最大の電流指令を与えたまま速度を上昇させて
いき，速度毎における最大トルクを測定した。図 3.7に線形領域のみを利用して駆
動した際の結果，くし形フィルタを用いることなく過変調領域で動作させた際の結
果，くし形フィルタを利用しつつ過変調領域で動作させた際の結果をそれぞれ示す。
図 3.7(a)より，過変調領域を利用した場合，線形領域のみを利用するシステムと比
較して駆動可能領域を大きく拡大することができた。また，図 3.7(b)はモータ出力
が最大となる 1300min−1付近を拡大した図であり，電流フィードバック部分にくし
形フィルタを設けた結果，最高出力付近でのトルクをさらに最大約 4%ほど向上さ
せることができた。
図 3.8にくし形フィルタの有無による速度ランプ応答の比較結果を示す。図 3.8(a)

では，高速駆動時に出力電圧波形が矩形波状になった際，低次高調波成分が外乱と
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図 3.4. くし形フィルタを伴う PMSMベクトル制御系のブロック線図

表 3.1. 供試モータ Iの諸量
Parameters Symbol Value

Rated Power Pn 1.5kW

Rated Speed ωrmn 3600min−1

Rated Line Voltage Vn 200V

Rated Line Current In 5.0A

Winding Resistance R 0.55Ω

d-axis inductance Ld 13.4mH

q-axis inductance Lq 40∼30mH

Back-EMF Constant KE 0.254V·s/rad
Pole Pairs Pn 2

表 3.2. 制御装置 Iの諸量
Parameters Symbol Value

DC Link Voltage VDC 100V

Carrier frequency fc 5kHz

Sampling period Ts 200µs

Bandwidth of Current Controllers ωcc 1500rad/s
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(b) くし形フィルタ通過後の電流波形

図 3.5. くし形フィルタの有無によるフィードバック電流波形の差異

(a) フィルタなし (b) くし形フィルタ適用時

図 3.6. くし形フィルタの有無によるフィードバック電流の FFT解析結果
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(b) くし形フィルタによる低次高調波対策の有無による駆動可能領域の差異

図 3.7. 各手法における駆動可能領域の比較
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図 3.8. 各手法における電流波形の比較
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して電流制御系にフィードバックされ，電流制御性能が低下し，電流制御誤差が発
生した。これに対して，図 3.8(b)では，出力電圧が矩形波状になった場合において
も，くし形フィルタによってフィードバック電流に含まれる低次高調波成分が除去
されたことにより，良好な電流制御性能を実現できた。また，3.3.2項で示したくし
形フィルタ実装法は，周波数変動に対しても対応可能であることが確認できた。

3.5 くし形フィルタを用いた過変調領域まで動作可能な
ベクトル制御系における課題

3.4.1項および 3.4.2項により，過変調領域でフィードバック電流に重畳する低次高
調波成分を，くし形フィルタによって除去することにより，過変調領域における電流
制御性能を改善可能であることを示した。本手法を表 3.3，表 3.4に示すモータ駆動
システムに適用し，電流制御帯域を 1500rad/s，2000rad/s，3000rad/s，4000rad/s

と広く設定させていった際の駆動可能領域をシミュレーションで確認した結果を図
3.9に示す。なお，本シミュレーションでは各電流制御帯域におけるくし形フィルタ
による制御性能の差異を明確化することを目的として位置センサを用いてベクトル
制御系を構築した。
図 3.9より，電流制御帯域が 1500rad/sの場合においては，過変調領域を利用した
際の理論的な最大トルクと同程度のトルクで駆動できた。これに対し，電流制御帯
域を拡げていくにしたがい，駆動可能領域は徐々に縮小していき，ωcc = 4000rad/s

と設定した際，2200min−1付近で不安定化した。このように，くし形フィルタを用
いた低次高調波対策においては，電流制御帯域を広帯域化した際に電流制御性能の
改善効果が低下するといった問題が発生する場合がある。この問題の原因について
は第 4章で明らかとするものの，くし形フィルタは遅延量を設計することにより遮
断特性が一意に決定されるがゆえに，フィルタ設計に自由度がなく，このような問
題への対策を講じることが困難であるという欠点が存在する。
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表 3.3. 供試モータ IIの諸量
Parameters Symbol Value

Current limit Ilim 5.0A

Winding Resistance R 0.53Ω

d-axis inductance Ld 4.15mH

q-axis inductance Lq 19.28mH

Back-EMF Constant KE 0.0916V·s/rad
Pole Pairs Pn 2

表 3.4. 制御装置 IIの諸量
Parameters Symbol Value

DC Link Voltage VDC 60V

Carrier frequency fc 5kHz

Sampling period Ts 100µs

Bandwidth of Current Controllers ωcc 1500-4000rad/s
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図 3.9. くし形フィルタを伴う PMSMベクトル制御系における電流制御帯域変更時
の駆動可能領域
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3.6 まとめ
本章では過変調領域で重畳する高調波成分の周波数特性を示し，これを除去する
ためのくし形フィルタの設計法と実装法について述べた。また，くし形フィルタを
用いた過変調領域まで動作可能なベクトル制御系を構築し，実機実験により，提案
法は過変調領域における電流制御性能を向上できることを示した。
しかしながら，提案法は電流制御帯域を広域化した際に不安定現象が発生し，提
案法の適用可能範囲は電流制御帯域によって制約されるといった問題があることが
明らかとなった。また，くし形フィルタは遅延時間によって伝達関数が一意に決ま
り，設計が容易であるといった利点がある反面，設計の自由度が低いがゆえに，上
述のような問題に対してフィルタ設計を調節することによって対策を講じることが
困難であるといった欠点がある。
以上の議論を踏まえ，フィルタを用いて過変調領域まで動作可能なベクトル制御
系を構築するにあたっては，幅広い電流制御帯域での安定駆動を実現可能とするた
めに，可能であれば伝達関数に自由度を持つフィルタを適用することが望ましいと
言える。このため，第 4章以降では，くし形フィルタよりも設計自由度の高い帯域
除去フィルタを用いた低次高調波除去法について検討する。





第4章

帯域除去フィルタを用いた過変調領域
まで動作可能なベクトル制御系の提案

4.1 はじめに
第 3章において，インバータの過変調領域で重畳する低次高調波成分をフィルタ
で除去することにより，PMSMベクトル制御系の電流制御性能を向上できることを
示した。しかしながら，第 3章で用いたくし形フィルタは設計自由度が低いがゆえ
に，電流制御帯域を広域化した際の不安定化現象に対処することができないといっ
た問題があった。そこで本章では，くし形フィルタよりも伝達関数の設計自由度の
高い帯域除去フィルタ（BEF: Band Elimination Filter）を利用し，電流制御帯域を
広く設計した電流制御系においても，過変調領域利用時に良好な電流制御性能を実
現できる PMSMベクトル制御系を提案する。
BEFを利用して過変調領域利用時における制御性能改善を図るためには，BEFの
フィルタ係数を経験的に設定する必要がある。しかしながら，BEFにおけるフィル
タ係数の設計によっては，くし形フィルタ適用時と同様に過変調領域において不安
定化現象が発生する場合がある。これらの不安定化現象は，過変調領域を利用する
ことによる非線形要素の発生に起因しており，その因果関係を説明することは容易
ではない。
そこで本章では，過変調領域利用時におけるインバータ出力電圧が初期値応答を
繰り返し発生させるという特徴に着目してフィルタ係数の決定を行うことにより，固
有周波数の電流脈動が発生する現象の原因を明らかとしつつ，この現象を防止する
BEFのフィルタ係数を設計する際の指針を明確化する。
また，シミュレーションおよび実機実験によって提案するBEFの設計指針におけ
る有効性を明らかにした後，提案法の課題を述べる。
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図 4.1. BEFのゲイン特性

4.2 帯域除去フィルタの伝達関数および実装法
本節では，BEFの伝達関数を示し，各フィルタ係数を変化させた際の BEFにお
けるゲイン特性の変化を確認する。また，連続時間で設計したBEFの特性を離散時
間で動作するベクトル制御系に精度よく実装する手法についても述べる。

4.2.1 帯域除去フィルタの伝達関数

BEFの伝達関数を (4.1)式に示す。

H(s) =
s2 + 2ζdfωns+ ω2

n

s2 + 2ζωns+ ω2
n

(4.1)

ここで，ζ：遮断特性の鋭さを決定するフィルタ係数，df：中心周波数のゲインを決
定するフィルタ係数，ωn：中心周波数 [rad/s]である。ωn一定において ζおよび df
を変化させた際のBEFにおけるゲイン特性を図 4.1に示す。過変調領域で重畳する
第 6調波を完全に除去するためには，ωn=6ωreとすることにより，BEFの中心周波
数を第 6調波に合わせ，df = 0と設定した上で，ζを試行錯誤的に調節する必要が
ある。

4.2.2 帯域除去フィルタの実装法

(4.1)式のBEFは連続時間の伝達関数であるのに対し，PMSMベクトル制御系は
離散時間で動作する。連続時間で設計されたフィルタを離散時間のシステムに正確
に実装するためには，相一次変換およびプリワーピング処理を行う必要がある [85]。
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連続時間の積分を台形近似により離散化すると，連続時間における微分演算子 s

は (4.2)式のように表現できる。

s =
2

Ts

· 1− z−1

1 + z−1
(4.2)

(4.2)式は双一次変換式と呼ばれ，本章では (4.2)式を用いてBEFを離散化する。
ここで，双一次変換式における周波数特性を確認する。(4.2)式における sおよび

zは，s領域における角周波数 ωs，および z領域における角周波数 ωzを用いてそれ
ぞれ (4.3)式，(4.4)式のように表せられる。

s = jωs (4.3)

z = ejωzTs (4.4)

ここで，Ts：サンプリング周期である。(4.3)式，(4.4)式を (4.2)式に代入し，ωsと
ωzの関係を求めると (4.5)式となる。

ωz =
2

Ts

tan

(
Tsωs

2

)
(4.5)

