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第 1 章 緒論 

 

1.1 研究背景と目的 

近年，地球温暖化対策等の観点から，様々な分野で省エネルギー化が進められている。

輸送分野において，鉄道は走行抵抗が小さいことから，輸送量あたりの消費電力量が他の

交通手段に比べて低い交通機関である。しかし，地球温暖化を背景に 2006 年に「改正省エ

ネ法[1. 1]」が施行され，輸送事業者に対しても更なる消費電力量の低減が求められている

[1. 2][1. 3]。また，鉄道事業者においては，更なるコスト削減の観点からも消費電力量の低

減は重要である。  

鉄道車両用ドライブシステムにおける省エネルギー化の歴史を振り返ると，パワーエレ

クトロニクス技術の発展と密接に関わっている[1. 4]-[1. 6]。古くは 1970 年代に電機子チョ

ッパ制御によりそれまでの抵抗制御から主回路の効率向上，および回生を実現し，消費電

力量が大きく軽減されている。さらに，インバータ駆動技術の発展により 1979 年のドイツ

連邦国鉄 120 形電気機関車の試験営業投入を皮切りにインバータを用いた誘導電動機

（Induction Motor ; IM）ドライブシステムが適用され始め，直流機から交流機へと主電動

機も更新されていった。日本においても，1982 年の熊本市電 8200 形路面電車から IM ドラ

イブシステムの運用が進み，現在，主流となっている。これは，それまで用いられてきた

直流電動機に比べてブラシが不要となることから，メンテナンスの低減，小型・軽量化が

図れるといったメリットが得られるためである。また，IM ではすべりがあるため，インバ

ータ 1 台で複数の電動機を駆動でき，同期電動機よりもインバータを小型化できるといっ

たメリットもある。さらに，制御技術として，1990 年代にベクトル制御の適用が始まり，

鉄道車両用ドライブシステムの性能が飛躍的に向上した。ベクトル制御は 1968 年に Dr. 

Hasse，Dr. Braschke らがフィールドオリエンテッド制御として発表した制御技術 [1. 7]であ

り，従来のすべり周波数制御よりも高速なトルク制御を実現できることから，鉄道車両用

に適用した際に，粘着率の向上，極低速域までの純電気ブレーキの実現，回生絞込み電圧

の向上による回生量の増加に寄与した。  

以上のような流れで省エネルギー化が進んだ現在の IM ドライブシステムにおける消費

電力量を考えると，走行時の消費電力量の約半分を主電動機損失が占めることになる[1. 2]。

したがって，更なる消費電力量の低減を実現する上で，主電動機損失を低減することが最

重要である。  

主電動機損失を低減する取り組みとして， IM よりも高効率な永久磁石同期電動機

（Permanent Magnet Synchronous Motor ; PMSM）を鉄道車両用主電動機に適用する研究が

行われている。PMSM は産業用などの分野では既に広く用いられていたが，Nd-Fe-Br 系や



第 1 章 緒論 

 2 

Sm-Co 系といった希土類永久磁石が出現し，PMSM の大容量化が可能となったことを背景

に，1990 年代に鉄道車両用主電動機への適用が検討され始めた。世界で初めて鉄道車両用

主電動機として適用されたのは，1999 年，フランス・リールにおける VAL208 であると言

われている[1. 8]。ただし，VAL208 はゴム車輪駆動の比較的小さいシステムであり，自動

車用に近いものである。国内においては，1990 年代から東芝と鉄道総研で開発が進められ

た PMSM ドライブシステム[1. 9]の適用が 2006 年頃より始まっている[1. 10][1. 11]。PMSM

はモータ単体の効率として IM に対して 5 [%]程度の高効率化が期待される。さらに，高出

力密度化により体格を同等として出力を増加させることで回生エネルギーの増加も期待で

きる。これらの効果により，消費電力量を従来システムに対して 20 [%]以上低減すること

が可能となる。  

鉄道車両用ドライブシステムに PMSM を適用する場合，広範囲の可変速運転に適し，リ

ラクタンストルクを積極的に用いることで磁石使用量を低減可能な永久磁石リラクタンス

モータ（Permanent Magnet Synchronous Reluctance Motor ; PRM）が適している[1. 9][1. 12]。

また，小型化，低コスト化，信頼性向上等の観点からレゾルバ等の回転角センサを利用し

ない回転角センサレス制御の適用が求められている [1. 10][1. 13]。そのため，2006 年頃か

ら国内で運用されているドライブシステムにおいても PRM を採用し，回転角センサレス

制御が適用されている。  

海外における PMSM の適用事例を見ると，最も有名な例が，Alstom が高速車両として

開発した AGV である[1. 14][1. 15]。AGV は 2011 年からイタリアで営業運転が開始され，

省エネルギー化に貢献している。その他，Bombardier の Green Train プロジェクト[1. 17]や

Siemens の Syntegra[1. 18][1. 19]などで試験・適用が進められている[1. 16]-[1. 19]。これら

は回転角センサレス制御である点は国内と同様であるが，PMSM の種類としては，表面磁

石型 PMSM（Surface-mounted PMSM ; SPMSM）が用いられている。国内の開発の歴史や自

動車での実績を考えると，今後，可変速運転に適している PRM の適用が進められていく

と考えられる。  

上記のように，国内外で将来のドライブシステムとして期待されている PMSM ドライブ

システムではあるが，更なる普及にあたって，制御の視点で大きく 3 点の課題があった。

即ち，①電磁騒音の問題，②PRM に適した極性判別法の確立，③電圧センサを用いない惰

行再起動の実現である。これらの課題を解決することが PMSM ドライブシステムの普及に

とって必要であった。  

このような背景のもと，本研究では鉄道の省エネルギー化に有効な PMSM ドライブシス

テムの普及を実現するために，特に PRM に焦点を当て，その回転角センサレス制御技術

を高度化させ，PMSM の普及の阻害要因となっている上記課題を解決した制御技術を開発

することを目的とする。  
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1.2 本論文の構成 

本論文は，5 章で構成されており，各章の要約は以下の通りである。図 1. 2. 1 に構成を

示す。  

第 1 章では，本研究の背景と目的について述べる。  

第 2 章では，PMSM ドライブシステムにおける電磁騒音の低減法について述べる。PMSM

ドライブシステムではモータの全閉化により機械的騒音が大幅に低減できている [1. 11]。

一方，回転角の推定に用いる高周波電流に起因して電磁騒音が IM よりも大きく，低速域

の電磁騒音が問題となっている。鉄道車両用の場合，低速域は駅付近にあたり，騒音の発

生源周辺に乗客がいることが多い。特に，地下鉄では電磁騒音が駅に響くことが問題とな

っている。電磁騒音のうち，制御に起因する騒音は①「PWM 高調波電流によって発生す

る PWM 高調波騒音」と，②「回転角センサレス制御において低速域で回転角を推定する

ために重畳する高周波電流によって発生する重畳高周波騒音」の 2 種類である。本章では，

上記騒音発生原因を低減する方式として，前者に対しては，PWM 高調波の周波数を変移

確率によって制御する「変移確率制御による PWM キャリア分散法」を提案し，機械共振

を避けることで低騒音化を達成した。さらに後者に対しては，過渡変動時のみ重畳量を増

加して安定性を上げて，定常時は重畳量を低下する「重畳高周波電圧振幅制御法」を提案

し，安定性を確保したまま定常時の電磁騒音を低減した。以上 2 種類の施策については，

ミニモデル試験によって有効性を確認しており，低騒音化を実現することができた。  

第 3 章では，PRM における初期磁極極性推定について述べる。PRM を始めとした同期

電動機では，ロータの回転角に合わせてステータの磁束を与える必要があり，駆動制御に

おいて回転角を安定的に精度よく推定することが重要となる。回転角の推定方法のうち，

停止・低速域で用いられている高周波重畳方式では，PRM の磁気突極性を利用しているた

め，起動時に磁極の極性を判別する必要がある[1. 20]-[1. 22]。一般的に，磁極の極性判別

には，永久磁石による磁石磁束を強める方向に電流を流して，ステータ鉄心の磁気飽和を

利用した極性判別法が用いられている。しかし，V 字の磁石配置を特徴とする PRM にお

いては一般的な PMSM とは異なる磁気飽和特性が見られることが試験によって明らかに

なった。この特性の原因を明らかにしモータ設計に反映しなければ，PMSM ドライブの普

及にあたって多種多様なモータを設計する際，磁極極性判別が実現できないモータを製造

し，後戻り工程を生じる恐れがある。また，本特性が明らかになれば，それを有効活用し

た新たな判別法を提案でき，モータ設計の自由度を増やすことにもつながる。そこで，本

章では，PRM において，他の PMSM と磁気飽和特性が異なる原因を電磁界解析によって

明らかにするとともに，その特性を利用した新たな磁極極性判別法を提案した。提案手法

については，ミニモデル試験によって有効性を確認しており，PRM において，従来手法よ

りも少ない電流で極性判別を行うことが可能となった。さらに，本研究により，どのよう

な磁気飽和特性のモータでも磁極極性判別を実現することができるようになり，モータ設
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計において制御上の制約を考慮せずにモータ特性を最大化することが可能となった。  

第 4 章では，惰行再起動時における回転角推定法について述べる。鉄道車両用ドライブ

システムでは，走行抵抗が低いことから，多くの路線において高速域でインバータを停止

し惰性で走行する（惰行）。惰行状態では，インバータを停止しているため電流情報から回

転角を推定する通常の回転角センサレス制御法を適用することができない。一方，PMSM

では永久磁石により誘起電圧が発生するため，惰行からの再起動時に正しく回転角を推定

して誘起電圧を打ち消すように制御を行わないと，意図しない電流が流れ，最悪の場合，

過電流によりインバータが故障する恐れがある。2006 年頃から実用化されている PMSM

ドライブシステムでは，電圧センサを用いて，惰行中に誘起電圧情報から回転角を推定す

る方法が適用されている[1. 23]。PMSM ドライブシステムの問題点として，IM ドライブシ

ステムよりもコストが高いこと，個別制御のためインバータの体積が大きいことが挙げら

れており，低コスト化・小型化の観点から電圧センサを用いずに惰行再起動を実現する要

求がある。また，センサ故障による信頼性低下を回避する観点からも電圧センサを用いな

い惰行再起動法が必要である。本章では，電圧センサを用いない惰行再起動法を 2 種類提

案した。1 つ目は産業用の瞬停再起動法[1. 24]を応用した「三相短絡を利用した惰行再起動

法」である。本方式は，起動直前に，インバータの三相を短絡して発生する短絡電流から

回転角を推定する方式であり，本方式によって全速度域での惰行再起動法を実現した。2

つ目は起動時のみスイッチング周波数を上げる「非ゼロ電圧ベクトルを利用した惰行再起

動法」であり，本方式でも 1 つ目の手法と同様に，全速度域での惰行再起動を実現するこ

とができた。さらに，本方式では PMSM とインバータの間に負荷接触器があるシステムに

も対応しており，保護等で負荷接触器が開放された状態から投入して再起動する「負荷接

触器投入起動」においても回転角を推定することが可能となった。2 種類の提案手法はそ

れぞれミニモデル試験と実機試験によって有効性を明らかにしており，提案手法によって

電圧センサを用いないシステムを実現でき，低コスト化・小型化・信頼性向上が達成でき

た。  

第 5 章においては，本研究で得られた知見を総括し各章の成果の要約を示す。  

本研究の成果により，鉄道車両用 PMSM ドライブシステムの普及阻害要因となっている

制御的な課題が解決した。これにより，鉄道車両用 PMSM ドライブシステムの普及が加速

され，輸送分野における省エネルギー化に大きく貢献することを期待している。  
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図 1. 2. 1 本論文の構成  
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第 2 章 PMSM ドライブシステムの低騒音化 

 

2.1 本章の概要 

PMSM では，ロータ側に永久磁石を用いているため，界磁による電流の発生が不要であ

る。この熱的余裕を利用してモータを全閉化することで省メンテナンス・低騒音化が実現

できる[2. 1]。全閉化によって機械的騒音が大幅に低減された影響で ,従来の IM に対して，

電磁騒音が相対的に大きくなる。さらに，PMSM では回転角の推定に用いる高周波電流に

起因して電磁騒音が IM よりも大きく，機械騒音が少ない低速域では電磁騒音が問題とな

っている。鉄道車両用ドライブシステムの場合，低速域は駅付近にあたり，ホームにいる

乗客が騒音の発生源周辺にいることから騒音が問題となりやすい。特に，地下鉄では電磁

騒音が反響し騒音の増加につながっている。  

電磁騒音の発生メカニズムとしては，図 2. 1. 1 のように，モータ電流が電磁現象によっ

て加振力となり，加振力を基に機械構造によってモータのステータが振動し，振動が空気

伝搬して騒音となる。  

モータによって発生する騒音を分解すると，図 2. 1. 2 のように示される。電磁騒音のう

ち，モータ電流が正弦波であっても発生するモータの磁気構造（ステータのスロット等）

による空間高調波騒音（磁気騒音，2f 振動騒音，コギングによる騒音）については本論文

では対象外とし，制御に起因して発生する電磁騒音のみを対象とする。制御に起因して発

生する電磁騒音はモータ電流に含まれる高周波成分によって発生する。したがって，モー

タ電流の高周波成分の種類によってその対策も切り分けることができる。  

電磁騒音に影響を与えるモータ電流は，①「インバータのスイッチングによって発生す

る PWM 高調波電流」と，②「回転角を推定するために重畳する高周波電流」の 2 種類で

ある。本章では，それぞれについて騒音低減手法を提案する。  

まず，①「インバータのスイッチングによって発生する PWM 高調波電流」による電磁

騒音低減について述べる。インバータでモータ電流を制御する場合，一般的に PWM（Pulse 

Width Modulation）によって直流電圧を交流電圧に変換している。そのため，インバータの

スイッチング周波数の整数倍の成分が発生することになる。スイッチング周波数を可聴域

以上にすればこの問題を解決することができるが，鉄道車両用インバータのスイッチング

周波数はインバータ体積等の関係から 1～2 [kHz]に制限される。その制約の中で，PWM 高

調波成分を低減する方法として，PWM キャリア分散法が国内外で広く研究され [2. 2]-[2. 

11]，鉄道にも適用されている[2. 7]。その種類としては，大きく 3 種類に分けられる[2. 2]。

1 種類目の零ベクトル変調 PWM[2. 3]を始めとしたランダムポジション PWM[2. 3]-[2. 5]は

非ゼロ電圧ベクトルの発生タイミングをランダムに変化させる手法であるが，変調率が高
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い領域では分散範囲が狭くなり用途が限定される。また，高周波重畳方式と併用する際，

重畳高周波成分を分散することはできない。2 種類目のランダムスイッチング PWM[2. 6]

は通常の三角波比較 PWM を大きく変更する必要があるため，製品実装には向いていない。

3 種類目のランダムキャリア PWM（Random PWM ; RPWM）[2. 7]-[2. 10]はキャリア周波数

をランダムに選択する手法であるが，ランダムに周波数を選択すると，発生する高調波成

分の制御ができず，選択範囲の平均周波数成分が増大する，機械共振を考慮できない等の

問題点がある。これに対して，選択する周波数の確率分布特性を変更する手法 [2. 11]が提

案されているが，制御アルゴリズムが複雑で調整が困難である等，製品実装には課題が残

る。そこで，本章では適用が容易な RPWM を基に発生する高調波成分の制御を簡略に実現

する手法を検討する。まず，RPWM による高調波電流の理論式を導出し，次に，導出した

理論式を基に全領域で適用可能でかつ簡単に機械共振を回避できる新しい PWM キャリア

分散手法を提案する。提案手法では，2 つのキャリア周波数からキャリア周波数を選択し，

両周波数間の変移確率によって高調波成分を制御する。PWM 高調波電流の発生する周波

数成分を調整することにより機械共振を避けて電磁騒音の低減が可能となる。提案手法に

関して，ミニモデルを用いた騒音測定試験を実施し，有効性を確認する[2. 12][2. 13]。  

次に，②「回転角を推定するために重畳する高周波電流」について述べる。回転角セン

サレス制御において，低速域では高周波電圧を重畳し，発生する高周波電流から回転角を

推定している[2. 14]-[2. 19]。高周波電流を低減することができれば，騒音を低減できるが，

同時に回転角の推定精度を低下する恐れがある。本電磁騒音を低減する方法として，重畳

周波数・振幅を可変にする手法[2. 15]が提案されているが，回転角の推定精度が低下する

（ただし，文献[2. 15]には推定精度低下の記載はされていない）。また，重畳周波数を可聴

域以上にすることで低騒音化を図る手法も提案されているが，前述のように鉄道車両用イ

ンバータのスイッチング周波数は 1～2 [kHz]に制限されており，重畳周波数はスイッチン

グ周波数以上にすることはできないという制約条件があることから，可聴域以上にするこ

とは不可能である。そこで，本章では，回転角の推定精度を低下させずに，重畳高周波電

流の振幅を低減する方法を検討する。具体的には，まず，高周波重畳方式における重畳高

周波電圧の振幅と騒音，回転角・速度の推定精度の関係を示す。さらに，重畳高周波電圧

の振幅と騒音および重畳高周波電圧の振幅と回転角・速度の推定精度がそれぞれトレード

オフの関係になることに着目して，定常時には重畳高周波電圧の振幅を小さくし，過渡時

には重畳高周波電圧の振幅を大きくすることによって全体の推定精度を低下させずに，騒

音を低減する手法を提案する。重畳高周波電圧の振幅を制御する方法としては，過渡時に

は基本波電流偏差が増加することを利用して，重畳高周波電圧の振幅を基本波電流偏差と

電圧振幅変化率に応じて変化させる。提案手法に関して，シミュレーションおよびミニモ

デル試験検証によってその有効性を確認する[2. 20][2. 21]。  
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図 2. 1. 1 電磁騒音の発生メカニズム  

 

 

 

 

図 2. 1. 2 騒音の種類  
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2.2 PWM 高調波騒音の低減 

本節では，①「インバータのスイッチングによって発生する PWM 高調波電流」による

電磁騒音低減技術として知られている「ランダムキャリア PWM（RPWM）」の高調波電流

の理論式を導出するとともに，理論式を基に新たなキャリア分散手法を提案する。  

2.2.1 RPWM による高調波電流 

以下でランダムに周波数を選択する RPWM において，高調波成分の振幅が最大となる周

波数について考察する。  

キャリア周波数 f が一定の場合に高調波電流 i(t)が式(2. 2. 1)ようにキャリア周波数 f の成

分のみで表されると仮定する。  

   ftAti 2sin               (2. 2. 1) 

ここで，A は高調波電流の振幅， t は時間，f はキャリア周波数をそれぞれ表す。  

本仮定に従うと，RPWM では，キャリア一周期毎にキャリア周波数をランダムに変更する

ので，図 2. 2. 1 のように一周期毎に周波数が変更されることになる。図 2. 2. 1 の各成分を

図 2. 2. 2 のように一周期分の高調波電流と考えてフーリエ級数展開し，その合成を図 2. 2. 

