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概要 

 

 運輸部門の CO2 排出量の約半数を占める自動車分野では，CO2 排出量の低減目標を達成

するために，駆動用主機システムの電動化と，従前のガソリン車に対しても CO2 排出量の

低減が期待される補機システムの電動化が進んでいる。これらの電動化に対応するモータ

駆動システムとして，小型・高出力・高効率・高信頼化が要求されている。これらの要求を

達成するために，永久磁石同期モータを用いたモータ駆動システムの採用という技術動向

があるが，一方で振動・騒音が課題となる。本研究は，自動車分野において，永久磁石同期

モータ駆動システムの低振動・低騒音化によって車内・車外環境の快適性の向上を安価に実

現する制御技術を提案し，その技術と効果を検証することを目的としている。各章の構成は

以下の通りである。 

 第 1章は，序論として，駆動用主機システムと補機システムの電動化について述べ，これ

らのモータ駆動システムへの要求を整理し，技術動向をまとめた。そして，小型・高出力・

高効率・高信頼化の動向がある一方，これらによって振動・騒音が悪化する課題を明らかに

した。その上で，永久磁石同期モータの振動・騒音の発生メカニズムについて整理し，ソフ

トウェアで実装できる制御によるモータ駆動システムの低振動・低騒音化に着眼した。更に，

本論文の目的と構成について述べた。 

 第 2章では，制御によるモータ駆動システムの低振動・低騒音化に関する先行研究とその

課題を踏まえて，モータ駆動システムの低振動・低騒音化の手法について掘り下げた。 

 第 3章では，電気角 2次の径方向電磁力に着目して第 2章で説明した課題の 1つである，

巻線係数が 0.933と高く小型・高出力化に優れた 10極 12スロットモータの電気角 2次の電

磁力を低減する制御を提案した。そして，制御による電気角 2次の径方向電磁力の低減限界

を明らかにし，制御による大きな低減効果が期待される時間高調波起因の周方向および径

方向電磁力について第 4章，第 5章で着眼した。 

 第 4章では，時間高調波起因の周方向および径方向電磁力に着目し，電動化が進む自動車

分野において顕著となるインバータのキャリア電磁騒音の低減に着目した。この課題に対

して，電磁騒音の発生周波数，発生モード，制御の因果関係を明らかにした。これによって，

キャリア周波数を機構の固有振動数から遠ざけることができ，キャリア電磁騒音を低減す

ることが可能となることを述べた。 
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 第 5 章では，時間高調波起因の周方向および径方向電磁力に着目して直流母線電流検出

方式（電流センサレス方式）の課題の 1つである，パルス修正法による高周波電圧に伴うキ

ャリア電磁騒音を低減する方法について述べた。パルス修正量とキャリア電磁騒音の関係

を数式により明らかにして，磁石材質により異なるキャリア電磁騒音を定量的に評価する

手法を提案した。更に，パルス修正量を低減し，キャリア電磁騒音を低減するパルス修正法

の実機検証結果についても述べた。 

 第 6章では，第 3章から第 5章までに提案した制御によるモータ駆動システムの低振動・

低騒音技術を総括し，今後の展望および課題について述べた。 
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1. 序論 

1.1 本研究の背景 

1.1.1 電動化が加速する自動車 

 自動車分野では，地球温暖化防止の観点から自動車の CO2 排出規制を各国で強化してい

る。北米は，目標燃費への達成度に応じてインセンティブやペナルティを課す CAFÉ 規制

[1.1]を導入しており，欧州は 2020 年までに新車の CO2排出量を 95g/km 以下にする EURO

規制[1.2]を導入している。これらの規制に対応するために，自動車メーカおよびサプライヤ

は，これまでのエンジン車（ICEV：Internal Combustion Engine Vehicle）に加え，電気自動車

（EV：Electric Vehicle），ハイブリッド電気自動車（HEV：Hybrid Electric Vehicle），燃料電

池自動車（FCV：Fuel Cell Vehicle）など，永久磁石同期モータや誘導モータを駆動用モータ

（主機モータ）として利用した環境対応車の開発を加速しており，Fig. 1.1 に示されるよう

に 2035 年の全世界の販売台数は 2018 年比で 7.6 倍となる見込みである[1.3]。例えば，電気

自動車（EV）の代表格である日産リーフは累計販売台数世界一となる約 30 万台まで伸ばし

ている[1.3]。今後，低炭素社会に向けた取り組みは，先進諸国に留まることなく中国やイン

ドなどでも強化されると予測され，それに応じて環境対応車の市場規模も拡大する見通し

である。 

 一方で，駆動やアシストに永久磁石同期モータを用いないエンジン車においても，「省エ

ネ」，「快適」，「安全」の観点からステアリングやブレーキなどに代表される車載補機シス

テムの電動化が進んでいる。Fig. 1.2 に，自動車に搭載される車載補機システムを示す 

[1.4]-[1.7] 。車両を操舵するパワーステアリングの電動化により従来の油圧パワーステアリ

ングと比較して 3 %の燃費向上が期待できる[1.7][1.8]。オイルポンプの電動化によりエンジ

ン停止中でも油圧を確保できるためアイドリングストップが可能となり 15%の燃費向上を

期待できる[1.9]。ブレーキシステムに関しても回生ブレーキを活用することで，HEV や EV

の燃費（電費）を向上させている。このように，車載補機システムの電動化は燃費の向上

に大きく寄与する。 

 

 

Fig. 1.1 Global market of cars[1.3]. 
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Fig. 1.2 Car auxiliary component. 

 

1.1.2 自動車におけるモータ駆動システムへの要求と技術動向 

 本項では，まず主機モータ駆動システムへの要求と技術動向について整理した後，補機

モータ駆動システムへの要求と技術動向について整理する。 

 

1.1.2.1 主機モータ駆動システムへの要求と技術動向 

 前項で述べた電気自動車（EV：Electric Vehicle），ハイブリッド電気自動車（HEV：Hybrid 

Electric Vehicle），燃料電池自動車（FCV：Fuel Cell Vehicle）などの環境対応車は，航続距離

の延長のためにバッテリやエンジン発電機などが設けられている。これらの環境対応車は

バッテリやエンジン発電機などによってエンジンルーム内や車内の搭載空間に制約がある

ため，環境対応車駆動用の主機モータ駆動システムでは，小型・高出力が求められる。加

えて，航続距離の延長の観点から主機モータ駆動システムの高効率化が求められる。主機

モータ駆動システムとして，小型・高出力・高効率化の要求を達成するために，モータの

ハードウェアの工夫による手法と制御による手法の 2 つがある。 

 まず，モータのハードウェアの工夫による手法について述べる。モータのハードウェア

の工夫による手法としては，界磁源として永久磁石で磁力が強いネオジム磁石の採用，回

転子の磁石配置の工夫による磁気的な突極性の拡大によるリラクタンストルクの活用，高

出力密度化を実現する高速回転化，占積率を向上する角線の採用，などがある。 

 永久磁石同期モータは，その磁石配置と回転子の磁気回路構成からいくつかの形式に分

けることができる。例えば，表面に磁石を配置した表面磁石型モータ（SPMSM：Surface 

Permanent Magnet Synchronous Motor），回転子内部に磁石が埋め込まれた埋込磁石型モータ

（IPMSM：Interior Permanent Magnet Synchronous Motor），等が有り，用途や変速範囲によ

り使い分けられている。Table 1.1に，SPMSMとIPMSMの比較を示す。SPMSMは，リラクタ

ンストルクが無くq軸電流でのみ制御できるのに加えトルク脈動が小さいという利点があ

る一方で，磁石が回転子表面に露出しているため，機械強度の観点から高速回転ができな

い課題がある。IPMSMは磁石を回転子鉄心で保持できるため，SPMSMと比較して高速回転

Mechanical Brake

Electrically-Driven 

Intelligent Brake [1.4][1.5]

Electrical Power Steering (EPS) [1.6]

Electrical Oil Pump (EOP) [1.7]
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が可能となる。更に，磁気回路構成を工夫することで，マグネットトルクに加えてリラク

タンストルクも活用できるため，主機モータ駆動システムの高出力密度化が可能となる。 

 永久磁石同期モータの高効率化のための項目としては，占積率の向上や短コイルエンド

化，電磁鋼板の薄肉化などがある。その中で，占積率の向上と短コイルエンド化を実現す

る項目として巻線の角線化があり，搭載空間の制約が多いハイブリッド車で多く採用され

ている。文献[1.13]では巻線を丸線から角線に変更することで占積率を64%から80.5%に向上

し，低速回転（1,000rpm）で3.7%，高速回転（9,000rpm）で1.1%効率を向上させた事例が紹

介されている。この事例以外にも角線を採用したIPMSMの開発が自動車メーカ各社で進め

られている[1.15][1.16]。一方で，エンジンがなくエンジンルーム内の搭載空間に余裕がある

テスラのモデル3や日産自動車のリーフなどの電気自動車（EV）は角線ではなく，丸線が採

用されている。 

 制御による手法は，1 パルス制御を含む過変調制御や駆動電圧の高電圧化などがある。イ

ンバータは PWM（Pulse Width Modulation）制御により直流電圧を三相の交流電圧に変換し

ている。過変調制御は，バッテリによって直流電圧が制限されるモータ駆動システムにお

いて直流電圧から三相交流電圧の変換利用率を向上する制御技術である。Table 1.2 に過変調

制御技術と直流電圧利用率，変調率の関係を示す。本論文では，式(1.1)に示す直流電圧利用

率は用いず，式(1.2)に示す変調率を用いて議論することとする。 

 直流電圧利用率＝（線間電圧の実効値）／（直流電圧） ····························· (1.1) 

 変調率＝（相電圧のピーク値）／（直流電圧／2） ····································· (1.2) 

過変調制御や1パルス制御によって線間電圧の高調波成分が増加するものの，基本波成分の

電圧を11%向上でき，高出力化を実現できる。 

 また，IPMSMなどの永久磁石同期モータはモータ回転数の上昇に比例して誘起電圧が発

生し，高速回転になるとトルクに寄与する電流を通電することが困難となる。そのため，

弱め界磁制御（弱め磁束制御）によって誘起電圧を抑制し，モータを制御する。効率の低

下とバッテリ電圧の制約の観点から，バッテリとインバータのDC側との間にDC-DCコンバ

ータを設け，制限電圧を向上することが行われ，高出力化を実現している。誘起電圧の制

限が取り払われると，モータの高速回転化を実現できるため，モータによる発電電圧を自

在に制御できるハイブリッド電気自動車（HEV）やプラグインハイブリッド電気自動車

（PHEV）などで採用されている。 

 これまで述べた環境対応車におけるモータの高速回転化による小型・高出力化と制御に

よる高出力化の拡大の一例は，Table 1.3 に示すトヨタ自動車株式会社製のプリウス（Prius）

における主機モータ駆動システムの改良で見ることができる[1.17]。 

 以上より，主機モータ駆動システムとしてはネオジム磁石を使用した IPMSM を用い，

PWM 制御や過変調制御を採用した高速回転によって小型・高出力化を図っていることが分

かる。 
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Table 1.1 Comparison of IPMSM and SPMSM. 

 SPMSM IPMSM 

Rotor structure 

  
Effective magnetic flux 〇 △ 

Field weakening control △ 〇 

Reluctance torque △ 〇 

Core eddy current loss △ 〇 

Torque ripple 〇 △ 

Magnet weight (thickness) △ 〇 

Destruction strength △ 〇 

 

Table 1.2 Over modulation control technique. 

 
3rd harmonics injection 

control 
Over modulation control 1 pulse control 

DC voltage 

utilization rate

（Vlinerms/E） 

0～0.69 0.69～0.78 0.78 

Modulation factor 

（Vphase/(E/2)） 
0～1.15 1.15～1.27 1.27 

Line voltage and 

fundamental 

component 
   

FFT results  

of line voltage 

   

 

Table 1.3 Main motor of Prius of Toyota Toyota Motor Corporation[1.17]. 

 Prius 1 Prius 2 Prius 3 Prius 4 

Motor IPMSM (Interior Permanent Magnet Synchronous Motor) 

Magnet Neodymium magnets 

Maximum rotation speed 5,600 6,000 13,500 17,000 

Power 30 50 60 53 

Power density 

(Power/Stator/Stator Iron core 

volume) 

5.9 10.6 22.2 24.1 

Voltage (V) 288 
500 

(Boost) 

650 

(Boost) 

650 

(Boost) 

Winding Round wire with distributed winding 
Square wire with 

distributed winding 

Control PWM control 

Improving control of 

DC voltage utilization rate 

3rd harmonics 

injection control 
1 pulse control 

  

0
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0
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1.1.2.2 補機モータ駆動システムへの要求と技術動向 

 次に，補機モータ駆動システムへの要求と動向について述べる。補機モータ駆動システ

ムはエンジンルーム内に搭載されるため，主機モータ駆動システムと同様に，小型化の要

求が高い。また，自動運転の導入が 2020 年と予測[1.18]されており，2024 年以降の自動運

転レベルの上昇に伴ってドライバの権限が自動運転システムへと移管されるようになる。

そのため，故障時にもドライバが操作へ関与できなくなるため，補機モータ駆動システム

の高信頼化の要求が更に高まると考えられている。一方で，自動運転の拡大に伴う高信頼

化によって増大した部品点数を価格へ反映することが難しいため，部品点数の削減による

低コスト化も同時に要求される。以上で述べたように，補機モータ駆動システムでは，小

型・低コスト・高信頼化が求められる。補機モータ駆動システムとして，これらの要求を

達成するために，モータのハードウェアの工夫による手法と制御による手法の 2 つがある。 

 まず，モータのハードウェアの工夫による手法について述べる。モータのハードウェア

の工夫による手法としては，界磁源として永久磁石で磁力が強いネオジム磁石の採用[1.19]

や，磁力が小さいものの低コストなフェライト磁石の採用[1.19]，組立方法の簡易さという

特徴を持つ電機子歯（ティース）にコイルを直巻きして集中して巻いた突極集中巻の採用

[1.20]，極数－スロット数の工夫による巻線係数の向上[1.21]，などがある。 

 補機モータでは，回転子の界磁源として主機モータと同様のネオジム磁石に加えて，低

コスト化の観点からフェライト磁石も用いられる。フェライト磁石は安価ではあるものの，

エネルギー積がネオジム磁石と比較して 1/10 程度と小さいため，モータ体格の大型化が課

題となる。 

 ステータの巻線は従来より主機モータなどで多く採用されている空間的に分布させた集

中巻や分布巻[1.12]よりも，コイル形状がシンプルでコイルエンドが短い突極集中巻が多く

採用されている[1.13][1.14]。近年ではこの突極集中巻と言うべき巻き方を集中巻と呼ぶこと

も多く，以降では本論文においてもこの突極集中巻を集中巻と呼ぶこととする。Table 1.4

に，巻線方法に着目した分類を比較して示す[1.13][1.14]。 

 巻線方法に着目した分類においては，分布巻は複数のティースに跨いでコイルを組み込

まれ，ステータコアの外部で異なる相のコイルが径方向および軸方向で重なり合う。その

ため，コイルエンドが大きくなるという構造上の欠点を持つが，ステータによって生成さ

れる回転磁界は正弦波に近くなり，体積当たりのトルクや低振動・低騒音といったメリッ

トがある。集中巻（突極集中巻）は 1 つのティースに集中して巻かれる構造で，ステータ

コアの外部で異なる相のコイルと重なり合わない。そのため，コイルエンドが小さくモー

タの薄型化が可能なのに加え，ステータのティースを分割してコイルを生成し組み合わせ

る分割鉄心の採用によって，組立方法が簡易となり低コスト化に貢献できる。そのため，

補機モータでは，集中巻（突極集中巻）の PMSM の採用が多い。 

 巻線係数 kw は，磁石磁束の磁束利用率の一般的な指標として用いられており，短節係数

kpと分布係数 kdとを用いて式(1.3)で表される。 
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 kw＝kp・kd ··························································································· (1.3) 

短節係数 kpは極ピッチ τp，一相巻線ピッチ幅 W を用いて式(1.4)で表され，Table 1.5 (a)に

示す毎相毎極スロット数が 1 の全節巻では，W = τ pなので，kp = 1 となる。Table 1.5 (b)に示

す毎相毎極スロット数が 2 の短節巻では，W = 5/6 τpなので，kp = 0.966 となる。なお，Table 

1.5 (b)の突極集中巻 8 極 12 スロットモータでは，W = 2/3 τp であり，kp = 0.866，Table 1.5 (c) 

突極集中巻 10 極 12 スロットモータでは，W = 5/6 τp であり，kp = 0.966 となる。 

 kp = sin (
W

τp

∙
π

2
) ······················································································· (1.4) 

一方，分布係数 kdは，分布巻の場合，相数 m，毎相毎極スロット数 q を用いて式(1.5)で表

され，Table 1.5 (a)では，m = 3，q = 1 なので，kd = 1，Table 1.5 (b)では，m = 3，q = 2 なので，

kd = 0.966，となる。 

 kd=
sin(

π

2m
)

q⋅ sin(
π

2mq
)
 ·························································································· (1.5) 

だし，相数 m，固定子スロット数 Qs，極対数 p を用いて q は次式で表される。 

 q=
Q

s

2mp
 ································································································· (1.6) 

突極集中巻の分布係数 kdは，8 極 12 スロットモータなどの整数スロットの場合は 1 だが，

10 極 12 スロットなどの分数スロットの場合は 1 ではなくなり，発生する誘起電圧が電気角

30 度ずれているため，式(1.7)で表せるように kd = 0.966 となる。 

 kd=
cos(

π

12
)+ cos(-

π

12
)

2
≈ 0.966 ·········································································· (1.7) 

 よって，巻線係数 kwは(a)全節巻・集中巻の 2 極 6 スロットモータが 1 番大きく，続いて，

(b)短節巻・分布巻の 2 極 12 スロットモータ(2P12S)と(d)突極集中巻の 10 極 12 スロットモ

ータ，(c)突極集中巻の 8 極 12 スロットモータの順で小さくなる。そのため，全節巻・集中

巻の 2 極 6 スロットモータはコイルエンドが大きいため小型化や低コスト化に不向きであ

るため，突極集中巻の 10 極 12 スロットモータの採用によって，モータの小型・高出力・

低コスト化に貢献できる。 
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Table 1.4 Winding of PMSM stator[1.13][1.14]. 

(a) Concentrated winding 

(Salient pole concentrated winding) 
(b) Distributed winding 

Winding concentrated on one armature tooth

 
Merit: Small coil end → Small copper loss and thinning 

Demerit: Small torque, high noise and vibration 

Winding over multiple armature teeth

 
Merit: Big torque, small noise and vibration 

Demerit: Big coil end → Big copper loss 
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Table 1.5 Comparison of winding coefficient  

between distributed winding and concentrated winding [1.22]. 

