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主要記号 
 

Pn: 極対数 

Ra: 電機子抵抗 

Ld, Lq: d,q 軸インダクタンス 

Ψa: 永久磁石による電機子鎖交磁束の大きさ 

ts: 制御周期 

vu, vv, vw: 電機子電圧の u, v, w 相電圧 

vα, vβ: 電機子電圧のα, β 軸成分 

vd, vq: 電機子電圧の d, q 軸成分 

iu, iv, iw: 電機子電流の u, v, w 相電流 

iα, iβ: 電機子電流のα, β 軸成分 

id, iq: 電機子電流の d, q 軸成分 

ψα, ψβ : 電機子鎖交磁束のα, β 軸成分 

ψd, ψq : 電機子鎖交磁束の d,q 軸成分 

Te: トルク 

Ψs: 電機子鎖交磁束の大きさ（ 2222
qds ψψψψΨ βα +=+= ） 

θs: 電機子鎖交磁束の位置（α 軸と f 軸の成す角） 

Va: 電機子電圧の大きさ（ 2222
qda vvvvV +=+= βα ） 

Vo: 電機子鎖交磁束による誘起電圧（Vo = ωΨs） 

Ia: 電機子電流の大きさ（ 2222
qda iiiiI +=+= βα ） 

ωm: 回転子の機械角速度 

ω: 回転子の電気角速度 (ω = Pnωm) 

θ : 回転子位置（α 軸と d 軸の成す角） 

p: 微分演算子 





 =

dt
dp  

 

 

注記 

本論文では、記号*を上付きで使用した場合は指令値を意味する。記号^を付加した状態量

は推定値を意味する。 

例）x*: 状態量 x の指令値 

x̂ : 状態量 x の推定値 
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第 1 章 緒論 

今日、モータは我々の生活に欠かせないものとなっており、家庭用電化製品のように身近

なものから、鉄道などの公共交通機関、産業機器に至るまで非常に広い範囲で利用されてい

る。このため、日本での全消費電力にモータの消費電力が占める割合は 50%を超えている。

モータは電気エネルギーを機械エネルギーに変換する装置であるため、その変換の過程で消

費されるエネルギーを小さくすることは重要である。日本において、モータの効率を 1%向

上することで原子力発電所（出力 50 万 kW）を一基削減できると言われており、近年、人

類が取り組むべき課題の一つである地球環境保全や省エネルギー化の観点から、モータの効

率改善が望まれている(1)(2)。 

インバータによる可変速制御の容易さから広く用いられてきた誘導モータは、回転子 2

次抵抗での電力損失が原理的に避けられないため、エネルギー変換効率が優れているとは言

い難い。一方、永久磁石の性能向上により、回転子に永久磁石を使用する永久磁石同期モー

タ(PMSM: Permanent Magnet Synchronous Motor)の利用が進んでいる。永久磁石同期モータは、

励磁損失がないため、高効率なモータ駆動システムを実現できる。永久磁石同期モータの中

でも、埋込磁石同期モータ(IPMSM: Interior Permanent Magnet Synchronous Motor)は、回転子

に磁気的な突極を有するため、永久磁石によるマグネットトルクに加えて、リラクタンスト

ルクが利用でき、高効率かつ可変速範囲が広いモータである。エアコンやハイブリッド自動

車をはじめとした製品で幅広く使用されており、省エネルギー化や低コスト化の要求がある

一方で、高性能・高機能化や信頼性の向上なども求められるため、現在も研究が盛んに行わ

れている(3)。 

近年、低コスト化のために、回転子の位置や速度を検出するセンサ、電流センサなど、各

種センサを極力除去する傾向にある。同期モータでは、原理上必要となる回転子位置情報を

用いてモータ制御を行うが、位置センサを必要としない制御（回転子位置センサレス制御）

が研究されており、既に実用化もされている(1)(4)~(9)。回転子位置センサレス制御により、信

頼性と耐環境性の向上も期待できる。モータの誘起電圧や磁束の推定を基にする方法が多く、

簡潔な制御則で安定した制御特性が求められる。特に、停止状態から高速領域にわたる幅広

い運転速度範囲や、モータパラメータ変動に対するロバスト性が求められる。これを実現す

る方法として、モータパラメータをモータ運転中に推定する方法がある(10)~(15)。また、磁気

飽和や電圧誤差などを詳細にモデリングし、パラメータ推定に利用することで、様々なパラ

メータ変動を考慮することができる。一方で、パラメータ変動にロバストな制御法を構築す

ることも有効である。近年、磁石磁束の位置を推定する手法を拡張し、最大トルク軸を推定

することにより位置センサレス制御と高効率運転を同時に実現する方法が提案されている

(16)。この方式では、パラメータ変動に対する感度が低いことも報告されている。モータの

電機子電圧を基準とした軸を推定する方法(17)では、正確なモータモデルが不要であること
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に加えて、制御対象を同期モータに限定しないことが特徴である。 

位置センサレス制御に限らず、永久磁石同期モータの駆動システムでは、回転子に同期し

た座標（d-q座標）上での電流制御方式を用いることが一般的であるが、磁束の制御により

モータを駆動することも可能である。その一つとして、直接トルク制御(DTC: Direct Torque 

Control)(18)(19)があり、誘導モータの制御のために提案された方式であるが、モータの種類を

問わず適用できるため同期モータへの適用も行われている(20)(21)。この制御法では、回転子

位置情報が不要であるため、回転子位置センサレス制御が行われる。しかし、電流制御方式

と比較して、非線形要素が多く、制御システムの解析的な検討が困難である。また、高効率

運転や広範囲可変速運転のための手法は、d-q 座標上で理論展開が行われてきた(1)。このた

め、永久磁石同期モータの駆動システムには直接トルク制御が積極的に利用されていなかっ

た。一方で、直接トルク制御で利用できる電機子鎖交磁束にはインダクタンスが陽に出てこ

ないため、一般に磁気飽和によって変化するインダクタンスの値を必要としないことから、

パラメータ変動に対する感度が低いことが期待される。さらに、電機子鎖交磁束を基準にし

た座標軸が利用できるため、新しい制御則を構築できる可能性がある。 

家庭用電化機器での永久磁石同期モータの普及により、高効率化に加え、低振動・低騒音

化などの要求も多い。近年では、モータ効率の向上と製造コストの削減のため、電機子巻線

を従来用いられていた分布巻ではなく、集中巻にすることが多い(3)。しかし、集中巻の電機

子巻線の場合、電機子に鎖交する磁束分布は正弦波状では無いことから、トルクリプルが生

じやすく、モータの振動と騒音の原因となる。トルクリプルを低減する方法は大別して二つ

あり、固定子や回転子の形状を改良する方法(22)と、モータ駆動法による方法(23)~(29)である。

回転子形状を改良することはモータの性能向上のために欠かせない。また、モータの運転に

は適切な電圧と電流を与える必要があることから、それらの制御法を改善することも重要で

ある。 

ところで、永久磁石同期モータでは、電気エネルギーから機械エネルギーへの一方向のエ

ネルギー変換だけでなく、逆の変換も可能である。そのため、発電機としての利用も盛んで

ある。その一つがハイブリッド自動車や電気自動車である。また、再生可能エネルギーの一

つである風力エネルギーを利用する風力発電では、誘導発電機(Induction Generator)を用いる

場合が多かったが、近年では永久磁石同期発電機(PMSG: Permanent Magnet Synchronous 

Generator)を採用した発電システムが注目されている(30)(31)。誘導発電機の場合には、発電機

を系統に直接接続できるため、安価なシステムを構築できるという特徴がある一方で、発電

機と電力系統の周波数を合わせる必要があるため、風車と発電機の間に増速ギアが必要にな

ることや、一定速発電のため定格風速以外で風力エネルギーを有効に利用できないといった

課題があった。永久磁石同期発電機の場合には、可変速発電による風力エネルギーの有効利

用を実現でき、増速ギヤが不要であるといった特徴を持つ。従来、永久磁石同期発電機を採

用する場合には、永久磁石と電力変換器が必要であるため、コスト面で不利であった。大電
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力用の半導体素子の普及とギヤレス化による信頼性の向上により、新規に開発される発電シ

ステムでは永久磁石同期発電機が主流になりつつある(31)。 

以上に述べた課題や問題点を考慮し、本論文では、回転子位置センサを設置しない永久磁

石同期モータ駆動システムにおいて、パラメータ変動にロバストであり、可変速範囲の広い

モータ駆動システムを実現するための方法を提案する。d,q軸上の電流制御方式に関する検

討では、回転子位置センサレス制御システムにおいて、従来では困難であった低速度領域で

の運転を可能にする方法を提案する。直接トルク制御に関する検討では、トルク制御系のモ

デリングを新たに行い、制御器のゲイン設計法をはじめとした制御系の安定化と特性改善の

方法について提案する。そして、高効率運転と広範囲可変速運転を実現するために、直接ト

ルク制御に適したトルクと磁束の新しい制御法を提案する。直接トルク制御によるモータ駆

動システムの応用として、永久磁石とインダクタンス分布に存在する高調波に起因するトル

クリプルを低減できる制御法に関する検討と、永久磁石同期発電機を用いた風力発電システ

ムの提案を行う。 

本論文の第 2 章以降の概要は次の通りである。 

 第 2 章では、回転子速度と位置のセンサレス制御システムにおいて、運転速度範囲の拡大

と位置推定精度の向上のための方法について検討する(32)~(36)。拡張誘起電圧を用いた回転子

位置推定法について、モータパラメータの変動とインバータで生じる電圧誤差が推定精度に

与える影響を明らかにする。この結果を基にして、推定精度を向上させるための方法を提案

し、運転速度範囲を拡大させる。提案する方法の一つはインバータで生じる電圧誤差を補償

することであり、補償の有無による運転特性の変化を示す。もう一つは最小二乗法によるオ

ンラインパラメータ同定を用いて、運転中のモータパラメータを得る方法である。位置推定

誤差が生じる推定座標上において、パラメータを正確に取得できる同定モデルを示し、位置

推定精度が向上できることを確認する。位置推定精度の向上により低速での運転を可能にし、

長時間運転時にも安定した特性が得られることを示す。 

 第 3 章では、比例・積分(PI: Proportional and Integral)制御器によってトルク制御が行われ

る直接トルク制御を用いたモータ駆動システムにおいて、制御器のゲインとトルク応答特性

の関係に注目して、トルク制御特性について検討する(37)~(43)。所望の制御特性を得るために

は制御器のゲイン調整が必要であるが、これまで、シミュレーションや実験による試行錯誤

的な方法で制御器のゲインが設定されており、解析的な検討が行われていなかった。はじめ

に、トルク制御系の伝達関数を導出し、これを基にして制御器のゲインとトルク応答特性と

の関係を明らかにする。そして、トルク制御系の減衰係数と固有角周波数を決めると制御器

のゲインを算出でき、異なるパラメータのモータに対して同等のトルク制御特性を実現でき

ることを示す。トルク制御系の解析結果を基にして、トルク応答特性の改善法と制御器のア

ンチワインドアップ手法を提案する。 

 第 4 章では、直接トルク制御による永久磁石同期モータ駆動システムにおける広範囲可変
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速運転のためのトルクと磁束の制御法について新しく提案する(43)~(46)。永久磁石同期モータ

を高効率かつ、幅広い速度範囲で運転するために、銅損を最小化する最大トルク／電流制御、

鉄損を最小化する最大トルク／磁束制御、高速領域での運転を可能にする弱め磁束制御が主

に用いられる。また、モータやインバータの容量に応じた電流制限が必要となる。これまで、

これらの制御則は d,q 軸上での電流制御方式への適用を想定していたため、d,q 軸電流の関

係で与えられることが多かった。直接トルク制御での利用に適した制御則として、電機子鎖

交磁束を用いた関係式を導出し、計算が簡潔であり、モータパラメータの変動による影響を

受けにくいことを示す。さらに、回転子に永久磁石を持たないリラクタンスモータを制御す

る場合に適用できる最大トルク／電流制御と最大トルク／磁束制御の新しい方法を提案す

る。 

 第 5 章では、磁石磁束とインダクタンス分布の両方に高調波成分が存在する永久磁石同期

モータを駆動する場合において、トルクリプル低減に適した制御法について検討を行う(47)

～(51)。これまで、永久磁石による電機子鎖交磁束分布に存在する高調波によって生じるトル

クリプルに関する検討が多く、インダクタンス分布の高調波成分によるトルクリプルの低減

法に関する検討が無かった。トルク制御系を構成したモータ駆動システムにおけるトルクリ

プル低減効果について検討を行い、トルクリプル低減に有効な制御法を明らかにする。回転

速度の変化がトルクリプル低減効果に及ぼす影響についても考察する。高調波を考慮した永

久磁石同期モータの駆動システムをシミュレーションモデルにより構築し、瞬時トルク特性

をはじめとした各種特性により、効果を評価する。 

第 6 章では、埋込磁石同期発電機と直接トルク制御を組み合わせた可変速の風力発電シス

テムを提案する(52)~(59)。埋込磁石同期発電機では、永久磁石同期モータと同様に、回転子位

置の情報が原理上必要となるが、直接トルク制御を用いることにより、位置センサレス化を

達成する。また、トルク制御を基にした最大電力点追従制御(60)~(62)を適用することにより、

風速センサレス化による低コスト化と信頼性向上が期待できる。任意の風速パターンでの実

験が可能な風車エミュレータを用いて、埋込磁石同期発電機に機械エネルギーを与えること

により得られる発電特性について検討を行う。回転子位置センサレス、かつ風速センサレス

の提案システムにおいても、風速に応じた発電電力が得られ、風力エネルギーの有効利用が

可能であることを確認する。また、発電機の電機子抵抗は温度によって値が変化するため、

抵抗値の変化が発電特性に及ぼす影響についても考察を行う。 

 第 7 章では、結論として以上の章の総括を行う。 
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第 2 章 パラメータ同定による回転子位置の推定精度改善 

2.1 緒言 

永久磁石同期モータ(PMSM: Permanent Magnet Synchronous Motor)の高性能制御のために

は、電流ベクトルの適切な制御が必要であり、d,q 軸上での電流制御方式によるモータ駆動

システムが多く用いられている。d,q 軸上での電流制御方式では、三相座標系から d-q 座標

系への座標変換に回転子位置が必要である。回転子位置センサを設置することが直接的な対

応策になるが、位置推定を行うことも有効な方法である。推定による場合には、モータ駆動

システムの低コスト化、小型化、信頼性と耐ノイズ性の向上を期待できるため、回転子速度・

位置センサレス制御の研究が行われている(4)~(9)(63)(64)。様々な手法が報告されており、モー

タモデルを基にした手法では、信号注入は不要であるが、モータパラメータが必要である。

一般に、モータパラメータは運転状態によって変化するため、正確なパラメータが得られな

い場合には、推定結果に誤差が生じる。これは、制御性能の低下につながる。 

 そのため、運転中にモータパラメータを得る方法に関する研究が行われている。高速かつ

大電流領域におけるパラメータを得るために、磁石磁束による誘起電圧と d,q 軸リアクタン

スの同定法(65)や、電機子鎖交磁束の同定法(66)が報告されている。電流制御系の非干渉制御

を基にした抵抗とインダクタンスの同定法(67)や、電流制御器の性能改善のためのインダク

タンス同定法(68)が報告されている。これらの方法では、モータ電圧方程式の定常項のみが

利用されている。パラメータ同定による速度・位置推定精度の改善についても、多くの報告

がある。推定位置誤差を用いて抵抗や磁石磁束の値を補正する方法(12)や、小さい振幅の交

流成分を電機子電流に重畳して、電機子抵抗と誘起電圧定数を同定する方法(10)がある。文

献(11)では、逆起電力による位置センサレス制御の特性改善のため、電機子抵抗のオンライ

ン推定が組み合わされている。最小二乗法による同定法も報告されており(13)~(15)、停止時に

おけるパラメータ同定とセンサレス制御法(13)や、位置推定誤差を考慮した埋込磁石同期モ

ータモデルの同定法(15)が報告されている。回転子速度・位置の推定ではないが、電機子鎖

交磁束の推定精度を向上させるための抵抗同定法の報告もある(69)(70)。 

回転子位置と速度の推定には、モータパラメータだけでなく、電機子電圧と電流の情報も

必要であることが多い。インバータによってモータが駆動される場合には、電機子電圧の測

定は困難であるため、電圧情報として指令電圧が用いられる。しかし、スイッチング素子の

ゲート信号に付加されるデッドタイムやスイッチング素子での電圧降下のため、電圧の指令

値と実際の値には差が生じる。このため、インバータで生じる電圧誤差に関する研究が行わ

れており(12)(70)~(77)、電圧誤差と電流の関係に注目してモデル化される。電圧誤差をモデル化

できれば、補償を行うことにより電圧誤差を見かけ上は無くすことができる。 

 相電流の符号を用いて、電圧誤差をモデル化することが最も基礎的で簡潔な方法である

(70)~(75)。スイッチング素子のオン抵抗のように、電流によって変化する電圧誤差はモータの
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電機子抵抗の一部として扱うことが可能である(70)(72)。符号関数でない非線形関数を用いて

電圧誤差をモデル化する報告もあり(12)(76)(77)、電圧誤差の測定結果を用いて近似的に数式モ

デルが導出されている(12)。電圧誤差について、スイッチング時の過渡特性についても検討

が行われている(76)。 

 本章では、回転子速度と位置のセンサレス制御システムにおいて、運転速度範囲の拡大や

位置推定精度の向上のための方法について検討する(32)~(36)。回転子速度と位置の推定法とし

て、回転座標系での拡張誘起電圧を用いた方法を採用した(5)(6)。この推定法は、モータモデ

ルを基にしており、モータパラメータの変動が位置推定精度に与える影響を明らかにする。

また、低速領域ではセンサレス制御による運転が困難とされているが、低速で良好な特性を

得るための方法を提案する。一つはインバータで生じる電圧誤差の補償法であり、もう一つ

は最小二乗法によるオンラインパラメータ同定を用いて、運転中のモータパラメータを得る

方法である。位置推定誤差が生じる推定座標上において、良好な特性を示すパラメータ同定

モデルを明らかにし、位置推定精度の向上が可能であることを示す。 

2.2 d,q 軸上での電流制御方式によるモータ駆動システム 

 永久磁石同期モータの駆動システムでは、所望の運転特性を得るために電機子電流の d,q

軸成分を制御することが多い。本章の導入として、d-q 座標上でのモータ数式モデルとモー

タ駆動システムについて述べる。 

d-q 座標上での永久磁石同期モータの電圧方程式は(2.1)式、磁束に関する方程式は(2.2)式

で与えられる(1)。 
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............................................................................................ (2.2) 

ただし、vd, vq: 電機子電圧の d,q 軸成分 

 ψd, ψq: 電機子鎖交磁束の d,q 軸成分 

 id, iq: 電機子電流の d,q 軸成分 

 ω: 回転子の電気角速度 

 Ra: 電機子抵抗 

 Ld, Lq: d,q 軸インダクタンス 

 Ψa: 永久磁石による電機子鎖交磁束 

p: 微分演算子 





 =

dt
dp  

 モータパラメータと電機子電流を用いたトルク Teの計算式は(2.3)式で与えられる。 
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{ }qddqqane iiLLiPT )( −−= Ψ ............................................................................................ (2.3) 

ただし、Pnは極対数である。 

 d,q 軸上での電流制御方式による永久磁石同期モータの駆動システムを図 2.1 に示す。比

例・積分(PI: Proportional and Integral)制御器を用いた電流制御器では、非干渉制御(78)が適用

され、d,q 軸電流が独立して制御される。パルス幅変調(PWM: Pulse Width Modulation)方式の

インバータによってモータが駆動され、電機子電圧の三相指令値(vu
*, vv

*, vw
*)は、電流制御

器で作成される d,q 軸電機子電圧の指令値(vd
*, vq

*)を座標変換することによって得られる。

ここで、三相座標系から d-q 座標系への座標変換行列を(2.4)式に示す(1)(79)。 
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2 ....................................................... (2.4) 

座標変換に必要となる回転子位置θ（電気角）は、回転子位置センサを用いて得ることが

できる。速度制御に必要な回転子速度は回転子位置の時間微分から得ることができる。 

発生トルクを最大にし、銅損を最小化するための最大トルク／電流制御や、高速領域での

運転を可能にする弱め磁束制御は、d,q 軸電流を適切に制御することにより実現される

(1)(80)(81)。ここで、最大トルク／電流制御のための d,q 軸電流の関係式を(2.5)式に示す。 

2
2

2

)(4)(2 q
dq

a

dq

a
d i

LLLL
i +

−
−

−
=

ΨΨ ................................................................................. (2.5) 

 速度制御器から得られる q 軸電流の指令値 iq
*を(2.5)式に与えることで、d 軸電流指令値 id

*

を決定できる。 
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図 2.1 d,q 軸電流制御方式による永久磁石同期モータ駆動システム 
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2.3 回転子速度・位置センサレス制御のモータ駆動システム 

2.3.1 拡張誘起電圧による回転子速度と位置の推定 

 拡張誘起電圧(Extended EMF: Extended Electromotive Force)による回転子速度と位置の推定

法(5)(6)について説明する。回転子位置として推定値を用いる場合、実際の d,q 軸は利用でき

ないため、推定座標を定義し、その座標上でモータ制御を行う。図 2.2 に座標軸の定義を示

す。γ-δ 座標は推定される回転座標系であり、γ 軸とα 軸との角度差が回転子の推定位置 θ̂ で

ある。また、γ 軸と d 軸との角度差を位置推定誤差θeとする。 

 γ-δ 座標上におけるモータ数式モデルは、拡張誘起電圧を用いて(2.6)~(2.8)式で表される。 
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{ } ))(()( qqdadqdex piLLiLLE −−+−= Ψω ....................................................................... (2.8) 

ただし、vγ , vδ: 電機子電圧のγ,δ 軸成分 

iγ , iδ: 電機子電流のγ,δ 軸成分 

Eex: 拡張誘起電圧 

eγ , eδ: 拡張誘起電圧のγ,δ 軸成分 

ω̂ : 回転子の電気角速度の推定値 

 (2.7)式において、回転子電気角速度ωとその推定値 ω̂ がほぼ一致すると仮定すると、位置

誤差の推定値 eθ̂ は次式で求めることができる。 

δ

γθ
e
e

e ˆ
ˆ

tanˆ 1 −
= − .................................................................................................................. (2.9) 

ただし、 δγ ee ˆ,ˆ は拡張誘起電圧 eγ , eδ の推定値である。 
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図 2.2 推定座標軸の定義 
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拡張誘起電圧を推定するオブザーバの等価ブロック図を図 2.3 に示し、回転子位置と電気

角速度の推定器を図 2.4 に示す。位置誤差の推定値 eθ̂ が零になるように、PI 補償器を用い

て推定位置 θ̂ と電気角速度の推定値 ω̂ が補正される。 

2.3.2 モータパラメータの同定 

 運転中のモータパラメータを得るために、逐次最小二乗法 (RLS method: Recursive 

least-squares method）(82)を用いてオンラインパラメータ同定を行う。同定対象モデルが(2.10)

式で与えられる場合、パラメータは(2.11)式と(2.12)式を用いて同定される。 

][][][ kkkY T ZΘ= ........................................................................................................... (2.10) 

( )]1[ˆ][][
][]1[][

][]1[]1[ˆ][ˆ −−
−+

−
+−= kkkY
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ZPΘΘ
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...................................... (2.11) 
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PZZPPP

λλ
........................................................... (2.12) 

ただし、Y: モデルの出力 

 Z: モデルへの入力ベクトル 
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(a) γ 軸     (b) δ 軸 

図 2.3 拡張誘起電圧を推定する最小次元オブザーバの等価ブロック図 
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図 2.4 推定位置誤差を用いた回転子位置と電気角速度の推定器 
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 Θ : パラメータベクトル 

 Θ̂ : パラメータベクトルの推定値 

 P: 共分散行列 

 λ: 忘却係数 ( 10 ≤< λ ) 

