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第1章 緒論

1.1 研究の背景

近年，可変速交流ドライブは，省エネや，可変速用途の需要の増加，低騒音化などの要

求に応え，産業応用分野で幅広く利用され,さらに需要が拡大している。表 1.1に，2008

年から 2016年までの 75kW以下の汎用インバータの出荷台数と金額を示す [1]。適用用途

の範囲は，ファン・ポンプ，金属加工機械，クレーンやエレベータなどの搬送機械，加工

機械，交通輸送分野などにわたる。ファン・ポンプでは，インバータ化することで，流量

に応じて可変速化が可能になり，省エネ化を図ることができる。加減速を行う用途では，

コンバータと併用することにより，ブレーキ時に電源に電力を回生することが可能になり，

消費電力量の削減につながる。モータとしては，堅牢な構造で，安価な誘導電動機が広く

利用されている。高効率を要求される用途では，埋め込み磁石同期電動機も利用されてい

る。市販されている汎用インバータで用いられている制御は，大別して４種類程度に分類

することができる。本研究のテーマである速度センサレスベクトル制御の位置づけを明確

にするために，各制御方式が対応可能な機能と，用途の違いを，表 1.2にまとめた [2]。表

1.2では，主に誘導電動機を駆動する制御を分類している。v/f 制御では，始動トルクを

大きくすることができない。低速補償付きの v/f 制御は，v/f 制御に対して，低速での電

圧補償を行うことで，始動トルクを大きく得られるように改善したものである。その他，

表 1.1: インバータ出荷台数と金額 (一般社団法人電機工業会調べ [1])

年 合計出荷台数 (万台) 国内出荷台数 (万台) 海外出荷台数 (万台) 金額 (億円)

2008 271 135 136 732

2012 257 112 146 627

2015 274 125 149 728

2016 284 133 151 720
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表 1.2: インバータに使われる制御の違い

制御方式 v/f制御 低速補償付き 速度センサレス 速度センサ付き

v/f制御 ベクトル制御 ベクトル制御

速度制御 ○ ○ ○ ○

トルク制御 × × ○ ○

用途 ファン,ポンプ 搬送機械 (横行) 搬送機械 (横行) 搬送機械 (昇降)

工作機械 工作機械 金属加工機械

(ボール盤など) クレーン (走行用) クレーン (巻き取り)

エレベータ (PM) エレベータ

鉄道車両 鉄道車両

電流検出 直流ライン 直流ライン インバータ端 インバータ端

速度センサ なし なし なし あり

制御可能範囲 1:10 1:20 1:150 1:1500

コスト 低 高

トルクを得られるようにするため，負荷に応じて，すべり周波数分の補償や有効電流の大

きさを調整する機能が付加されている。同期モータに関しても v/f制御を行えるインバー

タが製品化されている。同期モータの v/f 制御は，ベクトル制御に比べると，トルク応

答は遅い。速度センサレスベクトル制御は，トルクベクトル制御よりも，高い始動トルク

を得られ，一般的には定格の 150%以上を出力可能である。また，v/f 制御，トルクベク

トル制御に比べ，10倍程度のトルク応答が得られる。速度センサレスベクトル制御では，

インバータ端の電圧センサの有無によって，コストや制御可能な速度範囲が異なる。同期

モータのセンサレスインバータでは，簡易位置決め制御できるものがある。しかし，巻き

取り機などの用途や，速度リップルをできるだけ抑えることが必要な用途には，速度セン

サ付きのインバータが用いられる。したがって，非常に高い精度を要求されないものの，

トルク制御が必要な用途では，速度センサレスベクトル制御インバータを用いるメリット

があるといえる。鉄道車両などの過酷な環境下で用いられる用途では，速度検出器のメン

テナンスが必要である。速度センサレスベクトル制御を適用にすることによって，メンテ

ナンスフリーとなるメリットがある。また，モータに，速度検出器を取り付ける必要がな

くなるため，モータを全閉型に変えることができる。全閉型モータは，塵埃のある環境で

も使用可能であり，低騒音化できるメリットもある。

5



1.2 研究の目的

本節では，研究の目的について述べる。埋込磁石同期モータの位置センサレス制御では，

中高速領域において，拡張誘起電圧を用いた位置推定方法が主流となっている [3],[4],[5]。

停止または極低速では，誘起電圧が小さくなるため，高周波電圧を印加する推定方法が提

案されている [6]。しかしながら磁気飽和を生じるモータでは，d軸で高周波インダクタ

ンスが最小，q軸で高周波インダクタンスが最大となる特性にはならないため，角度推定

誤差が生じる。q軸インダクタンスが大きな磁気飽和特性をもつモータでは，重負荷で位

置センサレス制御が不可能となることが文献 [7]で報告されている。一方，電流や磁束を

推定するオブザーバを用いた速度推定方法が文献 [8],文献 [9],文献 [10], 文献 [11]で提案

されている。これらの方法では，磁石磁束による誘起電圧も位置推定に利用することがで

きるので，q軸インダクタンスが飽和する重負荷状態でも角度・速度推定を続行できるメ

リットがある。オブザーバを用いた速度・角度推定を行う先行技術では，角度推定誤差が

ゼロに近いと仮定して，角度推定器を導出しているものがある [10],[11]。しかし，急加減

速の際に，角度推定誤差が拡大することがあり，拡大した場合の安定性に関しては，理論

的な保証がなされていない。そのため，角度推定誤差拡大した場合に対しての検討が必要

である。

さらに，実用的なインバータシステムへの適用を検討する。交流電気車を想定し，単相

交流を整流した電源を用いたインバータに位置センサレス制御を適用する。電圧指令値

と，インバータ電圧との間には制御遅れ時間が存在する。そのため，コンデンサ電圧に脈

動成分が重畳している場合に，電圧指令値と，インバータ電圧との間に脈動成分の位相差

による電圧誤差が生じる。センサレス制御では，電圧から位置推定を行っているため，出

力電圧を適切に補償する方法を検討する必要がある。鉄道車両用のインバータでは運転中

にキャリア周波数を変化させることが多く，キャリア周波数の変化に影響を受けない工夫

を行う必要がある。

誘導電動機の低速運転でも，誘起電圧が小さくなる低速の領域では磁束や電流を推定

する方法が提案され，利用されている。文献 [12],[13],[14]では，間接形ベクトル制御の速

度センサレス制御では，回生時に磁束を安定に保つことが難しいことが指摘されている。

同一次元オブザーバを用いた方法では，速度や負荷によって，フィードバックゲインを適

切にスケジューリングする必要があることが指摘されている。最適制御の手法を用いて，
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ゲインを数値的に計算する方法が提案されているが [15]，この方法では，事前に計算を行

い，その結果を保存する必要がある。文献 [16]では，オンラインでゲインスケジューリン

グを行い，かつ回生領域での安定性を保つ方法を提案している。しかしながら，重負荷・

極低速・回生時には伝達関数の位相特性が大きく変化するため，安定性を確保するフィー

ドバックゲインの与え方が課題であった。そこで，速度推定誤差から電流推定誤差までの

伝達関数の位相差が±90度以内であることを保証するゲインの導出方法を検討する必要

がある。

速度センサレス制御用インバータでは，インバータがOFFした後も負荷が回転しつづ

けている場合がある。産業用途のインバータでは，瞬停で一度OFFした状態から電流ト

リップやトルクショックを避けて復帰する必要がある。短時間の瞬停への対応策として，

誘起電圧や直流バスバーに流れる電流を利用した方法が提案されている [17]-[19]。しかし，

誘起電圧が利用できない場合には，モータの磁束が 0の状態から回転速度を推定する必要

がある。周波数サーチを行う方法 [20]では，速度の同定までに数秒要する。文献 [22]や文

献 [21]では，直流電流を印加して，電圧や電流に生じる脈動成分から速度を推定する方

法が提案されている。この方法では，中高速回転時には問題なく再起動することができる

が，低速回転時には，速度の同定までに時間を要する。その結果，再起動時に好ましくな

い回生トルクを生じる原因となるため，短時間で初期速度推定が完了する推定方法を検討

する必要がある。

1.3 論文の構成

第 2章では，はじめに，3章以降の解析において必要な埋込磁石同期モータと誘導電動

機の数学モデルを示した。次に，埋込磁石同期モータの位置センサレス制御および誘導電

動機の速度センサレスベクトル制御の先行技術をまとめ，本研究に関連する技術課題を挙

げた。

第 3章では，埋込磁石同期モータの電流オブザーバに基づく位置センサレス制御方式に

おいて，電流推定誤差ベクトルの軌跡を用いた検討を行う。角度推定誤差が-90°から 90

°の範囲に対応できる角度推定誤差の符号判別方法として，電流推定誤差と基準ベクトル
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の外積を利用する方法を検討する。角度推定誤差の線形化方法として，電流推定誤差ベク

トルから直接振幅を演算する方法を検討する。極低速運転に対応するために，速度推定誤

差の影響を考慮した角度・速度推定器の構成を検討し，1.5kW IPMSMを用いて，提案方

式の有効性を確認する。

第 4章では，単相交流を整流した電圧を電源として用いるインバータでは，コンデンサ

電圧に脈動成分が重畳するため，インバータ電圧誤差が生じる。特に，電源周波数の 2倍

とインバータ駆動周波数が近づいた場合に，ビートと呼ばれる現象が発生し問題となる。

そこで，位相特性が互いに 90度異なるバンドパスフィルタの状態変数を回転座標変換す

ると，任意の位相進み特性が得られることを利用して，脈動電圧を補償するインバータ電

圧の補償方法を検討する。電圧補償機能をインバータシステムに組み込み，提案方法の有

効性を実機にて確認する。さらに，電圧補償を行いながら，第 3章の提案方法を含む位置

センサレス制御を行い，キャリア周波数の変化を伴う低速から弱め界磁領域までの加減速

運転を評価する。

第 5章では，適応二次磁束オブザーバのフィードバックゲイン調整方法を提案する。従

来技術をそのまま用いた場合には，ゲインの設定によってはゼロ周波数周辺で速度推定が

不安定化することを指摘する。安定性を確保するため，速度推定誤差から電流推定誤差

までの伝達関数の導関数の判別式に基づいて，オンラインでフィードバックゲインをスケ

ジューリングする方法を提案する。また，実機を用いて，従来方法と提案方法とで，負荷

をかけた状態で極低速での運転が安定に行えるかを比較し，本提案方式の有効性を確認す

る。

第 6章では，誘導電動機のセンサレス制御インバータにおいて，低速に適した再起動方

法を検討する。直流電流をステップ的に印加したときの誘導機の磁束の解析を行い，二次

磁束の二回微分に基づいて初期速度推定を行う方法を提案する。さらに，微分演算の影

響を受けるため，電圧に重畳するリップルの影響を低減する速度補償器を検討し，実際の

PWMインバータで動作可能な制御系を構成する。さらに，提案方式の有効性を実機とシ

ミュレーションを用いて検証する。
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第2章 交流電動機の制御モデルと速度セ

ンサレスベクトル制御の技術動向

2.1 埋込磁石同期モータの数学モデル

本節では，以降の章で使用される埋込磁石同期モータ (IPMSM)の座標系の定義と電圧

方程式を与える。はじめに，位置センサレス制御で使用される回転座標軸の定義を，図

2.1に示す。永久磁石の磁束の方向を d軸，それに直交する方向に q軸を定義する。制御

器内部で使用している推定 d軸を γ軸，それに直交する軸を δ軸と定義する。制御装置内

部で使用される座標軸は，モータの真の dq軸に比べて，角度∆θ遅れている [23]。次に，

巻線抵抗をRs, γ軸電圧を vγ, δ軸電圧を vδ，γ軸電流を iγ, δ軸電流を iδ，d軸インダク

タンス，q軸インダクタンス，磁石磁束をLd, Lq, Φm，微分演算子をP，インバータ駆動

周波数を ω1, 回転速度を ωreとした場合に，埋込磁石同期モータの dq軸上での電圧方程

式は次の (2.1)式で与えられる。




vd

vq


 =




Rs + PLd −ω1Lq

ω1Ld Rs + PLd







id

iq


 +




0

ωreΦm


 (2.1)

次に，角度推定誤差∆θ分の回転座標変換をC とすると，推定回転座標軸である γδ軸

図 2.1: 回転座標軸の定義
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上での電圧方程式は次の (2.2)式で与えられる。




vγ

vδ


 = Rs




iγ

iδ


 +

d

dt
C




Ld 0

0 Lq


C−1




iγ

iδ




+ ω1C




0 −Lq

Ld 0


 C−1




iγ

iδ


 + ωrC




0

Φm


 (2.2)

ただし，C =




cos ∆θ − sin ∆θ

sin ∆θ cos ∆θ


 (2.3)

2.2 埋込磁石同期モータの位置センサレス制御の先行技術

(2.2)式から，γδ軸上から見た電圧方程式は，角度推定誤差∆θ,2∆θを同時に含む。角

度推定を行うためには，数学的な工夫が用いられる。文献 [3]や文献 [6]では，拡張誘起電

圧を用いた角度推定方法が提案されている。γ軸, δ軸の拡張誘起電圧を exγ, exδとした場

合に，拡張誘起電圧モデルの電圧方程式は，(2.4)で与えられる。




vγ

vδ


 =




Rs + P Ld −ωreLq

ωreLq Rs + P Ld







iγ

iδ


 +




exγ

exδ







exγ

exδ


 = {ωre(Ld − Lq)id + P (Ld − Lq)iq + ωreΦm}




sin ∆θ

cos ∆θ


 (2.4)

この時，角度推定誤差は，∆θ = tan−1(exγ/exδ) によって求めることができる。そのため，

IPMSMの数学モデルが取り扱いやすいメリットがあり，中高速の運転領域では主流となっ

ている。このため拡張誘起電圧センサレス制御方式は，家庭用電気製品や産業用途のイン

バータで広く使用されている [4]。さらに，文献 [5]では，パラメータ変動の影響を受けに

くい工夫を施した拡張誘起電圧センサレス制御方式も提案されている。停止または極低

速では，誘起電圧が小さくなるため，高周波電圧を印加する方法が各種提案されている。

文献 [6]にその原理が示されている。インダクタンス L0 = (Ld + Lq)/2, インダクタンス

L2 = (Ld −Lq)/2, γ軸,δ軸の高周波電流成分をそれぞれ iγh, iδh, 印加している高周波電圧

の振幅を Vh,高周波電圧の角周波数を ωh とすると,高周波電流成分の微分値は次の (2.5)

10



図 2.2: 文献 [24]で用いている回転座標系の定義

式で与えられる。

d

dt




iγh

iδh


 =

1

L2
0 − L2

2




L0 − L2 cos 2∆θ

L2 sin 2∆θ


Vh sin ωht (2.5)

(2.5)式より，角度推定誤差∆θ = 0となる場合には，δ軸の高周波電流の振幅がゼロとな

ることがわかる。そこで，高周波印加を行うセンサレス制御では，高周波電流の振幅がゼ

ロとなるように，PI調節器を用いて，速度・角度推定器を構成する。これと同様な方法

で，γ軸から高周波重畳を行ったときに，γ − δ軸から 45°離れた γm − δm座標系から観

測した電流または電圧の振幅が等しくなるように制御する方法が文献 [24]で提案されてい

る。図 2.2に，文献 [24]で用いられている γm − δm座標系の定義を示す。

しかし，実際のモータでは，負荷時に d軸と q軸の間に干渉が生じる。文献 [7]では，磁気

飽和を生じるモータでは，d軸で高周波インダクタンスが最小，q軸で高周波インダクタ

ンスが最大となる特性にはならないことを指摘している。その場合，位置センサレス制御

で推定する d軸は，真の d軸に比較して，角度推定誤差を持つことになる。文献 [7]によ

ると，q軸インダクタンスが大きな磁気飽和特性を持つモータでは，電流を引き上げてい

くと，d軸と q軸で高周波インダクタンスに差がない動作点に到達し，位置センサレス制

御が不可能となることが報告されている。文献 [7]では，さらに，高周波重畳センサレス

に適したモータ設計方法を提案している。すなわち，ロータ突極開角を狭め，永久磁石に

よるトルクの比率を大きくし，q軸電流による磁気飽和の影響を抑え，永久磁石をロータ

表面近くに置くことで，q軸インダクタンスの負荷時の磁気飽和を抑えている。文献 [25]

においても，高周波印加センサレス制御を前提とした IPMSMの設計例が示されている。
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主なトルクを磁石磁束で発生させるようにし，負荷が高い領域まで高周波インダクタンス

が飽和しないよう設計している。このように，高周波印加センサレス制御を用いる用途で

は，大きなトルクを得るために，磁気飽和特性に考慮したモータを用いる必要がある。

一方で，電流や磁束を推定するオブザーバを用いた方法が文献 [8],文献 [9],文献 [10], 文

献 [11]で提案されている。これらの方法では，制御器内部に制御対象の IPMSM の数学モ

デルを含み，数学モデルに基づいて推定した変数と実際値の差を利用する。そのため，磁

石磁束による誘起電圧も利用することができ，SPMSM(表面磁石同期モータ)も駆動する

ことができる。文献 [8]，文献 [9]では，電機子磁束または電機子電流と，回転子磁束を推

定し，回転座標上で 4行 4列で構成するオブザーバを用いている。これらの方法では，磁

束の推定を行い，磁束の角度を用いて比較的簡単な演算で，位置センサレス制御を実現す

ることができる。電機子磁束あるいは電機子電流のみを推定し，2行 2列で構成するオブ

ザーバを用いたものとして文献 [10]，文献 [11]が提案されている。これらの方法では，推

定誤差に含まれる角度推定誤差から推定器を構成するため，角度推定推定演算は比較的複

雑になりやすい。文献 [9]では，拡張誘起電圧を誘導する磁束を推定している。しかし，巻

線抵抗の同時同定を行うことはできない。一方，文献 [11]では，抵抗の同時推定を併用し

た方法を提案している。文献 [11]で示されている電流オブザーバの式を，(2.6)式に示す。

ここで，ga, gb, gc, gdはフィードバックゲインに含まれる調整係数である。巻線抵抗Rsは

推定値 R̂sを用いている。




Ld 0

0 Lq




d

dt




îγ

îδ


 =




−R̂s ω1Lq

−ω1Ld −R̂s







îγ

îδ


 − ω1




0

Φm




+




vγ

vδ


 +



−R̂s + gaLd gcLd

gdLq −R̂s + gbLq







iγ − îγ

iδ − îδ


 (2.6)