1 と考えて理論式を導くと，式(2. 2. 2)となる。式の導出については，2.2.4 項で詳細を示す。  

   
k

k titi               (2. 2. 2) 

ただし，  

      


 
























1

00 sincoscossin
1

1

1

1
2cos1

n

kk

kk

k

k

k
k tntn

Tf

A
ti 





       (2. 2. 3) 

k

k
f

nf0                (2. 2. 4) 

 kkkk    11 3               (2. 2. 5) 

ここで， fk は k 番目のキャリア周波数，Ak は k 番目の高調波電流の振幅，T は FFT 実施範

囲の時間，0 は FFT の基本波角周波数(=2/T)，f0 は FFT の基本波周波数，k は 0 秒にお

ける k 番目の高調波電流の位相をそれぞれ表す。  

式(2. 2. 2)～式(2. 2. 5)より，一周期分の高調波電流のフーリエ級数展開に関して，以下が

成り立つことがわかる。 

①高調波電流の振幅は，一周期分の高調波電流の周波数 fk に反比例する。  

②高調波電流の振幅は，一周期分の高調波電流の振幅 Ak に比例する。 

③k = 0, 2, 3, 4, 5,…で 1 – cos2k =0 となるので，振幅は 0 になる。ただし，k = 1 では

1 –k =0 となるため振幅は 0 にならない。  

④k = k-1 + (2m+1)m=0, 1, 2,…で直前の高調波と逆位相になる。逆位相の場合，直前
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(k-1)の高調波を完全に打ち消すため，それを満たす nf0 成分の振幅は 0 になる。  

⑤k = k-1 + 2mm=0, 1, 2,…で直前の高調波と同位相になる。同位相の場合，直前

(k-1)の高調波を全く打ち消さないため，それを満たす nf0 成分の振幅は最大となる。  

⑤について，式(2. 2. 5)で示したk は k 番目のキャリア周波数における nf0 成分の振幅に関

する位相を表している。  

式(2. 2. 5)と⑤より，式(2. 2. 6)を満たすような nf0 成分の振幅が最大となる。  

  mkkkk  23 111  
            (2. 2. 6) 

ただし，m = 0,1,2,…  

式(2. 2. 6)より m=1 となる 1 次成分は式(2. 2. 7)となる。  

23 1  kk                (2. 2. 7) 

式(2. 2. 4)を代入すると，式(2. 2. 8)となる。  

23 0

1

0 
 kk f

nf

f

nf
              (2. 2. 8) 

したがって，式(2. 2. 8)を f0 について解くことで，高調波の振幅が最大となる周波数 fpeak

は式(2. 2. 9)となる。  

1

1

3

2








kk

kk
peak

ff

ff
f              (2. 2. 9) 

式(2. 2. 9)より，高調波の振幅が最大となる周波数は，選択した周波数だけでなく，直前の

周波数からの変移によって決定される。  

以下で高調波の振幅が最大となる周波数について考察する。まず，fk＝fk-1 の時，式(2. 2. 

9)より高調波の振幅が最大となる周波数 fpeak は 

kpeak ff               (2. 2. 10) 

となり，同じキャリア周波数が継続される場合には，その周波数で高調波の振幅が最大と

なる。  

次に，fk≠fk-1 の時，式(2. 2. 6)を満たせば前回値と高調波の位相が一致するが，この場合，

周波数が変移するため，位相が一致しても継続してその周波数成分が発生することはない。

したがって，式(2. 2. 6)～式(2. 2. 9)を拡張する必要がある。ある周波数 fk から複数の周波

数を経由して fk+a＝fk となる際に，高調波成分の位相が等しくなれば，高調波成分が全く打

ち消されないため，高調波の振幅が最も大きくなる。ある周波数 fk から複数の周波数を経

由して fk+a＝fk となる場合，式(2. 2. 5)は式(2. 2. 11)となる。  



第 2 章 PMSM ドライブシステムの低騒音化 

 12 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 2. 2. 1 RPWM によって発生する高調波電流  

 

 

 

図 2. 2. 2 1 周期における高調波電流  
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         (2. 2. 11) 

したがって，式(2. 2. 6)は式(2. 2. 12)となる。  

mk

a

p

pkk  22
1

 



            (2. 2. 12) 

変移が a 回生じるので，1 次成分は m=a となり，式(2. 2. 13)となる。  

a
a

p

pk 




1

              (2. 2. 13) 

式(2. 2. 13)に式(2.2.4)を代入すると，式(2. 2. 14)となる。  

a
f

nfa

p pk


 1

0              (2. 2. 14) 

したがって，式(2. 2. 14)を f0 について解くことで，高調波の振幅が最大となる周波数 fpeak

は式(2. 2. 15)となる。  


 


a

p pk

peak

f

a
f

1

1
             (2. 2. 15) 

式(2. 2. 15)より高調波の振幅が最大となる周波数は，選択される周波数成分の時間平均と

なる。したがって，完全にランダムな分散をした場合，高調波の振幅が最大となる周波数

fpeak は式(2. 2. 16)のように近似できる。  

maxmin

maxmin

maxmin

2

11

2

ff

ff

ff

f peak






≒            (2. 2. 16) 

以上のように，RPWM では，最小周波数と最大周波数の時間平均の周波数付近で高調波振

幅が最大となる高調波電流が発生する。  

 以上で示した内容は単相 PWM を前提としているため，本研究で対象とする三相 PWM

に拡張する必要がある。三相 PWM キャリアによる高調波の分散は，基本波周波数とキャ

リア周波数によって決まる複数のキャリア高調波を分散したものの合成である。三相 PWM

のキャリア高調波の理論式は文献[2. 22]の P117～120 に記載されており，式(2. 2. 17)，(2. 2. 

18)で表される。  
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n = 1,3,5,…，k = 2l (l = 0,1,2,…)のとき  
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      (2. 2. 17) 

n = 2,4,6,…，k = 2l-1 (l = 1,2,…)のとき  
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      (2. 2. 18) 

ここで，Jn は n 次のベッセル関数，Ed はインバータ直流電圧，a は変調率，0 は基本波角

周波数，s はキャリア角周波数，は 0 秒における基本波の位相をそれぞれ表す。  

式(2. 2. 17)，式(2. 2. 18)より高調波の周波数は ns±k0 となり，その振幅は次式となる。  
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s 成分の振幅           (2. 2. 19) 

ただし，n = 1,3,5,…のとき，  

   ,2,1,1123 mmk            (2. 2. 20) 

n = 2,4,6,…のとき，  


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
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,2,1,16

,1,0,16
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k             (2. 2. 21) 

式(2. 2. 19)にしたがって，三相 PWM 出力電圧のスペクトラムを描くと図 2. 2. 3 となる（文

献[2. 22]の図 6. 3. 9 の図と同様の図を式(2. 2. 19)にしたがって作成）。図 2. 2. 3 からわかる

ように変調率が高い時（a = 1.0）は n = 1，k =±2 の成分が，変調率が低い時（a = 0.1）は

n = 2，k =±1 の成分が，高調波成分の中でそれぞれ支配的になる。したがって，基本波角

周波数0 がキャリア角周波数s に対して十分小さい（0 の成分を無視できる）と仮定す

れば，変調率が小さいときには 2 次のキャリア周波数成分（2s の成分）が，変調率が大

きくなると 1 次のキャリア周波数成分（s の成分）が，高調波成分の中でそれぞれ支配的

になる[2. 22]。なお，変調率が中間程度の時（a = 0.5，a = 0.8）は n = 1，k =±2 の成分と

n = 2，k =±1 の成分の両方がそれぞれ大きくなるため，1 次のキャリア周波数成分（s の

成分）と 2 次のキャリア周波数成分（2s の成分）の両方が発生する。  

 また，三相 PWM の場合，キャリア高調波電流はキャリアの山・谷では 0 になり，山・

谷を中心に点対称になる[2. 23]。一般的に，RPWM では，高調波電流の連続性を考慮して

キャリアの山・谷でキャリア周波数を変更する。したがって，三相全てにおいてキャリア

高調波電流の位相はキャリアの山・谷で 0 度または 180 度となり，前述の内容と同様に考

えることができる。  
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 以上から，キャリアの山・谷で周波数を変更する場合の RPWM における三相 PWM の高

調波成分は，式(2. 2. 17)，式(2. 2. 18)で示した各高調波電圧によって発生する PWM 高調波

電流成分について，分散したものの合成と考えることができる。  

 

 

 

 

 

 

 

 

図 2. 2. 3 三相 PWM による高調波振幅  
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2.2.2 変移確率制御による新しいキャリア分散手法  

2.2.1 項より，RPWM では，高調波の振幅が最大となる周波数は概ね分散可能な最大周

波数と最小周波数の平均値となっており，高調波成分の分散範囲が狭くなる要因の 1 つと

なっている。また，狙った周波数の成分を低減して機械共振を避けることができない。そ

こで，これらの問題点を解決可能な新しいキャリア分散手法を提案する。  

式(2. 2. 15)より高調波が最大となる周波数 fpeak は次式を満たすことになる。  

maxmin fff peak              (2. 2. 22) 

ただし，fmin は周波数選択範囲の最小周波数，fmax は周波数選択範囲の最大周波数をそれぞ

れ表す。  

したがって，fpeak は必ず周波数選択範囲内になる。そのため，選択範囲の中で，分散範囲

を広げるためには，選択範囲の最小と最大である fmin と fmax をそれぞれピークとする分散

を実施すれば良い。式(2. 2. 10)より，ある周波数をピークとする分散は，その周波数のキ

ャリア周波数を継続すれば実現できる。このことから，提案手法では，可能な限り fmin と

fmax を継続することで分散範囲を広げる。具体的には，周波数の選択は fmin と fmax の 2 種類

のみとして，変移確率によって発生する高調波電流の周波数成分を制御する手法とする。

提案手法のブロック図を図 2. 2. 4 に示す。提案手法では周波数の変移確率を設定し，ある

周波数がもう一方の周波数に変移するか否かを変移確率にしたがって決定することで，発

生する高調波電流の周波数成分を制御する。提案手法の状態遷移図を図 2. 2. 5 に示す。  

 提案手法では，変移確率によって発生する高調波電流の周波数成分を制御することがで

きる。以下で，その原理を説明する。  

提案手法では，① fmin の継続，② fmax の継続，③fmin から fmax への変移，④fmax から fmin へ

の変移，の 4 つのモードしかない。各モードにおいて，高調波の振幅が最大となる周波数

fpeak を求める。  

①fmin の継続  

 特定の周波数を継続するため，式(2. 2. 10)より 

minff peak               (2. 2. 23) 

②fmax の継続  

①同様に特定の周波数を継続するため，式(2. 2. 10)より  

maxff peak               (2. 2. 24) 

③fmin から fmax への変移，④ fmax から fmin への変移 

 前述のように，変移だけでは位相が一致しても継続してその周波数成分が発生すること

はないため，③と④はセットで考える。 fmin→fmax→fmin とした場合，式(2. 2. 15)より，  
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maxmin

maxmin

maxmin

2

11

2

ff

ff

ff

f peak







           (2. 2. 25) 

fmax→fmin→fmax とした場合も同様に，式(2. 2. 26)で表される。  

maxmin

maxmin

minmax

2

11

2

ff

ff

ff

f peak







           (2. 2. 26) 

したがって，提案手法では，変移確率によって，図 2. 2. 6 のように①fmin を継続した場合

の分散，②fmax を継続した場合の分散，③，④変移をした場合の分散の 3 つの分散の合成

で考えることができる。  

以下，それぞれの分散のピークにおける高調波の振幅を比較する。  

各分散のピークにおける高調波成分の振幅は次式となる（導出は 2.2.4 項参照）。  

 
C

PfPf

PP

f

f
f

hllh

lhhl

maxminmin

max
min

1




成分の高調波振幅          (2. 2. 27) 

 
C

PfPf

PP

f

f
f

hllh

hllh

maxminmax

min
max

1




成分の高調波振幅          (2. 2. 28) 

 
C

PfPf

PP

ff

ff

ff

ff

hllh

lhhl

maxminmaxmin

2

maxmin

maxmin

maxmin

2

2







成分の高調波振幅         (2. 2. 29) 

ここで，図 2. 2. 5 に示したように，Plh は fmin から fmax への変移確率を，Phl は，fmax から fmin

への変移確率をそれぞれ表す。また，C は変調率や分散範囲などによって変化するが，3

つの分散で共通の定数である。  

次に，提案手法において機械共振を回避するためのキャリア周波数，変移確率の決定方

法を説明する。前述のように，提案手法で発生する高調波成分は 3 つの山で表され，ピー

クの周波数は選択するキャリア周波数で，山の大きさは変移確率で，それぞれ決定される。

周波数が自由に選択可能である場合には，下記のように設定する。  

① キャリア周波数の平均周波数 2fminfmax / (fmin+fmax)を機械共振のピークとなる周波数

fm_peak と一致するように設定する。  

② キャリア周波数の選択範囲は可能であれば，機械共振による山が平坦になる周波数（図

2. 2. 7 の fmin，fmax）に設定する。選択範囲が狭い場合には，可能な限り広くする。  

③ 変移確率 Phl と Plh のいずれも小さくする（変移しづらくする）。変移確率 Phl と Plh を小

さくすると，式(2. 2. 27)～式(2. 2. 29)のように fmin の継続による山と fmax の継続による

山が大きくなり，変移による平均周波数 2fminfmax / (fmin+fmax)の山が小さくなる。  

以上のように設定すると，図 2. 2. 7 のように電流高調波成分の 3 つの山のうち，中心の山

が低くなり，機械共振を避けることが可能になる。ただし，2.2.1 項で述べたように，三相

PWM によって発生する高調波成分は変調率が低い時にはキャリア周波数の 2 倍の成分が，

変調率が高い時にはキャリア周波数の 1 倍の成分が，それぞれ支配的になる。変調率が高
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い場合は，①～③で設定すれば良いが，変調率が低い時には，①において，キャリア周波

数の平均周波数 2fminfmax / (fmin+fmax)を機械共振のピークとなる周波数 fm_peakの半分と一致す

るように設定する。なお，変調率が中間の時には，キャリア周波数の 1 倍の成分とキャリ

ア周波数の 2 倍の成分の両方が発生するため，どちらに合わせても良い。  

周波数の選択に制限がある場合や機械特性が対称でない場合には，式(2. 2. 27)～式(2. 2. 

29)を基に変移確率によって振幅を調整する。例えば，図 2. 2. 8 のように fmax における騒音

が fmin における騒音よりも大きい機械特性の場合には，Phl＞Plh として fmax の高調波のピー

クよりも最小キャリア周波数 fmin の高調波のピークが大きくなるように，制御する。この

ように，変移確率によって 3 つの山の振幅を制御することで機械特性に応じた電流高調波

成分を出力することができ，騒音ピーク値を低減することができる。  

なお，乱数ではなく，正弦波に応じて変移を制御することも可能であるが，その場合，

変移が周期的になり，うねり音が発生する，あるいは，スイッチング周波数が周期的に変

化し，ホワイトノイズ化することができない。  

 

 

 

 

図 2. 2. 4 変移確率制御によるキャリア分散のブロック図  
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図 2. 2. 5 変移確率制御によるキャリア分散の状態遷移図  

 

 

 

 

図 2. 2. 6 提案手法による発生高調波電流成分のイメージ図  
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図 2. 2. 7 機械共振を避ける時の機械特性と電流高調波の関係 1 

 

 

図 2. 2. 8 機械共振を避ける時の機械特性と電流高調波の関係 2 
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2.2.3 実験検証 

0.8 [kW]の PMSM（ミニモデル）を用いて騒音測定試験を実施した。試験条件を表 2. 2. 1

に示す。また，対象モータの機械特性を図 2. 2. 9 に示す。図 2. 2. 9 は，モータのフレーム

に振動加速度計を取り付けて，ハンマリングによって各周波数に対する機械系の伝達関数

を計測した結果である。横軸は周波数を，縦軸は機械系の伝達関数（振動加速度（G = 9.8 

[m/s
2
]）を力（F）で割ったもの）をそれぞれ示している。図 2. 2. 9 のように，対象モータ

には 3 [kHz]付近に機械共振点がある。本試験条件のように変調率が低い場合にはキャリア

周波数の 2 倍の成分が大きくなる（2.2.1 項参照）ため，キャリア周波数が 1.5 [kHz]の時に

機械共振点と一致して騒音が大きくなる。提案手法では，機械共振点を避けるようにキャ

リア周波数 fmax，fmin および変移確率 Phl，Plh を決定する。まず，今回の試験条件は変調率

が低い時に該当するため，キャリア周波数は平均周波数を機械共振ピークとなる周波数の

半分である 1.5 [kHz]とする。続いて，周波数選択範囲は，対象システムでの制御応答や演

算処理時間を考慮して可能な限り広くして±0.3 [kHz]とする。したがって，fmax = 1.8 [kHz]，

fmin = 1.2 [kHz]と設定する。続いて，Phl，Plh はできるだけ小さく設定し，騒音のピーク値

のバランスを考えて調整して，Phl = 12 [%]，Plh = 18 [%]とする。RPWM において周波数選

択範囲は同様に 1.2 [kHz]～1.8 [kHz]とし，一様分布の乱数に従って選択する。乱数につい

ては，実装が容易な疑似乱数を用いることとする。  

表 2. 2. 2 に騒音測定結果のまとめを，図 2. 2. 10～図 2. 2. 12 に騒音測定結果の FFT 結果

を示す。オーバーオール値は，提案手法によって 5 [dBA]以上の低減効果が見られた。ま

た，3 [kHz]近傍の騒音ピーク値は，提案手法で 10 [dBA]以上の低減効果が見られた。波形

からも，機械共振点を避けて高調波成分が均等に分散でき，特定周波数の発生を抑える効

果があることが確認できた。なお，今回の実験検証では，平均周波数を 1.5 [kHz]に揃えて

各方式の比較を実施したため，提案手法によりオーバーオール値を低減することができた。

1.2 [kHz]一定や 1.8 [kHz]一定として機械共振点を回避しても，オーバーオール値の低減は

可能であるが，特定周波数の発生は抑制できない。このことから，本提案手法は機械共振

点を避けつつ，特定周波数の発生を抑制したい場合に有効である。本試験においては，0.8 

[kW]のミニモデルを用いたため，機械共振が 3 [kHz]でキャリア周波数も 1.2 [kHz]～1.8 

[kHz]としたが，鉄道車両用モータでは体格が大きいため，機械共振周波数も数 100 [Hz]

