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1・1 本研究の背景

く1・1・1> 産業用可変速システムとベクトル制御

直流電動機は， 供給電圧の制御により容易に速度を変えられ， 電機子電

流， 界磁電流の制御によって任意のトルク特性が得られるといった優れた

特長を有している。 このため， 従来の産業用可変速システムは直流電動機

が主流であった。 しかし， 整流子とブラシの保有は， 保守， 管理， 寿命の

点で多くの問題を抱えており， 最高速度や容量の制限にもつながってい

た(1)。 交流電動機は， 整流子， ブラシを持たない ため， 直流電動機に比

べて， 保守が省力化できる， 電動機容量および最高回転速度を増加できる，

設置環境条件が緩和されるなどの特長を有している(2)。 磁気浮上列車や

搬送用などでは， 固定子構造を直線状にしたリニアモータの研究も進めら

れているが(3)， 交流電動機の可変速駆動は直流電動機のそれに比べて難

しく， 複雑な駆動システムと高度な制御を必要とする。

交流電動機の可変速駆動は， 基本的には一次周波数の制御により行われ

る。 誘導電動機に関しては， 1968年Mokrytzki氏がすべり周波数制御方式を

適用した例が報告されている(4 )。 すべり周波数制御方式は， 速度を検出

し， すべり周波数に応じて周波数の制御を行うため精密な制御ができ， 用

途に応じて所望のトルク特性を得ることができる。 1970年には吉田氏らに

よって， 電動機端子電圧とインバータ周波数の比を一定に保ち速度に無関

係に定格磁束を得ょうとするV/f一定制御方式が発表された(5)。 この方式

は速度検出を必要とせず， 制御回路が簡単な反面， 負荷トルクに応じて変

化するすべり周波数のために精密な速度制御が困難であった。 一方， 周期



電動機を用いた無整流子電動機の制御性能は比較的良好であ ったが， 電機

子反作用補償の点で直流電動機に並ぶまでには至らなかった(6)。

このような状況の中で， 1971年， Siemens社のBlaschke氏は， 交流電動機

を直流電動機と同等の制御特性で駆動するベクトル制御の概念を発表し

た(7)。 この方法はエアギャ ップの 主磁束を検出し， 磁界軸に相当する励

磁成分電流とこれに直交するトルク成分電流の分離を行い， これ らを互い

に独立に制御することにより， 交流機に直流機と等価な機能を持たせるも

のである。 これに対し， さらに実用的な方法として， すべり周波数の検出

から主磁束を演算するすべり周波数方式のベクトル制御も提案されてい

るは)。

ベクトル制御の手法は同期電動機にも適用できる。 1979年元吉氏らによ

って， 界磁電流と電機子電流から主磁束を演算するベクトル制御法の適用

例が報告されている(9) 0 1983年赤木氏らは， ダンパ巻線を持たない同期

電動機に対し， フィードフォワード制御により， 過渡時にも常にベクトル

制御を成立させる方式を提案している(1 0)。また1987年大沢氏らは，ベクト

ル制御の2500kW大容量同期電動機への適用および無整流子 電動機への応用

法について報告している(11)。 さらに1990年， 杉本氏らは励磁成分電流と

トルク成分電流に対し，非干渉制御法を適用しその制御性を向上させてい

る(1 2)。 同期電動機のベクトル制御は， 力率制御が可能で同容量の誘導電

動機に比べて設備容量が少なくてすむという特長を有しているため， 低速

大容量交流機駆動システムに適している。

小容量の同期電動機に関しては， 磁性材料， 接着材料の発達に伴い，小

形化，高性能化してきた永久磁石形同期電動機に対して， 1984年に西村氏

らによって(13)， 1986年には竹下氏らによって， その適用例が報告されて

いる( 1 4)。 永久磁石形同期電動機はその構造から， 界磁損失がない， 発熱

部が固定子側のみであるため冷却効率が高くできる， 構成要素が少なく頑

丈であるなとの特長を有するが、15)， さらにベクトル制御の適用において



界磁電流が必要でないため， 全電流をトルク成分電流として制御するだけ

でよく， 簡単に実現可能である。 特に表面磁石構造の場合， 大きな等価的

エアギャ ップのために電機子反作用の影響をほとんど受けないので， その

最高速度容量は増加し， 設置環境， 適用範囲は拡大されつつある( 1 6)。

く1・1・2> 電力変換技術とPWMインバータ

交流電動機制御の発展を支えてきたのが， 半導体電力変換技術の発達で

ある。 1958年，General Electric社からSCR(Silicon Controlled Rectifier)の

商品名で， 電力用スイッチング素子が発表された。 このサイリスタの登場

は， それまでの静止電力変換装置や電力変換技術に大きな変革をもたらし

た。 サイリスタは， トランジスタ制御装置の急速な 進歩と相まって， 短期

間のうちに整流器， 直流電動機駆動， 温度調節， 調光， 小容量交流電動機

可変速駆動などの用途に適用され， 広く普及した( 1 7)。

回路面では， 1961年McMurray氏らが電圧形サイリスタインバータに帰還

ダイオードを付加する回路方式を提案( 1 8)して以来， 急速に実用化が進み，

1964年には同氏による補助インパルス転流方式(19)， Bradley氏らによる一

括転流方式(20)， 1966年には野中氏らによるサイリスタとダイオードの逆

並列接続による転流方式(2 1 )などが提案された。 1970年代には強制転流方

式を主とした自励変換装置の実用期に入った。

1970年代後半から1980年代にかけて， 自己消弧素子の開発が急ピッチ で

進められ， 大容量バイポーラパワートランジスタ， ゲートターンオフサイ

リスタ(GT 0)， パワーMOSFET， IGBTなどの高速大容量半導体

素子が数多く出現した(22)(23)。 これらの素子の登場により， 現在のイン

バータは， デノくイス転流の自励式インバータが主流となっている。

さて， 電圧形インバータの出力波形は， 高調波含有率の高い方形波であ

る。 このため電動機駆動に用いた場合， 特に始動時， 低速時に大きなトル

ク脈動を生じる。 また出力電圧調整を整流器側で行うと， 直流リンク部の

3 -



大きなコンデンサのために 制御遅れが 問題となる(24)(25)。 これらの問題

を解決する制御方式としてパルス幅変調(PWM)方式がある。

1964年， Schönung氏らは， 正弦波形の信号波を高い周波数の三角波や鋸

歯状波の搬送波で変調する方式とそれらの多重化の方法を提案してい

る(26) 0 1967年 にMokrytzki氏は基本的なノ勺レス幅制御法のほか， 正弦波と

三角波によるパルス波形の形成法(27)を明らか にしている。

国内において も， 1973年谷口氏らは， 三角波を用いてパルス繰り返し周

波数を基本周波数と無関係に一定に保った単相インバータの制御方式を提

案し， 複素二重フーリエ級数による出力電圧波形の解析法を示して い

る(28)。 また高橋氏らは1975年， フーリエ展開を拡張した周波数変調解析

法を用いて， 単相PWMインバータの搬送波が三角波の場合， 鋸歯状波の

場合， 正弦波の場合 の正弦波PWM方式についての高調波解析を行い， 三

角波を用いた場合が低次高調波の除去に関して最も優れていることを示し

ており(29)， 1977年には単相PWMインバータに対し非対称側帯波理論を

適用し， 搬送波周波数より低次の高調波を 除去する方法も 提案してい

る(30)。 複素二重フーリエ級数による解析法や周波数変調解析法は， PW 