文献 [11]では，∆θがゼロ近傍で，∆ω = s∆θであると仮定し，角度推定誤差∆θ, 抵抗

推定誤差 ∆Rsと電流推定誤差の関係を整理している。フィードバックゲインに含まれる

ga, gb, gc, gd を工夫することで，角度・抵抗の推定値と，角度・抵抗の推定誤差との関係を

上三角行列で表せるようにしている。すなわち，抵抗推定値が角度の推定値に影響を受け

ない。文献 [11]の実験結果では，定格負荷にて，18 r/minから 1800 r/minまでの良好な

加減速運転結果が示されている。しかしながら，ω1 = 0の場合には，角度推定が停止して

しまうことと，負荷インパクトを受けた場合に過渡的に角度推定誤差がゼロ近傍とみなせ
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ない値に達してしまった場合の安定性は保証されていないという点で課題が残っている。

2.3 誘導電動機の数学モデル

本節では，以降の章で使用されるかご型誘導電動機の数学モデルを示す [23]。一次抵

抗を Rs, 二次抵抗を Rr, 一次インダクタンスを Ls, 二次インダクタンスを Lr, 励磁イン

ダクタンスをM , 漏れ係数を σ = 1 − M2/(LsLr), dq軸の一次電流を id, iq, 二次磁束を

Φdr,Φqr, 微分演算子を P , 一次周波数を ω1, すべり周波数を ωse とすると，一次側の電圧

方程式は，(2.7)式，二次側の電圧方程式は，(2.8)式で与えられる。

vd = Rsid + P (σLsid +
M

Lr

Φdr) − ω1σLsiq − ω1
M

Lr

Φqr

vq = Rsiq + P (σLsiq +
M

Lr

Φqr) + ω1σLsid + ω1
M

Lr

Φdr (2.7)

0 =
Rr

Lr

(Φdr − Mid) + PΦdr − ωseΦqr

0 =
Rr

Lr

(Φqr − Miq) + PΦqr + ωseΦdr (2.8)

次に，(2.7)式，(2.8)式を状態方程式の形式に書き改めた式を示す。状態変数を x dq =

[id, iq, Φdr , Φqr ]
T , モータ定数行列をA, 入力行列を B = [1/σLs 1/σLs 0 0]T , 電圧を

v dqs = [vd vq]
T , 一次側に寄せた抵抗値Rn = Rs + M2/L2

rRr とすると，誘導電動機の状態

方程式は，(2.9)式で与えられる。

d

dt
x dq = Ax dq + Bv dqs (2.9)

ここで,モータ定数行列A, I ,J の詳細は，(2.10)式で与えられる。

A =




A11 A21

A12 A22




A11 = −Rn/(σLs)I − ω1J ,A21 =
M

σLsLr

{Rr

Lr

I − ωreJ}

A12 = M
Rr

Lr

I ,A22 = −Rr

Lr

I − ωseJ

I =




1 0

0 1


 , J =




0 −1

1 0


 (2.10)

また，ベクトル制御では，q軸磁束をゼロにするために，すべり周波数と一次周波数を次

の (2.11)式で与える。実際には，誘導機の磁束を検出することはできないので，Φdrは，
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推定した磁束を用いる。

ωse =
RrMiq
LrΦdr

, ω1 = ωre + ωse (2.11)

2.4 誘導電動機の速度センサレス制御の先行技術

誘導機の速度センサレス制御は，メンテナンス性やロータリーエンコーダーの故障や断

線が無いことによる信頼性の向上，誘導機の小型化に寄与するメリットがあるとして，産

業用途に広く使用されている [26]。オートチューニングなどの技術の向上によって，製造

プロセスや搬送機械，輸送用途にセンサレスベクトル制御は広く応用されてきた [27]-[39]。

誘起電圧が小さくなる低速での安定性を確保するために，高周波電圧を印加し，高周波イ

ンピーダンスの突極性を利用する方法や，磁束を推定する方法が提案されてきた。磁束を

推定し，適応同定 [40]を用いたものに，文献 [41]や文献 [42]がある。はじめに，構成が

簡単な [42]について説明する。文献 [42]の提案方法では，固定座標系で与えられる一次

側の電圧方程式に基づく磁束推定器と，二次側の方程式に基づく 2種類の磁束推定器を備

える。一次側の電圧方程式は，回転速度の項を含まないため，磁束の規範モデルとして扱

うことができる。一方，二次側は回転速度の項を含み，推定した速度を用いて磁束を推定

する調整モデルとして扱う。2つの磁束推定器から得た磁束の差分を用いて速度推定を行

う。図 2.3に，制御系のブロック図を示す。速度推定器は，超安定論に基づいて構成され

図 2.3: 適応同定による速度推定器

る。固定子座標系からみた二次磁束をΦa,Φb, 推定器による推定二次磁束を Φ̂a, Φ̂b，回転

速度を ωre,速度推定値を ω̂re, 二次磁束推定誤差ベクトルを ε = [Φa − Φ̂a Φb − Φ̂b]と定

義した場合に，速度推定器が出力する回帰ベクトルW は，W = [−Φ̂br Φ̂ar](ωre − ω̂re)
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で与えられる。超安定論では，前向き線形ブロックに入力されるベクトルと出力ベクトル

との内積が正である必要がある。εTW を演算すると，

εTW = (ΦbΦ̂a − ΦaΦ̂b)(ωre − ω̂re) (2.12)

となる。そこで，(2.12)式が常に正となるように，速度推定器のPI調節器に，(ΦbΦ̂a−ΦaΦ̂b)

の項が積の形で与えられる。この方法では，電圧から一次抵抗と漏れインダクタンスによ

る電圧降下を引いた値を積分して磁束 Φa,Φbとして用いている。しかし，直接積分で磁

束を求めている点が難点である。

文献 [41]では，回転座標系で二次磁束を推定し，間接形ベクトル制御に対して適応同定

を用いた方法を提案している。この方法でも，一次側電圧方程式から，モデル磁束を演算

している。直接積分を避けるために，疑似積分を用いている。回転座標系からみた二次磁

束をΦd,Φq, 疑似積分を用いて演算した回転速度を ωre,速度推定値を ω̂re, 一次遅れ系の時

定数を T とし，二次推定磁束をΦ ′
d,Φ

′
qを (2.13)式で与えている。




Φ ′
d

Φ ′
q


 =




s + 1
T

−ω1

ω1 s + 1
T




−1 


s −ω1

ω1 s




× Lr

M








vd

vq


 +




−sσLsRs ω1σLs

ω1σLs −sσLsRs







id

iq








(2.13)

文献 [41]では，q軸磁束が 0となるようにすべり周波数を与えている。すべりの計算は，

推定 d軸磁束を用いており，二次側の方程式に基づいて推定される q軸磁束は基本的に 0

となる。したがって，推定磁束の計算を簡略化することができ，d軸磁束を (2.14)式によ

り演算する。

Φ̂d = (MRr/Lr)/(s + Rr/Lr)id (2.14)

図 2.4に，文献 [41]の速度推定器のブロック図を示す。疑似積分を用いており，元の値に

一次遅れ要素を通過させた検出磁束，推定磁束を速度推定に用いている。

適応同定では，磁束を積分することが難点であった。また，モータ定数誤差がある場合

に，リミットサイクルに陥ってしまうことが指摘されている [12]。

この点を鑑みて，文献 [43]では，同一次元オブザーバを用いて二次磁束を推定してい

る。図 2.5に，この提案方式の制御ブロック図を示す。図中において，出力行列をC , オ
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ブザーバゲイン行列をGとする。さらに同一次元オブザーバの極配置を誘導機の極に比

例させるように, オブザーバゲインを与えている [43]。

G =




g1 g2 g3 g4

−g2 g1 −g4 g3




g1 = (k − 1)(− Rn

σLs

− Rr

Lr

), g2 = (k − 1)ωre

g3 = (k2 − 1)(− M

σLsLr

Rn

σLs

+ M
Rr

Lr

) − M

σLsLr

(k − 1)(− Rn

σLs

− Rr

Lr

)

g4 = − M

σLsLr

(k − 1)ωre (2.15)

文献 [12]では，文献 [41]などで行われている間接形のベクトル制御の不安定性を指摘

している。文献 [43]等で提案されている同一次元オブザーバを用いて速度推定を行った場

合に，電流推定誤差を最小にする速度は，q軸電圧から求めた速度にほぼ一致する。しか

し，実際の速度はモータパラメータ，あるいは過渡的な負荷ステップの影響により，d軸

磁束は磁束指令値と異なる値となり，q軸磁束はゼロではなくなる。その場合，Rnの誤差

を∆Rn, σLsの誤差を ∆σLs, 磁束指令値を Φ∗
dr とすると，回転速度は，(2.16)式に収束

するとしている。

ωre =
∆Rniq − ω1∆σLsid − Rr/LrΦqr + ωreΦdr

Φ∗
dr

(2.16)

この推定速度は，磁束の関数となっていることが分かる。このようにして得られた速度

と，(2.11)で与えられる一次周波数の関係を二次側の電圧方程式に代入し，dΦdr/dt = 0,

dΦqr/dt = 0となる場合の磁束の3個の解を導出した。平衡点での磁束を，Φdr asym, Φqr asym

図 2.4: 文献 [41]の適応同定による速度推定器
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図 2.5: 同一次元磁束オブザーバを用いた制御系

と置くと，磁束の組み合わせは，(2.17)式で与えられる。




Φdr asym

Φqr asym


 =

{ 


Φ∗
d

0


 ,




Φ∗
d

M2/Lriq


 ,




(Rr/Lr)
2Φdr − ωre(M/Lr)

2Rriq

ω2
re + (Rr/Lr)2

(Rr/Lr)(ωreΦ
∗
dr + (M/Lr)

2Rriq)

ω2
re + (Rr/Lr)2




}
(2.17)

(2.17)式中の右辺第一項は，実磁束が磁束指令値に一致する平衡点である。文献 [12]に

よると，低速・回生時には，この平衡点が収束点ではなく，サドルとなる。そのため，過

渡状態や外乱などを受けた場合に，いったん磁束がずれると磁束が他の平衡点に移行しや

すくなり，発散または大幅に減少してしまうことになる。

文献 [13],[14]では，文献 [43]の同一次元磁束オブザーバの安定性をフルビッツの方法に

より判別している。同一次元磁束オブザーバでは一次抵抗を同時同定することができる。

しかしながら回生状態では，ほぼ全領域で不安定化する。速度のみを推定させた場合に

は，(2.15)式中の調整ゲイン kを小さくとった場合に，回生領域に存在する不安定な領域

を狭めることができるとしている。

文献 [44]では，パラメータ同定器を併用した同一次元磁束オブザーバに対してリアプノ

フの方法に基づいた安定化方法を提案している。文献 [43]でも，リアプノフの方法に基づ

いて速度推定器を構成しているが，文献 [44]の方法では，電流推定誤差ベクトルを積分し

た補助変数 x ′を導入し，補助変数 x ′を安定化するためのフィードバックゲイン k1を導入

している。さらに，補助変数ベクトル y を導入し，(2.18)式を用いる。

dx ′

dt
= y − k1x

′ (2.18)
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安定判別を行うリアプノフ関数は，補助変数 x′, y,二次磁束，速度，三種類あるモータパ

ラメータの変化分の二乗の和を用いている。オブザーバで電流を推定するためのフィード

バック項を，リアプノフ関数の時間微分が負になる条件から求めている。フィードバック

項には，電流推定誤差，磁束推定誤差とともに x ′が用いられている点が特徴である。こ

の提案方法では，すべての状態変数が安定化できるとしているが，7個の変数からなるリ

アプノフ関数を用いており，解析が非常に複雑であるためにフィードバックゲイン設計方

法に対する分かりやすい方針が示されていない。

以上では，速度推定の安定化に関する先行技術についてのべた。ベクトル制御では，し

ばしば制御対象の伝達関数の位相が一定となる制約条件を満たす必要がある。文献 [45]は，

磁束から推定磁束までの伝達関数の位相曲線整形が可能な設計方法としてγ-正実という

概念を用いてオブザーバゲインを設計する方法を示している。γ-正実である場合とは，あ

る γ(0 < γ < 1)に対して，実数部が正となる sにおいて，

(γ2 − 1)Ḡ(s)G(s) + (γ2 + 1)(Ḡ(s) + G(s)) + (γ2 − 1)I ≥ 0 (2.19)

が成り立つことをいう。この場合，G(s)が SISOシステムの場合，G(s)のナイキスト線図

が中心が [(1 + γ2)/(1− γ2) 0], 半径が (2γ)/(1− γ2) の円に存在する。(2.19)式を解くこ

とは，困難であるため，G(s)を双一次変換したH(s)を求め，H(s)に対してH∞問題を

解くことにより，オブザーバのゲイン設計を行う。H(s)には，電動機のパラメータ変動

の上限値とオブザーバの極が，第二,第三象限に配置される制約条件を設定し，パラメー

タ変動が上限値の場合に，伝達関数H(s)のゲインが，γ以下となるように数値最適化す

図 2.6: γ-正実の概念
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るように，オブザーバゲインをMatlabの機能を用いて数値計算で求めている。実験結果

では，速度センサ付きのシステムで，一次抵抗，二次抵抗が 30%上昇した場合の二次磁束

推定の位相遅れを約 50%低減している。

2.5 誘導電動機の速度センサレスインバータの再起動の先行

技術

負荷の慣性モーメントが大きい場合，インバータがOFFした後も，負荷は長時間回転

し続けることになる。鉄道車両などの用途では，頻繁にインバータがON/OFFを繰り返

す。また，電源の品質が良くない環境では，インバータはしばしば瞬停後に再起動処理を

行う必要がある。これらの処理に対応する様々な研究が行われてきた [17]-[22],[46]-[55]。

瞬停後に，v/f 制御インバータの電流トリップを防ぐ技術として，周波数調節器を用いた

ものが提案されている [18],[46]。文献 [18]では，モータに対する電力の入出力がゼロとな

ることに着目し，再起動時に，直流中間電流がゼロとなるように，周波数を PI調節器で

調整する方法を提案している。文献 [19]では，容量の低いフィルムコンデンサをもつイン

バータが瞬停したあとの再起動のために，誘起電圧を推定する方法を提案している。容量

の低いフィルムコンデンサを使うインバータでは，一般的な電流制御を用いることができ

ない。その場合に，電流トリップを防ぐため，電圧の位相角を残留磁束に合わせる必要が

ある。文献 [19]では図 2.7に示す制御ブロックを用い，固定座標上でモータの誘起電圧を

推定している。

図 2.7: 残留磁束による誘起電圧の推定器
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図 2.8: 誘導機の周波数特性の模式図

図 2.9: 文献 [22]での初期速度推定時のブロック図

モータの残留磁束がなくなった後の再起動では，異なるアプローチが必要である。文献

[21]では，回転している誘導機のインピーダンスの周波数特性を利用している。図 2.8に，

誘導機のインピーダンスの周波数特性の模式図を示す。電流に回転速度の成分が含まれて

いると，電圧が回転速度の周波数で振動しやすい。この周波数で自励発振するように電圧

指令値を作成し，電流の振動成分から初期速度を推定する。文献 [22]では，同期モータと

誘導機の両方に対応できる汎用インバータの再起動方法を提案している。電流指令値をゼ

ロに設定して，インバータをONした後，モータがPMモータまたは誘導機であるかを判

別する。誘導機である場合は，一定の速度以下であれば，直流電流を印加することによっ

て初期速度推定を行っている。このモードでの制御ブロック図を，図 2.9に示す。この提

案方式では，d軸電流のみ電流制御を行い，q軸電圧指令値をゼロに設定し，q軸電流の

振動成分を抽出して初期速度推定値として用いている。この方式は，文献 [21]と同様に，

回転速度で誘導機電圧が振動的になることを利用している。また，直流の d軸電流を正と

負の方向両方に印加することで，回転方向の判別を行っている。回転方向が正転の場合，

q軸電流の最初のピーク値が正となる。しかし残留磁束がある場合には，逆向きのピーク
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値を持つことがある。そこで，負の方向にも電流を流し，その時の q軸電流のピーク値の

向きによって回転方向を判別している。

文献 [48]-[50]では，d軸の誘起電圧に基づいた再起動方法が提案されている。これらの方

法では，インバータをONした直後から，磁束を立ち上げつつ，d軸誘起電圧がゼロとな

るように，一次周波数を PI調節器によって演算している。この状態では，速度推定器の

特性は，非線形となるため，調節器に対して，見通しのよい設計を行うことができない。

この点を鑑みて，文献 [50]では，誘導機の線形化アルゴリズムを提案している。これによ

り再起動中の誘起電圧を，シンプルな一次遅れ系として取り扱うことができる。しかし，

低速では誘起電圧が低くなるため，速度推定性能が悪化する。文献 [50]中の実験結果では，

再起動が可能な回転速度として，175 r/min の下限値があることが示されている。低速で

の問題に対応するために，台車の機械シミュレータを用いた方法が提案されている [51],

[52]。また，実験結果では，5Hzからの再起動で，数 100ms 以内に速度が実際値に収束す

る良好な結果を得ている。しかし，これらの方法では，機械系のパラメータを要する。産

業用途では，機械パラメータが取得できる場合が限られるため，課題がのこる。
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第3章 電流推定誤差ベクトルの軌跡に基