(4.5)式は双一次変換する際に s領域と z領域との間で周波数歪みが発生することを
意味しており，BEFを双一次変換する際には，(4.5)式に ωs = ωnを代入し，s領域
で設計した中心周波数を z領域における中心周波数にあらかじめ補正しておく必要
がある。このような補正をプリワーピングと呼び，この処理を行うことによりBEF

を実装する際の離散化誤差を小さくすることができる。
以上より，本章では，BEFをベクトル制御系に組み込む際，(4.1)式を (4.2)式に
より双一次変換し，(4.6)式のように離散化することよって実装を行う。

H(z) =
A+Bz−1 + Cz−2

1 +Bz−1 +Dz−2
(4.6)
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図 4.2. BEFを用いた過変調領域まで動作可能なベクトル制御系

ここで，(4.6)式における各係数は (4.7)式となる。

A =
4 + 2AdωzTs + ω2

zT
2
s

4 + 2BζωzTs + ω2
zT

2
s

B =
2ω2

zT
2
s − 8

4 + 2BζωzTs + ω2
zT

2
s

C =
4− 2AdωzTs + ω2

zT
2
s

4 + 2BζωzTs + ω2
zT

2
s

D =
4− 2BζωzTs + ω2

zT
2
s

4 + 2BζωzTs + ω2
zT

2
s

Ad = 2ζdf

Bζ = 2ζ (4.7)

図 4.2に本章における提案手法であるBEFを用いた過変調領域まで動作可能なベ
クトル制御系のブロック線図を示す。モータの速度検出値をフィルタ係数に反映さ
せることにより，BEFの中心周波数が常に第 6調波と一致するよう設計した。また，
電圧リミッタに d優先リミット法を適用することにより，高速回転時の d軸電流の
追従性を向上させ，確実に FW制御が行えるように設計した。これに伴い，アンチ
ワインドアップ制御は q軸のみ有効とした。
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4.3 不適切な帯域除去フィルタの設計による電流脈動の
発生と駆動領域縮小

本節では図 4.2のシステムにおける駆動可能領域および電流制御性能をシミュレー
ションで確認する。モータおよび制御系の諸量は表 3.3，表 3.4と同じとした。また，
電流制御帯域は，第 3章においてくし形フィルタ適用時に制御性能が大きく劣化し
た ωcc = 4000rad/sと設定した。
以上の条件で，(4.1)式において df = 0と設定し，ζをスイープした際の駆動可能
領域をシミュレーションによって調査した。代表的な測定条件として，ζ = 5, 2.5, 1

と設定した場合の各 ζにおける駆動可能領域を図 4.3に示す。ここで，Tmaxは表 3.3

および表 3.4から算出したPMSMの理論的な最大トルクを示している。図 4.3より，
ζをいずれの値に設定した場合においてもトルクが Tmaxを大幅に下回る回転数が存
在することがわかる。
図4.4にフィルタを伴わないベクトル制御系において基底速度付近である1900min−1

でのベクトル制御結果および idの FFT解析結果を示す。BEFを伴わないシステム
においては，各軸電流に低次高調波成分に起因する脈動成分が重畳し，idに主とし
て 6次の高調波成分が表れた。また，図 4.5に，df = 0と設定したBEFを伴うベク
トル制御系において ζを変化させた際に，同様の観測を行った結果を示す。BEFを
伴うシステムにおいては，ζ をいずれの値に設定した条件においても 6次成分を下
回る周波数の高調波成分が重畳していることがわかる。これらの高調波成分におけ
る主成分の次数は ζによって異なっており，ζ = 5においては 2.5次，ζ = 2.5にお
いては 3次，ζ = 1においては 4次成分が顕著に表れた。また，これらの高調波成分
における振幅が大きいほどトルク低減量も大きいことがわかる。なお，これらの高
調波成分が発生する原理については 4.4節で述べる。
特に，ζ = 2.5と設定した場合においては，各軸の電流に極めて大きな 3次の高
調波脈動が継続的に発生し続け，1600min−1以上の全速度域でBEFを伴わない電流
制御系のトルクを下回る結果となった。これに対して，ζ = 5と設定した条件にお
いては幅広い速度域でトルクを向上できているものの，2300min−1以上の速度域に
おいては急激にトルクが低下し，ζ = 2.5, 1と設定した場合のトルクを大きく下回っ
た。このため，表 3.3および表 3.4の条件で構築した駆動システムにおいて全速度域
で高いトルクを出力させるためには，2300min−1未満の速度条件では ζ = 5と設定
し，2300min−1を上回る速度条件においては ζ < 2.5に変更，もしくはBEFを無効
化するといったような極めて煩雑な調節が必要となる。
以上の結果より，ζは経験則に強く依存した調節パラメータであり，場合によって
は ζを決定するために，モータパラメータを測定する以上に煩雑な試験を繰り返す
必要が生じ，モータパラメータを使用しないというフィルタ利用時の利点を損なう
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図 4.3. df = 0固定，ζ変更時における駆動可能領域のシミュレーション結果
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図 4.4. BEFを設置せずに 1900min−1で駆動した際のシミュレーション結果
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(a) ζ = 5, df = 0におけるベクトル制御結果および idの FFT解析結果
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(b) ζ = 2.5, df = 0におけるベクトル制御結果および idの FFT解析結果
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(c) ζ = 1, df = 0におけるベクトル制御結果および idの FFT解析結果

図 4.5. df = 0のBEFを設け 1900min−1で駆動した際のシミュレーション結果
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図 4.6. 過変調領域を利用する電流制御系のブロック線図

ことにも繋がりかねない。このため，BEFをベクトル制御系に適用した際に，6次
未満の高調波成分が発生する理由を明らかにした上で，これらの高調波成分を効果
的に抑制し，幅広い速度領域で確実にトルクを向上させることを可能とするフィル
タ設計法を確立する必要がある。

4.4 帯域除去フィルタ適用時の高調波脈動発生原理と遮
断帯域幅の調節による対策

本節ではBEFを適用した際に 6次未満の周波数で継続的な電流脈動が発生する原
理と，これを抑制するための ζの調節方針について述べる。本節ではまず，4.4.1項
および 4.4.2項において，これらの高調波成分の周波数がBEFを伴うベクトル制御
系の固有周波数と一致していることを明らかにする。次に，4.4.3項において，BEF

を伴うベクトル制御系で過変調領域を利用した際に，電流が固有周波数で脈動し続
ける原理を述べる。その後，4.4.4項において，BEFの ζを調節することは，これら
の脈動を低減することに一定の効果があるものの，ζ のみの調節ではこれらの高調
波成分の発生を完全に防ぐことは困難であることを指摘する。

4.4.1 帯域除去フィルタを伴うベクトル制御系の極配置

図 4.6に過変調領域利用時におけるBEFを伴うベクトル制御系のブロック線図を
示す。図 4.6では，過変調領域において，電流制御系のPI制御器出力部にインバー
タの非線形性に起因した高調波外乱電圧 vdqhがA点から入力されることを仮定して
いる。図 4.6より，過変調領域を利用した際のBEFを伴うベクトル制御系の電流指



4.4 帯域除去フィルタ適用時の高調波脈動発生原理と遮断帯域幅の調節による対策 67

令値から実電流までの伝達関数は (4.8)式となる。

idq =
P (s)C(s)

1 + P (s)C(s)H(s)
i∗dq +

P (s)

1 + P (s)C(s)H(s)
vdqh (4.8)

ここで，

P (s) =
1

Ld,qs+R
(4.9)

C(s) =
ωccLd,qs+ ωccR

s
(4.10)

である。(4.1)式および (4.8)～(4.10)式より，BEFを伴うベクトル制御系の特性方
程式は (4.11)式となる。

s3 + (2ζωn + ωcc)s
2 + (ω2

n + 2ζdfωnωcc)s+ ω2
nωcc = 0 (4.11)

(4.11)式より，BEFを伴うベクトル制御系の極は ζ，df，ωn(=6ωre)，ωccに依存し
て移動することがわかる。図 4.7(a)に 1900min−1，df = 0において ζを 0.5から 10

まで変化させた条件におけるBEFを伴うベクトル制御系の極配置を示す。図 4.7(a)

において，ζを大きく設定した場合，実根は原点から実軸負方向に大きく遠ざかって
いるのに対し，複素共役根は右半平面に接近しながら原点方向に移動していること
がわかる。図 4.7(b)は ζ = 2.5において，回転速度を 0min

−1から 3000min
−1まで変

化させた際の極配置を示しており，回転速度が高くなっていくにしたがい，実根お
よび複素共役根が原点から遠ざかっていくことがわかる。また，電流制御帯域が広
域化するにしたがい，複素共役根は右半平面に接近していき，不安定化しやすい特
性に推移していくと言える。なお，ωcc = 4000rad/sと設定した条件においても実軸
上に極は存在するものの，−3000より遥かに左側に配置されているため，図 4.7の
両図では ωcc = 4000rad/sにおける実軸上の極は示されていない。
ここで，ωcc = 4000rad/sにおいては，ζや ωreによらず，実根よりも複素共役根
の方が原点に近い位置に配置されているため，(4.8)式に示したシステムの特性は，
複素共役根に強く依存することがわかる。したがって，4.4.2項以降では (4.11)式に
おける複素共役根に着目して検討を行う。

4.4.2 帯域除去フィルタを伴うベクトル制御系の固有周波数

図 4.8に ωcc = 4000rad/sにおいて ζおよび ωreを変化させた際の複素共役根にお
ける固有周波数を示す。図 4.8における縦軸は固有周波数をωreで正規化した高調波
次数であり，各条件における固有周波数が基本波周波数の何倍となるかを意味して
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図 4.8. ωcc=4000rad/におけるBEFを伴うベクトル制御系の固有周波数