 [k], [k–1]はそれぞれ k 回目と k–1 回目の計算値であることを示し（k は整数）、 

記号 T はベクトルや行列の転置を示す。 

インダクタンスや抵抗などのモータパラメータを同定するために必要となる数式モデル

は、モータの電圧方程式を用いて導出できるが、その詳細については 2.6 節から 2.8 節にて

後述する。 

2.3.3 インバータで生じる電圧誤差を考慮したモータ数式モデル 

 モータ駆動システムでは、インバータによりモータを駆動することが一般的であり、スイ

ッチング素子での電圧降下やゲート信号に付加されるデッドタイムなどの影響で、インバー

タに与えられる指令電圧(vu_ref, vv_ref, vw_ref)とモータに印加される電機子電圧(vu, vv, vw)には差

が生じる。ここで、インバータで生じる電圧誤差を∆V とし、(2.13)式でモデル化する。 
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ただし、関数 f (i) は相電流の関数であり、 1)( ≤if を満足する関数とする。 

 三相座標上の式である(2.13)式を d-q 座標上の式に変形すると、(2.14)式が得られる。 
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ただし、vd_ref, vq_refはインバータに与えられる指令電圧の d,q 軸成分であり、状態変数 Dd, Dq

は、 
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d
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if

D
D

πθπθθ
πθπθθ

............................................. (2.15) 

で与えられる。 

 (2.1)式と(2.14)式より、インバータで生じる電圧誤差を考慮した永久磁石同期モータの数

式モデルが(2.16)式で与えられる。 
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ただし、電機子抵抗 Ra の他にスイッチング素子のオン抵抗とモータ駆動システムの配線抵

抗を合わせた抵抗を R とする。 

2.3.4 モータ駆動システムの構成 

 本章で提案する永久磁石同期モータ駆動システムの構成を図 2.5 に示す。2.2 節で説明し

た d,q 軸上での電流制御方式を基にしており、2.3.1 節で説明した速度・位置推定法を用いて、

γ-δ 座標上で速度と電流の制御を行う。インバータで生じる電圧誤差に対する補償として、

(2.17)式で示す関係で三相の指令電圧を補正している。電圧誤差関数 f (i) の詳細は 2.5 節で

後述する。 
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∆ .................................................................................. (2.17) 

ただし、 V~∆ は電圧誤差の補償値であり、スイッチング素子の仕様から算出できる計算値

(6.7V)、もしくは同定値 V̂∆ が与えられる。 

供試モータの機器定数を表 2.1 に示す。q 軸インダクタンスは測定値であるが、磁気飽和

による影響が考慮されており、q 軸電流の 1 次関数として与えられる(83)。全ての制御と推定

は、DSP(Digital Signal Processor)上で行われ、制御周期とサンプリング周期は共に 100 µs で

ある。速度制御は 5ms ごとに行った。スイッチング素子に IGBT (Insulated Gate Bipolar 

Transistor)を用いたインバータでモータを駆動しており、直流リンク電圧は 150V であり、

PWM キャリア周波数は 10kHz である。スイッチング素子に与えるゲート信号に付加される

 

iγ 

ω*
 

vu_ref 

Current 
Controller 

Speed 
Controller 

θ̂ω̂

vγ
* 

vδ
*
 

Position & Speed 
Estimation 

u, w 
to 

γ, δ 

γ, δ 
to 

u, v, w

PWM Circuit 
+ 

Inverter 

vv_ref 

vw_ref 

iδ 

On-line Parameter
Identification Identified Parameters 

vu
*
 

vv
*
 

vw
*
 

Voltage Error
Compensator

iu 

vu 

iw 

vv vw 

PMSM 

*
δi

RLq
ˆ,ˆ

V̂∆qL̂

Dδ (Dq) Calculator
(Eq. (2.15))

Dδ (Dq)

 

図 2.5 パラメータ同定を備えた回転子速度・位置センサレス制御のモータ駆動システム 
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デッドタイムは 5µs とした。また、(2.5)式に示した最大トルク／電流制御則に従い、γ, δ 軸

電流が制御される。 

 速度・位置推定、電圧誤差補償器、電流制御器で使用されるモータパラメータは、2.3.2

節で述べたパラメータ同定により、運転状態に応じて値が更新される。パラメータ同定の初

期値として、共分散行列には P[0] = 10I（ただし、I は単位行列）を設定し、忘却係数は        

λ = 0.9995 とした。これらの値は、パラメータ同定値が良好に収束し、運転状態によって変

化するパラメータに追従できるように、実験的に設定した。なお、本章で実施したパラメー

タ同定では、パラメータベクトルはスカラー量であり、共分散行列の初期値もスカラー量を

与えた。 

2.4 パラメータ変動が位置推定精度に与える影響 

 2.3.1 節で述べた速度・位置推定法には、モータパラメータとして d,q 軸インダクタンス

Ld, Lqと抵抗 R を与える必要がある。モータパラメータは運転条件などによって変動するた

め、パラメータ変動が生じると速度・位置推定精度が悪化する。また、拡張誘起電圧の推定

には電機子電圧 vγ , vδ が必要であるが、測定の困難さのため指令電圧 vγ
*, vδ

*が代わりに使用

されることが多い。この場合、インバータで生じる電圧誤差も速度・位置推定精度に影響を

与える。本節では、パラメータ変動が位置推定精度に与える影響について考察する。本章の

検討で使用する供試モータで運転中に変動しやすいパラメータとして、q 軸インダクタンス

Lq と抵抗 R、インバータで生じる電圧誤差∆V に注目する。 

 まずはじめに、パラメータ誤差と位置推定誤差の関係式を解析的に導出する。d-q 座標上

での数式モデル(2.16)式は、γ-δ 座標上では拡張誘起電圧を用いて(2.18)式のように書き換え

ることができる。 
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_ ................................................... (2.18) 

表 2.1 永久磁石同期モータの機器定数 

Number of pole pairs Pn 2 

Magnet flux linkage Ψa 0.0785 Wb 

d-axis inductance Ld 9.67 mH 

q-axis inductance Lq 24.3 – 0.7|iq| [mH] 

Resistance R 0.975 Ω 

Rated speed  2000 min–1  

Rated torque 1.77 Nm 

Rated phase current 5 Arms 
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ただし、 

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
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 定常状態では、位置推定誤差の推定値 eθ̂ が零に収束するため、(2.9)式より、拡張誘起電

圧のγ 軸成分の推定値 γê が零になる。そのため、(2.18)式から(2.19)式が得られる。ここでは、

過渡項を無視し、モータパラメータはノミナル値（本章では記号~を付けて区別する）に置

き換えた。 

0~~~
_ =−+− γδγγ ∆ω DViLiRv qref ................................................................................... (2.19) 

 ところで、実際のモータでは、拡張誘起電圧のγ 軸成分 eγ は零ではないため、(2.7)式と(2.8)

式を用いて(2.18)式の eγ を消去し、γ 軸上での電圧の関係式が(2.20)式のように与えられる。 

{ } eeeqdaqref iiLLDViLiRv θθθΨω∆ω δγγδγγ sin)sincos)((_ +−+−+−= ................... (2.20) 