づいた埋込磁石同期モータのセン

サレスベクトル制御

本章では，埋込磁石同期モータ向けの電流オブザーバを用いた位置推定方法を提案する。

電流や磁束をオブザーバで推定する方法が，これまでの研究でも提案されている [8, 9]。

これらの方式のメリットは，制御器内部に制御対象の IPMSMの数学モデルを含み，数学

モデルに基づいて推定した変数と実際値の差を利用する。そのため，磁石磁束による誘起

電圧も利用可能であることである。文献 [8],[9]では，電機子磁束または電機子電流と，回

転子磁束を推定し，回転座標上で 4行 4列で構成するオブザーバを用いている。また，電

機子磁束あるいは電機子電流のみを推定し，2行 2列で構成するオブザーバを用いたもの

として文献 [10]，[11]が提案されている。文献 [11]で提案された推定方法は，角度推定誤

差がゼロ近傍である前提条件に基づいて導出されている。

本節では，はじめに，角度推定誤差が-90度～90度の範囲に適用可能な角度推定誤差の

符号判別方法を提案する。次に，角度推定誤差を線形化する演算方法を提案する。さら

に，極低速領域では，電流推定誤差に含まれている速度推定誤差の成分の影響が大きくな

ることを指摘し，極低速領域に適用可能な位置・速度推定器を構成する。最後に，1.5kW

の IPMSMを用いて，実機検証を行う。

3.1 数学モデル

本節では，以降の章の解析で用いる IPMSMのモデルと電流オブザーバ，誤差状態方程

式を示す。永久磁石の回転に同期した座標系で，永久磁石の磁束の方向を d軸とし，これ

に直交する方向を q軸とする。dq軸から角度推定誤差∆θ遅れた座標系を，制御器内部で
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用いる γδ軸座標系とする。γδ軸から見た IPMSMの電圧方程式は，γ軸電圧，δ軸電圧

を vγ, vδ，γ軸電流検出値，δ軸電流検出値を iγ, iδ，電機子抵抗をRs，∆θの回転座標変

換をC，d軸インダクタンス，q軸インダクタンス，磁石磁束をLd, Lq, Φm，インバータ

駆動周波数，回転角速度を ω1, ωrとすると，(3.1)式である。




vγ

vδ


 = Rs




iγ

iδ


 +

d

dt
C




Ld 0

0 Lq


C−1




iγ

iδ




+ ω1C




0 −Lq

Ld 0


 C−1




iγ

iδ


 + ωrC




0

Φm


 (3.1)

ただし，C =




cos ∆θ − sin ∆θ

sin ∆θ cos ∆θ


 (3.2)

次に，電流推定誤差に関する状態方程式の定義を示す。IPMSMの状態方程式は，(3.1)式

より (3.3)式となる。

d

dt




iγ

iδ


 = C




−
Rs

Ld

ω1

Lq

Ld

−ω1

Ld

Lq

−
Rs

Lq




C−1




iγ

iδ




− Cωr




0

Φm

Lq


 + C




1

Ld

0

0
1

Lq




C−1




vγ

vδ


 (3.3)

次に，推定電流を状態変数とする 電流オブザーバ [11]の状態方程式を (3.4)式に示す。

(3.4)式の右辺は， (3.3)式の右辺に∆θ = 0を代入した項と，電流推定誤差のフィードバッ

ク入力項からなる。(3.4)式中では，γδ軸電流推定値を îγ, îδ，制御器内部での電機子抵抗
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推定値を R̂s，電流推定誤差のフィードバックゲインを g11 ∼ g22とする。

d

dt




îγ

îδ


 =




−
R̂s

Ld

ω1

Lq

Ld

−ω1

Ld

Lq

−
R̂s

Lq







îγ

îδ


 − ω1




0

Φm

Lq




+




vγ

Ld

vδ

Lq




+




g11 g12

g21 g22







iγ − îγ

iδ − îδ


 (3.4)

次に，(3.3)式と (3.4)式の差分をとり電流推定誤差に関する状態方程式を導く。(3.5)式

では，vs = [vγ vδ]
T，is = [iγ iδ]

T，îs = [̂iγ îδ]
T，Φr = [0 Φm ]T であるとする。ま

た，(3.6)式にパラメータ行列A, Â, B1, B2, B̂1, B̂2, Gの定義を示す。

d

dt
(is − îs) = (Ais + B1vs + B2Φr )

− (Âîs + B̂1vs + B̂2Φr ) − G(is − îs)

= (Â − G)(is − îs) + (A − Â)is

+ (B1 − B̂1)vs + (B2 − B̂2)Φr (3.5)

Â =




−
R̂s

Ld

ω1

Lq

Ld

−ω1

Ld

Lq

−
R̂s

Lq




B̂1 =




1

Ld

0

0
1

Lq




A = C ÂC−1

B1 = C B̂1 C−1

B2 = −ωrC, B̂2 = −ω1

G =




g11 g12

g21 g22


 (3.6)
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3.2 制御システム構成

図 3.1に，提案する位置センサレス制御系のシステムの全体構成を示す。制御で用いる

電流指令値は，トルク指令値 T ∗に応じて，最大トルク／電流制御に基づいて作成し電流

制御系 (ACR)に入力される。前節で述べた電流オブザーバにより，電圧から IPMSMの

電流を推定する。角度推定誤差の符号の推定機能は，基準ベクトル演算部と，推定電流と

検出電流の偏差からなる電流推定誤差ベクトルの外積を演算する外積演算部と，から構成

される。さらに，角度推定誤差の振幅演算部の出力と符号の出力を積算した結果が角度・

速度推定器に入力される。推定した角度 θ̂は，回転座標変換に用いられる。また，低速時

のトルク精度を改善するため，文献 [11]で報告した方式に基づいて，巻線抵抗推定部を備

えている。

図 3.1: 電流オブザーバを含む制御システム構成
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3.3 角度推定誤差の符号判別方法

本節では，電流推定誤差と角度推定誤差の関係について調べ，これに基づいた角度推定

誤差の符号判別方式について述べる。

3.3.1 角度推定誤差と電流推定誤差の関係式

ここでは，角度推定誤差から電流推定誤差までの関係式を明らかにする。後述するよ

うに，電流推定誤差は角度推定誤差 ∆θの関数となる。そこで電流推定誤差ベクトルを

ieγδ(∆θ) = is − îsと定義する。次に，Iを 2行 2列の単位行列とし，sをラプラス演算子

として (3.5)式を電流推定誤差ベクトルについて整理すると，(3.7)式が得られる。

ieγδ (∆θ)

= (sI − Â + G)−1{(A − Â)is + (B1 − B̂1)vs

+ (B2 − B̂2)Φr} (3.7)

ここで，オブザーバの電流応答のカットオフ角周波数を ωcとするため，オブザーバゲイ

ン行列Gを (3.8)式のように設定する。

G = Â + ωcI (3.8)

この設定により，(3.7)式の右辺第一項に含まれる (sI−Â+G)は，式 (3.9)のようになる。

sI − Â + G =




s + ωc 0

0 s + ωc


 (3.9)

次に (3.7)式の右辺中かっこ内の第一項，第二項の (A− Â)is + (B1 − B̂1)vs について

展開すると次のようになる。

( A −Â)is+(B1−B̂1)vs

=
1

2

(
1

Ld

− 1

Lq

)



cos 2∆θ − 1 sin ∆θ

sin 2∆θ 1 − cos 2∆θ




×




vγ − Rsiγ + ω1(Lq + Ld)iδ

vδ − Rsiδ − ω1(Lq + Ld)iγ


 (3.10)
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(3.10)式中にはvγ, vδが含まれている。そこで，整理のため回転座標変換を利用し，(3.10)

式に [iγ iδ]
T = C[id iq]

T および [vγ vδ]
T = C[vd vq]

T を代入して iγ, iδ, vγ, vδを id, iq, vd, vq

を用いて書き換える。また，電流および回転速度がほぼ一定で運転されていると仮定し，

過渡項を無視して，vd = Rsid − ω1Lqiq, vq = Rsiq + ω1(Ldid + Φm)を代入すると，(3.11)

式 が導かれる。なお，本提案方式では，鉄道車両や搬送機械などの負荷の慣性が大きく，

回転速度の変化が遅い制御対象を想定している。

( A − Â)is+(B1−B̂1)vs

=

(
1

Ld

− 1

Lq

)
sin ∆θ




−ω1(Ldid + Φm)

ω1Lqiq


 (3.11)

さらに (3.11)式の id, iqを再び γδ軸上へ座標変換し，(3.11)式と (3.9)式を代入して,(3.7)

式を整理すると，電流推定誤差ベクトルの式 (3.12)が得られる。(3.12)式第一行目で，γ

軸成分を ieγ，δ軸成分を ieδとしている。

ieγδ (∆θ) =




ieγ

ieδ




=
1

s + ωc

{
1

2
ω1(Lq − Ld)




− iγ

Ld

− iδ

Ld

iδ

Lq

− iγ

Lq




×




sin 2∆θ

1 − cos 2∆θ


 + ω1Φm




sin ∆θ

Ld

1 − cos ∆θ

Lq




}
(3.12)

3.3.2 電流推定誤差ベクトルと基準ベクトル

本節では，式 (3.12)に具体的なモータ定数と運転条件を与えた場合の電流推定誤差ベク

トルの軌跡の計算例を示す。さらに，基準ベクトルを導入し，電流推定誤差ベクトルとの

外積を取ることで，角度推定誤差の符号を判別する方法を示す。

以降の検討では，オブザーバの応答が電流の変化に十分速く追従するとして，(3.12)式

で s = 0と置き，定常状態を仮定する。図 3.2は，角度推定誤差を 30度刻みで変化させ
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図 3.2: 基準ベクトルおよび電流推定誤差ベクトルの軌跡

たときの電流推定誤差ベクトルの軌跡を γδ軸平面上に描画したものである。インバータ

駆動周波数が 50 rad/s で，無負荷，定格負荷の 75%, 150%の場合について示した。また，

計算に際し，本章の最後に示す表 3.1の電動機パラメータを用いた。図中で軌跡の添え数

字はその点での角度推定誤差の値 deg を表す。また，後述する基準ベクトル irについて

も無負荷～150%の場合について示した。図 3.2より，電流推定誤差ベクトルの軌跡は，無

負荷の場合は γ軸に対して対称な半楕円状になるが，負荷がある場合には，γ軸に対して

傾きがある円弧状になることが分かる。また，負荷にかかわらず，角度推定誤差∆θ = 0

の場合には，軌跡は原点を通る。

図 3.2中の ir(150%),ir(75%),ir(0%)は，それぞれ負荷が 150%，75%，無負荷の時に対

応する基準ベクトルである。基準ベクトルは，図.3.2に示すように原点を始点とし，角度

推定誤差が-90度の時の電流推定誤差ベクトルと，90度の時の電流推定誤差ベクトルの中

点を終点とする。ここで，式 (3.12)に ∆θ = 90◦，∆θ = −90◦を代入すると，角度推定誤

差が±90度の時の電流推定誤差の式として式 (3.13)，式 (3.14)が得られる。さらに，基準

ベクトルの γ軸成分を irγ, δ軸成分を irδとし，式 (3.13)，式 (3.14)，および定義より基準
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ベクトルの式 (3.15)が得られる。




ieγ(90◦)

ieδ(90◦)


 =

ω1

ωc




− (Lq − Ld)iδ + Φm

Ld

− (Lq − Ld)iγ + Φm

Lq




(3.13)




ieγ(−90◦)

ieδ(−90◦)


 =

ω1

ωc




− (Lq − Ld)iδ − Φm

Ld

− (Lq − Ld)iγ + Φm

Lq




(3.14)

ir =




irγ

irδ


 =

ω1

ωc




− (Lq − Ld)iδ

Ld

− (Lq − Ld)iγ + Φm

Lq




(3.15)

次に，式 (3.16)に電流推定誤差と基準ベクトルとの外積の式を示す。図 3.2から，電流推

定誤差は，角度推定誤差∆θ > 0のときは基準ベクトルの右側，∆θ < 0のときは左側に

位置している。理由は後述するが，外積を取ることで符号判別が可能である。

ie‚‹ × ir = ieγirδ − ieδirγ (3.16)

図 3.3: 基準ベクトルと電流推定誤差の外積の計算例
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図 3.3に例として，角度推定誤差を変化させた場合の外積の具体的な計算結果を示す。

トルク指令値は定格負荷の±150%とし，最大トルク／電流制御に基づいて電流指令値を

作成している。角度推定誤差の範囲は，-90度∼90度である。モータのパラメータは，評

価機 (突極比 1:2.5)および，突極比が大きい場合 (突極比 1:10)と突極比が小さい場合 (突極

比 1:1.1) についても計算を行った。図 3.3で角度推定誤差の符号と外積の値の正負を比較

してみると，力行または回生負荷，突極比を変えても正負が一致していることが分かる。

3.3.3 角度推定誤差の符号判別方式の解析

次に，基準ベクトルと電流推定誤差ベクトルとの外積により角度推定誤差の符号が判別

可能である理由を解析的に示す。また,この判別方式が適用可能な条件についても明らか

にする。図 3.4(a)は，(3.12)式で得られた電流推定誤差ベクトルを γδ軸平面上に描画し

たものである。∆θ = 90◦の時の電流推定誤差の位置を点 P, ∆θ = −90◦の時の電流推定

誤差の位置を点Qとする。ここで，図 3.4(a)を用いて，外積の値と角度推定誤差の符号

が一致するための条件を考えると次のようになる。

1. 点P，原点，点Qをむすぶ角度POQが正になり，ie‚‹(90◦)と ie‚‹(−90◦)に挟まれ

た位置に基準ベクトルが定義できること。

2. 0 < ∆θ ≤ 90 deg の場合に，基準ベクトルの右側に電流推定誤差ベクトルが存在し，

−90 ≤ ∆θ < 0 deg の場合には左側に電流推定誤差ベクトルが位置する。

これらの条件 (i)，(ii)を満たせば基準ベクトルと電流推定誤差ベクトルの外積により角度

推定誤差の符号が判別できることになる。

最初に条件 (i)について示すため，角度 POQについて調べることを考える。図 3.4(a)

上の ie‚‹(90◦), ie‚‹(−90◦)の外積を ie‚‹(90◦)を基準に計算すると (3.13)式，(3.14)式より

(3.17)式が得られる。

ieγ(90◦) ieδ(−90◦) − ieδ(90◦)ieγ(−90◦)

=
2ω2

1Φm

Ld

(
Ld − Lq

LdLq

iγ +
Φm

Lq

)
(3.17)

IPMSMは，リラクタンストルクを有効に利用するため，通常Lq > Ldとして設計されて

おり，γ軸電流は,効率を考慮して最大トルク／電流制御などを用いて 0または負の値に制
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御されることが多い。この条件を満たせば,(3.17)式は正となり，角度POQに関する条件

(i)を満たすことが分かる。次に，角度推定誤差が 0近傍の時に条件 (ii)が成り立つことを

明らかにする。電流推定誤差ベクトルの式 (3.12)に近似式 sin ∆θ ∼= ∆θ, 1 − cos ∆θ ∼= 0,

sin 2∆θ ∼= 2∆θ, 1 − cos 2∆θ ∼= 0 を適用すると式 (3.18)が得られる。




ieγ(∼= 0)

ieδ(∼= 0)


 ∼=

ω1

ωc




− (Lq − Ld)iγ + Φm

Ld

− (Lq − Ld)iδ

Lq




∆θ (3.18)

(3.18)式と基準ベクトルの (3.15)式との外積を計算すると (3.19)式となる。(3.19)では右

辺のモータパラメータを含む項は常に正になるため，角度推定誤差の符号と外積の符号は

図 3.4: ie‚‹(θe0)と ie‚‹(θe0 + ε)の関係
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一致する。また，内積を計算すると，(3.20)式に示すように 0となる。したがって∆θ ∼= 0

の場合には，基準ベクトルと電流推定誤差ベクトルのなす角はほぼ垂直で，∆θの正負が

変わるとベクトルのなす角度が 90度から-90度に変わることが分かる。

ieγirδ − ieδirγ

=
ω2

1

ωcLdLq

[(Lq − Ld)
2i2δ + {(Lq − Ld)iγ − Φm}2]∆θ

(3.19)

ieγirγ + ieδirδ = 0 (3.20)

次に，角度推定誤差が-90度～0度および 0～90度の中間の任意の角度について調べる。

ここでは，∆θ = θe0の時の電流推定誤差ベクトル ie‚‹(θe0)と，角度推定誤差が正の微小

な値 εだけ増えたときの ie‚‹(θe0 + ε) の位置関係を調べることにより，条件 (ii)が満たせ

ることを示す。(3.21)式は，ie‚‹(θe0) と ie‚‹(θe0 + ε)の外積の展開式である。角度推定誤

差が θe0から θe0 + εに増えた場合に，ie‚‹(θe0)を基準にした ie‚‹(θe0 + ε) の偏角の正負が

判別できる。

ie‚‹(θe0) ×ie‚‹(θe0 + ε)

= ε

{
ieγ(θe0)

∂ieδ(θe0)

∂∆θ
− ∂ieγ(θe0)

∂∆θ
ieδ(θe0)

}
(3.21)

なお，式 (3.21)の計算に際し微小な値 εがゼロに近いとして

ieγδ(θe0 + ε) = ieγδ(θe0) + ε
∂ieγδ(θe0)

∂∆θ
(3.22)

となる関係を用いている。

式 (3.21)には，電流推定誤差の角度微分が含まれている。そこで，式 (3.12)より角度微

分の項を求めると式 (3.23)が得られる。

∂

∂∆θ




ieγ(θe0)

ieδ(θe0)


 =

ω1

ωc

(Lq − Ld)




− iγ

Ld

− iδ

Ld

iδ

Lq

− iγ

Lq







cos 2θe0

sin 2θe0




+ ω1Φm




cos θe0

Ld

sin θe0

Lq




(3.23)
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図 3.5: 角度誤差判別ができない場合の電流推定誤差の軌跡

(3.12)式と (3.23)式を用いて，(3.21)式中の ieγ(θe0)∂ieδ(θe0)/∂∆θ

−∂ieγ(θe0)/∂∆θ ieδ(θe0) を計算すると次のように整理される。

1

ω2
cLdLq

[
ωrω1Φm(Lq−Ld)(−iγ)

{
2(1+cos θe0) sin2 θe0

2

}

+ ω2
1(Lq − Ld)