いる。ωccを一定とした際に ωreや ζを変化させた場合，システムの固有周波数も変
化することがわかる。ここで，1900min−1における ζ = 5, 2.5, 1での高調波次数は，
それぞれ 2.5, 3, 4となっており，図 4.5で示した各条件における 6次未満における
高調波成分の次数と一致していることがわかる。したがって，図 4.5で観測された
6次未満の大きな脈動成分の周波数は，BEFを伴うベクトル制御系の固有周波数と
一致しており，BEFを伴う電流制御系で過変調領域を利用する際に，4.4.3項で述べ
る原因によって固有周波数での脈動成分が減衰することなく発生し続ける場合があ
ると言える。

4.4.3 固有周波数の電流脈動が継続する原理

本項では，過変調領域においては定常状態であっても初期値応答が繰り返し発生
するという特徴に着目し，固有周波数における電流脈動が継続する原理を述べる。
BEFを伴うベクトル制御系で過変調領域を利用して PMSMを最高トルクで駆動
した際，BEFの設計に応じて各相における相電圧指令波形は以下のいずれかのケー
スに該当する。

Case1：三相各相間に 2π/3[rad]の位相差を持った厳密な対称三相矩形波波形

Case2：三相各相間の位相差が不均一となる不平衡な非対称三相矩形波波形
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図 4.9. 高調波外乱電圧入力時における電流応答を確認するためのシステム

Case1においては，過変調領域を利用した際にフィードバック電流に重畳される低
次高調波成分がBEFによって適切に除去され，電流制御系が外乱を除去する動作を
行っていない際の動作を想定している。これに対し，Case2においては，BEFにお
ける中心周波数のずれ等により，フィードバック電流に重畳される高調波成分を十
分に減衰することができず，電流制御器が高調波成分を除去するように動作した条
件を想定している。
両ケースにおける電圧が入力された場合の電流応答波形を確認するために，図 4.9

に示すシステムを構築した。図 4.9では，Case1においては，厳密に 2π/3[rad]位相
差を持つ対称三相矩形波電圧から d軸における高調波外乱電圧 vdhが算出され，d軸
の電流制御系に外乱成分として入力した際の電流応答を再現できる。一方，Case2に
おいては，各相における矩形波電圧の位相反転タイミングを一様乱数によってバラ
つかせた後，vdhが算出され，Case1と同様に d軸の電流制御系に外乱として入力さ
れた際の電流応答を再現できる。以上の構成により，BEFのフィルタ係数に d = 0，
ζ = 2.5をそれぞれ与え，回転速度を 1900min−1と設定した際に厳密な対称三相矩
形波電圧および不平衡な非対称三相矩形波電圧が印加された条件におけるそれぞれ
の電流応答波形を確認する。
まず，Case1 における電圧が印加された際の電流応答波形について述べる。図

4.10(a)に 2π/3[rad]位相のずれた対称三相矩形波電圧における各相電圧 vu，vv，vw
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および d軸高調波電圧 vdhを示す。また，vdhからインパルス状の高周波成分のみを
ハイパスフィルタによって抽出した波形を同図最下段に vdpとして示す。vdpは vdh
が不連続に変化する瞬間のみに表れるパルス状の電圧であり，vu，vv，vwの符号反
転タイミングに同期して 1電気角周期あたり計 6回発生する。これらのパルス電圧
は図 4.9のように，電流制御系におけるコントローラの出力部から外乱成分として
入力され，初期値応答のような電流脈動を繰り返し発生させる。
図4.10(b)に，vuの不連続変化時に発生するd軸電圧のパルス成分vdp(U−up)，vdp(U−down)

と，それぞれのパルス電圧に対する電流応答 idp(U−up)，idp(U−down)を示す。ここで，
変数中の “−up”および “−down”は，各相における立上り変化および立下り変化に起
因した信号であることをそれぞれ意味している。vdp(U−up)および vdp(U−down)はイン
パルス状の電圧であるため，初期値応答と同様の原理で，idp(U−up)および idp(U−down)

に固有周波数の電流脈動が繰り返し発生していることがわかる。
図 4.10(c)および図 4.10(d)はそれぞれ，v相，w相の電圧が不連続に変化した際
に発生するパルス電圧と電流応答波形を示しており，図 4.10(b)と同様に，各相電圧
が不連続に変化する度に発生するパルス電圧により，固有周波数の電流脈動が繰り
返し発生していることがわかる。
図 4.10(e)に，vdpおよびこれに対する電流応答波形 idpに加え，図 4.10(b)から図

4.10(d)までに示した系 6種類の電流波形を重ねてプロットした結果を示す。ここで，
idpは idp(U−up)から idp(W−down)までの計 6つの電流波形を足し合わせた波形となる
が，idpにはそれぞれの電流に表れていたはずの固有周波数における電流脈動が表れ
ていないことがわかる。Case1における厳密な対象三相矩形波電圧では，π/3[rad]の
位相差を持ったパルス電圧が繰り返し入力されることにより，それぞれのパルス電
圧に重畳される固有周波数の電流脈動が互いに打ち消され，idpには固有周波数の成
分が表れなくなるという結果を得ることができた。
続いて，Case2のパターンの電圧が印加された際の電流応答波形について述べる。

Case2では図 4.9のように各相における矩形波電圧の電圧反転タイミングに一様乱数
によりバラつきを与え，不平衡な非対称三相矩形波の電圧が印加された条件を想定
している。本章では，BEFによる第 6調波の遮断効果が十分でなく，電流制御器が
フィードバック電流に含まれる第 6調波成分を除去するように動作する状況を想定
し，一様乱数の振幅は最大±π/3[rad]と設定した。
各相における電圧指令が不平衡な非対称三相矩形波となった際の vu，vv，vw，vdh
および vdp を図 4.11(a)に示す。Case2においては，不平衡な非対称三相矩形波と
なるため，vdpが不等間隔となっていることがわかる。図 4.11(b)から図 4.11(d)よ
り，図 4.10と同様に，vdp(U−up)から vdp(W−down)の変化に対応して，idp(U−up)から
idp(W−down)に固有周波数での電流脈動が繰り返し発生していることがわかる。
しかしながら，Case1の結果と異なり，Case2においては図 4.11(e)に示されてい
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図 4.10. df=0，Case1での電流応答

0 0.01 0.02 0.03 0.04 0.05 0.06

Time[s]

0
0

0

0

6rad

60V

60V

60V

40V

40V

0

0

(a) 過変調領域における電圧波形

0 0.01 0.02 0.03 0.04 0.05 0.06

Time[s]

40V

2p.u.

40V

2p.u.0

0

0

0

(b) vdp(U−up,down)に対する電流応答

0 0.01 0.02 0.03 0.04 0.05 0.06

Time[s]

40V

2p.u.

40V

2p.u.0

0

0

0

(c) vdp(V−up,down)に対する電流応答

0 0.01 0.02 0.03 0.04 0.05 0.06

Time[s]

40V

2p.u.

40V

2p.u.0

0

0

0

(d) vdp(W−up,down)に対する電流応答

0 0.01 0.02 0.03 0.04 0.05 0.06

Time[s]

40V

1p.u.

0

0

0

1p.u.

(e) vdpに対する電流応答

図 4.11. df=0，Case2での電流応答



4.4 帯域除去フィルタ適用時の高調波脈動発生原理と遮断帯域幅の調節による対策 73

るように，それぞれのパルス電圧によって発生する電流脈動が打ち消されず，むし
ろ位相のずれた脈動同士が互いに強め合うように干渉し，idpに大きな電流脈動が発
生するという結果となった。
なお，図 4.10および図 4.11においては，固有周波数の脈動が顕著に表れた d軸パ
ルス電圧に対する電流応答波形を示したが，q軸についても同様の結果となる。
以上の結果から，BEFを伴うベクトル制御系において，過変調領域を利用する際
に各相における電圧指令値が不平衡な非対称三相矩形波となった場合，三相電圧指
令値の不連続変化に起因して発生する電流の初期値応答に含まれる固有周波数の成
分を打ち消すことができなくなり，定常状態においても固有周波数の電流脈動が発
生し続ける場合があると言える。この問題を解消する手法の一つとして，フィード
バック電流から高調波成分を十分に除去し，厳密な対称三相矩形波電圧での駆動を
実現できるようにBEFのフィルタ係数を設定する方法が考えられる。

4.4.4 遮断帯域幅の調節による低次高調波成分除去性能の改善とこ

の問題点

過変調領域においてフィードバック電流に重畳する低次高調波成分を十分に除去
するためには，BEFにおける ζを大きめに設定することにより，BEFの遮断帯域幅
を広域化することが有効な対策であると言える。しかしながら，インバータが非線
形なプラントとして振舞い，また，電圧リミットやアンチワインドアップ制御等の
非線形要素も動作する条件となるため，ζ の適切な設定範囲を定量的に議論するこ
とは困難である。また，仮に適切な ζの範囲を定量的に導出できたとしても，その
設定範囲はモータパラメータに依存すると考えられ，モータパラメータが不要とい
うフィルタを利用した手法の利点を活かせなくなることが懸念される。
単純に ζを際限なく大きく設定することにより，高調波成分の除去性能を向上さ
せたとしても。図 4.7(a)に示したように，電流制御系の極が実軸正方向に移動し，安
定性が低下することが問題となる。さらに，不安定化しない範囲で ζを可能な限り
大きく設定し，低次高調波成分を十分に除去できたとしても，高速回転時は電圧指
令値の位相反転タイミングが (4.12)式に示す θresの間隔でしか管理できなくなるた
め，各相電圧における対称性にバラつきが生じ，厳密な対称三相矩形波での駆動は
困難となる。

θres = ωre · Ts (4.12)

以上より，ζ の調節に限らず，各相電圧における不連続変化のタイミングを等間
隔にするアプローチで固有周波数の電流脈動を抑制することは極めて困難であると
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言える。そこで，4.5節では (4.1)式の df を設計することにより，固有周波数の電流
脈動を直接的に低減するBEF設計法を提案する。

