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概要

永久磁石同期モータ (Permanent Magnet Synchronous Motor: PMSM)は高効率，高出力密

度という利点から，産業界で広く用いられている。さらなる高効率化，小型化のためにPMSM

の高回転数駆動が求められているが，高回転数領域ではインバータの出力電圧が飽和し，駆動

領域が制限される。そこで，昇圧コンバータの利用やインバータの過変調領域，ワンパルスモー

ド，PMSMの弱め磁束制御によって広い駆動領域を達成している。本論文では非線形領域とな

る弱め磁束領域でのトルク制御に着目する。弱め磁束領域では電圧振幅が常に飽和した状態と

なり，制御入力が電圧位相だけとなる。このため，従来の直交座標での 2つの制御入力を用い

た制御手法では常に制御入力が飽和した状態となり，高帯域化が困難である。電圧位相でトル

クを制御する電圧位相制御が提案されているが，弱め磁束領域の全てで適用可能な設計法は提

案されていない。また，電圧制限を考慮しながら電流軌道またはトルク軌道を最適化する研究

が成されているが，電圧制限下での d, q軸電流応答およびトルク応答の達成性能限界は明確化

されていない。

本論文は電圧制限下での高速なトルク制御の実現のために極座標系での制御入力に着目して

取り組んでおり，二部から構成されている。第 I部では極座標系の制御入力である電圧振幅，電

圧位相に着目したフィードバック制御を提案した。動作点に応じた可変ゲインの電圧位相制御

器によって弱め磁束領域の全てで適用可能な設計法を実現させた。さらには電圧振幅を併用し，

電圧制限内まで電圧位相制御を拡大させることで疑似的なシームレス制御を構成した。第 II部

では第 I部での制御系設計に用いた線形化モデルの零点から電圧制限下での d, q軸電流，トル

クの達成性能限界の定量化を行った。

本論文の内容及び構成を以下に示す。

第 1章では，電圧制限下でのPMSMの高応答化の研究を振り返り，それらの有効点や問題点

を明らかにし，本研究の位置付けを行なった。電圧制限下では電圧位相のみが制御入力となり，

一般的な直交座標系での制御入力を用いる制御手法では高帯域化が望めない。一方で，電圧位

相を用いてトルクを制御する電圧位相制御が提案されているが，プラント特性を厳密に考慮さ

れていない。また，最適制御理論を用いた最適電流軌道の生成やモデル予測制御などによって

電流軌道の最適化が行われてきたが，弱め磁束領域での達成性能限界が不明瞭であった。本論

文では先行研究とは異なり，線形化モデルを近似せずに考慮した厳密なモデルベース設計を提

案し，d, q軸電流応答およびトルク応答の達成性能限界を定量化する。

第 2章では本論文で使用する永久磁石同期モータの dq座標モデルについて説明した。従来か



ら電圧位相について線形化した dq座標電圧方程式を，V/f制御の安定化解析や変調率フィード

バック制御のトルク指令値フィルタ設計，近似して電圧位相制御器の設計に用いられていた。

本論文では，極座標系での制御入力を使って制御するため，電圧振幅についても線形化したモ

デルを用いる。そして，達成性能限界の解析と弱め磁束領域の全てで使える厳密な制御系設計

のために近似しない。さらに推定トルクを制御するために IPMSMのトルクを線形化し，電圧

振幅と電圧位相からトルクまでの伝達関数を示す。

第 I部では電圧制限下の PMSMのフィードバック制御の高帯域化について取り上げている。

第 3章では近似しない線形化モデルを用い，弱め磁束領域の全てで適用可能なモデルベース電

圧位相制御器を提案した。提案法は動作点に応じて線形化モデルを再定義する機構を加えてお

り，可変ゲインの制御器となる。これを高出力モータで実機検証を行い，有効性と問題点を示

した。そして，得られた問題点を解決するために状態フィードバック制御に基づく電圧位相制

御を提案した。

電圧位相制御では電流ベクトル制御との制御器の切り替えを行う。しかしながら，線形領域

の電流ベクトル制御では直交座標系での制御入力を用いるが，対する電圧位相制御では極座標

系での制御入力を使用するため，制御器の切り替え前後で異なる座標の制御入力を用いている。

同じ座標で制御した方が好ましいため，第 4章では線形領域でも極座標での制御入力を用いる

電流制御について検討を行った。可制御性の観点から極座標での制御入力を使えない駆動条件

を求め，簡易設計した制御系のシミュレーションおよび実験結果より問題点を示した。

第 5章では電圧位相制御の制御器切り替えという問題点を解決するため，疑似的なシームレ

ス制御を検討した。電圧振幅の併用によって電圧位相制御の動作範囲を拡大させ，制御器の切

り替えをせずに電圧制限内に移行させた。さらに，状態フィードバックに基づいた電圧振幅制

御器と電圧位相制御器の統合設計法を提案し，滑らかなトルク応答を実現しつつ，電圧制限内，

電圧制限下で所望の特性を実現させた。そして，制御器切り替え時に制御入力を連続にする初

期値補償を行い，疑似的なシームレス制御を達成した。

第 II部では，電圧制限下でのPMSMの達成性能限界の定量化について検討した。第 6章では

第 2章で示した線形化モデルの零点に着目し，零点の大きさおよび符号から電圧制限下での d,

q軸電流応答およびトルク応答の達成性能限界を定量化し，動作点依存性を解析した。特に力

行の高回転数高トルク領域では電圧位相から q軸電流ならびにトルク応答に遅い不安定零点が

存在し，アンダーシュート量と整定時間の間にトレードオフがある。また，達成できる d, q軸

電流の微分値の範囲を表す過渡項を考慮した電圧制限楕円を用いれば，中心座標の推移や各象

限上の面積から電圧制限下および電圧制限内での電流応答を解析できる。この解析結果は大信

号の場合でも扱えることから，線形化モデルを用いた解析結果との異なる点について議論した。

第 7章では第 3章で提案した状態フィードバックに基づく電圧位相制御を用い，第 6章で定量

化した達成性能限界とトルクステップ応答の比較を行った。シミュレーション結果より，線形

化モデルの解析から得られた達成性能限界とシミュレーション結果の傾向が一致しており，提

案した達成性能限界の定量化が妥当であるとの結果が得られた。

第 8章ではPMSMの逆システムに基づくフィードフォワード制御，終端状態制御に基づく最



短時間電流軌道および準最短時間トルク軌道の 3つの軌道を用い，軌道全体を最適化した大信

号の場合について線形化モデルを用いた解析を元に議論した。整定時間を短くするほど大信号

となるために線形化モデルの解析から得られた動作点依存性とは差が生じてしまう。しかしな

がら，オーバーシュート量またはアンダーシュート量と整定時間のトレードオフの存在が確認

され，線形化モデルの零点に着目した達成性能限界の解析は有効であることが示された。また，

達成性能限界の解析結果と実際に発生した応答の差は過渡項を考慮した電圧制限楕円を用いて

定性的に説明した。

第 9章はPMSMの電圧制限下での高応答化に対するアプローチを振り返り，本論文のまとめ

とした。
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第 1 章

序論

1.1 研究背景

永久磁石同期モータ (Permanent Magnet Synchronous Motor: PMSM)は，高効率，高出力

密度であることから産業界で広く用いられている。PMSMはロータ (回転子)の構造によって 2

種類に分けられる。

図 1(a)のようにロータ表面に永久磁石が備わっているものを表面磁石同期モータ (Surface

PMSM: SPMSM)という。SPMSMは磁束の歪みが少なく，トルクリプルが小さい。このため，

工作機械のXYステージなど高精度高速位置決めが要求される機器やトルクリプルが人に違和

感を与えてしまう電動パワーステアリングなどの機器に用いられる。一方，図 1(b)のように

ロータ内部に永久磁石が埋め込められたものを埋込磁石同期モータ (Interior PMSM: IPMSM)

S
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N
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q−axis
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(b) IPMSM

図 1: PMSMのロータ形状 [1]
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図 2: 過変調・ワンパルスモードでのインバータ出力電圧波形

という。マグネットトルクに加えてリラクタンストルクが利用できるため，高回転数駆動が可

能である。このことから，電気自動車，ハイブリッド自動車，建設機械，圧縮機等に用いられ

てる。

省エネルギーの観点から更なるPMSMの高効率化が要求されており，特に電動車両では一充

電走行距離の観点から駆動モータの高効率化は重要である。そこで，高回転数駆動によって高

効率化が図られているが，PMSMの誘起電圧は回転数に比例するため，インバータの出力電圧

飽和によって駆動領域は制限されてしまう。

電動車両では搭載されているバッテリパックの直列接続数によってインバータ直流電源電圧

が決まる。このため，直流電源電圧の増加にはバッテリパックを増やす必要があるが，車両重

量とコストの面から好ましくない。そこで，市販のハイブリッド自動車では昇圧コンバータの

利用によってインバータ直流電源電圧を増加させている [2]。しかしながら，電気自動車のよ

うにバッテリから大電力を出力させる際には，昇圧リアクトルが大型化してしまう。昇圧コン

バータの小型化のため，マルチレベル [3]や位相シフトスイッチング・インターリーブ [4]に

よって昇圧リアクトルのリプルを低減する回路構成が提案されている。また，文献 [5]では太陽

光発電用系統連系インバータにおいて小容量平滑コンデンサの昇圧コンバータとインバータの

制御を協調させて損失を低減する Single-Phase PWM Control Methodを提案している。モー

タの漏れインダクタンスを利用して昇圧する中性点昇圧 [6]や，Zソースインバータ [7]，スー

パーキャパシタとバッテリの二つの電源電圧を足し合わせて昇圧する回路 [8, 9]などの回路構

成も提案されている。ただし，高い直流電源電圧ではインバータの素子の定格やモータの絶縁

耐力 [10]が問題となる。このため，用途を問わず，制限された直流電源電圧を有効に使い切っ

て PMSMを駆動させることが重要である。

インバータ直流電源電圧を有効に使い切る方法として過変調 PWM・ワンパルスモードがあ

る。過変調 PWM・ワンパルスモードでは図 2に示したように PWMのスイッチング回数が減

少した電圧波形となる。すなわち，出力電圧の基本波成分が増加し，図 3に示すようにPMSM

の駆動領域を拡大できる。一方，過変調領域では電圧指令値に対して出力電圧の基本波成分振

幅は非線形の特性となり，制御系を不安定にする条件の存在が報告されている [11]。この非線

形性については，電圧指令値の振幅と出力電圧基本波成分の振幅を一致させる変調率指令値の
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修正によって対処されている [12, 13]。また，出力電圧に含まれる低次高調波成分がフィード

バック制御を不安定にする。そこで，フィードバックループから過変調に起因する低次高調波

電流を取り除き，フィードバック制御を安定化させる手法 [14, 15]が研究されてきた。著者ら

はPWMホールドモデル [16]を用いて低次高調波電流の推定精度を向上させ，かつ応答の遅い

フィードバック制御ではなく完全追従制御法 [17]に基づくフィードフォワード制御によって応

答を改善する手法を提案した [18]。

さらに駆動領域を拡大するために PMSMの弱め磁束制御 [19]が用いられる。弱め磁束制御

は負の d軸電流によって誘起電圧を抑制し，高回転数駆動させる。過大な d軸電流は銅損を増

加させ，永久磁石を減磁させる恐れがある。このため，最大電圧振幅のまま弱め磁束制御を行

い，d軸電流を最小限にすることが望ましい。一般なPMSMの電流制御では直交座標での制御

入力を用いている。しかしながら，最大電圧振幅下では直交座標での制御入力は独立に制御で

きないためにトルク応答が遅れてしまう。モータの高速なトルク応答を活かし，電気自動車の

運動制御 [20]や圧縮機の振動抑制制御 [21]などが提案されている。これらの制御法ではイン

ナーループであるトルク制御の遅れを無視して設計するのが一般的である。電圧飽和が発生し

た場合にはトルク応答の遅れを無視できなくなり，安定性が損なわれる。このため，弱め磁束

領域においても高速なトルク応答を達成できる制御系が必要である。

弱め磁束領域のフィードバック制御の一つに変調率フィードバック [22–24]がある。従来の

電流ベクトル制御を弱め磁束領域に適用する場合，トルク指令値と電圧制限を満たす d, q軸電

流指令値を生成しなければならず，指令値生成が困難である。一方，変調率フィードバックは

電流ループの外側に電圧指令値が電圧制限内に収まるように d軸電流指令値を操作する変調率

ループを備えているため，弱め磁束領域での電流指令値生成が不要である。しかし，電圧飽和

によって遅くなった電流ループの外側に制御系を構成するために高帯域化が困難である。

電圧飽和による電流ループの遅れには，電圧リミッタでの電圧ベクトルの操作によって応答

を改善する手法が提案されている [25–27]。PMSMの機器定数を用いた電圧ベクトルの操作の

場合には電圧制限下ではオープンループとなり，モデル化誤差が存在する場合には追従性が保

証されない。文献 [28], [29]では電流指令値を修正する手法を提案しており，安定性を保証しつ
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つ高帯域化を実現させている。また，最適制御理論などを用いた電流軌道全体の設計法も提案

されている [35–37]。近年は，多数のモデル予測制御に基づく制御法が報告されている [30–34]。

モデル予測制御は，ある区間で指定した評価関数を最適化する制御入力を導出する手法である。

計算量は多いものの，電圧飽和という非線形要素を陽に考慮した応答の最適化が可能である。

軌道の最適化手法の一部では d軸電流のオーバーシュートを発生させ応答を改善しているが，

オーバーシュート量や動作点依存性などは解析されていない。すなわち，q軸電流・トルクも含

め，電圧制限下での達成性能限界が不明瞭であり，定量化は重要な課題である。また，これら

の手法によって電圧制限下での電流ループが高帯域したとしても，二重のフィードバックルー

プであるために変調率フィードバック制御では高帯域化には限界がある。

文献 [38]で提案している自動モード切替型トルク優先制御は電圧ベクトルに同期した座標を

用い，電圧制限下では間接的な電圧位相の操作を実現しており，カスケード制御ではない。し

かしながら，直交座標で制御系を構成しているために過渡応答時には操作量飽和を引き起こし，

応答が電圧リミッタやアンチワインドアップ制御に依存してしまう。また，文献 [39], [40]では

速度制御とのカスケード制御を前提とし，d軸電流制御のみで弱め磁束制御を行う手法を提案

している。しかしながら，モデルベース設計法は提案されておらず，トルク指令値を与える制

御系となっていないことはモーションコントロールの観点から好ましくない。

電圧位相制御 [41–44]では電圧振幅を固定し，電圧位相のみでトルクを制御する手法である。

弱め磁束領域で飽和していない電圧位相を直接用いるため，直交座標での制御入力を用いた手

法と比較して高帯域な制御系の実現できると考えられる。しかしながら，電圧制限内では電流

ベクトル制御を用いるため，制御器切り替えによって応答が悪化する。また，電圧位相からト

ルクまでの過渡特性は非線形であるため，従来は試行錯誤的に設計されていた。文献 [43]で

は，電圧位相を零と近似した電圧位相から q軸電流までの線形化モデルを用いたモデルベース

設計がされている。電圧位相を零とみなしているために，高トルクの領域や高回転数領域まで

は適用できない。また，トルクの非線形性が考慮されておらず，入力端外乱抑圧特性が悪い設

計となっている。文献 [44]では定常状態および過渡状態での電圧ベクトルの差に着目したモデ

ルベース設計を提案しているが，過渡特性が厳密に考慮されていない。つまり，先行研究では

弱め磁束領域の全域で適用できる厳密なモデルベース設計法は提案されていない上，試行錯誤

的に設計されていた従来の設計手法で高帯域化できない原因が解析されていない。また，電圧

位相制御器の問題点である制御器切り替えは対処されておらず，制御器切り替え時に応答が悪

化してしまう。

1.2 研究目的

本研究は電圧制限下での PMSMの高応答化のため，フィードバック制御の高帯域化と電圧

制限下での達成性能限界の定量化を極座標系での制御入力に着目して行う。

本論文では電圧制限下では極座標系での制御入力で考えることが適していると考え，電圧位
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相制御の高帯域化を取り上げる。先行研究では弱め磁束領域の全域で適用できる厳密なモデル

ベース設計は提案されていない。本論文でプラント特性を厳密に考慮したモデルベース設計法

を提案し，フィードバック制御の高帯域化を目的とする。また，電圧位相制御では制御器を切

り替えなければ，線形領域で制御できない。そこで，切り替え前後でトルク応答が悪化しない

制御器の切り替えを実現させ，極座標系での制御入力を用いた疑似的なシームレス制御を構成

する。

電圧位相制御は電圧制限下であるため電圧位相を使用した。その一方で，電圧制限内でも直交

座標での制御入力ではなく，極座標系での制御入力を用いる制御手法も提案されている [45–48]。

しかしながら，明確な設計法は提案されていない上，問題点・有用性は議論されていない。そこ

で，本論文では可制御性の観点から極座標系での制御入力を用いて制御できる条件を示し，制

御系設計について議論する。

従来の制御系では電圧制限下での達成性能限界が不明瞭なままであった。このため，電圧制

限下で高帯域な制御が実現された際に性能の改善が見込めるか，最適であるかが判断ができな

い。このため，達成性能限界の定量化が必要である。本論文では，従来は無視されていた線形

化モデルの特性の内，零点に着目して電圧制限下での達成性能限界を定量化を目指す。

1.3 論文構成

図 4に本論文の構成を示す。本論文は 2部構成となっている。

第 2章では本論文で使用する PMSMの dq座標モデルおよび線形化について説明する。従来

から電圧位相について線形化した dq座標電圧方程式を，V/f制御の安定性解析 [49]や変調率

フィードバック制御のトルク指令値フィルタ設計 [50]や，近似したものを電圧位相制御器の設

計 [43]に用いられていたが，特性は厳密に調査されていなかった。本論文では，極座標系での

制御入力である電圧振幅・電圧位相の両方を用いて制御するため，電圧振幅についても線形化

する。さらに，推定トルクを制御するために IPMSMのトルクについても線形化し，電圧振幅

と電圧位相からトルクまでの伝達関数を導出する。本論文では，線形化モデルの近似せず，電

圧制限下での達成性能限界の解析および厳密なモデルベース設計に用いる。

第 I部では，電圧制限下でのフィードバック制御の高帯域化について取り上げる。

第 3章では，電圧位相制御器の厳密なモデルベース設計について検討する。まず，トルクに

非線形特性のない SPMSMで厳密なモデルベース設計の検討する。本論文で提案する制御器は，

動作点に応じて線形化モデルを再定義する機構を備えることで弱め磁束領域の全てで適用可能

にさせる。SPMSMの結果を踏まえ，トルクに非線形性がある IPMSMにも適用し，大出力の

IPMSMで実機検証する。また，大出力モータの実験結果から得られた問題点を踏まえ，状態

フィードバック制御に基づく電圧位相制御を提案する。さらに，試行錯誤的に設計されていた

従来の電圧位相制御の問題点を本章で解析する。

第 4章では極座標系での制御入力を用いた電圧制限内での電流制御を検討する。電圧位相制
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図 4: 本論文の構成

御では制御器の切り替えが必要となる。電圧制限内で用いられる電流ベクトル制御は直交座標

系での制御入力を用いるため，制御器切り替えの前後で座標が異なる。電圧制限下および電圧

制限内で同一の制御入力を使うことが好ましい。そこで，可制御性より極座標系での制御入力

の利用が可能な駆動条件について検討する。さらに電圧制限下で極座標系での制御入力を用い

る電流制御器を設計し，極座標系での制御入力の利用が好ましいかを議論する。

第 5章では疑似的なシームレス制御を提案する。電圧位相制御と電流ベクトル制御の切り替

えでは，制御入力が不連続となることおよび切り替わるまでの間に応答が遅れることが問題と

なる。そこで，切り替わるまでの間も制御させるため，d軸電流を制御する電圧振幅制御器を

併用した弱め磁束制御を提案し，電圧制限内に電圧位相制御のままシームレスで移行させる。

また，電圧振幅制御器と電圧位相制御を別々に設計した場合には干渉が発生し，応答が劣化す

る。そこで，状態フィードバックに基づいた電圧振幅制御器と電圧位相制御器の統合設計法を

提案し，干渉のない応答を実現する。また，切り替え前後の不連続な制御入力については初期

値補償によって対処し，疑似的なシームレス制御を実現させる。

第 II部では電圧制限下での達成性能限界の定量化について述べる。第 6章では第 2章で示し

た線形化モデルの零点を解析することで達成性能限界を定量化する。零点は安定性に寄与しな

いが，過渡応答に影響を与える [51]。右半平面にある遅い零点はアンダーシュート，左半平面

にある遅い零点はオーバーシュートを引き起こしてしまい，整定時間とのトレードオフがある。
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本論文ではこのトレードオフを達成性能限界と位置付け，零点の大きさおよび符号から定量化

を行う。また，別の電流応答解析手法として，過渡項を考慮した電圧制限楕円を用いた解析を

行う。従来の電圧制限楕円では定常状態で達成できる d, q軸電流値を表すものであるが，過渡

項を考慮した電圧制限楕円は d, q軸電流の微分値を表す。過渡項を考慮した電圧制限楕円は達

成性能限界を定量的に扱えず，トルク応答は解析できない。ただし，小信号に限らない電流応

答の解析となるため，線形化モデルでは得られない傾向について議論する。

第 7章では第 3章で提案した状態フィードバックに基づく電圧位相制御と第 6章で定量化し

た達成性能限界をトルクステップ応答のシミュレーション結果から比較する。フィードバック

制御では制御入力が大きく変化しないため，線形化モデルの解析から得られた達成結果と傾向

が一致するかを確認し，提案した達成性能限界の定量化が妥当であるを検討する。

第 8章では大信号の制御入力となるフィードフォワード制御を用い，達成性能限界の解析結

果と比較する。PMSMの逆システムに基づくフィードフォワード制御，終端状態制御制御に基

づいて軌道全体を最適化した最短時間電流軌道および準最短時間トルク軌道の 3つの軌道を用

い，線形化モデルの零点から得られた達成性能限界および過渡項を考慮した電圧制限楕円を用

いた解析結果を比較する。

第 9章はPMSMの電圧制限下での高応答化に対するアプローチを振り返り，本論文のまとめ

とする。
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第 2 章

永久磁石同期モータのモデル

本章では一般的に用いられるPMSMの dq座標モデルについて述べる。また，制御系設計お

よび達成性能限界の解析に用いる線形化された dq座標モデルについて説明する。

2.1 dq座標モデル

PMSMの dq座標電圧方程式を状態方程式で表すと式 (2-1), (2-2)となる。

ẋ(t) = Ac(ωe)x(t) +Bc

{
v(t)−

[
0 ωeKe

]T}
(2-1)

y(t) = Ccx(t) (2-2)[
Ac(ωe) Bc

Cc 0

]
:=


− R

Ld
ωe

Lq

Ld

−ωe
Ld

Lq
− R

Lq

1
Ld

0

0 1
Lq

I 0


x(t) := [id(t) iq(t)]

T, v(t) := [vd(t) vq(t)]
T

ただし，vd(t), vq(t): d, q軸電圧，R: 電機子巻線抵抗，Ld, Lq: d, q軸インダクタンス，ωe(t):

電気角速度，id(t), iq(t): d, q軸電流，Ke: 誘起電圧定数である。

式 (2-1)より，定常状態でのPMSMのベクトル図は図 5となる。ただし，ia: 電流ベクトル，

va: 電圧ベクトルとする。

また，トルク T (t)と機械角速度 ωm(t)は式 (2-3), (2-4)で与えられる。

T (t) = Kmtiq(t) +Krtid(t)iq(t) (2-3)

ωm(t) =
1

Js+D
T (t) (2-4)

ただし，Kmt := PKe，Krt := P (Ld − Lq)，P : 極対数，J : イナーシャ，D: 摩擦係数である。

なお，本論文では全ての 3相/2相変換を変換前後で電力が不変である絶対変換とする。また，

IPMSMでは Ld < Lq, Krt ̸= 0となり，SPMSMでは Ld = Lq = L, Krt = 0となる。

式 (2-1)–(2-4)，ωe(t) = Pωm(t)より，PMSMの dq座標モデルは図 6となる。
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id

ωeKe

iq
β

ia

ωeLqiq

ωeLdid
δ

va

Ria

q−axis

d−axis

図 5: PMSMの定常状態でのベクトル図

1

Lds + R

1

Lqs + R

1

Js + D
Kmt

vd

vq

+
id

1

s

+

+

iq T

ωm θe

v′d

v′q

ωeLd

ωeLq

−

− +
+

Krt

P

Ke

ωe

図 6: PMSMの dq座標モデル

2.2 dq座標モデルの線形化

一般的な PMSMの制御では直交座標系での制御入力である d, q軸電圧を用いる。しかしな

がら，電圧制限下では電圧振幅が飽和するために d, q軸電圧を任意に操作できない。そこで，

本論文では極座標系の制御入力である電圧位相・電圧振幅に着目し，制御器設計および達成性

能限界を解析する。

式 (2-1)を式 (2-5)とおき，電圧振幅 Va(t)，電圧位相 δ(t)を入力変数とする。

ẋ(t) = f(x(t), u(t)) (2-5)

u(t) := [Va(t) δ(t)]T, vd(u(t)) = −Va(t) sin δ(t), vq(u(t)) = Va(t) cos δ(t)

Va，δから id, iqまでの特性は非線形である。そこで，式 (2-5)を f(xo, uo) = 0を満たす平衡

点 (xo, uo)で線形化すると式 (2-6)を得る。ただし，角速度 ωeを一定とみなす。
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d

dt

[
∆id(t)

∆iq(t)

]
= ∆Ac

[
∆id(t)

∆iq(t)

]
+∆Bc

[
∆Va(t)

∆δ(t)

]
(2-6)

∆Ac :=

[
∂f(xo,uo)

∂x

]T
=

[
− R

Ld
ωe

Lq

Ld

−ωe
Ld

Lq
− R

Lq

]

∆Bc :=

[
∂f(xo,uo)

∂u

]T
= [∆bc1 ∆bc2] =

[
− 1

Ld
sin δo −Vao

Ld
cos δo

1
Lq

cos δo −Vao

Lq
sin δo

]
∆id(t) := id(t)− ido, ∆iq(t) := iq(t)− iqo, ∆Va(t) := Va(t)− Vao, ∆δ(t) := δ(t)− δo

式 (2-6)より電圧振幅∆Va，電圧位相∆δから d, q軸電流∆id, ∆iqまでの伝達関数は式 (2-7)

となる。[
∆id(s)

∆iq(s)

]
=

[
∆P11(s) ∆P12(s)

∆P21(s) ∆P22(s)

][
∆Va(s)

∆δ(s)

]
(2-7)

∆P11(s) =
− 1

Ld
sin δo

{
s+ R

Lq
− ωe tan

(
π
2
− δo

)}
s2 +

(
R
Ld

+ R
Lq

)
s+ R2

LdLq
+ ω2

e

(2-8)

∆P12(s) =
−Vao

Ld
cos δo

(
s+ R

Lq
+ ωe tan δo

)
s2 +

(
R
Ld

+ R
Lq

)
s+ R2

LdLq
+ ω2

e

(2-9)

∆P21(s) =

1
Lq

cos δo

(
s+ R

Ld
+ ωe tan δo

)
s2 +

(
R
Ld

+ R
Lq

)
s+ R2

LdLq
+ ω2

e

(2-10)

∆P22(s) =
−Vao

Lq
sin δo

{
s+ R

Ld
− ωe tan

(
π
2
− δo

)}
s2 +

(
R
Ld

+ R
Lq

)
s+ R2

LdLq
+ ω2

e

(2-11)

また，∆P11(s)-∆P22(s)の零点はそれぞれ式 (2-12)–(2-12)となり，動作点の関数である。

z11 =

{
ϕ (δo = 0 or π rad)

− R
Lq

+ ωe tan
(
π
2
− δo

)
(otherwise)

(2-12)

z12 =

{
ϕ (δo = ±π

2
rad)

− R
Lq

− ωe tan δo (otherwise)
(2-13)

z21 =

{
ϕ (δo = ±π

2
rad)

− R
Ld

− ωe tan δo (otherwise)
(2-14)

z22 =

{
ϕ (δo = 0 or π rad)

− R
Ld

+ ωe tan
(
π
2
− δo

)
(otherwise)

(2-15)