2i2γ sin2 θe0 +
{
ω1(Lq − Ld)iδ sin θe0

+ ωrΦm(1 − cos θe0)
}2

+ ω2
rΦm

2(1 − cos θe0) cos θe0

]

(3.24)

さて，条件 (i)と同様の IPMSMの条件が満たされれば (3.24)式中の項は常に 0または正

の値となる。仮に，電流推定誤差ベクトルの軌跡が基準ベクトルを横切る場合があるとす

る。この仮定に基づいて描画した図 3.4(b)の電流推定誤差ベクトルの軌跡では，ie‚‹(θe0)

を基準にすると，ie‚‹(θe0 + ε)の偏角が負となる場合がある。しかし，(3.24)式より外積

は常に正であるのでこのような経路は存在しない。したがって，∆θ ∼= 0の場合の計算結

果とあわせると，条件 (ii)が成り立つことが分かる。

逆に,iγ > 0 となる条件での電流誤差の軌跡の一例を図 3.5に示す。条件は, 評価機の

IPMSM で iδ= 11.7A, iγ=17.5 A とした。この場合は, 角度推定誤差が正の範囲での電流

推定誤差の軌跡がループ状になってしまうため, 基準ベクトルを用いて角度誤差判別を行

うことができない。
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3.4 角度推定誤差の振幅演算

(3.12)式の電流推定誤差から角度推定誤差の振幅を求める方法を明らかにする。

はじめに，角度推定誤差演算で用いる 2個の円について説明する。電流推定誤差の式

(3.12)の左辺一行目の ieγに ωcLdを，式 (3.12)の左辺二行目の ieδに ωcLq を積算し,定常

状態を仮定して，s = 0を代入すると，式 (3.25)を得る。式 (3.25)の左辺は，制御装置で

の電流検出および電流推定演算から算出することができる。角度推定誤差∆θを求めるた

めに，(3.25)式を∆θ について解きたいが，右辺は∆θと 2∆θを同時に含んでいる。




Ldωcieγ

Lqωcieδ


 =

1

2
ω1(Lq − Ld)



−iγ −iδ

iδ −iγ




×




sin 2∆θ

1 − cos 2∆θ


 + ω1Φm




sin ∆θ

1 − cos ∆θ


 (3.25)

そこで，2∆θを消去するために，(3.25)式の右辺を，2∆θのみをパラメータとして 0～360

度まで変化させると，γδ平面上で円の軌跡を描く。この円を円C0とする。図 3.6に γδ平

面上に描画した円C0を示す。円C0の中心座標を c0‚‹ = [c0γ c1δ]
T とし，c0‚‹を求める

と，∆θのみを未知変数として含む (3.26)式が得られる。




c0γ

c1γ


 = −

1

2
ω1(Lq − Ld)




iδ

iγ


 + ω1Φm




sin ∆θ

1 − cos ∆θ




(3.26)

したがって，モータパラメータ,一次周波数，電流，電流推定誤差等の制御装置で把握可

能な値を用いて，円 C0の中心座標を求めることができれば，角度推定誤差∆θを演算す

ることが可能であることがわかる。

円C0の半径を求めると，電機子電流の大きさを |ia|とすると，1/2( ω1(Lq −Ld)|ia|)で

ある。また，(3.25)式の左辺 [Ldωcieγ Lqωcieδ]
T は，円C0上のある一点である。そこで，

[Ldωcieγ Lqωcieδ]
T を中心に半径1/2( ω1(Lq−Ld)|ia|)の円を描くと，この円は必ずc0‚‹を

通る。この円を円C1とする。一方，(3.26)式で∆θをパラメータとして描いた円を円C2とす

ると，円C2も必ずc0‚‹を通る。円C2の中心は，−1/2 ω1(Lq−Ld) [iδ iγ]
T +[0 ω1Φm ]T，

半径はω1Φmである。円C1，円C2を γδ平面上に描画した図を図 3.6に示す。円C1,円C2

の交点のうち一つが c0‚‹となることがわかる。
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図 3.6: (3.25)式と (3.26)式で∆θ を 0度 から 360度 まで変化させた場合に描いた円の

軌跡

図 3.7: 実際の制御装置で角度誤差を演算する場合に用いる円の軌跡

次に，制御装置内部では演算を簡単化するために，円の交点の演算結果が式 (3.26)の右辺

第二項ω1Φm [sin ∆θ 1−cos ∆θ]T に一致するように，2個の円を 1/2 ω1(Lq −Ld)[iδ iγ]
T

平行移動する。円C1を平行移動した円を円C1
′,円C2を平行移動した円を円C2

′とする。図

3.7に，円C1
′，円C2

′をγδ平面上に描いたものを示す。円C1
′の中心座標c0

1‚‹ = [c′1γ c′1δ]
T

を (3.27)式に示す。(3.25)式の左辺の座標に，平行移動を行った成分1/2ω1(Lq−Ld)[iδ iγ]
T
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が加算されている。また，円C1
′の半径 r′c1を (3.28)式に示す。




c′1γ

c′1δ


 =




Ldωcieγ

Lqωcieδ


 +

1

2
ω1(Lq − Ld)




iδ

iγ




(3.27)

r′c1 =
1

2
ω1(Lq − Ld)|ia| (3.28)

次に，円C2
′の中心座標 c0

2‚‹ = [c′2γ c′2δ]
T を式 (3.29)，半径 r′c2を式 (3.30)に示す。




c′2γ

c′2δ


 =




0

ω1Φm


 (3.29)

r′c2 = ω1Φm (3.30)

c0
1‚‹, c0

2‚‹間の距離を dcとし，円の交点の座標を x‚‹ = [xγ xδ]
T とすると，式 (3.31)の

演算により，∆θが 90度以下となる円の交点の座標を求めることができる。




xγ

xδ


 =

1

2d2
c




c′1γ − c′2γ c′2δ − c′1δ

−(c′2δ − c′1δ) c′1γ − c′2γ




×




−(d2
c +r′2c1−r′2c2)

−sgn(iδ)
√

4d2
cr

′2
c1−(d2

c +r′2c1−r′2c2)
2


+




c′1γ

c′1δ




(3.31)

同時に，交点の座標 [xγ xδ]
T は式 (3.32)を満たす。




xγ

xδ


 = ω1Φm




sin ∆θ

1 − cos ∆θ


 (3.32)

|∆θ| =

∣∣∣∣arcsin

(
xγ

ω1Φm

)∣∣∣∣ (3.33)

したがって，式 (3.32)中の xγ を∆θについて解いた式 (3.33)から角度推定誤差の振幅が

得られる。(3.33)式では,直接角度推定誤差を求めているが，回転速度とインバータ駆動

周波数が一致しているという条件を用いている。角度推定誤差の符号演算は，後述すると

おり，速度推定誤差が発生している場合を考慮し，より正確に符号演算することが可能で

あるため，(3.33)式による角度推定誤差は振幅として用いている。
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図 3.8: 速度推定器のブロック図

3.5 角度・速度推定器の構成

3.5.1 通常の運転時の角度推定器

本節では，角度・速度推定器の構成について述べる。特に次節では極低速の場合 (イン

バータ駆動周波数 12.56 rad/s 以下の時)について述べる。図 3.8にこの制御系の角度・速

度推定器の構成を示す。(3.16)式に示す演算により，角度推定誤差の符号を求め,(3.33)式

で角度推定誤差の振幅を計算し，振幅に符号を積算することで角度推定誤差の推定値∆θ̂

を得ている。そして，∆θ̂を PI調節器に入力し，その出力をインバータ駆動周波数 ω1と

して制御演算内部で用いている。制御器内部では，インバータ駆動周波数を推定回転速度

と見なしている。さらに，インバータ駆動周波数 ω1を積分した値を推定角度 θ̂として用

いている。

図 3.9は, 回転速度 95.5 r/min から 207 r/min まで 0.1 s で加減速運転したときのシミュ

レーション結果である。シミュレーションでは，IPMSM を急加減速させ, 推定角度誤差

が大きく発生するようにしている。この時の負荷は定格負荷としている。図 3.9 の下段の

図では実際の角度推定誤差と, (3.38)式により求めた推定角度誤差の値を重ね書きしてい

る。図 3.9より, 推定した角度誤差は, 約 80 度付近まで実際の角度推定誤差に追従してい

ることが確認できる。
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図 3.9: 急加減速シミュレーション結果

3.5.2 極低速の場合に関する考察と角度推定器の構成

文献 [58]では，磁束オブザーバに速度推定値が含まれると実際の速度と推定速度が一致

しないことにより，速度推定器の応答が悪化することを指摘している。本節では，電流推

定誤差に含まれる速度推定誤差について検討を行った。(3.1)式に含まれる回転速度 ωrと

インバータ駆動周波数 ω1が等しくないとし，(3.4)式と (3.1)式から電流推定誤差ベクト

ルを再度導出した。真の回転速度から推定速度 (インバータ駆動周波数)を差し引いた値

を速度推定誤差を∆ωとし，整理した式を (3.34)式に示す。




ieγ

ieδ


 =

ω1

2ωc

(Lq − Ld)




−
iγ

Ld

−
iδ

Ld

iδ

Lq

−
iγ

Lq







sin 2∆θ

1−cos 2∆θ




+
ω1

ωc

Φm




sin ∆θ

Ld

1−cos ∆θ

Lq




+
∆ω

ωc

(Lq − Ld)




−
iγ

Ld

iδ

Ld

iδ

Lq

iγ

Lq




×




sin 2∆θ

cos 2∆θ


 +

∆ω

ωc

Φm




sin ∆θ

Ld

−
cos ∆θ

Lq




(3.34)
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図 3.10: 極低速領域で用いる速度推定器のブロック図

次に，基準ベクトルと式 (3.34)の外積を計算し，結果を整理すると式 (3.35) が導かれ

る。ただし，整理のために sin 2∆θ ∼= 2∆θ, sin ∆θ ∼= ∆θ cos 2∆θ ∼= 1, cos ∆θ ∼= 1 とい

う近似を用いており，f(ω1, ∆ω)は外積の角度推定誤差∆θに対するゲインを表す関数と

する。

ieγ irδ−ieδirγ = f(ω1, ∆ω)∆θ

=
ω1

ωcLdLq

[
(ω1 + 2∆ω)

{
(Lq − Ld)

2(i2γ + i2δ)

− (Lq − Ld)Φmiγ
}

+ (ω1 + ∆ω)Φm(Φm − (Lq − Ld)iγ)
]
∆θ (3.35)

外積の平衡点近傍で表したゲインには，速度推定誤差∆ωが含まれていることがわかる。

ω1がゼロに近い場合には，∆ωの外積の符号に対する影響が大きくなると考えられる。し

たがって，ω1 = 0の近傍ではゲインの符号が正しく判別できないと，速度推定系が正帰

還になってしまう恐れがある。一方，ω1 = 0の場合でも∆ωを観測した値から得ること

ができて，∆ω = 0でない限り，角度推定誤差に対する外積のゲインは 0にならないため，

角度推定を続行できる可能性が増えると考えられる。そこで,観測値から∆ωを算出する
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ことにする。式 (3.36)を∆θ ∼= 0の近傍で線形化すると次のようになる。



ieγ

ieδ


 =

1

ωc




−
(Lq−Ld)iγ+Φm

Ld

−
(Lq−Ld)iδ

Ld

(Lq−Ld)iδ

Lq

−
(Lq−Ld)iγ+Φm

Lq




×



ω1∆θ

∆ω


 (3.36)

式 (3.36)を∆ωについて解くと速度推定誤差の推定値が得られる。これを∆ω̂とする。

∆ω̂ =

−ωc
(Lq − Ld)Ldiδieγ+{(Lq − Ld)iγ−Φm}Lqieδ

{−(Lq − Ld)iγ + Φm}2 + (Lq − Ld)2i2δ

(3.37)

式 (3.37)から∆ω̂を算出し，式 (3.35)に代入することで，ゼロ周波数周辺でも外積値に対

する∆θのゲインを求めることができる。そして，外積の値をゲインの関数 f(ω1, ∆ω)で

除算することで，角度推定誤差の推定値が得られる。

∆θ̂ =
ieγirδ − ieδirγ

f(ω1, ∆ω)
(3.38)

図 3.10に，極低速運転を行う場合の角度推定器のブロック図を示す。(3.38)式により∆θ̂

を計算し，極低速の場合も低速の場合と同じPI調節器を用いている。図 3.10では，速度

推定値をフィードフォワード的に補償するため，(3.37)式で演算した速度推定誤差の推定

値を，比例ゲインK∆ωと積算した後，速度推定値に加算している。

3.5.3 極低速の場合のシミュレーション結果

本節では，(3.35)式～(3.38)式で導出された角度推定誤差演算を用いてシミュレーショ

ンを行い，ゼロ周波数付近で角度同定が続けられるかを確認する。条件は，図 3.10の推定

器構成で，PI調節器の設定を積分ゲインKωI = 200, 比例ゲインKωP = 15とし，定格電

流の 80%で運転する。はじめに，比較のため，式 (3.37)の∆ω̂の演算を行わずに 0とした

場合のシミュレーションを行った。この時の角度，速度，速度推定誤差の推定値・実際値

の波形を図.3.11に示す。次に，式 (3.37)の∆ω̂の演算を有効にした場合の結果を図 3.12に
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図 3.11: ∆ω̂ を速度推定に含めない場合のシミュレーション結果

図 3.12: ∆ω̂ を用いた場合のシミュレーション結果
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示す。図 3.11，図 3.12中で回転速度 (電気角)は t=8 s まで ωr = 20 rad/s (63.6 r/min)を

保ち，以降 12.56 rad/s2 の割合で減速する。∆ω̂の演算を行わない場合では，インバータ

駆動周波数がゼロ周波数に接近するにつれて角度・速度推定が不安定になっている。一方，

∆ω̂の演算を有効にした場合では，図 3.12より，安定にゼロ周波数を通過することが可能

であることと，速度推定誤差の推定値と実際値がほぼ一致していることが確認できた。

3.6 実験結果

次に，本提案方式が安定に動作することを確認するために実機評価を行った。図 3.13に

実験装置の構成図を示す。本提案方式の制御系は浮動小数点演算可能なDSP上のソフト

ウエアとして動作する。演算周期は 204.8 µs である。また，1.5kW評価機は，本章の最後

に示す表.3.1に示した定数のものを用い，駆動には IGBTを用いたPWMインバータを用

いており，キャリア周波数は 5kHzである。また，低速での電圧出力誤差の影響を避ける

ため，端子電圧を 12bitA/Dを介して検出している。負荷機側ではベクトル制御インバー

タで誘導機 (2.2kW，速度センサ付き)を速度制御駆動させている。また，電流指令値は，

最大トルク／電流制御に基づいて作成しており，q軸からの電流位相角は 22.4 deg とし

ている。評価機は，表.3.1で示したパラメータの IPMSMを用いているが，これらのパラ

メータは無負荷時の値である。実際には，磁気飽和特性を持つため，インダクタンスの値

をあらかじめ測定し，q軸電流の値に応じて補正している。トルク指令値 150%の時には，

無負荷時に比べ q軸インダクタンスが約 30%減少している。また，回転速度が 5 rad/s 以

上の場合には，文献 [11]で提案し，推定方法を簡略化した電機子巻線抵抗推定を行ってい

る。(3.39)式に本検討で用いた抵抗推定の式を示す。(3.39)式においてKRp, KRiは抵抗推

定器の比例積分ゲインである。
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図 3.13: 実験装置の構成

R̂s =

(
KRp +

KRi

s

)
(−ω1

Lq − Ld

Lq

iδ)ieγ

+ ω1
(Ld − Lq)iγ + Φm

Ld

ieδ (3.39)

実験では比例ゲイン 0.001，積分ゲインを 0.01と設定した。

次に，図 3.10に示す角度・速度推定器を用いて，定格トルクの 150%負荷および-150%負

荷でゼロ周波数通過を含む低速での加減速運転を行った結果を示す。ただし，慣性が大き

図 3.14: 150%負荷での加減速運転 (インバータ駆動周波数:-12.56 ∼ 12.56 rad/s)
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図 3.15: -150%負荷での加減速運転 (インバータ駆動周波数:-12.56 ∼ 12.56 rad/s )

図 3.16: インバータ駆動周波数 31.4 ～ 188.5 rad/sの加減速運転

い負荷を想定し，負荷機側で速度制御を行い，ランプ状に変化する運転パターンを設定し

ている。条件は，インバータ駆動周波数-12.56 rad/s ～12.56 rad/s (回転速度:-40 r/min

～40 r/min )で運転を行い，加減速レートを 12.56 rad/s2 とした。速度推定器は，PI調

節器の設定を積分ゲインKωI = 350,比例ゲインKωP = 15としている。定格の 150%トル

ク指令値を与えた場合の実験波形を図 3.14, 定格の-150%トルク指令値を与えた場合の実

験波形を図 3.15に示す。ゼロ周波数周辺では，角度推定誤差が 20 deg 程度発生している

ものの，安定に通過を行えることが確認できた。

さらに，極低速以外の領域で，図 3.8に示す速度推定器を用いて加減速運転を行った結

果を示す。加減速レートを 75.39 rad/s2 として，インバータ駆動周波数 31.4 rad/s～188.5
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表 3.1: 評価機 IPMSMのモータ定数

容量 1.5 kW 定格速度 3600 r/min

電流 6.8 A 極対数 6

巻線抵抗Rs 0.82 Ω d軸インダクタンス Ld 5.9 mH

q軸インダクタンス Lq 14.8 mH Φm 0.134 Wb

rad/s (回転速度:100 r/min ～600 r/min )まで運転した結果を図 3.16に示す。実験時のト

ルク指令値は定格の 150%としている。図 3.16の左側の波形には，速度推定値と実際の速

度の波形を示す。図 3.16の右側の波形には，加減速中の角度推定誤差の波形を示してい

る。図 3.16より，角度推定誤差が最大 7.2 deg 程度発生しているが，31.4 rad/s ～188.5

rad/s までの間で安定に加減速動作が行えていることが確認できた。なお，本章のシミュ

レーション，実験で使用した IPMSMのモータ定数を表 3.1に示す。また，(3.9)式に含ま

れるオブザーバの時定数を決めるゲインは ωc=100 rad/s を用いた。
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3.7 まとめ