【Conventional 

definition 

[1.12]】 

【Recent definition】 

(i) Definition by winding 

method 

(Table 1.4[1.13][1.14]) 

(ii) Number of slots per 

pole per phase (NSPP) 

Winding arrangement (Upper) and  

gap magnetic flux (Lower)  

Pitch factor 

Distribution factor 

Winding factor 

(a) 

Full-pitch 

winding 

Distributed 

winding (2P6S) 

(i)(b) Distributed winding 

(ii)NSPP: 1 

(Integer slot winding) 

 

Pitch factor 

kp =1 

Distribution factor  

kd =1 

Winding factor 

kw =1 

(b) 

Short-section 

winding 

(Distributed 

winding) 

(2P12S) 

(i)(b) Distributed winding 

(ii)NSPP: 2 

(Integer slot winding) 

 

Pitch factor 

kp=0.966 

Distribution factor 

kd = 0.966 

Winding factor 

kw =0.933 

(c) 

Concentrated 

winding 

(8P12S) 

(i)(a) Concentrated 

winding 

(Salient pole  

concentrated winding) 

(ii)NSPP: 0.5 

(Fraction slot winding) 

 

Pitch factor 

kp=0.866 

Distribution factor 

kd =1 

Winding factor 

kw =0.866 

(d) 

Concentrated 

winding 

(10P12S) 

(i)(a) Concentrated 

winding 

(Salient pole  

concentrated winding) 

(ii)NSPP: 0.4 

(Fraction slot winding) 

 

Pitch factor 

kp=0.966 

Distribution factor 

kd =0.966 

Winding factor 

kw =0.933 

B

N N
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S

N

S

N

Stator teeth

Permanent

magnet
Rotor

τp （ =π）

U+U- V+ V-W+ W-
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B

N N

S

S

N
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N
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B
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0 π 2π-2π -π
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 次に，制御の工夫による手法について述べる。補機モータ駆動システムの厳しいコスト

要求に応えるために，永久磁石同期モータを駆動するのに必要な，三相電流と磁極位置の

いずれかもしくは両方のセンサを省くことで低コスト化を実現している。 

 まず，三相電流の電流センサを除去する電流センサレス制御方式について述べる。この

方式は，三相のパルスパターンに応じて直流母線電流 Idc1と Idc2を検出し，三相電流 Iuc, Ivc, Iwc

を再現する。直流母線電流 Idc1と Idc2はスイッチングのタイミングに応じて検出しており，

三相電流への再現の詳細については Fig. 1.3 を用いて述べる。Fig. 1.3 の区間 (a) は U 相と

V 相の上アームが ON，W 相の下アームが ON のスイッチングパターンである。そのときの

直流電流 Idc1は W 相電流の負値と一致する。一方，Fig. 1.3 の区間 (b) は U 相の上アームが

ON，V 相と W 相の下アームが ON のスイッチングパターンであり，直流電流 Idc2は U 相電

流と一致する。残る V 相電流に関しては三相電流の和が零であることより演算する。この

ようにすることで三相電流を再現し，電流センサレスを実現している。しかしながら，こ

の方式は三相電圧指令の差が小さく直流母線電流の検出幅が狭いとき，直流母線電流を検

出することができない課題がある。このとき，パルス電圧を修正するパルス修正法

[1.23][1.24]により直流母線電流の検出幅を確保する。Fig. 1.4(a) に，三相電圧指令の差が 0

となる Duty 50%のときの各相上アームのゲート信号，直流母線電流，三相電流を示す。Fig. 

1.4 (a) は直流母線電流が一定値 (0) であり，Fig. 1.3 の区間 (a) や区間 (b) のような直流母

線電流が流れない（検出幅がない）ため，零電流を検出できない課題がある。そこで，U 相

の電圧パルスの位相をパルス修正幅（Pulse modifying width）TW_min遅らせ，W 相の電圧パル

スの位相を同じパルス修正幅分進めるパルス修正法[1.23][1.24]を用いて，直流母線電流の検

出幅を確保し，直流母線電流を検出している。一方で，このパルス修正法は高周波電圧を

重畳しているのと等しく，その周波数成分の振動・騒音や損失が発生する懸念がある。 

 

 

Fig. 1.3 Principle of DC bus current detection[1.23][1.24]. 
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W
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Fig. 1.4 Pulse modifying technique[1.23][1.24]. 

 

 続いて，モータの磁極位置センサを除去する磁極位置センサレス制御方式について Table 

1.6を用いて述べる。磁極位置センサレス制御は磁極位置センサレス制御は，高速域は PMSM

の回転に伴う誘起電圧を利用した方式（以下，(1)拡張誘起電圧方式[1.25][1.26]）が多く用

いられ，零速度近傍の低速域の制御手法と分けて用いられる。零速度近傍の低速域の制御

手法は零速度近傍で誘起電圧がほぼ零となるため，誘起電圧以外の情報として PMSM の d

軸インダクタンス Ldと q 軸インダクタンス Lqの比である回転子突極性（Lq/Ld）を利用する

手法（以下，(2)高周波電圧重畳方式[1.27]）が一般的である。一方で，回転子突極性（Lq/Ld）

がほぼ 1 に近いモータの場合は，磁極位置を検出することが困難となる。回転子突極性が

ほぼ 1 に近モータの場合は，固定子巻線の中性点電位を PWM タイミングに応じて検出する

制御（以下，(3)中性点電位利用方式[1.28]）によって，磁極位置センサレス制御を実現して

いる。(2)高調波重畳方式は，電流リプルが多く発生し検出感度が高くなる低周波で実施す

ることも多いため，その周波数成分の振動・騒音や損失が発生する懸念がある。また，(3)

中性点電位利用方式は，電圧リプルが収束するためにある所定時間以上のパルス幅が必要

であり，電流センサレス制御方式で述べたようなパルス修正（Fig. 1.4(b)）が用いられる。

このパルス修正は高周波電圧を重畳しているのと等価であり，その周波数成分の振動・騒

音や損失が発生する懸念がある。 

 

Table 1.6 Clarification of position sensor-less control. 

 

 

Pulse shift width Tp (≧TW_min)

Iu

Iw

Iv

Time [s]Time [s]

U

V

W

Idc

Iu, Iv, Iw

(a) No Pulse modifying (50% Duty) (b) Pulse modifying

Carrier period

0

0

0

0

Saliency structure

No-saliency structure

(1) Back
electromotive 

force
(Back EMF)

Speed

Stator

Zero and low 
speed

(0-10%)

Middle and high 
speed

(10-100[%])

(2) Harmonics 
injection

(3) Neutral point 
detection method
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 加えて，近年の動向として，補機モータ駆動システムを自動運転に対応して高信頼化す

るバックアップ制御がある[1.29][1.30]。補機モータ駆動システムのモータ駆動回路において，

その一部が故障した場合，これまではモータの出力を零とするのが一般的であった。しか

し，自動運転時に重要保安部品である電動パワーステアリングや電動制御型ブレーキが故

障し機能失陥した場合，ドライバに重大な危険が及ぶ恐れがある。そこで，その改善策と

して駆動回路であるモータ・インバータを冗長化したハードウェアのバックアップシステ

ムが提案されている。Fig. 1.5 に，文献 [1.29]と[1.30]で提案されているハードウェアのバッ

クアップシステムを示す。このシステムではインバータとモータ巻線を冗長化しており，

同じモータケースに設けられた 2 つのモータ巻線にはインバータがそれぞれ接続されてい

る。正常時には 2 つの系統を同時に駆動させ，故障時には故障した系統の機能を停止し，

正常な系統のみで正常時の 50%出力し，故障時でも出力を継続できるようにしている。ま

た，これら以外にも主機モータ駆動システムで述べた過変調制御[1.31]や駆動電圧の高電圧

化[1.32]などについても採用され，補機モータ駆動システムの小型化・高出力化に貢献して

いる。 

 以上より，補機モータ駆動システムとしては，製作コストが小さくコイルエンドが小さ

い突極集中巻 PMSM を用い，電流センサレス制御や磁極位置センサレス制御，バックアッ

プ制御によって小型・高出力・低コスト・高信頼化を図っていることが分かる。 

 

 
Fig. 1.5 Structure of power module and motor[1.29]. 

U V W
E

U V W

Inverter 1

U1, U2

V1, V2

W1, W2

Winding 1

W1

U1

V1W2

U2

V2

W3

U3

V3 W4

U4

V4

Winding 2

Inverter 2

U3, U4

V3, V4

W3, W4

U V W
E

Inverter 1

U1, U2

V1, V2

W1, W2

Winding 1

W1

U1

V1W2

U2

V2

W3

U3

V3 W4

U4

V4

Winding 2

U3, U4

V3, V4

W3, W4

Conventional  structure

Proposed structure
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1.1.3 自動車におけるモータ駆動システムにおける振動・騒音 

 永久磁石同期モータを用いたモータ駆動システムは，小型・高出力・高効率・高信頼化

を実現できるため，主機だけに留まらず，電動パワーステアリングや電動制御型ブレーキ

システムなどの補機への応用範囲が急速に拡大している。一方で，モータの小型化・高効

率化・高出力化によって，以前に増してモータの振動，騒音が問題となる事態が増えてき

ている。主機モータでは，小型化・高出力化のためリラクタンストルクを活用できる IPMSM

の採用が多い。磁気的突極性を利用するリラクタンストルクは，ギャップ磁界の空間およ

び時間高調波の一部をトルクに転換していると考える事もでき，本質的にギャップ磁界の

空間および時間高調波が増大する事となっている。更に，1 パルス制御を含む過変調制御を

採用することで，時間高調波が増大する。また，インバータの損失を下げるためにキャリ

ア周波数を低くしたり，磁極位置検出や直流母線電流のために重畳した高周波電圧によっ

ては，キャリア高調波（時間高調波）も増大する傾向にある。以上の要因によって，永久

磁石同期モータに起因した振動・騒音は増大する。 

 続いて，永久磁石モータに起因した振動・騒音の発生メカニズムについて Fig. 1.6 を用い

て述べる。永久磁石モータは，インバータを用いた PWM 制御によるスイッチングによって，

バッテリなどの直流電圧から三相交流電圧に変換し駆動される。そして，印加された三相

交流電圧をステータ巻線に印加し回転磁界を生成し，回転子にある磁石と相互に作用し合

う電磁力によりトルクを発生させる。この電磁力の成分には，周方向と径方向の 2 つがあ

る。式(1.8)に径方向電磁力 Frの算出式を，式(1.9)に周方向電磁力 Fθの算出式を示す。 

 Fr=
1

2μ
0

(Br
2-Bθ

2) ···················································································· (1.8) 

 Fθ=
1

μ
0

BrBθ ························································································· (1.9) 

 ここで，Br はロータとステータ間のギャップにおける径方向の磁束密度，Bθ はギャップ

における周方向の磁束密度，μ0は真空の透磁率である。 

 周方向の電磁力はモータを回転させるトルクとなり，その一部がトルク脈動となる。ト

ルク脈動は回転軸を介して負荷へ伝達され，軸振動となる。本成分を以下では空間高調波

起因の周方向電磁力と呼ぶ。径方向の電磁力は「（径方向）電磁加振力」とも呼ばれ，モー

タのステータを介しモータケースを振動させる円環振動となる。式(1.8)より径方向電磁加振

力は通電電流の基本波周波数と同じ周波数で変化する磁束密度の 2 乗の差で与えられる。

よって，径方向電磁加振力の周波数は三角関数の半角の公式（sinθ =
1-cos2θ

2
）からギャップ

中の磁束密度の 2 乗であり，通電電流の基本波周波数の 2 倍が主成分となる。以下，(1)電

気角 2 次の径方向電磁力と呼ぶこととする。 

 更に，PMSM の空間高調波に起因して発生する電気角 2 次成分以上の次数（電気角 6 次

成分や 12 次成分）についても，大きさとしては電気角 2 次成分と比較して小さいものの，
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変形モードとの兼ね合いで非常に大きな振動・騒音が発生する可能性がある。以下では，

本成分を空間高調波起因の径方向電磁力と呼ぶ。前述の空間高調波起因の周方向電磁力と

合わせて，以降では(2)空間高調波起因の周方向および径方向電磁力と呼ぶこととする。 

 永久磁石同期モータは，パルス幅変調方式（PWM 方式）を用いた電圧型インバータによ

って駆動され，直流電源から任意の周波数の交流電圧に変換し，可変電圧／可変速駆動を

実現している。PWM 方式は，正弦波状の変調信号を鋸波や三角波などのキャリア信号と比

較して，パルス電圧を発生させ，時間高調波の電圧が発生する。また，変調率 1.15 を超過

した過変調駆動によって時間 5 次や 7 次の時間高調波が発生する。これに加えて，電流セ

ンサレス制御方式によるパルス修正法に伴う高周波電圧，磁極位置センサレス制御による

重畳電圧による高周波電圧も存在し，これらの時間高調波によって電磁力が発生する。以

下では，本成分を(3)時間高調波起因の周方向および径方向電磁力と呼ぶ。 

 以上に示した 4 つの電磁力に起因した振動や騒音を低減するには，モータやその筐体な

どの機構を含めた剛性検討が不可欠であるが，剛性の検討には試作の繰り返しによるモー

タの製作および加工コストの増大といった課題がある。Table 1.7 に，制御，モータ，機構に

おける振動・騒音対策の特徴を示す。Table 1.7 に示されるようにモータ，機構による手法は

構造を変更する必要があるため，試作機を再度作る必要があり，製作コストの増大や製作

工数の増大が課題である。一方で，制御による手法はソフトを変更するだけで実施できる

ため，製作コストや工数を低減できる。 

 現在，モータ駆動システムを低振動・低騒音にする研究が活発に行われているが，制御

による低振動・低騒音化は，モータや制御，機構の事象が複雑に絡み合い，事象を解明し

制御との相互関係を把握することが難しいため，これまであまり検討されていない。 
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Fig. 1.6 Vibration and noise generation mechanism of permanent magnet motor 

 

Table 1.7 Examples of vibration and noise countermeasures of technical field. 

Technique Vibration and noise countermeasures Prototype 

Motor control 
(1) Torque ripple reduction control 

(2) Higher carrier frequency 
× 

Motor design 

(1) Number change of poles and slots  

(2) Rotor skew 

(3) Rotational unbalance adjustment 

○ 

Mechanical 

design 

(1) Sound absorbing material 

(2) Strengthening of mechanical component 

(3) Anti-vibration rubber 

○ 
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1.2 本研究の目的と本論文の構成 

1.2.1 本研究の目的 

 1.1節で述べたようにCO2排出量規制を達成するために電動化が加速する自動車分野にお

いて，自動車駆動用主機にとどまらず，電動パワーステアリングや電動制御型ブレーキな

どの補機にもモータ駆動システムの低振動・低騒音化の要求が高まっている。しかしなが

ら，振動・騒音を低減するためにはモータ磁気設計の変更による再試作や，制振材や吸音

材などの対策部材の追加が必要となり，製作コストの増加や開発期間の増加などの課題が

ある。そのため，経済性への強い要求がある自動車分野において，コストをかけずに低振

動・低騒音化を実現することに対しての強い要求がる。そこで，本研究では，制御ソフト

の書き替えによって付加価値を提供できる「モータ制御」に着目し，モータ駆動システム

の低振動・低騒音化によって車内・車外環境の快適性の向上を安価に実現する制御技術を

総合的に提案し，その有効性・有用性を検証することを目的とする。 

 

1.2.2 本論文の構成 

 本論文は Fig. 1.7 に示す通り，全 6 章で構成される。 

 第 1 章は，序論として，CO2排出量の低減目標を達成するために開発が進む環境対応車駆

動用主機システムの電動化と，ガソリン車に対しても CO2 排出量の低減が期待される補機

システムの電動化について説明した。そして，これらのモータ駆動システムへの要求とし

て，小型・高出力・高効率・高信頼化があることを明らかにした。これらの要求を達成す

るために，永久磁石同期モータを用いたモータ駆動システムの採用という技術動向がある

ものの，一方で振動・騒音が課題となることを述べた。その上で，永久磁石同期モータの

振動・騒音の発生メカニズムについて整理し，ソフトウェアで実装できる制御によるモー

タ駆動システムの低振動・低騒音化に着眼した。更に，本論文の目的と構成について述べ

た。 

 第 2 章では，制御によるモータ駆動システムの低振動・低騒音化に関する先行研究とそ

の課題を踏まえて，モータ駆動システムの低振動・低騒音化の手法について掘り下げる。 

 第 3 章では，1.1.3 に示す(1)電気角 2 次の径方向電磁力に着目して第 2 章で説明した課題

の 1 つである，巻線係数が 0.933 と高く小型・高出力化に優れた 10 極 12 スロットモータの

電気角 2 次の電磁力を低減する制御を提案した。そして，制御による(1)電気角 2 次の径方

向電磁力の低減限界を明らかにし，制御による大きな低減効果が期待される(3)時間高調波

起因の周方向および径方向電磁力について第 4 章，第 5 章で着目した。 

 第 4 章では，(3)時間高調波起因の周方向および径方向電磁力に着目し，電動化が進む自

動車分野において顕著となるインバータのキャリア電磁騒音の低減に着目する。この課題

に対して，電磁騒音の発生周波数，発生モード，制御の因果関係を明らかにする。これに

よって，キャリア周波数を機構の固有振動数から遠ざけることができ，キャリア電磁騒音

を低減することが可能となることを述べる。 
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 第 5 章では，(3)時間高調波起因の周方向および径方向電磁力に着目して直流母線電流検

出方式（電流センサレス方式）の課題の 1 つである，パルス修正法による高周波電圧に伴

うキャリア電磁騒音を低減する方法について述べる。これまで明らかにされてこなかった

パルス修正量とキャリア電磁騒音の関係を数式で明らかにして，磁石材質違いのキャリア

電磁騒音を定量的に評価する手法を提案する。更に，パルス修正量を低減し，キャリア電

磁騒音を低減するパルス修正法の実機検証結果についても述べる。 

 第 6 章では，第 3 章から第 5 章までに提案した制御によるモータ駆動システムの低振動

化・低騒音化を実現する制御技術を総括し，今後の展望および課題について述べる。 

 

 
Fig. 1.7 Doctoral thesis story (Japanese version). 

