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第1章緒言

1･1 本研究の背景

電動機の可変速達転と制御は､日常生活や工業生産を支える基本技術の一つである｡

従来は､可変速電動機に制御が簡単な直流電動機が専ら用いられて来た｡しかし､サイ

リスタが開発されて以来､インバータ駆動の交流電動機で直流機を置き換えようとする

研究が盛んに行われるようになった0 パワートランジスタによる高速インバータは､さ

らに多くの研究者をこのテーマに駆り立てた0 そして､現在､DCブラシレスモータや

誘導機のベクトル制御が､性能的に直流機を凌ぐまでに至っており､近い将来DCサー

ボにとって代わる趨勢にある｡

D Cブラシレスモータは､永久磁石界磁の同期電動機をインバータで駆動することに

より､直流電動機と同等の動作特性を持っようにした電動機である｡直流電動機の弱点

である整流子が無いので､保守や点検が容易､低価格､高速運転や大容量化､などが期

待でき､産業機械はもとより事務機や家電機器にも数多く使用されている｡

これらの中でも､特にブラシレス･サーボモータは､ロボットなどのアクチュエータ

として応用範囲が広く､発展が期待されているものである｡･このモータは､インバータ

による電流制御により､瞬時トルクをトルク電流に比例させて制御するもので､これに

より､交流電動機は直流機とまったく同じ制御性能を呈することになる｡

サーボモータとしては､高精度の位置決め､迅速-な加･減速､制動･停止､連続的な

微速運転など､これに十分対応できる性能を備えていなければならない｡この問題は､

ブラシレスモータの電流を如何にして高速かっ高精度で制御するか､にかかっている｡

これまでに数多くの電流制御系が提案されている0 しかし､逆に言えば､各方式とも

にこれと言った決め手がなく､それぞれに得失を持ち合わせていることを意味している｡

一方､一般産業においては自動化に伴い､ACサーボ系の精度ならびに応答性の向上

に対する要請が益々強く､これに応えるためには､電流制御系のより一層の特性改善が

必要不可欠である｡

今､サーボ系に対する要求に応えるために､従来の枠を越えた新しい電流制御法の開

発が強く切望されている｡
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1･2 本研究の目的と各章の内容梗概

前節で述べたように､サーボ系の性能は電流制御特性に大きく依存している｡電流制

御系の特性改善により､系全体の性能の大幅な向上が期待できることから､電流制御系

に対する要求は益々厳しいものとなっている｡

周知のように､DCブラシレスモータでは､電機子電流を負荷や動作条件に応じて､

高精度かっ迅速に制御しなければならない0 この電流制御は､三相ブリッジ結線のイン

バータのPWM制御､すなわち､6個のトランジスタを指令に従ってオン･オフさせる

ことにより行われる｡

問題は､PWM制御に起因する脈流(高調波電流)が電機子電流に多量に含まれ､こ

れが基本波電流の高精度の制御を困難にする点にある0瞬時値制御法､平均値制御法､

マイクロプロセッサによる予測制御法など数多くの方式が提案されているが､ブラシレ

ス･サーボモータの仕様を満足するには大幅な特性改善が必要である｡

本研究は､このような観点から､従来の電流制御法を再検討し､高性能かっ多機能の

ブラシレス･サーボモータに対応できる電流制御法を開発することを目白勺としている｡

従来の電流制御法の枠を越えた新しい方式- d-q軸電流の剛寺値制御方式- を第6

章で提案する0 この方式によれば､現在のブラシレスモータの特性を遥かに凌ぐ､高性

能のサーボモータが実現できることを､理論および供試機による試験から明らかにして

いる｡

以下､各章の内容を概括し､研究の必要性および得られた成果などを明らかにする｡

第2章 DCブラシレスモータの構成と電流制御の問題点

この章は､ブラシレスモータの構成､動作原理､基本式などを述べ､また現在用いら

れている電流制御法について説明し､次章以下の考察に役立てようとするものである｡

すでに述べたように､ブラシレスモータの電流制御法には｢瞬時値制御法｣｢平均値制御法

｣｢〟Pを用いた予測制御法｣などあるが､各方式の基本的な考え方､動作特性､問題点な

どを示し､高精度かっ高応答の制御を妨げる要因を明確にしている｡

第3章 インバータの新しい制御法一 円近似法- とこれを用いた電流制御法

電動機駆動用インバータは､それまで｢インバータ出力電圧に含まれる高調波成分をで
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きるだけ少なくする｣という考え方でPWM制御パターンが決められていた｡ブラシレス

･サーボモータのように過渡特性を問題にする場合に､この考え方が妥当であろうか?

仁筆者は､この問題を解決する一法として､｢電動機のギャップ中に理想的な回転磁界を

形成する｣という考え方のPWM制御法 一 円近似法 - を提案した｡この方法は､定常

のみならず過渡状態にも適用可能である｡

本章の後半では､円近似法を基礎にした電流制御法を考察し､従来の瞬時値制御法に

比し格段に特性の優れた制御系が実現できることを明らかにしている｡

なお､円近似法は､電流制御系の理論的考察のはか､汎用インバータのPWM制御法

にも適用でき､この方式によるインバータも多数実用化されている｡

第4章 電流制御法の評価と特性改善法

これまで､DCブラシレスモータや誘導機のベクトル制御に対して､数多くの電流制

御法が提案されている｡そして､個々の方式についての特性や利点は記されているが､

他の方式との定量的な特性比較などは､はとんど論議されていない｡

本章は､統一された評価指数を用いて各方式の特性の定量的な評価を行い､各方式の

特徴を明らかにするとともに､電流制御特性を改善するための制御回路を提案している｡

評価指数には､d-q軸電流どか どすの誤差の分散α12(基本披)､およびげ.､2(高

調波電流)を用いた｡それによれば､

(a)低速域では､アナログ形の平均値制御法が秀でている｡

(b)瞬時値制御法は高遠城の特性は優れているが､6m次の低次高調波が含まれる

ため､低速域での使用は問題である｡また､アーム短絡防止時間Tdが､制御精度を著

しく低下させることもこの方式の問題点である｡

(c)〟Pを用いる方式では､サンプル値に誤差が含まれるので､高精度の電流制御

は難しい｡

以上の成果を基に､アナログ形平均値制御を主体にし､高遠城では瞬時値制御に自動

的に切り替わる制御回路を提案し､実用上極めて有効な回路方式であることを示してい

る｡

第5章 PWM制御の原理を利用したトルク電流及び励磁電流変換器

ブラシレス･サーボモータの電流制御回路は回路構成が簡単で､容積や価格の低減､

信頼性向上の点からも簡単化が望まれる｡
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制御回路を簡単化する一方法は､u､V､W相で行っていた電流制御を､d-q軸に移

すことである0そのためには､電流ど"～どⅢからd-q軸電流どム ど曾への座標変換を

行う高精度かつ回路構成の簡単な(カスタムIC化が可能な)変換器が必要になる｡

座標変換には多くの乗算と加算を必要とするが､筆者はPWM制御された波形が乗算

となることに着目し､上記の特徴をもつ変換器を開発した0実用上十分な精度と周波数

帯域を有し､さらに､逆の座標変換器(ud･U曾→U以～Uけ)も可能で､この機能を用い

てインバータのPWM制御信号を生成することができる｡

本章では､座標変換器の動作原理､回路構成､特性などを詳述し､供試機による試験

結果を示してその有効性を強調している｡

第6章 ブラシレスモータの新しい電流制御法

ブラシレス･サーボモータのインバータは､現在､電圧形PWMインバータが用いら

れている｡

電圧形インバータは､ブリッジ結線された6個のトランジスタで構成されるが､｢各柏

2個のトランジスタ(+側､一側)の中どちらかがオンとなるよう動作する｣ことを特徴

とする｡この場合､転流時に2個が同時にオンする(アーム短絡)のを防止するため､

オンを遅らせるためのDelay time Td(アMム短絡防止時間)を設けている｡

1'dは､いわゆる無駄時間であり､電流制御の精度や応答性を低下させるだけでなく､

系にさまざまな悪影響を及ぼす｡

この章は､実質的にTdの影響がないインバータの動作を考慮したものである｡具体

的には､次のような考え方に基づいている｡

周知のように､ブラシレスモータの発生トルクTは､トルク電流ござに依存しトr=

nノ1～す)､どdには関係しない0 したがって､どd=0となるように制御しているが

本文の方式はlオdl≦△Ⅰとする点に特徴がある0すなわち､才dを±△Ⅰ内で自由に

することによって､ある限られた区間全域にわたって､例えばど山>0,Zu<0,どけ<

0のように電流を規定できる0 そうすると､この区間ではトランジスタ1､u-,TL′･,

T川◆はベース電流を遮断しておけばよく､Tdは不要になる｡

この制御法では､～dおよび～曾を瞬時値制御でき､高精度かっ高応答の電流制御が達

成できる｡

このように､木方式はインバータの動作モードおよび電流制御に従来の枠を越えた考
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え方を採用しており､従来の方式に比べ､格段に優れた制御性能を有するブラシレス･

サーボモータが実現できた｡

第7章 結言

この章では､本研究で得られた成果を要約し､残された問題点､ブラシレスモータの

将来展望などを述べている｡
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第2章 DCプラルストタの構成と電流制御の問題点

2･1 まえがき

ブラシレスモータは､直流電動機の整流子の機能を電気的なスイッチに置き換えたも

のである0 直流機の代替として､インバータ制御技術の発達とともに普及してきた｡

本章では､ブラシレスモータの歴史的な発展経緯を楷まえながら､その構造と制御方

法などを直流電動機と対比させて説明する｡

また､制御性能を向上させるためには電流制御系の特性改善が必要であることを示し､

現状の制御方式が抱えている問題点について述べる｡

一般産業においては自動化に伴い､ACサーボ系の精度ならびに応答性の向上に対す

る要請が一段と高まっている0本論文では､これに応えるべく新しい手法による電流制

御系を検討するが､それに先立ち､理論展開のための足固めと､議論するための土俵を

明確にしようとするものである｡

本章の2節は､交流電動機による可変速運転の発展経緯を説明し､現在のブラシレス

モータの位置づけを明らかにしようとするものである｡

3節は､同期電動機の動作原理を直流電動機と対比しながら説明し電流制御の重要性

を示すものである｡

4節では､現状の電流制御方式とそれが抱えている問題点について説明する｡

本論文では､ブラシレスモータの電流制御系を対象にして論議するが､それによって

得られる成果は､誘導機のベクトル制御にも十分適用可能なものである｡今後､堅牢安

価な誘導機のベクトル制御系が普及すると見込まれることから､5節では､ブラシレス

モータと誘導機のベクトル制御系との共通点ならびに差異を示し､適用する場合の留意

点を説明する｡

2･2 交流電動機による可変速運転の発展経緯

電動機の可変速運転と制御は､日常生活や工場生産を支える基本技術の一つで､古く

から研究が始まり､現在そして今後とも益々重要性が増していく技術である｡現在､N

C加工機､ロボット等の位置サーボにブラシレスモータが盛んに使用されているが､こ

れまでに至るには多くの変遷を経てきている0 ここでは､交流電動機による可変速擢転

ー6-



の発展経緯を簡単に説明し､現在のブラシレスモータの位置づけを明らかにする｡

可変速電動機の先駆的役割を果たしたのは､直流電動機を可変速運転するワードレオ

ナード制御である0初期においては､交流電動機で直流発電機を駆動し､その励磁電流

を変化させるM-G方式や､水銀整流器の点弧位相角を制御する水銀整流器方式により

可変直流電源を得､これにより直流電動機の回転速度を制御していた0 しかし､この時

代の制御回路は真空管を用いていたため､効率､信頼性の面で問題が多かった｡

1958年に､米国GE杜からシリコン制御整流素子(SCR)が発表され､電動機

の速度制御に新しい道が拓かれること笹なるo SCR(サイリスタ)は､水銀整流器､

可飽和リアクトルなどに比べ応答遅れが少なく､また､効率､安定牲も高いことから､

まず従来のスイッチング素子をサイリスタに置き換えることから進められた｡水銀整流

器をサイリスタに置き換えたサイリスタレオナードなどはその代表例で､1964年に

初めて実用化され､性能､効率､安定性､保守性の良さを実証した｡こオ■tを契機に､可

変通電動機は半導体電力変換器により制御される時代に入る01967年からは大容量

平形サイリスタの生産が開始され､サイリスタレオナードは大形プラントに採用される

ようになった0 しかし､当時のサイリスタは､素子を完全消弧状態(OFF状態)にす

るまでに数百〟Sのターンオフタイムを必要としたため交流機の制御に適用することは

困難であった｡

1970年には､ターンオフタイムが30〟S以下の高速スイッチング用サイリスク

の生産が開始された0この素子は､交流機の周波数制御を可能にするものであり､これ

以後､直流を可変電圧可変周波数の交流に変換するいわゆるインバータの研究が盛んに

行われるようになる｡

また､同年に､IC式の演算増幅器ならびにディジタルICが実用化された｡このI

Cは､交流電動機の可変速運転を飛躍的に進展させた大きな原動力である｡特に交流機

の周波数制御の場合､インバークを回転速度に同期した周波数(同期械の場合)､また

は､それにすべり周波数を加えた周波数(誘導機の場合)で運転する必要がある｡IC

の開発は､周波数制御､電圧制御のための高速の演算を可能にし､かっ､制御回路の信

頼性を大幅に改善した｡

そして､1972年に､紡糸プラント用として初めて電圧形インバータが完成し交流

機の周波数制御の幕開けとなった｡

1973年に､オイルショックが起こり､これを契機に省エネルギという観点から交
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流機甲可変速駆動の要請が益々高まり､一般産業機器への適用が急速に広がっていくこ

とになる｡

1974年にはサイリスタモータ(無整流子電動機)式大容量換気設備が実用化され

た0 サイリスタモータは､同期電動機をサイリスタインバータで駆動したものであるが､

原理的には直流電動機の整流子をサイリスタスイッチに置き換えたものと言える｡同期

機を半導体電力変換器で駆動すれば直流機と同じになることを示したことで特筆すべき

ものがある0 これ以後､交流機で､如何にして､直流機と同じ制御特性を実現するかが

研究の中心課題となる｡

1975年に､パワートランジスタ(500V,200A)が､また､1980年に

はパワートランジスタモジュールならびにGTOが量産されるようになった｡これらの

素子は､ベース電流で自己消弧できるため､交流機駆動用インバータは､強制転流回路

を必要とするサイリスタ式のものから自己消弧形のパワートランジスタ式およびGl､0

方式に次々替わっていった｡また､自己消弧形のトランジスタは､強制転流回路が不要

になるだけでなく､急峻な電圧変化にも電流阻止能力があるため､電圧サージを防ぐた

めのスナバー回路も極く簡単なものにした0そのため､インバータ回路の簡単化､変換

効率の向上､高速スイッチング､高信頼性などインバータ制御技術が飛馴勺に進展した｡

そして､今日のDCブラシレスモータや誘導機のベクトル制御に至るのである｡

ブラシレスモータは､インバータのPWM制御により同期機を電流制御し直流機と同

じ機能を持たせたものであり､文字通り直流機のブラシをなくしたものと捉えることが

できる｡誘導機のベクトル制御についても､直流機の整流子の機能をPWMインバータ

による電流制御に置き換えたという点ではブラシレスモータと同様である｡これらの制

御特性は､インバータによる電流制御に大きく依存している｡

本論文では､このブラシレスモータの電流制御系を中心にして､特性改善という観点

から話を進める｡

2･3 同期電動機の動作原理

同期電動機の制御特性は､直流機の代替機として､インバータ制御技術の発達ととも

に向上してきた｡

ここでは､後の議論に役立たせるために､同期電動機の動作原理とその制御方法の変
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遷を､直流機と対比させながら簡単に説明する｡

まず､直流電動機は､図2-1に示すように､界磁巻線が施された界磁鉄JL､と､電機

子巻線が施された電機子鉄心と､ブラシおよび整流子片よりなる整流子とから構成され

ている｡

ここで､界磁巻線に界磁電流を流すと､電機子鉄心上に一定の磁界が形成される｡一

方､電機子巻線は､整流子片､ブラシを介して直流電源に接続されている｡整流子は､

電機子電流が､常に磁界に対して直交する方向に流れるように､電機子巻線を組替える

働きをしている｡

この時､電機子電流を流すと､フレミングの法則により､トルクT(回転力)

T=nMIfZα
…………(2--1)

ただし､nM:直流機定数 Ir:界磁電流 ご｡:電機子電流

が発生する0上式は､界磁電流Ⅰ仁を一定に一定にしておけばトルクTが電機子電流どα

に比例することを示しており､制御上､最も好ましい特性と言える｡

一方､同期電動機は､図2-2に示すように､回転子鉄心と固定子巻線より構成され

ている0回転子鉄心は永久磁石(大形機は電磁石)で構成されており､界磁と呼ばれて

いる0 この界磁は､回転子の回転とともに､固定子上に回転する磁界を形成する｡一方､

固定子巻線は､固定子に三相巻線を施した構造で､電機子巻線と呼ばれている｡これに

三相電流を流すと､各巻線に流れる電流は､界磁とそれぞれ異なる角度で交差する(,こ

のままでは解析が困難であるので､一般には次式により､三相電流ごu～どL〃を界磁軸d

方向の成分ごd とブラシ軸q方向の成分ど曾 に変換する=｡

仰ニ

＼
引
■
■
■
J

■
7
ん

■
7
■

dU
n●lS

∂SOC

Sin(β-2方/3).sin(β+2方/3)

COS(∂-2方/3),COS(β+2方/3)

ただし､β‥電機子巻線と磁石の磁軸とのなす角

その時､直流機の電機子電流に相当する電流ど才は､

ど～ニ どィーー+ど曾･

となり､モータの発生トルクTは

T=n/1どどSin∂

ー9-
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図2-1 直流電動機の構成

図2-2 同期電動機の構成
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∂=Sin~l(ど曾/どど)

nA:回転子磁石の強さに関係した比例定数(磁束鎖交数)

と表される｡

直流電動機の制御特性と異なる点は､Sin∂がかかっている点にある｡

(a)無整流子電動機(サイリスタモータ)

無整流子電動機は､図2-3のように､同期電動機の電機子巻線をサイリスクから成

る三相ブリッジ回路に接続した構成になっている0 ブリッジの直流端子には､一定帽流

Ⅰを流すような電源が接続されている0 このモータは､同図-bに示す順序でオン･カー

フすると､Tu+とTレ~がオンの期間1では､

Z u
=~

Z u =Ⅰ,Z川 =0

11ぴ+と1'け~がオンの斯期間2では､

Z u =-Zけ =Ⅰ,Zレ =0

といった具合いに電流の流れる相が順次切り換わる｡

この時の電流オ"～～けを求めると図2-4にような階段状波形になる｡すなわち､電

機子巻線には対称三相電流が流れる0なお､この種のインバータは､一般に120度通

電形の電流形インバータと呼ばれている｡

さて､この同期電動機は､電源の角周波数u8(同期角速度)に等しい速度でしか回転

できないo u8≠山mの場合､(2-3)式において､電機子電流と界磁のなす角∂が変

化し､トルクTが反転するからである0 この現象を脱詞といい､同期電動機を運転する

際には､特に注意しなければならない事象である｡

脱調を回避するには､回転子位置を常時監視する装置(回転子位置検出器､通常位置

検出器という)を設け､検出器からの信号によって期間の切り替えを行うようにすれば

よい｡その原理を､図2-5に示す｡

ホト･センサの前面に､軸と共に回転する光遮蔽板を置き､前方からの光を遮蔽する｡

ホト･センサは光を受けると適当な電圧を出力し､対応するサイリスタをオンさせるよ

うに設計されている0なお､光の他に磁気センサや近接スイッチを用いる方式もある｡

図2-6は､この形の位置検出器とサイリスタの機能を機械整流子で置き換えて表し

た図である0 図ではブラシB+と整流子片u､B-とwが接触しているが､これは､サイ

-1ト



(a)

期間 1 囚 田 田 同 田 l

オンナる

サイリスタ

打 晋 ㍍
Ⅳ ㍍ 了丁 わ

(b)

図2-3 無整流子電動機の動作

[ニコ[∃亡
レ

一
列

●
-
-
ノ
･山ワ

ハ
J
-
一

図2-4 電機子電流の波形

ー12一



･●:+､･◆･∴▲

図2-5 位置検出器を用いた同期電動機

｢十1

図2-6 等価直流機モデル
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リスタのTu+とTl〃~がオンしていることに対応している｡

なお､実際の同期電動機は､界磁が時計方向に回転するが､この図では界磁を外側に

固定し､電機子が反時計方向に∽mで回転しているように表している0電動機の場合､固

定子と回転子の相対的な速度だけに関係するため､上記表現をしても支障はない｡

ここで､電流～との方向に着目してみよう0図2-6の場合､ど才は巻線uとwの巻線

端を結んだ方向であるため､同図-bに示す◎2の方向になる○ その時､フレミングの法

則により､(2-3)式で表されるトルクが発生し､電機子は反時計方向に回転する｡

電機子が反時計方向に回転するにつれて∂は減少していくが､∂=方/3になった時点

で､整流子片uは､B+から離れ､代わってⅤがこれにつながる｡この時､ど才の方向は

◎3の位置､つまり､∂==2方/3 の位置に戻る

このように､才どはブラシ軸(∂=方/2)を中心に±方/6の範囲で動くことがわかる｡

電流どとの方向が動くために､どとの振幅が一定であっても､発生トルクは脈動するこ

とが理解できよう｡

図2-6はインバータを機械整流子で置き換えた､いわば等価直流機モデルであるが､

同じ構造のモータを制作すれば､整流花火の問題はあるにしても､電動機として十分機

能するはずである｡

この場合､整流子片の数を如何にして増すか､また､整流花火をどう防ぐか､などが

課題となる｡

一方､同期電動機として見た場合には､トルク脈動を低減するために､どのような電

流を流すかが鍵になる0 これは､インバークによる電流制御が､直流機の整流子の役目

を果たしているからである｡

なお､上述の説明では､サイリスタが自由にオン･オフできるものとして説明したが､

実際にはオフするために外部から逆バイアスを加える必要がある｡

この工夫をしたものが､無整流子電動機で､我国独自の技術で開発され､今日大型機

などで実用に供されている｡

(b) 制御用ブラシレスモータ

制御用電動機はサーボモータとも呼ばれ､頻繁な始動､停止､制動､逆申云および微速

運転が連続的に行えることが要求される0 さらに､応答が速いこと､人力(指令)に比

例したトルクが出せること､などサーボモータが具備すべき重要な性能である｡
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さて､前述の無整流子電動機では､電機子電流の向きが､方/3の範囲でぶれるため､

電流オ～ と発生トルクTは比例しない｡これを改善する方法を次に考えよう｡

図2-7において､電機子巻線と磁石とのなす角を∂とすると､上述のように､巻線

u～Wの電流どぴ～どけとど才､どか ご曾の間に次の関係が成り立っ｡

ヽ作万

SinO
,COSO

Sill(∂-2方/3).cos(∂-2汀/3)

岳in(β+2方/3),COS(∂+2方/3)

～才=ノ丁詳言了き, ∂=Sin~-(ど〆～才)

……･･･(2≠4)

………･･‥(2…-3')

上式から､電流どどをブラシ軸qに固定するためには､∂=0､すなわち

Z d=0
……‥･…･(2-5)

とすればよいことがわかる｡その時､才才=～曾となり､モータの発生トルクTは

て=n/1どと=n/1ど曾 ………････(2仙6)

n/1:回転子磁石の強さに関係した比例定数(磁束鎖交数)

となる｡すなわち､モータ発生トルクTと電流才才(=才曾)が比例する｡なお､これを

実現するためには､三相巻線に､次式のような電流(正弦波電流と呼ぶことにする)を

流せばよい｡

ご"=√百万ど郎OSβ

どレ=ヽ膏万ど9COS(∂-2打/3)

才け=J夏万ど曾COS(β+■2方/3)

……‥･…･(2 --7)

以上からわかるように､ブラシレスモータで､直流機と同等の優れた制御特性を得る

には､如何にして(2-7)式の電流(正弦波電流と呼ぶことにする)を流すかという

問題に帰着する｡

さて､(2-7)式のβは､図2-7に示すように､界磁と電機子巻線のなす角度で

ある0 したがって､電機子巻線に(2-7)式のような三相電流を流すには､前述の位

置検出器のような分解能の低い検出器では不十分である｡一般には､光を利用したロー

タリ･エンコーダ､変圧器の原理を用いたレゾルバなどにより､∂を高分脈能で検出し

ている｡
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図2-7 ブラシレスモータの構造

(a)