電流オブザーバに基づく位置センサレス制御方式において，角度推定誤差が-90°から

90°の場合に対応できる角度推定誤差の符号判別方法として，電流推定誤差と基準ベクト

ルの外積を利用する方法を提案した。また，角度推定誤差の線形化方法として，電流推定

誤差ベクトルから,2円の交点を求める演算を利用して，直接角度誤差振幅を演算する方法

を提案した。これら 2つの方法を用いて角度・速度推定器の構成を検討した。急加減速を

行うシミュレーションにおいて，角度推定誤差が最大 80°程度の過渡的な拡大に追従で

きることを確認した。さらに，極低速運転に対応するために，速度推定誤差の影響を考慮

した角度・速度推定器の構成を検討した。また，1.5kW IPMSMを用い，定格 150%負荷

にて，ゼロ周波数通過運転と 600 r/min 以下での加減速運転を行う実機検証を行った。
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第4章 ビート現象の影響を考慮した

IPMSMのセンサレスベクトル

制御

本章では，位置センサレス制御を，実用的なインバータシステムへ適用することを検討す

る。交流電気車を想定し，単相交流を整流した電圧を電源として用いる場合，コンデンサ

電圧に脈動成分が重畳する。そのため，電圧指令値と，インバータ電圧との間に脈動成分

の位相差による電圧誤差が生じる。特に，電源周波数の 2倍とインバータ駆動周波数が近

づいた場合に，ビートと呼ばれる現象が発生し，モータに過大な電流が流れる事があり，

問題である。この現象を防ぐための方法として，文献 [59]から文献 [62]の方法が提案さ

れている。鉄道車両用のインバータでは，キャリア周波数を変化させて運転することが多

い。時々刻々とキャリア周波数が変化すると，フィルタ特性を持つ補償器の伝達関数も影

響を受けてしまう問題がある。そこで，本章では，キャリア周波数の変化に対して，あま

り影響を受けない電圧補償方法を提案する。また，第 3章で提案した方法を含む位置セン

サレス制御系と本出力電圧補償器を組み合わせて，単相交流を電源にもつインバータシス

テムを用い実機検証を行い，提案方法の有効性を確認する。

4.1 ビート現象とその対策法

はじめに，ビート現象について説明する。

図 4.1に示すインバータシステムにおいて，単相の交流電源から供給できる電力 P は，

電源角周波数をωs，電源の電圧を Vs,電源の電流を Is,電流の位相角を 2ψとすると，次の
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図 4.1: 単相交流を電源とするインバータシステム

図 4.2: インバータ電圧誤差を説明する図

式 (4.1)で与えられる。

P = Vs sin(ωst)Is sin(ωst + 2ψ)

=
1

2
VsIs(cos(2ψ) − cos(2ωst + 2ψ)) (4.1)

(4.1)より，交流電源から供給される電力には，2ωsで変化する脈動成分が含まれる。一方，

ベクトル制御を行うインバータを，ほぼ電流源とみなすことができるとすると，インバー

タの直流中間電圧に，2ωsの周波数成分が重畳することになる。直流中間電圧に 2ωsの成

分がある場合に，そのまま PWM変調を行うとインバータ出力電圧には，2ωs ± ω1とい

う周波数成分が重畳する。2ωs −ω1 = 0が成り立つ場合，インバータ出力電圧に直流成分

が重畳し，モータに過大な電流が流れる場合がある。これをビート現象と呼んでいる。

図 4.2は，上段から，キャリア周期と制御演算のタイミング，PWMパルス，直流中間電

圧の脈動成分の模式図を示す。図 4.2中の左端のタイミングで，制御演算を行った結果は，

1.5周期後に反映される。制御演算を行った時点の直流中間電圧とパルスが出力されてい

る時点での直流中間電圧は，脈動の影響で位相が異なっている。したがって，1.5周期先

での直流中間電圧に合わせた電圧指令値を作成する必要があることが分かる。
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図 4.3: 文献 [59]のブロック図

4.1.1 ビート現象の対策法の先行技術

次に，本節では，これまでのビート現象の対策法について述べる。文献 [59]で提案さ

れている方法では，主に，誘導機の 1パルス領域で発生するビート現象の抑制方法を検討

している。誘導機の 1パルス領域では，電圧が飽和しているため，トルク電流を周波数に

よって制御している。q軸電流に重畳しているリップルをBPFによって抽出し，この成分

がゼロとなるよう，脈動周波数で選択的に動作する補償器によって，周波数を制御してい

る。また，文献 [60]では，永久磁石同期機を駆動するインバータでのビート現象の抑制方

法を検討しているが，電圧指令値を操作している。この方法でも，トルク電流を検出し，

脈動成分が 0となるように，脈動の回転座標系で P制御を行い，結果を q軸電圧指令値

に加算している。これに対して文献 [61],[62]では，直流中間電圧による電圧誤差が発生し

ないようフィードフォワード的に電圧指令値の補償を行っている。文献 [61]は，永久磁石

同期機を駆動する鉄道車両用インバータのビート抑制法について述べており，検出した直

流中間電圧をバンドパスフィルタを用いて位相進み補償を行い，位相進み補償を行った電

圧でPWMパルスを作成する。文献 [60],[61]でのインバータキャリア周波数は固定である

と報告されている。文献 [62]では，同期PWM領域では，インバータ周波数に応じてキャ

リア周波数が可変であるため，インバータ周波数に応じてバンドバスフィルタの特性を変

化させることが述べられている。また，電圧飽和領域では，三相電圧指令値の正負の面積

が等しくなるよう周波数によって電圧指令値を変える制御方法について述べている。文献

[61],[62]の方法では，直流中間電圧の脈動成分の検出に用いるバンドパスフィルタの中心

周波数を，直流中間電圧の脈動成分の周波数よりも，若干高く設定することでバンドパル

フィルタを通過した成分に位相進み特性をもたせている。図 4.4に，文献 [62]で用いられ
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図 4.4: 文献 [62]で用いられているバンドパスフィルタの特性

ているバンドバスフィルタの特性を示す。電気車用のインバータでは，運転中にキャリア

周波数が変化する。演算周期に対し，脈動の周波数が十分離れているわけではないので,

正確に電圧補償を行うためには，バンドパスフィルタの中心周波数を決めるために，双一

次変換などを用いて正確なゲインと位相特性を持つよう構成する必要がある。また，パル

ス切替の際には,演算周期が大きく変化すると, フィルタの特性が大きく変わることに留

意する必要がある。

4.2 電圧補償器の原理

次に，本節では，前節で述べた課題に対応するため，提案方式の原理について述べ，離

散系で実現する電圧補償器の構成を説明する。はじめに，文献 [62]で位相進みのために

用いていたバンドパスフィルタを状態方程式の形式で与えることを考える。状態変数を

x = [x1, x2]
T , 状態方程式のパラメータ行列をA,入力行列を b, バンドパスフィルタの入

力を u，フィルタの中心周波数を ωc, ダンピング係数を ζとすると，2次系のバンドパス

フィルタは，(4.2)式で与えられる。

d
dt

x = Ax + bu

= d
dt




x1

x2


 =




0 −ω2
c

1 −2ζωc







x1

x2


 +




0

1


 u (4.2)

(4.2)式で，x2が通常のフィルタの出力である。x2を計算する過程で使用した x1の伝達関

数は，

x1 =
−ω2

c

s2 + 2ζωcs + ω2
c

(4.3)

50



で与えられ，2次のローパスフィルタである。x1を微分した値が x2に対応することから，

x1, x2を線形結合させた出力によって，脈動の周波数で任意の位相を持つ成分を作ること

ができる。例えば，x1, x2に対して回転変換を行うと，任意の位相特性を持つ波形を得る

ことができることがわかる。

次に,(4.2)の状態方程式を離散化し，その時間関数を導出する。一般的に，(4.2)式の時

間関数は次のように与えられる。

x(t) = x(0)eAt +

∫ t

0

eA(t−τ)bu(τ)dτ (4.4)

ここで，eAtは行列指数関数で，(4.5)式で与えられる。

eAt = I + At +
1

2!
A2t2 +

1

3!
A3t3... +

1

n!
Antn (4.5)

制御装置の演算周期が T s の場合に，時刻 t = (k + 1)T の時の x は，t = kT の時の解を

用いて表すと次の (4.6)式のようになる。

x ((k + 1)T ) = eATx (kT ) +

∫ (k+1)T

kT

eA((k+1)T−τ)bu(τ)dτ (4.6)

離散化する場合に，kT から (k + 1)T の期間の間，入力 uが一定と考えるのは, 入力部分

が 0次ホールドと仮定している場合である。しかし，実際には uは時間とともに変化する

入力である。0次ホールドを用いて離散化すると，演算時間がフィルタの共振周波数の周

期と近づいている場合は，式 (4.6)の右辺第二項の誤差により出力誤差が大きくなってし

まう。そこで，入力の今回値と前回値の平均値で計算することとした。

x ((k + 1)T ) = eATx (kT ) +

∫ (k+1)T

kT

eA((k+1)T−τ)b{u(kT ) + u((k + 1)T )}/2 dτ

= eATx (kT ) + eA(k+1)T

∫ (k+1)T

kT

eA(−τ)b {u(kT ) + u((k + 1)T )}/2 dτ

= eATx (kT ) + eAkT (−A−1)
[
eA(−((k+1)T )) − eA(−(kT ))

]
b {u(kT ) + u((k + 1)T )}/2

= eATx (kT ) + A−1(eAT − I )b {u(kT ) + u((k + 1)T )}/2 (4.7)

4.3 デジタルバンドパスフィルタの精度

次に, Matlab/simlinkを用いて, 120 Hzの正弦波をフィルタリングした場合に, 連続系

と離散系のフィルタでどのような誤差が現れるかを調べた。図 4.5は共振周波数 ωc =120
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Hz, ζ = 0.1の連続系のボード線図である。この連続系のフィルタ出力と, (4.7)式の差分

方程式に基づいて実装したデジタルフィルタの出力を比較した。また,eAT の計算は,4次ま

で計算している。図 4.6にサンプリング周期 500 µs の場合のフィルタ出力, 図 4.7にサン

プリング周期 1 ms の場合のフィルタ出力の計算結果を示す。連続系との差は, 500 µs の

場合は約 3%, 1 ms の場合は約 12.5%の誤差がでることが分かる。周期 1 ms の場合は,12

0Hzの周期が 8.33倍程度でしかなく,誤差が増えてしまっているが, 直流中間電圧の変動

は,設計値で最大±5%であるので,周期が 1 ms の場合でも制御器内部で扱われる直流中間

電圧の誤差は,直流中間電圧の 0.625%程度に止まると考えられる。

図 4.5: 連続系のBPFのボード線図

図 4.6: 周期 500usのフィルタの出力

図 4.7: 周期 1msのフィルタの出力
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4.4 パルス切替に関する検討

パルス切替時には,演算周期が大幅に変化する。したがって, 直流中間電圧に対するバ

ンドパスフィルタの出力が正確であるためには演算時間が変化したことを考慮する必要

がある。さて, (4.6)式に基づいて, 周期 T の演算が k回続いたのち, 周期が変化して T2と

なった時の最初のバンドパスフィルタの演算がどうなるかを確認した。まず,経過時間を

t = kT + T2とおいて,(4.6)式に代入する。すると次の式が得られる。

x (kT + T2) = eA(kT+T2) +

∫ kT+T2

0

eA(kT+T2)−τbu(τ)dτ

= eAT2eAkT + eAT2

∫ kT

0

e(A(kT+T2)−τ)bu(τ)dτ

+

∫ kT+T2

kT

e(A(kT+T2)−τ)bu(τ)dτ (4.8)

ここで,

x (kT ) = eAkT +

∫ kT

0

e(A(kT+T2)−τ)bu(τ)dτ (4.9)

を代入すると，(4.8)式より，(4.10)式が得られる。

x (kT + T2) = eAT2x (kT ) +

∫ kT+T2

kT

e(A(kT+T2)−τ)bu(τ)dτ (4.10)

次に,式 (4.10)の第二項について考える。期間 T2の間の uは一定値とすると,

∫ kT+T2

kT

e(A(kT+T2)−τ)bu(τ)dτ = eA(kT+T2)

∫ kT+T2

kT

eA(−τ)bu(τ)dτ

∼= A−1(eAT2 − I )bu (4.11)

となるので,結局 (4.8)は,

x (kT + T2) = eAT2x (kT ) + A−1(eAT2 − I )bu (4.12)

と表せる。すなわち，前回の割り込みから今回の割り込みまでの時間 T2から新たに eAT2

を計算して, これからフィルタの今回値を計算すればよいことが分かった。

次に，実機を用いて eAT2 を 1サンプルで演算できるようにし，パルス切替の時のバン

ドバスフィルタの出力を確認した。実機のインバータの電源は，60 Hzの交流を 3レベル

コンバータで整流して生成している。前節までに導出した結果を用いて，制御装置に実装

した図 4.8にビートレス制御のブロック図を示す。図 4.9(a),図 4.9(b)は，それぞれ異なる
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パルス切り替えを行っている時の 120 Hz成分のフィルタ出力の波形である。図 4.9(a)よ

り，9パルスから 6パルスへの切替では演算周期は 500 µ から 750 µs に変化している。図

4.9(b)より，6パルスから 3パルスへの切替では，切替時に 537 µsから 1 msに変化して

いる。図 4.9(a),(b)より，パルス切替後の脈動成分の変化は切替前の脈動の振幅の 10%以

下に留まっており、切替時に脈動の大幅な変化は見られないことが確認できた。

図 4.8: ビートレス制御のブロック図

図 4.9: パルス切替のときの直流中間電圧
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図 4.10: パルスモード

図 4.11: 制御系ブロック図

4.5 実験結果

次に，位置センサレス制御系を含むインバータシステムで動作確認を行った結果を示

す。このインバータでは，非同期と同期PWMをパルス切り替えを行いながら両方用いて

いる。低速から，非同期 PWM,15パルス,9パルス,6パルス,3パルスを用いている。非同

期PWMを行っている場合のキャリア周波数は 1000Hzとしている。図 4.10に，横軸にイ

ンバータ周波数，縦軸にキャリア周波数を取り，各周波数でのパルスモードとキャリア周

波数の変化を示した。演算周期は，回転速度とパルスモードによって決まる。同期PWM

では，一定の電圧位相角で割り込みが発生する。そのため，PWM変調機能では毎回次の

演算周期を計算しており，演算結果の時間 T を，ビートレス制御に供給している。ビート
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図 4.12: 6パルス,123Hz時の電流波形

図 4.13: 3パルス,180Hz時の電流波形

レス制御は，図 4.8のブロック図に示したものを用いる。

電流指令値は，トルク指令値から，最大トルク／電流制御を用いて演算している。なお，

空転滑走が発生した場合には，空転滑走のトルクパターンに応じて，トルク電流指令値を

引き下げている。次に,図 4.11に，位置センサレス制御を含む制御ブロック図を示す。

起動時の初期磁極推定を行う必要があるため，停止状態から約 3 Hzまでは，高周波重

畳によるセンサレス制御を行っている。20Hzまでは，3章で示された電流オブザーバに

よるセンサレス制御を行い，20Hz以上では，拡張誘起電圧によるセンサレス制御を行っ

ている。空転滑走制御機能では，加速度を検知するために，センサレス制御で推定された

角度推定誤差∆θを入力している。実験に用いた IPMSMは，3章で用いた表 3.1のモータ

である。

次に，ビートレス補償効果の確認を行った波形を，図 4.12，図 4.13に示す。図 4.12の
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図 4.14: 加減速波形

運転は，6パルスで一次周波数 123Hz,電流指令値は定格 100%である。図 4.12(a)では，相

電流に 3Hzの脈動分が重畳していることが分かる。一方,図 4.12(b)には，この脈動分が

打ち消されていることが確認できる。また,dq軸電流に重畳したリップルも半減している

ことが確認できる。図 4.13は，3パルス, 185Hz,電流指令値 75%においてビートレス制御

補償ありの場合となしの場合を比較した波形である。図 4.13(a)に示すように、補償なし

の場合には 10%電流程度の振幅で電流リップルが現れている。同図 (b)に示すように補償

ありの場合にはリップルが半減していることが確認できる。最後に，停止した状態から起

動し，200Hzまで力行トルク 100%で加速して，再起動し，回生運転した加減速運転結果

を図 4.14に示す。負荷機は，慣性負荷を模擬した速度指令値により，ベクトル制御イン

バータを用いて速度制御されている。図 4.14より，非同期と同期 15パルスの切り替えや，

同期パルスでの切り替え時，120 Hz付近において電流振動が見られず安定に制御されて

いることが確認できた。再起動時には，インバータ端電圧を測定し，誘起電圧から速度と

回転角度を推定し，速度に合わせたパルスモードでインバータONを行っている。200Hz

から，回生動作を行っているが,0速度まで安定に動作を行うことができていることが確認

できた。
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4.6 まとめ

本章では，はじめに，ビート現象の発生原理とビートレス制御の先行技術についてまと

めた。ビート減少を抑制するために，先行技術では，バンドパスフィルタの特性を利用し

て補償を行うものがあった。鉄道車両用のインバータでは，キャリア周波数が時々刻々と

変化するため，バンドパスフィルタの中心周波数の特性を常に変化させる必要があった。

そこで，バンドパスフィルタの状態変数に着目し，位相特性が互いに 90度異なる 2つの状

態変数を回転変換し，任意の進み位相を持つ成分を用いて，脈動電圧を補償する機能を提

案した。また，新しい演算時間と古い演算時間に対応した離散化時の状態変数の式を導出

し，パルス切り替えに対応している。電圧補償機能と，第 3章の位置センサレス制御をイ

ンバータシステムに組み込み，電源周波数の 2倍にあたる駆動周波数で，電流振動を抑制

できることを確認し，慣性を模擬した負荷を備えた評価装置により，キャリア周波数が急

変する同期 PWMによるパルス切り替えを含む加減速運転で，停止状態からから 200 Hz

までの安定に定格負荷状態で運転できることを確認した。
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第5章 適応磁束オブザーバを用いた誘導