 (2.19)式と(2.20)式より、指令電圧 vγ_ref を消去すると、パラメータ誤差と位置推定誤差の

関係式が(2.21)式で与えられる。 

( ) { } eeeqdaqq iiLLDVViLLiRR θθθΨ
ω

∆∆
ω δγγδγ sin)sincos)((

~~~
+−+=

−
+−−

− .......... (2.21) 

 (2.21)式より、モータパラメータ R, Lq, ∆V の誤差は、定常的な位置推定誤差を発生させる

ことが分かる。抵抗 R と q 軸インダクタンス Lqの誤差が位置推定誤差に与える影響は電流

の大きさに依存し、電流が増加するほど位置推定誤差が増加する。抵抗 R と電圧誤差∆V の

誤差による影響は回転子速度に依存し、低速であるほど、位置推定誤差が生じると考えられ

る。 

 (2.21)式を用いて計算したパラメータ変動に対する位置推定誤差を実線で図 2.6 に示す。

実験で得られた値はプロット点で示した。実験結果は 2000min–1の場合のみであるが、計算

値とよく一致しており、(2.21)式で示される関係式の妥当性を確認できた。 

 以上より、q 軸インダクタンスの誤差は、速度に関係なく位置推定精度に大きな影響を与

え、インバータで生じる電圧誤差と抵抗の誤差は低速であるほど影響が大きいことを明らか

にした。 
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2.5 インバータで生じる電圧誤差の補償 

 インバータで生じる電圧誤差は電流に大きく依存するため、一般には非線形関数で表され

る(12)(73)(76)(77)。しかし、様々な運転状態における電圧誤差の特性を知ることは非常に困難で

ある。一方で、電圧誤差は速度・位置推定精度に大きな影響を与えるため、電圧誤差が零に

近づくように補償することは重要である。本節では、インバータで生じる電圧誤差のモデル

を示し、電圧誤差の補償による速度・位置推定精度の改善効果について検討する。 

 2 つの電圧誤差モデルを用いて検討を行った。電圧誤差モデル A は相電流の符号のみ利用

し、電圧誤差を最も簡略化したモデルであり、デッドタイム補償法として一般に用いられて

いる(70)~(75)。電圧誤差モデル B は、小電流領域では電圧誤差が電流に依存して変化し、電流

バンド幅 k を超えると電圧誤差モデル A と同じ特性を示す。それぞれのモデルを数式で表

すと(2.22)式と(2.23)式のようになり、図で表したものを図 2.7 に示す。 

電圧誤差モデル A: 

)sgn()( iif = ................................................................................................................... (2.22) 

電圧誤差モデル B: 







≥

<⋅=
kifori

kifori
kif

||,)sgn(

||,1
)( ............................................................................................ (2.23) 

ただし、k は定数であり、インバータのスイッチング素子の特性に依存する値である。sgn(i)

は符号関数である(sgn(i) = i/|i|)。 
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(a) R もしくは Lqが変動する場合     (b) ∆V が変動する場合 

図 2.6 パラメータ変動が位置推定精度に及ぼす影響 (100% 負荷) 
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 電圧誤差補償の効果を実験により確認した。図 2.8 は負荷トルクに対する位置推定誤差の

特性を電圧誤差補償の有無で比較したものである。破線は電圧誤差補償なしの場合の特性で

あり、負荷トルクの増加とともに位置推定誤差が増加する。その結果、回転子速度 500min–1

で負荷トルク 100%の条件では運転ができなかった。一方、電圧誤差モデル A を用いて補償

した場合には、500min–1, 100%負荷での運転が可能であり、位置推定精度が大幅に改善され

ている。ただし、電圧誤差の補償は行っているが、負荷トルクの増加に従い位置推定誤差が

増加している。これは、負荷トルクの増加にしたがって電圧誤差∆V が変化しているためで

あると考えられる。 

 極低速度でのセンサレス制御による運転特性として、回転子速度を 200min–1 から

–200min–1 に変化させた場合の結果を図 2.9 に示す。高周波電圧や電流の注入を行わない拡

張誘起電圧による速度・位置センサレス制御においても、零速を通過する運転が可能である

ことを確認できた。したがって、インバータで生じる電圧誤差を適切に補償することができ

れば、簡易的に零速を通過する運転が可能であることが分かった。ただし、零速においては、

拡張誘起電圧による速度・位置推定が理論的には不可能である。そのため、図 2.9(a)の速度

推定誤差と図 2.9(b)の位置推定誤差が零速付近で大きく変動している。その結果、図 2.9(b)

の u 相電流波形も歪んでいる。 

 図 2.10 は電圧誤差の補償法が異なる場合の位置推定誤差の特性である。図 2.10(a)には、

回転子速度 1000min–1の結果を示し、図 2.10(b)には回転子速度 500min–1の結果を示した。ど

ちらの場合も無負荷で運転を行った。ここでは、電圧誤差モデル B の定数 k を 0.5 に設定し

た。位置推定誤差の変動は、負荷と回転子速度が減少するにつれて大きくなるが、電圧誤差

モデル A と比較して電圧誤差モデル B では、その変動が小さく押さえられていることが分

かる。したがって、位置推定誤差の変動を低減したい場合には、電圧誤差モデル A ではな

く電圧誤差モデル B を用いて補償を行うことが適当である。 
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図 2.7 電圧誤差モデル 
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(a) 回転子速度と速度推定誤差 
 

 

-120

-90

-60

-30

0

30

60

0 1 2 3 4 5
-6

-3

0

3

6

9

12

Time [s]

u-
ph

as
e 

cu
rre

nt
 i u

 [A
] 

u-phase current iu

Estimation position 
 error θe 

Es
tim

at
io

n 
po

si
tio

n 
er

ro
r θ

e [
de

g]
 

 

(b) 位置推定誤差と u 相電流波形 

図 2.9 零速通過時の特性 (200 min–1から–200 min–1への速度変化, 50%負荷) 
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図 2.8 電圧誤差補償の有無での位置推定誤差の比較 
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2.6 インバータで生じる電圧誤差の同定 

 インバータで生じる電圧誤差∆V の同定では、電圧方程式の過渡項を無視する。(2.16)式の

q 軸電圧方程式を用いて、電圧誤差の同定モデルを以下のように与える。 

]1[]1[]1[]1[]1[][ _ −−−−−−−−= kkikLkiRkvkY addqrefq ωΨω .................................... (2.24) 

]1[][ −= kDkZ q .............................................................................................................. (2.25) 

Vk ∆Θ =][ ....................................................................................................................... (2.26) 

 (2.16)式の d 軸電圧方程式を用いても電圧誤差の同定モデルが導出できるが、位置推定誤

差が生じた場合には q 軸電圧方程式を用いた方が良好な同定特性が得られる (14)。

(2.24)~(2.26)式の同定モデルでは、d,q 軸上の電圧と電流を用いているが、速度・位置センサ

レス制御時には、d,q 軸上の電圧と電流の代わりにγ,δ 軸上の電圧と電流を用いる。 

回転子速度 1000min–1で、無負荷状態における電圧誤差∆V の同定特性を図 2.11 に示す。

10ms ほどで電圧誤差の計算値である 6.7V 収束しており、同定誤差が非常に小さい良好な特

性を得た。 

 負荷トルクに対する電圧誤差の同定値を図 2.12 に示す。ここでは、次節で説明する q 軸

インダクタンスの同定も同時に行い、回転子速度と位置の推定で同定値を使用している。無
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(a) 回転子速度 1000 min–1, 無負荷 
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(b) 回転子速度 500 min–1, 無負荷 

図 2.10 電圧誤差の補償法が位置推定誤差の変動に及ぼす影響 
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負荷の場合には、電圧誤差の同定値が計算値の 6.7V に一致しているが、負荷を与えた場合

には、スイッチング素子での電圧降下が変化するため電圧誤差が変化する。また、負荷トル

クだけでなく、回転子速度よっても同定値が変化しており、一般化は困難である。電流増加、

すなわち負荷トルク増加に従い電圧誤差が増加するのが一般的な傾向である。図 2.12 の特

性では、1000min–1 の場合にはこれに当てはまるが、2000min–1 では逆の特性を示している。

これは、q 軸インダクタンスの同定と電圧誤差の同定が相互に干渉していることが一因とし

て考えられる。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

2.7 q 軸インダクタンスの同定 

 q 軸インダクタンス Lqの同定も前節と同様に(2.16)式の電圧方程式を基にするが、電圧誤

差の補償が行われることを仮定し、∆V = 0 とする。(2.16)式の q 軸電圧方程式を用いて、同

定モデルを次式で与える。 

]1[][][ −−= kikikY qq ..................................................................................................... (2.27) 

]1[]1[]1[]1[]1[][ −−−−−−−−= kkikLkiRkvkZ addqq ωΨω ......................................... (2.28) 
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図 2.11 インバータで生じる電圧誤差∆V の同定特性 （1000 min–1, 無負荷） 
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図 2.12 負荷トルクに対する電圧誤差の同定結果 （速度・位置推定で同定値を使用） 
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q

s

L
tk =][Θ ....................................................................................................................... (2.29) 

ただし、tsはパラメータ同定のサンプリング周期である。 

 (2.27)~(2.29)式の同定モデルでは電圧方程式の微分項を利用しており、電機子反作用によ

るωLqiq の項を利用する場合よりも位置推定誤差の影響を受けにくい(14)。電圧方程式の微分

項を利用する場合には、(2.27)式に示した電流の差分が十分に大きい必要がある。このため、

インダクタンスの同定を行うために、定常運転時にはδ 軸電流指令値に方形波電流を重畳し、

  

 

-3

-2

-1

0

1

2

3

0.0 0.4 0.8 1.2 1.6 2.0
-1

0

1

2

3

4

5

Time [s]

δ 
-a

xi
s c

ur
re

nt
 i δ

 [A
]

iγ 

Identification period of Lq

iδ 

Identification period of ∆V

γ 
-a

xi
s c

ur
re

nt
 i γ

 [A
] 

 

(a) γ,δ 軸電流 

 

 

-2

-1

0

1

2

3

0 10 20 30 40 50
Time [ms]

Identification period

δ 
-a

xi
s c

ur
re

nt
 i δ

 [A
] 

 

(b) 方形波電流を重畳したδ 軸電流 
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(c) δ 軸指令電圧 

図 2.13 q 軸インダクタンス同定のための方形波電流重畳（1000 min–1, 無負荷） 
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電流変化を与える。パラメータ同定時におけるγ,δ 軸電流と指令電圧の波形を図 2.13に示す。

図 2.13(a)より、方形波電流を重畳している期間に q 軸インダクタンスの同定が行われる。

電圧誤差∆V の同定には電流変化が不要であるため、q 軸インダクタンスの同定を行ってい

ない期間が利用される。図 2.13(b)には、電流重畳期間のδ 軸電流を時間軸方向に拡大した波

形を示した。インダクタンス同定には、電流変化が必要になるため、方形波電流を重畳する

期間の中でも、図の矩形で塗りつぶされた期間に限定して同定が行われる。なお、方形波電

流の振幅は 1A であり、その周期は 20ms である。図 2.13(c)はδ 軸指令電圧の波形であり、

方形波電流重畳のため、スパイク状の電圧波形である。 

 図 2.14 に q 軸インダクタンスの同定特性を示す。運転状態は 1000min–1で無負荷とした。

q 軸インダクタンスの同定値は、方形波電流の立ち上がりと立下りのタイミングで更新され

ており、電流重畳期間内に測定値の 24.3mH に収束していることを確認できた。 

 図 2.15 は負荷トルクに対する q 軸インダクタンスの同定結果である。回転子速度によっ

て同定値が異なるが、負荷トルク増加に従い磁気飽和によるインダクタンスの減少が現れる

ことを確認できた。 
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図 2.14 q 軸インダクタンスの同定特性（1000min–1, 無負荷） 
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図 2.15 負荷トルクに対する q 軸インダクタンスの同定値 
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 位置推定誤差がパラメータ同定に与える影響を明らかにするために、位置推定誤差を意図

的に与えた場合の同定結果を図 2.16 に示す。運転状態は 2000min–1で無負荷である。q 軸イ

ンダクタンスの同定は位置推定誤差の影響を受けるが、10deg.以内の位置推定誤差であれば、

測定値の 24.3mH に近い値が得られている。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

2.8 抵抗の同定 

 抵抗の同定では、電圧誤差が∆V = 0 であることを仮定し、過渡項を無視する。(2.16)式の

d 軸電圧方程式を基にした同定モデルを(2.30)~(2.32)式で与え、d 軸同定モデルと呼ぶ。(2.16)

式の q 軸電圧方程式を基にした同定モデルを(2.33)~(2.35)式で与え、q 軸同定モデルと呼ぶ。 

]1[]1[]1[][ −−+−= kikLkvkY qqd ω ................................................................................ (2.30) 

]1[][ −= kikZ d ................................................................................................................ (2.31) 

Rk =][Θ ......................................................................................................................... (2.32) 

]1[]1[]1[]1[][ −−−−−−= kkikLkvkY addq ωΨω ............................................................ (2.33) 

]1[][ −= kikZ q ................................................................................................................ (2.34) 

Rk =][Θ ......................................................................................................................... (2.35) 

 速度・位置センサレス制御時に生じる位置推定誤差が同定特性に与える影響を評価するた

めに、位置誤差を意図的に与えて実験を行った。抵抗の同定特性を図 2.17 に示す。回転子

速度は 300min–1で、60%の負荷トルクを与えた。R̂ の初期値を 0 とし、0.2s から同定を行っ

ている。図 2.17(a)は、d 軸同定モデルによる同定結果であり、位置誤差を与えない場合には

測定値である 0.975Ωに近い値が得られているが、位置誤差を与えた場合には同定値が大き

く変化してしまう。一方、q 軸同定モデルを用いた同定結果が図 2.17(b)である。位置推定誤
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図 2.16 位置推定誤差に対する q 軸インダクタンスの同定値（2000min–1, 無負荷） 
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差を与えると、測定値の 0.975Ωから差が生じているが、その差は小さく、位置誤差の影響

を受けにくいことが分かる。これは、q 軸同定モデルの方が、パラメータ同定の入力・出力

信号が十分に大きいためである。したがって、速度・位置センサレス制御を行う場合には、

q 軸同定モデルが適している。以降では、q 軸同定モデルを用いて特性の検討を行う。 

 次に、温度に対する抵抗の同定特性を図 2.18 に示す。電機子巻線の温度は熱電対を用い

て測定を行った。この実験では、位置推定誤差を零にした場合と、センサレス制御を行い、

約 – 6deg.の位置推定誤差が生じた場合における同定特性を比較した。位置推定誤差のため、

両者の同定値は異なるが。近似直線の勾配はほぼ同じである。この勾配は、銅の温度係数で

ある 0.39%/°C （20°C における値）(84)にほぼ等しい。したがって、温度変化による抵抗値

の変化を良好に同定できていることが確認できた。 

2.9 位置推定精度の改善効果 

 オンラインパラメータ同定によって得られたモータパラメータを用いて速度・位置センサ

レス制御を行い、位置推定精度の改善効果について検討を行う。 

 まず、表 2.1 で示した q 軸インダクタンスの値で運転中に、同定値に切替えた場合の位置

推定誤差の変化を図 2.19 に示す。電圧誤差の補償は V7.6~
=V∆ で行い、定格トルク負荷を与
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図 2.17 位置推定誤差を与えた場合の同定特性の比較（300 min–1, 60%負荷） 
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図 2.18 電機子巻線の温度に対する抵抗同定値（300 min–1, 100%負荷） 
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えた。なお、q 軸電流の代わりにδ 軸電流を用いて q 軸インダクタンスの測定値を計算した。

図 2.19 より、q 軸インダクタンスの測定値を用いた場合には、約 9deg.の位置推定誤差が生

じている。同定値を使用することにより、位置推定誤差が減少し、2000min–1 の場合には約

1.5deg.となり、1000min–1の場合には 6deg.となった。この差は、モデル化誤差やインバータ

の電圧誤差の変化に起因すると考えられる。 

 低速での特性として、抵抗の同定値を使用した場合についても位置推定精度の改善効果を

確認した。定格トルクの負荷を与え、300min–1 と 100min–1 の回転子速度で実験を行った。

図 2.20 は速度・位置推定と電流制御で使用したモータパラメータの値を示した。期間 A で

は、抵抗と q 軸インダクタンスともに表 2.1 に示した測定値が使用され、期間 B では q 軸イ

ンダクタンスを同定値に切替えている。期間 C では、抵抗と q 軸インダクタンスの両方が

同定値である。図 2.21 は位置推定誤差の過渡特性であり、同定値を使用することにより位

置推定精度が改善されることが確認できた。図 2.21(a)の 300min–1の場合には、抵抗または q

軸インダクタンスを測定値から同定値に切替えた場合の位置推定誤差の変化量は大きく変

わらない。図 2.21(b)の 100min–1 の場合には、抵抗を測定値から同定値に切替えた場合の方

が位置推定精度が大きく改善されている。したがって、低速領域においては抵抗の同定が位

置推定精度に大きな影響を与えるため、オンラインパラメータ同定の有効性を示せた。 

 次に、位置推定精度の改善効果について定常的な特性から検討を行う。q 軸インダクタン

スと電圧誤差のパラメータ同定を行った場合の特性を図 2.22 に示す。同定値を使用しない

場合には、負荷トルクの増加に従い、位置推定誤差が負の方向に増加している。同定値を使

用した場合には、位置推定誤差が零に近づくように減少し、特に負荷トルク 20~60%の範囲

では位置推定誤差をほぼ零にできている。低速での特性として、100min–1で運転を行った場

合の特性を図 2.23 に示す。この場合も、q 軸インダクタンスと電圧誤差の同定の有無で特性

を比較した。負荷 100%での運転において、パラメータ同定を行わない場合には、非常に大

きな位置推定誤差が生じている。この位置誤差は電流ベクトル制御にも影響を与える。最大

トルク／電流制御で運転を行う場合には、100%負荷時の相電流は 5Arms である。しかし、
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図 2.19 同定値を使用した場合の位置推定誤差の変化（100%負荷） 
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大きな位置推定誤差が生じた場合には、最大トルク／電流制御が適切に行われないため、

100%の負荷トルクで運転するために必要な電流が増加し、6Arms に近い電流が流れる。こ

れは、銅損の増加を招き、高効率運転が実現できないことを意味する。一方、パラメータ同

定を行った場合、若干の位置誤差が生じるが、最大トルク／電流制御には影響を与えない程

度の誤差であるため、5Arms の相電流で運転できている。銅損を最小化する制御が有効であ

り、高効率な運転が実現できている。 
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(a) 300 min–1          (b) 100 min–1  

図 2.20 制御で使用する同定値（100%負荷） 
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図 2.21 位置推定誤差の過渡特性（100%負荷） 
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 最後に、q 軸インダクタンスと抵抗の同定値を使用した場合における位置推定誤差の改善

効果について考察を行う。抵抗は温度によって変化するが、温度変化の時定数は非常に大き

いため、電機子巻線の発熱が生じる大トルクで長時間の運転を行った場合に、抵抗変動によ

る影響が現れる。回転子速度 300min–1で 100%の負荷トルクを与え、90 分の連続運転を行っ

た。実験結果を図 2.24 に示す。図 2.24(a)には、速度・位置推定器に与えた抵抗値の時間変

化を示した。時間の経過と共に、電機子巻線の温度が上昇するため、抵抗値は増加する。図

2.24(b)は位置推定誤差である。0.975Ωの測定値を用いて速度・位置推定を行った場合には、

時間の経過と共に位置推定誤差が負の方向に増加している。一方、同定値を使用した場合に
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図 2.23 q 軸インダクタンスと電圧誤差の同定値を使用した場合の 

負荷トルクに対する位置推定誤差（100min–1） 
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図 2.22 q 軸インダクタンスと電圧誤差の同定値を使用した場合の 

負荷トルクに対する位置推定誤差 
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は、電機子巻線の温度変化の影響を受けず、位置推定精度を保つことができている。したが

って、パラメータ変動が非常にゆっくりとした変化を示す場合においても、パラメータ同定

による位置推定精度の改善が有効であることを確認できた。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

2.10 結言 

 拡張誘起電圧による回転子速度・位置センサレス制御に、最小二乗法を基にしたオンライ

ンパラメータ同定を組み合わせた永久磁石同期モータの駆動システムを提案し、パラメータ

変動が位置推定精度に与える影響とその対策について検討を行った。q 軸インダクタンスは

回転子速度に関係なく推定精度に大きな影響を与えることを理論的に明らかにし、オンライ

ンパラメータ同定により得られた値を速度・位置推定に用いることにより、推定精度を改善

できることを確認した。抵抗とインバータでの電圧誤差については、回転子速度が低く、ト

ルクが大きい場合において、パラメータ変動が推定精度に与える影響を無視できないため、

パラメータ同定を適用して推定精度を改善した。位置推定誤差が生じる速度・位置センサレ
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図 2.24 速度・位置センサレス制御の長時間運転時の特性（300 min–1, 100%負荷） 
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ス制御時においても、モータパラメータのオンライン同定が可能であることを確認できた。 

 本章の成果により、パラメータ変動の影響を受けにくい速度・位置センサレス制御のモー

タ駆動システムを構築できるようになった。良好な位置推定精度が得られたことにより、最

大トルク／電流制御などの電流ベクトル制御が適切に行われ、永久磁石同期モータの特徴の

一つである高効率な運転や高性能制御が実現できた。なお、本章では低速領域での運転速度

範囲の拡大を実現したが、高速領域においては、三角波比較 PWM を用いたゲート信号作成

の代わりに、方形波駆動を行うことにより、インバータ出力電圧の基本波成分を増加させ、

モータの出力を増加させることが可能である(85)(86)。その結果、運転領域の拡大が実現でき

る。 
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第３章 直接トルク制御のトルク制御系に関する解析と制御特性の改善法 

3.1 緒言 

直接トルク制御(DTC: Direct Torque Control)は、誘導モータの制御のために提案された方

式(18)(19)であるが、モータの種類を問わず適用できるため、交流モータ駆動のために利用さ

れている(20)。永久磁石同期モータの直接トルク制御による駆動に関する研究も数多く行わ

れており、様々な手法が報告されている(20)(21)(87)~(94)。特徴を挙げると、(1) 静止座標系であ

るα,β 軸上で電機子鎖交磁束を推定し制御を行うため、磁極位置の情報を必要とせず、位置

センサの設置は不要である。(2) 電機子鎖交磁束の推定には、インダクタンスなどのモータ

パラメータは必要なく、容易に測定できる電機子抵抗の値と電機子鎖交磁束の初期値が既知

であれば良い。(3) 直接トルク制御は電流を介さずに制御できるため、電流制御方式でトル

ク制御を実現する場合に必要だったトルクと電流との変換は不要である。通常、この計算に

はモータパラメータが必要であり（(2.3)式を参照）、トルクと電流の関係は一般に非線形で

ある。直接トルク制御では電機子鎖交磁束の推定値と電流を用いてトルク推定を行うため、

モータパラメータは不要である。 

基本的な直接トルク制御(18)(19)(89)では、ヒステリシスコンパレータによって得られたトル

ク誤差と磁束誤差をスイッチングテーブルに与えることにより、インバータのスイッチング

素子へ与えるゲート信号が決定される。この場合、非常にシンプルな構成でモータ駆動シス

テムを構築できることが特徴である。しかし、大きさが一定である電圧ベクトルを用いてト

ルクと磁束の制御が行われるため、トルクリプルが生じやすい(50)(88)。また、スイッチング

周波数も一定ではなく運転状態によって変化する。この問題を解決するために、コンパレー

タとスイッチングテーブルの代わりに、PI 制御器を用いることによりトルク誤差と磁束誤

差に応じた制御を実現する方法がある(20)。この方式では、指令電圧を作成でき、d,q 軸上の

電流制御方式と同様にパルス幅変調方式のインバータを使用することから、一定のスイッチ

ング周波数となる。指令磁束計算器(RFVC: Reference Flux Vector Calculator)によって作成さ

れた磁束ベクトルの指令から電圧ベクトルの指令を得る方式（以降では RFVC DTC と呼ぶ）

が提案されている(90)~(92)。 

RFVC DTC では、トルク制御にのみ PI 制御器を使用するため、磁束制御にも PI 制御器が

必要な方式と比較してゲイン設定の手間は少なく済むが、依然としてモータに応じたゲイン

調整は必要である。これまで、シミュレーションや実験による試行錯誤的な方法で制御器の

ゲインが設定されており(91)、ゲインとトルク応答特性の関係は明らかにされていなかった。

直接トルク制御システムには非線形な要素が多いため、ゲイン設計や解析的な検討が困難で

あった。さらに、制御対象であるモータはインバータで駆動されることが一般的であるため、

インバータで生じる電圧飽和現象は避けられず、安定した制御を実現するために PI 制御器

のアンチワインドアップ機構が実用上必要となる。 
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本章では、RFVC DTC を用いたモータ駆動システムにおいて、PI 制御器のゲインとトル

ク応答特性の関係に注目して、トルク制御特性について検討する(37)~(43)。まず、トルク制御

系の伝達関数を導出し、これを基にして PI 制御器のゲインとトルク応答特性との関係を明

らかにする。その結果を用いて、安定な制御を実現するために課されるゲイン設計の制約に

ついて述べる。そして、トルク制御系の減衰係数と固有角周波数を決めると制御器のゲイン

が算出でき、パラメータの異なるモータに対して同等のトルク制御特性が実現できることを

示す。 

ただし、モータによってはトルク応答特性が運転トルクに依存して変化し、無負荷時にト

ルク応答速度が低下する場合がある。この問題への対策として、トルク制御の PI 制御器の

ゲインを運転状態に応じて変化させることにより、トルク応答特性を改善する方法を提案す

る。これにより、無負荷時においても設計通りのトルク応答特性を実現する。 

さらに、インバータの電圧飽和時にトルク制御系の安定化のために必要となる PI 制御器

のアンチワインドアップ機構を提案する。実機実験を行い、電圧飽和時に生じるトルク応答

のオーバーシュートが抑制できることを示す。 

3.2 直接トルク制御を用いたモータ駆動システム 

3.2.1 一般的な構成 

 直接トルク制御の一般的な構成を図 3.1 に示す。直接トルク制御では、トルクと電機子鎖

交磁束を制御してモータを運転するため、指令磁束Ψs
*と指令トルク Te

*が制御器へ与えられ

る。静止座標系であるα, β 座標上で制御が行われるため、三相の電機子電圧と電機子電流は、

座標変換を用いて二相α,β 軸成分に変換される。そして、制御に必要なトルク Teと電機子鎖

交磁束ψα, ψβ は、電機子電圧 vα, vβ と電機子電流 iα, iβ から推定される。電機子鎖交磁束の推

定式を(3.1)式と(3.2)式に、トルクの推定式を(3.3)式に示す(18)(19)(89)。 

∫ +−= 0)(ˆ αααα Ψψ dtiRv a ................................................................................................ (3.1) 

Te
* 

Ψs
* 

eT̂

Gate signalsRef. Flux 

Ref. Torque 

Torque Te, 
Speed ωm, 
Position θm 

iα 

iu 

vu vα 

vβ 

u, w 
to 

α, β 

iw 

Inverter 

vv vw 

PMSM iβ 

αψ̂

βψ̂

u, v, w
to 

α, β 

Flux Estimator 
(Eqs. (3.1)-(3.2))

Torque Estimator 
