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第1章 緒 論

1･1 本研究の背景

直流電動機は界磁と電機子回路がそれぞれ独立し･その伝達特性が線形である0

したがって,各種産業用駆動源の中で直流電動機は,可変速電動機として位置づ

けられ パワーエレクトロニクスの初期の段階からサイリスクレオナードやチョ

ッパなどの電子的手法によって高精度の制御法が確立されてきた0
しかし,直流

電動機は,電機子巻線電流の転流をブラシとコミュテ一夕という機械的接触によ

って行っているので,それに伴う定期的な保守点検が必要である上に･そこに生

じる火花のために使用環境が制限されるなどの問題点が指摘されるようになった0

また,ブラシとコミュチータ部は細密な仕上げ工程を必要とすることから･直流

電動機の価格は同容量の誘導電動機の約10倍程度と非常に高価である0
そこで･

ブラシとコミュテ一夕を持たない安価な誘導電動機やブラシレスモータなどの交

流電動機をインバータを円いて制御し･直流電動機と同等の駆動特性を賦与させ

る研究が各方面で盛んに進められでいる0 そして･近年の交流電動機の可変速制

御の研究は,以下の二つの技術開発すなわち･大容量自己消弧素子の開発と高性

能プロセッサの開発によって飛躍的な進歩を遂げた0

バイポーラパワートランジスタ,GTOサイリスタなどの電力用自己消弧素子

の開発の経緯を眺めてみると,バイポーラパワートランジスタについては･1977

年にはわずか数kVA程度のものしかなかったが川･最近では数百kVAの素

子も開発され GTOサイリスタについても数千kVAの素子が開発されてい

る(2一｡McMurrayインバータに代表される従来のサイリスタインバータではサイ

リスタの消弧のために強制転流回路が必要で･数十～数百甚SeCの転流時間のた

めに細密な波形制御は不可能であった0 そのため･主に1800通電形の波形で･

単に電動機を可変速制御するに留まっていたQ これに対して･自己消弧素子を用

いたインバータでは,サイリスクに比較しておよそ1/10以下の時間での高速スイ

ッチングが可能となり,電動機の入力電圧波形に対するパルス幅変調(PWM)

制御の研究が盛んに行われ,交流電動機の高効率･高性能制御が可能となった0
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さらに,現在ではF E T,IG B T等トランジスタに比べてより高連なスイッチ

ング素子が開発されるようになり.高周波素子に対する新しい波形制御技術の開

発が必要とされている｡

一方.これらパワー部の制御演算処理は,当初アナログ電子回路で実行されて

いたが.1971年にインテル社が4004マイクロプロセッサを発表した後,ソフトウ

ェアで実行されるようになった｡最近では,16ビット×16ビットの乗算をわずか

100[nsec]で実行するディジタルシグナルプロセッサ(D S P)が製品化され(3一,

制御演算処理は大きな変革を遂げた｡周知のように,従来の制御回路を構成して

いたオペアンプ等によるアナログ回路は,ドリフト,オフセットの調整が必要で,

かつIC化が困難であるため,複雑な制御に対しては制御回路も複雑化,大型化

するなどの問題点があった｡これに対して,マイクロプロセッサを用いて構成さ

れたディジタル制御回路は,オフセット.ドリフトの調整を必要とせず,加減乗

除および論理演算などのすべての制御処理がマイクロプロセッサ内部で実行され

ることから省スペース化,高信頼性が実現できる｡さらに,制御処理がプロセッ

サのソフトウェア上で構成されるいわゆるソフトウェア制御が実現できるので,

制御のフレキシビリティが高まり.≡現代制御理論との融合による制御のインテリ

ジェント化への目途がたったと言われている｡

これらの技術開発のもとで,電圧形インバータにより駆動される交流電動機の

可変速制御技術は飛躍的に進歩した｡交流電動機の可変速駆動を考える上での最

大の問題点は,インバータが理想電源ではなく,その出力電圧ベクトルは大きさ

と位相に制約を持っているという点である｡したがって,交流電動機を用いて所

望の運転特性を実現しようとするとき.この制約を持つインバータをどのように

制御するかが大きな問題となり,これを解決する手法としていわゆる｢PWM制

御｣が広く用いられている｡PWM制御の代表的な例としては,三角波比較PW

M制御法と瞬時値比較PWM制御法がある｡三角波比較PWM制御法は,各相の

指令電圧波形である正弦波とキャリアの三角波とを比較し,その大小関係からス

イッチングパタンを決める制御法で,インバータ出力電圧の基本波成分が指令電

圧波形に等しく制御される｡三角波比較PWM制御法は.アナログ回路を用いて

比較的簡単に構成できるが,リアルタイム処理を前提としてソフトウェア上で実

現しようとすると,非線形方程式を解かなければならないことから処理時間が長
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くなったり,量子化誤差を生じるなどの問題点があり期待したような性能が得ら

れない｡一方,瞬時値比較PWM制御法は･電流制御系に用いられ
各相の指令

電流波形と実電流とをヒステリシスコンパレ一夕で比較し･その出力をインバー

タのスイッチングパタンとすることで電流を制御する8 瞬時値比較PWM制御法

では.線間電圧に逆極性の電圧が出力されるのでモータから大きな磁気騒音が発

生したり,またインバータのスイッチング周波数は負荷状態によって左右される

のでスイッチング周波数を一定範囲内に制御することが難しく･特にモータを低

速回転で駆動するときスイッチング周波数が高くなるなどの問題点が指摘されて

より高性能な交流電動機の制御を実現するためには･インバータ出力電圧を各

スイッチングバタンに対する空間ベクトルとしてとらえ･最適なスイッチングパ

タンを直接決めるPWM制御法を導出し･さらに･これを前提に電邑
電流の制

御法を確立することが必要である0 このためには,二相座標系上で･ある特定の

大きさと方向を持つ空間ベクトルとして表現されたインバータ出力電圧ベクトル

を用いて駆動対象の電動機の電圧,電流の瞬時制御アルゴリズムを明らかにしな

ければならない｡空間ベクトルを用いてインバータの制御法を考えることにより･

高速応答でかつ制御誤差の小さいPWM制御が実現されるだけでなく･インバー

タの電圧飽和を考慮した最適なPWMバタンを簡単に選ぶことが期待される0

空間ベクトルによる電圧,電流の制御には･多機能性を有するソフトウェア制

御が不可欠である｡トランジスタインバータのPWMパタンを直接ソフトウェア

上で計算する場合,スイッチング周波数との関係から数百ルSeCの高速なサンプ

ル周期が必要とされるので,高速処理に適した制御アルゴリズムを導出しなけれ

ばならない｡またソフトウェア制御系は,一般にサンプル周期を遅れ時間とする

むだ時間系となり.この点を考慮に入れなければ高性能な制御特性は得れない0

このため,サンプル値制御系を対象として,ソフトウェア制御に不可避なむだ時

間の問題を解決する制御アルゴリズムを導出することが不可欠となっている｡す

なわち.ソフトウェアの演算判断機能を積極的に活用して･高速な制御処理を実

現する手法や.制御系のむだ時間を克服する手法とその効果を明らかにする必要

がある｡これらの問題点の解決によって,理想に近い交流電動機駆動が実現され

るものと考えられる｡
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1･2 本研究の目的

このような背景の下に,本論文では,電圧形インバータで駆動される交流電動

機の高性能制御システムを実現することを目的として.電圧,電流のソフトウェ

ア制御アルゴリズムについて,理論的,実験的検討を加えたものである｡さらに,

交流電動機駆動用インバータの制御法のみならず,インバータの直流電漁を構成

するコンバータの制御法についても言及している｡本論文では,1kWから数十

MWの大容量機によく用いられる誘導電動機と.数十Wから数kW程度の小容量

機に用いられるブラシレスモータの2種類の交流電動機を取り上げている｡本論

文の内容を大きく分類すると,

1.誘導電動機の磁束に着目したソフトウェアPWM制御

2.ブラシレスモータの非干渉化と電圧方程式に基づいたソフトウェア電流制御

3.三相コンバータのパラメータ変動を考慮したソフトウェア電流制御

の三つに分けられ 以下,その内容について説明する｡

誘導電動機の開ループ可変速制御では,電動機磁束の大きさを一定にするため

に,電動機の一次周波数と印加電圧がほぼ比例するようにインバータはPWM制

御される｡PWM制御法としては,前述の三角波比較PWM制御法が広く用いら

れている｡しかし,三角波比較PWM制御法をソフトウェア制御として実現しよ

うとすると,スイッチング時点を定めるには,非線形方程式を解かねばならない｡

一般に用いられている乗除算命令を有していない8ビットの汎用プロセッサでは

演算時間が長くなり,インバータのスイッチング周波数を1[k H
z]以上にす

ることは不可能である｡このため,種々の簡略化されたスイッチング時点の解法

が提案され.多くが実用に供せられている(d)｡

本論文では.従来用いられている三角波比較PWM制御法に対して,インバー

タ出力電圧を空間ベクトルとして取り扱ったソフトウェアPWM制御法を提案す

る｡誘導電動機の磁束ベクトルが円軌道をたどるようにPWMパタンをオフライ

ンで決定する方法が,常広,村井民らによってすでに提案されているく5)｡ 本論

文の方法は,これをもとに簡単な座標変換を導入することで.PWM制御アルゴ

リズムを加減算のみで構成し,ソフトウェア制御に適した形に発展させたもので
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ある｡この結果.8ビットワンチップマイコンによるリアルタイムPWM制御が

実濁された｡さらに,制御処理過程に含まれる量子化誤差を考慮したより高性能

なソフトウェアPWM制御法についても提案し,その制御特性も示している｡ま

た,大容量機へ適用するため.出力変圧器を用いることなく.3値の相電圧レベ

ルを出力できるマルチレベルインバータへの本PWM制御の応用方法と,その制

御特性を明らかにしている｡

一方.交流電動機の閉ループ制御は.誘導電動機にあってはベクトル制御法と

して,界磁に永久磁石を用いた同期電動機についてはブラシレスモータという形

で,それぞれ直流機をしのぐ特性が実現されようとしている｡閉ループ系では.

電動機のトルク制御すなわち電流制御が不可欠で,その制御性能が電動機の特性

を左右することが指摘されている亡6-｡ ただし,電流制御系のように制御対象の

時定数が小さい系をソフトウェア制御する場合,現状のプロセッサの処理機能で

は,制御周期を時定数に比較して十分短くできない｡さらに.連続系で設計した

方法をそのままソフトウェア化しても.制御処理時間に伴うむだ時間のために期

待する特性が得られないことが多い｡また,ブラシレスモータについては,速度

起電力に起因したd-q軸の干渉項により,比例積分制御(PI制御)を用いた

のでは電流系に定常偏差が生じたり,高速な過渡応答特性が得られないなどの問

題がある｡

本論文では,ブラシレスモータに内在する干渉項を.制御ループで補償するこ

とで非干渉化を実現し,この結果,簡単なPI制御を用いるだけで高性能な電流

制御が実現できることを示し.サンプル周期をむだ時間とするサンプル値制御系

に対して有効なソフトウェア制御アルゴリズムを導出している｡本電流制御法は,

速度制御系を含めてD S Pのソフトウェア上で構成することができる特徴を持っ

ている｡さらに.より高連な電流制御をめざし,ブラシレスモータのサンプル値

電圧方程式に基づいたソフトウェア電流制御法に発展させている｡この方法では.

ブラシレスモータの所望の電流を得るためのインバータ出力電圧の最適な空間ベ

クトルを.ソフトウェア上で算出し.これに対するPWMバタンを直接出力する

ので,速嵐 電流ループからPWM制御を含めた全ソフトウェア制御が実現でき

る｡

ところで,インバータの直流電源は,一般的に三相のダイオードブリッジを用
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いたコンデンサインプット形の整流回路により構成される｡この整流回路は.基

本波力率が高いにもかかわらず,その入力電流波形に多くの高調波を含み,総合

力率が低い｡このため.電力系統に対しても電圧をひずませるだけでなく,力率

改善用のコンデンサを加熱したり.逆相検出継電器,漏電遮断機などの保護継電

器を誤動作させるなどの各種高調波障害を引き起こすことが知られている(7-｡

交流電源の人力端子にサイリスタやダイオードなどの非線形素子を用いた装置の

増加とともに,これらの高調波障害が問題視されている｡そこで.入力電流を正

弦波にし,入力総合力率1を実現するために.自己消弧素子を用いたコンデンサ

インプット形のP WMコンバータが提案されている==(9㌔

本論文では.先に説明したブラシレスモータの高速電流制御法をコンバータの

入力総合力率1を実現する電流制御法に発展させている｡この電流制御は先のブ

ラシレスモータの電流制御法と同様.制御対象の電圧方程式に基づいて制御処理

が実行されるので,制御モデルのパラメータと実パラメータとの間に差があると

制御性能が低下し,定常偏差を生じる｡そこで,モデルと制御対象の間にバラメ

ータ誤差がある場合にも,定常偏差が生じないように三相コンバータの電流をソ

フトウェア制御する方法について提案し.その制御特性を明らかにしている｡ま

た,電流制御精度を高めるために.サンプル周期間に複数の空間ベクトルを時分

割出力することで,平均値としてコンバータ入力の指令電圧に等しい電圧を出力

するPWM制御法を提案している｡さらに,コンバータの電流制御系にパラメー

タ同定器を導入することで,常に制御対象とモデルのパラメータを一致させ.高

性能な制御を行う方法についても理論,実験の両面から検討している｡同定器を

用いればモデルのバラメータをあらかじめ設定する必要がなくなるので.産業の

現場への応用では不可欠な制御装置の無調整化が実現される｡

1･3 本論文の概要

本論文は,八つの章から構成されており,以下にその概要を各章ごとに述べる｡

第1章では,本研究の背景と中心テーマについて述べ,研究の内容を記すると

ともに本研究の位置づけをした｡

第2章では,ソフトウェア制御に適したリアルタイム処理PWM制御アルゴリ
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ズムの開発について述べている｡インバータ出力電圧の空間ベクトルと･誘導電

動機の磁束との間に密接な関係が得られることに着目し,ソフトウェア制御に適

したPWMパタン発生法を導出している｡この結果,制御回路は8ビットワンチ

ップマイコン,Ⅴ/Fコンバータ,ベースアンプのわずか3点で構成することが

でき,高速なPWM制御が実現できることを明らかにしている｡

第3章では,第2章のPWMアルゴリズムを発展させ,誘導電動機の磁束を3

軸で取り扱うことで.すべての制御量を量子化されることを指摘し,高性能なP

WM制御アルゴリズムを導出している｡この結果,第2章と本章のそれぞれのア

ルゴリズムによる手法で誘導電動機を駆動し,トルク変動の分散値が2/3に改善

されることを明らかにしている｡また,任意のⅤ/fパタンをとるための可変磁

束制御法やマルチレベルインバータへの応用法についても述べている0

第4章では,ブラシレスモータの非干渉電流制御法について述べている0 ブラ

シレスモータにd軸電流を零にする制御を施すことによって.電動機モデルに内

在する干渉項が解消され 伝達関数が直流電動機と同じ形で表現されることを示

している｡非干渉化することで電流制御モデルを単なる R-L直列回路として扱う

ことができ,PI制御を用いるだけで十分高速な電流制御が実現できる｡

第5章では,ブラシレスモータの電圧方程式に基づき,電流を制御するための

最適なインバータ出力の空間ベクトルを直接選択する方法を提案する0 本アルゴ

リズムは電圧,電流の瞬時値に基づいて展開されているので.定常時はもとより

過渡時においても高速な電流制御ができる｡また.本アルゴリズムをD
S Pのソ

フトウェア上で構成することで,速度,電流.PWM制御を含めた全ソフトウェ

ア制御が実現できる｡

第6章では,実システムのモデルを制御系に導入した三相PWMコンバータの

電流制御法について述べている｡本電流制御アルゴリズムを用いることで･モデ

ルのパラメータと実バラメータとが相違している場合にも,過渡時にわずかな制

御偏差を生じるだけで,定常時の制御偏差を補償できる｡また,PWMパルスの

発生法に対して,サンプル周期間の平均値として任意の電圧ベクトルを空間ベク

トルに基づいて構成する方法も提案している｡

第7章では,第6章の過渡時の制御偏差を補償するために,:現代制御理論の一

分野であるモデル規範適応システム(MRAS)を用いて,回路パラメータを同
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定しながら三相PWMコンバータの電流を制御する方法を提案する｡M R A Sの

理論を複素領域に拡張することで.同定パラメータの数を1/2 に減らしている｡

このようなパラメータ同定機能を賦与することによって,制御装置の無調整化が

実現できることを明らかにしている｡

第8葦では,本研究で得られた成果をまとめ,今後の課題,研究の発展の方向

について述べている｡

[参考文献]

(1)木下,一僚:｢バイポーラトランジスタにおける特性改善｣

昭和60年電気学会全国大会シンポジウム S.7-2,S∴卜5

(2)寺沢:｢パワーデバイスとハイテク技術｣

昭和63年電気学会全国大会シンポジウム S.7-2,S.7㌧3

(3)TexasInstruments:'一TMS320C25 User's Guide''(1986)

(4)上野,森本,森田:｢キャリア周波数一定方式PWMインバータのマイコ

ン化｣昭和60年電気学会全国大会講演論文集 6.494,576

(5)村井,浅野.常広:｢インバータ駆動誘導電動機のトルク脈動低減のため

のPWM制御法の考察｣電気学会論文誌101-B,6,315(昭和56年)

(6)西村,小笠原,赤木,難波江,中西:｢永久磁石同期電動機の高性能サー

ボシステム｣電気学会半導体電力変換研究会資料 SPC-84-13,31(昭和59年)

(7)井上:｢電力系統の高調波と低減対策｣

電気学会雑誌103,6,538(昭和58年)

(8)高橋,池下:｢単相整流回路の入力電流波形改善｣

電気学会論文誌105-B.2,174(昭和60年)

(9)中西,岩崎,松井:｢高力率正弦波入力単相整流回路｣

電気関係学会東海支部連合大会論文集105,(昭和60年)

-8
-



第2章 ワンチップマイコンによる誘導電動機駆動用PWM制御

2･1 緒 言

誘導電動機の可変速駆動には各種の方法があるが,その中でも三相トランジス

タインバータを用いたPWM制御法が最も広く使用されている｡

PWMパタンの発生には.指令電圧波形の正弦波とキャリアの三角波とを比較

してパタンを決定する三角波比較PWM制御法が広く用いられている｡この方法

は.アナログ回路により簡単に構成でき,さらにスペクトル解析を行うとキャリ

ア周波数より低次の高調波はほとんど零になるので比較的良い電動機特性が得ら

れる｡しかし.この方法をただ単にソフトウェア化すると処理時間が長くなった

り,量子化誤差を生じるなどの問題点があり期待したような性能が得られない｡

ここにリアルタイム処理によりPWM制御をソフトウェアで構築する場合の難し

さがある｡

本章はPWM制御のソフトウェア化を取り扱ったもので,ソフトウェア制御に

適したアルゴリズムの一方式を提案するとともに.その特性を明らかにしている｡

ソフトウェア化にあたっての基本的なPWM制御法は,すでに常広.村井民らに

よって提案されている｢電動機の磁束ベクトルが円軌道をたどるようにPWMパ

タンを選定するPWM制御法｣(=である｡本章では.このPWM制御法を具体的

にソフトウェア上でリアルタイム処理するために.簡単な座標変換を導入し.ソ

フトウェア制御に適した形に発展させている｡この結果,制御アルゴリズムは簡

単な加減算と関数テーブルを用いて表現でき,安価な8ビットプロセッサで実現

可能となり,さらにインバータ入力電圧に変動が含まれる場合にも良好なPWM

制御特性が得られるなどの成果が得られている｡

本法の優位性を明確にするために,主として三角波比較PWM制御法との特性

の比較を,シミュレーションにより行い,本法の位置づけ並びに特徴を明らかに

している｡さらに.ワンチップマイコン8751を用いた試作システムによる実験を

通して,本制御法の妥当性を確認している｡
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2･2 ソフトウェアP WM制御とその問題点

2･2･1 三角波比較PWM制御の概要

図2･1に三相PWMインバータによる誘導電動機駆動システムを示す｡また,

図2･2 に広く用いられている三角波比較PWM制御法の原理を示す｡インバータ

の各相のスイッチングバタンは.振幅がインバータ入力電圧VDCの1/2の三角波

と各相の指令電圧ひra,ひ.rb,ひF｡とをそれぞれ比較し.指令電圧が大きい場合

には+側のトランジスタをオン,一側のそれをオフし,逆に′トさい場合には一側

のトランジスタをオン.+側のそれをオフしする｡図2･2 では,インバータの各

相のスイッチング関数Sa, Sb. S｡をそれぞれ

s∴=a,b,｡=(:
+側トランシスタがオン,一側トランシスタがオフ

0:一側トランジスタがオン.+側トランシスタがオフ

……(2･1)

と定義して,各相のスイッチングパタンを示している｡この結果,図2･2 に示す

線間電圧ひabが得られ,緑間電圧の基本波成分は指令電圧に等しい電圧になるこ

とが知られている(2j｡ 高調波については.三角波の周波数より低次のほとんど

の高調波成分が零になり,また三相対称波形の場合には3の倍数の高調波成分が

図 2･1 インバータ駆動誘導電動機系
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図 2･2 三角波比較PWM制御の原理
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零にできることから三角波の周波数は指令電圧波形の周波数の3の倍数に設定さ

れる(3)｡

三角波比較PWM制御の欠点として.インバータ出力の緑間電圧波高値の制御

範囲は,インバータ入力電圧VDCの86.6[%]と小さく.インバータ入力電圧が

有効利用されていないことが指摘され, その改善方法(2=d)(5Jも検討されてい

る｡

2･2･2 ソフトウェアPWM制御の問題点

すでに述べたように.三角波比較PWM制御回路は.正弦波と三角波の発振器

およびコンパレ一夕を用いたアナログ回路により比較的簡単に構成できる｡しか

し.アナログ回路はドリフトやオフセットなどの欠点があり,高性能制御を実現

するためにディジタル化 ソフトウェア化の要求が高まっている｡この様な要求

に対して,三角波比較PWM制御の考え方に基づいたPWM制御法がL SIやハ

ードロジック回路によって実現された例も報告されている(6=7)

PWM制御をソフトウェア化する方法としては,オフラインで計算された各周

波数に対する1周期のPWMパタンをR OM上にテーブルとして用意し,それを

順番に出力する方法がある｡この場合には,三角波比較PWMのパタンに限らず,

最適化されたパタンを用意することもできる(8=9)｡しかし,この方法は各周波

数に対するパタンを用意しなければならないので,大きなメモリ容量が必要とな

り.またオフラインでパタンが決定されているので,電源電圧変動などに対処で

きないなどの問題点がある｡

三角波比較PWM制御をソフトウェア上でリアルタイム制御する場合,ソフト

ウェアの処理時間を十分短くできないことが最大の問題である｡トランジスタイ

ンバータを前提にして,1[k H
z】のスイッチング周波数を得るためには,図

2･2 の三角波の半周期500[FLSeC]でPWMパタンを決定する処理を終了しなけ

ればならない｡

三角波比較PWM制御で最も処理が複雑になるのは.正弦波と三角波の交点を

求める計算である｡図2･2 のa相の指令電圧ひ.､｡は.
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ひF､8

=J言方vm
sin∂ ……(2･2)

で与えられ.また花/18カゝらⅧ/6までの傾きが負の部分の三角波をひ3とすれば,

ひ3 =

-9V DC/花･∂
+ VDC ……(2･3)

となり,スイッチング点であるひ-､∂とび3の交点は,非線形方程式

J訂言vn､Sin∂=-9V【､レ/冗･8 +Ⅴ｡｡ ……(2･4)

を∂について解かなければならない｡この様な方程式を各相について解くには,

長い処理時間を必要とする｡このことに対処するために,正弦波に代えて台形波

を用いる方法(5)も提案されているが,それでも比較的複雑な処理になる｡

次に.三角波比較PWM制御をソフトウェア化する上で注意しなければならな

いことは,命令実行時間の長い乗除算を制御アルゴリズムに含まないようにする

ことである｡汎用の8ビットC P UZ80,8085 などは乗除算命令を備えていない

ので.加減算およびシフト命令によって乗除算を実行しなければならない｡また

汎用の16ビットC P U8086の乗除算命令は,8[MH z]のクロック使用時で,

8ビット×8ビットが9[FLSeC].16ビット×16ビットが15[JISeC]と比較的

長い処理時間を必要とする｡したがって,乗除算を多く含むアルゴリズムの場合

には高性能なプロセッサが必要になり.コスト的に不利になるので,加減算を中

心としたアルゴリズムが理想的である｡ところで,誘導電動機の磁束を一定に制

御する場合には,(2･2)式の指令電圧ひ｢8を一次周波数に比例させて制御(Ⅴ/

f一定制御)しなければならない｡(2･2)式のひ.･aの計算において.~sin∂をRO

Mテーブルに用意した場合には,師vmとsin∂の乗算が必要になる0
また･

(2･4)式を Newton法などを用いて解く場合にも乗除算は避けられない｡

ソフトウェアPWM制御を実現するときのもう一つの問題点は,制御量の有効

ビット数をどの種度に選定するかである｡例えば,三角波比較PWM制御の三角

波の-Ⅴ工,C/2からVDC/2までの変化量を8ビットで与え.256 分割したとしよう｡

先に示したようにⅤ/f一定制御を行うことから,一次周波数を3[H z]の低

周波数で駆動する場合には.指令の正弦波の変化幅は 256×3/(60×0.868)≒15

(ただし,定格一次周波数を60[H z]とする)となり.十分な分解能とはいえ
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ない｡特に低周波数時には.出力電圧が小さくなることから,図2･2 の線間電圧

ひ8bのパルス幅が細くなるので精度よい計算が要求される｡したがって.この場

合8ビットの有効ビット数では十分な精度が得られない｡

以上の理由から,三角波比較PWM制御をソフトウェアで実現するには高性能

なプロセッサを用いなければならないことが理解できよう｡実際に,上野氏らに

よって高速乗除算を実行できる高速デュアルワンチップマイコン(MN1890)を用

いて.ソフトウェア制御が実現されている(1∈=｡この場合2個のC P Uを用い,

内部演算は8～32ビット,処理時間は300～350[tLSeC].制御周期は400[FLSeC].

スイ ッチング周波数は1250[H z]の性能が得られている｡

これらの問題点を躇まえて,この章では三角波比較PWM制御とは全く別のP

WM制御理論に基づいて,ソフトウェア制御に適したPWM制御アルゴリズムに

ついて検討する｡

2･3 磁束に着目したP WM制御の原理

2･3･1 三相PWMインバータの電圧ベクトル(1)

図2･1の誘導電動機の中性点の電位をひrlとすれば,インバータ出力電圧.すな

わち.誘導電動機の各相電圧ひ｡.ひb,ひ｡は,(2･1)式の各相のスイッチング関

数Sヨ. Sb, S｡を用いて,

……(2･5)

と表現される｡

図2･1に示すように,a相巻線方向にd軸,それに対して直角方向にq軸を選ぶ

と,a-b-C相とd-q座標系の各制御量の間には,

｢:1=粧
-1/2 -1/2

J3/Z
-ノ3/Z

1■■ノ
a

b

C【1｣ ……(2･6)



なる関係がある｡したがって,d-q座標系で表現したインバータ出力電圧町は.

(2･5)式を(2･6)式に代入して,

彪Ⅴ工､〔

2J3

2S｡-S b- S｡

招(Sb-S｡)
……(2･7)

と得られる｡甘はスイッチング関数Sa,S｡.Scの関数であるから町(Sa Sb

S｡)と表現して,それぞれのスイッチングパタンに対するインバータ出力電圧ベ

クトル町(Sa Sb S｡)をd-q座標系に表わすと,図2･3に示す8種類の電圧ベ

クトルが得られる｡この図で町(000)はすべての-側の,また甘(111)はすべての

+側のトランジスタがそれぞれオンしている状態に相当し,ベクトルの大きさが

零であることから特にz(zero)ベクトル==と呼ぶことにする｡電圧ベクトルの

大きさl町lを求めると,次式が得られる｡

t町l=
. zベクトル

VD〔;
Zベクトル以外

……(2･8)

図 2･3 インバータ出力電圧ベクトル
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2･3･2 正弦波駆動時の誘導電動機の磁束ベクトル

誘導電動機は平衡三相正弦波電圧で駆動されるのが望ましく,そのような理想

的な場合の磁束鎖交数を求めてみよう｡

図2･1に示した誘導電動機のa.b,C各相巻線に･次式に示すように線間電

圧実効値Ⅴ｡､,電気角速度山の平衡三相正弦波電圧ひ･､a･ひr､b･ひ-､Cを印加した

としよう｡

匝vm

COS(Jt

cos(ut-2Ⅵ:/3)

cos(山t+2Ⅷ/3)

……(2･9)

(2･9)式を(2･6)式へ代入してd-q座標系の理想的な電圧ひr､d,ひr､qは次式で与

えられる｡

1｣
⊥し

⊥し

山

山

S

n

O

･⊥

C

S卜しmVニ1｣
d

q

ひ

び
卜し ……(2･10)

誘導電動機の一次磁束鎖交数は,一次巻線抵抗を無視すれば,一次電圧の時間

積分値として与えられるから,平衡三相正弦波電圧で駆動された場合のd-q座

標系での磁束鎖交数ユー･=【九-､d 九.･｡】丁(丁は転置を意味する)は(2･10)式を時間

積分して,次式で与えられる｡

ユ｢=に…〕=∧[ご三:ご｡]
ただし,

0=u t=27[f t (f:一次周波数)

∧=Ⅴ｡､/(2Ⅵ:f)

……(2･11)

……(2･12)

……(2･13)

である｡一般的に誘導電動機の磁束鎖交数は,磁気飽和を起こさないように一定

に制御される｡このような場合,(2･11)式をd-q座標系に表すと,図2･4 の円

軌跡が描かれる｡
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図 2･4 正弦波駆動時の磁束鎖交数

図2･3 の電圧ベクトルの積分値がインバータ駆動時の磁束鎖交数(以下,実磁

束鎖交数と呼ぶ)となるので,この実磁束鎖交数が,図2･4 の理想的な磁束鎖交

数(以下,指令磁束鎖交数と呼ぶ)Arの円軌跡に追随するように図2･3の電圧ベ

クトルを選択することでPWMパルスパタンは決定される｡

2･4 磁束制御に基づいたPWM制御アルゴリズム

先の議論からPWMパルスパタンの決定は.電圧ベクトルの選択法を明らかに

すればよいことがわかる｡この場合.制御装置の小型化.フレキシビリティを考

えると,ワンチップマイコン化が有望である｡その際.インバータ入力電圧VDC

の変動に対処するためには,リアルタイム処理が必要であり.かつ,メモリや処

理能力に限界のあるマイコン化を前提とすれば,PWMパタン発生のアルゴリズ

ムはより簡単なものが望まれる｡ここでは,サンプル値制御系を前提としてサン

プル点ごとにインバータの最適な電圧ベクトルを決定し,サンプル周期Tの間で
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は.一定の電圧ベクトルを出力するものとしてPWMパタン発生のアルゴリズム

を導出する=2㌔

2･4･1提案する‡-m座標系の定義と磁束ベクトルの表現

周知のように,三相PWMインバータの回路動作は1/6 周期,すなわち電気角

で600 ごとに同じであることが望ましく,また図2･3に示した電圧ベクトルも600

ごとの方向を示していることから,直角座標のd-q座標系で直接PWMパタン

の発生の処理をせずに.三相のa-b-C座標へ座標変換して処理を行うことが

多い〔13)｡そこで,この様な座標変換を行うと制御処理が複雑化するので,図2･

5に示すように1/6周期ごとに座標軸が600 で交わるZ-m座標系を定義し,その

座標系でPWMパタン発生のアルゴリズムを導出する｡図2･5に示す0≦8≦Ⅶ/3

の区間で,角周波数山>0の場合について考える｡図2･5において.太い実線の円

＼
＼

＼

=冗/㌻＼＼
二二二二二三≧ゝ

＼

′ t l

図 2･5 ‡-m座標系の定義と電圧ベクトル選択法
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弧は指令磁束鎖交数ユー､の軌跡である｡図2･3に示すインバータ駆動時の8種類の

電圧ベクトル町を用いて実磁束鎖交数Aを指令磁束鎖交数ユ,､に追随させるため

には甘(100),町(11D)と.実磁束鎖交数Aが指令磁束鎖交数Ar に対して進み過

ぎたとき停止させるためのzベクトルを用いればよい｡これら3種類のベクトル

選択を簡単に行うために.図2･5に示すように∂=花/6のユt･の位置を原点として.