IPMSMでは式 (2-3)に示すように d, q軸電流 id, iqとトルクT の関係は非線形性である。よっ

て，式 (2-3)も線形化する。平衡点におけるトルクを To，平衡点を基準としたトルクを∆T と
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おくと，∆T は式 (2-16)で表される。

T (t) = To +∆T (t)

= Kmt(iqo +∆iq(t)) +Krt(ido +∆id(t))(iqo +∆iq(t))

∆T (t) = Kmt∆iq(t) +Krt(∆id(t)iqo + ido∆iq(t) + ∆id(t)∆id(t)) (2-16)

ここで，∆id(t)∆id(t)が微小量と考え無視すると，式 (2-17)を得る。

∆T (t) ≃ K1 ·∆iq(t) +K2 ·∆id(t) (2-17)

K1 := Kmt +Krtido, K2 := Krtiqo

式 (2-17)に式 (2-7)を代入し，電圧振幅∆Va(s)，電圧位相∆δ(s)からトルク∆T (s)までの伝達

関数を導出すると式 (2-18)を得る。

∆T (s) = [∆PT1(s) ∆PT2(s)]

[
∆Va(s)

∆δ(s)

]
(2-18)

∆PT1(s) =
bT11s+ bT10

s2 +
(

R
Ld

+ R
Lq

)
s+ R2

LdLq
+ ω2

e

(2-19)

∆PT2(s) =
bT21s+ bT20

s2 +
(

R
Ld

+ R
Lq

)
s+ R2

LdLq
+ ω2

e

(2-20)

bT11 :=

√
K2

1

L2
q

+
K2

2

L2
d

cos

(
δo + tan−1 K2Lq

K1Ld

)
bT10 :=

R

LdLq

√
K2

1 +K2
2 cos

(
δo + tan−1 K2

K1

)
+ ωe

√
K2

1

L2
q

+
K2

2

L2
d

sin

(
δo + tan−1 K2Lq

K1Ld

)

bT21 :=− Vao

√
K2

1

L2
q

+
K2

2

L2
d

sin

(
δo + tan−1 K2Lq

K1Ld

)
bT20 :=− Vao

{
R

LdLq

√
K2

1 +K2
2 sin

(
δo + tan−1 K2

K1

)
+ωe

√
K2

1

L2
q

+
K2

2

L2
d

cos

(
δo + tan−1 K2Lq

K1Ld

)}
また，それぞれの伝達関数の零点は式 (2-21), (2-22)となり，δoに加えて ido, iqoも含まれる。

zT1 =− bT10

bT11

(2-21)

zT2 =− bT20

bT21

(2-22)
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第I部

極座標に着目した電圧制限下でのフィード

バック制御の高速化



第 3 章

線形化dqモデルを用いたモデルベース電圧位

相制御器

本章では弱め磁束領域で電圧位相を用いてトルクを制御する電圧位相制御器の厳密なモデル

ベース設計を提案する。従来は試行錯誤による設計 [41]や近似した線形化したモデルを用いた

設計 [43]が提案されていたが，厳密なモデルベース設計は提案されていなかった。本章では，

動作点で最適な設計となるようにトルク指令値から平衡点を決める機構を備えた厳密なモデル

ベース電圧位相制御器設計を提案する。

3.1 SPMSMのモデルベース電圧位相PID制御器

トルクに非線形性がない SPMSMにおいて，厳密なモデルベース電圧位相制御器設計の初期

検討を行う。本節では，変調率フィードバック [22–24]および試行錯誤的に設計されたPI制御

器の電圧位相制御器を従来法 [41]とする。一方，提案法は全ての閉ループ極を任意の値に配置

するために PID制御器となっている。

3.1.1 従来法1 (変調率フィードバック)

変調率フィードバックのブロック図を図 7に示す。変調率フィードバックは電流ループをマ

イナーループとし，その外側に変調率ループを有している。

電流ループでは，式 (3-1), (3-2)の非干渉制御を行う。ただし，v′d[k], v
′
q[k]は電流フィードバッ

ク制御器の出力である。電流フィードバック制御器は非干渉制御を行ったプラントに対して設

– 13 –



i∗d[k]

i∗q[k]

vd[k]

vq[k]

iu[k]

iw[k]

θe[k]

uw

dq iq[k]

id[k]
PWM

C[z]
−

Decoupling
SPMSM

+

INV.
T ∗

[k]
−

+

+

+

+

+

1

Kmt

Control

Va =
√

v2

d
+ v2

q

√
2

3

2

Vdc

−

CMI [z]

C[z]

+
M

∗[k]

M [k] V
a
[k]

+

図 7: 変調率フィードバックブロック図

計した式 (3-3)の極零相殺型の PI制御器C(s)とする。

vd[k] = v′d[k]− ωe[k]Liq[k] (3-1)

vq[k] = v′q[k] + ωe[k](Lid[k] +Ke) (3-2)

C(s) =
Ls+R

τs
, τ = 1.0 ms (3-3)

これを周期 TuでTustin変換により離散化したC[z]を用いる。

変調率ループでは，PWM変調前の電圧振幅から計算した変調率M [k]が変調率指令値M∗[k]

となるように変調率フィードバック制御器 CMI [z]が d軸電流指令値を操作する。本論文では

CMI [z]をPI制御器とし，試行錯誤的に設計する。これをキャリア周期 TuでTustin変換で離散

化したものを用いる。

また，電圧リミッタは式 (3-4)の位相優先の電圧リミッタとする。

ṽ[k] =

{
v[k]
Va[k]

Vamax (Va[k] > Vamax)

v[k] (otherwise)
(3-4)

v[k] = [vd[k] vq[k]]
T

ただし，ṽ[k]: 電圧リミッタの出力，Vamax :最大電圧振幅とする。

3.1.2 従来法2 (従来の電圧位相制御器設計)

従来法 2は，図 8(a)に示した id = 0の電流フィードバック制御及び, 図 8(b)に示した電圧

位相制御，制御器切替機構の三つの要素から成り立っている。電圧振幅が飽和しない間は電流

フィードバック制御を用い，電圧飽和した場合には電圧位相制御を用いる。

id = 0の電流フィードバック制御の制御構成は従来法 1の電流ループと同じ構成であるが，電

圧リミッタに達した場合には文献 [52]のアンチワインドアップ制御を電流フィードバック制御

器C[z]に施している。
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i∗q[k]

vd[k]

vq[k]

iu[k]

iw[k]

θe[k]

uw

dq iq[k]

id[k]

PWM

C[z]

C[z]

−

Decoupling Control

SPMSM
+

INV
−

+

+

+

+

+

T ∗

[k]
1

Kmt

i
∗

d
[k] = 0 +

ed[k]

eq[k]

(a) Current feedback control (i∗d = 0)

+

iq[k]

−

uw

dq S

(Tu)

(PWM)

H
PWM

θe[k]

θe[k]

SPMSM

INV.
+

Va max

δ[k]i∗q [k]

id[k]

CδPI [z]T ∗

[k]
1

Kmt

eq[k]

(b) Voltage phase control

図 8: 従来法 2 (従来の電圧位相制御器設計)

電圧位相制御 [41]

従来の電圧位相制御器は式 (3-5)に示すように PI制御器である。

CδPI(s) =
KP s+KI

s
(3-5)

比例ゲインKPおよび積分ゲインKIは試行錯誤的に決定し，CδPI(s)をキャリア周期TuでTustin

変換により離散化したCδPI [z]を用いる。なお，電圧位相制御では電圧振幅は最大電圧振幅Vamax

に固定する。

制御器切替機構

始めに電流ベクトル制御から電圧位相制御への切替条件を述べる。電圧飽和で q軸電流制御

に追従しないとき，位相優先の電圧リミッタならば d軸電流も追従しない。このことから，式

(3-6)に示した d軸電流誤差の総和 Y1の絶対値が図 9(a)に示すようにX1以上になったとき，電

流ベクトル制御から電圧位相制御に切り替える。このとき，1サンプル前の電圧位相から電圧

位相制御器Cδ[z]の初期値補償を行う。

Y1[k] =

{
i∗d − id + Y1[k − 1] (Va ≥ Vamax)

0 (otherwise)
(3-6)

次に電圧位相制御から電流ベクトル制御への切替条件を述べる。電圧位相制御では電圧振幅

を最大値にしている。このため，与えている電圧振幅が過剰になる駆動状況では強め磁束駆動
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図 9: 制御器切り替えの条件 (SPMSM)

+

iq[k]

−

uw

dq S

(Tu)

(PWM)

H
PWM

θe[k]

θe[k]

SPMSM

INV.
+

Va max

δ[k]i∗q [k]

id[k]

f (xo, uo) = 0

CδPID[z]

uo = [Vamax δo]
T

T ∗

[k]
1

Kmt

eq[k]

図 10: 提案するモデルベース電圧位相制御のブロック図 (SPMSM)

となってしまう。そこで図 9(b)に示すように，q軸電流が指令値近傍 (|i∗q − iq[k]| ≤ X2)で d軸

電流の総和 Y2がX3(> 0)以上となった時，電圧位相制御から電流ベクトル制御に切り替える。

このとき，1サンプル前の電圧振幅・位相より電流 FB制御器の初期値補償を行う。

Y2[k] =

{
id[k] + Y2[k − 1] (|i∗q − iq| ≤ X2)

0 (otherwise)
(3-7)

X1, X2, X3は適合で決定する値であり，本論文ではX1 = 100, X2 = 1, X3 = 40と適合で決

定した。

3.1.3 提案法 (モデルベース電圧位相制御)

提案法は電圧位相制御器の厳密なモデルベース設計を行う。電流フィードバック制御および

制御器切替機構は従来法 2と同一である。提案法の電圧位相制御器のブロック図を図 10に示す。

式 (2-11)に示した電圧位相∆δから q軸電流∆iqまでの伝達関数∆P22(s)に対して電圧位相

制御器を設計する。本論文では全ての閉ループ極を任意の値に配置するため，電圧位相制御器
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を式 (3-8)に示す PID制御器CδPID(s)とする。

CδPID(s) = KP +
KI

s
+

KDs

s+ ωD

=
bc2s

2 + bc1s+ bc0
s2 + ac1s

(3-8)

電圧位相制御における閉ループ特性方程式は式 (3-9)となる。

1 + ∆P22(s)CδPID(s) = 0 (3-9)

この特性方程式の係数が所望の特性方程式の係数と等しくなるようにCδPID(s)の係数を決定す

る。さらにCδPID(s)を周期 TuでTustin変換したCδPID[z]を用いる。

プラントモデル∆P22(s)は平衡点周りで線形化したものである。このため，どの動作点にお

いても同じ応答を得るには，その動作点ごとに再設計が必要である。電圧位相制御器の出力か

ら平衡点の電圧位相 δoを与えることは可能である。しかしながら，センサノイズの影響やイン

ナーループの形成によって安定性が損なわれる。そこで，q軸指令値からフィードフォワード

で平衡点を与える。式 (3-10)に SPMSMの定常状態での q軸電流 īqを示す。

īq =
Va√

R2 + ω2
eL

2
sin

(
δ + tan−1 R

ωeL

)
− ωeKeR

R2 + ω2
eL

2
(3-10)

電圧位相制御では電圧振幅を最大値 Vamaxで固定するため，電圧位相から平均 q軸電流は一意

に決まる。式 (3-10)を電圧位相について解くと，式 (3-11)が得られる。

δo[k] = sin−1

{
(R2 + ω2

eL
2) i∗q[k] + ωeKeR√

R2 + ω2
eL

2Vao[k]

}
− tan−1 R

ωeL
(3-11)

Vao[k] = Vamax (3-12)

式 (3-11)から求められる q軸電流指令値 i∗qにおける定常状態での電圧位相を平衡点 δoとする。

この平衡点周りのプラントモデル∆P22(s)からCδ(s)を設計する。すなわち，提案するモデル

ベース電圧位相制御器のゲインは q軸電流指令値が変わるごとに再設計される。

文献 [43]では電圧位相を零とし近似しているが，本提案法では電圧位相を厳密に考慮してい

る。電圧位相は高回転数領域に加え，低回転数領域でも高トルクになるほど零とはみなせない。

よって，提案法は弱め磁束領域の全てで適用可能といえる。
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図 11: 実験装置 (SPMSM)

表 1: ノミナルモータパラメータ (SPMSM)

stator winding resistance R 33.7 mΩ

inductance L 0.185 mH

back EMF constant Ke 11.60 mV/(rad/s)

the number of pole pairs P 7

3.1.4 シミュレーション・実験

シミュレーション・実験結果から提案したモデルベース電圧位相制御を評価する。使用する

SPMSMを図 11，SPMSMパラメータを表 1に示す。また，キャリア周期Tu=0.1 ms，インバー

タ直流電源電圧 Vdc=12.0 V，最大変調率Mmax=1.0とする。

従来法 1の変調率フィードバック制御器CMI(s)の比例ゲインKP，積分ゲインKI はそれぞ

れ試行錯誤でKP=10, KI=100と設計した。また，従来法 2の電圧位相制御器の各ゲインは q

軸電流応答の振動が小さくなるように試行錯誤的に設計し，KP = 0.0001, KI = 2とした。

提案法では全ての閉ループの極を任意の値に配置する。ここで，プラントの極 p1, p2 は式

(3-13)で表される。

p1, p2 = −R
L

± jωe (3-13)

すなわち，高回転数領域ではプラント極は速い振動角周波数の複素共役数となる。閉ループ極

はプラント極よりも速くなければ感度関数が悪化する。そこで，高回転数領域では閉ループ極

の実部を設計値とし，プラント極の大きさが閉ループ極の絶対値が等しくなるよう虚部を決定

する。本論文では全ての閉ループ極の実部を−750 rad/sとした。

図 12, 13, 14に 800 rpmにおける各制御手法のトルクステップ応答シミュレーション結果を

示す。図 13(b), 14(b)における “SW”は制御器の状態を表し，SW＝ Highでは電圧位相制御，

SW=Lowでは電流フィードバック制御となる。

従来法 1は電圧飽和によって低帯域となった電流ループの外側に変調率ループを形成してい

– 18 –



0 0.1 0.2 0.3
−25

−20

−15

−10

−5

0

5

10

15

Time[s]

C
u
rr

e
n
t[
A

]

 

 
id
i∗
d

(a) d-axis current id

0 0.1 0.2 0.3
−10

0

10

20

30

40

Time[s]

C
u
rr

e
n
t[
A

]

 

 
iq
i∗
q

(b) q-axis current iq

0 0.1 0.2 0.3
0

0.5

1

1.5

2

2.5

Time[s]

M
o
d
u
la

ti
o
n
 i
n
d
e
x

(c) Modulation index

0 0.1 0.2 0.3
−2

−1

0

1

2

Time[s]

V
o
lt
a
g
e
 p

h
a
s
e
[r

a
d
]

(d) Voltage phase δ

図 12: シミュレーション結果 1 (800 rpm, 従来法 1)

0 0.1 0.2 0.3
−25

−20

−15

−10

−5

0

5

10

15

Time[s]

C
u
rr

e
n
t[
A

]

 

 
id
i∗
d

(a) d-axis current id

0 0.1 0.2 0.3
−10

0

10

20

30

40

Time[s]

C
u
rr

e
n
t[
A

]

 

 
iq
i∗
q

SW

(b) q-axis current iq

0 0.1 0.2 0.3
0

0.5

1

1.5

2

2.5

Time[s]

M
o
d
u
la

ti
o
n
 i
n
d
e
x

(c) Modulation index

0 0.1 0.2 0.3
−2

−1

0

1

2

Time[s]

V
o
lt
a
g
e
 p

h
a
s
e
[r

a
d
]

(d) Voltage phase δ

図 13: シミュレーション結果 1 (800 rpm, 従来法 2)
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図 14: シミュレーション結果 1 (800 rpm, 提案法)

る。このため，変調率フィードバックでは高速な q軸電流応答を達成できていない。立下り時

には高速な q軸電流応答を達成しているが，電圧振幅が飽和しない過度な弱め磁束制御を行っ

ている。すなわち，銅損が増加しているために好ましくない。

従来法 2では電圧位相制御に切り替わった後には q軸電流応答を改善している。q軸電流応

答の減衰振動が小さくなるように決定したものの，減衰振動が発生している。この減衰振動を

小さくするにはさらに小さい制御器ゲインにする必要があり，q軸電流応答が遅くなってしま

う。また，立下り時に q軸電流に逆応答が発生している。これはプラントに不安定零点が含ま

れているためである。詳細は第 6章にて述べる。

一方，提案法は厳密なモデルベース設計で電圧位相制御器を設計している。制御入力である

電圧位相の急激に変化よって過度な q軸電流の逆応答が発生しているものの，従来法 2よりも

q軸電流の高速な応答を実現し，かつ減衰振動も発生していない。

図 15, 16, 17に 1,000 rpmにおけるシミュレーション結果を示す。このシミュレーションで

は従来法 2，提案法は電圧位相制御のみで q軸電流を制御している。このため，提案するモデ

ルベース電圧位相制御は制御器切り替えによる応答の遅れがなく，従来法よりも高速な q軸電
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図 15: シミュレーション結果 2 (1,000 rpm, 従来法 1)
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図 16: シミュレーション結果 2 (1,000 rpm, 従来法 2)

0 0.1 0.2 0.3
−35

−30

−25

−20

−15

−10

−5

0

5

Time[s]

C
u
rr

e
n
t[
A

]

 

 
id
i∗
d

(a) d-axis current id

0 0.1 0.2 0.3
−5

0

5

10

15

20

25

30

35

Time[s]

C
u
rr

e
n
t[
A

]

 

 
iq
i∗
q

SW

(b) q-axis current iq

0 0.1 0.2 0.3
0

0.5

1

1.5

2

2.5

Time[s]

M
o
d
u
la

ti
o
n
 i
n
d
e
x

(c) Modulation index

0 0.1 0.2 0.3
−1.5

−1

−0.5

0

0.5

1

1.5

Time[s]
V

o
lt
a
g
e
 p

h
a
s
e
[r

a
d
]

(d) Voltage phase δ

図 17: シミュレーション結果 2 (1,000 rpm, 提案法)

流応答を達成している。

実験はシミュレーションと同じ条件で行った。しかしながら，従来法 1では変調率ループの発

散，永久磁石の減磁を防ぐために d軸電流指令値を−80 Aに制限した。また，試験モータ用イ

ンバータとしてMyway社製インバータMWINV-7R，直流電源として株式会社　高砂製作所製

直流電源 EX-1500H2，制御器演算にはMyway社のPE-Expert3 (TI社製DSP TMS320C7613)

を用いた。

図 18, 19, 20に 800 rpmにおけるトルクステップ応答の実験結果を示す。また，1,000 rpmに

おけるトルクステップ応答の実験結果を図 21, 22, 23に示す。

シミュレーションと同様に従来法 1の変調率フィードバック制御では電圧飽和によって電流

応答が遅れているため，その外側にある変調率ループでは高速な応答を達成できない。また，

従来法 2の電圧位相制御では減衰振動を発生しないようにゲインを設計したため，高速な q軸

電流応答を達成できていない。一方，提案法は厳密なモデルベース設計によって高速な q軸電

流応答を達成している。しかしながら，従来法 2と比較して電流リプルが増加している。これ

は制御器設計で使用しているモータ回転数ωeがエンコーダの分解能の影響で振動していること
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図 18: 実験結果 1 (800 rpm, 従来法 1)
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図 19: 実験結果 1 (800 rpm, 従来法 2)
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図 20: 実験結果 1 (800 rpm, 提案法)

および制御器ゲインの更新時の初期値補償を行っていないことが原因である。回転数演算での

ローパスフィルタ処理および制御器の初期値補償を行えば電流リプルは抑えられる。

以上のシミュレーション，実験結果より，提案した指令値から平衡点を演算する機構を用い

たモデルベース電圧位相制御の有効性が SPMSMで確認された。
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図 21: 実験結果 2 (1,000 rpm, 従来法 1)
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図 22: 実験結果 2 (1,000 rpm, 従来法 2)

0 0.1 0.2 0.3
−100

−80

−60

−40

−20

0

Time[s]

C
u
rr

e
n
t[
A

]

 

 

id
i∗
d

(a) d-axis current id

0 0.1 0.2 0.3
−10

0

10

20

30

40

Time[s]

C
u
rr

e
n
t[
A

]

 

 

iq
i∗
q

SW

(b) q-axis current iq

0 0.1 0.2 0.3
0

0.5

1

1.5

2

2.5

3

Time[s]

M
o
d
u
la

ti
o
n
 I
n
d
e
x

(c) Modulation index

0 0.1 0.2 0.3
−2

−1

0

1

2

Time[s]

V
o
lt
a
g
e
 P

h
a
s
e
[r

a
d
]

(d) Voltage phase δ

図 23: 実験結果 2 (1,000 rpm, 提案法)
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3.2 平衡点探索を用いた IPMSMのモデルベース電圧位相制御

前節で平衡点を演算する機構を備えた厳密なモデルベース電圧位相制御の有効性を SPMSM

で確認した。本節ではトルクに非線形 IPMSMのあるに適用する。SPMSMではトルク指令値

から一意に設計する動作点が定められたが，IPMSMではトルクが非線形であるために容易に

計算できない。そこで，ニュートン・ラフソン法を用いてトルク指令値を満たす平衡点を探索

する。また，先行研究では解析されていなかった PI制御器で高帯域化ができない要因を解析

する。

3.2.1 従来法と安定性解析

SPMSMと同様に電圧位相制御を用いた IPMSMの制御法では，図 24(a)に示した電流ベク

トル制御と図 24(b)に示した電圧位相制御，制御器切り替え機構から構成されている。電圧飽

和しない駆動条件では電流ベクトル制御によって最大トルク／電流制御を実現し，電圧飽和す

る駆動条件では電圧位相制御でトルクのみを制御する。

電流ベクトル制御

図24(a)における“MTPA control”ではトルク指令値T ∗から最大トルク／電流制御 (Maximum

Torque Per Ampere control: MTPA control) [53]となるように d, q軸電流指令値を生成する。

i∗q[k]
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θe[k]

uw

dq iq[k]
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+
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図 24: 従来法のブロック図
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図 25: 制御器切り替え条件 (IPMSM)

式 (2-1)の干渉項は式 (3-14), (3-15)に示した非干渉制御によって補償する。

vd[k] = v′d[k]− ωe[k]Lqiq[k] (3-14)

vq[k] = v′q[k] + ωe[k](Ldid[k] +Ke) (3-15)

ただし，v′d, v
′
qは d, q軸電流制御器の出力とする。

d, q軸電流制御器Cd(s), Cq(s)は，式 (3-16)に示した極零相殺型の PI制御器とする。

Cd(s) =
Lds+R

τs
, Cq(s) =

Lqs+R

τs
, τ = 1.0 ms (3-16)

τ は所望の電流ループの時定数である。Cd(s), Cq(s)をキャリア周期 TuでTustin変換により離

散化したCd[z], Cq[z]を用いる。

電圧位相制御

図 24(b)に示した従来法の電圧位相制御では，式 (3-17)に示したPI制御器によって電圧位相

を操作し，推定トルクを制御する。

CδPI =
KP s+KI

s
= KP

s+ ωZ

s
(3-17)

積分ゲインKI，比例ゲインKP は試行錯誤的に設計し，キャリア周期 Tuで離散化することで

CδPI [z]を得る。推定トルク T̂ は式 (2-3)とノミナル値を用いて推定する。

また，電圧位相制御では電圧振幅を最大値 Vamax一定とする。

制御器切り替え機構

電流ベクトル制御から電圧位相制御への切替は，トルク追従誤差から判断する。過渡状態で

電圧飽和するとトルク応答が遅れる。そこで，電圧飽和時のトルク応答が数ms程度の時定数

であると仮定する。図 25(a)に示すように，トルク T̂ が仮定したトルク応答 T ∗
nよりも遅れたと
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表 2: ノミナルモータパラメータ (IPMSM#1)

stator winding resistance R 140.2 mΩ

d-axis inductance Ld 0.671 mH

q-axis inductance Lq 1.69 mH

back EMF constant Ke 44.25 mV/(rad/s)

the number of pole pairs P 3

base speed 1,000 rpm

き，すなわち式 (3-18)で表される誤差 eTn [k](:= T ∗
n [k] − T̂ [k])の総和 Y1が基準値X1を超えた

場合には，電流ベクトル制御器では追従できないと判断し，電圧位相制御器に切り替える。こ

のとき，1サンプル前の電圧位相から電圧位相制御器Cδ[z]の初期値補償を行う。

Y1[k] =

{
eTn + Y1[k − 1] (Va ≥ Vamax & sgn(eT ) · eTn > 0)

0 (otherwise)
(3-18)

一方，電圧位相制御では電圧振幅を最大値で固定しているため，駆動状態によってはMPTA

制御時の電流位相よりも小さい電流位相となり，効率が悪化する。そこで，d軸電流誤差 edの

値から電圧位相制御から電流ベクトル制御への切り替えを判断する。図 25(b)に示すように，ト

ルク推定値 T̂ が指令値近傍すなわち |eT [k]| ≤ X2であり，式 (3-19)で表されるMTPA制御の

場合の d軸電流誤差の総和 Y2がX3を超えたときにはMTPA制御が可能であると判断し，電

圧位相制御から電流ベクトル制御に切り替える。

Y2[k] =

{
ed + Y2[k − 1] (|eT | ≤ X2 & ed < 0)

0 (otherwise)
(3-19)

このとき，1サンプル前の電圧振幅・位相より電流フィードバック制御器の初期値補償を行う。

X1, X2, X3は適合で決定し，本論文ではX1 = 40, X2 = 0.1, X3 = −80とし，T ∗
n [k]は時定

数は 5 msの一次遅れとした。

安定性解析

∆PT2(s)を用いて従来法の電圧位相制御器の安定性解析を行い，従来法の問題点を述べる。

式 (2-20)に示したプラントモデル∆PT2(s)と式 (3-17)の電圧位相制御器より，ωZ を固定し

てKP を変化させた場合，KP を固定して ωZを変化させた場合の根軌跡を求める。解析で用い

る IPMSMのパラメータを表 2に示す。また，インバータ直流電源電圧 Vdc=36.0 V，最大変調

率Mmax=1.15とした。

力行での根軌跡を図 26に示す。このとき，プラントの零点は右半平面に存在する。このため，

図 26(a)に示すように比例ゲインKP の増加に伴い右半平面に移動していく。また，実軸上の

極は原点から−ωZ へ移動する。さらに，図 26(b)より ωZ が増加すると複素共役の極は右半平

面に移動し，実軸上の極は左半平面遠方へ移動する。つまり，実軸上の極の実部と複素共役の
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図 26: 従来法の根軌跡 (3 Nm, 2000 rpm, 不安定零点)
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図 27: 従来法の根軌跡 (-3 Nm, 2000 rpm, 安定零点)

極の実部の大きさにはトレードオフが存在している。高応答にするためには ωZ を大きくしな

ければならないが，複素共役の極が右半平面に移動するためにKP を小さくしなければならず，

高帯域化の実現が困難である。

一方，回生時の根軌跡を根軌跡を図 27に示す。この動作点ではプラントの零点は左半平面に

存在する。ωZを増加させると，複素共役のプラント極は右半平面に移動する。しかし，この動

作点ではプラントの零点が安定零点であるため，比例ゲインKP の増加によって複素共役のプ

ラント極を始点とする根軌跡はプラントの安定零点が終点または無限遠点へ移動するため，不

安定零点がある場合に比べて帯域を上げやすい。

以上のことから，不安定零点がある場合にはPI制御器の電圧位相制御器では実軸上の極と複

素共役の極の速さにトレードオフがあるため，高応答が困難である。

3.2.2 提案法

提案法は厳密なプラントモデル∆PT2(s)を用いてモデルベース設計を行い，全ての閉ループ

極を任意の値に配置することで高帯域化を図る。電圧位相制御器の設計法以外は従来法と同一
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図 28: 提案するモデルベース電圧位相制御 (IPMSM)

である。提案法のブロック図を図 28に示す。

∆PT2(s)は平衡点周りで線形化したプラントモデルである。電圧位相制御は電圧制限下で用

いられるため，図 29(a)に示すように平衡点は電圧制限楕円と定トルク曲線との交点となる。し

かしながら，この交点を求めるには式 (3-20)の電圧制限楕円と式 (3-21)で表されるトルク指令

値 T ∗を満たす定トルク曲線からなる非線形連立方程式を解く必要がある。

g(xo) = V 2
ao[k]− {Riqo + ωe (Ldido +Ke)}2 − (Rido − ωeLqiqo)