基本波電流による振動・騒音

【第2章】

先行研究における課題 解決策 効果

モ
ー
タ
駆
動
シ
ス
テ
ム
に
お
け
る
振
動
・
騒
音

論文[1.34]
振動とモータ制御電流
(dq軸電流)の相関が
明らかになっていない

(第3章)

PWMキャリア高調波電流による振動・騒音

振動とモータ制御電流
(dq軸電流)との相関式による
最小振動曲線での駆動

基本波電流起因の
電気角2次の振動・

騒音を低減

本論文のアプローチの特長

モータ制御で用いるdq軸電流
とモータの電磁加振力との相関式
を求め，負荷時の振動・騒音を低減。

論文[1.37]
直流母線電流を検出
するために行った電圧
パルス修正に起因した
キャリア電磁騒音

(第5章)

重畳した高周波電圧
を低減する電流検出法
(回転位置センサ付き)

所望の電流検出性能
を確保しつつ，キャリア

電磁騒音を低減

回転位置センサが付いている
メリットを生かして，1相の電流検出を
電流指令値の三相換算値で代用し
駆動し，キャリア電磁騒音を低減。

論文[1.35]
キャリア電磁騒音の発生
周波数，振動モードが
明らかになっていない

(第4章)

論文[1.36]
インバータの電圧更新
周期の影響が明らかに

なっていない
(第4章)

キャリア電磁騒音の
発生周波数を特定し，
機構の固有振動数と
合致しないように，

キャリア周波数を制御

機構共振を加味して，
キャリア電磁騒音を

低減

インバータのキャリア電磁騒音が
fc±3f1の円環0次の電磁加振力で
発生することを明らかにした。

PWM電圧更新タイミングを三角波の
「山谷更新」から「山更新」に変更する
ことでキャリア周波数の周波数の振動・
騒音が発生することを明らかにした。

[1.34] 原ら：「径方向電磁加振力の電気角2次成分に着目した振動低減制御の提案」，電学論D，Vol. 135 (2015), No. 8
[1.35] 原ら：「電圧型インバータのPWM方式による分布巻永久磁石同期モータの振動に関する検討」，電学論D，Vol. 137 (2017), No. 9 
[1.36] 原ら：“Analysis of Noise and Vibration in Distributed Winding Permanent Magnet Synchronous Motor Driven by Voltage Source 

PWM Inverters”，IEEE Trans. Ind. Appl., vol. 54, No. 6, pp. 6042–6049, Nov./Dec. 2018.
[1.37] 原ら：「直流母線電流検出方式のパルス修正法によるモータのキャリア電磁騒音に関する考察」，電学論D，Vol. 139 (2019), No. 5

【第1章】

【6章】

制御による自動車用モータ駆動システムの低振動・低騒音化に関する先行研究とその課題

序論(電動化が加速する自動車分野における，自動車用モータ駆動システムの低振動化・低騒音化の要求増大)

総括，今後の展望および課題
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Fig. 1.8 Doctoral thesis story (English version). 
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2. 自動車用モータ駆動システムにおける制御を用いた 

低振動・低騒音化に関する先行研究とその課題 

 前章において自動車用モータとして用いられることが多い永久磁石同期モータにおける

振動・騒音の発生要因として，(1)電気角 2 次の径方向電磁力，(2)空間高調波起因の周方向

および径方向電磁力，(3)時間高調波起因の径方向および周方向の電磁力の 3 つがあると述

べた。本章では，これらの電磁力に対して制御による低振動・低騒音化に関する先行研究

とその課題について述べ，本研究の研究方針を述べる。 

 

2.1 電気角 2次の径方向電磁力による振動・騒音の低減の方法論 

 永久磁石同期モータを用いたモータ駆動システムの振動・騒音につながる径方向電磁力

は，1.1.3 項で述べたように主成分として，電気角 2 次成分が発生する。同じ電磁力に対し

て発生する振動・騒音の大きさは極数・スロット数によって決定される電磁力の円環次数 n

に大きく依存する。Fig. 2.1に，代表的な円環モードと，その円環モードが発生する極数－

スロットの組み合わせを実際のモデル形状と共に示す。文献[2.1]より，円環次数が 2次以上

の場合，円環次数の 4 乗に反比例して振動は低減する。例えば，発生する円環次数が 2 次

から 4 次にした場合，振幅が 1/16(=1/24)となり騒音は 24dB(≒20*log(24))改善する。そのた

め，高い円環次数を期待できる極数－スロット数（スロットコンビネーション）の選択が

振動・騒音を低減するアプローチとして取られることが多い。Table 3 に，文献[2.2][2.3]に

おけるスロットコンビネーションの変更による振動・騒音の低減効果を示す。スロットコ

ンビネーションの変更によって円環次数 n が変わるため，9dB～10dB の低減を図れること

を確認できる。しかし，スロットコンビネーションはモータの体格や効率，コストへ影響

するため，限定されることもある。そこで，制御によるアプローチを述べる。 

 

 

Fig. 2.1 Vibration mode of PMSM. 

 

  

0th mode 1th mode 2th mode 4th mode 8th mode

8P9S, 10P9S 10P12S, 14P12S

16P18S, 8P18S

20P24S, 8P12S

4 Pole PMSM

with distributed winding

16P24S

8 Pole PMSM

with distributed winding

Distributed winding PMSM
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Table 2.1 Noise and vibration reduction comparison of change of pole and slot. 

Paper Before Pole-Slot After Pole-Slot NV Reduction 

Paper [2.2] (Nissan) 
12 Poles 18 Slots 

(Mode 6th) 

16 Poles 24 Slots 

(Mode 8th) 
-9dB 

Paper [2.3] (Toshiba) 
8 Poles 36 Slots 

(Mode 6th) 

8 Poles 48 Slots 

(Mode 8th) 
-10dB 

 

 文献[2.4]は，電気角 2 次の径方向電磁力をモデル化し，最大トルク/電流制御（MTPA 

Control：Maximum torque per ampere control）で決定される電流指令より d 軸電流指令を負方

向に増加させている。これにより電気角 2 次の径方向電磁力を低減できている。しかし，

この手法は振動とモータ制御電流（dq 軸電流）との相関が明らかになっていない課題が残

っている。 

 

2.2 空間高調波起因の周方向および径方向電磁力の脈動による 

  振動・騒音の低減の方法論 

 本節では，空間高調波に起因した周方向および径方向電磁力の脈動による振動・騒音の

低減に向けたアプローチについて述べる。前節で述べた電気角 2 次の径方向電磁力と比較

すると，空間高調波に起因した電気角 6次成分や 12次成分の周方向および径方向電磁力は

値としては小さいが，機構の固有振動数と一致した場合，振動・騒音が大きくなる。また，

これらの電磁力の発生周波数は電気角周波数の 6倍や 12倍であり，電気角 2次成分と比較

して高いため，モータ回転数領域の拡大に伴って，固有振動数と一致する可能性が高くな

っている。これらの周方向および径方向電磁力の脈動を低減する手法としては一般的にモ

ータ設計時に最適化計算によって周方向および径方向電磁力の脈動を低減する様々な手法

が用いられている。文献[2.5]では，ロータとステータ間のギャップ長を徐々に変化させる磁

気回路形状を採用している。これによって電気角 6次と電気角 18次の周方向電磁力の脈動

を低減している。一方，文献[2.6]では，V 字に配置されたロータの磁石の間に空隙を設けて，

磁極ごとに異なる位置に空隙を設ける構造とすることで，周方向および径方向電磁力の脈

動を低減している。しかし，これらに代表されるモータ構造の最適化を行っても，トルク

－回転数特性の全領域における周方向およびトルク脈動の低減は困難である。また，モー

タ構造の最適化はモータの体格や効率，コストへ影響を与える懸念があり，採用が難しい

場合もある。そこで，次に制御による解決策について紹介する。 

 Fig. 2.2に，代表して制御による周方向の電磁力脈動を低減する手法を示す。従来はモー

タの三相電流を正弦波になるように三相電流を制御し，歪み成分を含む誘起電圧と掛け合

わさって，周方向の電磁力脈動が発生し，振動・騒音となっていた。制御による低振動・

低騒音化の手法は，モータの三相電流を正弦波から 5 次や 7 次の時間高調波を含む三相電
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流に変更し，周方向および径方向の電磁力脈動に対して逆位相のカウンタ電磁力として低

減している。これによって，電磁力脈動に起因した振動・騒音を低減している。なお，径

方向に関しても同様の手法で低減を図ることが可能である[2.7]。文献[2.7]では d軸電流がモ

ータトルクに寄与しない表面磁石型の永久磁石同期モータを対象モータとして，d軸電流脈

動を径方向電磁力の脈動低減に，q軸電流脈動を周方向電磁力の脈動低減に活用している。 

 

 

Fig. 2.2 Torque ripple reduction control. 

 

2.3 時間高調波起因の周方向および径方向の脈動による 

  振動・騒音の方法論 

 本節では，時間高調波に起因した径方向および周方向電磁力による振動・騒音の低減に

向けたアプローチについて述べる。本振動・騒音を低減する手法は，前節まで述べたモー

タ単体の対策がモータケースの剛性アップであり効果が少ないため，制御によるアプロー

チを取られることが多い。例としてランダムキャリア周波数制御について以下で述べる

[2.8][2.9]。この制御は，Fig. 2.3 に示すように，従来一定としていたキャリア周波数を，毎

周期ランダムに変更している。これにより，振動・騒音の発生周波数を拡散し，ピーク値

を Fig. 2.4のように低減できる。 

 

[Conventional control]

E

B
a
c
k
 E

M
F

Position

Te

I
A

C
 c

u
rr

e
n

t

Position

T
o

rq
u

e

Position

with torque ripple

[Reduction control]

E

B
a
c
k
 E

M
F

Te

I

A
C

 c
u

rr
e
n

t

Position

T
o

rq
u

e

Position

without torque ripple



 

26 

 

Fig. 2.3 Concept of Carrier Spectrum Spread method. 

  

Fig. 2.4 Effect of carrier spectrum spread method. 

 

 一方，キャリア周波数のランダム化は，ランダムに変化するキャリア周波数の範囲にお

ける平均周波数成分の騒音が増大する。加えて，機構共振を考慮できないため，機構共振

によって騒音が増大する懸念がある。そこで，文献[2.10]はキャリア周波数の選択を第 1 の

キャリア周波数 fminと第 2のキャリア周波数 fmaxの 2つとして，変移確率によって騒音の発

生周波数を①第 1 のキャリア周波数 fmin，②第 2 のキャリア周波数 fmax，③切替キャリア周

波数（2fminfmax /(fmin+fmax)）の 3 つに制限している。発生周波数の波高値は，fminから fmaxに

変移する確率 Plhと fmaxから fminに変移する確率 Phlという 2つの変移確率で設定される。変

移確率 Plhと Phlとを決定し，変化させることで，発生周波数の波高値を自在に制御でき，

機構の共振周波数を回避できている。 

 

 

Fig. 2.5 State Transition Diagram of Proposed Method[2.10]. 
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Fig. 2.6 An example of the relationship between the current spectrum and the motor 

mechanical characteristics[2.10]. 

 

 しかし，上に示したキャリア周波数のランダム化制御や 2 つのキャリア周波数を遷移的

に切り替える制御は，キャリア電磁騒音の発生周波数や円環次数が事前に分かっていない

と，機構の共振周波数と一致して振動・騒音が悪化する懸念がある。加えて，キャリア電

磁騒音の影響因子についても明らかになっておらず，永久磁石同期モータの磁石材質や電

流振幅，電磁加振力が変化した場合にキャリア電磁騒音へどのような影響を与えるかは明

らかになっていない。 

 

2.4 自動車用永久磁石同期モータ駆動システムの振動・騒音に対する研究方針 

 本章の最後に，自動車用永久磁石同期モータ駆動システムにおいて，振動・騒音を低減

する上での課題とこれに対する研究方針を示す。本研究では低振動・低騒音化のためにモ

ータ制御に着目した。モータ制御はソフトの変更のみで効果を得られるため，モータや機

構を再設計する必要がなく，試作回数の低減によって環境コストを低減することが可能で

ある。CO2排出量規制達成のために電動化が進む自動車分野において，車内・車外環境の快

適性を向上するために，厳しい経済性の要求の下で主に制御アルゴリズムの工夫によって

モータ駆動システムの低振動・低騒音化を学術的に示し，その技術と効果を検証する。Fig. 

2.7に，本研究の章ごとの課題，解決策，効果，提案する振動・騒音の低減手法の特徴を再

掲した。 

 Fig. 2.7に示す通り，本研究で取り組む課題は大きく分けて，「電気角 2次の径方向電磁

力に起因した基本波電流による振動・騒音」と「時間高調波電流による振動・騒音」の 2

つである。 

 第 3 章では，「基本波電流による振動・騒音」に対する低減手法を述べる。「基本波電

流による振動・騒音」は電気角 2 次の径方向電磁力によって発生する。電気角 2 次の径方

向電磁力は電磁力の次数の中で最も大きい成分であり，2.1節で述べたように円環次数を高

くするようにモータのスロットコンビネーションを選定することが多い。しかしながら，

スロットコンビネーションはモータの体格や効率，コストへ影響するため，限定されるこ

ともある。負の d 軸電流の通電によって径方向電磁力を低減する制御によるアプローチが

Mechanical characteristics
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fmin+fmax
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あるが，この手法は振動とモータ制御電流（dq 軸電流）との相関が明らかになっていない

課題がある。本研究では，この相関を明らかにして振動を最小にするモータ制御電流を明

らかにして，負荷時にも振動・騒音を低減できるようにする。 

 続いて，第 4 章および第 5 章では，「PWM キャリア高調波電流による振動・騒音」に対

する低減手法を述べる。これまで行われてきた「PWMキャリア高調波電流による振動・騒

音」の低減手法は，キャリア周波数をランダムに変更するキャリア周波数の変更による手

法が主であった。しかし，発生周波数の拡散は機構の共振周波数と一致する可能性があり，

振動・騒音が悪化する懸念がある。そこで，第 4 章ではキャリア電磁騒音の発生周波数と

円環次数を明らかにした。これにより，機構の固有振動数を避けるキャリア周波数を選定

できるようになり，機構共振を回避して，振動・騒音を低減できるようにする。 

 続いて，第 5 章ではキャリア電磁騒音の影響因子の明確化に取り組んだ。永久磁石同期

モータの磁石材質や電流振幅，電磁加振力を変更した場合のキャリア電磁騒音への影響度

を定量化した。交流側の電流センサを省略できる利点を持つ直流母線電流検出方式を対象

にキャリア電磁騒音を低減する。 

 最後に，本論文の第 6 章では，本論文で扱った研究成果を統括し，自動車用永久磁石同

期モータ駆動システムの低振動・低騒音化に向けて，モータ制御に着目して実現できる次

世代技術の展望を述べる。 

 



 

29 

 

Fig. 2.7 Structure of doctoral thesis (Reprint-Japanese version-). 
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[1.34] 原ら：「径方向電磁加振力の電気角2次成分に着目した振動低減制御の提案」，電学論D，Vol. 135 (2015), No. 8
[1.35] 原ら：「電圧型インバータのPWM方式による分布巻永久磁石同期モータの振動に関する検討」，電学論D，Vol. 137 (2017), No. 9 
[1.36] 原ら：“Analysis of Noise and Vibration in Distributed Winding Permanent Magnet Synchronous Motor Driven by Voltage Source 

PWM Inverters”，IEEE Trans. Ind. Appl., vol. 54, No. 6, pp. 6042–6049, Nov./Dec. 2018.
[1.37] 原ら：「直流母線電流検出方式のパルス修正法によるモータのキャリア電磁騒音に関する考察」，電学論D，Vol. 139 (2019), No. 5
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Fig. 2.8 Structure of doctoral thesis (Reprint-English version-). 
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3. ロータの基本波磁束成分によって発生する 

径方向電磁加振力の電気角 2 次成分の低減 

3.1 本章の目的 

 第 2章で述べたように，永久磁石同期モータ(以下，PMSMと略)の振動・騒音は，モータ

特性と同様に，極数とスロット数の比に依存している。極数とスロット数の最大公約数が

小さいと，モータの空間の対称性が損なわれるため，低次の円環次数の電磁力が発生し，

振動・騒音が増大する。一方，コギングトルクは極数とスロット数の最小公倍数が大きい

と小さくなるため，コギングトルクと振動・騒音はトレードオフの関係にある[3.1][3.2]。静

粛性を妨げる振動や騒音の発生には，モータのステータとロータ間で径方向に働く電磁加

振力が関係している[3.2]。特に，その加振力の電気角 2次成分が大きく影響し，モータやそ

の筐体の共振点と加振力の周波数成分が一致することで，振動・騒音が顕著となる。振動

や騒音を低減するには，モータやその筐体を含めた剛性検討が不可欠であるが，剛性の検

討には試作の繰り返しによるモータの製作および加工コストの増大といった課題がある。 

 振動や騒音の低減には，要因である径方向電磁加振力の電気角 2 次成分を低減する方法

として，モータ側では，モータの極数－スロット数の変更[3.1][3.2]，ロータのスキュー[3.3]，

ステータの形状変更[3.4]などが報告され，モータ制御側では，電流指令値にラジアル力を抑

制する高調波電流を重畳させる手法[3.5]，負の d軸電流の通電による手法[3.6]などが報告さ

れている。本章では，これらの手法のうち，モータ制御による手法のうち負の d 軸電流の

通電による手法に着目した。この手法は q 軸電流を流す負荷時において，径方向電磁加振

力の電気角 2 次成分の低減を確認している。しかし，モータ制御で使用する d 軸電流およ

び q軸電流の電流動作点と振動や騒音の関係は明らかにされていない。 

 本章では，集中巻の PMSM を対象とした径方向電磁加振力の電気角 2 次成分の低減に着

目し，電磁加振力をベクトル変換し 3 つのベクトルに分離することで，電流とこの成分と

の関係式を導出する。そして，この関係式をもとに振動低減制御を提案し，実機により提

案制御の有用性を検証する。 

 

3.2 電流と径方向電磁加振力の電気角 2 次成分の関係式の導出 

3.2.1 電流による電磁力の発生原理 

 最初に，電流によるモータ振動の発生原理を述べる。モータは，ロータの磁石と，ステ

ータコイルに流れる電流で発生する電磁石が，相互に作用し合う吸引力により駆動する。

ロータに働く電磁力の成分には，周方向と径方向の 2 つがある。周方向の電磁力はロータ

を回転させるトルクとなり，径方向の電磁力はモータのステータを介しモータケースを振

動させる径方向電磁加振力となる。式(3.1)に，径方向電磁加振力 Frの算出式を示す。 

 ( )22

02

1



BBF rr −=  ···················································································· (3.1) 
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Brはロータとステータ間のギャップにおける径方向の磁束密度，Bθはギャップにおける周

方向の磁束密度である。 

 式(3.1)より径方向電磁加振力は通電電流の基本波周波数と同じ周波数で変化する磁束密

度の 2乗の差で与えられる。よって，径方向電磁加振力の周波数は電流の基本波周波数の 2

倍が主成分となる。本章ではこの成分を径方向電磁加振力の電気角 2 次成分と呼ぶことと

する。 

 この径方向電磁加振力の電気角 2次成分について無負荷（電流 0 A）のときの振動の周波

数分布を実験により求めた。Fig. 3.1にモータの外側の筐体における径方向の振動加速度の

周波数分布を示す。Table 1 に実験で使用した 1 kWの表面磁石型同期モータ（以下，SPMSM

と略）の諸元を示す。Table 1より 10極 12スロットモータであり，モータの回転速度が 525 

rpmのときの電気角周波数は 43.75 Hzとなる。電気角 2次成分はその周波数の 2倍であり，

Fig. 3.1における 87.5 Hz成分が電気角 2次成分となる。電気角 2次成分の径方向振動加速

度は他の周波数成分と比較し大きいことが分かる。 

 次に，径方向電磁加振力の導出方法を述べる。導出に際しては，電磁界解析ソフトであ

る JSOL 製 JMAG を使用した。解析条件は，前述の実験条件と同様とし，モータ磁石の着

磁方向は平行着磁とした。Fig. 3.2に JMAG により導出された径方向電磁加振力を示す。Fig. 

3.2の径方向電磁加振力はティース毎に径方向電磁加振力を平均することで導出した。この

ときの電気周波数は 43.8 Hz，電気角１周期は 2.29×10-2 sである。Fig. 3.2 より，径方向電磁

加振力は，電気角１周期内に 2周期が存在するため，電気角周波数の 2倍である 87.5 Hzが

主成分であることが分かる。更に，Fig. 3.2において W+相から U-相の各ティースにおける

電磁加振力の位相は電気角で 30度ずつ異なることが分かる。 

 最後に，Fig. 3.3に，Fig. 3.2の電磁加振力を各ティースに印加したときのステータの変形

を示す。Fig. 3.2 に示した時刻 (a) では，V+相が最大の電磁加振力，W+相が最小の電磁加

振力となっている。そのため，Fig. 3.3の矢印のような分布で電磁加振力が印加され，ステ

ータは楕円に変形する。 

 

 
Fig. 3.1. Frequency analysis of radial vibration acceleration. 