(c)

ヒステリシスコン∧■レーク

(b)

図2-8 単相ブリ ッジインバータ
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次に､βを正確に検出できたとしても､各巻線に(2-7)式のような電流を流すよ

うに､インバータを動作させる必要がある0種々の方法があるが､ここでは原理が簡単

な瞬時値制御方式について説明しよう｡

図2-8はトランジスタよりなる単相ブリッジインバータの決線図で､モータの巻線

を模擬したL-R負荷が接続してある｡

この回路では､Tl+とTl~､′Ⅰ､2◆とT2~の各組のトランジスタのうち､どちらか-一方

が必ずオンするように制御するものとする｡

便宜上､指令値を才*､負荷電流をどと記そう｡そして､T2については､ど*>0の時

はT2~をオン､才*<0の時はT2+をオンさせる｡

図のように､負荷電流iを電流検出器(D C-CT)で読みだし､i*との誤差8(=

ど米-りをヒステリシス･コンパレークに加える｡そして､その出力yがE8の時は

Tl+を､-E田ならば1､1~をオンさせる｡

同図-Cは､電流どの時間変化を図示したものである｡Tl+とT2-がオンの期間は､

負荷に直流電圧Ⅴが加わり才は増加する｡ど=ど*+△Hに達するとTl-がオンし､負荷

電圧は0になるのでどは減少し､ど*-△=になった時点で再度Tl･がオンする｡以下､

同様の動作を繰り返すが､負荷電流どはど*±△Hの範囲に収まり､△Hを小さくすれば

実用上十分な精度でど竺～*とすることができる｡

図2-9は､この原理を三相インバータに発展させた回路である｡この回路は､-一般

に電圧形インバータと呼ばれており､各相ごとにTl+とTl一に相当するトランジスタが

付設された構造になっている｡

なお､T2+とT2~に相当するトランジスタは不要である｡

三相回路では､

Z
u+どu+どけ=0 …………･(2-8)

であり､単相の場合のような帰り線はいらないからである｡

次に､三相インバータで､トルク指令丁米が与えられた時の電流制御方法を考えよう｡

上述の(2-6)式において､トルクではどdに関係しないので､

z d=どd*=0

となるように制御する｡ここで､*は指令値を示す｡

(2-6)式から､T*のトルクを発生させるには､

才9 =ど曾*=T*/n/1
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に等しい電流をモータに供給すればよい｡

一方､d軸とq軸の電流指令値どd*､～冒*と三相電流の指令値どα*～どけ*との関係は

J百万

Sin∂
,COSβ

Sin(β-2方/3),COS(β-2方/3)

Sin(0+27T/3),COS(0+27t/3)

である｡したがって､

Zd=どd*,Zq=ど曾*

に等しい電流をモータに供給するには､目標値:

どi米=Jぎ万どす米cos(β-¢～)(ど=U,U,ぴ)

¢u=0, ¢び=2方/3, ¢ぴ=-2方/3

り
-
可
ノ

*

.α

ロ▲

■Z

■Zト
ヽ

..｣ ･････‥(2-11)

………･(2-12)

と実電流ど"～ど打の誤差:

e∠=～f*一之と ………………‥･･(2-13)

を0にするような電流制御回路をインバータに設ければよい｡

以上の電流制御により､ブラシレスモータは､直流機と全く同等の制御特性を示すこ

とになる｡
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2･4 ブラシレスモータの電流制御法とその問題点

前節から､同期電動機をトルクー定でなめらかに運転するためにほ､回転角に応じて

正弦波状の三相電流を流せばよいことが示された｡

そこで､当面は､正弦波電流を流すためにインバータを如何に制御すべきか､につい

て論議していく｡

さて､これまでに､正弦波電流を流すための電流制御法が､数多くの提案されている｡

それらを大別すると､表2-1のように､瞬時値制御方式と平均値制御方式に分けられ､

また､その下に種々の方式がある0 これは､逆に言えば､各方式にそれぞれ欠点があり､

これと言った決め手がないことを示している｡

本節では､下線で示す代表的な電流制御法について､その特徴や動作特性を概括する｡

表2--1 インバータの電流制御法

瞬時値制御方式

｣交流側の制御

アナログ方式

従来方式

改良方式

デジタル方式

交流側の制御

アナログ方式一従来方式

デジタル方式

直流側の制御

アナログ方式

デジタル方式
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2･4･1瞬時値制御方式(ヒステリシスコンパレ一夕方式)

瞬時値制御方式を代表する方式で､ハードウェアが非常に簡単であることから電流制

御系としていち早く実用化された方式である｡

原理は､前節で説明した単相インバータによる方式と同じで､それを三相回路に拡張

したものである｡

すなわち､図2-10に示すように､誤差e∠をヒステリシス･コンパレークに入力し､

その出力yfの値からインバータの制御信号を得ているo
yg>0の時は､トランジスタ

Tよ+を､yよ≦0に対しては､-1よ-をオンさ▲せることにより､-△=≦£～≦△Ilの範囲

で電流ど∠米を制御しようとするものである｡

この方式の場合､誤差どょの瞬時値を監視し､それが許容範囲内か否かに基づいてオン

･オフ制御するため､応答性は抜群である｡△=→0とすれば､直流電圧が不足してい

ない限りゲインは無限大であり､高精度の制御ができると思われる｡

しかし､この方式で三相インバータを駆動した場合､スイッチング周波数′ぶは､図2

-11に示すように､動作点により大きく変化し､特に低速時においては大幅に増加す

原理的には､△H→0とすオ■tば～よ→どよ米となるわけであるが､インバータを構成する

トランジスタにはスイッチング周波数′ぶの上限があり､△=を無闇に小さくできない｡

そのため､高調波成分が増加し､大きなトルクリップル､高調波損失の増大､騒音､

などの問題を招く0また､周波数成分も固定していないため､音色が不規則に変化し､

人に不快感を与える｡

また､仮に△H→0としても､実際には､高い制御精度が得られないことが確認され

ている0そのため､この方式を位置決め制御に適用すると､高い位置決め精度が得られ

ないと指摘されている｡

このような現象が起こるのは､何故であろうか01つは､三相独立に制御しているこ

とに問題があると思われる0また､センサ､インバーク､制御回路などの動作遅れが懸

念される｡

本論文の3章では､この点について､定量的な考察を行いこの点を明らかにする｡
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図2-10 瞬時値制御方式

(ヒステリシスコンパレーク方式)の原理図
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定格電流:120(A)
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図2-11瞬時値制御方式のスイッチング周波数′ぶ

[2相制御については､後述する｡<3･4>参照]
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2･4･2 平均値制御(三角波比較方式)

ヒステリシスコンパレーク方式の､動作点によりスイッチング周波数′ざが大幅に変化

する欠点を回避するために考案された方式で､平均値制御の最も代表的な方式である｡

その基本回路を図2-12に示す｡

この方式では､電流指令値どよ*と電流検出値～fとの誤差どfを求め､比例積分(P-

Ⅰ)演算により､電圧指令値uf*

u∠*=Kp･どよ+Kl /e∠d t

どよ=どょ♯一己～
………･･･(2-14)

を求める0続いて､電圧指令値ug米(ど=u･U･ぴ)と振幅がVd/2の三角波eど(三角

波キャリアという)との間で大小関係を比較し､

u∠*≧eごの時は r～+がオン

u∠*<e才の時は グーg~がオン

させる｡

図2-12 平均値制御(三角波比較方式)の原理図
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この時､図2-13に示す三相インバータに､出力される電圧びびリとuレ柑を､三角波

半サイクル(と=0～7-)における平均値として求めてみよう｡

まず､図2-14において､電圧指令値びび*～町㌔を

u"※
= ノ汀盲vICOSα,ど

ulノ米
= 仰vICOS(山と-2方/3)

u【リ*= 而vICOS(u～+2方/3)

……･…‥(2-15)

とする0 図2-13を参照し､U"u=U"-Uい
Uレけ=UリーU川であることに注意する

と､平均値丁紗､丁川は､

U以乙/･d と
T3

~
T2

7'
V七

-ノ川~=テ U乙ノ初･d と
T2

~
Tl ･･………･(2-16)

となる｡図から､

(T3一丁2)/r=(eu-eリ)/Vd=JすvICOS(揖才+方/6)/Vd

(T2一丁り/ブ'=(eu-e川)/V七=√百vICOS(α=仁一一花/2)/V七 (2-17)

であるので､上式を(2-16)式に代入すれば､

丁"レ=JすⅤ-COS(仙～+方/6)

丁川=J富vICOS(∽才一打/2)

手刷=一丁抑一丁川=∽vICOS(山f+5方/6)

が得られる｡また､相電圧u"の平均値丁"は､

丁"=(丁抑一丁肌)/3=√汀百vICOS山t

となる｡

………‥(2-18)

･………‥(2-19)

以上からわかるように､出力相電圧Tiは電圧指令値uよ*に等しくなる｡このように､

この方式では､一定期間の平均電圧を制御しているので､平均値制御法と呼ばれている｡

さて､この方式の場合､インバータのスイッチングは､電圧指令値u王*と三角波eとと

の交点で決まるため､スイッチング周波数′ぶは三角波eどの周波数′cに一致し､′sは

常に一定に保たれる0また､積分制御により低速域で高精度が得られることから､よく

同いられている｡

ところが､この方式を用いた場合､図2-15に示すように､高遠城で電流制御精度
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図2-13 三相インバータの出力電圧
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図2-14 三角波半サイクル期間の各波形
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が大幅に低下する｡

この原因が､積分制御の応答遅れによるものであることは容易に推測できる｡

しかしながら､これは本質的な問題であるため､別の方策を講じない限り､これに対

する対策は難しい｡

この方式の場合､各様ゲインをどのように選定すべきか､制御特性に最;響を及ぼす要

因は何か､など解明すべき問題も多々ある｡第4章では､これらについて詳しく論議す

る｡
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図2-15 平均値制御の電流制御精度

げ2:電流誤差の分散､

α12:電流誤差基本波成分の分散

Kp=0.5,ごq♯:定格値
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2･4･3 ディ ジタル制御方式

マイクロプロセッサを用いて､現在の電流値や電動機の角速度などから､適正なオン

･オフパターンを決定して行く方式である｡演算方式は多種多様であるが､処理時間を

必要とすることから､基本的には平均値制御方式に頼らざるをえない｡

サンプル値制御となるため､電流をどの時点でサンプルするかが特に重要である｡三

角波キャリアのピーク点近傍の電流値が､平均値(基本波成分)に近いことから､図2

-16に示す方法が便宜的によく用いられている｡

しかし､これらの方式は､図2-17に示すように､高遠城において､検出した電流

に大きな誤差が生じる｡これは､波形が急激に変化するような過渡時においては､三角

波キャリアのピーク点近傍の電流値が､平均値を示していないこ.とを意味している｡

さらに､この方式の場合､サンプル値制御による演算遅れの影響も重なるため､上述

の三角波比較方式に比べて､高精度の制御が可能であるとは言い難い｡

この問題については､第4章､第5章で､詳しく論議する｡

なお､電流や磁束の動き予測する方式(2)(3)､d-q座標で制御する方式(4〉等も提案

されているが､これらについては､第3章､第5章で論議する｡

最後に､以上に述べた代表的な3種類の電流制御法について､その得失を表2-2に

示す｡
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図2-16 ディジタル制御方式の原理図
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図2-17 電流のサンプリング精度
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表2-2 各制御方式の得失

長所 短所

ヒ ステリ シス 応答性に優れる-｡ スイッチング周波数が低速域で

コンパレ一夕方式 大幅に増加する｡高い位置決め

精度が得られない｡

三角波比較方式

(アナログ方式)

低速域の制御精度が高い 高速域で､応答遅れが生じる｡

ディジタル制御 融通性に富んでいる｡ 高遠城で､サンプリング誤差が

方式 増加すること､演算遅れが影響

すること､などから高い制御精

度が得られない｡
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2･5 ブラシレスモータと誘導機のベクトル制御

本論文では､ブラシレスモータを対象にして､その電流制御系の特性改善法を論議し

ている0 しかし､これによって得られる成果は､誘導電動機のベクトル制御にも十分適

用できるものである0 今後､堅牢､安価な誘導機のベクトル制御系が普及すると見込ま

れることから､ここでは､ブラシレスモータと誘導機のベクトル制御との共通点ならび

に差異を明かにし､本論文をベクトル制御系へ展開する際の手助けとしたい｡

2･5･1 ブラシレスモータの基本式

図2-18は同期電動機の巻線の配置や接続を示す図である｡固定子側には､u相巻

線､Ⅴ相巻線､W相巻線が空間的に120/n度(n:極対数)ずっずらして収められ､

三相の電機子巻線を形成している｡回転子側には希土類などの永久磁石が取り付けられ

ており､界磁を形成している｡

この時､各相に加わる電圧uu～Ulりと巻線に流れる電流どぴ～ど印との間に次のような

電圧方程式が成り立っ｡

Rl+(ll+Ll')P, P Ll'cos27T/3, P Ll'cos47T

P Ll'cos27T/3,Rl+(ll+Ll')P, P Ll'cos27T

P Ll'cos47T/3, P Ll'cos27T/3,Rl+(ll+Ll'

COS(β)

COS(β-2方/3)

COS(∂-4方/3)

01/1t

＼■

-
r/

ヽ′

3

3

1

/

/

)

U

レ

け

■
丁
ん

-
7
ん

■'l

‥･･……‥(2-20)

ここで､P=d/d t, Wl=d O/d t

Ll':電気子巻線自己インダクタンス Rl:電気子巻線抵抗

gl:電気子巻線漏れインダクタンス A':磁石の磁束鎖交敬

∂
:電機子巻線と磁石の磁軸とのなす角(電気角)

また発生トルクTは､次のようになる｡
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図2-18 ブラシレスモータの構成

COS(β

T

=〔ど",才い～け〕COS(β-2方/3)

COS(β-4汀/3)

n/1 ‥･･･‥･･‥(2-21)

ここで､nは､極対数(∂=nβ｡,βm:図2-18に示すような電機子巻線と磁石

の磁軸とのなす機械角)である｡

(2-20)式は時変係数微分方程式であるから､このままで解を求めることは極め

て大変である0 そこで､図2-18に示すように､電機子巻線と磁石の磁軸とのなす角

をβとして座標変換:

SinO,Sin(0-27T/3),Sin(0-47T/3)

COSβ,COS(β-2方/3),COS(β-4方/3)

Jぎ7豆

を行おう｡(2-20)式に､この座標変換を施すと次式が得られる｡
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〔:ヨ=〔R∴ア;ニニ::Rl+LIP 〕〔;ヨ+LごA〕(2-23)

ただし､Ll=gl+3/2･Ll',A=J訂盲･A･

Wl=d O/d t=nW｡(wm:回転角速度)

なお､同期電動機の場合､同期速度以外では回転できないので(<2･3>参照)､

山一 は､電源の基本披角周波数に相当する｡

また､トルクに関する(2-21)式は､次のように整理できる｡

T=n/1～曾 …………(2-24)

上式は､トルクTとど9が､直流機の場合と同様に､比例関係にあることを示している｡

一方､才d はトルク一に関与しなしので､通常どd=0とする｡その時､次式が得られる｡

Ud=LIPどd一山1LIZワ

リ冒=(Rl+LIP)ど曾+山1/1 ･………(2-2 3')

さて､d-q座標系において､電気子巻線自己インダクタンスLl●と電気子巻線漏れ

インダクタンスZlに関係するパラメータはLlだけである｡ゆえに､Llが同じになる

Ll'とZlの組合せは幾通りも有り得る｡

～1=Ll､Ll'=0としたモデルも図2-18と等価であり､(2-20)式は次の

ように変形できる｡

Rl+LIP, 0
,

0

0
,Rl+LIP,

0

0
, 0

,Rl+LIP

● ● Uf =(Rl+LIP)～∠+ul/1●cos(β-¢∠)

COS(β-2方/3

COS(β-4方/3

……‥(2-2 5)

ただし､ど=U,U,ぴ､¢"=0,¢ぴ=2方/3,¢Ⅲ=-2方/3､Ul=n仙m t

つまり､ブラシレスモータの場合､Llはすべて漏れインダクタンスと考えてもよいの

である｡

ー31-



2･5･2 誘導電動機のベクトル制御

前節から､ブラシレスモータは､直流機と同様の制御特性を持っことが示された｡こ

こでは､誘導電動機のベクトル制御について､ブラシレスモータと比較しながら説明す

る｡

(a) 誘導電動機の基本式

図2-19は誘導電動機の巻線の配置や接続を示す図である｡

回転子のかご形巻線は短絡された3個のコイルa,b,Cで代表させてある｡この時､

電圧方程式は次のように表される｡

Rl+(ll+Ll')P, PLl'cos27T/3, PLl-cos47T/3,

PL.'cos27T/3, Rl+(ll+Ll')P, P Ll'cos27T/3,

PLl-cos47T/3, PLl'cos27T/3, Rl+(ll+Ll,)P,

PM'cos(nO),PM'cos(nO-27T/3),PM'cos(nO-47T/3),

PM'cos(nO+27T/3), PM'cosn(0),PM'cos(nO-27T/3),

PM'cos(nO+47T/3),PM'cos(nO+27t/3), PM'cos(l10),

PM'cos(nO),PM'cos(nO+27T/3),

PM'cos(nO-27T/3), PM'cosn(0),

PM'cos(nO-47T/3),PM'cos(nO-27T/3),

R2+(l2+L2')P, P L2'cos27T/3,

P L2'cos27T/3 , R2+(l2+L2')P,

P L2'cos47T/3 , P L2●cos27T/3,

ここで､P=d/d t

Rl:1次側巻線抵抗

Ll':1次側自己インダクタンス

Z】:1次側漏れインダクタンス

M':相互インダクタンス

Wm:回転角速度(=d O/d t)
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PM'cos(nβ+4方/3)

PM'cos(nO+27T/3)

P M'cos(nO)

P L2'cos4打/3

P L2'cos2打/3

R2+(Z2+L2')P

…………(2-2 6)

R2:2次側巻線抵抗

L2●:2次側自己インダクタンス

g2:2次側漏れインダクタンス

n
:極対数

β
:回転角



図2-19 誘導電動機の構成

図2-20 ベクトル制御系の構成図
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また発生トルクでは､次のようになる｡

T

=〔ど",～いごけ〕

一M●sin(nO),-M'sin(nO+27T/3),

-M'sin(nO+27r/3), -M'sin(nO),
*

-M'sin(nO+27T/3),-M'sin(nO+47t/3),

-M'sin(nO+47T/3)

*
-M'sin(nO+47T/3)

一M●sin(n∂)

1...｡
/

＼
.
射
】
1
1
い
…
.
/

C

.
7
ん

.
丁
ん

.'`

……(2-27)

(2-26)式は時変係数微分方程式であるから､このままで解を求めることは極めて

大変である｡そこで､¢=山1d t(山l:電源の基本波角周波数)として､座標変根:

COS¢,COS(¢-2方/3),COS(¢-4打/3)

Sin¢,Sin(¢-27r/3),Sin(¢一47T/3)

J官乃

､
｡
狛
■
｣
り
‥
軋

■Z

■
丁
し

■
7
し

COS(¢-0),COS(¢-0-27T/3),COS(¢-0-47T/3)

Sin(¢-0),Sin(¢-0-27T/3),Sin(¢-0-47T/3)

(2--2 8)

……･･…･(2--2 9)

を行おう｡この場合､∂軸は回転磁界の軸と一致することを後で明らかにする｡

(2-2 6)式に､この座標変換を施すと次式が得られる｡

Rl+LIP, WILl, M P , WIM

-WILl,Rl+LIP,-(DIM ,
M P

M P
, W2M

,R2+L2P, W2L2

-W2M , M P
,-W2L2 ,R2+L2P

(2-3 0)

ただし､Ll=gl+3/2･い', L2=g2+3/2･L2●

M=3/2･M- ,
山2=∽1-n(力m (すべり角周波数)

また､トルクの式(2-27)式は､次のように整理できる｡

T=n M(才γ･ト好一どJ･ど昆γ)

一34-
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(b) ベクトル制御の理論

さて､(2-30)式の3行と4行を書き直すと､

p〔…;
鳥r+M

2Zんr+M

(

卜し2U
ニ]り

■
丁
し

■
丁
し :;;;::;;〕-R2〔;ヨ(2-32)

となるが､上式で

入r=L21hr+Mir, 入6=L21h6+Mi6

は､それぞれγ軸および∂軸の磁束鎖交数である｡

入rと入Jを用いると､次式が得られる｡

p〔:〕=｢R:ニ2:L/2R

T=n M(どγ･才が-～J･上げ)

=n M/L2(入J･どγ一入γ･どJ)

]り
ヽ人

､人卜〕2 +MR2/L2

･‥‥‥(2-33)

(2-34)

･･･‥･…‥(2-3 5)

(2～34)式と(2-35)式より､次のことがわかる｡

(Ⅰ)入rと入Jは一次電流どγと～Jにより制御可能｡

(皿)入γ=0､入J=A∫(一定)ならトルクではどγに比例する｡

そこで､入γ=0､入J=AJ米､とし､かっT米のトルクを発生させるには､どγ､ど∫お

よび電源(インバータ)の角周波数ulをどのように制御すればよいか考えてみよう｡

(2-3 5)式より

どγ=L2/nM･T*

また､(2-34)式で

入r=0､P入γ=0､入J=/1J*､P入J=0

などと置く と､

山2･AJ*=M/L2･Ⅰミ2 どγ

AJ米=MどJ → どJ(=どJX)=/り米/M

･･W2=M/L2^6※･R2ir=R2/L2i6※･ir

一次周波数 ul=n血)m+揖2 であるから､

山1=n揖m+R2/L2どJ*･～γ
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となる0(2-36)式と(2-37)式はベクトル制御を行うための基本制御則であ

る｡

このことからわかるように､理想的なべクトル制御が行われる時には､ギャップには

入J=巾米(=M才J米)に相当する磁束だけが存在し､その大きさはどJ真のみによって制

御可能である｡

また､入J=心*の時の発生トルクTは才γに正比例し､しかもどrを変えてもギャップ

磁束/り*は影響を受けない0すなわち､どJとどrは他励直流電動機の励磁電流～r､電機

子電流毎に相当している｡このことから､どJを励磁電流､どγをトルク朋流という【,

次に､(2-30)式および(2-31)式をuγ､UJ､どγ､どJおよび入/=入γ/

M､入〆=入J/Mを用いて､書き直すと次のようになる｡

Rl+u LIP, CrWILl,(l-g)LIP,(1-Cr)wlIノ1

-0■(dlLl,Rl+q LIP,-(1-U)wILl,(1-q)LIP

-R2 , 0
,

R2+L2P,

0
, -R2 , 一山2L2 ,

T=n(1-α)Ll(入〆･～γ一入γ-･才J)

ただし､α=1-M2/LIL2 漏れ係数

∽2L2

R2+L2P

･･･……･(2-3 8)

ここで､入γ'=0､入J'=どJ､山2=R2/L2iJ･どrとなるよう制御する時､電圧方程

式は､次のようになる｡

Uγ =(Rl+αLIP)どγ+山1LlどJ

UJ■ =ヒ(Rl+αLIP)ごJ-げUILlどγ

T=n(1-α)Ll～J･どγ

ただし､けLl=ヒ～1+Z2,(漏れインダクタンス)

(c) ブラシレスモータと誘導機のベクトル制御との対比

………‥(2-3 9)

(2-39)式は､ベクトル制御が理論通り行われている時の電圧方程式である｡ブ

ラシレスモータの(2-23,)式と対比してみよう｡

ベクトル制御のγ軸はブラシレスモータのq軸に､また∂軸はd軸に対応している｡

ベクトル制御系のげL-(漏れインダクタンス)は､ブラシレスモータではL,に変わっ
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ているが､前述のようにブラシレスモータのLlは､すべて漏れインダクタンスであると

考えてもよいので等価と言える0制御上異なる点は､ブラシレスモータの場合､ど〔g=

0と制御するが､ベクトル制御系では､Aを得るために一定値ごJを流すことだけである｡

これにより､UJにはRlどJなる電圧降下が現れるが､電流制御という立場から見れば､

両者は全く同一と考えられる｡

また､トルクも､～Jを一定値とすることにより､～γに比例させることが可能になる｡

すなわち､ブラシレスモータの場合と同様に､直流機の制御特性が達成できるのである｡

図2-20にべクトル制御系の構成図を示す｡

Ul=nUm+R2/L2オJ*･才r*

ただし､*は設定値を示す

･･………(2-d O)