町(100)の方向に王軸を,甘(110)の方向にm軸を選び,この王-m座標系で,磁

束鎖交数を考える｡このとき.町(100).甘(110)をそれぞれZベクトル,mベク

トルと呼ぶことにする｡(2･11)式のd-q座標系の指令磁束鎖交数ユ｢を王-m

座標系へ座標変換すると,

-1+2/招 cos(β｡-Ⅶ/6)

1-2/乃 cos(∂｡+冗/6)
……(2･14)

と得られる｡ただし,∂｡は‡-m座標系の原点の電気角∂｡(=Ⅶ/6)より

∂｡= ∂-8｡ (一花/6≦∂｡≦Ⅶ/6)
……(2･15)

で与えられる｡したがって,磁束鎖交数の大きさ∧を一定に制御する場合には,

(2･14)式の∂｡に対するユー･の関数テーブルを用意しておけば.サンプル点nの指

令磁束鏡交数1｢(n)=[1‥(n)1rm(n)]T は,サンプル点nの電気角度e(n)よ

り(2･15)式を用いて∂｡(n)を知ることで得られる｡

次に,サンプル点nの実磁束鎖交数A(n)=【A7(n)Am(n)】†を求める｡いま

図2･6 のA点にサンプル点n-1の実磁束鎖交数A(n-1)が存在したとしよう｡サ

ンプル点n-1とn のサンプル周期Tの間の電圧ベクトル町(n-1)が‡ベクトル.

mベクトル. zベクトルを取ることができるので,1(n)はそれぞれB,C,A

点に移動することができる｡したがって,ス(n)は,

A(n)=A(n-1)+甘(n-1)･T ……(2･16)

で与えられ このZ
-m成分は次式に示すように単なる加算で表現される｡

九‡(n一

九｡､(n- 廿△九ニ::二:;†
-19-
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図 2･6 実磁束鎖交数の表現

ここで,△ん,L(n),M(n)は,

△九=斤フ丁Ⅴ｡｡･T

L(n)=‡
M(ll)=

1. 甘(n)=甘(100)

0; 町(n)≠町(100)

1; 町(n)=町(110)

0; 町(n)≠甘(110)

(Zベクトル)

(mベクトル)

……(2･18)

……(2･19)

である｡このように 王-m座標系を導入することにより,指令磁束鎖交数ユ.､(n)

は関数テーブルにより,また実磁束鎖交数ユー､(n)は単なる加算により求めること

ができる｡

2･4･2 電圧ベクトルの選択アルゴリズム

電圧ベクトル甘(n)の選択は以下のように行う｡図2･5に示すようにZ -m座標

系を指令磁束鎖交数ス,､(n)を通る傾き±1の 2直線G,Hにより巨〕～回の領

域に4分割し,これら瓦～[召のどの領域に実磁束鎖交数A(n)が存在するかを
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判断して電圧ベクトル甘(n)を選択する｡すなわち,実磁束鎖交数ユ(n)がG直線

より上の領域回あるいは回に存在する場合には,実磁束鎖交数ス(｡)が指令磁

束鎖交数A,･(n)に対して先行しすぎているので,サンプル点nではzベクトルを

選択して指令磁束鎖交数が進んでくるのを待てばよい｡逆にG直線より下の領域

に存在する場合には,実磁束鎖交数A(n)を進めなければならない｡この場合,

領域[司にA(n)が存在するなら指令磁束鎖交数の軌跡の外側にユ(｡)があるので,

これを内側へ移動させるためにmベクトルを用い.領域[∃にA(n)が存在するな

らZベクトルを用いる｡この判断は,次のg(n),h(n)を計算してこれらの符号

を知り,表2･1に従って実行される｡

g(n)=†九之(n)一九.､～(n)〉 +(九m(n)一九-､m(n)〉

h(n)=†九～(n)一九=(n)〉 -†九｡､(n)一九.､m(n)〉
……(2･20)

また,Zベクトルを使用する場合,町(000)と甘(111)の選択については.スイッ

チング回数が少ないほうを選ぶ｡例えば,Zベクトル甘(100)からzベクトルへ

パルスパタンが変化するときには.S8だけを変更するだけで済む町(000)を使用

する｡回転磁界の回転方向が逆の場合,すなわち揖<0 の場合には,Z,mベク

トルとそれぞれ逆方向の電圧ベクトルである- Zベクトル甘(011), -mベクト

ル町(001)とzベクトルにより,スをユー､に追随させることができる｡したがって,

(2･19)式のL(n),M(n)を

表 2･1 電圧ベクトル選択基準

α) g(∩) h(∩) 領域 V(∩)

正

g(∩)<O h(∩)<0 [∃ トベクトル

g(n)<O h(∩)>0 国 mベクトル

g(∩)>0 団回 Zベクトル

負

g(n)>O h(∩)>0 国 -トベクトル

g(∩)>O h(∩)<0 回 ーmベクトル

g(∩)<0 田巨】 Zベクトル
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L(n)=

M(n)=

1; 町(D)= 王ベクトル

ー1; 町(n)=一 言ベクトル

0; 町(n)= 上記以外

1, 甘(n)= mベクトル

ー1; 甘(n)=-mベクトル

0; 町(n)= 上記以外

……(2･21)

と拡張し.表 2･1の山<0の場合に基づいて甘(n)を選択すればよい0

2･4･3 王-m座標軸の接続関係(1狛

上記は,0≦8≦Ⅶ/3 の区間について述べたが,図2･7に示すように他の8の

区間についても同様に‡-m座標軸を選ぶことで.先に述べた方法をそのまま用

いてベクトル選択ができる｡ただし,∂の区間変更時には実磁束鎖交数Aを次の

区間の王-m座標系に変換しなければならない｡区12･8に示すように,一般に座

標軸が角度¢で交わる座標系の一点[α β]丁 を座標軸がゆだけ回転した座標系

で[αt β●】Tとして表すと,次式が成立する｡

COSゆ+
sin¢ sinゆ

tan¢ Sin¢

≡圭≡≡cosい‡崇
……(2･22)

図2･7に示すようにu>0の場合の0≦∂≦Ⅷ/3の区間の実磁束鎖交数がA(nf)で

あったとき,つぎの冗/3≦∂<2Ⅷ/3の区間のZ-m座標系に座標変換した実磁

束鎖交数ユー(nr)は.(2･22)式に

¢=Ⅶ/3, ゆ=Ⅶ/3

九之(nf)

九m(nf)-∧

を代入して
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図 2･7 新.旧‡-m座標系の接続関係
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図 2･8 非直角座標系の回転

九'～(nF)

九●｡､(nf)

-∧+九ま(nf)+九m(nf)

一九～(nり

(山>0)……(2･23)

で与えられる｡同様に,山<0の場合の0≦∂≦冗/3の区間の実磁束鎖交数スいIs)

を,次の-Ⅷ/3≦∂≦0の区間の王-m座標系に変換した上●(ns)は,(2･22)式に

¢=Ⅶ/3, ゆ=-Ⅶ/3

ん～(ns)+∧

九｡､(ns)

を代入して次式で与えられる｡

α

β
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九●～(ns)

九●｡､(ns)

一九m(ns)

∧+九之(ns)+んn､

(仙<0)……(2･24)

2･4･4 インバータ入力電圧変動時の対処法

本アルゴリズムは,インバータ入力電圧VDCが変動した場合にも簡単なハード

ウェアを付加するだけで,アルゴリズムの変更なしに適用できる｡指令磁束鎖交

数ユ.､については.(2･14)式に示すように∂の関数として与えられるから,イン

バータ入力電圧変動の影響を受けない｡しかし,(2･17)式の実磁束鎖交数A(n)

の計算は,サンプル周期Tが一定であるとすれば,△九が一定値にならないので

複雑になる｡VDCが変動しているときは.(2･18)式の△九は,

△九= 声万‡;vDC dt ……(2･25)

とⅤ｡｡の時間積分値の形で与えられるから,VDCをA/Dコンバータで検出した

のでは,Ⅴ｡｡の瞬時値しか与えられないため.△九の正確な計算はできなくなり,

A(n)を精度よく求めることができない｡

ここでは.次の方法を提案する｡インバータ入力電圧VDCが変動してもサンプ

ル周期Tを調節してⅤ｡｡の時間積分値がある一定値になるごとにサンプルすれば.

(2･17)式の実磁束鎖交数の計算式はそのまま適用できる｡すなわち,(2･25)式よ

り

i三Ⅴ｡｡dt=J訂㌻△九(=一定値)

となるごとにサンプルする｡サンプル信号としては,インバータ入力電圧VDCを

Ⅴ/Fコンバータを用いて周波数変換し,その出力パルスを用いればよい｡この

様にⅤ/Fコンバータを用いてサンプル信号を発生することで.本アルゴリズム

はインバータ入力電圧変動時にもそのまま適用できる｡
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2･5 ワンチップマイコンを用いた制御システム

2･5･1 試作システムの構成

図2･9に試作システムの構成を示す｡主回路は200[Ⅴ]三相交流の全波整流回

路と.シングルタイプトランジスタ2SC2442 を用いた三相PWMインバータより

構成されている｡制御回路は.制御処理を実行するワンチップマイコン8751(イ

ンテル社)とサンプル周期Tごとにサンプル信号を発生するⅤ/Fコンバータ

VFCT32KP(バーブラウン社)とマイコンから出力されるPWMパルス信号を増幅

してトランジスタのベースを駆動するベースアンプのわずか3個の部品点数で構

成されている｡

Ⅴ/Fコンバータは.2･4･4 で述べたようにインバータ入力電圧の積分量があ

る定められた値匝△んになるごとにパルス信号を発生し･このパルス信号が
8751にインタラプトをかけるサンプル信号となる｡この結果,インバータ入力電

圧VDCの変動に対する補償が成される｡

図 2･9 ワンチップマイコンを用いたシステム構成
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誘導電動機の速度指令に相当する一次周波数指令は.シリアルパルスで与えら

れ 正負それぞれの回転方向に対応させたf O,flの2つの入力が用意されて

いる｡ したがって,8751の2つの8ビット内部カウンタ0.1で一次周波数指令

fO.flのパルス信号をそれぞれ計数することによって一次電気角度8が得られ

る｡電気角度∂はⅧ/3を100B(=256)に対応させており.これらのカウンタの内容

とそのオーバフロの回数より∂｡.8｡が決められる｡

マイコンの処理結果として得られる電圧ベクトル町に相当したインバータのス

イッチングパタンは8751のポート1より出力され,ベースアンプを介してパワー

トランジスタを駆動する｡なお,スイッチング時のアーム短絡防止のためのデッ

トパタン(15[ルSeC])もソフトウェアで出力している｡本制御アルゴリズムに

おいてはデッドタイムを考慮していないが,デッドタイムの影響を考慮する方法

については3･2･6で説明する｡

2･5･2 電気角度の予測と制御処理

本アルゴリズムでは,図2･10に示すように.電圧ベクトル 町(n)をn-1とn の

サンプル間で選択しなければならない｡実磁束鎖交数A(n)については.(2･17)

式からも明らかなようにサンプル点n-1で計算できるが,指令磁束鎖交数ス,､(n)

については,(2･14),(2･15)式からもわかるように,∂(n)が決まるサンプル点

n にならないと求めることができない｡したがって,このままの形で処理すると.

サンプル周期を遅れ時間とする遅れ系となってしまう｡そこで,本システムでは

Ⅴ′F出力

サンブリンク点

マイコン処理

ベクトル

』_.
･- 丁(=蒔万△Aト ヨ

∩-1 ∩-1/2 ∩

mB mA

V(n-1)出力 β(∩)予測 V(n)出力

1(∩)■出 ユ｢(∩)予測

ヱ(∩)書出 V(n)選択

γ(∩-1) V(∩)

図 2･10 制御処理とサンプル点の予測

ー27-



図2･10 に示すようにⅤ/Fコンバータの周波数を2倍に設定して,サンプル点

n-1とnの間にサンプル点n-1/2を設け,8(n-1/2)より∂(n)を

∂(n)= 2･∂(n-1/2)- ∂(n-1) ……(2･26)

と予測する｡このように簡単な予測を行い,サンプル点n-1/2でス.､(n)を求める

ことによって実質的に遅れのない制御系にすることができる｡この結果,マイコ

ンの処理は,IN TA.INT Bの2つに分けられる(15一｡INT Aでは.前の

制御周期で決定された電圧ベクトル甘(n-1)を出力し,(2･16)式によりA(n)を,

(2･2'3)または(2･24)式よりス●(n)を計算する｡IN T Bでは.(2･26)式で予測し

た∂(n)を用いて(2･15)式より∂｡(n)を求め,R O Mテーブルを用いてA,､(n)を

得る｡そして(2･20)式のg(n),h(n)の符号を知り,電圧ベクトル町(n)の選択

を行う｡ここで,INT A,IN T Bで実行されるルーチンの処理時間はともに

44[〃｣SeC]である｡

2･5･3 サンプル周期

本制御方式のサンプル周期Tは,(2･25)式から明らかなようにインバータ入力

電圧Ⅴ｡｡の積分量が一定値抒万△九になる時間である｡磁束ベクトルの円軌跡

への追随度を上げるためには,サンプル周期Tは短いほどよいが.ソフトウェア

の処理時間Ts より制約を受ける｡また,すでに説明したようにサンプル周期T

は,インバータ人力電圧VDCに変動がある場合には変化する｡VDCの基準電圧を

VDCO.そのときのサンプル周期TをToとすれば,VDCが最大Ⅴ｡､8､まで変動し

たときのサンプル周期T｡‥.1は,

Ⅴ｡､81､

V DCO
･T'm.n ≧

Ⅴ∩､ヨ､

V DCO
･'~1'三 ……(2･27)

の関係を満足しなければならない｡

ところで,(2･23),(2･24)式のユー(n)の変換式に∧の項が存在する｡ソフトウ

ェア上では,磁束鎖交数を△んで規格化するので,

∧=K･△ 九 K:整数
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なる関係が成立しないと,この変換に量子化誤差が含まれることになる｡インバ

ータ入力電圧がVDCO.サンプル周期がT〔- のとき,(2･13),(2･18)を用いて(2･

Z8)式を変形すると,

.招Ⅴ｡､
2･ノ至冗f･V DCO K ……(2･29)

が得られる｡すなわち,T□ の最適値としては,(2･27).(2･29)式の両式を満足

する最小のものを選べばよい｡したがって,Ⅴ/Fコンバータの周波数fIは,

基準電圧V
DCOのとき.

fI= 2/To ……(2･30)

となるように調整する｡

試作システムでは,2.2[kW](4極,定格電圧 200[Ⅴ],定格周波数 60

[8z])の誘導電動機を用い,インバータ人力電圧は200[Ⅴ]の平衡三相電圧を

整流して得た｡また.ソフトウェアの処理時間Tsは88[〝SeC]となった｡この

場合.VDCO=彪･280[Ⅴ],Vm｡X/Vo=1.1,Ⅴ･m/f=200/60[Ⅴ/Ez]とし

て(2･27)式へ代入すると,To≧96.8[ルSeC]が得られる｡一方.(2･29)式より

To≧96.8[〃SeC]を満たすKの最大の整数値はK=23で,To=99.9[FL SeC]

と定まる｡したがって,Ⅴ/Fコンバータの周波数flは,VDC｡=彪･200[Ⅴ]

のとき 20.02[Hz]にしている｡また,Kは磁束鎖交数∧のソフトウェア上の値

であ.り,磁束鎖交数の計算は8ビットの有効ビット数で十分であることにも注意

しよう｡

2･5･4 電気角度の分割数

電気角度∂の分割数xは指令磁束鎖交数ス｢の精度に関係するから大きいほど

よい｡ しかし.実磁束鎖交数Aは△九ごとの離散値をとるから.A,､とょの間に

は平均して△九/2 程度の誤差が生じると考えれば,Xを大きく とりすぎても意

味がない｡したがってA,､は±△九/20の精度があれば十分であると考え,指令

磁束鎖交数の円軌跡をⅩ分割したとき.その一つの大きさが△九/10より小さく

なるようにすれば,
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△九/10 ≧ 2■花∧/Ⅹ Ⅹ ≧ 20Ⅶ･K
……(2･31)

の関係が得られる｡試作システムでは,K=23であり,Ⅹ≧1445･1の分割数が要

求される｡実際には,一花/6≦∂F-≦冗/6を256分割しているから.x=1536とな

り,上記の要求を満たしている｡

2･5･5 実磁束鎖交数の追随限界

実磁束鎖交数Aが指令磁束鎖交数ス.､に追随できる条件を0≦β≦冗/3の区間で

考える｡図2･5からもわかるようにこの区間内でAがA.･へ追随するのに最も厳し

いところは.ユー1が!ベクトルとmベクトルの中間方向に進む∂=Ⅷ/6(∂｡=0)

の時点である｡したがって.サンプル周期Tの間のス.-の8｡=0の変化量

!ニid(∧cosO｡)/dtidt=i三vm coso｡dt ≒VmT

より∂｡=0 においてス.､が進む方向の王,mベクトルの成分

月/2･△ん=(1/彪)VDC･T

のはうが大きければ追随できることから,

Vm ≦ VDC/彪 ……(2･32)

が導出される｡すなわち,必要とされる線間電圧Vmがインバータ入力電圧VDC

の1/彪倍以下であれば.AはArに追随できる｡

試作システムの場合には.VDCは招･200[Ⅴ]であるから,誘導電動機には最

大 200[Ⅴ]の緑間電圧を印加することができる｡したがって.定格時の磁束で

誘導電動機を駆動する場合には一次周波数fの最大値は,60川z]である｡

2･6 シミュレーションと実験結果

2･6･1 シミュレーション結果

実磁束鎖交数スが指令磁束鎖交数ぇ.､の円軌跡に対して.どのように追随して
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いるかをシミュレーションにより求めた結果を図2･11に示す｡インバータ入力電

圧Ⅴ｡｡は 200彪[Ⅴ]一定とし,2.2[kW](定格電圧200[Ⅴ],定格一次周

波数60川z])の誘導電動機を一次周波数30[Bz]で駆動した場合である0
サン

プル周期Tは,先に説明したように99.9【FLSeC]としている｡60[Hz]以下の一

次周波数で誘導電動機を駆動した場合には,ほぼ同様の円軌跡が得られる0 図2･

12は.一次周波数fに対するインバータのパワートランジスタのスイッチング周

波数f｡をシミュレーションにより計算したものである｡この結果からスイッチ

ング周波数f｡は48川z]付近でf｡=1.6[kHz]と最も高くなる｡

図2･13は,一次周波数fに対する誘導電動機の線間電圧ひヨbの基本波と全高調

波の実効値を提案するPWM制御法と三角波比較PWM制御法のそれぞれについ

てシミュレーションにより求めたものである｡三角波比較PWM制御法の三角波

の周波数は一次周波数fの3の倍数のうち,図2･12に示した本PWM制御法のス

イッチング周波数に最も近くなるものを選んでいる｡全高調波実効値は両方式と

もほぼ同じ特性を示しているが, 基本波実効値については, 一次周波数fが60

[Bz]のときに本PWM制御法は指令値どうりの 200[Ⅴ]であるが,三角波比

較PWM制御法では18&[Ⅴ]の電圧しか出力されていない｡三角波比較PWM

制御法では三角波のピーク値より正弦波のピーク値が高くなると,すなわち線間

電圧の基本波が173[Ⅴ](一次周波数f=52.0[Hz】)以上の範囲では.指令値

どうりの基本波電圧が得られない｡これに対して本PWM制御法では.2･5･5 に

示したように緑間電圧の指令値が 200[Ⅴ](一次周波数f=60[Hz])まで制

御できる｡

図2･14(a),(b)は,それぞれ本法と三角波比較PWM制御法について誘

導電動機を30川z]で駆動した場合の緑間電圧をシミュレーションにより求め･

フーリエ級数展開を用いて高調波解析した結果である｡本PWM制御法は本質的

に非同期式のPWM制御法であるから 各周期ごとに電圧波形は異なる｡ 図2･15

(a)はある一周期の線間電圧波形に対して高調波解析したものである0 また･

三角波比較PWM制御法の三角波の周波数としては30[Hz]の51倍のl･53[kHz]

を選んでいる｡ 図2･13 に示したように全高調波の実効値は両方式とも同程度で

あったが, 図2･14から明らかなように本PWM制御法では, 低次から高次まで

ほぼ均一に高調波が分散しているのに対して,三角波比較PWM制御法では三角
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図 2･11磁束のシミュレーション結果
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図 2｡12
一次周波数に対するスイッチング周波数特性

[シミュレーション結果]

0 10 20 30 40 50 60

一次周波数f【Hz]

図 2･13
一次周波数に対する基本波,高調波電圧特性

[シミュレーション結果]

ー33-



0 100

錮濃次数

(a)磁束制御形PWM制御時

100

粛濃次数

(b)三角波比較PWM制御時

図 2･14 高調波解析結果
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波の周波数とその倍数の周波数の近くに大きな高調波成分が存在し.その他の成

分はほぼ零になっている｡誘導電動機を三角波比較P WM制御法で駆動した場合

には大きな電圧の高調波成分により耳ざわりな音が発生するが,本PWM制御法

で駆動した場合には高調波電圧が分散しているので比較的小さな音として聞こえ

る｡

2･6･2 実験結果

図2･9 に示したシステムを試作し,実験を行った｡図2･15は, 2.2[kW]の

誘導電動機を駆動したときの線間電圧,;線電流波形である｡この例では,誘導電

動機を無負荷状態にし,一次周波数fを10.30.60[Ez]として実験を行ったの

で,繰電流のほとんどが励磁電流であると考えられる｡これらの写真の線電流は

振幅が一定の正弦波電流であることから.電動機の磁束が一定に制御されている

ことがわかる｡

図2･16は図2･10の試作システムのインバータ入力電圧VDCに変圧器を介して交

流電圧を重畳させ,人為的に直流電圧に60[Hz]の脈流分を加え,一次周波数f

を30[Bz]として誘導電動機を駆動したときの繚間電圧,緑電流波形である｡図

の例では直流電圧VDCO=200[Ⅴ]に対し,振幅で30[%]の変動分を重畳させ

ているが,リアルタイム処理によりPWMパタンを決定しているので,安定で良

好な電流波形が得られている｡

2･7 結 言

誘導電動機の磁束に着目したリアルタイムソフトウェアPWM制御法を提案し.

そのシミュレーションおよび実験により次のことを明らかにした｡

(1) 新たに導入したZ-m座標系でPWM制御の理論展開をすることで,加

算機能と関数テーブルを用いたソフトウェア制御に適したPWM制御アルゴリズ

ムを導出した｡従来,三角波比較PWM制御法をソフトウェア上でリアルタイム

処理した場合.トランジスタインバータに適用できるほどのスイッチング周波数

を得ることができなかったが.本アルゴリズムを 8ビットワンチップマイコン

8751で実行したところ.88[FL SeC]の実行時間が得られ,1.2[k
H

z]程度の
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図 2･15 インバータ入力電圧が一定の場合の動作波形
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図 2･16 インバータ入力電圧に脈動のある場合の動作波形
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スイ ッチング周波数が実現できた｡

(2)本制御法を適用する場合のサンプル周瓢 電気角度の分割数,最大出力

電圧などの設計手法について明らかにした｡

(3)本制御法はリアルタイム処理を前提にしているのでインバータ入力電圧

の変動に対する補償機能があることを示し.実験により動作確認を行った0

(4)アナログ回路構成に適した三角波比較PWM制御法では,出力電圧波高

値の制御範囲はインバータ入力電圧の 86.6【%]までであるが,本法では100

[%]まで拡張されている｡

ここに示したリアルタイム処理PWM制御法は.誘導電動機の一次周波数のオ

ープンループ制御に適している｡またわずか3個の部品点数で制御回路が構成で

きるという実用的なメリットもあり,幅広い応用を見い出すものと考えられる0
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第3専 制御量を量子化した誘導電動機のソフトウェアPWM制御

3･1 緒 言

前章では.ソフトウェアPWM制御の有効性をシミュレーションと実験で示し

たが.本章では,前章で提案したソフトウェアPWMアルゴリズムに対して,ソ

フトウェア制御法として不十分な点を指摘し,その改善策を提案してより一層ソ

フトウェア制御に適したPWMアルゴリズムを導出する｡以下に示す2点が第2

章のアルゴリズムの大きな問題点とその改善策である｡

1. 第2章の指令磁束鎖交数は, ソフトウェア上で量子化されたとき,その小

数点以下は四捨五入されたので.量子化誤差を含んだ形で扱われていた｡そこで,

本章では.指令磁束鎖交数を3軸に対して量子化し,指令磁束鎖交数の存在位置

を領域としてとらえることで小数点以下の値を考慮し,実質的に量子化誤差を除

去する｡

2. 第2章の制御の基本的な考え方は亨 サンプル点の指令磁束鎖交数と実磁束

鎖交数より両者が→致するようにサンプル点nのPWMパタンに相当する電圧ベ

クトルを決めていた｡本章ではより適切な電圧ベクトルを選択するためにサンプ

ル点n+1の指令磁束鎖交数とサンプル点n の実磁束鎖交数よりサンプル点n+1で

指令と実の磁束鎖交数が一致するようにサンプル点nの電圧ベクトルを決める｡

これらの改善策の効果を評価するために,電動機のトルク変動の分散を本法と

第2章のアルゴリズムとで比較し,本法の有効性を示す｡また任意のⅤ/fパタ

ンをとるための可変磁束制御法も提案している｡

大容量化や高性能化に対しては.インバータの多重化による方法が用いられる｡

多重化法は出力電圧そのものを正弦波に近づけるので,高調波総量の低減が図れ

る｡しかし,多重化法では2台以上のインバータの出力を変圧器により結合する

ことからシステムが大型化するなどの問題点がある｡そこで.出力変圧器を用い

ずに相電位で3値を出力できるインバーク(1)(以下,マルチレベルインバータ

と呼ぶ)に対して,本章で提案するソフトウェアP WM制御法を適用する方法に

ついて述べる｡この結果マルチレベルインバータを誘導電動機駆動に適用すると,

ー40-



トルク脈動の低減に極めて有効であることを明らかにする｡

3･2 量子化誤差を除去したソフトウェアPWM制御

この章で提案するソフトウェアPWM制御アルゴリズムの基本的な考え方はサ

ンプル点n+1の指令磁束鎖交数ス,＼(n+1)とサンプル点nの実磁束鎖交数ユ(n)の

位置関係より,ユー｢(n+1)とA(n+1)が最もよく一致するように図2･3に示した電

圧ベクトル甘(n)を選ぶことにある(2j｡

3･2･1提案するg-u-W 座標系の定義と指令磁束鎖交数の表現

指令磁束鎖交数ス｢は図3･1の円軌跡上に存在し,その正確な位置を知ろうとす

れば多くのビット数を必要とする｡しかし,実磁束鎖交数A(n)は図3･2に示すよ

うにサンプル周期Tの間に移動できる位置は限られた離散的な点であることを考

えれば.指令磁束鎖交数A,､の正確な位置を知る必要はないことがわかる｡そこ

で,指令磁束鎖交数A,､を図3･2の一辺△ん0/乃の正六角形または正三角形の内

部に存在するという形で表現することを考える｡ここで.△九0 は

△ 九0 l/彪i VDC d t =1/彪･VDC･T
O

……(3･1)

図 3･1
g-u-W座標系の定義と指令磁束鎖交数
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図 3･2 実磁束鎖交数の移動

である｡

三相インバータの回路動作は1/6周期ごとに同じであるから0≦β≦冗/3の区

間について考える｡図3･1に示すようにd軸に対して2Ⅷ/3進み,遅れ方向にそ

れぞれu,W軸を定義する｡(2･11)式で与えられるd-q座標系の指令磁束鎖交

数1r をg-u-W座標系へ座標変換するとg.u.w軸の各成分九rg,九ru.