となり，キャリア周波数も 500 [Hz]～1000 [Hz]となる。原理的に考えると，鉄道車両用の

モータでも本試験と同様の効果が得られると考えられる。  

 以上により，提案手法の有効性が確認できた。  

なお，本方式の実装にあたっては特別なハードウェアを必要としない。また，ソフトウ

ェアに関しても複雑な演算は不要であることから，容易に実装が可能である。  
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表 2. 2. 1 試験条件  

名前 値 

定格出力 [kW] 0.8 

インバータ直流電圧  [V] 100 

基本波電流  [Arms] 1.4 

基本波周波数 [Hz] 4 

変調率  [%] 10 

 

 

図 2. 2. 9 試験モータの機械特性  

 

 

表 2. 2. 2 騒音測定結果のまとめ  

手法 オーバーオール値 [dBA] ピーク値 [dBA] 

通常の PWM 71.0 68.6 

RPWM 70.4 51.5 

提案手法  65.2 39.4 
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図 2. 2. 10 通常 PWM の騒音測定結果  

 

図 2. 2. 11 RPWM の騒音測定結果  

 

図 2. 2. 12 提案手法の騒音測定結果  
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2.2.4 式の導出に関する補足 

 本項では，2.2.1 項，2.2.2 項で用いた式の導出について説明する。  

 まず，式(2. 2. 2)～式(2. 2. 5)の導出について述べる。図 2. 2. 2 に示す高調波電流をフー

リエ級数展開する。  
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式(2. 2. 31)において，各項は式(2. 2. 32)～式(2. 2. 34)となる。  
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式(2. 2. 34)を整理すると，式(2. 2. 35)となる。  
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ここで，式(2. 2. 36)と定義すると，式(2. 2. 31)～式(2. 2. 35)より式(2. 2. 37)となる。  
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同様に，式(2. 2. 38)が導ける。  
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        (2. 2. 38) 

式(2. 2. 30)，式(2. 2. 37)，式(2. 2. 38)より式(2. 2. 39)となる。  
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図 2. 2. 2 に示す高調波の合成として図 2. 2. 1 を考えると，式(2. 2. 39)より，式(2. 2. 40)と

なる。  
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ここで，式(2. 2. 41)となる。  
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式(2. 2. 41)より，式(2. 2. 40)は式(2. 2. 42)，式(2. 2. 43)となる。  
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ここで，式(2. 2. 44)と定義すると，式(2. 2. 42)，式(2. 2. 43)は式(2. 2. 45)となる。 
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 
    

    




























































k n

kkk

kkk

kk

k

k

k

tn

tn

Tf

A

ti
1

011

011

sin3cos

cos3sin

1

1

1

1
2cos1








           (2. 2. 45) 

したがって，式(2. 2. 40)と式(2. 2. 45)を比較すると，次式となる。  

 kkkk    11 3             (2. 2. 46) 

以上より，式(2. 2. 2)～式(2. 2. 5)が導ける。  

 次に，式(2. 2. 27)～式(2. 2. 29)の導出について述べる。式(2. 2. 3)より，各分散のピーク

における高調波成分の振幅は次式となる。  

peakf

CP
f

peak

peak 成分の高調波振幅             (2. 2. 47) 

ここで，Ppeak はその分散が選択される時間の確率を表す。また，C は変調率や分散範囲な

どによって変化するが，3 つの分散で共通の定数である。それぞれの分散が選択される時

間の確率 Ppeak を以下で求める。  

 まず，fmin→fmax の変移確率を Plh，fmax→fmin の変移確率を Phl として fmin と fmax の選択確

率を求める。 fmin の選択確率 Pcl は次式となる。  

lhhl

hl
cl

PP

P
P


               (2. 2. 48) 

fmax の選択確率 Pch は次式となる。  

hllh

lh
ch

PP

P
P


               (2. 2. 49) 

次に，① fmin の継続，②fmax の継続，③fmin から fmax への変移，④fmax から fmin への変移，の

4 つのモードの選択確率を求める。  

①fmin の継続モードの選択確率 Pcll は次式となる。 
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②fmax の継続モードの選択確率 Pchh は次式となる。  
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③fmin から fmax への変移モードの選択確率 Pclh は次式となる。  
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④fmax から fmin への変移モードの選択確率 Pchl は次式となる。  
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最後に，各分散が選択される時間の確率を求める。  

①fmin の継続モードによる分散が選択される時間の確率 Pmin は次式となる。  
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②fmax の継続モードによる分散が選択される時間の確率 Pmax は同様に計算すると次式とな

る。  
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③，④fmin と fmax の変移モードによる分散が選択される時間の確率 Pmove は同様に計算する

と次式となる。  
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以上で求めた各分散が選択される時間の確率と式 (2. 2. 47)より，各分散のピークにおける

高調波成分の振幅は式(2. 2. 27)～式(2. 2. 29)となる。  
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2.3 重畳高周波騒音の低減 

本節では，②「回転角を推定するために重畳する高周波電流」による電磁騒音低減を目

的に高周波電圧重畳方式における重畳高周波電圧の振幅と騒音，回転角・速度の推定精度

の関係を示す。さらに，重畳高周波電圧の振幅と騒音がトレードオフの関係になること，

および，重畳高周波電圧の振幅と回転角・速度の推定精度がトレードオフの関係になるこ

とに着目して，定常時には重畳高周波電圧の振幅を小さくし，電流過渡変化時にのみ重畳

高周波電圧の振幅を大きくすることで，回転角・速度推定精度を低下させずに，運転中全

般としての騒音を低減する手法を提案する。  

2.3.1 高周波電圧重畳方式 [2. 14] 

まず，従来手法である高周波電圧重畳方式の回転角推定原理を示す。 

回転角の N 極の方向を d 軸，そこから 90 度進んだ方向を q 軸とする回転座標系 d-q 座

標系において，突極型 PMSM の電圧方程式を式(2. 3. 1)に示す。  
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ここで，vd , vq は d-q 軸電機子電圧， id , iq は d-q 軸電機子電流，Rm は巻線抵抗，Ld , Lq は

d-q 軸インダクタンス， は d-q 軸ロータ速度，f は速度起電力係数，p(=d/dt) は微分演

算子である。  

軸誤差（= e）がある状態で制御を行った場合，d-q 軸から進んだ回転座標系 dc-qc

軸において，電圧方程式は式(2. 3. 2)となる。  
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        (2. 3. 2) 

ここで，vdc , vqc は dc-qc 軸電機子電圧，idc , iqc は dc-qc 軸電機子電流，e は dc-qc 軸ロータ

速度，Ldc , Lqc , Ldqc は式(2. 3. 3)で定めるパラメータである。  
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式(2. 3. 2)において，低速域では，右辺第 3，4，5 項は十分小さいので無視できる。また，

周波数の高い高周波電圧を重畳すると，右辺第 2 項の電流微分項が大きくなるので，右辺

第 1 項も無視することができ，式(2. 3. 4)が成り立つ。  
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ここで，vdch , vqch は dc-qc 軸電機子高周波電圧，idch , iqch は dc-qc 軸電機子高周波電流であ

る。  

式(2. 3. 4)を電流微分項について解くと式(2. 3. 5)のようになる。  
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図 2. 3. 1 のように，式(2. 3. 6)で示されるキャリア波と周波数の等しい方形波である高周波

電圧 vdch , vqch を重畳する場合を考える。  
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             (2. 3. 6) 

ここで，k は制御演算割込回数（k=1,2,3,…），Vdh は重畳高周波電圧の振幅である。  

d 軸に重畳された電圧指令値 vdch *は UVW 相の各々で三角波キャリアと比較され PWM パ

ルスに変換される。さらに，変換されたパルス状の電圧 vdch が PMSM に印加されることに

よって高周波電流 idch , iqch が流れる。式(2. 3. 5)で電流微分を式(2. 3. 7)とし式(2. 3. 6)を代

入すると，式(2. 3. 8)が得られる。ただし，式(2. 3. 8)はキャリア波の谷での割込み（すな

わち，k が偶数）における検出値を示す。  
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ここで，tcp は制御演算周期，idch , iqch は tcp における dc-qc 軸電機子電流の高周波成分の

変化である。  

式(2. 3. 8)で sin2≒2の近似を用いると，回転角誤差は式(2. 3. 9)となる。 

dhcp

qch

dq

qd

Vt

i

LL

LL 


              (2. 3. 9) 

が 0 になるように制御ループ（Phase Locked Loop ; PLL）を構成する。制御系のブロッ

ク線図を図 2. 3. 2 で示す。電流制御においては，重畳高周波電流の影響を受けないように，

山と谷の割込みで得られる電流の平均値を用いて制御を行う。 

次に，騒音測定実験を行って，重畳した高周波電圧と騒音の関係を確認する。実験条件

の詳細については 2.3.3 項で述べる。図 2. 3. 3 に，重畳した高周波電圧の振幅と騒音の測

定結果を示す。図 2. 3. 3 より，重畳する高周波電圧の振幅が大きいほど騒音も大きいこと
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が確認できる。すなわち，重畳する高周波電圧の振幅を低く設定することで騒音を低減で

きる。ここで，インダクタンスが一定と仮定すれば高周波電圧と高周波電流は比例関係に

あり，この高周波電流によって機械的振動や磁歪音が生じることから，可聴域に関しては，

どのモータでも概ね同様の関係にある。 

さらに，重畳電圧の振幅と回転角・速度推定精度の関係を示す。図 2. 3. 2 のブロック線

図に示したように，式(2. 3. 9)において，高周波電流の振幅を検出するために iqch は式(2. 3. 

10)によって演算している。  

       1 kikikiki qcqcqcqch
           

(2. 3. 10) 

ここで，iqc は tcp における qc 軸電機子電流変化分である。  

式(2. 3. 10)で示すとおり，iqc には重畳した高周波電圧による電流以外の電流が含まれる。

例えば，PWM によって生じる高調波電流，電流センサによる電流検出誤差，過渡的な電

流変化等である。これらの要素によって高周波電流成分の検出誤差が生じる。したがって，

高周波電圧重畳方式では重畳する高周波電圧の振幅を小さくすればするほど重畳高周波電

流成分が小さくなるため，相対的に検出誤差が大きくなる。その結果，回転角・速度推定

精度が低下する。 
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図 2. 3. 1 キャリア波と重畳波，電流リプルの関係  
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図 2. 3. 2 高周波電圧重畳方式のブロック線図 

 

 

図 2. 3. 3 重畳する高周波電圧の振幅と騒音の関係  
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2.3.2 重畳高周波電圧振幅制御法 

2.3.1 項で述べたように，高周波電圧を重畳する方式では，回転角・速度推定精度は重畳

する電圧の振幅による。他方，高周波電圧重畳方式では一般的に重畳電圧の振幅を一定に

するので，過渡状態で要求される推定精度を確保できるように振幅を大きく設定する必要

がある。したがって，定常状態では，要求される推定精度を実現できる最低限の振幅より

も大きく設定されることになり，騒音が大きくなっている。そこで，本項では，過渡状態

では重畳電圧の振幅を大きくして推定精度を確保し，定常状態では重畳電圧の振幅を小さ

くすることによって騒音を低減し，全体の推定精度を確保したまま騒音を低減できる重畳

高周波電圧振幅制御法を提案する。 

以下，制御法の原理を示す。 
過渡状態で q 軸電流偏差が大きくなると，式(2. 3. 10)の近似誤差も大きくなる。したが

って，重畳電圧の振幅を q 軸電流偏差に従って制御すれば，重畳電圧の振幅は過渡状態で

大きくなり，定常状態では小さくなると考えられる。さらに，過渡状態で増加した q 軸電

流偏差は推定系が定常状態に落ち着く前に減衰するので，重畳電圧の振幅は電圧変化率に

応じても変化させる。以上から，重畳電圧の振幅は次式で与える。  

    scpdhtaqcqtsdh KttVKiiKKtV 
*          (2. 3. 11) 

ここで，Ks は定常ゲイン，Kt は過渡ゲイン，Kta は過渡減衰ゲインである。 

式(2. 3. 11)で，各項の表す内容は次の通りである。 
第 1 項：定常状態での重畳電圧の振幅を確保するための定常項 
第 2 項：過渡変化が起こった際に，重畳電圧の振幅を大きくするための過渡項 
第 3 項：過渡項によって増加した重畳電圧の振幅が，緩やかに減衰するための電圧変化

率項 
なお，本提案手法では，①「推定回転角・推定速度のずれが過渡的に大きくなった状態」

および②「電流または電流指令が過渡的に変化した状態」において，q 軸電流偏差が大き

くなることに着目して，それに応じて重畳電圧の振幅を決定している。したがって，式 (2. 

3. 11)で振幅を決定することで，過渡変化が起こった際に，自動的に重畳電圧の振幅を大き

くすることができる。鉄道における過渡状態としては，空転・滑走，ノッチ指令変更，架

線電圧急変による軽負荷回生制御等が考えられるが，空転・滑走では①が，ノッチ指令変

更，架線電圧急変では②が該当する。 
 次に，提案手法の安定性について述べる。  

まず，電流制御に関して，前述のように，重畳高周波電流の影響を受けないように，電

流制御では山と谷の割込みで得られる電流の平均値を用いている。したがって，重畳高周

波電圧の振幅を，谷での割込みの際に変化させれば，振幅の変化の影響は電流制御に及ば

ない。  
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次に，回転角・速度推定系に関して，式(2. 3. 9)に示すように，は，q 軸高周波電流の

変化量iqch を，重畳高周波電圧の振幅 Vdh で割ることによって得られる。ここで，iqch と

Vdh は比例関係にあるので，電流検出遅れが生じない限り，Vdh が変化しても，その影響は

受けない。ただし，電流検出遅れが生じると，PLL 制御器の入力であるに乗ずる係数が

変動することになる。これは，回転角・速度推定系で用いられる PI 制御器のゲインが変動

することと等価であるが，電流検出遅れが大きくならない限りは，その影響は少ない。ま

た，重畳電圧の振幅 Vdh を可変にしていることは，電流検出誤差に対するゲインを変動さ

せていることと等価である。さらに，提案手法のように制御することは，電流検出誤差が

大きくなれば，誤差に対するゲインを下げていることになる。以上から，提案手法は，制

御系の安定性にほとんど影響を与えないと考えられる。  

 最後に，提案手法におけるゲインの設計指針について述べる。  

まず，定常ゲイン Ks は定常状態での重畳高周波電圧の振幅となり，物理的には式(2. 3. 9)

の Vdh に相当する。Vdh は式(2. 3. 9)からわかるように，直接検出不可能な回転角誤差を，

検出可能な電流検出誤差iqch に変換するゲインに相当する。すなわち，Ks を大きくして，

等価的に Vdh を大きくすれば，回転角推定誤差のゲインは向上する。しかし，前述のよう

に磁気的騒音も増加する。そこで，設計に当たっては，適用するシステムのモータ電流の

大きさとそのセンサの検出精度に応じて，角度誤差 1 [rad]に対して，何 [A]の電流誤差で

あれば良いか，すなわち，iqch /の比を決定する。実際の決定に当たってはiqch とを

個々に設定するのは困難であることから，定常状態で安定に動作するように，実験等によ

るチューニングで Ks を決定する。  

次に，過渡ゲイン Kt は，回転角推定値や速度推定値などに外乱誤差を与えた際に，制御

演算周期一周期で重畳高周波電圧の振幅が所望の振幅になるように設定する。すわなち，

電流制御系によって決まる実際の変化量を見て，決定する。この時，電圧の振幅にリミッ

タを設け，設定した範囲内で電圧の振幅が変動するように制御すれば，過渡ゲインは大き

い値に設定することができる。  

最後に，過渡減衰ゲイン Kta は，基本波電流の過渡変化が落ち着くまで，電圧の振幅を

維持できるように設定する必要がある。すなわち，仮に式(2. 3. 11)の右辺第 2 項（過渡項）

が 0 になっても，重畳電圧の減衰を電流制御や回転角・速度推定系の制御応答よりも緩や

かにすれば，回転角・速度推定系の過渡変化中は，重畳電圧振幅が大きい状態で維持され

る。ここで，過渡項が 0 になった時，重畳電圧の振幅は，電流制御演算割込み毎に Kta 倍

になる。したがって，その時の電圧の振幅の減衰率 ra は式(2. 3. 12)で示される。  

  cp

tran

t

tt

taa Ktr


              (2. 3. 12) 

ここで， ttran は過渡項が 0 になった時間である。  

式(2. 3. 12)を変形して減衰の時定数 ta（電圧の振幅が 63.2 [%]に減衰するまでの時間）は式
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(2. 3. 13)で示される。  

632.0log
taKcpa tt              (2. 3. 13) 

過渡減衰ゲイン Kta は減衰の時定数 ta が電流制御系や回転角・速度推定系の時定数（外乱

誤差初期値の 63.2 [%]に減衰するまでの時間）よりも長くなるように設定すればよい。  

 

2.3.3 シミュレーションおよび実験検証  

本提案手法の有効性を確認するために，シミュレーションおよび 2 [kW]の突極型 PMSM

（ミニモデル）を用いた実験検証を行った。表 2. 3. 1 に PMSM 定数と検証条件を示す。図

2. 3. 4 に実験システムの構成を示す。ただし，負荷には 4.81 [kgm
2
]の慣性負荷を用い，速

度・トルクメータは速度の評価用にのみ用いる。  

速度 200 [rpm]，トルク 14 [Nm]の時点で，回転角推定値にステップ状の外乱誤差（-30 [deg]）

を与えた際の外乱誤差の収束性をシミュレーションによって確認する。  

図 2. 3. 5 にシミュレーション結果を示す。ただし，提案手法において，ゲインは以下の

手順で定めた。定常ゲイン Ks は，定常状態での動作が安定するように，少しずつ大きくし

ながらシミュレーションを繰り返し，3.0 と設定した。次に，電流制御系と回転角・速度

推定系の時定数は 10 [ms]であるので，減衰の時定数 ta がそれよりも長くなるように，式(2. 