M波形解析に有効で現在も用いられている。

PWMインバータは， 信号波と搬送波の関係に着目すれば同期式と非同

期式に分けられる。 同期式は信号波周波数と搬送波周波数が一定の整数比

になってお り， 非同期式は一定比にならない。 同期式は一般に大容量機に

対して， インバータ出力l周期あたりのスイッチング回数が少なく電流脈

動が大きい場合 に， 各相のアンバランスを抑える目的で用いられるが， 信

号波周波数(出力周波数)と搬送波周波数を常に同期させるため回路が複

雑になる。 信号波周波数が低いときは 搬送波の周波数切り替えにより電圧，

電流の脈動を抑制する。 非同期式は中小容量機に対して用いられる。 搬送

波周波数の切り替えは不要だが， ビート現象防止のため高速素子を用いて

(搬送波周波数) / (信号波周波数)を大きくとる必要がある(31)0 1985

-l -



年武藤氏らは， 同期式の搬送波の周波数変動が耳障りなことに着目し， 非

同期式において搬送波周波数を出力周波数の20倍以上に設定し， 変調率が

l以上の部分に関しては同期式を併用することにより， 騒音と電流ビート

を同時に抑制する方法を提案している(32)。 同じような目的で ， 1 9 9 2年

Boys氏らは搬送波周波数をある範囲でランダムに変動させることにより，

出力高調波のホワイトノイズ化を行っている(33)。

同期式， 非同期式ともPWMパターンの発生方法としては同じようなも

のが考えられる。 主なものに①信号波-搬送波比較方式， ②ノマターン読み

出し方式， ③プロセッサを用いる方式の三つがある。 ①の信号波-搬送波

比較方式には正弦波一三角波比較方式(し、わゆる三角波比較方式)(34) -(37) 

正弦波一鋸歯状波比較方式(29)， 台形波一三角波比較方式(38)， 変形台形

波一三角波比較方式(39)， (正弦波+3倍調波〉一三角波比較方式(40)な

どがある。 信号波を台形波や変形台形波， 正弦波+任意の3倍調波にした

方式は出力電圧基本波の最大振幅を増加できる。 ②のパターン読み出し方

式は， 周期式の場合は1周期分のスイッチングパターンを， 非同期式の場

合には電圧ベクトルの配分データ等をROMテーブルから読み出すことに

よりPWM波形を発生するもので， リアルタイムでは計算できないような

最適パターンを前もってオフ ラインで計算しておくことができる。 特定の

低次高調波を除去するパターン(41)(42)， 出力 電圧歪みに関する評価関数

を最小化するパターン(43)~(45)， トルク脈動低減ノマターン(46)， 電動機銅

損最小化パターン(47)(48)， 磁束円軌跡法(49)(50)， 空間電圧ベクトル方

式(51)等がある。 ③のプロセッサを用いる方式はPWMパターンをプロセ

ッサによりオンラインで計算する。 ①の方式や②の磁束円軌跡法， 空間電

圧ベクトル方式などは実行時間の制約にもよるが， ソフトウェア化して実

行できる(52)-(56)。

本論文の永久磁石形ACサーボモータのような小容量のモータの駆動に

は， 主に非同期式のPWMが用いられるので， 以下非同期式PWMのみを



取り上げることにする。

ここまではPWMインバータ単体の制御方式について述べてきたが， 現

在， 可変速ドライブの分野において大きな割合を占めるのがインバータと

磁束制御系あるいは電流制御系を組み合わせた追従形PWMインバータで

ある。 磁束制御形PWMインバータ(57) (58)はPWMインバータに磁束制

御系を組み合わせて， 電動機の磁束ベクトルの振幅， 位相を制御するもの

で， 電流制御形PWMインバータ(59)はPWMインバータに電流制御系を

組み合わせて， 電動機の相電流の振幅， 位相を制御するものである。 これ

らの追従形PWMインバータによって， ベクトル制御等の各種制御が実現

可能となり， 可変速ドライブの高性能化が進められたといっても過言では

ない。 特に電流制御形PWMインバータは， 電動機の高性能駆動において

最も重要な電流制御性能を非常に向上させた。

電流制御形PWMインバータは， その電流制御系の動作原理から大きく

三つに分けられる(59)。 ①ヒステリシスコンパレー夕方式〈瞬時値比較方

式) ， ②P 1制御による三角波比較方式， ③プロセッサを用いる方式の三

つである。

①の方式は， 電流指令と実電流の偏差をヒステリシスコンパレータに入

力してPWM波形を得る方法で， 電流指令に対する実電流の追従性が優れ

ているが， 負荷変化によりPWMの平均スイッチング周波数が変動する点

に問題があった( 1 3)。 これに対し， 1986年小笠原氏らは， 永久磁石同期電

動機に対しスイッチング周波数のフィード、バックを行うことで， この問題

を改善している (60)。 また1989年浅野氏らは， ブラシレスDCモータ〈永

久磁石同期電動機〉に対しヒステリシスコンパレー夕方式の制御を回転座

標系の励磁成分電流id， トルク成分電流lqに適用し， トルク脈動抑制の

ため に1 d側の脈動を犠牲にして1 qの脈動を抑える制御法を提案してい

る(61 0

②の方式は， 電流指令と実電流の偏差をP 1制御器に入力し， その出力



と三角波を比較することにより， PWM波形を得る方式で， 静止座標系上

でP 1制御を行い三角波と比較する方式と， 回転座標系( dq軸座標系〉

上でP 1制御を行い静止座標系に変換して三角波と比較する方式がある。

これらの方式は， 平均スイッチング周波数を三角波周波数により最適に設

計できる特長を有している。

小容量のサーボシステムでは， 簡単な構成が望まれるため静止座標系上

のP 1制御がよく用いられるが， この制御は追従性に問題がある。 1987年

長瀬氏らは， 静止座標系上のP 1制御-誘導電動機 系に対して解析を行い，

電流制御における振幅誤差， 位相誤差， 応答などについて明らかにしてい

る。 また， 電流告Ij御性の低下に対し， 可変ループゲインや回転座標系での

電流フィードバック補償により， その追従性向上を図っている(62)。 しか

し， その電流制御系に関する解析は基本波のみについてしか行われておら

ず， PWMの影響を考慮していない。 1988年には浅野氏らによって， D C 

ブラシレスモータ〈水久磁石同期電動機〉に対して低速時には静止座標系上

のP 1制御一三角波比較方式， 高速時にはヒステリシスコンパレー夕方式

という両者の長所を組み合わせた方式も提案されている(63)。

回転座標系上でのP 1制御は， 定常時には問題なく追従するが， 座標変

換が必要で回路が複雑になるため， 従来， 比較的高精度を要する大容量 機

に用いられていた。 1987年Rowan氏らは， 誘導電動機に対して静止座標系

上のP 1制御で， 過渡時に追従性が悪化することを指摘し， 回転座標系上

のP 1制御を用いて， その過渡特性を改善している(64) 0 1988年浅野氏ら

は， 回転座標系上のP 1制御および非干渉制御のハードウェア構成法を提

案し， D Cブラシレスモータに対しその実験， 確認を行っている〈65)0

1990年， 筆者らは電流制御に回転座標系上のP 1制御回路を用いた永久磁

石形ACサーボモータ駆動系のシミュレーションを行い， 速度， トルクの

ステップ変化時に， 電流が静止座標系のP 1制御時のような振幅誤差， 位

相誤差を生じないことを示した(66)。
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このように， 電流P 1制御系と三角波比較方式を組み合わせた方式につ