2 = 0 (3-20)

h(xo) = T ∗[k]−Kmtiqo −Krtidoiqo = 0 (3-21)

Vao[k] = Vamax (3-22)

そこで本論文ではニュートン・ラフソン法を用いて平衡点を探索することで簡略化する。平衡

点探索のアルゴリズムを式 (3-23)，フローチャートを図 29(b)に示す。

xo, k+1 = xo, k −Ψ−1(xo, k) ·ψ(xo, k) (3-23)

ψ(xo) :=

[
g(xo)

h(xo)

]
, Ψ(xo) :=

[
∂ψ(xo)

∂xo

]T
ここで，xo, kは k回の繰り返し計算で求めた平衡点を表している。平衡点探索では電圧位相制

御に切り替わったとき，電流ベクトル制御での指令値を初期値 xo, 0として与える。そして式

(3-23)を 1サンプル点で 1回だけ計算し，|Ψ(xo, k)| ≃ 0となったときに計算を終了する。ただ

し，ido, k+1 > 0のときには ido, k+1 = 0と制限を加える。得られた xo, kから f(xo, uo) = 0を

満たすようにuoを求め，平衡点を決定する。

平衡点探索で得られた (xo, uo)周りのプラントモデル∆PT2(s)を用いて電圧位相制御器を設

計する。ここで，全ての閉ループ極を任意の値に配置するため，電圧位相制御器はPID制御器

とし，極配置法を用いて設計する。

3.2.3 シミュレーション・実験

提案したモデルベース設計法をシミュレーションおよび実験から評価する。使用する IPMSM

のパラメータおよびインバータパラメータは第 3.2.1節での安定性解析と同一である。また，キャ
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図 29: 電圧位相制御器設計のための平衡点探索

リア周期は 0.1 msとした。

従来法の各ゲインは減衰振動が小さくなるように試行錯誤で決定し，KP = 0.001, KI = 30

とした。また提案法において，2つの閉ループ極の実部は−550 rad/s，残りの 2つの閉ループ

極の実部は−350 rad/sとし，高速領域では閉ループ極とプラント極の大きさが等しくなるよう

に虚部をもたせた。

1,600 rpmにおけるトルクステップ応答のシミュレーション結果を図 30, 31に示す。図 30(a),

31(a)における “SW”は制御器の状態を表し，SW＝Highでは電圧位相制御，SW=Lowでは電

流フィードバック制御となる。

従来法ではゲインを小さくしているため減衰振動は小さいが，トルク応答が遅い。一方，提

案法では図 31(b)に示すように高速に電圧位相を操作し，電圧制限下での高速なトルク応答を

達成している。また図 31(c)より，電圧位相制御に切り替わった後に平衡点が初期値である電

流ベクトル制御の指令値から高速に収束しており，平衡点の探索は電圧位相制御器設計におい
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図 30: シミュレーション結果 1 (1,600 rpm, 従来法, 線形領域)
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(b) Voltage phase
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図 31: シミュレーション結果 1 (1,600 rpm, 提案法, 線形領域)

て問題とはならない。

図 32, 33, 34に 2,000 rpmにおけるトルクステップ応答のシミュレーション結果を示す。この

シミュレーション条件では電圧位相制御のみが用いられている。また，図 33のシミュレーショ

ン結果は従来法の積分ゲインをKI = 55としたものである。

図 32と比較して，高ゲインとなった図 33の結果ではトルク応答は高速化されている。その

一方で安定性解析と同様に減衰振動が増大している。また，高トルクの方が減衰振動の振幅が

大きいのは，高トルク領域の方が零点が遅いためである。これに対して提案法では減衰振動も

なく高速に指令値に追従している。また，図 34(d)に示したように指令値がステップ状に変化

しても平衡点は 3ステップだけで収束しており，1サンプル点間で 1回の計算で十分である。し

かしながら，90 msにおいてトルクのオーバーシュートが発生している。提案法ではトルク指

令値を満たす平衡点で電圧位相制御器を設計しているため，ステップ状のトルク指令値が与え

られたときにはモデル化誤差が発生してしまう。このモデル化誤差によって感度関数が悪化し，

かつ制御器ゲインの更新時に初期値補償を行っていなかったためにオーバーシュートが発生し

た。また，制御器ゲインの初期値補償を行っていないことも一因である。しかしながら，従来

法よりも高速なトルク応答を達成しており，提案したモデルベース設計は有効だといえる。
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図 32: シミュレーション結果 2 (2,000 rpm, 従来法, 線形領域)
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図 33: シミュレーション結果 2 (2,000 rpm, ハイゲインの従来法, KI = 55, 線形領域)
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図 34: シミュレーション結果 2 (2,000 rpm, 提案法, 線形領域)
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図 35: シミュレーション結果 3 (2,500 rpm, 従来法, ワンパルスモード)
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図 36: シミュレーション結果 3 (2,500 rpm, 提案法, ワンパルスモード)

ワンパルスモードでのシミュレーション結果を図 35, 36に示す。ワンパルスモードでは，電

圧リミッタおよび平衡点探索における最大変調率はMmax = 1.27となる。線形領域を仮定して

電圧位相制御器を設計したが，ワンパルスモードでも線形領域と同等のトルク応答が得られて

いる。電流ベクトル制御では低次高調波電流をフィードバックから取り除かなければ高帯域な

電流制御は実現しない [14,15]。一方，本提案手法は低次高調波電流の補償をせずとも高帯域な

トルク制御を実現しており，有効な制御手法である。

提案手法をシミュレーションと同じ条件の実験結果から評価する。図 37に実験装置を示す。

試験モータ用インバータとしてMywayプラス株式会社製インバータMWINV-7R，インバータ

直流電源として高砂製作所社製直流電源 EX-1500H2，制御器演算にはMywayプラス株式会社

製のPE-PRO/F28335 (TI社製DSP TMS320F28335)を用いた。実験装置にはトルクメータが

備えられているが，低帯域のため推定トルクで評価する。またエンコーダ分解能に起因する回

転数の振動を抑えるため，時定数 1 msの LPFに通した回転数を制御系設計に用いる。

1,600 rpmにおける実験結果を図 38, 39に示す。シミュレーションと同様に，提案法では電

圧位相制御器に切り替わった後に高速なトルク応答を実現している。平衡点探索の結果は電圧

センサのノイズの影響で振動しているが，トルクのリプルは従来法と差がなく，影響はないと

いえる。

図 40, 41, 42に 2,000 rpmでのトルクステップ応答の実験結果を示す。従来法では積分ゲイ
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図 37: 実験装置 (IPMSM#1)
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図 38: 実験結果 1 (1,600 rpm, 従来法, 線形領域)
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図 39: 実験結果 1 (1,600 rpm, 提案法, 線形領域)

ンの増加によって過大な減衰振動が発生している。低トルク領域の方が不安定零点が速く振動

が小さいことはシミュレーションと一致している。減衰振動の振幅がシミュレーションとは異

なるのはモータ回転数が一定ではなく負荷モータの制御帯域に制限があって速度変動が発生す

ることや，モデル化誤差によって減衰定数が異なっていたことであると考えられる。提案法で

は全て閉ループ極を任意の値に配置したことで過大な減衰振動もなく，高速なトルク応答を達

成している。

最後にワンパルスモードでの実験結果を図 43, 44に示す。実験においてもワンパルスモード

で高速なトルク応答を達成している。
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図 40: 実験結果 2 (2,000 rpm, 従来法, 線形領域)
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図 41: 実験結果 2 (2,000 rpm, ハイゲインの従来法, KI = 55, 線形領域)
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図 42: 実験結果 2 (2,000 rpm, 提案法, 線形領域)

線形化モデルとニュートン・ラフソン法による平衡点探索を用いた提案設計法が線形領域と

ワンパルスモードでも有効性であることがシミュレーション結果，実験結果より示された。
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図 43: 実験結果 3 (2,500 rpm, 従来法, ワンパルスモード)
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図 44: 実験結果 3 (2,500 rpm, 提案法, ワンパルスモード)

3.2.4 固定ゲインのPID制御器との比較

提案したモデルベース電圧位相制御は可変ゲインの制御器である。一方，文献 [43]では同じ

PID制御器となるが，設計方法が異なる上，トルクに対して固定ゲインの制御器であった。そ

こで本節では，シミュレーションによって固定ゲインの制御器と比較し，改めて平衡点探索を

用いた可変ゲイン制御器の優位性を示す。

2,000 rpmにおける可変ゲインPID制御器のシミュレーション結果を図 45に示す。また，同

条件にて 3 Nm, 2,000 rpmでの線形化モデルで設計された固定ゲインPID制御器のシミュレー

ション結果を図 46に示す。この制御器はトルクの立ち上がり時には可変ゲイン PID制御器と

同じゲインであるが，立ち下がり時が異なる。また，3 Nm, 1,600 rpmでの線形化モデルで設

計された固定ゲイン PID制御器のシミュレーション結果を図 47に示す。この制御器ではどの

点においてもモデル化誤差を有する。前節までのシミュレーション・実験と異なり，これらの

シミュレーションでは初期値補償を行っている。PID制御器の状態変数は 2つであるために一

意に決まらないが，PID制御器をPD制御器，I制御器に分け，それぞれの出力が連続となるよ

うにした。

3 Nm, 2,000 rpmでの線形化モデルで設計された固定ゲインのPID制御器では立ち下がり時

に指令値の近傍で可変ゲインPID制御器よりも遅い応答となっており，設計点と動作点のトル

クの違いによるモデル化誤差は制御性能に影響を与える。また，3 Nm, 1,600 rpmでの線形化
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図 45: 可変ゲイン PID制御器 (提案法)
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図 46: 固定ゲイン PID制御器 (2,000 rpm, 3 Nmでのプラントモデルで設計)
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図 47: 固定ゲイン PID制御器 (1,600 rpm, 3 Nmでのプラントモデルで設計)

モデルで設計された固定ゲインPID制御器は立ち下がり時と立ち上がり時の両方で可変ゲイン

よりも遅い応答となっている。

以上のシミュレーション結果より，平衡点探索を用いた可変ゲイン制御器は各動作点におい

てモデル化誤差が少ない設計となっており，提案手法の有効性が確認できる。

3.2.5 高出力モータを用いた実験

前節までの実験では小出力のモータを用いており，プラント変動が非常に小さい。そこで，モ

デル化誤差が存在する場合においても提案法を評価するため，高出力のモータでも実験を実施

した。
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図 48: 高出力モータを用いた実験結果 1 (3,000 rpm, PI制御器, 試行錯誤で設計)
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図 49: 高出力モータを用いた実験結果 1 (3,000 rpm, PID制御器, 極零相殺)
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図 50: 高出力モータを用いた実験結果 1 (3,000 rpm, PID制御器, 極配置法)

比較する手法は試行錯誤で設計された PI制御器の電圧位相制御と文献 [43]のようにプラン

トの周波数特性のピークを打ち消す極零相殺型のPID制御器とする。ただし，文献 [43]とは異

なり，推定トルクを制御かつ平衡点探索とプラントモデル∆PT2(s)を用いて設計する。

3,000 rpmでの実験結果を図 48, 49, 50に示す。ただし，極零相殺型の PID制御器と極配置

法で設計した PID制御器の閉ループ極の実部は−950 rad/sとし，極配置法では閉ループ極の

絶対値がプラント極と等しくなるように虚部をもたせた。

従来の試行錯誤で設計されたPI制御器に対し，モデルベース設計では高速なトルク応答を達

成している。極零相殺をした制御器では入力端外乱応答にプラント特性が残る。PMSMでは周

波数特性がピークとなる周波数は駆動周波数とほぼ一致する。図 49でも駆動周波数 200 Hzの

微小な振動が発生している。本実験ではレゾルバ誤差を取り除いたため，極零相殺型のPID制
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図 51: 高出力モータを用いた実験結果 2 (4,000 rpm, PI制御器, 試行錯誤で設計)

−10 0 10 20 30
0

50

100

150

Time[ms]

T
o
rq

u
e
[N

m
]

 

 

T̂
T ∗

(a) Estimated torque

(rising)

−10 0 10 20 30
0.5

1

1.5

2

2.5

Time[ms]

V
o
lt
a
g
e
 P

h
a
s
e
[r

a
d
]

(b) Voltage phase

(rise)

−10 0 10 20 30
0

50

100

150

Time[ms]
T

o
rq

u
e
[N

m
]

 

 

T̂
T ∗

(c) Estimated torque

(falling)

−10 0 10 20 30
−1

−0.5

0

0.5

1

1.5

2

2.5

Time[ms]

V
o
lt
a
g
e
 P

h
a
s
e
[r

a
d
]

(d) Voltage phase

(falling)

図 52: 高出力モータを用いた実験結果 2 (4,000 rpm, PID制御器, 極零相殺)
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図 53: 高出力モータを用いた実験結果 2 (4,000 rpm, PID制御器, 極配置法)

御器でも振動が少なかったが，極零相殺型の制御器は好ましい設計法とはいえない。特に，目

標値応答をフィードフォワード制御で改善する場合，フィードバック制御器はフィードフォワー

ド入力の誤差を抑圧しなければならない。しかしながら，極零相殺型のフィードバック制御器

では抑圧特性が悪いため，二自由度制御に適してない。一方，極配置法では指令値近傍で減衰

振動は発生していないが，過渡応答中に過度な振動が発生している。特に立ち下がり時に大き

な振動が発生している。これらの振動は，制御器の零点が複素共役やつ虚軸に近いところに存

在していることおよび制御器を指令値での平衡点で設計したことによるモデル化誤差が原因で

ある。

4,000 rpmでの実験結果を図 51, 52, 53に示す。極零相殺型の PID制御器と極配置法で設計

した PID制御器の閉ループ極の実部は−1, 225 rad/sとした。

3,000 rpmでの実験結果と同様にモデルベース設計では高速なトルク応答を達成している。し
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かしながら，極配置法で設計した PID制御器では，過渡応答中に過度な振動が発生している。

これらの高出力モータでの実験結果より，提案したモデルベース電圧位相制御には下記の課

題があることが得られた。

1. 複素共役の制御器零点が虚軸に近いところにあり，トルク応答が振動する

2. 過渡応答でのモデル化誤差によって感度関数が悪化し，トルク応答が振動する

3. 設計パラメータである所望の閉ループ極が 4つと多い

4. プラント極の大きさを考えながら閉ループ極を選定しなければならず，選定が難しい

極零相殺型の制御器は設計パラメータも少なく，プラント極の大きさを考える必要はない。し

かしながら，フィードフォワード制御器の誤差などの入力端外乱に対する抑圧特性が悪い。こ

のため，制御器切り替え時に発生する制御入力の不連続や速度変動の影響を受けやすく，適し

ていないと考えられる。そこで，次節では新しい電圧位相制御器設計法を提案する。
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3.3 状態フィードバックに基づく電圧位相制御

高出力モータでの実験結果を踏まえ，状態フィードバックに基づく電圧位相制御器設計法を提

案する。式 (2-6)の線形化モデルより，状態変数はセンサ情報から得られる d, q軸電流である。

このため，オブザーバが不要で簡単に状態フィードバックの実現が可能である。本提案法では

閉ループの次数が 3次となり，実軸上に閉ループ極が存在する。よって，極配置のPID制御器

と比較して閉ループ極の選定が容易である。シミュレーション結果，実験結果より状態フィー

ドバックに基づく電圧位相制御を評価する。

3.3.1 制御器設計

式 (2-6), (2-17)の線形化モデルに対し，式 (3-24)の状態フィードバックと式 (3-25)の積分制

御を行う。

∆δ = δfb − kfb∆x (3-24)

∆δfb =
KI

s
(∆T ∗ −∆T ) (3-25)

ただし，kfb ∈ R1×2である。

式 (3-24), (3-25)を式 (2-6)に代入すると，拡大系は式 (3-26)となる。

d

dt

[
∆x

∆δfb

]
= ∆Afb

[
∆x

∆δfb

]
+∆bfb∆T

∗ (3-26)

∆Afb :=

[
∆Ac −∆bc2kfb ∆bc2

−KI∆kT 0

]
, ∆bfb :=

[
0

KI

]
∆kT := [Krtiqo Kmt +Krtido]

ただし，SPMSMの場合には q軸電流を制御するので，∆kT := [0 1]となる。

式 (3-26)に示した拡大系は 3次であるため，積分ゲインKI , レギュレータゲイン kfbの 3つ

のパラメータによって任意の閉ループ極に配置できる。また，PID制御器では状態変数が 2つ

あったが，状態フィードバックでは制御器の状態変数は 1つのみである。すなわち，PID制御

器とは異なり制御器ゲイン更新時の初期値が一意に決定できる。さらに，極零相殺型のPID制

御器のように極零相殺を引き起こさない。

状態フィードバックに基づく電圧位相制御をブロック図を図 54に示す。ニュートン・ラフソ

ン法によって平衡点を算出し，その平衡点周りで設計を行う。

第 3.2.5節で示した実験結果において，平衡点のずれによって感度関数が悪化し，振動的なト

ルク応答となっていた。状態フィードバックにおいても平衡点のずれによって応答が悪化する

恐れがある。そこで，モータの挙動を模擬し，その入出力を平衡点することで過渡応答中のモ

デル化誤差を抑圧させる。図 55にモータシミュレータを用いた状態フィードバックに基づく電

圧位相制御器を示す。
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図 54: ニュートン・ラフソン法による平衡点探索を用いた状態フィードバックに基づく電圧位

相制御
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図 55: モータシミュレータによる平衡点探索を用いた状態フィードバックに基づく電圧位相制御

モータシミュレータは平衡点を与えるだけなので，簡易モデルを用いる。式 (2-1)において干

渉項の時間変動を無視し，式 (3-27)に示すように簡略化する。

d

dt
x(t) = Ac2x(t) +Bcv

′(t) (3-27)

v′(t) = v(t)−

[
−ωeLqiq

ωe(Ke + Ldid)

]
(3-28)

Ac2 :=

[
− R

Ld
0

0 − R
Lq

]
式 (3-27)を零次ホールドに基づきキャリア周期 Tuで離散化すると式 (3-29)を得る。

x[k + 1] = As2x[k] +Bs2v
′[k] (3-29)

As2 := eAc2Tu , Bs2 := A
−1
c2

(
eAc2Tu − I

)
Bc
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図 55のモータシミュレータでは，式 (3-29)をモータモデルとして仮想の電圧位相制御系を実現

し，入出力を平衡点として与える。過渡応答をモータモデルで模擬しているためにf(xo, uo) ̸= 0

となるが，小さいと仮定して無視する。

式 (3-29)のモータシミュレータはサンプル点間の干渉項の時間変化を無視しているため演算

数が少ない。しかしながら，高速領域では干渉項が支配的となるため，モデル化誤差によって

モータシミュレータが発散する恐れがある。その場合には式 (2-1)のまま離散化した厳密モデ

ルを用いてモータシミュレータを構成すればよい。ただし，行列指数関数Ac(ωe)が電気角速度

ωeの関数であるために速度変動する度に再計算する必要があり，演算時間が必要である。ただ

し，モータシミュレータでは平衡点を与えるだけなので，行列指数関数を近似して計算すれば

よい。

3.3.2 PID制御器との比較

本節では状態フィードバックに基づく電圧位相制御とPID制御の電圧位相制御の違いについ

て議論する。

PID制御の電圧位相制御における拡大系を式 (3-30)に示す。

d

dt


∆x

∆xID

∆ẋID

 = ∆Afb2


∆x

∆xID

∆ẋID

+∆bfb2∆T
∗ (3-30)

∆Afb2 :=


∆Ac − (KP +KD)∆bc2∆kT KIωD KI −KDωD

0 0 1

−∆kT 0 −ωD


∆bfb2 :=

[
(KP +KD)∆bc2 0 1

]T
式 (3-30)より，PID制御の電圧位相制御は 4次のシステムである。極零相殺を起こさなければ

トルク指令値からトルクまでの伝達関数は 3次/4次となり，零点が 3つある。この零点の内，2

つが複素共役となって虚軸に近ければトルク応答に振動が発生する。

一方，状態フィードバックに基づく電圧位相制御は 3次のシステムであるため，極配置のPID

制御器では 4つの設計パラメータであったが，3つに減っている。この 3つの閉ループ極の内 1

つは実軸上に存在するため，2つの閉ループ極だけプラント極の大きさを考えばよく，設計も

容易になっている。さらに，トルク指令値からトルクまでの伝達関数は 1次/3次である。よっ

て，PID制御の電圧位相制御のように複素共役の制御器零点が存在せず，トルク応答に振動が

発生しない。
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3.3.3 電圧位相分解能の検討

状態フィードバックではセンサ情報の定数倍を制御入力である電圧位相とする。このため，量

子化誤差が粗い場合には電圧位相の分解能が粗くなり，電流リプルが増加する恐れがある。そ

こで，本節では状態フィードバックにおける電圧位相分解能を解析解から議論する。

U, V, W相電流センサ量子化誤差を qi，α, β, d, q軸電流計測誤差をそれぞれ∆α, ∆β, ∆d, ∆q

とおく。U, W相電流は式 (3-31), (3-32)に示した座標変換によって d, q軸電流に変換される。

[
iα +∆α

iβ +∆β

]
=

√
2

3

[
1 −1

2
−1

2

0
√
3
2

−
√
3
2

]
iu ± qi

2

iv ± qi
2

iw ± qi
2

 (3-31)

[
id +∆d

iq +∆q

]
=

[
cos θe sin θe

− sin θe cos θe

][
iα +∆α

iα +∆β

]
(3-32)

また，U, W相の電流センサのみを用いる場合には式 (3-33)となる。[
iα +∆α

iβ +∆β

]
=

√
3

2

[
1 0

− 1√
2

−
√
2

][
iu ± qi

2

iw ± qi
2

]
(3-33)

電流センサに量子化誤差が存在する場合，状態フィードバックでの電圧位相は式 (3-34)となる。

δ[k] + ∆δ[k] = −kfb

[
id[k] + ∆d[k]

iq[k] + ∆q[k]

]
+ δfb[k] + ∆fb[k] (3-34)

ここで，∆fbは電流センサ量子化誤差の影響を受けた積分器出力である。

指令値に平均トルクが追従していると仮定すると，トルク推定値 T̂ は式 (3-35)で表される。

T̂ [k] = Kmt (iq[k] + ∆q[k]) +Krt (id[k] + ∆d[k]) (iq[k] + ∆q[k])

= Kmtiq[k] +Krtid[k]iq[k] +Kmt∆q[k] +Krt (id[k]∆q[k] + iq[k]∆d[k] + ∆d[k]∆q[k])

= T ∗ +Kmt∆q[k] +Krt (id[k]∆q[k] + iq[k]∆d[k] + ∆d[k]∆q[k]) (3-35)

また，Tustin変換で離散化された積分制御器の出力方程式を式 (3-36)とおく。

δfb[k] = cxfb[k] + d(T ∗ − T̂ [k]) (3-36)

ただし，xfb: 積分制御器の状態変数とし，電流センサ分解能の影響が無視できると仮定する。

よって，∆δは式 (3-37)となる。

∆δ[k] = −kfb

[
∆d[k]

∆q[k]

]
− d {Kmt∆q[k] +Krt (id[k]∆q[k] + iq[k]∆d[k] + ∆d[k]∆q[k])}

(3-37)

式 (3-37)より，状態フィードバックに基づく電圧位相制御における最も粗い電圧位相分解能

qδは式 (3-38)となる。

qδ = max(∆δ)−min(∆δ) (3-38)
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表 3: ノミナルモータパラメータ (IPMSM#2)

stator winding resistance R 255 mΩ

d-axis inductance Ld 2.2 mH

q-axis inductance Lq 3.5 mH

back EMF constant Ke 61.37 mV/(rad/s)

the number of pole pairs P 3
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図 56: 状態フィードバックに基づく電圧位相制御における電圧位相分解能 (−1, 000 rad/s)
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図 57: 状態フィードバックに基づく電圧位相制御における電圧位相分解能 (−500 rad/s)

表 3に示したモータパラメータ，直流電源電圧 Vdc = 36 V，最大変調率Mmax = 1.15，キャリ

ア周波数 Tu = 0.1 msとして電圧位相分解能 qδを求める。閉ループ極の実部が−1, 000, −500

rad/sの場合をそれぞれ図 56, 57に示す。なお，電流センサはU, W相の 2個，電流センサ分解

能 qi = ±100 A/12 bitとした。

高帯域化を図ると各ゲインが大きくなるために電圧位相分解能が粗くなってしまう。特に積

分ゲインKI に強く依存する。高トルク，高回転数領域において各ゲインが非常に大きな値と

なっている。これらの動作点は出力可能な最大トルクの点であり，電圧位相を増やしてもトル

クが増えない。すなわち，直流ゲインが零であるために各ゲインが過大な値に設計されている。

最大トルクまで制御する際にはこの動作点を避けて設計する必要がある。−1, 000 rad/sでは電

圧位相分解能が 10 degにもなってしまうため，状態フィードバックに基づく電圧位相制御には

安定性の他に分解能の面からも高帯域化が制限されるといえる。しかしながら，−500 rad/sで

は電圧位相分解能が最も悪くとも 1.3 deg程度であり，十分な電圧位相分解能がある。

図 58, 59にそれぞれ電流センサが 2個，3個の場合を示す。電流センサが 3個の方が量子化

誤差の影響が少ない。電流センサが 2個の場合にはU相電流とW相電流からV相電流を求め
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図 58: 電圧位相分解能の比較 (閉ループ極の実部: −500 rad/s，電流センサ数: 2)
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図 59: 電圧位相分解能の比較 (閉ループ極の実部: −500 rad/s，電流センサ数: 3)

る。U, W相電流の量子化誤差が同符号であった場合にはV相電流の量子化誤差が±qiと量子
化誤差が大きくなるため，電流センサが 2個の方が量子化誤差の影響が大きい。

3.3.4 シミュレーション・実験

状態フィードバックに基づく電圧位相制御器をシミュレーション結果，実験結果から評価す

る。シミュレーション条件は前節の解析と同様である。比較手法を極零相殺で設計されたPID

制御器と極配置法で設計された PID制御器とする。

1,400 rpmでのシミュレーションを図 60, 61, 62, 63に示す。なお，全ての手法の閉ループ極

の実部は−500 rad/sとし，電流の量子化は考慮していない。また，電圧位相制御器の設計のみ

を評価をするため，制御器の切り替えが発生しない動作点とした。図 60(d), 61(d), 62(d), 63(d)

中の点線は電圧位相のリミッタ±π/2 radを表している。

線形化モデルに対してフィードバック制御器を設計しているため，非線形性によるモデル化

誤差が発生する。このため，図 60(a)に示すように，極零相殺型ではノミナルプラントであって

もプラント極で決まるの減衰振動が発生してしまう。極配置法で設計されたPID制御器では減

衰振動が発生していないものの，制御器零点の影響で応答が滑らかではない。一方，状態フィー

ドバックでは減衰振動がなく，零点の影響も見られないトルク応答を達成している。しかしな

がら，図 62(a)よりニュートン・ラフソン法を用いた場合には平衡点のズレによってオーバー

シュートが発生している。これに対し，モータシミュレータを用いた状態フィードバックでは
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オーバーシュートを抑圧している。