3. 13)を用いて，過渡減衰ゲイン Kta は 0.98 と設定した。（この時，式(2. 3. 13)より，減衰

の時定数 ta は約 11.35 [ms]となる。）最後に，外乱を与えた後の制御演算周期一周期の時点

で電圧の振幅が最大になるように，過渡減衰ゲイン Kt を調整し，20.0 と設定した。以上か

ら，ゲインは Ks=3.0, Kt=20.0, Kta=0.98 と設定した。また，10 [V]のリミッタを設けること

により，3 [V] ～10 [V]の範囲で電圧の振幅が変動するように制御している。図 2. 3. 5 より，

回転角推定値にステップ状の外乱誤差を与えた場合，回転角誤差の収束時間はすべての手

法において 0.6 [s]程度で変わらないことがわかる。一方，回転角誤差が収束する際のオー

バーシュートは従来手法（3 [V]）が 6.6 [deg]程度であるのに対して，提案手法では従来手

法（10 [V]）と同様に 5.7 [deg]程度と 9 割以下に抑えられていることが確認できる。図 2. 3. 

6 にシミュレーションにおいてそれぞれの手法で重畳された高周波電圧の振幅を示す。図

2. 3. 6 より，提案手法では外乱誤差を与えた際に重畳する高周波電圧の振幅が 10 [V]とな

っていることが確認できる。これによって，提案手法では過渡状態で従来手法（10 [V]）

と同様の収束性が得られるということがわかる。  

次に，速度 200 [rpm]，トルク 14 [Nm]の時点で，速度推定値にステップ状の外乱誤差（+75 [rpm]）

を与えた際の外乱誤差の収束性を実験検証によって確認する。 

図 2. 3. 7～図 2. 3. 9 に実験結果を示す。ここで，Vdh は重畳高調波電圧の振幅，  , e

は速度，速度推定値である。ただし，提案手法において，ゲインは以下の手順で定めた。

まず，定常ゲイン Ks は，式(2. 3. 9)において，定常状態での動作が安定するように，徐々
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に大きな値に変えてチューニングを行い決定するが，チューニングのスタート時点では，

電流検出精度をセンサの最大検出値 20 [A]の 0.5 [%]程度とし，iqch =0.1 [A]で，は数度

までの誤差を許容するとして， =10 [deg]とし，その値からチューニングを始めて，最終

的には安定に回転角推定をさせる上で，余裕を持って，10.0 と設定した。次に，電流制御

系と回転角・速度推定系の時定数は 10 [ms]であるので，減衰の時定数 ta がそれよりも長く

なるように，式(2. 3. 13)を用いて，過渡減衰ゲイン Kta は 0.98 と設定した。（この時，式(2. 

3. 13)より，減衰の時定数 ta は約 11.35 [ms]となる。）最後に，外乱を与えた際に，制御演

算周期一周期で電圧の振幅が最大になるように，過渡減衰ゲイン Kt を調整し，12.0 と設定

した。以上から，ゲインは Ks=10.0, Kt=12.0, Kta=0.98 と設定した。また，30 [V]のリミッタ

を設けることにより，10 [V]～30 [V]の範囲で電圧の振幅が変動するように制御している。

図 2. 3. 7～図 2. 3. 9 より，速度推定値をステップ状に変化させた場合，速度推定値の収束

時間はすべての手法において 0.4 [s]で変わらないことがわかる。一方，速度推定値が収束

する際のアンダーシュートは従来手法（10 [V]）が 40 [rpm]程度であるのに対して，提案手

法では従来手法（30 [V]）と同様に 20 [rpm]程度と半分に抑えられていることが確認できる。

このことから，提案手法では外乱誤差を与えた際に重畳する高調波電圧の振幅が 30 [V]と

なるために，従来手法（30 [V]）と同様の収束性が得られるということがわかる。  

さらに，0～400 [rpm]において提案手法と従来手法（30 [V]）の騒音測定実験を行った。

図 2. 3. 10 に騒音測定結果を示す。ただし，10 [s]付近（約 200 [rpm]）で速度推定値に外乱

誤差を与えている。図 2. 3. 10 より，提案手法では電流の立ち上がりや誤差が生じた際に

は騒音が大きくなるものの，全体を通して，従来手法（30 [V]）よりも騒音が低減できて

いることが確認できる。機械的な騒音が支配的となっている 11 [s]以降を除くと，騒音レ

ベルとしては約 3 [dBA]程度の騒音低減効果が見られる。  

以上の実験から，提案手法では全体の推定精度を維持したまま騒音の低減が可能である

ことが確認できる。なお，本手法は，固有のパラメータを用いていないことや，騒音発生

のメカニズムにモータ毎の相違は無いと考えられることから，重畳高調波電圧の振幅が大

きくなるとともに騒音が増加する PMSM において，使用可能であり，鉄道車両用 PMSM

ドライブシステムにおいても同様の効果が得られる。  
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表 2. 3. 1 シミュレーションおよび実験条件  

名前 記号 値 

極数  pn 4 

巻線抵抗 [Ω] Rm 0.248 

速度起電力係数  [Vs/rad] Φf 0.367 

d 軸インダクタンス [mH] Ld 8.0 

q 軸インダクタンス [mH] Lq 32.0 

インバータ直流電圧  [V] Edc 300.0 

最大電流値  [A] Im max 15.0 

キャリア周波数  [kHz] fs 1.0 

制御演算周期 [ms] tcp 0.5 

 

 

 

 

図 2. 3. 4 実験システム  
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図 2. 3. 5 回転角推定値の過渡変化に対するシミュレーション応答波形  

 

 

図 2. 3. 6 シミュレーションにおける重畳高調波電圧の振幅  
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図 2. 3. 7 従来手法（10 [V]）における速度推定値の過渡変化に対する応答波形  

 

 

図 2. 3. 8 従来手法（30 [V]）における速度推定値の過渡変化に対する応答波形  
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図 2. 3. 9 提案手法における速度推定値の過渡変化に対する応答波形  

 

 

図 2. 3. 10 騒音測定結果 
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2.4 騒音の評価について 

 一般的に，鉄道車両用モータの製品試験における騒音測定方法については，IEC60349-2[2. 

24]で規定されており，各モータの騒音を定量的に評価することができる。しかし，制御手

法による電磁騒音の評価を実施するにあたっては，モータの機械特性の影響が大きく，ま

た，電磁騒音評価用のベンチマークモータがないため，各論文で発表されている試験結果

を定量的に判断することができない。そこで，本論文では，電磁騒音の評価に関して同一

の試験機において，複数の手法を用いた騒音を実測することで，提案手法の有効性を確認

している。騒音を相対的に評価する場合，一般的には，オーバーオール値と呼ばれる全て

の成分の合計値で評価する。オーバーオール値を 3 [dBA]低減した場合，音圧レベルが約

50 [%]低減するため，一般的に，多くの人が騒音の低減効果を実感すると言われている。

本論文の結果では，2.2 節では約 5.2 [dBA]，2.3 節では約 3 [dBA]のオーバーオール値の低

減効果を確認している。この数値を音圧レベルで表すと，2.2 節では従来手法に対して約

30 [%]（70 [%]低減），2.3 節では従来手法に対して約 50 [%]（50 [%]低減）の音圧レベルを

実現できており，それぞれ多くの人が騒音の低減効果を実感すると考えられる。  
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2.5 本章のまとめと今後の展望 

 PMSM ドライブシステムの問題点の 1 つである電磁騒音のうち，制御に起因して発生す

る①「インバータのスイッチングによって発生する PWM 高調波電流による騒音」と，②

「回転角を推定するために重畳する高周波電流による騒音」の 2 種類について分析し，騒

音を低減する手法を開発した。本章で得られた知見と今後の展望をまとめると，以下のよ

うになる。  

(1) 「インバータのスイッチングによって発生する PWM 高調波電流による騒音」の低減

を目的として，キャリア周波数成分を分散できる手法として知られている RPWM で発

生する高調波電流を定式化した。これにより，RPWM では，選択範囲の最小周波数と

最大周波数の時間平均の周波数付近で高調波振幅が最大となる高調波電流が発生す

ることを明らかにした。さらに，導出した定式をもとに，機械共振点を避けるように

高調波成分を発生できる手法として，新しいキャリア分散手法を提案した。提案手法

では，2 つのキャリア周波数からキャリア周波数を選択し，両周波数間の変移確率に

よって高調波成分を制御する新しいキャリア分散手法である。ミニモデルを用いた騒

音測定試験によって，提案手法は機械共振点を避けて特定周波数の発生を抑制できる

効果があることが確認できた。本研究の成果として，耳障りな音を低減できるキャリ

ア分散手法において，機械共振点を避けることで騒音のオーバーオール値の低減も実

現することができた。なお，本方式は既に鉄道車両用 PMSM ドライブシステムに適用

され，低騒音化に寄与している。騒音低減効果について，例えば，阪急 1000 系にお

いて騒音低減技術として，本技術の適用が PR される[2. 25]等，適用先からも高評価を

いただいている。今後の展望として，本方式は鉄道車両用 PMSM ドライブシステムに

限らず，PWM を用いた半導体電力変換装置に適用することが可能であるため，他分

野への展開が期待できる。また，本方式では PWM 高調波の騒音低減を行っているが，

原理的には重畳高周波騒音に対しても同様の騒音低減効果が期待できる。その際，推

定精度の維持がポイントとなるため，それを含めた開発が必要となる。  

(2) 「回転角を推定するために重畳する高周波電流による騒音」の低減を目的として，高

周波重畳方式における重畳高周波電圧の振幅と騒音，回転角・速度の推定精度の関係

を明らかにした。さらに，重畳高周波電圧の振幅と騒音がトレードオフの関係になる

こと，および，重畳高周波電圧の振幅と回転角・速度の推定精度がトレードオフの関

係になることに着目して，定常時には重畳高周波電圧の振幅を小さくし，電流過渡変

化時にのみ重畳高周波電圧の振幅を大きくすることで，回転角・速度推定精度を低下

させずに，運転中全般としての騒音を低減する手法を提案した。シミュレーションお

よびミニモデル検証によって，提案手法は定常的な低騒音化と過渡的な安定性の両立

が実現できることが確認できた。本研究の成果として，低速域のセンサレス制御とし

て広く知られている高周波重畳方式において，鉄道車両用ドライブシステムに要求さ
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れる過渡安定性を満たしながら，定常的な低騒音化を実現することができた。今後の

展望として，本方式は鉄道車両用 PMSM ドライブシステムに限らず，一般産業用，自

動車用等，全ての PMSM ドライブシステムに適用が可能であるため，他分野への展開

が期待できる。  



第 2 章 PMSM ドライブシステムの低騒音化 

 44 

 



  第 3 章 PRM における初期磁極極性推定法 

 45 

第 3 章 PRM における初期磁極極性推定法 

 

3.1 本章の概要 

本章では PRM における初期磁極極性推定法について述べる。2.3 節で説明したように，

鉄道車両用 PRM ドライブシステムにおける回転角センサレス制御では，停止・極低速域

において磁気突極性を利用した高周波電圧重畳方式が利用されている [3. 1]-[3. 11]。磁気突

極性を利用した方式では，原理的に磁極の極性の判別をすることが出来ないため，初期回

転角を推定した際に，磁極の極性判別を合わせて実施する必要がある。極性判別法として

は，磁気飽和を利用する方法が広く用いられており，一般的に，図 3. 1. 1 に示すように磁

石磁束によって磁気飽和が生じて磁石の N 極方向のインダクタンスが低下することを利用

して磁極の極性を判別している[3. 2]-[3. 11]。しかし，V 字の磁石配置を特徴とする PRM

では，通常の埋め込み型 PMSM（Interior PMSM ; IPMSM）とインダクタンスの磁気飽和特

性（本論文では，インダクタンス特性と呼ぶ。）が異なり，図 3. 1. 2 に示すように N 極方

向に極大点を持つことが試験的にわかってきた。本特性については，国内外を問わず研究

がなされておらずその原因は明らかになっていない。  

この特性の原因を明らかにしモータ設計に反映しなければ，モータ製造後に磁極極性判

別が実現できず，最悪の場合，モータの設計・製造をやり直す必要が生じる。また，PRM

のインダクタンス特性が明らかになれば，それを有効活用した新たな判別法を提案でき，

モータ設計における制御による制約を無くすことにつながる。  

そこで，本章では，PRM において極性判別法で利用するインダクタンスが図 3. 1. 2 のよ

うな特性を示す理由を，電磁界解析によって明らかにする[3. 12]。さらに，本特性を利用

して，極性判別に用いる電流量を低減した極性判別法を提案し，ミニモデル試験により有

効性を確認する[3. 13][3. 14]。  
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図 3. 1. 1 IPMSM のインダクタンス特性  

 

 

図 3. 1. 2 PRM のインダクタンス特性  
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3.2 PRM におけるインダクタンス特性  

本節では，PRM において，図 3. 1. 2 のようなインダクタンス特性を示す理由を電磁界解

析によって明らかにする。さらに，モータの材質が本インダクタンス特性に与える影響を

確認する。  

3.2.1 検討対象モータ 

本論文では参考文献[3. 15]で示された 6 極の PRM を用いる。図 3. 2. 1 に，モータの概略

断面形状を示す。モータ定格は 400 [V]，90 [kW]，1500 [rpm]であり，極数は 6 極である。

ロータ鉄心は，永久磁石を V 字状に配置し，リラクタンストルクが大きい PRM の鉄心形

状としている。磁石の開き角については，140 [deg]とし，磁石厚さは 10 [mm]，鉄心のブ

リッジ部の幅は，センター部，磁石外周側ともに 2 [mm]である。  

 

 

 

図 3. 2. 1 電磁界解析に用いる対象 PRM の概略断面図  
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3.2.2 インダクタンス特性の計算方法 [3. 16] 

磁気飽和と d-q 軸間の相互干渉を考慮した IPMSM の電圧方程式を次式に示す。磁気飽

和を利用して極性判別を実施しているため，本章では磁気飽和を考慮した電圧方程式を用

いる。  

　

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pLRpLL

pLLpLR

v

v
          (3. 2. 1) 

ここで，vd , vqは d-q 軸電機子電圧，id , iqは d-q 軸電機子電流，Rmは巻線抵抗，Ld , Lqは d-q 軸イ

ンダクタンス，Ldh , Lqhは d-q 軸微分インダクタンス，Ldqh , Lqdhは d-q 軸間相互干渉の微分インダ

クタンス，は d-q 軸ロータ角速度，fは磁石磁束係数，p (=d /dt )は微分演算子である。 

極性判別では，d 軸電流 id に応じて d 軸微分インダクタンス Ldh が変化することを利用して

磁極の極性を判別している。したがって，d 軸電流と d 軸微分インダクタンスの関係を確

認する。d 軸微分インダクタンス Ldh は次式にて計算するものとする。  

   
　

d

qdddqddd

dh
i

iiiiii
L






2

,, 
           (3. 2. 2) 

ここで，d は有限要素法で得られた d 軸鎖交磁束数とする。  

 なお，極性判別時には q 軸電流 iq は 0 にして計算するのが一般的であるため，q 軸電流

iq は 0 として電磁界解析を実施する。また，Δid は重畳する高周波電流を想定し，d 軸電流

id を中心に±30[A]（Δid =30 [A]）とする。計算には市販の電磁界解析ソフトウェア JMAG

を用いた。  

 

3.2.3 インダクタンス特性の解析結果 

d 軸電流 id と d 軸微分インダクタンス Ldh の関係を図 3. 2. 2 に示す。解析対象とした PRM

では d 軸電流を正の方向に流すとインダクタンスが増加していき，(b)点で極大値を持って，

そこから減少していくことが確認できた。この特性は，通常の IPMSM とは異なった特性

であり，試験で得られた特性と同様の傾向である。以下でその理由を検討する。  

図 3. 2. 3 に(a)id=0 [A]，(b)id=125 [A]，(c)id=250 [A]における磁束密度分布を，図 3. 2. 4

にその際の磁束線の分布をそれぞれ示す。(a)id=0 [A]では磁石磁束のロータ内部ループに

より，丸で囲んだ中央と外周のブリッジ部が飽和しているため，Ldh が小さくなっていると

考えられる。d 軸に電流を流していくと，磁石磁束はステータを通るようになり，ロータ

内部のループは減少し，その結果，(b)id=125 [A]ではブリッジ部の磁気飽和が緩和され，

Ldh が大きくなる。さらに，d 軸電流を大きくしていくと，(c)id=250 [A]ではステータ側の

磁路が飽和していき，Ldh が小さくなっていく。これにより，図 3. 2. 2 に示したようなイン

ダクタンス特性を示すと考えられる。  
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図 3. 2. 2 対象 PRM の d 軸微分インダクタンス特性  

 

    

             (a) id = 0             (b) id = 125 

     

(c) id = 250 

図 3. 2. 3 d 軸電流による磁束密度分布の変化  
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             (a) id = 0             (b) id = 125 