九｢=は,

ユー､=

九-､g

んr u

九r…

Sin(ヲp

sin(8｡-2了【/3)

sin(∂｡+2Ⅶ/3)

……(3･2)

と得られる｡∧および8｡はそれぞれ(2･13),(2･15)式で定義されている｡さら

に△ん｡で量子化された指令磁束鎖交数ス.･0 を次式で定義する｡

A
rc=[九↑･Og

九.､ロu 九‥〕､､.】T

= △ 九0

INTi^/ △九0･Sin O｡ I

IN T(∧/ △九o･Sin(0｡-27【/3)i

LINTl^/△九.〕･Sin(0｡+2Ⅷ/3)i｣
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ここで,IN Tは小数点以下四捨五入を意味する｡∧が一定の場合には.量子化

された指令磁束鎖交数ユ.一口は第2章ですでに述べたように∂pに対する(3･3)式の

関数テーブルを用意することで得られる｡制御に対する広い応用を考える場合に

は∧を自由に設定することが望まれるが.その場合のユー､0の計算法については後

で詳しく述べる｡

次にArとユ.､t〕の関係について調べる｡.え=の各成分の和S r

S.｢=九∫､□9 + 九-､0し1+ 九=吊 ……(3･4)

の値に対して,それぞれ検討する｡

(1)t S-1t=0の場合

図3･3(a)に示すようにg=九.､Og,u=九.＼0∪,W=九.､0…の3直線は一点で

交わる｡.え‥ は△九｡で量子化されているので,ユ｢の各成分はAro の各成分に

対して±△九｡/2の範囲内に存在する｡したがって,真の指令磁束鎖交数ス∫､は

図3･3(a)の一辺△九0/招の正六角形の内部に存在する｡

(2)t Srl=△九0 の場合

すでに説明したようにス.､0の各成分は△スロで量子化されているので.1S-､lが

零の次に取り得る値は△九0である｡この場合には図3･3(b)に示すようにg=

九,､｡｡,u=九.･｡u.W=九-､Oh,の3直線は一点で交わらず.一辺2△九0/招の正

三角形を構成する｡真の指令磁束鎖交数ユー､は,この正三角形の各辺の中点を結

んで作られる一辺△九0/冶の正三角形の内部に存在する｡

IS.､t=2×△九｡となると真の指令磁束鎖交数Arの存在領域がなくなるので,

lS.､lは2×△九｡以上になることはない｡したがって,(3･3)式によって与えられ

る量子化された指令磁束鎖交数Aroは.真の指令磁束鎖交数ユF･の存在領域を一

辺△九｡/乃 の正六角形または正三角形の内部に存在するという形で明らかにす

る｡

3･2･2
g-u-W座標系の実磁束鎖交数の表現

実磁束鎖交数ス(n)の表現について0≦∂≦Ⅷ/3の区間で山>0の場合を考える｡

この場合,すでに第2章で述べたように図2･3の電圧ベクトルのうち町(100)の‡

ベクトル,町(110)のmベクトル,町(111)または 町(000)のzベクトルを用いて
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図 3･3 量子化された指令磁束鎖交数
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ス.､にAを追随させることができる｡A(n)は図3･4 に示すサンプル点n-1の実磁

束鎖交数ス(n-1)とサンプル点n-1とnの間で使用する電圧ベクトル 町(n-1)に

よって(2･16)式に示したように

ス(n)=ユ(n-1)+ 町(n-1)･T ……(3･5)

と加算により計算される｡町(n-1)は‡.m,Zベクトルのいずれかであるから,

(3･5)式を各成分で表現すれば,

ユg(n-1)

ユリ(n-1)

スし､､(n-1)

+△ 九0

G(n-1)

-U(n-1)

-W(n-1)

……(3･6)

図 3･4 g-u-W座標系の実磁束鎖交数

表 3･1 G(n),U(n).W(n)関数

閣数 口 同 Z 田
G(n) 口 口 0 田 田
∪(n) 口 0 0 田 0

W(n) 0 口 0 0 田
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となる｡G(n-1),U(n-1),W(n-1)の取り得る値については表3･1に示す｡

(3･6)式から明らかなように, 実磁束鎖交数A は指令磁束鎖交数スro と同様に

△九0で量子化されており,またA(n)の各成分に対して,

九9(n)+九u(n)+九､､.(n)=0 ……(3･7)

が常に成立する｡ したがって, 実磁束鎖交数A は,.え= の説明で示した一辺

△九日/乃の正六角形の中心に存在する｡

3･2･3 電圧ベクトルの選択アルゴリズム

サンプル点n+1の電気角∂(n+1)より∂｡(n+1)を知ることで,(3･3)式で与え

られるテーブルよりAr｡(n+1)が得られる｡また(3･5)式よりA(n)が得られる｡

0≦8≦Ⅷ/3の区間で山>0の場合についてユro(n+1)とょ(n)よりサンプル点n

で使用する電圧ベクトル町(n)の選択法について説明する｡

実磁束鎖交数ス(n)が図3･5 に示す位置に存在したとしよう｡A.､の平均進行方

向はg軸方向であるから甘(n)としてL mベクトルを用いて進めるかzベクト

ルを用いて停止させるかの判断は,g(n)を

g(n)=九.､09(n+1)一九g(n)

と定義し,

甘(n)=Zベクトル

≧△九0
:町(n)=

王,mベクトル

……(3･8)

……(3･9)

と行えばよい｡すなわち,図3･5 の g=九g(n)+△九0/2 の太い直線のどちら

側にA
r(n+1)が存在するかによって判断できる｡Zベクトルを使用する場合,

町(080)と町(111)の選択については第2章ですでに述べたようにスイッチング回

数が少ないものを選ぶ｡

g(n)≧△入口の場合のZ,mベクトルの選択法については以下のように行う｡

ス(n)からみてA ro h+1)がg軸方向の左右に存在する場合には,それぞれZ,

mベクトルを用いる｡このとき. ユ=(□+1)がg軸方向に存在する場合には,

一花/6≦∂｡≦0の区間ではA,､の平均進行方向はg軸より左の方向なのでZベク
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図 3･5 電圧ベクトル選択アルゴリズム

表 3･2 町(n)の選択基準

比) βp g(n) h(n) γ(n)

αノ>0

βp<0

g(n)≦ 0 Zベクトル

g(∩)≧ △ユ0
h(∩)≦ 0 Lベクトル

h(∩)≧ △ん mベクトル

鴎>0

g(∩)≦ 0 Zベクトル

g(∩)≧ △ん
h(∩)≦-△ん lベクトル

hく∩)≧ 0 mベクトル

(〟<0

み<0

g(∩)≧ 0 Zベクトル

g(∩)≦-△ん
h(∩)≧ 0 -しベクトル

h(∩)≦-△ん _mベクトル

鴎>0

g(∩)≧ 0 Zベクトル

g(∩)≦-△ん
h(∩)≧ △ん -しベクトル

h(∩)≦ 0 _mベクトル
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トルを用い.0≦8｡≦Ⅷ/6では逆にmベクトルを用いる｡したがって.h(n)を

h(n)=(九…しJ(n+1)一九｡(n)†-(九roし､･(n+1)一九し､1(n)l･･･(3･10)

と定義して,-Ⅶ/6≦8｡≦0では,

h(n)

≦0

≧△ ん0

甘(n)= 王ベクトル

町(n)=mベクトル

と判断し,0≦∂｡≦Ⅶ/6では.

h(n)(≡J△九0
甘(n)= 言ベクトル

町(n)=mベクトル

……(3･11)

……(3･12)

と判断する｡

以上は山>0の場合の説明であるが,∪<0の場合にも上記と同じ考え方からZ.

mベクトルの逆方向の一言ベクトル町(011),-mベクトル町(001)とzベクトル

を用いてユ】･にAを追随させることができる石 山>8の場合と同様に指令磁束鎖交

数ス.､｡(n+1)は∂｡(n+1)を知ることで(3･3)式のテーブルより与えられ 実磁束

鎖交数ス(n)も(3･6)式と表3･1により計算できる｡-‡.一礼 Zベクトルの選

択については,山>0の場合も併せて表3･2に示す｡

3･2･4 電気角の区間変更時の操作

上記では.電気角βの区間が0≦∂≦Ⅷ/3の場合について述べた｡ここでは電

気角8の区間が変更された場合を考える｡図3･6 は 0≦∂≦冗/3 に対して∂が

Ⅷ/3進んだ 花/3≦∂≦2冗/3 の場合を示したもので, g,u,Wの各軸も

Ⅷ/3回転させている｡指令磁束鎖交数A∫rGは,∂0=冗/2とすることで(3･3)式

により与えられる｡また実磁束鎖交数Aは,王ベクトルを町(110), mベクトル

を町(010)と扱うことで(3･6)式により得ることができる｡さらに,電圧ベクトル

町(n)の選択も衰3･2に従って行える｡

ただし,電気角∂の区間変更時には座標軸が変更されるので,実磁束鎖交数の

座標変換が必要である｡(J>0 の場合の旧座標,新座標それぞれの実磁束鎖交数

をス,A'とすれば次の関係が存在する｡

-48-



図 3･6 区間変更時の指令磁束鎖交数

A'=C･A

ただし. Cは

0 0 -1

-1 0 0

0 -1 0

である｡従って各成分に対しては

ス'

……(3･13)

……(3･14)

……(3･15)

となり,符号を変更して入れ換えを行うだけでよい0 同様に"<0の場合の旧座

標,新座標,それぞれの実磁束鎖交数をん･j∵とすれば･A●'は･

A●'=C~1･A=

ー49-

……(3･16)



で与えられる｡

3･2･5 可変磁束制御法

誘導電動機の磁束鎖交数の大きさ∧は磁気飽和を生じないように.一般には一

定に制御される｡このような場合には指令磁束鎖交数A,･0 は(3･3)式に示したよ

うに8pのみの関数となるから∂pに対するテーブルとして用意することができる｡

2･5･5で述べたように出力電圧Vmの最大値はインバータ入力電圧VDC の1/彪と

なるので,∧を一定に制御する場合には(2･13)式からも明らかなように一次周波

数fに上限が存在する｡したがって,より高い一次周波数で誘導電動機を駆動す

る場合や任意のⅤ/fパタンをとる場合などには,磁束の大きさを可変にしなけ

ればならない｡ここでは.任意の磁束鎖交数の大きさ∧m で,誘導電動機を駆動

する場合の指令磁束鎖交数A.､0の計算法について説明する｡

ソフトウェア制御を前提にしているので,磁束鎖交数∧m を連続量として与え

ることができず,離散値として与えなければならない｡基準となる磁束鎖交数の

大きさ∧が

∧=K･△∧ (K:定数)
……(3･17)

と与えられたとする｡このとき△∧ごとの値をとる磁束鎖交数の大きさ∧m

∧n､=k･△∧ (k:任意の整数)
……(3･18)

に対する指令磁束鎖交数Aroは(3･3)式の∧へ(3･18)式の∧mを代入して,

ス.､〔,=

=△ 九0

IN T(k■･△∧/ △九o･SinO｡

INT‡k･△∧/ △九0･Sin(8｡-27【/3)〉

INT‡k･△∧/ △九0･Sin(∂｡+2了【/3)〉

……(3･19)

と得られる｡(3･19)式の九-､Og を得るには,kを磁束鎖交数の大きさとして与え,
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△∧/△九0×sln∂pを関数テーブルとして用意しておけばよい0 △∧は磁束鎖

交数の基準となる単位量であるから,磁束鎖交数の分解能から考えて2△九〔Jより

/トさく選ぶのが適当である｡このとき,t△∧/△九olは2以下の整数値しかと

らないので,関数テーブルの分解能が低いために(3･19)式をそのまま計算したの

ではユー､｡の精度が悪くなる｡そこで,(3･19)式を

A.､0 =△ ん0

INT[k･‡2X･△∧/△九0･Sin∂｡)･2▼X]

INT[k･i2×･△∧/△九0･Sin(∂｡-2冗/3))･2~X]

INT[k･(2こぺ･△∧/△九0･Sin(0｡+27t/3))･2~X]

……(3･20)

と変更して計算する｡整数xについては,8ビットで計算するときには･2＼×

△∧/△ん｡が 255(8ビット)を越えない最大の値をとるように選べばよい0

九ro｡のソフトウェア上の計算は,∂p に対する関数テーブルより 2XX△∧/

△九0を得て,これにkを乗じた結果を右へX回シフト(2-X倍)することで得ら

れる｡

3･2･6 デッドタイムの補償法

図3･7(a)にインバータのa相アームの構成を示す0 ここではインバータ入力

電圧VDCの1/2の電位を仮想的な中性点と仮定し･a相の出力端子に図3･7(b)

の理想電位を出力させることで.デッドタイム補償をする方法について説明するo

aヰ,a一 のトランジスタのベース信号には,インバータ入力電圧VDCの短絡

を防ぐために同図に示すように a･･a-のトランジスタが共にオフとなる期間

(デッドタイム)を設ける｡このデッドタイムの期間の出力電位は同図に示すよ

ぅにa相の電流i｡が正の場合にはa-のトランジスタと並列に接続されているダ

イオードがオンするので-Ⅴ｡〔/2 となり,i｡が負の場合にはa+のトランジス

タと並列に接続されているダイオードがオンするのでVDC/2
となる｡このデッ

ドタイムの期間は理想的な電位と実際の電位との間に誤差が生じ･このことが原

因となって誘導電動機を軽負荷で駆動した場合に電流波形の周期性が失われると

いう不安定現象を引き起こすことがある‥=4)0
デッドタイムをハードウェア回

路により補償することで安定化する方法も報告されている(3‥5)0
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(b)デッドタイム時の各波形

図 3･7 デッドタイムの補償法
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(d)i<0の場合のデッドタイム補償

図 3･7 デッドタイムの補償法
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ここでは.本PWM制御法についてソフトウェアによりデッドタイムの影響を

除去し,安定に誘導電動機を駆動する方法について説明する｡デッドタイム補償

の基本的な方法は.理想電位と同じ電圧波形をデッドタイムの時間T｡だけ遅ら

せて各相端子に出力させる方法である(6-｡i｡>0の場合には図3･7(c)に示す

ように理想電位の立ち下がりのときにa+のトランジスタのオン信号をT｡だけ長

くし.i｡<0の場合には同図(d)に示すように理想電圧の立ち上がりのときに

a-のトランジスタのオン信号をTdだけ長くすることで.デッドタイムの影響を

補償することができる｡この方法は各相の電流方向の検出が必要であり,三相の

電流をすべて検出するには各相に一つづつ検出器を挿入しなければならない｡こ

こでは,検出器の数を少なくするために 図3･7(a)のインバータ入力電圧Ⅴ｡｡

より流れる直流部の電流iDCの方向を検出し,iDC の方向から各相の電流i｡,

tb,icの方向を知る方法について説明する｡ 図3･8(a)に示すように指令磁

束鎖交数A,､が0≦∂≦Ⅶ/3のとき用いられる王ベクトル町(100). mベクトル

町(110)をそれぞれ出力したときの回路の接続状態を同図(b).(c)に示す｡

Zベクトルを用いたときにはiDCはiヨ:に等しく,mベクトルを用いたときには

-ic に等しい｡したがって,iDCの電流方向を知ることでi｡およびi｡の電流

(a)各制御ベクトルの関係

図 3･8 電流方向の検出法
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(b)町(100)を用いたときの接続図

(c)甘(110)を用いたときの接続図

図 3･8 電流方向の検出法
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表 3･3 iDCと三相電流の関係

区 間
亀DC

Lベクトル mベクトル

0≦β≦冗/3 宜q
●

一甘c

冗/3≦β≦27【/3
●

一甘c
ib

2花/3≦β≦冗 ib
_iq

冗≦β≦ヰ冗/3 _iq

◆

1c

4冗/3≦β≦5冗/3
●

tc
_ib

5冗/3≦β≦2冗
●

-1b
iq

方向を知ることができる｡ip の電流方向については次のように取り扱っている｡

不安定現象が起こるのは先に述べたように軽負荷で誘導電動機を駆動した場合で

あるから流れる電流のほとんどが励磁電流であり,d-q座標系での電流ベクト

ルの方向は磁束鎖交数Aの方向に近いと考えられる｡ したがって. 図3･7(a)

から明らかなように0≦∂≦Ⅷ/3の区間では,i卜 の電流方向は負である確率が

高いことが分かる｡実際のib の電流方向は検出されたi8,i､｡の電流方向と前

の区間一花/3≦∂≦0で検出されたib の電流方向より推定している｡

他の区間についても同様に考えることができ.表3･3 に各区間で Z,mベクト

ルを用いたときのiDCとi8, t
b,i｡との対応関係を示す｡

3･3 制御システムとソフトウェア構成

図3･9に実験に用いた試作システムの構成を示す｡基本的には2･5節で示した Z

-m座標系によるP WM制御法のシステム構成と同じなので,異なる点について

のみ説明する｡3･2･5 で述べたように磁束鎖交数の大きさを可変にするために磁

束鎖交数の半径指令kをポート0より入力している｡また3･2･6のデッドタイムの

補償を行うために直流部の電流iパ､二の電流方向をポート3の1ビットを用いて検

出している｡2･5 節で述べたZ -m座標系によるP WM制御方式では電気角0の

予測を行うためにⅤ/Fコンバータの出力パルスはT/2 ごとに発生するように

設定したが.ここではサンプル点n-1の内部カウンタのデータがサンプル点n+1
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Ⅰ.M.

職責半径指令k

図 3･9 システム構成

の電気角∂(n+1)であるとして処理を実行するので,サンプル周期Tごとにパル

スが発生するように設定している｡

図3･10はサンプル点n-1でインタラプトがかかったとき,次のサンプル点nで

出力する電圧ベクトル町(n)を決定するソフトウェアを,前節のアルゴリズムに

基づいて構成したときの処理フローである(7㌧ インタラプトがかかると,スイ

ッチングの時のアーム短絡防止のためのデッドパタンをポート1に出力する｡次

に内部カウンタの値より β0(n+1),∂｡(n+1)および山の符号を知る｡デッドパ

タンを出力して15[〃SeC] たった後.電圧ベクトル町(n-1)に相当したスイッ

チングパタンを出力する｡ ∂｡(n+1)より A【､0(n+1)をR O Mテーブルを用いて

得て,(3･8),(3･10)式のg(n),h(n)をそれぞれ計算し,電圧ベクトル町(n)を

決定する｡最後に次の制御周期での処理のために(3･5)式のス(n+1)を計算して

処理を終了する｡ このルーチンの処理時間Tsは60[〃L SeC】にすることができ,

3･2･5で述べた磁束の大きさを可変にする場合には80[ルSeC],3･2･6 で述べた
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こ⊥警=±=二

図 3･10 処理フロー
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デッドタイムの補償を行う場合には76[〃SeC]にすることがそれぞれできた｡プ

ログラム容量は約 0.5Kバイトで指令磁束鎖交数A
roのデータ容量が0.75Kバイ

トである｡

サンプル周期Tの決定法について述べる｡VD〔の基準電圧VDC｡のときのサン

プル周期To は第2章のl-m座標系によるPWM制御法では(2･29)式を満足す

るようにTo を選ばなければならなかったが.本法では電気角∂の区間変更時に

計算する新座標での実磁束鎖交数の計算に誤差が含まれないことから,(Z･28)式

の条件が不要になる｡したがって,Toはソフトウェアの処理時間Tsによる制約

の式である(2･27)式を満足するように決めればよい｡先に述べたようにソフトウ

ェアの処理時間T5は60[〃SeC]であり.インバータ人力電圧の最大電圧Ⅴ佃｡人

と基準電圧の比をⅤ…X/VDCO=1.3と選んで,本システムではT｡を80[〃SeC]

と している｡

3.4 シミュレーションと実験結果

3･4･1 実験結果

図3･11は試作システムを用いて第2章の実験で用いた 2.2[kW](4極,定

格電圧200[Ⅴ],定格一次周波数 60[H z])の供試機を一次周波数f=10.

30,60[H z]としてそれぞれ定格トルクで駆動したときの禄間電圧,線電流波

形である｡サンプル周期Toは80[FLSeC]であり,すべり周波数f
sは3[H z]

(定格すべり)とした｡図3･12には定格トルクで駆動したときの一次周波数fに

対するパワートランジスタのスイッチング周波数f c の関係を示す｡この結果か

らスイッチング周波数f〔はf=30[H z]付近で最も高くなり,fを5[H z]

から60[H z]としたとき.f c は0.8[kH z]から2.6[kH z】の範囲で変

化する｡

図3･13は.インバータ入力電圧に60[H z]の交流電圧を重畳させた場合の実

験波形である｡本PWM制御は,第2章で述べたl-m座標系によるPWM制御

同様にⅤ/Fコンバータを用いてインバータ人力電圧の一定積分値ごとにインタ

ラプトをかけ制御しているので,インバータ入力電圧に変動が生じた場合にも良

好な電流波形が得られる｡
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f =10Hz

線間電圧
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線 電 流
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(b)
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線間電圧

(200V/DIV)

線 電 流

(10A/DIV)

時間軸(21DSeC/DIV)

(c)

図 3･11 線間電圧,緑電流波形
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図 3･12
一次周波数に対するスイッチイング周波数特性
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緑間電圧

(200V/DIV)

線 電 流

(10A/DIV)

時間軸(5msec/DIV)

図 3･13 インバータ入力電圧変動時の動作波形

-61-



図3･14(a)は,デッドタイム補償がないために･一次周波数fが30[Hz]

前後で不安定現象を引き起こす 2･2[kW]の供試電動機(4極･定極電圧200

[Ⅴ】,定格一次周波数60[H z])を用いてf=30[H z]で駆動したときの

緑間電圧,祷電流波形である｡電流波形の周期性は失われ 不安定状態になって

いることがわかる｡同図(b)は3･2･6に示したデッドタイムの補償を行ったと

きの波形で,電流は正弦波状の周期性のある波形となり,改善効果が明白に現わ

れている｡

f =30Hz

線間電圧

(200V/DIV)

繰 電 流

(18A/DTV)

時間軸(10msec/DIV)

(a)補償なし

f =30Hz

繰間電圧

(200V/DIV)

線 電 流

(10A/DIV)

時間軸(10msec/DIV)

(b)補償あり

図 3･14 デッドタイム補償時の動作波形
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3･4･2 トルク特性のシミュレーション

PWM制御時のトルク脈動については,精密な実験結果を得ることが難しいの

で,シミュレーションにより検証を行った｡シミュレーションにあたっては励磁

抵抗を無視したT形等価回路を用い,状態推移法で定格トルク出力時の瞬時トル

クを計算した｡トルク脈動の評価法として(3･21)式で定義されるトルク変動の分

散02を用いた｡

02 =1/n8 革((てi一言)/盲〉
2

t ニ､】

ここで,盲は平均トルク

盲=1/n8.∑ てi

i二Ⅰ

……(3･21)

……(3･22)

で,また℃j はスイッチングパターンの切り換わる時点のトルクである｡図3･15

はその結果であるが,この図には,第2章で説明した‡-m座標系によるPWM

制御法および三角波比較PWM制御▲法のトルクの分散も示している｡比較の条件

としては,‡-m座標系によるPWM制御法についてはサンプル周期T,磁束鎖

交数の量子化の規格化量△九0 を本章で提案している方法と等しくし,三角波比

較PWM制御法については,三角波の周波数が一次周波数fの3の倍数のうちス

イッチング周波数が本法に最も近くなるものを選んでいる｡この結果から明らか

なように,本PWM制御法でのトルクの分散02 は王-m座標系によるPWM制

御法と比較して2/3程度に,また従来の三角波比較PWM制御法と比較した場合

には,f=30[H z]前後を除いて本PWM制御法のほうが小さくなる｡特に40

[H z]以上の周波数において本PWM制御法では,ほぼ一定のトルク分散が得

られるのに対し.三角波比較PWM制御法は急激にその値が増加する｡三角波比

較PWM制御法においては三角波と正弦波の交点を電気角で10-8[rad]の精度

まで計算している｡これに対し,本PWM制御法においては試作システムのアル

ゴリズムにのっとって計算を行い,この場合の電気角の精度は4×10~3[rad]程

度であり,またPWMのパルス幅はTの倍数となるなど,多くの制約があるにも
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図 3･15
一次周波数に対するトルク変動の分散特性

かかわらず,三角波比較PWM制御法に比べて,トルクの分散ロ2 が平均的に小

さくなることから.本PWM制御法の有効性が理解できよう｡なお,三角波比較

PWM制御法のf=52[H z]以上について計算を行っていないのは,2･5･1で

説明したように指令電圧の正弦波のピーク値が三角波のピーク値を越えてしまい,

正弦波に比例した出力電圧が得られないためである｡
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3･5 磁束に着目したPWM制御法のマルチレベルインバータへの応用

3･5･1 マルチレベルインバータの構成と電圧ベクトル

図3･16はマルチレベルインバータの主回路構成である($)｡ 本インバータは図

2､1に示した電圧形インバーク(以後,2値レベルインバータと呼ぶ)の各出力

端子a,b.cとインバータ入力電圧の中性点0 を.それぞれ1個のパワートラ

ンジスタと4個のダイオードで構成される双方向性スイッチで接続することで.

相電位で3値の電圧レベルを出力できるようにしたものである｡a相を例にとれ

ば,a+.a.a8 のいずれかのパワートランジスタにオン信号を与えることに

よって,インバータ入力電圧の中性点0 を基準にして出力電圧端子aにはそれぞ

れVDC/2,-VD.こ/2.0の電位が得られる｡

図3･16のマルチレベルインバータの各スイッチイングパターンに対するインバ

ータの出力電圧甘を計算する｡各相のスイッチイング関数S∂.Sb.S｡を,

Si
i=8,b,C

1:+のト ランジスタがオン

0:0のトランジスタがオン

ー1:-のトランジスタがオン

……(3･23)

と定義すれば,各相電圧ひa.ひb,ひ｡は負荷の中性点の電位ひ｡を用いて.

-V DC/2 ……(3･24)

と記せる｡(3･24)式を(2･6)式によりd-q座標系へ座標変換するとd-q座標

系のインバータ出力電圧甘=[ひd ひ｡】Tが,

.パu

q

ひ

ひ卜しこ町

(し
DV

鰯

彪
4

ニ

2S a- S b- S c

乃(S b-S｡)

……(3･25)

と得られる｡trはSa.Sb.Sc の関数であるからtr(Sa S b S
c)と表現すれ
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図 3･16 マルチレベルインバータの主回路構成

図 3･17 マルチレベルインバータの電圧ベクトル

-66-



ば,各スイ ッチイ ングパターンに対するd-q座標系の電圧ベクトル町は図3･17

で示される｡ Sa, Sb. S｡はそれぞれ-1, 0.1のいずれかを選ぶから 27

(=33)種類のスイッチイングパターンが考えられるが,図3･17から明らかなよ

うにd-q座標系に表すと等しいものがあり,結果的に有効な電圧ベクトルは19

種類である｡図2･3 に示したように2値レベルインバータの電圧ベクトルは7種

類であるから.制御の自由度が格段に高くなることが理解できる｡

3･5･2 磁束ベクトルの表現

3･2節 で述べたg-u.W座標系を用いたPWM制御をマルチレベルインバー

タの制御に応用する方法について説明する｡電気角∂が.0≦∂≦冗/3の場合に

ついて考える｡指令磁束鎖交数A.､は,2値レベルインバータの場合と同じであ

るから(3･2)式で与えられる｡2値レベルインバータの制御では指令磁束鎖交数

A.､を△九0で量子化したが,マルチレベルインバータの場合には出力電圧ベクト

ルの数が増加しているので △九0/2 で量子化し,量子化された指令磁束鎖交数

ユ.､0 を,

ユー､0=[A.＼Og A.､0｡ A.､0…]T

=△九0/2

IN Ti^/(△九0 /2)･SinOp 〉

IN Ti^/(△九0 /2)･Sin(O p -27t/3)〉

IN T(^/(△九0 /2)･Sin(Op +27t/3)†

……(3･26)

と定義する｡ 3･2･1の説明から明らかなように. 量子化された指令磁束鎖交数

ス.､0 は.g-u-W座標系を一辺△九0/2Jき の正六角形と正三角形に分割し,

真の指令磁束鎖交数ユ∫､がどの正六角形または正三角形に存在するかを表してい

る｡

次にサンプル点nの実磁束鎖交数人(n)の計算法について考える｡0≦8≦花/3

の区間について考えているから図3･17の電圧ベクトルのうち使用する電圧ベクト

ルは,
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Z2ベクトル:町(1-1-1)

m2ベクトル:町(11-1)

g ベクトル:甘(1 0
-1)

Zlベクトル:甘(0 -1-1),甘(10 0)

mlベクトル:町(11 0),町(0 0
-1)

z ベクトル:甘仁1-1-1),町(0 8 0).町(111)

である｡サンプル点の実磁束鎖交数A(n-1)が図3･1きに示す位置に存在するとき.

サンプル点n-1で電圧ベクトル町(n-1)を用いることによってA(n)は,(3･5)式

と同様に,

ス(n)=A(n-1)+町(n-1)･T ……(3･27)

と表現される｡(3･27)式を各成分に対して表現すると次式が得られる｡

図 3･18 マルチレベルインバータ駆動時の実磁束鎖交数
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表 3･4 マルチレベルインバータのG(n).U(n),W(n)関数

12 m2 g 皿 ml Z

G(n) 2 2 2 口 口 0

∪(n) 2 0 口 口 0 0

W(n) 0 2 口 0 口 0

九g(n-1)

九u(n-1)

九い(n-1)

+△九l〕/2

G(n-1)

-U(n-1)

-W(n-1)

……(3･28)

ここで,G(n-1),U(n-1),W(n-1)の値と使用する電圧ベクトルの関係を表

3･4に示す｡(3･28)式から明らかなようにユ(n)は各成分について△九0/2で量子

化されており,加減算で計算できる｡

3･5･3 電圧ベクトルの選択アルゴリズム(9)

(3･26),(3･28)式によってス.､0(n+1).A(n)はそれぞれ与えられる｡A(n+1)

がA.､｡(n+1)に一致するように電圧ベクトル町(n)をサンプル点nまでに選択する

ことでPWM制御が実現される｡

さて,指令磁束鎖交数ス【､0(n十1)はすでに説明したようにg-u-W座標系で

は図3･19に示す一辺が△九0/2ノ5の正六角形または正三角形の領域を表わすこと

になる｡そして.実磁束鎖交数はこれらの正六角形の中心に必ず存在する｡いま

ユ(n)が図3･19に示す位置に存在したとしよう｡0≦∂≦Ⅷ/3の区間ではユー､0の

平均進行方向はg軸方向であるから,g軸に対して1ro(n+1)と1(n+1)が一致

するように制御することを考える｡g(n)を

g(n)=ん.､0｡(n+1)一九9(n)

と定義し.g(n)の値に対して,
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W

短刀 つ.1Q

凶
U ▲J マルチレベルインバータの電圧ベクトル選択アルゴリズム

表 3･5 マルチレベルインバータの∬(n)選択基準

βp g(n) h(∩) V(n)

βp<0

g(∩)≦ 0 Zベクトル

g(∩)=賛
hl(∩)≦0 =ベクトル

hl(∩)≧AAo/2 mlベクトル

g(∩)≧△Ao
h2(∩)≦-△Ao/2 12ベクトル

h2(∩)≧0 gベクトル

βp>0

g(∩)≦ 0 Zベクトル

△Ao
g(∩)=丁

hl(∩)≦-△Ao/2 Llベクトル

hl(∩)≧0 mlベクトル

g(∩)≧△Ao
h3(∩)≦0 gベクトル

h3(∩)≧AAo/2 m2ベクトル
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甘(n)=Zベクトル

g(n) =△九0/2:町(n)=Zl.mlベクトル

≧△入口 :甘(n)=‡2.m2, gベクトル

……(3･30)

と町(n)を選択する｡

g(n)=△九｡/2 の場合. Zl.mlベクトルの選択は以下のように考えるo

A(n)からg軸方向をみてユー･〔-(n+1)が左,右の方向に存在するときには･それ

ぞれ‡1,mlベクトル を選ぶ｡ス.､し〕(n+1)が g軸方向に存在するときには･

8｡<8であればユf､の平均進行方向はq軸より左の方向なので盲1ベクトルを･

∂｡>0であれば同様の理由によりmlベクトルを選ぶ｡すなわち,hl(n)を

hl(n)= 仁ん代しj(n+1)一九｡(n)〉 -i九ro=(n+1)一九=(n)〉

……(3･31)

と定義し,∂｡<0に対しては,

hl(n)
甘(n)=ilベクトル

≧△九0/2 :町(n)=mlベクトル

8｡>0に対しては,

≦-△九0/2:町(n)=!1ベクトル
hl(n)

甘(n)=mlベクトル

……(3･32)

……(3･33)

と選択する｡

次に,g(n)≧△九｡の場合のZ2,m2,gベクトル の選択について考える0

∂｡<0のときはユー､の進行方向はZ2とgベクトルの間の方向であるから･‡2あ

るいはgベクトルを用いてユー､にAを追随させることができ,その判断は図3･19

の太い実緑にするのが適当である｡すなわち,h2(n)を

h2(｡)=1九｢｡｡(n+1)一九｡(n)†-2i九,､い｡(n+1)一九u(n)‡

……(3･34)

と定義し,
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≦-△九｡/2:甘(n)= 王2ベクトル

町(n)=gベクトル
h2(n) ……(3･35)

と選択する｡同様に∂｡>0のときには.m2あるいはgベクトルのいずれかを選択

するが,この場合にはh3(n)を

h3(n)=2†九｢｡｡(n+1)-ん｡(n)〉 -i九rou(n+1)一九い(n))(3･36)

と定義し,

h3(n)(≡こ九｡/2;:::;≡三二卜:レ
……(3･37)

と選択する｡これらの結果をまとめると表3･5のようになる｡ここで･2組以上

のスイッチイングパタンで実現できる電圧ベクトルを選んだ場合にはスイッチイ

ング回数の少ないものを選ぶ｡

上記の議論は0≦∂≦Ⅷ/3の区間についてであったが.他の区間についても同

様に制御できることは3･2･4の説明から明かである｡他の区間に移るときの座標

軸の変更にともなう実磁束鎖交数Aの変換は(3･15)式を用いればよい0

3･6 マルチレベルインバータによる特性

3･6･1 システム構成

図3･20に試作システムの構成を示す｡インバータ入力電圧は 200[Ⅴ]の平衡

三相電圧をダイオードブリッジで整流した後,1000[〃F]の電解コンデンサを

直列接続して構成され このコンデンサの中性点が零電圧レベルとなる0 このた

めコンデンサの電圧Ⅴ∴ Ⅴ｡一が不平衡になるおそれがある｡不平衡が生じた場

合のコンデンサ電圧の制御は‡1,mlベクトル使用時に行う0 王1･mlベクトル

には.それぞれ2種類のスイッチイングパタンがあり.その選択については先に

スイッチイング回数の少ないものを使用することを述べたが,コンデンサ電圧に

不平衡を生じた場合には･以下に示すように電圧ベクトルを選ぶ｡例えば図3･21に

示すように町(100)または町(0-1-1)を使用する場合について考える0 この図
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Ⅰ.M.