に相当するパルスを発生させ､これをup-down Counterに加えて¢=(

ている｡

誘導電動機に供給すべき一次電流～"*～どl〃*は

ノす万

COS¢ , Sin¢

COS(¢-2方/3),Sin(¢-2方/3)

COS(¢-4方/3),Sin(¢-47r/3)

山Id t)を得

……‥(2-41)

であり､D Cブラシレスモータと同じような電流制御形インバータを用いて､電流ど"～

どi〟の制御を行っている｡
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2･6 本章のまとめ

直流電動機の整流子の機能を半導体スイッチに置き換え､交流電動機により直流機と

同等の性能を達成しようという研究ほ､無整流子電動機から始まり､今日のブラシレス

モータおよび誘導機のベクトル制御に至っている｡

本章は､ブラシレスモータの歴史的な発展経緯を楷まえながら､その構造と制御方法

を直流電動機と対比させて説明し､電流制御系の重要性を示したものである｡

また､現状の電流制御方式の動作原理とその問題点について述べた｡

論議した内容を要約すると､つぎのようである｡

(1)ブラシレスモータは､直流電動機の整流子の機能をインバータの電流制御に置き

換えたものであり､トルクを発生するメカニズムは直流機と全く同等である｡

また､その制御特性は電流制御系に大きく依存している｡

(2)瞬時値電流制御方式は､各相の電流誤差の瞬時値に基づいてインバータの出力電

位を切り換える方式で､低速域の制御特性に難点がある｡

(3)平均値制御方式は､三角波キャリア変調に基づく方法で､比例積分制御を用いる

ため高遠城での応答性に問題がある｡

(4)ディジタル制御方式は､盛んに研究されているが応答性､精度といった基本性能

についてはアナログ方式にまさるとは言い難い｡

(5)誘導電動機のベクトル制御は､励磁電流を流す必要がある点を除けば､ブラシレ

スモータと同等であり､本論文によって得られる成果は､誘導電動機のベクトル制御に

も十分適用できるものである｡
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第3章インルタの新しい制御法一円近似法-とこれを用いた電流制御法

3･1 まえがき

交流電動機の特性を改善するためには､回転する座標上で直流機と同じ機能を実現す

ることが重要であり､これは､如何にして正弦波状の電流を流すか､という問題に帰着

する｡

前章では､これを実現するためのインバー･タPWM制御方法として､これまでに提案

されている電流制御法を説明し､その問題点を示した｡

さて､このPWM制御を論議する場合､従来は､基本的に｢インバータの出力電圧に

含まれる低次高調波成分を除去あるいは低減する｣という考え方に立って論じられてき

た0 確かに､定常状態ではこの考え方は妥当と思われるが､過渡状態に対して適肝可能

であろうか｡

本章では､この間題の解決策として､｢誘導機のギャップに理想的な(商用電源駆動

時のような)回転磁界を形成する｣という新しい考え方のPWM制御法
一

円近似法
-

を提案する｡

この考え方を電流制御系に適用し､各諸量を､複素平面上での軌跡(ベクトル軌跡)

として視覚的に捉えながら考察する｡

本章の2節は､円近似法の原理を説明し､さらにこの方式を用いて､従来の電流制御

法のPWMパターンを評価するものである0 ここで､電圧ベクトルの時間積分ゎがギ

ャップ中の磁束変化に密接に関係した量であることを示す｡

3節は､円近似法の理論をブラシレスモータの電流制御系に拡張するもので､電流誤

差ベクトルの動きを､円近似法の概念を用いて､視覚的に把握しようとするものである｡

4節では､円近似法を基礎とした電流制御法として､電圧ベクトルの選択に制限を加

えることにより制御特性を改善した瞬時値電流制御方式を考察する｡ここでは､代表例

として､これまで交流電動機駆動電気自動車などの開発の一環として考案した2相制御

法､最適な4種類の電圧ベクトルを選択する方法について､その原理と制御特性を他の

方式と比較しながら考察する｡
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3･2 円近似法の原理とこの方式を利用した電流制御系の評価

交流電動機が直流電動機と大きく異なる点は､電圧､電流､磁束の空間的な位置が､時間

の経過とともに回転することであり､各諸量をベクトルとして捉えねばならない点にあ

る0 ここでは､円近似法(1)の原理を説明し､この方法の応用例として､大山氏が行った､

従来の電流制御法の評価結果を示す(2)｡

3･2･1 円近似法の原理

円近似法=(2)は､誘導電動機のギャップ磁束の動きに着目してPWMパターンを決

定していく方法で､トルクリップルを低減するためのPWMパターン決定法として提案

したものである｡目標は､インバータ駆動時の磁束の軌跡を正弦波駆動時の磁束に追従

させることにある0 これを説明するために､磁束の軌跡に関係する諸量として一次電圧

の時間積分見p を導入する｡

(a) 正弦波駆動時の入夕

図3-1において､直流電源の一例の電位(0点)を基準電位にとり､誘導電動機の

一次巻線の端子の電位をP払 Pレ,P肌 また中性点の電位を.u打としよう0 ここで､

正弦波駆動の場合を想定し､一次巻線に

P"--1ノ汀=仰vICOS¢

Pu-U′-=仰vICOS(¢-2方/3)

Pモ〟一U柁=仰vICOS(¢+2方/3)

･･･………(3--1)

ただし､¢=山ど, U乃=1/3･(Pu+Pu+PM)

のような平衡三相電圧が加わるものとする｡

この時､誘導機のギャップ中には､理想的な回転磁界(磁界の強さが一定で､角速度

Uで回る磁界)が形成され､電動機は最も好ましい運転を行うはずである｡

この様子を図示するにiま､誘導機の相電圧P以--L㌧桁 Pu-U桁 Pけ-U′王に関して次

式の複素電圧ひ♪:

ひダ=√汀豆[(P"-Un)+α2(PリーUn)+α(Pけ-U柁)]

α=eXP(j27T/3)=-1/2+jJ訂2

ヽ市‥絶対変換のための変換係数
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図3-1 三相電圧形PWMインバータ

図3-2 正弦波駆動時のVlとえl
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を求め､ひp の時間積分見タ:

見タ= ノひp･d t
…………(3-3)

の複素平面上の軌跡(ベクトル軌跡)を措くとよい｡

(3-1)式の電圧に対するひp,如をそれぞれひ1,見lとしこれを求めると次の

ようになる｡

Ul=Vexp(-j¢)=Vcos¢-jVsin¢

見-=ノひ1d
t=Ⅴ/w･eXp卜j(¢-7T/2))=jV/w･eXP(-j¢)

ただし､¢=U`
…･(3-4)

図3-2にひ1と見1のベクトル軌跡を示す｡

見1はⅤ/∽を半径とする円周上を速度Ⅴ(角速度山)で時計方向に回る､いわゆる回

転ベクトルになる｡

なお､ギャップ中に形成される回転磁界は､えタから一次巻線の抵抗降下の時間積分

値を差し引いたものに等しい｡通常､抵抗降下は一次電圧に比べ十分小さいので､えp

が回転磁界の大略の形状を表していると考えてよい｡

(b) インバータ駆動時の電圧ベクトルVf とえp

図3-1において､各相のトランジスタは､+または-側のアームのいずれか一方が

常にオンであると仮定しよう｡

便宜上､各相のトランジスタのオン･オフを+側がオンの時:1､一側がオンの時‥

0で表わし､uVW相の順に(100)､(101)のように表記する｡その時､イン

バータの状態は000,001,…･110,111の8通り存在するが､各状態

に対するひpをVi(ど=0,1.…･7)と記すことにする｡

電圧ベクトルViは､(3-2)式から

ひダ=､/官乃[(Pぴ--Uれ)+α2(Pu--U乃)+α(Pけ--Uれ)]

=Jす乃(Pu+α2pぴ+αPけ) ……(3 -5)

となるので､インバータの出力端子の電位Pu～PMから容易に計算できる｡

例えば､V5 に対しては､P"=P18=Vd,Pぴ=0であるから

V5=ヽ乃刀(Vd+αVd)

=仰vd(1+exp(j27t/3))=VrmVdeXp(j,T/3)

となる0他の電圧ベクトルも同じように計算でき､これらを複素平面に措くと､図3-
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3のようになる｡ただし､

V8=0 , V7= 0

となることに注意しよう0 V8とV7は､誘導機が電源から切り離され､端子間がインバ

ータにより短絡された状態の電圧ベクトルで､以下これを零ベクトルと記すことにする｡

見ダ= JVid t または d(見p)/d t=Vi …‥･……(3-7)

であるから､ベクトル見pはVgの方向に速度lV～l(=√汀§vd)で進む｡ただし､零

ベクトルV8とV7の期間では､lV∠l=0であるから､軌跡はその点で停止している｡

(c) 円近似法によるPWM制御パターンの決め方

いま､図3q4のように半径Rの円周上に等長の微小片P8Pl,PIP2･･･をとる｡

便宜上､これらをベクトルAtと記すことにすると､且tは図に示すように､幾っかのベ

クトルえよ=tよViを用いて合成できる｡この場合､円への近似度､転流回数から､ベク

トルの方向が見tに最も近い2種類の電圧ベクトルⅤ～と零ベクトルVO､V7を用いる

のが望ましい｡例えば､¢が0～方/3の区間の見tに対しては､V4､V6と零ベクトル

VO､V7 で見tを合成する｡

ここで､¢=0～方/3の任意の点¢田 近傍のAtに対し､これを構成するベクトル

(見ょ= t
gVf)を図3-5により求めてみよう｡

同図の△P8qlPlにおいて

P8ql=√打盲t4Vd, qlPl=J汀官t6Vd

P田PlニヒRw T8=VIT8 (Vl:基本披電圧の実効値) ･･･････(3--7)

であり､また､零ベクトルVOの選択された時間をt8とすると

t田+ t4+ t6=T切

であるから､△P切qげlに三角公式を適用し､上式を解くと

t
d/TB=ks sin(7T/3-¢臼)

t6/T臼=k s sin¢8 ････‥(3- 8)

t8/T8=1-(t4+t6)/T8=1q ks
sin(¢8+7T/3)

ただし､ks=Jすvl/4Vd:電圧制御率

が得られる｡この関係式は円近似法の基本式で､0≦¢≦方/3k区間の任意の¢8に対し

て成立する｡他の区周については､インバータが対称三相動作を行うことに留意し､

(3-8)式を読みかえればよい｡
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Vo,り :蓉ベクトル

図3-3 インバータ駆動時の電圧ベクトルVク(=Ⅴよ)

図3-4 円近似法の原理の説明図
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(A方式)
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7も

(B方式) -●･t
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(C方式)

ro

-__÷ t

図3-5 1微小期間におけるⅤ∠とtよ

図3--6 三角波比較方式により電流制御した時

の見タのベクトル軌跡
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たとえば､¢8が=7T/3～27T/3にある時には､td→t6,t6→t2,tB→t7とし､

¢8→¢切+方/3のように置き換える｡

以上の操作により､かを円に近似することが可能になる｡なお､ギャップ中の回転磁

界との違いは､一次巻線における抵抗降下の時間積分値が含まれていることだけである｡

ゆえに､ギャップ中の回転磁界も円に近似されると言える｡

3･2･2 円近似法による従来の電流制御方式の評価

円近似法は､かの軌跡を円にするようなPWMパターンを求めるものであるが､すで

にPWMパターンが決まっている場合には､そのLpの軌跡を求めることによりPWM制

御の特性評価ができる｡

図3-6には､三角波比較方式により電流制御した時の加のベクトル軌跡が示してあ

る0 この場合､見t.に最も近い2種類の電圧ベクトルⅤよと零ベクトルVO､V7を選択

しており､望ましい特性と言える｡

一方､図3-7には､ヒステリシス･コンパレーク方式による見タのベクトル軌跡が示

してある0 小ループを描きながら動いていることが確認できる｡この原因は､三相独立

にスイッチングを行っているため､8種類の電圧ベクトルが無秩序に選択されることに

よる｡

このような軌跡は､円への近似度の低下､またインバータの転流回数の増加を招くも

のであり､決して好ましいものとは言えない｡

以上の結果は､前章で示したスイッチング周波数の特性を､別の角度から見たもので

あり､その結果はよく一致している｡

ヒステリシス･コンパレーク方式の特性を改善するためには､円近似法の原理からわ

かるように選択される電圧ベクトルに制限を加えればよい｡これについては､4節で論

議する｡

一郎ト



図3-7 ヒステリシス･コンパレーク方式

による見タのベクトル軌跡

3･3 円近似法をブラシレスモータへ適用するための理論的な考察

円近似法は､誘導電動機の回転磁界を円に近似することを目的とするものである｡

ぴタを複素平面上で積分するだけで､磁束を視覚的に捉えることができるようになり､理

論的な考察をする上で非常に有効な方法である｡

しかし､ブラシレスモータの場合､回転子鉄心が永久磁石になっているので､上記理

論のままでは適用できない｡

さて､<2･5>において､ブラシレスモータのL-は､すべて漏れリアクタンスと考

えてもよいことを示した｡すなわち､固定子側からは漏れ磁束しか与えられないのであ

る｡

そこで､漏れ磁束の動きを滑らかな円に近似することを考えてみよう｡この物理的意

味は後で明らかにされるが､ここでは､電流､電圧､磁束の間の関係を導き出し､そj･t

らをベクトルとして視覚的に捉えながらPWM制御を考えようとするものである｡

ブラシレスモータの場合､<2･5>より次式が成り立つ｡
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〔:ヨ=〔R∴ア:ニニ::Rl+LIP 〕〔;;〕+い……(3 -9)

ただし､Ll:電気子巻線インダクタンス Rl:電気子巻線抵抗

A:磁石の磁束鎖交数

Ul=n山m (山m:回転角速度)

ここで､u相巻線と磁石の磁軸とのなす角を∂として､固定座標系(α軸は実軸､β軸

は虚軸を180度回転した軸)への座標変換:

〔;ヨ=に;;;三;北
を行おう0(3-9)式に､この座標変換を施すと次式が得られる｡

〔:ヨ=〔RlこLIP:R.:L.P〕〔;ヨ+〔:::;三;;〕

‥･‥･(3-10)

(3-11)

上式において､前節と同様に､正弦波で駆動した場合を考える｡トルクの指令値をT*と

すると､このトルクを出力するための電流､電圧は

どd*=一丁*/n/1･Sin∂

どβ*=T*/n/1･COSβ

ud*=(Rl+LIP)id*-Wl/1sinO

uβ※=(Rl+Lげ)～β米+uIAcosβ

……･･‥(3-1_ 2)

と表される｡この電圧ud米､Uβ米をモータ巻線に印加すると､電機子巻線の漏れ磁束鎖

Llid*=l(ud*-Rlid*+wl^sinO)dt
Ll～β*=J(uβ*-Rliβ*-Wl^cosO)d t

………･(3-13)

となる｡電圧､電流ともに正弦波であるため､その軌跡は円を描くことになる｡この場

合､速度起電力および抵抗電圧降下を無視することはできない｡

さて､以上は目標値通りの電流が流れた時のいわゆる理想状態を議論してきたが､次

に､インバータで駆動した場合を考えよう｡この場合､電機子巻線の漏れ磁束鎖交数は､

次式のようになる｡
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Llヱd=

L t‡β=

J
ノ

(Vid-Rlid+wl/1sinO)d t

(ViJg-RliJg-WIJIcosO)d t
………･(3-14)

ここで､VidとVfβは電圧ベクトルⅤど のα成分とβ成分である｡

この場合､誘導電動機の時と異なり起電力および抵抗電圧降下が関係するため､(3

-14)式の漏れ磁束鎖交数(Llどd､Llどβ)をⅤねとⅤ拍の切り換えにより理想状

態の円(Llどd*,Llgβ*)に近似することは難しい｡

そこで､理想状態(円)からの誤差に着目する｡(3-13)式から(3-14)式

を差し引きすることにより､

Lled=

Ll£β=

J
′

∴ Ll£ =

(ud*-Vfd-Rlどd)

(uβ*-Ⅴよβ-Rlどβ)

†(ひx米 )rしR.-一-Ⅴ

′--ノトノ′-ノ～
一

～
一

～
一

t

t

t

d

Ju

.Hu

ud*-Vjd)d t

uβ*-Ⅴ∠β)d t (3-15)

米

×ひ Ⅴよ)d t

ただし､ed=どd※-どd､eβ=どβ真一どβ､e:電流誤差ベクトル

ひ×*:目標電圧ベクトル Vg:電圧ベクトル

が得られる｡上式は､漏れ磁束鎖交数の円からのずれを求めたものである｡

しかし､得られた結果は､電流誤差ベクトル£が､その時の電圧ベクトルViから目標

電圧ベクトルひx*を見た方向に変化することを示唆する関係式である｡つまり､漏れ磁

束の動きを滑らかな円に近似するという一見物理的意味のない話を進めたが､これは､

実は､電流を正弦波にすることに他ならないのである｡

漏れリアクタンスは電流制御系における一種のフィルタであり､また､漏れ磁束およ

び電流はフィルタの出力に相当する｡漏れ磁束に大きなリップルが生じないようにPW

M制御することが､電流制御特性を改善する上で重要なのである｡

さて､PWM制御することは､電圧ベクトルⅤ～を順次切り替えることであり､その切

り替えに際しては､電流誤差ベクトル£が急激に変動することなく､かつ原点近傍に留

めて置くことが必要である｡

(3-15)式は､その時選択されている電圧ベクトルVgと目標電圧ベクトルひx薫か

ら､直接かっ視覚的に電流誤差ベクトル£の軌跡が把握できるものであり､極めて有効

な式と言える｡

次節では､この関係式を利用した電流制御法について､述べることにする｡

なお､以上の理論は､誘導電動機のベクトル制御系にも同様に適用できる｡この理論

的な裏付けについては､付録に示す｡

ー51-



3･4 電圧ベクトルの選択に制限を加える電流制御方式

瞬時値制御方式は､電流誤差の瞬時値に基づいてインバータをスイッチングしていく

方式であるため､電圧が不足していない限りゲインは無限大である｡また､この方式を

備えたインバータは原理的には電流源とみなすことができる｡このような特徴は､交流

サーボモータにとって理想的なものと言える｡ しかし､従来の瞬時値制御方式(ヒス

テリシスコンパレ一夕方式)は､前章で述べたように､低速域でスイッチング周波数が

急増するなどの問題があり､決してサーボ系に適用できるような制御性能ほ得られない｡

この原因の1つは､2節で述べたように三相独立にスイッチングすることから8種類

の電圧ベクトルが無秩序に選択されてしまうことである｡

ここでは､円近似法の概念を用いながら電圧ベクトルの選択に制限を加える電流制御

方式を検討する｡

代表例として､筆者が､交流電動機駆動電気自動車などの開発の一環として考案した

2相制御法(3)(4)､また､最適な電圧ベクトルだけを選択する方法(5】について説明する｡

3･4･1 2相制御法

交流電動機の場合､前章で述べたように､

Z"+どぴ+古び=0
………･(3-16)

といった関係式が常に成り立っ｡したがって､図3-8において､～"とどuを指令値に

制御できれば､才けも

Z M=一 之u-Zリ
………･(3-17)

であるから､結果として指令値に追従させることができる｡

さて､図3-8をみるとw相が陰極に固定されているので､u相､Ⅴ相のスイッチン

グ状態にかかわらず

U乙J≧ul〃, Uぴ≧ulリ

となることがわかる｡逆に､W相が陽極に固定されている場合には

Uu≦uけ, Uu≦uけ

となるであろう｡

そこで､前節で示した目標電圧ベクトルひx*に対応した三相の目標電圧をuぴ*～勘㌔

とし､その波形を図3-9のように60度区間毎に区切る｡そして､U"米の電圧値が最
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ケ･†･㍉･∴...■≡･…･-▲･..十
図3-8 2相制御法の説明図

図3-9 2相制御の動作モード
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大の期間(w-)において､図3-8に示すようにw相を一側匝流電源の陰極)に固定

すれば､u相､Ⅴ相で電流を制御を行うことが可能であろう｡同様に､期間(u+)で

は､u相を1一側に固定しⅤ相､W相で制御を行う｡

すなわち､図3-10に示すように､電圧値が最大(最小)の相はインバータの+一側

(一側)に固定し､他の2相はヒステリシスコンパレークによりスイッチングするので

ある｡この方法を､2相制御法(3)(4)と呼ぶことにする｡

なお､これを実現するためには目標電圧u"*～Ulリ*をオンラインで求める必要がある｡

しかし､図3-9からわかるように､位相が±30度までずれたとしても最大(最小)

の相は他の2相に交わることはなく､常に他の2相に比べ大きい(小さい)という条件

が満足さオ■tる｡そのため､多少の誤差があっても制御上､支障をきたすことはなく､速

度､負荷状態からなる大雑把なルックアップテーブルで位相を求めても十分である｡

さて､この方式の場合､1周期内に選択される電圧ベクトルは図3-1】のように制

限されるので､図3-12に示すようにヒステリシスコンパレーク方式に比べ低速域で

のスイッチング周波数′ぶ を大幅に低減できる｡図3-13はヒステリシスコンパレー

ク方式と木方式の電流波形である｡波形からわかるように､スイッチング周波数′ぶが

大幅に減少している｡

しかし､中高速域でスイッチング周波数が十分に減少しないこと､また高調波成分､

騒音も大きいことなど､まだ､多くの問題がある｡この原因の1つとして､次に述べる

ことが起因している｡

目標電圧のベクトル表示をひx* とし図3-14-aのような位置にあるとすると､理

想的には同図-bのように電圧ベクトルVd とV7 を交互に選択し時間的平均値がひx*

になるよう制御すればよい｡しかし､この切り換えは2相(Ⅴ相､W相)の転流を要す

る｡

これに対し､図3-14-CのようなV5 ≒V7 ≒V6 といった切り換えは､1相だ

けの転流でありその時の時間的平均値もひx真に近似することが可能である｡そのため実

際の運転では､はとんど後者のモードに陥りスイッチング周波数と高調波成分の増大を

もたらすのである｡この問題を回避するには､電圧ベクトルの選択にさらに制限を加え

る必要がある｡これについては､つぎで説明する｡
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図3-10 2相制御の動作原理

図3-11 2相制御で選択される電圧ベクトル
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図3-12 スイッチング周波数′ぶ

(A)ヒステリシス

コンパレ一夕方式

0
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(B)二相制御方式

図3-13 電流波形
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図3-14 電圧ベクトルの選択動作
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3･4･2 最適な4種類の電圧ベクトルを選択する方法

前節から､電圧ベクトルの選択に､さらに制限を加える必要性が示された｡

一方､円近似法の理論から､選択される電圧ベクトルとして､目標電圧ベクトルひx*

に対し､最も方向の近い2種類の電圧ベクトルと2種類の零ベクトルに制限することが

最良の方法であると言える｡この場合には､選択される電圧ベクトルは､図3-15の

ように4種類の電圧ベクトルに制限される｡

これを実現する方法として､小笠原氏が提案した方法(6)と筆者が提案した方法(5)が

ある｡後者は､前者の制御回路をより簡単化したもので､基本原理は同じである｡

ここでは､その基本原理を簡単に説明し､その制御特性と問題点を他の方式と比較し

ながら考察する｡

(a) 基本原理

最適な4種類の電圧ベクトルを選択させるには､目標電圧ベクトルひx*を正確に知る

ことが不可欠である｡しかし､目標電圧ベクトルひx*は､指令値通りの電流が流れたと

仮定した時に発生する電圧であり､これを計算することは難しい｡ 計算するためには､

モータの動作状態を正確に知り､かつ高速で演算する必要があるからである｡

さて､前節より､

L t e二± J(ひx*-Vf)d t
………･(3-18)

ただし､£:電流誤差ベクトル

ひ×*:目標電圧ベクトル Vf:電圧ベクトル

が常に成り立つことが示された｡

(3-18)式は､電流誤差ベクトル£の軌跡が､その時選択されている電圧ベクト

ルViから目標電圧ベクトルひ×米を見た方向であることを示している｡

その一例として､V6 が選択されている場合を考える｡この場合､ひx*の存在領域と

しては､V6 の選択が許されている領域であることから､図3-15におけるD46､

D62のいずれかである｡仮に､図3-16-aに示すように､Dd6に存在しているとす

ると､電流誤差ベクトルどの変化方向(d£/d tの方向)は､V6 の頂点からひx*の頂

点を見た方向である｡このベクトルを原点から表示すると同図一bに示すxの範囲にな

る｡一方､ひx繋が領域D62に位置している場合には､£の変化方向は､同図-bに示す
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UJがD54
に存在する時
選択される
電圧ベクトル