   

(c) id = 250 

図 3. 2. 4 d 軸電流による磁束密度線の変化  

 

 

図 3. 2. 5 ブリッジ部の材料を空気にした場合の d 軸微分インダクタンス特性  
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図 3. 2. 3 の丸で囲んだ中央と外周のブリッジ部の飽和によって，インダクタンス特性が

変化していることを確認するために，各ブリッジ部を空気に変更して電磁界解析を行った。

図 3. 2. 5 に中央ブリッジ部を空気にした場合，中央と外周の両方のブリッジ部を空気にし

た場合の d 軸微分インダクタンス特性を示す。図 3. 2. 5 より中央ブリッジ部を空気にする

と(b)点での極大点が小さくなり，さらに，外周ブリッジ部まで空気にすると正の方向に極

大点が無くなることが確認できる。このことから，PRM において図 3. 2. 2 のようなインダ

クタンス特性を示すのは，両方のブリッジ部の磁気飽和が影響していることがわかる。  

 

3.2.4 インダクタンス特性の考察 

 3.2.3 項で，ロータのブリッジ部の磁気飽和によって d 軸微分インダクタンス特性に極大

点が表れることを説明した。本項では，ロータ，ステータの材質によって，インダクタン

ス特性がどのように変化するかを明らかにする。  

ロータとステータそれぞれの磁気飽和の影響を明らかにするために，ロータ，ステータ

それぞれの鉄心を線形材料（比透磁率=7000）に変更する。また，磁石による磁気飽和の

影響を確認するために，磁石有りと無し（磁石部を空気とする）での比較を実施した。図

3. 2. 6 にロータの磁気飽和の特性（ステータを線形材料にした特性）を，図 3. 2. 7 にステ

ータの磁気飽和の特性（ロータを線形材料にした特性）を，それぞれ示す。なお，ロータ

の鉄心の全てを線形材料にすると，ブリッジ部が飽和せずに，ステータの特性を確認でき

ないため，図 3. 2. 7 ではブリッジ部は空気にしてブリッジ部の飽和を模擬して解析を実施

している。  

図 3. 2. 6 より，ロータ側では，磁石磁束によってインダクタンス特性が正方向（N 極方

向）にシフトすることになる。これは，磁石磁束のロータ内部ループによる影響である。

すなわち，d 軸電流が 0 [A]の時には，磁石によるロータ内部ループによってブリッジ部が

飽和することにより，d 軸インダクタンスは減少している。d 軸電流を正方向に流していく

と，ステータ側を通る磁束が増えていき，磁石磁束とステータ側の磁束が一致するところ

で磁石磁束のループは全てステータを通るループとなり，磁石によるロータ内部ループが

無くなり，結果としてブリッジ部の飽和が緩和されて極大点を取る。この時，ピーク値が

磁石無しよりも減少するのは，ブリッジ部以外の磁路の磁気飽和による影響である。  

図 3. 2. 7 より，ステータ側では，一般的な IPMSM で想定しているように，磁石が無い

状態と比較して磁石磁束分だけインダクタンス特性がマイナス d 軸電流方向（以下，S 極

方向）にシフトする。また，シフトしたことにより，プラス d 軸電流方向（以下，N 極方

向）では単調減少する特性を示す。この時，  S 極方向にシフトする量は電流が 0 [A]の状

態でステータ側をループする磁石磁束量によって決まる。すなわち，ステータ側に流れる

磁石磁束量分だけ S 極方向にシフトする特性となる。なお，電流 0 [A]の状態で磁石磁束は

ロータ側よりもステータ側をループする量が多いので，図 3. 2. 6 で N 極方向にシフトする
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量よりも図 3. 2. 7 で S 極方向にシフトする量の方が多くなる。以上のロータとステータの

インダクタンス特性を合わせて図 3. 2. 2 に示したインダクタンス特性が決定される。した

がって，ロータ側のインダクタンスの極大点でステータ側の飽和が小さいと， N 極方向で

極大点を持つ特性となる。  

次に，鉄心を低損失材料（飽和磁束密度の小さな材料）に変更して影響を確認する。図

3. 2. 8 にロータの磁気飽和の特性を，図 3. 2. 9 にステータの磁気飽和の特性を，図 3. 2. 10

にモータ全体での磁気飽和の特性をそれぞれ示す。図 3. 2. 8 より，低損失材料では磁気飽

和が生じやすくなるため，極大点においてブリッジ部以外の磁気飽和が進み，ピーク値が

減少する。また，図 3. 2. 9 より，低損失材料では磁気飽和が生じやすくなるため，磁石磁

束による S 極方向へのシフトが大きくなっている。以上の 2 つの特性から，図 3. 2. 10 に

示すように極大点でのインダクタンスが減少することになる。  

最後に，磁石を磁力の高い磁石に変更して影響を確認する。図 3. 2. 11 にロータの磁気

飽和の特性を，図 3. 2. 12 にステータの磁気飽和の特性を，図 3. 2. 13 にモータ全体での磁

気飽和の特性をそれぞれ示す。図 3. 2. 11 より，高磁力磁石では磁気飽和が生じやすくな

るため，極大点においてブリッジ部以外の磁気飽和が進み，ピーク値が減少する。また，

磁石磁束量が増えるので，ステータ側の磁束と一致する電流が増えて， N 極方向にシフト

する量が大きくなる。また，図 3. 2. 12 より，高磁力磁石では磁気飽和が生じやすくなる

ため，磁石磁束による S 極方向へのシフトが大きくなっている。以上の 2 つの特性から，

図 3. 2. 13 に示すように極大点でのインダクタンスが減少し，極大点の位置も N 極方向に

移動することになる。  

以上をまとめて，表 3. 2. 1 に材料による特性への影響を示す。表 3. 2. 1 より極大点の位

置（ id）はロータ側の特性によって決まることがわかる。これは，磁石によるロータ内部

ループが完全に無くなる時（ステータ側の磁束と完全に一致する時）の id で d 軸インダク

タンスが最大となるためである。また，ステータ側の特性は極大点のピーク値（Ldh）に大

きく影響を与える。極大点での Ldh はステータ側の磁気飽和が支配的であるためである。

一方，材料に着目すると，鉄心材料は極大点の位置（ id）には影響せず，ピーク値（Ldh）

にのみ影響を与える。それに対して，磁石材料は極大点の位置（ id），ピーク値（Ldh）の両

方に影響を与える。  
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図 3. 2. 6 ロータの d 軸微分インダクタンス特性  

 

 

図 3. 2. 7 ステータの d 軸微分インダクタンス特性  
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図 3. 2. 8 低損失材料を用いた時のロータの d 軸微分インダクタンス特性  

 

図 3. 2. 9 低損失材料を用いた時のステータの d 軸微分インダクタンス特性  
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図 3. 2. 10 低損失材料を用いた時のモータ全体の d 軸微分インダクタンス特性  

 

 

図 3. 2. 11 高磁力磁石を用いた時のロータの d 軸微分インダクタンス特性  
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図 3. 2. 12 高磁力磁石を用いた時のステータの d 軸微分インダクタンス特性  

 

 

図 3. 2. 13 高磁力磁石を用いた時のモータ全体の d 軸微分インダクタンス特性  
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表 3. 2. 1 PRM のインダクタンス特性に材料が与える影響  

 

ロータ特性  ステータ特性  モータ全体の特性  

極大点で
のインダ
クタンス  

シフト量  

極大点で
のインダ
クタンス  

シフト量  

極大点で
のインダ
クタンス  

極大点で
の d 軸 

電流  

低損失  

材料  
減少  変化なし  

 

 

 

負方向に
増加  

減少  変化なし  

高磁力  

磁石  
減少  

正方向に
増加  

 

 

 

負方向に
増加  

減少  
正方向に

増加  
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3.3 PRM に適した磁極極性判別法 

本節では，前節で示した PRM のインダクタンス特性を利用した新しい磁極極性判別法

を提案し，ミニモデル試験によって有効性を確認する。  

3.3.1 提案手法の原理 

前節で示したように，PRM では磁石の内部ループにより，N 極方向に d 軸インダクタン

スの極大点を持つ。本特性を利用すれば，ステータが磁気飽和するまで電流を流す必要が

無くなるため，極性判別に用いる電流量を低減することができ，低騒音化につながると考

えられる。  

文献[3. 2]に示された磁気飽和を用いる極性判別法では，d 軸方向に正負のバイアス電流

を流しこみ，さらに，d 軸方向に高周波電流を流す。その時，正負それぞれのバイアス電

流を流したときの高周波電流の振幅から N 極と S 極を判別している。この時，図 3. 3. 1 に

示したように，永久磁石磁束と同一方向の磁束を作る方向（即ち N 極）にバイアス電流を

流した際には磁気飽和により d 軸インダクタンスが減少して，逆方向（即ち S 極）にバイ

アス電流を流した時よりも d 軸インダクタンスが減少する原理を利用している[3. 2]。  

本項では，d 軸インダクタンスの極大点を利用した極性判別法を提案する。d 軸方向に正

負のバイアス電流を流しこみ，高周波電流の振幅から N 極と S 極を判別するのは同じであ

るが，本提案手法では，図 3. 3. 2 のようにバイアス電流 Ibias を d 軸インダクタンスの極大

点に設定し，N 極方向の d 軸インダクタンスが S 極方向の d 軸インダクタンスより ΔLdh

増加する原理を利用して極性を推定する。したがって，従来手法とは逆に高周波電流の振

幅が小さい側が N 極となる。  
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図 3. 3. 1 従来の磁極極性判別法  

 

 

図 3. 3. 2 提案した磁極極性判別法  
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3.3.2 実験検証 

3.2 節で電磁界解析によって明らかにしたインダクタンス特性および，本節で提案した

極性判別法の有効性を実験によって明らかにする。  

試験条件を表 3. 3. 1 に示す。モータは前節で電磁界解析を行ったモータと同様に V 字磁

石配置を持つモータとし，重畳する高周波電流の振幅は id = 0 [%]で最大電流（モータ設計

上許容される最大電流）の 10 [%]となるように重畳高周波電圧を調整した。なお，重畳高

周波電圧の周波数については，自動車用途，産業用途で一般的に用いられる周波数を参考

に設定した。また，重畳高周波電圧の振幅は，自動車用途，電車用途，産業用途で一般的

に用いられる振幅を参考に設定した。  

図 3. 3. 3 に試験機において，d 軸バイアス電流を変化させながら d 軸高周波電流の振幅

を確認した結果を示す。ここで，Idh は d 軸高周波電流の振幅（最大電流を 100 [%]とする），

id は重畳した d 軸バイアス電流（最大電流を 100 [%]とする）をそれぞれ表す。高周波電流

の振幅は d 軸インダクタンスの逆数に比例するため，N 極方向に極小点が表れている。こ

のことから，電磁界解析で示したように PRM では N 極方向（id 正方向）に極大点を持つ

ようなインダクタンス特性を持つことが確認できた。また，極小点（ id=40 [%]）の Idh は

6.5 [%]程度であり，正負対称の点（id = -40 [%]）での Idh の 11 [%]に対して十分小さいため，

極小点を用いた極性判別を行うことができると考えられる。  

図 3. 3. 3 の極小点に合わせて d 軸バイアス電流を 40 [%]と決定して，提案した極性判別

法を用いた試験結果を図 3. 3. 4，図 3. 3. 5 に示す。ここで，Δθ は軸誤差を示す。図 3. 3. 4，

図 3. 3. 5 より，良好に極性判別が実現できていることが確認できた。試験結果では Δθ に

若干の振動が見られるが，Idh の大小を比較するには十分の精度が得られており，実用上問

題ない。図 3. 3. 3 より，従来手法を用いて，提案手法と同等の ΔIdh（4.5 [%]）を得るため

には，電流を 70 [%]程度流さなければならず，提案手法によってバイアス電流量を 30 ポ

イント低減できた。このことから提案手法の有効性を確認できた。なお，従来手法では，d

軸バイアス電流を大きくするほど，ΔIdh が大きくなり，極性判定の精度を向上することが

できたが，提案手法では d 軸バイアス電流を適切な値に設定しても精度の向上には限界が

ある。したがって，提案手法を適用する際には，極小点での Idh が正負対称の点での Idh に

対して十分大きいことを留意する必要がある。  

本試験においてはミニモデル試験機を用いて有効性の検証を実施したが，実機（鉄道車

両用 PRM）を電磁界解析した場合にも同様の特性を示すことから，本提案手法によりバイ

アス電流量を低減することが可能であると考えられる。なお，3.2.4 項で示したように，全

ての PRM において，図 3. 3. 3 のようなインダクタンス特性を示すわけではない。しかし，

インダクタンス特性に極大点を持たない，あるいは極大点のインダクタンスが小さい場合，

ステータ側の磁気飽和が強いことを意味する。したがって，その場合には，従来手法を適

用可能であると言える。手法選択において，図 3. 3. 3 のようにインダクタンス特性を測定

し，適切な方法を選択することでロータの磁石配置によらずに極性判別が可能となる。  
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表 3. 3. 1 実験条件  

名前 値 

定格出力 [kW] 90 

インバータ直流電圧  [V] 200 

キャリア周波数  [kHz] 4.0 

AD コンバータの分解能  [bit] 12 

重畳高周波電圧の周波数  [kHz] 1.0 

重畳高周波電流の振幅  [%] 10 

 

 

 

 

図 3. 3. 3 試験 PRMにおける d軸高周波電流振幅（d 軸微分インダクタンスの逆数に相当）  
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図 3. 3. 4 提案手法による磁極極性判別結果（極性反転なし）  

 

 

図 3. 3. 5 提案手法による磁極極性判別結果（極性反転あり）  
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3.4 本章のまとめと今後の展望 

本章では，PRM における初期磁極極性推定法で利用される d 軸インダクタンスの磁気飽

和特性が，他の IPMSM と異なる理由を電磁界解析によって明らかにするとともに，PRM

の磁気飽和特性を利用した新たな初期磁極極性推定法を提案した。本章で得られた知見と

今後の展望をまとめると，以下のようになる。  

(1) PRM では d 軸インダクタンスの磁気飽和特性が他の IPMSM と異なり，N 極方向に極

大点を持つことを電磁界解析によって確認した。さらに，本特性を示す理由として，

磁石磁束がロータの中央と外周のブリッジ部を内部ループして磁気飽和しており，d

軸正方向に電流を流した際に，磁石磁束がステータを通りブリッジ部の磁気飽和が緩

むことで極大点を示すからであるということを明らかにした。  

(2) 本磁気飽和特性が鉄心，磁石の材料により極大点の位置，ピーク値が変化することを

示した。このことから，モータの設計によって，極大点が生じないケースや，反対に

極大点が大きくなる影響で他の IPMSM のようにステータの磁気飽和によってインダ

クタンスが低下するまでに過大な電流が必要になるケースが発生しうることが明ら

かになった。本解析を実施することで，製造前に極性判別可能かを判断することがで

きるようになった。今後の展望として，PRM では磁石磁束量により極大点の大きさが

変化することを利用し，磁気飽和特性から温度を推定する新たな温度推定法の開発が

期待できる。  

(3) 正方向の極大点を利用する新しい磁極極性判別法を提案し，ミニモデル試験によって

有効性を確認した。本方式により，極大点を持つ PRM では極性判別時の電流量を低

減することが可能となった。これにより，従来手法では電流制限のもと PRM におい

て初期磁極極性判別が実現できない恐れがあったものが，N 極方向に極大点を持つ場

合には提案手法を，持たない場合には従来手法を使い分けることで，ロータの磁石配

置によらずに極性判別が可能となった。なお，本方式は既に鉄道車両用 PRM ドライ

ブシステムに適用され，PRM の適用拡大に寄与している。今後の展望として，本方式

は鉄道車両用 PRM ドライブシステムに限らず，全ての PRM ドライブシステムへのに

適用が可能であるため，他分野への展開が期待できる。  
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第 4 章 電圧センサを用いない惰行再起動法 

 

4.1 本章の概要 

本章では，惰行再起動時における回転角推定法について述べる。鉄道車両用ドライブシ

ステムでは，走行抵抗が低いことから，多くの路線において高速域でインバータを停止し

惰性で走行する（惰行）。回転角センサレス制御において，多くの手法ではインバータの出

力電圧あるいはモータ電流を用いて回転角を推定するため，インバータを停止している惰

行状態では回転角を推定することができない。惰行時において，インバータを停止せずに

ゼロトルク制御をすることも可能であるが，消費電力量低減やインバータ冷却の観点から

望ましくない。また，保護状態から起動する際には何らかの方法で回転角を推定する必要

がある[4. 1]。  

2006 年から国内で実用化されている PMSM ドライブシステムでは，電圧センサを用い

て，惰行中に誘起電圧情報から回転角を推定している [4. 1]。PMSM ドライブシステム普及

にあたって障害となる点として，IM ドライブシステムよりもコストが高いこと（永久磁石

によるモータのコスト大，個別制御が必要なため変換器のコスト大等），変換器の体積が大

きいこと（個別制御が必要な点に加え，負荷接触器が必要なため）が挙げられており，低

コスト化・小型化の観点から電圧センサを用いずに惰行再起動を実現する要求がある。特

に，鉄道車両用で用いられる電圧センサは産業用よりも高耐圧かつ長期信頼性が要求され

るため，高コスト・大型になる。また，センサ故障による信頼性低下の観点からも電圧セ

ンサを用いない惰行再起動法が望まれている。  

海外における惰行再起動技術に関する研究としては，  IM に関する再起動法の研究 [4. 