磁束半径慈令

図 3･20 試作システムの構成

から明らかなように片方のコンデンサには充電,他方は放電される｡したがって･

図3･20に示すようにコンデンサ電圧の偏差電圧△Vc

△Ⅴ｡=Ⅴ｡+-Ⅴ｡~ ……(3･38)

と±△Eの設定電圧を比較し.△Ⅴ.=>△Eの場合には町(100)を.逆に△Ⅴ⊂

<一己の場合には町(0-1-1)を選択する｡この結果,平均的にt△Ⅴ｣は小さく

なりコンデンサ電圧の不平衡を防いでいる｡

制御回路はワンチップマイコン8751を用いて構成しており,2･5.3･3節で述べ

た2値レベルインバー仙夕の構成と同じである｡ただし.インバータのパワートラ

ンジスタの数は全部で9個あるので,8751はポート1の8ビットとポート3の最

下位ビットの計9ビットを用いてスイッチイングパタンを出力している｡

ソフトウェアの処理時間は75[[LSeC]となり,制御周期Tは80[FLSeC]とし

た｡プログラム容量は.データも含めて2.2kバイトにすることができた｡
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(a)町(110)を用いた場合

(b)甘(8-1-1)を用いた場合

図 3･21 スイッチイングパタンに対する回路の接続状態

3･6･2 実験結果とトルク分散

図3･22は供試電動機を80[%]負荷で運転した場合の線間電圧.緑間電流波形

である｡10[H z]駆動時には電圧も低くてよいので11,mlベクトル,Zベク

トルが用いられ 練間電圧は3レベルとなる｡60[H z]駆動時には,高い電圧

が必要とされ 使用される電圧ベクトルのほとんどがZ2,m2.gベクトルとな

-74一



■⊥■■■■■■■監
事■■■芦室■■1勢緑間電圧
li i i i i i i i i il
■■-■●■■童■■---■

｣1二二｣こ｢t≡∃∃二
■■■■暮■■■■■
■亡■t■■亡■■■
■■p■饗■■p■q
■■■■t■■■■t

f =10Hz

(200V/DIV)

緑 電 流

(10A/DIV)

時間軸(20msec/DIV)

(a)

■■■■■
i■■室璽■■室男運

■
■■
■-

嬰

■■■■

;睾⊆⊇⊇⊆⊇⊇
iiii■睡岳室事
iii■■■■■
■1■■縫豊墾⊆
醍〒祀暮■重野

■■■

f =30Bz

線間電圧

(200V/DIV)

緑 電 流
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(b)

f =60Bz

線間電圧

(200V/DIV)

線 電 流

(10A/DIV)

時間軸(2msec/DIV)

(c)

図 3･22 マルチレベルインバータ駆動時の動作波形
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図 3･23
一次周波数に対するスイッチング周波数特性
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り,線間電圧は5レベルになっている｡

図3･23にマルチレベルインバータで誘導電動機を駆動したときのスイ ッチング

周波数の測定結果を2値レベルインバータの場合と併せて示す｡両者とも制御周

期Tを80[fLSeC]と等しく謹んでいる｡2値レベルインバータでは,30[H z]

付近においてZ2またはm2ベクトルとzベクトルが交互に用いられるのでスイッ

チイング周波数が最も高くなる｡ これに対してマルチレベルインバータでは 30

[H z]付近において乙1またはmlベクトルが連続して出力される場合が多いの

で,スイッチイング周波数は低くなる｡一次周波数を 5[H z]から60[H z]

としたとき.8および+-のトランジスタのスイ ッチイング周波数はそれぞれ1.2

[k H
z]～2.5[k

H
z],600[H z]～1.25[k

H
z]の範囲で変化する｡

1
0
が

1×

00
ト
ル
ク
の
分
散

0 10 20 30 40 50 60

一次周波数fl[Hz]

図 3･24
一次周波数に対するトルク変動の分散特性
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pwM制御時のトルク脈動を評価するために3･4･2 と同様に誘導電動機のT形

等価回路に基づいて,状態変数法により定格トルク出力時の瞬時トルクを計算し,

トルク変動の分散02 を求めた｡結果を図3･24に示す0 この図から明らかなよう

に2値レベルインバータ駆動の場合に比較してトルクの分散は約1/4程度になる

ことがわかる｡

3･7 結 言

本章では,第2章に示したソフトウェアPWM制御法の問題点に対する対応策

を提案し,インバータの制御性能の特性改善を図った0 その主な内容は下記の通

りである｡

(1)指令磁束鎖交数の位置を存在領域という形で明らかにすることで･量子

化誤差を除去することができた｡

(2)サンプル点n+1の指令磁束鎖交数とサンプル点nの実磁束鎖交数よりサ

ンプル点n+1で両方の磁束鎖交数が一致するようにサンプル点nの電圧ベクトル

を選択することで,サンプル遅れがなくなる高性能なPWM制御アルゴリズムを

導出した｡

(3)上記(1),(2)のように改善した本PWM制御アルゴリズムを誘導電動

機のトルク変動の分散で評価すると,第2章に示した方法に比較して分散の値が

約2/3に改善されることを示した｡この結果･電動機の回転むらおよびトルク脈

動が低減でき,円滑な駆動が実現できた｡

(4)任意のⅤ/fパタンをとるために磁束の大きさを可変にする可変磁束制

御法を提案した｡これにより,フアン,ブロアなどのようにⅤ/fパタンが一定

でない用途に対しても,本PWMアルゴリズムを適用できるようになった0

(5)デッドタイムにより引き起こされる誘導電動機の不安定現象をインバー

タ入力の直流部の電流方向のみを検出するだけで安定化させる方法を提案し･実

験によりその方法の有効性を確認した｡

(6)1相当り3値の電圧レベルを出力できるマルチレベルインバータに本法

を適用する方法を明らかにした｡誘導電動機をマルチレベルインバータで駆動す

ることで,2値レベルインバータで駆動した場合に比較してトルク変動の分散を
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約1/4程度に軽減できた｡

本ソフトウェアPWM制御法は.すべての制御量を離散値として扱っており,

またマルチレベルインバータへも応用できることから.基礎的なPWM制御法の

一方法であると位置づけることができる｡
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第4車 D S Pによるブラシレスモータの非干渉電流制御

4･1 緒 言

誘導電動機や同期電動機などの交流電動機をより高性能駆動する研究開発が各

方面で積極的に進められ=)(2㌧ その結果.数kWから大容量機として用いられ

る誘導電動機にあってはベクトル制御法,数kW以下の小容量機として用いられ

る界磁に永久磁石を用いた同期電動機についてはブラシレスモータという形で,

直流電動機をしのぐ特性が実現されようとしている｡このような交流電動機の高

性能可変速駆動の実用化にあっては,電動機のトルク制御すなわち電流制御が不

可欠であり.その性能が電動機の特性を左右する要因となることが指摘されてい

る(3)｡

図4･1はPM形(界磁に永久磁石を用いた方式)直流サーボモータのブロック

媒図である｡このブロック綿図からもわかるように,直流電動機は無負荷速度が

仇汗玩:t様子t圧.t流

R8,L8:t磯子抵抗とインダクタンス

KT,KE:トルク定数,起t力係数(KT=KE)

J,D:機械系の慣性モーメントと粘性摩擦係数

T,てL:発生トルクと反抗トルク

∂ :回転角速度

図 4･1 P M形直流サーボモータのブロック緑図
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電機子電流に比例し.またトルクも電機子電流に比例するという制御要素として

線形の性質をもつことから,古くから制御用電動機として使われてきた｡図4･2

はブラシレスモータの解析モデルとしてよく使われる非突極回転界磁形の同期電

動機に基づいた三相モデルである｡同図の回転子磁極上に定義されたd-q座標

系のブラシレスモータのブロック線図は図4･3で与えられ,これを図4･1の直流サ

ーボモータのブロック線図と比較すると,ブラシレスモータにはd-q軸相互の

干渉項が本質的に存在することがわかる｡しかし.d軸電流が零になるような制

御を施せば,図4･3のブラシレスモータのブロック線図は図4･1の直流サーボモー

タのブロック線図と同じ形で表現されるので,直流サーボモータと同様に制御す

ることで高性能制御が実現できる｡

高速処理が要求される電流制御に対しては.アナログ回路に頼らざるを得ない

状況にあり,その一制御方式として比例積分制御方式(PI制御方式)が広く使

われている｡ PI制御方式をブラシレスモータの電流制御系に適用すると, 先

に示したd-q軸の干渉項の影響により指令電流と実電流の間に位相誤差を生じ

る(2)｡ すなわち.d軸電流が零に制御されなくなり.ブラシレスモータの高性

能制御が実現されない｡

本論文では,ブラシレスモータに内在する干渉項を制御ループで補償すること

で,電流制御系のd-q軸非干渉制御を実現し,ブラシレスモータを高性能駆動

する方法について述べる｡本法は,電機子電圧降下Ⅴヱ を定義して,これによっ

て電機子電流を直接制御していること,制御量の予測演算を実行してサンプル値

制御系固有の時間遅れを補償していること,さらに位置情報の推定演算により実

用的な位置検出能力を高めて高精度制御を実現していることなどに特徴がある｡

制御回路は,高速積和演算に適したアーキテクチャを有するディジタルシグナ

ルプロセッサ(以下.D S Pと略記する)TMS32010を用いて構成し,演算処理時

間 85.4[FL SeC]のソフトウェア制御系を実現している｡1.5[kW]のブラシ

レスモータを用いた実験により,定常状態はもとより,過渡状態においても高速

な電流制御を実現できることを確認している｡
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図 4･2 ブラシレスモータの三相モデル

図 4･3 d-q座標系のブラシレスモータのブロック線図
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4･2 従来の電流制御法とその問題点

4･2･1 ブラシレスモータの電圧方程式

図4･2はブラシレスモータの三相モデルである｡同図で界磁電圧ひfと界磁電流

ir および電機子電圧ひa,ひb,ひ｡と電機子電流i∂,1b,i｡の関係は,界磁

抵抗RF,界磁インダクタンスLf, 王F,電機子抵抗R∂,電機子インダクタンス

L,l.相互インダクタンスM(ここで,M2=Lf･Lの関係が存在し,インダ

クタンス‡F, Z は漏れをあらわす)および回転子の位置に相当した電気角∂を

用いて,

Rf+p(L F+lf) -P McosO

-P McosO Ra+p(L+l)

-P Mcos(0+27t/3) -P L/2

-P Mcos(0-27t/3) -p L/2

ーP Mcos(0+27t/3) -P Mcos(e-27t/3)

-P L/2 -P L/2

Ra+p(L+l) -P L/2

-P L/2 Ra+p(L+‡)

t F

t a

●

t b

t c

……(4･1)

と得られる(射｡ ただし,pは微分演算子である｡ブラシレスモータは永久磁石

同期電動機であるから,界磁電流iFは,

if = IF (一定値)

として扱え.また零相電流が存在しないことから.

i｡+ ib + t､ニ = 0

……(4･2)

……(4･3)

が成立する｡ a相の電圧方程式は.(4･1)式の2行目を(4･2),(4･3)式を用いて変

形することで,
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図 4･4 ブラシレスモータの一相分の等価回路

Ua = R
aia

+ L a pia + e …‥･(4･4)

と得られる｡ただし,インダクタンスは時間的に変化しないものとし.L∂は.

L a
= 3/2L + Z

であり,またeは回転子により誘起される速度起電力で,

e
= ∂MIF Sin(ヲ

……(4･5)

……(4･6)

と与えられる｡したがって,図4･4 に示すようにブラシレスモータの一相分の等

価回路は,R｡,L∂および速度起電力eの直列回路として表現できる｡

4･2･2 PI制御方式による電流制御法

本論文で提案する非干渉電流制御は基本的にはPI制御方式を改善したものな

ので,ここではPI制御方式の問題点を明確にする｡図4･5 は従来から使用され

ているPI制御方式による電流制御の原理図である(2)｡ PI制御方式は,各相

の指令電圧を電流のフィードバック系により与え.PWMパタンを 2･3節で説明

した三角波比較PWM制御法で発生する方法である｡PI制御方式では,各相と

も同じ動作をするのでa相についてのみ動作説明をする｡指令電流i.･｡と実電流

i｡との偏差電流△i∂

-84-



図 4･5 PI制御方式による電流制御法の原理

△ia = i∫､｡- i8

に対してPI演算を行い,a相の指令電圧ひ｢｡を

ひra = K･△ia + K/Tci△ia d t

……(4･7)

……(4･8)

と計算し,ひ.､｡を三角波と比較してひ,･∂が大きい場合にはa相の+側のトランジ

スタをオンし,逆に小さい場合には一側のトランジスタをオンすることで電流を

制御する｡ここで,K,T｡はそれぞれ比例ゲイン,積分時間である｡

このPI制御方式をブラシレスモータの電流制御系に適用した場合の制御特性

について検討する｡制御系のブロック線図を求めるために.(4･4),(4･8)式をラ

プラス変換して,
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t a

R a + s L｡
(ひ3 -

e)

ひ-､｡= K(1+1/s T｡)△i｡

……(4･9)

……(4･10)

を得る｡指令電圧ひ.､｡とブラシレスモータの印加電圧ひ｡が等しいと仮定し,

(4･7),(4･9).(4･10)式を用いて電流制御系の一相分のブロック線図を描くと図

4･6 が得られる｡ 電流制御系の開ループ伝達関数 G｡(s), 閉ループ伝達関数

G｡(s)および速度起電力eに対する実電流i｡の伝達関数Gd(s)は,それぞれ

次式で与えられる｡

G｡(s)
R a + s L∂

G｡(s)=ta

Gd(s)=

(1+㌻訂)

K(1+1/s T｡)

t ra Ra + s La + K(1+1/s Tc)

t a l

e Ra + s L3 + K(1+1/s Tc)

……(4･11)

……(4･12)

……(4･13)

図4･7 は,表4･1に示す諸元の1.5[kW]のブラシレスモータを前提に,閉ル

ープ伝達関数の帯域幅が6283[rad/sec](=1[k
H

z])になるように設計し

たときのG｡(s).G｡(s)およびGd(s)の周波数特性である｡PI演算の比例

ゲインKおよび積分時間T｡はそれぞれ以下に示す方法で決めた(5)｡低周波領域

の定常特性を良くし,高周波領域で適当な安定性を保たせるために,1/Tcは.
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表 4･1 ブラシレスモータの仕様

形 式

定 格 出 力

定櫓回転数

定格ト ルク

瞬時最大トルク

定 鴇 電 圧

定 穐 電 流

極 致

電梯子抵抗 Rq

電機子インタクタンス Lo

ロータイナーシヤ

BL-80R-20

1.5【kW]

2,000【rpm】

73【k9･Cm]

405【k9･Cm】

154[V】

7.54[A]

4【極]

l.32【n]

5.5[mH]

41[k9.Cm2]

開ループ伝達関数G｡(s)の交差周波数(ゲインが零となる周波数で,この場合

には帯域幅より少し低い周波数になる)より低く選ばなければならない｡比例ゲ

インKは,開ループ伝達関数G｡(s)の交差周波数が帯域幅より少し低い周波数

になるようにボード線図を描きながら決める｡最終的なPI制御のKおよびT｡

は帯域幅が 6283[rad/sec]になるように試行錯誤で決定する｡図4･7 ではK=

19×Ra.1/T｡=1920[rad/sec]と選んでいる｡同図(a)の開ループ伝達関数

G｡(s)は,位相余有 7lO,ゲイン余有 無限大(位相が-1800 以下にならない

ため)のよい特性が得られている(5･1｡ したがって,同図(b)の閉ループ伝達関

数Gc(s)においても,4000[rad/sec]程度まで減衰および位相遅れのない特性

が得られる｡しかし,外乱抑制特性を示す同図(c)の速度起電力eに対する実電

流i∂の伝達関数Gd(s)の周波数特性からわかるように,モータの回転速度∂が

低い場合には減衰量が大きいことからeの影響は実電流に現われないが,定格回

転速度2000[rpm](=419[rad/sec】)の時には.ゲインが-41[d B](=0.009),

位相が-900 であることからそのときの速度起電力eを150/乃[Ⅴ]とすると実

電流に0･78[A](=0.009×150/招)の遅れ電流が重畳することになる｡定格電

流が7･54[A]であることを考えると,二定格時に10[%]程度の電流誤差が生じ
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ー270

(a)開ループ伝達関数

図 4･7 電流制御系の周波数特性
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(b)閉ループ伝達関数

図 4･7 電流制御系の周波数特性
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(c)速度起電力に対する実電流の伝達関数

図 4･7 電流制御系の周波数特性
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ることから,PI制御方式を電流制御に用いたのでは充分な制御特性が得られな

いことが理解できよう｡

上記ではアナログ回路構成を前提に議論したが,プロセッサ上のソフトウェア

で構成した場合にはサンプル値制御系となり,演算処理時間に伴うむだ時間要素

が存在する｡三角波の1/2周期Tごとにサンプルする場合の電流制御系のブロッ

ク線図は,図4･8 に示すようにコントローラに電流制御周期すなわちサンプル周

期Tのむだ時間要素が存在するとして近似できる｡この場合の開ループ伝達関数

G｡S(s),閉ループ伝達関数G｡5(s)および速度起電力eに対する実電流ia
の

伝達関数G｡s(s)は,それぞれ次式で与えられる｡

G｡S(s)=
K 一 _

.

1

(1+
R∂ + s L｡'~ s T｡

G｡S(s)=-ナエ =

)E~ST

t∂ K(1+1/s T｡)E【ST

t ra Rヨ +s La+K(1+1/s Tc)c-5T

Gds(s)=t8
e Ra+s La+K(l+1/s Tc)E~ST

……(4･14)

……(4･15)

……(4･16)

むだ時間がない場合の特性を示した図4･7に.むだ時間Tが存在する場合のそれ

ぞれの伝達関数の周波数特性も一緒に示している｡周波数が10および2[kH z]

の三角波を想定し,むだ時間Tをそれぞれ,軋 250[ルSeC]とした場合の特性

である｡比例ゲインK,積分時間T｡はむだ時間がない場合と等しく選んでいるQ

｣________________｣ ｣___________｣

t流制御部 ブラシレスモータ

図 4･8 ソフトウェア電流制御系のブロック線図
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むだ時間Tが 50[〃SeC]の場合には,ゲイン特性はむだ時間がない場合とほと

んど同じ特性となり.位相特性は高周波領域でむだ時間による遅れが表れる｡こ

のときには,同図(a)の開ループ伝達関数G｡S(s)より明らかなように.位相余

有,ゲイン余有はそれぞれ 580.16[d B】となり充分安定な状態である｡し

かし,むだ時間Tを 250[FLSeC]と大きくすると,開ループ伝達関数 G｡5(s)

の位相余有は 40,ゲイン余有もわずか 0.5[d B]となり,安定限界に近い状

態になる｡一般に使用されているトランジスタインバータの三角波の周波数は 2

[k H
z]程度であることを考えると,ソフトウェア制御を行う場合にはむだ時

間の影響を考慮した制御をしなければならない｡

4･2･3 電流制御法の問題点とその改善方法

4･2･2 に示したようにPI制御方式による電流制御法は,速度起電力の影響に

より実電流に遅れ電流が重畳し.またPWMパルス発生法は. 2･2節で説明した

三角波比較形PWM制御法なので,インバータの出力電圧を高くできないという

問題点もある｡さらにソフトウェア制御を行った場合には.演算処理に要するむ

だ時間により特性が急激に悪化するなどの問題点も発生する｡

まず速度起電力の影響を除去する方法としては.図4･2 に示す回転磁極に固定

されたd-q軸に諸量を座標変換することで電圧.電流は直流として取り扱え.

定常時の制御誤差を零にできる｡ただし,d-q座標系の電圧方程式においてd

軸とq軸の間に干渉項が存在し,高速な応答が期待できないという新たな問題点

が発生する｡そこで,d-q軸の干渉項および速度起電力を制御系で補償するこ

とにより非干渉化した制御系を構成することが要求される｡先にも述べたように

ソフトウェア制御は演算処理時間にともなう制御遅れにより制御性能が低下する

ので,制御量を予測するなどの工夫が不可欠となる｡以下に提案する非干渉電流

制御法は,これらの要求を満たす一方法を示したものである｡

4･3 ブラシレスモータのd-q座標系電圧方程式の導出

図4･2のブラシレスモータ甲三相モデルにおいて,回転子の磁極上にd-q座

標を定義する｡a-b-C,d-q各座標系の諸量の変換式は図4･2 の回転子位
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置に相当する電気角8を用いて次式で与えられる｡

cos8 cos(8-2了こ/3) cos(∂+2冗/3)

-Sin8 -Sin(∂-2′花/3) -Sin(8+2Ⅵ:/3)

……(4･17)

ここで.a,b,C,,およびd,qはそれぞれa-b-C,d-q座標系の諸量

を表わす｡(4･1)式のブラシレスモータの三相モデルの電圧方程式を(4･17)式を

用いて座標変換することで.図4･9のブラシレスモータのd-q軸モデルの電圧

方程式が,

Rf+p L f -P
M

-P
M Ra+p La ∂La

∂M - ∂ L a Ra+p L a

……(4･18)

と得られる｡2,3行目の電機子電圧ひd.ひ｡の式は,それぞれi｡,idの項を

含むことから,d-q軸が干渉した形で表現されている｡対象としているブラシ

レスモータは永久磁石同期電動機であるから,(4･2)式に示したように界磁電流

Rf+pLf

図 4･9 ブラシレスモータのd-qモデル
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トを一定値トとして取り扱うことができるので,(4･18)式の2,3行目の電機

子電圧ひd,ひ｡のみについて考えると.

∴=(R｡+p L｡) ……(4･19)

の関係が得られる｡ただし,ed,e｡はそれぞれd,q軸上の速度起電力であり,

次式により与えられる｡

…三〕=∂
L

aiq

MIr-L∂id

ここで,以下の議論のために(4･19)式をベクトル表示して,

tr=(Ra+p L
a)t

+ e

……(4･20)

……(4･21)

と表記する｡

ブラシレスモータのトルクtは,よく知られているようにq軸電流i｡のみの

関数として,

T=MIfiq

と与えられる(4)｡

4･4 ブラシレスモータの非干渉電流制御法(6〉

……(4･22)

4･4･1電機子電圧降下による非干渉電流制御法

(4･21)式のブラシレスモータの電圧方程式を電流iについて解くと,

i=
R∂+p L a

町二

の関係が得られる｡ただし,町≡ は,

町三=町
- e
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であり,各成分について表示すると,

:≡三〕=に卜に〕 ……(4･25)

と表わされる｡甘≡ は印加電圧甘と速度起電力eとの差に相当する電機子電圧降

下(Rヨ+p L8)iであり.(4･23),(4･24)式に基づいてベクトル図を描くと図

4･10が得られる｡(4･23)式から明らかなように.ブラシレスモータの電流iは電

機子電圧降下町三の一次遅れ系として表現されるので,iは甘ごによりd-q軸の

干渉なしに制御することができる｡この電機子電圧降下町｡を用いると(4･21)式

のブラシレスモータの電圧方程式は

町==(Rヨ+p La)i

町 =町ヱ+ e

……(4･26)

……(4･27)

と記せる｡

電機子電圧降下甘ヱ による電流iの制御は以下のように実行する｡(4･22)式に

示したように電動機のトルクはd軸電流に無関係となり,q軸電流のみに依存す

図 4･10 ブラシレスモータのベクトル図
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るから.指令電流i.､は,

1†､=

tl､d

t r q

……(4･28)

と与えられる｡この指令電流ir と電動機の実電流iより得られる偏差電流△i

△i=i-､-i ……(4･29)

に対して.ある制御演算を施して電動機の電機子電圧降下町ヱ を決定する｡ここ

では,磁気飽和などのブラシレスモータの非線形性などを考慮して,比較的その

影響を受けないようにとの配慮からPI演算式を採用し,

tr≡=K p･△i+Kl‡△id
t ……(4･30)

と電機子電圧降下町三 を決める｡ただし,Kp.Klはそれぞれ比例項と積分項の

ゲインであり,d-q軸の干渉が存在しないことから対角行列として与えている

ので,(4･30)式をd-q軸の各成分で表現すると,

△id+Ktd∫△iddtl ……(｡.31,

△i｡+KI｡i△iqdt｣

となる｡ △iから町≡ へのd-q軸それぞれの伝達関数Gd(s),G｡(s)は,

(4･31)式をラプラス変換して

G｡(s)=Uヱ｡(s)/△id(s)=Kpd+Kld/s

G｡(s)=V-｡｡(s)/△i｡(s)=Kp｡+Kl｡/s
……(4･32)

と得られる｡甘≡ は(4･30)式により計算されるので,実際にブラシレスモータに

印加する電圧町は,(4･27)式に示したように町三 に速度起電力eを加えて与えら

れる｡ このとき速度起電力eはi｡=0 の制御が十分に行われているとすれば,

(4･20)式より明らかなように∂.i｡を検出することで,

1

-
ノ

q

r

●l

I

rdL

MrL.βニe
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と計算することができる｡

4･4･2 電流制御系の構成図による表現

上記の電流制御はd-q座標系で実行される｡このため.電流制御部の入出力

部で(4･17)式に示した三相のa-b-C座標系と二相のd-q座標系の諸量の変

換を行わなければならない｡この変換を含めた構成図を図4･11に示す｡ブラシレ

スモータの部分も座標変換を用いd-q座標系で示している｡ブラシレスモータ

の印加電圧甘から電流iへのブロック根因は,(4･19),(4･20)式をラプラス変換

して,変形することで,

-

β

R∂+ s L∂ ∴Lai｡]1……(4･34)

が得られることから理解できよう｡また,ブラシレスモータのトルク℃は(4･22)

式で与えられ 負荷トルクをてL,慣性モーメントをJとすれば.

Jd∂/d t=Jt-Jt L ……(4･35)

の関係式が得られる｡ラプラス変換して角速度∂について解くと

β=1/sJ･(℃-℃L) ……(4･36)

が得られ,ブラシレスモータの回転角速度∂が決まる｡

電流制御部では,以下のステップに従って,ブラシレスモータの電流制御を実

行する｡

step.1ブラシレスモータの実電流ia,ibを検出する｡

st,ep.2 d-q座標系の実電流iを(4･17)式の三相二相変換式を用いて計算する0

ただし.i｡は,(4･3)式からi｡=-(i｡+ib)と計算する｡

step.3 指令電流ir と実電流iから(4･29)式に基づいて偏差電流△iを計算

する｡

step.4 d-q軸の伝達関数がそれぞれ(4･32)式で示されるGd(s),Gq(s)の

PI演算を行って電機子電圧降下甘三を決定する｡
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図 4･11_ ブラシレスモータの三相座表系を含む電流制御構成図



一

双
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-

図 4･12 ブラシレスモータのd-q座表系の電流制御構成図



step.5 ブラシレスモータの印加電圧町を,(4･27)式に示したように町= にeを

加えて決定する｡

step.6 町を二相三相変換して,各相の指令電圧を計算する｡

step.7 三角波比較PWM制御法に基づいて.各相の指令電圧に相当した相電圧

ひa,ひb,ひ(=をブラシレスモータに印加する｡

電流制御系の構成をわかりやすくするために図4･11で対になっている三相二相

変換と,二相三相変換の一対をそれぞれ省く と,d-q座標系での電流制御の構

成図が図4･12のように得られる｡同図で.ブラシレスモータのq軸電流によるd

軸の速度起電力∂Lai｡および界磁によるq軸の速度起電力∂MIF がそれぞれ

電流制御部で補償されていることが理解できよう｡また.id=0の制御が十分に

行われていれば,d軸電流によるq軸の速度起電力∂Laidは無視することがで

きる｡そこで,これらの干渉項と補償項を相殺させると,ブラシレスモータの電

流制御系の構成図が図4･13のようにきわめて簡単な形で表わせる｡図4･13から明

らかなように,電流制御部で速度起電力を補償することによって,d軸とq軸と

の間の干渉項を除去することができ,同時に機械的時定数を有する項も除去でき

る｡この結果,ブラシレスモータは(4･23)式に示したようにR｡とL
aの直列回路

図 4･13 ブラシレス~モータの非干渉化された電流制御構成図
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として表現され 電流制御部は(4･29)式の偏差電流△iに対して(4･30)式のPI

演算を行い,電機子電圧降下町= を決定するだけの簡単な構成となっている0 し

たがって,d軸電流とq軸電流は独立に扱えるので,電流の応答は各相の制御ゲ

インと電機子回路のインピーダンスのみに支配されることになり･高速電流応答

が可能となる｡

4･5 ソフトウェア電流制御系

4･5･1 制御系のサンプル値モデル

前節で導出した連続系の非干渉電流制御法をDS Pのソフトウェアで構成する

ためには,電流制御アルゴリズムをサンプル値系で記述する必要がある0
すでに

述べたようにソフトウェア制御系を構成する場合には･制御系に制御遅れ要素を

含まないように工夫しなければならない｡

図4･14はサンプル値系で扱う諸量の定義である0 サンプル点nの指令電流･実

電流をそれぞれi.･(n),i(n)と定義し.サンプル点nとn+1の間の電機子電圧･

速度起電九 電機子電圧降下の平均値をそれぞれ町(n)･e(n)･町z(n)と定義す

る｡前節に示した電流制御部の連続系の計算式に従って.電機子電圧甘(n)を求

めるサンプル値系の計算式を導出する｡

電流制御部へ入力されるトルク指令に相当したサンプル点nの指令電流ir(n)

は,(4･28)式より,

∩-2 ∩-1 n n+1

サンプル点

t流 ir(∩-2)宜｢(n-1)ir(∩)ir(∩+1)

(瞬時値) i(n-2)i(n-1)i(∩) i(n+1)

t圧

(平均値)

γ(n-2) γ(n-1) γ(∩)

e(n-2) e(n-1) e(n)

Vz(n-2)γz(n-1) γzく∩)

図 4･14 サンプル値系の各ベクトルの定義
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ir(n)
……(4･37)

と表わされる｡サンプル点nの電流偏差△i(n)は,(4･29)式のirをi.､(n),1

をi(n)にそれぞれ置き換えて,

△i(n)=i.-(n)-i(n)
‥‥｡暮(4･38)

と得られる｡電流偏差△i(n)を用いて.サンプル点nとn+1の間で出力すべき電

機子電圧降下町z(n)を計算するには,(4･30)式を書き改めた

甘こ(n)=Kp･△i(n)+KI･革 △i(i)d t
l=8

……(4･39)

を用いればよい｡電機子電圧降下Ⅴ三(n)が決定されると,ブラシレスモータの印

加電圧町(n)は,(4･27)式と同様に町三(n)とe(n)の和によって,

甘(n)= 町ヱ(n)+ e(n) ……(4･40)

と与えられる｡ここで,サンプル点nとn+1の間の速度起電力の平均値e(n)は,

(4･33)式をサンプル値系の式に置き換えて,

e(n)= ∂
La†i｡(n)+i｡(n+1))/2

MIf
……(4･41)

と得られる｡したがって,e(n)はサンプル点nとn+1の間の実電流のq軸成分の

平均値‡i｡(n)+i｡(n+1))/2と角速度∂を検出することで計算される｡

サンプル点nとn+1の間で出力すべきブラシレスモータの印加電圧町(n)を求め

る(4･38)～(4･41)式の計算は,サンプル点n以前に実行されなければならない｡

この場合･電流制御部へ外部より入力される指令電流のq軸成分i.､｡(n)は.入

力するタイミングを少し早くすることによってサンプル点n以前に知ることがで

きる0 問題となるのはサンプル点nの実電流i(n)とサンプル点n とn+1の間の速

度起電力e(n)である｡実電流i(D)はサンプル点nにならないと検出できないし,

速度起電力e(D)についても(4･41)式から明らかなようにサンプル点Bのq軸電流

成分iq(n)の情報が必要になることからサンプル点n以前に印加電圧甘(n)を求
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めることは不可能である｡このままでは,印加電圧町(n)を実際に出力するのは

サンプル点n+1の時点になり.1サンプル周期の遅れが制御系に存在することに

なる｡さきに述べたように,このような遅れ要素は制御性能を低下させるので,

t(n)およびe(n)を何らかの形でサンプル点n以前に予測する必要がある0

4･5･2 電機子電圧降下を求めるための実電流の予測

制御対象のモデルが既知の場合の予測については,種々の方法が知られている

が(7), ここでは本制御法に用いたサンプル点n以前の情報で実電流i(n)を予

測する方法について説明する｡この場合プロセッサが知り得る情報は,サンプル

点n-1の実電流i(n-1)とサンプル点n-1とnの間で出力した電圧町(n-1)であ

る｡

サンプル周期Tは電機子回路の時定数に比べて十分短いという前提で,サンプ

ル値系の電圧方程式を導出する｡(4･21)式の連続系の電圧方程式をサンプル点

n-1とnの間で考える｡まず.抵抗Ra
による電圧降下Raiについては,上記

の仮定からサンプル点間に大きな電流の変化はないと考え,サンプル点nの電流

i(n)による電圧降下で,

Rai ≒ Rai(n-1) ……(4･42)

と近似する｡また,サンプル点間のインダクタンスLaによる電圧降下p L8iに

っいては,サンプル周期Tの間の平均値により,

p Lai≒ La/Tii(n)-i(n-1)〉 ……(4･43)

と近似する｡(4･21)式に(4･42).(4･43)式を代入し,印加電圧町∴および速度起電

力eをそれぞれサンプル点n-1とnの平均値の電圧町(n-1),e(n-1)で表現す

れば,サンプル値系のブラシレスモータの電圧方程式が,

tr(n-1)=Rai(n-1)+La/Tii(n)-i(n-1))+e(n-1)

……(4･44)

と求まる｡(4･44)式をサンプル点nの実電流i(n)について解くと.
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i(n)=i(n-1)+T/Lai町(n-1)-e(n-1)p Rai(n-1)〉

……(4･45)

となり,速度起電力e(n-1)の計算ができれば,実電流i(n)がサンプル点n以前

に予測できることが理解できよう｡

(4･45)式の右辺第2項中の町(n-1)-e(n-1)については補足的な説明が必要

である｡(4･24)式から明らかなように,この差は電機子電圧降下に他ならないか

ら.前回の制御処理の結果得られた甘三(n-1)を用いればよいように思われる｡

しかし,インバータの出力電圧町には大きさの制限があり,プロセッサ内で計算

した通りの電圧甘(n-1)が出力されるとは限らない｡そこで.後に詳しく述べる

ようにPWMパタン発生の原理から甘(n-1)を計算し,(4･45)式にしたがって.