4.5 過変調領域を利用するベクトル制御系に適した帯域
除去フィルタの設計法

本節では (4.1)式の BEFにおける中心周波数のゲインを調節する df に着目した
フィルタ設計について述べる。
過変調領域における低次高調波成分を除去するといった観点では，df = 0と設定
することが理想であるが，固有周波数での電流脈動の抑制や，電流制御系の安定性
の観点からは 0 < df < 1と設定することが望ましい。
図 4.12(a)に 1900min−1，ωcc=4000rad/s，ζ = 2.5において df を変化させた際の

BEFを伴うベクトル制御系の極配置を示す。df を増大させることにより，極を実軸
負方向に移動させることができ，安定性を向上できることがわかる。図 4.12(b)に
ζ = 2.5，df = 0, 0.3, 0.6と設定した際の vdhから idhまでの初期値応答波形をそれぞ
れ示す。0 < df < 1と設定することにより，安定性を向上させることができるだけ
でなく，固有周波数での電流脈動を迅速に減衰させることが可能となる。
本節では 0 < df < 1と設定することによる固有周波数の脈動抑制効果を示す。以
下では，一例として，df = 0.3と設定した際の結果を示す。図 4.11と同様の検証
を，ζ=2.5，df = 0.3と設定して再度行った結果を図 4.13に示す。図 4.13の結果よ
り，idp(U−up)から idp(W−up)までに表れていた固有周波数の脈動が迅速に収束してお
り，idpの脈動も低減できていることがわかる。
なお，df の値は，所望の周波数成分をどの程度減衰させる必要があるかを考慮し
て決定する必要がある。本章では，BEFの中心周波数における信号を-10dB以下に
低減させることを目安とし，以降においても df = 0.3と設定した際の効果を検証
する。

4.6 シミュレーションおよび実機実験
本節では 4.5節で述べたBEF設計法の有効性をシミュレーションおよび実機実験
で示す。シミュレーションおよび実験におけるモータおよび制御系は表 3.3および
表 3.4の仕様と同じものを利用した。
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図 4.12. df 変化時における電流制御系の極配置と初期値応答
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4.6.1 提案する帯域除去フィルタを伴う過変調領域まで動作可能な

ベクトル制御系のシミュレーション結果

図 4.14に ζ = 5, 2.5, 1および df = 0.3と設定した際の駆動可能領域をシミュレー
ションにより確認した結果を示す。また，図 4.15に同条件での 1900min−1における
電流・電圧波形および idの FFT解析結果を示す。
df = 0.3と設計することにより，図 4.5において発生していた 6次未満の高調波成
分を抑制でき，いずれの ζにおいてもトルクを増大させることが可能となった。さら
に，2300min−1を上回る回転速度においても良好な制御性能を実現しており，ζの調
節のみでは解決できなかった電圧位相分解能の低下に起因した固有周波数での電流
脈動に対しても有効であると言える。df = 0.3と設定することにより，固有周波数
の電流脈動を低減できた結果，ζに応じてトルク差異が顕著に表れるようになった。
ζを大きく設定するにしたがい，BEFの中心周波数付近の帯域幅が広くなり，所望
の周波数成分を遮断しやすくなるため，トルク増大効果が向上した。
以上の結果から，BEFを伴う PMSMベクトル制御系の過変調領域における電流
制御性能の改善および駆動可能領域の拡大を実現するためには，0 < df < 1と設定
することによって固有周波数における電流脈動の抑制効果を高めた上で，不安定化
しない程度に ζを大きく設定することが効果的であることをシミュレーションによ
り確認した。

4.6.2 提案する帯域除去フィルタを伴う過変調領域まで動作可能な

ベクトル制御系の実験結果

4.6.1項まで示したシミュレーションと同じ条件で実験を行い，電流制御系の制御
帯域を 4000rad/sと設定した際においても，提案するBEFの設計によって，過変調
領域を利用する PMSMベクトル制御系の駆動可能領域を適切に拡大できるか実機
実験により確認した。
まず，df = 0において，ζ = 5, 2.5, 1と設定した際の各条件における駆動可能領域
を測定した実験結果を図 4.16に示す。また，図 4.17に同条件での 1900min−1におけ
る電流・電圧波形および idのFFT解析結果を示す。なお，図 4.16における Tmaxは
4.6.2項で示されている計 10種類のN-T曲線において最も高いトルク値を参照した
値である。
図 4.16より，ζ = 5と設定した条件では幅広い速度域でトルクが増大した。しか
しながら，シミュレーション結果と同様に，電圧位相分解能の粗くなる 2300min−1

付近からトルクが大きく低下した。また，図 4.17より，ζ = 5と設定した条件では，
1900min−1における idに固有周波数である 2.5次付近の高調波脈動が発生したこと
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がわかる。ζ = 2.5においても，シミュレーション結果と同様に，idに固有周波数で
ある 3次の非常に大きな電流脈動が発生し，駆動可能領域が大幅に縮小する結果と
なった。ζ = 1においては，シミュレーション結果のような大幅なトルク低下では
ないものの，一定のトルク低下が確認できた。この時，図 4.17(c)より，固有周波数
である 4次の高調波脈動は発生しているものの，その振幅はシミュレーションに比
べて大きく減少しており，固有周波数における脈動の大きさとトルク低下幅との関
係を確認できる。実験装置の様々な要素やバラつきが，4次の高調波成分の周波数
的な分散を招いたと思われる。
以上の結果から，BEF設計時に df = 0と設定した条件では，実機においても固
有周波数での電流脈動が継続的に発生し，駆動可能領域が縮小するという現象を確
認した。
続いて，BEFを df = 0.3と設定した際の実験結果を確認する。図 4.18に df = 0.3

および ζ = 5, 2.5, 1と設定した際の駆動可能領域を測定した実験結果を示す。また，
図 4.19に同条件での 1900min−1における電流・電圧波形および idの FFT解析結果
を示す。
BEF設計時に df = 0.3と設定することにより，シミュレーション結果と同様に，
図 4.17で観測された固有周波数での電流脈動を大幅に低減でき，いずれの ζにおい
てもトルクを向上させることができた。また，ζを大きく設定することにより，モー
タトルクの向上効果を高めることが可能となることも確認できた。
以上の結果より，提案するBEFを伴うベクトル制御系においては，過変調領域利
用時に発生する固有周波数における電流脈動の問題を効果的に抑制でき，広帯域な
電流制御系に対してもその駆動可能領域を適切に拡大することが可能となることを
確認した。

4.7 帯域除去フィルタを用いた過変調領域まで動作可能
なベクトル制御系における課題

4.6.2項においては，4.5節に示したフィルタ係数決定法により，電流制御帯域を
広域に設定した条件においても安定した制御が可能なPMSMベクトル制御系を実現
できることを示した。しかしながら，第 1章で述べたように，電流フィードバック
ループ内にフィルタを設けた結果，過渡時に発生する高調波成分もフィルタによっ
て減衰され，電流制御器がこれを補償するために過大な電圧指令値を生成し，電流
変化時に大きなオーバーシュートおよびアンダーシュートが発生する問題が生じる。
特に，電流制御帯域を広く設定した場合においては，このような電流応答の劣化が
顕著となり，過変調領域を利用することによる利点の一つである電流応答の改善効
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果を得ることが困難となる。このため，本章で提案した設計法に基づくBEFをベク
トル制御系に適用する際には，第 5章で述べるような電流応答の劣化を防止するた
めのフィルタ実装法と組み合わせる必要がある。

4.8 まとめ
本章ではBEFを伴うベクトル制御系により過変調領域利用時の低次高調波成分に
対する電流制御系の感度低下を図った。BEFはフィルタ係数に自由度が存在するた
め，くし形フィルタ利用時に実現できなかった広帯域な電流制御系に対しても，過
変調領域利用時の制御性能を改善できると考えた。しかしながら，インバータの過
変調領域を扱うベクトル制御系には，インバータの非線形性のみならず，電圧振幅
補償器，電圧リミッタ，アンチワインドアップ制御等の多くの非線形要素が内包さ
れており，BEFを最適なフィルタ係数を設計することは極めて困難であった。第 6

調波を遮断するという考えの下でBEFの設計を行ったとしても，ベクトル制御系の
固有周波数における電流脈動が継続的に発生する問題が発生し，手動でBEFのフィ
ルタ係数を設計することは現実的ではなかった。
これに対し，本章では，過変調領域利用時におけるインバータ出力電圧が初期値
応答を繰り返し発生させるという特徴に着目してフィルタ係数の決定を行うことに
より，固有周波数の電流脈動が発生する現象の原因を明らかとし，また，これを防
止するためにBEFの係数を以下のように設計すべきという指針を示した。

• BEFにおける df は 0 < df < 1.0の範囲でフィルタとしての効果が損なわれな
い程度に大きめに設定する。

• ζは不安定化しない程度に大きく設定する。

これらの指針の下，BEFのフィルタ係数を設定することにより，固有周波数におけ
る電流脈動を低減することが可能となり，電流制御帯域を広帯域に設計したベクト
ル制御系においても，PMSMの駆動可能領域を適切に拡大できることをシミュレー
ションおよび実機実験により示した。これにより，手動でBEFのフィルタ係数を調
節した場合においても，過変調領域における電流制御性能を容易に向上できるよう
になったと言える。今回示した設計指針は一部に冗長性が残るものではあるが，モー
タパラメータを利用せずに幅広い用途で適用可能とさせるためには，この程度の調
節パラメータの存在はやむを得ないと考える。
また，最後に，本章で示した手法は電流フィードバックループ内にフィルタを設
ける手法であるため，電流の過渡応答が劣化する問題があることを指摘した。第 5