(525rpm, 0Hz-1000Hz, Id=Iq=0, Conventional method.) 
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Table 3.1. Constants of the under test motor. 

Motor structure SPMSM with concentrated winding 

Slot combination 10 pole 12 slot 

Phase resistance [Ω] 0.029  

D-axis inductance [μH] 37.0 

Q-axis inductance [μH] 37.7 

Induced electromotive force constant [V/(rad/s)] 6.68×10-3 (Relative transformation) 

 

 
Fig. 3.2. Electromagnetic force for each tooth. 

 

 
Fig. 3.3. Ellipse deformation resulted from electromagnetic force. 

 

3.2.2 径方向電磁加振力導出の仮定 

 電流と径方向電磁加振力の電気角 2 次成分の関係式を，以下の(1)から(3)の仮定を用い導

出する。 

(1) d軸電流，q軸電流，永久磁石により生じる磁束分布は独立して発生し，それぞれは

干渉しない 

(2) d軸電流，q軸電流起因の磁束密度はティース表面に均等に分布する 

(3) 周方向の磁束密度を 0とする 

ここで，d軸電流および q軸電流は，一般にモータのベクトル制御で使用されるものと同様

とし，三相電流を三相－二相変換および回転座標変換して導出する。 

 

3.2.3 磁束密度の導出 

 前述の仮定(1)より，U+相の径方向磁束密度 Br-U+(t)は，永久磁石により生じる磁束密度

BM(t)，d 軸電流により生じる磁束密度 Bd(t)，q軸電流により生じる磁束密度 Bq(t)の線形独立
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の和で表される。式(3.2)に U+相における磁束密度 Br-U+(t)を示す。以下では，モータの時刻

t=0のときの初期位置を Fig. 3.4 (i)のように定める。 

 ( ) ( ) ( ) ( )tBtBtBtB UqUdUMUr +−+−+−+− ++=  ································································ (3.2) 

 式(3.１)における各磁束密度を仮定(2)より導出する。まず，磁石による磁束密度 BM-U+(t)

は起磁力分布の基本波成分のみを考える。これを式(3.3)に示す。式(3.3)中の角度は，U+相

ティース中心と磁石の N極中心との角度が機械角 27度，電気角 135度換算であることによ

り導出した。 

 ( ) 







+−=+− 

4

3
cos2 tKktB eUM  ·································································· (3.3) 

Keは誘起電圧定数（相対変換），k2は比例定数，ωは電気角速度である。 

 次に，d軸電流と q 軸電流による磁束密度 Bd-U+(t)，Bq-U+(t)は d軸電流と q軸電流に比例

すると考え，それぞれを式(3.4)，式(3.5)に示す。式(3.4)と式(3.5)の位相は，Fig. 3.4 (ii)に示

す ωt=150度のときに U+相に最大電流が流れる位相を d軸とし，それより 90度位相が進ん

だ位相を q軸としている。 

 ( ) 







+−=+− 

3

1
sin11 tILktB ddUd  ·································································· (3.4) 

 ( ) 







++=+− 

6

1
sin11 tILktB qqUq  ·································································· (3.5) 

なお，k1は比例定数，Ldは d軸インダクタンス，Lqは q軸インダクタンス，Id1は d軸電流

波高値，Iq1は q 軸電流波高値である。仮定(2)より式(3.4)と式(3.5)の θを 0とした。 

 

3.2.4 径方向電磁加振力の導出 

 式(3.6)に径方向電磁加振力 Frを示す。積分区間の 150度（5π/6）は，１ティースあたりの

機械角 30度に 10極モータの極対数 5を乗して電気角に換算した。 

 ( )− −=



 


12

5

12

5

22

02

1

5

6
dBBF rr

 ······································································· (3.6) 

ここで，仮定(3)より，式(3.6)の周方向の磁束密度 Bθを 0とする。式(3.6)に式(3.3)から式(3.5)

を代入し，式(3.7)に示す径方向電磁加振力 Frを求める。 

 ( ) ( ) ( )  −−
+− ++==














12

5

12

5

2

0

12

5

12

5

2

0 2

1

5

6

2

1

5

6
dtBtBtBdBF qdMUrr

 

 
dqqqddMK FFFFFFF ++++++= 2121

 ································································· (3.7) 

式(3.7)の FK，FM，Fd1，Fd2，Fq1，Fq2および Fdqを式(3.8)から式(3.14)に示す。Table 2に式(3.7)

で使用する 6つの径方向電磁加振力の電気角 2 次成分と d軸電流および q軸電流との関係

を示す。通常のモータ制御では，d軸電流は負方向に通電するため，I'd1=－Id1とすることで

d 軸電流が正方向のときのベクトルを 180度回転させた。そのため，以下では負の d軸電流

の絶対値を取った I'd1を用いる。 
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( )


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5
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
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0
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


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 12
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5

3

2 0
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IKLkk
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




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
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2sin
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1

22
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ILk
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d
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

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
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 12

7
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5
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2 0

121

1 t
IKLkk

F
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 







−= 

 6

1
2sin

4 0

2

1

22

1

2 t
ILk

F
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q  ········································································· (3.13) 

 







−= 

 3

2
2sin

2 0

2

1
t

ILILk
F

qqdd

dq  ···································································· (3.14) 

 

 
Fig. 3.4. Relationship of motor rotor and stator on t=0. 

 

Table 3.2. Generating factors of 2nd radial electromagnetic force. 

 Generating factor Proportional Equation 

FM Magnet Ke Eq. (3.9) 

Fd1 D-axis current Id Eq. (3.10) 

Fd2 D-axis current Id
2 Eq. (3.11) 

Fq1 Q-axis current Iq Eq. (3.12) 

Fq2 Q-axis current Iq
2 Eq. (3.13) 

Fdq D-axis current and Q-axis current Id Iq Eq. (3.14) 
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3.2.5 ベクトル変換 

 式(3.7)に示す径方向電磁加振力の電気角 2次成分 FM，Fd1，Fd2，Fq1，Fq2をベクトル図で

整理する。Fig. 3.5にベクトル図を示す。Fig. 3.5のベクトル図は，基準軸を α軸，β 軸とす

る。ここで，α軸は U-相とW-相のティースの中心線とし，β 軸はそれと垂直とする。d軸

は α軸から 2ωt+π回転した軸であり，U+相と U-相で合成された磁石起因の径方向電磁加振

力の電気角 2次成分方向とし，q軸はそれと直交する軸とする。Fig. 3.5 の dq軸は速さ 2ωt

で回転し，回転方向が逆方向となる点に注意が必要である。 

 

 
Fig. 3.5. Vector diagram of 2nd radial electromagnetic force. 

 

3.2.6 径方向電磁加振力の簡易化 

 式(3.7)に示した径方向電磁加振力を電磁界解析に基づく近似により簡易化する。式(3.7)

に示した径方向電磁加振力は第 7項の Fdqを除き d軸電流のみもしくは q軸電流のみの関数

となっている。そのため，Fdqが小さいと予想し，Fig. 3.6に示すように d 軸電流および q軸

電流をパラメータとして変化させることで，式(3.7)の簡易化を行った。電磁界解析には

JMAG を使用し，モータには Table 1 に示す SPMSMを用いる。回転速度は 720 rpmとし，d

軸電流および q軸電流を変化させた。電流は理想状態とし三相正弦波とした。式(3.7)の径方

向電磁加振力の簡易化フローは Step 1から Step 3で構成される。 

まず，Fig. 3.6の Step 1では，d軸電流を 0に固定し，q軸電流を変化させる。[1] d軸電流

の 0の固定条件より，式(3.7)のうち d軸電流に関する項 Fd1，Fd2，Fdqは無視できる。Fig. 3.7

に d軸電流の 0の固定条件に加えて，q軸電流を変化させた条件で電磁界解析した結果を示
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す。[2]この Fig. 3.7の電磁界解析の結果を用いることで，Fq2は無視できる。Fig. 3.7の電磁

界解析の詳細については後述する。 

 次に，Fig. 3.6の Step 2では，Step 1と同様に，[1] q軸電流の 0の固定条件より Fq1，Fq2，

Fdqは無視できる。そして，[2]Fig. 3.8の電磁界解析より，Fd2は無視できる。Fig. 3.8の電磁

界解析の詳細については，Fig. 3.7と同様，後述する。 

 最後に，Fig. 3.6の Step 3では，Step 1および Step 2の結果を合わせることで，式(3.7)を

定数項 FK，モータ磁石起因の電磁加振力 FM，d 軸電流起因の電磁加振力 Fd1，q軸電流起因

の電磁加振力 Fq1の 4 項に簡略化する。これを式(3.15)に示す。また，Fig. 3.9に簡略化され

た式(3.15)のベクトル図を示す。 

 
11 qdMKr FFFFF +++≒  ·············································································· (3.15) 

 Fig. 3.7について，詳細を述べる。Fig. 3.7(a) に q軸電流が変化したときの径方向電磁加

振力を示す。この電磁加振力は，FK+FM+Fq1+Fq2+Fdqの合力であらわされる。そこで，定数

項 FKと磁石起因の電磁加振力 FMを除去するために，Fig. 3.7(a)の径方向電磁加振力と別途

求めた FM +FKとの差を求める。Fig. 3.7(b) にその差を示す。Fig. 3.7(c)に，Fig. 3.7(b)の結果

から横軸を q軸電流とし，縦軸を Fq1+Fq2として示す。この Fig. 3.7(c)より，Fq1+Fq2の振幅

は q 軸電流の 1 乗に比例していることが分かる。そのため，q 軸電流の 2 倍に比例する Fq2

は無視され，Fq1のみ残る。よって，式(3.7)は d 軸電流が 0 のとき FK+FM+Fq1に簡易化でき

る。 

 同様にして，Fig. 3.8 の電磁界解析より FK+FM+Fq1+Fq2の合力のうち Fd2が無視され，式

(3.7)は，q軸電流が 0のとき FK+FM+Fd1に簡易化できる。 

 以上より，径方向電磁加振力は，FK，FM，Fd1，Fq1の 4項であらわされるため，径方向電

磁加振力の電気角 2次成分 Fr2は，式(3.16)となる。 

 
112 qdMr FFFF ++≒  ················································································· (3.16) 

 

 
Fig. 3.6. Simplification of the radial force equation. 
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dqddMKr FFFFFF ++++ 21≒

[1] Id is zero. 
→ Fd1=Fd2 =0

[1] Iq is zero.
→ Fq1=Fq2 =0

Step 1 Id=0, Iq is changed Step 2 Iq=0, Id is changed

Step 3 Iq is changed, Id is changed

[2] Iq is changed. (Fig. 6)
→Fq2=0, Fdq =0

[2] Id is changed. (Fig. 7)
→Fd2=0,  Fdq =0
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1dMKr FFFF ++≒
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Fig. 3.7. Correlation between 2nd electromagnetic force and q-axis current. 

 

 
Fig. 3.8. Correlation between 2nd electromagnetic force and d-axis current. 
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Fig. 3.9. Vector diagram simplification of 2nd radial electromagnetic force. 

 

3.2.7 電流と径方向電磁加振力との関係式の導出 

 関係式の導出にあたり，Fig. 3.9の Fd1と FMの位相差を πとし，三角関数の合成を適用し

た。式(3.17)に三平方の定理より導出される関係式を示す。 

 ( ) ( )2
11

2

112

0

2

2 22
45

3
qqdde

e

r ILkILkKk
Kk

F ++=


 ············································ (3.17) 

 電磁界解析より式(3.17)の k1と k2に関する項を求め，Table 1 に示す SPMSMにおける関係

式を導出する。まず，Fig. 3.7(c)と Fig. 3.8(c)の直線の傾きから式(3.17)の平方項のうち，第 2

項および第 3項を求め，それぞれ式(3.18)と式(3.19)に示す。 

 398
25

3

0

21
=



eqKLkk
 ··················································································· (3.18) 

 413
25

3

0

21 =


ed KLkk
 ················································································· (3.19) 

残る式(3.17)の平方項の第 1 項は，Fig. 3.7，Fig. 3.8の Id=Iq=0の径方向電磁加振力の電気角

2 次成分の振幅から求める。式(3.20)にこれを示す。 

 5240
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2 =
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eKk
 ····················································································· (3.20) 

 式(3.17)の関係式に式(3.18)から式(3.20)を代入すると，式(3.21)の関係式を導出できる。 

 ( ) ( )2
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3.3 関係式に基づく振動低減制御の提案 

 式(3.17)に示す関係式から，モータのトルクに対して振動や騒音を最小にする電流動作点

を，複数変数の最適化に使用されるラグランジュの未定乗数法を用い導出する。式(3.22)に

モータトルク T を示す。PMは極対数である。 

 ( ) 
11

2

3
qdqdeM IILLKPT −+=  ···································································· (3.22) 

 式(3.17)の関係式を f(Id, Iq)，式(3.22)のモータトルク式を g(Id, Iq)とおき，式(3.23)にこれら

2 変数関数を示す。式(3.21)において，式(3.17)の関係式の根号の内部を f(Id, Iq)に使用した。 

 
( ) ( ) ( )

( ) ( ) 







−−+=

++=

TIILLKPIIg

ILkILkKkIIf

qdqdeMqd

qqddeqd

11

2

11

2

112

2

3
,

22,
 ······················································ (3.23) 

式(3.24)に，未定乗数 λを導入し， f
~ (Id, Iq)に変換し示す。 

 ( ) ( ) ( )
qdqdqd IIgIIfIIf ,,,

~
−=  ··································································· (3.24) 

∂ f
~ /∂Id1=/∂ f

~ /∂Iq1=0を満たすよう λを消去すると，式(3.25)に示す径方向電磁加振力の電気角

2 次成分による振動を低減する電流動作点が導出される。この電流動作点は Ldと Lqが異な

る埋込磁石型同期モータ（以下 IPMSMと略）の場合，(Id, Iq) = (-Ke/k1Ld, 0)を通る 2次曲線

の双曲線となる。 

 ( ) ( ) ( )
qdqdqd IIgIIfIIf ,,,

~
−=  ··································································· (3.24) 

 ( ) ( )  ( ) 011

2

1111 =−−−++ qqdqqdqdedded ILLILkILLKILkKL  ···································· (3.25) 

また，Ldと Lqがほぼ一致する SPMSMの場合，式(3.25)は式(3.26)となり，振動が最小とな

る電流動作点は d軸電流一定の直線となる。 

 
d

e
d

Lk

K
I

1

1 −=  ···························································································· (3.26) 

 Fig. 3.10に，式(3.25) および式(3.26) を電流動作点上であらわす。SPMSM の電流動作点

は，一定の負の d軸電流の動作点であるのに対し，IPMSMの電流動作点は，d軸電流を q

軸電流の増加に伴い負に増加する動作点であることが分かる。この電流動作点の違いは

SPMSMと IPMSMで電流ベクトル制御法が異なるためである。SPMSMは Ldと Lqがほぼ一

致しリラクタンストルクは発生しない。そのため，高速回転領域で行われる弱め磁束（弱

め界磁）制御を除いて，d軸電流を通電しない Id = 0 制御が行われ，q軸電流によってのみ

トルクが変化する。一方で，IPMSMは Ldが Lqよりも小さい逆突極性を有し，磁石トルク

以外に加えてリラクタンストルクが発生し，Id = 0に制御するのではなく，Idを負に通電し

た領域で，同一の電流に対する最大トルクが発生する。 
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 また，本制御は，電流ベクトルを変更できる領域で適用する必要がある。例えば，高速

回転時にモータの端子電圧の上昇を避けるために用いられる，弱め磁束（弱め界磁）制御

領域においては，電流動作点を自由に変更できないために本制御を用いるのは困難である。

この例から分かるように，本制御は，有効な動作範囲が、インバータの電圧制限がなく電

流ベクトルを自由に制御できる領域のみに限定されてしまうというデメリットがあるもの

の，低速回転時で使用される最大トルク／電流制御の領域で限定して採用することで，径

方向電磁加振力の電気角 2次成分に伴う振動を最小とすることが可能となる。 

 以上より，電気角 2次成分の振動を低減するためには，SPMSMにおいては一定の負の d

軸電流を通電し，IPMSMにおいては，d軸電流を q軸電流の増加に伴い負に通電すればよ

いことが分かった。 

 

 
Fig. 3.10. Current active point minimizing radial electromagnetic force. 

 

3.4 実験結果 

3.4.1 実験構成 

 Fig. 3.11に実験構成を示す。インバータにより駆動する供試モータが速度計を介して負荷

モータに接続された構成である。供試モータは，Table 1に示す SPMSM を使用し，負荷モ

ータの速度制御により 525 rpmで一定回転させた。モータの回転速度は 525 rpmであるため，

径方向電磁加振力の電気角 2次成分は，87.5 Hz 付近に観測される。モータケースの外側の

ハウジングには，加速度計を取り付け，本章で対象とした径方向電磁加振力の電気角 2次

成分の振動を計測した。 

 

 
Fig. 3.11. Experiment setup. 
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3.4.2 無負荷時の振動最小点 

 q軸電流を 0にした無負荷時の径方向電磁加振力の電気角 2次成分による振動を測定した。 

 Fig. 3.12に d軸電流印加時の径方向加速度の測定結果及び関係式を示す。Fig. 3.12の実験

値は加速度計により測定した振動加速度を使用し，Fig. 3.12の関係式は式(3.21)を使用した。

Fig. 3.12では，振動が 0となる d軸電流の理論値と実験値との間に約 6 Aの差が発生したも

のの，負の d 軸電流の通電により，振動を最小にできることが分かり，振動変位の関係式

の有用性を確認できた。 

 次に，Fig. 3.13に，振動低減制御を使用したときの径方向振動加速度の周波数分布を示す。

Fig. 3.13において径方向電磁加振力の電気角 2 次成分が 88.8 %減少することを確認した。ま

た，電気角 4次成分は増加したものの，この成分は q軸電流を付加しても増大しないため，

q 軸電流を通電した場合は相対的に無視でき，今回は無視した。 

 最後に，Fig. 3.14に，可変速度時の径方向振動加速度を示す。Fig. 3.12より Iq =0のとき

径方向加速度が最小となる Id =－7.35A で回転速度を変化させた。Id =－7.35A のとき，

2,000rpm 付近の機構共振点において径方向振動を 66％低減できており，関係式より導かれ

る振動低減効果は共振点にも有効であることが確認できた。 

 

 
Fig. 3.12. Radial vibration acceleration. (D-axis current changes and Q-axis current is zero.) 

 

0

2

4

6

8

10

0

0.02

0.04

0.06

0.08

0.1

-35 -30 -25 -20 -15 -10 -5 0

R
a

d
ia

l e
le

ct
ro

m
a

g
n

et
ic

 

fo
rc

e[
k

P
a

]

D-axis current [A]

Experiment Equation

R
a

d
ia

l v
ib

ra
ti

o
n

a
cc

el
er

a
ti

o
n

[m
/s

2
]

Eq. (21): ( ) ( )2
1

2

1 96.07.12413 qd II ++

Component: 87.5 Hz



45 

 
Fig. 3.13. Frequency analysis of radial vibration acceleration. 

(525rpm, 0Hz-1000Hz, Id=-7.35, Iq=0, Proposed method.) 