2][4. 3]や PMSM においても停止時からの起動に関する研究は多くなされている [4. 4]-[4. 9]

ものの，PMSM のフリーラン状態からの起動技術に関する研究はほとんどなされていない。

これは，海外の研究の多くは電圧が低い一般産業用を目的としており，電圧センサが安価

であることが挙げられる。また，IM の場合，励磁が無い状態では電圧センサを用いても速

度の検出ができないのに対して，PMSM はフリーランの状態であっても誘起電圧があるた

め，電圧センサがあれば回転角・速度の推定が容易であることも影響している。これらが

PMSM におけるフリーラン再起動技術の研究が少ない理由であると考えられる。  

電圧センサを用いない惰行再起動技術として，一般産業用，自動車用を中心に研究が行

われている[4. 10]-[4. 13]。一般産業用の手法[4. 11]-[4. 13]では，運転周波数範囲が 0～商用

周波数付近までで，かつ制御演算周期が数 100 [s]程度を前提としている。また，自動車

用の手法[4. 10]では，運転周波数は鉄道車両用よりも高周波まで対応しているものの，制

御演算周期が 100 [s]程度と短く，高速電流制御が可能であることを前提としている。さ
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らに，鉄道車両用として提案されている手法[4. 14]もあるものの，SPMSM を対象としてお

り，運転周波数は 100 [Hz]かつ制御演算周期が 300 [s]を対象としている。本論文で対象

としている IPMSM ドライブシステムでは，運転周波数は最大 300 [Hz]となり，インバー

タ冷却の観点からスイッチング周波数は 1～2 [kHz]程度に制限され，スイッチング周波数

と同期する制御演算周期も概ね 500 [s]程度に設定される。そこで，本章では，電圧セン

サを用いず，かつ鉄道車両用に適した新たな惰行再起動法を 2 種類提案している。  

4.2 節では，一般産業用の瞬停再起動法を応用した「三相短絡を利用した惰行再起動法」

を提案する。文献[4. 12]で提案されている手法（本論文では「二回短絡方式」と呼ぶ）で

は一般産業用 PMSM を前提としているため，最高回転速度が速く，制御演算周期が長い鉄

道車両用ドライブシステムに適用する場合は工夫が必要である。そこで，本論文では二回

短絡方式を参考に鉄道車両用ドライブシステムに適した，新たな速度推定法を提案し，シ

ミュレーションおよびミニモデル実験により，その有効性を確認する[4. 15]-[4. 18]。  

4.3 節では，起動時のみスイッチング周波数を上げる「非ゼロ電圧ベクトルを利用した

惰行再起動法」を提案する。鉄道車両用 PMSM ドライブシステムでは，無負荷誘起電圧が

インバータ直流電圧よりも高くなると，惰行中にインバータの直流側に回生電流が流れ込

んでくるため，一般的に無負荷誘起電圧がインバータ直流電圧よりも低くなるようにモー

タ設計をするのが良いと提案されていた[4. 19]。しかし，インバータ小型化を目的にモー

タ電流低減を図るために，磁石磁束を増やし，無負荷誘起電圧を高くするモータ設計を行

うとともに，図 4. 1. 1 に示すようにインバータと PMSM の間に負荷接触器を設けたシステ

ムが提案されるようになった。本システムでは無負荷誘起電圧がインバータ直流電圧より

も高い領域（図 4. 1. 2 に示すように，本論文では電圧超過領域と呼ぶ）では，惰行時にも

ゼロトルク制御（惰行制御）を行い再起動の必要はないが，保護時には負荷接触器を開放

するため，負荷接触器が開放された状態から負荷接触器を投入して起動する負荷接触器投

入起動が必要となった。負荷接触器を投入して起動する際には，投入と同時にインバータ

の直流側に回生電流が流れ込んでくる恐れがあるため，起動直後に弱め磁束電流を流し，

回生電流を抑制する必要がある。4.2 節で提案する方式では，負荷接触器が開いた状態で

は三相短絡しても短絡電流が流れないため，回転角は推定できず，また負荷接触器を投入

してから回転角を推定した場合には，回転角推定までに過電流になってしまう。そこで，

4.3 節では，本システムを想定し負荷接触器投入起動可能な惰行再起動法を提案し，200 

[kW]級の実機試験によって負荷接触器投入起動も含めた全速度域において有効性を確認

する[4. 20]-[4. 22]。  

以上 2 種類の提案手法によって電圧センサを用いないシステムを実現でき，PMSM ドラ

イブシステムの低コスト化・小型化・信頼性向上が達成できる。  
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図 4. 1. 1 鉄道車両用 PMSM ドライブシステム  

 

 

 

図 4. 1. 2 インバータ直流電圧と無負荷誘起電圧の関係  
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4.2 三相短絡を利用した惰行再起動法  

本節では，一般産業用向けに提案された二回短絡方式[4. 12]を基に考案した，鉄道車両

用ドライブシステムに適した新たな惰行再起動法について述べる。  

4.2.1 二回短絡方式[4. 11][4. 12] 

本方式では，惰行状態から再起動する際に三相短絡を行い，それによって流れる短絡電

流ベクトルを用いて初期回転角・速度を推定する。この際，二回実施する三相短絡電流ベ

クトルそれぞれの位相差から速度を推定する。本項では，二回短絡方式の基本原理を述べ，

さらに鉄道車両用に適用した場合の問題点を示す。  

まず，初期速度推定法について述べる。初期電流が存在する場合には，インバータのス

イッチング素子をすべて非導通状態にし，電流を減衰させた上で，インバータの＋側また

は－側すべての IGBT をオンして各相端子を時間 T だけ短絡する。このときの検出電流 iu(T)，

iv(T)，iw(T)が，速度起電力の方向と大きさ，すなわち回転角と速度により異なる点に着目

し，回転角および速度を推定する。  

式(4. 2. 1)に突極型 PMSM の dq 軸上の電圧方程式を示す。本章では，磁気飽和を無視す

る。  
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ここで，vd , vq は d-q 軸電機子電圧， id , iq は d-q 軸電機子電流，Rm は巻線抵抗，Ld , Lq は

d-q 軸インダクタンス，f は速度起電力係数，p(=d/dt)は微分演算子である。  

式(4. 2. 1)において，三相短絡（vd=0 , vq=0）した時，式(4. 2. 2)のようになる。ただし，q

軸時定数 Lq/Rm に対して短絡時間 T が十分短いとして Rm≒0 と近似する。  
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式(4. 2. 2)から，ラプラス変換を用いて時刻 T における電流ベクトル i (T)を計算すると式(4. 

2. 3)となる。ただし，は一定，初期電流 i(0)=0 とする。  
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(4. 2. 3) 

また，三相電流として検出された短絡電流を軸成分 iと軸成分 iに変換すると，短絡

電流ベクトルの位相角I は式(4. 2. 4)で求められる。  
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さらに，式(4. 2. 3)にあるようにロータ速度が一定ならば，短絡時間 T により短絡電流ベ

クトルが決定される。すなわち，一回目，二回目の各短絡時の短絡時間 T を一定にするこ

とによって，d-q 軸上の短絡電流ベクトルは一意に決定され，図 4. 2. 1 に示されるように

短絡電流ベクトルの回転速度と d-q 座標系の回転速度が等しくなる。したがって，ロータ

速度は式(4. 2. 5)のように推定できる。なお，式(4. 2. 5)は速度の正負も判定できる。  

12

12




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
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

T

II
e

              (4. 2. 5) 

ここで，1 ,2 は一回目，二回目における短絡電流ベクトルの位相角，は二回の短絡動

作の間隔である。ただし，二回の短絡動作の間隔は式(4. 2. 6)を満たすものとする。  

T
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              (4. 2. 6) 

ここで，max は最高速度である。  

次に，初期回転角推定法について述べる。式(4. 2. 5)によって得られた速度を用いて，初

期回転角を推定する。図 4. 2. 2 は，短絡電流ベクトルと d-q 軸，三相軸の関係を表してい

る。式(4. 2. 3)から，0 は推定速度を用いて式(4. 2. 7)で求められる。  
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        (4. 2. 7) 

また，前述の通り，短絡電流ベクトルの位相角I は式(4. 2. 4)で求められる。以上より，推

定回転角 e は式(4. 2. 8)で得られる。  

0  Ie
              (4. 2. 8) 
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(a) 一回目の短絡電流            (b) 二回目の短絡電流  

図 4. 2. 1 二回短絡方式における短絡電流ベクトル  

 

 

図 4. 2. 2 ステータ三相軸と電流ベクトルの関係  
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最後に，本方式を鉄道車両用ドライブシステムに適用した場合の問題点について述べる。

本方式では，式(4. 2. 6)のように短絡間隔が制限されている。この短絡間隔は，一回目の短

絡電流がゼロに減衰するまでの待ち時間でもある。一般的な鉄道車両用の最高速度と短絡

時間を用いて，式(4. 2. 6)から短絡間隔を計算してみると，最高速度 6000 [rpm] （極数 6）

と短絡時間（制御演算周期）500 [s]から，式(4. 2. 9)のようになる。  

]s[10*1667.110*5.0
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33
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
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         (4. 2. 9) 

また，鉄道車両用 PMSM ドライブシステムで短絡電流がゼロに減衰するまでの待ち時間を

シミュレーションで検証する。シミュレーション条件は実際の鉄道車両用 PMSM ドライブ

システムを想定して表 4. 2. 1 に示した値を用いる。最高速度（6000 [rpm]）における電流

減衰を図 4. 2. 3 に示す。図 4. 2. 3 より，最高速度において電流がゼロに減衰するまでに 8 

[ms]程度かかることがわかる。  

以上から，鉄道車両用に適用した場合，高速域では短絡電流がゼロに減衰する前に二回

目の短絡が行われ，正しい推定を行うことができない。このことから，鉄道車両用の場合，

より高回転で，制御演算周期の長いアプリケーションにも対応できるような初期回転角･

速度推定法が必要となる。  
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表 4. 2. 1 シミュレーション条件  

名前  記号  値 

巻線抵抗  Rm 0.1 [] 

d 軸インダクタンス  Ld 3.923 [mH] 

q 軸インダクタンス  Lq 20.68 [mH] 

速度起電力係数  f 0.56 [Vs/rad] 

インバータ直流入力電圧  Vdc 1500 [V] 

電流最大値  Im max 175 [A] 

キャリア周波数  Fs 1.0 [kHz] 

制御演算周期  tcp 500 [s] 

最高速度（速度）  max 130 [km/h] 

最高速度（機械回転数） nm max 6000 [rpm] 

最高速度（電気角周波数）  Fe max 300 [Hz] 

ホイール直径  D 820 [mm] 

ギア比  rg 7.07 

 

 

 

図 4. 2. 3 短絡電流の減衰 

 



  第 4 章 電圧センサを用いない惰行再起動法 

 73 

4.2.2 三回短絡方式 

まず，初期速度推定法について述べる。二回短絡方式では，式(4.2.6)にあるように推定

した初期速度を用いて初期回転角を推定している。すわなち，初期速度が誤差無く推定出

来れば，基本的に初期回転角も推定可能である。  

そこで，本項では高速回転時でも精度良く初期速度を推定することが出来る新たな推定

法を提案する。提案手法は，二回短絡方式と同様に，複数回実施する短絡の，短絡電流ベ

クトルそれぞれの位相差から速度を推定する方式である。二回短絡方式との違いは，三回

の短絡を行い短絡間隔に差を設けることによって速度を推定するため，二回短絡方式にお

ける短絡間隔の制限が無い点である。本論文では，三回短絡方式と呼ぶ。  

以下，図を用いて提案手法を説明する。  

図 4. 2. 4 (a)(b)に一回目の短絡時と二回目の短絡時の短絡電流と三相軸の関係を示す。二

回短絡方式と同様に各短絡の短絡時間は T [s]で一定値である。二回目短絡待ち時間12は，

短絡電流がゼロに減衰するまでの待ち時間であるが，三回短絡方式では減衰するのに十分

大きな値を設定している。一回目の短絡から二回目の短絡までにロータが正回転，あるい

は負回転を数回転し，図 4. 2. 4 (b)の位置で二回目の短絡電流が流れた場合を考える。この

とき，一回目と二回目の短絡電流ベクトルの位相差は図 4. 2. 4 (b)に示すように，2 -1

である。  

次に，二回目の短絡終了後，三回目の短絡待ち時間 23 が，仮に二回目短絡待ち時間 12

と同じだった場合を考える。このときの図を図 4. 2. 5 に示す。ただし，図中の三回目短絡

電流ベクトル i3’(T)は実際に検出する短絡電流ベクトルではないため，ここではサフィック

ス”’”を付けて表すこととする。図 4. 2. 4 にあるように，一回目の短絡から12 [s]後に二回

目の短絡を行うと2 -1 進んだ位置に二回目の短絡電流が流れたので，二回目の短絡か

ら同じ時間12 [s]後に三回目の短絡を行った場合，図 4. 2. 5 にあるように三回目の短絡電

流は二回目の短絡電流から2 -1 進んだ位置に流れる。  

しかし，ここで図 4. 2. 6 にあるように，三回目短絡待ち時間 23 を12 +と設定するこ

とによって，三回目短絡電流は，正回転だった場合には図 4. 2. 6 (a)のように，負回転だっ

た場合には図 4. 2. 6 (b)のように分だけ i3’(T)から位相が変化する。これによって，速度

を推定することができる。また，回転方向（速度の正負）も判定可能となる。  

以上から，回転速度は式(4. 2. 10)のように推定できる。なお，式(4. 2. 10)は速度の正負も

判定できる。  
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次に，初期回転角推定法について述べる。前述の通り，初期速度が正しく推定できれば，

二回短絡方式と同様に初期回転角を推定することが可能となる。ただし，高速域において

は，下記のように推定することでより正確に回転角を推定することが可能となる。  

d-q 座標系は制御演算周期内でも回転している。すなわち，推定回転角はサンプリング遅
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れによって実際の回転角よりも遅れることになる。したがって，より正確な電流制御のた

めには，推定回転角は図 4. 2. 7 のように制御演算周期半周期分進めた方がよい。  

式(4. 2. 8)を変形して，初期回転角は式(4. 2. 11)で推定する。  

20 ecpIe t               (4. 2. 11) 

ここで， tcp は制御演算周期を表す。  

 以上が，提案手法の回転角・速度推定の原理である。  

続いて，提案手法の推定精度を検証する。  

まず，電流センサの測定誤差による推定誤差を検証する。電流情報を用いて計算するの

は短絡電流ベクトルの位相角I である。ここで，三相電流を検出するセンサの誤差をI

として，短絡電流を i(T)とすると，電流センサの誤差による影響が最大となるのは短絡電

流ベクトルと電流センサ誤差の和Isum が図 4. 2. 8 に示すように直交するときである。この

とき，測定される短絡電流ベクトルは iest(T)となり，短絡電流ベクトルの位相角誤差の最

大値I は式(4. 2. 12)で示される。  

   
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tantan 11           (4. 2. 12) 

推定速度は式(4. 2. 10)に示したように，短絡電流ベクトルの位相角を 4 回用いて推定を行

う。したがって，速度推定誤差の最大値e は次式で示される。  
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         (4. 2. 13) 

を後述の設計法に従って 1.5 [ms]と設定すると仮定するとき，電流誤差（I/ i(T)）が 1 [%]

である場合には式(4. 2. 13)より速度推定誤差を計算すると 2.3 [%]程度となる。したがって，

電流誤差が 1 [%]以内になるように短絡時間を設計すれば，電流センサの測定誤差による

速度推定誤差は 2.3 [%]以内になる。また，推定回転角に関しては，式(4. 2. 11)に示すよう

に短絡電流ベクトルの位相角を 1 度用いて推定を行う。したがって，回転角推定誤差の最

大値e は次式で示される。  
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tantan 11           (4. 2. 14) 

電流誤差（I/ i(T)）が 1 [%]である場合には式(4. 2. 14)より回転角推定誤差を計算すると

0.016 [rad]程度となり，誤差の影響はほとんど無いと考えられる。  
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(a) 一回目の短絡電流             (b) 二回目の短絡電流  

図 4. 2. 4 ステータ三相軸上の短絡電流ベクトル  

 

図 4. 2. 5 三回目短絡待ち時間 23 が二回目短絡待ち時間 12 と  

         等しかった場合のステータ三相軸上の短絡電流ベクトル  
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(a) 正回転時                 (b) 逆回転時  

図 4. 2. 6 三回目短絡待ち時間 23 を12 +とした場合の  

ステータ三相軸上の短絡電流ベクトル  

 

 

図 4. 2. 7 正確な電流制御のための回転角  

 

 

図 4. 2. 8 電流センサ誤差による短絡電流ベクトルの誤差  
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次に，速度変化の影響を検証する。提案手法では，短絡間隔で速度が変化しないものと

仮定して速度を推定している。そこで，速度の変化による推定誤差を求める。表 4. 2. 1 の

パラメータを用いて，6000 [rpm]における惰行再起動時の速度推定誤差を計算する。ただ

し，短絡間隔12と23および短絡時間 T は後述するパラメータ設計法に従って12=8.5 [ms]，

23=10.0 [ms]，T=0.5 [ms]と定める。速度変化量に対する回転角推定誤差を図 4. 2. 9 に，速

度推定誤差を図 4. 2. 10 に示す。  

図 4. 2. 9 より，回転角推定誤差は速度変化が 5 [%]の場合でも 0.07 [rad]程度と非常に精

度よく推定できている。一方，図 4. 2. 10 より速度変化量が 1 [%]のとき，速度推定誤差は

2.4 [%]程度となっているが，速度変化量が 5 [%]となると，13 [%]程度と大きくなる。再起

動直後に推定回転角・速度は PLL 制御器の初期値として制御を行うことになるため，速度

推定誤差が大きい時には推定開始直後に軸誤差が大きくなり，電流が大きく変動し，制御

が安定しない。シミュレーションにおいて，速度推定誤差が 5 [%]以内では安定して再起

動可能であることから，速度推定誤差が 5 [%]以内になる範囲であれば提案手法が使用可

能である。前述のように速度推定誤差は電流センサの測定誤差によって最大で 2.3 [%]程度

の誤差が生じる。このことから，提案手法は速度変化による推定誤差が 2.7 [%]以内となる

システムで使用可能である。すなわち，短絡間隔で速度変化量が 1 [%]以下となるシステ

ムにおいて有効であると考えられる。前述の通り，鉄道車両用ドライブシステムにおける

短絡電流の減衰時間は 8 [ms]程度であることから三回の短絡間隔は 30 [ms]以内となる。鉄

道車両用ドライブシステムではイナーシャが大きいため，30 [ms]以内に速度変化量が 1 [%]