章ではこの問題を解決するためのフィルタ実装法の提案を行う。
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図 4.14. df = 0.3固定，ζ変更時における駆動可能領域のシミュレーション結果
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(a) ζ = 5, df = 0.3におけるベクトル制御結果および idの FFT解析結果
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(b) ζ = 2.5, df = 0.3におけるベクトル制御結果および idの FFT解析結果
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(c) ζ = 1, df = 0.3におけるベクトル制御結果および idの FFT解析結果

図 4.15. df = 0.3のBEFを設け 1900min−1で駆動した際のシミュレーション結果
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図 4.16. df = 0固定，ζ変更時における駆動可能領域の実験結果
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(a) ζ = 5, df = 0におけるベクトル制御結果および idの FFT解析結果
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(b) ζ = 2.5, df = 0におけるベクトル制御結果および idの FFT解析結果
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(c) ζ = 1, df = 0におけるベクトル制御結果および idの FFT解析結果

図 4.17. df = 0のBEFを設け 1900min−1で駆動した際の実験結果
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図 4.18. df = 0.3固定，ζ変更時における駆動可能領域の実験結果
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(a) ζ = 5, df = 0.3におけるベクトル制御結果および idの FFT解析結果
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(b) ζ = 2.5, df = 0.3におけるベクトル制御結果および idの FFT解析結果
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(c) ζ = 1, df = 0.3におけるベクトル制御結果および idの FFT解析結果

図 4.19. df = 0.3のBEFを設け 1900min−1で駆動した際の実験結果





第5章

過変調領域まで動作可能な永久磁石同
期モータベクトル制御系のための過渡
応答を考慮したフィルタ設計法の提案

5.1 はじめに
本章では，フィルタを伴う電流制御系における電流応答の劣化を防止するための
制御系構成を提案する。また，提案する制御系構成に第 3章または第 4章に基づい
て定めたフィルタを適用することにより，PMSMベクトル制御系を過変調領域まで
動作可能とするフィルタ設計法を提案する。
第 2章で述べたように，PMSMベクトル制御系では，電流指令値から実電流まで
の伝達関数を一次遅れ系とするために，プラントとコントローラとで極零相殺を行
い，モータ電流が所望の時定数でオーバーシュートやアンダーシュートなく指令値
に追従するようにコントローラを設計する。しかしながら，このように設計した電
流制御系の電流フィードバックループ内にフィルタを設置した場合，電流指令値から
実電流までの伝達関数が一次遅れ系と異なる特性となり，電流応答が振動的になる。
また，電流制御帯域を広帯域に設計したPMSMベクトル制御系では，電流指令値
が急峻に変化した際に，直流電圧を上回る電圧指令値が生成され，電圧飽和による
操作量飽和が発生する場合がある。電圧飽和が発生する条件においては，d-q座標
系における各軸の電圧指令値が非線形な電圧リミッタによって修正されると同時に，
アンチワインドアップ制御による積分器の入力制限が働く。さらに，電圧リミット
によって出力電圧が修正された結果，非干渉化制御のために必要となる電圧を出力
することができなくなり，d-q軸間に干渉が発生する場合もある。
このように，電圧飽和の発生しやすい広帯域な電流制御系では，電流指令値急変
時に動作条件に強く依存した非線形な挙動が表れるため，電流応答の時定数や行き
過ぎ量等を定量的に把握することは極めて困難となる。このため，広帯域な電流制
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御系の電流フィードバックループ内にフィルタを設置した際に，電流応答がどのよ
うに変化するかについて定量的な見通しを立てることは容易ではない。
したがって，第 5章では，フィルタを用いた際の電流応答の劣化を定性的に議論
し，その結果に基づき，以下のような構成でフィルタを適用する手法を提案する。

• 電流フィードバック部でなく電流制御器出力部にフィルタを設置する。これ
により，電流制御器による電圧指令値の過補償を防止し，過渡時のオーバー
シュートおよびアンダーシュートの低減を図る。本手法の詳細は 5.2節で述
べる。

• 電流制御器出力部に設けたフィルタ前後の電圧ベクトル指令値を加重平均する
ことにより，フィルタの有効度を調節するアルゴリズムを適用する。これによ
り，過渡時にフィルタを無効化させ，その一方で，過変調領域における定常状
態においてはフィルタを有効化させる。この制御構成により，定常・過渡問わ
ず良好な電流制御性能を実現できるPMSM駆動システムの実現を図る。本手
法の詳細は 5.3節で述べる。

また，第 3章または第 4章で定めたフィルタを本章で提案する制御系構成で実装
することにより，PMSMベクトル制御系を過変調領域まで動作可能とするフィルタ
設計法を提案する。さらに，提案するフィルタ設計法を用いて構成したPMSMベク
トル制御系における制御性能をシミュレーションおよび実機で確認する。

5.2 フィルタ位置の変更によるオーバーシュートおよび
アンダーシュートの低減

本節ではフィルタを設置した際の電流応答の劣化原因を定性的に示した後，オー
バーシュートやアンダーシュートを低減することの可能なフィルタ設置位置につい
て述べる。
電流制御系における電流フィードバック部分にフィルタを設置した場合，フィー
ドバック電流に含まれる過変調領域における低次高調波成分を減衰させることが可
能となるが，これと同時に過渡時に発生する高調波成分も同時に減衰される。過渡
時にフィードバックされるべき高調波成分の一部がフィードバックされなくなると，
電流制御器はこれらの高調波成分を過剰に補償するような電圧指令値の生成を行う。
この結果，過渡時に振動やオーバーシュートおよびアンダーシュートが発生し，電
流応答が劣化する。
このような電流応答の劣化を緩和するためには，電流制御器による過渡時におけ
る過補償を防止するように制御系を構築する必要がある。そこで，図 5.1に示すよう
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図 5.1. 電流制御器出力部にフィルタを設けた場合のベクトル制御系ブロック線図

に，フィルタを電流制御系の出力部分に移動させることを検討する。図 5.1における
構成では，フィードバック部分にフィルタが存在しないため，電流制御器に全ての
周波数成分の電流をフィードバックさせることが可能となる。また，電流指令値に
対してもフィルタが機能するため，電流制御誤差の発生が緩やかとなり，電流制御
器による過補償を低減することが可能となり，オーバーシュートやアンダーシュー
トを緩和できる。
しかしながら，図 5.1の構成においても，電流フィードバックループ内にフィル
タが存在していることに変わりはないため，過渡応答の改善効果は限定的である。
また，電流指令値に対してもフィルタが機能するため，電流制御帯域を狭めている
ことと等価であると言うこともできる。したがって，図 5.1の構成とするのみでは，
第 4章で提案したような広帯域なベクトル制御系における応答性の良さを満足に享
受することはできない。
以上のように，フィルタの設置位置を変更することは過渡状態におけるオーバー
シュートやアンダーシュートの低減に一定の効果があるものの，フィルタ設置位置
の変更のみでは広帯域なベクトル制御系における応答性を十分に活かした制御は実
現できない。
そこで，5.3節では，図 5.1の構成としたことによる特徴を活用し，過渡状態での
みフィルタを無効化する制御系構成を検討する。
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Filter

図 5.2. 加重平均を用いたフィルタ有効度調節法のブロック線図

5.3 加重平均を利用したフィルタ有効度調節法
図 5.1の構成では，フィルタが電流制御系の後段に位置するため，電圧指令値を
出力する直前に電流制御系の動作を考慮してフィルタの有効・無効を即座に切替え
ることが可能である。このため，本節では，フィルタ前後の電圧指令値を加重平均
することにより，動作条件に応じてフィルタの有効度を推移させる手法を示す。
加重平均を用いたフィルタ有効度調節法のブロック線図を図 5.2に示す。ここで，

i∗dq：電流ベクトル指令値，v∗
dq：電流制御系から出力されたフィルタ通過前の電圧ベ

クトル指令値，v∗
dqf：フィルタ通過後の電圧ベクトル指令値，wdq：v∗

dqに対する重
み，wdqf：v∗

dqf に対する重み，v∗
dqw：加重平均後の電圧ベクトル指令値である。図

5.2のように，フィルタ前後の電圧指令値を (5.1)式にしたがって分配することによ
り，フィルタの有効度を調節することが可能となる。

v∗
dqw =

wdqv
∗
dq + wdqfv

∗
dqf

wdq + wdqf

(5.1)

(5.1)式を用いたフィルタ有効度調節の一例を図 5.2に示している。ここで，加重
平均を行う際に過変調領域を定常的に利用する条件においてはwdqf を増大させ，こ
れ以外の条件ではwdqを増大させるよう設計すれば，線形領域や過渡状態において
フィルタを無効化することが可能となり，過渡応答を改善できる。
wdq および wdqf は，速度に関する重み係数 k1(ωre)と電圧振幅に関する重み係数

k2(|v∗
dq|)を用いて，それぞれ (5.2)式，(5.3)式のように決定する。

wdq = 1− wdqf (5.2)

wdqf = k1(ωre) · k2(|v∗
dq|) (5.3)
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ここで，

0 ≤ wdqf ≤ 1 (5.4)

である。k1(ωre)および k2(|v∗
dq|)の設計法については，5.3.1項および 5.3.2項におい

てそれぞれ示す。

5.3.1 速度に関する重み係数 k1(ωre)の設計

k1(ωre)は回転速度に応じて wdqf を変化させる重み係数であり，過変調領域を利
用する速度域でのみフィルタを有効とするよう設計する。図 5.3にPMSMの線形領
域における基底速度 ωlin

baseおよび過変調領域における基底速度 ωover
baseを示す。ここで，

ωlin
base を下回る速度領域では，定常駆動時に過変調領域が利用されることはないた
め，k1(ωre) = 0と設定してフィルタを無効化する。これに対して，ωover

baseを上回る
速度領域においては，最高トルク駆動時に出力電圧が矩形波となる場合があるため，
k1(ωre) = 1としてフィルタを有効化できるよう設定する。また，これらの設定を速
度の変化に応じてスムーズに推移させるため，ωlin

baseと ωover
baseとの間における k1(ωre)

は速度に応じて線形補間する。以上をまとめると，k1(ωre)は (5.5)式および図 5.4に
示す特性となる。

k1(ωre) =


0 if ωre ≤ ωlin

base,
ωre−ωlin

base

ωover
base−ωlin

base
if ωlin

base < ωre ≤ ωover
base,

1 if ωover
base < ωre.