 

 
Fig. 3.14. Radial vibration acceleration. (Revolutions per minute change.) 

 

3.4.2 負荷時の振動最小点 

 q軸電流を 5，10，15，20，25，30 Aと増大させた負荷時の径方向電磁加振力の電気角 2

次成分による振動を測定した。 

 Fig. 3.15に，q軸電流を固定し，d軸電流を印加したときの径方向加速度測定結果を示す。

Fig. 3.15より，負の d軸電流を通電することで，径方向電磁加振力の電気角 2次成分の振動

を低減できることが分かる。しかし，q軸電流が増加するにつれ，負の d軸電流による振動

低減効果は小さくなる。これは，式(3.21)の第 2項 (0.96Iq1)2が，負の d軸電流の通電による

振動減少項である第１項 (Id1+12.7)2と比較し，大きくなるためである。 

 Fig. 3.15において Fig. 3.10の径方向電磁加振力の電気角 2次成分による SPMSMの振動最

小点について実機を用いて確認する。Fig. 3.10に示す解析での最小点は d 軸電流一定の直線

である。実験での振動最小点を求めるために，Fig. 3.15において最小点を結ぶと，Id=-7.35A

の直線となる。よって，SPMSMにおける本提案の振動低減制御の有用性を確認できた。 

 

0

0.01

0.02

0.03

0.04

0.05

0 200 400 600 800 1000

R
a

d
ia

l 
v

ib
r
a

ti
o

n

a
c
c
e
le

r
a

ti
o

n
 [
m

/s
2
]

Frequency[Hz]

Zero-order constituent: 0.17[m/s2]87.5[Hz]

170[Hz]

0.0 

0.5 

1.0 

1.5 

2.0 

0 500 1000 1500 2000 2500 3000

R
a
d

ia
l v

ib
ra

ti
o
n

 

a
cc

el
er

a
ti

o
n

[m
/s

2
]

Revolutions per minute[rpm]

Id=0

Id=-7.35

525rpm



46 

 
Fig. 3.15. Radial vibration acceleration. (Q-axis current changes.) 

 

3.5 まとめ 

 第 3章の「ロータの基本波磁束成分によって発生する径方向電磁加振力の電気角 2次成

分の低減」では，基本波電流に起因して発生する電磁加振力を低減する手法について述べ

た。一般的に，この基本波電流に起因して発生する電磁加振力は，電磁加振力から振動ま

での伝達感度を低くする方針に基づき，変形モードを大きくし電磁力あたりの振動が小さ

くなるように永久磁石同期モータを設計することが多い。本章で対象とした 10極 12スロ

ットモータの変形モードはその対称性から楕円状に変形する 2次のモードであり，同じス

ロット数の 8極 12スロットにおける四角形に変形する 4次のモードと比較して，振動・騒

音は大きい。一方で，コギングトルクやトルク脈動の大きさは，モータの極数とスロット

数の最小公倍数に反比例して減少するため，8極 12スロットモータの最小公倍数 24と比較

し，10極 12スロットモータの最小公倍数 60が大きいため，10極 12スロットモータの方

がコギングトルクやトルク脈動の大きさは小さい。更に，巻線係数に関しても 8極 12スロ

ットモータの 0.866と比較し，10極 12スロットモータは 0.933であり，10極 12スロット

モータの方が巻線係数が高く，モータを小型化できるという点でも優れている。 

 そこで，本章では，モータの巻線係数が高いため小型化しやすく，コギングトルクやト

ルク脈動も小さい 10 極 12スロットモータに着目し，課題の 1つである基本波電流に起因

した径方向電磁加振力の電気角 2次成分の低減に取り組んだ。まず，径方向電磁加振力の

電気角 2次成分が磁石，d軸電流，q軸電流の 3つのベクトルの合成で表されることを明ら

かにし，各ベクトルについてこのベクトル分離から d軸電流および q軸電流と径方向電磁

加振力の電気角 2次成分の関係式を導出し，この成分を低減する振動低減制御を提案した。
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dq軸ドメイン上における電流の動作点の軌跡は，SPMSMと IPMSMとで最大トルクを発生

させる電流位相が異なるため，SPMSMでは d軸電流一定の直線となり，IPMSMでは 2次

曲線となる。ゆえに，電気角 2次成分の振動を低減するためには，SPMSMの場合，一定の

負の d軸電流を通電し，IPMSMの場合，d軸電流を q軸電流の増加に伴い負に通電すれば

よいことが分かった。関係式によりモータの電流指令値に応じて，最適な電流位相で制御

することで，トルク指令に関わらず振動を最小化することができるようになった。最後に，

SPMSMを対象として，モータケース外部のハウジングにおける振動加速度を測定し，本制

御で最大トルク／電流制御の領域において高トルクまで径方向電磁加振力の電気角 2次成

分起因の振動を最小化できることを確認した。 

 本章の制御手法は，低負荷時に効果が大きく約 3dB以上の効果を見込むことができる一

方，高負荷時には効果が小さくほとんど低減できない。また，対象とした PMSMは通常 Id=0

で制御される SPMSM であり，不要な d軸電流を通電したために，銅損が増大する。以上を

まとめると，制御による径方向電磁加振力の電気角 2次成分には限界があり，モータ磁気

設計も含めた低振動・低騒音化が必要であることが分かった。一方で，提案手法は，機構

の固有振動数で合致して振動が悪化する領域に制御ソフトで限定することができ，不要な d

軸電流の通電に起因した銅損の増大を最小限にすることもで可能である。そのため，目標

仕様に応じて本論文の動作領域を限定すれば，本章の手法を少ないデメリットで最大限の

活用を図ることが可能となる。 

 本章では制御による径方向電磁加振力の電気角 2次成分の低減限界を明らかにしたため，

次章以降で時間高調波成分に起因した電磁力に着目する。第 4章では PWM方式を採用した

ときの低振動・低騒音化について，第 5章では PWM方式と三相電流検出のための直流母線

電流検出方式を採用したときの低振動・低騒音化について述べる。 
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4. PWM 起因の時間高調波で発生する 

分布巻 PMSM のキャリア電磁騒音の低減 

4.1 本章の目的 

 第 2 章で述べたように，永久磁石同期モータ（以下，PMSM と略）における振動・騒音

は，モータ制御，モータ，機構が密接に絡むことで発生する。PMSM の駆動装置には，電

圧型インバータを用いたパルス幅変調方式（以下，PWM 方式と略）が多く採用されており，

直流電源から任意の周波数の交流電圧に変換し，可変速・可変電圧駆動を実現している。

PWM 方式は，正弦波状の変調信号を鋸波や三角波などのキャリア信号と比較して，時間高

調波であるパルス電圧を発生させるため，キャリア信号の周波数に起因した電磁力が発生

する。この電磁力の周波数と機構の固有振動の周波数とが合致した場合，共振で大きな振

動・騒音（以下，電磁騒音と略）が発生する[4.1]。 

 この電圧型インバータによる電磁騒音（以下，キャリア電磁騒音と略）は，これまで多

くの文献で実験および解析で検討されており，誘導モータ（以下，IM と略）や PMSM で種々

の観点で多くのアプローチがなされている[4.1]-[4.12]。例えば，IM を対象とした PWM 方

式で発生する振動モードの定量化[4.1]，高調波電圧と磁気騒音の相関関係を評価関数による

評価[4.2]，変調方式による電磁騒音に関する検討[4.3]，PWM 方式に起因した電磁騒音と機

構の共振周波数が一致しないようにキャリア周波数を選択するキャリア分散方式[4.4][4.5]

などが報告されている。しかし，分布巻 PMSM のような特定のモータに関して，キャリア

信号の周波数とモータの回転周波数と，電磁力や電磁騒音の周波数との関係性，電圧指令

の更新タイミングなどの制御との関係性，振動のモード次数についてはあまり検討されて

いない。 

 本章では，分布巻 PMSM を対象とし，PWM 方式の時間高調波に起因した電磁騒音とな

る振動・騒音の発生周波数を，ステータ－ロータ間の磁束密度を用いた理論計算および回

路連成の電磁界解析（有限要素法）より導出し，キャリア信号の周波数と振動の周波数と

の関係性を導出する。更に，振動のモードおよび振動の発生周波数について実機で検証す

る。 

 

4.2 キャリア高調波電流に起因した径方向電磁加振力の発生周波数の理論予測 

4.2.1 実測された三相電流の周波数解析 

まず，キャリア電磁騒音を発生させる電磁力の周波数を理論的に予測するために，実機で

測定されたキャリア高調波を含む三相電流を周波数解析する。Table 4.1 に，対象とした

PMSM 駆動システムの緒元を示す。対象とした PMSM は埋込磁石型（以下，IPM と略）の

分布巻 8極 48スロット PMSMであり，最高回転数 12,000rpm，最大トルク 190Nm，出力 90kW

である。この PMSM の構造の特徴は，モータの巻線構造と磁気的空隙とを利用したトルク

脈動低減構造である[4.8]。 
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Fig. 4.1 (a) に，実測された三相電流を示す。Table 4.2 に，実験条件を示す。Fig. 4.1 (b) に

三相電流のうちの U 相電流の周波数解析結果を示す。Fig. 4.1 (b)より実測された U 相電流の

周波数解析では，周波数 fc±4f1, fc±2f1, fc±f1, 2fc±f1の高調波電流が支配的であることが分か

る。一般的に，基本波電流以外の高調波電流は(1)周波数(6k±1) f1 (k：自然数，f1：基本波周

波数) の高調波電流と(2)キャリア周波数 fcの n 倍近傍に発生する高調波電流（以下，キャリ

ア高調波電流と略）に大別される。本章で対象としたキャリア電磁騒音の要因となるにつな

がるキャリア高調波電流は，周波数 fc±4f1, fc±2f1, 2fc±f1が支配的であることがこれまでの

検討から分かっているが[4.13]，周波数 fc±f1のキャリア高調波電流の発生要因は分かってい

なかった。そこで，電圧指令の更新タイミングに着目し，検討した。 

 

Table 4.1. Specification of test PMSM. 

Number of poles/slots 8/48 

Winding Distributed winding 

Magnet type Interior magnet (Neodymium) 

Output power 90kW 

Maximum motor rotation speed 12,000rpm 

Peak torque 190Nm 

 

Table 4.2. Experimental condition. 

DC voltage (EDC) 300V 

Motor rotation speed 6,000rpm 

Motor torque 20Nm 

Modulation factor  0.56 

Carrier frequency (fc) 8.5kHz 

Voltage reference update timing 1/fc 
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Fig. 4.1. Time history of and FFT results for three-phase current. 

(6,000rpm, 20Nm, modulation factor 0.56.) 

 

Fig. 4.2 (a) に，電圧指令の更新タイミングが 1キャリア周期(1/fc)の場合の三角波と変調波

を示す。Fig. 4.2 (b) に，電圧指令の更新タイミングが 1 キャリア周期の半分(1/2fc)の場合の

三角波と変調波を示す。更に，Fig. 4.2(c)に Fig. 4.2(a)と(b)の周波数解析結果を示す。Fig. 4.2(c)

より，電圧指令の更新タイミングを 1 キャリア周期とすることで，周波数 2f1や 4f1の偶数次

数の高調波と周波数 fc±f1 のキャリア高調波が発生することが分かる。これらの高調波が発

生する要因は電圧指令の更新タイミングによって生成される電圧パルスの非対称性に起因

するためと考えられる。 
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Fig. 4.2. FFT result difference of voltage reference update timing. 
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Fig. 4.3. Time history of UN phase voltage. 

 

4.2.2 径方向電磁加振力 

続いて，電流による電磁力の発生について述べる。モータは，ロータの磁石と，ステー

タコイルに流れる電流で発生する電磁石が，相互に作用し合う吸引力により駆動する。ロ

ータに働く電磁力の成分には，周方向と径方向の 2 つがある。周方向の電磁力は機械角 360

度分積分し，ロータを回転させるトルクとトルク脈動となる。ステータの間にある径方向

電磁力はモータのステータを介し，モータケース，ハーネスや配管などを振動させる径方

向電磁加振力となる。周方向磁束密度 Bθ (θ, t)が径方向磁束密度 Br (θ, t)と比較して無視でき

るほど小さいとすると，径方向電磁加振力 Frは式(4.1)で表される[4.14]。 

 Fr(θ,t)=
1

2μ
0

{Br(θ,t)2-Bθ(θ,t)2}≈
Br(θ,t)2

2μ
0

 ·························································· (4.1) 

PMSM において，ロータ－ステータ間にあるギャップの磁束密度はロータの磁石磁束と

ステータ巻線で発生するステータ磁束によって構成される。ステータの磁気飽和を無視する

と，径方向磁束密度 Br(θ, t)は式(4.2)で表される[4.14]。 

 Br(θ,t)≈{Brot(θ,t)+Bsta(θ,t)}Λr ··································································· (4.2) 

Brot (θ, t)と Bsta (θ, t)はスロットを無視したロータの磁石磁束とステータの磁束であり，Λrは

パーミアンス係数である。式(4.1)に式(4.2)を代入すると，径方向電磁加振力 Fr(θ, t)はロータ

の磁石磁束とステータ磁束を用いて式(4.3)で表される。 

 Fr(θ, t)≈
Λr

2

μ
0

Brot(θ, t)Bsta(θ, t) ····································································· (4.3) 
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本章では，ロータの磁石磁束およびステータ磁束は基本波磁束が支配的とし，パーミア

ンスも直流成分が支配的と仮定し，PWM 方式の時間高調波に起因したキャリア電磁騒音と

なるキャリア周波数周辺の電磁加振力を理論的に計算する。式(4.4)に上記の仮定を示す。 

 Brot,1(θ, t)=BR1 cos(pθ-2πf
1
t) , B

sta,1
(θ, t)=BS1 sin(pθ-2πf

1
t), Λr=Λ0 ····································· (4.4) 

ここで，p は極対数，f1 は基本波電流の周波数，BR1 はロータの磁石磁束の基本波成分，BS1

はステータ磁束の基本波成分，Λ0はパーミアンス係数の直流成分である。 

 

4.2.3 線間電圧の高調波成分の相順分析 

次に，線間電圧の高調波成分の相順を分析した。Fig. 4.4(a)から(e)は，順に(a)第 3 次調波

を印可して，変調率を 1.15 まで使用したときの三相変調波と搬送波，(b)U 相の上アームゲー

ト信号，(c)V 相の上アームゲート信号，(d)W 相の上アームゲート信号，(e)UV の線間電圧と

基本波成分である。キャリア信号 ecはキャリア周波数 fc (=ωc/2π, ωc: キャリア角速度)によっ

て決定され，各相の変調波 eu，ev，ew は電圧指令より決定される。UV 間の線間電圧の周波

数解析結果は文献[4.13]を参考にして式(4.5)～(4.8)で与えられる。 

Vuv(ωct,ω1t)=MEd sin (ω1t+π/6) +
4Ed

π2
∑  ∑

Amn

m
sin

nπ

6
cos {m (ωct+

π

2
) +n (ω1t+

π

6
)}±∞

n = ±2, ±4, L
∞
m=1, 3, L   

 +
4Ed

π
∑  ∑

Amn

m
cos

nπ

6
sin {m (ωct+

π

2
) +n (ω1t+

π

6
)}±∞

n = ±1, ±3, L
∞
m=2, 4, L   ··································· (4.5) 

Vvw(ωct,ω1t)=MEd sin (ω1t-π/2) +
4Ed

π2
∑  ∑

Amn

m
sin

nπ

6
cos {m (ωct+

π

2
) +n (ω1t-

π

2
)}±∞

n = ±2, ±4, L
∞
m=1, 3, L   

 +
4Ed

π
∑  ∑

Amn

m
cos

nπ

6
sin {m (ωct+

π

2
) +n (ω1t-

π

2
)}±∞

n = ±1, ±3, L
∞
m=2, 4, L   ··································· (4.6) 

Vwu(ωct,ω1t)=MEd sin (ω1t+5π/6) +
4Ed

π2
∑  ∑

Amn

m
sin

nπ

6
cos {m (ωct+

π

2
) +n (ω1t+

5π

6
)}±∞

n = ±2, ±4, L
∞
m=1, 3, L   

+
4Ed

π
∑  ∑

Amn

m
cos

nπ

6
sin {m (ωct+

π

2
) +n (ω1t+

5π

6
)} ±∞

n = ±1, ±3, L
∞
m=2, 4, L  ································· (4.7) 

ただし， 

Amn=Jmn(ν1) J0(ν2)+ ∑ Jk(ν2){Jk(ν2)+(–1)kJn+3k(ν1)}

∞

k=1

, 

 ν1=mMπ/√3, ν2=mMπ/6√3 ······································································ (4.8) 

ここで，M (=Vuv /Ed )：電圧利用率，Ji(νj)：ベッセル関数である。 

式(4.5)から式(4.7)を用いて，主要次数の高調波電圧の位相差を整理した。これを Table 4.3
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に示す。Table 4.3 より，基本波電圧，周波数 fc－2f1，fc＋f1，fc＋4f1，2fc－5f1，2fc＋f1のキャ

リア高調波電圧は正相(U-V-W)で，周波数 fc－4f1，fc－f1，fc＋2f1，2fc－f1，2fc＋5f1のキャリ

ア高調波電圧は逆相(U-W-V)であることが分かる。正相の電圧はモータの回転方向と同じ方

向に回転磁界を生成し，逆相の電圧はモータの回転方向と反対の方向に回転磁界を生成す

る。 

 

Fig. 4.4. Time history of UN phase voltage. 

 

Table 4.3. Phase sequence of voltage harmonics. 

Frequency (Hz) Phase Sequence Magnetic Field 

f1 
U-V-W 

Same direction generated from 

the fundamental current fc -2f1, fc +f1, fc +4f1, 2fc -5f1, 2fc +f1 

fc -4f1, fc -f1, fc +2f1, 2fc -f1, 2fc +5f1 U-V-W 
Opposite direction generated 

from the fundamental current 

fc: Carrier frequency, f1: Fundamental frequency of the current 

 

4.2.4 径方向電磁加振力の理論解析 

式(4.9)にステータの生成する磁束密度を示す。 
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 ······································································ (4.9) 

なお，ステータの磁束密度 Bstaは以下の式(4.6)で与えられる。 
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Bsta=Bsta,1(θ,t)+Bsta,f

c
-4f

1
(θ,t)+Bsta,f

c
-2f

1
(θ,t)+Bsta,f

c
-f

1
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c
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1
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c
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1
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c
+f

1
(θ,t)

 ················· (4.10) 

式(4.4)，式(4.9)と(4.10)を式(4.3)に代入すると，径方向電磁加振力の円環 0 次成分は式(4.11)

で与えられる。更に，径方向電磁加振力の円環 2p 次成分は式(4.8)で与えられる。（p：極対

数） 
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 ····· (4.11) 
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 ············· (4.12) 

 

Table 4.4. Spatial mode and frequency of a distributed winding PMSM driven by a PWM 

inverter. 