電動機の速度センサレスベクトル

制御の極低速での安定化方法

適応同定を用いた磁束オブザーバはさまざまな方法が提案されている [43],[63]-[68]。本章

では，特にゼロ周波数周辺の速度推定の安定化を図るために，適応二次磁束オブザーバの

フィードバックゲイン調整方法を提案する。文献 [16]で提案されたフィードバックゲイン

調整方法では，速度推定誤差から電流推定誤差までの伝達関数を解析的に求め，特性方程

式が回生時に不安定極を持っていたこれまでの同一次元オブザーバの問題点を克服した。

しかしながら，極低速・重負荷時には，不安定になる場合があった。本章では，ゲインの

設定によってはゼロ周波数周辺で速度推定が不安定化することを示し，速度推定誤差から

電流推定誤差までの伝達関数の導関数の判別式を用いて安定に調整する方法について提案

する。さらに，実機を用いて，提案方法の有効性を検証する。

5.1 数学モデル

本節では，以降の解析で用いる誘導電動機と磁束オブザーバの式を示す。誘導電動機

の状態方程式は，一次電流を i dqs = [id iq]
T , 二次磁束を Φdqr = [Φdr Φqr]

T , 状態変数を

x dq = [i dqs Φdqr]
T , 一次インダクタンスを Ls, 二次インダクタンスを Lr, 励磁インダクタ

ンスをM , 漏れ係数を σ = 1 − M2/(LsLr), 入力行列を B = [1/σLs 1/σLs 0 0]T , 電圧を

v dqs = [vd vq]
T , 一次抵抗を Rs, 二次抵抗を Rr, 一次抵抗と，二次抵抗を一次側に換算し

た抵抗の合計値をRn = Rs + M2/L2
rRrとすると，(5.1)式で与えられる。また，オブザー

バの状態方程式は, フィードバックゲイン行列をG, 出力行列をC とすると，(5.2)式で
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ある。

d

dt
x dq = Ax dq + Bv dqs (5.1)

d

dt
x̂ dq = Âx̂ dq + GC (x dq − x̂ dq) + Bv dqs (5.2)

(5.1)式, (5.2)式に含まれるA,C の定義を，(5.3)式に示す。

A =




A11 A21

A12 A22




A11 = Rn/(σLs)I − ω1J

A21 =
M

σLsLr

{Rr

Lr

I − ωreJ}

A12 = M
Rr

Lr

I

A22 = −Rr

Lr

I − ωseJ

I =




1 0

0 1


 , J =




0 −1

1 0




C =




1 0 0 0

0 1 0 0


 (5.3)

以降で，“̂ ”つきの変数は，制御による推定値であることを示す。Âには，A中の回転速

度 ωreに推定速度 ω̂reを, すべり周波数 ωseに推定すべり周波数 ω̂se を与えており，その他

の電動機パラメータは一致している。

ラプラス演算子を s, 推定すべり周波数を ω̂se, オブザーバによる電流推定のカットオフ

周波数を ωc, 調整ゲインを q,とするとフィードバックゲイン行列Gは，文献 [16]で提案

されたように，(5.4)の式で与えられる。(5.4)式において，Gの 1行 1列目，2行 1列目,2

行 2列目の要素をそれぞれ g11, g21, g22とする。

G =




g11 g21 MRr/Lr 0

ω1 g22 0 MRr/Lr




T

ここで, g11 = g22 = ωc

g21 = −ω1 −

[
{s + Rs/σLs + M2Rr/(σLsL

2
r) + g11}

s + R̂r/Lr

× {ω̂se − q sgn(ω1)|ω̂se + 1|}
]

(5.4)
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図 5.1: 適応磁束オブザーバのブロック図

図 5.1は，(5.2)-(5.4)式を含む適応磁束オブザーバのブロック図である。図中で，灰色の

線に囲まれた部分が (5.2)式と (5.3)式に対応する。適応二次磁束オブザーバ全体は，破

線で囲まれている。推定速度 ω̂reは，本節で述べている通常の運転モードでは，q軸電流

推定誤差 iq − îqを入力とするPI調節器によって演算される。速度推定器の比例ゲインを

KωP , 積分ゲインをKωI とすると，推定速度は (5.5)によって演算される。

ω̂re =

∫
KωI(iq − îq)dt + KωP (iq − îq) (5.5)

誘導機の状態方程式 (5.1)とオブザーバの式 (5.2)の差分を取ることにより，誤差状態方

程式が得られる。状態誤差ベクトルを edq = x dq − x̂ dqと置くと，誤差状態方程式は，(5.6)

によって与えられる。

d

dt
edq = (A−GC )edq + (A− Â)x̂ dq (5.6)

(5.6)式において，速度推定誤差を∆ωre = ωre− ω̂reと定義すると，(5.6)式の解は，(5.7)

式で表される。

edq = (sI −A + GC )−1

× [0 − M

σLsLr

Φ̂dr 0 Φ̂dr]
T ∆ωre (5.7)
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ここで，(5.4)式で定義したフィードバックゲイン行列を用いた時の (5.7)式の右辺第一項

(sI −A + GC )を行列形式に展開すると，(5.8)式が得られる。

sI −A + GC

=




s +
Rn

σLs

+ ωc 0 −
M

σLsLr

Rr

Lr

−
M

σLsLr

ω̂re

0 s +
Rn

σLs

+ ωc

M

σLsLr

ω̂re −
M

σLsLr

Rr

Lr

0 0 s +
Rr

Lr

−ω̂se

0 0 ω̂se s +
Rr

Lr




(5.8)

(5.8)式の 3行 1列目，3行 2列目, 4行 1列目,4行 2列目は，モータパラメータが真値に等

しい条件では，オブザーバゲインの設定により，0に相殺される。ここが，文献 [16]で工

夫を行っている点である。次に，速度推定誤差から電流推定誤差までの伝達関数は，(5.8)

を用いて (5.7)式を計算することで得られる。sI −A + GC の 2行 2列目，4行 2列目に

対応する余因子行列を，C22, C42,と置いた場合に，速度推定誤差から q軸電流推定誤差ま

での伝達関数は，(5.9)式で与えられる。(5.9)より，伝達関数の分母は，つねに実数部が

負の極を持っており，不安定の要因とならない。

iq −îq =
−

M

σLsLr

C 22 + C 42

(s +
Rn

σLs

+ g22)C 22

Φ̂dr∆ωre

=

M

σLsLr

Φ̂dr

(s + Rr/Lr)(s + Rn/(σLs) + ωc)(s2 + 2(Rr/Lr)s + (Rr/Lr)2 + ω̂2
se)

×

[
s3 + 2

Rr

Lr

s2 +

{(
Rr

Lr

)2

+ ω̂2
se + qsgn(ω1)ωre|ωse + 1|)

}
s

+ Rr/Lr|ω1||ωse + 1|q

]
∆ωre (5.9)
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5.2 速度推定器を構成するためのゲイン調整方法

実際に適用される速度推定系を構成するに際し，誘導機の回転速度の変化と負荷の変

化にかかわらず，速度推定器の応答が一定の特性を示すことが望ましい。そのためのゲ

イン調整方法について示す。定常状態での伝達関数のゲインを求めるため，(5.9)式に，

s = 0,Φ̂dr = Mid を代入すると，(5.10)式が得られる。

iq−îq =
M2id|ω1|q

σLsLr(
Rn

σLs

+ ωc)((
Rr

Lr

)2 + ω̂2
se)

(5.10)

(5.10)式の中で，qは，制御器内部で調整可能なゲインである。したがって，(5.11)式に

より qを与えれば，定常状態でのゲインをKdcにすることができる。

q =
σLsLr(

Rn

σLs

+ ωc)((
Rr

Lr

)2 + ω̂2
se)

M2id|ω1 + 1|
Kdc (5.11)

(5.11)式にしたがってフィードバックゲインに含まれる調整係数 qを与えた場合の速度推

定誤差から電流推定誤差までの伝達特性のボード線図を図 5.2と図 5.3に示す。回転速度

は，200 r/minの場合が図 5.2, 900 r/minの場合が図 5.3に対応する。なお，計算に用い

た誘導機の定数は，本章の最後の表 5.6に示している。図中では，負荷条件を，定格負荷

の-100%,-50%,0% 50%,100%に設定した場合のボード線図を重ね書きしている。しかしな

がら，図 5.2と図 5.3 において，10[rad/s]付近での周波数応答が負荷によってばらついて

いることを除くと，直流に近い領域での周波数特性はほぼ同一であるとみなせる。また，

入出力の位相差は± 90°以内に収まっており，速度推定器と組み合わせた場合に安定な速

度推定系を構成することができる。

5.3 低速での問題点

回転速度が低い場合には，定常状態におけるゲインKdcを保とうとすると，(5.11)式よ

り，一次周波数に反比例して係数 qを高く設定しなければならないことが分かる。一方で，

係数 qを高く設定した場合には速度推定系が安定条件を満たせない可能性があることを以

下で示す。次に，回転速度-20 r/minの場合に，100%の力行負荷をかけた状態のボード線
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図 5.2: 200 r/min でのボード線図

図 5.3: 900 r/min でのボード線図

図を図 5.4に示す。図中で，係数 qの値を 0.3から 0.3毎に 1.8まで引き上げた場合のボー

ド線図を重ね書きしている。図 5.4において，係数 qを 1.8に設定した場合には，定常状

態のゲインをもっとも大きく設定できるが，入出力の位相差が 90°以上となることがわ

かる。
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図 5.4: 20 r/min でのボード線図

図 5.5: Kdc=0.2の場合に位相差が±90°を超える速度領域
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次に，Kdc=0.2とおき，(5.11)式にしたがって，係数 qを調整した場合の，位相差が±90

°を超えてしまう一次周波数とすべりの条件を，横軸をすべり周波数，縦軸を一次周波数

として，図 5.5中の斜線部に示した。図 5.5より，一次周波数が 0に近く，かつすべり周

波数の絶対値が大きくなるにつれてこの斜線部の領域が拡大していることがわかる。した

がって，ゼロに近い回転速度で, 負荷が大きい場合，係数の設定によっては，伝達関数の

入出力の位相差が±90°を超えてしまうことが分かった。

5.4 速度推定の安定条件

本研究では，速度推定系の安定条件を導出するために，リアプノフの方法に比べて安定

な適応則を見つけやすいため，超安定論を利用している。本節では，速度推定の安定条件

を，超安定論を用いて示す。図 5.6において，前向き伝達関数は，パラメータが時間によっ

て変化しない，線形時不変伝達関数，後ろ向き伝達関数は，時間によって変化する項の積

などを含む，非線形ブロックであるとする。また，図 5.6のフィードバック系で，γ2
0を正

図 5.6: 超安定論の概念を説明するためのフィードバックループ

の有限の定数, 時刻 t1 > t0とする時，非線形ブロックの入出力の信号は次式 (5.12) を満

たすものとする。

∫ t1

t0

vT (t)w(t)dt < −γ2
0 (5.12)

ここで，図 5.6のフィードバック系が超安定であるとは，(5.12)式を満たす，どのような

非線形ブロックに対してもフィードバック系が大域的に漸近安定であるという。フィー

ドバック系が安定であるためには，前向きブロックの伝達関数が強正実 (strictly positive

real)である必要がある。伝達関数が強正実であるためには,

• 係数が実数の多項式であること

66



• 伝達関数の分子と分母はフルビッツ多項式（特性根の実数部がすべて正である）

• −∞ < 0 < ∞のすべての ωに対して Re[G(jω)] > 0

が条件である。強正実伝達関数の周波数応答をナイキスト線図上にプロットするとベク

トル軌跡が第一と第四象限内に存在する。すなわち，入出力間の位相差の絶対値は，すべ

ての周波数に対して 90°以下である。

次に，上記のフィードバック系を，誘導機の速度推定系にあてはめることを考える。文

献 [40]では，(5.5)式のようなPI調節器が，非線形ブロックが満たすべき (5.12)式の不等

式を満足することを示している。そこで，線形時不変ブロックを，(5.7)式，非線形ブロッ

クを，(5.5)式の PI調節器と置くと，フィードバックループ系は，図 5.7のようになる。

(5.7)式を線形時不変ブロックとして扱うために，以下では，平衡点近傍，すなわち二次

磁束が理想的なベクトル制御の状態を見たし，Φ̂dr = Midであるとみなせることとする。

以上から，(5.7)式であらわされる伝達関数は，入出力間の位相差が，90°以内に収まっ

ている必要があることが分かる。

図 5.7: 速度推定系のフィードバックループ

5.5 安定条件を満たすオブザーバのフィードバックゲインの

導出

前節までに，(5.7)式の分母のゼロ次の項にかかっている係数 qを調整すると，定常状

態での伝達関数のゲインを調整できることと，ゼロ周波数近傍では，係数 qの設定によっ

ては，伝達関数の位相差が 90°以上となる場合があることを述べた。本節では，どのよ

うに係数 qを設定すれば，伝達関数が位相の安定条件を満たせるのかを検討する。
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最初に，(5.7)式に s = jωを代入して，実数部を整理する部分を説明する。(5.7)式は，

分子が 3次,分母が 4次の多項式である。sに関する多項式を，係数 a, b, c, d, e, f, gを用い

ると次のように表せる。

s3 + es2 + fs + g

(s2 + as + b)(s2 + cs + d)
(5.13)

(5.13)式に s = jωを代入すると，(5.14)式が得られる。

(g − eω2) + jω(f − ω2)

{(b − ω2)(d − ω2) − ω2ac} + jω{a(d − ω2) + c(b − ω2)}
(5.14)

さらに，(5.14)式を有理化した時の実数部を導出すると，(5.15)式が得られる。

(g − eω2){(b − ω2)(d − ω2) − ω2ac} + ω2[(f − ω2){a(d − ω2) + c(b − ω2)}]
{(b − ω2)(d − ω2) − ω2ac}2 + ω2{a(d − ω2) + c(b − ω2)}2

(5.15)

伝達関数のナイキスト線図を書いた場合に，軌跡が実数が正の領域に収まるかを確認する

ためには，(5.15)式が負となるかどうかを確認すればよい。(5.15)式の分母はつねに正で

ある。そこで，(5.15)式の分子について調べる。周波数の二乗をX = ω2としたときに，

Xの多項式F (X)を考える。F (X)の 3次の係数を k3, 2次の係数を k2, 1次の係数を k1, 0

次の項を k0とすると, (5.16)が得られる。

F (X) = k3X
3 + k2X

2 + k1X + k0

ここで，

W0 =
Rr

Lr

|ω1||ωse + 1|

W1 = sgn(ω1)ω̂re|ω̂se + 1|

W2 = (
Rr

Lr

)2 + ω̂2
se

W3 =
Rr

Lr

+
Rn

σLs

+ ωc

W4 =
Rr

Lr

+
Rn

σLs

W5 = (
Rr

Lr

)2 − ω̂2
se
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とすると，k0から k3は (5.16)式で与えられる。

k3 = W3q

k2 = {W0 − W1(W3 + 2(
Rr

Lr

))}q + 2W3W5

k1 =

[
W1{W2W3 + 2(

Rr

Lr

)2W4}

− W0(3(
Rr

Lr

)2 + 3(
Rr

Lr

)W4 + ω2
se)

]
q

+ W 2
2 W3

k0 = W0W2

(
Rr

Lr

)
W4q (5.16)

伝達関数の位相が 90°となるのは，整理した分子の実数部 (5.16) が 0になるときである。

すなわち三次方程式F (X) = 0が 0よりも大きい実数解を持つ場合，位相が 90°となる周

波数帯が存在してしまうことになる。三次方程式F (X) = 0が実数解を持つか，判別式を

検討してみると，q4および q3の項が含まれており，解析的に解くことが困難である。

そこで，実数解を持たないように十分条件を検討し，本章で提案するオブザーバゲイン

の調整方法を示す。(5.16)より，k0はつねに正の値であるので，F (0) > 0である。また k3

もつねに正の値であるので，F (∞) > 0である。したがって，この間で F (X)が単調増加

関数であれば，虚数解しかもたないといえる。そこで，F (X)の導関数について考える。

F (X)の導関数が下に凸であったとすれば，F ′(X)が 0になる実数のXが存在する。

F ′(X) = 3k3X
2 + 2k2X + k1 = 0 (5.17)

式 (5.17)において，Xが虚数解をもつためには，

k2
2 − 3k3k1 < 0 (5.18)

を満たせばよい。(5.18)式を整理すると qの二次式となるため，解析的に解くことが可能

である。qについて整理した結果，(5.19)式を得る。

h2q
2 + h1q + h0 < 0
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ここで ,

h2 = {W0 − W1(W3 + 2
Rr

Lr

)}

h1 = W3

[
4W5{W0 − W1(W3 + 2

Rr

Lr

)} − 3W1{W2W3 + 2(
Rr

Lr

)2W4}

+ 3W0{2(
Rr

Lr

)W3 + W2 +
Rr

Lr

W4}
]

h0 = W 2
3 (4W 2

5 − 3W 2
2 ) (5.19)

つぎに，(5.19)式に基づいて計算した係数 qの値と，qの上限値との比較を行った。こ

こで述べる qの上限値とは，一次周波数と回転速度を与えた場合に，図 5.4と同様なボー

ド線図を描いた場合に，最大位相が±90°となるように調整を行った値である。図 5.8に，

定格負荷で一次周波数が-15[rad/s]から 15[rad/s]の範囲での計算結果を示す。縦軸が係数

qの値，横軸は一次周波数を示している。qの上限値を青破線で，計算した係数 qを赤線

で表示している。結果としては，提案方式により計算した係数 qは，qの上限値より下回

る範囲に収まっているため，位相の変化が 90°以下に保たれると考えられる。
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lu
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 q

The maximum value
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MATLAB.
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図 5.8: 提案方式で計算した係数 qと理論的な最大の qの比較
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5.6 システム構成と実験結果