(Eq. (3.3)) 

Torque and Flux 
 Controller 

 

図 3.1 直接トルク制御器の一般的な構成 
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∫ +−= 0)(ˆ ββββ Ψψ dtiRv a ................................................................................................ (3.2) 

)ˆˆ(ˆ
αββα ψψ iiPT ne −= ........................................................................................................ (3.3) 

ただし、Ψα0, Ψβ0: α,β 軸上での電機子鎖交磁束の初期値 

 基本的な直接トルク制御では、コンパレータとスイッチングテーブルを用いて、トルクと

磁束の制御器(Torque and Flux Controller)が構成される(18)(19)(89)。 

3.2.2 PI 制御器を持つ直接トルク制御システム 

 直接トルク制御の一手法として、トルク制御に PI 制御器を使用する手法が文献(90)～(92)

で報告されており、その手法を RFVC DTC (Reference Flux Vector Calculation Direct Torque 

Control)と呼ぶ。図 3.2 に RFVC DTC のブロック図を示す。トルクと磁束の制御は、指令磁

束計算器(RFVC: Reference Flux Vector Calculator)と指令電圧計算器(RVVC: Reference Voltage 

Vector Calculator)で行われる。なお、インバータのスイッチング素子に与えるゲート信号は

PWM インバータ内で作成されるものとし、図 3.2 のブロック図には示していない。指令磁

束計算器では、トルク誤差∆Te、指令磁束Ψs
*、電機子鎖交磁束の推定位置 sθ̂ から PI 制御器

を用いて電機子鎖交磁束ベクトルの指令値ψα
*, ψβ

*を得る。電機子鎖交磁束の推定位置は、

(3.1)式と(3.2)式で得られる推定磁束から(3.4)式を用いて計算できる。 

α

β

ψ
ψ

θ
ˆ
ˆ

tanˆ 1−=s ................................................................................................................... (3.4) 

 指令電圧計算器では、磁束の時間微分が誘起電圧に相当することを利用して、指令電圧が

作成される。指令電圧のα,β 軸成分 vα
*, vβ

*は、それぞれ(3.5)式と(3.6)式で計算される。 

α
αα

α
ψψ iR

t
v a

s
+

−
=

ˆ*
* ........................................................................................................ (3.5) 
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図 3.2 RFVC DTC のブロック図 
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β
ββ

β
ψψ

iR
t

v a
s

+
−

=
ˆ*

* ........................................................................................................ (3.6) 

ただし、tsは制御周期である。 

3.3 トルク制御系のモデリング 

3.3.1 RFVC の PI 制御器の役割について 

 RFVC 内の PI 制御器は、トルク制御のために電機子鎖交磁束の位置θs を制御する。同期

モータにおいては、トルクは主にトルク角の大きさに依存するため、電機子鎖交磁束の位置

を制御することがトルク制御につながる。したがって、その位置の変化に注目して、RFVC

によるトルク制御法を説明する。ここでは、電機子鎖交磁束の指令値Ψs
*は一定値で変化し

ないと仮定する。 

まず、回転子の電気角速度ωとトルク Teが一定となる定常運転時を想定し、制御一周期に

限定したベクトル図の一例を図 3.3(a)に示す。ここでは説明のため、回転子の永久磁石によ

る電機子鎖交磁束ベクトルΨa を基準とした d-q 座標軸を導入する。現在の d-q 座標軸(1)に

おいて、トルク角δ で運転中であるとする。制御周期分の時間が経過した後のベクトル図は

図 3.3(a)の d-q 座標軸(2)のようになる。一定の電気角速度であることから、制御周期 tsの間

に角度ω ts だけ d-q 軸が回転する。トルクが一定であるという条件より、トルク角δ は変化

しない。したがって、現在の電機子鎖交磁束ベクトルψs から、指令ベクトルψs
*への位置（角

度）変化∆θs
*は、(3.7)式のように表すことができる。 

ss tωθ =∆ * ......................................................................................................................... (3.7) 

(3.7)式を PI 制御器の比例要素と積分要素の出力で考えると図 3.3(b)のようになる。Kp と

Kiはそれぞれ比例ゲインと積分ゲインである。指令値 Te
*と推定値 eT̂ は等しく、トルク誤差

は零、すなわち∆Te = 0 である。よって、比例要素の出力は零であり、積分要素の出力は一

定値 stω が保たれることで、定常運転時のベクトル回転量∆θs
*を得ることができる。 

次に、トルクを増加させる場合の動作について説明する。電気角速度はトルク変化の影響

を受けず一定であるとする。この場合におけるベクトル図を図 3.4(a)に示す。d-q 座標軸(1)

でのベクトルψs とΨaの位置関係は図 3.3(a)と同様であり、1 回の制御周期における d-q 座標

軸の回転量も stω である。定常運転時の図 3.3(a)から異なる点は、トルク増加のためトルク

角を∆δ だけ増加させることである。このため、ベクトル回転量∆θs
*は(3.8)式で表される。 

δωθ ∆+=∆ ss t* ................................................................................................................ (3.8) 

この場合、PI 制御器の各要素からは図 3.4(b)に示す値が出力される。回転子の位置変化量

は積分要素で与えられ、トルク角の変化に必要な角度変化は比例要素から与えられる。なお、

トルク誤差が∆Te > 0 の関係であることから、積分要素の出力は時間と共に増加していくが、



 

 32

その増加分ε の影響は無視した。トルク減少時についても同様の方法で説明できるため、こ

こでは省略する。 

以上より、RFVC の PI 制御器は一般的な動作と異なり、PI 制御器の比例要素はトルク角

の制御を主に担い、積分要素は回転子に追従するための制御を担う。そのため、ゲイン設計

の一般的な手法(95)を適用することが難しかった。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

3.3.2 トルク制御系の等価モデル 

 前節では、RFVC の PI 制御器の動作についてベクトル図を用いて説明した。しかし、ゲ

イン設計を行う場合や制御特性を評価する際には、解析的な数式モデルの方が適している。

ここで、図 3.2 に示した RFVC DTC システムのトルク制御系に注目した等価モデルを図 3.5

に示す。システムの入力は指令トルク Te
*、出力は発生トルク Teとし、フィードバック制御
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(a) ベクトル図    (b) PI 制御器の出力 

図 3.3 定常状態におけるベクトル図と PI 制御器の出力 
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(a) ベクトル図    (b) PI 制御器の出力 

図 3.4 トルク増加時におけるベクトル図と PI 制御器の出力 
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が行われている。定数 Jm, Dr, TLは機械系の定数であり、それぞれ、慣性モーメント、回転

制動係数、負荷トルクである。RFVC の PI 制御器の出力である∆θs
*は離散系での値であるが、

連続系である電機子鎖交磁束の回転角速度ωs に対応させるために、制御周期 ts の逆数を乗

じている。 

 ここで、図 3.5 に示したシステムで必要となる、トルク角δ によるトルク式を(3.9)式に示

す(88)~(90)。三角関数が含まれていることに加えて、銅損を最小化する最大トルク／電流制御

のために運転状態に応じて電機子鎖交磁束Ψs を変化させる場合が多いため、(3.9)式で得ら

れるトルク角とトルクの関係は非線形である。 

{ }δΨδΨΨ 2sin)(sin2
2 sdqqa

qd

sn
e LLL

LL
PT −−= .................................................................. (3.9) 

 

3.3.3 伝達関数の導出 

図 3.5 のブロック図を用いて伝達関数の導出を行う。トルク式に(3.9)式を用いた場合、ト

ルク制御系の伝達関数を導出することが困難であるため、ある動作点（トルク角δ0 とトルク

Te0）で線形近似を行う。1 次式で表したトルク式を(3.10)式に示す。 

00 )( eTe TkT +−= δδ ....................................................................................................... (3.10) 

ただし、
0

0

)(,)(
0 δδ

δδ
δ

δ
δ

=
=

== ee
e

T TT
d

dTk  

トルク式として(3.10)式を用いると、トルク制御系の伝達関数が(3.11)式のように得られる。 
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図 3.5 トルク制御系の等価モデル 
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(3.11)式は 3 次系の伝達関数であるため、制御器のゲイン設計などでの利用を考えると扱

いにくい。したがって、伝達関数の次数を下げるために、零点と極の関係に注目する。(3.11)

式において(3.12)式の関係が成り立つと仮定すると、係数 D1は(3.13)式のように変形できる。 

nsmirp PtJKDK >>+ ...................................................................................................... (3.12) 

ms

mirpT

Jt
JKDKk

D
)('

1
+

= .................................................................................................. (3.13) 

(3.13)式を用いた場合、(3.11)式は s = −Dr / Jm の零点と極を持ち、これを約分した伝達関

数を(3.14)式のように得ることができる。(3.12)式の妥当性については 3.6.1 節で後述する。 

siTspT

siTspT

tKkstKks
tKkstKk

sG
++

+
=

)(
)(

)( 22 ................................................................................. (3.14) 

 ここで、(3.14)式の特性方程式を(3.15)式のように定義する。 

22 2)( nnn sssD ωζω ++= ................................................................................................. (3.15) 

ただし、ζ : 減衰係数、ωn: 固有角周波数 

(3.14)式と(3.15)式より、減衰係数ζ 、固有角周波数ωn とゲイン Kp, Kiの関係式が次のよう

に得られる。 

n
T

s
p k

tK ζω2= ................................................................................................................ (3.16) 

2
n

T

s
i k

tK ω= ..................................................................................................................... (3.17) 

 2 次系の伝達関数が得られたため、制御器のゲインは(3.16)式と(3.17)式を用いて決定でき

る。一方で、トルク制御系の伝達関数をさらに簡略化することもできる。PI 制御器の積分

要素の変化がトルク制御系の応答と比較して無視できる場合、Ki = 0 とし、積分要素を無視

できる。このことは、3.3.1 節で述べたように比例要素がトルク制御特性に大きな影響を与

えることからも説明できる。Ki = 0 であれば、(3.14)式は(3.18)式のように変形できる。 

1
1)(1 +

=
s

sG
τ

................................................................................................................. (3.18) 
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ただし、τ はトルク制御系の時定数であり、 

pT

s

Kk
t

=τ ....................................................................................................................... (3.19) 

である。 

3.4 制御器ゲインに対する制約 

 (3.16)式と(3.17)式、もしくは(3.19)式を用いて制御器のゲインを決めることにより、所望

の特性を得ることができる。しかし、安定した制御系を構築するためには、ゲインの取り得

る範囲が存在する。本節では、安定したトルク制御特性を得るために考慮すべき、制御器ゲ

インの制約について述べる。 

3.4.1 ゲインの上限について 

 PI 制御器ゲインの上限は、伝達関数の極と制御周期（サンプリング周期）の関係より得

ることができる。離散時間システムにおいて、サンプリング周期 tsによって決まるπ/tsが極

の固有角周波数より大きければ、可制御性が保たれる(96)。 

 

(a) 0 < ζ < 1 の場合 

(3.14)式の伝達関数 G2(s)の極は(3.20)式で表され、極の絶対値はωn である。 

)1( 2ζζω −±−= js n ..................................................................................................... (3.20) 

可制御性を保つためには、半径π/tsの円の中に極が存在すればよいので、次式の関係が必

要である。 

s
n t

πω < ........................................................................................................................... (3.21) 

(3.17)式を用いて、(3.21)式より積分ゲインと制御周期との関係を得る。 

Ts
i kt

K
2π

< ........................................................................................................................ (3.22) 

なお、比例ゲインの上限は減衰係数の上限で制約されるため、ζ < 1 と(3.16)式を用いて 

(3.23)式の関係が得られる。 

i
T

s
p K

k
tK 2< ................................................................................................................ (3.23) 
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(b) 1≥ζ の場合 

伝達関数の極は(3.24)式で与えられ、全ての極が半径π/ts の円内に収まるためには(3.25)式

が必要である。 

)1( 2 −±−= ζζωns ....................................................................................................... (3.24) 

s
n t

πζζω <−+ )1( 2 ....................................................................................................... (3.25) 

(3.16)式と(3.17)式の関係を利用して、(3.25)式よりゲイン Kp, Ki を制約する式が次のよう

に得られる。 

π24)( 2 <−+ iTspTpT KktKkKk ................................................................................... (3.26) 

 

 以上より、0 < ζ < 1 の場合には、(3.22)と(3.23)式によりゲインの範囲が制約され、 1≥ζ の

場合には(3.26)式で制約される。 

3.4.2 ゲインの下限について 

モータの機械系定数やトルク制御器のゲインによっては過渡時にトルク誤差が十分に収

束しない場合がある。これは、トルク制御器の応答速度に比べて、回転子の加速度が大きい

場合に生じる。 

回転子の加速が最も大きくなる、Dr = 0 かつ、 TL = 0 の場合を考える。この時、トルク

制御系の伝達関数は、(3.11)式を変形して次式で与えられる。 

12
2

12
3 )(

DsDs
NsNsG a
++

+
= ................................................................................................... (3.27) 

ここで、ステップ応答の一例を図 3.6 に示し、この応答は(3.28)式で与えられる。 

)()( 3

*
sG

s
TsF a

e= ............................................................................................................ (3.28) 

最終値の定理より、トルクの最終値 Tefは(3.29)式で求めることができる。 

Te
* 

Te 

Time 

∆Tef

Tef 

Torque 

 

図 3.6 ステップ応答特性の一例 
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(3.29)式を積分ゲイン Kiについて解き、(3.30)式の関係を用いて(3.31)式を得る。 

efeef TTT −= *∆ ................................................................................................................ (3.30) 

ef

ef

m

sn
i T

T
J

tPK
∆

= ............................................................................................................... (3.31) 

ここで、トルク誤差率εfを(3.32)式で定義する。εfは最大加速トルク Tefに対するトルク誤

差∆Tefの比であり、指令トルク Te
*への収束度合いを表す。 

ef

ef
f T

T∆
ε = ....................................................................................................................... (3.32) 

(3.31)式と(3.32)式より、積分ゲインの下限は(3.33)式で与えられる。 

fm

sn
i J

tPK
ε
1

⋅= ................................................................................................................ (3.33) 

 ここで考慮されるトルク誤差∆Tefは回転子速度が変化する場合にのみ生じ、回転子速度が

一定となる定常運転時には生じないという点に注意されたい。 

3.5 トルク角とトルクの関係について 

 トルク制御系の伝達関数を導出するために、(3.10)式でトルクがトルク角の一次関数とな

るように近似を行った。しかし、実際には(3.9)式で与えられるように、トルクはトルク角に

対して非線形的に変化する。本章で検討を行うモータの機器定数を用いて、トルク特性と係

数 kTの特性について考察を行う。 

永久磁石同期モータの機器定数を表 3.1に示す。Type Iのモータは突極比(Lq/Ld)が大きく、

リラクタンストルクを大きく利用できるモータであり、Type II はマグネットトルクが支配

的となるモータである。 

(3.9)式に示したトルク式の計算結果を図 3.7 に示す。電機子鎖交磁束Ψsには最大トルク／

電流制御となる値を与えた。図 3.7(a)はトルク角に対するトルクの特性である。Type I の場

合、トルク角に対してトルクが非線形的に変化する。このため、(3.10)式の係数 kTは、図 3.7(b)

で示すようにトルクに依存する変数となり、Te = 0Nm と 1Nm の場合でそれぞれ kT = 0.32 

Nm/rad と kT = 2.1 Nm/rad である。一方、Type II の場合、トルク角とトルクはほぼ比例関係

であるため、係数 kTは 4.1 Nm/rad で定数とみなすことができる。 
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 なお、表 3.1 では機器定数を全て定数としたが、実際のモータではパラメータは一定値で

はなく、運転状態に応じて変化する。永久磁石同期モータにおいて、運転状態によって大き

く変化するパラメータとして、q 軸インダクタンスが挙げられる。鉄心の磁気飽和のため、

通常は電機子電流の増加に従って q 軸インダクタンスが減少する。Type I の供試モータでは

q 軸インダクタンス Lqは q 軸電流 iqの関数として、(3.34)式のようにモデル化できる(83)。 

表 3.1 永久磁石同期モータの機器定数 

 Type I Type II 

Number of pole pairs Pn 2 2 

Magnet flux linkage Ψa [Wb] 0.0785 0.107 

d-axis inductance Ld [mH] 9.67 4.0 

q-axis inductance Lq [mH] 20.8 5.7 

Inertia moment Jm [kg·m2] 6.6×10−3 1.0×10−3 

Rotational resistance Dr [Nm·s/rad] 0.13×10−3 0.15×10−3 

Rated torque [Nm] 1.77 1.87 
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図 3.7 トルク式の計算結果 
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]mH[||7.03.24 qq iL −= ............................................................................................... (3.34) 

 この場合の係数 kTの特性を図 3.8 に示し、一定の Lqを与えた場合の特性も同時に破線で

示した。インダクタンスの変化に従い kT は変化するが、その差は小さい。したがって、磁

気飽和による q 軸インダクタンス変化の影響は受けにくく、トルク制御系への影響は小さい

と考えられる。 

 

 

3.6 トルク応答特性 

(3.14)式の伝達関数と(3.16), (3.17)式で示した関係式が妥当であることを確認するために、

ステップ応答によるトルク制御系の特性を示す。 

3.6.1 シミュレーション結果 

 図 3.5 に示したトルク制御系の等価モデルをシミュレーションにより評価した。以下で示

すトルク応答特性は、MathWorks 社製 MATLAB/Simulink を用いて得られた結果である。直

接トルク制御の制御周期は ts = 100µs とした。 

トルク式として必要なトルク角δとトルク Teの関係は、図 3.7(a)で表される関係を与えた。

(3.16)式と(3.17)式を用いて計算した PI 制御器ゲインの一覧を表 3.2 に示す。設計時の固有角

周波数は 800rad/s で一定とし、減衰係数を変化させた。 

回転子速度ωmの初期値を 1800min–1とし、指令トルク Te
*に対するトルク Teの応答特性を

評価する。Type I のモータを制御した場合の特性を図 3.9 に示す。図 3.9(a)は、指令トルク

を 1.0Nm から 1.3Nm へステップ状に変化させた場合の応答特性であり、約 1ms の応答速度

が得られた。固有角周波数に関係が深い積分ゲインは一定値を与えている。減衰係数の減少

にしたがい比例ゲインが減少するため、積分要素の影響が大きくなり、トルク応答が振動的

になる。図 3.9(b)は指令トルクを 0 から 0.3Nm に変化させた場合の特性であるが、図 3.9(a)
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図 3.8 磁気飽和により q 軸インダクタンスが変化した場合の係数 kTの特性 
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の場合と比較すると、応答速度が減少しており、応答特性が異なる。これは、図 3.7 に示し

たように係数 kTが定数ではないことに起因する。表 3.2 のゲインはトルク 1Nm における kT

の値を用いて算出したため、異なるトルクで運転した場合には所望の応答特性が得られない。

したがって、Type I のように kT が大きく変化するモータの場合、トルク応答特性がトルク

に応じて変化することに注意する必要がある。なお、3.7 節で提案する応答改善法を適用す

ることにより、Type I のモータであっても設計通りの応答特性を得ることは可能である。 

次に、Type II モータにおけるトルク制御特性を図 3.10 に示す。Type II の場合には、係数

kTはトルクに依らずほぼ一定であるため、図 3.10(a)と(b)でトルク応答は変化しない。また、

この応答特性は図 3.9(a)に示した Type I モータの場合の結果とよく一致しており、モータパ

ラメータが異なる場合でも同等のトルク応答特性を得るためのゲイン設計が可能であるこ

とを確認できた。 

表 3.2 PI 制御器のゲイン設計値（ωn = 800rad/s, トルク 1Nm における設計値） 

(a) 比例ゲイン     (b) 積分ゲイン 

比例ゲイン Kp 積分ゲイン Ki 
減衰係数 ζ 

Type I Type II Type I Type II 

0.5 0.04 0.02 31 16 

1.0 0.08 0.04 

2.0 0.16 0.08 
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図 3.9 Type I モータのトルク応答特性（シミュレーション, Ki = 31） 
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ここで、トルク制御系の伝達関数を導出する際に仮定した(3.12)式の妥当性について検証

する。表 3.1 より、Type II のモータは Type I に比べて慣性モーメント Jmが小さいため、積

分ゲインを小さく設定した場合には、(3.12)式の関係が成立しない。ここで、積分ゲインを

小さく設定した場合(Ki = 1.0)のトルク応答特性を図 3.11 に示す。比例ゲインは Kp = 0.05 を

設定し、回転子速度は 1800min–1である。比較のために示した Ki = 30 の場合には指令トル

ク Te
* = 0.3Nm に追従できているが、Ki = 1.0 の場合には時間の経過と共にトルク誤差が増加

している。これは、回転子の速度上昇よりも PI 制御器の積分器出力の増加が小さいためで

ある。なお、(3.12)式の(KpDr + KiJm) : (tsPn)を Ki = 30 と Ki = 1.0 の場合で計算すると、それぞ

れ 150:1 と 5:1 であり、Ki = 1.0 の場合は(3.12)式が成立しないことが分かる。また、(3.33)
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図 3.11 積分ゲインを小さく設定した場合のトルク応答特性 

（シミュレーション, Type II, Kp = 0.05） 
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図 3.10 Type II モータのトルク応答特性（シミュレーション, Ki = 16） 
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式を用いて、トルク誤差率εfを計算すると、Ki = 30 の場合には 0.67%であるのに対して、Ki 

= 1.0 であれば 20%となり、誤差が無視できないことが分かる。 

以上より、(3.16)式と(3.17)式を用いて、任意のパラメータでゲインを算出することは可能

であるが、良好な特性の制御系を実現するためにはゲインの上限・下限と(3.12)式の仮定を

考慮する必要がある。 

3.6.2 実験結果 

前節では、図 3.5 の等価モデルを基にした理論展開が妥当であったことをシミュレーショ

ン結果を通して確認できた。次に、図 3.5 の等価モデルが実際のモータ駆動システムのトル

ク制御系を模擬できているかについて、実機実験により検証する。図3.2に示したRFVC DTC

によるモータ駆動システムを用いて実験を行った。永久磁石同期モータの機器定数は表 3.1

に示した通りである。インバータの直流リンク電圧は 150 V とし、PWM キャリア周波数は

10 kHz である。RFVC DTC をはじめとしたモータ駆動に必要な制御は DSP 上のソフトウェ

アとして実装した。電機子鎖交磁束とトルクの推定、指令電圧の作成など RFVC DTC での

処理は制御周期 100µs ごとに行った。指令磁束には、表 3.1 のモータパラメータを用いて最

大トルク／電流制御となる値を与えた。なお、本実験で使用した制御システムには、図 3.2

で示した直接トルク制御システムに加えて速度制御器を備えており、速度誤差を PI 制御器

に与えることにより指令トルクを得る。トルク制御特性の評価で必要となるステップ状の指

令トルクは、指令速度を変化させることにより得た。これは、負荷として渦電流ブレーキを

使用しており、負荷側で速度制御が行われないためである。したがって、無負荷の場合でも

ステップ開始前の指令トルクはある値を持つ。 

さらに、実験システムで生じる様々な誤差により、純粋積分による磁束推定を用いた場合、

磁束推定が正常に行われない。例えば、電流検出値に含まれる直流オフセットにより、積分

器の出力が発散する。実験では、安定した磁束推定を行うために、不完全積分器（一次遅れ

フィルタ）による磁束推定(97)を行った。 

シミュレーションと同様に実験においても、PI 制御器のゲインは表 3.2 の値を使用した。

回転子速度 1800min–1で運転中に指令トルクを変化させた場合のトルク応答特性を示す。 

Type I のモータを駆動した場合の結果を図 3.12 に示す。図 3.12(a)は負荷トルク 1.0Nm の

下、指令トルクを 1.3Nm に変化させた場合のトルク応答特性である。図には指令トルクと

推定トルクを示した。実験結果のため、シミュレーション時には無かったトルクリプルが目

立つ。このトルクリプルはモータと負荷装置の高調波成分に依るものであり、本章で検討し

ているトルク制御系の応答特性には本質的に影響を与えない。減衰係数の増加にしたがって

オーバーシュートが小さくなることが実験においても確認できた。図 3.12(b)は、無負荷で

運転中に指令トルクを 0.3Nm に変化させた場合の応答特性である。図 3.9 で示したシミュレ

ーション結果と同様に、運転中のトルクによって応答特性が異なることを確認できた。 
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図 3.13 は回転子速度 600min–1で無負荷における結果である。図 3.12(b)とほぼ同等の特性

であることから、トルク応答特性は回転子速度に依存しないことが確認できた。これは、導

出した伝達関数の係数に回転子速度の項を含まないことからも明らかである。 

次に、Type II のモータを制御した場合のトルク応答特性として、制御器ゲインが Kp = 0.08, 

Ki = 16 の場合における結果を図 3.14 に示す。Type II の場合、トルク応答特性は運転中のト

ルクに依存しないことが実験からも確認できた。 

以上の結果から、シミュレーション結果と実験結果はよく一致しており、図 3.5 で示した