Spatial mode m Frequency (Hz) 

0 fc±3f1, 2fc (PWM harmonics), fc (Voltage update timing) 

2p fc±f1, fc±2f1, fc±5f1, 2fc±2f1 (PWM harmonics) 

 

Table 4.4 に，PWM 方式で駆動される分布巻 PMSM のキャリア電磁騒音の円環次数と周波

数を示す。主要な円環次数は PMSM の極対数に依存することが分かる。円環次数 m 次の電

磁加振力によって発生する振動は円環次数mの 4乗m4に反比例して減衰する[4.16]ことから，

極対数の大きいモータの場合，周波数 fc±3f1, fc, 2fcの電磁加振力に起因したキャリア電磁騒

音が支配的であることが分かった。 

 

4.3 二次元有限要素法を用いた径方向電磁加振力の電磁界解析 

4.3.1 解析条件および解析手法 

本節では，二次元有限要素法を用いて，前節で導出した周波数で電磁加振力が発生する

か確認した。対象とした PMSM は Table 4.1 の PMSM とした。電圧の更新タイミングは 1

キャリア周期(1/fc)と 1 キャリア周期の半分(1/2fc)の 2 つとした。Table 4.6 に，解析条件を示

す。電磁界解析へ入力した三相電流は Matlab/Simulink を用いた。 

 

4.3.2 電磁界解析結果 

Fig. 4.5 に，電圧の更新タイミングを 1 キャリア周期(1/fc)としたときの U 相電流のキャリ

ア高調波電流を示す。Fig. 4.6 に，電圧の更新タイミングを 1キャリア周期の半分(1/2fc)とし
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たときの U 相電流のキャリア高調波電流を示す。Fig. 4.5 と Fig. 4.6 より，電圧の更新タイミ

ングを 1キャリア周期の半分(1/2fc)とすると，周波数 fc±f1のキャリア高調波電流は発生しな

いことが分かる。Fig. 4.7 に，モータの回転数が変化したときのキャリア高調波電流の周波数

を示す。モータの基本波周波数の増大に伴い，キャリア高調波電流の周波数は周波数 fcと 2fc

を中心に広がっていくことが分かる。 

 

Table 4.5. FE analysis conditions. 

Motor torque 20Nm 

DC voltage 300V 

Motor rotation speed 500–6,000rpm (By 500rpm) 

 

 
Fig. 4.5. FFT results for three-phase current. (Voltage reference update timing 1/fc.) 

 

 
Fig. 4.6. FFT results for three-phase current. (Voltage reference update timing 1/2fc.) 

 

 
Fig. 4.7. Frequency of current harmonics. (fc:8500Hz). 
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次に，2 次元電磁界解析ツール JMAG を用いて，径方向電磁加振力を時間方向および空

間方向に 2 重フーリエ変換し，前節で述べた周波数が発生するか確認した。Fig. 4.8 に，

6,000rpm，20Nm のときの径方向電磁加振力の 2 重フーリエ変換結果を示す。Fig. 4.8 より，

円環 0 次の径方向電磁加振力は，回転 48 次(12f1)と周波数 fc，fc±3f1，2fcで発生し，円環 8

次の径方向電磁加振力は，周波数 fc±f1，fc±2f1，fc±5f1，2fc±2f1で発生する。これらの結果

は前節で理論的に導出した Table 4.4 の周波数と一致することを確認できる。 

Fig. 4.9 に電圧の更新タイミングを 1 キャリア周期(1/fc)としたときの径方向電磁加振力の

円環 0 次成分を，Fig. 4.10 に，電圧の更新タイミングを 1 キャリア周期の半分(1/2fc)としたと

きの径方向電磁加振力の円環 0 次成分を示す。Fig. 4.9 および Fig. 4.10 より，電圧の更新タ

イミングを 1 キャリア周期の半分(1/2fc)とすることで，周波数 fcの径方向電磁加振力が発生

しないことを確認できる。よって，マイコンの演算負荷に余裕がある場合は，電圧の更新タ

イミングを 1 キャリア周期の半分(1/2fc)とすることで，周波数 fcのキャリア電磁騒音を低減

することができる。 

 

 

Fig. 4.8. 2D Fourier transform of radial electromagnetic force driven by current with PWM 

harmonics (f1=400 Hz, fc=8500 Hz, Voltage reference update timing 1/fc). 

 

 

Fig. 4.9. Radial electromagnetic force of spatial 0th mode.                        

(Voltage reference update timing 1/fc.) 
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Fig. 4.10. Radial electromagnetic force of spatial 0th mode.  

(Voltage reference update timing 1/2fc.) 

 

Fig. 4.11. Frequency of radial electromagnetic force driven by current with PWM harmonics. 

(fc=8500 Hz). 

 

4.4 実験結果 

4.4.1 試験環境および実験条件 

Table 4.6 に，キャリア電磁騒音の発生周波数を実測で確認するための実験条件を示す。

実測によるキャリア電磁騒音の確認は，(1)モータ試験ベンチと(2)試験車の 2つの試験装置を

用いた。(1) モータ試験ベンチは一定回転時の振動モードを測定するために用いた。しかし，

(1)モータ試験ベンチで騒音を測定する場合，負荷モータの騒音が入るため，供試モータ単体

での騒音を測定することは困難である。そこで，供試モータと同じモータを搭載した試験車

を用いてキャリア電磁騒音を測定した。 

Fig. 4.12 にモータ試験ベンチの試験構成を，Fig. 4.13 にモータ試験ベンチの試験環境を示

す。供試モータのケース表面には径方向に非対称に 13 個の加速度計(PCB 社製，周波数分解

能 0.5 Hz～10 kHz，感度 10.2 mV/Pa)が設置され，振動のモード次数を測定できるようにして

いる。Table 4.1 に供試モータのパラメータを示す。マイコンの演算負荷を低減するために，

電圧の更新タイミングをキャリア周期（1/fc）とした。 

Table 4.7 に試験車の構成を，Fig. 4.14 に市販の B セグメントのガソリン車を改造した試

験車の外観を示す。試験車は，日立オートモーティブシステムズ株式会社開発のモータ，イ

ンバータ，バッテリを搭載しており，その中でモータとインバータは Fig. 4.12 の供試機に備

えられたものと形状や出力は同じものを使用している。減速機は GKN ドライブラインジャ
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パン株式会社製のものを用い，ブレーキは日立オートモーティブシステムズ株式会社開発の

回生協調ブレーキの試作機を用いた[4.17]。Fig. 4.15 に騒音の測定環境を示す。騒音を測定す

るマイク (PCB 社製，周波数分解能 3.75 Hz～20 kHz，感度 50 mV/Pa)をエンジンルーム近傍

に設置した。 

 

Table 4.6. Drive conditions. 

Motor 

bench 

Load Load motor and inverter 

DC voltage 300V 

Motor torque 20Nm 

Motor rotation speed 

Fig. 4.15-17 

500 and 5,000 rpm (Constant speed) 

Fig. 4.18 

100 rpm/s acceleration to 6,000rpm 

Test 

vehicle 

Load Test vehicle 

DC voltage 300V 

Motor torque 20Nm 

Motor rotation speed 100rpm/s acceleration to 6,000rpm 

 

 
Fig. 4.12. Experimental setup of motor bench. 

 

  
Fig. 4.13. Photograph of measuring system. 
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Table 4.7. Specifications of Test Vehicle [4.17]. 

Vehicle weight 1,250kg 

Maximum speed 140km/h 

Drive system Front Motor Front Drive 

Motor Same motor as that in Fig. 4.12 

Inverter Same inverter as that in Fig. 4.12 

Battery Li-ion Nominal 350V 

Reduction gear Single Reduction Ratio 9 

Brake Electric Boost Cooperation Regeneration 

 

 
Fig. 4.14. Exterior of test vehicle for converting B segment car [4.17]. 

 

 

Fig. 4.15. Experimental setup of microphone. 

 

4.4.2 モータ試験ベンチにおける振動測定結果 

Fig. 4.16 に，モータ回転数が 500rpm と 5,000rpm のときのモータケース表面振動の周波数

解析結果を示す。Fig. 4.16 では，回転 48 次（12f1）の振動加速度を 1として規格化している。

Fig. 4.17 に，500rpm と 5,000rpm のときの周波数 fc±3f1, fc, 2fcにおける振動モードを示す。Fig. 

4.17 より，周波数 fc±3f1, fc, 2fcで円環次数 0 次の変形モードを確認することができた。よっ

て，モータの極数が 8 極以上の分布巻 PMSM の場合，径方向電磁加振力の円環 0 次成分が

支配的であることを実証できた。 

Test motor

Test inverter

Microphone



62 

次に，モータの回転数が変化したときの振動周波数の変化を確認した。Fig. 4.18 に，モー

タの回転数が変化したときの振動の周波数の変化を示す。Fig. 4.18 より，モータの極数が 8

極以上の分布巻 PMSM の場合，周波数 fc±3f1，fc，2fcの振動が支配的であることを確認でき

た。 

 

 

Fig. 4.16. FFT results for motor case vibration (experimental results). 

 

 

Fig. 4.17. Spatial mode measured by experiment. 
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Fig. 4.18. FFT results for motor case electromagnetic vibration. 

 

4.4.3 試験車における騒音測定結果 

続いて，試験車でキャリア電磁騒音を測定した。Fig. 4.19 に，エンジンルーム近傍に設け

られたマイクで測定されたキャリア電磁騒音の周波数解析結果を示す。Fig. 4.19 より，モー

タの極数が 8 極以上の分布巻 PMSM の場合，周波数 fc±3f1，fcおよび 2fcのキャリア電磁騒

音が支配的であることが分かる。これより，キャリア電磁騒音の発生周波数として支配的な

周波数を特定することができ，機構共振を避ける最適なキャリア周波数を設計できるように

り，低振動・低騒音なモータ駆動システムを構築することができる。 
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Fig. 4.19. FFT results for microphone near engine room. 

 

4.5 まとめ 

 第 4 章の「PWM 起因の時間高調波で発生する分布巻 PMSM のキャリア電磁騒音の低減」

では，電圧型インバータの PWM 方式の時間高調波によって発生する振動・騒音について述

べた。PMSM は電圧型インバータの PWM 方式で駆動されることが多い。電圧型インバー

タの PWM 方式は電圧指令値をパルス幅変調(PWM: Pulse Width Modulation)で出力し，所望

の交流電圧・周波数を得る。この PWM 方式ではパルス幅を出力するキャリア周波数に起因

して時間高調波であるキャリア高調波電流が発生し，モータの電磁力となり振動・騒音と

なる。 

 このキャリア電磁騒音の対策としては大きく分けて 3 つあり，①キャリア周波数の高周

波数化，②キャリア周波数をランダムに変更するキャリアスペクトラム拡散制御，③キャ

リア電磁騒音の周波数を機構の共振周波数から離すキャリア周波数設計がある。①の課題

はインバータの損失増大に伴うインバータの冷却性能の強化に起因したコストアップがあ
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る。②の課題としては音質の変化や音の絶対値が変化しないことが挙げられる。 

 これら 3 つの対策の中で，コストがかからない制御における対策として(3)キャリア電磁

騒音の周波数を機構の共振周波数から離すキャリア周波数設計に着目した。本章では，キ

ャリア周波数を設計するにあたって必要な，キャリア信号の周波数とモータの回転周波数

と，電磁力や電磁騒音の周波数との関係性，電圧指令の更新タイミングなどの制御との関

係性，振動のモード次数について理論検討，電磁界解析，実機の 3 つの側面で検討した。

これにより，分布巻 PMSM におけるキャリア電磁騒音の発生周波数および振動モードが判

明し，例えば8極48スロットのような極対数が比較的大きい分布巻PMSMでは周波数 fc±3f1

（キャリア周波数 fc，モータ電気周波数 f1），fc，2fcの円環次数 0 次のモード振動が支配的

であることを明らかにした。更に，周波数 fc±3f1および 2fcのキャリア電磁騒音はキャリア

高調波電流に起因して発生し[4.18]，周波数 fcのキャリア電磁騒音はインバータの電圧更新

タイミングに起因して発生する[4.19]ことが明らかとなった。 

 本章の知見によって得られるキャリア周波数の設計例を述べる。Fig. 4.20 (a)はキャリア周

波数 fcを 8.5kHz に一定としたときのキャリア電磁騒音の発生周波数を示す。本章で対象と

した 90kW の分布巻 PMSM の場合，円環次数 0 次の共振周波数が 7kHz に存在する。その

ため，Fig. 4.20(a)に示すようにキャリア周波数を 8.5kHz で一定とすると，モータ回転数

7,500rpm（基本波周波数 f1：500Hz）で周波数 fc－3f1が円環次数 0 次の共振周波数 7kHz と

一致し，キャリア電磁騒音が大きくなる。Fig. 4.20(b)に，本章の知見に基づき設計したキャ

リア周波数に基づくキャリア電磁騒音の発生周波数を示す。Fig. 4.20(b)は，円環次数 0 次の

共振周波数とキャリア電磁騒音の周波数と一致しないように，キャリア周波数をモータの

回転数に応じて 8.5kHz→5.0kHz→7.6 kHz と段階的に変化させる。 

 このように，一般的に共振によるキャリア電磁騒音の増加を避けることで，低振動・低

騒音なモータ制御システムを構築できる。 
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(a) Carrier frequency design (Carrier frequency constnat 8.5 kHz). 

 
(b) Carrier frequency design (Carrier frequency change 8.5→5.0→7.6 kHz). 

Fig. 4.20 Carrier frequency design. 
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5. 直流母線電流検出方式による時間高調波に 

起因したキャリア電磁騒音の低減 

5.1 本章の目的 

 第 2 章で述べたように，PMSM では，電圧型インバータを用いたパルス幅変調方式（以

下，PWM方式と略）が多く採用されており，直流電源から任意の周波数の交流電圧に変換

し，可変周波数・可変電圧駆動を実現している。第 4章では，この PWM方式の時間高調波

に伴うキャリア電磁騒音について着目した。しかし，PWM方式以外の要因によっても時間

高調波に起因したキャリア電磁騒音は発生する。例として，直流母線電流とスイッチング

パターンから三相電流を再現する直流母線電流検出方式[5.1]-[5.9]に伴うキャリア電磁騒音

が挙げられる。 

 この直流母線電流検出方式は交流側の電流センサを省略できるため，モータ駆動システ

ムの低コスト化の手段として有用な手法である。そのため，家電や車載用途で使用される

ことが多い。一方で，この方式は，三相のパルスパターンに対応した直流母線電流からモ

ータ電流を再現するため，パルスパターンの電位差が生じないパルスパターン Duty 50%時

は，電流を再現できない課題がある。その対策としては，PWM信号を位相シフトして平均

電圧が等しくなるようにするパルス修正法が提案されている[5.6][5.7]。しかし，パルス修正

法は Duty 50%時のモータの電流指令が 0のときもキャリア周波数成分の高周波電圧を印加

するため，キャリア周波数成分のキャリア電磁騒音が常時発生する。特に，モータ駆動停

止時は他の要因に起因した加振力が発生しないため，パルス修正法に伴うキャリア電磁騒

音は支配的となる。更に，近年では，車載向け低圧大電流モータなどでインダクタンスの

値が小さく，電気時定数の小さなモータによってキャリア電磁騒音が増大してしまう新た

な課題がある。インバータのキャリア電磁騒音に関しては，前章でも述べたようにこれま

で多くの文献において実験および解析で検討されている[5.10][5.11]。しかし，直流母線電流

検出方式（交流側の電流センサレス方式）におけるパルス修正法に伴うキャリア電磁騒音

に関しては，PMSM の磁石材質や電流振幅，電磁加振力，キャリア電磁騒音との関係性に

ついては充分に検討されていないようである。 

 本章では，同一出力でインダクタンスが異なる 2つの PMSMを対象とし，パルス修正法

によるキャリア高周波電流を理論計算し，外径・出力が同等で PMSMの定数が異なる 2つ

の PMSMの電磁力およびキャリア電磁騒音を評価した。最後に，レゾルバやホールセンサ

などの回転位置センサが備わったモータ駆動システムにおいて，パルス修正法によるキャ

リア電磁騒音の低減手法を提案し，モータ回転停止時のキャリア電磁騒音の低減効果を検

証した。 

 

5.2 パルス修正法に起因したキャリア高周波電流 

5.2.1 直流母線電流検出方式におけるパルス修正法（再掲）[5.6][5.7] 

 Fig. 5.1に，直流母線電流から三相電流を再現する直流母線電流検出方式の制御構成を示
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す。まず，直流母線電流 Idc1と Idc2を検出し，三相電流 Iuc, Ivc, Iwcを再現する。直流母線電流

Idc1と Idc2はスイッチングのタイミングに応じて検出しており，詳細については Fig. 5.2を用

いて後述する。次に，再現された三相電流を dq軸電流 Idc, Iqcに座標変換し，ベクトル制御

する。 

 Fig. 5.2に，直流母線電流検出方式の動作原理を示す。Fig. 5.2の区間 (a) は U相と V相

の上アームが ON，W相の下アームが ONのスイッチングパターンである。そのときの直流

電流 Idc1はW相電流の負値と一致する。一方，Fig. 5.2の区間 (b) は U相の上アームが ON，

V相と W相の下アームが ONのスイッチングパターンであり，直流電流 Idc2は U相電流と

一致する。残る V相電流に関しては三相電流の和が零であることより演算する。 

 この方式は三相電圧指令の差が小さく直流母線電流の検出幅が狭いとき，直流母線電流

を検出することができない課題がある。このとき，パルス電圧を修正するパルス修正法

[5.6][5.7]により直流母線電流の検出幅を確保する。Fig. 5.3 (a) に，三相電圧指令の差が 0と

なる Duty 50%のときの各相上アームのゲート信号，直流母線電流，三相電流を示す。Fig. 5.3 

(a) は直流母線電流が一定値 (0) であり，Fig. 5.2の区間 (a) や区間 (b) のような直流母線

電流が流れない（検出幅がない）ため，零電流を検出できない課題がある。そこで，U相の

電圧パルスの位相をパルス修正幅（Pulse modifying width）TW_min遅らせ，W相の電圧パルス

の位相を同じパルス修正幅分進めるパルス修正法[5.6][5.7]を用いて，直流母線電流の検出幅

を確保する。 

 このパルス修正法は，パルス修正幅が小さいとき，リンギングノイズの影響を避けるこ

とができない課題がある。そこで，パルス修正幅を大きくすることで，精度の良い三相電

流が再現される。一方で，キャリア周波数成分の高周波電圧を注入しているため，モータ

の抵抗やインダクタンスによって決まるキャリア高周波電流が流れ，キャリア周波数成分

のキャリア電磁騒音が発生する。次節において，パルス修正幅，モータ抵抗 Ra，インダク

タンス Laなどによって決定されるキャリア高周波電流の関係を理論計算した。 
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Fig. 5.1 Control System of DC bus current detection. 

 

Fig. 5.2 Principle of DC bus current detection. 

 

  

Fig. 5.3 Pulse modifying technique. 