実電流i(D)の予測をしている｡このような理由から甘ヱ(n-1)を用いずに印加電

圧Ⅴ(n-1)と速度起電力e(n-1)の差として表現している｡

(4･45)式の速度起電力e(n-1)の計算方法について説明する｡(4･41)式でサン

プル点を1サンプルだけ過去にずらすことによってe(n-1)は,

ii｡(n-1)+i

e(n-1) 骨Ⅰモ ……(4･46)

と得られる｡ここで.i｡(n)については,(4･45)式のq軸成分を取り出して,

i｡(n)=i｡(n-1)+T/Lalひ｡(n-1)-e｡(n-1)-Rai｡(n-1))

……(4･47)

を用い.(4･47)式のe｡(n-1)については.(4･46)式のq軸成分

e｡(n-1)= ∂MIf
……(4･48)

を代入すればよい｡したがって.(4･46)～(4･48)式を整理して,e(n-1)は,

e(n-1)=∂

L
aiq(n-1)十Tiu｡(n-1)-∂MIf-Rai｡(n-

MIf

……(4･49)
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とサンプル点n以前の情報で計算できる｡ すなわち,(4･45),(4･49)の両式によ

り実電流i(n)をサンプル点n以前に予測演算することができる0

4･5･3 印加電圧を求めるための速度起電力の予測

(4･40)式のブラシレスモータへの印加電圧町(n)を計算するためには,(4･41)

式に示したサンプル点nの速度起電力e(n)を予測しなければならない｡すなわち･

すでに実電流i(n)は(4･45)式によって予測されているので.(4･41)式のサンプ

ル点n+1の実電流i｡(n+1)の予測計算法を明らかにすればよい｡(4･47)式を1

サンプル進めた形で表現し,(4･40)式のq軸の関係を代入すると,

i｡(n+1)=i｡(n)+T/Laiひz｡(n)-Rai｡(n)) ……(4･50)

が得られるので,これを(4･41)式に代入することでe(n)は.

e(n)=昔ifq
(n)+Tiひz｡(n)-Ra

……(4･51)

と予測できる｡(4･51)式のひ三｡(n)は,(4･45)式と同様にひ｡(n)-eq(n)と計算

すべきであるが,この時点ではひ｡(n)は求まっていないし,また負荷が掛かって

いる状態では Lai｡(n)》 ひ三｡(n)･T/2の関係が成立することから(4･39)式の

ひご｡(n)を用いている｡

4･6 D S Pを用いた制御システム構成

図4･15に実験に用いた制御システム構成を示す(8j｡ システムはブラシレスモ

ータ,三相PWMトランジスタインバータ,速度制御部,電流制御部で構成され

ている｡速度制御瓢 電流制御部はそれぞれマイクロプロセッサ 8086. D S P

TMS32010を中心とした全ディジタルソフトウェア制御系である｡

4･6･1 速度制御部の構成

速度制御部は16ビットC PU8086のソフトウェアを中心として構成されている0

速度については検出器は特に設けずに,ブラシレスモータの軸に直結したレゾル
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速度制御部

遠慮指令

t漬制御詳

図 4･15 制御システム構成
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バより得られる回転子位置に相当した電気角8よりソフトウェア上で以下に示す

ようにに速度∂を推定している｡速度制御のサンプル点kの電気角8(k)と前回の

サンプル点k-1の電気角∂(k-1)を用いて.角速度∂(k)を

∂(k)=‡∂(k)-8(k-1)†/Tu ……(4･52)

と計算する｡ただし.T､､,は速度制御周期である｡レゾルバの位置検出の原理か

らTい は∂により変化するので,∂(k)-8(k-1)から∂(k)を求める(4･52)式の

計算は,R O Mテーブルを用いて行っている｡この検出速度∂(k)とバッファラ

ム2を通して外部より入力される速度指令∂｢(k)より速度誤差△∂(k)

△∂(k)= ∂.､(k)一∂(k) ……(4･53)

を算出し,この速度誤差△∂(k)に対して次式のPI演算を実行し,その結果とし

てトルク指令に比例したq軸指令電流i,･｡(k)を得る｡

i.､｡(k)= Kpu △∂(k)+ K1日 ∑ △∂(i)
i=1

……(4･54)

q軸指令電流ir､｡(k),
電気角8(k), 角速度∂(k)はバッファラム1を通して

電流制御部へと送られる｡なお.速度制御周期Tu は定格速度時において, 800

[〃｣SeC]になるように設定している｡

4･6･2 PWM発生回路の構成

PWMパルスの発生は,三角波比較PWM制御法をロジック回路で構成して行

っている｡図4･16(a)はa相のPWM発生回路の構成図で,同図(b)はその

動作原理を示したものである｡各相の電圧指令ひra(n),ひrb(n).ひ｢｡(n)は.

4･5節の制御アルゴリズムによって計算されたd-q座標系の指令電圧町(n)を,

(4･17)式を用いてa-b-C座標系に座標変換することで求められる｡各相の電

圧指令ひ.､a(n),ひf､b(n),+てJr｡(n)と.カウンタを中心に構成した回路によって

発生される三角波を,それぞれコンパレ一夕により比較することで各相のPWM

信号が作られる｡各トランジスタのベースには,デッドタイム発生回路により24

[〃SeC]のデッドタイムを設けた信号がそれぞれ与えられる｡
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すでに述べたように,各相の指令電圧が三角波の振幅範囲を越えた場合には,

甘(n)に相当した電圧が出力されないことになる｡そこで,振幅範囲を越えた電

圧を振幅値の電圧に置き換えて.(4･17)式の座標変換を行って甘(n)を計算し直す｡

この町(n)は(4･45)式の実電流の予測で用いられる｡

4･6･3 電流制御部の構成

電流制御部はD S P(TMS32010)を中心に構成されている｡電流検出にはホー

ル素子(NNC-01GMII)を用い,12ビットA/Dコンバータ(AD574A:最大変換時

間35[FLSeC])を介してa,b相の瞬時電流をディジタル量としてD S Pに取り

入れている｡D S Pは.前節で述べたアルゴリズムにしたがって電流制御処理を

実行し.最終的にインバータの各相の指令電圧を計算する｡

図4･17は,サンプル点n-1でサンプル信号がD S Pに入力されたとき.D S P

が実行する電流制御の処理フローを示したものである｡演算を開始すると,D S

Pはまずサンプル点n-1とn の間のブラシレスモータの印加電圧町(n-1)に相

当した各相の指令電圧をPWM出力回路へ出力する｡次に,速度制御部より送ら

れてくる情報ir｡(k),∂(k),∂(k)および 電流検出回路より得られる実電流

ia(n-1),ib(n-1.)を読み込む｡そして,前節に示した電流制御アルゴリズム

に従ってサンプル点nとn+1の間で出力する電圧町(n)を計算する｡この場合,図

4･17からわかるように,電流制御周期Tごとに座標変換処理が実行されているこ

とから,電気角8(k)も電流制御周期Tに同期して8(n)の形で入力できること

が望ましい｡しかし,レゾルバから検出される電気角情報から,先に述べたよう

に速度情報も得ているため,速度情報の分解能の制約からレゾルバの励磁周波数

を電流制御周期程度まで高くすることには無理があり,電気角∂は速度制御周期

T…(〉 T)ごとにしか得られない｡ そこで,サンプル点n の電気角8(n)を図

4･18に示すようにソフトウェア上で推定する｡このフローからもわかるように.

速度制御周期Tいごとに得られる電気角8(k)の値に変化があった場合,電流制御

部で用いる電気角∂(n)を更新する｡その後.角速度∂と電流制御周期Tより計

算される1回の電流制御周期当りの角度の変化量△∂を,前回の電気角∂(n-1)

に加算してサンプル点rlの電気角∂(n)を推定している｡

前節に示した電流制御アルゴリズムは.座標変換などがあり一見複雑に思える
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図 4･17 電流制御の処理フロー

ー110-



図 4･18 電気角推定のフロー

が,ほとんどの計算が積および和により構成されている0 このため･高速積和演

算に適したDSPを使用することによって高速処理が可能で･1回の制御処理が

最大 85.4【〃SeC]以下で実行される0 なお･このプログラム容量は約800ワード

になる｡
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4･7 実験結果

図4･15の試作システムで,表4･1に示した諸元のブラシレスモータを用いて実

験を行った結果を示す｡先にも述べたように,D S Pが電流制御処理に要する時

間は最大85.4[FLSeC]であり,電流制御周期Tを100[FLSeC]以下にすること

も可能であるが,従来用いられているトランジスタインバータのスイッチング周

波数1.5～2.5[k H
z]程度に合わせて,別の制御方式と比較できるようにする

ために以下の実験では電流制御周期Tを200[ルSeC]としている｡この場合,ト

ランジスタのスイッチング周波数は2.5[k H z]となる｡

4･7･1 定常特性

図4･19は,定格電流のもとでブラシレスモータを駆動したときの緑間電圧,繰

電流波形である｡回転数をそれぞれ 7弧1,500,2.000[rpm]とした場合に得

られた波形である｡ここで左側の(a)に示した波形は,4･6･3 で説明した電気

角の推定を行わずに制御した場合であり,右側の(b)に示した波形は,図4･18

に示したフローに基づいて電流制御周期Tごとに電気角∂(n)の推定を行った場

合である｡この結果をみると,回転数が高くなるほど,電気角の推定の効果が現

われ 電流リプルが小さくなっている｡電気角の推定を行わない場合には.速度

制御周期T-Jの間の電気角8(n)は一定となることから.各相の指令電流に相当し

た電流値はTもJごとに変化する階段状の波形になる｡電流制御周期Tごとに電気

角0(n)を推定することは,速度制御周期Tu(≒800[LLSeC])の間の各相の指

令電流に相当した電流値をTごとに正弦波補間することに対応する｡したがって,

図4･19に示すように実電流もリプルの少ない正弦波となる｡このように電気角を

推定することにより電流制御周期Tごとに電気角8(n)を検出する必要がなくな

るという実用的なメリットもある｡

図4･20は.D S Pが図4･17の制御処理フローの中で計算するd.q軸電流成分

を取り出し,D/A変換したものを示しており,図4･19と同様に(a)は電気角

の推定を行わない場合で,(b)は推定を行った場合であり,ともにd軸電流指

令 0[A],q軸電流指令18[A],定格回転数の状態である｡電気角の推定を
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図 4･19 線間電圧,線電流波形
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図 4･20 定常状態のd-q軸電流成分
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行わない場合は,速度制御周期の800[〃LSeC】ごとにd軸電流に大きなリプルが

観測されるが,q軸電流はほぼ一定である｡これは,速度制御周期の800【〝SeC]

の間に電気角で19.20 の誤差が存在し,d軸に対しては3.3【A‖≒10sin19･20)

と比較的大きな誤差になるが.q軸に対しては0.56【A=≒10-18cos19･20)と

わずかな誤差しか生じないためである｡

4･7･2 過渡特性

定常特性より,電気角βの推定演算の特性に及ぼす効果が明らかであるから,

以下の過渡特性の実験結果は推定を行った場合について示している｡

図4･21はq軸の指令電流をステップ状に変化させた場合の応答を示している｡

(a)は 2[A]から5[A]に,(b)は 2[A】から15[A】に.それぞれ

変更した場合の応答を示したものである｡(a)は1サンプルで整定しているが,

(b)はq軸指令電流の変化幅が大きいためにインバータ出力電圧の制限により

3サンプル(600[〝SeC])で電流が追従していることが認められ,高速な電流

制御が実現できている｡このように,従来から用いられているPI制御方式に比

較して,本法は非干渉化が為されているので過渡現象の時間が大幅に改善されて

いる｡

図4･22は,4･5･2で説明した推定による実電流のq軸成分iq(山一1)と.検出し

た芙電流のq軸成分iq(n)を,それぞれ示したものである｡同国(a),(b)

共に図4･21に対応させてq軸の指令電流を2[A]から5[A],2[A】から15

[A]にそれぞれ変更した場合に観測されたものである｡検出されたq軸電流は

1サンプル前に予測されたq軸電流に一致しており,電浣の予測計算が正確に行

われていることを示している｡

図4･23は.参考のためにq軸電流指令を2【A】から15【A】に変更した場合

の禄電流の応答を示している｡

4･8 結 言

本章では.ブラシレスモータの電流制御系の高性能化を図るために.従来の電

流制御法およびソフトウェア化の問題点を清まえてd-q軸を非干渉したソフト
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図 4･21
q軸電流のステップ応答
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図 4･22
q軸電流成分の予測値と検出値
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ウェア電流制御法を提案し,以下の点を明らかにした｡

(1) ブラシレスモータのd-q軸座標系で定義された電機子電圧降下町｡を

用いれば,電機子回路はd-q軸が非干渉化され,単なるR-L直列の直流回路

として表現される｡この結果,系の特性棍を自由に設計することもでき,ここで

は,一例としてPI制御を用いた電流制御アルゴリズムを導出し,定常状態およ

び過渡状態の実験による電流制御特性を示した｡

(2) ソフトウェア制御特有の問題である演算処理時間による制御遅れを,制

御量を予測演算することで除去できることを明らかにした｡本電流制御において

も.実電流と速度起電力を予潮演算することで制御遅れを除去した｡

(3) 電流制御周期ごとにブラシレスモータの回転子位置に相当する電気角の

推定方法を示し.この電気角推定の効果により高速回転時ほど,電動機の電流リ

プルがおさえられることを実験により確認した｡

(4) 本電流制御アルゴリズムを高速積和演算に適したD S P TMS32010 のソ

フトウェア上で構成したところ,トランジスタインバータを用いて制御するには

充分高速な 85.4[〃ンSeC]の演算処理時間を実現できた｡

本制御法は,ソフトウェア制御の根本的な問題点であるソフトウェアの処理時

間に対する時間遅れに対して予測演算による解決策を提案し.またソフトウェア

制御の多機能性を利用して速度起電力およびd-q軸の干渉項を補償しているな

どの点から,ソフトウェア制御の特徴を十分に活用した制御法として位置づける

ことができる｡
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第5章 DS Pによるブラシレスモータの高速電流制御

5･1 緒

前章では.ブラシレスモータの電流制御系において,d-q軸の非干渉制御を

実現し,高速な電流制御応答を得た｡しかし.三角波比較PWM制御法を用いて

いたので,電圧の利用率が低く,またPWMパルスを発生するためのハードロジ

ック回路を必要とするなどの問題が残されている｡本章では,これらの問題に対

処するために,瞬時値比較方式による電流制御法を改善し,ブラシレスモータの

瞬時電圧方程式に基づいてPWMパタンを直接算出する電流制御法について検討

する｡この結見 PWM制御を実現するハードウェアが必要なくなるので,制御

回路の簡素化も図れる｡

さきに述べたように,実用されている電流制御法には.PI制御方式の他に瞬

時値比較方式がある｡図5･1はその原理図で偏差電流△iaがヒステリシスコンパ

レ一夕の設定電流△Ⅰより大きい場合にはa相の+側のトランジスタをオンし･

逆に-△Ⅰより小さい場合には一側のトランジスタをオンし,-△Ⅰと△Ⅰの間

の範囲の場合にはスイッチングバタンを変化させないようにすることで電流を制

御する｡瞬時値比較方式では緑間電圧に逆極性の電圧が出力されるのでモータか

ら大きな磁気騒音が発生し,またインバータのスイッチング周波数は負荷状態に

ょって左右されるのでスイッチング周波数を一定範囲内に制御することも難しく･

特にモータの回転速度が低い場合にスイッチング周波数が高くなるなどの問題点

も指摘されている=㌔ これらの問題点を踏まえて新たに電流制御を考えると･

以下のことが制御系に要求される｡三相インバータの各相の電圧はその相のスイ

ッチングバタンのみによって決まらないので,すでに第2章で述べたように三相

全体のスイッチングパタンに対する電圧を考えなければならない｡このような考

え方をすることで逆極性の電圧を除去することができ.瞬時値比較方式における

磁気騒音とスイッチング周波数の問題点を解決できる｡

このような見地から偏差電流を一定量以内になるようにインバータ出力電圧を

切り換える電流制御法が提案されている(2)｡ この方法はシステム定数を知る必
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図 5･1 瞬時値比較方式による電流制御法の原理

要がないことから,汎用性の高い方法である｡本章では,サンプル値制御系を前

提とし,各サンプル点においてブラシレスモータの瞬時電圧方程式に基づいて電

流の応答を予測し,実電流を指令電流に最も近づけるための最適なインバータの

スイッチングパタンを算出する高性能な制御法を提案する｡本法は,PI制御の

ように電流偏差を用いた制御とは異なり,ブラシレスモータの速度起電力,抵抗

およびインタクタンスの電圧降下などを電圧方程式に基づいて補償する新しい制

御法である｡第4章で述べたようにソフトウェアの演算処理時間にともなう制御

遅れに対しても,必要な制御量を予測することで対応している｡また.PWM制

御については第2章および第3章で述べた考え方を導入し,サンプル点間では一

定のインバータ出力電圧ベクトルが直接プロセッサから出力される方法を採用し

ている｡したがって,三角波比較PWM制御法における出力電圧を大きくできな

いなどの問題点が改善される｡また,プロセッサが直接PWMパタンを出力する
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ことから,PWMパルス発生に伴うハードウェア回路も特に必要なく,全ての制

御処理をソフトウェア上で構成した全ソフトウェア電流制御を実現している0

以上の点から.今後ますますその要求が強まるであろう電動機の全ソフトウェ

ア制御に対して.本制御法は新しい展開をみたものと考えられる0

5･2 ブラシレスモータの電流制御法(3-

5･2･1 ブラシレスモータのd-q座標系の電圧方程式

図5･2(a)のブラシレスモータの三相モデルにおいて.第4章で定義した回転

子の磁極上のd-q座標に加えて,新たに固定子の巻線上にα-β座標を定義す

る｡第2章および第3章では.今回定義したα一β軸の方向にd-q軸を選んで

いたことに注意しよう｡a-b-C,d-q.a-β各座標系の諸量の変換式は

図示の回転子位置に相当する電気角8を用いて次式で与えられる0

-1/2 -1/2

点/2 一月/2

:匝〔_

……(5･1)

cos∂ cos(∂-2冗/3) cos(β+2花/3)

sin(ラ ーSin(∂-2花/3) -Sin(∂+2了【/3)

[…1=に≡:~≡三:胱】……(5･3}

ここで,a,β,a,b,C およびd,qは,それぞれ a-β,a-b-C,

d-q座標系の諸量を表わし.(5･2)式は(4･18)式を再記したものである｡図5･2

(b)はブラシレスモータのd-q軸モデルである｡(4･1)式のブラシレスモータ

の三相モデルの電圧方程式を(5･3)式を用いて座標変換し.電機子電圧ひd,ひq

のみについて考えると,(4･21)式に示したように,

(R｡+p L｡)
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Rf+pLf

(a)ブラシレスモータの三相モデル(b)ブラシレスモータのd-qモデル

図 5･2 ブラシレスモータのモデル

の関係が得られる｡ただし,ed,e｡はそれぞれd,q軸上の速度起電力でありラ

次式により与えられる｡

…_二=占
L∂id

MIf-L8iq

ここで,以下の議論のために(5･4)式をベクトル表示して.

甘=(Ra+p La)i + e

……(5･5)

……(5･6)

と表記する｡

図5･3 にブラシレスモータの主回路構成を示す｡a,b,C各相アームのトラ

ンジスタのスイッチング関数S8,Sb,S｡を(2･1)式に示したように各相の正/

負のトランジスタのオン状態に対して論理1/0を割当てると.α-β座標系の電

圧ベクトルⅤ(Sa Sb S｡)は(2･7)式と同様に計算して,

町(S∂ S b
二)CS

L

彪VDC

2J3

2S｡-S b- S｡

乃(S b-S｡)
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図 5･3 ブラシレスモータの主回路構成

図 5･4 インバータの出力電圧ベクトル
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と得られる｡図5･4 は(5･7)式の町(S｡Sb S｡)をα-β座標系に図示したもの

で,8種類の電圧ベクトルが得られる｡

5･2･2 電流制御アルゴリズム

ブラシレスモータのトルクては,(4･22)式に示したようにq軸電流i｡のみの

関数として,

て=MIfiq ……(5･8)

と与えられる｡すなわち.ブラシレスモータのトルクてを制御することは,電流

を制御することに他ならない｡そこで,ブラシレスモータの電流制御法をプロセ

ッサでリアルタイム処理することを前提にd-q軸モデルに基づいて考える｡ブ

ラシレスモータの回路定数は既知であり,実電流,回転速度,インバータの入力

電圧は測定できるものとする｡

トルク指令に相当したサンプル点 n+1の指令電流i.､(n+1)

ir(n+1) ])l+

O

hq
●trLニ]

)

ヽJ

l

l
……(5･9)

が与えられたとき(3｣,図5･4のインバータのスイッチングパタンに相当した電圧

ベクトル町のうち,サンプル点n+1で指令電流に実電流を最も近づける最適なも

のを選択する電流制御アルゴリズムを導出する｡

電流制御法についてはプロセッサ制御を前提にしているので,制御系はサンプ

ル値系になる｡そこで,制御周期Tが電動機の電気的時定数に比較して十分/トさ

いと仮定し,(5･6)式のブラシレスモータの連続系の電圧方程式からサンプル値

系の電圧方程式を導出する｡(5･6)式をサンプル点nとn+1の間で考える｡まず.

インバータ出力電圧町については,サンプル点間でスイッチングパタンを変化さ

せずに制御することから,図5･4 に示す電圧ベクトルの1つを選択する｡ したが

って,サンプル点nで出力する電圧ベクトルを甘(n)と表現すれば,

甘 =

町(D)
‥

‥..fら.1nll
■′

一■
ヽノ

/

と記すことができる｡(5･6)式の抵抗R｡による電圧降下R∂iおよびインタクタ
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ンスL｡による電圧降下p L8iについては,それぞれ(4･42),(4･43)式に示した

ように,

Rai ≒ Rai(n)

p Lai≒ La/Tii(n+1)-i(n)〉

‥･･‥(5･11)

……(5･12)

と近似する｡ また, 速度起電力eについては,サンプル点n と n+1の中間点

n+1/2の電圧で近似して,これをe(n+1/2)と記すことにすれば,

e ≒ e(n+1/2) ……(5･13)

と表現される｡

以上の(5･11)～(5･13)式の関係を(5･6)式へ代入して,サンプル値系のブラシ

レスモータの電圧方程式が,

町(n)=Rai(n)+La/T(i(n+1)-i(n))+e(n十1/2)…‥(5･14)

と求まる｡(5･14)式に基づいて描いたベクトル図を図5･5 に示す｡ただし,この

ベクトル図においては,説明をわかりやすくするために大きさを誇張して描いて

いるベクトルがあり,必ずしも本システムにおける場合と一致していない点に注

意しよう｡説明するまでもなく電流が正弦波で,かつd軸電流が零になる制御が

完全に行われているとすると,電流ベクトルiはサンプル点にかかわらずq軸上

で一定の長さとなる｡しかし,インバータ制御時の電流を瞬時的にみると必ずし

もこのようにはならないので,図5･5はi(n)とi(n+1)がq軸周辺でわずかにず

れているとしてベクトル図を描いている｡ベクトル関係よりi(n)からi(n+1)

への電流の応答は,インダクタンスL∂ の電圧降下によって決まることが理解で

きる｡すなわち,(5･14)式はサンプル点nで町(n)を用いたときのi(n+1)の応答

を示す関係式であるとみなすことができる｡

さて,(5･14)式のサンプル値系の電圧方程式に基づいて,電流を制御する基本

的な考え方について説明する｡サンプル点n+1の芙電流i(n+1)を(5･29)式で

与えられる指令電流ir(n+1)に一致させるために電動機に印加する理想的な電

圧ベクトル 甘【､(n)を考える｡すなわち, 町,｢(n)は(5･14)式において.実電流
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図 5･5 サンプル億万程式に基づいたベクトル図
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i(n+1)を指令電流i,､(n+1)で読み換えたときの電圧であるから,

町,､(n)=Rai(n)+La/T(ir(n+1)-i(n))+e(n+1/2)(5･15)

と得られる｡ すでに述べたようにインバータが出力できる電圧ベクトルは, 図

5･4 に示した8本のベクトルに限定されるので,甘｢(n)を直接出力することは不

可能である｡そのため町-､(n)に一番近い出力可能な電圧ベクトルを町(n)とし,

これをサンプル点n とn+1の間に出力することによって,実電流i(n+1)を指令

電流ir(n+1)に最も近ずけることができる｡

ところで.(5･15)式はサンプル点n における実電流i(n)およびサンプル点

n+1/2 の速度起電力e(n+1/2)の情報を含んでいるので.サンプル点n
までに

町｢(n)を計算することができない｡そこで,サンプル点n以前の情報からi(n)お

よびe(n十1/2)を予測して甘,､(n)を求め,甘(n)の選択を行えるように変更しな

ければならない｡

5･2･3 実電流の予測

サンプル点nの実電流i(n)を,サンプル点n以前の情報で予測するために.ま

ず(5･14)式でnをn-1に置き換え,実電流i(n)について解くと,

i(n)=i(n-1)+T/Laitr(n-1)-e(n-1/2)-Rai(n-1)〉

……(5･16)

が得られる｡これを(5･15)式の右辺第2項のi(n)に代入すると,次の近似式が

得られる｡

trr(n)≒2R,i(n-1)+La/T(ir(n+1)-i(n-1))一tr(n-1)+2e(n)

……(5･17)

ここで,すでに述べたように制御周期Tが電気的時定数に比べて十分小さいとい

う仮定に基づいて次の近似を行っている｡すなわち,抵抗による電圧降下につい

ては,

Rai(n)≒ Rai(n-1)
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と近似し,さらに.速度起電力eについても,

e(n+1/2)+e(n-1/2)≒ 2e(n) ……(5･19)

と近似をしている｡(5･17)式の右辺は,速度起電力2e(n)の項以外はサンプル点

n-1で与えられる情報である｡

ここで,(5･17)式の町｢(n)を求める近似式の意味をベクトル図を用いて考える｡

図5･6で実電流i(n),i(n-1)は脈動分に相当するだけq軸から図のようにずれ

ているとし,ir(n+1)は指令値であるからq軸と一致している｡また,(5･5)

式から明らかなように速度起電力は電流の関数で表現されるから.e(n-1/2)と

e(n+1/2)は異なるように描いている｡まず,(5･16)式の町(n-1)を用いたとき

の実電流i(n-1)からi(n)への応答であるが,図5･5 の(5･14)式のベクトル図

で,サンプル点nをn-1に置き換えて図5･6にそのまま示している｡また,(5･17)

式に基づいて得られる甘,､(n)も図5･5 と同様に描くことができる｡(5･17)式は,

廿(n-1)を用いたとき実電流i(n-1)をサンプル点n+1でi.､(n+1)に一致さ

せるための理想的な電圧町.-(n)を求める式であり. 図5･6 のベクトル図では,

(5･18),(5･19)式の近似式を用いて,(5･15)式と(5･16)式の各ベクトルを加え合

わせた形で描かれる｡先に述べたように(5･17)式はe(n)以外はn-1までの情報

で表現されており,(5･15)式と(5･17)式は同一のベクトル甘,､(n)を与えているこ

とが理解できよう｡図5･5と同様に,図5･6においても各ベクトルの大きさは必ず

しも本システムの値と一致させて描いていない｡

5･2･4 速度起電力の予測

(5･17)式の理想的な電圧Ⅴ｢(n)を計算するためには.サンプル点n の速度起電

力e(n)を予測しなければならない｡(5･5)式よりサンプル点nの速度起電力e(n)

e(n)=∂[M∴∴n3(n,]
……(5･20)

ここで,(5･9)式に示したように,トルクに関与しないd軸電流の指令値は零と

するので,この制御が十分に行われているものとすると.
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図 5･6 電流予測を含めた場合のベクトル図
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id(n)= 0

とすることができる｡したがって,(5･20)式は,

e(n)=∂[LLiIqf'n']

……(5･21)

…‥･(5･22)

となり,結局q軸電流i｡(n)によるd軸速度起電力を考えればよい｡(5･16)式よ

りq軸電流は,

iq(n)=i｡(n-1)+T/Laiu｡(n-1)-e｡(n-1/2)-Rai｡(n-1)〉

……(5･23)

と与えられる｡上式でq軸の速度起電力e｡(n-1/2)については,(5･22)式のq

軸成分によって与えられるから,これを(5･23)式に代入すると.

iq(n)=i｡(n-1)+T/Laiu｡(n-1)一∂MIf-Rai｡(n-1))

……(5･24)

と変形され,q軸電流i｡(n)はサンプル点n-1の情報だけにより予測できる｡し

たがって,(5･24)式を(5･22)式へ代入することにより.サンプル点nの速度起電

力e(n)は次のように求まる｡

e(n)=∂[Laiq(n.1''TごIqf
iq(n-1)+Tiu｡(n-1)-∂MIf-Rai｡(n-1)〉

……(5･25)

(5･25)式に含まれている2つの角速度∂は,前者がサンプル点nの角速度β(n),

後者がサンプル点n-1とnの間の平均角速度∂(n-1/2)であるが,機械的時定数

は電気的時定数に比べて十分に大きいと考えることができるので,両者を同一と

して∂ と表現している｡

サンプル点n とn+1の間の理想的な電圧ベクトル甘｢(n)は,(5･17)式および

(5･25)式によりサンプル点n-1までの情報により計算することができ,演算処理

時間に起因する制御遅れをな.くすことができる｡
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5･2･5 電圧ベクトルの選択

すでに述べたようにインバータで出力できる実電圧ベクトルは図5･4に示した

8種類に限定されているので,理想的な電圧ベクトル町･､(n)を直接出力すること

はできない｡実電圧ベクトル町(n)の選択アルゴリズムについて説明する｡実電

圧ベクトル町(n)を選択する基本的な考え方は･図5･7に示すようにα-β座標

系を回～回までの7つの領域に分け.理想的な電圧ベクトル町【､(n)がどの領域

に存在するかを判断し,その領域に対応した電圧ベクトルを町(n)として選択す

る｡この判断をソフトウェア上で実行する場合に軋 α-β座標系で処理するの

ではなく,a-b-C座標系で処理することによって以下に示すように簡単に判

断できる｡まず,d-q座標系で計算された甘t､(n)から(5･2)式の逆変換を行う

ことで,a-b-C座標系の理想電圧Ura(n).urb(n).ひrc(n)をそれぞれ計

算する｡これらの各成分を-1/3VDC,0･1/3VDC とそれぞれ比較し･次式のど

の判定式が成立するかを(-2).(-1).(+1)･(+2)の判定式の番号を用いて表

わす｡

ひra,b,｡(n)< -1/3VDC
. 卜2)