モータシミュレータを用いた状態フィードバックにおいて，電流センサの分解能を ±300

A/12bitとしたときのシミュレーション結果を図 64に示す。図 63(d)中の一点鎖線の間隔が，前

節で導出した電圧位相分解能 qδの解析解を表している。電流センサでの量子化によってリプル

が発生しているものの，量子化を考慮していない図 63と同じ応答が得られている。よって，電

流センサの分解能の影響は少ないといえる。また，電圧位相の変動は解析解の範囲に収まって

おり，前節で求めた電圧位相分解能は妥当である。

シミュレーションと同じ条件で実験を行う。図65にモータベンチを示す。第3.2節での IPMSM

は分布巻であったが，本節の IPMSMは集中巻である。試験モータ用インバータとしてMyway

プラス株式会社製インバータMWINV-7R，インバータ直流電源として高砂製作所社製直流電

源 EX-1500H2，制御器演算にはMywayプラス株式会社製の PE-PRO/F28335 (TI社製 DSP

TMS320F28335)を用いた。また速度分解能の粗さを回避するため，制御器設計では時定数 1 ms

の LPFに通した回転数を用いる。

1,400 rpmにおける各手法の実験結果を図 66, 67, 68, 69に示す。ただし，電流センサの分解

能は±100 A/12 bit，閉ループ極の実部はシミュレーションと同じく−500 rad/sである。

極零相殺の PID制御器ではトルクの立ち下がり時にプラント極の速さの振動が発生してい

る。極配置法で設計されたPID制御器では減衰振動が発生していないが，トルク応答に制御器

零点の影響が現れている。さらには電圧位相が飽和している。ニュートン・ラフソン法を用い

た状態フィードバックでは，設計で使用した平衡点と動作点に差によってモデル化誤差が発生

し，トルクのオーバーシュートが発生している。一方，モータシミュレータを用いた状態フィー

ドバックではトルクのオーバーシュートも発生せず，滑らかなトルク応答を実現しているおり，

好ましい応答が得られている。

提案したモータシミュレータを用いた状態フィードバックに基づく電圧位相制御によって，大

出力モータから得られた課題を解決した。しかしながら，他の手法と比較して最も電流リプル

が大きい。本実験では集中巻の IPMSMを用いたため，インダクタンスや磁石磁束の電気角依

存性が大きく，これらが空間高調波が電流の量子化誤差よりも大きな影響を与えたと考えられ

る。そこで，次節で原因を解析する。
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図 60: シミュレーション結果 (極零相殺の PID制御器)

0 40 80 120 160
−1

0

1

2

3

4

Time[ms]

T
o
rq

u
e
[N

m
]

 

 

T̂
T ∗

SW

(a) Torque

0 40 80 120 160
−30

−20

−10

0

10

Time[ms]

C
u
rr

e
n
t[
A

]

 

 

id
ido

(b) d-axis current

0 40 80 120 160
−5

0

5

10

15

20

Time[ms]

C
u
rr

e
n
t[
A

]

 

 

iq
iqo

(c) q-axis current

0 40 80 120 160
−4

−2

0

2

4

Time[ms]

V
o
lt
a
g
e
 p

h
a
s
e
[r

a
d
]

(d) Voltage phase

図 61: シミュレーション結果 (極配置法で設計された PID制御器)
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図 62: シミュレーション結果 (ニュートン・ラフソン法を用いた状態フィードバック制御)
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(d) Voltage phase

図 63: シミュレーション結果 (モータシミュレータを用いた状態フィードバック制御)
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図 64: 電流センサ分解能を考慮したシミュレーション結果 (モータシミュレータを用いた状態

フィードバック制御)
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図 65: 実験装置 (IPMSM#2)
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図 66: 実験結果 (極零相殺の PID制御器, ±100 A/12 bit)
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図 67: 実験結果 (極配置法で設計された PID制御器, ±100 A/12 bit)
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図 68: 実験結果 (ニュートン・ラフソン法を用いた状態フィードバック制御, ±100 A/12 bit)
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図 69: 実験結果 (モータシミュレータを用いた状態フィードバック制御, ±100 A/12 bit)
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3.3.5 空間高調波に対する特性の解析

電気角 θe依存性を考慮した IPMSMの電圧方程式は式 (3-39)となる [54]。[
vd(t)

vq(t)

]
=

[
Rid(t) + sLd(θe)id(t)− ωeLq(θe)iq(t)− ωeΨdh(θe)

Riq(t) + sLq(θe)id(t) + ωeLd(θe)iq(t) + ωeΨq(θe)

]

=

[
(R + L̇d(θe))id(t) + Ld(θe)i̇d(t)− ωeLq(θe)iq(t)− ωeΨdh(θe)

(R + L̇q(θe))iq(t) + Lq(θe)i̇q(t) + ωeLd(θe)iq(t) + ωeΨq(θe)

]
(3-39)

Ld(θe) = Ld0 + Ldh(θe), Ldh(θe) = Ld6 cos 6θe + Ld12 cos 12θe + Ld18 cos 18θe + · · ·

Lq(θe) = Lq0 + Lqh(θe), Lqh(θe) = Lq6 cos 6θe + Lq12 cos 12θe + Lq18 cos 18θe + · · ·

Ψdh(θe) = Ψd6 sin 6θe +Ψd12 sin 12θe +Ψd18 sin 18θe + · · ·

Ψq(θe) = Ψq0 +Ψqh(θe), Ψqh(θe) = Ψq6 cos 6θe +Ψq12 cos 12θe ++Ψq18 cos 18θe + · · ·

Ldh(θe), Lqh(θe), Ψdh(θe), Ψqh(θe)は電気角 θeに依存して変動する。本論文ではこれらの成分を

空間高調波と称することにする。空間高調波は駆動周波数の 6, 12, 18, · · · 次という決まった
周波数成分をもつ。式 (3-39)を微分方程式の形に変換すると式 (3-40)となる。

d

dt

[
id(t)

iq(t)

]
=

[
−R+L̇d(θe)

Ld(θe)
id(t) + ωe

Lq(θe)

Ld(θe)
iq(t) +

ωe

Ld(θe)
Ψdh(θ)− 1

Ld(θe)
Va(t) sin δ(t)

−R+L̇q(θe)

Lq(θe)
iq(t)− ωe

Ld(θe)
Lq(θe)

iq(t)− ωe

Lq(θe)
Ψq(θ) +

1
Lq(θe)

Va(t) cos δ(t)

]
= f(x, uex) (3-40)

uex(t) := [u(t) udis(t)]
T (3-41)

udis(t) := [Ldh(θe) Lqh(θe) L̇dh(θe) L̇qh(θe) Ψdh(θe) Ψqh(θe)]
T (3-42)

式 (3-42)に示すように制御入力uに加えて空間高調波を入力として扱う。空間高調波は決まっ

た周波数成分しか持たないが，ここでは外乱として一括して扱う。各値から推定トルク T̂ まで

の応答は非線形であるため，式 (3-40)を平衡点 (xo, uexo)周りで線形化する。線形化モデルを

式 (3-43), (3-44)に示す。

d

dt
∆x(t) = ∆Ac∆x(t) + ∆Bc∆u(t) + ∆Bdis∆udis(t) (3-43)

∆T̂ (t) = ∆kT∆x(t) (3-44)

xo := [ido iqo]
T

uexo := [Vao δo 0 0 0 0 0 0]T

∆x := [∆id ∆iq]
T

∆uex := [∆Va ∆δ ∆Ldh ∆Lqh ∆L̇dh ∆L̇qh ∆Ψdh ∆Ψqh]
T

∆Ac :=

[
∂f

∂x

]T
(xo, uexo)

=

[
−Rd0

Ld0
ωe

Lq0

Ld0

−ωe
Ld0

Lq0
−Rd0

Ld0

]

∆Bc :=

[
∂f

∂u

]T
(xo, uexo)

= [∆bc1 ∆bc2] =

[
− 1

Ld0
sin δo − Vao

Ld0
cos δo

1
Lq0

cos δo −Vao

Lq0
sin δo

]
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図 70: ∆Ldh, ∆Lqh → ∆T̂
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∆L̇dh→ ∆T̂

(c) state feedback control

図 71: ∆L̇dh, ∆L̇qh → ∆T̂

∆Bdis :=

[
∂f

∂udis

]T
(xo, uexo)

=

[
0 ωe

iq0
Ld0

− id0
Ld0

0 ωe
1

Ld0
0

−ωe
id0
Lq0

0 0 − iq0
Lq0

0 −ωe
1

Lq0

]

これより，状態フィードバック制御に基づく電圧位相制御の拡大系は式 (3-45)となる。

d

dt

[
∆x

δfb

]
=

[
∆A−∆b2kfb ∆b2

−KI∆kT 0

][
∆x

δfb

]
+

[
0 ∆bdis

KI 0

][
∆T ∗

∆udis

]
(3-45)

よって，∆Ldh, ∆Lqh, ∆L̇dh, ∆L̇dhまでの周波数特性を調べ，極零相殺，極配置法で設計し

た PID制御器と比較する。表 3のモータパラメータ，1,400 rpm, 3 Nmにおいて，各周波数特

性を求めたものを図 70, 71に示す。ただし，閉ループ極の実部は−500 rad/sとした。また，駆

動周波数 6次のゲイン特性を求めたものを表 4に示す。ここで，∆Φdhから T̂，∆Φqhから T̂ ま

での周波数特性は記述していないが，それぞれ∆Lqhから T̂，∆Ldhから T̂ までの周波数特性と

同じである。

状態フィードバック制御に基づく電圧位相制御では q軸に入力される∆Ldh, ∆L̇qhの抑圧特性

が改善しているものの，その改善は少ない。一方，d軸に入力される∆Lqh, ∆L̇dhの抑圧特性が

著しく悪化しており，実験結果でリプルが増加した要因は∆Lqh, ∆L̇dhであるといえる。高帯

域化するほど抑圧特性が悪化してしまうため，空間高調波の観点からも高帯域化の制限がある。

– 49 –



表 4: 空間高調波の抑圧特性の比較 (駆動周波数 6次)

∆Ldh → ∆T̂ ∆Lqh → ∆T̂ ∆L̇dh → ∆T̂ ∆L̇qh → ∆T̂

pole-zero cancellation 49.2 dB 34.5 dB −13.4 dB −8.0 dB

pole placement method 51.6 dB 37.6 dB −11.0 dB −5.6 dB

state feedback control 47.7 dB 43.1 dB −5.4 dB −9.5 dB

3.4 まとめ

本章では線形化モデルに基づく厳密なモデルベース電圧位相制御を検討した。

始めにトルクに非線形性のない SPMSMにおいて，トルク指令値から平衡点を更新する機構

を加えたモデルベース設計のPID制御器を提案し，シミュレーションおよび実験から提案法の

有効性を確認した。提案法はトルク指令値と回転数が変わるごとに再設計されるため，可変ゲ

インの制御器となる。

SPMSMでの成果を基に，IPMSMへ提案手法を適用した。IPMSMではトルクに非線形性が

あるため，平衡点の算出が困難である。そこで，ニュートン・ラフソン法を用いて平衡点を探

索し，PID制御器を更新させた。シミュレーションおよび実験結果から有効性を確認した。ま

た，従来の試行錯誤で設計されていたPI制御器の電圧位相制御が高帯域化できない要因をプラ

ントの零点に着目して解析した。

高出力モータに提案法を適用したところ，制御器零点によるトルク応答の振動や過渡応答時

のモデル化誤差，閉ループ極の選定が難しいという課題が得られた。そこで，この実験結果を

踏まえ，状態フィードバックに基づく電圧位相制御器を提案した。状態フィードバックはPID

制御器と比較してシステムの次数および零点を低減している。これにより，閉ループ極の選定

を容易にし，制御器の零点による振動を抑制した。さらにモータシミュレータによる平衡点探

索を用いて過渡応答中のモデル化誤差を抑制し，滑らかなトルク応答の実現をシミュレーショ

ンおよび実験で確認した。

提案した状態フィードバックに基づく電圧位相制御ではトルクリプルが増加してしまうが，

厳密なモデルベース設計によって減衰振動が発生しない電圧制限下で高帯域なフィードバック

制御を実現させた。
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第 4 章

極座標での制御入力を用いた電圧制限内での

電流制御の検討

前章で示したように，電圧制限下では電圧位相制御はを使用し，電圧制限内では電流ベクト

ル制御に切り替える。電圧位相制御器は極座標系での制御入力である電圧位相を使用していた。

一方，電流ベクトル制御では，直交座標系での制御入力である d, q軸電圧を用いており，制

御入力の座標が異なる。制御器の切り替え前後で同じ制御入力が好ましい。そこで本章では，

SPMSMにおいて極座標系での制御入力を用いた電圧制限内での電流制御について可制御性の

観点から検討する。さらにこの検討結果から極座標系での制御入力を用いた電圧制限内での電

流制御を簡易設計する。

4.1 可制御性の解析

式 (2-11)に示した電圧位相制御のプラントモデル∆P22(s)を状態方程式で記述すると式 (4-1)

となる。

∆iq =


0 1 0

−R2

L2 − ω2
e −2R

L
−Vao

L

R
L
sin δo − ωe cos δo sin δo 0

∆δ (4-1)

よって，可制御性行列Uc22は式 (4-2)となる。

Uc22 =

[
0 −Vao

L

−Vao

L
2RVao

L

]
(4-2)

よって，Vao = 0のとき∆P22(s)は不可制御となる。電圧振幅が零であれば，電圧位相を操作

しても各軸の電圧は零のままなので，制御できない。電圧振幅が零となる動作点の一つは，0

Nm, 0 rpmのときである。
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また回転数が零のとき，∆P22(s)は干渉項が発生しないため，式 (4-3)に示すように一次遅れ

系となる。

∆P22(s) =
−Vao

Lq
sin δo

s+ R
L

(4-3)

すなわち，δo = 0, π radのとき，不可制御となる。電圧ペクトルは q軸上にあり，電圧位相を

変化させても q軸電圧は変化せず，d軸電圧は変化する。しかしながら，ωe = 0のために干渉

項が存在せずに d軸電圧の変化が q軸に伝わらないため，不可制御となる。以上の 2つの不可

制御の条件より，電圧位相制御は 0 rpmの 0 Nmから q軸電流を制御できないため，制御器切

り替えが必要である。

ここで，電圧振幅 Vaによって q軸電流 iqを制御することを同様に考える。プラントモデルと

なる式 (2-10)で表される∆P12(s)より，q軸電流が電圧振幅で制御できない条件は ωe = 0かつ

δ = ±π/2 radである。0 rpm, δ = ±π/2 radでは，ido ̸= 0, iqo = 0となるため，この不可制御

となる動作点は選択されない。よって電圧制限内であれば，電圧振幅によって q軸電流は制御

可能である。

線形領域では d軸電流 idも制御する必要がある。電圧振幅は q軸電流制御に用いると，d軸

電流は電圧位相で制御することになる。式 (2-9)より，(1) Vao = 0，(2) ωe = 0かつ δo = ±π/2
radの 2つの場合で d軸電流は電圧位相では制御できない。q軸電流と同様に 2番目の条件は

選択されない。また，Vao = 0は存在するが，理想条件では Vao = 0では id = 0であり，また

iq = 0で d軸電流だけを制御することはない。よって，不可制御となる条件があったとしても

電圧位相による d軸電流制御は可能であると推測される。

4.2 制御器設計

前節での解析より，線形領域であれば電圧振幅によって q軸電流，電圧位相によって d軸電

流が制御できると推測された。本節では簡易モデルを用いて制御器を設計する。

4.2.1 SPMSMの線形化モデルと近似

干渉項に相当する電圧振幅 Vad, 電圧位相 δdを式 (4-4), (4-5)とおき，この電圧振幅 Vadと電

圧位相 δdをフィードフォワードで与える。

Vad(id, iq) = ωe

√
L2i2q + (Lid +Ke)2 (4-4)

δd(id, iq) = tan−1 Liq
Lid +Ke

(4-5)

フィードバック制御器によって電圧振幅 Va，電圧位相 δを直接操作するため，Vad, δdとフィー

ドバック制御器出力 Vafb, δfbの関係は式 (4-6)となる。

Va = Vad + Vafb, δ = δd + δfb (4-6)
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+ iq[k]

−

S

(Tu)
PWM

θe[k]

SPMSM

INV.
+

δ[k]

i∗q [k]

id[k]

Cl21[z] uw

dq

θe[k]

Cl12[z]

Va[k]

+

+

Vafb[k]

−

i
∗

d
[k]

+ δfb[k]

+

+

δd(id, iq)[k]

Vad(id, iq)[k]
Vao[k]

δo[k]

図 72: 線形領域における極座標での制御入力を用いた SPMSMの電流制御

式 (4-6)を式 (2-1)に代入し，平衡点 (f(xo, uo) = 0, uo = [Vao δo]
T)周りで線形化すると式

(4-7)を得る。

d

dt

[
∆id

∆iq

]
= ∆Ac

[
∆id

∆iq

]
+∆Bc

[
∆Vafb

∆δfb

]
(4-7)

∆Vafb := Vafb − Vafbo, ∆δfb = δfb − δfbo

Vao := Vado + Vafbo, δo = δdo + δfbo

ただし，制御器は離散時間で構成するため，Vad, δdは一サンプル点間で一定である。よって，

線形化では電流変化による非干渉制御の変化は無視した。また，干渉項に相当する電圧振幅，

電圧位相を与えているが，フィードバック制御器によって電圧振幅，位相を操作するために干

渉項が残る。ここで，低回転数であると仮定し，式 (4-7)を式 (4-8)のように一次遅れ系で近似

し，干渉項を無視する。

d

dt

[
∆id

∆iq

]
≃

[
−R

L
0

0 −R
L

][
∆id

∆iq

]
+∆Bc

[
∆Vafb

∆δfb

]
(4-8)

式 (4-8)より伝達関数を求めると式 (4-9)を得る。[
∆id

∆iq

]
=

[
∆Pl11(s) ∆Pl12(s)

∆Pl21(s) ∆Pl22(s)

][
∆Vafb

∆δfb

]
(4-9)

∆Pl11(s) :=
− sin δo
Ls+R

(4-10)

∆Pl12(s) :=
−Vao cos δo
Ls+R

(4-11)

∆Pl21(s) :=
cos δo
Ls+R

(4-12)

∆Pl22(s) :=
−Vao sin δo
Ls+R

(4-13)
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4.2.2 制御器設計

極座標での制御入力を用いた電流制御のブロック図を図 72に示す。本論文では制御入力によ

る干渉項∆Pl11(s), ∆Pl22(s)は無視して設計する。

Cl21(s), Cl12(s)をそれぞれ式 (4-14), (4-15)で表される PI制御器とする。

Cl21(s) = Kp21 +
KI21

s
(4-14)

Cl12(s) = Kp12 +
KI12

s
(4-15)

一般な電流制御では極零相殺型のPI制御器とし，閉ループ伝達関数が一次遅れ系となるように

設計される。しかしながら，干渉項を無視しているために極零相殺型のPI制御器では好ましく

ない。そこで，Cl21(s), Cl12(s)を，それぞれの特性方程式は式 (4-16), (4-17)となるように設計

すると式 (4-18), (4-19)となる。

s2 + a1l21s+ a0l21 = 0 (4-16)

s2 + a1l12s+ a0l12 = 0 (4-17)

Kpl21 =
a1l21L−R

cos δo
, Kil21 =

a0l21L

cos δo
(4-18)

Kpl12 =
a1l12L−R

−Vao cos δo
, Kil12 =

a0l12L

−Vao cos δo
(4-19)

平衡点 δoは一サンプル前の制御器出力 δfb[k − 1]，現サンプルでの非干渉制御入力 δd[k]を用

い，式 (4-20)から与える。一方，電圧振幅については制御器出力によって大きく変動し，正負

が反転する場合がある。ここで，q軸電流制御器Cl21(s)は δoのみが必要という点から，先に q

軸電流制御器Cl12[z]の演算を行い，その出力を用いて Vaoを式 (4-21)から与える。

δo[k] = δfb[k − 1] + δd[k] (4-20)

Vao[k] = Vafb[k] + Vad[k] (4-21)

式 (4-18), (4-19)より，不可制御に近い動作点では制御器ゲインが過大となり，制御入力の飽和

を引き起こしやすくなる。そこで，本論文では 0.001Vamax ≤ |Vao| ≤ Vamax, |δo| ≤ 0.9π
2
の制限

を加える。

式 (4-16), (4-17)で表した特性多項式の各係数は，本論文では下記のように係数図法標準形 [55]

となるように決定した。

γ1l21 =
a21l21
a0l21

= 2.5,
a1l21
a0l21

= τl21 (4-22)

γ1l12 =
a21l12
a0l12

= 2.5,
a1l12
a0l12

= τl12 (4-23)

等価時定数 τl21, τl12は，式 (4-24), (4-25)とし，d軸電流制御器が不可制御に近い動作点でハイ
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図 73: シミュレーション結果 (0 rpm)
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図 74: シミュレーション結果 (400 rpm)

ゲインとならないようにした。

τl21 = 10Tu (4-24)

τl12 =

{
10Tu (|Vao cos δo| ≥ 0.01Vamax)
0.1Vamax

|Vao cos δo|Tu, (otherwise)
(4-25)

以上の設計によって得られたCl21(s), Cl12(s)をキャリア周期 TuでTustin変換により離散化

した Cl21[z], Cl12[z]を用いる。また，各制御器の係数が更新される度に状態変数の初期値補償

を行う。

4.3 シミュレーション・実験

シミュレーション結果，実験結果より，極座標系での制御入力を用いた電流制御を検証する。

シミュレーションパラメータ，実験装置は第 3.1節と同一である。

0 rpmにおけるシミュレーション結果を図 73に示す。なお，図 73(c)中の点線は最大変調率

±Mmaxを表し，図 73(d)中の点線は電圧リミッタ±δmax = ±π
2
radを表している。このシミュ

レーション条件では，第 4.1節で行った近似での誤差と設計で無視した干渉項∆Pl11(s), ∆Pl22(s)

は存在しない。極零相殺をしていないため，制御器の安定零点によってオーバーシュートは発

生しているが，各電流指令値に追従している。電圧位相の飽和を防ぐために電圧振幅が小さい

場合には d軸電流の帯域をは下げているが，図 73(d)に示したように電圧振幅が小さい場合に

電圧位相が振動している。

図 74に 400 rpmにおけるシミュレーション結果を示す。0 rpmでのシミュレーションとは異
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図 75: 実験結果 (0 rpm)
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図 76: 実験結果 (400 rpm)

なり，400 rpmでは不可制御となる動作点は存在しないため，図 76(d)に示すように電圧位相

は滑らかに変化している。その一方で近似誤差と干渉項∆Pl11(s), ∆Pl22(s)が存在するが，ロ

バストに設計されて制御器によって抑圧され，整定時間は 0 rpmとほぼ同一である。

0, 400 rpmにおける実験結果をそれぞれ図 75, 76に示す。シミュレーションと同じ応答が得

られている。しかしながら，0 rpmの不可制御の動作点において観測ノイズによって電圧位相

が振動しており，好ましくない。

4.4 まとめ

可制御性の解析より，電圧位相制御では 0 rpmで q軸電流を制御できないために制御器切り

替えが必須であることを示した。また，不可制御の条件はあるものの，電圧振幅で q軸電流を

制御し,電圧位相で d軸電流を制御できることを示した。

シミュレーション結果，実験結果より，電圧振幅で q軸電流，電圧位相で d軸電流を制御す

る制御系の実現が示された。しかしながら，不可制御となる動作点の存在や干渉項，非線形性

によって制御器設計が電流ベクトル制御よりも複雑になってしまう。また，不可制御に近い動

作点で振動的な電圧位相となり，安定性が損なわれる。よって，制御器切り替え前後で制御入

力の座標が異なってしまうが，高帯域な制御ができる電流ベクトル制御を使うことが好ましい

といえる。
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第 5 章

疑似シームレスフィードバック制御

図 77に示すようにトルク指令値が T1から T2に変化した場合，銅損が最小となる動作点は電

圧制限円の内側に存在する。しかしながら，電圧位相制御では電圧振幅を固定して電圧位相の

みを操作するため，動作点は電圧制限円の上しか動けない。このため，電圧位相制御のみでは

動作点が点線の矢印のように強め磁束領域に推移してしまう。そこで，制御器を電流ベクトル

制御に切り替え，電圧振幅までも操作することで実線の矢印のように電圧制限の内側に動作点

を推移させていた。制御器の切り替え条件は試行錯誤で設計する必要があり，工数の増加に繋

がる。また，制御器切り替えのチャタリングによる制御器の発散を防ぐため，切り替え条件に

ヒステリシス特性などを持たせる必要がある。このヒステリシス特性によって切り替わりに遅

延が生じ，トルク応答が遅れてしまう。

そこで，電圧振幅による d軸電流制御を追加した極座標系の制御入力を用いた弱め磁束制御

を提案し，電圧位相制御のまま実線の矢印のように電圧制限の内側に動作点を推移させる。提

案手法により，電流ベクトル制御および電圧位相制御の両方で制御できる領域を確保できる。

この領域で制御器を切り替えることで，応答に遅れが発生しない切り替えが可能となる。また，

制御器の初期値補償によって制御入力を連続することで，切り替わりのチャタリングによる発

散を防止し，疑似的なシームレス制御を実現させる。

id

iq

T1

K
mt

T2

K
mt

図 77: SPMSMの電圧制限円と定トルク直線
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図 78: 極座標系の制御入力を用いた SPMSMの弱め磁束制御のブロック図

本章では始めにトルクが非線形ではない SPMSMにおいて極座標系の制御入力を用いた弱め

磁束制御のモデルベース設計の基礎検討を行う。その結果を踏まえ，IPMSMへの適用および制

御系の干渉を抑制する統合設計を検討する。そして，疑似的なシームレス制御の実現をシミュ

レーションおよび実験から示す。

5.1 極座標系の制御入力を用いたSPMSMの弱め磁束制御

本節では電圧位相制御に電圧振幅によって d軸電流を制御する電圧位相制御を加えた極座標

系の制御入力を用いた弱め磁束制御をトルクに非線形性がない SPMSMで検討する。そして，

シミュレーション結果および実験結果から有効性を確認する。

5.1.1 電圧振幅制御器設計

提案する極座標系の制御入力を用いた SPMSMの弱め磁束制御のブロック図を図 78に示す。

電圧位相制御器Cδ[z]の設計は第 3.1.3節と同一である。ここでは電圧振幅制御器Cv[z]の設計

法と平衡点の選定のみを述べる。

電圧振幅制御器は電圧振幅によって，d軸電流が零となるように制御する。よって，式 (2-8)

に示した∆Vaから∆idまでの伝達関数∆P11(s)を用いて電圧位相制御器Cv[z]を設計する。電

圧位相制御器 Cδ(s)と同様に全ての閉ループ極を任意の値に配置するため，Cv(s)は PID制御

器とし，極配置法によって設計する。これをキャリア周期 Tuで Tustin変換した Cv[z]を用い

る。電圧飽和している場合には d軸電流は制御できない。そこで，電圧飽和している間には電

圧位相制御器の状態変数の更新を停止し，ワインドアップを防ぐ。

従来の電圧位相制御では電圧振幅を最大値 Vamaxで固定していたため，第 3.1.3節で Vao[k] =

Vamaxとして平衡点を算出していた。本提案法では電圧振幅を電圧位相制御器Cv[z]によって操

作する。そこで，一サンプル前の電圧振幅制御器の出力 Va[k− 1]を用い，Vao[k] = Va[k− 1]と

して平衡点の電圧振幅を与える。また，式 (3-11)から平衡点の電圧位相 δoを求め，プラントモ
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図 79: シミュレーション結果 (電圧位相制御のみ)
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図 80: シミュレーション結果 (極座標系の制御入力を用いた弱め磁束制御)

デル∆P22(s)を定める。

5.1.2 シミュレーション・実験

提案した極座標系の制御入力を用いた SPMSMの弱め磁束制御の有効性をシミュレーション

および実験で確認する。シミュレーションパラメータおよび実験機は第 3.1.4節と同一とする。

さらに制御器の切り替え条件が悪い場合を想定し，制御器切り替え機構を用いずに電圧位相制

御のみで動作させる。

電圧位相制御器Cδ[z]の閉ループ極の実部は−600 rad/sとした。また，本節で提案した電圧

振幅制御器 Cv[z]は −300 rad/sとした。電圧振幅制御器の極が電圧位相制御器の極よりも遅

いが，電圧振幅制御器と電圧位相制御器の干渉を防ぎ，かつトルクの制御を優先させるためで

ある。

ノミナルプラントにおいて，800 rpmでトルク指令値を 0 Nmから 2.5 Nmに変化させたとき

のシミュレーション結果を図 79, 80に示す。なお，図 79(c), 80(c)中の点線は最大変調率Mmax

を表し，図 79(d), 80(d)中の点線は電圧位相のリミッタ±π
2
radを表している。

電圧位相制御器では q軸電流を高速に制御できている。しかしながら，最大電圧振幅を与え

ているため，駆動点によっては d軸電流が正となり，強め磁束を引き起こしており，従来は制

御器を切り替えなければならなかった。一方，提案する極座標系の制御入力を用いた弱め磁束

制御では d軸電流が正となると電圧振幅制御が働き，電圧振幅を引き下げ，定常状態において

強め磁束を抑圧している。また，電圧振幅が飽和している間は電圧振幅制御器の状態変数の更

新を停止しているため，操作量は発散していない。q軸電流の整定時間はほぼ従来法と同じで
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図 81: 実験結果 (電圧位相制御のみ)
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図 82: 実験結果 (極座標系の制御入力を用いた弱め磁束制御)