トルク制御系の等価モデルが妥当であるといえる。また、(3.16)式と(3.17)式による PI 制御

器のゲインとトルク応答の関係により、実機においてもゲイン設計が可能であることを確認

できた。 
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図 3.12 実機実験による Type I モータのトルク応答特性（1800min–1, Ki = 31） 
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図 3.13 回転子速度を 600min–1にした場合の Type I モータのトルク応答特性の実験結果

（600min–1, 無負荷, Ki = 31） 
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3.7 トルク応答特性の改善法 

3.7.1 トルク制御系の線形化 

前節では、係数 kTがトルクに依存して変化するモータを RFVC DTC により制御する場合、

トルク応答特性がトルクに依存して変化することを示した。本節では、係数 kT が一定であ

るモータを制御する場合と同等の特性を実現する方法として、PI 制御器のゲインを運転中

のトルクに応じて動的に変化させる方法を提案する。すなわち、PI 制御器のゲインスケジ

ューリングにより応答特性を改善する。 

トルク Te = Te0の場合における係数 kTを kT0と定義すると、任意のトルクでの係数 kTは変

数αを用いてα kT0と表すことができる。一方、トルク制御器の比例ゲイン Kpと積分ゲイン

Kiを(3.35)式のように与える。 

00 , iipp KKKK γγ == ................................................................................................. (3.35) 

ただし、Kp0, Ki0は定数とする。ゲイン変化率γ は変数とし、Te = Te0の時にγ = 1 とする。し

たがって、ここではゲイン Kpと Kiが変数となる。 

固有角周波数は(3.17)式を基にして求めることができ、トルク Te0での値ωn0 を(3.36)式で定

義すると、任意のトルクでの値は(3.37)式で表される。 

0
0

0 i
s

T
n K

t
k

=ω .............................................................................................................. (3.36) 

00
0

ni
s

T
n K

t
k ωαγγαω == ............................................................................................ (3.37) 

(3.37)式より、αγ = 1 となるγ を与えることができれば、トルク変化に従うα の変化に依ら

ず固有角周波数は一定となる。一方、減衰係数も同様にして、Te = Te0における減衰係数を

ζ0と定義すると、任意のトルクでの値は(3.38)式で与えられる。 

0ζαγζ = ...................................................................................................................... (3.38) 
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図 3.14 実機実験による Type II モータのトルク応答特性（Kp = 0.08, Ki = 16） 
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 したがって、αγ = 1 を満足できれば、係数 kTの変化に影響されることなく、トルク Te0に

おけるトルク制御系の特性を任意のトルクで実現できる。本論文ではゲイン変化率γ として、

トルクに対するトルク角特性の微分係数を利用した。すなわち、 

0

)(

)(

ee TTe

e

e

e

dT
Td
dT

Td

=

=
δ

δ

γ ............................................................................................................. (3.39) 

の関数で与える。αγ = 1 より、γ はα の逆数であることと、α に関係する係数 kTがトルク角

に対するトルクの微分係数(dTe/dδ )であることに注目すると、γ を dδ/dTe で与えることは適

当である。(3.39)式では、Te = Te0でγ = 1 を満足するために、トルク角特性の微分係数を Te0

における値で正規化している。この場合、トルク変化率γ はトルクの関数となり、(3.35)式

を(3.40)式のように書き換えることができる。トルクの情報は、直接トルク制御で利用でき

る推定トルク eT̂ を用いる。 

)ˆ(),ˆ( 00 eiiepp TKKTKK γγ == ..................................................................................... (3.40) 

 (3.40)式を PI 制御器に適用すると、図 3.15 に示す構成となる。したがって、図 3.15 を図

3.2 の PI 制御器に適用すればよい。 

3.7.2 応答特性の改善効果 

 係数 kTの値がトルクに依存して変化する Type I モータを用いて、トルク応答改善法の効

果を検証する。減衰係数ζ = 2、固有角周波数ωn = 800rad/s となる制御器ゲインを表 3.2 より

得て、Kp0 = 0.16, Ki0 = 31 とした。このゲインはトルク 1Nm における設計値であるので、Te0 

= 1Nm としてトルク制御系の線形化を行う。図 3.16 にゲイン変化率の特性を示す。ゲイン

変化率はトルクの関数となり、変化は緩やかである。そのため、実際のシステムでは(3.41)

式に示す近似式として与えた。 
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図 3.15 トルク制御系線形化のための PI 制御器（トルクに応じた可変ゲイン） 



 

 46

01
2

2
3

3
ˆˆˆ)ˆ( CTCTCTC eeee +++=Τγ .................................................................................... (3.41) 

ただし、C3 = – 0.2562, C2 = 1.829, C1 = – 4.243, C0 = 3.670 である。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 まず、シミュレーションを実施し改善効果を確認した。回転子速度 1800min–1におけるト

ルク制御系のステップ応答特性を図 3.17 に示す。トルク応答特性に加えて、ゲイン Kp, Ki

の様子も同時に示した。図 3.17(a)より、従来法であるゲイン一定(Kp = Kp0, Ki = Ki0)の場合に

はトルクによって応答特性が異なる。これは、既に 3.6 節で示した通りである。一方、提案

法のゲインスケジューリングを適用した場合、トルクが小さい領域でゲインを増加させるこ

とにより、固有角周波数や減衰係数が一定値となるように制御される。その結果、運転中の

トルクに関係なく応答特性を同等にできる。 
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図 3.16 ゲイン変化率の特性（Type I, Te0 = 1Nm, 最大トルク／電流制御下） 
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 次に、実機実験によるゲインスケジューリング適用時のトルク応答特性を図3.18に示す。

負荷を与えた場合にはトルクリプルが目立つものの、負荷トルクの有無に依らない応答が得

られており、図 3.17 のシミュレーションと同様の結果である。ゲインスケジューリングを

適用していない図 3.12 の実験結果と比較すると、推定トルクによって PI 制御器のゲインを

変化させた結果、負荷有りと無負荷の運転状態に依らず同等のトルク応答特性が得られ、

0.5ms 程度の高速トルク応答を実現できた。以上より、実験においても提案法によるトルク

応答の改善が有効であり、トルク制御系の線形化が可能であることを示した。 
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図 3.17 トルク応答特性の比較（シミュレーション, Type I, Kp0 = 0.16, Ki0 = 31） 
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3.8 トルク制御器のアンチワインドアップ 

指令トルクをステップ状に変化させた場合のトルク応答特性を図 3.19 に示す。図 3.19 は

シミュレーション結果であり、同時にモータの電機子電圧も示した。トルクを変化させる場

合には、一定のトルクで運転を行う場合よりも大きな電圧が必要となる。特に、トルクを大

きく変化させる場合には、インバータで出力できる電圧を超える指令電圧が作成される。こ

れにより、インバータで電圧飽和が生じる。RFVC DTC ではトルク制御のために PI 制御器

を使用しているため、電圧飽和により制御系の線形性が失われると、積分器のワインドアッ

プが起こる。その結果、トルク応答にオーバーシュートが生じる。なお、図 3.19 はインバ
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図 3.18 ゲインスケジューリング適用時におけるトルク応答特性の実験結果 

（Type I, ζ = 2, ωn = 800rad/s） 
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図 3.19 電圧飽和時のステップ状の指令に対するトルク応答特性 

（シミュレーション結果, Type I, 回転子速度 500min–1, 無負荷） 
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ータの直流リンク電圧を 85V にした場合の結果である。前節までの検討では、直流リンク

電圧を 150V とし、トルクステップ変化量を 0.3Nm として特性の検討を行ってきたため、電

圧飽和による影響は無視することができた。しかし、一般には、電圧飽和は避けられないた

め、ワインドアップ対策が必要である。 

トルク制御器のアンチワインドアップを行うために、インバータで生じる電圧飽和の検出

方法について述べる。ここでは、電圧飽和による影響が推定磁束に現れることを利用する。 

RFVC DTC の制御器内で利用される磁束や電圧のベクトルに注目して説明を行うために、

電圧飽和時におけるベクトル図の一例を図 3.20 に示す。説明の簡略化のため、電機子抵抗

で生じる電圧降下は無視した。 ][ˆ ksψ は推定された電機子鎖交磁束ベクトルである。 ][k*
sψ は

磁束ベクトルの指令値であり、次の制御周期における磁束ベクトルの目標となる。3.2.2 節

で説明したようにモータに与えるべき電圧は磁束の時間差分によって計算でき、

stkk /])[ˆ][( s
*
s ψψ − となる。図 3.20 より、磁束の時間差分によって計算された電圧はインバー

タで出力可能な電圧の上限(Voltage-limiting circle)を超えており、実際にモータに印加できる

電圧は ][k*v となる。すなわち、電圧飽和が生じた状態である。なお、図 3.2 に示したシス

テムでは、指令電圧計算器(Reference Voltage Vector Calculator)で指令電圧 ][k*v が作成され、

インバータの出力可能電圧に応じた電圧のリミッタ処理も同時に行われる。 

電圧飽和が生じた場合、次の制御周期における磁束ベクトルの推定値 ]1[ˆ +ksψ は図 3.20

に示すような位置に現れ、磁束位置の指令値 ][* ksθ と推定値 ]1[ˆ +ksθ が異なる。ここで、磁束

位置の指令値と推定値の差θεを次のように定義する。 

][ˆ]1[* kk ss θθθε −−= ....................................................................................................... (3.42) 

電圧飽和の程度がθεに現れることを利用したアンチワインドアップ機構を提案する。ワイ

ンドアップ対策を施した PI 制御器の構成を図 3.21 に示す。提案する手法では、変数γiによ

って PI 制御器の積分要素ゲインを等価的に変化させることで積分器への入力量を抑制する。

変数γiに与える値は角度差θεが 0 であれば 1 とし、θεが増加するほどγiが 0 に近づくように

すればよい。この条件を満たす関数として、 
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図 3.20 電圧飽和時のベクトル図 
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||1
1

εθ
γ

a
i K+

= .............................................................................................................. (3.43) 

を適用した。ただし、Kaはアンチワインドアップのゲインである(ただし、Ka > 0)。 

提案するアンチワインドアップ機構の有効性を実験により検証した。モータ駆動システム

は図 3.2 のシステムを利用しており、RFVC DTC の PI 制御器を図 3.21 の構成に変更した。

PI 制御器の比例ゲインは Kp = 0.16 とし、積分ゲインは Ki = 31 を設定した。 

回転子速度500min–1におけるトルク制御系のステップ応答特性を図3.22に示す。図3.22(a)

は(3.42)式によって得られる角度差θεを示しており、図 3.22(b)は制御器ゲインの変化率γi と

トルク応答特性である。図 3.22(a)より、指令トルクがステップ状に変化した直後に、指令

磁束と推定磁束の間に角度差が生じており、インバータでの電圧飽和が推定磁束に現れるこ

とを確認できた。次に、図 3.22(b)のトルク応答特性に注目すると、アンチワインドアップ

機構がない場合には、トルク応答に大きなオーバーシュートが生じているが、アンチワイン

ドアップ機構がある場合にはオーバーシュートが抑えられる。図中に示した変数γiの結果よ

り、指令トルクが変化した直後にγiが減少し、積分器への入力が抑えられていることが分か

る。また、アンチワインドアップのゲイン Kaを大きくするほどオーバーシュードが小さく

なる。 

以上より、PI 制御器のアンチワインドアップが良好に動作し、トルク応答特性の改善に

より、指令トルクへの追従性を向上できた。 
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図 3.21 トルク制御器のためのアンチワインドアップ機構 
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3.9 結言 

 本章では、RFVC DTC を用いた永久磁石同期モータ駆動システムにおいて、トルク制御

の PI 制御器ゲインとトルク応答特性に関する検討を行った。トルク制御系の等価モデルを

基にして伝達関数を導出し、RFVC に存在する PI 制御器のゲインとトルク応答特性の関係

を明らかにした。特に、リラクタンストルクを積極的に利用するモータにおいては、トルク

の動作点が異なるとトルク制御の応答特性が大きく変化することが分かった。動作点によっ

て応答特性が変化することは好ましくないため、運転中のトルクに応じて制御器のゲインを

変化させることにより、トルク応答特性を改善する方法を提案し、その有効性を示した。ま

た、インバータでの電圧飽和により生じるトルク制御器のワインドアップについて考察を行

い、アンチワインドアップ機構を提案した。以上の検討は、シミュレーションと実機実験の

両方で行い、理論の妥当性と、提案法の有効性を示すことができた。 

本章の成果により、RFVC DTC の PI 制御器のゲイン設計が容易になり、モータが異なる

場合でも所望の制御特性を迅速に得られるようになった。また、制御器のゲインに対する制

約も明らかになったことから、そのシステムの限界が分かりやすくなった。そのため、安定

したトルク制御システムを容易に実現できるようになった。 
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(b) ゲイン変化率と推定トルク 

図 3.22 アンチワインドアップ有無でのトルク応答特性の比較 

（実験結果, 回転子速度 500min–1, 無負荷） 
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第４章 広範囲可変速運転のためのトルクと磁束の制御法 

4.1 緒言 

永久磁石同期モータ駆動システムは様々な用途で利用されており、広範囲にわたる可変速

運転などの高性能制御を行う場合には、d,q 軸上での電流制御により駆動されることが一般

的であるが、電機子鎖交磁束の制御によりモータの駆動を行うシステムも古くから利用され

ており、その一つが直接トルク制御である(18)~(20)。 

永久磁石同期モータを高効率かつ、幅広い速度範囲で運転するために、銅損を最小化する

最大トルク／電流(MTPA: Maximum Torque Per Ampere)制御、鉄損を最小化する最大トルク

／磁束(MTPF: Maximum Torque Per Flux)制御、誘起電圧（または電機子電圧）を一定値に制

御し高速領域での運転を可能にする弱め磁束(FW: Flux Weakening)制御が主に用いられる(1)。

これらの制御法は d-q 座標上のモータモデルを基にしており、制御則は d,q 軸電流の関係で

与えられる。直接トルク制御のようにトルクと磁束を制御する方式にも適用できるが

(89)(92)(98)(99)、d,q 軸電流の関係からトルクと電機子鎖交磁束の関係に変換する必要がある。さ

らに、モータやインバータの容量に応じて課される電流制限を満足するために、トルク制限

が適用されるが、トルクと電流の関係は一般に非線形であるため、電流制限値からトルク制

限値を計算することは容易でない(89)(98)(99)。直接トルク制御に限らず、電機子鎖交磁束を基

準にした座標軸を利用する場合には、これまでに多くの検討が行われてきた d-q 座標上で制

御法を考えることが適切であるとは必ずしも言えない。特に、d-q 座標上のモータモデルを

用いると、トルクと磁束の関係を解析的に導出できない場合が多い。 

本章では、広範囲可変速運転のためのトルクと磁束の制御法について検討する。d-q 座標

上でのモータモデルの代わりに、電機子鎖交磁束を基準にした座標上でのモータモデルを示

し、電機子電圧を制限値に保つ弱め磁束制御と、電機子電流の制限を満足するトルク制限法

を提案する(43)~(45)。直接トルク制御で使用する推定量を利用するため、計算が簡潔であり、

モータパラメータの変動による影響を受けにくいことが特徴である。さらに、回転子に永久

磁石を持たないリラクタンスモータを制御する場合に適用できる最大トルク制御の新しい

方法を提案する(46)。第 3 章で詳細を述べた RFVC DTC によるモータ駆動システムに本章の

制御法を適用し、シミュレーションと実機実験の両方から提案法の有効性を示す。 

4.2 直接トルク制御による可変速モータ駆動システム 

速度制御器を持つ永久磁石同期モータの駆動システムを図 4.1 に示す。速度制御には PI

制御器を用いており、トルク制御は直接トルク制御によって行われる。直接トルク制御には、

トルクと電機子鎖交磁束の指令値を与える必要があり、これらは速度制御器で得られる指令

トルク Trefを基にして作成される。速度制御器の出力 Trefと直接トルク制御器の指令トルク

Te
*は通常一致するが、モータの電機子電流が制限値に達した場合にはトルク制限が適用さ
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れ、値は一致しない。また、最大トルク制御や弱め磁束制御を実現するために、運転状態に

応じた指令磁束が作成される。 

 本章では、図 4.1 における指令計算器(Reference Calculator)に適用される制御則について検

討している。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

4.3 電機子鎖交磁束に同期した座標系（ f-t 座標）における数式モデル 

 直接トルク制御では、電機子鎖交磁束を推定しており、電機子鎖交磁束に同期した回転座

標系を制御で利用できる。回転座標上では、静止座標上で交流量であるものを直流量にでき

るため、高性能な制御を容易に実現できる。これまでに、d-q 座標上では様々な検討が行わ

れてきた。電機子鎖交磁束に同期した座標系を f-t 座標と定義し、この座標上でのモータの

数式モデルを以下で示す。 

定常状態における電機子鎖交磁束と電機子電流のベクトル図を図 4.2 に示す。α-β 座標は

静止座標系であり、α 軸は三相電機子巻線の u 相方向と一致する。d-q 座標は回転子の永久
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図 4.1 速度制御器を持つ永久磁石同期モータ駆動システム 
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図 4.2 定常状態における永久磁石同期モータのベクトル図 
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磁石による電機子鎖交磁束Ψaに同期した座標系であり、d 軸とα 軸の角度差が回転子位置θ

である。f-t 座標は電機子鎖交磁束ベクトルψsに同期した座標系とし、f 軸とα 軸の角度差が

電機子鎖交磁束の位置θs であり、f 軸と d 軸の角度差はトルク角δ である。電機子電流ベク

トル iaの d,q 軸成分はそれぞれ idと iqであり、f,t 軸成分はそれぞれ ifと itとする。 

ここで、α-β 座標から f-t 座標への変換行列を(4.1)式に示し、d-q 座標から f-t 座標への変

換行列を(4.2)式に示す。 
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 定常状態における f,t 軸上での電圧方程式は(4.3)式で与えられる。 
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Ψω
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.................................................................................................... (4.3) 

ただし、vf, vt は電機子電圧の f,t 軸成分である。右辺第 1 項は電機子抵抗による電圧降下で

あり、第 2 項は電機子鎖交磁束による誘起電圧である。f 軸が電機子鎖交磁束ベクトルの方

向と一致するため、誘起電圧は f 軸に直交する t 軸上にのみ現れる。 

 次に、電機子鎖交磁束と f,t 軸電流との比を変数 Lf, Ltとして、次のように定義する。 

f

s
f i

L Ψ
= ............................................................................................................................ (4.4) 

t

s
t i

L Ψ
= ............................................................................................................................ (4.5) 

 Lf と Lt は電機子鎖交磁束と電流の比であることから、インダクタンスに相当する量であ

るが、f,t 軸のインダクタンスとは異なるものと考えられる。 

トルク式は、(4.6)式で与えられ、電機子鎖交磁束と t 軸電流の積で計算できる。 

tsne iPT Ψ= ........................................................................................................................ (4.6) 

 (4.5)式を用いて、(4.6)式から t 軸電流 itを消去すると、トルク式を(4.7)式のように表すこ

とができる。 

t

s
ne L

PT
2Ψ

= ....................................................................................................................... (4.7) 
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4.4 電機子電圧を制限値に保つ弱め磁束制御 

 永久磁石同期モータ駆動システムにおいて、幅広い速度範囲で運転を行うために、高速領

域では弱め磁束制御が適用される。弱め磁束制御は、モータの電機子電圧がインバータで出

力可能な電圧の上限値を超えないように、回転子速度に対して反比例の関係で電機子鎖交磁

束を変化させる。弱め磁束制御は大きく二つに分類することができ、誘起電圧を制限値に制

御する方式と、電機子抵抗の電圧降下を含めた電機子電圧を制限値に制御する方式である。

前者は、直接トルク制御では容易に実現できる(45)(89)。一方、後者は電機子抵抗による電圧

降下を考慮する必要があり、従来は計算が複雑になることから、電機子抵抗による電圧降下

が無視できる場合には用いられることは少なかった。しかし、f-t 座標上での電圧方程式を

利用することにより、簡単な計算式で制御則が与えられる。 

 (4.3)式の電圧方程式を用いて、電機子電圧 Va を制限値 Vam に保つ弱め磁束制御のための

指令磁束計算式を導出する。電機子電圧 Vaは、 

22
tfa vvV += .................................................................................................................. (4.8) 

で与えられることから、これに(4.3)式を代入し、電機子鎖交磁束Ψs について解くと、(4.9)

式が得られる。 

222 )()( stafaa iRiRV Ψω++=  





 −+−= 22 )(1

faatas iRViR
ω

Ψ ..................................................................................... (4.9) 

 電機子電圧が制限値 Vamとなる時の電機子鎖交磁束Ψs-FWは、(4.9)式を用いて(4.10)式で与

えられる。 





 −+−=−

22 )(1
faamtaFWs iRViR

ω
Ψ ............................................................................ (4.10) 

 α-β 座標上で制御を行う直接トルク制御システムにおいては、f,t 軸電流 if, itは(4.1)式を用

いて iα, iβから計算でき、座標変換に必要な電機子鎖交磁束の位置θsは、(3.4)式を用いて推定

値として得ることができる。そのため、モータパラメータとしては電機子抵抗の値のみが既

知であれば、(4.10)式による弱め磁束制御を使用できる。 

4.5 電流制限を満足するトルク制限法 

モータ駆動システムでは、インバータのスイッチング素子やモータ電機子巻線の電流容量

による制約から電機子電流に上限（制限電流）があり、それに応じて利用できるトルクの上

限（制限トルク）も決まる。しかし、一般に、電流とトルクの関係を得るためには磁石磁束

やインダクタンスといったモータパラメータが必要である。特に、リラクタンストルクが利
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用できる埋込磁石同期モータでは、(2.3)式と(2.5)式に示したように電流とトルクの関係が非

線形であるため、計算が複雑である。直接トルク制御では、(3.1)~(3.3)式で示したように電

機子鎖交磁束とトルクの推定に磁石磁束とインダクタンスの値を必要としない。そのため、

これらの推定値を利用したトルク制限法を提案する。 

磁束ベクトルと電流ベクトルの外積によって計算されるトルク（(3.3)式もしくは、(4.6)

式）はよく知られている。一方、磁束ベクトルと電流ベクトルの内積によって得られる値を

Tr とし、(4.11)式で定義する。 

)( ββαα ψψ iiPT nr += ..................................................................................................... (4.11) 

なお、(4.11)式で得られる値は磁束と電流の積によって計算される値のため、モータの磁

気回路に蓄えられる磁気エネルギーに相当する量であると考えられるが、後述のように無効

電力に対応する量であることから、以降では無効トルクと呼ぶ。 

永久磁石同期モータにおける電力の関係は(4.12)式で表すことができる。 

222 )()()( mrmeao TTIV ωω += .......................................................................................... (4.12) 

ただし、Vo は電機子鎖交磁束による誘起電圧、Ia は電機子電流である。(4.12)式の左辺が皮

相電力、右辺の第 1 項が有効電力、第 2 項は無効電力に相当する。 

誘起電圧 Voと電機子鎖交磁束Ψsの関係は、 

soV Ψω= ........................................................................................................................ (4.13) 

で与えられる。(4.12)式と(4.13)式より、電機子電流が制限値 Iam に達する場合におけるトル

クの制限値 Tlimを(4.14)式で得ることができる。 

22)( ramsnlim TIPT −= Ψ ................................................................................................. (4.14) 

電機子鎖交磁束Ψsと無効トルク Trは、(3.1), (3.2)式と(4.11)式を用いて推定値として与え

られる。そのため、推定磁束と検出電流のみで本方式による制限トルクの計算が行われる。 

なお、無効トルク Trを f-t 座標上の表現である(4.15)式で与えた場合、(4.14)式は(4.16)式の

ように変形できる。 

fsnr iPT Ψ= ..................................................................................................................... (4.15) 

tmsnlim iPT Ψ= .................................................................................................................. (4.16) 

ただし、itmは t 軸電流の制限値とし、 22
famtm iIi −= で与えられる。 

 以上の結果より、(4.6)式を基にして、トルク制限の(4.16)式を導出することもでき、t 軸電

流の制限値を電流制限値 Iamと f 軸電流 ifを用いて計算すればよい。したがって、非常に簡

潔な式で制限トルクが計算できる。 
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4.6 Ψa = 0 の場合に適用できる新しい最大トルク制御法 

 永久磁石による電機子鎖交磁束が零、すなわち、永久磁石を使用しないモータは、同期リ

ラクタンスモータ(SynRM: Synchronous Reluctance Motor)として、研究と実用化が行われてい

る(100)~(103)。回転原理は永久磁石同期モータと同じであり、マグネットトルクは利用できな

いが、回転子の突極性によるリラクタンストルクが利用できる。永久磁石を使用しないため、

モータ材料は電磁鋼板と電機子巻線の銅のみでよく、耐環境性に優れ、低コスト化を実現で

きるモータである(104)。 

 同期リラクタンスモータを用いたモータ駆動システムに対しても、4.4 節で述べた弱め磁

束制御と 4.5 節で述べたトルク制限法が適用できる。また、最大トルク／電流制御や最大ト

ルク／磁束制御が高効率運転のために必要である。特に、同期リラクタンスモータにおいて

は、永久磁石同期モータの場合よりも低い回転子速度で最大トルク／磁束制御が適用される

ため、広い速度範囲で運転を行うために最大トルク／磁束制御は重要な制御法である。従来

では d,q 軸上のモータモデルを基にした制御法が多く用いられてきたが(105)(106)、f-t 座標上で

の数式モデルを用いた新しい制御法を提案する。 

4.6.1 Lf, Ltと d-q 座標上の数式モデルとの関係 

 (4.4)式と(4.5)式で Lf, Ltを定義したが、ここでは d,q 軸電流と d,q 軸インダクタンスを用い

て Lfと Ltを表現する。 

 d,q 軸上での電機子鎖交磁束の関係式を以下に示す。 
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qds ψψΨ += ............................................................................................................... (4.18) 