-1/3V｡｡< ひ-一日,｡,｡(n)<
0

,(-1)

0 < ひ-,a,b,｡(n)< 1/3VDC
,(+1)

1/3V｡｡< ひraバ.｡(n) .(+2)

ここで,1/3VDCが判定基準として選ばれているのは･例えば･図5･7のα軸上

で領域回と□の境界上の電圧ベクトルは,α-β座標系で[彪/2月･VDC
O】丁

と表現され.(5･1)式を用いてa-b-C座標系へ座標変換すると･[1/3VDC

-1/6V｡｡-1/6V｡｡】T となり,領域回と口の境界を判断するにはひra(n)と

1/3VDC とを比較することによって判定できるためである｡(5･26)式の番号と理

想的な電圧ベクトル甘.･(n)の存在する領域との関係をまとめると表5･1に示すよ

ぅになる｡したがって,表5･1のUra(n).urb(n)･Urc(n)の各判定式の番号に

対する電圧ベクトル町のデータテーブルを用意することで簡単にべクトル選択が

行える｡
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図 5･7 電圧ベクトルの選択領域

表 5･1 ベクトル選択表

領域 1ノベクトル γrq(n) γ巾(∩) γrc(∩)

回 γ(000)
V(111)

V(100)

ト1)(+1) (-1)(+1) (-1)(+1)

田 (十2) (-2)ト1) (-2)ト1)

回 γ(110) (+1)(十2) (+1)(十2) (-2)

団 γ(010) (一2)(-1) (+2) (-2)(-1)

回 V(011) (-2) (+1)(十2) (+1)(十2)

国 γ(001) (-2)(-1) (-2)(-1) (十2)

回 lγ(101) l(+1)(+2) l(-2) l(+1)(+2)
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5･3 D S Pを用いた制御システム構成

図5･8に実験に用いた制御システム構成を示す(5-0 システムはブラシレスモー

タ,三相PWMトランジスタインバーク,速度制御部･電流制御部より構成され

基本的には 4･6節で説明したシステムと同じである｡速度制御部･電流制御部は

それぞれマイクロプロセッサ 8086,D S P TMS32010を中心とした全ディジタル

ソフトウェア制御系である｡

速度制御部は,4･6･1で説明したようにレゾルバより得られる電気角∂(k)から

角速度∂を求め,PI演算により電流指令i,､qを決める｡

電流制御部はD S P TMS32018を中心に構成されおり,ハードウェアは4･6･3で

説明した構成とほとんど同じである｡ハードウェア構成で異なる点は･第4章で

は三角波比較PWM制御の原理に基づいて各相の指令電圧からPWMパルスを発

生するPWM出力回路が必要であったが,本法ではPWMスイッチングパタンを

直接DSPが出力しており,またアーム短絡防止用のデッドタイム(24【fLSeC])

もソフトウェア上で処理しているので,PWM出力回路を必要としない点である0

したがって,制御回路はDSPによるコンピュータシステムと検出器だけで構成

されており,全ソフトウェア電流制御を実現している｡

図5･9は,サンプル点n-1でサンプル信号がDS Pに入力されたとき･DS P

が実行する電流制御の処理フローを示したものである0 演算を開始すると･D S

pはまずベース信号を町(n-2)から町(n-1)に相当したスイッチングバタンへ変

更するためにインバータに短絡防止パタンを出力する0 次に速度制御部より送ら

れてくる情報ir｡(k),∂(k).∂(k)および電流検出回路より得られる実電流

i｡(｡-1),ib(n-1)を読み込み,8(k)より4･6･3に示した電気角∂(n)の推定

を行う｡24[什SeC]のデッドタイムの後,町(n-1)に相当したパタンをインバ

ータに送る｡そして,前節に示した電流制御アルゴリズムに従ってサンプル点n

とn+1の間で出力する最適な電圧ベクトル町(n)を選択する｡

本電流制御処理は,高速積和演算に適したD SPを使用することによって･1

回の制御処理が最大 60[〃SeC]以下で実行される0 なお･このプログラム容量

は約800ワードになる｡
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爪

速度指令∂r

図 5･8 制御システム構成
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図 5･9 電流制御処理のフロー
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5･4 実験結果

本電流制御法を評価するために,表4･1に示した諸元のブラシレスモータを用

いて実験を行った結果を示す｡先にも述べたように,D S Pの電流制御処理時間

は最大 60[〃SeC]であるが,一般に使用されているトランジスタインバータと

スイッチング周波数を同程度にするために, 以下の実験では電流制御周期Tを

100【〃SeC]としている｡

図5･10は本システムでブラシレスモータを駆動したときの繰間電凪 線電流波

形である｡これらの波形は定格電流時のものであり,回転数をそれぞれ 7軋

1,500,2,000[rpm]とした場合の波形である｡ここでは,4･6･3で説明した電気

角推定の効果を調べるために.(a)は電気角の推定を行わずに制御した場合で,

(b)は電流制御周期Tごとに電気角8(n)の推定を行った場合をそれぞれ示し

たものである｡第4章の結果と同様に,回転数が高くなるほど.電気角の推定の

効果が現われ 電流リプルが/小さくなっている｡

図5･11は,q軸電流指令を10[A]にして定格回転数2,000[rpm]で駆動した

場合のd-q軸の電流成分を示したものである｡D S Pが実行する制御処理の中

でのd-q軸の電流成分を,D/A変換して観測している｡図5･10と同様に(a)

は電気角の推定を行わない場合であり,(b)は推定を行った場合である｡電気

角の推定を行ったほうが,q軸電流のリプルが小さくなっている｡これは電気角

の推定を行うことによって,(5･18)式のa-b-Cとd-qの座標変換が正確に

行われ 5･3節に示した電流制御アルゴリズムの各式が実際のシステムによく一

致するためであると考えられる｡電気角推定の有無にかかわらず,d-q軸の電

流成分にある程度の電流リプルが現われるのは,制御処理の結果得られた町,､(n)

に最も近い電圧ベクトルを町(n)として選んでいることによる電圧誤差のためで

ある｡なお,以下の実験結果はすべて電気角の推定を行った場合について示して

いる｡

図5･12はq軸の指令電流を 2.3[A]から 9.2[A]ヘスチップ状に変更した

場合の応答を示したものである｡
q軸の指令電流の変更に対し, 約3サンプル

(300[〃｣SeC])で電流が整定していることが認められ 第4章の非干渉制御と
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(a)電気角を推定しない場合 (b)電気角を推定した場合

図 5･10 緑間電圧,線電流波形
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時間軸(500〃LSeC/DIV)

(b)電気角を推定した場合

図 5･11 d-q軸の電流成分
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q軸電流指令

(5.75A/DIV)

q 軸 電 流

(5.75A/DIV)

時間軸(2msec/DIV)

図 5･12
q軸電流のステップ応答

同様に,高速な電流制御が実現できている0 このことは･先に述べたようにブラ

シレスモータの瞬時電圧方程式に基づいて本電流制御アルゴリズムが構成されて

いるためである｡

図5･13は緑電流一トルク特性である｡図中の理論値とは線電流がすべてq軸電

流として流れ d軸電流が零の場合の発生トルクであり.測定値とは可動鉄片形

電流計による実電流に対して,動力計で測定したトルクを示したものである｡し

たがって.電動機の機械損,電流の高調波成分の影響を考えれば,測定値は理論

値とよく一致しているとみなすことができる｡
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図 5･13 棟電流一トルク特性
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5･5 結 言

本章では,ブラシレスモータの電流制御系の高性能化を図るために･従来の電

流制御法およびソフトウェア化の問題点を踏まえた新しいソフトウェア電流制御

法を提案し.以下の点を明らかにした｡

(1)ブラシレスモータのd-q軸座標系の瞬時電圧方程式に基づいて直接イ

ンバータの最適なスイッチングパタンを算出する高速電流制御アルゴリズムを導

出した｡定常状態および過渡状態の実験による電流制御特性を示すことにより･

本法の有効性を確かめた｡

(2)ソフトウェア特有の問題である演算処理時間による制御遅れに対して･

実電流と速度起電力を予測するアルゴリズムを導出することで･電流の制御遅れ

を実質的になくすことができた｡

(3)D S P ⅢS32010を用いて全ソフトウェア電流制御系を構成したところ･

トランジスタインバータを用いたシステムとしては･充分高速な 60[〝SeC]の

演算処理時間が実現できた｡

本論文では.ブラシレスモータの電流制御系の全ソフトウェア化を実現した0

なお,今後トランジスタに代わるFET.IGBTなどの高速スイッチング素子

が実用化されるようになっても,本制御処理は･DSP TMS320C25を用いれば･

約 30[拉SeC]で演算できるので充分対応できるものと思われるQ
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笥6孝 三相PWMコンバータのバラメータ変動を考慮した電流制御法

6･1 緒 言

三相PWMコンバータの電流制御系に.第4章および5章で述べたように･制

御対象の電圧方程式に基づいたモデルを制御系内部に導入した方法を用いる場合

について考える｡第4章ではソフトウェア上で構成されたモデルに基づいて予測

された電流と指令電流との偏差を用いて電流制御がなされ また,第5章におい

ても指令電流と実電流が一致するようにモデルに基づいて計算されたインバータ

入力電圧により電流制御を行った｡これらの制御法は,ソフトウェア上のモデル

と実際のブラシレスモータの回路パラメータが一致していることを前提に理論展

開がなされており,もし両者のパラメータに差異がある場合には定常偏差を生じ

る｡

電圧形インバータの直流電源を構成するコンバータとしては,コンデンサイン

プット形のダイオード整流回路が広く用いられてきた0 この回路は･基本波力率

は高いにもかかわらず.その入力電流に多くの高調波を含むので総合力率が低く･

また誘導障害などの各種高調波障害を引き起こすことが指摘されている川0
そ

こで,入力電流を正弦波にし,総合力率1を実現するために,自己消弧素子を用

いたコンデンサインプット形のPWMコンバータが提案されている(2)(3'o
PW

Mコンバータの電流制御系は,コンバータ出力電圧制御のマイナーループとして

作用するだけでなく,コンバータの入力電流そのものを制御することから･定常

偏差が生じないように制御系を構成することが望まれる0

本論文で提案する三相PWMコンバータの電流制御法は･第4章および第5章

で述べたように.制御対象のモデルを制御系に導入することで電流の高速応答特

性をそのまま残し,さらにPI制御を併用することで･制御系で用いられるモデ

ルの回路パラメータが実際のコンバータの回路パラメータと異なっている場合に

も電流誤差を補償できることが大きな特徴である｡したがって･磁気飽和により

インタクタンスの値が変化するような場合にも対応できる0
またPWMパタンの

発生に際しても.コンバータの入力電圧ベクトルをサンプル周期Tの間に平均値
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として出力する新しいPWMパタン発生法を提案している｡

試作システムでは･DSP(TMS32010)を用いてソフトウェア電流制御を構成

し･演算処理時間112[ルSeC]の高速処理が実現されている｡またシミュレーシ

ョンと実験により本法の制御特性を明らかにしている｡

6･2 コンバータシステムの数式モデル

6･2･1 コンバータの電圧方程式(d)

図6･1に示すように電源とコンバータ間に交流リアクトルを有する三相PWM

コンバータシステムの電圧方程式を導出する｡電源電圧をe｡,eV,eu. コン

バータ入力電圧をひu･ひ､･･･ひ=とし･コンバータ人力電流をi｡.tV,iぃとす

れば,これらの瞬時値に対する電圧方程式が,

(R+p L) ……(6･1)

と得られる｡ただし･Lは三相電源とコンバータの間に挿入されたインダクタン

スで,Rはその巻線抵抗である0 また･Pは微分演算子(=d/d t)である｡

電源電圧は･線間電圧実効値E･角周波数仇 初期位相¢の平衡三相電圧である

とすれば,

COS8

COS(8-2Ⅵ:/3)

COS(8+2冗/3)

∂ =

山t + ¢

……(6･2)

‥‥‥(6･3)

と記すことができる｡図6･2に示すように電源電圧の相方向にu,Ⅴ,W軸を置

き･これに対して電源角周波数山で回転するd-q座標系を定義すると,2つの

座標系の間には(4･17)式と同様に手
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図 6･1 三相PWMコンバータシステム

図 6･2 d-q座標系と電圧ベクトル
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にトに;
COS(∂-2Ⅶ/3) cos(∂+2Ⅶ

-Sin(∂-2Ⅵ:/3) -Sin(∂+2花

……(6･4)

の関係が得られる0 ここで･u･V.W,およびd.qはそれぞれu-Ⅴ-W,

d-q座標系の諸量を表わす0(6･1)式のコンバータの電圧方程式を(6･4)式を用

いて座標変換することで,d-q座標系の電圧方程式が,

に三｣=にL 1｣
｣u

▲q

ひ

ひ

ト

ー
lし

+｢■｣
｣u

q

●-も

●t[1JL

L

p

山

+R

と得られる｡ここで,以下の議論のために(6･5)式を,

e
=†R+(p+u j)L)i+ 町

とベクトル表示する｡ただし,jは,

……(6･5)

……(6･6)

……(6･7)

である｡

電源電圧が(6･2)式の平衡三相電圧の場合には,(6･4)式の座標変換を行うこと

によって電源電圧eは,

e=[;‡〕=[:〕
……(6･8)

となり･図6･2のd-q座標系では･d軸方向で大きさが電源電圧の実効値Eに

等しいベクトルとして表わされる｡

6･2･2 コンバータ人力電圧

コンバータのスイッチングパタンとコンバータ入力電圧甘の関係を求める｡各

相アームのスイッチング関数Sしj,S､.･･.S.､.を(2･1)式と同様に,
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S
l= しj.∨■,hl

1; +側のトランジスタオン

0; 一側のトランジスタオン

……(6･9)

と定義すれば,図6･1のコンバータ入力の各相電圧ひu･ひ∨･ひIJは･

……(6･10)

と表現される｡(6･4)式を用いて(6･10)式を座標変換すると･d-q座標系のコ

ンバータ入力電圧町が,

町(Su S､′ Sh.)=

cos∂ sin∂

sin8 cos∂

2S
u-S

v- S=

招(S v-Sい)

……(6･11)

と求まる｡ここで,町はスイッチング関数 Sし-･Sv･Sい により決まるので･

tr(S｡Sv Sい)と記している｡図6･2に示すように(6･11)式の町(Su
Sv Sい)

をd-q座標系に表わすと,8種類の電圧ベクトルが得られる0

コンバータ入力電圧として出力できる電圧範囲を検討するく5)0
図6･2 の

町(100)と甘(1川)の2つの電圧ベクトルをサンプル周期Tの間で･それぞれT-･

T-Tl時間だけ出力する場合を考える｡サンプル周期Tの間のコンバータ入力

の平均電圧甘(Tl)は.

町(Tl)=iTltr(100)+(T-Tl)tr(110))/T

町(100)+
T-Tl

1甘(110)一町(180)) ……(6･12)

と得られる｡図6･2から明らかなように町(T･1)は･Tlを最大のTとした時には

町(100)に等しく,Tlを小さくしていくにしたがって町(100)と甘(110)の先端を

結んだ点線状を移動し,Tlが最小の0になると甘(110)に一致する0
さらに･

町(100),町(110)に加えて.大きさが零のzベクトル(甘(000)または甘(111))
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の3種類の電圧ベクトルをサンプル周期Tの間で用いた場合には,平均電圧とし

てより小さな電圧を出力することができるようになることから町(100)と町(110)

の先端と原点を結んだ正三角形の範囲の電圧を出力できることが理解できよう｡

したがって,図6･2 の8種類の電圧ベクトルをサンプル周期Tの間に時分割出力

した場合には.平均電圧として出力できる電圧範囲は,同図のzベクトルを除い

た6種類のベクトルの先端を結んで作られる破線で示した正六角形の内部である｡

6･2･3 サンプル値系の電圧方程式の導出

サンプル値系の 電圧方程式を(6･5)式の連続系の電圧方程式より 導出する｡

(6･5)式をサンプル点nとn+1の間で考える｡サンプル周期Tの間のコンバータ人

力電圧ひd.ひ｡は一定であると仮定してひd(n)ひ｡(n)と表わし.さらに(6■8)式

で示されるように電源電圧ed,e｡が一定であることを考慮して,(6･5)式を変

形してラプラス変換すると.

=[~::L_ニーR/L

id(s)

i｡(s) +三[…三

ー

ひd(n)

一

ひ｡(n)

……(6･13)

が得られる｡上式を逆ラプラス変換し,t=0.t=Tをそれぞれサンプル点n.

n+1として解く と次式が得られる｡

ニ]
)

)

l

l

+

+

n

n

(

(

d

】り

n
r
L
H
L

+

E-R′ノL･T

COS(山T

-Sin(JT

L†(R/L)2+山2〉

R/L-(R/L･COS(JT-W･SinuT)c~R/L一丁

ーu-(u･COS(JT-R/L･SinuT)c~R/L'T

:〕[
u+(u･COS(JT-R/L･SinwT)c.R/L･T

R/L-(R/L･COSuT-LL)･SinuT)c-R;L

e.｣
-

e q

……(6･14)

ここで,【id(n+1)i｡(n+1)】丁,【i｡(n)i｡(n)】丁は,それぞれサンプル点n
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(a)サンプル億万程式に基づいたブロック繰図

(b)サンプル億万程式に基づいたベクトル図

図 6･3 コンバータのブロック緑図とベクトル図
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およびn+1の瞬時電流である｡ソフトウェア制御を行う場合,制御処理はできる

限り短縮されることが望ましいので,(6･14)式の近似式により制御処理を実行す

る｡サンプル周期Tは電気的時定数に比較して小さく選ばれることから,(6･14)

式のTに対する第一次近似式を計算すると,

[:三:::肘二:∴_ニニ.T]:三::;]+T/L[…三ニニ三::;]
……(6･15)

が得られる｡(6･6)式と同様に(6･15)式をベクトル表現すると,

i(n+1)≒i(n)+T/L‡e-(R+u L j)i(n)-tT(n))(6･16)

と記すことができる｡ 図6･3(a)は,(6･16)式に基づいて描いたコンバータの

人力電圧町(n)に対する実電流i(n+1)のブロック線図である｡さらに(6･16)式

を電源電圧eについて解くとサンプル値系の電圧方程式が,

e≒(R+u L j)i(n)+L/T(t(n+1)-i(n)i+tr(n)(6･17)

と与えられる｡ 図6･3(b)は(6･17)式に基づいて描いたコンバータのd-q座

標系のベクトル図であり,現実の制御状態に対応させるためにi(n)とi(n+1)

が必ずしもd軸に一致していない場合を示している｡

6･3 提案する電流制御系の構成(6)

図6･4 は,コンバータモデルとPI制御を用いた電流制御系(7･)(=8)の構成であ

る｡本電流制御系は,コンバータの電流一電圧モデルを用いて指令電流に実電流

を一致させるためのコンバータ入力電圧(規範人力)を決め,規範モデルを用い

て制御系内部で電流の応答(規範出力)を求める｡PI制御は,モデルの近似な

どによる電流誤差を補償するために,規範入力を補正してコンバータ入力電圧を

与える｡以下,図6･4の各ブロックについて詳しく説明する｡

指令電流i.､(n+1)は電源力率1の制御を行うことから,(6･8)式の電源電圧e

と同相のベクトルとして,
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図 6･4 モデルとPI制御を用いたコンバータの電流制御系
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……(6･18)

と与えられる｡

電流一電圧モデルは.サンプル点n+1で指令電流ir(n+1)と実電流i(n+1)

を一致させるために.サンプル点nとn+1の間で出力する規範入力町M(n)を計算

する｡(6･16)式の方程式は町(n)を与えたときのi(n+1)の応答を求める式であ

るから,i(n+1),町(n)をそれぞれir､(n+1),町M(n)に置き換え･甘M(n)につ

いて解くことによって電流一電圧モデルは.

trrl(n)=eM-(R卜,+wL｡j)i(n)-LM/TiiT､(n+1)-i(n)〉

……(6･19)

と導出される｡電流一電圧モデルに用いられる各回路パラメータは･実際のコン

バータシステムのものと一致しているとは限らないので.添字｢- を付けて区別し

規範入力町円(n)から規範出力iM(n+1)を計算する規範モデルは･(6･19)式の

i-､(｡+1)をi卜､(n+1)に置き換え.ir-(n+1)に対して解くことによって･
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i卜一(n+1)=i(n)+T/Lrl〈eM-(RM+山L円j)i(n)一灯M(n)〉

……(6･20)

と得られる｡ コンバータ 入力電圧の 出力限界を 考慮しなければ, 規範出力

iトー(n+1)は.(6･19),(6･20)式の関係から明きらかなようにi-､(n+1)に等しく

なるので実際には計算する必要はない｡

制御系で用いるモデルは実際のコンバータの近似式であり,その回路パラメー

タも実際のコンバータに完全に一致しているとは限らないので,規範出力i｡と

実電流iの間に誤差を生じる｡後に詳しく説明するが.PI制御はこの誤差が零

になるように作用し,規範入力甘rlを補正してコンバータの入力電圧甘を計算す

る｡PI制御の出力△町(n)は比例ゲインKp,積分ゲインK王により,

△町(n)=Kp･△i(n-1)+K f∑ △i(k)

△i(n-1)=i卜l(n-1)-i(n-1)

……(6･21)

……(6･22)

と計算する0 コンバータ入力電圧町(n)は,(6･19)式の頬範入力廿日(n)と(6･21)

式のPI制御の出力△甘(n)より,

町(n)= 甘円(n)- △町(n)
……(6･23)

と制御される｡コンバータ入力電圧甘(n)として実際に出力できる電圧は先に説

明したように図6･2 の点線の内部であり,外部の電圧となったときには.方向が

同じで大きさは出力できる最大の電圧に変更する｡この変更の具体的な計算方法

については後に詳しく説明するが,この町(n)の変更にともなって町｢,(n)も変化

するので･この場合に限り(6･20)式にしたがって規範出力if･-(n+1)の計算を行

っている0 このとき規範出力iM(n+1)のq軸電流成分は必ずしも零にならない

ことに注意しよう｡なお.(6･19)式の町Fl(n)の計算はサンプル点n までに終了さ

せなければならないが,この計算にはi(n)が必要なのでサンプル点nまでに計算

することができない｡実際のソフトウェア上では十分に制御が成されているもの

としてi門(n)で代用する｡
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6･4 PI制御の機能

6･4･1 PI制御がない場合の問題点

PI制御は制御系で用いるモデルと実際のコンバータとの違いによって生じる

電流誤差を補償する働きをすることを先に述べたが,ここではPI制御がないと

どの様な問題が生じるかを明確にする｡図6･4 の電流制御系のブロック図でPI

制御と規範モデルを省略し. すなわち,△甘(n)を強制的に零にして規範入力

甘=(n)がコンバータ入力電圧町(n)に等しい場合を考える(9-｡これは.第5章で

示したブラシレスモータの電流制御法の考え方に相当することに注意しよう0

図6･5(a)は, PI制御がない場合の電流制御系のブロック線図で.図6･3

(a)に示したコンバータのブロック線図と(6･19)式の電流一電圧モデルより描

くことができる｡ このブロック線図を簡単化するために(6･16)式の 町(n)に

(6･19)式の甘｢-(n)を代入して整理すると.

i(n･1)=一芸【(er一-e卜{(R卜一-R)+u(LM-L)j)i(n)]
L卜l- L

i(n)+呈i-､(n=)
……(6･24)

の関係が得られる｡ 図6･5(b)は(6･24)式をブロック練図に表わしたもので,

モデルと実際のコンバータの回路パラメータがすべて一致していれば,指令電流

i-､(n+1)は,実電流i(n+1)に等しく制御される｡ しかし,両者の回路バラメ

ータが異なる場合には,定常状態においても実電流は指令電流に一致しないこと

が同図から理解できよう｡

6･4･2 PI制御の働き

PI制御の出力△町(n)の物理的な意味について考えよう｡(6･16),(6･20)式

のコンバータおよび規範モデルの方程式から(6･22)式の電流偏差△i(n+1)を計

算すると.
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T 十 仇(n)Ⅴ(n) 十 L 十

Z-1

l I + +

l t

lRヂ■室山…■Rヂ
l l

___________ ｣ ｣________________

電流制御部 コンバータ

(a)コンバータの電流制御系のブロック線図

(b)パラメータ誤差を考慮したブロック線図

図 6･5 PI制御をもたないコンバータの電流制御系
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△i(n+1)=(T/Lr.一T/L)‡er一-Rrli(n)一甘｢一(n))

+=erl-e)-(Rr.-R)i(n)-itrr(n)一灯(n))]

……(6･25)

が得られ さらに(6･20),(6･23)式の関係を(6･25)式に代入すると･次式が得ら

れる｡

△i(n+1)=
T

■L pl-L

L
L

T
‡i卜､(n+1)-i(n)〉

+((R=-R)+w(L=-L)j)i(n)-(eM-e)+△tr(n)]

……(6･26)

図6･6は,上式と(6･21)式のPI演算式に基づいて描いたブロック線図である0

同図より明らかなようにPI制御は,モデルと実際のコンバータとの間のパラメ

ータ誤差により発生する外乱電圧を抑制するように作用する0
電流･電圧は直流

図 6･6 PI制御による電流偏差の補償ループ
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量として取り扱えるので,定常状態において△i(n+1)は零となり定常偏差を生

じないことが理解できよう｡ただし,LM-L が零でなく.かつ指令電流値を大

きく変化させる場合には,1トー(n+1)-i(n)の絶対値が大きな値をとり,PI制

御に2サンプルの遅れ要素が存在することから制御誤差を生じる｡

6･4･3 ゲインに関する考察

このように,PI制御の出力△町(n)は回路パラメータの差により生じる電流

偏差を補償する働きをするので,(6･21)式のゲインKp,Klの最適な値は各回路

パラメータの差の関数となり,正確に決定することはむずかしい｡ここでは,目

安となるゲイン決定法を説明する｡(6･26)式で規範モデルと実際のコンバータの

回路パラメータが等しいと仮定すると.

△tr(n)= -L/T･△i(n+1) ……(6･Z7)

が得られる｡この式は,サンプル点n+1で△i(n+1)の電流偏差を生じさせたい

場合には,△町(n)として一L/T･△i(n+1)を与えればよいことを示している｡

(6･21)式のPI制御の△町(n)は.サンプル点n-1以前の電流偏差で決定され

△i(n-1)が生じたときに-△i(n-1)だけ補正されることが望ましいから.ゲ

インKp,KlはL/Tより′トさい値に設定しておけば無難である｡実際には正確

なLの値は不明であるから,一般に高速応答を得るためにはKp を大き目に選び,

安定性を増すためにはKIを小さ目に選定する｡

6･5 P WMパターンの発生法

6･5･1 PWMパターンの発生の原理

(6･23)式のコンバータ入力電圧甘(n)はサンプル周期Tの問一定であるとする

と,図6･2 に示した8種類のベクトルだけとなり.ベクトル選択の自由度が低い｡

そこでサンプル周期Tの間に複数のベクトルを時分割で使用することで平均値と

して町(n)に等しい電圧を出力する方法を考える｡すでに述べたように図6･2の破

線で示した六角形の外部に存在するコンバータ入力電圧町(n)は実現できないこ
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とに注意しよう｡

ソフトウェア上での処理を簡単化するために,図6･7に示すように三相のu-

Ⅴ一W座標系に対してⅦ/6右に回転した位置に定義したα-β-γ座標系でPW

M制御法を考える｡インバータ入力電圧町(n)のα-β-γ座標系の各成分腸(n),

嘩(n),彷(n)は,

cos(8- Ⅷ/6) -Sin(∂一 花/6)

cos(∂-5Ⅷ/6) 一Sin(8-5冗/6)

cos(∂+ 冗/2) -Sin(8+ 花/2)

……(6･28)

と記せる｡さらに電圧Ⅴ｡｡がサンプル周期Tに相当するように腸(n)･1胸(n)･

彷(n)を時間領域に変換した時間データ㌔(n),Tβ(n).T(n)を

Th(n)+Tβ(n)+TT(n)=0

……(6･29)

……(6･30)

と定義する｡まず,図6･7でu.Ⅴ,W軸とα,β.γ軸で区別される回～田

のどの領域に町(n)が存在するかを判断する｡この判断は,表6･1に示すように

‰(｡),Tβ(｡),≠(n)の符号とその大小関係より簡単に行うことができる0 町(n)

の存在領域が明らかにされることによって.使用する電圧ベクトルとその出力時

間が時間データより一義的に決まる｡例えば,図6･7に示すように甘(n)が回

の領域に存在する場合には,町(100),甘(110)とzベクトル(町(000)または

町(111))の3種類の電圧ベクトルを用いて平均電圧として町(n)を実現でき･同

図より甘(n)は,

町(n)=1/(-Ⅴ｡｡/彪)･(鞠(n)甘(100)+坊(n)町(110)〉 ……(6･31)

と表わされ さらに(6･29)式を用いて(6･31)式を変形すると･

tr(n)=1/Ti-Tβ(n)甘(100)-Tl(n)町(110)i
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図 6･7 コンバータ入力電圧ベクトルの構成法

表 6･1 領域 0～11と時間データの関係

区 間 回 田 匡】圏 回 国 回 巨] 回 匝] 固 田

符

⊂コ

臼

田 + + + + + +

田 + + + + + +

有 + + + + + +

同符号の内
大きいもの

有l 市l Tん

一"l
巾l ㌔l 丁ア】丁βl 丁アl 丁βl丁αl丁アl

T
tα
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が得られる｡ この式は, サンプル周期Tの間に 町(100),甘(110)をそれぞれ

-Tβ(n),-T(n)(㌦(n)>0.Tβ(n)<0.Tゝh)<0である｡)の時間だけ出力し,

残りのT-Th(n)(=T-(-Tβ(n)-TT(n)†)の時間はtr(000)(または町(111))

を出力することで町(n)が実現できることを示している｡(6･32)式にzベクトル

を時間T一芯(n)だけ出力することを考慮して書き改めると次式が得られる｡

甘(n)=1/Ti(T-7h(n))tr(000)-Tβ(n)甘(100)-≠(n)甘(110))

……(6･33)

これらのベクトルを出力するにあたっては,Zベクトルを除いた2つのベクト

ルのうち,出力時間の長いベクトルを2番目とし,その前後に他の2つのベクト

ルを出力する｡甘(000)と甘(111)のzベクトルの選択については,スイッチイン

グ回数の少ないものを選ぶ｡町(n)が回の領域に存在する場合のスイッチングパ

ターンの発生は, 図6･8(a)に示すようにu.Ⅴ,W相のそれぞれの設定値とし

/
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l
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V小(畑 わ囲廿日0ゆ Ⅴ小1ゆ 如叫l
しv(1咽 V帥ノ

(a)領域回の場合 (b)領域Bの場合

図 6･8 PWMパルス発生の原理
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表6･2 PWM発生の設定値と領域匝】～匝】の関係

･…
･･■ 固 固 [ヨ 団

_亡I
固 固 固 【宣】垣] 固 圧刃

三風波の振鳩髄個 + + + + + 十

設
定

偽l

u 岡 0
-11 岡 0

--11 田 0
ーーニわ丁α 0

-11
∨ 二け 田 0 ⊥け 田 0 二け 田 0 二け Ti 0

W 0
一二㍍岡 0 1も 田 0

一二h 田 0
一二Tム田

て㌔(n),-T(n),0を選び,これらの設定値と,0とTの間で変化する三角波を

比較することで実現できる｡同図(b)は甘(n)が圧]の領域に移動した場合で,

甘(100)の出力時間-Tβ(n)が町(110)の出力時間-≠(n)より短くなる｡u,Ⅴ,

W相の設定値として0,Tβ(n).-㌔(n)をそれぞれ選び.0と-Tの間で変化する

三角波と比較することでスイッチングパターンが発生される｡他の領域について

も同様に考えることができ,衰6･2は,回～田の各領域に対する各相の設定値

と三角波との関係をまとめたものである0 本PWM発生法は,サンプル周期間に

二相のスイッチングパタンが変化し,残りの一相が変化しないことから,三角波

比較PWM制御法に対し･三角波の周波数を同じとした場合のスイッチング周波

数は2/3になる｡

6･5･2 コンバータ入力電圧の飽和にともなう操作

すでに述べたように･コンバータ入力電圧町(n)が図6･7の破線の六角形の外部

になって直接出力できない場合に,甘(n)と方向が同じで,大きさが出力できる

最大の電圧ベクトル町-(n)に変更する方法について説明する｡町(n)を直接出力

できるかどうかの判断については･(6･29)式の時間データの絶対値の中で最大の

もの

fT(n)1max=maxf(Th(n)f･JTβ(n=.LTHn)l]
……(6･34)

は図6･8からも明らかなように町(000)または甘(111)以外のベクトルが出力され

る時間に相当することから,け(n)tmax≦Tの場合には町(n)をそのまま出力でき.

fT(n)‡max>Tの場合にはtr.(n)へ変更する必要があると判断できる｡甘･(n)は
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町(n)に比例したベクトルで,図6･7の破線の六角形の辺上に存在することから･

町･(｡)の時間データは. その絶対値の中で最大のものがサンプル周期Tに等し

く,町(n)の時間データと比例関係が存在するように決めればよい0 したがって･

町▼(n)の時間データ㌦●(n),Tβt(n),Ⅴ-(n)は,

■㍍-(n)

Tβ'(n)

T●(n)

け(n)暮max

●h(ll)

Tβ(n)

11(lt)

……(6･35)

と与えられる｡甘▼(n)の各成分閥'(n),明t(n)は,(6･35)式と同様の考え方から

T/JT(n=max ……(6･36)

計算できる｡ 先に述べたように, この変更に伴い(6･23)式より新たな規範入力

町rl(n)を求め.(6･20)式に従って規範出力iM(n+1)の計算を行う｡以上で町(n)

の変更に伴う操作は終了する｡なお,(6･35).(6･36)式に含まれる除算は,処理

時間の短縮を図るためにテーブル参照方式を用いている｡

6･6 D S Pを用いた制御システム構成

6･6･1 システム構成の概要

図6･9にD S P(テキサスインスツルメンツ社製 TMS32010)を用いたソフトウ

ェア電流制御システムの構成を示す｡主回路のコンバータは,パワートランジス

タ(富士電機社製 EVE71-050)により構成し,電源には,100[Ⅴ],60[H z]

の平衡三相交流電源を用いた｡電流i｡,iv検出にはホール素子(ナナエレクト

ロニクス社製 NNC-01GMH)を,直流電圧VDC検出には分圧抵抗をそれぞれ用い.