本節では，2.2kW誘導機を用いて提案した方式の検証を行う。磁束オブザーバを含む，

速度センサレス制御系のブロック図を図 5.9に示す。電圧指令値は，PI調節器と非干渉項

からなる電流制御系によって作成される。通常の運転モードでは，すべり周波数は，q軸

電流指令値 i∗q, 推定 d軸磁束 Φ̂drを用いて，(5.20)式で与えられる。

ω∗
se =

MRri
∗
q

LrΦ̂dr

(5.20)

一次周波数 ω1は，すべり周波数指令値と (5.5)式であらわされる速度推定値の和である。

電流指令値は，トルク指令値に応じて作成される。電流検出値・電圧検出値は，16bitお

よび 12bitAD変換器を介して検出され，三相二相変換される。オブザーバおよび，電流

制御系は，浮動小数点演算可能なDSP用のプログラムとして実装されている。位相条件

を満たす q の調整プログラムは，1ms 定周期で実行されている。演算時間を測定したと

ころ，TI 製DSP(TMS320C31 60MHz) では約 12 µs であった。全体のCPU負荷率に対

して 1%である。キャリア周波数は 5kHz, インバータ直流中間電圧は 282Vである。低速

での電圧出力誤差の影響を避けるため，インバータ端子電圧を検出している。表 5.6に評

価に用いた 2.2 kW 誘導機の電動機パラメータを示す。負荷機は，速度センサつきのベク

トル制御インバータを用いて速度指令値を与えて速度制御する。評価機は，所定のトルク

電流指令値を与えて，トルク制御を行う。

図 5.9: 実験装置の構成
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(a) 係数 qを一定値にした場合

(b) 係数 qの調整を行った場合

図 5.10: 定格負荷で-10[rad/s]から 10[rad/s]まで加速した場合

次に，定格のトルク電流指令値を与えた場合に，回転角速度が-10 rad/s から 10 rad/s

まで加速したときの実験波形を，図 5.10に示す。図は，上から，制御器内部で計算した

係数 qの値，一次周波数，および回転速度と推定回転速度を示している。回転速度がマイ

ナスの時は，一次周波数がゼロになるまでは回生状態，ゼロ以上では，制動動作状態と

なる。
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図 5.11: 140%負荷で-10[rad/s]から 10[rad/s]まで加速した場合

図 5.10(a)は，比較のために，係数 qの調整をせずに 3.0に固定した場合の結果である。

この場合，図 5.8に示すように，一次周波数が 0から約 10[rad/s]までの間，安定な係数 q

の範囲を超えている。そのため，一次周波数が 0に到達すると同時に，速度推定が停止し

てしまうことが分かる。

提案した方式にしたがって，係数を調整した場合の実験波形を図 5.10(b)に示す。零周

波数通過後に，係数 q を大幅に引き下げなくてはならないため, 回生動作時に比べ，制動

動作時には速度推定誤差が増えてしまっている。この場合は速度推定が発散することなく，

安定に零周波数を通過していることが分かる。

表 5.1: 評価誘導機

容量 2.2 kW 電圧 AC 200V

定格回転速度 1464 r/min 一次抵抗 Rs 0.673Ω

二次抵抗 Rr 0.549Ω 一次インダクタンス Ls 48.73mH

二次インダクタンス Lr 48.49 mH 励磁インダクタンス 47.01mH

定格励磁電流 8.61 A 定格トルク電流 10.36 A

極対数 p 2
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5.7 まとめ

本章では，適応二次磁束オブザーバのフィードバックゲイン調整方法を提案した。文献

[16]の方法では，ゲインの設定によっては，負荷時に，ゼロ周波数周辺で速度推定が不安

定化する場合がある。そこで，速度推定誤差から電流推定誤差までの伝達特性を調べるこ

とにより，その原因を指摘した。次に，速度推定誤差から電流推定誤差までの伝達関数の

入出力の位相差が±90°以内になるよう，伝達関数の導関数の判別式に基づいて，オンラ

インでゲインを与える方法を提案した。また，2.2kW誘導機を用い，実機にて提案方式の

有効性を確認した。提案方法による調整で，負荷が 140%の場合に，ゼロ周波数を通過で

きることを示した。
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第6章 センサレス駆動誘導機の低速での

再起動法

本章では，低速での誘導機の再起動法について述べる。ローターが回転している状態で，

インバータをパルスONする場合には，過電流や，トルクショックを防ぐために，あらか

じめ，回転速度を取得しておくことが望ましい。2章でのべた通り，直流電流を印加し，

電流振動周期を用いて初期速度推定を行う文献 [22]の技術では，回転速度が低い場合に

再起動に時間がかかり，好ましくない逆トルクの原因となる。そこで，本章では，はじめ

に，直流印加時の磁束に関して解析を行い，低速で逆トルクが問題となる原因について明

らかにする。次に，高速な初期速度推定方法を提案する。提案方法は，二次磁束の二回微

分に基づいて推定を行う。推定時間が短いため，再起動時の好ましくないトルク発生を低

減できる。また，提案方法の有効性を実機とシミュレーションを用いて検証する。

6.1 直流電流印加による初期速度推定方法の原理

本節では，まず，直流電流を印加した時の二次磁束の時間関数を導出する。次に，低速

で既存の方法を適用した場合に逆トルクが問題となることを明らかにする。そして，二次

磁束の二回微分を用いた新しい初期速度推定方法について示す。図 6.1に，直流電流通流

を行う従来方法で再起動する場合のタイムチャートを示す。このとき，電圧指令値の作成

には，電流制御を用いると仮定する。初期速度推定中，一次周波数はゼロに固定されてお

り，d軸電流指令値 i∗dは一定の値に，q軸電流指令値 i∗qは，ゼロに設定される。初期速度

推定が完了すると，通常の速度推定が開始される。

提案する速度推定方法は，初期速度推定時に直流電流印加を用いる。したがって，この

場合の二次磁束の時間関数を導出する必要がある。二次磁束をΦdqr = [Φdr Φqr]
T , 一次電

流ベクトルを i dqs = [id iq]
T , 二次抵抗をRr, 二次インダクタンスをLr, 励磁インダクタン
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図 6.1: 直流の励磁電流を印加する再起動方法のタイムチャート

スをM , 一次周波数を ω1, 回転角速度を ωre, 2行 2列の単位行列を I とすると，二次磁束

の状態方程式は，(6.1)式で表される。

d

dt
Φdqr = AΦdqr + M

Rr

Lr

i dqs

ここで，A = −
Rr

Lr

I − (ω1 − ωre)J , J =




0 −1

1 0


 (6.1)

次に，インバータがパルスONする時刻 t = 0の時の磁束をΦdqr0 をと置くと，(6.1)式

の解は (6.2)式のように導かれる。

Φdqr = eAtΦdqr0 +

∫ t

0

eAτM
Rr

Lr

iddτ

= eAtΦdqr0 + A−1(eAt − I )M
Rr

Lr

id (6.2)

残留磁束であるΦdqr0が無視できる大きさであるとし，(6.2)式の右辺第二項の行列の
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積を演算すると，磁束の時間関数として，(6.3)式が導出される。




Φdr

Φqr


 =

1



Rr

Lr




2

+ ω2
re

×




e−
Rr
Lr

t[
Rr

Lr

cos(ωret) + ωre sin(ωret)] +
Rr

Lr

e−
Rr
Lr

t[−ωre cos(ωret) −
Rr

Lr

sin(ωret)] + ωre




M
Rr

Lr

id (6.3)

(6.3)式は，初期速度推定モードの中で直流の d軸電流を印加している時の，d軸および q

軸二次磁束の時間的な変化を示している。(6.3)式より，二次磁束は角度 ωretの三角関数

の項を含む。磁束の振動周期は，回転速度に一致しており，文献 [22]をふくめた従来方式

では，磁束の振動周期を観測していた。実際には，二次磁束を直接観測することはできな

いが，電圧指令値または電動機電流は，磁束の振動の影響を受けており，二次磁束の代り

に観測することができる。電圧または電流の振動周期を観測する方法は，誘導機が低速で

回転している場合には，推定に長い時間を必要とする。もし，推定に長時間かかる場合に

は，再起動処理の間に，望ましくない負トルクが発生する。図 6.2は，低速で負トルクが

発生する問題を示すものである。図 6.2に，異なる回転速度での二次磁束Φdr,Φqrと発生

トルクを示す。回転速度が高い場合 ( 94.25 rad/s )を図 6.2(a)に, 回転速度が低い場合 (

12.56 rad/s )を図 6.2(b)にそれぞれ示す。図 6.2より，ωre = 12.56 rad/sの場合の負トル

クが大きいことが分かる。負のトルクは，直流として印加されている d軸電流 idと q軸

磁束Φqr との積により発生する。回転速度ωreが，二次時定数の逆数Rr/Lrに比べて高い

場合，(6.3)式より，q軸磁束Φqrの大きさは，回転速度が高くなるにつれて，低減する関

係にある。そのため，振動周期を観測する従来の初期速度推定方法では，q軸磁束が増大

する低速において望ましくないトルクを発生する。

6.1.1 提案方式の原理

初期速度推定が短時間で完了できれば，負トルクを抑制することができる。本節では，

推定時間を短くするために，二次磁束の二回微分を用いた方法を導出する。(6.3)式より，

二次磁束の二回微分を計算すると (6.4)式に示されるように簡単な形式に表現することが
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図 6.2: 初期速度推定時の二次磁束と発生トルク波形 (a) ωre = 94.25 rad/s , (b) ωre =

12.56 rad/s.

できる。

d2

dt2




Φdr

Φqr


 =

e−(Rr/Lr)t




−
Rr

Lr

cos(ωret) − ωre sin(ωret)

ωre cos(ωret) −
Rr

Lr

sin(ωret)




M
Rr

Lr

id (6.4)

ここで，インバータパルス ONからの経過時間 tがほぼ 0と見なせる仮定すると，時刻

t = 0の時の q軸磁束Φqr0 の二回微分は，次の (6.5)式で与えられる。

d2

dt2
Φqr0 = M

Rr

Lr

ωreid (6.5)

(6.5)式より, 初期推定速度は (6.6)式となる。

ωre =
Lr

MRrid

d2

dt2
Φqr0 (6.6)

すなわち，時刻 t=0の場合の磁束の二回微分値から回転速度を取得できることが明らかに

なった。この演算は，短時間に終えることができる。したがって，初期速度推定時におけ

る望ましくないトルクの発生を低減することが可能である。一方で，この方法は二次抵抗
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Rrの値を必要とする。推定速度は，(6.6)式に示されるように二次抵抗Rrの変動に影響

される。したがって，既存の抵抗推定機能や，モータに取り付けられるサーミスタなどか

らモータ温度を取得し，抵抗を推定する手段が必要である。

6.2 システム構成とシミュレーション結果

6.2.1 システム構成

本節では，最初に基本的なシステム構成について述べる。さらに，PWMインバータに

対応した初期速度推定器の詳細を示す。最後に，従来の初期速度推定方法と提案した推定

方法をシミュレーションにて比較し，提案方法の有効性を確認する。図 6.3に，本節で用

いている制御系のシステム構成図を示す。図 6.3に示すように，基本的な構成は，5章で

述べた適応磁束オブザーバの制御系と同様である。5章で述べた適応磁束オブザーバの制

御系と異なる点は，初期速度推定器を備え，初期速度推定の結果を速度推定器に初期値

としてプリセットする点と，q軸電流指令値をゼロとしている点と，初期速度推定が終了

して，磁束が立ち上がり，通常の運転モードを始められるまでの間，d軸電流誤差による

速度推定を行っている点である。このとき，速度推定の比例ゲインをKωP , 積分ゲインを

図 6.3: システム構成図
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KωI として，速度推定値を (6.7)式にて行っている。

ω̂re =

∫
KωI(id − îd)dt + KωP (id − îd) (6.7)

6.2.2 理想状態での初期速度推定器

次に，q軸電圧指令値から，q軸磁束の二回微分値を取得する方法を示す。初期速度推

定モードでは，一次周波数はゼロに設定される。この時の q軸電圧の式は次の (6.8)式で

与えられる。

vq = Rsiq +
d

dt
σLsiq +

d

dt

M

Lr

Φqr (6.8)

初期速度推定モードでは，q軸電流指令値がゼロに設定される。(6.8)式に，iq = 0を代入

し，(6.8)式を微分すると，磁束の二回微分値は，次式で与えられる。

d2

dt2
Φqr =

Lr

M

d

dt
vq (6.9)

(6.9)式より，二次磁束の二回微分は，q軸電圧 vq の微分によって得られる。(6.6)式に，

(6.9)式を代入すると，回転速度を求めることができる。図 6.4は，(6.6)式に基づく初期

速度推定器のブロック図である。図 6.5は，電圧指令値 v∗
d, v∗

q , モータ電流 id,iq および 初

期推定速度 ω̂re0 を示している。d軸電流指令値は，t = 0の時にステップ状に与えられる。

同時に，v∗
dは急激に変動し，その後 idは指令値 i∗dの値に収束する。この間，q軸電圧指

令値は，数V程度の小さな値に留まっている。(6.5)式から，磁束の二回微分値の大きさ

は d軸電流の大きさに比例する。十分な q軸電圧指令値 v∗
q の大きさを得るために，d軸電

流の大きさは定格励磁電流に設定している。

図 6.4: 初期速度推定器のブロック図.
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図 6.5: 回転速度 40 rad/sの場合の電圧指令値 v∗
d,v

∗
q，モータ電流 id,iq および 初期速度

ところで，図 6.5中において，制御プログラムは，16bitの固定小数点の変数を用いて

実装されており，推定速度は量子化されている。また，キャリア周波数は 1.6kHzで，速

度推定は 1ms定周期で演算されている。実際の制御では，電圧指令値は電流制御によって

生成されている。したがって，モータ電流が電流指令値に収束するまでの間，推定速度は

0にとどまっている。初期速度推定値は，電圧がPWM変調している影響をうけ，微分演

算によるリップル成分を含む。そのため，高調波成分を除去するために，10ms程度の間

隔で平均を取ることが望ましい。時間が 0に近い場合は，(6.6)式による速度推定は有効

性があるものの，20ms経過後には，推定速度が真値に比べ低減する。

6.2.3 PWMインバータに適用可能な初期速度推定器

本節では，前節の理想状態での初期速度推定器の課題に対応するための初期速度推定器

を提案する。図 6.6に改良した初期速度推定器のブロック図を示す。(6.6)式に基づく速度

推定器と異なり，改良した初期速度推定器では，t = 0という前提条件を外している。そ

のため，(6.3)式より exp[−(Rr/Lr)t]の項を考慮する必要がある。二次磁束の振幅は，二
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図 6.6: 改良した初期速度推定器のブロック図

次時定数で減衰する。同様に磁束の二回微分値も減衰する。exp関数の項を相殺するため

に，exp[−(Rr/Lr)t]の逆数のブロックが図 6.6に追加されている。もし，誘導機が短い二

次時定数を持つ場合は，このブロックは速度推定推定精度を保つのに有効である。また，

高調波成分を低減するために，移動平均が追加されている。平均化した速度 ω̂aveを，移

動平均の出力とする。また，サンプリング開始時間 t1とサンプリング終了時間 t2を，速

度推定演算に適した電圧指令値 v∗
q を得るために，導入した。PWMキャリア周波数が低

い値に設定されると，リップル除去のため t2を大きくする必要がある。そのため，初期

推定速度は t = 0の直後には演算することが困難で，速度推定には有限の時間の経過を必

要とする。そこで，時間経過による速度推定誤差を打ち消すための補償器を導入する。移

動平均ブロックには，高調波成分を伴う正弦波の微分結果が入力される。インバータON

後の経過時間が t = t1 から t = t2までの間，微分演算は，Ts周期で実行されるとすると，

移動平均の結果 ω̂aveは，次の (6.10)式で与えられる。

ω̂ave =
Ts

t2 − t1

×
(t2−t1)/Ts∑

k=0

sin(ωre(k + 1)Ts + t1) − sin(ωre(kTs + t1))

Ts

(6.10)

回転角度 θ1 = ωret1, θ2 = ωret2をそれぞれ t = t1, t = t2の時の角度と定義する。サンプ

リング時間 Tsが十分短いと仮定すると，(6.10)式は連続関数の形式に書き直すことがで
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図 6.7: 回転速度 40 rad/sの場合の電圧指令値 v∗
d ,v∗

q , モータ電流 id, iq,初期速度推定値

きる。

ω̂ave =
1

θ2 − θ1

∫ θ2

θ1

ωre cos θdθ

=
sin θ2 − sin θ1

θ2 − θ1

ωre (6.11)

(6.11)式において，θ1 = ω̂avet1 と θ2 = ω̂avet2であると見なすと，推定速度は，(6.11)の

積分によって演算することができる。

ω̂re0 =
sin(ω̂avet2) − sin(ω̂avet1)

ω̂avet2 − ω̂avet1
ω̂ave (6.12)

上記の計算により得られた ω̂re0が初期推定速度である。この初期推定速度は，図 6.3の磁

束オブザーバの速度推定器にプリセットされる。

図 6.6のブロックを用いた初期速度推定時のシミュレーション波形を図 6.7に示す。波形

は，図 6.5と同様の信号を表示している。インバータは，図 6.7中の左端で示される t = 0

の時にパルスONを始めている。速度推定演算は，t1 = 10 ms から t2 = 29ms の間に実

行される。サンプリング時間 t1はゼロではないため，演算結果は，補償ブロックを通し
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て補正される。平均化後の推定速度 ω̂aveは，31.8 rad/s であり，真値に比べて低い値に