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 (4.2)式を用いると、f,t 軸電流は d,q 軸電流 id, iqとトルク角δ の関数として、(4.20)式で与

えられる。 
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 (4.17)~(4.19)式を用いて、(4.20)式は次のように変形できる。 
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 ところで、Lf, Ltは(4.4)式と(4.5)式で定義した。(4.21)式の f,t 軸電流と(4.17), (4.18)式を用

いて、Lfは(4.22)式で、Ltは(4.23)式で表される。  

22

22 )()(
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f iLiL

iLiL
L
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+
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)()( 22

−
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= .................................................................................................... (4.23) 

 同期リラクタンスモータの場合にはΨa = 0 であるため、d-q 座標から f-t 座標への変換に必

要なトルク角δ を消去でき、Lfと Ltを d,q 軸インダクタンスと d,q 軸電流の関数として表現

できる。 

4.6.2 電機子電流を最小とする最大トルク／電流制御 

 磁気飽和を無視した場合、インダクタンスは一定とみなせるので、最大トルク／電流制御

のための電流位相（d 軸と電機子電流ベクトルが成す角）は 45deg.となる(100)(101)。そのため、

d,q 軸電流に関して、次の関係が成立する。 

qd ii = ............................................................................................................................. (4.24) 

 (4.24)式を(4.23)式に代入して得られる値を Lt-MTPAとし、次式で与えられる。 

qd

qd
MTPAt LL

LL
L

−

+
=−

22

.......................................................................................................... (4.25) 

 Lt-MTPAは、電機子電流に関係なく定数となることが分かる。したがって、最大トルク／電

流制御時には、Ltが一定値となる。これを利用して、最大トルク／電流制御のための指令磁

束計算式を導出する。電機子鎖交磁束とトルクは、Ltを用いて(4.7)式で関係付けられており、

最大トルク／電流制御時の電機子鎖交磁束をΨs-MTPAと定義すると、 

n

e
MTPAtMTPAs P

TL −− =Ψ .................................................................................................. (4.26) 

となる。(4.26)式を用いると、指令トルクから指令磁束を計算することができる。 

4.6.3 電機子鎖交磁束を最小とする最大トルク／磁束制御 

 電機子鎖交磁束を一定とした場合におけるトルク角に対するトルクの特性の一例を図 4.3

に示す。Ψa = 0 である同期リラクタンスモータの場合には、任意の電機子鎖交磁束において

トルクが最大となるトルク角は 45deg.である。すなわち、トルク角を 45deg.に制御できれば、

最大トルク／磁束制御が実現できる。したがって、(4.17)式と(4.19)式より、 
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qqdd iLiL = ..................................................................................................................... (4.27) 

の関係を満たせばよい。(4.27)式を(4.23)式に代入して得られる値を Lt-MTPF とし、(4.28)式で

与えられる。 

qd

qd
MTPFt LL

LL
L

−
=−

2
.......................................................................................................... (4.28) 

 Lt-MTPAと同様に、Lt-MTPFも定数である。45deg.のトルク角におけるトルクをTm-dmとすると、

(4.7)式を用いて(4.29)式の関係が得られる。 

MTPFt

s
ndmm L

PT
−

− =
2Ψ ......................................................................................................... (4.29) 

 (4.29)式を用いてトルクを制御することにより、最大トルク／磁束制御を実現できる。直

接トルク制御において、トルク制御を安定に行うための条件は、トルク角が 45deg.を超えな

いことであり(89)(105)(106)、トルク制御系の安定性の観点からも最大トルク／磁束制御は必要で

ある。 

 

4.7 最大出力運転特性 

 加速運転によって得られる最大出力運転特性を通して、提案する制御法の特性について検

討を行い、有効性を示す。直接トルク制御器として前章の図 3.2 に示した RFVC DTC を使

用している。制御周期は 100 µs である。 

4.7.1 永久磁石同期モータ(Ψa > 0)の場合 

トルクと磁束の指令値は、図4.4に示す構成で計算される。トルク制限と弱め磁束制御は、

それぞれトルクと磁束のリミッタという形で実現される。 
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図 4.3 トルク角に対するトルク特性 (Pn = 2, Ld = 355 mH, Lq = 55 mH) 
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電機子電圧が制限値を下回る運転状態においては、発生トルクの最大化と銅損を最小にす

る目的で最大トルク／電流制御が適用される。これを実現するための d,q 軸電流による制御

則は(2.5)式に示した。直接トルク制御の場合には、さらに(2.2), (2.3), (4.18)式を用いてトル

ク Teと電機子鎖交磁束Ψs の関係を得る(89)。トルクに対する電機子鎖交磁束の関係を解析的

に解くことは困難であるため、参照テーブル(LUT: Look-up Table)を利用する。 

 提案法の運転特性評価のために用いた供試モータの機器定数を表 4.1 に示す。表 4.1 には

電機子電圧と電流の制限値も示した。磁気飽和による影響を考慮したシミュレーションを行

うために、q 軸インダクタンスは iqの一次関数として与えた。図 4.5 には、回転子速度に対

するトルクの特性を示す。電機子電圧が制限値を下回る速度領域では最大トルク／電流制御

を適用し、電圧制限値に達すると弱め磁束制御により高速度領域での運転を可能にする。

RFVC DTC のトルク制御器ゲインは比例ゲインを Kp = 0.16 とし、積分ゲインを Ki = 31 に設

定した。 

 まずはじめに、MATLAB/Simulink を用いたシミュレーションにより最大出力運転を行い、

運転特性について考察を行う。回転子速度を 500min–1から 3000min–1に加速させた場合の最

大出力運転特性を図 4.6 に示す。図 4.6(a)は回転子速度であり、0.4s から加速を開始し、1.6s

付近で目標速度の 3000min–1 に到達している。図 4.6(b)は、推定トルクと電機子電流の特性

である。期間 B-D では、電機子電流が制限値の 8.66A になるように制御され、電圧と電流

 
Te

*

Ψs
* 

MTPA LUT 

Tlim: Eq. (4.14)
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Tref 
–Tlim 
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Ψs-FW Ref. Flux
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図 4.4 永久磁石同期モータ駆動のためのトルクと磁束の指令値計算器 

表 4.1 永久磁石同期モータの機器定数と制御の制限値 

Number of pole pairs Pn 2 

Magnet flux linkage Ψa 0.0785 Wb 

d-axis inductance Ld 9.67 mH 

q-axis inductance Lq 24.3 – 0.7|iq| [mH] 

Armature resistance Ra 0.824 Ω 

Limiting value of armature voltage Vam 52.0 V 

Limiting value of armature current Iam 8.66 A 

 



 

 61

の制限内で最大のトルクで加速できていることが確認できた。図 4.6(c)は、推定磁束と電機

子電圧の特性である。電機子電圧を制限値に保つ弱め磁束制御が良好に行われており、電圧

制限に達した後も安定した加速が行われている。 

 シミュレーションでのモータモデルには、表 4.1 に示したように q 軸インダクタンスを q

軸電流の関数として与えたが、(4.10)式による弱め磁束制御と(4.14)式によるトルク制限法は、

そのパラメータ変動の影響を受けないことが図 4.6 の結果から確認できた。電機子電圧の情

報を用いて推定される電機子鎖交磁束を利用した制御法であるため、q 軸インダクタンスの

変動に対する感度は低い。 

 図 4.7 にはシミュレーションで得られたトルクの軌跡を、図 4.5 で示した速度－トルク特

性と共に示した。図中の運転点 A~F は、図 4.6 に示した動作点と一致している。運転点 A-C

間と E-F 間は最大トルク／電流制御が適用されており、運転点 C-E 間は弱め磁束制御が適

用されている。運転点 C と E は、弱め磁束制御と最大トルク／電流制御の切り替え点であ

り、制御法の切り替えが良好に行われていることが確認できた。 

 以上のシミュレーション結果より、4.4 節で提案した弱め磁束制御と 4.5 節で提案したト

ルク制限は、これまでの d,q 軸上での電流制御方式で利用されている制御法と運転特性が等

価であることを明らかにできた。しかし、d,q 軸上のモータモデルを利用する場合よりも、

提案する制御方式の方が計算が簡単である。 
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図 4.5 速度－トルク特性（表 4.1 に示した機器定数の場合） 
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(a) 回転子速度 
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(b) 推定トルクと電機子電流 
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(c) 推定磁束と電機子電圧 

図 4.6 回転子速度を 500min–1から 3000min–1に加速させた場合の 

最大出力運転特性（シミュレーション結果） 
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 次に、実機実験を実施し、提案する制御法について検討を行った。ここで使用した実験装

置の詳細は次の通りである。インバータの PWM キャリア周波数は 10kHz であり、インバ

ータの直流リンク電圧には直流電源を用いて 85V を与えた。三角波比較 PWM の線形領域

で動作させるために、直流リンク電圧 Vdcと電機子電圧の制限値 Vamは(4.30)式を用いて決定

した。 

dcam VV
4
6

= ................................................................................................................... (4.30) 

 速度制御、指令値計算、RFVC DTC によるトルク制御などの全ての制御は、Texas 

Instruments 社の DSP (TMS320C6713)上のソフトウェアとして実装した。速度制御のみ 5ms

おきに行い、その他の制御は 100µs ごとに行った。また、第 3 章での実機実験と同様に、時

間積分による磁束推定器には、直流オフセットの影響を低減するために一次遅れ要素を用い

た。 

回転子速度を 500min–1 から 3000min–1 に加速させた場合の運転特性を図 4.8 に示す。図

4.8(a)は回転子速度の指令値ωm
*と検出値ωm である。実験においてもシミュレーションと同

様に安定した加速特性が得られた。図 4.8(b)は推定トルクと電機子電流の特性であり、図

4.8(c)は電機子鎖交磁束の推定値と指令電圧の特性である。使用した実験装置では電機子電

圧の瞬時値が測定困難であったため、代わりに指令電圧の結果を示した。シミュレーション

と実験の両方より、提案する制御手法でモータを安定して制御できることを確認できた。 
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図 4.7 速度－トルク特性上に示したトルクの軌跡（500min–1から 3000min–1への加速運転）
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(b) 推定トルクと電機子電流 
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(c) 推定磁束と電機子電圧 

図 4.8 回転子速度を 500min–1から 3000min–1に加速させた場合の 

最大出力運転特性（実験結果） 
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 次に、トルク制限の従来法との特性比較を通して、提案法はパラメータ変動の影響を受け

にくいことを確認する。ここでは、従来法として、d,q 軸上のモータ数式モデルを基にした

方法(89)を用いて、トルク制限値を次のように決定する。図 4.5 で示したように、最大トルク

／電流制御時には制限トルクが一定となる。この場合における d,q 軸電流の制限値 idm, iqm

は(4.31)式で与えられ(80)、この電流値を用いてトルク制限値を計算する。 










−=

+
−

−
−

=

22

2

2

2

2)(16)(4

dmamqm

am

dq

a

dq

a
dm

iIi

I
LLLL

i ΨΨ

...................................................................... (4.31) 

 弱め磁束制御の領域では、回転子速度の上昇に従ってトルク制限値は減少する。これは、

モータの電圧方程式に電圧と電流の制約を与えることで計算できる。しかし、モータの運転

中に計算することは容易でないため、(4.32)式のように近似式として与える。 





++++
= −

regioncontrolFWfor
regioncontrolMTPAfor

01
2

2
3

3
4

4 tltltltltl

MTPAlim
lim KKKKK

T
T

ωωωω
.................. (4.32) 

ただし、Tlim-MTPA, Ktl4, Ktl3, Ktl2, Ktl1, Ktl0は定数であり、表 4.1 に示した機器定数の場合には、

表 4.2 に示す値となる。 

 (4.32)式によるトルク制限を図4.4の指令値計算器に適用した場合の実験結果を図4.9に示

す。運転状態は図 4.8 の場合と同様であり、回転子速度 500min–1から 3000min–1への加速運

転を行った。図 4.9 には推定トルクと電機子電流の特性のみ示し、回転子速度、推定磁束や

指令電圧の特性は省略した。 

 図 4.9 より、パラメータ変動による影響で電機子電流を制限値に制御できていない。(4.32)

式の近似多項式を作成するために必要なトルクと回転子速度の特性には、表 4.1 に示した q

軸インダクタンスの変動を考慮した。しかし、実際のモータでは、q 軸インダクタンスだけ

でなく、他のパラメータも運転状態に応じて変化するため、運転中のパラメータを正確に得

ることは困難である。一方、(4.14)式によるトルク制限法の場合には、正確なモータモデル

表 4.2 (4.32)式の係数（表 4.1 の供試モータの場合） 

(a) 最大トルク／電流制御の領域  (b) 弱め磁束制御の領域 

Tlim-MTPA 1.79 Nm  Ktl4 – 9.6644×10–11  

   Ktl3 +2.0630×10–7  

   Ktl2 – 1.6065×10–4  

   Ktl1 +5.1831×10–2  

   Ktl0 – 4.0844 
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を必要としないため、図 4.8 に示したようにパラメータ変動にロバストな制御特性が得られ

る。 

 ところで、図 4.6 から図 4.8 に示した最大出力運転特性に注目すると、運転点 B 付近でト

ルクにオーバーシュートが発生しており、電流は制限値を超えている。図 4.10 には、運転

点 B 付近での時間軸を拡大したトルク応答特性を示した。指令トルクの変化に推定トルク

が追従できておらず、これはインバータでの電圧飽和による制御器のワインドアップが原因

である。したがって、トルク制御系の特性は、(4.14)式による電流制限の特性に影響を与え

る。トルク制御系の応答特性を改善するために、第 3 章の 3.8 節で提案したアンチワインド

アップを利用する。アンチワインドアップ適用後の応答特性を図 4.11 に示す。アンチワイ

ンドアップのゲインは Ka = 50 とした。トルク応答特性が改善され、オーバーシュートが解

消されることを確認できた。次に、トルク応答特性の改善がトルク制限法に与える効果とし

て、電機子電流の特性を図 4.12 示す。アンチワインドアップを行わない場合には電流が制

限値を大きく超えていたが、アンチワインドアップを行った結果、電流が制限値に制御され
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図 4.10 指令速度を 500min–1から 3000min–1に変化させた直後のトルク応答特性 

（実験結果, アンチワインドアップ無し） 
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図 4.9 d,q 軸上のモータモデルを用いたトルク制限値で制御を行った場合の 

    最大出力運転特性（500min–1から 3000min–1への加速運転, 実験結果） 
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ており、過渡時においても(4.14)式のトルク制限法が有効に機能している。 

4.7.2 同期リラクタンスモータ(Ψa = 0)の場合 

同期リラクタンスモータを駆動する場合、トルクと磁束の指令値計算器は図 4.13 で構成

される。永久磁石同期モータ駆動の場合の図 4.4 に最大トルク／磁束制御のためのリミッタ

を追加した構成である。表 4.3 には、制御法切替の条件を整理した。 

 表 4.4 には供試モータの機器定数、電機子電圧と電流の制限値を示した。磁気飽和を考慮

すると、d 軸インダクタンス Ldは d 軸電流 idの一次関数として与えられる。最大トルク／

電流制御と最大トルク／磁束制御に必要な Lt-MTPAと Lt-MTPFは、表 4.4 に示したパラメータを

それぞれ(4.25)式と(4.28)式に代入して計算した。ただし、表 4.4 の d 軸インダクタンス Ld

は d 軸電流 id が必要となるが、直接トルク制御によるモータ駆動システムでは d 軸電流を

使用しないため、計算では定数を与えた。したがって、Lt-MTPA = 408 mH、Lt-MTPF = 130 mH

とした。RFVC DTC のトルク制御器ゲインは比例ゲインを Kp = 0.05、積分ゲインを Ki = 10

に設定した。 

 シミュレーションでは、回転子速度を 300min–1から 3000min–1に加速させて最大出力運転

特性を得た。結果を図 4.14 に示す。図 4.14(a)は回転子速度であり、加速が良好に行われて
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図 4.12 アンチワインドアップ有無での電機子電流の比較（実験結果, 500 min–1から

3000min–1への加速運転） 
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図 4.11 アンチワインドアップ適用時のトルク応答特性（実験結果, 500 min–1から 3000min–1

への加速運転） 
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いる。図 4.14(b)は、推定トルクと電機子電流である。Mode I でのトルクステップ直後から

Mode II の終わりまでの期間では、電機子電流が制限値に制御されており、(4.14)式によるト

ルク制限法がΨa = 0 の場合にも有効であることを確認できた。Mode III では、最大トルク／

磁束制御のため、電機子電流は制限値を下回る。図 4.14(c)は、推定磁束と電機子電圧の特

性であり、電圧が制限値に達する高速領域においても安定な運転が実現されている。図

4.14(d)はトルク角の結果を示しており、トルク角は 45deg.を超えていない。したがって、最

大トルク／磁束制御が行われていることと、トルク制御系の安定性が保たれていることを確

認できた。 

 

表 4.4 同期リラクタンスモータの機器定数と制御の制限値 

Number of pole pairs Pn 2 

Magnet flux linkage Ψa 0 

d-axis inductance Ld 399.8 – 44.3 |id| [mH] 

q-axis inductance Lq 55 mH 

Armature resistance Ra 11.45 Ω 

Limiting value of armature voltage Vam 82 V 

Limiting value of armature current Iam 2.2 A 

 

表 4.3 制御モードの一覧 
  Mode I Mode II Mode III 

Control method 
Maximum Torque Per 

Ampere 
Flux-weakening 

Maximum Torque Per 
Flux 

Voltage Va < Vam Va = Vam 

Current Ia ≤ Iam Ia < Iam 

Motor conditions 

Torque angle δ < 45 deg. δ = 45 deg. 

Torque limiting Eq. (4.14) Eq. (4.29) Applicable control 
equation Flux Eq. (4.26) Eq. (4.10) 
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–Tlim 

Torque Limiter
for Ia = Iam 
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Ψs-FW: Eq. (4.10)
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Tm-dm: Eq. (4.29)
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図 4.13 同期リラクタンスモータ駆動のためのトルクと磁束の指令値計算器 
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(b) 推定トルクと電機子電流 
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(c) 推定磁束と電機子電圧 
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図 4.14 最大出力運転特性（回転子速度: 300 – 3000min–1, シミュレーション） 
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 図 4.15 に回転子速度に対するトルクの軌跡を示す。図には、表 4.4 のモータパラメータを

用いて各制御法が適用される領域も示した。この結果より、提案システムで最大出力運転が

実現できていることと、最大トルク／磁束制御の適用により運転速度範囲の拡大を達成でき

ることが確認できた。 

 実機実験においても運転特性を確認した。使用した実験機器の構成は、モータを除いて、

前節の実験と同様である。ただし、インバータの DC リンク電圧は 135V である。 

 回転子速度を 200min–1 から 2200min–1 に加速した場合における、最大出力運転特性を図

4.16 に示す。図 4.16(a)では、トルクと磁束の推定値が回転子速度の上昇に伴い減少してお

り、トルク制限と弱め磁束制御が適用されていることが確認できた。図 4.16(b)に指令電圧

と電機子電流を示す。実験においても、電圧が制限値に達したところで弱め磁束制御が適用

されるため、運転の継続が可能であることを確認できた。また、電機子電流の制限も良好に

行われている。図 4.16(c)はトルク角の特性である。実験では、実際のモータのトルク角を

得ることは困難であるため、(4.33)式より得られる推定値を示した。 

θθδ −= s
ˆˆ ....................................................................................................................... (4.33) 

 図 4.16(c)より、トルク角は 45deg.を超えていないことが確認できた。しかし、最大トル

ク／磁束制御が適用されている Mode III の期間において、トルク角の平均値は約 40deg.で

あり、図 4.14(d)のシミュレーション結果と比較すると、角度に余裕が残されている。これ

は、Ldと Lqの値を用いて Lt-MTPFを定数として与えており、Lt-MTPFが真値とは異なる可能性

があるためである。Lt-MTPFの値を調整することにより、トルク角は 45deg.に近づくと考えら

れる。しかし、トルク制御系の安定性を考慮すると、運転中のトルク角と制限値である 45deg.

との余裕はある程度必要である。特に、実験の場合には、外乱により動作点が急変する可能

性があるため、余裕を与えることにより、安定性の向上を図る必要がある。なお、図 4.3 で

示したトルク角に対するトルク特性に注目すると、トルク角が 45deg.付近であれば、トルク

の変化は非常に小さい。したがって、図 4.16(c)の結果のように、トルク角 40deg.での運転

であっても、モータの発生トルクが 2%減少する程度であり、影響は無視できる。 

 

0.0

0.5

1.0

1.5

0 1000 2000 3000 4000
Rotor speed [min–1]

To
rq

ue
 T

e [
N

m
] 

Torque trajectory

MTPA curve satisfying Ia = Iam

FW curve under Ia = Iam

FW control region.

MTPF curve

 

図 4.15 速度－トルク特性上に示したトルクの軌跡（300min–1から 3000min–1への加速運転）
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(a) 回転子速度、トルクと磁束の推定値 
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(b) 指令電圧と電機子電流 
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図 4.16 最大出力運転特性（回転子速度: 200 – 2200min–1, 実験結果） 
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4.8 結言 

永久磁石同期モータを広い速度範囲で使用するためのトルクと磁束の制御法について、制

御則の導出と運転特性の検討を行った。モータ電機子電圧を制限値に保つ弱め磁束制御と、

電機子電流の制限を満足するトルク制限法の新しい手法を提案した。直接トルク制御を用い

た永久磁石同期モータ駆動システムに提案法を適用し、シミュレーションと実機実験を行っ

た結果、提案法は、磁石磁束とインダクタンスが不要であり、電機子抵抗のみが既知であれ

ば、電機子鎖交磁束の推定値を用いて制御が実現できることを確認した。また、d-q 座標上

のモータモデルを基にした制御法と比較して、パラメータ変動による影響を受けにくいこと

が明らかとなった。また、インバータでの電圧飽和により直接トルク制御の PI 制御器がワ

インドアップを起こす状態では、電流制限のためのトルク制限が有効に機能せず、電流制限

値を上回る問題があった。この対策として、第 3 章で提案したアンチワインドアップ手法を

利用することにより、トルクがステップ状に変化する過渡時においても電流制限を満足でき

ることを明らかにした。 

さらに、永久磁石同期モータの特別な場合として、回転子に永久磁石を使用しない同期リ

ラクタンスモータの最大トルク／電流制御と最大トルク／磁束制御について、新しい制御方

法を提案した。提案した最大トルク／磁束制御法により、運転速度範囲の拡大に加えて、直

接トルク制御で安定に制御を行うために必要となるトルク角 45deg.を満足する運転が容易

に実現できることを確認した。 

本章で得られた成果により、直接トルク制御のように、電機子電流を直接的に制御してい

ないモータ駆動システムにおいても、電機子電圧と電流に対する制限を満足する制御が簡潔

な制御則で実現でき、インバータやモータの定格値を考慮した運転が容易に実現できるよう

になった。なお、本章では RFVC DTC を用いたモータ駆動システムで制御特性の検討を行

ったが、トルクと磁束の指令入力を持ち、電機子鎖交磁束とトルクを推定する手法であれば、

直接トルク制御の構成に依らず提案手法を適用できる。最後に、Ψa = 0 であるリラクタンス

モータの場合には最大トルク／電流制御の制御則を f-t 座標上の数式モデルを利用して導出

することができたが、一般の永久磁石同期モータの場合には d-q 座標上の数式モデルを利用

しており、f-t 座標上での制御則の導出は今後の課題である。 
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第 5 章 トルクリプル低減に適したモータ制御法 

5.1 緒言 

家庭用電化機器での永久磁石同期モータの普及により、高効率化に加えて低振動・低騒音

化が重要な課題となっている。モータ効率の向上と製造コストの削減のため、電機子巻線を

従来用いられていた分布巻ではなく、集中巻にすることが多い。しかし、集中巻の電機子巻

線の場合、電機子に鎖交する磁束分布は正弦波状では無いなど、構造上トルクリプルが生じ

やすい。トルクリプルはモータの振動と騒音の原因となり、好ましくない。 

 トルクリプル低減に関する研究として、固定子や回転子の形状を改良する方法(22)とモー

タ駆動法(23)~(29)による方法がある。回転子形状を改良することはモータの性能向上のために

欠かせない。また、モータの運転には適切な電圧と電流を与える必要があることから、その

制御法の改善を行うことも重要である。モータの磁石磁束とインダクタンス分布に高調波が

存在する場合には、モータに三相正弦波電流を流し、d,q 軸電流を一定に制御した場合にも

トルクリプルが発生する。そのため、電流ではなくトルクを一定とする制御を行う必要があ

る。電流制御方式を用いたシステムでの検討として、電流指令値にトルクを一定とするため

に必要な高調波成分を重畳させる方法(23)(24)、その重畳する高調波成分を繰り返し学習制御

によって得る方法(25)、帯域通過フィルタを用いて磁石磁束の高調波によって生じるリプル

である 6ω 成分に対する応答特性を改善する方法(26)(27)、繰り返し制御によって制御特性を改

善する方法(28)などが提案されている。これらの提案法は、電流制御系の特性改善のための

方法である。一方、トルク制御系を構成し、推定されたトルクを用いてトルクリプル低減を

実現する方法として、直接トルク制御を用いた方法がある。文献(29)では、直接トルク制御

のスイッチングテーブルを拡張してスイッチングのパターンを増やすことと、トルクリプル

を推定するためのトルク式の導出が行われている。これまで、永久磁石による電機子鎖交磁

束分布に存在する高調波によって生じるトルクリプルに関する検討が多く、インダクタンス

分布の高調波成分によるトルクリプルの低減法に関する検討は無いようである。 

 本章では、磁石磁束とインダクタンス分布の両方に高調波成分が存在する永久磁石同期モ

ータを駆動する場合において、トルクリプル低減に適した制御法について検討を行う(47)～(51)。

トルク制御系を構成し、モータの発生トルクの推定値を用いて、一定トルクとなるように制

御する。第 2 章で説明した d,q 軸上での電流制御方式によるモータ駆動システムと、第 3 章

で詳細を述べた RFVC DTC によるモータ駆動システムで瞬時トルク特性の比較を行う。d,q

軸電流制御方式については、電流制御系の応答特性とトルク推定特性がトルクリプル低減効

果に与える影響についても検討を行う。MATLAB/Simulink を用いてモータ駆動システムの

モデルを構築し、シミュレーションにより瞬時トルク特性をはじめとした各種特性を得る。 



 

 74

5.2 磁石磁束とインダクタンス分布の高調波を考慮したモータの数式モデル 