いては種々の報告がある。 しかし， これまで一般によく用いられている静

止座標系上の電流P 1制御系(67)-(69)は基本波による解析しか行われてお

らず， PWMの影響は考慮されていなかった(62)。 筆者らは， この電流P

I制御系の方程式を負荷電動機である永久磁石形ACサーボモータ(永久

磁石形同期電動機〉の基本方程式に合わせて回転座標系に変換し， PWM 

の影響を考慮、して厳密な特性解析を行った。 この解析により， 静止座標系

上の電流P 1制御系の追従性， 電流ループゲインが電流脈動へ与える影

響(70)(71)， 高速回転時の誘導起電力補償法(72)の効果(73)(74)などを明ら

かにしfこ(75)-(78)。

③の方式は， マイクロプロセッサの演算機能を生かして， ソフトウェア

により電流制御を実行するもので， 上記①， ②の方法にも適用できる。 例

えば1987年松井氏らはブラシレスモータ (永久磁石同期電動機〉に対して

D S P CDigital Signal Processor)を用いて， 上記②の回転座標系上の

P 1制御系をソフトウェアで構成し， さらにd， q軸電流の非干渉制御を付

加しているCPWM発生は外付けのディジタルコンパレータにより三角波

比較方式で行っている) (79) 
0 1990年筆者らは， 永久磁石形ACサーボモ

ータに対しDSPにより構成された回転座標系上のP 1制御において， 非

干渉制御がある場合と， ない場合の比較を行い， 実験， 解析で得られた過

渡特性よか 非干渉制御の有効性を確認している(80)(8 1 )。 そのほか， マ

イクロプロセッサ方式でよく用いられる方式としては， 電圧演算方式があ

る。 電圧演算方式は電動機の電圧方程式に対し， 電流や速度などの検出量

を用いて演算により電圧指令を決定する方式である。 1986年竹下氏らは，

ブラシレスモータに対してDS Pを用いて， 検出電流を電圧方程式に与え

一電圧指令を求め， これにより電圧ベクトルを選択して電流を制御する方

法を提案している(82) 0 1988年大橋氏らは， D S Pを用いて， 電圧方程式

による電流制御系と空間電圧ベクトル方式のPWMを組み合わせてブラシ



レスDCモータの速度制御系を構成しているが， 電圧方程式に用いる機器

パラメータの変動の影響を抑制するために， 電流， 速度の制御と並行して

起電力定数と電機子インダクタンスの同定も行っており， パラメータ変動

に対してロバストな電流制御を実現している(56)。 また， プロセッサを用

いて， 誘導電動機に対して瞬時トルク制御と空間電圧ベクトル方式のPW

M発生法を組み合わせた例(83)(84)や， ヒステリシスコンパレー夕方式に

よる磁束， トルクの瞬時制御法(57)をソフトウェア化して誘導電動機に適

用した例(85)なども報告されており， プロセッサの使用はその性能向上と

相まって， 今後ますます増加していくものと思われる。

筆者らは， 1989年よりDSPを用いた永久磁石形ACサーボモータ駆動

系に対し， その電流脈動低減について検討し， 空間電圧ベクトル方式のP

WMによるトルク成分電流の脈動一定化(86)~(90)， 励磁成分電流の脈動低

減化(9 1 )を行ってきた。 電流脈動の抑制は高調波損失低減， トルク脈動，

回転むらの低減につながり， 電動機を駆動する上で重要な課題である。 p

WMインバータを永久磁石同期電動機に接続した状態、で， 零電圧ベクトル

の分割比と電流波形の歪み率の関係から空間電圧ベクトル方式と三角波比

較方式の比較を行い， 空間電圧ベクトル方式を用いた場合の相電流が， 三

角波比較方式を用いた場合の相電流よりも低歪みとなる零電圧分割比の範

囲を明らかにしたものは， 筆者らの報告(92)以外には見あたらない。

以上， 追従形インバータ， 特に電流制御形インバータについて述べてき

た。 主な電流帝Ij御形PWMインバータの構成について第l ・ 1表にまとめ

ておく。

く1・1・3> P WMインバータのデッドタイム

本節では， PWMインバータ特有の問題のうち， 特に重要と思われる上

下アーム短絡防止時間， いわゆるデッドタイムに関連して述べる。

ハUJU



第1 ・ 1表 主な電流 制 御形PWMインバータ

椛成樋均1('1必定lIjfJmlノj式十P\VM発生法)

ヒステリシスコン/\レータノi式

((1)， (3__J)i式)

特徴
椛成が簡単， モータノマラメータ変動の

彫響を受けにくい. アナログlul路In]き，
従米よくHJし1られている方式 '[lLl，点lI，f]

ail性は良好， キャリア周波数変動がPIJ
Jli1. 

lû訴i 制御+PWM発生

的ILrift芸系_l二r I tl日J(111
十

三角波比較方式

(lg;， (IJブi式)

椛成が前Ilìl， キャリア周波数一定. モ
ータパラメータ変動の影響を受けにく
い. アナログ回路In]きで従米肢も多く
)1]し1られているブ'Jj:t. ttLz市制御におい
て， 娠中日誤差， 1v>tll誤差を生じる.
(第2詐)

-

()
 1111 �玩版以系1.. P I H;I]ílU 

二jfJ �皮比較方式

((�， (J))i式)

情成が複雑， モータパラメータ変動の

膨響を受けにくい. 従来は， I向性能川

途にのみ他川されていたが1 M.近はHjlJ

{aJ11D1路へのマイク口プロセッサの導入
によりI 11:く普放しつつある. キャリ

アJM波数変動が1 � lJ題. (第3章)

rr11転泊H京系上1五lf.泌si-

主IIU �lLrr:ベクトルプJ式
(l})プjェに)

II� I転雌傑系LP 1 jjjl]出l

'出II\J 'd1.11�ベクトルプi式

((1). (.3)ノi式)

椛j点がUl�I�， モータノぞラメータ変動に

より電圧泌算が彫響を受ける. アナロ

グ回路では難しい. マイクロプロセッ

サにより笑現. 空間電圧ベクトルは三

角波比較方式より高調波が少なく， デ
ィジタル回路IrJJき. キャリアNd波数一

定.

椛成が阪会Itモータパラメータ変動の

彬響を受けにくい. アナログ同路では

難しい. マイクロプロセッサにより実

現. 空IlU屯fEベクトル方式は三角波比

較方式より高調泌が少なくディジタル
回路向き. キャリア周波数一定. 筆者
らが提案した方式. (第3章，第4 .41=) 