U才がD46
に存在する時
選択きれる
電圧ベクトル

V′

針5二潮瑠二Dミ2苫く

W

図3-15 選択される電圧ベクトル
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(a)

(b)

図3-16 電流誤差ベクトルどの変化方向(dど/d tの方向)
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yの範囲になる｡

さて､以上の性質はすべての電圧ベクトルに対して成り立つ｡したがって､電流誤差

ベクトル£の軌跡が検出できれば､逆の手順を踏むことにより､目標電圧ベクトルひ×*

が推定できることがわかる｡すなわち､電流誤差ベクトル£の軌跡がxの範囲であれば､

ひx※がD46に存在している推定し､yの範囲であればD62と推定するのである｡

一方､目標電圧ベクトルひx*が推定できれば､ひ×*に対する4種類の電圧ベクトル

Ⅴよの内から､電流誤差ベクトル£を原点に留めるのに最適な電圧ベクトルを選べばよい｡

なお､以上の理論を実現するために､ひx*の推定と最適な電圧ベクトルl′∫ の選択を

高速の処理で行わなければならない｡

そこで､まず､各相の電流誤差8u～el〃と4種のしきい値S"l～Sけdとを比較し､電

流誤差ベクトル£が図3-17に示す領域のどこに存在するかを求める｡続いて､電流

誤差ベクトル£がどこから移動したかという情報に基づいてひx米の存在領域を推定する｡

享た､その時の電流誤差ベクトル£から､電流誤差を原点近傍に留めるのに適した電圧

ベクトルVf を選択する｡これらの操作を､図3-18に示すロジック回路を用いて､

領域が変わる都度行うことにより､最適な4種類の電圧ベクトルだけを選択する電流制

御が実現する｡

(l)) 木方式の制御特性

上述の原理に基づく電流制御法により､表1に示す誘導電動機を駆動したときの制御

性能を次に示す｡

図3･-19はスイッチング周波数′sを示したものである｡比較のため､前節で説明し

たヒステリシスコンパレーク方式､2相制御方式などの制御特性も併記している｡なお､

瞬時値制御方式の′ぶは各相で若干異なり､また変動も大きいため､一定期間における3

相の平均値で示している｡また､しきい値の幅は､各制御法と共に同じ値にしている｡

図をみると､ヒステリシスコンパレーク方式は低速域で′ざが急増している｡最大のス

イッチング周波数′ぶは9 EIIz を越えておりトランジスタの限界値(通常､数ElIz)を

遥かに越えている｡

これに対し､2相制御法はスイッチング周波数′ぶが低速域で大幅に低減さj■tている｡

しかし､中高速域の′ぶは､ヒステリシスコンパレーク方式とあまり差がない｡これは､
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図3-18 電流制御回路
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表3-1 供試誘導電動機の定格

定格出力
･ 400 (w)

定格電流 ･ 7.2 (A)

定格回転数･ 6920 (r p m)
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図3-19 スイッチング周波数′ぶ
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前節で説明してように1種類の零ベクトルしか選択を許されていないことによるもので､

これにより不都合な選択パターンで運転されるものと考えられる｡

これに対し､本方式は全領域で大幅にスイッチング周波数′ぶが減少している｡これは､

最適な電圧ベクトルを適切な順番で選択していることによる｡

図3-20は､電流の歪率を示したものである｡測定は､電流誤差どよの実効値£～eを

求め､電流の歪率を

電流の歪率∂=実効値eie/指令値どi*

として求めている｡

……･‥･(3-19)

図をみると､ヒステリシスコンパレーク方式は低速域で歪率∂が増加している｡これ

は､零ベクトルの代わりに不適切な電圧ベクトルを選択することに起因していると考え

られる｡

これに対し､2相制御法はヒステリシスコンパレーク方式に比べ低速域の歪率∂が若

干低減されている｡これは､少なくとも逆方向の電圧ベクトルの選択は禁止されるため

である｡

一方､本方式は､同じしきい値であるにもかかわらず､さらに低速域､中速域で､歪

率∂改善されていることがわかる｡

このように､本方式によれば､スイッチング周波数′ぶ､歪率∂ともに大幅に改善でき

る0 電流波形を他の方式と比較して図3-21および図3-22に示すが､改善の効果

は明かであろう｡

しかし､これを位置決め制御に適用すると､低速時にトルクリップルが発生し高精度

の位置決め制御特性が得られないといった問題が確認された｡

また､この対策として､低速域でスイッチング周波数′ぶが減少した分､しきい値を狭

くし制御精度を向上させればよいと思われるが､実際には精度が向上しなかった｡

最適な電圧ベクトルだけを選択しているにもかかわらず､このような現象が発生する

のは何故であろうか｡

これを解明するには､インバータの動作遅れ､制御回路の演算遅れを考慮した考察が

必要と考えられる｡第4章では､各種制御ゲイン､動作遅れ､演算遅れ､などが､電流

制御系に与える影響を詳しく論議する｡
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3･5 本章のまとめ

交流電動機の場合､電流､電圧､磁束などを複素平面上で記述し､そのベクトル軌跡を

最適化することが､PWM制御のパターンを改善する上で重要である｡

本章では､筆者ちが以前提案した円近似法を利用し､電流制御時の各諸員を､複素平

面上での軌跡(ベクトル軌跡)として視覚的に捉えながら考察した｡

得られた成果の主なものを要約すると､つぎのようである｡

(仁)円近似法は､電圧ベクトルの時間積分入刀を円に近似する方法である｡九戸はギ

ャップ中の磁束の軌跡の大略を示している｡

(2)三角波比較方式の見p の軌跡は､円近似法で決定される軌跡と類似である｡しか

し､ヒステリシス･コンパレーク方式の場合には､えタの軌跡に小さなループが生じる

ため､スイッチング周波数の増加と制御精度の低下を招く｡

(3)円近似法の概念をブラシレスモータに適用することにより､｢電流誤差ベクトル

£は､その時の電圧ベクトルViから目標電圧ベクトルひx*を見た方向に変化する｡｣と

いった有益な関係式が得られる｡

(4)2相制御法は､低速時のスイッチング周波数低減に効果があるが､中高速域では､

零ベクトルを1種類しか選択できないため不都合な選択パターンに陥る｡

(5)最適な4種類の電圧ベクトルを選択する方法は､従来法に比べスイッチング周波

数低減､制御精度の向上などの大幅な改善ができる｡しかし､位置決め制御においては､

低速時にトルクリップルが発生するため､高精度の制御特性は得られない｡
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<付録1 誘導機のベクトル制御における電流誤差ベクトルの軌跡>

ベクトル制御が行われている場合､<2･4>より次式が得られる｡

〔:〕=〔
Rl+g LIP,0･(dlLl

-Cr(dlLl,Rl+q LIP

/
〓
｢
t
し

⊥■-]り

.
7
ん

.'ん卜〕
1-α)揖ILl

O

ただし､αLl:とZl+g2,(漏れインダクタンス)

＼1一ノ
.
丁
し

(3-20)

ベクトル制御においてオJ(=A/M)が一定に制御されることを考慮すると上式は､次

のように表わされる｡

卜ニ＼.1り
U

Uト
Rl+u LIP,g WILl

ロ■(dlLl,Rl+α Ll
卜し+]り

■
丁
ん

■
7
ん卜〕P

1-げ)∽1L

O 〕
M/Al

…･･･…･(3-21)

ここで､u相巻線とγ軸とのなす角を∂として､固定座標系(α-β軸)への座標変

_;三:北
‥･‥…‥(3-22)

を行う｡(3-21)式に､この座標変換を施すと次式が得られる｡

〔:ヨ=〔R'こLIP;Rl十LIPアLげ〕〔;ヨ+〔
(1-α)山l

(1-α)ul

……･･‥(3-2 3)

上式において､正弦波で駆動した場合を考える｡トルクの指令値をT*とすると､このト

ルクを出力するための電流､電圧は

ごd米=一丁米/n(1-α)Llノ1･Msin∂

才β米=T米/n(1-α)Ll/1･Mcos∂

ud*=(Rl+LIP)id*-(1-U)wIL.^/MsinO

uβ*=(Rl+LIP)iβ*+(1-g)wILl/1/McosO

･･････(3-24)

と表される｡この電圧ud*､Uβ*をモータ巻線に印加すると､電機子巻線の漏れ磁束鎖
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交数は､

Ⅰノ1どd米= J(ud*-Rlid*+(1-U)wILl^/MsinO)d t

Lliβ*=J(uβ*ARliβ*-(l-g)wlIJl/l/McosO)dt(3-25)

となる0電圧､電流ともに正弦波であるため､その軌跡は円を描くことになる｡この場

合､速度起電力および抵抗電圧降下を無視することはできない｡

以上は目標値通りの電流が流れた時のいわゆる理想状態を示したものである｡

次に､インバータで駆動した場合を考えよう0 この場合､電機子巻線の漏れ磁束鎖交

数は､次式のようになる｡

LIZ d=

Llヱβ=

J
J

(Vid-Rlid+(1-CT)wILl^/MsinO)d t

(Viβ-RliGH(1-α)wILl^/McosO)d t (3-26)

ここで､ⅤよdとⅤよβは電圧ベクトルViのα成分とβ成分である｡

この場合､誘導電動機の時と異なり起電力および抵抗電圧降下が関係するため､(3

【【2(り式の漏れ磁束鎖交数(い～(メ､いどβ)をVfdとVjβにより理想状態の円

(IJ-ごd*,Llどβ*)に近似することは難しい｡

そこで､理想状態(円)からの誤差に着目する0(3-25)式から(3-26)式

を差し引きすることにより､

Llどd=

Llどβ=

J
/

∴ Ll£=

(

(

′′ノ

ud*-Ⅴ∠d-R-ed)

uβ米-Ⅴ∠β-ⅠミIeβ)

～
一

～
一

t

t

Ju

Ju

(ひx※-Ⅴ～-Rl£)d t:=

/
/
/

(ud*-Vgd)d t

(uβ米-Ⅴ～β)d t

(ひx米-Ⅴよ)d t (3-27)

ただし､ed=～d*-才d､eβ=どβ*-fβ､£:電流誤差ベクトル

ひx*:目標電圧ベクトル Ⅴ∠:電圧ベクトル

が得られる0上式は､ブラシレスモータの場合と同様に､電流誤差ベクトル£が､その

時の電圧ベクトルⅤ～から目標電圧ベクトルひx米を見た方向に変化することを示す関係式

である｡
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第4章電流制御法の評価と特性改善法

4･1 まえがき

D Cブラシレスモータや誘導機のベクトル制御においては､電動機の電流を指定値に

できるだけ迅速かつ精度よく追従するよう制御しなければならない｡図4-1は､現在

広く用いられている制御系の構成図で､電圧形PWMインバータに､電流才u～どMを目

標値どu※～～i〟米に等しくするような′電流制御系を設けている｡

この場合､インバータはPWM動作を行うので､これに起因する脈動電流が電動機巻

線を流れる｡そして､電流制御系の設計や特性改善の困難さは､まさにこの脈動電流に

関係していると考えられる｡

2章でも述べたように､これまで､電流制御系の構成や特性改善に関して数多くの方

法が提案されている｡瞬時値制御方式==2】､平均値制御方式(3…)､マイクロプロセ

ッサを用いるデジタル制御方式(5卜(8)､などその代表的なものである｡しかし､個々の

方式の特長については詳しく論じられているが､統一した評価基準に立った考察はなさ

れていないように思われる｡

D Cブラシレスモータなど､その応用が多岐にわたっている現在､各方式の特長を十

分活かすような電流制御方式の選定が不可欠であろう｡

このような観点から､本章では､提案さj･tている各方式について､同一の評価指数を

用いた制御特性の評価を行う｡また､各方式について系の定数をどのように選定すべき

か､制御特性に影響を及ぼす要因は何か､などを明らかにし､制御系設計の指針を与え

よう とするものである｡

なお､ここでは､モデル化が簡単なD Cブラシレスモータを対象にしているが､本章

で述べる考え方や結論は誘導機のベクトル制御にも十分適用できるものである｡

本章の2節では､D Cブラシレスモータの構成と現在用いられている代表的な制御法

について､動作原理や特性などを概括する｡

3節では､各種電流制御方式を統一した評価基準に立って考察するための評価関数と

シミュレーションモデルを導入し従来方式の電流制御特性を評価する｡これまでは､制

御ゲインなどの決定は試行錯誤に頼っていた｡これらの系の定数をどのように選定すべ

きか､また､制御特性に影響を及ばす要因はなにか､などを明らかにしようとするもの
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図4-1 電流制御ループ付きPWMインバータの構成図

である｡

4節では､アーム短絡を防止する制御時間遅れ(Td)や〃Pを用いる場合の演算時間

などの影響､過渡応答特性､などに検討を加え電流制御系の設計指針を示す｡さらに､

特性改善法として､これまでに提案されている各種方式の長所を活かし､かつ欠点を補

うような方式を検討する｡ここでは､平均値制御方式と瞬時値制御方式を併用すること

により､低速域の高精度と高遠城の高応答性を達成する新しい制御方式を提案している｡
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4･2 1)Cブラシレスモータの電流制御法

この節では､現在用いられている代表的な制御法について､動作原理や特性などを概

括し､後の議論に役立てたい｡

4･2･1 電流制御系の構成

図4-2に示すように､界磁が電機子巻線となす角をβm(機械角､極対数をnとする)

､また､(lβm//(1t =二Umとする｡

周知のように､D Cブラシレスモータの電圧方程式は

〔:ヨ=に二:;
ーn(dm L

R 一卜L P 〕.パm

O

山n
/lし+

＼封■...1り.
7
ん

.'`卜〕 ………‥(4-1)

で与えられる(9)｡また､モータの発生トルクては

T=n/1～冒 ･･…………………･(4-2)

でありオdに関係しないので､通常はどd=どd*=0となるように制御する｡ここで､*

は指令値を示す｡

(4-2)式から､Omに無関係にT*のトルクを発生させるには､

ど曾=どす×=TX/n/1

に等しい電流をモータに供給すればよい｡

一方､電流どd､ござと電機子電流オ"～～i〃の関係は

Sinβ
,COSβ

Sin(0-27t/3),COS(0-27T/3)

Sin(0+27t/3),COS(0+27T/3)

ただし､β=nβm, n:極対数

である｡したがって､

z
d=才d米=O

Z冒=才す米

に等しい電流をモータに供給するには､目標値:
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図4-2 D Cブラシレスモータ

図4-3 瞬時値制御方式の原理図
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ど～*=Jす刀ござ*cos(∂一¢よ),(才=U,Lノ,払)

¢u=0, ¢レ=2方/3, ¢l〃=-2方/3

と実電流ど"～オi〃の誤差:

ど∠=オg*-Z～

を0にするような電流制御回路を設ければよい｡

4･2･2 電流制御法

●=◆=･･……･……‥(4-d･)

数多くの方法が提案されているが､現在実用さj･tている代表的な方式について､簡単

に説明しよう｡

(a)瞬時値制御方式

原理的には､図4-3のように誤差£iをヒステリシス･コンパレークに入力し､その

出力yよの値からインバータの制御信号を得る｡

y∠>0の時はトランジスタ1､と+を､yよ≦0に対しては1-∠-をオンさせることにより､

】△Ⅰ-Ⅰ≦どょ≦△Hの範囲で電流才～*を制御しようとするものである｡

△H→0とすj`tば才g→ど∠*となるわけであるが､トランジスタのスイッチング周波数

f錮∂X(最大値)の制限､アーム短絡防止時間Tdの影響などにより△Hをあまり小さく

できない｡

この方式は､どu+どu+どけ=0､すなわち独立変数が2であるにも拘らず､3相のト

ランジスタを独立にオン･オフさせる点に問題(18)があり､

(1)トランジスタのオン･オフに制約を設ける方法【2)

(2)△Hを可変にする方法(1)

など､′5maxを下げる方策が幾つか提案されているが､特に低速領域で問題が多い｡

(b)平均値制御方式

動作点によりスイッチング周波数′ぶが大幅に変化する瞬時値制御方式の欠点を回避す
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るために考案された方法で､その原理を図4+"4に示す｡

誤差e～と基準三角波ezの大小関係からトランジスタのオン･オフを決定する､いわ

ゆる三角波キャリア変調方式によっており､もしeよに脈動がなければ高精度の制御が達

成できるであろう｡しかしながら､実際の系は､Bang-Bung制御であるから､本質的に脈

動電流が存在し､ループゲインを増せば増すほどどよに含まれる脈動は増加する｡このよ

うな事態を回避するため､一般には､図4-4のようにⅠ)…1制御器を用いているが､

ゲインKpやK】の選び方が極めて重要である0 こj■tについては､次節以下で詳しく論議

する｡

(c)デジタル制御方式

マイクロプロセッサを用いて､現在の電流値や電動機の角速度などから､適正なオン

･オフパターンを決定して行く方式である｡サンプル値制御となるため､電流をどの時

点でサンプルするかが特に重要である0三角波キャリアのピーク点近傍の電流値が､平

均値(基本波成分)に近いことから､この方法が便宜的に用いられている｡

しかし､本方式はサンプル値制御による時間遅れなどの影響などもあり､上述のアナ

ログ方式にくらべて､高精度の制御が可能であるとは言い難い｡

4･3 電流制御系の特性評価法

d二･3･1 シ ミ ュ レーショ ン･モデル

図4-2の同期電動機の電圧方程式は､(4-1)式の定数を用いて､

Uよ=(R+一L P)ど～+e∠

eよ=､斤乃nomバcos(β-¢～) ………………‥･･(4 -5)

と書ける｡ただし､ど=u,U,ぴ､¢"=0,れ=2方/3,¢i｡=-2方/3､β=n∽m tであ

る｡

ここで､議論を一般化するため､上式を単位法(p.u)を用いて表わそう｡すなわち､

同期機の定格電圧をVR､定格電流をIR､またuRを定格角速度として､
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図4-4 平均値制御方式の原理図

図4-5 変換器各部の電位
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u了=U∠/(VR/J盲)=J苫ug/VR

才∠'=ごf/IR

ei'=JTei/VR=Jすw･E｡/VR･COS(0-¢i)

U'=丘)m/uR,E田=n山R/1 :公称誘起電圧

R'=沼RIR/VR,L･=ヽ/7LIR/VR

のように諸塁を定義する｡この場合も､電圧方程式は

Ug'=(lミ'一卜Ⅰノ'p)ごよ'+eよ■ …………………‥(4--5,)

となり､(4-5)式と同形である｡そこで､以下の議論では､特にことわりのない限

りp･u法を用いる｡なお､繁雑を避けるため'は省略して表記する｡

次に､変換器(インバーク)について考えよう｡

便宜上､変換器各部の電位を図4-5のように仮定すると､出力端の電位¢ど(∫〕･｡､

オ=u,Lノ,弘)は､

(Ⅰ)i相の+側のトランジスタがオンの時 ¢よ=Jす7豆vd,

(Ⅲ)i相の-側のトランジスタがオンの時
¢g=-ヽパフ盲vd●

である｡ただし､Vd●=Vd/JすvRである米｡そして､中性点の電位を¢乃とすれば､

〔ノ∠=¢よ-【¢J‡

であるから､これを(4-5')式に代入し､ど"+ブリ+どけ=0を用いて整理すると､

¢〃=(¢山｣--¢ぴ+¢lリ)/3
･･･……･…………･(4-6)

が得られる｡

以上のことから､D Cブラシレスモータのモデルとして､図4-6の構成図が得られ

る0 なお､制御回路については､前述の平均値制御方式を図示している｡

以下の議論に用いる同期電動機の定格や定数を表4-1に示してある｡また､Vd■=

1.5､三角波キャリアの周波数′cは2.OKfIzとした｡

~-■■■■■-~~~▼~~~~~■~ --･-- - -･ -
-

一-･･･--- -一一-･･････…
-････････････■-

- -･･･-･- --■･■･-･-【･･･････････■･
一一-■･･-････■･････■･･- -･･●■

■･l･･････■･･･■l･･････････････--･-･-
-一一 一一- -■-■-

-
-- -■････-■･ --

-

*･Vd'=1の時､インバーク出力電圧(線間)

の最大値がJすvRとなるようにVd･を定義した｡
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図4-6 Ⅰ)Cブラシレスモータによる制御系の構成図

表4-1

定格出力

定格トルク

定格回転数

定格電圧

極致

5 0 0 (W)

16.2 (k g･C m)

3 0 0 0 (r p m)

6 6.6 (Ⅴ)

･

4 極

n uR./1=6 4.2 (A)

R=0.243 (Q), L=1.2 (mH)
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4･3･2 電流制御系の評価指数

電流制御系の特性を評価する方法は種々考えられるが､計算が簡単で､定常および過

渡時の誤差を量的に表わせる指数として､次のものを用いることにする｡

(a)才d*=0,オ曾*=ヽ/7(定格値)時の誤差電流の分散‥

J2=

(ニ
1

2刀･

27r

(£d2-トど曾2)dβ

0

2方

(e"2+どu2｣-81〃2)d∂)

0
･･･…………………(4-7)

(b)上と同じ条件下での基本彼の誤差電流および低次高調波電流の分散:

α12=(どかve)2+(どマ∂Ve)2

ど(わve=

e(わve=

一十

2方

どdd(プ

0

2方

どヴd∂ ………………･…･(4-8)

なお､低次高調波電流の分散けh2については<4･3･4>で詳述する｡

系の動作特性を考える上で(b)は特に重要である｡制御時に波形ひずみや応答遅れ

があれば､α12､αh2は急増する｡すなわち､これらの値から制御系の精度のみならず

応答性もある程度予測できるであろう｡

4-･3･3 平均値制御方式のげ2とα-2

2節で説明した平均値制御方式には､大別してアナログ方式､サンプル･ホールド方

式および〃Pによるデジタル制御方式(4･2節では区別して記載した)がある｡以下､

それぞれについてげ2､α12を求め､その特徴や制御限界を調べる｡

後で述べるように､平均値制御方式は瞬時値制御に比べて低速域での特性が著しく優

れている0 逆に､高遠城では特性を改善するための方策が不可欠である｡ このような

理由から､ここでの論議は主として低速域を対象にする｡
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(a)アナログ方式

制御回路の動作原理は､図4-6に示すように､各相の電流誤差どよを増幅し､これを

三角波キャリアで変調することにより､どよ≒ど∠*の制御を行おうとするものである｡も

し､電動機巻線のインダクタンスがPWM制御に起因する電流脈動を十分抑制できる程

に大きければ､おそらく比例制御だけで満足すべき精度が得られるであろう(,

図4-7は､比例ゲインKpを種々に変えた時のけ2､α12をシミュレーションにより

求めたものである｡

Kpを大きくして行くと､け2およびげl.2はともに低~Fするが､K｡>0.95ではスイッチ

ング周波数′ぶ が急増する｡ Kp=0.95 でのα-2は 0.04 であり定格電流の約 20 %

(lJ-l=0･2)の誤差は避けられないことを示している｡この値は位置決め系では決

して十分な精度ではない｡

さて､Kpの上限Kpnaxは､図4-6のEiの変化率と三角波キャリアの勾配(=±2

′cJ盲vd')より決まると考えられる｡ぎょは､図4-8"｡に示すように三角波の2倍

の周波数で脈動する｡もし､脈動の勾配が三角波の勾配を越えるような状態､すなわち

‡dぎょ/d tI>2′｡ヽ作vd■

に達すると､キャリアの半周期(1/2′｡)の間に各柑のトランジスタがl回だけ転流

するという正常の動作から逸脱し､不規則な動作パターン(′ぶ>′｡の領域)に陥る｡

Kpmaxの概略値は次のように求められる｡d Ei/d tが最大となる点は､モp夕の速

度起電力e∠が0で¢よ-¢柁が最大となる付近で生じる｡簡単のため､電機子抵抗を無視

すると､図4～8-bから¢よ-¢〃の最大値は､

(¢才一¢乃)m｡×
=2/3･√訂vd,

である｡ゆえに､

d Ei/d t≒Kpmax2/3･Vr6vd'/L<2fcヽ作Vd,

Kpmax
=3fc L

となる｡上式に

′c=2 (EIIZ)

L=1.4×10~d (Ⅰり

を代入すると､
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図4-7 アナログ方式の比例制御特性[KI=0,′=30(ⅠIz),どょ*=､ノ7]

(a)

(b)

図4-8 アナログ方式のスイッチング周波数′ぶが増加する原因
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Kpmax =8.4