を超えることはない。したがって，本方式は鉄道車両用に適用可能であると考えられる。  

最後にパラメータ変動による影響を検討する。提案手法でモータ定数を用いるのは回転

角を推定するときのみである。一般的に磁気飽和によって変化する q 軸インダクタンス Lq

のパラメータ変動による影響を検討する。  

表 4. 2. 1 のパラメータを用いて，6000 [rpm]における惰行再起動時の回転角推定誤差を

計算する。q 軸インダクタンス Lq に対する回転角推定誤差を図 4. 2. 11 に示す。ただし，

LqN はノミナル値である。図 4. 2. 11 より q 軸インダクタンスの変化によって回転角推定誤

差が生じるが，最大で 0.3 [rad]程度であり，再起動には大きな影響はないと考えられる。  

以上が，提案手法の推定精度となるが，鉄道車両用 PMSM ドライブシステムにおいて十

分な推定精度を達成できる見込みである。  

 最後に，パラメータ設計法について述べる。  

まず，短絡時間 T の設計法を述べる。式(4. 2. 3)より短絡電流を小さくするためには短絡

時間 T をできるだけ短く設定した方が良い。一方，式 (4. 2. 13)に示したように短絡電流が

小さい場合には電流誤差の影響を受けやすくなってしまう。このことから，短絡時間 T は

短絡電流の値によって変化させる。図 4. 2. 12 に短絡時間決定のフローチャートを示す。

制御演算周期毎に短絡電流を測定し，短絡電流がある閾値 Ith に達していれば，そこで短絡

を終了する。その時の短絡時間を三回の短絡に用いる。電流の閾値 Ith については，前述の
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通り電流センサの測定誤差が 1 [%]以内になるように測定誤差の 100 倍に設定すると良い。

これによって，速度推定誤差が 5 [%]以内になり，安定した惰行再起動が可能となる。  

次に，二回目短絡待ち時間12 と三回目短絡待ち時間23 の差（=23 - 12）の設計方法

を示す。は最高速回転時に [s]でロータが以上回転しないような値に設定する。 [s]

でロータが以上回転すると，正確な速度推定を行うことができないためである。また，

はより正確な速度推定を行うために可能な限り大きく設定する。これは，式(4. 2. 12)に示

したようにステータ三相軸上の短絡電流ベクトルの位相角推定には，電流センサの測定誤

差が含まれているためである。すなわちを小さく設定すると相対的に短絡電流ベクトル

の位相角誤差が大きくなってしまい，その結果，式(4. 2. 13)に示すように速度推定精度を

低下させるためである。したがって，は次式を満たす中で可能な限り大きな値に設定す

る。  

max


               (4. 2. 15) 

ただし，は電流制御割込みを考慮して制御演算周期の整数倍に設定する。また，低速域

ではで変化する回転角が小さくなるので，を長く設定し直す。すなわち，図 4. 2. 12

で示したように短絡電流が小さい場合に短絡時間を長くするが，それと同時にの設定も

変更する。  

最後に，二回目短絡待ち時間12 と三回目短絡待ち時間23 の設計方法を示す。前述の通

り，短絡待ち時間は短絡電流が減衰するための待ち時間である。したがって，12 と23 は

短絡電流の減衰によって決定すればよい。すなわち，図 4. 2. 13 に示すように，一回目の

短絡が終わった後，電流制御割込みごとに電流を検出する。電流が十分小さくなったら，

二回目の短絡を行う。この時の間隔を12 として記録する。この時，短絡間隔12 が十分小

さく，次式を満たすようであれば，二回短絡方式が使用できるので，二回短絡方式に切り

替えて，速度を推定する。  

 T12
             (4. 2. 16) 

また，式(4. 2. 16)を満たさない場合には二回短絡方式が使用できないので，23 （=12+）  

[s]後に三回目の短絡を行い，速度を推定する。ただし，図 4. 2. 13 中の Imin は短絡電流が減

衰したかを確認するための閾値で，電流センサの測定誤差の 2 倍程度の値に設定する。  
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図 4. 2. 9 速度変化量に対する回転角推定誤差  

 

 

図 4. 2. 10 速度変化量に対する速度推定誤差  
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図 4. 2. 11 q 軸インダクタンス変動に対する回転角推定誤差  

 

 

図 4. 2. 12 短絡時間決定のフローチャート  
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図 4. 2. 13 短絡間隔決定のフローチャート  

 



第 4 章 電圧センサを用いない惰行再起動法 

 82 

4.2.3 ミニモデル試験検証 

ミニモデル実験機を用いた実験により本提案手法の有効性を確認する。PMSM 定数およ

び実験条件を表 4. 2. 2 に示す。  

表 4. 2. 2 に示したように，本実験装置の最高速度は 2100 [rpm]であり，最高速度が 6000 

[rpm]である鉄道車両用への適用を検証するには十分ではない。したがって，提案手法が，

最高速度が速く，制御演算周期が長い鉄道車両用のシステムに適用できるか確認するため

に，短絡間隔をあえて長く設定する。具体的には，提案手法のパラメータは下記のように

設定する。T = 1 [ms], 12 = 50 [ms],23 = 57 [ms],  = 7 [ms]である。  

図 4. 2. 14 に最高回転速度時の 2100 [rpm]からの再起動の実験結果を示す。図中 iu，iv，

iw は三相電流，im は電流ベクトルの大きさ，Nreal は真の回転数，Nest は推定回転数である。

図 4. 2. 14 に示すように，高回転時でも精度良く初期速度が推定されていることがわかる。

したがって，本提案手法の有効性が確認できた。  

さらに，図 4. 2. 15 に加速時と減速時のそれぞれにおいて，300 [rpm]，1000 [rpm]，1800 

[rpm]，2100 [rpm]で再起動を行った実験結果を示す。図中 VDC はインバータ直流入力電圧，

id, iq は dq 軸電流，Em は端子電圧指令値，Tm はトルクである。パラメータ設定に関しては，

2100 [rpm]の再起動実験の際に用いたパラメータと同様の値を用いる。ただし，300 [rpm]

の時には，制御演算周期 1 周期である短絡時間 1 [ms]では十分な短絡電流が得られなかっ

たため，短絡時間を 2 [ms]とし，短絡間隔 20 [ms] の二回短絡方式を用いて初期速度推定

を行っている。図 4. 2. 15 より，提案手法は全速度領域で良好に速度推定がなされている

ことがわかる。  

 

4.2.4 実機シミュレーション検証 

4.2.3 項で述べたように，ミニモデル試験装置の最高速度は大きくないので，提案手法が，

最高速度が高く，制御演算周期が長い鉄道車両用に適用できるか検証することはできない。

したがって，本項で 6000 [rpm]からの再起動のシミュレーションを行って，提案手法の有

効性を検証する。PMSM 定数や実験条件は表 4. 2. 1 と同様である。提案手法のパラメータ

は 4.2.2 項に示した設計法に基づいて，下記のように決定された。T = 0.5 [ms], 12 = 8.5 

[ms],23 = 10.0 [ms],  = 1.5 [ms]である。また，再起動前に，三回目の短絡電流がゼロに

減衰するために 8.5 [ms]の待ち時間を設ける。  

図 4. 2. 16 に 6000 [rpm]からの再起動のシミュレーション結果を示す。図 4. 2. 16 に示す

ように，高回転時でも精度良く初期速度が推定されていることがわかる。したがって，本

提案手法は最高速度が高く，制御演算周期が長い鉄道車両用に適用することができる。  
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表 4. 2. 2 ミニモデル試験機の試験条件  

名前  記号 値 

極対数  N 2 

巻線抵抗  Rm 0.248 [] 

速度起電力係数   f 0.367 [Vs/rad] 

d 軸インダクタンス  Ld 8.0 [mH] 

q 軸インダクタンス(力行時) Lq 32.0 [mH] 

q 軸インダクタンス(回生時) Lq 38.0 [mH] 

イナーシャ  J 4.81 [kgm
2
] 

インバータ直流電圧  Edc 300.0 [V] 

電流最大値  Im max 15.0 [A] 

最高速度   max 2100 [rpm] 

キャリア周波数  fs 1.0 [kHz] 

制御演算周期  tcp 1.0 [ms] 

 

 

図 4. 2. 14 2100 [rpm]からの再起動実験結果  
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図 4. 2. 15 全速度域における再起動実験結果  
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図 4. 2. 16 6000 [rpm]からの再起動シミュレーション結果  
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4.3 非ゼロ電圧ベクトルを用いた惰行再起動法  

本節では，起動時のみスイッチング周波数を上げる「非ゼロ電圧ベクトルを利用した惰

行再起動法」について述べる。本提案手法では，鉄道車両用 PMSM ドライブシステムに適

した惰行再起動法として，①停止から最高速までの全領域を再起動可能，②電圧超過領域

でも過電流にならずに再起動可能，を満たす再起動法とする。  

4.3.1 提案手法の基本原理 

①「停止から最高速までの全領域を再起動可能」を実現するためには，(a)起動時の電流を抑制

する制御と(b)低速と高速の両方で使用可能な回転角・回転速度推定が必要となる。それを実現す

るために，本節では図 4. 3. 1 に示した起動法を提案する。 

本システムで実現できる機能は以下の通りである。 

(a)起動時の電流を抑制する制御 

電流制御部で起動時に過電流を抑制するために高速電流応答可能な電流制御型 PWM[4. 23]

を用いる。 

(b)低速と高速の両方で使用可能な回転角・回転速度推定 

電流制御部で非ゼロ電圧ベクトルのみを選択することで高調波電流を大きくし，回転角推

定部で拡張誘起電圧モデル[4. 24]を用いて無負荷誘起電圧とインダクタンスの両方を利用か

ら回転角を推定する。 

以下で，回転角推定部，電流制御部，磁極極性（NS）判別部について説明する。  

 

 

図 4. 3. 1 提案手法のブロック線図  



  第 4 章 電圧センサを用いない惰行再起動法 

 87 

まず，回転角推定部について説明する。  

突極型 PMSM の d-q 軸上の電圧方程式を式(4. 3. 1)に示す。  
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           (4. 3. 1) 

ここで，vd , vq は d-q 軸電機子電圧， id , iq は d-q 軸電機子電流，Rm は巻線抵抗，Ld , Lq は

d-q 軸インダクタンス，は d-q 軸ロータ速度，f は磁石磁束係数，p (=d /dt )は微分演算子

である。  

式(4. 3. 1)の右辺第 1項の行列の対角成分と逆対角成分のインダクタンスが同じになるよう

に誘起電圧を拡張することで回転角情報を誘起電圧成分に集中させて，回転角を計算で

きるようにする。誘起電圧を拡張すると，式(4. 3. 1)の電圧方程式は式(4. 3. 2)で示される。  
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        (4. 3. 2) 

式(4. 3. 2)を座標に座標変換すると式(4. 3. 3)になる。  
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ここで，v, vは軸電機子電圧，i , iは軸電機子電流である。また，拡張した誘起

電圧（拡張誘起電圧 E0x）は式(4. 3. 4)で表される。  

     qqdqddfx piLL　LLiΦωE 0
           (4. 3. 4) 

式(4. 3. 3)より，回転角は式(4. 3. 5)で計算することができる。  
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式(4. 3. 4)で示されるように，E0x は回転速度が小さい時には，q 軸電流の微分項（右辺第

2 項）のみとなる。E0x が小さくなると式(4. 3. 5)で回転角を計算する際に誤差が大きくな

ってしまうので，電流微分項を大きくすることで低速から高速まで精度良く回転角を推定

できるようにする。  

 電流微分演算は，図 4. 3. 2 に記載したように電流検出周期（AD 変換周期）はスイッチ

ング周期ts の半分として，スイッチングの中間と終わりでの電流変化から演算する。これ

により，スイッチングノイズによる影響を少なくすることができる。演算式は式 (4. 3. 6)

とする。  

 
   

2

1

st

nini
npi




              (4. 3. 6) 

次に，電流微分項を大きくするための電流制御法を示す。  

磁石磁束による電圧を抑制し過電流になるのを防ぐために，電流値と電流指令値から直接ゲー

ト指令を決定するキャリア比較を用いない電流制御型 PWM[4. 23]を利用する。さらに，低速域で
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も推定可能とするために，電流微分項が大きくなるようにスイッチングする方法とする。 

インバータが出力可能な電圧を，上側アーム ON を 1，下側アーム ON を 0 として(U,V,W)

の状態を 10 進表現にすることで，出力電圧ベクトル V0～V7 で表現する。例えば，U 相：

上側 ON，V 相：下側 ON，W 相：下側 ON の場合には(1,0,0)となり 10 進表現にすると V4

となる。このうち，V1～V6 は図 4.3.3 に示す 6 方向の非ゼロ電圧ベクトルとなり，残りの

V0 と V7 はゼロ電圧ベクトルになる。ここで図 4. 3. 3 のように，電流指令ベクトル iref と検

出した電流 i0 の差i を求め，その方向と最も近い非ゼロ電圧ベクトル (V1～V6)を選択する。

（図 4. 3. 3 では V6 を選択する。）これによって，電流偏差i が小さくなる。これを制御割

込み毎に実施することで電流を制御する。非ゼロ電圧ベクトルのみを選択することで，①

電流応答が高速になる，電流微分項が大きくなり低速域で回転角推定可能になる，という

メリットがある。なお，スイッチング周期を短くすれば，電流微分項が大きくなっても電

流リプルは大きくならないため，トルクリプルは無視できるほど微小となる。  

次に電流指令値に関して説明する。無負荷誘起電圧がインバータ直流電圧よりも高い電

圧超過領域ではゲートが OFF の状態でも，インバータ直流電圧を超えた無負荷誘起電圧に

よって回生電流が流れトルクが生じてしまうため，トルクに寄与せずに誘起電圧を抑制す

ることが可能な弱め磁束電流指令（負の d 軸電流指令）を与える必要がある。また，電圧

超過領域に近い領域においてもインバータ直流電圧の変動によって電圧超過領域に入った

際に回生が起こらないように，弱め磁束電流を流した方が良い。さらに，弱め磁束電流を

流すと，付帯効果として，回転角推定のロバスト性を向上する効果もある。式 (4. 3. 4)にお

いて第 2 項の電流微分項-(Ld-Lq)piq は定常的な平均値がゼロである。一方，第 1 項の{f 

+(Ld-Lq)id}は速度が正の時，定常的な正の値となる。ここで，dq 軸上の磁石磁束 f は必ず

正であり，(Ld-Lq)は必ず負となるため，d 軸電流 id を負の方向に流すことで，第 1 項の絶

対値が大きくなり拡張誘起電圧 E0x の平均値が大きくなる。これにより回転角推定がノイ

ズに対してロバストになる。以上，2 点のメリットから電流指令はマイナス d 軸方向に与

えることとする。  

続いて，磁極極性判別部について述べる。  

式(4. 3. 4)に示したように，拡張誘起電圧 E0xは電流微分項の正負によって，正と負のいずれに

もなり得る。したがって，前述の回転角推定部では磁極極性（N 極と S 極）を判別することはで

きない。磁極極性判別をする手段としては，低速域で用いられている磁気飽和を用いる方法[4. 1]

があるが，ある程度の回転速度以上では誘起電圧が大きいため，誘起電圧を利用することで，よ

り短時間に磁極極性を判別することができる。これにより，電圧超過領域でも速やかに弱め磁束

電流を流すことができる。 
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図 4. 3. 2 電流検出周期  

 

 

図 4. 3. 3 電圧ベクトルの選択方法  
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PMSM が正回転している時，無負荷誘起電圧が q 軸方向に生じるため，vq は正の値にな

る。ここで，推定回転角est が 180 [deg]反転している場合，推定回転角est を用いて電圧指

令 vu* , vv* , vw*を q 軸電圧に座標変換した vqref は負の値になる。一方，モータモデルから

指令値を用いて計算する vqmod は磁極極性が反転しているか否かに関わらず，必ず正の値に

なる。したがって，vqref と vqmod の符号を比較すれば，磁極極性を判別することができる。

誘起電圧が所定電圧以下では，低速であると判断し，磁気飽和を用いた磁極極性判別[4. 1]

を実施する。  

最後に，提案手法の起動シーケンスについて述べる。  

図 4. 3. 4 に本提案手法の起動時のフローチャートを示す。モータ起動指令があると，まず，非

ゼロ電圧ベクトルのみを選択する電流追従型 PWM にて電流制御を行う。そして，その時の電流

と電圧指令から回転角と速度を推定する。その後，本項で提案した磁極極性判別法を用いて，回

転角反転指令があれば回転角を 180 [deg]進める。これを所定時間，繰り返す。所定時間経過後，

誘起電圧が所定電圧に達しているか否かを確認して，所定電圧以下であれば，磁気飽和を利用し

た磁極極性判別法[4. 1]を用いて磁極極性判別を行う。ここで，回転角反転が必要であれば推定回

転角を 180 [deg]進めて起動処理を完了する。 

 

 

図 4. 3. 4 提案起動法のフローチャート  
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4.3.2 電圧超過領域での再起動法 

本項では，4.3.1 項で提案した再起動法を基に②「電圧超過領域でも過電流にならずに再

起動可能」を実現するための起動前処理を提案する。  

電圧超過領域で再起動が必要な場合としては，以下が考えられる。  

・モータとインバータの間に負荷接触器があり，保護動作等で負荷接触器が開いて惰行し

ている状態から，負荷接触器を閉じて再起動する場合（負荷接触器投入起動と呼ぶ）  

・惰行中に (a)回転速度が上昇する (b)インバータ直流電圧が下がる (c)磁石温度が下が

る などの変化が生じて回生電流が流れ始める場合（電流流れ込み起動と呼ぶ）  

前述の通り，電圧超過領域ではゲートが OFF の状態でも，インバータ直流電圧を超えた

無負荷誘起電圧によって回生電流が流れてしまう。この状態から再起動をするためには，

短時間で回転角を推定して，無負荷誘起電圧を抑えるような弱め電流を流さなければなら

ない。  

回転角の推定演算を早めるためには，図 4. 3. 1 のうち，回転速度を推定している PLL 制

御器（図 4. 3. 5）と推定回転速度フィルタ（図 4. 3. 6）の各積分器に初期回転速度e0 を設

定すれば良い。無負荷誘起電圧がインバータ直流電圧と等しくなる回転速度は式 (4. 3. 7)