 

5.2.2 キャリア高周波電流の理論計算における仮定 

 式(5.1)に，PMSMの電圧方程式を示す[5.12]。各相の自己インダクタンス Lu，Lv，Lwを式
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(5.2)，相互インダクタンス Muv，Mvw，Mwuを式(5.3)，永久磁石の鎖交磁束に起因する誘起電

圧 eu，ev，ewを式(5.4)で表す。 

 [

vu

vv

vw

]=Ra [

iu
iv
iw

]+
d

dt
([

Lu Muv Mwu

Muv Lv Mvw

Mwu Mvw Lw

] [

iu
iv
iw

]) − [

eu

ev

ew

] ·········································· (5.1) 

 {

Lu = la+La+Las cos 2θ

Lv = la+La+Las cos (2θ + 2π/3)

Lw = la+La+Las cos (2θ − 2π/3)

 ································································· (5.2) 

 {

Muv = −Las/2+Las cos (2θ − 2π/3)

Mvw = −Las/2+Las cos 2θ

Mwu = −Las/2+Las cos (2θ + 2π/3)

 ······························································ (5.3) 

 {

eu = ωΨf sin θ

ev = ωΨf sin (θ − 2π/3)

ew = 𝜔Ψf sin (θ + 2π/3)

 ··········································································· (5.4) 

ここで，laは 1相当たりの漏れインダクタンス，Laは 1相当たりの有効インダクタンスの平

均値，Lasは 1 相当たりの有効インダクタンスの振幅，θ は回転角，ω は電気角速度，Ψfは

永久磁石の電機子鎖交磁束（基本波成分），Raは巻線抵抗である。 

 パルス修正法によるキャリア高周波電流を，以下の(1)から(6)の仮定を用い理論的に導出

する。 

(1) 表面磁石型 PMSM（以下，SPMSMと略）を対象とし，1相当たりの有効インダクタンス

の振幅 Lasは 1 相当たりの有効インダクタンスの平均値 Laと比較して充分に小さいとし

無視する。 

(2) 1 相当たりの有効インダクタンスの平均値 Laと比較して，漏れインダクタンス l が充分

小さいとし無視する。 

(3) モータ回転数が充分小さいとし式(1)の第 3項を無視する。 

(4) 三相巻線の中性点電圧は 0，E/3，2E/3，E と変動する。 

(5) パルス修正量はキャリア周期と比較して充分に小さい。 

 仮定(1)から(3)を用いると，式(5.1)は式(5.5)で表される。 

 [

vu

vv

vw

]=Ra [

iu
iv
iw

]+
3

2
La

d

dt
[

iu
iv
iw

] ·········································································· (5.5) 

 

5.2.3 パルス修正法に起因したキャリア高周波電流の理論計算 

 次に，前項で述べた仮定に基づき，パルス修正法に起因したキャリア高周波電流を理論

的に導出する。Fig. 5.4を用いて，理論導出に用いたパルス修正法について述べる。Fig. 5.4

は，キャリア 1周期のパルス修正法によって修正された PWMパルス，直流電流 Idcと三相

電流 Iu，Iv，Iwである。各相の電圧指令は Duty 50%とし，U相とW相の電圧指令を位相シ

フトしたパルスとし，V相の電圧指令は位相シフトしないとした。その結果，実ベクトルを
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出力している区間で直流母線電流を検出し，三相電流に変換する。Fig. 5.4のキャリア 1周

期は区間(a)から(f)までの 6区間に分けられる。Fig. 5.5に，インバータの出力電圧を空間ベ

クトルで表示したものを示す。各ベクトル区間には VAから VFの名前が付けられており，イ

ンバータの各相のスイッチ状態を括弧内で示している。例えば，VA=V (1, 0, 0) は，U相の

上側スイッチがオンで下側がオフ，V相とW相は，上側がオフで下側がオンである状態を

意味している。 

 

  

Fig. 5.4 Pulse modifying technique in carrier period 

 

  

Fig. 5.5 Space vectors of inverter output voltage. 

 

 続けて，パルス修正幅 Δt，キャリア周期 t0，時刻 t=Tnにおける三相電流 Iu-n，Iv-n，Iw-nと

し，キャリア 1周期分進んだ時刻 t =Tn＋Δt における三相電流 Iu-n+1，Iv-n+1，Iw-n+1を用いて，

パルス修正法によるキャリア高周波電流を理論的に導出する。以下では，区間(a)から区間(f)

に分けて，漸化式を用いてキャリア高周波電流を導出する。仮定(4)より三相巻線の中性点

電圧は電源電圧に対して 0，E/3，2E/3，E と変動するとして，式(5.6)から(5.11)に各区間に

おける電圧方程式を示す。 
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VA =V(1, 0, 0)
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〈区間 (a) VE (0, 0, 1)〉      Tn≤ t < Tn+∆t 

 [
−E/3

−E/3

2E/3

]=Ra [

iu
iv
iw

]+
3

2
La

d

dt
[

iu
iv
iw

] ······································································· (5.6) 

〈区間 (b) VF (1, 0, 1)〉       Tn+∆t ≤ t < Tn+2∆t 

 [
−2E/3

E/3

E/3

]=Ra [

iu
iv
iw

]+
3

2
La

d

dt
[

iu
iv
iw

] ····································································· (5.7) 

〈区間 (c) V7 (1, 1, 1)〉       Tn+2∆t ≤ t < t0/2+Tn 

 [
0

0

0

]=Ra [

iu
iv
iw

]+
3

2
La

d

dt
[

iu
iv
iw

] ············································································ (5.8) 

〈区間 (d) VB (1, 1, 0)〉       t0/2+Tn ≤ t < t0/2+Tn+∆t 

 [
E/3

E/3

−2E/3

]=Ra [

iu
iv
iw

]+
3

2
La

d

dt
[

iu
iv
iw

] ····································································· (5.9) 

〈区間 (e) VA (1, 0, 0)〉       t0/2+Tn+∆t ≤ t < t0/2+Tn+2∆t 

 [
2E/3

−E/3

−E/3

]=Ra [
iu
iv
iw

]+
3

2
La

d

dt
[
iu
iv
iw

] ······································································ (5.10) 

〈区間 (f) V0 (0, 0, 0)〉       t0/2+Tn+2∆t ≤ t < t0+Tn 

 [
0

0

0

]=Ra [
iu
iv
iw

]+
3

2
La

d

dt
[
iu
iv
iw

] ··········································································· (5.11) 

初期条件として時刻 t = Tnにおける三相電流が Iu-n，Iv-n，Iw-nとなるとし，仮定(5)より指数

関数の 1次の近似式を用い式(5.6)から(5.11)を解くと，式(5.12)から(5.17)となる。 

〈区間 (a) VE (0, 0, 1)〉       Tn≤ t < Tn+∆t 

 [

iu
iv
iw

] = [

Iu-n

Iv-n

Iw-n

]+
4E

9La

(t − Tn) [
−1
−1
2

] ································································· (5.12) 

〈区間 (b) VF (1, 0, 1)〉       Tn+∆t ≤ t < Tn+2∆t 

 [

iu
iv
iw

] = [

Iu-n

Iv-n

Iw-n

]+
4E

9La

∆t [
−1
−1
2

]+
4E

9La

(t − Tn − ∆t) [
−2
1

1

] ··········································· (5.13) 

〈区間 (c) V7 (1, 1, 1)〉       Tn+2∆t ≤ t < t0/2+Tn 

 [

iu
iv
iw

] = {1−
2R

3La

(t − Tn − 2∆t)} {[

Iu-n

Iv-n

Iw-n

] +
4E

3La

∆t [
−1
0

1

]} ········································ (5.14) 

〈区間 (d) VB (1, 1, 0)〉       t0/2+Tn ≤ t < t0/2+Tn+∆t 

 [

iu
iv
iw

] = {1−
2R

3La

(t0/2− 2∆t)} {[

Iu-n

Iv-n

Iw-n

] +
4E

3La

∆t [
−1
0

1

]}+
4E

9La

(t − Tn − ∆t) [
1

1

−2
]·············· (5.15) 

〈区間 (e) VA (1, 0, 0)〉       t0/2+Tn+∆t ≤ t < t0/2+Tn+2∆t 

 [

iu
iv
iw

] = {1−
2R

3La

(t0/2− 2∆t)} {[

Iu-n

Iv-n

Iw-n

] +
4E

3La

∆t [
−1
0

1

]} 
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 +
4E

9La

∆t [
1

1

−2
]+

4E

9La

(t − t0/2− Tn − ∆t) [
2

−1
−1

] ··················································· (5.16) 

〈区間 (f) V0 (0, 0, 0)〉       t0/2+Tn+2∆t ≤ t < t0+Tn 

 [

iu
iv
iw

] = {1−
2R

3La

(t0/2− 2∆t)} {1 −
2R

3La

(t − t0/2− Tn − 2∆t)} × {[

Iu-n

Iv-n

Iw-n

] +
4E

3L
∆t [

−1
0

1

]} 

 +
4E

3L
∆t {1 −

2R

3La

(t − t0/2− Tn − 2∆t)} [
1

0

−1
] ···················································· (5.17) 

式(5.17)を用いて，キャリア 1周期分進んだ時刻 t=t0＋Tnにおける三相電流 Iu-n+1，Iv-n+1，Iw-n+1

を導出し，式(5.18)に示す。 

 [

Iu-n+1

Iv-n+1

Iw-n+1

] = {1 −
2R

3La

(t0/2− 2∆t)}
2

{[

Iu-n

Iv-n

Iw-n

] +
4E

3La

∆t [
−1
0

1

]}+
4E

3L
∆t {1 −

2R

3La

(t0/2− 2∆t)} [
1

0

−1
](5.18) 

N→無限大のとき，Iu-n+1= Iu-n，Iv-n+1= Iv-n，Iw-n+1= Iw-nであるとすると，式(5.19)となる。 

 [

Iu-∞

Iv-∞

Iw-∞

] =
2E

3La

∆t [
1

0

−1
] ················································································ (5.19) 

 仮定(5)を用いて，パルス修正幅 Δt におけるキャリア高周波電流を求めると，Fig. 5.6に示

すキャリア高周波電流が繰り返される形となる。パルス修正法に伴うキャリア高周波電流

の振幅は電源電圧 E，1相当たりの有効インダクタンスの平均値 La，およびパルス修正量 Δt

で表されることが分かる。キャリア周波数の電流リプルは，抵抗 R と比較してキャリア周

波数 fcを換算したと角周波数 ωfcと 1 相当たりの有効インダクタンスの平均値 Laの積 ωfcLa

が充分に大きいため（R≪ωfcL），インバータの PWMスイッチングにおけるパルス修正法に

伴うキャリア高周波電流は，電源電圧 E，1相当たりの有効インダクタンスの平均値 La，お

よびパルス修正量 Δt が支配因子であることが分かる。 

 

5.2.4 感度検討 

 本節では，5.2.3 節で得られたキャリア高周波電流の理論計算に基づき，キャリア高周波

電流に及ぼすパラメータの感度検討を行った。パラメータは，①パルス修正量 Δt，②1相当

たりの有効インダクタンスの平均値 La，③巻線抵抗 Ra の 3 つである。本章で対象とした

PMSM は，外径・出力は同等ながら異なる磁石材質を採用しているため，モータパラメー

タが異なっているのが特徴である。Table 5.1に本章で対象としたモータのパラメータおよび

NT特性を示す。トルクについてはMotor Aの最大トルクを 1と規格化し，回転数について

はMotor AとMotor B の最高回転数を 1と規格化した。Motor AとMotor Bは出力が同等と

し，磁石材質，積厚，ターン数を変えている。Motor Bは界磁源としてネオジム磁石を採用

し，ステータの電磁鋼板を避けるためにステータのティースを太くしている。一方，Motor 

Aは界磁源としてフェライト磁石を採用し，ステータの磁束密度の低下を電流で補うために

巻線のターン数を 16 ターンから 22 ターンに増加させた。更に，出力不足分は積厚の増加

（Motor BからMotor Aで 2.1倍）で補っている。本節ではMotor AおよびMotor Bを対象
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とし，インバータのキャリア周波数 fcを 10kHzとし，キャリア 1周期 t0を 100μsとした。 

 
Fig. 5.6 Carrir high frequent currents when motor resistance is ignored. 

Table 5.1 Constants of the under test motor. 

 

Items Motor A (Ferrite magnet) Motor B (Neodymium magnet) 

Motor structure SPMSM with concentrated winding 

Slot combination 10 pole 12 slot 

Power [W] 480 (12V, 40A) 

Outer diameter [mm] 84 

Magnet type Ferrite magnet Neodymium magnet 

Thickness [p.u.] 2.1 1.0 

Phase resistance [Ω] 0.029 0.015 

DC inductance La [μH] 102 (2.2) 46.8 (1.0) 

AC inductance Las [μH] 1.7 (1.2) 1.4 (1.0) 

Back electromotive force [p.u.] 1.2 1.0 

NT curve 

 

 

 

 

 

 

  

 

 Fig. 5.7(a)にパルス修正量 Δt を変更したときのキャリア周波数 fc 成分のキャリア高周波

電流の振幅，Fig. 5.7 (b)にパルス修正量 10μsとしたときの三相分のキャリア高周波電流を示

す。キャリア高周波電流の振幅は，有効インダクタンスの平均値 Laの逆数に比例し，Motor 

B（ネオジム磁石）の振幅は Motor A（フェライト磁石）と比較して 2.2倍大きい。これは

Table 5. 2に示すように，キャリア高周波電流は，電源電圧 E およびパルス修正量 Δt が同じ

場合，有効インダクタンスの平均値 Laの逆数に比例するためである。 

 Fig. 5.7 (c)に 1相当たりの有効インダクタンスの平均値 Laを変更した時のキャリア高周波

電流の振幅，Fig. 5.7 (d)にモータの巻線抵抗 Raを変更した時のキャリア高周波電流の振幅を
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示す。Fig. 5.7 (c)より，キャリア高周波電流は 1相当たりの有効インダクタンスの平均値 La

の逆数の大きさが支配的で，これに比例してキャリア高周波電流は増大する。一方で，巻

線抵抗 Ra は影響がなく，100 倍大きく変化させてもキャリア高周波電流の大きさは変わら

ないことが分かる。次節では，本節で述べたパルス修正法に起因したキャリア高周波電流

とキャリア電磁力の関係について検討した。 

 

 

Fig. 5.7 Parameter Sensitivity of high frequency current. 

 

Table 5. 2 High frequnet current comparison of motor A and motor B. 

Items Motor Motor A 

(Ferrite magnet) 

Motor B 

(Neodymium magnet) 

(1) High frequent current Ih (Ih∝E / La ×Δt ) 

DC inductance La [p.u.] 2.2 1.0 

Pulse width Δt [p.u.] 1.0 1.0 

DC voltage E [p.u.] 1.0 1.0 

High frequent current Ih [p.u.] 0.45 1.0 (*2.2) 

 

5.3 理論計算と電磁界解析によるキャリア電磁力 

5.3.1 電流による電磁力の発生原理 

 本節では，前節で述べたキャリア高周波電流の理論計算に基づき，磁石材質が異なり同

一出力のMotor A（フェライト磁石）とMotor B（ネオジム磁石）のキャリア電磁力がどれ
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ぐらい異なるか検討した。まず，電流による電磁力の発生について述べる。ロータに働く

電磁力の成分には，周方向と径方向の 2つがある。周方向の電磁力は機械角 360度積分し，

ロータを回転させるトルク成分となる。径方向の電磁力はモータのステータとモータケー

スに応力を発生させ，径方向電磁加振力となり，ハーネスや配管などを振動させる。式(5.20)

に，径方向電磁加振力 Frの算出式を示す。 

 Fr =
1

2𝜇0
(Br

2 − Bθ
2) ················································································· (5.20) 

Br はロータとステータ間のギャップにおける径方向の磁束密度，Bθ はギャップにおける周

方向の磁束密度である。 

 

5.3.2 径方向電磁加振力を用いたキャリア電磁力の増分予測 

 次に，前節で述べた径方向電磁加振力によるキャリア電磁力の増分を比により予測する。

径方向電磁加振力を導出するにあたり，以下の 3つの仮定を用いた。 

(1) 径方向電磁加振力はロータの作る磁束密度 Brotとステータの作る磁束密度 Bstaの積に比

例する。 

(2) ロータの磁束密度は基本波成分が支配的とし，基本波成分の磁束密度 Br1のみを考慮す

る。 

(3) Duty 50%のキャリア高周波電流を対象として，ステータの作る磁束密度はキャリア高周

波電流の振幅 Ihに比例する。 

これらの仮定を用いると，径方向電磁加振力は以下の式(5.21)で表される。 

 Fr∝Brot × Bsta ∝ Br1 × Ih ········································································ (5.21) 

ロータの磁束密度を無負荷時のギャップの基本波磁束密度から導出すると，Motor Aはフェ

ライト磁石のため 0.41Tと小さく，Motor Bはネオジム磁石のため 1.03Tと 2.5倍大きい。

よって，Table 5.3に示すようにMotor Bの径方向電磁加振力のMotor Aからの増分は 14.9dB

と予測される。 

 

Table 5.3 Theoretical estimation of carrier electromagnetic noise  

of radial electromagnetic force (Pulse modfying width: 10μs). 

Items Motor Motor A 

(Ferrite magnet) 

Motor B 

(Neodymium magnet) 

(2) Radial electromagnetic force Fr1 (Fr1∝Br×Ih ) 

Magnetic flux density Br [p.u.] 0.40 1.0 

High frequent current Ih [p.u.] 0.45 1.0 

Radial electromagnetic force Fr1 [p.u.] 0.18 1.0 (+14.9dB) 

 

5.3.3 騒音評価のための新たな評価指標 

 騒音との相関を評価するには，電磁力が発生するロータ－ステータ間のギャップ表面積

の考慮が不可欠である。そこで，径方向電磁加振力（単位：Pa）にギャップ表面積（単位：

m2）を乗算した放射面電磁力（単位：N）という新たな指標を導入する。Table 5.4は，Motor 
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B（ネオジム磁石）のパラメータを 1と規格化したときの，同一パルス修正量におけるキャ

リア電磁力の比較である。Table 5.4より，Motor B（ネオジム磁石）の放射面電磁力のMotor 

A（フェライト磁石）からの増分は積厚分縮まり 8.5dBと予測される。次節では，これまで

述べた増分予測の妥当性を電磁界解析で確認する。 

 

Table 5.4 Theoretical estimation of carrier electromagnetic noise  

of radial electromagnetic force (Pulse modfying width: 10μs). 

Items Motor A 

(Ferrite magnet) 

Motor B 

(Neodymium magnet) 

(3) Radiation area electromagnetic force Fr2 (Fr2∝Fr1×2πr×L ) 

Radial electromagnetic force Fr1 [p.u.] 0.18 1.0 

Gap radius r [p.u.] 1.0 1.0 

Thickness l [p.u.] 2.1 1.0 

Radiation area electromagnetic force Fr2 [p.u.] 0.38 1.0 (+8.5dB) 

 

Table 5.5 Analysis conditions. 

Items Value 

Carrier frequency (fc) 10.0 kHz 

Motor rotation frequency 0 Hz 

Electrical angle 0 deg 

Current Current theoretically calculated by 5･2 

DC voltage (EDC) 12 V 

 

5.3.4 解析条件および解析方法 
 パルス修正法に起因したキャリア電磁力を二次元有限要素法（2-D FEM）による電磁界解

析により検討する。Table 5.5に解析条件を示す。5.2節と同様，キャリア周波数を 10kHzと

した。モータ回転数は 0rpm（固定）とし，ロータの位置は電気角 0度（d軸方向）とした。

Table 5.1に示す PMSMのMotor A（フェライト磁石）とMotor B（ネオジム磁石）を用い，

三相のキャリア高周波電流は〈2･3〉で理論計算した波形を用いる。計算した径方向電磁加

振力は，円環次数と時間次数に 2重フーリエ変換した。 
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Fig. 5.8 FFT result of radial electromagnetic force of high frequent current. 