デッドタイムは， 電圧形インバータにおいて上下スイッチング素子の同

時導通による短絡事故を防止するため， 一方の素子のターンオフと他方の

素子のターンオンの聞に設ける両素子ともオフ状態、の期間である。 デッド

タイムは1回のスイッチングにつきl回必要であるため， スイッチング回

数の多いPWMインバータは， 従来の方形波インバータに比べてデッドタ

イムの影響を受けやすい。 特に本論文で取り扱っている小容量の分野では，

一般に(搬送波周波数) / (信号波周波数〉が大きい非同期 式が用いられ

るため， その影響は顕著になる。 デッドタイム時の現象として， 出力電圧

誤差と電流の零クランプ現象が あげられる。 出力電圧誤差は， 理想的なP

WM波形とインバータ出力電圧波形との誤差であり， この誤差はデッドタ

イムの影響として従来からよく知られているものである(93)。 これに対し，

電流の零クランプ現象はデッドタイム中に電流が零付近でクランプされる

現象である。 PWMインバータを電動機駆動に用いる場合， デッドタイム

による出力電圧誤差， 電流クランプ現象は， 特に低速時， 軽負荷時に電流

波形の歪みを生じ， トルク脈動， 回転むらの原因となる。

1985年， 村井氏らはデッドタイムを等価抵抗の形で考慮、してPWMイン

ノくータ駆動誘導電動機の安定性の検討を行い， 系の安定のためにはデッド

タイムの短縮が必要であることを示している(93) 0 1989年上田氏らはPW

Mインバータ駆動誘導電動機系の安定性を実験により確認し デッドタイ

ムの大小による不安定領域の差異を示している(94)。 またEvans氏らはP

WMインバータの出力電圧高調波の解析を行い， デッドタイムが出力電圧

波形の高調波分を増加させることを明らかにしている(95)。 このようにデ

ッドタイムは電動機の安定性を下げ， 出力電圧波形の高調波を増加させる。

1987年には原島氏らによって， 使用するデッドタイム値に対する最適な

搬送波周波数の決定法が明らかにされている(96)。 また1988年浅野氏らは，

評価関数を用いて電流制御系の比較を行い， 三角波比較方式の電流制御系

はヒステリシスコンパレー夕方式の電流制御系に比べてデッドタイムの影

。，sム114
 



響を受けにくいこと(63)， また三角波比較方式でも回転子座標系上のP 1 

制御の場合， 静止座標系上のP 1制御に比べ高ゲイン化が可能で， これに

よりデッドタイムの影響をかなり抑制できることを明らかにしている(65)。

さらに， 1989年浅野氏らは回転座標系上で構成したヒステリシスコンパレ

ー夕方式のPWMインバータを， デッドタイムをほとんど用いない方法

(97)で駆動し， そのシミュレーション波形も示している(61)。

デッドタイムの影響のうち， 出力電圧誤差の補償に関してはこれまでに

様々な方法が報告されているが， これらはおおよそ次の4種類に分けられ

る。

①運転前に電圧指令-電流特性を測定し， これを基に実運転時に電圧

指令を補正する方法(98)(99)。

②電流極性を検出し， 電圧指令に台形波などを加える方法(100)([01)。

③電流極性を検出し， PWM波形のエッジを補正する方法(102)-(108)。

④出 力 電 圧 誤 差 を検 出 し ， P W M 波 形 のエッ ジを 補正 す る 方

法(53)， (109)-(111)。

v①の方法は， 運転前にインバータを直流運転して電圧指令一電流特性を

RAMに記憶し 運転時にこのデータを基に電流指令を補正するものであ

るが， 使用時には， 実運転前に必ず直流運転を行う必要がある。 ②の方法

は， 電流あるいは電流指令の極性を基に， これと同相の台形波等を電圧指

令に加える方法である。 従来のアナログ方式の電流制御回路に対して応用

しやすいため， よく用いられている方法である。 ③の方法は， 電流あるい

は電流指令の極性を基に， PWM波形エッジを早めたり遅らせたりする方

法である。 ④の方法は， 出力電圧誤差を検出し， この誤差に応じて次に出

力するPWM波形のエッジを早めたり遅らせたりする方法である。

①， ②は平均値的な補正法， ③， ④は瞬時的な補正法で， 後者の方がよ

り厳密な補償といえる。 また， ①はプロセッサとソフトウェア(計測， 補

償プログラム〉によって実現される。 ②， ③， ④は電流検出器または電圧
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検出器が必要であるが， 補償部はハードウェアでもソフトウェアでも実現

可能である(ただし④についてはソフトウェアで実現された例はなしけ。

本論文の永久磁石形ACサーボモータの場合， 電流検出器はその制御に

不可欠であるため， ②， ③の電流検出方法が有利である。 筆者らは， より

厳密な補償を目指して③の一方式を提案している(1 07)。 この方式は， 他

方式と異なり， 通常の駆動システムに付加回路を一切設けず， 簡単なソフ

トウェアの変更のみで実現可能な点に特徴がある。

出力電圧誤差の補償方式に関して， 第1 ・ 2表にまとめておく。

電流のクランプ現象に関しては， 1992年筆者ら(112〕， 村井氏ら(l l O)， 

山本氏(111)らが各々この現象について指摘している。 村井氏らは， イン

ダクタンスモデルを用いて簡易的に解析， さらに同氏らが以前に提案した

出力電圧誤差補償法( 1 09)とSZV法(53)を組み合わせて， 出力電圧誤差，

電流クランプ現象の影響を共に抑制しているが， この方式は零付近におい

てSZV法により等価的に搬送波周波数が下がるので， 電流脈動が増加す

る欠点がある(1 1 0)。 山本氏らは， PWM信号の時間誤差および振幅誤差

を同時に検出し， これを補償することで出力電圧誤差および電流クランプ

現象の影響を同時に抑制する方式(111)を， また1994年Choi氏らは， 電流

クランプ時の歪み電圧成分を， 電圧指令の平均値的に補償している(1 1 3) 

が， 両者とも電流クランプを完全に除去するには至っていない。 出力電圧

誤差， 電流クランプ現象の他にも1995年， 阻m氏らはパワー素子の出力側

に寄生する静電容量(MOSFETのドレイン-ソース間容量〉がデッド

タイム時の電圧歪みに与える影響を通常のゲート信号の立ち上がりまたは

立ち下がりをシフトすることにより補償している(1 1 4 )。 このように デッ

ドタイムの影響に関しては， 平均値的あるいは瞬時値的な補償， ハードウ

ェア的あるいはソフトウェア的な補償が提案されているが， 現在において

も完全には解決されていない。

筆者らは先に述べたように1992年， デッドタイム時にダイオード通流中
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← ..... 

惨事与

1I�力電圧誤差補償方式

① 運転前の電圧指令-電流特性

から運転時の電圧指令を補正

② 電流極性検1I�により電圧指令

に台J�彼等を加算

③ 電流極性検H\によりPWM�J(

1�エッジ補正

④ w力電圧誤差検1I\によりPW

M�J(形エッジ補正

第1 ・ 2表 iij力電圧誤差補償方式の比較

実現方法 1既 要

ソフトウェア 運転前にインバータを直流運転し， 電圧指令-電流特性をRAMに記憶

実運転11寺にこのデータを基に電流指令をflUiEo 平均値的補償。

ハードウェア/ 電流(あるいは電流指令)の極性を基にこれと同相の台形波等を電圧指

ソフトウェア 令に力11える。 よく用いられる。 平均値的補償。

J\ードウェア/ 電流(あるいは電流指令)の極性を基にPWM波形の立ち上がりあるい

ソフトウェア は立ち下がりを補正するO 瞬時値的補償。 本論文の方式。

ノ\ードウェア/ 山力電圧誤差を検1I\し， これに応じて次に出力するP\VM波形の立ち上

ソフトウェア がりあるいは立ち下がりを補正する。 瞬時{直的補償。



の電流が零になると電流が零付近でクランプされる現象を指摘し(1 1 2) 

これ以降デッドタイムの影響として， 出力電圧誤差と電流クランプ現象を

考慮、し た 永 久 磁 石 形 A C サ ー ボ モ ー タ駆動系の 解 析 を行っ て き

た(lOn， (115)-(126)。 この解析により， デッドタイムの長短， 負荷状態、，

電動機速度と電流歪みの関係， 出現する出力電圧誤差のパターン(i l2)， 

ソフトウェアによる出力電圧誤差の補償法(107)， 電流クランプ時の零付

近での電流の挙動とクランプの影響を受けないPWM方式(122)(123)など

について明らかにした。 特に， 電流クランプ現象の解析に関しては， 筆者

らの報告以外にはインダクタンスモデルによる村井氏の簡易的解析(11 0) 