 実際のモータには様々な歪みが存在し、モータの特性に影響を与える。ここでは、電機子

巻線を集中巻にした場合を例に挙げる。永久磁石による磁束は各相の電機子巻線に正弦波状

に鎖交するのではなく、高調波成分を持つ。これは誘起電圧にも影響を与える。また、分布

巻の場合には固定子や回転子の鋼板に平均的に鎖交していた磁束が、集中巻の場合には固定

子歯が存在する部分に集中するため、磁気飽和が生じやすい。磁気飽和が生じると、飽和が

無い場合よりもインダクタンスは減少する。これにより、位置によって正弦波状の分布から

外れることになり、インダクタンス分布にも高調波成分が存在することになる。これらの高

調波は主に基本波の奇数次成分で構成されるが、高い次数の成分は減衰するため、影響が大

きい低次成分を考慮すればよい。本章では、3 次、5 次、7 次成分を考慮した数式モデルを

導出する。ただし、三相座標上では、3 次の高調波成分は特性に影響を与えないため、実質、

トルクリプルは 5 次と 7 次の高調波成分により生じる。 

 高調波成分の考慮だけでなく、実際のモータを忠実に再現することも重要であるが、式が

非常に複雑になることが予想されるため、特性解析に必要な要素のみ考慮する。本節で導出

する永久磁石同期モータの数式モデルは、次の三項目を仮定する。 

(1) 固定子と回転子の鋼板に生じる鉄損を無視する。 

(2) 各相の永久磁石による電機子鎖交磁束分布には高調波を含む。 

(3) インダクタンスの分布には高調波を含む。ただし、運転速度や電流の大きさには依

存しない。 

u,v,w 相における永久磁石による電機子鎖交磁束をそれぞれψfu, ψfv, ψfwとし、(5.1)～(5.3)

式のように定義する。 

( ) ( )
( )









+++
++=

+=

θΨθΨθΨ
θΨθΨθΨθψ

θψθΨθψ

7sin5sin3sin
7cos5cos3cos

cos

753

753

sss

ccchu

huffu

................................................................. (5.1) 

( ) ( ) ( )
( ) ( ) ( ) ( )

( ) ( ) ( )








−+−+−+

−+−+−=

+−=

πθΨπθΨπθΨ

πθΨπθΨπθΨθψ

θψπθΨθψ

3
2

73
2

53
2

3

3
2

73
2

53
2

3

3
2

7sin5sin3sin

7cos5cos3cos

cos

sss

ccchv

hvffv

................................. (5.2) 

( ) ( ) ( )
( ) ( ) ( ) ( )

( ) ( ) ( )








++++++

+++++=

++=

πθΨπθΨπθΨ

πθΨπθΨπθΨθψ

θψπθΨθψ

3
2

73
2

53
2

3

3
2

73
2

53
2

3

3
2

7sin5sin3sin

7cos5cos3cos

cos

sss

ccchw

hwffw

................................. (5.3) 

ただし、Ψf : 永久磁石による一相あたりの電機子鎖交磁束の基本波振幅 

Ψ3c : 永久磁石による一相あたりの電機子鎖交磁束 3 次高調波の余弦成分の振幅 

 Ψ3s : 永久磁石による一相あたりの電機子鎖交磁束 3 次高調波の正弦成分の振幅 

 Ψ5c : 永久磁石による一相あたりの電機子鎖交磁束 5 次高調波の余弦成分の振幅 
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 Ψ5s : 永久磁石による一相あたりの電機子鎖交磁束 5 次高調波の正弦成分の振幅 

 Ψ7c : 永久磁石による一相あたりの電機子鎖交磁束 7 次高調波の余弦成分の振幅 

 Ψ7s : 永久磁石による一相あたりの電機子鎖交磁束 7 次高調波の正弦成分の振幅 

u,v,w 相電機子巻線の自己インダクタンスをそれぞれ Lu, Lv, Lwとし、(5.4)~(5.6)式で定義す

る。また、u-v, v-w, w-u 相間の相互インダクタンスをそれぞれ Muv, Mvw, Mwuとし、(5.7)~(5.9)

式で定義する。 
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ただし、la: 一相あたりの漏れインダクタンス 

 La: 一相あたりの有効インダクタンスの基本波の平均値 

 Las: 一相あたりの有効インダクタンスの基本波振幅 

L3c: 有効インダクタンスの 3 次高調波の余弦成分の振幅 

 L3s: 有効インダクタンスの 3 次高調波の正弦成分の振幅 

 L5c: 有効インダクタンスの 5 次高調波の余弦成分の振幅 

 L5s : 有効インダクタンスの 5 次高調波の正弦成分の振幅 

 L7c: 有効インダクタンスの 7 次高調波の余弦成分の振幅 

 L7s: 有効インダクタンスの 7 次高調波の正弦成分の振幅 

 三相座標上での永久磁石同期モータの電圧方程式は(5.10)式で与えられる。 
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 (2.4)式に示す座標変換行列を用いて、(5.10)式の電圧方程式から d,q 軸上の電圧方程式

を導出し、(5.11)式を得る。 
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ただし、 

( ) ( ) ( ){ }θθθ 12sin12cos 75752
3

sscchdd LLLLL +++= ......................................................... (5.12) 

( ) ( ) ( ){ }θθθ 12cos12sin 75752
3

sscchdq LLLLL −++−= ...................................................... (5.13) 

( ) ( ) ( ){ }θθθ 12sin12cos 75752
3

sscchqq LLLLL −−+−−= ................................................... (5.14) 

( ) ( ) ( ){ }θΨΨθΨΨθ 6cos756sin75 75752
3

sscchdK ++−−= ............................................. (5.15) 

( ) ( ) ( ){ }θΨΨθΨΨθ 6cos756sin75 75752
3

ccsshqK +−++−= ........................................... (5.16) 

インダクタンスの高調波成分(Lhdd, Lhdq, Lhqq)と誘起電圧定数の高調波成分(Khd, Khq)は回転

子位置θ の関数であるため、モータ運転時には時間変化する関数であることに注意されたい。

したがって、(5.11)式の電圧方程式において、右辺第 3 項に存在する微分演算子は、インダ

クタンスの高調波成分と d,q 軸電流の両方に作用する。 

 トルク式は、電機子鎖交磁束ベクトルと電流ベクトルの外積を用いて導出する。永久磁石

による電機子鎖交磁束と電機子電流との相互作用により生じるマグネットトルク Tm は、

(5.17)式で与えられる。 

}{ dfqqfdnm iiPT ψψ −= .................................................................................................... (5.17) 

ただし、永久磁石による電機子鎖交磁束の d,q 軸成分ψfd, ψfq は、(2.4)式の座標変換行列を

(5.1)~(5.3)式に施し、(5.18)式で与えられる。 

( ) ( )
( ) ( ) 








+−+−

+++
+








=








θΨΨθΨΨ

θΨΨθΨΨΨ
ψ
ψ

6sin6cos
6cos6sin

2
3

0 7575

7575

ccss

ccssa

fq

fd .......................................... (5.18) 

 永久磁石による電機子鎖交磁束を除いた u,v,w 軸上の電機子鎖交磁束をそれぞれψlu, ψlv, 

ψlw とすると、それらは(5.19)式で与えられる。 
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三相座標上における磁束ベクトルと電流ベクトルの外積によるトルク式(107)を用いて、リ
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ラクタンストルク Tlは(5.20)式で計算できる。 

{ })()()(
3 vulwuwlvwvlu
n

l iiiiiiPT −+−+−= ΨΨΨ ............................................................. (5.20) 

 以上より、モータの発生トルク Teは、(5.17)式と(5.20)式の和で与えられる。 

lme TTT += ..................................................................................................................... (5.21) 

5.3 トルク制御系を持つモータ駆動システム 

 トルクリプル低減に適する制御法について検討するためのモータ駆動システムとして、ト

ルク制御系を持つシステムを対象とする。その一つとして、第 3 章で詳細を述べた RFVC 

DTC がある。さらに、第 2 章の 2.2 節で説明した永久磁石同期モータの駆動で一般的に用い

られるd,q軸上での電流制御方式があり、トルク制御器とトルク推定を追加することにより、

トルク制御を行うことができる。本節では、電流制御方式でトルク制御を行う場合のトルク

推定式とシステム構成について説明する。 

5.3.1 トルク推定法 

 一般に、測定の困難さから、モータの発生トルクは電機子電圧や電流、モータパラメータ

を用いて推定される。d,q 軸上の電流制御方式では、d,q 軸上のモータパラメータと電機子電

流から計算できる(2.3)式がトルク推定式として用いられることが多い。(2.3)式では、永久磁

石による電機子鎖交磁束Ψaと d,q 軸インダクタンス Ld, Lqが必要となるが、これらの値は一

般に定数で与えられるため、平均トルクは推定可能であるが、リプル成分の推定は困難であ

る。 

 一方、直接トルク制御のように、電機子電圧と電流より推定した電機子鎖交磁束を用いた

トルク推定法がある。(3.1)~(3.3)式で示したトルク推定は静止座標系のα-β 座標上で行われ

るため、回転子位置が不要であり、磁石磁束と d,q 軸インダクタンスの値が不要である。こ

のため、運転中の電機子電圧から推定される電機子鎖交磁束を用いて、リプル成分を含めた

トルク推定が期待できる。 

 以降では、(2.3)式を用いたトルク推定法を Parameter-based トルク推定法と呼び、(3.3)式に

よるものを Flux-based トルク推定法と呼ぶ。 

5.3.2 トルク制御系を備えた d,q 軸上の電流制御方式 

 図 5.1 にトルク制御器を備えた d,q 軸上での電流制御方式のブロック図を示す。電流制御

と同様に、PI 制御器を用いてトルク制御を行う。トルク制御に用いられるトルク推定式と

して、Parameter-based トルク推定法、もしくは Flux-based トルク推定法のいずれかを選択す

る。 
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5.4 シミュレーション条件 

 MATLAB/Simulink を用いて、シミュレーションモデルを構築した。5.2 節で定義した高調

波を考慮したモータを制御対象とし、直接トルク制御によるモータ駆動システムは図 3.2 の

構成とし、d,q 軸上の電流制御方式は図 5.1 に示した構成とする。 

5.4.1 モータの機器定数 

 検討に用いる永久磁石同期モータの機器定数を表 5.1 に示す。表 5.1 には基本波成分の値

を示した。磁石磁束には、5 次の高調波成分を基本波成分に対して 1%の割合で与え、7 次

の高調波成分を 0.5%の割合で与えた。なお、トルクリプルや制御特性に影響を与えない 3

次の高調波成分は与えていない。磁石磁束分布の高調波によって生じる特性変化の一例とし

て、無通電時における u-v 相間の誘起電圧波形を図 5.2 に示す。インダクタンス分布には、

3 次、5 次、7 次の高調波を与え、有効インダクタンスの振幅 Lasに対して、それぞれ 10%, 5%, 

3%の割合で与えた。u 相の自己インダクタンス分布を図 5.3 に示す。 
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図 5.1 トルク制御系を備えた d,q 軸上の電流制御方式 

表 5.1 永久磁石同期モータの機器定数 

Number of pole pairs Pn 2 

Magnet flux linkage Ψa 0.0785 Wb 

d-axis inductance Ld 9.67 mH 

q-axis inductance Lq 20.8 mH 

Armature resistance Ra 0.824 Ω 
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5.4.2 制御定数 

 トルク制御器や電流制御器の制御周期は 100µs とした。PWM インバータのキャリア周波

数は 10kHz とし、直流リンク電圧は 150V とした。一定速度での運転を行い、トルクリプル

低減効果を評価するために指令トルクは一定値を与えた。直接トルク制御と d,q 軸上での電

流制御方式共に、表 5.1 のパラメータを用いて最大トルク／電流制御となるように、指令磁

束や指令電流ベクトルを与えた。 

 トルク制御器のゲインは、トルクリプルが最小となるように調整した。直接トルク制御の

制御器ゲインを表 5.2 に示す。ここで、参考としてトルク制御系の制御特性を示す。トルク

Te = 1.5Nm の時に kT = 3.42Nm/radであることから、(3.16)式と(3.17)式を用いて計算すると、

減衰係数はζ = 9.28、固有角周波数はωn = 1,012 rad/s である。次に、d,q 軸上での電流制御方

式の制御器ゲインを表 5.3 に示す。電流制御系のカットオフ角周波数が約 2,000 rad/s となる
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図 5.2 u-v 相間の誘起電圧波形（回転子速度 600min–1, 無負荷） 
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図 5.3 u 相の自己インダクタンス分布 
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ように設計したゲインを通常設計ゲインとした。これは、制御周期 100µs の場合に電流制御

系のカットオフ角周波数を 2,000 rad/s 程度に設計することが多いためである。電流制御系の

安定限界手前での設計として、カットオフ角周波数を約 10,000 rad/s に設計したゲインを高

ゲイン設計とした。トルク制御系の制御特性を求めると、通常ゲイン設計の場合にはζ = 

0.926, ωn = 1,466 rad/s となり、高ゲイン設計の場合には、ζ = 2.07, ωn = 3,279 rad/s である。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

5.5 トルク推定特性とトルクリプル低減効果 

 永久磁石同期モータに1.5Nmの負荷トルクを与え、回転子速度600min–1で運転を行った。

モータの発生トルクの特性に加えて、トルクの推定特性についても考察を行い、トルクリプ

ル低減効果を評価する。本章では、モータの電気角速度ω を 1 次成分とした。d,q 軸上での

磁石磁束とインダクタンス分布の高調波成分に相当する(5.12)~(5.16)式より、磁石磁束の高

調波成分は主に 6ω の周波数であり、インダクタンス分布の高調波成分は主に 12ω の周波数

で現れる。回転子速度 600min–1においては、6 次成分の角周波数は 6ω = 753 rad/s であり、

12 次成分の角周波数は約 1,500 rad/s である。 

まず、直接トルク制御の場合における瞬時トルク特性を図 5.4 に示す。トルクリプルの大

表 5.2 RFVC DTC のトルク制御器ゲイン 

Proportional gain Kp  0.55 

Integral gain Ki  30 

表 5.3 電流制御方式の制御器ゲイン 

(a) Torque controller 

Proportional gain 1.5 

Integral gain 4500 

 

(b) Current controller 

 Normal design High-gain design 

d-axis proportional gain 20 100 

d-axis integral gain 1704 8520 

q-axis proportional gain 40 200 

q-axis integral gain 1585 7925 
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きさだけでなく、位相の比較を行うために、横軸には回転子位置をとった。図 5.4(a)は、指

令トルクと推定トルクの瞬時特性である。高次成分に対してはトルク制御系の制御特性が悪

化するため、推定トルクにはリプルが残っているが、その平均値は指令トルクに追従してい

る。このリプルを減少させる方法として、制御器ゲインを増加させることが考えられるが、

ここで検討を行っているモータパラメータと制御器の構成においては、表 5.2 に示した制御

器ゲインが安定してトルク制御を行うことができる最大のゲインである。したがって、さら

なるトルクリプル低減は困難である。図 5.4(b)はモータの発生トルクの特性である。図 5.4(a)

の推定トルクとは波形が異なるが、これは PWM インバータでのスイッチングによるトルク

リプルが含まれているためである。磁石磁束とインダクタンス分布の高調波成分によって生

じるトルクリプルである 12 次成分のリプルは図 5.4(a)と(b)で傾向が一致している。トルク

リプルをモータの発生トルクの最大値と最小値の差で定義すると、図 5.4(b)の場合には

0.051Nm（運転トルク 1.5Nm に対して 3.4%）である。 

 次に、d,q 軸上の電流制御方式でモータを駆動した場合の特性について検討する。

Parameter-based トルク推定法でトルク制御を行った場合の瞬時トルク特性を図 5.5 に示す。

図 5.5(a)は、電流制御系のカットオフ角周波数を 2,000rad/s として運転を行った場合の結果

である。発生トルク Teと推定トルク eT̂ は一致しているように見えるが、推定トルクではリ
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(a) 指令トルクと推定トルク 
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(b) モータの発生トルク 

図 5.4 直接トルク制御で駆動した場合の瞬時トルク特性（600min–1, 1.5Nm） 
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プルの振幅が回転子位置に依らず一定であるのに対して、発生トルクではリプルの谷の値が

回転子位置によって異なる。図 5.4 に示した直接トルク制御の場合と比較すると、トルクリ

プルが低減できていない。トルクリプルを減少させるために、制御器ゲインを上げて、電流

制御系のカットオフ角周波数を 10,000rad/s とした場合の結果が図 5.5(b)である。トルクリプ

ルは 0.094Nm（運転トルクに対して 6.3%）となり減少したが、直接トルク制御で達成され

るリプルに及ばない。これは、トルクリプルを正確に推定できていないためである。したが

って、Parameter-based トルク推定法はトルクリプルを推定することは困難であり、制御系の

応答帯域が十分であったとしても、トルクリプル低減効果は劣ることが明らかになった。 

 トルク推定法を変更し、Flux-based トルク推定法を用いた場合の結果を図 5.6 に示す。

Flux-based トルク推定法の場合には、モータの発生トルクを良好に推定できている。その結

果、図 5.6(a)に示した通常ゲイン設計の場合には、トルクリプルが 0.142Nm（運転トルクに

対して 9.5%）であったのに対し、図 5.6(b)に示した高ゲイン設計の場合にはトルクリプルを

0.077Nm（運転トルクに対して 5.1%）に抑えることができた。ここで、電流制御系の応答

特性として、q 軸電流波形を図 5.7 に示す。図 5.7(a)は図 5.6(a)の場合と同じ運転状態である。

指令電流に対する実際の電流の応答特性より、平均値は一致するが、リプル成分は追従でき
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(a) 通常ゲイン設計（電流制御系カットオフ角周波数 2,000 rad/s） 
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(b) 高ゲイン設計（電流制御系カットオフ角周波数 10,000 rad/s） 

図 5.5 Parameter-based トルク推定法を用いて電流制御方式で駆動した場合の 

瞬時トルク特性（600min–1, 1.5Nm） 
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ていない。一方、図 5.6(b)と図 5.7(b)の高ゲイン設計の場合には、電流のリプル成分に対し

て十分な制御が行われた結果、トルクリプル低減が実現されている。 

 以上より、直接トルク制御を用いた場合に最もトルクリプルを小さくすることができた。

従来法として特性比較を行った d,q 軸上の電流制御方式においても、Flux-based トルク推定

法を用いて、電流制御器のゲインを高く設計することにより、直接トルク制御の場合と同等

のトルクリプル低減効果を得ることができる。しかし、電流制御系のカットオフ角周波数

10,000rad/s の設計では、実験装置では避けられないノイズ等の影響で実現は困難である。ま

た、d,q 軸上での電流制御方式の場合には、Flux-based トルク推定に電機子鎖交磁束の推定

器が追加で必要になるため、システム構成が複雑になる。また、制御には PI 制御器が３つ

必要であり、直接トルク制御では１つで済むことを考慮すると、ゲイン設計の手間がかかる。

したがって、直接トルク制御がトルクリプル低減に適しているといえる。 
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(a) 通常ゲイン設計（電流制御系カットオフ角周波数 2,000 rad/s） 
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(b) 高ゲイン設計（電流制御系カットオフ角周波数 10,000 rad/s） 

図 5.6 Flux-based トルク推定法を用いて電流制御方式で駆動した場合の瞬時トルク特性

（600min–1, 1.5Nm） 
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5.6 回転子速度が異なる場合のトルクリプル低減効果の比較 

 本節では、回転子速度がトルクリプル低減効果に与える影響を明らかにする。負荷トルク

は 1.5Nm で一定とした。トルクリプル低減効果の比較を行う制御器は、次の三つである。 

・直接トルク制御 

・電流制御方式 A 

トルク制御に Flux-based トルク推定法を用いて、電流制御系のカットオフ周波数を

10,000 rad/s とした、d,q 軸上の電流制御方式（電流制御方式で最もトルクリプル低

減効果が得られる条件） 

・電流制御方式 B 

トルク制御系に Parameter-based トルク推定法を用いて、電流制御系のカットオフ

周波数を 2,000 rad/s とした、d,q 軸上の電流制御方式（従来法） 
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(a) 通常ゲイン設計 
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(b) 高ゲイン設計 

図 5.7 Flux-based トルク推定法を用いて電流制御方式で駆動した場合の q 軸電流応答特性

（600min–1, 1.5Nm） 
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モータの発生トルクを周波数分析した結果を図 5.8 に示す。図 5.8(a)がトルクリプルの 6

次成分の結果であり、図 5.8(b)はトルクリプルの 12 次成分の結果である。全ての回転子速

度において、直接トルク制御が最もトルクリプルを低減できることが確認できた。回転子速

度が上昇するに従って、直接トルク制御と電流制御方式とのトルクリプル低減効果の差は縮

まる。回転子速度の上昇に従いトルクリプルの周波数が上昇し、リプル成分に対するトルク

制御系の制御特性が悪化するためである。また、制御周期が 100µs であることから、モータ

の電圧と電流を十分に制御できなくなることも一因として考えられる。 
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(a) トルクリプルの 6 次成分 
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(b) トルクリプルの 12 次成分 

図 5.8 トルクリプルの高調波成分の比較（負荷トルク 1.5Nm） 
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5.7 結言 

磁石磁束とインダクタンス分布に高調波が存在する永久磁石同期モータの駆動に直接ト

ルク制御、もしくは d,q 軸上での電流制御方式を用いた場合のトルクリプル低減効果につい

て、シミュレーションにより検討を行った。瞬時トルク特性を比較した結果、直接トルク制

御によってモータを駆動した場合に最も大きなトルクリプル低減効果が得られた。d,q 軸上

での電流制御方式でも制御器のゲインを高く設計することにより、直接トルク制御の場合と

同等のトルクリプル低減効果を得ることができるが、Flux-based トルク推定法を適用する必

要がある。推定器と制御器の追加が必要であることを考慮すると、直接トルク制御の方が簡

潔な構成で効果を得ることができる。回転子速度がトルクリプル低減効果に与える影響につ

いても検討を行った。回転子速度が高くなるにつれて、制御器の応答特性や制御周期の制約

によって電機子電圧と電流の十分な制御が行われなくなり、トルクリプルが増加する。その

結果、直接トルク制御でトルクリプル低減が実現できるものの、電流制御方式との差はわず

かであった。 

 本章ではトルク式として、電機子鎖交磁束ベクトルと電流ベクトルの外積による手法を採

用したが、トルク式については様々な計算法が報告されている(108)~(111)。モータの回転子や

固定子での磁束の流れは非常に複雑であり、トルクリプルに関する検討を行う際には、外積

計算によるトルク式では十分でない可能性がある。また、モータの発生トルクには、電機子

鎖交磁束と電機子電流の相互作用によるトルクのみではなく、回転子と固定子の構造的な干

渉で生じるコギングトルクなどがある。したがって、トルク制御系の構成だけでなく、トル

ク推定式を含めた検討が今後必要になると考えられる。 
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第 6 章 直接トルク制御の風力発電システムへの適用 

6.1 緒言 

風力エネルギーは再生可能エネルギーの一つであり、幅広く利用されている。風力発電シ

ステムでは、発電機として誘導機を採用することが多いが、永久磁石同期発電機(PMSG: 

Permanent Magnet Synchronous Generator)を用いたシステムに関する研究が数多く行われ、実

用化もされている(30)(31)(60)~(62)(112)~(123)。永久磁石同期発電機は永久磁石を利用するため励磁

損失が無く、低速から効率の高い発電が可能である。特に、埋込磁石同期発電機(IPMSG: 

Interior Permanent Magnet Synchronous Generator)は、埋込磁石同期モータと同様にマグネット

トルクに加えてリラクタンストルクが利用でき、高効率、高い制御性能といった特徴を持つ。 

風速は時々刻々と変化しており、風のエネルギーを最大限に得るためには、風速に応じて

発電機回転子速度を変化させる可変速発電が有効である(124)。可変速発電システムにおける

最大電力点追従(MPPT: Maximum Power Point Tracking)制御法は数多く報告されている

(60)~(62)(114)~(123)(125)~(127)。中でも、オブザーバー等で推定した風速を用いる方法(119)~(121)(126)や、

風速の情報を直接的に利用せずにトルクや速度の制御で実現する方法(60)~(62)(122)(125)が報告さ

れており、風速センサレスのシステムを構築できる。風速センサレス化により信頼性向上、

小型のシステムであればコスト低減も期待できる。 

次に、発電機に接続する電力変換器に注目する。発電システムの出力に直流を想定した場

合、三相交流から直流への変換が必要である。永久磁石同期発電機は励磁が不要であること

からダイオード整流器が使用でき(117)~(119)、この場合は電力変換器の低コスト化を実現でき

る。しかし、埋込磁石同期発電機を採用する利点を生かすためには、最大効率制御や弱め磁

束制御といった最適電流ベクトル制御を実現できる PWM 制御の AC/DC コンバータ（PWM

コンバータ）を使用する必要がある。 

発電機とコンバータの制御法として、d,q 軸上での電流制御方式がこれまで適用されてき

た。この場合、三相座標から d-q 座標への変換において、発電機の回転子位置の情報が必要

であり、位置センサの設置、もしくは位置推定が求められる。磁束や誘起電圧の推定値を用

いて回転子位置を推定できるが、インダクタンスや抵抗といった発電機パラメータを必要と

する(60)~(62)(120)~(122)。 

本章では、埋込磁石同期発電機と直接トルク制御を組み合わせた可変速の風力発電システ

ムを提案する(52)~(59)。風速センサレスのために、トルク制御を基にした最大電力点追従制御

(60)~(62)を適用することで、直接トルク制御の特徴を生かすことができる。さらに、埋込磁石

同期発電機で生じる誘起電圧の周期を利用して、カットイン風速への到達を検出する。第 4

章で提案した弱め磁束制御法とトルク制限法を高風速時に適用することにより、発電機とコ

ンバータの電圧・電流制限を考慮した発電電力の最大化が容易に実現でき、さらにパラメー

タ変動の影響が小さいことを示す。 
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風車エミュレータを用いた実験で提案システムの発電特性について検討し、風速センサレ

スかつ回転子位置・速度センサレスのシステムで発電電力の最大化制御が可能であることを

示す。 

6.2 風力発電システムの構成 

図 6.1 に提案する風力発電システムの構成を示す。ハードウェア部は、埋込磁石同期発電

機、AC/DC コンバータ、パルス幅変調(PWM)によるゲート信号作成回路に加えて、カット

イン風速到達判定のために必要な誘起電圧の符号検出器で構成される。コンバータの直流出

力には、電力系統に接続するためのインバータや蓄電池充電用などの DC/DC コンバータが

接続されることを想定している。最大電力点追従制御などで必要となる発電機回転子速度の

推定部、発電電力最大化のためのトルク指令値 Tg
*と電機子鎖交磁束の指令値Ψs

*の作成部、

コンバータへの指令電圧(vu
*, vv

*, vw
*)を作成する直接トルク制御器は、ソフトウェアで処理

が行われる。 

 直接トルク制御器として、第 3 章で詳細を述べた RFVC DTC を用いるが、風力発電シス

テムで使用するために変更を加えている。風力発電システムでは一般に、カットイン風速を

超えてから発電電力が得られるため、カットイン風速に満たない場合には発電機とコンバー

タの制御を行わない。そのため、制御の開始と休止の処理が必要となるが、これの詳細につ

いては 6.3.1 節で後述する。さらに、提案システムでは、風力エネルギーを最大限に得るた

めに、銅損と鉄損の両方を考慮した制御を行う。(3.1)~(3.3)式によるトルク推定では発電機

で生じる鉄損を考慮に入れていないため、発電機の発生トルクとの間に差が生じる。したが

って、鉄損を考慮したトルク推定式が必要である。 

鉄損を考慮した永久磁石同期機モデル(128)(129)を用いると、鉄損によって生じるトルク誤差

iT̂ は(6.1)式より推定でき、発電機での発生トルク gT̂ は(6.2)式で推定できる。 
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図 6.1 埋込磁石同期発電機を用いた風力発電システム 
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ただし，Rcは等価鉄損抵抗であり、発電機回転子速度の関数として与えられる。 

6.3 発電機の速度センサレス制御 

 直接トルク制御では、回転子位置の情報は不要であるものの、運転状態に応じてトルクと

磁束を適切に制御するために、回転子速度の情報は必要である。第 4 章のトルクと磁束の指

令値計算では、モータに取り付けられた速度センサから得た速度情報を利用していた。本節

では、発電機の速度センサレス制御のための方法について説明する。なお、6.3.2 節で説明

する速度推定法はモータの場合にも適用できるため(38)(130)、第 4 章のモータ駆動システムを

回転子速度センサレス化することが可能である。 

6.3.1 カットイン風速到達検出のための速度推定法と初期磁束設定法 

提案システムでは、風速計と発電機の速度センサを設置していないため、誘起電圧の周期

を用いてカットイン風速への到達を検出し、コンバータ制御を開始させる。加えて、

(3.1),(3.2)式による磁束推定の初期化と、6.3.2 節で述べる速度推定の初期化を行う。 