ある。しかしながら，過渡応答において電圧振幅制御と電圧位相制御が干渉している。

シミュレーションと同様に実験結果から提案法を評価する。エンコーダ分解能の影響を回避

するため，時定数 2 msのローパスフィルタに通した回転数を制御器設計で用いる。他の条件は

シミュレーションと同一である。

回転数 800 rpmのときにトルク指令値を 0 Nmから 2.5 Nmに変化させたときの実験結果を

図 81, 82に示す。電圧位相制御のみではトルク指令値 0 Nmにおいて，強め磁束を引き起こし

ている。一方，極座標系の制御入力を用いた弱め磁束制御では電圧振幅の操作によって，電圧

振幅の操作で制御器を切り替えをせずにシームレスで電圧制限内まで移行している。その結果，

強め磁束を抑制しており，有効性が確認できる。
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図 83: 電圧振幅制御と電圧振幅制御の独立設計 (手法 1)

5.2 IPMSMの疑似シームレスフィードバック制御

SPMSMにおいて極座標系の制御入力を用いた弱め磁束制御によりシームレスで線形領域に

推移することを確認した。第 4章で示したように 0 rpmでは電圧位相でトルクを制御できない

ため，制御器の切り替えは避けられない。前節で提案した手法はPID制御器であるために初期

値補償が容易に行えない。さらに，電圧位相制御と電圧振幅制御を独立して設計したために干

渉が発生していた。

本節では IPMSMに同様の設計法を適用し，電圧制限内で電圧位相制御を維持したままMTPA

制御を達成させる。さらに，初期値補償が容易な電圧位相制御と電圧振幅制御の統合設計を提

案し，各制御の干渉を抑制する。そして，初期値補償によって制御入力の連続性を保ちつつ制

御器を切り替え，疑似的なシームレス制御を実現させる。

5.2.1 電圧振幅制御と電圧振幅制御の独立設計 (手法1)

電圧振幅制御を追加した IPMSMの電圧位相制御のブロック図を図 83に示す。電圧位相制御

の設計は第 3.3.1節と同様である。

電圧振幅制御器 CvPID[z]はMTPA制御時の d軸電流を満たすように電圧振幅を操作する。

SPMSMと同様に式 (2-8)で示した電圧振幅から d軸電流までの伝達関数∆P11(s)を用いて設計

する。全ての極を任意の値に配置するために電圧位相制御器CvPID(s)は PID制御器とする。

第 3.3節ではモータシミュレータを用いていたが，PID制御器による操作量の急激な変化に

よって不安定化したために，本節ではニュートン・ラフソン法で平衡点を与える。第 5.1節で

は 1サンプル前の制御入力 Va[k − 1]から，Vao[k] = Va[k − 1]として平衡点での電圧振幅 Vaoを

与えていた。この操作はフィードバックループを増やしてしまうため，安定性が損なわれる恐

れがある。そこで，MTPA制御時の電流指令値と電圧方程式からMTPA制御時の電圧振幅を

算出する。この電圧振幅が最大電圧振幅以上であるときには第 3.2節と同様にニュートン・ラ
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図 84: 手法 1におけるニュートン・ラフソン法を用いた平衡点探索

プソン法によって平衡点を算出する。また，最大電圧振幅未満であるときには，MTPA制御時

の電流指令値を平衡点として与える。この平衡点探索のフローチャートを図 84に示す。

5.2.2 状態フィードバックに基づく電圧位相制御と電圧振幅制御の統合設計

(手法2)

第 5.2.1節で示した設計法では電圧位相制御器と電圧振幅制御器が独立に設計されているた

め，干渉項によって応答が悪化してしまう。また，電流ベクトル制御との切り替えの際，電圧

振幅制御器の状態変数が 2つあるために初期値補償が一意に行えない。このため，制御入力の

不連続性が生じ，切り替え時に応答が悪化する恐れがある。そこで，電圧位相制御と電圧振幅

制御を一括で設計し，制御器を低次元で実現する。

電圧位相制御と電圧振幅制御を統合設計した弱め磁束制御のブロック図を図 85に示す。こ

の制御法では電圧振幅，電圧位相の両方を用いて状態フィードバックを行う。また，各制御器

CvI1, CvI2, CδI は積分制御器である。電圧制限下では制御入力がトルクを制御するための電圧

位相のみとなる。このため，サーボ系を構成できる条件を満たすように d軸電流を電圧位相で

制御する積分器は存在しない。

各状態フィードバック制御，積分制御はそれぞれ式 (5-1), (5-2), (5-3), (5-4)で表される。

∆Va = ∆Vafb − kfb1∆x (5-1)

∆δ = ∆δfb − kfb2∆x (5-2)

∆Vafb =
KI1

s
(∆i∗d −∆id) +

KI2

s
(∆T ∗ −∆T ) (5-3)
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∆δfb =
KI3

s
(∆T ∗ −∆T ) (5-4)

ただし，kfb1,kfb2 ∈ R1×2とする。

式 (2-7)に代入すると式 (5-5)に示す拡大系を得る。

d

dt


∆x

∆Vafb

∆δfb

 = ∆Afb2


∆x

∆Vafb

∆δfb

+∆Bfb2

[
∆i∗d

∆T ∗

]
(5-5)

∆Afb2 :=


∆Ac −∆BcKfb ∆Bc

−g 0

−KI3kT 0

 , ∆Bfb2 :=


0 0

KI1 KI2

0 KI3


g := [KI1 +KI2Krtiqo KI2(Kmt +Krtido)], Kfb := [kfb1 kfb2]

ただし，SPMSMの場合には q軸電流を制御するので，g := [KI1 KI2]となる。

7つのフリーパラメータKI1, KI2, KI3, kfb1, kfb1で∆Afb2の固有値を任意の値にできるが

冗長性が存在する。そこで，弱め磁束領域と線形領域でシームレスな移行を実現するため，電

圧制限内，電圧制限下のそれぞれで極配置をする。フリーパラメータの内KI3, kfb2を用いて

第 3.3.1節と同様に電圧制限下での応答を決める。そして，残りの 4つのパラメータKI1, KI2,

kfb1を用いて∆Afb2の固有値を任意の値に配置し，電圧制限内での応答を決める。

本手法では 2つの制御入力に対し，制御器の状態変数が 2つであるので初期値補償が一意に

行える。すなわち，切り替えによる制御入力の不連続が発生せず，疑似的なシームレス制御が

実現できる。

また，モータシミュレータは第 3.3.1節と同様に離散化した IPMSMモデルに本手法を適用

し，IPMSMモデルの入出力から平衡点を与えるものである。
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5.2.3 シミュレーション・実験

シミュレーションおよび実験から各手法の動作を検証する。シミュレーションパラメータは

第 3.3.4節と同様である。また，全ての閉ループ極の実部は−500 rad/sとした。

1,000 rpmにおけるシミュレーション結果を図 86, 87に示す。図 86(d), 87(d)における点線は

最大電圧振幅時の変調率±1.15を表し，図 86(e), 87(e)の点線は電圧位相のリミッタ±π/2 rad

を示す。また，d, q軸電流指令値 i∗d, i
∗
qはMTPA制御時の電流指令値であるが，q軸電流は制御

していない。

両手法とも電圧制限内では d軸電流，トルクを制御し，電圧制限下ではトルクのみを制御し

ており，弱め磁束領域と線形領域の間でシームレスな移行を実現している。しかしながら，手

法 1では電圧位相制御と電圧振幅制御を独立に設計しているため，設計で無視した干渉項によっ

てトルク応答にオーバーシュートが発生し，振動が発生している。また，PID制御器を用いて

いるために電圧振幅が急激に変化している。さらにトルクの立ち上がり時に振幅を引き下げて

おり，好ましい操作になっていない。電圧位相が反転しているが，これは電圧振幅制御器の出

力が負となったためである。一方で手法 2では干渉項も考慮して設計しているため，電圧振幅

の操作と電圧トルク応答に干渉がなく，滑らかなトルク応答を実現しており，提案した統合設

計の有効性が確認できる。また手法 1と異なり，手法 2ではトルク指令値の増減に従って電圧

振幅を増減させており，逆応答が発生していない良好な応答が得られている。

同様に図 65の実験装置で実験を行った。各実験結果を図 88, 89に示す。シミュレーションと

同様に手法 1はトルクを制御しつつ，電圧制限内では d軸電流をMTPA制御となるように制御

しているが，干渉によって好ましいトルク応答になっていない。さらには電圧振幅が空間高調

波によって大きく振動している。手法 2ではモデル化誤差によってオーバーシュートが発生し

ているが，手法 1より抑圧している。また，トルク応答の振動および制御入力の過剰な操作を

抑制している。

以上のシミュレーション結果，実験結果より，提案した状態フィードバック制御に基づく電

圧位相制御と電圧振幅制御の統合設計によってシームレスで線形領域と弱め磁束領域の間を移

行しつつ，良好なトルク応答を達成した。
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図 86: 極座標系の制御入力を用いた弱め磁束制御のシミュレーション結果 (手法 1)

0 40 80 120 160
−1

0

1

2

3

4

Time[ms]

T
o
rq

u
e
[N

m
]

 

 

T̂
T ∗

(a) Torque T

0 40 80 120 160
−5

0

5

10

15

20

Time[ms]

C
u
rr

e
n
t[
A

]

 

 

iq
i∗
q

(b) q-axis current iq

0 40 80 120 160
−15

−10

−5

0

5

10

Time[ms]

C
u
rr

e
n
t[
A

]

 

 

id
i∗
d

(c) d-axis current id

0 40 80 120 160
0

0.2

0.4

0.6

0.8

1

1.2

Time[ms]

M
o
d
u
la

ti
o
n
 i
n
d
e
x

(d) Modulation index

0 40 80 120 160

−3

−2

−1

0

1

2

Time[ms]

V
o
lt
a
g
e
 p

h
a
s
e
[r

a
d
]

(e) Voltage phase δ

図 87: 極座標系の制御入力を用いた弱め磁束制御のシミュレーション結果 (手法 2)
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図 88: 極座標系の制御入力を用いた弱め磁束制御の実験結果 (手法 1)
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図 89: 極座標系の制御入力を用いた弱め磁束制御の実験結果 (手法 2)
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5.2.4 疑似シームレスフィードバック制御のシミュレーション・実験

第 4章で述べたように極座標で制御する場合には不可制御となる動作点が存在するため，提

案した極座標系の制御入力を用いた弱め磁束制御でも切り替えが必要である。統合設計では制

御器全体の状態変数が 2つであることから，制御器切り替え時に制御器の初期値補償が容易に

行える。すなわち，トルク応答の悪化がなく制御器を切り替えられると考えられる。そこで，

切り替えを含めてシミュレーション・実験を行い，提案する疑似シームレスフィードバック制

御の検証する。

第 3.2節での切り替えはトルク応答，d軸電流応答から判断していたが，本節では電圧振幅か

ら判断を行う。電流ベクトル制御ではPI制御器を用いているおり，制御器出力である d, q軸電

圧 vd[k], vq[k]はそれぞれ式 (5-6), (5-7)で表される。

vd[k] = cdxd[k] + dded[k]− ωe[k]Lqiq[k] (5-6)

vq[k] = cqxq[k] + dqeq[k] + ωe[k](Ldid[k] +Ke) (5-7)

ここで，xd, xqは d, q軸電流制御器の状態変数，ed, eqは d, q軸電流誤差，cd, cq, dd, dqは離散

化された d, q軸電流制御器の係数である。ステップのトルク指令値が与えられた場合には低回

転数でも電圧振幅が飽和してしまう。そこで，PI制御器の直達項を除いた電圧ベクトルの電圧

振幅 Vaiから判断を行う。Vaiを式 (5-8)に示す。

Vai[k] =
√
v2di[k] + v2qi[k] (5-8)

vdi[k] = cdxd[k]− ωe[k]Lqiq[k], vqi[k] = cqxq[k] + ωe[k](Ldid[k] +Ke)

本論文では Vaiが最大電圧振幅 Vamaxの 90 %を越えた場合には電流ベクトル制御から極座標系

の制御入力を用いた弱め磁束制御に切り替える。

一方，極座標系の制御入力を用いた弱め磁束制御では積分制御器で電圧振幅を操作している。

第 5.2.3節で示したようにステップのトルク指令値が入力されたとしても電圧飽和しないため，

フィードバック制御器出力の電圧振幅 Vaを直接用いる。本論文では |Va| < 0.7Vamaxの場合に

極座標系の制御入力を用いた弱め磁束制御から電流ベクトル制御に切り替える。

900 rpmにおける疑似シームレスフィードバック制御のシミュレーション結果を図 90, 91に

示す。また，同条件の実験結果を図 92, 93に示す。電流ベクトル制御は 2つの設計法を用いて

いる。1つ目は非干渉制御をしたプラントモデルに対して極零相殺で設計したものとし，もう

一方は極配置法で設計したものとした。極零相殺の閉ループ極は−1, 000 rad/sとし，極配置の

閉ループ極は−1, 000 rad/sの重根配置とした。また，図 90(f), 91(f)は制御器切り替え信号を

示し，Highレベルのときに極座標系の制御入力を用いた弱め磁束制御，Lowレベルのときに電

流ベクトル制御を用いている。

どちらの電流ベクトル制御の場合でも制御器切り替えのチャタリングが発生しているが，切

り替わりを行っていなかった前節でのシミュレーション結果および実験結果と同様のトルク応

答が得られており，疑似的なシームレス制御が実現している。
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図 90: 疑似シームレスフィードバック制御シミュレーション結果 (電流ベクトル制御: 極零相殺)
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図 91: 疑似シームレスフィードバック制御シミュレーション結果 (電流ベクトル制御: 極配置法)
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図 92: 疑似シームレスフィードバック制御実験結果 (電流ベクトル制御: 極零相殺)
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図 93: 疑似シームレスフィードバック制御実験結果 (電流ベクトル制御: 極配置法)
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5.3 まとめ

本章では電圧位相制御器の制御器切り替えという問題点に対し，電圧振幅による d軸電流の

制御を追加した極座標系の制御入力を用いた弱め磁束制御を提案した。電圧位相制御を維持し

つつ弱め磁束領域から線形領域に移行できることを SPMSMのシミュレーションおよび実験か

ら確認した。

SPMSMでの基礎検討の結果から，IPMSMへの適用を行った。また，状態フィードバック制

御に基づく電圧位相制御器と電圧振幅制御器の統合設計法を提案し，干渉によるトルク応答の

悪化を抑制した。さらに容易に制御器の初期値を補償できるという利点も有するため，電流ベ

クトル制御との切り替え前後で連続な制御入力を実現できる。シミュレーションおよび実験よ

り，制御器切り替えによるトルク応答の悪化がない疑似的なシームレス制御の実現を確認した。
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第II部

零点に着目した達成性能限界の定量化



第 6 章

電圧制限下での永久磁石同期モータの達成性

能限界の解析

本章では電圧制限下での永久磁石同期モータの達成性能限界を線形化モデルの零点および過

渡項を考慮した電圧制限楕円を用いて解析する。

零点は安定性に寄与しないが，遅い安定零点はオーバーシュートを発生させ，遅い不安定零

点はアンダーシュートを発生させる [51]。すなわち，零点の符号，大きさから達成性能限界が

解析できる。

また，大信号における傾向を過渡項を考慮した電圧制限楕円から解析する。過渡項を考慮し

た電圧制限楕円とはある動作点において実現できる電流微分値の範囲を表したものであり，中

心座標の推移から電流変化を大きくできる操作を解析できる。

6.1 線形化モデルの零点を用いた解析

電圧制限下では電圧位相が操作量となることから，電圧位相から d, q軸電流，トルクまでの

伝達関数∆P12(s), ∆P22(s), ∆PT2(s)の零点 z12, z22, zT2を解析する。また，電圧振幅 Vaから

d, q軸電流，トルクまでの伝達関数の零点についても解析する。

6.1.1 d軸電流応答の達成性能限界

δo ̸= ±π/2 radかつ高回転数領域であるとき，式 (2-13)の右辺第二項が支配的となり，右辺

第一項は無視できる。よって，電圧位相から d軸電流までの零点 z12は式 (6-1)のように近似で

きる。

z12 ≃ −ωe tan δo (6-1)
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また，電機子巻線抵抗での電圧降下が無視できる高回転数領域では，平衡点でのトルク Toは式

(6-2)で表される。

To =
KmtVao
ωeLd

sin δo +
PV 2

ao

2ω2
e

(
1

Lq

− 1

Ld

)
sin 2δo (6-2)

式 (6-2)より，ωe > 0であれば力行時には δo > 0となり，回生時には δo < 0となる。よって式

(6-1)より，力行では安定零点 z12 < 0となり，回生時には不安定零点 z12 > 0となる。トルク

の増加に従って |δo|が増加するため，高トルク領域であるほど速い零点となる。また弱め磁束
領域であるので，高回転数領域になるほど負の d軸電流が増加する。すなわち，|δo|が増加し，
速い零点なる。

安定零点 zsを有するシステムでは%オーバーシュート量Mpと整定時間 tsの間にトレードオ

フが存在し，%オーバーシュート量の下限値は式 (6-3)で表される [56]。

Mp ≥
1

e−zsts − 1

(
1− Kη

1− η

)
(6-3)

η :=

∣∣∣∣zsp
∣∣∣∣≪ 1

ただし，|v(t)| < Ke−pt ∀t ≥ ts, p > 0, K > 0, v(t) = 1− y(t), y(t): 安定零点を有するシステ

ムの単位ステップ応答とする。ここで，zsts ≪ 1かつKη ≪ 1であるとき，式 (6-4)のように

近似できる。

Mp ≥
1

−zsts
(6-4)

また不安定零点 zuを有するシステムにおいて，%アンダーシュート量Muと整定時間 tsのト

レードオフは式 (6-5)となる [56]。

Mu >
1− δ

ezuts − 1
(6-5)

ただし，1 + δ ≥ |y(t)| ≥ 1 − δ ∀t ≥ ts, δ ≪ 1, y(t): 不安定零点を有するシステムの単位ス

テップ応答とする。ここで，zuts ≪ 1であるとき，式 (6-6)と近似できる。

Mu >
1

zuts
(6-6)

すなわち，低トルク，低回転数領域で電圧飽和が起こった場合，力行ではオーバーシュート

量と整定時間のトレードオフが顕著となり，回生ではアンダーシュート量と整定時間のトレー

ドオフが顕著となる。

また，電圧振幅から d軸電流までの零点 z11は，δo ̸= 0, π radのとき，式 (6-7)のように近似

できる。

z11 ≃ ωe tan
(π
2
− δo

)
(6-7)

高トルクおよび高回転数になるほど電圧位相 |δo|が増加するため，遅い零点となる。しかしな
がら，電圧飽和するために電圧振幅は操作されない。電圧振幅が操作される領域では電圧位相

が小さく，z11は速い。
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図 94: d軸電流応答の零点
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図 95: 電圧位相操作時の d, q軸電圧の変化

表 2のモータパラメータ，インバータ直流電源 Vdc = 36 V，電圧最大変調率Mmax = 1.15と

し，z11, z12を数値解析した結果を図 94に示す。前述のとおり，z11は高トルク領域で遅い零点

となっているが，この領域では電圧飽和しているために電圧振幅が操作されることはない。ま

た，z12は低トルクであるほど遅い零点となっている。前述の解析とは異なり，回生でも安定零

点となる領域がある。これは電機子巻線抵抗を無視したためである。

以上の解析で零点の動作点依存性について述べたが，改めて物理的解釈について説明する。

電圧ベクトルは力行と回生で存在する領域が異なり，力行では第 2象限，回生では第 1象限に

存在する。また，電圧位相操作によって電圧ベクトルは図 95に示すように変化し，高トルク領

域では q軸電圧が大きく変化するが，d軸電圧の変化は小さい。一方，低トルク領域では q軸

電圧の変化は小さいが，d軸電圧の変動は大きい。ここでは，d軸電圧変動が大きい低トルクに

着目して説明する。また，実際の電流応答は二次系となるが，簡易的に説明するために減衰振

動の部分は無視する。

力行では図 96(a)に示すように正の電圧位相の増加に伴って負の d電圧増加し，応答の始め

には負の d軸電流は増加する。一方で干渉項を通じて正の q電流が増加し，正の d軸誘起電圧
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図 96: 電圧位相操作時の d電流応答

が増加する。この d軸誘起電圧の増加によって負の d軸電流の増加が妨げられる。このように，

一度負の d軸電流を増加させる操作が行われた後に負の d軸電流を減少させる操作が行われる

ため，力行では d軸電流応答にはオーバーシュートが発生する。

図 96(b)に示すように回生で負の電圧位相の増加に伴い，正の d軸電圧が増加する。このた

め，応答の始めには負の d軸電流は減少するが，干渉項を通じて負の d軸誘起電圧が増大し，負

の d電流が増加する。よって，回生では d軸電流応答にはアンダーシュートを生じる。

6.1.2 q軸電流応答の達成性能限界

式 (2-15)より δo ̸= 0, π radであり，高回転数であれば式 (6-8)と近似できる。

z22 ≃ ωe tan
(π
2
− δo

)
(6-8)

式 (6-8)より，力行では不安定零点 z22 > 0，回生時では安定零点 z22 < 0である。また，高トル

ク，高回転数領域であるほど遅い零点となる。

また δo ̸= ±π
2
radのとき，電機子巻線抵抗での電圧降下が無視できれば，電圧振幅から q軸

電流までの伝達関数までの零点 z21は式 (6-9)と近似できる。

z21 ≃ −ωe tan δo (6-9)

z21は低トルク・低回転数領域であるほど遅い零点となり，力行では安定零点，回生では不安定

零点となる。

d軸電流と同様に z21, z22を数値解析した結果を図 97に示す。前述の解析結果と同様に z21は

低トルク，低回転数領域で遅い零点となり，z22は高トルク，高回転数領域で遅い零点となる。

d軸電流と同様に物理的解釈について q軸電圧変動が大きい高トルクに着目して説明する。図

98(a)に示すように，力行では電圧位相の増加に伴って正の q電圧減少してしまうため，応答の

始めには正の q軸電流が減少する。一方で干渉項を通じて負の d電流が増加するため，正の q

軸電流が増加する。よって，力行では q軸電流にはアンダーシュートが生じる。
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図 97: q軸電流応答の零点
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図 98: 電圧位相操作時の q電流応答

回生では負の電圧位相の増加に伴い，図 98(b)に示すように正の d軸電圧が減少する。この

ため，応答の始めには負の q軸電流は増加するが，干渉項を通じて負の q電流の増加が抑制さ

れる。よって，回生では q軸電流応答にはオーバーシュートを生じる。

6.1.3 トルク応答の達成性能限界

式 (2-17)に示すようにトルク応答は d軸電流応答と q軸電流応答の組み合わせで決まる。零

トルクではK2 = 0となるため，q軸電流応答のみでトルク応答の零点が決まる。トルクが増え

るにつれ，d, q軸電流応答の零点が変化すると同時に係数K1, K2が増加するため，電圧振幅，

電圧位相からトルクまでの伝達関数の零点 zT1, zT2は動作点の複雑に変化する。弱め磁束領域

では d軸電流が大きいため，K2の増加に比べてK1の増加が大きく，最大トルクに近い駆動点

では q軸電流応答が支配的となる。

以上のように，zT1, zT2は動作点に対する複雑な関数であるため，数値解のみを示す。zT1,

zT2の数値解析結果を図 99に示す。動作点に応じて大きさや符号が複雑な変化をしている。高

回転数領域，高トルク領域では遅い零点となり，力行では安定零点，回生では不安定零点となっ

ている。すなわち，高トルク，高回転数領域では q軸電流応答が支配的である。一方，低回転
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図 99: トルク応答の零点

数，低トルク領域では力行では安定零点，回生では不安定零点となっており，d軸電流応答が

支配的である。

6.1.4 モータパラメータと零点

SPMSMでは q軸電流，IPMSMではトルクを制御するが，電圧制限下では力行の高トルク領

域では遅い不安定零点が存在し，整定時間とアンダーシュート量のトレードオフに支配される。

一般的に高応答化のためにはフィードバック制御にフィードフォワード制御を加えたニ自由

度制御が用いられる。しかしながら，フィードフォワード制御器にプラントの逆システムが用

いた場合，不安定零点が存在する場合にはフィードフォワード制御器は不安定となってしまう。

そこで，指令値からプラント出力へのむだ時間を許容させ，アンダーシュートが発生させない

制御法が提案されている [57, 58]。

一方，モーションコントロールの分野では制御系だけによる高応答化ではなく，構造系と制

御系の統合設計が検討されている [59,60]。文献 [60]では精密位置決めステージの設計によって

不安定零点が含まれない機構を実現している。PMSMの d, q軸電流応答，トルク応答の零点は

全て機器定数と駆動点から決まる電圧位相で表されるため，機器定数の変更によって零点を操
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作できると予想される。そこで，本節では表 2に示した IPMSMの機器定数の内，駆動領域を

大きく変えないように q軸インダクタンスを変化させ，電圧位相から d, q軸電流，トルクまで

の伝達関数の零点 z12, z22, zT2がどのように変動するか検討する。

表 2の q軸インダクタンス Lqoriとおく。元の機器定数での z12, z22, zT2の傾向を図 100に示

す。色の濃い部分が速い零点となる領域であり，この領域が広いほど電圧制限下で制御しやす

いモータだといえる。また，図中に示した実線はMTPA制御と弱め磁束制御の境界を示し，実

線の内側では電圧飽和しない。

前述の解析を示した通り，z12は低トルク・低回転数領域で遅い零点となり，力行側で安定零

点，回生側で不安定零点となっている。z22は最大トルク付近の動作点では電圧位相が約±π/2
radとなるため，式 (2-15)の第二項が小さくなり，非常に遅い零点となる。zT2は z12, z22の組

み合わせで特性が決まり，z22と比較して速い零点の領域が広い。

q軸インダクタンス Lq を Lq = 0.5Lqoriとしたときの零点を図 101に示す。元々のモータパ

ラメータと比較してリラクタンストルクの係数Krtが減少し，マグネットトルクの比率が高く

なっている。すなわち，SPMSMに近い特性となっている。d, q軸電流応答の零点 z12, z22はほ

とんど変化していないが，zT2は大きく変化している。IPMSMではリラクタンストルクを利用

するため，d軸応答の特性がトルクの零点に影響する。しかしながら，Lq = 0.5Lqoriとしたこ

とで q軸電流だけで決まるマグネットトルク重視となり，トルク応答は q軸電流応答が支配と

なった。このため，zT2も z22と同様の特性となり，零点が遅くなった。

一方でLq = 1.5Lqoriとしたときの零点を図 102に示す。この場合は元の機器定数と比較して

Krtが増加し，リラクタンストルクの比率が上がっている。すなわち，同期リラクタンスモー

タに近づいた特性となっている。低回転数側では d軸電流応答が支配的となってしまい，d軸

電流の遅い零点の影響を受け，トルク応答にも遅い零点が存在している。

図 103にLq = 0.9Lqoriとしたときの結果を示す。図 100と比較して低回転数側のみであるが

零点が速くなっている。すなわち，限定的ではあるがモータ設計によって特性の改善が可能で

あるといえる。

以上の検討結果より，SPMSMと比較して IPMSMはリラクタンストルクの併用による広い

駆動領域という利点に加え，電圧制限下でトルクを制御しやすいという利点もある。しかしな

がら，リラクタンストルクを重視してしまうと低回転数側で遅い d軸電流応答の影響を強く受

けてしまうため，リラクタンストルクとマグネットトルクのバランスが重要である。
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図 100: Lq = Lqori
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図 101: Lq = 0.5Lqori
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図 102: Lq = 1.5Lqori
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図 103: Lq = 0.9Lqori
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6.2 過渡項を考慮した電圧制限楕円を用いた解析

本節では過渡項を考慮した電圧制限楕円を用い，電圧制限を考慮した d, q軸電流応答を解析

する。本解析手法は動作点依存性やトルク応答の解析は困難であるが，制御入力の大きさに依

存しない解析手法となる。

6.2.1 過渡項を考慮した電圧制限楕円

電圧制限下 (v2d + v2q ≤ V 2
amax)において，定常状態での IPMSMの d, q軸電流は式 (6-10)の関

係を満たす。

V 2
amax ≥(R2 + ω2

eL
2
d)i

2
d + (R2 + ω2

eL
2
q)i

2
q

+ 2ωe(Ld − Lq)Ridiq + 2ωeKeRiq + 2ω2
eKeLdid + ω2

eK
2
e (6-10)