(5.5)

5.3.2 電圧振幅に関する重み係数 k2(|v∗
dq|)の設計

k2(|v∗
dq|)は過渡状態においてwdqf を変化させる重み係数であり，過変調領域を利

用する定常状態でのみフィルタを有効とするように設計する。
定常状態および過渡状態の判定は電圧指令値の振幅情報を活用して行う。図 5.5に
広帯域な電流制御系に対して，0.5msにおいて電流指令を与えた際の電圧応答波形
の一例を示す。ここで，V lin

maxは線形領域利用時における d-q座標系上の電圧振幅制
限値であり，(5.6)式のように定義される。

V lin
max =

√
3

2
· VDC

2
(5.6)



92
第 5章 過変調領域まで動作可能な永久磁石同期モータベクトル制御系のための過渡応答を考慮した

フィルタ設計法の提案

0
0

T
o

rq
u

e 
[N

�
m

]

Operation range 

of linear 

modulation region

Operation range of 

overmoduration

region

Speed [rad/s]

図 5.3. PMSMの基底速度

0

1

�
�
��

�
�
�

Speed [rad/s]

�
����

���
�����

�	�


図 5.4. 速度に関する重み係数



5.3 加重平均を利用したフィルタ有効度調節法 93

|���
∗ |

|���
∗∗ |

Δ|���
∗ |

0 0.5 1 1.5 2.0 2.5
0

time[ms]

1

2

0
Current step commandV

o
lt
ag

e 
am

p
lit

u
d

e[
V

]

����
	
��

M
o

d
u
la

ti
o

n
 r

at
io

 �
[p

.u
.]

����

��

�/4

Overmodulation region

Linear modulation region 

Voltage saturation region

図 5.5. 過渡状態における電圧応答波形の一例

同様に，V over
max は過変調領域利用時における d-q座標系上の電圧振幅制限値であり，

(5.7)式のように定義される。

V over
max =

√
3

2
· 2VDC

π
(5.7)

また，図 5.5の縦軸第二軸は (5.8)式のように |v∗
dq|を V over

max で正規化した変調率M

を示しており，M = π/4が線形領域と過変調領域との境界となる。また，M > 1の
領域はインバータの出力不能な電圧飽和領域を意味する。

M =

∣∣v∗
dq

∣∣
V over
max

(5.8)

図 5.5に示すように，電流制御帯域を広域に設計した場合，電流指令値を急峻に変化
させた際に |v∗

dq|がV over
max を上限として |v∗∗

dq|のようにリミット処理される。このため，
過渡状態においては電圧飽和量∆|v∗

dq|が増大するといった特徴が表れることがわか
る。この特徴を利用し，∆|v∗

dq|が大きい条件を過渡状態と判断する。∆|v∗
dq|が大き

くなる条件はM ≫ 1の条件と等しいため，M ≫ 1の条件において k2(|v∗
dq|) = 0と

設定し，フィルタを無効化する。一方，M = 1の条件では，出力電圧が完全な矩形
波となり，フィルタによる低次高調波に対する電流制御系の感度低下が必要となる
ため，k2(|v∗

dq|) = 1と設定してフィルタを有効化する。M < π/4の条件では，過変
調領域が利用されず，低次高調波成分も発生しないため，k2(|v∗

dq|) = 0と設定して
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フィルタを無効化する。また，これらの設定をMの大きさに応じてスムーズに推移
させるため，各 k2(|v∗

dq|)間はM の大きさに応じて線形補間する。以上をまとめる
と，k2(|v∗

dq|)は (5.9)式となる。

k2(|v∗
dq|) =



0 if M < Mon,

M−Mon

1−Mon
if Mon ≤ M < 1,

1 if M = 1,
Moff−M
Moff−1

if 1 < M < Moff ,

0 if Moff ≤ M .

(5.9)

ここで，MonおよびMoffは k2(|v∗
dq|)を設定する際に必要となる調節パラメータであ

り，それぞれ (5.10)式，(5.11)の範囲で調節する。

Mon ≤ π

4
(5.10)

Moff ≫ 1 (5.11)

図 5.6にMon = π/4，Moff = 2と設定した場合における k2(|v∗
dq|)の設計例を示す。

5.3.3 フィルタ通過後の電圧指令値に対する重みの基本設計

5.3.1項および 5.3.2項で導出した (5.5)式および (5.9)式を (5.3)式に代入すると，
フィルタ通過後の電圧指令値に対する重みは図 5.7に示す特性となる。なお，図 5.7

においてもMon = π/4，Moff = 2を適用している。図 5.7の設計により，回転速度
がωlin

baseを上回り，かつM ≃ 1となる過変調領域における定常状態でのみBEFを有
効化することが可能となる。これに対して，速度が ωlin

baseを下回る場合や，M が過
小となる場合など，過変調領域を利用する必要のない駆動条件や，M が過大となる
過渡状態においてフィルタを無効化することが可能となる。本章では図 5.7に示し
た設計をwdqf の基本設計とする。

5.3.4 駆動可能領域拡大効果向上のための重み係数の調節

図 5.7の設計は電流制御系における電流制御帯域の広さに応じて調節を加える必要
が生じる場合がある。M はフィルタ通過前の電圧振幅指令値 |v∗

dq|に依存するため，
電流制御系の制御帯域を広域に設定した場合，モータ構造に起因する高調波外乱成
分や過変調領域で重畳する低次高調波成分のフィードバックを受けてMが大きく振
動し，wdqf を高い値に維持することができなくなる場合がある。このため，電流制
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御帯域を広く設定したシステムにおいては，フィルタが有効化しにくくなり，低次
高調波成分の遮断効果が低下し，電流制御性能を十分高めることができなくなる場
合がある。したがって，電流制御帯域を広域に設定した場合においては，M が振動
した際にwdqf が低下しにくくなるよう k2(|v∗

dq|)の設計を調節する必要が生じる。
図 5.8にk2(|v∗

dq|)の設計を調節した際のwdqf設定の一例を示す。図 5.8ではM = 1

付近における wdqf の傾きを低減させるようにMon = 0およびMoff = 3とそれぞれ
調節を施した。これにより，Mが振動する条件においてもwdqf を 1付近に維持する
ことが可能となる。これに対して，wdqf の有効範囲を拡大した場合，過渡状態にお
いてフィルタが無効化しにくくなり，電流応答が劣化する可能性も懸念される。
ここで，wdqf は ωlin

baseを上回る高速領域でのみ増大するため，図 5.7および図 5.8

に示したそれぞれの設計における性能差が表れるのは高速領域となる。高速領域で
は誘起電圧が増大し，モータ内部電圧とインバータ出力電圧との電位差が小さくな
るため，過渡応答に利用できる電圧が制約され，電流応答が緩慢になる傾向がある。
このため，図 5.8のようにフィルタを積極的に有効とする設計を行ったとしても，電
流応答に大きな差異は表れないと考えられる。

5.3.5 フィルタによる電流応答劣化を防止する制御系構成および提

案するフィルタ設計法

図 5.9に提案する制御系構成のブロック線図を示す。電流制御系から出力された
電圧ベクトル指令値 v∗

dqにフィルタ処理を行い，フィルタ前後の電圧ベクトル指令
値を加重平均ブロックに入力する。また，v∗

dq の振幅情報と電圧制限値から算出し
たM および回転速度情報により，図 5.7および図 5.8のように設計した重みテーブ
ルを参照し，加重平均処理を行う。加重平均処理を行った電圧指令値 v∗

dqwに対して
電圧リミット処理を行い，電圧補償器に入力する電圧指令値 v∗∗

dqを算出する。
ここで，図 5.9の構成に第 3章または第 4章にしたがって定めたフィルタを適用す
ることにより，PMSMベクトル制御系を過変調領域まで動作可能とするフィルタ設
計法を提案する。提案するフィルタ設計法では，以下の手順にしたがってフィルタ
の遮断特性およびベクトル制御系へのフィルタ適用法を決定する。

(1) 第 3章で述べたくし形フィルタによって低次高調波成分の除去を行う。

(2) くし形フィルタを設置した際に不安定現象が発生した場合や，計算機性能に余
裕のある場合においては第 4章で述べた設計指針で帯域除去フィルタの遮断特
性を決定する。



5.3 加重平均を利用したフィルタ有効度調節法 97

0 0.5 1 1.5 2 2.5 3

M [p.u.]