 

5.3.5 キャリア電磁力の電磁界解析結果 
 Fig. 5.8 (a)に，Motor Aにパルス修正量 10μsのキャリア高周波電流を印加した時の径方向

電磁加振力の空間分布を示す。Fig. 5.8 (b)は Fig. 5.8 (a)の縦軸の拡大図である。モータの回

転数が 0rpm であるため，横軸の周波数成分はキャリア周波数 fc (10kHz)のキャリア成分の

電磁加振力が支配的となる。円環次数は正弦波電流印加時と同様に，0次，2次，10次，12

次成分が支配的となる。 

 Fig. 5.9に，代表的な円環モードを実際のモデル形状と共に示す。それぞれ，(a)は円環 0

次モード，(b)は円環 1次モード，(c)は円環 2次モード，(d)は円環 4次モードである。 

 Fig. 5.8より本節で対象とした 10極 12スロットの PMSMの場合，円環次数は楕円状に変

形する(c)円環 2次モードが主として発生する[5.13]。円環次数が大きくなると，電磁加振力

による振動は反比例して減少する[5.14]ため，以下では Fig. 5.9の(c)円環 2次モードの径方

向電磁加振力に着目する。 

(a) FFT result  of radial electromagnetic force of high frequent current.
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Fig. 5.9 Deformation resulted from electromagnetic force. 

 

 Fig. 5.10に横軸をパルス修正量としたときのMotor A，Bにおける径方向電磁加振力の円

環 2次成分を示す。Fig. 5.10より，径方向電磁加振力はパルス修正量が増加するにつれ増大

し，Motor Bの電磁加振力はMotor Aと比較して 15.3dB大きい。これは事前に理論的に導

出した電磁加振力の増分予測 14.9dB（Table 5.3）と誤差 0.4dBでよく一致した。 

 Fig. 5.11に横軸をパルス修正量としたときのMotor A，Bにおける放射面電磁力を示す。

放射面電磁力も径方向電磁加振力と同様にパルス修正量が増加するにつれ増大し，Motor B

の放射面電磁力はMotor Aと比較して 8.9dB大きい。事前に理論的に導出した放射面電磁力

の増分予測 8.5dB（Table 5.4）は，誤差 0.4dBでよく一致した。以上より，磁石材質の異な

るモータのキャリア電磁力を，基本波の磁束密度 Br1，キャリア高周波電流の振幅 Ihによっ

て予測できることを電磁界解析によって確認した。 

 次節において，パルス修正法によるキャリア高周波電流を実機で測定し，5.2節における

キャリア高周波電流の理論計算式と一致するか確認する。更に，パルス修正法に伴うキャ

リア電磁騒音と新たな評価指標である放射面電磁力の相関を評価し，妥当性を検証する。 

 

 

Fig. 5.10 Radial electromagnetic force pressure  

at carrier frequency fc 10kHz of circle ring mode 2nd component. 

(a) Circular ring 0th mode (b) Circular ring 1th mode

(c) Circular ring 2th mode (d) Circular ring 4th mode
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Fig. 5.11  Radial electromagnetic force at carrier frequency fc 10kHz  

of circle ring mode 2nd component. 

 

5.4 パルス修正法によるキャリア高周波電流・電磁騒音の実機検証 

5.4.1 実験条件および実験方法 
 Fig. 5.12に実験構成を示す。実験条件は Table 5.5の電磁界解析と同じ条件とした。パル

ス修正法に伴うキャリア電磁騒音を測定するために，モータケース表面から 10cm離した箇

所に騒音計を設置した。Fig. 5.13に，本実験構成における暗騒音を示す。 

 

5.4.2 キャリア高周波電流・電磁騒音の実測結果 
 Fig. 5.14に，キャリア高周波電流の実測結果を示す。Fig. 5.7(a)と同様に，パルス修正量

の増大に伴い，キャリア高周波電流の振幅が増大し，キャリア高周波電流の振幅は，Motor 

A（フェライト磁石）において 0.13A，Motor B（ネオジム磁石）において 0.28Aの誤差が最

大で生じた。誤差要因は，モータ巻線端でのインピーダンスの周波数特性を考慮してイン

ダクタンスを計算していないためと推察される。 

 

  

Fig. 5.12 Experimental setup. 

 

Fig. 5.13 Background noise of experimental setup. 

 

0

0.5

1

1.5

2

2.5

0 5 10 15 20 25
R

ad
ia

ti
o

n
 a

re
a 

el
ec

tr
o

m
ag

n
et

ic
 f

o
rc

e 
[N

]
Pulse width Δt [μs]

Motor A

Motor B*2.8 (+8.9dB)

Pulse modifying width [μs]

T
o

rque m
eter

Test

Inverter

(Torque 

control)

Test

motor

DC power

supplyCT

S
p

eed
 m

eter

Load motor

and inverter

(Lock)

CT

CT

VT

VT
VT

Oscilloscope

Test

motor

10cm Noise meter

0

20

40

60

0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10

N
o

is
e 

[d
B

]

Frequency [Hz]



83 

 次に，Fig. 5.15にパルス修正量が変化したときのキャリア電磁騒音の実測結果を示す。Fig. 

5.15より，キャリア電磁騒音はパルス修正量が増加するにつれ増大し，Motor Bのキャリア

電磁騒音はMotor Aと比較して 10dB大きいことが分かる。よって，キャリア電磁騒音の評

価には，本節で提案した放射面電磁力（単位：N）が適切であり，本指標を用いることでキ

ャリア電磁騒音を，電磁場解析（誤差 1.1dB）および理論検討（誤差 1.5dB）で予測評価で

きることが期待できる。 

 パルス修正法によるキャリア高周波電流・電磁騒音について整理し，以下に示す。 

(1) キャリア高周波電流はパルス修正量の増大に伴い増加する。よって，パルス修正量が増

大した場合，キャリア高周波電流が増大し，キャリア電磁騒音も増大する。 

(2) キャリア電磁騒音を評価する指標として，径方向電磁加振力（単位：Pa）にギャップ面

積（単位：m2）を乗算した放射面電磁力（単位：N）を提案した。 

(3) 放射面電磁力は基本波の磁束密度 Br1，キャリア高周波電流の振幅 Ihおよび積厚 l に比例

する。 

(4) 放射面電磁力を用い，Motor AとMotor Bのキャリア電磁騒音の差を予測し，電磁場解

析（誤差 1.1dB）および理論検討（誤差 1.5dB）で予測できることを実測により確認した。 

 次節では，上記の評価手法に基づき，Motor Aと比較してキャリア電磁騒音が 10dB 大き

いMotor Bを対象として，キャリア電磁騒音を低減する新しいパルス修正法を検討し，実機

でその効果を検証する。 

 

 

Fig. 5.14 Experimental results of high frequent current. 

 

 

Fig. 5.15 Experimental results of high frequency noise. 
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Table 5.6 Increase estimation of carrier electromagnetic noise. 

Items Analysis Theoretical estimation Experimental result 

(3.2) Radial 

electromagnetic force 

+15.3dB 

(Error: 5.3dB) 

+14.9dB 

(Error: 4.9dB) 
+10dB 

(3.3) Radiation area 

electromagnetic force 

+8.9dB 

(Error: 1.1dB) 

+8.5dB 

(Error: 1.5dB) 

 

5.5 回転位置センサを備えたモータ駆動システムにおけるキャリア電磁騒音の

低減手法 

5.5.1 提案法の原理 
 本節では，レゾルバやホールセンサなどの回転位置センサが備わったモータ駆動システ

ムを対象としたキャリア電磁騒音の低減手法を検討する。Fig. 5.16(a) に従来法のパルス修

正法を，Fig. 5.16(b) に提案法のパルス修正法を示す。提案法は従来法の 2相（Fig. 5.16 (a)

は U 相と W相）のパルス修正ではなく，2相（Fig. 5.16 (b)は U 相）のパルス修正とした。

そのため，提案法は 1相のみ電圧を補正するため，補正電圧が従来法と比較し半減する。よ

って，キャリア高周波電流 Ihが半減することが期待される。Fig. 5.17に，提案法で検出しな

い 1相分の電流の検出ブロックを示す。提案法は，回転位置センサを備えることに着目し，

dq軸電流指令から回転角θを用い，二相－三相変換から導出した三相電流指令値で代替した。

直流母線電流の検出電流値の代用として指令値を用いているため応答が劣化するデメリッ

トがあるものの，モータ回転停止時のキャリア電磁騒音を低減できる。 

5.5.2 提案手法の実機検証 
 Table 5. 7(a), (b)に，提案法を用いたときのMotor Bにおける実測のキャリア高周波電流と

キャリア電磁騒音の実験結果を示す。モータの回転数を 0rpmとし，最小パルス修正量 TW_min

は 8.33μsとした。Table 5. 7(b) より，従来法と比較して提案法はキャリア周波数 fc成分のキ

ャリア高周波電流を 0.93A（U，V相）から 0.64A（V相）と 0.3A（U相，W相）とに低減

し，前節の予測通りキャリア電磁騒音を 6dB低減できることを確認した。 
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Fig. 5.16 Pulse modifying technique. 

((a)Conventional method, (b)Proposed method). 

 

  

Fig. 5.17  Block diagram of proposed method. 
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Table 5. 7 Experimental results of the proposed technique. 

Method 3 phase current detected by current sensor Noise of frequency fc 

Conventional 

method 

(1-1) 3 phase current 

 
(1-2) FFT result of U phase current 

 

58dB 

Proposed method 

(2-1) 3 phase current

 
(2-2) FFT result of U and V phase current 

 

52dB 

(-6dB) 

 

5.6 まとめ 

 第 5 章の「直流母線電流検出用のパルス修正電圧に起因したキャリア電磁騒音の低減」

では，直流母線電流検出方式で電流を検出するために重畳するパルス修正電圧によって発

生するキャリア電磁騒音について述べた。空調や冷蔵庫などの家電で開発が始まった直流

母線電流検出方式は，磁極位置を検出する回転位置センサを除く「位置センサレス方式」

と組み合わせて，各社で製品化している[5.15]。しかし，この直流母線電流検出方式を車載

補機用途へ展開するにあたって課題となったのが，本章で取り上げたパルス修正電圧に伴

うキャリア電磁騒音である。車載補機モータ駆動システムを小型・高出力化するにあたっ

てフェライト磁石モータからネオジム磁石モータに変更した際に，このキャリア電磁騒音

が大幅に悪化した。このキャリア電磁騒音の増大という課題に対して，本章ではまずキャ

リア電磁騒音の影響因子が①電源電圧 E，②1 相当たりの有効インダクタンスの平均値 La

の逆数，③パルス修正量 Δt であることを特定した。次に，キャリア電磁騒音を評価する指
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標として，径方向電磁加振力（単位：Pa）にギャップ面積（単位：m2）を乗算した放射面

電磁力（単位：N）を新たに提案した。更に，提案の指標を，磁石材質と積厚の異なる PMSM

のキャリア電磁騒音の予測に適用して，予測誤差を理論検討で 1.5dB，電磁場解析で誤差

1.1dBに抑えることを実測で確認した。最後に，パルス修正法に伴うキャリア電磁騒音を低

減する制御技術を提案した。提案制御は，回転位置センサを備えたモータ駆動システムで

あることに着目して，従来は二相修正していたパルス修正を一相のみとした。提案制御に

よって，キャリア高周波電流を 0.93A（U，V相）から 0.64A（V相）と 0.3A（U相，W相）

へ低減し，キャリア電磁騒音を 6dB低減することを実機検証した。 

 本章によって，ネオジム磁石の採用による磁束密度や電磁力の上昇や車載補機用途で採

用される低圧 12V大電流システム向け PMSMの低インダクタンス化などによる影響度合い

を見積もることができ，設計段階での振動・騒音を解析ベースで予測できるようになった。

本章で得られた知見は，パルス修正法に伴うキャリア電磁騒音のみに限定されず，第 4 章

で述べたインバータの PWMスイッチングに伴うキャリア電磁騒音にも適用できる。例えば，

インダクタンスや積厚などのパラメータが異なる 2 つのモータのキャリア電磁騒音の差分

を容易に求めることが本手法によって可能となる。一方で，本章で提案した一相のみのパ

ルスを修正する手法は，零速近傍での電流検出相が固定されるため，指令値より換算した

相の電流が真値と乖離してしまう課題が残されている。この課題に対しては，零速近傍で

の電流検出相をある決まった時間で変更することで対策できると期待される。 
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6. 結言 

6.1 結言 

 本研究では，電動化が加速する自動車分野における，自動車用モータ駆動システムの低

振動・低騒音化の要求に対して，制御ソフトを変更するだけで実施できる「制御による解

決策」に着目し，「ロータの基本波磁束成分によって発生する径方向電磁力の電気角 2次成

分の低減」「PWM 起因の時間高調波で発生する分布巻 PMSM のキャリア電磁騒音の低減」

「直流母線電流検出方式による時間高調波に起因したキャリア電磁騒音の低減」という 3

つの解決策を考案した。 

 第 3章では，「ロータの基本波磁束成分によって発生する径方向電磁力の電気角 2次成分

の低減」を目的に，径方向電磁加振力の電気角 2 次成分のベクトル分離に着目した。方向

電磁加振力の電気角 2次成分が磁石，d軸電流，q軸電流の 3つのベクトルの合成で簡易化

されることを明らかにし，ベクトル分離から d 軸電流および q 軸電流と径方向電磁加振力

の電気角 2 次成分の関係式を導出し，この成分を低減する振動低減制御を提案した。dq 軸

ドメイン上における電流の動作点の軌跡は，SPMSM と IPMSM とで最大トルクを発生させ

る電流位相が異なるため，SPMSM では d軸電流一定の直線となり，IPMSM では 2 次曲線

となる。ゆえに，電気角 2次成分の振動を低減するためには，SPMSMの場合，一定の負の

d 軸電流を通電し，IPMSM の場合，d軸電流を q軸電流の増加に伴い負に通電すればよいこ

とが分かった。関係式によりモータの電流指令値に応じて，最適な電流位相で制御するこ

とで，トルク指令に関わらず振動を最小化することができるようになった。最後に，SPMSM

を対象として，モータケース外部のハウジングにおける振動加速度を測定し，本制御で最

大トルク／電流制御の領域においてトルクが大きい領域まで径方向電磁力の電気角 2 次成

分起因の振動を最小化できることを明らかにした。一方，トルクが大きい領域では本手法

による振動低減効果が少ないことから，制御による径方向電磁力の低減限界を示した。 

 第 4 章および第 5 章では，制御による大きな低減効果が期待される(3)時間高調波起因の

周方向および径方向電磁力について着目した。第 4 章では，「PWM 起因の時間高調波で発

生する分布巻 PMSM のキャリア電磁騒音の低減」を目的に，キャリア電磁騒音の周波数を

機構の共振周波数から離すキャリア周波数設計に着目した。まず，キャリア周波数を設計

するにあたって必要な，キャリア信号の周波数とモータの回転周波数と，電磁力や電磁騒

音の周波数との関係性，電圧指令の更新タイミングなどの制御との関係性，振動のモード

次数について理論検討，電磁界解析，実機の 3 つの側面で検討した。これにより，分布巻

PMSM におけるキャリア電磁騒音の発生周波数および振動モードが判明し，例えば 8 極 48

スロットのような極対数が比較的大きい分布巻 PMSMでは周波数 fc±3f1（キャリア周波数 fc，

モータ電気周波数 f1），fc，2fcの円環次数 0 次のモード振動が支配的であることを明らかに

した。更に，周波数 fc±3f1および 2fcのキャリア電磁騒音はキャリア高調波電流に起因して

発生し，周波数 fcのキャリア電磁騒音はインバータの電圧更新タイミングに起因して発生す

ることが明らかとなった。以上の結果を用いて，機構共振によるキャリア電磁騒音の増加
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を避けることで，低振動・低騒音なモータ制御システムを構築できることを明らかにした。 

 第 5章では，「直流母線電流検出方式による時間高調波に起因したキャリア電磁騒音の低

減」を目的に，キャリア電磁騒音の影響因子を明らかにした。キャリア電磁騒音の影響因

子が①電源電圧 E，②1相当たりの有効インダクタンスの平均値 Laの逆数，③パルス修正量

Δt であることを特定した。次に，キャリア電磁騒音を評価する指標として，径方向電磁力

（単位：Pa）にギャップ面積（単位：m2）を乗算した放射面電磁力（単位：N）を新たに提

案した。提案指標を，磁石材質と積厚の異なる PMSM のキャリア電磁騒音の予測に適用し

て，予測誤差を理論検討で 1.5dB，電磁場解析で誤差 1.1dBに抑えることを実測で確認した。

そして，回転位置センサを備えたモータ駆動システムであることに着目して，従来は二相

修正していたパルス修正を一相のみとした。この制御によって，キャリア高周波電流を

0.93A（U，V 相）から 0.64A（V 相）と 0.3A（U 相，W 相）へ低減し，キャリア電磁騒音

を 6dB 低減できることを実機検証した。 

 以上に述べた成果により，本研究では，CO2排出量規制達成のために電動化が進む自動車

分野において，モータ駆動システムの低振動・低騒音化によって車内・車外環境の快適性

の向上を安価に実現する制御技術を総合的に提案し，その有効性・有用性を検証した。 

 

6.2 今後の課題 

 本研究では，「ロータの基本波磁束成分によって発生する径方向電磁力の電気角 2次成分

の低減」「分布巻永久磁石同期モータのキャリア電磁騒音の低減」「直流母線電流検出用の

パルス修正電圧に起因したキャリア電磁騒音の低減」について述べたが，これらに関する

今後の課題について以下に纏める。 

 「ロータの基本波磁束成分によって発生する径方向電磁力の電気角 2 次成分の低減」に

ついては，負荷が大きい大トルク時には効果が少なく，最適制御電流を通電しても数%のみ

の振動低減効果となることが課題である。わずかな d 軸電流の印可とは言え，電流が増大

し銅損が増大する。提案手法は，機構の固有振動数で合致して振動が悪化する領域に制御

ソフトで限定することができ，不要な d 軸電流の通電に起因した銅損の増大を最小限にす

ることもで可能である。そのため，目標仕様に応じて本論文の動作領域を限定すれば，本

章の手法を少ないデメリットで最大限の活用を図ることが可能となる。局所的な使用によ

る効率悪化が目立つ場合は，モータの極数・スロット数を変更し，主要な振動モードの高

次数化も含めた対策を行う必要がある。 

 「分布巻永久磁石同期モータのキャリア電磁騒音の低減」については，自動車用途など

で大きく変動する電源電圧の影響を考慮する必要がある。これは，電源電圧変動によって

変調率が変化し，結果としてキャリア電流リプルおよびキャリア電磁騒音が変動するため

で，この部分については追って報告する予定である。また，集中巻永久磁石同期モータに

ついても同様な検討を行う必要があり，発生周波数と振動モードを明らかにする必要があ

る。 
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 「直流母線電流検出用のパルス修正電圧に起因したキャリア電磁騒音の低減」について

は回転位置センサを備えない直流母線電流検出方式においてキャリア電磁騒音を低減する

ことが課題である。回転位置センサを備えない直流母線電流検出方式で目標となるキャリ

ア電磁騒音に対して未達成の場合は，3 相シャント電流検出方式などの他の手法を用いて，

直流母線電流検出式ならではのキャリア電磁騒音の課題を解決することが望ましい。 
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