留まっている。補正後の速度推定値 ω̂re0は，37.6 rad/s で，補正前よりも速度実際値 40

rad/sに近い値となった。

次にサンプリング時間 t2の決め方について説明する。(6.11)式が正しく計算されるために

は，(sin θ2 − sin θ1)/(θ2 − θ1) が正である必要がある。すなわち t2は，θ2 が π/2以下であ

るように設定する必要がある。この制約条件のなかから,t2を実験的な検討により決定し

ている。t2が 29msの場合には，理論的には，初期速度推定は，108.3 rad/s(17.24Hz) 以

下の範囲に適用できる。t2の変化に対して，ソフトウエアに必要な余裕を持たせるため，

初期速度推定時間は 50msである。

6.2.4 シミュレーション結果

本節では，提案方式の有効性を確認するため，従来方式と提案方式を比較した時のシ

ミュレーション結果を示す。図 6.8に，回転速度 18.85 rad/s( 90 r/min )の場合の実速度，

推定速度，トルクのシミュレーション結果を示す。シミュレーションで用いた条件は，次

のとおりである。回転速度は，負荷の慣性モーメントが十分大きいと仮定して，一定であ

ると仮定する。従来方式では，q軸電圧の振動の半周期を観測して初期速度を推定してい

るとする。どちらのシミュレーションでも，初期速度推定器以外は同じコントローラを用

いて制御を行った。従来方式で初期速度推定を行った時の結果を図 6.8(a) に，提案方式

で初期速度推定を行った時の結果を図 6.8(b) に示す。図 6.8(a)に示すように，従来方式

の場合には，トルクは最大トルクの-10%に達し，初期速度推定後の推定速度がオーバー

シュートしている。一方，提案方式を用いた場合には，初期速度推定が 50 ms以内に終了

表 6.1: モータパラメータ (定格値) (150 kW , 4 poles)

電圧 750 V 電流 204 A

一次抵抗 Rs 0.027 Ω 二次抵抗 Rr 0.021 Ω

一次インダクタンス Ls 8.569 mH 二次インダクタンス Lr 8.632 mH

励磁インダクタンス M 8.227 mH

定格励磁電流 i∗d 211 A 最大トルク 1500 Nm
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し，トルクは最大トルクの 5%以下にとどまっている。シミュレーション中で用いた誘導

機のパラメータは，表 6.1 にまとめた。評価機は汎用向けの誘導機ではなく，特定用途向

けに設計されたものである。一次抵抗Rs および二次抵抗はRr 実験的に測定した値であ

る。インダクタンス Ls, Lr,M の磁気飽和特性は，あらかじめモータ製造メーカーから入

手できる。

表 6.1に示される励磁インダクタンスは，定格励磁電流の時の値である。速度推定を行

う場合，一般的にはインダクタンスの飽和特性を考慮にいれる必要がある。しかし，(6.6)

式で与えられる速度推定式は，M/Lrに比例している。M/Lrがほぼ一定の値にしかなら

ないことを考慮すると，磁気飽和の影響は小さいと考えられる。
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(a)

(b)

図 6.8: 回転速度 18.85 rad/s( 90 r/min )の場合のシミュレーション波形 (a) 従来の初期

速度推定方法を用いた場合 (b) 提案方式を用いた場合
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6.3 速度推定誤差に対して安定な磁束オブザーバによる速度

推定器の検討

初期速度推定が完了すると，推定速度は，磁束オブザーバに引き渡される。5章の適応

磁束オブザーバは通常の運転では安定に速度推定できることが確認されたが，速度推定

誤差が存在している場合には，さらに考察が必要である。本節では，速度推定誤差が存

在する場合の速度推定の安定性について検討する。5章では，速度推定誤差から，q軸電

流推定誤差までの伝達関数を導出した。速度センサレス制御では，すべり周波数に速度

推定誤差が含まれることになる。すべり周波数の誤差∆ωse = ωse − ω̂se を考慮にいれて，

速度推定誤差から，d軸電流推定誤差，q軸電流推定誤差までの伝達関数を解きなおす。

(5.8)式 sI − A + GC の 2行 1列目，2行 2列目，4行 2列目に対応する余因子行列を，

C21, C22, C41, C42,と置いた場合に，速度推定誤差から d軸電流推定誤差と q軸電流推定誤

差は，それぞれ (6.13)式, (6.14)式で与えられる。

id−îd =
−

M

σLsLr

C 21 + C 41

(s +
Rn

σLs

+ g22)C 22

Φ̂dr∆ωre

=

M

σLsLr

(ωres + Rr/Lrω1)Φ̂dr

(s + Rr

σLs
+ g22)(s2 + 2Rr

Lr
s + (Rr

Lr
)2 + ω̂2

se)
∆ωre (6.13)

iq−îq =
−

M

σLsLr

C 22 + C 42

(s +
Rn

σLs

+ g22)C 22

Φ̂dr∆ωre

=

M

σLsLr

Φ̂dr

(s + Rr/Lr)(s + Rr

σLs
+ g22)(s2 + 2Rr

Lr
s + (Rr

Lr
)2 + ω̂2

se)

×

[
s3 + 2

Rr

Lr

s2 +

{
(
Rr

Lr

)2 + ω̂2
se + ωre(∆ωse + q sgn(ω1))

}
s

+ Rr/Lr(ω1∆ωse + q|ω1|)

]
∆ωre (6.14)

速度推定誤差から，電流推定誤差までの伝達関数が満たすべき条件は 5.4節に示されて
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(a)

(b)

図 6.9: 安定な領域と不安定な領域 (a) q軸電流誤差を用いて速度推定を行った場合。(b)

d軸電流誤差を用いて速度推定を行った場合。

いる通り，関数が正実である必要がある。

本節では，安定性を考慮するために，任意の速度推定誤差が存在することを仮定し，数

値的な計算を行った。任意の速度推定誤差を各伝達関数に与えて，安定性を調べた。図

6.9(a)と (b)に計算結果を示す。図 6.9において，それぞれ，縦軸を回転速度，横軸を初

期推定速度をとる。なお，初期速度推定が完了した直後には，一次周波数は初期推定速度

に等しい値をとる。図 6.9(a)から分かるように，q軸電流推定誤差を用いた場合，回転速

度と初期推定速度の符号が同じ第一，第三象限に不安定領域が存在する。一方，図 6.9(b)

より，d軸電流誤差を用いた場合には，回転速度と初期推定速度の符号が同じ領域では，

安定となる。次に，2つの速度推定器を用いたシミュレーション結果を図 6.10に示す。図
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(a)

(b)

図 6.10: 回転速度 35 rad/s ( 167 r/min )の時のシミュレーション結果 (a) q軸電流推定

誤差を用いた場合 (b) d軸電流推定誤差を用いた場合

6.10(a)では，q軸電流推定誤差を，図 6.10(b)では d軸電流推定誤差を用いた。再起動時

の回転速度は 35 rad/s(167 r/min),初期速度推定値は 30 rad/sである。初期速度推定値に

は-5 rad/sの誤差が含まれる。この動作点は，図 6.9(a)では，不安定領域に含まれる。そ

のため，q軸電流推定誤差に基づく図 6.9(a)のシミュレーション結果は，速度推定値が真

値に収束しない結果となっている。一方で，図 6.9(b)の結果は速度推定は安定に実行でき

た。もし，初期速度推定の符号が正確であるならば，d軸電流誤差を用いた速度推定は安

定に保つことができる。そこで，提案する速度推定の制御系では，初期速度推定直後は d

軸電流誤差を用いて，速度推定を行う。
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6.4 実験結果

本節では，はじめに 6kW, 8極の誘導機を用いて再起動実験を行う。次に表 6.1に示し

た 150kW, 4極の誘導機を用いた実験結果を示す。

6kW誘導機のパラメータを，表 6.2に示す。また，この誘導機を用いた時の実験装置の

構成を図 6.11に示す。この実験では，二次抵抗の誤差が速度推定性能に影響を与える。そ

こでモータ温度を一次抵抗の値からあらかじめ推定し，二次抵抗設定値を温度に応じて調

整した。評価機の回転速度は 1800 r/minである。これは電気角周波数 120 Hzに相当して

いる。この回転速度に対応するために，電流制御系のカットオフ周波数を 143 Hzに設定

した。さらに，電流制御系の応答を十分に確保するために，インバータのキャリア周波数

を 1.6 kHzに設定した。速度センサレス制御は，産業用途で使用実績がある固定小数点プ

ロセッサ上のソフトとして実装された。6kW誘導機を用いた実験では，慣性を模擬する

ために，負荷機は 7.5kWの誘導機をベクトル制御インバータで速度制御している。

回転速度が±40 r/minの場合の実験波形を図 6.12(a)と図 6.12(b)に示す。波形は，上

より，三相電流，d軸電流，推定速度と実速度，および発生トルクである。回転速度 16.75

rad/s (40 r/min)の時の波形を図 6.12(a)に，-16.75 rad/s (-40 r/min)の時の波形を 図

図 6.11: 実験装置の構成

表 6.2: モータパラメータ (定格値) (6 kW , 8 極)

電圧 200 V 電流 30 A

一次抵抗 Rs 0.285 Ω 二次抵抗 Rr 0.26 Ω

一次インダクタンス Ls 28.9 mH 二次インダクタンス Lr 29.34 mH

励磁インダクタンス M 27.54 mH

定格励磁電流 i∗d 18.2 A 定格回転速度 1800 r/min
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(a)

(b)

図 6.12: 回転速度 ±40 r/min での実験結果 (a) 16.75 rad/s ( 40 r/min ). (b) -16.75 rad/s

(-40 r/min ).

6.12(b)に示す。インバータ動作開始後 50 ms後に初期速度推定値が磁束オブザーバに受

け渡されており，実機での発生トルクは，評価機の最大トルクの 10%にとどまっているこ
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(a)

(b)

図 6.13: 表 6.1の誘導機を用いた再起動波形 (a) 再起動時の波形全体 (b) (a)の拡大図

とが確認できた。最後に，表 6.1の誘導機を用いた再起動時の波形を，図 6.13に示す。ト

ルク検出器からの信号にはノイズが重畳しているが，再起動時のトルク変動は，最大トル

クの 6.6%となっている。再起動時の速度推定誤差は無視できない大きさとなっているが，

速度推定が速く行われるため，誘導機はなめらかに再起動できたことが確認できた。

6.5 まとめ

本章では，誘導電動機のセンサレス制御インバータにおいて，低速での再起動方法を提

案した。直流電流を回転している誘導機に印加した場合の二次磁束の二回微分に基づいて

速度推定を行う方法を提案する。提案方法による推定は，原理的に推定時間が短いため，
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再起動時の好ましくないトルクの発生を抑制することができる。さらに，実際のPWMイ

ンバータに適用するために，電圧に重畳するリップルの影響を低減する機能を速度推定器

に適用した。提案方式の有効性を実機とシミュレーションを用いて検証した。実験結果で

は，40 r/minで回転する誘導機の初期速度推定が 50msで完了し，トルク発生が最大トル

クの 10%以下に留まっていることを確認できた。
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第7章 結論

最後に本研究の結論を以下にまとめる。

第 3章では，埋込磁石同期モータの電流オブザーバに基づく位置センサレス制御方式に

おいて，電流推定誤差ベクトルの軌跡を用いた検討を行い，推定 dq 軸平面上で基準ベク

トルを導入し，オブザーバの電流推定誤差のベクトルとの外積から角度推定誤差の符号を

判別する方法を提案した。突極比や負荷に関わらず，-90 度～90 度の範囲では正確に符号

判別が可能である。また，角度推定誤差を線形化するため，推定 dq軸平面上で，電流推定

誤差と，磁石磁束の誘起電圧で決定される 2つの円の交点を求めることにより，角度推定

誤差を算出する方法を導出した。角度推定誤差の絶対値を振幅として利用することで，角

度の符号とあわせて角度推定誤差を線形化することができる。急加減速を行うシミュレー

ションにおいて，角度推定誤差の過渡的な拡大に追従できることを確認した。さらに，速

度推定誤差の影響が無視できない極低速領域で，速度推定誤差による考慮し，電流推定誤

差から求めた速度推定誤差を利用して，角度推定誤差の符号判別を行う角度・速度推定器

の構成を検討した。1.5kW IPMSMを用いて，提案方式の有効性を確認した。実験におい

ては，150%負荷をかけた状態で，ゼロ周波数通過運転と 600r/minまでの領域で安定に加

減速運転が行えることを確認した。

第 4章では，コンデンサ電圧に脈動成分が重畳した場合の電圧補償方法について検討し

た。位置センサレス制御で電圧を用いて速度推定を行っている点と，脈動成分とインバー

タ駆動周波数が近づいた場合に，電流振動が無視できなくなるため，電圧補償を行う必要

がある。交流電気車を想定し，単相交流を整流した電圧を電源として用いるインバータで

は，電源周波数の 2倍の周波数で，ビートと呼ばれる現象が生じやすい。これを抑制する

ために，先行技術では，バンドパスフィルタの特性を利用して補償を行うものがあった。

鉄道車両用のインバータでは，キャリア周波数が時々刻々と変化するため，バンドパス
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フィルタの中心周波数の特性を常に変化させる必要があった。そこで，バンドパスフィル

タの状態変数に着目し，位相特性が互いに 90度異なる 2つの状態変数を回転変換し，任

意の進み位相を持つ成分を用いて，脈動電圧を補償する機能を提案した。また，新しい演

算時間と古い演算時間に対応した離散化時の状態変数の式を導出し，パルス切り替えに対

応している。次に，提案した電圧補償機能と，第 3章の位置センサレス制御をインバータ

システムに組み込み，電圧補償機能と電源周波数の 2倍にあたる駆動周波数で，電流振動

抑制効果を確認した。さらに，停止から 200Hzまで，定格負荷による加減速運転を行っ

た。キャリア周波数が急変する同期PWMによるパルス切り替えと，電源周波数の 2倍の

周波数で，電流振動は見られずに安定に制御可能であることが確認できた。

第 5章では，適応二次磁束オブザーバのフィードバックゲイン調整方法を提案する。従

来技術では，特性方程式が回生時に不安定極が発生しないゲインの与え方を提案してい

る。しかし，この方法を用いても，ゲインの設定によっては，負荷時に，ゼロ周波数周辺

で速度推定が不安定化する場合があり，速度推定誤差から電流推定誤差までの伝達特性を

調べることにより，その原因を指摘した。そこで，速度推定誤差から電流推定誤差までの

伝達関数の入出力の位相差が±90°以内になるよう，伝達関数の導関数の判別式に基づい

て，オンラインでゲインを与える方法を提案した。また，2.2kW誘導機を用い，実機にて

提案方式の有効性を確認した。提案方法による調整で，負荷が 140%の場合に，ゼロ周波

数を通過できることを示した。

第 6章では，誘導電動機のセンサレス制御インバータにおいて，低速に適した再起動方

法を検討した。直流電流を回転している誘導機に与えた時の磁束の解析を行い，二次磁束

の二回微分に基づいて速度推定を行う方法を提案した。さらに，電圧に重畳するリップル

の影響を低減する機能を速度推定器に適用し，キャリア周波数 1.6kHzのPWMインバー

タでは 50msで，10Hz以下の初期速度推定が完了することを確認した。また，第 5章で使

用している適応磁束オブザーバによる速度推定器の安定解析を行った。速度推定誤差の影

響を受けない d軸電流誤差による速度推定を行い，再起動時の安定化を図った。提案方式

は，6kW誘導機，および 150kW誘導機で，100 r/min 以下の再起動を行い，トルク発生

が，最大トルクの 10%以下に抑えられていることを確認した。
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発表に際して，御指導頂きましたことを，心より感謝を申し上げます。ならびに，千葉研

究室 時岡えい様には，研究生活を通じ，さまざまな御支援・御助力を賜りました。時岡

様の多大なる御支援がなければ，やはり，この段階に到達することができませんでした。

深く御礼を申し上げます。

修士時代にお世話になりました東京工業大学名誉教授深尾正先生には，貴重なご助言の

みならず，博士課程進学を後押し下さり，暖かい励ましのお言葉を賜り，論文の書き方に

関して詳しくご指導を頂き, 論文発表会においてもお越し下さいました。深く御礼を申し

上げます。東京工業大学 工学院 安岡康一先生，七原俊也先生，藤田英明先生，萩原誠先

生, 竹内希先生には，有用な御助言，御指導を賜りましたことを，大変感謝申し上げます。

ならびに，本研究の論文のおもな共著者である富士電機株式会社 松本康様には，速度

センサレスベクトル制御の研究の立案から，実験の進め方や日常業務にいたるまで，幅広

く御指導・御支援を賜り，ひとかたならぬお世話を頂きましたことを深く御礼を申し上げ

ます。

ならびに，福井大学元教授杉本英彦様，およびダイキン工業株式会社日比野寛様，富士

電機株式会社 能登泰之様におかれましては，初めてセンサレス制御の研究を行うにあた

り，制御の基礎の基礎からのご指導を頂き，センサレス制御の考え方において多大な影響

を与えてくださいました。深く御礼を申し上げます。
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ならびに，富士電機株式会社 橋井眞様（OB)，海田英俊様，笹川清明様，美根宏則様，

阿部康様，露木正年様，金享権様（OB)，田中孝明様におかれましては，速度センサレス

制御の研究開発と実験において，皆様の多大な御指導と御協力なしには，十分な成果を得

ることができませんでした。心より感謝を申し上げます。

ならびに，富士電機株式会社 車両設計 坂本守様，西嶋与貴様，小林宣之様，石井潤一

様におかれましては，車両用インバータ制御の基礎的な内容，モータ制御の実験の効果的

な進め方などにおいて，常々貴重な御指導・御助言を賜り，本センサレス制御系の実現に

多大な影響を与えてくださいました。皆様の御指導なしには，モータ制御の実験におい

て，制御系の十分な性能をひき出すことができませんでした。深く御礼申し上げます。富

士電機株式会社 車両品質保証 野間孝彦様，西田敦史様，稲垣諭司様 (OB)，根岸希世史

様，辰巳順也様，荘園高志様におかれましては，速度センサレスインバータ制御の実験に

おいて多大なる御支援・御協力を賜りました。機械系・電気系の設備に関して，終始細や

かな御気遣いを頂くとともに，当初，エアコンがないコントロール室において，真冬の寒

さ，夏の暑さに耐えながら，辛抱強く，長時間実験の御支援を賜りました。皆様の御協力

なしには，本センサレス制御系の実機検証において，十分な成果を得ることはできません

でした。深く御礼を申し上げます。
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