となり､図4-7の値とはぼ一致している｡

げ12を低減させる方策の一つとして､次にⅠ)Ⅰ補償器の導入を考えよう0図4-9は､

Kp=0･5の~Fで積分ゲインKIを変化した時のシミュレーション結果である0 図を見る

と､KI=103～104の範囲でげ2､α12ともに低下し､とくに基本波誤差の分散は10-5程

度である0 これは定格電流の0･3%程度の誤差に相当し､位置決め制御系にも十分適用可

能であろうo KIを増加して行くと､α-2はあまり変わらないがα2が急増する領域が存

在する｡この現象は次のように説明でき･る｡

図4-10肌aは､電流制御系一相分の簡略化したブロック線図表示である｡図では､

インバータ部を等価ゲインが1の定ゲイン増幅器とする代わりに､PWMによる脈動電

圧uhとモータの速度起電力eよが外乱として加わると考えている｡

tIl l川I

ーニー♂2

巾♂12

ーヤーfs

〇一～⊃

l疇

■

●■･-◆･-

軋

彗
‡
R=′

l■
ヽ一

｢手
~■

J
C

■

100 101 102 103 104 10ち

KI

図4--9 アナログ方式の比例積分制御特性

[Kp=0.5.′=30(ⅠIz),ゴマ*=Jす】
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図4-10 外乱に対するeご の周波数特性
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これらの外乱に対するeiの周波数応答IGh(j(0)lを､種々のK,について求めると

図4-10-bのようになる0 周知のように､Uhにはキャリア周波数′｡の整数倍近傍

の周波数成分(とくに2′c近傍の成分が大きい)が含まれる｡ シミュレーションでは

fc=2XIIzとしているので､高調波成分はw≧1.26×104rad/sに存在する｡ゆえに､こ

の範囲に共振ピークが入り込むとげ2が増加することになる｡KI=104の場合は､まさに

限界上に位置している｡こj■tは､図4-9の結果によく一致する｡ したがって､積分

ゲインKlは､山>2方′cにおいて､次のように選ぶ必要がある｡

IGh(jw)r〈く1
at(J?27TFc …………･(4L-1())

一方､モータの速度起電力eよは､インバータ周波数′と一致するため､942 ra(】/s

(150ⅠIz)以下に存在する｡ゆえに､KIの~F限は

1Gh(jw)l〈く1 at(d<27TF ……‥･…･(4-11)

を満足するように選べばよい｡(4≠10)式と(4-11)式を満足するKIの概算値

は､匪L4--10-bから

1000 < Kl< 10000

となるが､これは､図4一一9においてα2とげ12が十分に小さくなっている領域によく一

致する｡

図A Mllは､Kp=0.5､Kl=5000の下で､インバpタ周波数Fを変化した時の,T12

とけ2を示したものである(,

図に見るように､′が大きくなるに従ってげ12は漸次増加する｡いま､げ-2の詐雰限

界を0.015とすれば､KI=5000の場合の運転可能領域は1201iz以■【Fであり､これ以上の

周波数に対しては別の方策が必要になる｡

周波数が高い領域で電流誤差げ12が大きくなる主要因は､外乱であるモータの速度起

電力e∠がインバーク周波数′に比例して大きくなること､またIGh(j山)Iの値もイン

バーク周波数′に伴って増加することによる｡これは､PI補償器の積分項が外乱に対し

追従し得なくなることを意味している｡なお､低速領域で高精度の制御ができている場

合には､積分器の出力はモータの速度起電力にほぼ比例する｡

(b)サンプル･ホールド方式

図4-12に示すように､電流誤差どよを､三角波キャリアの正および負のピーク点で

サンプル･ホrルドし､Kp倍に増幅して(Ei=Kp8i)､PWMインバータを駆動す
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図4-11 アナログ方式の制御精度[Kp=0.5,ござ*=Jす]

図4-12 サンプル･ホールド方式の構成図
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る方式である0 三角波のピーク点は､0電圧期間のはぼ中間点に位置するので､電流

才よの脈動の平均値すなわち基本波電流が検出できるという考え方によるものであろう｡

加えて､この方法ではぎょがサンプル区間内では一定であるので､比例ゲインK｡を大き

くできること､応答遅れの原因となる積分項が不要となるなど､特性改善につながる要

因が多いと考えられる｡

シミュレ丁ション結果の一例を図4一一一13に太線で示す｡上記の期待に反して､結果

は実用にほど遠いものである｡原因は､サンプルされた電流値が誤差を含んでいること､

また後で述べるように､サンプル値制御の制御時間遅れによってK｡の上限が比較的小さ

く抑えられる(Kpを増すと系が不安定になる)ためである｡

図4-12に一点鎖線で示すような速度起電力補正を行ったときのシミュレーション

結果を図4-13に併記してある｡特性はかなり改善されているが､それでもKp=1.1

におけるげ12は1.3×10~3であり､前述のアナログ方式にはかなり劣っている｡

Kpの上限は次のように計算できる｡図4→12の系の特性方程式は､e-s=Z(T

=1/2′c)として

1｣-
Kp(l-e~R/L'T)

1ミ(Z-e~R/L'T)

= 0

･･…･････………･･‥(4 -12)

と表される｡したがって特性根は

Z=e~R/L-しKp(1-e-R/L･T)/R …………………‥(4-13)

となり､安定条件Izl<0から

Kp<Re.R/L-T/(1M e~R/L■T)

が得られる｡

R=2.84×10~2

L=1.4×10~d

l'=250×10~6

を代入すると､

Kp<1.12

‥･………………‥(4 -14)

‥1…………･……･(4-15)

となり､図4-13の安定限界とほぼ一致している｡
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4･3･4 瞬時値制御方式の電流誤差の分散

瞬時値制御方式のシミュレーションを行うには､図4-6の制御回路の部分を図4-

14のようにすればよい0 スイッチング周波数′ぶは､△Ilに依存するので､以下のシミ

ュレーションでは､一相当りの′sの平均値が
2X8zとなるようように△‡Ⅰを調整してい

る｡

図4-15は､基本波電流の分散J12のシミュレーション結果で､低速域では0.01程

度の実用可能な値を示している｡

しかしながら､この方式を実回路に適用すると､高精度の位置決めができないなどの

問題が指摘さj■tている｡この主要因は､オdやどすに含まれる比較的低次の脈動(6Ⅲ次

高調波)によるものである｡前述の平均値方式では､スイッチング動作が正常(三角波

キャリアの り2 周期の間に各相1回の転流)である限り､′｡未満の高調波成分は極め

て微少である｡

そこで､評価指数として低次高調波電流の分散:

けl12= (edh2+e恥2)d∂

…………………･(4-1(;)

を導入する｡シミュレーションでは､£d､e曾を2次のバターワーズ形フィルタ(遮断周波

数′仇げ:0.5 ⅨⅠIz)に通しけh2を求めた｡

図4--15にJh2を併記してあるが､とくに低速領域において大きく何らかの改善が

必要になる｡

低速領域でげ卜.2が大きくなる原因は､スイッチング周波数′ぶが一定(2RHz)になるよ

うに△Hを制御しているためである｡したがって､低速領域での′ぶの増加を抑えるよう

な制御を付加すれば､△Ilを小さくすることができ高精度の電流制御が可能となろう｡

このような考え方に基づく方法は､これまで幾つか提案されている(1)(2)｡文献(1)の

方法によるシミュレーション結果を､図4-15に細線で示している｡け-､2を対比する

と､低速域で大幅な改善がなされているが､それでも平均値制御方式のけ12よりほかな

り大きい｡

-91-



0.075

0.025

1トー♂12｢文献(1)

十♂h2 の方式｣

＼
一口ー♂12

＼ 一ト1グh2｢従来屈｣

＼

-■■
/

■■■

■r

l~7~〒弓子芳7~d~ロヨ≡≡≡≡i
●

● ●
● ●_● ●

●
●

●

0 50 100

f (HZ)

図4-15 瞬時値制御方式の制御精度

図4-16 〟Pによる電流制御方式の構成図

-92-



4･4 電流制御系の特性改善法

前節では､現在提案されている代表的な方式について､定常状態の誤差を中心に評価

してきた0 この場合､PWMインバータは制御信号に従って遅れることなく動作すると

仮定していたが､実際の系ではアーム短絡を防止する制御時間遅れ(Td)､また〟Pを

用いる場合には演算時間などを考慮しなければならない0 さらに､定常誤差のみならず

過渡応答も重要な要因であり､これらを総合的に考慮して制御回路を設計しなければな

らない0 このような観点から､本節では上記の各項目に検討を加え､電流制御系の設計

指針を示す｡

4･4･1 〃 Pによる電流制御

最近､回路の簡尊イヒを目的として〃Pを用いた制御方式が検討されている｡図4--1

6に､〟Pによる代表的な制御回路を示す｡この方式の電流検出部は､前述のサンプル

■ホールド方式と同じであるが､比例積分制御や､速度起電力補正､可変ゲイン制御な

ど､特別な回路を付加することなく実現できる点に特徴がある｡

速度起電力補正｣-比例制御(Kl=0)を行った時の特性を図4-17に示す｡

Kp≧0･6 の領域でJ2が急激に増加し､同時に､げ12も漸次に増加している｡これは､

発振により高詞波成分が急増し､また､基本波成分の制御精度も次第に低下しているこ

とを意味する｡このことから､Kpは 0.6 以下に設定しなければならない｡

一方､図4…18には､Kp=0.3 として速度起電力補正+比例積分制御を行った時の

特性を示す｡この場合も､前述のアナログ方式(図4-9)に比べKlの上限がかなり低

く抑えられることに注意すべきである｡

これは､制御系の時間遅れ(1サンプル周期)に起因するものである｡すなわち､こ

の時の制御系の構成図は､PWM制御に基づく高周波成分を外乱と考えると､図4-1

9のように表されるので､特性方程式は､次のようになる｡

Z3-(1+X)Z2+(Ⅹ+(l-Ⅹ)(Kp+KT T)/R)Z-Kp(1-X)/R
= 0

ただし､Ⅹ=e-R.T/L,T=250(JL
SeC) ……………(4-17)

上式よりKp-KIの安定限界を求めると､図4-20(実線)のようになり､図4-1
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図4…19
〃Pによる電流制御系の一相分モデル
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7､図4-18の限界値と一致することがわかる｡

制御精度を上げるには､Kp､K-を大きくする必要があり､そのためにはサンプル周

期'Ⅰ､を小さくしなければならない0 参考までに′1'を1/2にした時の曲線を併記しているが

安定な動作領域は前述のアナログ方式に較べてかなり小さいことがわかる｡

図4-21は､Kp=二0･3､KI=400の~Fで､インバータ周波数′を変化した時のα12

とげ2を示してものである｡ゲインKp､KIが低く抑えられているため､特に高遠城での

精度低下が著しい｡

4･4･2 制御時間遅れ′r〔rの影轡

キャリア蓄積効果による上下アームの短絡を防止するため､トランジスタのオンを信号

よりも1'dだけ遅らせる方法が採られている｡この制御遅れは､当然J12やげh2を増加さ

せる ことになろう｡

図4-2 2は､アナログ形の平均値制御方式と特性を改善した瞬時値制御方式(1)につ

いて種々の条件の下でのα12とαh2を求めたものである｡

Tdの影響は､瞬時値制御方式は平均値制御に比べて極めて大きい｡これは平均値制御

方式では､′rdによる電流誤差が生じても､PI補償器のⅠ要素が､これを補償するよう

に動作することによるものと考えられる｡

ただし､これは､アナログ方式のように積分制御の時定数を十分小さく(積分ゲイ ン

Ⅰ(Ⅰを大きく)設定できる場合に成り立っもので､〟Pによる方式では上記効果は得られ

ない｡

4･4･3 両方式の利点を備えた電流制御方式

こj･tまでのシミュレーション結果からも明らかなように､アナログ形の平均値制御方

式は低速領域で最も優れている｡PI補償器の比例ゲインKpや積分ゲインKlを適当に

選ぶことによってげ12を極めて小さくできること､′Ⅰ､dの影響が少ないことなど高精度の

制御に適している｡反面､積分器を持つために応答性に問題がある｡このことは､周波

数が高くなるとα12が急増することからも明らかであろう｡

瞬時値制御方式は､その動作原理から見ても応答性は抜群である｡そこで､両制御方

式の特長を活かした併用策を考える｡すなわち､高精度が要求される低速領域について
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は平均値制御を､他方､積分器が追従できないような過渡時または高速運転時について

は瞬時値制御回路を作動させる方式である0 これを実現するために､図4-23のよう

に両方式の制御回路を設け､コンパレークのヒステリシス幅△=を平均値制御における

高遠城の許容電流リップルに設定する0 この時､低速域では平均値制御が行われるが､

電流誤差が､ヒステリシス幅△fIまで増加する高速運転時では､瞬時値制御回路が作動す

る｡なお､瞬時値制御が行われている状態からスムーズに平均値制御に移行させるため

に､積分器の出力を強制的にモータの速度起電力に近似させるような回路を設けている｡

すなわち､図4】23に示すように､インバータのO N/O F F指令から出力相電圧を

求め､これと積分器出力との差をフィードバックする｡この結果､積分器出力はモータ

の速度起電力に追従することになる｡

シミュレーション結果の1例を図4-24に示す｡才d米=0,ゴマ米=Jす(一定)のも

とで､電源周波数を変えた時のけ12,α2である｡図4-11と対比すると､高速領域で

特性がかなり改善されていることがわかる｡

図4----25は､ござ*をステップ状に変化させた時のゴマの応答波形である｡参考までに､

平均値制御だけを行う時の特性を併記したが､改善の効果は明らかであろう｡

4･4･4 誘導機のベクトル制御系への適用

これまでは､誘導機のベクトル制御に比べて高精度かつ速い応答が要求されるD Cブ

ラシレスモータを対象に電流制御法を考察してきた｡

周知のように､誘導機がD Cブラシレスモータと異なる点は､どd*=Idすなわち励磁

電流を常に流す必要があり､そのため電動機の基本波力率が動作条件により(同期機よ

りも)大きく変化することである｡

このため誘導機のベクトル制御系のα2やげh2,安定限界など数値的には若干異なるが､

各方式の特長や問題点､設計上の基本指針などは十分適用できる｡

とくに､P-Ⅰ補償器を備えた制御方式は､Ⅰ要素が動作条件の変化を補償するよう

に働くので､誘導機系には(D Cブラシレスモータ以上に)好ましい結果をもたらすで

あろう｡
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図4-25 改良形制御方式の過渡応答

ー100-



4･5 本章のまとめ

DCブラシレスモータの制御性能を左右する電流制御系の各種方式を､統一した評価

基準に立って比較検討し､制御パラメータが制御系に与える影響､制御ゲインの最適値､

さらには､制御系の特性改善法について詳述した｡

得らj`tた成果のうち､主なものを要約すると次のようである｡

(1)アナログ回路による平均値制御方式は､位置決め制御で重要な低速領域において

極めて高精度の制御が可能である｡また､制御時間遅れ1､dの影響は､Ⅰ制御が誤差を打

ち消すように働くため少ない｡しかし､高遠城では､Ⅰ制御が追従し得なくなり制御精

度が悪化する｡

(2)サンプル･ホールド方式や､〟Pを用いる平均値制御方式は､演算時間遅れが大

きく影響し､アナログ方式の平均値制御に比べかなり特性が低下する｡

(3)瞬時値制御方式は原理的に応答性の高い制御法であるため､高速領域において応

答遅れによる制御性能の低下はなく､平均値制御方式に比べ高い精度が得られる｡しか

し､位置決め制御で重要な低速領域では､キャリア周波数以下の高調波成分が増加する

こと､また､制御時間遅れTdの影響も大きく受けること､などから平均値制御に比べ制

御精度が低~Fする｡

(4)平均値制御方式と瞬時値制御方式の特長を活かすため､両方式の制御回路を陥え

ておき､Ⅰ)Ⅰ制御の積分器入力に､インバータON/O F F信号に基づく出力相電圧と

積分器出力との差をフィードバックする｡その時､積分器出力は常にモータ柏電圧に近

似されるので､方式の切り替わり時に不都合な過渡現象が起こすことなく､低速時には

精度の高い平均値制御方式を高速時には適応性の高い瞬時値制御方式を自動的に作動さ

せることができる｡

D Cブラシレスモータや誘導機のベクトル制御系の特性は電流制御系の性能に大きく

依存すると言われている｡このような状況の下では､これまでに提案され七いる電流制

御方式をまず評価しその問題点を明らかにすることが重要であろう｡

本章では､統一した評価基準に立って定量的に評価することにより各種方式の得失が

明確になり､その結果として､各方式の長所を活かしかつ欠点を補う電流制御法を提案
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することができた｡

しかし､2章でも述べたように､交流サーボモータの性能は直流機を凌ぐまでに達し

ており､電流制御系に対する要求も一段と厳しいものとなっている0次章では､本章の

成果を踏まえてさらに新しい制御法について考察していく｡

第4章 参考文献

(1)小笠原､西村､赤木､難波江 ｢高調波抑制と高速電流応答を可能にした電流制

御形PWMインバーク｣ 電学論106-B pp89-961986

(2)浅野､稲熊､岩間､常広 ｢電流制御形インバータの適応形瞬時値制御法｣ 昭

61電気学会全国大会544 P638 1986

(3)長瀬､武藤､菅井 ｢誘導電動機ベクトル制御における電流制御系の一設計法｣

電学詣=07-D PP149ト1498 1987

(4)浅野､真田､岩間､常広 ｢ブラシレスモータの電流ループに関する考察｣ 昭

61電気関係学会東海支部連合大会167 P1671986

(5)K･Kubo.M･Watanabe,K.Ohmae and K.Kamiyama ●'A Software-Based Speed

Regulator For Motor Drivers IPEC-Tokyo.83 pp1500-15111983

(6)松井､亀田､竹下 ｢D S Pによるブラシレスモータのソフトウェア化非干渉電

流制御｣ 電学論10トD pp9-161987

(7)竹下､大橋､亀田､松井 ｢ディジタルシグナルプロセッサによるブラシレスモ

ータの高速電流制御法｣ 電学論106-B pp753-7601986

(8)浅野､岡田､岩間､常広 ｢ブラシレスモータによるサーボ系の電流制御特性に

関する考察｣ 昭62電気関係学会東海支部連合大会155 P1551987

(9)難波江､他｢電気学会大学講座基礎電気機器学｣電気学会 Pl171984

(10)大山､中沢､大上､吉田､常広 ｢ベクトル制御における電流制御形インバー

クの新しい制御法｣ 電学論105-B pp9-16 1985

-102･-



(11)今井､塚本､常広｢~ィンバータ駆動誘導電動機のトルク電流および励磁電流

の検出法｣ 昭61電気関係学会東海支部連合大会130 P1301986

(12)浅野､塚本､常広｢座標変換器(Ⅴ柑→V山川)の機能を備えた1-WM制御回

路｣ 昭62電気学会全国大会599 P7221987

(13)浅野､常広｢電流制御系の評価と特性改善法｣ 昭和63年電気関係学会東

海支部連合大会S3-2 p S-511988

(14)浅野､岡田､常広【~DCブラシレスモータの電流制御系の特性評価とその改

善法について｣ 電学論108-Dll号1988

(15)大山､中沢､大上､吉田､常広 ｢ベクトル制御における電流制御形インバー

タの新しい制御法｣ 電学論10トB pp9-161985

(16)稲熊､浅野､鷹巣､木佐買､岩間 ｢電気自動車用インダクションモータ駆動

システム｣ 昭和63年電気学会産業応用部門全国大会102
p4751988

(17)村井､浅野､常広､｢インバータ駆動誘導機のトルク脈動低減のためのⅠ)W

M制御法の考察｣ 電学諭10トB pp31ト3221981

(18)宮人 ｢交流電動機の可変速駆動｣ 東京電機出版局PPlO卜1061981

-103-



第5章 PWM制御の原理を利用したトルク電流および励磁電流変換器

5･1 まえがき

2章で述べたように､ブラシレスモータや誘導機のベクトル制御においては､トルク

電流どヴ と励磁電流どd を､潰算された指令値になるよう迅速かつ正確に制御しなけれ

ばならない0 通常､これはPWMインバータに電流制御ループを設けて行うが､直ほ検

出できる諸星がモータの一次電流 才d～どMであるため､才u～～～〟を次節(5-1)式

で与えられる値になるよう交流側(u-V-W軸)で制御している｡

しかし､4章で論議したように､これまでに提案されている電流制御法には､次に示

すような多くの問題がある｡

(1)アナログ回路による平均値制御方式は､位置決め制御で重要な低速餅域において

高精度の制御が可能である反面､高遠城では､積分器が追従できなくなり､制御性能が

低下する｡

(Ⅰ-Ⅰ)サンプル･ホールド方式や､〃1)を用いる平均値制御方式は､演算時間遅れが大

きく鋸轡し､アナログ方式の平均値制御に比べかなり特性が低下する｡

川1)瞬時低利御方式は､応答性は抜群であるが､低速域において､キャリア周波数以

下の高調波成分が増加すること､さらに制御時間遅れTdの影響も大きく受けること､な

どから制御精度が大幅に低下する｡

すなわち､交流側の電流 才び～～け にはPWM制御に起因する高調波電流(脈流)が

多量に含まれること､また速度起電力､制御時間遅れ1､dが外乱として悪影響を及ぼすこ

となどが原因して､速応性を追究すれば精度が低下し､脈流を除去するためのPI制御

を用いれば応答性が阻害されるわけである｡

仮に､電流 ～u～ど【〟から脈流を取り除いた形でトルク電流g曾や励磁電流どdを簡

単に得ることができれば､電流制御のみならず､制御系全体が大幅に簡単化されるとと

もに､電動機の特性や性能改善が図れるものと考えられる｡

このような観点から､本章では､新しい制御法のアプローチとして､直流側(d-q軸)

での電流制御を試行する｡その際､要となる電流ど曾､どd の検出方法として､PWM制
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御の原理を利用した座標変換器を提案し､その適用例､有用性を示す｡

2節は､d-q軸での電流制御について､その有効性とそれを実現する制御回路を示す

ものである0従来の方式に比べ制御回路の構成が著しく簡単化されることを明らかにす

る｡

3節は､座標変換器の原理および回路構成､動作特性について説明したもので､回路

定数を適切に選ぶことにより､Ⅰ)WM制御に起因する脈流の影響を受けない変換器が実

現できることを明らかにする｡

4▲節は､d-q軸電圧ud*､Iノマ*が与えられた時､これに対応する電圧をノ電動機に供給

するためのインバータのPWM制御回路に関するものである｡本回路の動作原理は3節

の座標変換器と同じであり､両者を併川することにより､d-q軸での制御を研削こしよ

うとするものである｡

これらの回路のDCブラシレスモータへの適用例を5節で考察する｡従来の方式に比

べ､大幅な特性改善がなされることを､供試機の試験結果をもとに明らかにした｡

5･2 d-q軸での電流制御法

5･2･1 d-q軸における電流制御の有効性

まえがきにも述べたように､図5-1に示す誘導電動機のベクトル制御系では､～u～

～川を検出し､これを設定値:

COSβ

Sin(β-2方/3),COS(β

Sin(0+27T/3).cos(0

｢町ノ
.α

αュ

.
7
し

.
丁
しト

ヽ
l
■
■
■
t
-
ノ

)

)

3

3

/

/

打

方

2

2

一

一

ただし､β=Ulf､
Ul:インバーク角周波数 ………･(5-1)

に等しくするようPWMインバータを動作させる｡ここで､ご曾米とどd米は電動機に流す

べきトルク電流および励磁電流である｡

この場合､基本的には､各相の電流誤差:

e∠
= ご∠*-どょ､(～=u,U,ぴ)

-105一

………･(5-2)
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図5鵬1 電流制御ループ付きPWMインバータの構成図
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を0にするようにインバータを動作させればよい訳であるが､インバータはオン･オフ

動作であるから､スイッチング周波数を無限大にしない限り､e～=0とすることは原理

的に不可能である｡瞬時値制御方式(1)や平均値制御方式(2)､また電流検出にサンプル

･ホールド回路を用いる方法(3)など数多くの提案があるが､精度および応答性を十分満

足するまでには至っていない｡

さて､上に述べた電流制御法は､見方を変えれば

〔;ヨ=ノ所〔
SinO.sirl(0-27T/3),Sin(0+27T/3)

COSO.cos(0-27Tノ3),COS(0+27T/3)

(5-こi)

で定義されるトルク電流どすと励磁電流どdを､設定値ど曾米と～d※に追従させる一方策で

あり､これをu-Ⅴ-W軸で行っていると考えることができる｡もし､(5-3)式の座

標変換を行ってd-q軸での電流制御を行えば､誤差;

e9
= オ曾*-Z9

､ どd= どd*-Zd

を0にするような制御は十分可能である0 ど山～どl〃と異なりど曾､どdは直流であるから

フィルタや補償回路の設計は格段に簡単化されるからである｡

加えて､ベクトル制御系の電圧方程式や運動方程式はd-q軸の諸量を用いて記述され

るので､この点でも刺するところが大きい｡

5･2･2 d-q軸での非干渉制御

前節から､d-q軸での電流制御の有効性が示された0 ここでは､簡単な制御回路で非

干渉制御ができることを示そう0 ただし､(5-3)式の座標変換を行う電流変換器

(ど∽刑→仁粛)および電圧変換器(u胴→U"川)を使うものとする｡

Ⅰ)Cブラシレスモータの､(1-q軸における電圧方程式は､

〔:ヨ=〔:二:二
1), -n Um Ll

,
Rl+LIP

+

〕
｢
■
り

■Tん

■
7
し卜〕 卜n∽m MI臼:m帖〕

Rl+LIP:電機子巻線のインピーダンス､n:極対数､

山m:回転角速度､nα)mMIo:速度起電力 ………･(5-4)

で与えられる｡また､電動機軸に換算した合成の慣性モーメントをJとすると､運動方
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程式は

J･P wm n MIol

となる0 これより系の状態方程式は､次のようになる｡

P▲

.～

.Z

山

一一ズ1.().