12ビットのA/Dコンバータ(アナログデバイセズ社製 AD574AED)を介して入力さ

れる｡電源の位相はuv間の線間電圧の零クロス信号に基づいて電渡の1周期が

1.536(600H)分割され11ビットデータとして入力される｡ PWM発生回路は

6･5節 の理論に従って構成され 電流制御処理の結果として得られた各相の設定

値が8ビットデータとして入力される｡サンプル周期Tを255[〝SeC]とし･設
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図 6･9 制御システム構成

定値の1ビットをPWMパルス幅の1[fLSeC]として設計している｡このように

して得られたPWM信号にトランジスタの短絡防止用のデッドタイム20[FLSeC]

を設けたベース信号がコンバータへ送られる｡

6･6･2 電流制御処理

図6･10は,サンプル点n-1でインタラプトがかかったときにD S Pが実行する

電流制御の処理フローを示したものである｡まずD S Pはn-1の電気角度∂,直

流電圧Ⅴ【lC,綿電流i｡,i､一および指令電流i∫､(n+1)を入力する｡これらの検

出量をもとに,先に示した理論にしたがって.サンプル点n とn+1の間のコンバ

ータ入力電圧町(n)に相当したPWMパタンを決定する｡先にも述べたように,

(6･19)式の規範入力町トー(n)の計算はサンプル点n までに終了しなければならない

が･実電流i(n)はサンプル点n以前に検出することができないので,町卜･-(n)の計

算はできない｡そこで,十分な電流制御がなされているものとしてi(n)を1回

前のサンプル周期で得られるiM(n)で代用している｡

座標変換に用いるsin,COSの三角関数のデータは.電気角βに対するテーブル

として用意されている｡(6･3)式の座標変換式を用いてi(n-1)を計算する場合
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図 6･10 電流制御の処理フロー
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には,位相検出回路より直接得られる8(n-1)に対してテーブルを引き,(6･28)

式の町(n)をd-q座標からα-β-γ座標へ座標変換するときの∂はサンプル

点nとn+1の中間時点の0(n+1/2)であるので,0(n-1)+3/2(JTとしてテーブ

ルを参照している｡

電流制御処理のプログラム容量は 0.8[kワード]で,除算および三角関数の

データテーブルとして 2[kワード]が必要である｡電流制御処理のプログラム

実行時間は112[ルSeC】と高速処理されるが.トランジスタのスイッチング周波

数を一般に広く用いられているトランジスタインバータと同程度にするために,

サンプル周期Tは255[〃SeC]としている｡この結果,トランジスタのスイッチ

ング周波数は常に1.5[k H
z]一定となる｡

6･7 電流制御特性の実験結果

以下の実験およびシミュレーション結果は,コンバータ出力の直流電圧Ⅴ｡｡=

170[Ⅴ]･PI制御のゲインKp=0.6Lrl/T,KI=10N3L卜､/Tとして行って

いる｡

6･7･1 定常特性

図6･11は･指令電流のd軸成分を10月[A]としたときの定常状態における相

電圧と繚電流波形である｡ここで,q軸電流成分が零になる理想的な場合には,

(6･4)式の 座標変換式の関係から線電流の実効値はd軸電流の1/招相当すること

に留意されたい｡すなわち,図6･11では緑電流に相当した指令値は10[A]であ

る0 図6･12は緑電流に相当した指令電流に対する基本波電流と歪率をF FTアナ

ライザ(′ト野測器社製 Cト940)で測定した特性である｡ 両図ともにソフトウェ

ア上で構成されるモデルのインダクタンスL円を3･5[mH】一定として実際にコ

ンバータのLを 3･5･5･5,9･5[mH]とそれぞれ変化させた場合の特性である｡

なお▼ 抵抗値については,Rr-,Rともに0.8[e]としている｡図6･11,6･12か

ら明らかなように,モデルと実際のコンバータの回路パラメータが一致していな

い場合にも･定常状態では実電流の基本波成分は指令電流に等しく制御され 力

率1の制御が実現されることを確認した｡これは,6･4節で説明したように,モ
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相 電 圧

(50V/DIV)

線 電 流

(10A/DIV)

(5msec/DIV)

(a)L｡=3.5抽軋 L=3.5[m8】

相 電 圧

(50V/DIV)

緑 電 流

(10A/DIV)

(5msec/DIV)

(b)L｡=3.5【m札 L=5.5[m椚

相 電 圧

(50V/DIV)

線 電 流

(10A/DIV)

(5msec/DIV)

(c)LM=3.5[mH],L=9･5【mIl]

図 6･11相電圧,線電流波形
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図 6･12 定常状態の電流制御特性

デルと実際のコンバータの回路パラメータの差により生じる電流誤差がPI制御

で補償されるためである｡

総合力率については.電源側に可動鉄片形の電流計.電圧形および電流力計形

の電力計を挿入してその指示値より計算した結果,3～4[%]以内の誤差で総合

力率1が確認された｡測定計器の精度から考えて妥当な値である｡

6･7･2 過渡特性

図6･13は.電流制御系の過渡応答特性を調べるためにシミュレーションを行っ

た結果である=8㌔ シミュレーションの方法としては.実際のコンバータの電流
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応答は(6･14)式の近似をしていないサンプル値系の方程式に基づいて計算し･制

御処理はプロツセサでの処理を忠実に再現している0 ただし･コンバータ入力電

圧町(n)については,PWM波形ではなく･図6･2の点線の六角形内部の任意の電

圧が直接出力できるとして近似し,またトランジスタのデッドタイムは無視して

いる｡図6･13はd軸の指令電流i一､dを2J5[A]から15サンプル(3･825msec)間

だけ10月[A]に変更し,再び 2ノ5[A]に戻したときの各制御量を示したもの

である｡同図(a)はDS Pのソフトウェア上で構成されたモデルと実際のコンバ

ータのLが共に 3.5[mH]と一致している場合で.(b)はモデルとコンバータ

のLがそれぞれ 3.5.5.5[mH]と差異のある場合である｡図6･3(b)のベク

トル図より.定常状態においてひd はed(=100[Ⅴ])と同程度の電圧となり･

また(6･15)式の方程式から明らかなように.d軸の実電流id を増加させるため

にはインバータ入力電圧町のd軸成分ひdを小さくし,逆にidを減少させるため

にはひdを大きくするが必要ある｡指令電流irdの2J5[A]から10月[A]への

変更時において,規範出力i卜Idが1サンプルで変更されるのは･ひd
については

定常状態の電圧より約230[Ⅴ]も低い-130[Ⅴ]程度の電圧まで出力できるた

めである｡i,､dを10月[A]から 2ノ5[A]に戻すときには･irldは階段上に減

少し,ipl｡は零からずれる｡これは,･ひd として出力できる最大の電圧は･定常

状態のひdの電圧値よりわずかに高い130[Ⅴ]程度なので･6･5･2で説明した電

圧の飽和が生じ,規範入力ir-の補正が行われるためである｡

図6･13(a)については,モデルと実際のコンバータのパラメータが等しいこと

からi卜1とiはよく一致しており,当然のことながらPI制御の出力もほとんど

零に制御されている｡

同図(b)では,LrlとLが異なる(LM<L)のでirdの2J5[A]から10J5

[A]への変更時において.実電流の d軸成分id の立ち上がりが抑えられ

△idが零にならない｡この△id に基づいてPI制御の出力△ひdが増減して･

i｡はi=｡に近づく｡i｡が10月[A]に落ち着いた後もi｡には偏差が認められ

るが,これは積分ゲインKIを小さくとっていることから.図6･6でPI制御の出

力△ひ｡が山(Lpl-L)id の項を補償するのに時間がかかるためであると考えら

れる｡

図6･14は,図6･13のシミュレーション結果と同様の条件で実験を行い･DSP
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内部の各制御量の状態を示したものである｡シミュレーション結果に比較して電

流偏差△iにリプルが現れている点を除けば,シミュレーション結果とほぼ同じ

応答が得られている｡特に同図(a)の場合にリプルが大きくなるのは,コンバ

ータのインダクタンスLが 3.5[mH]と小さいので.シミュレーションにおい

て無視したデッドタイムの影響が現われるためであると考えられる｡

これらの実験結果より.ソフトウェア上のモデルと実際のコンバータの回路パ

ラメータが一致している場合はもちろん,両者に差異がある場合にも良好な制御

特性が得られた｡

6･8 結 言

本章では,三相P WMコンバータの入力総合力率を1に制御する方法について

検討した｡提案した電流制御法は,従来のPI制御法に比較し,高速な電流応答

が得られ,さらにパラメータ値が変化しても良好な応答が得られるように工夫さ

れている｡その主な内容は以下の通りである｡

(1) コンバータの入力電流を正弦波にし,総合力率1に制御することは,d

-q軸座標系の指令電流においてd軸成分を直流の一定値に.q軸成分を零に制

御することに相当することを示した｡さらに,電流制御系にコンバータの瞬時電

圧方程式とPI制御を導入した制御法を提案した｡

(2) 本電流制御法は,ソフトウェア上のモデルと実際のコンバータとのパラ

メータが相違している場合にもPI制御の補償効果によって.定常偏差なく制御

できることをシミュレーションおよび実験により確認した｡ また過渡応答につい

ても,両者のパラメータが一致している場合にはモデルの電流と実電流がよく一

致した特性が得られ パラメータの差異が50[%]ある場合にもわずか5サンプ

ル(1.3msec)程の制御遅れが現われるだけであることを実験により確かめた｡

(3) PI制御のゲイン選定は.パラメータ誤差の大きさに影響されることか

ら従来のPI制御のゲイン決定法をそのまま使うことができない｡そこで,動作

原理から考えたゲイン選定法を提案した｡

(4) PWMパタンの発生に対して,d-q座標系で計算されたコンバータ入

力電圧をサンプル周期間の平均値として出力する方法を明らかにした｡このPW
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M制御法は,電圧飽和を起こした場合の処理方法も考慮されている,また三角波

比較PWM制御法に比較してスイッチング周波数を 2/3にできることから,入力

電流のひずみ率を小さくできるという利点もある｡

本電流制御法は三相PWMコンバータの電流制御について述べたが,磁気飽和

や抵抗の温度変化によりパラメータ変動の影響をより受けやすい交流電動機の電

流制御系へも,本法は適用されていくものと考えられる｡
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第7章 モデル頬範適応同定器を用いた

三相PWMコンバータの高速電流制御

7･1 緒 言

すでに三相PWMコンバータの電流制御において,コンバータのモデルを制御

系に導入することで,高速な電流制御が実現できることを示した｡このような制

御法では.モデルのパラメータが実際のコンバータのパラメータに一致している

場合に最も良い制御特性が得られる｡コンバータのパラメータは,電源トランス

の漏れインダクタンス等の影響を受けるので,モデルのバラメータを実際のコン

バータのパラメータに一致させるためには,コンバータの据え付け時にモデルの

パラメータの調整をしなければならない｡また,インタクタンスに磁気飽和が生

じるときには,パラメータ値が変化するなどの問題点もある｡

本章では.三相PWMコンバータの電流制御系にパラメータ同定器を導入する

ことによって,制御装置を無調整化する方法を示したものである(=｡ したがっ

て,据え付け時に装置の調整が必要なくなるので,人件費等のコストの低減がで

きる｡コンバータの電圧方程式を複素座標系で表現すると,パラメータの数を実

領域で考えた場合の半分にできることを示し,サンプル値系のモデル規範適応シ

ステム(MRA S)の理論を複素領域に拡張して(2), これらのバラメータを同

定する方法を明らかにする｡同定パラメータを真値に収束させるためには同定シ

ステムの入出力に複数の周波数成分を含まなければならないことが知られている

が(3), 逆に制御面では一般に一定の入出力が要求され 相反する面がある｡本

制御法では,このような問題点に対してもPWM制御の特徴を利用することで常

に良好な同定がなされるように工夫している｡また電流制御法についても,コン

バータの電圧方程式に基づいて最適なコンバータ入力電圧を決定する簡単な方法

を提案している｡

試作システムの制御回路は,高速処理が要求されることからD S P(TMS320C25)

を用い,シミュレーションおよび実験により比較的高速なパラメータ同定と高性

能な電流制御性能が得られることを確認している｡
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7･2 コンバータのサンプル値複素電圧方程式

7･2･1 d-q座標系のコンバータのサンプル億万程式

図6･1に示した三相PWMコンバータシステムのd-q座標系のサンプル値電

圧方程式は,(6･14)式に示したように次式で与えられる｡
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e｡(n)-ひ｡(n)

……(7･1)

ここで,[iし∃(l汁1)i｡(n+1)】丁,[id(n)i｡(n)】Tは,そ れぞれサンプル点

n+1,n のd-q座標系の電流で,【ed(n)e｡(n)]T.[ud(n)u｡(n)】Tはそれ

ぞれサンプル点n の電源電圧およびインバータ入力電圧である｡またパラメータ

行列の各要素all,ai三,bll.blごは.電源とコンバータの間に挿入したイン

タクタンスL.その巻線抵抗R,電源角周波数山.サンプル周期Tにより決まる

定数で,

all= 8~RノL■丁･COSUT

a12= E~R/L-T･Sin(JT

bl!=

blニ･=

R/L-(R/L ･COS(JT-u･Sin(JT)8,Rノ■L■T

Ll(R/L)2+山2†

u-(u･COSWT+R/L･Sin(JT)c.R'L'T
L =R/L)2+u2〉

……(7･2)

と表わされる｡ただし,(7･1)式は.サンプル周期Tの間のコンバータ入力電圧

ひ｡,ひ｡が一定であると仮定して導出されていることに注意しよう｡

7･2･2 複素座標系のコンバータのサンプル値方程式

後に詳しく述べるが,提案する電流制御法は(7･1)式の状態方程式のバラメー

タをリアルタイムで同定し,その同定されたパラメータを用いて電流制御を行う0

ー177-



(7･1)式のパラメータ行列は8つの要素から構成されているので, 直接パラメー

タ同定を行なうと8つのパラメータを同定しなければならない｡パラメータ同定

を行う場合には,一般に同定するパラメータの数を少なくするほど計算量が軽減

され 同定システムも簡単化される｡そこで,(7･1)式から明らかなように物理

的に4種類のパラメータにより構成されていることに着目して.ここでは一つの

状態方程式の中に4種類のパラメータがそれぞれ一つづつ含まれるように(7･1)

式を変形する｡(7･1)式の状態方程式をユニタリ行列Co

.J

.
-
U

l

l

l
一
席

二
OC

を用いて複素座標へ座標変換すると次式が得られる｡

÷㌫]=[言:〕[罠ト[…紺諾]

……(7･3)

……(7･4)

ただし,-は共役を意味し,i(n).u(n).a,bは.それぞれ複素座標系で定

義されたコンバータ入力電流.電源電圧とコンバータ入力電圧との差の電圧およ

びパラメータで.次式により表わされる｡

i(n)=去{id(n)･jiq(n)}

u(n)=e-町(n)

e=羞{ed(n)･jeq(n)}=羞E

…n)=羞{ひd(n)･jひq(n)}
a =all+j alヱ b =bll+j b12

(7･4)式をそれぞれの行について表わせば.
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i(n+1)= 盲~i(n)+ 盲 u(n)

1｢匝了了丁
= a 了て訂+ b 立て訂

……(7･10)

……(7･11)

と,二つの共役な状態方程式になるので･以下の議論では(7･10)式の方程式に着

目する｡(7･10)式の状態方程式は･(7･1)式の4種類のパラメータの要素をそれ

ぞれ一つづつ含んでおり,4個のパラメータ(ただし･実乱
虚部をそれぞれ一

っバラメータとして考える)で表現されている｡(7･6)式で与えられる電源電圧

とコンバータ入力電圧との差の電圧u(n)は,(7･10)式の状態方程式から明らか

なように入力として作用するので,以下入力と呼ぶことにするQ(7･1)式
と

(7･10)式との関係からわかるように･d-q座標系と複素座標系の各制御量の間

には次の関係が成立する｡d.q軸はそれぞれ複素座標系の実･虚軸に対応し･

電流および電圧はぞれぞれ各成分に対して1/彪倍されるが･パラメータの大きさ

は変化しない｡

7･3 複素適応同定器を用いた制御系の構成(4〕

7･3･1複素適応同定アルゴリズム

(7･10)式の状態方程式のパラメータa･bは･(7･2)式に示したように電源と

コンバータ間に挿入したインダクタンスLの関数として表わされるo
Lには電源

トランスの漏れインダクタンス等が含まれ また磁気飽和によりLの値は変化す

るので,パラメータa,bの正確な値を把握することは難しい0
そこで,MRA

sの考え方lいを複素領域に拡張して(7･10)式のパラメータa･bを同定する0

図7･1は,MRASを用いたバラメータ同定システムの基本的な構成である0

実際のコンバータ(以下,プロセスと呼ぶ)は･(7･10)式の状態方程式に基づい

て表わされ プロセスの未知パラメータa･bを同定するためにプロセスと同じ

物理的構造をもつ推定モデルを･(7･10)式の状態方程式に添字Mを付けて･

iトー(n+1)= 抑irl(n)+ 狛‡r｢汀u(n) ……(7･12)

と定義する｡同定アルゴリズムは･サンプル点n+1で実行され
入力u(n)
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｢---------プロセスーーーーーーーーーー｢

図 7･1 M R A Sを用いたパラメータ同定システム

に対するプロセスと推定モデルの電流応答が等しくなるように,推定パラメータ

arl(n十1),bM(n+1)を計算する｡同定アルゴリズムで使用できる情報は.入力

u(n), プロセス出力i(n+1)および推定モデルの出力ipl(n)である｡ここで推

定モデルの出力iM(n+1)は.推定パラメータarl(n+1),bM(n+1)が決められ

た後,(7･12)式によって初めて計算されることから.同定アルゴリズムで用いる

情報として使用できないことに注意しよう｡

図7･2 は,具体的に同定アルゴリズムの構成を記述したコンバータのパラメー

タ同定システムのブロック図である｡(7･10)式のプロセスの状態方程式を,

t(n+1)= P*ゆ(n) ……(7･13)

と表わす｡ただし,* は共役転置を意味し.P.ゆ(n)はそれぞれプロセスのパ

ラメータ行列,入出力行列で,
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L_____________________-------｣

図 7･2 パラメータ同定システムの具体的な構成

uくn)

P*=[盲 盲]=【all-ja12 bll-jb-2]

ゆT(n)=[i(n)u(n)]

……(7･14)

……(7･15)

と定義する｡また,(7･12)式に対する推定モデルの状態方程式も(7･13)式のプロ

セスの状態方程式と同様にモデルのパラメータ行列と入出力行列により･

iM(n+1)= P卜,*(n+1)ゆM(n) ……(7･16)

と表現する｡ただし,

P卜,*(n+1)=[盲~M(n+‖ 古布｢汀]

=[ar,1･1(n+1)-jaM12(n+1)b卜一1一(n+1)-jbM12(n+1)]

…‥･(7･17)
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中卜1T(n)=[iM(n) u(n)]

羞[i円d(n)･jiMq(n)ud(n)･juq(n)]……(7･18)

である｡(7･16)式の推定モデルの出力irl(n+1)の暫定値iMO(n+1)を,一回前

のサンプル周期で計算された推定パラメータaM(n).bト,(n)を用いて,

ino(n+1)= aM(両iM(n)十 bM(両u(n) ……(7･19)

と定義する｡ プロセスと推定モデルとの出力誤差△i(n+1)と, その暫定値

△iこ.(n+1)をそれぞれ.

△i(n+1)=i(n+1)-i門(n+1)

△io(n+1)=i(n+1)-iMO(n+1)

……(7･20)

……(7･21)

とする｡ このときパラメータ行列PM(n+1)の計算には, すでに述べたように

iM(n+1)の計算ができないことから(7･20)式の出力誤差△i(n+1)を使うこと

はできない｡そこで(7･21)式のその暫定値△io(n+1)を用いて,ゲインー定の

積分適応動作によりパラメータを,

PM*(n+1)=PM*(n)十
△io(n+1)中日*(n)F

1+ ゆrl*(n)F ¢M(n) ……(7･22)

と同定する｡ただし,Fは正定エルミート行列(F>0,F=F*)である｡(7･22)

式の同定アルゴリズムにより構成される本同定システムは漸近安定となる｡すな

わち.

1im △i(n+1)=O
n→(X〉

が成立する｡この漸近安定性の証明については.7･4節で行う｡
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i(∩-1) i(∩) i(∩+1)

i-(∩-1) i】(n) 卓】(n+1)

u(n-1) u(n)

V(∩-1) Ⅴ(n)

P.(n-1) P】(n) P】(∩+1)

n-1/2 n+1/2 n+3/2

i,(n-1/2)ir(n+1/2)ir(n+3/2)

i拍(n-1/2)i.0(n+1β)i】○(n+3/2)

u(n-1/2) u(∩+1β)

甘くn-1/2) V(n+1β)

図 7･3 パラメータ同定と電流制御の各制御変数の定義

7･3･2 コンバータの電流制御法

図7･3に示すように電流制御は･先に示したパラメータ同定のサンプル点に対

して1/2サンプルだけずらして実行する0 これは･以下の理由による｡推定され

たパラメータ値が真のパラメータ値に収束するためには･入力u(n)にいくつか

の異なった周波数成分が含まれなければならないことが知られている(3=5)0
し

かし,バラメータ同定と電流制御を同じサンプルで実行すると･コンバータが定

常状態で動作しているときには･入力u(n)は直流量となり･上記の条件が満足

されない｡そこで,電流制御のサンプルをパラメータ同定のサンプルに対して

1/2サンプルだけずらすことにより,後に述べるPWM制御のバタン発生との関

係から.定常状態においても入力u(n)に直流以外の周波数成分が含まれるよう

になり.推定したパラメータ値を常に真のパラメータ値に収束させるためである0

電流制御処理は,パラメータ同定のサンプルに対して1/2サンプルだけずらし

て実行されるので,サンプル点n+3/2で指令電流と実電流を一致させるための入
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図 7･4 電流制御のブロック線図

力u(n+1/2)は,サンプル点n-1/2とn+1/2の間に計算しなければならない｡サ

ンプル点n+3/2の指令電流i.､(n+3/2)は.力率1の制御を行なうことから(7･7)

式の電源電圧eと同相とになるように,

irr(n+3/2)=Ⅰ,､(n+3/2)+j O
……(7･24)

と与えられる0 入力u(n+1/2)は,サンプル点n+3/2で実電流i(n+3/2)と指令

電流ir､(n+3/2)が一致するように制御されることから(7･10)式のi(n+3/2)を

i-､(n+3/2)に置き換え,

u(n+1/2)=石｢[i.､(n+3/2)一言i(n+1/2)] ……(7･25)

と計算するのが理想的である｡ しかし,a,bは未知パラメータであり, また

i(n+1/2)はサンプル点n+1/2にならないと検出できないことから,(7･25)式を

用いて実際にu(n+1/2)を計算することはできない｡そこでa,bについては.

適応同定器により得られるサンプル点nの同定パラメータa‖(n),b卜1(n)で代用

する0 またi(n+1/2)については,Pト1(n)(=[ar一(n)br一(n)]T)を用いた電

流の推定値

ir-e(n+1/2)=PM*(n)ゆ(n-1/2)
……(7･26)

により代用し,(7･25)式のu(n+1/2)は図7･4のブロック図に示すように,
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u(n+1/2)=m[iT､(n+3/2)一盲苗汀i円e(n+1/2)]･･･(7･27)

と制御される｡

7･3･3 PWMパルス発生と入力信号の計算法

d-q平面上のコンバータ入力電圧は,各相のスイッチング関数
Su･S＼′･･

sし､.を+/- のトランジスタのオン状態に対して1/0と定義すると･(6･11)式に示

したように,

ヽ
■
-

DV仔

l
一
2

ニ1｣
＼.･.⊥

＼
■
一
.
･

S

S

V

.V

S

S

=∪

〓u

S

S

(

(

｣U

q

ひ

ひ訂し
cos8

-Sin∂

2Sしj-S v- S1

月(Sv-Sし｡)

……(7･28)

と表現される｡さらに(7･3)式のCoを用いて(7･28)式を複素座標へ座標変換した

電圧ベクトル甘(Su S､ノ S､､･)は,

[諾÷トに‡:≡:≡:≡:;]
E一､i(0-Ⅱノ2)

8｣(日-Ⅱノ2)

2S
u-S

v- Sい

招(Sv･-Sし｡)

……(7･29)

と得られる｡町(Su Sv Sし､･)を複素座標系に表わせば･図7･5に示す8種類の電

圧ベクトルとして表現される｡したがって･(7･27)式のu(n+1/2)から(7･6)式

の憫係を用いて計算されるコンバータ入力電圧 甘(n+1/2)そのものを実現する

ことはできないので.6･5節で述べた方法を用いて･町(Su
S＼′ Su)の各ベク

トルを時分割出力して平均値として甘(n+1/2)に等しい電圧ベクトルが出力さ

れるようにPWM制御する｡図7･5に示すように三相のα･β･γの時間軸を定

義し.さらに 町(n+1/2)に対する各軸の時間データ 7h(n+1/2)･Tβ(n+1/2)･

T(n+1/2)を
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図 7･5 インバータ入力電圧と時間データの関係
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‰(n+1/2)

Tβ(n+1/2)
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V【い二
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6)

E-｣(6-Ⅱ■6)

E
j=巨5冗ペ) E【､i(β-5Ⅱ′6)

E｣用+冗■21 E一｣(¢十Ⅱノ2)

㌔(n+1/2)+Tβ(n+1/2)+T(n+1/2)=0

町(n+1/2)

面~nlヰ~172う

(7･30)

……(7･31)

と定義する｡町(｡+1/2)が図7･5の回またはBの領域に存在するときには･

町(n+1/2)=1/T‡(T-㌦(n+1/2))町(000)-Tβ(n+1/2)町(100)

-≠(n+1/2)町(110)〉 ……(7･32)

と表現できる｡町(n+1/2)が[幻の領域に存在する場合には,図7･6(a)に示す

ようにu.v.w相のそれぞれの設定値としてrrk(n+1/2),-TT(n+1/2)･0
を
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図 7･6 PWMパルスパタン発生の原理
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表 7･1 領域回～田と時間データの関係

鵠

域

三振
角嶋

濃縮

の用

設 定 価 時 間 デ
ー

タ

u ∨ W 一ko 10 10

国 + 田 田 0 mQX(0,五-V2) mln(0.T/2-も)､ 0

ロ 0 11 1ゝ mqx(0,h一丁/2) 0 mln(0.T/2-も)

国 11 0 ■け mqx(0,一甘-V2)
0 m‡n(0,甘+V2)

団 + 田 E己 0 0 mqx(0.一甘一V2) mln(0.甘+T/2)

回 + 0 1 ｢k 0 mqx(0,1-V2) mln(0,T/2-1)

回 11 0 廿 mln(0,T/2一心) mqx(0,1一丁/2) 0

国 田 ご丘 0 mln(0,も+T/2) MdX(0.-も⊥T/2) 0

固 + 0 田 1k M‡n(0,芯+V2) 0 mdX(0.-もーV2)

固 +
･1l

0 ¶ mIn(0,V2一甘) 0 mqx(0,甘一丁/2)

回 田 田 0 0 mln(0,V2一甘) mqx(0,甘一丁/2)

国 0 田 1k 0 m†n(0.1+T/2) mdX(0,一心一丁/2)

田 + 1l 0 田 mqx(0,-¶一丁/2) mln(0,¶十T/2) 0

選び.これらの設定値と.0とTの間で変化する三角波とを比較してPWMパタン

を発生することで,平均値として甘(n+1/2)に等しい電圧ベクトルが出力される｡

町(n+1/2)が[∃の領域へ移動した場合には,同図(b)に示すようにu.v.w

相それぞれの設定値 0,Tβ(n+1/2),-7h(n+1/2)と,0と-Tの間で変化する三

角波とを比較することでPWMパタンを発生する｡他の領域についても同様に表

7･1に従ってPWMパタンを発生することができる｡

パラメータ同定に用いるサンプル点n-1とn の間の入力u(n-1)の計算法につ

いて説明する｡u(n-1/2)が回の領域に存在する場合について考える｡サンプ

ル点n-1/2 とn+1/2 の間を図7･6 に示すように前半(n-1/2～n)と後半(n～

n+1/2)の2つの期間に分け.二つの期間のうち零ベクトルが出力される期間の

時間データをT8Ct(n-1/2).TBβ(n-1/2),T87-(n-1/2)とし,もう片方の期間の

時間データをTlα(n-1/2),Tlβ(n-1/2),Tl･T(n-1/2)とする｡図7･6から明らか

なように各時間データは.芯(n-1/2)>T/2の時には,

T8Ct(n-1/2)=Th(n-1/2)-T/2

T8B(n-1/2)=T/2-Th(n-1/2)

T8丁(n-1/2)=0
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Tl食(n-1/2)=T&(n-1/2)-T田食(n-1/2)=T/2

TIB(n-1/2)=Tβ(n-1/2)-T日B(n-1/2)=T/2-T(n-1/2)

TlT(n-1/2)=TT(n-1/2)-T8γ(n-1/2)=Tl(n-1/2)