ただし，Vamax: 最大電圧振幅とする。すなわち，図 104に示すように楕円となり，電圧制限楕

円と呼ばれる。また，SPMSMでは電圧制限下 (v2d + v2q ≤ V 2
amax)で式 (6-11)を満たし，図 105

に示すように定常状態での d, q軸電流の範囲は円となる。(
Vamax√
R2 + ω2

eL
2

)2

≥ (id − Cd)
2 + (iq − Cq)

2 (6-11)

Cd := − ω2
eKeL

R2 + ω2
eL

2
, Cq := − ωeKeR

R2 + ω2
eL

2

ここで，Cd, Cqは SPMSMの電圧制限円の d, q軸中心座標を表わす。

式 (6-10), (6-11)の電圧制限楕円及び電圧制限円は定常状態の d, q軸電流しか解析できない。

電圧制限下での電流応答を考えるためには過渡項まで考慮する必要がある。そこで，一般的な

電圧制限楕円とは異なり，d, q軸電流の微分値 i̇d, i̇qを表す楕円を考える。式 (6-12)に過渡項を

id

iq

図 104: IPMSMの電圧制限楕円 (ωe > 0)

id

iq

図 105: SPMSMの電圧制限円 (ωe > 0)
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did

dt

diq

dt
Cd(id, iq)

Cq(id, iq)

(a) motoring mode

did

dt

diq

dt
Cd(id, iq)

Cq(id, iq)

(b) regenerating mode

図 106: 過渡項を考慮した IPMSMの電圧制限楕円 (ωe > 0)

考慮した IPMSMの電圧制限円を示す。(
Vamax

LdLq

)2

≥ 1

L2
q

(
did
dt

− Cd(id, iq)

)2

+
1

L2
d

(
diq
dt

− Cq(id, iq)

)2

(6-12)

Cd(id, iq) := − R

Ld

id + ωe
Lq

Ld

iq (6-13)

Cq(id, iq) := −ωe
Ld

Lq

id −
R

Lq

iq −
ωeKe

Lq

(6-14)

この過渡項を考慮した IPMSMの電圧制限楕円は，現在の動作点において達成できる d, q軸

電流微分値 i̇d, i̇q の範囲を表わす。ωe > 0，力行 (iq ≥ 0, id ≤ 0)において，Cd(id, iq) ≥ 0,

Cq(id, iq) ≤ 0となる。また ωe > 0，回生 (iq ≤ 0, id ≤ 0)では，Cd(id, iq) ≤ 0, Cq(id, iq) ≤ 0

となる。よって図 106に示すように，過渡項を考慮した電圧制限円の中心は ωe ≥ 0，力行では

第四象限上，ωe ≥ 0，回生では第三象限上に存在する。また，動作点によって楕円の中心座標

は変化するが，楕円の形は変化しない。

式 (2-3)を微分することで，式 (6-15)を得る。

dT

dt
= (Kmt +Krtid)

diq
dt

+Krtiq
did
dt

(6-15)

式 (6-15), (6-12)，表 2のパラメータより，電圧制限下で実現できるトルク微分値は図 107とな

る。実線で示した楕円は d, q軸電流微分値を表す過渡項を考慮した電圧制限楕円であり，動作

点に応じて中心座標が異なるが，形は変化していない。一方，トルク微分値は動作点に応じて

大きさや範囲が変わっており，解析が困難である。本論文では d, q軸電流のみを考える。

同様に SPMSMでは式 (6-16)，図 108に示すように円となる [62]。(
Vmax

L

)2

=

(
did
dt

− Cd(id, iq)

)2

+

(
diq
dt

− Cq(id, iq)

)2

(6-16)

Cd(id, iq) := −R
L
id + ωeiq (6-17)

Cq(id, iq) := −ωeid −
R

L
iq −

ωeKe

L
(6-18)
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図 107: トルク微分値も考慮した過渡項を考慮した電圧制限楕円
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(a) motoring mode
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(b) regenerating mode

図 108: 過渡項を考慮した SPMSMの電圧制限円 (ωe > 0)

6.2.2 電流応答の解析

過渡項を考慮した電圧制限楕円は動作点の変動に伴って時々刻々と中心座標が変化するもの

である。そこで，この中心座標の推移から電流応答を解析し，どのような電流変化をしなけれ

ば高応答を達成できないかを調査する。

式 (6-13), (6-14)に示した過渡項を考慮した電圧制限楕円のd, q軸中心座標Cd(id, iq), Cq(id, iq)

を id, iqについて偏微分し，電流変化による中心座標の偏移を求める。偏微分の結果を式 (6-19),

(6-20), (6-21), (6-22)に示す。
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diq
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> 0

did

dt
< 0

図 109: 高回転数領域での電流変化に伴う過渡項を考慮した電圧制限楕円の推移 (力行，正回

転数)

∂Cd

∂(−id)
=

R

Ld

(6-19)

∂Cq

∂(−id)
= ωe

Ld

Lq

(6-20)

∂Cd

∂iq
= ωe

Lq

Ld

(6-21)

∂Cq

∂iq
= − R

Lq

(6-22)

電圧飽和する高回転数領域を考えると，式 (6-20), (6-21)が支配的となる。また，電流変化に

よる中心座標の変位量はトルクの大きさに依存せず，回転数には依存する。図 109に高回転数，

力行における過渡項を考慮した電圧制限楕円の中心座標推移を表した模式図を示す。

力行時にトルクを増加させる場合，diq/dt > 0, did/dt < 0となることが好ましい。この操作

は第二象限上の領域である。中心座標は第四象限に存在し，高回転数領域では中心座標は原点

から離れる。このため，第二象限上の面積が少なく，高速な電流応答が不可能である。さらに，

定常状態で電圧振幅が飽和している場合には，図 109に示したように原点を通る楕円となるた

めに第二象限上の点は取れない。さらに diq/dt > 0の操作は中心座標を原点から離すため，第

二象限上の面積を減らしてしまう。よって，第二象限上の面積を増加させる操作が必要である。

以下，力行の場合についてのみ考える。

第二象限上の面積を増加させる操作の一つは，負の d軸電流である。図 109に示すように

did/dt < 0とすれば，中心座標が第一象限に移動し，diq/dt切片が増える。そこで，予め負の d

軸電流をオーバーシュートさせた後，did/dt > 0かつ diq/dt > 0の第一象限上の点を選択して q

軸電流を立ち上げれば，第二象限上の面積が広くした状態で q軸電流を立ち上げられる。また，

中心座標が第二象限にあることから diq/dtの最大値は第一象限内がある。よって，did/dt < 0

かつ diq/dt > 0の第二象限上の点を選択し続けてトルクを立ち上げるよりも diq/dtを大きくで
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図 110: d軸電流のオーバーシュートによる応答の改善
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図 111: 負の d, q軸電流変化による応答の改善

き，高応答となる。

もう一つの第二象限上の面積を増加させる操作はq軸電流のアンダーシュートである。diq/dt <

0により，図 109に示すように中心座標は第二象限上の面積が増えるように変化する。また，

diq/dt < 0を許容すれば，第三象限上の点を選べるために負の d軸電流変化も大きくできる。

すなわち，図 111に示すように中心座標を原点方向に推移でき，第二象限上の面積をより広く

できる。

以上の 2つの操作は，線形化モデルの零点から得られた知見と同じである。ここで，線形化

モデルの零点を用いた解析では得られない点について議論する。過渡項を考慮した電圧制限楕

円の大きさは一定であり，中心座標の変化率は回転数 ωeのみに依存性する。このため，低トル

ク領域であっても q軸電流を立ち上げ続けるよりも q軸電流をアンダーシュートさせ，第一象

限上の最大の q軸電流が得られる点を第二象限を近づけた方が高速なトルク応答が発生できる。

また同時に負の d軸電流応答を大きくすれば第二象限上の領域をより広くできる。よって，零
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点が速くて無視できるような領域でも q軸電流のアンダーシュートを発生させた方が高速なト

ルク応答が実現できる。

次にトルクを減少させる場合を考える。線形化モデルから得られた知見では立ち上がり時と

立ち下がり時で差がない。一方，立ち下がり時では過渡項を考慮した電圧制限楕円の第四象限

となる。中心座標は第四象限に存在するため，第四象限の面積が十分に広い。すなわち，トル

クの立ち下がり時には達成性能限界を回避でき，q軸電流をアンダーシュートをさせずとも高

速に電流を立ち下げられる。

6.3 まとめ

本章ではアンダーシュートまたはオーバーシュートと整定時間のトレードオフを達成性能限

界と位置付け，線形化モデルの零点に着目して電圧制限下での達成性能限界を解析した。遅い

安定零点ではオーバーシュート量と整定時間の間にトレードオフがあり，遅い不安定零点では

アンダーシュート量と整定時間の間にトレードオフが存在する。線形化モデルから符号と大き

さの動作点依存性を解析した結果，q軸電流には力行では安定零点，回生では不安定零点が存

在し，高トルクであるほど遅い零点となることが得られた。また，d軸電流には力行で不安定

零点，回生では安定零点となり，低トルクであるほど遅い零点となる。また，トルクは d軸電

流と q軸電流の組み合わせで決まるため，複雑な特性となる。さらに機器定数による零点の操

作を検討し，低回転数領域の特性改善を確認した。

線形化モデルの零点とは異なる電流応答の解析手法として，過渡項を考慮した電圧制限楕円

を用いた解析手法を提案した。電流変化に伴う中心座標の推移と各座標上の面積からトルク応

答を改善できる電流変化について議論し，線形化モデルの零点を用いた解析と同じ結果が得ら

れた。また，過渡項を考慮した電圧制限楕円は最大電圧振幅しかモデルに含んでいないため，

入力に依存しない解析ができる。そこで，線形化モデルの零点を用いた解析との違いを議論し，

q軸電流の零点が速い領域でも q軸電流のアンダーシュートによって応答が改善できることを

示した。また力行では第四象限上の面積が広いため，トルク立ち下がり時には d軸電流のオー

バーシュート，q軸電流のアンダーシュートが発生せず，達成性能限界が回避できることが示さ

れた。
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第 7 章

フィードバック制御と達成性能限界の解析結

果の比較

本章では高帯域な電圧制限下でのフィードバック制御のシミュレーション結果と第 6章で解

析した達成性能限界を比較し，提案した解析手法の有用性を確認する。

高帯域な電圧制限下でのフィードバック制御として，第 3.3節で提案した状態フィードバック

に基づく電圧位相制御を用いる。また，第 6章での数値解析結果と比較するため，同じ条件で検

証する。また，十分に高帯域化な部分まで検討するため，閉ループ極の実部を−500 , −1, 000,

−1, 500 rad/sの 3パターンとする。さらに，電圧位相の飽和を避け，かつ線形化誤差が小さい

状態で検討するため，トルク指令値のステップ幅を小さくする。

7.1 低回転数・高トルク領域での検討

1,500 rpmにおいてトルク指令値を 2.5 Nmから 3 Nmの間で変化させた場合について比較す

る。このシミュレーション条件では，第 6章の線形化モデルの零点を用いた解析より，図 99(c)

に示すようにトルク応答の零点は安定零点である。しかしながら，電流応答の零点と比較して

非常に速い。また，q軸電流応答の零点は図 97(b)より遅い不安定零点である。d軸電流応答の

安定零点は図 94(b)に示したように q軸電流の零点よりは速いが，トルクの零点よりは遅い。閉

ループ極の実部が−500, −1, 000, −1, 500 rad/sの場合のシミュレーション結果をそれぞれ図

112, 113, 114に示す。

電圧位相からd軸電流までの特性には遅い安定零点を有する。d軸電流応答にはオーバーシュー

トが発生しており，閉ループの帯域を上げて整定時間を短くするほどオーバーシュート量が増

加している。また，第 6章で解析した動作点依存性より，d軸電流応答の零点は低いトルクで

あるほど遅くなる。図 113(b), 114(b)より，低トルク側で発生しているオーバーシュートの方

が大きく，解析した動作点依存性が妥当である。

また q軸電流応答には不安定零点が存在するために q軸電流にはアンダーシュートが発生し，
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図 112: シミュレーション結果 1 (−500 rad/s, 1,500 rpm, 2.5-3 Nm)
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図 113: シミュレーション結果 1 (−1, 000 rad/s, 1,500 rpm, 2.5-3 Nm)
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図 114: シミュレーション結果 1 (−1, 500 rad/s, 1,500 rpm, 2.5-3 Nm)

整定時間とアンダーシュート量のトレードオフという達成性能限界がシミュレーション結果か

ら確認できる。q軸電流応答の不安定零点は高トルクであるほど遅くなる。シミュレーション

でも高トルク側で発生したアンダーシュートの方が大きい。さらに解析結果では q軸電流応答

の零点は d軸電流応答の零点よりも遅い。−500 rad/sでは d軸電流のオーバーシュートは発生

していないが，q軸電流のアンダーシュートは発生しており，解析結果と一致する。

トルクの安定零点はフィードバック制御器の帯域と比べて十分に速いため，オーバーシュー

トは発生していない。
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図 115: シミュレーション結果 2 (−500 rad/s, 2,000 rpm, 0-0.5 Nm)
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図 116: シミュレーション結果 2 (−1, 000 rad/s, 2,000 rpm, 0-0.5 Nm)

0 10 20 30 40
−0.2

0

0.2

0.4

0.6

Time[ms]

T
o

rq
u

e
[N

m
]

 

 

T̂
T ∗

(a) Torque T

0 10 20 30 40
−12

−10

−8

−6

−4

−2

0

Time[ms]

C
u

rr
e

n
t[

A
]

(b) d-axis current id

0 10 20 30 40
−0.5

0

0.5

1

1.5

2

2.5

3

3.5

Time[ms]

C
u

rr
e

n
t[

A
]

(c) q-axis current iq

0 10 20 30 40
−0.1

0

0.1

0.2

0.3

Time[ms]
V

o
lt
a

g
e

 p
h

a
s
e

[r
a

d
]

(d) Voltage phase δ

図 117: シミュレーション結果 2 (−1, 500 rad/s, 2,000 rpm, 0-0.5 Nm)

7.2 高回転数・低トルク領域での検討

2,000 rpmにおいてトルク指令値を 0 Nmから 0.5 Nmの間で変化させた場合について比較す

る。この動作点ではトルク応答の零点，q軸電流応答の零点は十分に速い。しかしながら，d軸

電流の零点は非常に遅い安定零点である。閉ループ極の実部を−500, −1, 000, −1, 500 rad/sと

したときのシミュレーション結果をそれぞれ図 115, 116, 117に示す。

トルク応答，q軸電流応答の零点は十分に速いため，オーバーシュートもアンダーシュート

も発生してない。一方，d軸電流応答の零点は非常に遅いため，過大なアンダーシュートが発

生している。また，低トルク側の方が安定零点が遅いため，発生したオーバーシュートが大き

い。さらに図 94(b)より，第 7.1節のシミュレーション条件より本節でのシミュレーション条件

の方が遅い零点であり，%オーバーシュート量も増加している。
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7.3 高回転数・高トルク領域での検討

2,000 rpmにおいてトルク指令値を 2.5 Nmから 3 Nmの間で変化させた場合のシミュレー

ション結果をそれぞれ図 118, 119, 120に示す。

q軸電流の零点は高トルクであるために不安定で遅い零点となる。シミュレーション結果で

もアンダーシュートと整定時間のトレードオフが存在する。また，第 7.2節と比較して高トル

ク領域であるために零点が遅く，アンダーシュートが大きい。また，線形化モデルの零点を用

いた解析では高トルク領域では速度依存性がなかった。第 7.1節の結果を比較するとほぼ同等

の%アンダーシュート量が発生している。

d軸電流の零点は安定零点であるが第 7.2節での検討内容と比較すると速く，シミュレーショ

ン結果でもオーバーシュートが小さい。また，d軸電流の零点は高トルク・高回転数であるほど

速い零点となるため，第 7.1節の同トルクでの結果と比較するとオーバーシュート量が小さい。

この動作点では前節までのシミュレーションと異なり，フィードバック制御器の帯域と比べて

トルクの零点が遅い。シミュレーション結果でも今までの検討結果と異なってアンダーシュー
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図 118: シミュレーション結果 3 (−500 rad/s, 2,000 rpm, 2.5-3 Nm)
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図 119: シミュレーション結果 3 (−1, 000 rad/s, 2,000 rpm, 2.5-3 Nm)

0 10 20 30 40
2.4

2.5

2.6

2.7

2.8

2.9

3

Time[ms]

T
o

rq
u

e
[N

m
]

 

 

T̂
T ∗

(a) Torque T

0 10 20 30 40
−30

−28

−26

−24

−22

Time[ms]

C
u

rr
e

n
t[

A
]

(b) d-axis current id

0 10 20 30 40
11

12

13

14

15

Time[ms]

C
u

rr
e

n
t[

A
]

(c) q-axis current iq

0 10 20 30 40
0.6

0.65

0.7

0.75

0.8

0.85

Time[ms]

V
o

lt
a

g
e

 p
h

a
s
e

[r
a

d
]

(d) Voltage phase δ

図 120: シミュレーション結果 3 (−1, 500 rad/s, 2,000 rpm, 2.5-3 Nm)
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トが発生しており，達成性能限界の解析と一致する。トルク応答の零点は高トルクであるほど

遅い零点である。−500, −1, 000 rad/sのときには高トルク側で発生するアンダーシュート量の

方が大きいが，−1, 500 rad/sの場合には低トルク側で発生するアンダーシュート量の方が大き

く，傾向が異なっている。トルクの線形化で無視しているKrt∆id∆iqの項に着目して考察する。

トルクの立ち上がりの始めでは∆iq < 0, ∆id < 0であるため，Krt∆id∆iq < 0となる。よって，

実際には線形化での解析結果よりも大きいアンダーシュートが発生する。一方，トルクの立ち

下がりの始めは∆iq > 0, ∆id > 0, Krt∆id∆iq < 0となるため，線形化モデルの零点での解析結

果よりも小さいアンダーシュートとなる。よって，線形化で無視したKrt∆id∆iqにより，零点

の傾向とシミュレーション結果が合わなかった。しかしながら，同じトルクの立ち下がりの結

果または立ち上がりの結果だけで他の検討内容と比較すれば線形化モデルの零点から得られた

解析結果と一致しており，提案した達成性能限界の定量化は妥当である。

7.4 まとめ

本章では第 6章で提案した線形化モデルの零点を用いた電圧制限下での達成性能限界の定量

化を高帯域化した状態フィードバックに基づいた電圧位相制御のシミュレーション結果から評

価した。トルク指令値のステップ幅が小さい検討ではあるが，d, q軸電流応答は解析した動作

点依存性と一致した。またトルクについては，立ち上がり時と立ち下がり時で線形化の誤差に

よる応答の変化が異なる。このため，高帯域化して大信号となった場合には解析した動作点依

存性と異なる結果が得られた。しかしながら，立ち上がりまたは立ち下がりだけで比較すれば

整定時間とアンダーシュートのトレードオフおよび動作点依存性が確認された。よって，本章

での検討により本論文で提案した電圧制限下の達成性能限界の定量化が有用であることが示さ

れた。

本論文で定量化した達成性能限界は機器定数および駆動点での電圧位相・d, q軸電流のみを

用いて。複雑な計算は不要で導出できるため，フィードバック帯域の決定などで有効的に活用

できる。
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第 8 章

終端状態制御による最短時間電流軌道の導出

と解析との比較

前章ではトルク指令値のステップ幅が小さいで検討していた上，軌道を最適化してはいなかっ

た。そこで，本章では終端状態制御 [61]に基づく IPMSMの電流制御を提案し，電流誤差の二

乗和を最小化する最短時間電流軌道を導出し，定量化した達成性能限界および過渡項を考慮し

た電圧制限楕円との比較を行う。

8.1 PMSMのPWMホールドモデル

図 121に示す単相インバータシステム任意の出力電圧 V [k]は出力できず，図 122のように 0,

±E (E: 単相インバータ直流電源電圧)しかとれない。PMSMも同様に三相インバータで駆動

させるため，その出力電圧 Vinvはパルスである。このため，瞬時値を緻密に制御したい場合に

は，一般的な零次ホールドによる離散化は不適切といえる。文献 [16]によると，インバータ駆

動系の制御対象は PWMホールドに基づき離散化できる。

式 (2-1), (2-2)に示したPMSMの電圧方程式をPWMホールドに基づいて離散化する。ここ

で，1サンプル点間の速度変動が無視できるほど小さいと仮定すると，干渉項ωeKeについては

高さ ωeKeの零次ホールドとみなして離散化できる。これより，PMSMのPWMホールドモデ

ルは式 (8-1)となる [62]。

x[k + 1] = As(ωe)x[k] +Bs(ωe)∆Tinv[k] +Bs2(ωe)vemf (ωe), (8-1)

y[k] = Csx[k], (8-2)

As(ωe) := eAc(ωe)Tu , Bs(ωe) := eAc(ωe)
Tu
2 BcVdc,

Bs2(ωe) := A
−1
c (ωe)

(
eAc(ωe)Tu − I

)
Bc, Cs := Cc, vemf (ωe) := [0 − ωeKe]

T

ここで，Vdc: 三相インバータ直流電源電圧，Tu: キャリア周期，∆Tinv = [∆Td ∆Tq]
T, ∆Td,

∆Tq: d, q軸電圧パルスのON時間とする。なお，As(ωe), Bs(ωe)は電気角速度 ωeの関数であ
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図 124: 線間電圧パルス

表 5: 出力ベクトルとON時間
Area I II III

Vi, Vj V1, V2 V3, V2 V3, V4

∆Ti ∆Tα − ∆Tβ√
3

−∆Tα +
∆Tβ√

3

2∆Tβ√
3

∆Tj
2∆Tβ√

3
∆Tα +

∆Tβ√
3

−∆Tα − ∆Tβ√
3

Area IV V VI

Vi, Vj V5, V4 V5, V6 V1, V6

∆Ti −2∆Tβ√
3

−∆Tα − ∆Tβ√
3

∆Tα +
∆Tβ√

3

∆Tj −∆Tα +
∆Tβ√

3
∆Tα − ∆Tβ√

3
−2∆Tβ√

3

表 6: 出力ベクトル順序
Area Order of output vector

I V0 → V1 → V2 → V1 → V0

II V0 → V3 → V2 → V3 → V0

III V0 → V3 → V4 → V3 → V0

IV V0 → V5 → V4 → V5 → V0

V V0 → V5 → V6 → V5 → V0

VI V0 → V1 → V6 → V1 → V0

り，速度変動時には再計算が必要となる。

三相の制御入力は空間ベクトル変調 (Space Vector Modulation: SVM)を用いて導出する必

要がある [63]。∆Td, ∆Tqを dq/2相変換により∆Tα, ∆Tβに変換する。得られた∆Tα, ∆Tβか

ら図 123より領域を決定する。表 5, 6から各領域ごとに出力ベクトルとON時間と出力順序が

決定される。ここで，出力電圧ベクトルは Vi, Vj であり，各ON時間は
√

3/2∆Ti,
√
3/2∆Tj

である。この
√
3/2は 2相/3相絶対変換での係数である。以上の過程で制御入力を導出すると

領域VIでは図 124のようなパルスが出力される。
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8.2 制御器設計

制御系のブロック図を図 125に示す。この制御系はフィードフォワード制御器C1[z]とフィー

ドバック制御器C2[z]を有する二自由度制御系の構造をしている。各制御系はフィードフォワー

ド制御器C1[z]が異なるだけである。本論文では 3種類の手法を比較する。

フィードバック制御器C2[z]はモデル化誤差，外乱を抑圧するために用い，式 (8-3)で表さ

れる。

C2[z] =

[
Cd[z] 0

0 Cq[z]

]
(8-3)

ここで，Cd[z], Cq[z]は d, q軸電流フィードバック制御器である。これらの制御器の設計には第

3.2.1節と同様に干渉項を無視したプラントモデルを用いる。フィードフォワード制御の誤差を

抑圧するため，Cd(s), Cq(s)は等価時定数 τ = 1 msとして係数図法標準形 [55]となるように設

計する。そして，Cd(s), Cq(s)をキャリア周期 TuでTustin変換によって離散化し，Cd[z], Cq[z]

を与える。また，|∆Tinv[k]| > ∆Tinvmaxであるとき，文献 [52]のアンチワインドアップ制御を

行う。

図 125中の電流指令値生成器では，電圧制限楕円または最大トルク/電流曲線と定トルク曲線

との交点となる d, q軸電流を指令値として与える。

また，全ての制御入力リミッタは式 (8-4)に示した位相優先のリミッタとした。

∆T̃inv[k] =

{
∆Tinv [k]
|∆Tinv [k]|∆Tinvmax (|∆Tinv[k]| > ∆Tinvmax)

∆Tinv[k] (otherwise)
(8-4)

ここで，∆Tinvmax: 最大 dq軸電圧ON時間ベクトル振幅，∆T̃inv[k]: リミッタ出力である。

空間ベクトル変調における∆θe(= 0.5ωeTu)は座標変換における離散化誤差の補償値である

[64]。
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8.2.1 手法1 (逆システムに基づくフィードフォワード制御)

式 (8-1)の逆システムは式 (8-5)となる。

∆Tinvff [k] = −B−1
s (ωe)As(ωe)x0[k] +B

−1
s (ωe)i

∗[k]−B−1
s (ωe)Bs2(ωe)vemf (ωe) (8-5)

この安定な逆システムを用い，フィードフォワード制御器C1[z]を構成する。フィードフォワー

ド制御器C1は制御入力が飽和しない，かつノミナルプラントであるとき，サンプル点上で完

全に追従誤差が零になることが補償される。

ここで，図 125における x0[k] := [id0[k] iq0[k]]
T は制御入力の飽和を考慮したノミナル出力

であり，制御入力が飽和した場合には 1サンプル遅れの電流指令値 i∗[k − 1]とは異なった値と

なる。

8.2.2 手法2 (終端状態制御に基づく最短時間電流軌道)

終端状態制御は，有限のステップ数，プラントパラメータを与えることで，プラントの初期状

態から終端状態まで状態変数を推移させるフィードフォワード制御である [61]。本手法では電

圧制限を考慮した電流制御を目的関数が二次関数，制約関数が二次不等式の計画法として線形

行列不等式 (Linear Matrix Inequality: LMI) [65]で表現する。フィードフォワード制御器C1[z]

はこの LMIを解くことで，フィードフォワード入力∆Tinvff を与える。

式 (8-1)のPWMホールドモデルにおいて k = 0, 1, · · · , N − 1と順番に適用していくと，式

(8-6)を得る。

Y = ΣU (8-6)

Y := x[N ]−AN
s x[0]−Σ2Uemf (8-7)

Σ :=
[
AN−1

s Bs AN−2
s Bs · · · Bs

]
(8-8)

Σ2 :=
[
AN−1

s Bs2 AN−2
s Bs2 · · · Bs2

]
(8-9)

U :=
[
∆T T

inv[0] ∆T T
inv[1] · · · ∆T T

inv[N − 2] ∆T T
inv[N − 1]

]T
(8-10)

Uemf :=
[
vTemf vTemf · · · vTemf vTemf

]T
(8-11)

ここで，x[0]は状態変数の初期値，x[N ]は状態変数の終端値であり電流指令値 i∗であり，ωe

は一定と仮定する。

式 (8-6)を満たすフィードフォワード入力列U は一意に定まらない。そこで，電流誤差の二

乗和を評価関数とし，この評価関数を最小化するフィードフォワード入力列U を求める。評価
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関数 J は式 (8-12)となる。

J = ETQE, Q > 0 (8-12)

E := I∗ −Ax[0]−BU −B2Uemf (8-13)

A :=
[
As A2

s · · ·AN
s

]T
(8-14)

B :=


Bs 0 · · · 0

AsBs Bs · · · 0
...

...
. . .

...

AN−1
s Bs AN−2

d Bs · · · Bs

 (8-15)

B2 :=


Bs2 0 · · · 0

AsBs2 Bs2 · · · 0
...

...
. . .

...