0,一一ズ1,

0, γ,

…………‥(5-5)

lL/l+

＼ヴ

針■｣
■
7
ん

■
7
レ

m

m

∽

U

O

n

n+

､
針
｣
｣
引
一
-
り

.～

･ヱ

∽1ノ
0

β

0

ただし､Xl= Rl/Ll､β =

nM10/L.

γ
=

n MIo/J

､
d
.
射
.
-
り

U

U

(5岬(り

(5-6)式は､状態変数の積の項を含むので非線形の方程式である｡ また､電流

どdは発生トルクには関与しないので､どd=0とするのが望ましい｡

そこで､電圧udを次のように制御する｡

Ud(=Ud*)= -n山mLIZマ･N KdZ d ………･(5-7)

オd､才曾は電流変換器を用いて実測可能であるから､角速度∽mが正確にわかれば､

上式の制御は可能である0 なお､Ⅰくdはフィードバックゲインである｡

この時､オd に関する微分方程式は

Pオd =

-(ズ1+Kd/Ll)才d ……………･(5-8)

となり､何らかの原因で電流～dが流れたとしても､ゲインKdを大きく選んでおけば､

速やかにごd=0となるであろう0一方､どd=0の時の系の方程式は､

p臼=〔~~;l:~:〕〔〕+1/い〔uヨ
…･(5-9)

となり､一般の直流電動機と同じ線形の方程式である｡

すなわち､(5-7)式に相当する制御回路を1つ付加するだけで､線形化および非

干渉制御が達成できる｡

図5-2は､制御回路の構成をブロック線図で示したものである｡電圧変換器の入力

u冒* は､
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Uす米= Ll[ズ1才守一ト βum]-ト K曾(どヴ米- オ冒) …･(5-10)

Kヴ 電流フィードバックのゲイン

である｡また､速度ループは速度指令をom*として､

どす米 =(Kp-卜KI/P)(um米一山m)

のように構成している｡

…･(5-11)

5･2･3
〟Pによるd-q軸制御の問題点

d-q軸での制御として､1)S Pなどを用いた電流変換器やPWM制御法が幾っか提案

されている(9)｡しかし､電流変換に関しては､｢どの時点で電流ど"～ど川をサンプルす

るか｣が特に重要である｡オ"～どiリにはPWM制御に起因する脈流が含まれるからであ

る｡

サンプリング方式で電流検出した時のシミュレーション結果の一例を図5-3に示す｡

なお､シミュレーションは､次のような条件の下で行った｡

表5-1に示すブラシレスモータが定格トルクの負荷を負って､一定角速度山m(=2方

′し//n)で運転しているとし､ど〔Jとどマの平均値が0およびオ卯(一定)となるように､

キャリア周波数:2EIIzで1〕WM制御回路を動作させる*｡ この時の実電流どぴ～才けを

三角波キャリアの正および負のピーク点でサンプリングし､(5-3)式の座標変換を

施すとどd(n′r)とどす(nT)が得られる｡この値が次のサンプリング点まで保持される

として､設定値に対する誤差∂ごd､∂ごヴの分散け12(=α1d2+α1㌔)を求めたもの

を示してある｡ただし､∂ごdおよび∂才曾は～卯で正規化した値を用いている｡

図に見るように､周波数′lが高くなるとα12は急増する｡ また､特定の周波数で

* 実際には､Ud米= -n(JmLIZ卯､Uす米
=

Llズ1才卵 + Llβ∽m の電圧

を出力するようにPWM制御回路を動作させる｡供試機は～q｡=17.2A の時､定格ト

ルクを発生する｡
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α-2が大きくなる現象が見られる0 これは､非同期式PWMに原因があると考えられる｡

なお､図5←一3の値には計算時間遅れは考慮されていない0 これを考慮すればα12はさ

らに増加するものと考えられる｡

5･3 PWM制御の原理を用いた座標変換器

前節のように､d-q軸上での制御は電流制御精度の向上ならびに制御回路の簡単化な

ど大幅な改善が期待できる｡しかし､これを〟Ⅰ-を用いて行う場合､サンプル値に多く

の誤差が含まれるため高精度の制御は期待できない｡d-q軸上で高精度の制御を実現す

るためには､簡単でかつ実用上十分な性能の座標変換器が不可欠である｡本節では､P

WM制御の原理を用いた新しい座標変換器を提案する｡

5･3･1 座標変換器の動作原理

ここでは､(5-3)式の座標変換を行わせる回路(4)(以下電流変換器と略記する)

について考えよう｡

電流変換器の動作原理を理解するための回路図を図5-4に示す｡変換器の入力端子

には､電流どu､どい 才i〃を供給する電流源が接続してある｡6個のアナログスイッチは､

同図(b)に示す動作パターンに従って､オン･オフさせる｡ すなわち､u相のスイ

ッチSu+とSu~は､振幅1の鋸波がsinOより小さい期間ではSu+を､一方sinOより大

きい所ではSu~がオンである｡ U相とび柑のスイ∴ソチについても､Sinβがそれぞj■t

Sin(0-27T/3)､Sin(0+27T/3)となるだけで､同じ規則に従って動作するものとしよう｡

なお､鋸彼の周期Tは､インバータの変調キャリアの周期に比べ､かなり小さいと仮定

する｡

この時､変換器の出力電圧e+､e_の1微小期間(鋸彼の1周期)の平均値を否+､

百_とすると､

百+ =R[(1+sinO)/2･iu+(1+sin(0-27t/3))/2･iu

｣-(1-トsin(β+2方/3))-2･才lリ]

e_
=R[(1-SinO)/2･iu+(1-Sin(0-27T/3))N2･iu

+(1-Sin(β+2方/3))/2･どlリ]
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オンするアナロクスイッチ

(b)

図5Ⅶ4 座標変換の機能を備えた電流変換器の原理図
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となる｡したがって､変換器の出力電圧の平均値百0は

(ヲ0
= e+~ e_

= R[sinO･iu+sin(0-27t/3)･iu+sin(0+27t/3)･iw] (5≠12)

となり､平均値に関する限り～dに比例することがわかる｡

同様に､iqに比例する電圧を得るには､図5M4(b)の
sinO～Sin(0十27t/3)の

代わりに cos∂～COS(∂+2方/3)を用いればよい｡

5･3･2 より実用的な回路

図5-4の変換器をより実用的な回路とするため､多重度3の変換器(5)(図5-4の

回路を3台並列接続したものと同等の性能をもっ回路)を考えよう｡

まず､才山一一卜才u-トごi〟==0であるから､(5-3)式から才l〃を消去すると､次式が得

られる｡

〔;ヨ=〟〔
Sin(0-7T/6),-COS O

COS(0-7T/6). sin O
…･(5-13)

(実際の回路でも､電流検出は乙ノとuの2相で行うので､才～〟がないことはより実用的で

あろう｡)

ここで､図5¶5(a)の回路を考えよう｡同図(b)は､∂=5方/6 付近のアナロ

グ･スイッチの動作状況を図示したものである｡(Ⅰ)～(Ⅲ)の3組のu柏のスイッ

チは､振幅が1の鋸披とsin(β一方/6)の大小関係に従ってオン･オフさせることは､図

5-4の回路と同様である｡また､U柏については､(5-13)式から--COSβと鋸波

を比較してオン･オフパターンを決める｡

この場合､鋸波は各組ごとに′Ⅰソ3 だけ移相したものを用いる必要がある()

出力電圧eoの1微小期間(鋸彼の1周期)の平均値がごdに比例することは､自明で

あろう｡また､Sin(0-7t/6)をcos(0-7t/6)に､-COSOをsinOに代えれば､igに比

例した出力が得られる｡

次に､負荷抵抗を流れる実効的な電流(R+とR~に同時にど"/3 が流れる時は0と考

える)を見ると､U相電流については才uとどu/3 が､U相電流はどび/3 と-ごり/3が

'1ソ3 を周期として交互に流れている｡
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このことから､図5-5の回路の実効的な電流は､各相について､ど､り3､--り3､

一オの4レベルであり､図5-6の回路のように簡単化することができよう｡

すなわち､図5-6の回路で､たとえばR(ゴか十ごび/3)を出力するには､S"l+､

S｡2+ぉよびSu2+､Sul-をオンすればよい｡ 同様に､R(iu/3-iu/3)に対しては､

Su2+､Sul-とSul+､Su2~がオンである｡

さて､電流了以､才りの検出には通常ホール素子を用いたCTが用いられ､その出力は

電圧源である｡

そこで､図5--7に示すように演算増鱒器を川いて､図5-6の回路の電流源2～"/3､

才び/3…･を得るようにしている｡各演算増幅器の一入力端子は常に0電位であるから､

抵抗rlおよび r2 の電流は､増幅器の出力電圧に無関係にど"またはどuに正比例する｡

なお､Sul+～Sレ2~にはアナログスイッチ(HC4053)を用いている｡

出力電圧eoを平滑化するため､Low pass フィルタを設けている｡

この変換器の伝達関数は､近似的に

G(s)=1/(1+11ぶS)2

′rs = r C r'c …………(5-14)

で与えられるが､時定数′rぶをインバータの変調キャリア周波数を考慮して選ぶことによ

り､電流どα～どiUに含まれる(Ⅰ)WM制御に起因する)脈流の影響がない郎流変換器が

実現できる｡[<5･3･3>節参照]

実際の回路構成を図5-8に示す｡カウンタⅠIC d520は､図5-5の回路の鋸被

(l時間用由吉と考えてもよい)に相当する信号を1ミOMに供給する｡4MH zのクロック

を用いているので､鋸彼の1周期の時間Tは 64
〃Sである｡

∂=OIZ▼に相当する指令は､8ビットのデジタル信号としてROMに人力される｡

RO Mには､0をsin(0-7t/6)､-COSOなどに変換し､これを鋸彼の値と比較し､オン

すべきアナログ･スイッチを指示する一連の情報が書き込まれている｡出力の上位4ビ

ットはどdに関係する8個のアナログ･スイッチの制御信号であり､ラッチH C374を

介して､0.25 〟Sごとに出力される｡ごすに関する下位4ビットも同様である｡変換器

は多重度3の動作を行うので､実効的な周期はT/3 =

21.3〝Sである｡
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図5-6 図5-5の変換器の改良形回路
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図5…7 電流変換器の結線図
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5･3･3 電流変換器の特牲

(5-1)式において､どd米とどヴ米 が

～d* =Id(一定)､～曾* =Ⅰ曾COS∽と

であるような電流､すなわち

iu*= √豆7i-(IdSinO+Iqcos(｡t･C｡SO)

t｡*=､乃万[IdSin(0-2方/3)+Iqcosut･COS(0-2,T/3)](5-15)

を発生させ､これらを図5-8の回路の入力端子に加える｡ この時の変換器の出力､

K才dとK才マを種々のuについて実測すれば､変換器の周波数特性を知ることができる｡

(具体的な試験回路については､<5･4･2>節で詳述する｡)

図5-9は､実測結果をボード線図に表したものである｡時定数Ts(=r C=r'c')

は､0･16msに選んであるが､実測値も(5-14)式の理論値にはぼ一致している｡

7'5を上記の値に選んだのは､次の理由による｡

PWMインバータの変調キャリア周波数fcを2KH zに選ぶとすると､電流iu～

ど乙りに含まれる脈流の主成分は4KH z付近にある｡ 電流制御ループの特性改善を図る

上での最大の障害は､PWM制御に起因する脈流であり､これが十分抑制されるように

Tsを選べばよい｡図5-9を見ると､4】‖Iz(25,100rad/s)に対する減衰率は 30

dB程度であり､脈流の影響ははとんど無視できよう｡

この時の変換器の帯域幅は約 3,700 rad/s である｡

電流制御系の帯域幅は､機械系の数倍は必要とされるので､700rad/s程度の指令に

は十分応答できるものと考える｡

次に､本方式の利点を示す電流検出精度のシミュレーション結果を図5-10に示す｡

なお､シミュレーションでは､図5-3と同じ条件の下で､電流変換器を介して得たどd､

～冒の分散を求めている｡定数は､本章記載の値を用い､キャリア周波数は両方式とも

2 Ellzである｡

図に見るように､本方式によれば､d-q軸電流を全領域にわたって高精度で検出でき

る0 前述のサンプリング方式を併記してあるが､高遠城での改善の効果は明らかであろ

う○ 図5-10は定常状態における比較であるが､速応性が要求される過渡状態では

差はさらに大きくなると考えられる｡
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図5-10 電流検出精度のシミュレーション結果

衰5-1 供試電動機の定格及び定数

定格出力 2 KW (短時間定格 6 KW)

定格トルク 9.55 N･m

定格電流 9.95 A ､ 極数 4

定格回転数 20 00 r p m

公称誘起電圧 115 V

Rl=0.414 日
, Ll=3.78 mlI

n MI切=0.0 58 V/r p m

ズ1=10 9
, β=15.3 , γ=4.41
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5･4 電圧ud*とび9*を出力するPWM制御回路

この節では､指令電圧ud*とIノ冒*が与えられた時､

SinO . cosO

Sin(0-27t/3) t cos(0-27T/3

Sin(0+27T/3), COS(0+27T/3

コノ
ーα

d】〔 (5-16)

に等しい電圧を電動機に供給するようなPW.Mインバータの制御回路について考察する｡

便宜上､(5-1)式を どd曾米=C･ごuレけ米と書けば､(5-16)式は
町ル㌦=

CTud9*と書けるので､2節で述べた電流変換器の原理は､本節の座標変換器(以下､

電圧変換器と略記する)にも適用できる｡

5･d_･1 制御回路の構成と動作原理

図5-11にPWM制御回路の構成図を示す(6)｡回路は､電圧udとuヴに対応した正

弦波状の被変調波eα～e乙りを発生させる回路と､e"～eけを三角波キャリアで変調する

回路に区分できる｡

なお､三角波キャリアは､インバータの直流電圧Vdで振幅変調している点に特徴があ

る｡

(a) 三角波キャリア変調回路

いま､被変調波eu～e川を､

eu
=

Eocos(0-¢), eU
=

Eocos(0-¢-27T/3)

e川 =-e山一eリ
= Eocos(∂-¢+2方/3)

‥(5-17)

とし､これを振幅がEt､周期が2T｡の三角波で変調する｡PWMインバータの直流電

圧はⅤ〔gで､e"～eけと三角波e～の大小関係を比較･し､インバータ各相のトランジスタ

をオン･オフさせる0(eg>eとの時-､～+がオン○ ただし､ご=U,U,ぴである｡図

5-12参照)

この時､三角波の1/2 サイクル期間(と=0～21､｡)のインバータ出力電圧uulノ
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三角波比較回路

図5-11 電圧L7d*とび冒*を出力するPWM制御回路

わ れ策 27も

図5-12 三角波キャリア変調の原理図
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の平均値を､古山レと記すと

U
uu･d f

T u~ T u

1'c
Vd

Eocos(0-¢)-Eocos(0-¢-27T/3)

2Eと

= J訂吉･αVdCOS(β-¢+方/6)

ただし､α =

Eβ/Eど

となる｡同様に､れ川を求めると次式が得られる｡

u川=

-J言7言･αVdSil､(∂-¢)

Vd

…･(5-18)

……(5-18')

一方､(5-16)式からu"乙′*(=U"*-Uぴ*)とび川*は

uuu*= 2(ud*2一卜L7曾*2)cos(β-¢,+方/6)

u川*=- 2(ud*2+u曾*2)sill(β-¢･)､¢=tan-1(ud*/u冒*)

である｡これらの式から､αと¢を

ヽ/~喜■-ヽり.r*:JぎJノヴ*rさ

α=ヽ汀
Vd/2

､ ¢

¢'=t虹1器
(5-19)

のように選ぶ時､インバータは指令ud*､U曾*に等しい電圧を電動機に供給する｡これ

を電子回路で実現するには､βを比例定数として､

eu
=Ji7吾β[sinO･Ud*+cosO･Uq*]

e｡=､合方β[sin(0-2方/3)･U㌔+cos(0-2,T/3)･Uq*]

= ノ言7言βトcos(∂一方/6)･Ud*十-Sil､(∂一方/6)･U冒*]

e乙り
=

~e乙J≠ e乙ノ
‥‥‥(5-2())

のような三相電圧を､振幅Eど=βVd/2の三角波電圧で変調すオ･レばよい｡ここで､βは

電子回路内の信号と実電圧との間の変換係数である｡

図5-11の回路では､基準の三角波に､インバータ電圧Vdを乗算し､eZを得てい

る｡こうすることによって､直流電圧Vdが変動しても所望のud*､U曾*に等しい電圧を

電動機に供給できる｡
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(b) eu､eレを得るための変換回路

(5-2(り 式を

卜β
｣

〕
｢
■
り'･ヽ〔

Sinβ COSβ

一一-COS(β一方/6),Sill(β一打
コノ
.d

〃了

U

U卜〕)6/

と書き改めよう0 この式を前出の(5-13)式と対比すると､行列の要素きは同じで､

配列と符号が一部異なるだけである｡このことは､図5-8の回路のRO丸′Ⅰおよびラッ

チ(Ⅰ一IC374)を共用した図5-13のヰうな回路でe"～e和が得られることを示し

ている｡

なお､この回路の TJOW PaSS フィルタは､出力電圧euとeuの平滑化が]三日的である｡

前述の電流変換器のようなPWM制御に因る脈動分は､Ud*やぃ曾*には含まれていない｡

したがって､フィルタの特定数11ぶは､euやeレの脈動が問題にならない程度に小さく選

べばよく､供試機では1'ぶ= 64〟Sとした｡

5･4･2 座標変換器の特性

本節の変換器および前述の電流変換器の伝達特性を調べるため､図5-14に示すよ

うに結線し､種々の試験を行った｡

まず､図5-14の回路で､Al､A2を定数として､

u〔[*
=

Al(直流電圧)､Uq* =

A2Si仙)t

を電圧変換器に入力し､電流変換器の出力KどdとKどすを測定する｡もし､両変換器に

時間遅れがなく所望の動作が行われる時には､Kid=Al､Kiq=A2Sinα)tとなるで

あろう｡実際の回路では､フィルタなどが含まれるので､Uが高くなるに従って入出力

間に偏差が生じることが予想される｡

試験結果の一例を図5-9(前出)に示してある｡この図はKど曾/u曾* の周波数特

性である0電圧変換器のフィルタ時定数1､ぶは､電流変換器の1/3程度に選んでいるの

で､測定可能な領域にはその影響は現れていない｡言い換えると､電流変換器をペア(

一対)で用いる時には､電圧変換器の時間遅れは無視してよい｡

また､図5-9を見ると､電流変換器の帯域幅は約 3700rad/sであり､D Cブラシ

モータや誘導械のベクトル制御に､十分適用できるものと考える｡
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図5-13 e払 eい eiりを発生するための回路椛成

図5一随一14 変換器の試験回路
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図5-15は､Ud*=0とし､明*に振幅が5Vの方形波の電圧を加えた時の､Kどd

とK才ヴ の応答波形である｡

入･出力波形を対比すると､立ち上がり部分に若干の時間遅れが見られるが､おおむ

ね(5-14)式に従った波形になっている｡

1‖S/div

図5-15 応答波形
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5･5 座標変換器のD Cブラシレスモータへの適用

これまで述べてきた電流および電圧変換器､PWM制御回路の応用として､この節で

はD Cブラシレスモータへの適用例を述べる｡従来の方式にくらべ､また良好な制御特

性が得られることを示そう｡

5･5･1 実測結果と諸特性の評価

実験に用いた電動機は､連続定格2Kw､短時間定格6Kwの永久磁石形同期電動機

で定数の一部を表ト1に示してある｡インノヾ一夕は､バイポーラトランジスタで構成し､

上下アームの短絡机上時間(Td)を 25〟Sとして設計した｡なお､三角波キャリア周

波数fcは2K H zである｡

図5-16(a)は､電流制御ループを切り離した状態で､電動機に一定の負荷をか

け､Ud米=--6v､Uヴ米=60vを与えて運動した時の､どすおよびど"の実測波形であ

る｡

アーム短絡防止時間′Ⅰ､dの影響が顕著に電流波形に表れている｡この状態で､Kd=】(ヴ=

15V/A の電流フィードバックを施すと､図(b)のような波形になる｡電流制御系の応

答が速いために､Tdの影響が完全に補償されていることがわかる｡

前述の瞬時値制御方式や平均値制御方式のような交流側での制御に比し､木方式のよ

うな直流側(d-q軸)での制御は､1'dやトランジスタなどの電圧降~Fの不揃いの影響

を受けやすいとの指摘もあるが､座標変換器の精度と応答速度さえ十分であれば心配は

ないことを示している｡

図5-17は､∽m米をステップ状に変化した時の角速度山の応答波形である｡図(a)

は-2,000 rpm から 2,000 rp和 までの加減速特性で約 0.4s を要している｡なお､こ

の場合の慣性モーメントは0.026k g-m2(負荷+モータ)である｡ 図(b)は200

rpm
軸

230 rpⅦ のステップ入力に対する応答である｡系を一次遅れ系と見れば､時定数

は約 0.2ms であり､500 rad/s の応答が可能であることがわかる｡

さらに速い応答速度が必要な場合には､変換器の帯域幅を広く しなければならない｡

そのためには､インバータのキャリア周波数 ′c を高くする必要がある｡

図5-18は､同期電動機に僅かな摩擦性負荷を加えて､30 rpm で回転させた時の角

度∂(=山If)と､電流ご"のオシログラムである｡電流波形が正弦波であり､トルーク
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5日S/div

(a)開ループ特性

5111S/div

(b)閉ループ特性

図5-16 電流フィードバック路の有無による電流の実測波形
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､l=0.026kg一日2

ー2000

2000

一2000

u芸

u仇

U/花

0.2s/div

(a)大堀幅特性

5日S/div

(b)小編幅特性

図5-17 D Cブラシレスモータの過渡応答
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0.2s/div

図5¶18 D Cブラシレスモータの低速時の特性

脈動が少なく円滑な回転が保持されていることがわかる｡

5･5･2 木方式の利点

制御をd-q軸上で行うことに因る最大の利点は､回路構成が著しく簡単化さj■tること

であろう｡図5-2に示すように､電流変換器及び電圧変換器(PWM制御部も含む)

を除いた制御回路は､1個の乗算器と2～3個の加算器で構成することができる｡問題

は､座標変換器であるが､すでに明らかなように､主要な部分はデジタルICで構成さ

れており､その出力段にアナログの加算器が用いられているだけである｡したがって､

この加算器に低ノイズ､低ドリフトのものを用いれば､アナログ回路の難点であるドリ

フトや内部雑音などの問題は､それほど障害とならないであろう｡

なお､本章の座標変換器と同じ機能をもつものとして､ROMと乗算形D A変換器に

よる方式が報告されている｡筆者らの試験によれば､8BITのD A変換器と同程度の

精度は前述の回路で容易に得られる｡

両者の相違はD A変換器がマルチレベルの電圧を出力するのに対し､本方式はPWM

制御された電圧が出力される点にある｡そのため､回路構成が格段に簡単であり､カス

タムI(二化することも容易であろう｡
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5･6 本章のまとめ