0

0.2

0.4

0.6

0.8

1

k
2
(v

d
q

*
)

�
����

���
�

�
����

�	�

� �

����

���

4

�
�
�
�

� �p. u. �

��� �0

���� � 3

�
����

�	�

�
����

���
�

�
����

�	�

� �

����

���

2

��� 	 �����

���	

図 5.8. フィルタ通過後の電圧指令値に対する重み係数の調節例
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(3) 第 5章で述べたフィルタ有効度調節法を用いて (1)もしくは (2)で定めた遮断
特性のフィルタを適用する。

以上のフィルタ設計により，過変調領域まで動作可能なPMSMベクトル制御系の
実現を図る。提案するフィルタ設計では一連の設計工程にモータパラメータを一切
利用しないため幅広い用途で容易に実装することが可能である。

5.4 シミュレーションおよび実機実験
5.3節で示したフィルタ設計法を用いて構築した過変調領域まで動作可能なベクト
ル制御系の制御性能をシミュレーションおよび実機実験により確認した。シミュレー
ションおよび実験におけるモータおよび制御系は表 3.3および表 3.4の仕様と同じも
のを利用した。なお，第 4章の実験結果を参考とし，フィルタには ζ = 5，df = 0.3

と設定したBEFを適用し，電流制御系の制御帯域は 4000rad/sと設定した。

5.4.1 低速回転時における電流応答比較シミュレーション結果

線形領域での基底速度を下回る 600min−1における電流応答をシミュレーションで
確認した。図 5.10にフィルタを伴わないベクトル制御系および電流フィードバック
部に BEFを設置したベクトル制御系における電流応答の比較結果を示す。ここで，
id，iq：それぞれ d, q軸電流，i∗d，i∗q：それぞれ d, q軸電流指令，vu，vv，vw：それ
ぞれ u, v, w相電圧である。図 5.10(a)では，各軸の電流が指令値に迅速に追従した
のに対し，図 5.10(b)では電流ステップ直後から各相電圧がしばらく最大出力の状
態を継続し，各軸電流に大きなオーバーシュートおよびアンダーシュートが発生し
た。電流フィードバック部にフィルタを設置した場合，過渡時に表れる高調波成分
がフィルタによって除去され，これを補償するように電流制御器が動作したためこ
のような電流制御誤差が発生した。なお，提案する加重平均を用いたフィルタ適用
法を用いた場合，今回のような基底速度を下回る速度条件ではフィルタが必ず無効
化するため，図 5.10(a)と全く同じ応答を得られる。
以上の結果から，基底速度を下回る低速領域において，提案するフィルタ設計法
を用いることにより，フィルタによる電流応答の劣化を防止できると言える。

5.4.2 高速回転時における電流応答比較シミュレーション結果

過変調領域での基底速度を上回る 1900min−1における電流応答をシミュレーショ
ンで確認した。1900min−1においては速度に関する重み係数 k1(ωre) = 1となるた
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(a) フィルタを伴わないベクトル制御系
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図 5.10. 600min−1における電流応答のシミュレーション結果

め，提案する加重平均を用いたフィルタ適用法におけるフィルタの有効度は電圧振
幅に依存して変化する。なお，1900min−1は過変調領域での基底速度を僅かに上回
る速度であるため，k1(ωre) = 1となる領域の中で最も誘起電圧が低く，電流応答に
差の出やすい駆動条件である。
図 5.11，図 5.12，図 5.13，図 5.14に，フィルタを伴わないベクトル制御系，電流
フィードバック部にフィルタを設置したベクトル制御系，図 5.7の重み設計でBEF

を加重平均したベクトル制御系，図 5.8の重み設計でBEFを加重平均したベクトル
制御系に対して，電流指令値を定格電流まで階段状に変化させた後，軽負荷状態か
ら定格電流のステップ指令を与えた際のシミュレーション結果をそれぞれ示す。
図 5.11と図 5.12を比較すると，図 5.11では良好な電流応答を実現しているもの
の，出力電圧が矩形波に推移していくにしたがい，低次高調波成分が外乱として作
用し，電流偏差が増大していることがわかる。これに対し，電流フィードバック部
にBEFを設けたベクトル制御系の結果である図 5.12においては，出力電圧が矩形波
となった際にも電流が指令値に追従した。しかしながら，電流変化時に大きなオー
バーシュートおよびアンダーシュートが発生し，過渡制御性能は大きく劣化した。
図 5.13は，図 5.7に示す重み設計を利用してBEF前後の信号を加重平均した結果
であり，Mの変化に応じてwdqf も変化していることから，駆動条件においてフィル
タの有効度が推移したことがわかる。また，電流ステップ指令が与えられた直後に
おいて，電流を変化させるためにM が増大すると同時に wdqf が低下しており，過
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図 5.11. フィルタを伴わないベクトル制御系の 1900min−1におけるシミュレーショ
ン結果
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図 5.12. 電流フィードバック部に BEFを設けたベクトル制御系の 1900min−1にお
けるシミュレーション結果
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図 5.13. 図 5.7の設計によりBEFを加重平均したベクトル制御系の 1900min−1にお
けるシミュレーション結果
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図 5.14. 図 5.8の設計によりBEFを加重平均したベクトル制御系の 1900min−1にお
けるシミュレーション結果
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渡状態において BEFを無効化できたことがわかる。これにより，図 5.13では，図
5.7と比較してオーバーシュートおよびアンダーシュートが小さくなっており，良好
な電流応答を実現できたことがわかる。しかしながら，図 5.13では，電流が増大す
るにしたがってwdqf が大きく振動し，定格 BEFの有効度が高い値に維持できなく
なることがわかる。この結果，低次高調波成分に対する電流制御系の感度を十分低
下させることができなくなり，定格電流指令時に電流偏差が僅かながら残存した。
これに対し，図 5.14は，M が振動した際にも wdqf を 1付近に保つことのできる
よう重みを設計しているため，最大の電流指令が与えられている条件においても
BEFの有効度を十分に高めることができ，電流偏差を小さくすることができた。ま
た，BEFが有効となりやすい設計であることから，過渡応答の劣化が懸念されたが，
k1(ωre) = 1となるような高速領域では誘起電圧が増大し，電流応答が緩慢となるた
め，図 5.14においても良好な電流応答を実現できた。

5.4.3 提案するフィルタ設計法による駆動可能領域比較シミュレー

ション結果

図 5.15に以下のそれぞれのベクトル制御系における駆動可能領域をシミュレー
ションで比較した結果を示す。

(a) BEFを伴わないベクトル制御系

(b) 電流フィードバック部にBEFを設けたベクトル制御系 (図 4.2の構成)

(c) 電流制御器出力部にBEFを設けたベクトル制御系 (図 5.1の構成)

(d) 図 5.7の重み設計の加重平均によりBEFを実装したベクトル制御系 (図 5.1に
図 5.9を組み込んだ構成)

(e) 図 5.8の重み設計の加重平均によりBEFを実装したベクトル制御系 (図 5.1に
図 5.9を組み込んだ構成)

ここで，Tmaxは表 3.3および表 3.4から算出したPMSMの理論的な最大トルクを示
している。
図 5.15において，(a)のBEFを伴わないベクトル制御系では過変調領域で重畳す
る低次高調波成分が外乱として作用し，Tmaxを大きく下回るトルクとなった。これ
に対して，(b)および (c)の電流フィードバック部もしく電流制御器出力部に BEF

を設けたベクトル制御系では Tmaxに近いトルクを出力できた。(d)に示した図 5.7

の重み設計による加重平均を利用してBEFを実装したベクトル制御系においては，
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図 5.15. 各駆動システムにおける駆動可能領域のシミュレーション結果

(a)のBEFを伴わないベクトル制御系に対しては駆動領域の拡大効果を拡大できた
ものの，M が振動することによりBEFの有効度を十分高められなかった結果，(b)

および (c)のベクトル制御系に対しては駆動領域拡大効果がわずかながら低下した。
これに対し，図 5.8の重み設計を利用した (e)では，M が振動した際にもBEFの有
効度を十分高められるため，(b)および (c)のベクトル制御系とほぼ同等の駆動可能
領域を実現できた。
以上のシミュレーションより，提案する加重平均を用いたBEF適用法を利用する
ことによって電流応答を劣化させることなくPMSM駆動システムの駆動可能領域を
拡大できることがわかった。

5.4.4 低速回転時における電流応答比較実験結果

シミュレーションと同様の条件において，線形領域での基底速度を下回る600min−1

における電流応答を実験で確認した。図 5.16にBEFを伴わないベクトル制御系およ
び電流フィードバック部にBEFを設置したベクトル制御系に対して定格電流指令を
与えた際の電流応答を比較した結果を示す。シミュレーション結果と同様に，BEF

を伴わないベクトル制御系においては良好な電流を応答を実現できたのに対し，電
流フィードバック部にBEFを設置したベクトル制御系においては電流制御系による
高調波成分の過補償により出力電圧が増大し，大きなオーバーシュートおよびアン
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(a) フィルタを伴わないベクトル制御系
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(b) 電流フィードバック部に BEFを設置した
ベクトル制御系

図 5.16. 600min−1における電流応答の実験結果

ダーシュートが発生した。なお，提案する加重平均を用いたフィルタ適用法を用い
た場合，今回のような基底速度を下回る速度条件ではフィルタが必ず無効化するた
め，図 5.16(a)と全く同じ応答を得られる。
以上の実験結果より，提案するフィルタ設計法により，BEFの適用時における電
流応答の劣化を改善できると言える。

5.4.5 高速回転時における電流応答比較実験結果

5.4.2項と同様の検証を実験で行った。図 5.17，図 5.18，図 5.19，図 5.20に，フィ
ルタを伴わないベクトル制御系，電流フィードバック部にフィルタを設置したベク
トル制御系，図 5.7の重み設計でBEFを加重平均したベクトル制御系，図 5.8の重
み設計でBEFを加重平均したベクトル制御系に対して，電流指令値を定格電流まで
階段状に変化させた後，軽負荷状態から定格電流のステップ指令を与えた際の実験
結果をそれぞれ示す。
図 5.17と図 5.18とを比較すると，図 5.17では良好な電流応答を実現できている
ものの，各相の出力電圧が矩形波状に推移するにしたがい低次高調波成分が外乱と
して作用し，電流制御誤差が増大した。これに対して，図 5.18ではBEFにより低次
高調波成分に対する電流制御系の感度を低減したことにより，各相の出力電圧が矩
形波状に推移した際にも電流指令値に追従させることができた。しかしながら，シ
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図 5.17. フィルタを伴わないベクトル制御系の 1900min−1における実験結果
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図 5.18. 電流フィードバック部に BEFを設けたベクトル制御系の 1900min−1にお
ける実験結果
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図 5.19. 図 5.7の設計によりBEFを加重平均したベクトル制御系の 1900min−1にお
ける実験結果
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図 5.20. 図 5.8の設計によりBEFを加重平均したベクトル制御系の 1900min−1にお
ける実験結果
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ミュレーション結果と同様にBEFを設置したことにより，電流ステップ変化時に大
きなオーバーシュートおよびアンダーシュートが発生した。
図 5.19ではMの大きさに応じてBEFに対する重みwdqf が変化しており，過渡時
などM が増大する際にwdqf が低下し，オーバーシュートやアンダーシュートを低
減できていることがわかる。しかしながら，定常状態においてもM およびwdqf が
大きく振動し，BEFの有効度を十分高めることができず，各相電圧が矩形波状に推
移した際に電流偏差が発生した。また，Mおよびwdqfに発生した脈動は，図 5.13に
示したシミュレーション結果よりも顕著となっていることがわかる。実機では過変
調領域を利用することによる低次高調波成分に加え，モータ構造に起因した空間高
調波等による外乱成分も重畳しており，これらによって電流制御系による外乱除去
の動作が強められ，M およびwdqf における脈動がより顕著になったと考えられる。
図 5.20においては，図 5.8の重み設計を用いることにより，M の振動に対して

wdqf が変化しにくくなったことがわかる。これにより，各相電圧が矩形波状に推移
した際にもBEFの有効度を高めることができ，定格電流指令時の電流制御誤差を小
さくすることができた。また，図 5.8の重み設計を用いた場合においても図 5.19と
ほぼ同等の応答実現をできており，電流応答を劣化させることなく電流振幅を増大
させることができたと言える。
以上のように，提案する加重平均を用いたフィルタ適用法を利用することにより，
実機においてもBEF適用時の電流制御性能を改善できることを確認した。