AN−1
s Bs2 AN−2

s Bs2 · · · Bs2

 (8-16)

I∗ :=
[
(i∗)T (i∗)T · · · (i∗)T

]T
(8-17)

さらに制御対象が可制御性であるので，Σは行フルランクとなる。そこで，ΣΣ⊥ = 0,ΣΣ† = I

を満たすΣ⊥ ∈ R2N×(2N−2), Σ† ∈ R2N×2を定義し，式 (8-18)を満たす Ũ を定義する。

U =
[
Σ† Σ⊥

]
Ũ (8-18)

Ũ =
[
Y q

]T
(8-19)

ここで，q ∈ R(2N−2)×1がフリーパラメータである。

式 (8-12)に式 (8-13), (8-18)を代入すると，式 (8-20)を得る。

J = R(q) + ST(q)QS(q) (8-20)

Z := I∗ −Ax[0]−BΣ†Y −B2Uemf (8-21)

R(q) := ZTQZ − 2ZTQS(q) (8-22)

S(q) := BΣ⊥q (8-23)

与えられた γに対して，J < γが成り立つ条件は LMIを用いると式 (8-24)となる [66]。[
γ −R(q) S(q)T

S(q) Q−1

]
> 0 (8-24)

次に制約関数である電圧制限をLMIを用いて表現する。各サンプリング点における電圧制限

は式 (8-25)で表わされる。

∆T 2
d [k] + ∆T 2

q [k] = ∆T T
inv[k]∆Tinv[k] ≤ ∆T 2

invmax (k = 0, 1, · · · , N − 1) (8-25)

ここで，1行 i列要素，2行 (i+ 1)列要素が 1でそれ以外が 0の行列 g(i) ∈ R2×2N (i := 2k+ 1)

を定義する。行列 g(i)は式 (8-26)に示すように入力ベクトル列U から kサンプル目の制御入
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力∆Tinv[k]を抽出する。

∆Tinv[k] = g(i)U (q) (8-26)

式 (8-26), (8-25)より，LMIを用いて kサンプル目の電圧制限は式 (8-27)で表される。[
∆T 2

invmax U(q)Tg(i)T

g(i)U(q) I

]
≥ 0 (8-27)

式 (8-24), (8-27)の下で γを最小化するフリーパラメータ qを決定することで，PMSMのPWM

ホールドモデルに対し，電圧制限を満たしつつ電流誤差の二乗和を最小化させる，かつx[0]か

らx[N ]へN ステップで遷移させるフィードフォワード入力列U が求まる。また，ステップ数

N を最小化することで，最短時間電流軌道を求める。

8.2.3 手法3 (トルクの逆応答を抑制する準最短時間トルク軌道)

IPMSMでは q軸電流の逆応答によってマグネットトルクが減少する一方，負の d軸電流の増

加によってリラクタンストルクが増加できる。このため，ある程度の q軸電流逆応答を発生さ

せてもトルクの逆応答は発生しない。そこで，トルクを制約し，逆応答を抑制する。

式 (2-3)を二次形式で表現すると式 (8-28)となる。

T = Kmtiq +

[
id

iq

]T [
0 Krt

2

Krt

2
0

][
id

iq

]
(8-28)

ここでリラクタンストルクの係数行列が正定ではないため，LMIではトルクを直接制約できな

い。ここで，オーバーシュートは終端状態近傍，アンダーシュートは初期状態近傍でしか発生

しない。この点に着目し，終端状態で線形化したトルクを用いてオーバーシュートの抑圧，初

期状態で線形化したトルクを用いてアンダーシュートの抑圧を図る。

初期状態で線形化したトルクは式 (8-29)となる。

T [k] ≃ (Kmt +Krtid[0])iq[k] +Krtiq[0]id[k]−Krtid[0]iq[0] (8-29)

これより，線形化したトルクのアンダーシュートを抑圧する制約関数は式 (8-30)で表される。

sgn(T ∗ − T [0]) {(Kmt +Krtid[0])iq(q)[k] +Krtiq[0]id(q)[k]−Krtid[0]iq[0]− T [0]} ≥ 0

(8-30)

同様に線形化したトルクのオーバーシュートを抑圧する制約関数は式 (8-31)となる。

sgn(T ∗ − T [0])
{
T ∗ − (Kmt +Krti

∗
d)iq(q)[k]−Krti

∗
qid(q)[k] +Krti

∗
di

∗
q

}
≥ 0 (8-31)

式 (8-24), (8-27), (8-30), (8-31)の下で γを最小化するフリーパラメータ qを決定することで，

線形化トルクのアンダーシュートおよびオーバーシュートの制約するフィードフォワード入力

列U が求まる。ステップ数N を最小化することで最短時間の軌道を求める。ただし，線形化

したトルクを制約するために準最適解となる。
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8.3 シミュレーション

シミュレーション結果において導出した各軌道を検証する。モータパラメータは表 2に示し

た値を用い，三相インバータ直流電源電圧 Vdc = 36 V，最大変調率Mmax = 1.15，キャリア周

期 Tu = 0.1 msとする。また，トルク指令値から d, q軸電流指令値を生成する際，定常状態で

の変調率が 0.95Mmax以下となるように選定する。

1,500 rpmにおける各手法のシミュレーション結果を図126, 127, 128に示す。図126(d), 127(d),

128(d)における点線は最大変調率Mmaxを表わしている。また，T0, id0, iq0はそれぞれトルク，

d, q軸電流のノミナル出力である。手法 2, 3では LMIの解が存在する最小のステップ数N と

し，手法 2ではN = 33，手法 3ではN = 35である。また，シミュレーション 1における過渡

項を考慮した電圧制限楕円の軌跡を図 129に示す。点線で示した楕円は終端状態における過渡

項を考慮した電圧制限楕円，原点付近の点は選ばれた電流微分値の軌跡，第四象限上の点は中

心座標の軌跡を表している。

手法 1は電圧飽和を陽に考慮していないため，電圧飽和によって高速なフィードフォワード

制御が実現できていない。また，d, q軸電流応答およびトルク応答にはオーバーシュートまた

はアンダーシュートが発生していない。一方で手法 2, 3は電圧飽和を LMIで記述し，陽に考

慮している。このため，電圧制限下で電圧位相を大きく変化させて整定時間を短縮させた電流

軌道を導出した。手法 2では q軸電流に微小なアンダーシュートと d軸電流に過大なオーバー

シュートを発生させている。これに伴い，トルクにもアンダーシュートとオーバーシュートが

発生している。一方，手法 3では整定時間は手法 2に比べて 0.2 msだけ伸びているが，トルク

にアンダーシュートもオーバーシュートも発生しない軌道を実現している。

第 6章での解析では力行では電圧位相から d軸電流までの伝達関数には安定零点が存在する

という結果が得られている。特に電圧位相が小さい場合では遅い安定零点であり，高速な応答

のためには d軸電流のオーバーシュートが必要となる。最も整定時間の短い手法 2では最も大き

い d軸電流のオーバーシュートを発生していることから，軌道全体の電流二乗和を最小化した終

端状態制御に基づく最短時間電流軌道でも第 6章での解析と同様に整定時間とアンダーシュー

ト量のトレードオフという達成性能限界が存在している。

一方で，q軸電流の不安定零点は達成している応答と比較すると無視できるほど速い。しか

しながら，手法 2では微小な q軸電流のアンダーシュートを発生させており，線形化モデルの

零点を用いた解析とは異なる軌道が得られている。第 6.2節の過渡項を考慮した電圧制限楕円

による解析より，中心座標の推移にはトルク依存性はなく，低トルク領域でもあっても q軸電

流のアンダーシュートを発生させることで応答の改善が可能であるといえる。図 129(b)に示す

ように，q軸電流のアンダーシュートを許容することで負の d軸電流の変化量を手法 3よりも

大きくしている。負の d軸電流を優先して立ち上げることで第一象限上の点をより多く使える

ようにし，軌跡全体として高速な電流応答を実現させている。図 127(e)に示したように電圧位

相が大きく変化していることからも，線形化モデルでは説明できない結果である。手法 3では

線形化トルクの制約によって，q軸電流のアンダーシュートを発生していない。しかしながら

– 97 –



−5 0 5 10 15 20
−0.5

0

0.5

1

1.5

2

2.5

Time[ms]

T
o
rq

u
e
[N

m
]

 

 

T ∗

T
T0

(a) Torque T

−5 0 5 10 15 20
−30

−25

−20

−15

−10

−5

0

5

Time[ms]

C
u
rr

e
n
t[
A

]

 

 

i∗
d

id
id0

(b) d-axis current id

−5 0 5 10 15 20
−5

0

5

10

15

20

Time[ms]

C
u
rr

e
n
t[
A

]

 

 

i∗
q

iq
iq0

(c) q-axis current iq

−5 0 5 10 15 20
0

0.2

0.4

0.6

0.8

1

Time[ms]

M
o
d
u
la

ti
o
n
 i
n
d
e
x

(d) Modulation index

−5 0 5 10 15 20
−0.4

−0.2

0

0.2

0.4

0.6

0.8

1

Time[ms]

V
o
lt
a
g
e
 p

h
a
s
e
[r

a
d
]

(e) Voltage phase δ

図 126: シミュレーション結果

1 (手法 1)
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図 127: シミュレーション結果

1 (手法 2, N=33)
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図 128: シミュレーション結果

1 (手法 3, N=35)
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図 129: シミュレーション結果 1における過渡項を考慮した電圧制限楕円の軌跡

q軸電流の不安定零点は速いため，図 129(c)に示すように選択した d軸電流微分値はアンダー

シュートを発生させた手法 2と差が少ない。

図 99(c)より，1500 rpm, 0-2 Nmでは電圧位相からトルクまでの特性には安定零点がある。

このため，最も整定時間の短い手法 2ではトルクにオーバーシュートが発生しているが，零点

が速いためにオーバーシュート量は少ない。また，手法 3では線形化トルクを用いてトルクの

オーバーシュート，アンダーシュートを制約しているため，オーバーシュートを発生していな

い。しかしながら，トルクのオーバーシュートが発生しないように d軸電流のオーバーシュー

トを発生させているため，手法 1と比較して整定時間を短縮している。

続いて高回転数，高トルク領域での検討を行う。2,000 rpmでトルク指令値を 1 Nmから 3

Nmに変化させたときの各手法のシミュレーション結果をそれぞれ図 130, 131, 132に示す。ま

た，過渡項を考慮した電圧制限楕円の軌跡を図 133に示す。

この領域ではトルク，q軸電流は不安定零点，d軸電流は安定零点となる。整定時間が最も短

い手法 2が最も q軸電流，トルクのアンダーシュート，d軸電流のオーバーシュート量が大き

く，トレードオフの存在が確認できる。他の手法とは異なり，図 133(b)に示すように応答の始

めに中心座標を原点方向に推移させ，第二象限上の面積を増加させている。また，d軸電流の
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図 130: シミュレーション結果

2 (手法 1)
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図 131: シミュレーション結果

2 (手法 2, N=27)
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図 132: シミュレーション結果

2 (手法 3, N=31)
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図 133: シミュレーション結果 1における過渡項を考慮した電圧制限楕円の軌跡

オーバーシュートによって第一象限上の点を選択し，第二象限の面積を多く保ったまま中心座

標を終端状態に移動させている。前述のシミュレーションと比較して d軸電流の零点は速いた

め，整定時間が短縮していても%オーバーシュート量が減少している。手法 3では線形化トル

クの制約によってトルクのアンダーシュートを抑制している。たが，トルクの零点に比べて零

点が遅い d, q軸電流のオーバーシュートおよびアンダーシュートを零にしていないため，手法

2と比較して 0.4 msしか整定時間が伸びておらず，手法 1よりも高速な応答を実現している。

2,000 rpmにおいて，手法 1でトルク指令値を立ち下げたときのシミュレーション結果を図

134に示す。第 7章のフィードバック制御では電圧位相のみを操作しており，立ち下がりでも達

成性能限界を受けていた。一方，手法 1は軌道を最適化していないフィードフォワード制御で

あるが，アンダーシュートもオーバーシュートもなく，0.5 msで追従している。電圧位相が反

転し，電圧振幅も同時に操作されていることから，二つの制御入力を組み合わせることで広い

第四象限上の面積を使い，達成性能限界を回避したといえる。

以上のシミュレーションより，最短整定時間の電流軌道である手法が最も d軸電流のオーバー

シュート，q軸電流のアンダーシュート，トルクのオーバーシュートまたはアンダーシュートが

大きく，第 6章で示した達成性能限界が大信号の制御入力の場合でも存在が確認された。また，
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図 134: シミュレーション結果 3 (手法 1)

大信号の制御入力となったため，線形化モデルと異なる点も存在し，過渡項を考慮した電圧制

限楕円の解析から示された低トルク領域でのアンダーシュートおよびトルクの立ち下がり時で

の達成性能限界の回避をシミュレーションから確認した。

動作点依存性については第 8.5節でシミュレーション結果から詳細に比較する。
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8.4 実験

シミュレーションと同様に実験でも各軌道を与え，達成性能限界の存在を確認する。サンプリ

ング周期 0.1 msでLMIを解き，リアルタイムで軌道を生成するのは不可能である。そこで，オ

フラインで生成したフィードフォワード入力列U を与える。また，速度変動によって，所定の

ステップ数で終端状態に達しなかった場合には，電圧制限を考慮しないN = 1のフィードフォ

ワード入力列U すなわち式 (8-5)の逆モデルに基づくフィードフォワード制御器からフィード

フォワード入力∆Tinvff を生成する。モータパラメータ，制御周期，三相インバータ直流電源

電圧はシミュレーションと同様である。また，座標変換離散化誤差の補償値∆θeは，演算時間

を考慮して∆θ = 0.9ωeTuとする。

図 135, 136, 137に 1,500 rpmにおける各手法の実験結果を示す。実験では直流電源電圧変動，

モデル化誤差が存在するため，ノミナル出力 T0, iq0, id0とプラント出力が一致していない。ま

た，速度演算値を用いてプラントモデルを更新しノミナル出力を算出しているため，速度変動

によってシミュレーションと同じ軌道とはならない。しかしながら，ほぼ同等の応答が得られ

ている。手法 1では d軸電流のオーバーシュートがなく，最も整定時間が長い。一方，d軸電流

のオーバーシュートを発生している手法 2, 3は高速な応答を実現しており，最も整定時間の短

い軌道である手法 2が最も大きい d軸電流のオーバーシュートを発生させている。また，トル

クの零点は安定零点であるために手法 2ではオーバーシュートを発生している。しかし，速い

零点であるために手法 2との差は 0.2 msしかなく，実際の整定時間に違いはない。

2,000 rpmにおける各手法の実験結果を図 138, 139, 140に示す。この領域では q軸電流およ

びトルクの零点が遅いため，q軸電流のアンダーシュートが発生しており，整定時間が最も短

い手法 2が最も大きいアンダーシュートを発生している。また，d軸電流応答の安定零点は速

くなっており，1,500 rpmの結果と比較してオーバーシュート量は減少している。手法 3ではト

ルクのアンダーシュートを抑圧しているものの，手法 1と比較して q軸電流のアンダーシュー

トおよび d軸電流のオーバーシュートを許容させており，高速な応答を実現できている。

2,000 rpmにおいて，手法 1でトルク指令値を 3 Nmから 1 Nmに立ち下げた時の実験結果を

図 141に示す。シミュレーションと同様に電圧位相を大きく変化させ，達成性能限界を回避し

ている。

以上の実験結果より，シミュレーションと同様に終端状態制御に基づいて導出した最短時間電

流軌道による高速な応答の実現を確認した。各手法と最短時間電流軌道を比較するとオーバー

シュート量またはアンダーシュート量と整定時間のトレードオフがあり，実験においても達成

性能限界が存在した。さらに過渡項を考慮した電圧制限楕円の第四象限上の面積が広いトルク

の立ち下がり時に，線形化モデルの零点を用いた解析からは得られない達成性能限界の回避を

確認した。
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図 135: 実験結果 1 (手法 1)
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図 136: 実験結果 1 (手法 2,

N=33)

−5 0 5 10 15 20
−0.5

0

0.5

1

1.5

2

2.5

Time[ms]

T
o
rq

u
e
[N

m
]

 

 

T ∗

T̂
T0

(a) Estimated torque T̂

−5 0 5 10 15 20
−30

−25

−20

−15

−10

−5

0

5

Time[ms]

C
u
rr

e
n
t[
A

]

 

 

i∗
d

id
id0

(b) d-axis current id

−5 0 5 10 15 20
−5

0

5

10

15

Time[ms]

C
u
rr

e
n
t[
A

]

 

 

i∗
q

iq
iq0

(c) q-axis current iq

−5 0 5 10 15 20
0

0.2

0.4

0.6

0.8

1

Time[ms]

M
o
d
u
la

ti
o
n
 I
n
d
e
x

(d) Modulation index

−5 0 5 10 15 20
−0.5

0

0.5

1

Time[ms]

V
o
lt
a
g
e
 p

h
a
s
e
[r

a
d
]

(e) Voltage phase δ

図 137: 実験結果 1 (手法 3,

N=35)
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図 138: 実験結果 2 (手法 1)
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図 139: 実験結果 2 (手法 2,

N=27)
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図 140: 実験結果 2 (手法 3,

N=31)
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図 141: 実験結果 3 (手法 1)

8.5 シミュレーションによる詳細検討

第 8.3節のシミュレーションとは異なり，手法 2において複数の回転数，ステップ数での各

オーバーシュート量，アンダーシュート量を求め，線形化モデルから得られた動作点依存性と

比較を行う。トルクを 0 Nmから 2 Nmまたは 1 Nmから 3 Nmに変化させる軌道の達成性能限

界を求めた結果をそれぞれ図 142, 143に示す。横軸をステップ数N，縦軸を%オーバーシュー

ト量，%アンダーシュート量としている。各なお，低回転数・低トルクの領域では電圧が飽和

していないため，電圧振幅の操作を含んでいる。

線形化モデルの零点からは低回転数・低トルクであるほど d軸電流の安定零点は遅いことが

得られている。図 142(d), 143(d)より，低回転数・低トルクであるほど d軸電流の%オーバー

シュート量が大きく，整定時間とのトレードオフが確認できる。よって，線形化モデルの零点を

用いて定量化した達成性能限界の動作点依存性は，軌道全体を最適化した場合でも妥当である。

q軸電流の不安定零点は高トルクであるほど遅いが，速度依存性は少ない。1,500, 1,600 rpm

では電圧振幅の操作を含んでいるため，アンダーシュートが小さくなっている。図 142(c)では

速度による差は少ないが，整定時間が伸びても q軸電流のアンダーシュートは減少しておらず，

図 143(c)ではより顕著である。手法 2では電流誤差の二乗和を最小化する評価関数を用いてい

る。このため，応答の始めに q軸電流のアンダーシュートを大きくした分だけ負の d軸電流を

速く立ち上げ，軌道全体として電流の誤差を小さくした。高回転数であるほどより大きい負の

d軸電流が必要となるため，d軸電流誤差が支配的となる。このため，高回転数領域であるほ

ど，より大きな q軸電流のアンダーシュートが発生した。
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図 142: 最短時間電流軌道の詳細解析 (トルクを 0 Nmから 2 Nmに変化させる軌道)
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図 143: 最短時間電流軌道の詳細解析 (トルクを 1 Nmから 3 Nmに変化させる軌道)

定量化した達成性能限界は下限値を表すものである。そこで，d軸電流よりも q軸電流の誤

差を優先して小さくし，検証する。各サンプルの d軸電流誤差に 0.0001の重み付けをし，q軸

電流の誤差を優先して小さくしたときの傾向を図 144, 145に示す。前述の結果と比較すると，

ステップ数が小さい領域では q軸電流のオーバーシュート量に速度依存性はほぼない。しかし

ながら，アンダーシュート量は零になっておらず，零点が無視できるほど速い動作点でも発生

している。これは過渡項を考慮した電圧制限楕円から示されたように，第二象限上の領域を拡

大して軌道全体の応答を改善させるためであるといえる。特に回転数が小さいほど，ステップ

数が短いときにアンダーシュート量が大きい。低回転数であるほどより大きい q軸電流を立ち

上げる必要があり，また電流変化に伴う中心座標の移動量が回転数依存であるためである。な

お，q軸電流誤差を優先して最小化した場合でも d軸電流の動作点依存性に変わりがない。

トルクは d軸電流と q軸電流の応答の組み合わせで決まる。終端状態制御では高速な電流応

答が発生し，アンダーシュート量およびオーバーシュート量が大きい。このため，トルクのオー

バーシュートは d軸電流のオーバーシュート，トルクのアンダーシュートは q軸電流のアンダー

シュートに強く依存しており，線形化モデルから得られた達成性能限界の動作点依存性とは異

なっている。しかしながら，安定零点・不安定零点となる領域でそれぞれオーバーシュート・

アンダーシュートが発生する傾向が得られており，達成性能限界に指標自体は妥当であるとい

える。
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図 144: 最短時間電流軌道の詳細解析 (トルクを 0 Nmから 2 Nmに変化させる軌道，q軸電流

誤差の最小化を優先)
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図 145: 最短時間電流軌道の詳細解析 (トルクを 1 Nmから 3 Nmに変化させる軌道，q軸電流

誤差の最小化を優先)

8.6 まとめ

本章ではPWMホールドモデルの逆システムに基づくフィードフォワード制御および大信号

の制御入力となる終端状態制御に基づく最短時間電流軌道，準最短時間トルク軌道と第 6章で

の解析結果を比較した。大信号となる最短時間電流軌道の場合でも線形化モデルでの解析と同

様にオーバーシュートまたはアンダーシュートと整定時間のトレードオフが存在することを示

した。

終端状態制御に基づいて導出された軌道において，d軸電流の達成性能限界の動作点依存性

は線形化モデルから得られる結果と良好に一致した。また，整定時間が短いとき，q軸電流の

達成性能限界の動作点依存性が線形化モデルから得られる結果と一致した。ただし，過渡項を

考慮した電圧制限楕円から示されたように速い零点の領域でも発生し，厳密に一致はしていな

い。さらに，トルクは高速な電流応答に支配され，動作点依存性は一致しなかった。しかしな

がら，線形化モデルから得られた零点の符号と終端状態制御に基づいて導出された軌道の傾向

はほぼ一致していることか，定量化した達成性能限界は大信号の制御入力となる場合でも有用

であるといえる。また，定量化した達成性能限界と導出した軌道の差は，過渡項を考慮した電

圧制限楕円によって定性的に説明できる。

本章で提案した準最短時間トルク軌道では線形化モデルを制約しているが，トルクのアンダー
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シュートおよびオーバーシュートを抑制しつつ，高速な応答を実現させた。出力であるトルク

ににアンダーシュートが発生しないように状態変数である d, q軸電流を予め推移させることは

文献 [58]で提案されている非最小位相連続時間システムの制御法と同じであり，制御入力の変

化が酷似している。このことから，終端状態制御も非最小位相連続時間システムに対して有効

な制御法であるといえる。
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第 9 章

結論

永久磁石同期モータの弱め磁束領域ではインバータの出力電圧飽和によって応答が遅れると

いう課題に対し，本論文では極座標系での制御入力に着目したフォードバック制御によって高

応答化を実現した。また，弱め磁束領域での高帯域化に伴う達成性能限界を線形化モデルの零

点に着目して定量化を行った。

第 I部では極座標に着目したフィードバック制御器設計について検討した。第 3章においては

弱め磁束領域の全域で適用可能なモデルベース電圧位相制御器を提案した。提案法は動作点に

応じて線形化モデルを再定義する機構を加えており，可変ゲインの制御器となる。提案した可

変ゲイン制御器を SPMSMおよび IPMSMで検証し，高応答化を確認した。さらに，線形化モ

デルの零点に着目し，従来の設計法の問題点を指摘した。しかしながら，提案法を高出力モー

タで検証した結果，制御器零点などの問題が確認された。そこで，モータシミュレータによる

平衡点探索を用いた状態フィードバックに基づく電圧位相制御を新たに提案し，制御器零点に

よる振動が発生しないトルク応答を実現した。

第 4章では，制御器切り替え前後での制御入力の統一を目的とし，極座標系での制御入力を

用いた電圧制限内での電流制御について検証した。可制御性の観点より，極座標系での制御入

力の利用が可能な駆動条件を解析した。この結果から，電圧位相で d軸電流，電圧振幅で q軸

電流を制御手法を設計し，シミュレーションおよび実験結果から実現を示した。しかしながら，

制御系設計が複雑になり，直交座標系での制御入力を用いる電流ベクトル制御と比較して優位

性は得られなかった。制御入力の統一よりも高帯域な電流ベクトル制御を用いることが好まし

いと結論付けた。

第 5章では電圧位相制御では制御器の切り替えという課題に対して，極座標系の制御入力を

用いた弱め磁束制御法を提案した。提案手法では電圧振幅によって d軸電流を制御し，電圧位

相制御の利用を線形領域まで拡張した。さらに，電圧振幅制御器と電圧位相制御器を統合設計

した制御法を提案し，滑らかなトルク応答を実現しつつ，電圧制限内，電圧制限下で所望の特

性を実現した。この設計法では制御器の状態変数が 2つであり，電圧振幅，電圧位相から初期値

補償が容易に行える。このため，電流ベクトル制御との切り替えの際に制御入力が不連続とな
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らず，疑似的なシームレス制御が実現できる。シミュレーション結果，実験結果から疑似シー

ムレス制御の実現を確認した。

第 II部では，電圧制限下での永久磁石同期モータの達成性能限界の定量化について取り上げ

た。第 6章では第 2章で示した線形化モデルの零点に着目して電圧制限下での達成性能限界を

示した。d軸電流は力行で安定零点であり，遅い零点となる低トルク，低回転数では整定時間と

オーバーシュート量とのトレードオフという達成性能限界があること示した。また，q軸電流

は力行で不安定零点であり，高トルク，高回転数で遅い零点となるために整定時間とアンダー

シュート量のトレードオフが存在する。トルクの零点は d軸電流応答と q軸電流応答の組み合

わせで決まるために複雑な特性となるが，高トルク領域では q軸電流応答によって決まり，力

行では遅い不安定零点となることが得られた。別の電流応答解析手法として，過渡項を考慮し

た電圧制限楕円を用いた解析を行い，線形化モデルでは得られない傾向について議論した。

第 7章では第 3章で提案した状態フィードバックに基づく電圧位相制御と第 6章で定量化し

た達成性能限界をトルクステップ応答のシミュレーション結果から比較を行った。フィードバッ

ク制御では制御入力が大きく変化しないため，線形化モデルの解析から得られた達成結果と傾

向が一致し，提案した達成性能限界の定量化が妥当であることが得られた。

第 7章の比較はフィードバック制御器で制御入力は小信号であった。そこで，第 8章では

PMSMの逆システムに基づくフィードフォワード制御，終端状態制御制御に基づく最短時間電

流軌道，準最短時間トルク軌道の 3つの軌道を用い，大信号の制御入力の場合として第 6章での

解析結果を比較した。大信号であるために達成性能限界の動作点依存性は線形化モデルから得

られた結果と厳密に一致してはいない。しかし，整定時間と各オーバーシュート量，アンダー

シュート量のトレードオフを確認し，提案した達成性能限界の有用性を示した。

本論文では極座標に着目し，電圧制限下でのフィードバック制御を高応答化し，かつ疑似的

なシームレス制御を実現した。また，従来は不明瞭であった電圧制限下での達成性能限界を極

座標系での制御入力に対する線形化モデルの零点に着目して定量化し，電圧制限下で高帯域な

フィードバック制御の達成性能限界を表すことを確認した。さらに，最短時間電流軌道におい

て，線形化モデルの零点で説明できない電流応答は過渡項を考慮した電圧制限楕円によって定

性的に説明できることを示した。本論文での提案が今後の永久磁石同期モータドライブシステ

ムの高性能化に寄与することを願う。
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付録 A

実験車両FPEV4-Sawyerと最適モータ設計

のための最小入力電力条件の導出

著者の所属している研究グループではオリジナルの電気自動車FPEV2-Kanonを用い，車両

の安全性 [67]・快適性 [68]および一充電走行距離の延長 [69, 70]に関する様々な研究を行って

きた。しかしながら，FPEV2-Kanonには下記の問題点があり，検討内容が制限されていた。

• 駆動モータがダイレクトドライブ方式のインホイールモータ (in-wheel motor: IWM)の

みで車載モータ (on-board motor: OBM)など他の駆動方式での検討がない

• モータや駆動方式の変更には大幅な改修が必要

• トルク指令値を与えるだけでモータ制御の中身がブラックボックス

そこで，研究の自由度を広げるために新しい実験車両FPEV4-Sawyer [71]の製作を行ってきた

ので，本論文で紹介する。

本論文では高効率のために高回転数駆動される PMSMの制御について検討してきた。特に

電気自動車では一充電走行距離の観点から，モータの高回転数駆動による高効率化が必要とな

る。一方で，市街地走行などの低回転数領域でも高効率化が求められており，高効率な駆動領

域が広いことが求められている。そこで，電機子巻線 [72]や極数 [73]の切り替え，永久磁石の

起磁力の変更 [74, 75]などによるモータの機器定数を変化や，モータ特性の組み合わせ [76]な

どによって効率を改善させるモータ設計が提案されている。また，DC/DCコンバータ [77,78]