しか行われていない。 また筆者らは， パワー素子の出力容量(114) (1 G 

BTのコレクターエミッタ間容量〉が， 出力電圧誤差および電流クランプ

現象に与える影響についても明らかにしている( 1 27) (1 28)。

1・2 これまでの問題点、と本研究の目的

く1・2・1> これまでの問題点

PWMインバータで構成される可変速システムの高性能化において重要

なことは， ①高速応答， 高精度な電流制御の実現と②電流脈動の低減イヒで

ある。 高速応答， 高精度な電流制御は， トルク， 速度 制御の応答， 精度 の

向上につながり， 電流脈動の低減はトルク 脈動， 速度変動 の低減につなが

る。 ①を達成するためには電流制御器の改善や， インバータ のデッドタイ

ムの影響の補償といったアプローチがあり， ②はPWM に起因しているの

で， PWM発生方式について検討する必要がある。 これらを考慮して， P 

WMインバータで構成される永久磁石形ACサーボモータシステムの高性

能化における問題点を整理すると次のようになる。

- 回路が簡単でこれまでよく用いられてきた電流制御形PWMインバー

F「JU噌』'ム



タである静止座標系上のP 1制御+三角波比較方式は， その設計， 解

析においてPWMの影響が考慮、されていない。 このためスイッチング

の影響による電流脈動やトルク脈動と電流制御器のゲイン等との関係

は把握できない。 (従来の基本波のみに対する解析ではゲインは電流

基本波の振幅誤差， 位相誤差にのみ影響を与えるので， 高速時に顕著

になるこれらの誤差についてはゲインを上げさえすれば改善される結

果となったが実際にはゲインを上げたためにスイッチング回数がキャ

リア周波数より増加するなど別の問題が生じてくる。 〉

・ 誘導電動機の電圧方程式は静止座標系でも表せるので， PWMを考慮、

した場合でも， そのままで解析を行うことが可能であるが， 同期電動

機の場合， 電圧方程式は静止座標系では時変係数となるため， 回転座

標系で表したものを用いる必要がある。 (静止座標系でのP 1制御器

の数式モデルを回転座標系に変換しなければならない。 〉

· PWMによる電流脈動はトルク脈動につながるが， これまでのPWM

発生方式に関する比較は出力電圧歪みに関するものが主で(55)(129)，

電動機等を接続した場合の電流脈動に関する比較は行われていない0

・ 低速時にはデッドタイムの影響で電流歪み， トルク脈動， 速度変動が

起こる。 出力電圧誤差に対する補償は数多く提案されているが， 現在

においても完全には解決されていない。 また零クランプ時の電流の挙

動等は全く明らかにされていない。

く1・2・2> 本研究の目的

本研究では， 前節の問題点に対して永久磁石形ACサーボモータ駆動系

の特性をより向上させるために以下のことを目的とした。

· P WMを考慮、した電流制御系(静止座標系上のP 1制御〉の解析法を

明らかにし， 電流制御系の設計を助ける。 この際， 電流制御系の数式

16 



モデルを同期電動機モデルに合わせて回転座標系に変換する。 さらに

高速時の電流制御特性の改善を行う。 (第1・1図A， D部分:第2章〉

・ よく用いられる2種類のPWM発生法である三角波比較方式， 空間電

圧ベクトル方式を永久磁石形ACサーボモータを接続した状態、で電流

およびトルクの脈動， 電流高調波等に関して比較検討し， 電流高調波，

トルク脈動の低減に適したPWM方式を明らかにする。 (第1・l図B，

D部分:第3章〉

・ 低速回転時におけるデッドタイムの影響(出力電圧誤差， 電流の零ク

ランプ現象〉を実験および解析から明らかにし， その補償法を検討す

る。 (第1・1図C， D部分:第4章〉

1・3 本論文の概要

本論文では， 小形高効率で， 産業界において小容量可変速分野に広く用

いられている永久磁石形ACサーボモータを非同期式のPWMインバータ

で駆動した場合の駆動特性向上を目的として， 電流制御系， PWM発生法，

デッドタイムの影響に関する研究を解析および実験により行った。 第1 ・

2図に本論文 の概要を示す。

第2章では， 永久磁石形ACサーボモータ駆動系を， パワーMOSFE

Tの主回路と， 回路が簡単で従来からよく用いられてきた静止座標系のP

I制御一三角波比較方式からなるアナログ方式の電流制御形PWMインバ

ータで構成した(69)。 次に， < 1・l・2>節で述べたように相電流のP 1制

御回路を永久磁石形ACサーボモータの基本方程式に合わせて回転座標系

に変換した解析法を提案し， 状態変数法を使用してPWMによる電流脈動

を考慮、した厳密な数値計算を行った。 この解析により， 電圧， 電流， トル

クの瞬時波形を示し， 電圧波形と電流脈動， 瞬時トノレク脈動との関係を明

らかにした。 また， 数値計算結果と実験結果の比較を行い， この解析法の

17 
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第1 ・ 1図 永久磁石形ACサーボモータ駆動システム
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妥当性を示した(ì0) (ì 1)。 さらに高速回転時の電流の追従性悪化について

ベクトル図， 計算波形より検討を行った。 この追従性の悪化を改善するた

めに誘導起電力補償を行い， この補償の有効性を示すとともに， 無負荷誘

導起電力補償時と内部起電力補償時の電流制御について解析による比較を

行い， 無負荷誘導起電力補償のみで十分な補償効果が得られることを定性

的， 定量的に示した(7 3)。 両補償の補償量の過不足の補償効果への影響に

つ い て も 検 討 し ， 両 補償の 間 でほとんど差異がない こ と を 示 し

.J.� (7 4) (7 5) (7 8 ) ，、ー 。

第3章では， 永久磁石形ACサーボモータ駆動系をIGBTの主回路と，

DSPを用いたディジタル方式の電流制御形PWMインバータで構成し

た(86)。 このシステムではソフトウェアの変更により， 電流制御法， PW 

M発生法の変更が可能である。 電流制御系はくl・l・2>節で示したように

パラメータ変動の影響を受けにくく制御性のよい回転座標系のP 1制御を

用いており， PWM発生法は， 比較のために空間電圧ベクトル方式と三角

波比較方式を使い分けている。 次に， 三角波比較方式， 空間電圧ベクトル

方式について， PWMパターンの発生法および， これらとソフトウェアア

ルゴリズムに用いるP 1演算の式， モータの基本方程式を用いた解析法を

示した(87)-(90)。 特に空間電圧ベクトル方式については， その二つの零電

圧ベクトルの出力時間比が自由に設定でき， この比によって電流の高調波

成分が変化することから， これを考慮したノミラメータKを定義した。 二つ

の零電圧ベクトルの出力時間を等しくした空間電圧ベクトル法を用いた場

合， 電流， 瞬時トルクの計算波形， 実験波形の脈動振幅は一定となり， 定

性的に空間電圧ベクトル方式の波形改善効果が確認できた。 また両方式に

対 して得られた電流の計算， 実験波形の比較より電流高調波の抑制に関し

て， 三角波比較方式よりも空間電圧ベクトル方式が有利であることを示し

た。 これについては詳細を示すために， それぞれの方式を用いて計算した

電流波形の高調波成分の周波数スペクトラムを示した(8G)。 さらに空間電
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圧ベクトル方式を用いた電流の計算波形に対して， 二つの零電圧ベクトル

の出力時間の最適比を検討するため に， パラメータKを用いて， 出力時間

比と高調波歪み率(T H D)との関係を示した(9 2)。

第4章では， 永久磁石形ACサーボモータ駆動系を3章と同じD S Pシ

ステムを用いて， 電流制御系を回転座標系のP 1制御系(これはくl・1・3)