ブラシレスモータや誘導機のベクトル制御において､電流制御系は制御性能を大きく

左右する｡特に､高精度で速応性が高い電流制御を実現する上で､電流の検出方法は重

要である0 本章では､電流制御系の特性改善の一方法として､d-q軸の電流･電圧の直

接制御を意図し､これに必要な座標変換器について詳述した｡

得られた成果のうち､主なものを要約すると次のようである｡

(Ⅰ) PWM制御の原理を利用した電流変換器は､回路が簡単であり､また主回路

にデジタル1Cを用いているため低ドリフトである｡また､フィルタ定数を適切に選ぶ

ことによって､電流～u～才i〃に含まれる脈流の影響を受けない才d､～冒の検出が可能で

ある｡

(Ⅲ) 電圧ud※､Uヴ米に等しい電圧を出力するPWMインバータの制御回路として､

同じ原理に基づく電圧変換器を提案した｡この回路はインバータの直流電圧Vdの影響を

受けないことを特長とする｡

(Ill) 両変換の性能およびd-q軸における制御の利点を示すために､D Cブラシレス

モータへの適用例をもとに種々の考察を行った｡従来の方式に比し､電流ループのゲイ

ンが高くとれるため､Td補正回路が不要なこと､トルク脈動が低減するなどの利点を強

調した｡

上述のように､本章で提案した座標変換器によればトルク電流および励磁電流を簡単

に検出できる｡

次章では､この電流検出器を利用して､電流制御系において大きな課題であるデッド

タイム11d の影響を解消する全く新しい原理に基づくトルク電流および励磁電流の直接

制御法について考察する｡
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第6章ブラルストタの斯い唱流制御法

6･1 まえがき

ひんばんな正転､逆転および制動､連続的な微速運転などが要求される分野で､従来

の直流サーボモータに代って､D Cブラシレスモータが数多く用いられ始めている｡

ブラシレスモータの制御性能は､インバークおよびその制御技術のめざましい進展に

より､直流サーボモータを凌ぐまでに向上している｡しかし､これに伴って､ブラシレ

スモータに対する要求も一段と厳しく､これを満たすためには従来の枠を越えた新しい

考え方のインバータ制御技術が求められている｡

周知のように､D Cブラシレスモータの性能は､電流制御特性に大きく依存する｡同

期電動機の構造面での改良や最適な設計ももちろん重要であるが､電流制御法を改良す

ることによって､現在のモータでも制御性能の大幅な改善が可能である｡

本章の主目的は､この点にある｡6･2節で詳しく述べるように､市販されているブ

ラシレス･サーボモータの多くは､図6-1に示すような電圧形インバータに電流制御

ループを付加した方式が採用されている｡

この回路では､各相上下アームのトランジスタの中､いずれかがオンするように制御

される0 この際､上下アームの短絡を回避するため､ドライブ信号にオン時点で若干の

時間遅j■t(アーム短絡防止時間rrd)をもたせている｡Tdによる制御の遅れは､4章

で述べたように､ブラシレスモータの制御特性にさまざまな悪影響を及ぼす｡

本章では､1'd 崇0の動作が可能な電流制御法を検討し､これによりブラシレスモー

タの制御性能の大幅な改善が達成できることを示す｡

本章の2節は､図6-1のブラシレスモータの問題点､特にTdが電流制御特性に及

ぼす影響を概括する｡

3節は､′rd ==0とするための方策および電流どd､ゴマを瞬時値制御する回路方式

を示し､その場合の動作特性を理論およびシミュレーションにより考察する｡

供試機による動作特性の検証､従来の方式との比較など4節で取り扱うが､従来の方

式にない幾つかの特長を備えた系が達成できることを明かにした｡
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図6-1 D Cブラシレスモータの構成図

図6-2 同期機の電機子巻線の配置

-133-



6･2 従来のブラシレス･サーボモータの概要と問題点

6･2･1 系の構成と動作の概要

d-q軸で表したブラシレスモータの電圧方程式は
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だだし､Rl-L f):電機子巻線のイ ンピーダンス

/1:界磁による電機子巻線の磁束釣交数

n:極対数､山m:回転角速度

で与えられる(l)｡また､モータの発生トルクTは

･r
=

n/1･Z曾

……･(6 …1)

……………‥･……･(6-2)

であり､～d には関係しない｡

そこで､最も望ましい制御法として､一般にどd =どd*=0(*は目標値であること

を示す)とする制御法が採用されている｡

次に､図6-1に示すような速度サーボ系では､電流ど曾の目標値～曾米は､次式のよ

うに与えている｡

ゴマ*=(Kp+Kt/P)(∽m*一山m)
…･･…‥((;-3)

ここで､Kpは比例ゲイン､K]は積分要素のゲイン､またPは微分演算子である｡

6･2･2 電流制御法

どrJ*､どマ*が与えられると､モータに流すべき電流どu*～どけ*は､次式で与えれる｡

SinO
.cosO

Sin(0-27T/3),COS(O

SiIl(β+2方/3),COS(∂

爪
｢
1
り
ノ

.d

〃】

■
丁
ん

■
丁
ん卜

ヽ

.
〓
｢
J
リ

3

3

/

/

打

方

2

2

一

+

ここで､～d米=0であるから､

才i米=ヽ巧不才す×cos(∂-¢i),(g=u,U,∽)

¢u=0, ¢ぴ=2方/3, ¢け=-2方/3

である｡なお､上式のβは図6-2に示すように定義している｡
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次に､一般に用いらj■tている代表的な電流制御法を説明しよう｡

交流側で制御する場合と､(トq軸の電流または電圧を制御する方式があるが､前者

では各相電流の誤差;

£∠=～よ光一Zよ,(～=U,Lノ,払)

を各柑について求め､どよに従って各柏のトランジスタをオン･オフさせる｡その--･つに､

瞬時値制御方式がある｡

図6-3-aに示すように､ヒステリシス･コンパレークの出力がⅠⅠの時は11～+が､

1.の帖は′1､∠~がオンするように構成され､もし-j■-ム餌絡防州井川臣㌦が‖であれは､

どょ*±△Iiの範囲に電流才∠を収めることができる｡

この方式は､制御回路が極めて簡単であり､応答性に優れている｡しかし､トランジ

スタのオン･オフ周波数が動作点の値(電流値や逆起電力)に依存する｡そのため､△

Hを小さくするとオン･オフ周波数が許容値以上に高くなる領域(とくに低速域)が存

在する｡さらに電流どd やど9 に6m次高調波(m=1,2･･･)が含まれることが

知られている(2)｡このうち､ど曾 に含まれる低次高調波は､位置決めや微速運転の際に

高精度の制御を困難にする｡

機械系が､発生トルク(=n/1･ど曾)に十分応答するからである｡

オン･オフ周波数を下げるための種々の方策が提案されている｡(3)(d)｡しかし､上

記の高調波電流を除去または補償する方法は､筆者の知る限りでは､報告されていない｡

瞬時値制御方式の最大の欠点は､アーム短絡防止時間′rdの影響が電流制御系の精度に

顧著に現れることである(2)｡図6-3-bは､供試機(後述)に対するシミュレーショ

ン結果の一例であるが､Td=20〟S では△1Ⅰの2倍程度の誤差が生じている｡このた

め､上記の低次高調波はさらに増加し､高精度の運転や制御を困難にする｡

次に､広く採用されている平均値制御方式について述べよう｡動作原理を説明図を､

図6-4に一柏分について示してある｡

電流誤差e～をP-Ⅰ制御器を通してeよ'とし､ei'を三角波キャリアeと で変調する

方式である｡比較器の出力yiがHの時Ti+を､Lの時はTi-をオンさせる｡

この方式の特長は､P-Ⅰ制御器のゲイ ンが適正であれば､オン･オフ周波数はキャ

リア周波数に等しく､したがって瞬時値制御のような低次高調波は生じない｡

また､′rd による電流誤差は積分器に加算(記憶)され､次の動作で補償される -し

たがって1､d の影響が少ない- という利点がある(2)｡
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(a)

一方/6

(b)

方/6

-一♂=〟t

図6-3 瞬時値制御の原理図
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図6-4 平均値制御の原理

しかしながら､積分器は高速度の制御という点では障害となるものである｡ブラシレ

スモータの機械的な時定数が､電気系のそれよりも小さいという状況の下で､電流制御

系の応答速度をいかに改善するか､はこの方式の残された重要課題であろう｡

6･2･3 d…q軸で行う制御法

多くの場合､図6-5に示すような制御法が用いられる｡電流変換器(座標変換器)

を用いて､モータ電流オ"とごぴ を～d､ど冒 に変換し､演算部において次の計算を行

､▼

つ0
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図6-5 d-q軸での電流制御方式



Jノ㌔=K(才〔J*-fd)-n山ml.ど曾

u冒*=K(ゴマ*-才曾)+Rど曾+n(dm/1

ど〔∫*=O

iq*=(Kp+KI/P)(wm*-Wm) …………(6-5)

ここで､町㌔とuヴ米はモータに加えるべき電圧で､電圧変換器とPWM制御回路にお

いて､これに相当するPWM信号を生成する(5)｡

この場合､インバータの出力電圧をIノd､lノヴ(d一一(1柑換算値)とすると､もし′Ⅰ､d=

0であれほ㌦り=Ud*,亡ノ曾=U曾*とすることも可能であろう｡しかしながら､アーム短

絡防止時間1'dをもたせたインバータについて､Tdの影響を完全に補償するような回路

方式や制御法は､未だ達成されていない｡

Tィの影響は､インバータの出力電圧が小さい低速領域で朗著である｡高精度の位置決

め系などでは､高速スイ ッチング素子の採用も検討さj■tているが､キャリア周波数を上

げると､Tdの影響も増大するので､十分満足すべき成果は得られていない(,

図6-6 ブラシレスモータの電流制御方式
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6･3 ブラシレス･サーボモータの新しい電流制御法

6･3･1 基本的な考え方

2節で述べたように､ブラシレスモータでは､d軸電流どd は発生トルク一には直接

関与しない｡したがって､ごd =～d※=0,ごヴ =どヴ米(∝T)とするように制御系を

構成している｡

本章では､～曾
=ござ*は同じであるが､lどdI≦△1すなわちどd を拘束しない制御

法を提案する｡

このことは､前述の(6-4)式において､モータ電流才"*～どけ*が電流ど曾*との関

係だけを満足するように選ばれることを意味している｡すなわち､ごd*に拘束がないの

で､仁㌔～どiり*の選び方は幾通りもある｡なお､l才dl≦△Ⅰとしているのは､銅才員の

面からどd 巴0が望ましいからである｡

さて､仁㌔～才l〃Xの選び方が多数あるので､図6鵬6の変換器の各相のトランジスタ

′Ilf+と1､～~(ご=U,U,∽)を､ある期間全域にわたり｢一方だけオン･オフさせ､他方を

常にオフにしておく｣という動作が可能であろう｡

他方のトランジスタが常にオフであればアーム短絡の心配がないので′1､d =0として

よい｡

電流の制御はd-q軸で行う必要がある｡本章では才d と才冒 の瞬時値制御を検討す

る｡ゴす を直接制御するので､前述の6m次高調波は存在せず､高精度で応答性の優れ

た制御系が実現できる｡

6･3･2 電流制御系の構成と動作の概要

ブラシレスモータはインバータおよび同期電動機が対称三相であるから､1/6サイク

ル期間の動作を考察すれば十分である｡ここで､図6-2のβに関して､∂=一方/6～

方/6の期間の動作を考えることにする｡

電流制御回路は､図6-6に示すように､モータ電流才"､ごり を電流変換器を通して

どd､才曾 に変換し､これと設定値どd*(=0),ご9*との誤差:

どd=一己d,eq=ご曾*-Zマ
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を､それぞれ2組のヒステリシス･コンパレークに加える｡(図6-7参照｡)コンパ

レークの出力ydl～yq2,iq*の符号を示す情報(sgniq*),および角度0を与えるデ

ィジタル入力(上位3 ビット)から､6個のトランジスタのオン･オフパターンが決定

される｡

まず､～す米≧0でβ=一方/6～方/6の期間では､1､"+､′rレ~､Tu~だけがオン･オ

フし､残りのトランジスタは常にオフ状態にしておけばよい､ことを次に示そう｡

いま､(6-4)式でごd*=りとし､この式を書き直すと､

ごu米
=ヽ斤7盲[ど曾※cosβ+りSin∂]

iし′米
=ノラ7す[iqXsin(0-7t/6卜りCOS(0-7T/6)] ････……‥(6-6)

i己り*
=ヽ乃乃トiq*sin(0+,t/6)+7C｡S(0+,T/6)]

となる｡ここで､ご冒*>0､りはIりl≦△Ⅰを満たす任意の(外部から指定されない)

微小量である｡

(6-6)式から考慮中の期間β=一方/6～方/6の全域にわたって､次式を満足す

るり(t)が存在することがわかる｡

上㌔>0,どu*<0,f～り*<0 …………(6-7)

貝体的には､β=一方/G～0ではり(t)<0,0～方/6の桝l闘ではり(t)>0で

あれば(6-7)式が成り立っ｡ そして､(6-7)式が成り立てば､T"+､′11L′~､

1-乙り~以外のトランジスタを動作させる必要はない｡

次に､4個のコンパレークの出力ydl～yヴ2とトランジスタのオン･オフの関係につ

いて説明する｡

便宜上､4個のコンパレークの出力を論理式で捉え､Hの時を1,Lの時を0とする｡

また､トランジスタについても､1､u+のオン(オフ)をu.=1(0)のように表わそう｡

この裏記法を用いると､トランジスクは′Il"+,Tレ~,T乙U~は

u寸･= yす1

U-=yq2(ydl+yd2)+ydl･yd2

乙〃-=y92(ydl+すd2)-卜すdl･すd2

…………(6-8)

のように動作させればよい｡なお､(6-8)式 の制御則は次のような考察により誘

導したものである｡
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β

ヒステリシスコンハ●レ一夕

≡ ≡

図6-7 才d.ごqの瞬時値制御を行うための構成

表6一几1 供試同期電動機の定格と定数

定格出力 2 KW(短時間定格 6 KW)

定格電流 9･95 A､ 極致 4

定格回転数 2000 rpm

公称誘起電流 115 V

Iミl= 0･414 i),

nA
= 0.540,
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いま､図6-6の回路で電位の基準点を直流電源の一側(0点)にとり､インバータ

の出力端子の電位をuu ～UM､また電動機の中性点の電位をu打 とする｡

この時､電動機に印加される電圧ud とu曾 は､

∴二二‥-･･~三~~圭.

ヽ/盲フ言

Sin(0-27t/3), Sin(0+27T/3)

COS(β-2方/3), COS(∂+2方/3)

-COS(β一方/鱒),COS(∂+方/6)

Sin(0-7t/6).-Sin(0+7T/6)

(6-9)

となる｡イ ンバークの直流電圧をⅤとすれば

U乙J=Ⅴ･U+ ,
Ul′ =Ⅴ･U-, Uけ =Ⅴ･ぴ- ……‥･･(6-10)

であり､これを(6-9)式に代入すれば､各動作状態に対するud､Uヴが求まる｡

一方､同期機のd-q電圧からL Pid またはL Piヴ を引いたものをed､eq と

する｡すなわち､(6-1)式より

ed =R～d 一花･山｡Lごヴ

eヴ =R才ヴ +/Z UmIノZ d -ト/Z(リmA …………(6-1,1)

とする｡U〔f >e(f の時は才d が増加(ed は減少)､逆にud <ed ならばed は増

加することに注意しよう｡

言い換えると､電流制御が満足に行われるためには､(6-9)式のud(u+､丁=､

盲㌃二の組合せにより幾通りも存在する)がud2>ed>ud,となるような動作パターンを

常に持たねばならない｡q軸についても同様である｡
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6･3･3 シミ
ュレーショ ンによる回路動作の検証

ブタ米>0の時､β=一方/6～方/6に対してトランジスタを(6-8)式のように動

作させれば良いことを前に記した｡

この時の動作の概要を､Um>0の場合を例にとって説明する｡なお､この時は

ed･二±パL山m Lど曾 <0
,

e冒 =ご/ユ(UmA>0

である｡

図6一-8に､(6-9)式のud とu曾 の値をβの関数として示してある｡ここで､

()内の数値はインバータの動作状態を′ru+､- Tu~､′Ilけ~の順に(u+,1.こ,詣-=)の形

で表わしたものである｡ リー と乙β- はコンプリメントをとっているので､各相の電位

(1はⅤに相当)を表していると考えてもよい｡

さて､∂=一方/6付近ではyd2=1､y冒2=1であり(この仮定が正しいことは後で

わかる)､(6-8)式より

u･=y引 , U- =0 ,
ぴ- =ydl

のように動作する｡すなわち､どマ の制御はu相で､オd はw相で制御さオ･tる｡このこ

とに注意して図6鵬8を見ると､【一二打/6<∂<βlの区間では(1,0,0)と(0,

0,0)､つまり′Ⅰ､ul■のオン･オフだけで電流制御が可能である米｡

この間111リ~はオン(ydl=0)であるが､どd =和己dが減少しedが△Ilに達する

と､′Il川~はオフし(1,0,1)と(0,0,1)のモードに入る｡ このモードでは

Ud >ed であり､ed は速やかに減少,ydlが1→0となり元の状態に戻る｡

次に､β≧∂lになると(1,0,0)と(0,0,0)ではいずれもでud >ed

あるから､ed は減少し続けコンパレークd2をリセットさせる｡yd2=0時の制御則は

U+ =y引 , U一 =ydl, ぴ- =0

であり､(1,1,0)と(0,1,0)および(1,0,0)と(0,0,0)の混

在した動作モードに入る｡

* d､?ともにed､(eヴ)の両側にじd､(u9)を持つ｡
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図6-8 ∂に対するudとびq
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この期間の動作は､言葉で説明するには複雑すぎるのでシミュレーション波形を見る

ことにしよう｡

図6-9に､表6-1に示す供試機が定格電流の下で定常運転している時のシミュレーシ

ョン結果を示す｡なお､コンパレークのしきい値､△Ilと△Ⅰ2 は､

△Il=0.05･Ⅰ耶

△Ⅰ2=0.10･Ⅰ耶

Ⅰ耶=JすIR,IR:供試モータの定格電流(実効値)

また､イ ンバータの直流電圧Ⅴは

Ⅴ=1.5VdCR

Vd･=R=ノすvR,VR:供試モータの定格電圧(実効値)

とした*｡

図6-9を見ると､次のことが明らかである｡

(Ⅰ)4個のコンパレークのうち､q軸ではマ1のみが､d軸ではd- とd2 が作動す

るo d2 が動作するのはβ=一方/6～方/6の打/3の期間で2回(1→0→_l)であり

どd はほとんど±△Il内に収まっている｡

川)ed とど9の脈動の周波数を比較すると､eqの方が遥かに高い｡また､£曾 の

周波数は全域でほぼ一定である｡(図6-9では､△Ilを若干大きく選んでいるので､

どヴ の周波数は約7･5KfIzである｡ これは､平均値制御方式の三角波キャリアの周波数

′c が3･75KI王zに相当する｡ただし､平均値制御の場合は3相でスイッチングが行われる

が､本方式ではu相が中心で他の柏のスイッチング回数はu相に比し遥かに小さい｡)

(Ⅲ)モータ電流才以～才iりを図示しているが､部分的には正弦波から若干離れている

所がある｡しかし､～曾 は全域にわたってオ曾*±△Il内で制御されていることに注意

--

一 輪 - - - - - - - - - ～ - - - - - - - - - - W - - - -
-･････････････････■･･ -●■･ -･･････l････････････■ -･■･l･･l･ -･･･l■･･

- -
-

-

* (6-4)式から､ど"=Jす乃･(どd2+どす2)巴J評言どす である｡よって､(l軸

に換算した定格電流Ⅰ卯はJすIRになる｡また､線電圧の実効値をVLとすると､インバ

ークの直流電圧は少なくとらv巧VL必要である｡定格電圧VRに対する最小の直流電圧を

VdcRとしている｡
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図6-9 電流制御系の動作波形(シミュレーション)
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されたい｡

最後に､どす兼>0,Um<0(これは逆転時の回生動作に相当する)の場合について

簡即に説明する｡

この状態では､(6-11)式よりed >0,e与rごと/ユーリm/1<0である｡図6-8を

見ると､ ∂=【一二打/6～0の期間では(0,1,0)や(0,1,1)などu曾<0とな

る動作モードが～甘 の制御に不可欠である｡一方､(6-8)式から~㌃二==1(Tぴ~オ

フ)となるのはy92=0の時である｡

(6-8)式は､∽mの符号に関係なく成･り立っので､Um<0､ごヴ※>0に切り替わ

ると､前述のように(1,0,0)と(0,0,0)のモードに移るであろう｡この時

y雛==1である｡しかしながら､e冒 <0であるから､上記いずれのモードでもど曾 は

増大(e曾 は減少)し続け､遂にはed =-△Ⅰ2 となってコンパレークq2 をリセッ

トさせるのである｡このように､y耶が変化するのは､正転≒逆転のモード移行時だけ

である｡

6･3･4 1'd 回路の必要性とその影響

これまで述べた動作は､いずれもアーム短絡の心配がなく1､d は不要であるが､次に

述べる2つの動作では､上･下アームが短絡する危険性がある｡

(Ⅰ) β=方/6+方/3･£(史=0.1.2,･･･)のモードの切り替わり点()

(Ⅲ) どq*の極性が変化する時点｡

図6-10は､∂=打/6の直前と直後において､動作する可能性のある素子を示す図

である｡回路は､3柏および正･負に対称であるから､方/6の直前の動作は､

u-→比,- I U--◆u+ , ∽--◆u+

のように別の素子に引き継がれる｡図6"10の(a)と(b)を対比すると､Ⅴ相の

′ru+とTリーの間でアーム短絡が起こる可能性がある*｡

*もし∂=方/6の直前でTu~がオフまたは方/6の直後でTu+がトリガされなければ､

アーム短絡は起らない｡
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(8)β=冗/6の直前

(b)β=冗/6の直後

図6-10 トランジスタの動作遷移を示す図

‥U

‖u

十

∧U

l

-

0

図6-11 Td回路の動作説明図
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次に～曾*<0に対する動作は､(6-8)式で､

U+→リーI U--◆u+ , ∽-→∽+

すなわち､｣-側と-側のトランジスタの動作を入れ替えたものになる｡ したがって､

g冒 の極性が変わる時は､各相でアーム短絡の可能性がある｡

アーム短絡を回避するには､図6-11のように､各相ごとに相手方のトランジスタ

の信号が1であった時だけ7'd を挿入すればよく､簡単な論理回路で実現できる｡

さて､図6-9のシミュレーション波形を見ると､上記の(Ⅰ)のモード切り替りは

円滑に行われており､波形の乱れが認められ.ない｡また､(Ⅲ)の動作は位置決めや微

速運転時に頻繁に起るが､低速領域ではトランジスタがオンする時間はオフ時l~削こ比べ

極めて短く､1､d が挿入される頻度は極くわずかである｡

このように､11d 回路は付加しているが､Td による影響が極めて少ない点が､木方

式の特長である｡

6･4 供試機による実験結果と諸特性の検討

表6-1に示す同期電動機を用いて系を構成し､ブラシレスサーボモータに必要な種

々の特性を検証した｡

なお､インバータはバイポーラ･トランジスタで構成し､直流電圧Ⅴは 280[V],図6

-11の′Ⅰ､d は15[〃S]とした｡また､ドライブ信号の時間遅オ■tは約 2[〃S]である｡

6･4･1 電流制御特性

図6-12(a)は､前述のシミュレーション(図6-9)とほぼ同じ条件の下で

のど〔f,ご曾 の実測波形である｡ほぼ同じような動作波形になっている｡

同図(b)と(c)は､この電流の周波数スペクトルである｡これを見ると､次のよ

うな本方式固有の特性に気付くであろう｡

特徴の一つは､ど曾 とどd の周波数分布が大きく異なっており､前者は､7.5[EIIz]

およびその整数倍の所に中心を持つ帯スペクトルになっている｡これに対し､どd は低

周波数領域に集中しており､同図(c)に見るように､6m′(′:インバータ周波数,

m=1,2,･‥)が主成分である｡どd に含まれる低次高調波は､発生トルクに関与しない

ので､特性上は何ら問題はない｡
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図6-12 電流どd.～qの波形とその周波数スペクトラム
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瞬時値制御によっているので､ど冒の脈動周波数(トランジスタのオン･オフ周波数)

は動作点の関数である｡特に速度起電力(eヴ竺n山mノ1)の影響を受ける｡

図6-13は､オ曾の脈動周波数(平均値)をインバータ周波数′に対して実測した

ものである｡

脈動周波数は､インバータ周波数に対して大幅に変化し､最高値は△Il=0･02Ⅰ卯の

場合17･0[kIIz]にも達している｡この値は一見高すぎるように思われるが､トランジス

タのオン時間は 50[〟S]程度であり､実質的に1､dがないので実用不可能な値ではない

と考える0 さらに､オ甘利御は1個のトラ.ンジスタ 川=一一▲方/6～汀/6では′l､"･)で行

われることに注意すべきである｡

なお､位置決め系などで低速時に高精度のトルク制御(ごマの制御)を要する場合は､

△Ilを必要に応じて制御することも､もちろん可能である｡
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図6-13 オdの脈動周波数とインバータ周波数の関係
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6･4･2 電動機の過渡特性