や Zソースインバータ [79]によって直流電源電圧を可変にし，総合効率を改善させる試みも成

されている。文献 [80], [81]では電気自動車におけるモータ分散配置に着目し，駆動力配分によ

る高効率化を提案している。しかしながら，従来の研究では車両運動力学とモータモデルを総

合的に考慮されていなかった。

著者の所属している研究グループでは車両運動制御によって一充電走行距離を延長する航続

距離延長制御システム (Range Extension Control Sysyem: RECS)を提案してきた [69,70]。従
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図 146: FPEV4-Sawyer

表 7: 車両諸元
Dimension (L×W × H) 3.395× 1.475× 1.61 m

Weight m 1,183 kg

Wheel radius r 0.27 m

来のRECSでは車両運動力学やモータ効率を総合的に考慮されているが，リラクタンストルク

の無視およびモータ等価回路の近似をしているため，モータドライブを厳密に考慮されていな

い。さらに，RECSでは前後輪モータで異なる効率特性を前提としていたが，モータ設計につ

いては議論されていなかった。そこで，本稿ではモータドライブを厳密に考慮し，モータ設計に

必要な駆動力一定の下での最小入力電力の条件式を導出する。この結果から最適な前後輪モー

タ設計の方法および制御システムの構成について考察する。

A.1 実験車両FPEV4-Sawyer

三菱自動車株式会社が販売している電気自動車 i-MiEVを基に，図146に示す実験車両FPEV4-

Sawyerを製作した。車両諸元を表 7に示す。FPEV4-Sawyerは駆動部の変更を容易にする可変

駆動ユニットシステムを採用し，FPEV2-Kanonの問題点を解決している。

A.1.1 可変駆動ユニットシステムと車両の特徴

可変駆動ユニットシステムは図 147に示すように車両構造をメインユニットと前後輪を構成

する 2つのサブユニットに分けたシステムである。サブユニットとメインユニットはボルトで

結合されており，容易に取り外し可能である。メインユニットにはバッテリパック，車両運動

コントローラ，駆動モータのインバータなどを備えている。

サブユニットは駆動部を構成している。フレーム，ステアリング機構，サスペンション機構

は前後輪とも同じ構造であるので，前輪のサブユニットと後輪のサブユニットは入れ替えられ

る。また，図 148のように駆動方式が異なる複数のサブユニットを製作すればサブユニットの
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(a) Assembled (b) Disassembled

図 147: 可変駆動ユニットシステム

(a) differential gear driven

sub-unit with an OBM

(b) IWM sub-unit (c) distributed motor driven sub-unit

with OBMs

図 148: サブユニット

図 149: 可変サスペンション機構

交換だけで複数の駆動方式を実現できる。例えば，前輪に非駆動輪のユニット，後輪に駆動輪

のユニットを搭載すれば後輪駆動車となり，前後を入れ替えれば前輪駆動車となる。このよう

にボルトで固定されているサブユニットだけの交換だけで済むため，車両全体の大幅な改修が

不要である。また，駆動方式によって重量は変わってしまうが，一つの車体という公平さの下

で複数の駆動方式を評価できる。

FPEV4-Sawyer はダブルウィッシュボーン式のサスペンション構造を採用している。インホ

イールモータ駆動では正負のアンチダイブ力が大きく，これを利用して車体のロール，ピッチ，

ヒーブ運動の制御が可能である [68, 82]。アンチダイブ力の発生にはサスペンションの瞬間回

– 116 –



(a) OBM#1 (differential

gear driven sub-unit)

(b) IWM (IWM sub-unit) (c) OBM#2 (distributed mo-

tor driven sub-unit)

図 150: 各サブユニットの駆動モータ

転中心が重要な要素となる。そこで図 149に示すように，サブユニットにはサスペンションの

アッパーアームとロアアームの取り付け角を手動で変えられる機構を備え，瞬間回転中心を操

作できるようにした。これにより，FPEV4-Sawyer では車両運動制御のための最適なサスペン

ション構造についても検討できる。

全てのサブユニットにラック同軸型電動パワーステアリングが搭載されているため，アクティ

ブ前後輪操舵が可能である。さらに，メインユニットには株式会社 ジェイテクト製の差動機構

式のアクティブフロントステアリングシステムが備えており，ステアバイワイヤや反力制御も

可能である。

一部のサブユニットには日本精工株式会社で開発中のマルチセンシングハブユニット (MSHub)

が搭載されており，タイヤ横力が計測できる。

A.1.2 サブユニット

現在，3つのサブユニットを製作し，1つのサブユニットを設計している。

1. 非駆動輪サブユニット

2. デフギア車載モータサブユニット

3. IWMサブユニット

4. 左右輪独立駆動車載モータサブユニット

各サブユニットの駆動モータおよび仕様を図 150，表A.1.2に示す。

非駆動輪サブユニットは駆動モータを搭載せず，操舵のために電動パワーステアリングだけ

を搭載したサブユニットである。

図 148(a)のデフギア車載モータサブユニットは，図 150(a)に示した i-MiEVの車載モータお

よびディファレンシャルギアを搭載している。このサブユニットは 1つの車載モータから発生

させたトルクをディファレンシャルギアとドライブシャフトによって左右輪に伝達する一般的

な駆動系である。しかしながら，左右輪駆動力差モーメントを発生できないため，車両運動制
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表 8: 各サブユニットの仕様
differential gear driven IWM distributed motor driven

sub-unit with an OBM sub-unit sub-unit with OBMs

Max. motor power 47 kW 25 kW × 2 27.5 kW × 2

Max. motor torque 180 Nm 40 Nm∗1 111 Nm

Max. motor speed 8,500 rpm 9,100 rpm∗1 6,000 rpm

Gear ratio 6.066 10 under design

Cooling system Water cooling Air cooling Air cooling

Driveshaft Installed None Installed

Active differential Unable Possible Possible

*1 design value

御の性能が制限される。また，減速機のバックラッシュが存在し，共振周波数が非常に低いド

ライブシャフトのねじれ共振がモータの高速なトルク応答によって引き起こされてしまう。し

かし，ねじれ共振は制振制御の適用によって抑制が可能である [71, 83]。

図 148(b)に示した IWMサブユニットには，各輪に図 150(b)の IWMが搭載されている。こ

の IWMは小型化のために減速機を用いている。IWMユニットでは左右輪のそれぞれのモータ

で駆動させるため，減速機のバックラッシュの影響しか受けず，左右輪駆動力差モーメントを

発生できる。このため，運動制御の観点からは IWM駆動が理想である。さらには，車載モー

タと比較して車両重量が減少するという報告もある [84]。しかしながら，バネ下荷重が増加し

てしまい，乗り心地を悪化させる。一方で，IWM駆動で大きく発生する正負のアンチダイブ力

を用いた制御で乗り心地を改善できる。

図 148(c)の左右輪独立駆動車載モータサブユニットは設計中である。このサブユニットは図

150(c)に示したモータ [85]を 2台車載し，ドライブシャフトを用いて左右輪を独立に駆動させ

る予定である。左右輪駆動力差モーメントは利用可能であるが，ドライブシャフトのねじれ共

振が発生する。

このように駆動方式によって短所・長所が異なる。これらの特徴を制御系設計も含めてFPEV4-

Sawyerという共通の車体で比較することが今後の課題である。

A.1.3 バッテリと充電システム

FPEV4-Sawyer は，ベースとなった i-MiEVのリチウムイオンバッテリをそのまま利用して

おり，メインユニットの座席下に配置されている [86]。バッテリの最大電圧は 330 V，最大出

力は 16 kWhである。

充電システムも i-MiEVのものを用いており，単相 100 Vおよび単相 200 Vによる普通充電

および急速充電に対応している。
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A.1.4 コントローラ・インバータ

FPEV4-Sawyer の車両運動コントローラには，dSPACE社製 Tandem AutoBoxを採用して

いる。AutoBoxにてトルク指令値を生成し，CANまたはアナログ信号でトルク指令値をモー

タコントローラに入力する。

デフギア車載モータサブユニットの駆動モータには i-MiEVと同じインバータを用いる。この

ため，FPEV2-Kanonと同様に車両運動コントローラからトルク指令値しか与えることしかで

きない。そこで，モータ制御も含めた研究のためにコンプレッサ用インバータを改造し，Myway

プラス株式会社製 PE-PRO (DSP: TI社製 TMS320F28335)によって自作のモータ制御系を構

築できるようにした。

A.2 最適モータ設計のための最小入力電力条件の導出

前後輪の両方が IWMサブユニットの状態を想定し，最小入力電力条件の導出する。また，導

出した最小入力電力式からモータ設計およびシステム構成について考察する。

A.2.1 車両モデル

四輪独立駆動が可能であるが，本論文では直進走行のみを考える。車両モデルを図 151に示

す。直進走行であるから駆動力差モーメントはなく，各輪の駆動力 Ffr, Ffl, Frr, Frl，総駆動

力 Ftotalはそれぞれ式 (A-1), (A-2), (A-3)となる。

Ff = Ffr = Ffl (A-1)

Fr = Frr = Frl (A-2)

Ftotal = 2(Ff + Fr) (A-3)

総駆動力指令値 F ∗
totalを満たすように前後輪に駆動力を配分する。駆動力の配分比率を kとお

くと，Ftotal = F ∗
totalのとき前後輪の駆動力 Ff , Frは式 (A-4), (A-5)となる。

Ff (k) =
1

2
(1− k)F ∗

total (A-4)

Fr(k) =
1

2
kF ∗

total (A-5)

また，車両の運動方程式は式 (A-6)となる。

max = 2(Ff (k) + Fr(k))− FDR(V ) = F ∗
total − FDR(V ) (A-6)

ただし，ax: 車体加速度，m: 車体重量，FDR(V ): 走行抵抗とする。

各輪の駆動力 Fdjは式 (A-7)で表される。

Fdj = µjNj (A-7)
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ここで，µj: 路面摩擦係数，Nj: 各輪の垂直抗力である。また，添字の jは j = f または j = r

であり，それぞれ前輪または後輪を表す。スリップ率 λjは式 (A-8)で定義される。

λj =


Vωj−V

Vωj
(acceleration)

Vωj−V

V
(deceleration)

(A-8)

ただし，Vωj := rωoj，ωoj: 車輪角速度，r: タイヤ半径とする。各輪とも同じタイヤを用いるの

で，タイヤ半径 rは同一である。スリップ率 λjが微小であれば，加減速でスリップ率の差は少

ない。そこで，加速時の式を用いて求める。すなわち，ωojは式 (A-9)となる。

ωoj =
V

r

1

1− λj
(A-9)

また，式 (A-9)を微分し，車輪角加速度 ω̇ojを求めると式 (A-10)を得る。

ω̇oj =
ax
r

1

1− λj
(A-10)

ただし，路面状態は変化しない，すなわち λ̇j = 0とする。

路面摩擦係数µjとスリップ率 λjは図 152に示したような関係がある。|λj| ≪ 1であれば，路

面摩擦係数 µjはスリップ率 λjは比例するとみなせる。この比例係数をD′
sjとおくと，式 (A-7)

は式 (A-11)で表される。

Fj ≃ D′
sjλjNj (A-11)

D′
sj :=

µj

λj

∣∣∣∣
λj=0

(A-12)

加減速時には各輪の垂直抗力Nf , Nrは変化し，それぞれ式 (A-13), (A-14)となる。

Nf =
m

2

(
lr
l
g − hg

l
ax

)
(A-13)

Nr =
m

2

(
lf
l
g +

hg
l
ax

)
(A-14)

ただし，g: 重力加速度, hg: 車両の重心高, lf , lr: 前後重心距離である。式 (A-13), (A-14)を式

(A-7)を代入すると前後輪の駆動力 Ff , Frはぞれぞれ式 (A-15), (A-16)で表される。

Ff =
D′

sfλfm

2l
(lrg − hgax) (A-15)

Fr =
D′

srλrm

2l
(lfg + hgax) (A-16)

また各輪の運動は，図 153に示す一輪モデルで表される。車輪の回転運動方程式を式 (A-17)

に示す。

Jω̇oj = Toj − rFj (A-17)

ただし，Toj: 車輪への入力トルク, J : ホイール・モータ出力軸などのイナーシャの合計値で

ある。
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図 151: 車両モデル
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図 153: 一輪モデル

A.2.2 減速機モデル

FPEV2-Kanonではダイレクトドライブであったため，摩擦力は無視されていた。しかしな

がら，FPEV4-Sawyer で用いる IWMには減速機が用いられているため，減速機効率を考慮す

る必要がある。減速機効率の測定データより，モータトルク Tjと車輪への入力トルク Tojの関

係を式 (A-18)とおく。

Toj = rgTj − Tfricj (A-18)

ここで，Tfricj: 摩擦力，rg: 減速比であるとする。また，各輪とも同型の減速機を用いるため，

各パラメータは同一とみなす。摩擦力 Tfricjは粘性摩擦とクーロン摩擦の和とし，式 (A-19)で

与えられる。

Tfricj = Dωoj + Tc (A-19)

ただし，D: 出力回転数に対する摩擦係数，Tc: クーロン摩擦とする。
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図 154: 鉄損を考慮した PMSMの dq座標等価回路

　

A.2.3 鉄損を考慮したPMSMの dq座標モデル

図 154に鉄損を考慮した PMSMの dq座標等価回路を示す [87]。この等価回路は等価鉄損抵

抗Rcによって鉄損を考慮している。図 154の電圧方程式を式 (A-20)–(A-22)に示す。

[
vdj

vqj

]
= Rj

[
iodj

ioqj

]
+

(
1 +

Rj

Rcj

)[
v′odj

v′oqj

]
+

(
1 +

Rj

Rcj

)
p

[
Ldj 0

0 Lqj

][
iodj

ioqj

]
(A-20)[

v′odj

v′oqj

]
=

[
0 −ωejLdj

ωejLqj 0

][
iodj

ioqj

]
+

[
0

ωejKej

]
(A-21)

[
idj

iqj

]
=

 1 −ωejLqj

Rcj

ωejLdj

Rcj
1

[ iodj

ioqj

]
+

[
0

ωejKej

Rcj

]
+

1

Rcj

p

[
Ldj 0

0 Lqj

][
iodj

ioqj

]
(A-22)

前後輪で異なるモータを搭載する場合を想定し，前後輪を表す添字 jをつけている。

等価鉄損抵抗Rcjは式 (A-23)に示すように渦電流損とヒステリシス損に分けてモデル化する

ことで精度を向上できることが知られている [88]。

1

Rcj

=
1

Rej

+
1

|ωej|rhj
(A-23)

鉄損を等価的な抵抗で表したモデルであるため，実際の鉄損を厳密に考慮してはいない。しか

しながら文献 [89]において，図 154の等価回路を用いれば高調波の影響で誤差が発生するが，

実験値との誤差が減少することから妥当性・有用性が示されている。このことから，本論文で

も図 154の等価回路を用いることにする。

トルク Tj，損失 Plossj, 銅損 Pcuj，鉄損 Pfejはそれぞれ式 (A-24), (A-26), (A-27)となる。

Tj = Kmtjioqj +Krtjiodjioqj (A-24)

Plossj = Pcuj + Pfej (A-25)
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図 155: 前後輪独立駆動車のドライブシステム

Pcuj = Rj(i
2
dj + i2qj) (A-26)

Pfej =
v′2oqj + v′2oqj

Rcj

(A-27)

ただし，Kmtj := PjKej, Krtj := Pj(Ldj − Lqj), Pj: 極対数とする。第A.2.2節では車両の過渡

状態も考慮していたが，モータの過渡応答は車両の過渡応答に比べて十分に速いため，本節で

は無視する。

この等価回路において，所望のトルクを満たしつつ損失 Plossj を最小化する駆動条件は式

(A-28)で与えられる [90]。

T 2
j =

AB

C
(A-28)

A := RjR
2
cjiodj + ω2

ejLdj(Rj +Rcj)(Ldjiodj +Kej)

B := P 2
j {Kej + (Ldj − Lqj)iodj}3

C :=
{
ω2
ejL

2
qj(Rcj +Rj) +RjR

2
cj

}
(Ldj − Lqj)

A.2.4 最高効率条件式件の導出と考察

第A.2.1節から第A.2.3節で定義したモデルを用い，最小入力電力の条件を導出する。想定す

るシステムの構成図を図 155に示す。本節ではインバータ損失およびバッテリ損失は無視する。

式 (A-4), (A-5)をそれぞれ式 (A-15), (A-16)に代入し，λf , λrについて解くと式 (A-29), (A-30)

を得る。

λf (k) =
(1− k)lF ∗

total

D′
sfm(lrg − hgax)

(A-29)

λr(k) =
klF ∗

total

D′
srm(lfg + hgax)

(A-30)

式 (A-29), (A-30)を式 (A-9), (A-10)に代入すると，前後輪角速度 ωof , ωorおよび前後輪角加速
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度 ω̇of , ω̇orは式 (A-31)–(A-34)となる。

ωof (k) =
V

r

D′
sfm(lrg − hgax)

D′
sfm(lrg − hgax)− (1− k)lF ∗

total

(A-31)

ωor(k) =
V

r

D′
srm(lfg + hgax)

D′
srm(lfg + hgax)− klF ∗

total

(A-32)

ω̇of (k) =
ax
r

D′
sfm(lrg − hgax)

D′
sfm(lrg − hgax)− (1− k)lF ∗

total

(A-33)

ω̇or(k) =
ax
r

D′
srm(lfg + hgax)

D′
srm(lfg + hgax)− klF ∗

total

(A-34)

式 (A-18)を式 (A-17)に代入し，前後輪モータトルク Tf , Trを求めると式 (A-35), (A-36)を

得る。

Tf =
Jω̇of +Dωof + rFf + Tc

rg
(A-35)

Tr =
Jω̇or +Dωor + rFr + Tc

rg
(A-36)

また，式 (A-35), (A-36)に式 (A-31)–(A-34)を代入すると，式 (A-37), (A-38)に示したように

前後輪モータトルク Tf , Trは駆動力配分比 kの関数で表される。

Tf (k) =
D′

sfm(Jax +DV )(lrg − hgax)

rgr
{
D′

sfm(lrg − hgax)− (1− k)lF ∗
dtotal

} +
(1− k)rF ∗

total

2rg
+
Tc
rg

(A-37)

Tr(k) =
D′

srm(Jax +DV )(lfg + hgax)

rgr {D′
srm(lfg + hgax)− klF ∗

total}
+
krF ∗

total

2rg
+
Tc
rg

(A-38)

よって，前後輪モータ出力 Poutf , Poutrはそれぞれ式 (A-39), (A-40)となる。

Poutf (k) = rgωof (k)Tf (k) (A-39)

Poutr(k) = rgωor(k)Tr(k) (A-40)

すなわち，前後輪モータ出力は負荷側から決まってしまうため，駆動力配分比 kだけの関数と

なる。

次に各モータの損失について考える。式 (A-24)より，ioqf , ioqr は iodf , iodr, Tf (k), Tr(k)に

よって式 (A-41), (A-42)で表現でき，他方のモータの電流値は影響しない。

ioqf (k, iodf ) =
Tf (k)

Kmt +Krtiodf
(A-41)

ioqr(k, iodr) =
Tr(k)

Kmt +Krtiodr
(A-42)

また，モータ駆動周波数 ωejと車輪角速度 ωojの関係は式 (A-43)となる。

ωej(k) = Pjrgωoj(k) (A-43)

よって，前後輪モータの損失Plossf , Plossrは式 (A-25), (A-26), (A-27)より，それぞれ式 (A-44),

(A-45)となる。

Plossf (k, iodf ) = Pcuf (k, iodf ) + Pfef (k, iodf ) (A-44)

Plossr(k, iodr) = Pcur(k, iodr) + Pfer(k, iodr) (A-45)
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すなわち，各モータの損失は駆動力配分比 kとそれぞれのモータの d軸電流で決まる。ただし，

インバータの出力電圧に制限が存在するため，式 (A-46)の制約条件を満たす必要がある。

V 2
amax ≥ v2dj(ioqj(k), iodj) + v2dj(ioqj(k), iodj) (A-46)

ここで，Vamaxはインバータの直流電源電圧と変調方式から決まる最大電圧振幅である。

これより，総入力電力 Pinは式 (A-47)となる。

Pin(k, iodf , iodr) = 2Poutf (k) + 2Poutr(k) + 2Plossf (k, iodf ) + 2Plossr(k, iodr) (A-47)

式 (A-47)より最高効率の条件は式 (A-48)で表される。

min Pin(k, iodf , iodr) (A-48)

subject to V 2
amax ≥ v2df (ioqf (k), iodf ) + v2df (ioqf (k), iodf )

V 2
amax ≥ v2dr(ioqr(k), iodr) + v2dr(ioqr(k), iodr)

ここで，制約条件である電圧飽和が発生しない駆動領域では式 (A-49)に示すように簡略化で

きる。

grad Pin(k, iodf , iodr) = 0 (A-49)

∂Pin(k, iodf , iodr)

∂k
= 0 (A-50)

∂Pin(k, iodf , iodr)

∂iodf
=
∂Plossf (k, iodf )

∂iodf
= 0 (A-51)

∂Pin(k, iodf , iodr)

∂iodr
=
∂Plossr(k, iodr)

∂iodr
= 0 (A-52)

ここで，式 (A-51), (A-52)は与えられた駆動力配分比 kから決まるトルク指令値において各モー

タ単体での最小入力電力の条件式と一致する。すなわち，各モータドライブシステムは車両運

動コントーラから与えられたトルク指令値において最小入力電力を満たすように制御すればよ

く，現行の電動車両用モータドライブシステムにもRECSを適用できる。

一方，各モータドライブシステムにトルク指令値を与える車両運動コントーラでは，最適駆

動力配分比 koptを決めるに当たってどのようなモータパラメータのモータであるかを把握しな

ければならない。しかしながら，iodf , iodrが式 (A-51), (A-52)を満たしながら kを求めるため，

計算量は抑えられる。

続いてRECSでの最適モータ設計について考察する。電動車両を考えると，発進時のような

低回転数・高トルク領域と高速走行時の高回転数・低トルク領域のような複数の領域で高効率

であることが望ましい。式 (A-49)によれば各モータ単体での最高効率駆動がシステム全体を最

適化した場合でも保持され，オブザーバとレギュレータのように分離して設計できる。そこで，

例えば前輪が低回転数・高トルク領域で効率が良いモータ，後輪が高回転数・低トルク領域で

効率が良いモータというように，必要なN-T特性を満たしつつ役割を分けて設計すれば，複数

の領域で高効率が達成できると考えられる。
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A.2.5 インバータ損失の考慮

第A.2.4節ではインバータ損失を無視していたが，インバータ効率が低出力領域では無視で

きず，考慮する必要がある。先行研究において，導通する電流および電圧指令値を用いてイン

バータをモデル化し，インバータ損失または総合効率を評価している [78, 91, 92]。本論文では

文献 [91]の手法を紹介する。

文献 [91]では正弦波の電流および変調率指令値を仮定し，インバータ損失モデルを提案し

ており，スイッチング素子の導通損 Pcinv，スイッチング損 Pswinv，フライホイールダイオード

(FWD)の導通損 Pcfw，リカバリ損 Prevをそれぞれ式 (A-53)–(A-56)で与えている。

Pcinv =
V0QIm

2

(
1

π
+
a

4
cosϕ

)
+
RsQI

2
m

2

(
1

4
+

2a

3π
cosϕ

)
(A-53)

Pswinv =
fcAQ

2π
Im +

fcBQ

4
I2m (A-54)

Pcfw =
V0DIm

2

(
1

π
− a

4
cosϕ

)
+
RsDI

2
m

2

(
1

4
− 2a

3π
cosϕ

)
(A-55)

Prev =
fcAD

2π
Im +

fcBD

4
I2m (A-56)

ただし，a: 正弦波変調率指令値振幅，Im: 相電流振幅，ϕ: 負荷力率，fc: キャリア周波数，V0Q,

V0D, RsQ, RsD: スイッチング素子，FWDの電圧降下，オン抵抗，AQ, BQ, AD, BD: スイッ

チング素子，FWDのスイッチング損失係数である。変数である a, Im, ϕは負荷によって決ま

り，全てモータパラメータと電流によって記述できる。よって，前後輪インバータの損失Pinvr,

PinvrはそれぞれPinvf (k, iodf ), Pinvr(k, iodr)となり，最小入力電力の条件式に組み込める。また，

インバータ損失を考慮しても，各モータ単体での最高効率駆動がシステム全体を最適化した場

合でも保持されることは変わらない。

A.2.6 バッテリ損失の考慮

これまでのモデルでは前後輪モータの損失を分離できていた。本節では前後輪モータの損失

を分離できない場合について考察する。

第A.2.4節で無視したバッテリには内部抵抗が存在し [93]，損失が発生する。簡易的なバッテ

リモデルを図 156に示す。インバータ側を定電力負荷と見なすと，バッテリ出力電流 Ibatt，イ

ンバータ入力電圧 Vdcは式 (A-57), (A-58)となる。

Ibatt(k, iodf , iodr) = 2
Pinf (k, iodf ) + Pinr(k, iodr)

Vdc
(A-57)

Vdc = Vbatt −RbattIbatt(k, iodf , iodr) (A-58)

Pinf (k, iodf ) := Poutf (k) + Plossf (k, iodf )

Pinr(k, iodr) := Poutr(k) + Plossr(k, iodr)

ただし，Pinf , Pinr: 前後輪インバータ入力電力，バッテリ内部抵抗をRbattとする。式 (A-57),
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Rbatt

Ibatt

Vbatt

Vdc

図 156: 簡易的なバッテリモデル

Front inverters

Rear inverters

Front motors

Rear motors

Vehicle
Battery

Boost converter

図 157: 昇圧チョッパを用いた前後輪独立駆動車のドライブシステム

(A-58)を Ibattについて解くと式 (A-59)となる。

Ibatt(k, iodf , iodr) =
Vbatt −

√
V 2
batt − 4Rbatt(Pinf (k, iodf ) + Pinr(k, iodr))

2Rbatt

(A-59)

よって，バッテリ出力電流 Ibattは前後輪インバータ入力電力 Pinf , Pinrに対して非線形となり，

Pinf と Pinrを分離できない。また，バッテリ損失 Pbattは式 (A-60)となる。

Pbatt(k, iodf , iodr) = RbattI
2
batt(k, iodf , iodr)

=
1

2Rbatt

{
V 2
batt − 4Rbatt(Pinf (k, iodf ) + Pinr(k, iodr))

−Vbatt
√
V 2
batt − 4Rbatt(Pinf (k, iodf ) + Pinr(k, iodr))

}
(A-60)

よって，バッテリまで考慮した損失の最小化ではバッテリ損失の部分で前後輪モータに関する

変数を分離できない。このため，バッテリ損失まで考慮した最小損失駆動をさせる場合には前

後輪のモータドライブを独立に構成できない。すなわち，車両運動コントローラで d, q軸電流

指令値を生成し，各モータドライブに与える制御システムが必要である。

総入力電力に対するバッテリ損失の割合は低いため，現実的にはバッテリ損失を考慮する必

要性は低い。しかしながら，図 157のようにバッテリと各輪インバータの間に昇圧コンバータ

がある場合，昇圧コンバータの損失は無視できない。昇圧コンバータに流れる電流も式 (A-57)

と同様に考えられる。よって，昇圧コンバータの損失も含めた総入力電力の最小化でも車両運

動コントローラで d, q軸電流指令値を生成する必要があると予想される。また，昇圧コンバー

タの昇圧比を可変にすることで総合効率を改善できる [78]。その一方で，最小入力電力の条件

式に昇圧コンバータの昇圧比が含まれるため，より制御システムは複雑となる。
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