節で述べたようにデッドタイムに関してヒステリシスコンパレータより有

利である)， PWM発生法を空間電圧ベクトル方式とした電流制御形PW

Mインバータで構成し， PWMインバータ駆動時に， 低速回転， 軽負荷で

問題となるデッドタイムの影響について調べた。 まずデッドタイム時の現

象として出力電圧誤差および電流の零クランプ現象を考え， これらの現象

について述べた(1 1 2)。 さらにこれらを考慮、に入れた永久磁石形ACサー

ボモータ駆動系の 解析方法を示した(11 5) - (1 19)。 ここで用いる諸式は3章

で用いたものと同じであるが， デッドタイムを考慮、に入れるため， 各本目電

流符号の状態、に応じて， 電圧の変化時期Jを理想的なものより遅らせるとこ

ろに本章の解析の特徴がある。 この解析結果をもとに， 電動機速度による

出力電圧誤差出現パターンの変化， 出力電圧誤差の平均値的影響を明らか

にし， 電流の零付近でのクランプ現象の影響についても， 詳細に検討した

(120)-(124)。 さらに， 解析結果をもとに付加回路が一切不要でソフトウェ

アのわずかな変更のみで実行可能な出力電圧誤差補償法( (1・1・3)節で

述べた〉を提案し(107)， 電流の計算波形および実験波形によりその補償

効果を確認した(1 2 5 )。 この補償については瞬時トルクの脈動， 速度の変

動に対する効果も計算波形により示した( 1 30)。 また， 電流の計算結果，

実験結果の比較から解析方法の妥当性を示した( 1 26 。

第5章では， 以上の結果を総括して述べた。
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第2章

PWMインバータ駆動永久磁石形

ACサーボモータの特性解析

2・1 回路構成

第2・1図に電流制御形PWMインバータ駆動永久磁石形ACサーボモー

タシステムの構成を示す。 インバータ部分には， パワーMOSFETモジ

ュールを用いており， モータは771W，6極の永久磁石形ACサーボモータを

用いている。 制御回路は速度フィードバックと電流フィードバックの二重

ループ構成になっている。 速度指令ωr*と実速度ωrの偏差をP 1増幅して

トルク成分電流指令i♂を得る。 これを三相に変換して三相電流指令Íu*， lv*， 

lw*を得ている。本回路では励磁成分電流指令Ïd* = 0としている。 実速度ωr

は電動機一体形のインクリメンタルエンコーダ(2500ppr)から出力される

こ相ノミルスのパルス数をカウントし， これに二相ノマルスの位相差による回

転方向の情報を付加したものを用いる。 またベクトル回転器用の二相正弦

波は， インクリメンタルエンコーダのZパルス(lppr)を基準として二相ノマ

ルスをカウントすることにより回転子位置に応じたアドレスを求め) R 0 

MのデータをD/A変換したものを用いている。 三相電流指令iu*， lv*， lw本

と， ゑ絶色縁アンプを通して検出してきた三相電流iムu， 1んv， 1んwとの偏差をP 1増幅

してVsu四， vsv， 

なとど.を抑制するため， Vs幻l仙Vsv，

る。 Vsu， Vsv， Vswは相電圧指令でありPWMの信号波となるが， これらと搬送

波である三角波(3780Hz)を比較してPWM信号を作り， 短絡防止回路， フ

ォトカプラなどを通した後FETにゲート信号を与えている。 誘導起電力

補償を行う場合にはVsu， Vl"， \ノ占wに無負荷誘導起電力Eωel"，elWのフィードノ、、
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ックを行い ， 両者を加えた信号を三角波と比較する。 この誘導起電力補償

については2・3節で述べる。

2・2 定常特性

<2.2・1> 解析モデル

永久磁石形ACサーボモータを静止座標系で表現すると， そのインダク

タンスは時変形になり， 解法が困難である。 ここではインダクタンスが一

定となるよう回転座標系で表す。 電流のP 1制御回路， 誘導起電力補償部，

PWM部は2・1節の回路構成のところで述べたように， 静止回路上で動作

しているが， A Cサーボモータの(2・1)式と連立させるために回転座標系

に変換して解く。 この際の解析モデルを第2・2図に示す。 信号波である相

電圧指令VSUI Vsv， Vswと搬送波である三角波Vcの比較は三相で行っているため，

図に示すようなdq-→三相， 三相→dqの変換部分が必要となる。 第2・2図の

破線枠内に， それぞれ対応する式の番号を示すo v'sou， vsv， Vnvに対し誘導起

電力補償を行うが， これについては2・3節で述べることにして， 本節では

Vsu， vsv， Vnvを直接三 角波と 比較する誘導起電力補償な し の場合(Vωsv， sw-

v此

<2・2・2> 状態方程式の導出

回転座標系(dq軸〉で表した永久磁石形ACサーボモータの基本方程

式および瞬時トルクTは， dq軸を第2・3図のようにとれば次式のようにな

る( 1 3 1 )。

(目立
d
訟はHω与) (2・1)

T=(P/2) {ゐiq+(Ld-Lq)idiq } (2・2)
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永久磁石形AC
サーボモータ

i-zdy q 

l(P.ゴ8)
1(2・19)

心一qu一ワ一わ一qu一α一 td， q 

第2 ・ 2図 電流ループの解析モデル
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第2 ・ 3図 U， V， W相軸とdq軸
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ここで，p :微分演算子， p:極数， Vd， Vq 端子電圧のd， q軸成分， Ìd， Ìq 電

機子電流のd，q軸成分， R:電機子抵抗， Ld， Lq : d， q軸インダクタンス〈漏

れインダクタンスを含む) ， φf : d， q軸換算の永久磁石の磁束〈一相あた

りの実効値の お 倍) ， ωe - 回転子角速度(電気角)

(2・1)式より次の微分方程式を得る。

ρ (;)= (ZL1
d )(;)+(J;L/Lq ) (2・3)

三相P 1制御回路の式はu相に関しては次式で与えられる。

叫i(仇)与J(i:九)dt (2・4)

ここで'Kpiは比例ゲイン， τiは積分時定数である。

同様にV，W相についても以下のようになる。

同i(i;ーら)+ぞJ(iλ)dt (2・5)

同i(iλ)+ぞJ(iλ)dt (2・6)

第2・3図に示す座標系に対してdq変換の式は次のようになる。

(2-7) 

(2・4)， (2・5)， (2・6)式に対して(2・7)式を用いれば， Vsu， vsv， Vswの回転座

標系における式Vsd， Vsqは以下のようになる。

1 Kôi ( ， .+ . ， ， _" . .. . ， ì vsd=Kpi(i; -id)+ ー乙 lP U; -id)+(ρ8) U; -id) r p2+(ρ8)2 7:i l
r 

' -
a -u ' '

r 
- ， '

-
a 

'U ' ) (2・8)

、lib--Jnwa
 

草
σ・ハU-AY

 
q

 
寸
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r州一
じ

一
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nu，

 

刊U (2・9)
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p8 =ωeとおいて変形すれば以下のようになる。

市i(i;イd)サsd}+与 (i�-id)す (仇i(i�-id)ヰ

市i(i; -iq)刊}+企(仏)+= jω同(i;ーら)一ωβ (i; イd)- Cù; Vsq f=o ];i ρ l � r - '1 '% - �];j ' � - � ， - e - " '1 I 

ここで，

Ai=K戸(i�イd)寸Jsd
Aq=�戸u; ーゴq)寸Jsq

一
Brfidん:(i;イd)+ωe竺(i草-iq)一ωeVsd � 

P l ];j 

- . 
Bq= f idk戸(i;イ'q)一ωe竺(i�イd)一ω刈

JJ I お |

とおけば， (2・8)， (2・9)式は以下のようになる。

ト
戸ん=-2竺(i� -id)-Bd 

Z"i 

一 .

的 .J.竺(i; -iq) -Bq 
Z"j 

または・12)， (2・13)式より以下の式を得る。

VSd=Kp，-(i; -id)-Ai 
Vsq=Kpi (i; -iq) -Az 

(2・14)， (2・15)式および(2・18)， (2・19)式より以下の式を得る。

一 .