と得られ ㌔(n-1/2)≦T/2の時には,

T8蹟(n-1/2)=O

T8β(n-1/2)=O

T8･r(n-1/2)=O

T川(n-1/2)=Th(n-1/2)-TB戊(n-1/2)=T&(n-1/2)

TIB(n-1/2)=Tβ(n-1/2)-T田β(n-1/2)=Tβ(n-1/2)

TLlT(n-1/2)=Tr(n-1/2)-TD了(n-1/2)=TT(n-1/2)

と求まる｡図7･6のコンバータ入力電圧町(n-1)は,町(n-3/2)の後半の時間デ

ータと町(n-1/2)の前半の時間データを用いて次式により計算される0

甘(n-1)=資【E廿…-E廿5…}8J(畔2-】
T田α(n-3/2)+TB戊(n-1/2)

TBβ(n-3/2)+T8β(n-1/2)

T8･r(n-3/2)+T8丁(n-1/2)

……(7･33)

コンバータ入力電圧町(n-1)より(7･6)式を用いて入力u(n-1)(=e一灯(n-1))

は計算でき,他の領域についても表7･1を用いて同様にパラメータ同定に必要な

入力u(n-1)は計算できる｡

7･4 同定システムの安定性の証明(3)

(7･22)式によりパラメータ同定を行なった場合,系が漸近安定となることを証

明する｡

7･4･1非線形フィードバック系の導出

7･3･1で説明したパラメータ同定システムを図7･7に示すように線形定常ブロッ
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クと非線形時変ブロックとから構成される非線形フィードバック系の形に変形す

る｡(7･20)式の出力誤差△t(n+1)の式に(7･18),(7･12)式を代入し,整理する

と次式のように変形される｡

△i(n+1)=盲△i(n)+[P-P卜1(n+1)】*¢M(n) ……(7･34)

同様に(7･21)式の出力誤差の暫定値△io(n+1)も(7･10),(7･19)式を用いて,

△io(n+1)=盲△i(n)+【P-Prl(n)】*¢pl(n) ……(7･35)

と変形できる｡出力誤差△i(n+1)とその暫定値△io(n+1)の関係は,(7･22),

(7･34),(7･35)式より,

△i(n+1)=
△io(n+1)

1+ゆM*(n)F ゆ卜l(n)
‥･･‥(7･36)

と得られる｡(7･36)式を用いて(7･22)式の同定アルゴリズムを書き改めると,次

式が得られる｡

PM*(n+1)=PM*(n)+ △i(n+1)中M*(n)F ……(7･37)

ここで,△P(n),W(n+1),Wl(n+1).[wd(n+1)w｡(n+1)]T.[wl｡(n+1)

Wl｡(n+1)】丁,【△id(n+1)△i｡(n十1=Tをそれぞれ

△P(n)=P卜l(n)-P

W(n+1)=-Wl(n+1)=[Ppl(n+1)-P】* 中門(n)

E三::::;ト1[ニニ]=一に:≡::::;]

濫OCニ]
)

)

l

l

+

+

n

n

(

′l

.パu

q

●l

●l

△

△[

……(7･38)

……(7･39)

……(7･40)

……(7･41)

と定義する｡ 図7･7 に示す非線形フィードバック系の 線形定常実ブロックは,

(7･34),(7･39).(7･40),(7･41)式より
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線形定常実ブロック

非線形時変実ブロック

図 7･7 非線形フィードバック系

]
)

)

l

l

+

+

n

n

(

′ltヽ

d

q

†l

l

W

W
rlL+

｢

-
J

ヽ
l
t
一
′

)

n

n

′
■
■
■
l
ヽ

(

d

q

●
'
し

●一t

△

△トし]
つ】a

aつ｣

a

a

一

-
L

ニ]
)

)

l

l

+

+

n

n

′l

(

d

q

●
■
し

●t

△

△ト …･(7･42)

と表わすことができ,非線系時変実ブロックは(7･37)～(7･39)式から導出される

△P*(n+1)=△P*(n)+△i(n+1)ゆp一*(n)F ……(7･43)

w*(n+1)=¢M*(n)△P(n)+ゆM*(n)F
ゆM(n)△i*(n+1)(7･44)

の二つの式と(7･40),(7･41)式で与えられる0

7･4･2 漸近安定性の証明

図7･7の非線系フィードバック系が漸近超安定となれば･(7･23)式に示すよう

に△i(n)は漸近的に0に近づく0 漸近超安定であるためには･次の[1]･[2]

の条件を満足しなければならない(3-(6'0

[1]前向き線形定常実ブロックのパルス伝達関数行列H(z)が強正実である0

[2]非線形時変実ブロックのすべてのnに対して次式が成立するQ
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∑【△id(k)△i｡(k)】
k = 8

wd(k

w｡(k

つL
〔Uγ≧1一

)

……(7･45)

ただし.γ02は有限な正定数である｡

図7･7 の非線形フィードバック系が,まず条件[1]を満足することを示す｡

(7･44)式をz変換して.前向き線形定常実ブロックのパルス伝達関数行列 H(z)

は,

H(z)=Z トに甘

=に;肺一に:誹1+
Ⅰ

……(7･46)

と得られるe 強正実に関して次の定理(3)が知られている｡次式により表わされ

る離散形の線形システム

Ⅹ(n+1)=A x(n)+B u(n)

y(n)=C x(n)+D u(n)

のパルス伝達関数C(zI-A卜1B+D は.

AT p A-P=-L LT-Q=-Q'

B T P A+KT L T=C

K
T K=D+D T-B T p B

……(7･47)

……(7･48)

を満足するような対称正定行列P,Q.Qt および行列E,Lが存在する場合に

強正美である｡(7･46)式のパルス伝達関数H(z)を(7･47)式の各行列に対して,

A=に…;;…い=Ⅰ･
Ⅰ二D

'1｣
つ｣a

a〔こ

a

a
眉叩ニC
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と対応させ,さらに(7･48)式の条件を満足する各行列が,

1- E~Rノし■T

P=Ⅰ. L=0, K=Ⅰ, Q=Q-=

トご…]>0と存在することからIi(z)は強正芙である｡

次に条件[2]を満足することを示す｡(7･40),(7･41),(7･43).(7･44)式を

用いることで,

【△id(n+1)△i｡(n+1)】

=W(n+1)△i*(n+1)+△i(n+l)w*(n+1)

=【中門*(n)△P(n)+ゆ卜一*(n)FゆM(n)△i*(n+1)】*△i*(n+1)

+△i(n+1)【ゆM*(n)△P(n)+ゆ卜一*(n)FゆM(n)△i*(n+1)]

+【△P*(n+1)-△i(n+1)ゆF一*(n=F]F-1【△P*(n+1)

-△i(n+1)ゆrl*(吊F】*-△P*(n)F~1△P(n)

=△P*(n+1)F-11△P(n+1)-△P*(n)F,1△P(n)

+△i(n+1)ゆM*(n)F ゆrl(n)△i*(n+1) ……(7･49)

が導出される｡従って,(7･49)式をn について0 から任意のn まで辺々加えるこ

とで,

∑【△id(k)△i｡(k)】
k == 8

wd(k)

w｡(k)

≧-△P*(0)F~l△P(0)…･(7･50)

が成立し,条件[2]も満足される｡ 以上により本同定アルゴリズムは漸近超安

定となる｡
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7･5 制御システムと処理フロー

試作システムの構成は,第6章の図6･9 に示したシステム構成とほとんど同じ

なので.異なる点についてのみ説明する｡制御処理を実行するD S Pは.テキサ

スインスツルメンツ社製の TMS32010 から上位のプロセッサである TMS320C25に

置き換えられている｡本制御法では,パラメータ同定と電流制御のそれぞれの処

理は1/2サンプルだけ異なる時点を基準にして実行されるので,サンプル点を知

らせるインタラプト信号は1/2サンプルごとに発生される｡また,バラメータ同

定と電流制御のどちらのサンプル点であるかの判断と. 時間データ T8α.T由8.

T¢■T とT用,Tlβ,T17r がそれぞれサンプル周期間の前半,後半のどちららに対応

するかの判断のためにPWM発生回路の三角波の値が入力できるように変更され

ている｡

図7･8は,サンプル点n-1/2とnでそれぞれインタラプト信号が入力されたとき.

D S Pが実行する制御処理フローを示したものである｡インタラプトがかかると,

電温 電圧検出用のA/Dコンバータへ変換開始信号を与えた後.電気角∂を読

み込む｡次にPWM発生回路の三角波の値を入力してサンプル点n-1/2またはn

であるかの判断をする｡

サンプル点n-1/2 の場合について説明する｡ 検出した電気角∂(n-1/2)を用

いて座標変換を行うための三角関数データをテーブルより引く｡次にサンプル点

n-1/2までに計算されている時間データTα,β,了(n-1/2)より表7･1にしたがって,

T8α,β.丁(n-1/2)とT川,β,丁(n-1/2)の時間データがそれぞれ求められ(7･33)式

と同様にして計算されるサンプル点n-1のコンバータ人力電圧甘(n-1)より,

(7･6.)式の入力u(n-1)が決まる｡ また, すでに計算されている PM(n-1)と

中rl(n-2)より(7･16)式にしたがってモデルの電流iM(n-1)が計算される｡以上

により求められたモデルの入出力u(n-1).iM(n-1)より(7･19)式に基づいて

n+1のモデルの電流の暫定値iMO(n+1)が計算される｡A/Dコンバータの変換

終了後に電流検出回路からiu(n-1/2),i､′(n-1/2)を読み込み,座標変換を行

ってプロセスの電流i(n-1/2)を計算する｡最後に.同定パラメータPrl*(n)

を決める(7･22)式の同定アルゴリズムの一部分であるゆM*(n)F/†1+砂｢,*(n)F
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図 7･8 電流制御の処理フロー
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中卜1(n))を計算してサンプル点n-1/2の処理を終了する｡

次にサンプル点nでの処理について説明する｡検出した∂(n)より座標変換のた

めの三角関数テーブルを引く｡また指令電流i,､(n+1/2)を入力し,A/Dコン

バータの変換が終了した後に, VDC(n).iu(n).iv(n)を読み込む｡検出電流

iu(n), j∴･(n)を座標変換して得られる実電流i(n)により.(7･21)式の電流偏

差の暫定値△io(n)を計算する｡△io(n)よりサンプル点n の同定パラメータ

P卜l(n)が(7･22)式に基づいて同定される｡パラメータPrl(n)を用いて.(7･26)

式の推定電流irle(n+1/2)と(7･27)式の入力u(n+1/2)が計算され,(7･6)式に

よりコンバータ入力電圧町(n+1/2)が決まる｡ここで, 町(n+1/2)が大きすぎ

て出力できない場合には,6･4･2 に示したように町(n+1/2)を出力できる最大の

大きさに変更する｡ この変更に伴ってu(n+1/2)も変更しなければならない｡

町(n+1/2)から(7･30)式を用いて 各時間データ ‰(n+1/2), Tβ(n+1/2),

T(n+1/2)を計算し.表7･1にしたがってPWMパタン発生回路に時間データを

送り処理を終了する｡

本電流制御処理のプログラム容量は約1.4[kワード]で,他に三角関数およ

び除算用のデータテーブルとして 2[kワード]が使用されている｡サンプル点

n-1/2 とn で実行される各制御処理の実行時間は,それぞれ 53[FLSeC],100

[〃SeC]である｡

7･6 シミュレーションおよび実験結果(7〉

7･6･1 シミュレーション結果

バラメータ同定と電流制御の過渡応答特性を調べるために.シミュレーション

を行った結果について説明する｡シミュレーションは以下の条件のもとで行って

いる｡電源は緑間電圧100[Ⅴ],周波数60[H z]の平衡三相電圧とし,コン

バータ出力の直流電圧VDCは170[Ⅴ]一定にした｡また電源とコンバータ間に

挿入されているインダクタンスLは3.5[mH],その巻線抵抗Rは 0.8[n]と

した｡第6章と同様にトランジスタのスイッチング周波数を広く普及しているト

ランジスタインバータと同程度の1.5[k H
z]とするために,サンプル周期T

は255[FLSeC]とし,(7･22)式のFはF=diag[1.88×10~3A-2 7.85×10q4v-2】

-196-



1d(∩十1/2)

[A]

宜Md(∩)

[A]

宜d(∩)

[A]

△宜d(∩)
[A]

もq(∩+1/2)

[A]

乞Mq(∩)

[A]

tq(∩)

[A]

△1q(n)
[A]

ud(∩+1/2)

[∨]

ud(∩)

【∨]

uq(n+1/2)

【∨]

uq(n)

[∨]

qll(∩)

q12(∩)

bll(n)

[S]

b12(∩)

[S]

0

4仔

0

2仔
0

-2仔
2仔

0

-2仔
4仔

- -t -･-･･トーーーー→----

0

-2仔
2仔

0

-2仔
2仔

0

-2仔
50

0

50

0

-50

50

0

50

0

-50
1

0

.5
0

.15

声醐哺唖伸冊酔酢附

卸側咄咄咄曲棚咄咄町
L_.__-一丁】..

. -
一 十

･･11･ ････l･●1I･･･-･-Il-･

･∈一美値

L･i一ニーニー｢ -‥; -･･…--rL･←真価

一き一真情

_::…叶〒≡=㌻←真情同定開始

図 7･9 パラメータ同定のシミュレーション結果
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(di｡gは対角行列を意味する)とした｡本シミュレーションは同定アルゴリズム

の特性を調べるために行ったので.(7･10)式のプロセスの電流応答の計算におい

て, コンバータ入力電圧はPWM波形を用いずに,こ こではサンプル点間の平

均値の電圧を用いて近似計算し,またコンバータのデッドタイムの影響も無視し

た｡

図7･9のシミュレーション結果は,指令電流トdとして2月[A]の一定値を与

ぇ,さきに述べたようにプロセスのインダクタンスLを3･5[mH],モデルのイ

ンダクタンスLplを1.75[mH]として,パラメータ同定アルゴリズムを働かせず

に充分な時間動作させたの後,パラメータ同定アルゴリズムを働かせたときのD

s p内部の各制御量を示したものである｡パラメータ同定は電流制御のサンプル

点と1/2サンプルずれているので指令電流ird(n+1/2)が一定であってもパラメ

ータ同定に用いる入出力u(n),i(n)は変動し.同定を開始するとバラメータの

推定値は真値に収束していく｡この収束の様子を(7･23)式の△i(n)の収束特性

で考えてみると,同定前の状態では‡△i(n)lの平均値は1･66[A]であり,同

定開始後.5.10,20[msec]と時間が経過するにつれて 暮△i(n)t の平均値は

0.34,0.22.0.06[A]と零に収束していく｡この場合,△i(n)は 5[msec]

でi(D)の定格電流10ノ5/彪[A]の3[%]程度に収束している｡

図7･10は,パラメータ同定が十分なされた状態での過渡応答特性をシミュレー

ションにより調べたものである｡指令電流i-､dを2月[A]から10ノ5[A]へ15

サンプル間変更し.再び 2月[A]へ戻したときの各制御量の状態を示している0

パラメータ同定が十分になされているのでプロセスとモデルの電流i(n+1/2)･

ir,(n+1/2)はよく一致している｡d軸電流が10J5[A]から2J5[A]へ変化す

るとき階段状に変化しているのは,6･7･2で説明したシミュレーション結果と同

様にコンバータ出力電圧が170[Ⅴ]であることにより,コンバータ入力電圧に

飽和が生じるためである｡このように同定アルゴリズムを制御系の内部に導入す

ることによって,常に高速な電流応答が得られる｡

7･6･2 実験結果

図7･11は,図7･9のシミュレーション結果と同じ条件のもとでの試作システム

のパラメータ同定特性である｡図7･11の実験結果は図7･9 のシミュレーション結
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図 7･11パラメータ同定の実験結果
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図 7･12 電流過渡応答の実験結果
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果に比較して電流のリプルが少し大きくなっていることを除けば,ほぼ同じ特性

であるとみなすことができる｡実験において電流リプルが大きくなるのは,デッ

ドタイムT｡の影響が最も大きいと考えられる｡いまデッドタイム期間のコンバ

ータ入力電圧は1/2の確率で正しく出力され
かつサンプル周期間に二相のスイ

ッチングパタンが切り換わることから,デッドタイムTdによる町(n)の電圧誤差

の平均値暮△町(n)量は,

l△甘(n)l=
1 2 Td 1

2 3 T 彪
V DC ……(7･51)

と与えられる｡本実験の場合のTd=20hLSeC],T=255[FLSeC],VDC=170

[Ⅴ]であるからl△甘(n==2.57[Ⅴ]が得られ(7･10)式から明らかなよう

に1△町(n)lによる電流の誤差の平均値の大きさは. 盲･l△町(n)1≒ T/L･

l△甘(n)l=0.19[A] となる｡区17･11は平均的に0.19[A]の誤差が含まれて

いると考えれば妥当な結果であると考えられる｡

図7･12は,図7･10の電流の過渡応答特性のシミュレーション結果に対応した実

験結果である｡バラメータ同定が十分になされているのでコンバータシステムと

モデルの電流i(n+1/2).i円(n+1/2)はよく一致している｡ d軸電流を10月

[A]にしたとき,bllが大きくなっているのはインダクタンスに磁気飽和が生

じ,Lの値が/トさくなっているためと考えられる｡

7･7 結 言

本章では.三相PWMコンバータの電流制御系に適応同定器を導入することで.

制御対象のバラメータが変動したり.不明であったりする場合にも高速な電流制

御特性が得られる一方法を提案し,以下の点を明らかにした｡

(1) コンバータの電圧方程式を複素座標表現することでパラメータ行列の要

素数を1/2 にできることを示し.複素領域に拡張したM R A Sに基づいたバラメ

ータ同定アルゴリズムを導出した｡このように同定するパラメータの要素数を削

減することで,同定の演算時間の短縮およぴパラメータ収束速度の改善を実現で

きた｡また,導いた同定アルゴリズムが漸近安定であることを超安定論に基づい
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て証明した｡

(2) パラメータ同定を電流制御のサンプルに対して1/2サンプルずらして実

行させることにより,指令電流が一定であっても同定に用いる入力に変動を生じ

させることによって,パラメータ収束時間を改善できた｡本制御システムでは,

指令電流が一定の場合でも約 5[msec]で推定パラメータはプロセスのバラメー

タに一致することをシミュレーションおよび実験により確認した｡

(3) 本電流制御法は,制御に必要なパラメータを同定しているので,パラメ

ータ値が不明な場合にも高速な電流制御特性が得られることをシミュレーション

および実験により明らかにした｡

(4) 本アルゴリズムはD S P TMS320C25を用いることで,バラメータ同定を

100[FL SeC],電流制御を 53[ルSeC]で演算でき,トランジスタコンバータシ

ステムにおいては充分高速な処理時間が得られた｡

本パラメータ同定アルゴリズムは,提案した複素領域のM RA Sの理論に基づ

いて構成されており,コンバータ同様に複素領域で表現される交流電動機の電流

制御系などへも応用できる｡
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第8章 結 論

本論文は,メンテナンスフリーで堅牢な交流電動機の高性能駆動システムの実

現のための研究について論じたもので.中でも特に,三相PWMインバータで駆

動される交流電動機の電圧,電流のソフトウェア制御とインバータの直流電源を

構成する三相PWMコンバータのソフトウェア電流制御についての研究を述べた

ものである｡高性能制御を実現するために.インバータ出力電圧が特定の方向と

大きさを持った空間ベクトルであることを前提にして考えられたPWM制御法を

もとに電圧.電流の制御アルゴリズムを確立した｡また,提案する制御アルゴリ

ズムを実現するには,フレキシビィリティーの高いソフトウェア制御が不可欠で

あり,ソフトウェア処理のためのむだ時間による性能の低下をきたさないように,

むだ時間を考慮したサンプル値系に基づいて,これらの電圧,電流の制御アルゴ

リズムを開発し,その制御特性を明らかにした｡

誘導電動機をトランジスタインバータを用いてオープンループ制御するために

は,アナログ回路で実現される三角波比較PWM制御法が用いられてきた｡三角

波比較PWM制御法をソフトウェア上でリアルタイム処理すると処理が複雑にな

り.従来のアナログ回路のスイッチング周波数を実現できないという問題点があ

った｡本論文では,この問題点に対し.インバータ出力電圧を空間ベクトルとみ

なし.さらに磁束に着目することによって.ソフトウェアで簡単に実行できる加

減算とR O Mテーブルを用いたPWMアルゴリズムを開発した｡この結果.8ビ

ットワンチップマイコンで本アルゴリズムを実行したところ,トランジスタイン

バータを駆動するには,充分高速なスイッチング周波数が得られた｡

電動機の応答をよくするためには,電流のフィードバックループすなわち電流

制御系が不可欠になる｡ブラシレスモータの電流制御系には.PI制御方式およ

び瞬時値電流制御方式が広く用いられてきた｡これらの方法では,ブラシレスモ

ータの速度起電力と,d-q軸の干渉項により.電流制御系に定常偏差を生じた

り,電流の応答が遅いなどの問題点があった｡これらの問題点に対して,本論文

では.電流制御系にブラシレスモータの瞬時電圧方程式に基づいたモデルを導入

することで.高応答電流制御を実現した｡
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上記のように,電流制御系に制御対象のモデルを導入した場合には,実バラメ

ータとモデルのパラメータに誤差が存荏すると,電流の定常偏差および制御遅れ

が生じる｡本論文では,このような問題を三相PWMコンバータの電流制御系に

対して検討し,PI制御によりパラメータ誤差の影響を低減する方法と,制御対

象のパラメータをMRA Sを用いて同定する方法とを提案した｡この結果,パラ

メータ変動に対してロバストな系が構成でき,またパラメータを同定する場合に

は制御装置の無調整化も実現できた｡

本論文で得られた結論を各章ごとにまとめ,以下に示す｡

第2章では,誘導電動機の瞬時電圧波形を制御するPWM制御法について検討

た｡アナログ回路で比較的簡単に構成される三角波比較PWM制御法をソフトウ

ェア処理すると,制御処理が複雑になり
8ビットの汎用マイクロプロセッサでは

実用的なPWMのスイッチング周波数を得ることができない｡ここでは.高性能

制御を実現するためにインバータ出力電圧は空間ベクトルとして表現されること

を前提にして,誘導電動機の磁束に着目したソフトウェアPWM制御アルゴリズ

ムを開発し,以下の結論を得た｡

(1)誘導電動機の磁束を新たに導入した壬-m座標系で取り扱うことにより,

磁束と空間ベクトルとして表現される三相PWMインバータの出力電圧との間に

密接な関係が得られることに着目して,加減算機能と関数テーブルを用いたソフ

トウェア制御に適したリアルタイム処理PWM制御アルゴリズムを導出した｡本

アルゴリズムを汎用の8ビットワンチップマイコン 8751で実行したところ,ト

ランジスタインバータのPWM制御に適用するには.充分高速な 88[FLSeC]の

実行時間が得られた｡

(2)制御回路は,ワンチップマイコン.Ⅴ/Fコンバータ,ベースアンプの

わずか3個の部品点数で構成でき,本PWM制御法を適用する場合のサンプル周

期,電気角度の分割数,最大出力電監 インバータ入力電圧変動に対する補償範

囲などの設計手法について明らかにした｡

(4)アナログ回路構成に適した三角波比較PWM制御法では,出力電圧波高

値の制御範囲はインバータ入力電圧の86.6[%]までであるが,本法では,イン

バータのスイッチングパタンが出力すべき電圧に基づいて適切に選択されること
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から100[%]まで拡張されている｡

第3章では,第2章に示したソフトウェアPWM制御法の問題点を明らかにし,

より高性能な制御方法について検討した｡すなわち,ソフトウェア上で扱う制御

変数の量子化誤差とサンプル値制御則に関する改善を行い,高性能なPWMアル

ゴリズムを開発した｡また,大容量化への応用方法についてもマルチレベルイン

バータによる方法を提案し.以下の結論を得た｡

(1)量子化誤差を含む制御変数に対して,存在領域という概念を用いて制御

変数を表現することで量子化誤差の影響を除去できることを示した｡すなわち.

平面上の指令磁束鎖交数の存在領域を3軸の成分で表わすことで,量子化誤差を

除去し.簡単にPWMパタンの選択ができることを示した｡

(2)サンプル点n+1の指令磁束鎖交数とサンプル点nの実磁束鎖交数よりサン

プル点n+1で両方の磁束鎖交数が一致するようにサンプル点nの電圧ベクトルを選

択する高性能なPWM制御アルゴリズムを導出した｡この結果,第2章に示した

方法に比較して誘導電動機のトルク変動の分散の大きさが約2/3に改善されるこ

とを示した｡

(3)任意のⅤ/fパタンで誘導電動機を駆動するための可変磁束制御法,デ

ッドタイムにより引き起こされる誘導電動機の不安定現象をインバータ入力の直

流部の電流方向のみを検出するだけで安定化させるデッドタイムの補償法を明ら

かにした｡

(4)大容量機への適用を考え.1相当り3値の電圧レベルを出力できるマルチ

レベルインバータに本法を適用する方法を明らかにした｡誘導電動機をマルチレ

ベルインバータで駆動することで,二億レベルインバータで駆動した場合に比較

してトルク変動の分散の大きさを約1/4程度に軽減できた｡

第4章では.ブラシレスモータの非干渉電流制御法について検討した｡ブラシ

レスモータにd軸電流を零にする制御を施せば.伝達関数が直流電動機と同じ形

になり高性能制御が実現できるが,従来のPI制御に基づく三角波比較方式によ

る電流制御法では,干渉項の影響により電流の位相遅れが生じ,d軸電流を零に

制御できない｡そこで.d軸電流を零に制御するために.ブラシレスモータに本

質的に内在するd-q軸の干渉項を制御ループで補償することにより,d-q軸
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の非干渉化を図ったソフトウェア電流制御アルゴリズムを開発し.以下の結論を

得た｡

(1) ブラシレスモータのd-q軸座標系で定義された電機子電圧降下甘= を

用いれば,電機子回路はd-q軸が非干渉化され 単なるR-L直列の直流回路

として表現されることを示した｡ この結果. 系の特性根を自由に設計すること

もでき,
一例としてPI制御を用いた電流制御アルゴリズムを導出し,

高速な

電流制御が実現できた｡本電流制御アルゴリズムを高速積和演算に適したD S P

TMS32010 のソフトウェア上で構成したところ,わずか85.4[〃｣SeC]の演算処理

時間で実行できた｡

(2) ソフトウェア制御特有の問題である演算処理時間による制御遅れを.制

御量を予測演算することで除去できることを示し,本電流制御においても,実電

流と速度起電力の予測演算をすることで制御遅れを除去した｡

(3)電流制御周期ごとにブラシレスモータの回転子位置に相当した電気角の

推定方法を示し,この電気角推定の効果により高速回転時ほど,電動機の電流リ

プルがおさえられた｡

第5章では,ブラシレスモータの電圧方程式に基づいた高速電流制御法につい

て検討した｡従来の偏差電流を用いた制御とは異なり,ソフトウェアの演算処理

機能を積極的に導入した新しい制御法の可能性を探った｡ブラシレスモータの瞬

時電圧方程式に基づいて電流を制御するためのインバータ出力電圧を求め,第2

章および第3章のPWM制御法に基づいて最適なインバータの空間ベクトルを直

接選択する電流制御アルゴリズムを開発し.以下の結論を得た｡

(1) 第4章では,ブラシレスモータの干渉項の補償を行ったが.さらに抵抗

やインダクタンスの電圧降下なども制御ループで補償し,高速な電流制御を実現

するために,ブラシレスモータのd-q軸座標系の瞬時電圧方程式に基づいて直

接インバータ出力の最適な空間ベクトルを算出する電流制御アルゴリズムを導出

した｡

(2) 本電流制御法では,プロセッサが直接PWMパタンを出力しており,特

に外付けのハードウェア回路を必要としないので,全ソフトウェア制御が実現さ

れている｡D S P TMS32010 を用いて本電流制御処理を実行したところ,演算処
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理時間がわずか 60[ルSeC]にすることができた｡

第6章では,三相PWMコンバータの入力電流を正弦波にし･入力総合力率を

1に制御する電流制御法について検討した｡従来のダイオードブリッジで構成さ

れたコンバータは.入力電流に多くの高調波電流を含むことから各種の高調波障

害を引き起こす｡また,第5章で提案したブラシレスモータの電流制御法は･電

圧方程式に基づいて制御がなされているので,制御対象のバラメータ依存性が高

い｡そこで,第5章で提案した電流制御法をもとに.コンバータシステムのパラ

メータに変動が生じた場合にも定常偏差を零にできる高速電流制御アルゴリズム

を開発し,以下の結論を得た｡

(1)コンバータの入力電流を正弦波とし.力率1に制御することは･d-q

座標系で,d軸電流を直流の一定値に.q軸電流を零に制御することに相当する

ことを示した｡さらに,コンバータの瞬時電圧方程式に基づいた電流制御法にP

I制御を併用することで,ソフトウェア上のモデルと実際のコンバータとのパラ

メータが相異している場合にもPI制御の補償効果によって,定常偏差を零にで

きtる高速電流制御法を導出した｡

(2)本電流制御系のPI制御のゲイン選定は.バラメータ誤差の大きさに影

響されることから従来のPI制御のゲイン決定法をそのまま使うことができない0

そこで,PI制御の動作原理から考えたゲイン選定法を提案した｡

(3)PWMパタンの発生に対して,d-q座標系で計算されたコンバータ入

力電圧を実現するために.複数の空間ベクトルを時分割出力することでサンプル

周期間の平均値として等しい電圧を出力する方法を提案した｡このPWM制御法

は.出力すべき電圧が大きすぎて実現できない場合の対応方法も考慮されており･

また三角波比較PWM制御法に比較してコンバータのスイッチング周波数を2/3

にできるという利点もある｡

第7章では,パラメータ同定器を導入した三相PWMコンバータの電流制御法

について検討した｡制御系にバラメータ同定器を導入することで制御対象のパラ

メータをあらかじめ測定する必要がないことから制御装置の無調整化が実現でき･

また,制御対象のバラメータ変動に対しても対応できる｡パラメータ同定を行う

場合,同定パラメータの数を少なくするほど計算時間の短縮ができ･収束速度も
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短縮される｡また,入出力を用いて同定が実行されるので.入出力が時間的に一

定の場合には,一般に同定値は真値に近づかない｡これらのことを考慮してM R

A Sに基づいたパラメータ同定アルゴリズムと同定パラメータを用いたコンバー

タの高速電流制御アルゴリズムを開発し,以下の結論を得た｡

(1) コンバータの電圧方程式を複素座標表現することでバラメータ行列の要

素数を1/2にできることを示し.複素領域に拡張したM R A Sに基づいたパラメ

ータ同定アルゴリズムを導出した｡また,導いた同定アルゴリズムが漸近安定で

あることを超安定論に基づいて証明した｡

(2) パラメータ同定を電流制御のサンプルに対して1/2サンプルずらして実

行させることにより,指令電流が一定であってもPWM制御の性質から同定に用

いる入力に変動が生じ,良好な同定ができることを示した｡

以上が,本研究で得られた研究成果であり,交流電動機の駆動装置の最も内側

のマイナーループである電流†電圧のソフトウェア制御に対して一つの指針を示

した｡

最後に,本研究に閲した今後の課題と,研究の発展方向について以下に簡単に

述べる｡

(1) 制御系内部でパラメータだけを同定するのではなく,回転数,電圧,電

流などの制御対象の状態量も同時にも推定する制御法について検討する必要があ

る｡この結果.各検出器が不必要になることから,システムの高信頼性.低価格

化が図れる｡

(2) 本研究では,電動機単体について論じたが,負荷系を含めて議論する必

要がある｡例えば,ロボットに使用したときには,急激な負荷変動,慣性モーメ

ントの変化などがあり,機械系を含めた電動機の制御法について検討する必要が

ある｡

このように,本研究は電動機制御そのものの高性能化および機械系を含めたと

きの電動機の制御法など多くの課題が残されており,本研究の今後の発展が期待

される｡
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