5.4.6 提案するフィルタ適用法による駆動可能領域比較実験結果

5.4.3項と同様の比較を行った結果を図 5.21に示す。図中の (a)から (e)までの定
義も 5.4.3項と同様である。
図 5.21において，(a)のBEFを伴わないベクトル制御系では過変調領域で重畳す
る低次高調波成分が外乱として作用し，他の制御系と比較してトルクが小さくなっ
た。これに対して，(b)や (c)の電流フィードバック部もしくは電流制御器出力部に
BEFを設けたベクトル制御系では，低次高調波成分に対する電流制御系の感度を低
減することが可能となり，幅広い駆動領域で動作できた。(d)は図 5.7の重み設計の
加重平均により BEFを実装したベクトル制御系を示しており，(a)の BEFを伴わ
ないベクトル制御系と比較すると駆動領域の拡大ができているものの，M が振動す
ることにより BEFの有効度を十分高められない結果，(b)や (c)のベクトル制御系
と比較すると駆動領域拡大効果が低下していることがわかる。実機においては，過
変調領域において重畳する低次高調波成分に加え，モータ構造に起因した空間高調
波による外乱などもフィードバックされ，M の振動がより顕著となり，シミュレー
ションと比較してトルクの低下幅が拡大したと考えられる。これに対し，(e)に示し
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図 5.21. 各駆動システムにおける駆動可能領域の実験結果

た図 5.8の重み設計の加重平均により BEFを実装したベクトル制御系においては，
M が振動した際にもBEFの有効度を十分高められるため，(b)や (c)のベクトル制
御系とほぼ同等の駆動可能領域を実現できた。
以上の実験より，提案する加重平均を用いた BEF適用法を利用することにより，
電流応答を劣化させることなく駆動可能領域を拡大できることがわかった。

5.5 まとめ
本章では，電流制御系のフィードバックループ内にフィルタを設置した際における
過渡応答の劣化を問題視し，これを改善するための制御系構成について検討を行っ
た。提案する制御系構成では，フィルタを電流制御器の出力部に設置し，フィルタ通
過前後の信号に対して重み付けを行い加重平均することにより，駆動条件に応じて
フィルタの有効度を調節できる構成とした。重みの設定には回転速度と電圧振幅指
令値を利用し，これらの情報のみで定常・過渡の判定できる重み設計法について述
べた。また，高速回転時は電流応答が緩慢となることを利用し，過渡応答を大きく
劣化させることなくフィルタの有効度を高めることの可能な重み設計法も示し，定
常性能と過渡性能の両立を図った。さらに，提案した構成に第 3章または第 4章で
定めたフィルタを適用することにより，PMSMベクトル制御系を過変調領域まで動
作可能とするフィルタ設計法を提案した。シミュレーションおよび実機実験の結果
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を示し，提案するフィルタ設計法により，過渡応答を劣化させることなく過変調領
域まで動作可能な PMSMベクトル制御系を実現できることを確認した。





第6章

結論

6.1 本研究の成果
本研究ではPMSM駆動システムの適用可能範囲拡大のために，インバータ過変調
領域を利用して PMSM駆動システムの出力密度を向上する制御アルゴリズムの構
築を図った。インバータ過変調領域では低次高調波成分が外乱成分として表れ，こ
れらがPMSMベクトル制御系の制御性能や安定性を劣化させることが問題となる。
本研究ではこれらの低次高調波成分に起因した制御性能劣化を解消するために，低
次高調波成分を減衰させるフィルタを設けたベクトル制御系の構成ついて検討した。
この構成とすることにより，モータパラメータを利用することなく過変調領域まで
動作可能な汎用性の高いPMSMベクトル制御系の実現を図り，幅広い用途における
PMSM駆動システムに適用可能なソフトウェア的な高出力密度化手法の確立を目指
した。フィルタを伴う過変調領域まで動作可能なPMSMベクトル制御系の構築にあ
たり，以下について検討を行った。

(I) くし形フィルタを利用した過変調領域まで動作可能な電流制御系の簡易設計

過変調領域において重畳する低次高調波成分に対する電流制御系の感度を低減す
るために，くし形フィルタを適用することを検討した。くし形フィルタは遅延量に
よってフィルタ特性が一意に決まり，フィルタ係数の調節を行うことなく容易に実
装可能であることを示した後，くし形フィルタを利用した過変調領域まで動作可能
なベクトル制御系を提案した。また，実機実験により，提案法は過変調領域におい
ても良好な制御性能を実現できることを示した。しかしながら，本手法では，電流
制御帯域を広域化した際に不安定現象が発生し，本手法の適用可能範囲は電流制御
帯域によって制約されるといった問題があることを示した。また，本手法はフィル
タ設計が容易であるといった利点がある反面，設計の自由度が低いがゆえに，電流
制御帯域を広帯域に設計したベクトル制御系への適用が困難であるといった課題が
あることを明らかにした。
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(II) 過変調領域まで動作可能な電流制御系の広帯域化のためのBEF設計指針確立

広帯域な電流制御系においても良好な電流制御性能を実現するために，設計自由
度の高いBEFを利用し，低次高調波成分に対する電流制御系の感度低減を図るフィ
ルタ係数の決定法を検討した。また，BEFを用いる手法においては，BEFの設計が
適切でない場合にベクトル制御系の固有周波数における電流脈動が継続的に発生し，
電流制御性能が劣化する問題が生じることを示した。この原因を線形制御の範疇で
明らかとすることにより，この問題を解決するためのBEFにおけるフィルタ係数の
設計指針を示した。これらの設計を施したBEFを伴うベクトル制御系を提案し，シ
ミュレーションおよび実機実験により，広帯域な電流制御系で過変調領域を利用し
た際にも提案法は良好な電流制御性能を実現できることを示した。

(III) フィルタ適用時の電流応答を考慮した制御系構成法と，この構成を利用した
フィルタ設計法の提案

ベクトル制御系にフィルタを設置した際に電流応答が劣化することを問題視し，こ
れを低減するためのフィルタ実装法を検討した。フィルタ適用時における電流制御
系の動作に注目し，フィルタ設置位置を電流フィードバック部から電流制御器の出
力部に移動させることにより，オーバーシュートやアンダーシュートの低減を図っ
た。また，フィルタ通過前後の信号に対して重み付けを行い，加重平均をすること
により，過渡状態においてフィルタを無効化し，電流応答の改善を図った。重みの
設定には電圧振幅指令値と回転速度のみを利用し，モータパラメータを利用するこ
となくフィルタを伴うベクトル制御系の電流応答を改善する制御構成を提案した。
また，提案した制御構成と第 3章または第 4章で定めたフィルタとを組み合わせ，

PMSMベクトル制御系を過変調領域まで動作可能とするためのフィルタ設計法を示
した。シミュレーションおよび実機実験により，提案するフィルタ設計法によって，
電流応答を大きく劣化させることなく過変調領域まで動作可能な PMSMベクトル
制御系を実現できた。
本研究で提案したフィルタ設計法は，モータパラメータを使用しない汎用性の
高い手法であり，幅広い用途における PMSM駆動システムの出力密度を向上でき，
PMSMの用途拡大，ひいては各部門におけるエネルギー消費量の削減に貢献するも
のと考える。

6.2 今後の課題
過変調領域まで動作可能な PMSMベクトル制御系のさらなる汎用性の拡大およ
び制御性能改善のためには以下の課題について検討を行う必要がある。
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(1) 過変調領域利用のため非線形要素の設計

ベクトル制御で過変調領域を利用するためには電圧補償器，電圧リミッタ，アン
チワインドアップ制御等の非線形要素を適用する必要がある。このため，過変調領
域におけるさらなる制御性能の改善には，本研究で提案した低次高調波成分への対
策だけでなく，これらの非線形要素の設計も考慮した制御アルゴリズムを検討する
必要がある。

(2) フィルタ適用時における制御性能の定量的評価

本研究では汎用性を高める目的から，モータパラメータを利用せず簡易的な調節
のみでPMSM駆動システムの制御性能を向上できる手法を提案したが，各調節パラ
メータの最適化には至っていない。PMSM駆動システムの出し得る性能を余すこと
なく引き出すためには，定量的な議論を通じて各調節パラメータを最適化する必要
がある。このためには，モータの非線形性や電流フィードバックループ内に存在す
る非線形要素を適切にモデル化し，過変調領域利用時の定常特性や過渡特性を定量
的に評価することの可能な評価モデルの構築が必要となる。
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