PBd=ωe竺(i;-id)-dん
];i 

目 -
pBq=ωeff竺(i;-iq)-ω出τi 

(2・10)

(2・11)

(2・12)

(2・13)

(2・14)

(2・15)

(2・16)

(2・17)

(2・18)

(2・19)

(2・20)

(2・21)

三相PWM電圧の電圧ノミターンはインバータの各相アームのスイッチン
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グにより，電圧ベクトルVo. Vl …V7をとる( 1 32)。例えばVs(101)は， インバ

ータのu相上側アームのFETがo N. V相下側アームのFETがo N， w 

相上側アームのFETがONの状態、を示している。 この場合， インバータ

入力直流電圧をEdcと すれば， 三相の印加電圧はVu= Edc/2 . Vv = - Edc/ 2 • Vw 

= Edc/2となっている。 これらの三相印加電圧をdq変換すれば) Vl"'_ V6の各

電圧モードは常に次のようなdq電圧で表される。

VId= � E dcSin (()+(jJ1 ) (2・22)

U勾=だい州 (2・23)

(/= 1， 2. 3， 4. 5，6) 

8=ωet(ωeは一定〉として両式を微分すれば次式が成立する。

ρVd=ωeVq (2・24)

が'q=-CùeVd (2・25)

これらの式はVd= 0，  Vq= 0につい ても成立するので， Vo， V7モードにも適

用できる。

以上永久磁石形ACサーボモータに関する微分方程式(2・3)， P 1制御

回路に関する微分方程式(2・16)，(2・17)， (2・20)，(2・21)) Vd， Vqに関する微

分方程式(2・24)， (2・25)より次の状態、方程式を得る。

ρIX=Ax (2・26)

ただし，

X=( Vd， Vq，φ'1， Zd， Zq，ら，i;，Ad，Aq， Bd，Bq)T

この状態、方程式は本章における以下の解析のために誘導されたもので ある。

本章の解析では定常状態、 (トルク指令， 回転速度信号などは直流の一定

の 状 態にあり， サーボモータの固定子巻線電流は交流状態、にある〉 のみを

扱っており， φJ， ldへiq*お よびωeは一定としている。

28 



く2・2・3> 初期値の導出

第2・4図 にPWM電圧波形Vu，Vv， Vwおよびそのdq変換波形Vd，Vq を示す。 図

の例は簡単のために三相電圧指令Vsu，Vsv， VjWが10Hz (以下flで表す〉の正弦

波で， 三角波Vcが15 0Hz (以下fcで表す )の場合を示している。本論文では，

非同期 式の PWMインバータを用いているが， fc/flが整数の場合， 相電圧，

相電流などは電気角360。ごとの 繰り返し波形となる。 第2・4図の場合，fc/ fi 

= 15であるので両者の交点 は電気角3600聞に90個存在する (toおよび t9 1の

点は電気角O。 と3600の点である〉。 第2·吋4図の破線部分Aを拡大したもの

が第2.づ5図でで.ある。 tれ1 ， t2， tね3はそれぞれVsu却，Vs幻sv，

ち電圧のモ一ドが変化する時刻を示している。 6.Vd(tn)，6.Vq (tn)はそれぞれ

時刻tnにおけるVd，Vqの変化分である。 (2・26)式 に示した状態変数xを考慮

して時刻んにおける状態、変数の 変化分 を6.X(tn)とすれば ， Vd， Vq 以外の状態、

変数はモード 変化時刻tnにおいて連続であるので次 式で表せる。

llX(tn)=(Vd(tn+)-Vd(tn-) ，Vq(tn+)-Vq(tn-)， 0， 0， 0， 0， 0， 0， 0， 0， O)T (2・27)

また状態方程式 (2・26)式の状態推移行列を次のように定義する。

φ(..1tn) =e砂{A(九-tn-1) } 

これを用いれ ば時刻印における状態変数X(t91 )は次 式で表せる。

(2・28)

X(t91)=φ(&91) {..1X(t�)+φ(M叩) {…{..1X(tz)+φ(MZ) {..1X(t1) +φ(M1)X (tO) } }…} } (2・29)

第2・4図からもわかるように， 状態変数x(t)は電気角3600ごと に繰り返

す周期波形 となっている。 このため， 状態変数の初期値x(to)について 次

の11元の連立方程式が成立する。

φ(d91) {..1X (的)+φ(ðt叩) {…{L1X(tZ)+φ(..1tz) {..1X (t1) +φ(L1t1)X (tO) } }…} }-X (tO) =0 (2・30)

また(2・18)，(2・19)式のV.sd，Vsqを三相に変換してVsu•Vsv， Vswを求める。 これ

29 



相電圧指令

Vsw 

相電圧指令

旬幻L

相電圧指令

VSV 

電気角3600

h円円円n門n円円n n � � n n _n I U U U � � U U - O OOOOUUUI 
I� � n n円円「寸円円円円円円n � 

v IUUU U U U U U � U -0 U U U UI 
� D 円 円 円 n n � � n n 円円円円「寸けl 山u uυUυuしu uυU υ0- u � � I 
!「一 ヘ\\\\ \Aj 〆\\\V\、叶叶、イdjAd i(/べ\ X4j /千/f "f "，叶\

!ii 1い ヘ\v�fl目i\/�1l日H札l\ト \， /�fl↑l� ，ト� '\ / v 
d 

/ '\ / '\ / \ / '\ 

第2 ・ 4図 PWM電圧のdq変換
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と三角波 Vcとの交差時刻tnについて次の90元の連立方程式が成立する。

Vsi(tロ)=Vc(tn) (n=1，2，3，"・90， i= u ， V ， w) (2・31)

ここで，

Vc(tn)=( -1?-1・4'vc悶k.!c.tn+ (-l)k. (2k-l) 'Vcpeak (2・32)

Vcp叫:三角波のピーク値 ， kは次 式で小数点以下を切り捨てた整数値をと

る。

(n=1，2，3，'一，90) (2・33)

なお， Vsi( tn)のiは時刻tnにおいてVsu，Vsv， Vswのどれが三角波と交差するかに

よってuかvかwとなる。

(2・30)，(2・31)式により， 初期値およびモード変化時刻についての101元

の連立方程式を導出した。 さらに(2・30)，(2・31)式をガウスの消去法で解

きx ( to )， t1， t2，…， t90を求める。 これらの値を用いて(2・3)，(2・16)，(2・17)， 

(2・20)，(2・21)，(2・24)，(2.25)式の連立微分方程式は， 連続系シミュレー

ション〈時間に関する常微分方程式の数値 解法〉と して初期値を与えれば，

連続系シミュレーション言語またはルンゲクッタ法を用いて解くことが可

能である。 ここでは， 手軽に計算できる ルンゲクッタ法を使用した。

く2・2・4> 数値計算結果

解析に用いた電動機およびシステムの定数を第2・l表に示す。 電流指令

iu*がピーク1Aの正弦波のと き ， 回転数1200rpm (戸= 60Hz)の場合と2291

rpm (戸= 114. 55Hz)の場合について解析を行った。 この場合長/戸は， それ

ぞれ63とねになる。

回転数1200rpmの場合のdq領域での各部波形を第2・6図に示す。 第2・4図

からもわかる ようにdq量は電気角600でほぼ周期性を 示すので， 第2・6図
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第2 ・ 1表 イ共試機およびインバータの定数

型 式 USASEM -08 AC 1 

定 格 出 カ 771 W 

定格トルク 2.45N・田

定格回転数 3000rprn 

定 格 電 流 5.3 A 

慣性モーメント 2. 85xlO-4kg' m2 

極 数 P 6 

電 機 子抵抗 R 0.61 n at200C 

電機子d軸インダクタンス Ld 2.75mH 

電機子q軸インダクタンス LQ 3. 0 1 m H 

界 磁 磁 束 φ/ 0.101 wb 

電流アンプ比例ゲイン KPI 1.0 

電流アンプ積分時定数 τt 0.1 ms 

一角波周波数 ん 3780Hz 

インバータ入力直流電圧 Edc 180 V 
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では電気角600区間の各部波形を示しである。 Ìu*がピーク1 Aの正弦波の