本文の方式は､瞬時値制御を採用しているので､インバータが電圧飽和をおこさない

範囲においては才曾竺才冒*の制御､つまり電流源として動作すると考えてよい｡(厳密に

言えば､電機子巻線のLにより､急激な電流変化は制限される｡)

この制限のものでは､系の動作は機械系の方程式:

JI)∽m=n/1～マ*一丁し

どマ*=(Kタ+KIハ})(um*一山m)
…………(6-11)

で与えられると考えてよい｡ここで､TLは負荷を含む系の摩擦性のトルクである｡

図6-14(a)は､Ipiq米l≦ 30[A/ms]とした時の微小なステップ入力(む)｡X

=300
→ 330rpm)に対するumの応答のシミュレーション波形である｡また､供試梢の

実測波形を同図(b)に示した｡

応答を2次系で近似し､帯域幅wbの概略値を求めると約1800[rad/s]となる｡

図6-15は､2000 ～

-2000[rpm]の加･減速を行わせたときの､Umと～曾のオシロ

グラムである｡lど9*l≦1.8Ⅰ卯の制御を行っているので､直線的な加･減速特性が得

られている｡

6･4･3 微速運転

図6-16は､∽m*竺3[rpm]の微速運転を､無負荷と摩擦性の負荷に対して行なっ

た時の～すと∂(=n(dmと)のオシログラムである｡βは直線的に増加しており､安定

な低速運転が達成されていることを示している｡
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図6-14 微少入力に対する系の応答
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図6】16 微速運転時のどqと∂
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6･5 本章のまとめ

これまで､インバータのアーム短絡時間1､d は､電流制御系において制御精度の低下､

不安定現象など多くの問題を引き起こしていた｡また､電流制御系のPWM制御は､ト

ルク電流ど曾､励磁電流どd の制御を目的としていながら､インバータのスイッチング

レベルでは柏電流～"～どlリ の制御をしており､これが電流制御を難しいものにしてい

た｡

本章では､アーム短絡時間1'd を無くし､-かっ､トルク電流どヴ､励磁葦i流どd を直

接制御することを特長とする新しい原理に基づく電流制御法を提案した｡そして､その

原矧と制御性能を実験を通じて検証した｡

得られた成果のうち､主なものを要約すると次のようである｡

(Ⅰ) 本章で提案している電流制御法は､トルク電流どヴ､励磁電流どd の直接制御､

すなわちインバータのスイッチングの段階で～曾 と～d のPWM制御を独立に行う新し

い原理によるものである｡その原理､理論の有効性､正当性は､シミュレーション､実

験を通じて検証された｡

(□) 本方式は､インバークのアーム短絡時間Td の挿入を必要とするモードは極く

まれにしか発生しないため､′r〔f空0の制御が可能となり､制御特性を大幅に改善できる｡

また､危険防止用のアーム短絡時間7､d 発生回路は､極めて簡単に構成できる｡

(In) トルク電流才曾 の高精度制御､励磁電流どd の必要最小限の制御により極めて

高精度で速応性の高いトルク制御が可能である｡また､トルク電流才曾 と励磁電流gd

との干渉は､非常に小さい｡

(1V) トルク電流～マ の高調波成分は､特定周波数を中心にして緩やかに集中する｡

なお､本章ではD Cブラシレスモータを例にとって説明したが､原理的には誘導電動

機にも適用できるものであり､今後､各方面での応用が期待できる｡
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第7章結言

7･1 本研究の成果

産業界においては､生産性の向上､製品品質の向上､経済性の追求を目的として自動

化が急速に進んでおり､これに伴ってサーボ系の性能向上に対する要求が一段と高まっ

ている｡

これに対し､サーボ系の性能を大きく左右する電流制御系には､まだ多くの誤差およ

び応答遅れがあり決して満足できる段階まで一連していない｡従来の電流制御法の枠を越

えた新しい方式の開発が望まれる｡

このような観点から､本論文では､特にブラシレスモータの電流制御系に関する試問

題を､主として性能向上という観点から考察し､その成果を｢D Cブラシレスモータの

電流制御法に関する研究｣としてまとめた｡

本論文で取り扱った主要課題を整理すると､次のように要約できる｡

(Ⅰ)l.1-Ⅴ-W軸での電流制御

a)Ⅰ)WM制御法(円近似法)の提案と従来の電流制御法の特性評価｡

b)統一した評価基準による制御特性の評価｡

C)円近似法の理論を利用した電流制御法｡

d)平均値制御法と瞬時値制御法の併用第による特性改善

(Ⅲ)d-q軸での電流制御

e)PWM制御の原理を利用した電流･電圧変換器の提案｡

f)d-q軸での平均値制御の構成と電流制御特性｡

g)d-q軸で直接ど曾､ごd の瞬時値制御をする新しい電流制御法｡

以下､各項目について本研究で得られた成果およびその有効性などを総括し､本論文

のまとめと したい｡

(a)PWM制御法(円近似法)の提案と従来の電流制御法の特性評価

電動機駆動用インバータの制御には､Ⅰ】WM(パルス幅変調)方式が用いられ､電動

機の動作条件に応じて最適な電圧を供給するようにしている｡

従来､この最適な動作パターンは､インバータ出力電圧に含まれ.る低次高調波を除去

するという考え方で求めていたが､サーボモータのように過渡特性を問題にする場合は､
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この考え方は疑問である｡

このような観点から､電動機のギャップ【二tりこ理想的な回転磁界を作るという考え方の

制御法
一榊

円近似法
-

を提案した｡

円近似法は､電圧ベクトルの時間積分見p をrI=こ近似する方法であるが､えp はギャ

ップ中の磁束の軌跡の大略を示している｡

この方法を用いて､従来の電流制御法のギャップ中における回転磁界の軌跡を観測す

ると､三角波比較方式は円に効率よく追従するのに対し､ヒステリシス･コンパレー一夕

方式は軌跡に小ループが生じるためスイッチング周波数の増加と制御精度の低下を招く

ことがわかる｡

なお､円近似法は電流制御法の理論的な考察ばかりでなく､一般の1)WMイ ンバータ

にも適川可能で､現在この方法を用いたPWM方式が数多く採用されている｡

(b)統一した評価基準による制御特性の評価

こj`tまで､D Cブラシレスモータや誘導機のベクトル制御に対して､数多くの電流制

御系の構成や特性改善に関して数多くの方法が提案されている｡しかし､個々の方ラーEの

特長については詳しく論じられているが､他の方式との定量的な特性比較などは､ほと

んどなされていない｡

D Cブラシレスモータなど､その応用が多岐にわたっている現在､各方式の特長を十

分活かすような電流制御方式の選定が不可欠であると考えられる｡

このような観点から､D Cブラシレスモータの制御性能を左右する電流制御系の各種

方式を､統一した評価基準に立って比較検討し､制御パラメータが制御系に与える影響､

制御ゲイ ンの最適値､などについて考察した｡

得られた成果のうち､主なものを要約すると次のようである｡

(1)アナログ回路による平均値制御方式は､位置決め制御で重要な低速領域において

極めて高精度の制御が可能である｡また､制御時間遅れ'r(fの影響は､Ⅰ制御が誤差を打

ち消すように働くため少ない｡しかし､高遠城では､Ⅰ制御が追従し得なくなり制御精

度が悪化する｡

(1Ⅰ)サンプル･ホールド方式や､〟Pを用いる平均値制御方式は､演算時間遅れが大

きく影響し､アナログ方式の平均値制御に比べかなり特性が低下する｡

(Ⅱl)瞬時値制御方式は原理的に応答性の高い制御法であるため､高速領域において応
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答遅れによる制御性能の低下はなく､平均値制御方式に比べ高い精度が得られる｡しか

し､位置決め制御で重要な低速領域では､キャリア周波数以下の高調波成分が増加する

こと､また､制御時間遅れ1､dの影響も大きく受けること､などから平均値制御に比べ制

御精度が低下する｡

(c)円近似法の理論を利用した電流制御法

サーボモータのように過渡特性を問題にする場合には､電流､電圧､磁束などを複素平

面上で記述し､そのベクトル軌跡を最適化することが､PWM制御のパターンを改善す

る上で重要である｡ /

このような観点から､筆者が提案している円近似法を利用して､電流制御系の各諸量

を複素平面上での軌跡(ベクトル軌跡)として視覚的に捉えながら考察した｡

円近似法の概念をブラシレスモータに適用することにより､｢電流誤差ベクトル£ほ､

その時の電圧ベクトルⅤ∠から目標電圧ベクトルひ×*を見た方向に変化する｣といった有

益な関係式が得られた｡

この式を利用して､最適な4種類の電圧ベクトルだけを選択させる方式を考案した｡

この方式によれば､スイッチング周波数の低減と制御精度の向上が可能となり､従来の

剛寺値制御法に比し格段に特性の優れた制御系が実現できる｡しかし､位置決め制御に

おいては､低速時にトルクリップルが発生するため､高精度の制御特性ほ得られなかっ

た｡

((1)平均値制御法と瞬時値制御法の併用第による特性改善

従来の電流制御系の制御特性を評価した結果を踏まえて､アナログ形平均値制御を主

体にし､高遠城では瞬時値制御に自動的に切り替わる制御回路を提案した｡

この方式では､両方式の制御回路を備えておき､平均値制御におけるPI制御部の積

分器入力に､インバータON/O F F信号に基づく出力相電圧と積分器出力との差をフ

ィードバックする｡その時､積分器出力は常にモータ相電圧に近似されるので､方式の

切り替わり時に不都合な過渡現象は起らない｡

この方式によれば､各方式の長所だけを活かすことができ､実用上極めて有効な回路

方式であることを示した｡

(e)PWM制御の原理を利用した電流･電圧変換器の提案
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誘導機のベクトル制御やⅠ)Cブラシレスモータにおいては､トルク電流ど曾 と励磁電

流idの制御を､PWMインバータに電流制御ループを設けてu-V-W軸で行っている

が､電流 ごu～才けにはPWM制御に起因する高調波電流(脈流)が多量に含まれるた

め､高精度の制御は極めて難しい0 また､脈流を除去するためのフィルタを用いると､

応答性が阻害される｡

言いかえると､電流 ど"～才i〃から脈流を取り除いた形でトルク電流ど曾や励磁電流

～dを簡単に得ることができれば､電流制御のみならず､制御系全体が大幅に簡単化さ

れるとともに､電動機の特牲や性能改善が図られるものと考えられる｡

このような観点から､電流制御系において要となる電流の検出方法を取り上げ､PW

M制御の原理を利用した座標変換器(ど"～～け→どd､ど曾)を提案した｡この原理は､逆

の座標変換(ud.U曾→Uu～Uけ)にも適用可能で､この機能を用いてインバータのPW

M制御信号を生成した｡

得られた成果のうち､主なものを要約すると次のようである｡

(り PWM制御の原理を利用した電流変換器は､回路が簡単であり､また主回路にデ

ジタルICを用いているため低ドリフトである｡また､フィルタ定数を適切に選ぶ

ことによって､電流～ぴ～どiリに含まれる脈流の影響を受けないゴム ど曾の検出が可

能である｡

(Il)同じ原理に基づく電圧変換器は､電圧町㌔､Iノウ×に等しい電圧を出力するl,WM

インバータの制御回路として使用できる｡ この方式によれば､インバータの虐流

電圧Vdの影響を受けない制御が可能である｡

(f)d-q軸での平均値制御の構成と電流制御特性

ブラシレス･サーボモータの電流制御回路は､回路構成が簡単で､容積や価格の低減､

信頼性向上の点からも簡単化が望まれる｡

制御回路を簡単化する一方法は､u､Ⅴ､W相で行っていた電流制御を､d-q軸に移

すことである｡

そこで､本論文で提案している電流変換器(ど"～ごl〃→どd､ど曾)､電圧変換器(ud

,Uq→Uu～ULu)を適用し､u､Ⅴ､W相で行っていた電流制御を､d-q軸に移行した｡

d-q軸上で電流制御をする場合､ブラシレスモータの電圧方程式や運動方程式におい

て記述される諸量が直接使用できる｡そのため､従来の方式に比べ制御回路の構成が著
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しく簡単化された｡

また､D Cブラシレスモータへ適用し種々の考察を行った結果､従来の方式に比し､

電流ループのゲインが高くとれるため､T〔f補正回路が不要なこと､またトルク脈動が低

減すること､などの効果が明らかになった｡

(g)d-q軸で直接ど曾､ごd の瞬時値制御をする新しい電流制御法

ブラシレスモータの制御性能は､インバータおよびその制御技術のめざましい進展に

より､直流サーボモータを凌ぐまでに向上している｡しかし､これに伴って､ブラシレ

スモータに対する要求も一段と厳しく､これを満たすためには従来の枠を越えた新しい

考え方のインバータ制御技術が求められている｡

周知のように､現在､市販されているブラシレス･サーボモータの多くは､電圧形イ

ンバータに電流制御ループを付加した方式が採用されている｡

この回路では､各相上下アームのトランジスタの中､いずれかがオンするように制御

される｡この際､上下アームの短絡を回避するため､ドライブ信号にオン時点で若干の

時間遅れ(アーム短絡防止時間'lld)をもたせている｡Td による制御の遅れは､ブラ

シレスモータの制御特性にさまざまな悪影響を及ばす｡

一方､これまでの電流制御系のⅠ】WM制御をみると､トルク電流～す､励磁電流どd

の制御を目的としていながら､インバータのスイッチングレベルでは相電流ご"～どl〃

の制御している｡これが､トルク電流と励磁電流の干渉､インバータスイッチングレベ

ルにおける相と相との干渉など電流制御をより難しいものにしていた｡

このような問題を解消し､従来の方式に比べ､格段に優れた制御性能を有する電流制

御方式を提案した｡この方式は､アーム短絡時間Td を無くし､かつ､トルク電流どマ､

励磁電流どd を直接制御することを特長とするもので､従来の枠を越えた新しい原理に

基づく電流制御法である｡その原理と制御性能を､ブラシレスモータによる試験結果に

より検証した｡

得られた成果のうち､主なものを要約すると次のようである｡

(り 提案している電流制御法は､トルク電流～曾､励磁電流どd の直接制御､すなわ

ちインバータのスイッチングの段階で～冒 とどd のPWM制御を独立に行う新しい

原理によるものである｡この方式によるインバータはトルク電流と励磁電流の電流

源とみなせる｡その原理､理論の有効性､正当性を､シミュレーション､実験を通
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じて検証した｡

(Ⅲ)本方式によれば､インバータのアーム短絡時間rrd の挿入を必要とするモードは

極くまれにしか発生しないため､rI､d空0の制御が可能となり､従来のD Cブラシレ

スモータに比較し格段に優れた制御特性を持つ系が達成できる｡また､危険防止用

のアーム短絡時間1'd発生回路は､極めて簡単に構成できる｡

(m)トルク電流～曾 の高勢度制御､励磁電流どd の必要最小限の制御により極めて高

精度で適応性の高いトルク制御が可能である｡ また､トルク電流ど曾 と励磁電流

どd との干渉は､非常に小さいものであり､従来のようなトルク電流と励磁電流の

非干渉化を必要としない｡

(ⅠⅤ)トルク電流ござ の高調波成分は､特定周波数を中JLりこして緩やかに禁中する碍ス

ペクトルであり､騒音低減に効果が期待できる｡

なお､D Cブラシレスモータへの適用例を考察したが､原理的には誘導電動機にも適

用できるものであり､今後､各方面での応用が期待できる｡

7･2 本研究に係る残された問題点と将来展望

以上､本研究で得られた成果を中心に研究の概要を述べたが､最後に本研究に関係す

る分野で残された課題および将来の技術動向を記し､本論文の締めく く りとしたい｡

(Ⅰ)本論文で提案した電流制御法は､トルク電流と励磁電流を直接制御するもので､

この方式によるインバータはトルク電流と励磁電流の電流源とみなせる｡木方式は､

従来のPWM制御理論が当てはまらない新しい原理に基づく ものであり､これまで

多くの問題を引き起こしていたアーム短絡防止時間Td の影響､トルク電流と励磁

電流の干渉､インバータスイッチングレベルにおける相と相との干渉などを解消す

るものである｡ 今回は､D Cブラシレスモータに適用し､その原理と制御特性の

有効性を示したが､汎用インバーク､誘導機のベクトル制御などへの応用も期待さ

れる｡しかし､これを実現するためには､励磁電流の取り扱い方法など解決すべき

問題が数多く残されている｡

そういった意味では､トルク電流､励磁電流の直接制御方式の第一歩を踏み出し

たに過ぎない｡今後､速度ループ､位置ループとも適合させながら､より高性憶な

電流制御系に改良していかなければならない｡
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(u)上記の電流制御系の実現回路ならびに本論文で提案している座標変換器は､終始

一員アナログ回路で構成することを前提に論議してきた｡これは､電流制御系の特

性評価で指摘したように､電流制御系に限っては､電流のサンプリング誤差ならび

に演算遅れが大きく影響し､ディジタル化の恩恵に比べ､それによりもたらされる

弊害が余りに大きいためである｡

しかしながら､産業界においては､サーボ系のインテリジェント化に対するニー

ズは大きく､これを無視するわけにはいかない｡

筆者は､アナログ方式とディジタル方式との間に性能自勺に格段の差がある以上､

アナログ方式の決定版を〟コンピュータのインターフェースとしてIC化していく

のが得策と考える｡アナログICとして汎用化し､ドリフト､オフセットについて

は自動補正させていけば､性能的にも価格面においても大幅に改善されるであろう｡

現在､目覚しい発展を続けているA SIC技術をもってすれば､近い将来実現す

るものと考える｡

(】1り サーボ系は､センサ､モータ､インバーク､制御回路から成る複合技術である｡

サーボ系の性能を向上していくためには､各要素技術を如何に適合させるかが鍵に

なる｡

現在の電流センサをみると､応答遅れ､ドリフトなどの問題を抱えており､また､

位置､速度センサに関しても､サーボ系に対する要求仕様がますます厳しくなって

いる状況下では､より一層の精度が要求される｡

一方､モータについては､小型､軽量化､高速化に伴って､機械的な時定数が電

気的時定数に接近しており､ますます制御が難しい対象に変貌している｡また､イ

ンバータに関しても､低騒音化といった要請から､F E T､SIl'など高速の素子

が次々に開発され高周波運転が検討されている｡

このような状況下では､より一層､高精度で速応性の高い制御技術が不可欠と言

える｡ これらの問題を電流制御系が如何に対処していくか､なども今後サーボ系

を性能向上していく上で大きな課題になるであろう｡

これらの問題解決に本論文が幾らかでも役立てば筆者の最も幸いとするところで

ある｡
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≒‡;~三

木研究は､名古屋工業大学 常廣譲教授の御指導のもとに､問責t情報工学専攻博士

後期課程ならびに(株)豊田中央研究所において行われたものであります｡ここに

終始変わらぬ御懇切な御指導と御鞭撞を賜った常旗譲教授に心から感謝の意を表す

る次第です｡

本論文作成にあたり､名古屋工業大学 岩住田朗教授､ならびに 松井信行教授に

は､懇篤なる御指導と御助言を賜りました｡また名古屋工業大学 塚本三千夫氏､な

らびに三菱電機(株)大上正勝氏には､種々の御支援､御協力をいただきました｡

ここに記して厚く御礼申し上げます｡

豊田中央研究所所長 小松萱氏､取締役 長谷川準三氏には､本研究を行う機会を

与えていただき､種々の便■宜ならびに御激励の御言葉を賜りました｡また研究2部次

長 小笠原武夫氏､次長 林靖享氏には､終始暖かい励ましの御言葉をいただきまし

た｡ここに記して深甚なる感謝の意を表する次第です｡22研究室室長 岩間紀男氏

には､入社以来終始一貫して御指導いただき､本論文作成にあたっては並々ならぬ

御配慮をいただきました｡ここに記して心から御礼申し上げます｡

本研究のもとになっている解析､実験については､堀田和彦氏をはじめ､角和紀氏､

山村直紀氏など常贋研究室の方々の力添えがありました｡また本研究に対し､種々

討論いただいた稲熊幸雄氏をはじめとして､岡田重信氏､吉田一徳氏､および豊田

中央研究所の多くの方々､ならびにトヨタ自動車(株)川端康己氏､(抹)豊田自

動織機製作所 稲葉正光氏､および関連会社の関係各位から御支援､御協力をいただ

きました｡ここに記して厚く御礼申し上げます｡
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付 録

電気学会論文誌

著者発表論文類

1.村井､浅野､常広､ ｢インバータ駆動誘導機のトルク脈動低減のためのPWM制

御法の考察｣ 電学論10卜B pp315-3221981 (3章関連)

2･浅野､岡臥常広 ｢DCブラシレス.モータの電流制御系の特性評価とその改一黙法

について｣ 電学諭108-D pplO33-10401988 (4章関連)

3.浅野､堀田､常広 ｢インバータ駆動交流電動機のトルク電流および励磁電流検出

器｣ 電学論108-D pplO83-10901988 (5章関連)

4.浅野､堀田､角､常広 ｢D Cブラシレスモータの電流制御法に関する一考察｣

電学論D (投射)澤純子乏し亨残L夏用考

電気学会(シンポジウム講演)

(6章関連)

1.浅野､常広 ｢電流制御系の評価と特性改善法｣ 昭和63年電気関係学会東海支

部連合大会S3-2 p S-511988 (4車関連)

電気学会(一般講演)

1.浅野､岡田､岩間､常広 ｢ブラシレスモータによるサーボ系の電流制御特性に関

する考察｣昭62電気関係学会東海支部連合大会155 P1551987(4章関連)

2.浅野､真田､岩間､常広 ｢ブラシレスモータの電流ループに関する考案｣ 昭6

1電気関係学会衆海支部連合大会167 P1671986 (4葦関連)

3.浅野､塚本､常広 ｢座標変換器(V柑→V∽用)の機能を備えたPWM制御回路｣

昭62電気学会全国大会599 P722 1987 (5章関連)

4.堀田､浅野､常広 ｢位置検出器のないD Cブラシレスモータの制御法｣ 昭和6
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3年電気関係学会東海支部連合大会161p1611988 (5章関連)

5･浅野､稲熊､岩間､常広 ｢電流制御形インバータの適応形瞬時値制御法｣ 昭6

1電気学会全国大会544 P6381986 (3章関連)

6･稲熊､浅野､鷹巣､一木佐貫､岩間 ｢電気自動車用インダクションモータ駆動シス

テム｣ 昭和63年電気学会産業応用部門全国大会102 p4751988

(:i章関連)

7.浅野､稲熊､岩間､｢マルチレベルインバーク｣ 昭和59年電気学会全国大会

1984

8.浅野､常広､南､｢無効電力供給装置を付加した誘導機駆動用サイリスクインバー

ク｣ 昭5 5電気学会全国大会 1980

9.浅野､常広､｢1台の電流形インバータにより多数の誘導機が並列駆動される場合

のトルク分担｣ 昭54電気関係学会東海支部連合大会165 p1651979

その他

Y･Inaguma,K.Asano,Y.Eisanuki,K.Takasu and N.Iwama''Development Of

lnduction Motor Drive System ForIligh Performance Electric Vehicles"

DRIVE ELECTRIC Itaiy'85-Sorrento 3.061983
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著者考案特許

1.｢マルチレベルイ ンバーク｣

日本(特開昭5 8-1124 76)

アメリカ(特許番号446 7 40 7)

2.｢イ ンバータの制御方法および装置｣

日本(特開昭5 9-2 55 9 2)

アメリカ(特許番号447776声)

3.｢イ ンバータの電流制御方法および装置｣

日本(特閑昭5 9一-2164 76)

アメリカ(特許番号4 64107 5)

4.｢インバータ駆動装置｣

日本(特閑昭6 2-一1897 8)

アメリカ(特許番号473 946 5)

5.｢多相インバータの電流制御方法｣

日本(特願昭6 2--8567 6)

アメリカ(特許番号4 72 2 042)

6.｢イ ンバータの電流制御装置｣

日本(特願昭6 3-2 34 6 64)

7.｢車両駆動系制御装置および制御方法｣

日本(特願昭6 3-2 626 57)
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(3寺関連)

(6章関連)

(3葦関連)

(4茸関連)