ここで、発電機の回転子位置θ と誘起電圧の関係を図 6.2 に示す。図 6.2(a)は回転子位置θ

を横軸に与えた場合における u-v 相の線間誘起電圧波形であり、図 6.2(b)はベクトル図によ

る回転子位置と誘起電圧の関係である。コンバータ停止時には、磁石磁束によって生じる誘

起電圧が発電機端子に現れる。本システムでは、フォトカプラを用いて u 相と v 相間の線間

電圧の符号を検出し、その周期から発電機回転子速度を計算する。一方、電圧符号の変化点

を利用して回転子位置を推定し、磁束推定器の初期化を行う。 
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(a) u-v 相の線間誘起電圧波形     (b) ベクトル図 

図 6.2 誘起電圧と回転子位置との関係 
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6.3.2 推定磁束を用いた速度推定法 

 発電機とコンバータの制御を行うと 6.3.1 節の速度推定法は利用できないが、電機子鎖交

磁束の推定位置を用いて回転子速度を得ることができる(91)。 

 図 4.2 より、回転子位置θ と電機子鎖交磁束の位置θsとの関係が(6.3)式で与えられる。 

δθθ −= s ......................................................................................................................... (6.3) 

(6.3)式の両辺を時間微分すると、回転子の電気角速度ω の計算式である(6.4)式が得られる。 

)( δθθ
−= sdt

d
dt
d  

dt
d

dt
d s δθω −= ................................................................................................................... (6.4) 

電機子鎖交磁束の推定位置θsは(3.4)式で推定できるが、トルク角δ の計算にはインダクタ

ンスなどのモータパラメータを必要とする。ここで、定常状態にはトルク角の変化が小さい

ことに注目すると、(6.4)式の右辺第 2 項は無視できるので、電機子鎖交磁束の位置を時間微

分することにより回転子の電気角速度が近似的に得られる。 

dt
d sθω ≈ ............................................................................................................................ (6.5) 

直接トルク制御では、制御周期 tsおきに電機子鎖交磁束を推定しているので、(6.5)式の時

間微分を時間差分に置き換えることにより、速度推定値 ω̂ を求めるための(6.6)式を得ること

ができる。 

s

ss

t
kk ]1[ˆ][ˆ

ˆ −−
=

θθω .......................................................................................................... (6.6) 

ただし、 ][ˆ ksθ : 現在の電機子鎖交磁束の推定位置 

 ]1[ˆ −ksθ : 前回の電機子鎖交磁束の推定位置 

 (6.6)式を用いて回転子速度を推定することができるが、過渡時の速度誤差が大きいといっ

た問題がある。これは、回転子は機械系の時定数で運動が制約されるのに対して、電機子鎖
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gω̂sθ̂ + 

z
1

– st
1 ω̂

nP
1filteredω̂

 

図 6.3 推定磁束の時間差分を利用した速度推定器 
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交磁束は電気系の特性に準じ、その変化が比較的速いためである。そこで、速度推定値の急

な変化を抑えるために、低域通過フィルタ(LPF: Low Pass Filter)を使用する。以上で説明し

た速度推定に必要な処理をブロック図として図 6.3 に示す。 

6.4 発電機制御法 

発電電力を最大化するために、風速や発電機の状態に応じて、制御法を切り替える必要が

ある。提案システムでは、図6.4に示す構成でトルクと電機子鎖交磁束の指令値を計算する。

電流制限の範囲内で風車から得られるエネルギーが最大となるように指令トルクが作成さ

れる。そのため、通常は最大電力点追従制御が適用され、電機子電流が制限値に達するとト

ルク制限が適用される。一方、発電機から得られるエネルギー（発電機効率）の最大化と発

電速度領域の広範囲化のために、指令磁束が作成される。以降では、それら制御方式の詳細

について説明する。 

6.4.1 風車の最大電力点追従制御 

風車特性の一例として、固定ピッチ角プロペラ形風車の特性を図 6.5 に示す。発電機制御

法との関係を分かりやすくするために、発電機の回転軸での速度とトルクを用いた。図6.5(a)
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(a) 機械出力特性     (b) トルク特性 

図 6.5 風車特性の一例（固定ピッチ角プロペラ形風車, 風車半径 0.74m, ギア比 2.1） 
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図 6.4 トルクと磁束の指令計算器 
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は回転子速度に対する風車の機械出力であり、最大出力となる回転子速度は風速 Vwに依存

することが分かる。風力エネルギーの場合、この最大出力点は回転子速度の 3 乗に比例する

ため、(6.7)式の関係が成立する。 

3
goptmaxm KP ω=− ............................................................................................................... (6.7) 

ただし、Koptは風車特性から決まる定数である。 

最大出力となる場合の発電機トルクを最適トルク Toptとすると、(6.8)式に示すように回転

子速度の 2 次関数で計算できる(60)~(62)。 

2
goptopt KT ω= ...................................................................................................................... (6.8) 

 この最適トルクの計算には風速が不要であるため、発電機の回転子速度を用いてトルクの

制御を行うことにより、最大電力点への追従制御が達成される。 

6.4.2 鉄損を考慮した最大効率制御 

発電電力の最大化のために、発電機の銅損と鉄損が最小となる最大効率制御(128)(129)を行う。

d-q 座標上での鉄損を考慮した発電機モデルとトルク式より、電機子鎖交磁束とトルクの関

係が得られるが、解析的に解くことは困難であるため、近似式として(6.9)式で与える。 

01
2

2
3

3 megmegmegmeMaxEffs KTKTKTK +++=−Ψ ................................................................ (6.9) 

ただし、Kme3, Kme2, Kme1, Kme0 は発電機パラメータから決まる定数である。 

6.4.3 電圧と電流の制限を考慮した高風速時の制御法 

高風速時には発電機の回転子速度が上昇するため、電機子電圧がコンバータで利用できる

電圧の上限を超える恐れがある。速度上昇を抑える方法の一つとして、風車のピッチ角を変

化させて、得られる風力エネルギーを抑制する方法がある。しかし、提案システムではピッ

チ角固定の風車を想定しており、高風速時においても発電を継続するために、第 4 章で提案

した電機子電圧を制限値に保つ弱め磁束制御を使用する。第 4 章では、モータ駆動システム

へ適用する制御法として式導出を行ったが、発電機に対しても適用できるため、使用する制

御則は同じである。したがって、4.4 節の(4.10)式を用いる。 

高風速時には電機子電圧が制限値に到達するだけでなく、発電機とコンバータの電力容量

には上限があり、電流も制限値に到達する。そのため、最大電力点追従制御の適用は不可能

となり、電圧と電流の制限内で発電電力が最大となるように制御する必要がある。これには、

第 4 節で提案したトルク制限法が適用できる。ただし、鉄損を考慮した制御則にする必要が

あり、(4.14)式を基にして(6.10)式で制限トルクを与える。 
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22 ˆ)ˆ(ˆ
ramsnilim TIPTT −+= Ψ .......................................................................................... (6.10) 

6.5 発電特性 

6.5.1 実験装置の構成 

提案システムの発電特性について実機実験により検討を行った。実験装置の構成を図 6.6

に示す。実際の風車の代わりに、サーボモータとその制御器で構成される風車エミュレータ

を用いて、表 6.1 に示す体格の固定ピッチ角プロペラ形風車を模擬した。提案システムで用

いる代表的な定数を表 6.2 に示す。埋込磁石同期発電機で発電された三相交流から直流への

変換には、IGBT をスイッチング素子に用いたコンバータを使用した。コンバータの直流電

圧が一定の状態で実験を行うために、直流電源と電子負荷を接続した。直接トルク制御、速

度推定などの処理は全て DSP 上で行われ、制御周期は 100 µs である。トルクと磁束の指令

値は 5ms おきに更新した。直接トルク制御のトルク制御器のゲインは Kp = 0.3, Ki = 20 とし

た。 

表 6.2 の発電機パラメータを用いて最大効率制御時におけるトルクと磁束を計算し、その

特性を図 6.7 に示した。得られる特性は単調減少を示し、(6.9)式で示したように 3 次の多項

式で近似できる。 

 発電機の制御モードと制御法の対応を表 6.3 にまとめた。提案システムでは、カットイン

風速は 3m/s である。図 6.4 に示したように、トルク制限や弱め磁束制御はリミッタを用い

て実現されるため、制御法の切替に回転子速度を使用していない。参考のため切替点の速度

を示すと、Mode I から II への切替点はωg = 191rad/s であり、Mode II から III への切替点は

254rad/s である。 
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図 6.6 実験装置の概略図 
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表 6.2 永久磁石同期発電機の機器定数と制御定数 

Number of pole pairs Pn 2 

Magnet flux linkage Ψa 0.108 Wb 

d-axis inductance Ld 8.7 mH 

q-axis inductance Lq 28.3 – 0.657|iq| [mH] 

Armature resistance Ra 0.64 Ω 

Iron loss resistance Rc  260×40 / (40 + 260/ω) [Ω] 

Rated power 350 W 

Converter DC-side output voltage 61 V 

Limiting value of armature voltage Vam 43.1 V 

Limiting value of armature current Iam 8.66 A 
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図 6.7 最大効率制御時のトルク－磁束特性 

表 6.3 制御モードの一覧 
  Mode I Mode II Mode III 

Wind speed Vw [m/s] 3 to 7 7 to 10 10 – 
Torque MPPT 

Eq. (6.8) 
Torque Limiting 

Eq. (6.10) 
Control method 

Flux Loss Minimization 
Eq. (6.9) 

Flux Weakening 
Eq. (4.10) 

Voltage Va < Vam  Va = Vam  Generator condition 
Current Ia < Iam  Ia = Iam  

 

表 6.1 風車パラメータ 

Turbine rotor radius 0.74 m 

Area swept by the blades 1.7 m2  

Gear ratio 2.1 

Optimum coefficient Kopt 2.64×10–5 [Nm/(rad/s)2] 
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6.5.2 定常特性 

 一定風速時における発電システムの特性を図 6.8 に示す。図 6.8(a)は、推定トルクと u 相

電流の特性である。発電モードの場合、回転子速度がωg > 0 であればトルクは Tg < 0 となる

ため、図 6.8(a)では gT̂− の値をトルク特性として示した。Mode I と II の領域では、トルクは

(6.8)式の最大電力点追従制御則によって制御されるため、風速の上昇に従いトルクと電流は

増加する。Mode III の領域では、(6.10)式によるトルク制限が適用されるため、風速の上昇

と共にトルクが減少するが、相電流は 5Arms の一定値となる。5Arms の相電流は 8.66A の

電機子電流に相当し、Ia = Iamとする電流制限のためのトルク制限が発電機の場合においても

有効に働くことを確認できた。 
 図 6.8(b)は、推定磁束と u-v 相間の線間電圧の特性である。Mode II と III の領域では、(4.10)

式による弱め磁束制御が適用されるため、発電機の線間電圧は一定となる。 

 図 6.8(c)は電力特性であり、Pmは発電機への機械入力、Pacは発電機の交流出力電力、Pdc

はコンバータの直流出力電力である。Mode I と II では、最大電力点追従制御が行われるた

め、風速に応じた発電電力が得られる。Mode III では、システムの電圧と電流の制限内で最

大の電力が得られるように制御されている。 
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(a) 発電機トルクと相電流 

 

 

-0.08

-0.04

0.00

0.04

0.08

0.12

0.16

0 2 4 6 8 10 12
0

15

30

45

60

75

90

Es
tim

at
ed

 st
at

or
 fl

ux
-li

nk
ag

e 
Ψ

s [
W

b]
 

^ 

Wind speed Vw [m/s]

Stator flux-linkage

Terminal voltage

Mode I II III

Li
ne

-to
-li

ne
 te

rm
in

al
 v

ol
ta

ge
 V

uv
 [V

rm
s]

 

 

(b) 電機子鎖交磁束と発電機の線間電圧 
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(c) 発電機への機械入力、発電機の交流出力、コンバータの直流出力電力 

図 6.8 風力発電システムの定常特性 
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6.5.3 過渡特性 

 風力発電システムの過渡特性を評価するために、風車エミュレータに与える風速を時間変

化させて実験を行った。まず、カットイン風速への到達検出や速度センサレスでの発電電力

の最大化が行われていることを確認するために、図 6.9 に示すような風速 1m/s から 11m/s

の範囲で変化する風速 Vw を風車エミュレータに与えた。この場合の結果を図 6.10 から図

6.13 に示す。図 6.10 は実際の発電機回転子速度と速度推定誤差であり、推定磁束を用いた

発電機回転子速度の推定が良好に行われていることを確認できた。図 6.11(a)と(b)はそれぞ

れトルクと電機子鎖交磁束の推定値であり、図 6.12 はコンバータの直流出力電力である。

カットイン風速を下回り、発電機制御が休止する時間が存在するが、再始動は問題なく行わ

れている。したがって、6.3.1 節で説明した誘起電圧の周期を用いた発電機回転子速度の推

定により、カットイン風速への到達検出が良好に動作することを確認できた。図 6.8 で示し

た定常特性と同様に、風速に応じて適切な制御が行われており、Mode III では Pdcがほぼ一

定である。 
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図 6.9 特性評価のためのランプ状に変化する風速パターン 
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図 6.10 発電機回転子速度と速度推定誤差の過渡特性（ランプ状に変化する風速の場合） 
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(a) 推定トルク 
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(b) 推定磁束 

図 6.11 推定トルクと推定磁束の過渡特性（ランプ状に変化する風速の場合） 
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図 6.12 コンバータの直流出力電力の過渡特性（ランプ状に変化する風速の場合） 
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 発電電力の最大化が行われていることの確認として、発電機への機械入力に注目する。発

電機への機械入力の軌跡を図 6.13 に示し、同時に風車の特性曲線も示した。図中の動作点

A が発電開始点であり、指令トルクの増加率を制限するソフトスタートのため制御初期には

最大電力曲線から軌跡は外れるが、しばらくすると追従する（動作点 B1, B2）。(6.8)式で示

した関係で発電機トルクを制御することで、運転ポイントは最大電力曲線上を移動する。風

速が 10 m/s に達すると（図中の動作点 C）、電圧と電流の制限のため最大電力点追従制御が

行われなくなるが、電圧と電流の制限内で最大の電力が得られるように制御しながら、動作

点 D まで移動する。動作点 C−D 間は、図 6.10 から図 6.12 の Mode III に対応する。また、

動作点 D は風速 11 m/s における平衡点である。風速が 11 m/s から低下する場合は、動作点

D − C − E の順に移動し、電流が制限値以下になると、再び最大電力曲線上を移動する。動

作点 E では、カットイン風速を下回るため、発電機とコンバータの制御は一時休止する。

カットイン風速を超えると、再び動作点 A より制御が開始され、発電が行われる。以上よ

り、風速計と発電機の速度センサを使用しない場合においても発電電力の最大化制御が可能

であることを確認できた。 

次に、実風速に近い風速における発電特性として、図 6.14(a)に示す風速を風車エミュレ

ータに与えて実験を行った。なお、図 6.14(a)に示した検討で使用した風速は時間的に変化

する乱数を時定数の大きい低域通過フィルタに通して得たものであり、この疑似風速の作成

法は文献(119)を参考にした。図 6.14(b)はコンバータの直流出力電力の特性であり、風速が

時々刻々と変化するため、電力も複雑に変化するが、電力の最大値が 400W 程度であること

は図 6.12 の結果と同じである。また、発電電力は風速の変化にほぼ一致しており、風速の

変化が速い場合においてもその変化に追従した制御が行われている。図 6.14(c)は、発電機

への機械入力の軌跡である。風速変化の仕方に影響されること無く、最大電力点追従制御が

行われていることを確認できた。 
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図 6.13 発電機への機械入力の過渡特性（ランプ状に変化する風速の場合） 
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(a) 実風速を模擬した風速パターン 
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(b) コンバータの直流出力電力 
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(c) 発電機への機械入力の過渡特性 

図 6.14 風力発電システムの過渡特性（実風速に近い場合の特性） 
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6.6 電機子抵抗の変動が発電特性に及ぼす影響 

 直接トルク制御を用いた風力発電システムでは、磁束推定と弱め磁束制御に電機子抵抗の

値が必要である。高性能な制御を実現するためには、制御器で使用される値と実際の値が一

致している必要がある。一般に、抵抗は温度によって変化するため、発電機温度が大幅に変

化する場合には、弱め磁束制御時に発電機の電機子電圧がコンバータで利用可能な電圧範囲

から逸脱することが予想される。したがって、電機子抵抗の変動が発電特性に及ぼす影響に

ついて考察する。 

 定常状態においては、(3.1),(3.2)式による磁束推定は(6.11)式のように書き換えることがで

きる。 

aa iv as R~1ˆ −=
ω

Ψ ........................................................................................................... (6.11) 

ただし、vaは電機子電圧のベクトルを示し、iaは電機子電流ベクトルである。ここでは、制

御器で用いる電機子抵抗の値を aR~ とし、発電機の電機子抵抗 Raとは異なる場合があること

を仮定する。 

 (4.10)式で与えられる弱め磁束制御のための指令磁束Ψs
*は、(6.12)式のように表すことが

できる。 

aam iv as R~1* −=
ω

Ψ ........................................................................................................ (6.12) 

ただし、vamは大きさが Vamである電機子電圧ベクトルとする。 

 直接トルク制御では、推定磁束が指令磁束に追従するように、電機子の電圧と電流が制御

される。すなわち、 *ˆ
ss ΨΨ = となるように制御された結果、(6.13)式を満足する。したがっ

て、(4.10)式による弱め磁束制御が適用される場合には、電機子抵抗の変動は電機子電圧に

影響を与えないことが分かる。 

ama vv ≈ .......................................................................................................................... (6.13) 

 (3.1),(3.2)式の磁束推定と(4.10)式の弱め磁束制御に用いる電機子抵抗の値 aR~ をノミナル

値の 0.64Ω から変化させ、風速一定の状態で発電を行った。電機子電圧の変化を図 6.15 に

示す。この実験結果から、弱め磁束制御時の制限電圧(Vam = 43.1 V)に対して、電圧の変化は

小さいことが分かる。したがって、電機子電圧は電機子抵抗の変化に影響されないことが明

らかにできた。ただし、抵抗変動が 135%を超えると、システムは不安定になり、発電を継

続することができなかった。電圧変化は負の方向であり、コンバータで利用可能な電圧範囲

内であるにもかかわらずシステムは不安定化する。50%の抵抗変動を与えた場合には安定し

た制御が行われるため、パラメータ変動が直接トルク制御に与える影響の検討をさらに行い、

この問題を明らかにする必要がある。 
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 電機子抵抗の変動が発電特性に与える影響として、風速 8m/s で aR~ を 50~135%の範囲で変

化させた場合における発電機への機械入力の特性を図 6.16 に示す。電機子抵抗の変化にし

たがい推定磁束誤差とトルク推定誤差が生じ、運転状態は変化するが、入力電力の変化は非

常に小さい。これは、最大電力点付近であれば、得られる電力の変化が小さいためである。

したがって、提案システムにおいては、電機子抵抗の変化が最大電力点追従制御に与える影

響は小さいことが確認できた。 

 以上の結果から、ノミナル値に対して 50%から 125%の抵抗値変動であれば、提案する風

力発電システムは良好な特性を得ることができる。この実機実験では、発電機の温度は変化
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図 6.15 制御で用いる電機子抵抗の値を変化させた場合の 
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図 6.16 制御で用いる電機子抵抗の値の変化が MPPT 制御に及ぼす影響（風速 8m/s 時） 
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図 6.17 電機子抵抗変動の許容範囲 
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していないため、実際の電機子抵抗はほぼ一定とみなせる。そのため、制御器に与える抵抗

値は、実際の抵抗値に対して 50%から 125%の範囲で変化させることができた。言い換えれ

ば、発電機の電機子抵抗は、制御器に与える抵抗値に対して 80%から 200%の範囲で変動し

ても問題ない。電機子巻線の材料である銅の温度係数を 0.4%/°C とすると、図 6.17 に示す

ようにτ0 – 50 [°C]からτ0 + 250 [°C]の範囲で温度変化が許される。ここで、τ0は制御器で用い

られる抵抗値と発電機の抵抗値が一致する（ aa RR =
~

）状態における温度である。したがっ

て、提案システムは幅広い温度範囲の動作を期待でき、屋外に設置される風力発電システム

に適した制御システムであることが分かった。 

6.7 結言 

埋込磁石同期発電機を直接トルク制御で制御する風力発電システムの提案を行い、直接ト

ルク制御による発電機制御と速度・位置センサレス駆動が可能であることを確認できた。直

接トルク制御で推定される電機子鎖交磁束の情報から発電機回転子速度を推定でき、推定速

度を用いた風速センサレス最大電力点追従制御が可能であることを示した。さらに、電圧・

電流制限に達した場合の弱め磁束制御法とトルク制御法を発電機制御に適用し、モータの場

合と同様に制御が可能であることを定常特性と過渡特性の両方で示した。また、誘起電圧の

周期を利用したカットイン風速の判定法が有効であり、発電開始と停止が安定に行われるこ

とを確認した。以上より、発電機とコンバータの電圧・電流制限内で最大出力制御を行う風

力発電システムが実現できた。 

 定格電力 350W 程度のシステムで発電特性について検討を行ったが、本章での提案システ

ムは発電容量に関係なく適用できるため、数百 W クラスの小型発電システムから、MW ク

ラスの大容量発電システムにも適用可能である。 
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第 7 章 結論 

 本論文では、回転子位置センサレスのモータ駆動システムにおける永久磁石同期モータの

高性能制御を提案し、制御特性の検討を行った。内容を以下にまとめる。 

 第 2 章では、拡張誘起電圧による回転子速度・位置センサレス制御に、最小二乗法を基に

したオンラインパラメータ同定を組み合わせた永久磁石同期モータの駆動システムを提案

し、パラメータ変動が位置推定精度に与える影響とその対策について検討を行った。q軸イ

ンダクタンスは回転子速度に関係なく推定精度に大きな影響を与えることを理論的に明ら

かにし、オンラインパラメータ同定により得られた値を速度・位置推定に用いることにより、

推定精度を改善できることを確認した。抵抗とインバータでの電圧誤差については、回転子

速度が低く、トルクが大きい場合において、パラメータ変動が推定精度に与える影響を無視

できないため、パラメータ同定を適用して推定精度を改善した。位置推定誤差が生じる速

度・位置センサレス制御時においても、モータパラメータのオンライン同定が可能であるこ

とを確認できた。これにより、パラメータ変動の影響を受けにくい速度・位置センサレス制

御のモータ駆動システムを構築できるようになった。良好な位置推定精度が得られたことに

より、最大トルク／電流制御などの電流ベクトル制御が適切に行われ、永久磁石同期モータ

の特徴の一つである高効率な運転や高性能制御が実現できた。 

 第 3 章では、PI 制御器を用いる直接トルク制御(RFVC DTC)を用いた永久磁石同期モータ

駆動システムにおいて、トルク制御の PI 制御器ゲインとトルク応答特性に関する検討を行

った。トルク制御系のモデリングを行い、伝達関数を明らかにした結果、トルク応答特性を

解析的に考察できるようになった。特に、リラクタンストルクを利用するモータにおいては、

トルクの動作点が異なるとトルク制御の応答特性が大きく変化することが分かった。運転中

のトルクに応じて制御器のゲインを動的に変化させることにより、トルク応答特性を改善す

る方法を提案し、その有効性を示した。また、インバータでの電圧飽和により生じるトルク

制御器のワインドアップについて考察を行い、アンチワインドアップ機構を提案した。以上

の検討は、シミュレーションと実機実験の両方で行い、理論の妥当性と、提案法の有効性を

示すことができた。以上の成果より、RFVC DTC の PI 制御器のゲイン設計が容易になり、

モータが異なる場合でも所望の制御特性を迅速に得られるようになった。また、制御器のゲ

インに対する制約も明らかになったことから、そのシステムの限界が分かりやすくなった。

そのため、安定したトルク制御システムを容易に実現できるようになった。 

 第 4 章では、永久磁石同期モータを広い速度範囲で使用するためのトルクと磁束の制御法

について、制御則の導出と運転特性の検討を行った。モータ電機子電圧を制限値に保つ弱め

磁束制御と、電機子電流の制限を満足するトルク制限法の新しい手法を提案した。直接トル

ク制御を用いた永久磁石同期モータ駆動システムに提案法を適用し、シミュレーションと実

機実験を行った結果、提案法は、磁石磁束とインダクタンスが不要であり、電機子抵抗のみ
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が既知であれば、電機子鎖交磁束の推定値を用いて制御が実現できることを確認した。また、

d-q座標上のモータモデルを基にした制御法と比較して、パラメータ変動による影響を受け

にくいことが明らかとなった。さらに、埋込磁石同期モータの特別な場合として、回転子に

永久磁石を使用しない同期リラクタンスモータの最大トルク／電流制御と最大トルク／磁

束制御について、新しい制御方法を提案した。電機子鎖交磁束と t軸電流の比である Ltの値

を利用することにより、簡潔な式で制御を実現できた。 

 第 5 章では、磁石磁束とインダクタンス分布に高調波が存在する永久磁石同期モータの駆

動に直接トルク制御、もしくは d,q軸上での電流制御方式を用いた場合のトルクリプル低減

効果について、シミュレーションにより検討を行った。瞬時トルク特性を比較した結果、直

接トルク制御によってモータを駆動した場合に最も大きなトルクリプル低減効果が得られ

た。d,q軸上での電流制御方式でも制御器のゲインを高く設計することにより、直接トルク

制御の場合と同等のトルクリプル低減効果を得ることができた。しかし、Flux-based トルク

推定法を適用する必要があり、推定器と制御器の追加が必要であることを考慮すると、直接

トルク制御の方が簡潔な構成で効果を得ることができる。 

 第 6 章では、埋込磁石同期発電機を直接トルク制御で制御する風力発電システムの提案を

行い、直接トルク制御による発電機制御と速度・位置センサレス駆動が可能であることを確

認できた。直接トルク制御で推定される電機子鎖交磁束の情報から発電機回転子速度を推定

でき、推定速度を用いた風速センサレス最大電力点追従制御が可能であることを示した。さ

らに、誘起電圧の周期を利用したカットイン風速の判定法が有効であり、発電開始と停止が

安定に行われることを確認した。この結果、埋込磁石同期発電機を用いた風力発電システム

の低コスト化と信頼性向上が期待できる。 

 本論文で提案した回転子位置センサレス制御システムの高性能化手法により、低コストで

信頼性の高い永久磁石同期モータ駆動システムを実現しつつ、位置センサを使用する場合と

比較して遜色のない運転特性が得られるため、永久磁石同期モータの利点を十分に生かすこ

とができる。パラメータ同定を用いることにより、回転子速度やトルクの変化に伴うパラメ

ータ変動だけでなく、温度変化に従うパラメータ変動に影響されにくいシステムが実現でき

る。なお、オンラインパラメータ同定は電流制御方式だけでなく、直接トルク制御にも適用

が可能であると考えられるため、パラメータ同定に関する本論文の成果を基にして直接トル

ク制御のさらなる特性改善が期待できる。直接トルク制御によるモータ駆動システムでは、

所望のトルク制御特性を持つシステムを容易に実現できるようになったため、機械系との連

携も進むことが期待できる。また、広範囲可変速運転のためのトルクと磁束の制御法につい

て、同期リラクタンスモータにおいては、電機子鎖交磁束に同期した座標系での制御則が構

築できた。しかし、永久磁石同期モータのための最大トルク／電流制御など高効率制御のた

めのトルクと磁束の制御則については、d-q座標上の制御則を利用しているため、直接トル

ク制御の場合にはパラメータ変動の影響を受けやすい恐れがある。そのため、パラメータ変
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動にロバストな制御則の構築は今後の検討課題である。この将来、永久磁石同期モータの応

用範囲がさらに広がることを期待して、以上を本論文の総括とする。 
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