場合 ， dq領域での電流指令はld事= 0 A ，  Îq * = 1. 225 Aとなる(úベ一点鎖線)， 

lqベ破線〉を図中に示した〕。 計算結果では) Îd* = 0に対して ldが存在して

いる。 ldの直流分は三相領域 においてんがÌu*に対して位相遅れを生じてい

ることを意味している。 またん， lqの脈動 分は， (2・2)式で計算される瞬時

トルクに影響を及ぼしている。 回転数1200rpmの場合の三相領域での電流

指令iJ，実電流lu.および相電圧指令Vsuを第2・7図(a)に，2291rpmの場合のiJ ，

lu， Vsuを第2・8図(a)に示す。 先に第2・4図ではP 1回路の出力VSUt vsv， Vswを正

弦波と仮定したが， 実際にはか なり高調波を伴った波形となることがわか

る。

く2・2・5> 実験結果

前節の解析に対応して ， 電流指令iu*がピーク1 Aの正弦波のとき回転

数1200rpmと2291rpmの場合について実験を行った。

回転数1200rpmの場合のP 1回路の出力Vsuおよび実電流luを第2・7図(b)

に， 2291rpmの場合のVsu， iuを第2・8図(b)に示す。 それぞれ解析結果と実験

結果とを比較すれば， 脈動の変化幅， 変化のタイミングなどよく一致して

いる。 このことから， 本章の解析を用いればPWMによる高調波の様子を

厳密にシミュレートできることがわかる。 計算波形， 実験波形とも2種類

の回転数について比較を行えば， 回転数の増加に伴い実電流luの電流指令

iu*に対する位相遅れが大きくなっていることがわかるが， これはモータ

の誘導起電力の増加による電流ループの等価的なゲイン低下によるもので

ある。

2.3 誘導起電力補償

電流制御系に三相P 1 制御回路を用いる場合， 高速回転時に電流制御ル
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ープの等価的ゲイン低下により位相遅れを生ずることは， さきに述べた計

算結果， 実験結果より明らかである。 この位相遅れは電流アンプのゲイン

を上げることでも抑えられるが， そうすると低速回転時(例えばんi=5.0 

で600rpm以下)に， 電流制御ループの等価的ゲインが大きくなり過ぎ， 搬

送波の立上がり(または立下がり)1800期間中に2回以上のスイッチング

が起こる欠点がある。 このため， 位相遅れの補償のために誘導起電力補償

を考える。

(2・1)式より第2・9図のようなベクトル図(第2・6図のふ点に相当するO

Lはスイッチング直後の点である〉を得る。 eoは無負荷誘導起電力， のは

内部起電力である。 id， lqの脈動分が， pLdÎd， pLqiqとしてベクトル図に現れて

いる。 これまでに述べてきたシステム構成ではP 1回路の出力Vsそのもの

が相電圧指令であったが， 実際に電流を制御するためにはvとιの差に相

当する電圧を制御する必要がある。 相電圧指令を制御していたこれまでの

システムでは負荷状態や速度の変化によりνに占めるιの割合が変化する

ためvーの部分に対する制御ゲインが高速時に低下してしまう。 従って内

部起電力eaを補償することにより電流アンプのP 1回路にvーののみを制

御させれば， 速度などの変化に対するゲイン変化を抑えることができる。

文献(7のではdq座標上でιを演算し補償することでd軸電流， q軸電流の

非干渉制御を行っている。 本論文で使用した永久磁石形ACサーボモータ

は希土類磁 石( Nd-Fe-B)を 使っ た表面磁石 形電動機( 1 3 3)で， d軸

電機子インダクタンスL d= 2. 75mH， q軸電機子インダクタンスLq=3.01mH

である。 このためφf= O. 101 Wbに対し，相電流が定格(実効値5.3 A )の場

口， 最高でもLdÎd= O. 0 2 5 W b (位相遅れ900 ， id = iのとき)， Lqiq = o. 0 2 8 W b 

(位相遅れなし， lq = iのとき〉であり&とeoの差がそれほど大きくない。

言い換えれば， 表面磁石形の場合には等価的に大きなエアギャ ップとなる

ため，電機子反作用の影響が小さい( 1 6)。 第2・9図のベクトル図からも明ら

かである。 以上の理由から本章では， 内部起電力のすべてではなく無負荷
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誘導起電力的の部分についてのみ三相領域でフィードパックを行った (第

2・i図参照〉。

計算では(1)補償なしの場合， (2) eoのみの補償の場合， さらに比較のた

めには)eaの補償を行った場合について行った。 補償なしについては第2・2

節で述べたとおりであるが， ea補償の場合， ed， eqは次式で示される。

ed=-ωeLqiq (2・34)

eq=ωeφ'1+ω�did (2・35)

eo補償の場合は(2・34)， (2・35)においてωεLqiq= 0， ωεLdÍd = 0とした。 次に，

これらの誘導起電力の補償法についてeqを例にとり説明する。 搬送波が単

相の三角波で， 信号波が三相の正弦波の場合のPWMにおける出力電圧の

基本波の振幅は次式となる( 1 3 4 )。

行 v=今aEd4 (2・36)

ここで， a 変調率， V:，線開電圧の実効値

Vq= Vであり， さらにα=仰は/11= β . esq/ (お ・ 11)とおくと (llVは三角

波の振幅値， esqは誘導起電力補償分に相当する信号波の振幅値) ， 

22 1 
= - r -(φÞJ+Ldid) ωe三Kqωe

sq Edc vq G 

ここで， G = Edc/2 2 = 180/22 = 8. 18はインノくータのゲインである。

むに関しでも同様にして，

22 1 

esd= --，::-Vd= -::::-Lai，ωe三んωeEdc - ... G 可ぜ c;， - �-c;. 

(2・37)

(2・38)

esqと(2・19)式のVsqの加算値( esd �こ関しでも同様〉に7 (2・7)式の逆変換を

使用することにより， 誘導起電力補償時の相電圧指令Vsu， VSV7 Vswを求める。

回転数2500rpm， 軽負荷(T= O. 11�.mに相当， 以下同じ〉の場合におけ

る誘導起電力補償時と補償なし時の実験波形および計算波形を第2・10図に
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(b)計算波形

第2 ・ 1 0図 誘導起電力補償時の電流指令および相電流波形

〈んi=l. 0， 2500rpm， 軽負荷時〉
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示すo eo補償のみでも良好な結果が得られることがわかる。 eo補償とea補

償の結果はほとんど同じである。 補償なしの場合luの基本波はiu*より約600

遅れている。 第2・11図に第2・10図の補償なしに対応するベクトル図を示す。

lqは2500rpmを維持するのに必要 なトルク成分電流であるが600の位相遅れ

のためにq軸上で与える指令はんの2倍の振幅が 必要となる。 eo補償時はiu*

とんが一致するので， 電流はq軸上に存在するトルク成分電流lqのみとなる。

このため振幅も補償なしの場合の1/2程度になる。 しかし ながら軽負荷時

には電流が小さいので， 位相遅れ， 振幅の増加がパワーデ・パイスおよびサ

ーボモータに及ぼす影響は重負荷時ほど大きくない。 第2・10図(b)の補償

なしで電流アンプのゲインをんi=5.0まで増加した場合の計算波形を第2・

12図に示す。 位相遅れが小さくなり， かつ振幅が約半分になり， 第2・10図

(b)の補償ありの波形に近いことがわかる。

回転数2500rpm， 重負荷 (T=1.5N・mに相当， 以下同じ〉の場合におけ

る誘導起電力補償時の実験波形 および計算波形を第2・13図に示す。 負荷が

増加するにつれんが大きくなるので位相遅れ角は， 補償なしでも比較的小

さな値である。 出力トルクT=1.5N.mのもとで， 誘導起電力補償量を変え

た場合の電動機相電流の基本波成分の振幅 および指令電流iu*に対する位

相誤差の数値計算例を第2・14図に示す。 補償量のO児は補償なしI 100出は

(2・37)， (2・38)式での補償量に相当している。 eo補償とea補償の差がほと

んどないこと， さらに適切な誘導起電力補償により， 電動機相電流の位相

誤差が小さくなることがわかる。
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第2 ・ 1 3図 誘導起電力補償時の電流指令および相電流波形

(んi=l. 0， 2500rpm， 重負荷時〉
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