で計算できる。  

f

dcV




2
min               (4. 3. 7) 

ここで，Vdc はインバータ直流電圧である。  

したがって，電圧超過領域と判断された場合には，回転速度は次式の範囲である。  
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             (4. 3. 8) 

このことから，推定を高速化するため，推定回転速度の初期値の計算式は次式で与える。  
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また，弱め電流の指令値に関しては，負荷接触器投入起動の場合には，最高回転速度で完

全に弱められるように次式で設定する。  

d
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dref
L

V
i

max
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 
             (4. 3. 10) 

なお，巻線電流が流れるか否かで電圧超過領域であるか否かを判定し，電圧超過領域では

ないと判定された場合には，推定回転速度の初期値は 0 として起動する。  

負荷接触器投入起動における起動前補正ルーチンのフローチャートを図 4. 3. 7 に示す。

モータを起動すると判断した場合に，負荷接触器を閉じる。その時に，巻線電流が流れれ
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ば，電圧超過領域であると判断して，推定回転速度の初期値を式 (4. 3. 9)にて設定する。さ

らに，式(4. 3. 10)を満たすように d 軸電流指令値を変更して，起動を開始する。  

 次に，パラメータ設計方法について述べる。  

鉄道車両用主電動機における動作範囲は，架線電圧が 1500 [V]のシステムで，インバー

タ直流電圧 Vdc は 900 [V]～1800 [V]であり，磁石磁束係数 f も温度により±5 [%]程度変動

する。鉄道車両用インバータシステムでは，通常，インバータ直流電圧 Vdc を電圧センサ

によって検出している為，測定誤差は無視しても問題ない程度であり，また起動前処理か

ら，インバータを起動するまでの時間は 1 [ms]以内であるため，この間で速度，インバー

タ直流電圧が大きく変動することを考慮する必要はない。一方，磁石磁束係数 f は温度に

よる変動が±5 [%]程度あり，鉄道車両用主電動機では一般的に温度センサがないため，こ

の変動は事前に把握することはできない。したがって，変動を考慮してパラメータを設計

する必要がある。まず，式(4. 3. 10)の弱め電流の指令値については，磁石磁束係数 f が最

大の場合でも弱められるように，温度が使用上の最低温度時の磁石磁束係数f を用いて設

計する。次に，式(4. 3. 9)の推定回転速度の初期値は磁石磁束係数f が大きいほど小さい値

で設定される。ここで，回転速度が高速であるほど，無負荷誘起電圧がインバータ直流電

圧よりも超過する量が増えるため，起動時のトルクショックやインバータ直流電圧の上昇

が大きくなる。したがって，最高回転速度において実際値との誤差が大きくなるのを避け

た方が安定した起動が確保できる。最高回転速度では，磁石磁束係数f が最大の時，実際

値との誤差が最大となるので，こちらも温度が最低の時の磁石磁束係数f を用いて推定回

転速度の初期値を決定する。なお，起動時の推定回転速度の初期値と実際の回転速度の誤

差によって，回転角誤差の整定時間が異なる。したがって，最高回転数で磁石温度が最低

の時の回転速度誤差を用いて PLL ゲインの時定数を設計する。これにより磁石磁束係数f

に誤差が生じた場合でも所定の整定時間以内に設計することができる。  
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図 4. 3. 5 PLL 制御器のブロック線図  

 

 

図 4. 3. 6 推定回転速度フィルタのブロック線図  

 

 

 

図 4. 3. 7 起動前処理のフローチャート  

 

Kp

 e

1/sKi

+
+

e0

1/Td

est
1/s

+
+

e0

e



第 4 章 電圧センサを用いない惰行再起動法 

 94 

4.3.3 実験・シミュレーション検証 

200 [kW]級の PMSM を用いて実機試験を実施した。実験条件を表 4. 3. 1 に示す。鉄道車

両用ドライブシステムにおける使用範囲は，架線電圧が 1500 [V]のシステムで，インバー

タ直流電圧は 900 [V]～1800 [V]，最高回転速度は 300 [Hz]程度であるが，試験設備の都合

で，インバータ直流電圧は 1320 [V]～1720 [V]，回転速度は-25 [Hz]～275 [Hz]とした。ま

た，鉄道車両用ドライブシステムにおけるスイッチング周波数は通常 1 [kHz]程度であるが，

電流応答を高速にするために起動時のみに限定して 4 [kHz]とした。また，4.3.1 項で説明

したように，電流サンプリング周期はスイッチング周波数の 2 倍の 8 [kHz]とし，12 [bit]

の AD コンバータを用いた。  

ここで，従来の鉄道車両用インバータ・制御装置にそのまま適用できるように，スイッ

チング周波数の増加による影響を検討する。  

（１）スイッチングロスの増加  

後述のように定トルク領域に対して最大でも 40 [%]程度の電流しか流れないため，スイ

ッチング周波数を 4 倍にしたとしても発熱量としては最大でも定トルク領域の 0.4 * 0.4 * 4 

* 100 = 64 [%]程度である。また時間としても 100 [ms]と短いため，スイッチングロスの増

加は問題にならない。  

（２）制御負担の増加  

スイッチング周波数を 4 倍にするため，提案手法では通常領域の制御よりも短い間隔で

制御を行う必要がある。しかし，提案手法では，フーリエ級数展開のような複雑な演算処

理を行わないため，従来の制御マイコンでも十分処理が可能である。  

無負荷誘起電圧がインバータ直流電圧よりも低い領域における実験結果を図 4. 3. 8～図

4. 3. 11 に示す。ここで，は推定回転角と実回転角の差（=est－）を，e0 は PLL 制御

器の出力である推定回転速度（フィルタ通過前）を，est は推定回転速度（フィルタ通過

後）を， id，iq は制御座標上の dq 軸電流をそれぞれ表す。また電流値は定トルク領域の電

流値を 1 として，トルクは定トルク領域のトルクを 1 として，それぞれ表示している。な

お，d 軸電流指令値は-0.1，q 軸電流指令値は 0 にそれぞれ設定している。図 4. 3. 8～図 4. 3. 

11 より，後退起動，停止時から最高回転速度まで，速度域によらず，起動時の過渡的な電

流変化も見られず，安定した起動が実現できている。また，推定に要する時間は，100 [ms]

以内と鉄道車両用途では十分に短時間での推定が可能であることが確認できる。なお，停

止時に関しては，初期回転角を変更して実験を行ったが，初期回転角によらず起動可能で

あることを確認している。  

電圧超過領域における実験結果を図 4. 3. 12，図 4. 3. 13 に示す。d 軸電流指令値は-0.35，

q 軸電流指令値は 0 にそれぞれ設定している。図 4. 3. 12，図 4. 3. 13 より，電圧超過領域

においても安定した再起動が実現できることが確認できた。負荷接触器を投入した際には，

電流の過渡変化があるものの，大きさは定トルク領域での電流の半分以下であり，時間と

しても数 [ms]程度であった。そのため，起動時のトルク変動は定トルク領域のトルクの 5 
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[%]未満であり，インバータ直流電圧の変動も 100 [V]以内であり，実用上，問題のない範

囲に抑えることができた。  

各回転速度における回転角推定誤差，回転速度推定誤差を図 4. 3. 14 に示す。図 4. 3. 14

には，図 4. 3. 8～図 4. 3. 13 に加えて，12.5 [Hz]，50 [Hz]，200 [Hz]，225 [Hz]の推定結果

を記載している。なお，回転角推定誤差，回転速度推定誤差は制御が十分に落ち着いた 80 

[ms]～100 [ms]の間の検出結果の平均値である。図 4. 3. 14 より，後退起動である-25 [Hz]

から最高回転速度である 275 [Hz]まで全速度域において，回転角推定誤差は±5 [deg]以内，

回転速度推定誤差は±3 [Hz]以内となっていることが確認できた。この結果を初期値とし

て通常の制御に移行すれば，移行時に過電流となることなく安定な起動が実現できると考

えられる。  

最後に，初期回転速度のプリセットによる効果を検証するため，リアルタイムシミュレ

ータ[4. 25]による検証を実施した。図 4. 3. 13 と同様の条件でプリセットの有無による応答

の比較を行った結果を，図 4. 3. 15，図 4. 3. 16 に示す。図 4. 3. 15，図 4. 3. 16 より電圧超

過領域において，PLL 制御器と推定速度フィルタに初期推定速度を与えることで回転角・

回転速度の収束が早くなり，無負荷誘起電圧によって電流が過電流になる前に適切な電圧

が出力されていることが確認できた。  
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表 4. 3. 1 試験条件  

名前 値 

定格出力 [kW] 200 

インバータ直流電圧  [V] 1320～1720 

再起動時のスイッチング周波数  [kHz] 4.0 

電流検出周波数  [kHz] 8.0 

AD コンバータの分解能  [bit] 12 

インバータ周波数  [Hz] -25～275 

 

 

図 4. 3. 8 停止状態からの起動結果  

(=0 [Hz] , Vdc=1720 [V]) 

 

図 4. 3. 9 後退状態からの起動結果  

(=-25 [Hz] , Vdc=1720 [V]) 

 

図 4. 3. 10 中速域からの起動結果  

(=100 [Hz] , Vdc=1720 [V]) 

 

図 4. 3. 11 最高速からの起動結果  

(=275 [Hz] , Vdc=1720 [V]) 
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図 4. 3. 12 電流流れ込み起動の結果  

(=240 [Hz] , Vdc=1320 [V]) 

 

図 4. 3. 13 負荷接触器投入起動の結果  

(=275 [Hz] , Vdc=1320 [V]) 

 

図 4. 3. 14 回転速度毎の回転角および回転速度の推定誤差  

 

図 4. 3. 15 起動前処理有の起動結果  

(=275 [Hz] , Vdc=1320 [V]) 

 

図 4. 3. 16 起動前処理無の起動結果  

(=275 [Hz] , Vdc=1320 [V]) 
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4.4 本章のまとめと今後の展望 

本章では，鉄道車両用 PMSM ドライブシステムの重要課題の 1 つである惰行再起動時に

おける回転角推定法について，電圧センサを用いない 2 種類の手法を提案した。本章で得

られた知見と今後の展望をまとめると，以下のようになる。  

(1) 一般産業用の瞬停再起動法を応用した「三相短絡を利用した惰行再起動法」を提案し

た。従来手法は，再起動する際，三相短絡を行い流れる電流から回転角を推定する手

法であるが，鉄道車両用 PMSM ドライブシステムに適用する際に，短絡電流の減衰時

間が確保できないという問題点を述べ，それを改良した手法を提案した。提案手法は

シミュレーションおよびミニモデル実験により，その有効性を確認した。本提案手法

により，鉄道車両用 PMSM ドライブシステムにおいて現状からシステム変更すること

なく電圧センサを用いない惰行再起動を実現することができるようになった。  

(2) インバータと PMSM の間に負荷接触器を設け，無負荷誘起電圧がインバータ直流電

圧よりも高い PMSM を用いたシステムにも適用できるように，起動時のみスイッチン

グ周波数を上げる「非ゼロ電圧ベクトルを利用した惰行再起動法」を提案した。実機

試験により，本提案手法は負荷接触器投入起動を含んだ全速度域での再起動が実現で

きることを確認した。本提案手法により，起動時のみスイッチング周波数を上昇する

必要があるものの，最高速で無負荷誘起電圧がインバータ直流電圧よりも高い PMSM

を適用できるようになり，起動電流を低減できることからインバータの小型化を実現

できる。なお，本方式は既に鉄道車両用 PMSM ドライブシステムに適用され，安定し

た起動が実現できている（[4. 26]の図 7）。これにより，電圧センサを無くし，インバ

ータの小型化・低コスト化に寄与し，また，信頼性が向上した点が適用先からも評価

いただいている。また，今後の展望として，本手法では，誘起電圧だけでなく磁気突

極性を利用した回転角推定を行っているため，近年，適用が始まっている産業用シン

クロナスリラクタンスモータ（Synchronous Reluctance Motor; SynRM）の瞬停再起動に

応用することが期待できる。  
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第 5 章 結論 

 

近年，地球温暖化対策等の観点から，様々な分野で省エネルギー化が進められている。

輸送分野において，鉄道は走行抵抗が小さいことから，輸送量あたりの消費電力量が他の

交通手段に比べて低い交通機関である。しかし，地球温暖化を背景に 2006 年に「改正省エ

ネ法」が施行され，輸送事業者に対しても更なる消費電力量の低減が求められている。ま

た，鉄道事業者においては，更なるコスト削減の観点からも消費電力量の低減は重要であ

る。  

鉄道車両駆動用主電動機として，1990 年前後から IM が主流となっている。これは，そ

れまで用いられてきた直流電動機に比べてブラシが不要となることから，メンテナンスの

低減，小型・軽量化が図れるといったメリットがあるためである。また，IM ではすべりが

あるため，インバータ 1 台で複数の電動機を駆動でき，インバータを小型化できるといっ

たメリットもある。鉄道車両用ドライブシステムにおける消費電力量を考えると，現在，

主流となっている IM を主電動機に用いる場合，走行時の消費電力量の約半分を主電動機

損失が占める。したがって，主電動機損失を低減することが，鉄道車両における消費電力

量を低減する上で最重要である。  

主電動機損失の低減という観点から主電動機を考えたとき，PMSM が IM よりも有利で

ある。Nd-Fe-Br 系や Sm-Co 系といった希土類永久磁石が出現し，PMSM の大容量化が可

能となったことを背景に，2006 年頃から，PMSM が鉄道車両駆動用主電動機に適用され始

めた。PMSM はモータ単体の効率として IM に対して 5 [%]程度の高効率化が期待される。

さらに，高出力密度化により体格を同等として出力を増加させることで回生エネルギーの

増加も期待できる。これらの効果により，消費電力量を従来システムに対して 20 [%]以上

低減することが可能となる。  

鉄道車両用ドライブシステムに PMSM を適用する場合，広範囲の可変速運転に適し，リ

ラクタンストルクを積極的に用いることで磁石使用量を低減可能な PRM が適している。

また，小型化，低コスト化，信頼性向上等の観点からレゾルバ等の回転角センサを利用し

ない回転角センサレス制御の適用が求められている。  

2006 年頃から鉄道車両用ドライブシステムでも回転角センサレス PRM ドライブシステ

ムが適用されているが，更なる普及を阻害する要因として，制御の視点で大きく 3 点の課

題があった。即ち，①電磁騒音の問題，②PRM に適した極性判別法の確立，③電圧センサ

を用いない惰行再起動の実現である。これらの課題を解決することが PMSM ドライブシス

テムの普及にとって必要であった。  

このような背景のもと，本研究では鉄道の省エネルギー化に有効な PMSM ドライブシス

テムの普及を実現するために，特に PRM に焦点を当て，その回転角センサレス制御技術
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を高度化させ，PMSM の普及の阻害要因となっている上記課題を解決した制御技術を開発

した。以下，本論文で得られた知見と今後の展望を述べる。  

 

 第 2 章では，PMSM ドライブシステムの問題点の 1 つである電磁騒音のうち，制御に起

因して発生する①「インバータのスイッチングによって発生する PWM 高調波電流による

騒音」と，②「回転角を推定するために重畳する高周波電流による騒音」の 2 種類につい

て分析し，騒音を低減する手法を開発した。  

まず，「インバータのスイッチングによって発生する PWM 高調波電流による騒音」につ

いて，従来手法であるランダムキャリア PWM で発生する高調波電流を定式化した。さら

に，導出した定式をもとに，機械共振点を避けるように高調波成分を発生できる手法とし

て，2 つのキャリア周波数からキャリア周波数を選択し，両周波数間の変移確率によって

高調波成分を制御する「変移確率制御による PWM キャリア分散法」を新たに提案した。

騒音測定試験によって，提案手法は機械共振点を避けて特定周波数の発生を抑制できる効

果があることが確認できた。本手法により，機械共振点を避けることで鉄道車両用 PMSM

ドライブシステムの騒音オーバーオール値を低減できた。  

次に，「回転角を推定するために重畳する高周波電流による騒音」について，重畳高周波

電圧の振幅と騒音がトレードオフの関係になること，および，重畳高周波電圧の振幅と回

転角・速度の推定精度がトレードオフの関係になることに着目して，定常時には重畳高周

波電圧の振幅を小さくし，電流過渡変化時にのみ重畳高周波電圧の振幅を大きくすること

で，回転角・速度推定精度を低下させずに，運転中全般としての騒音を低減する「重畳高

周波電圧振幅制御法」を提案した。シミュレーションおよび実験検証によって，提案手法

は定常的な低騒音化と過渡的な安定性の両立が実現できることが確認できた。本手法によ

り，低速域の回転角センサレス制御として広く知られている高周波重畳方式において，鉄

道車両用ドライブシステムに要求される過渡安定性を満たしながら，定常的な低騒音化を

実現することができた。  

今後の展望として，「変移確率制御による PWM キャリア分散法」は PWM を用いた様々

な半導体電力変換器に適用することで電磁騒音の低減が期待できる。さらに，本手法は原

理的に重畳高周波電流の騒音低減にも応用可能であることから，その開発が期待できる。

また，「重畳高周波電圧振幅制御法」を一般産業用，自動車用等の他分野の PMSM ドライ

ブシステムに展開することが期待できる。  

 

第 3 章では，PRM における初期磁極極性推定法で利用される d 軸インダクタンスの磁気

飽和特性が，他の PMSM と異なり，N 極方向に極大点を持つことを電磁界解析によって明

らかにした。また，ロータの中央と外周のブリッジ部における磁石磁束の内部ループによ

る磁気飽和によって，本磁気飽和特性を示すことを確認した。さらに，鉄心，磁石の材料

により，極大点の位置，ピーク値が変化することを明らかにした。  
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さらに，本磁気飽和特性を利用して，極性判別時の電流量を低減する方法を提案し，ミ

ニモデル試験によって有効性を確認した。  

本章によって，モータ設計が制御で用いるモータパラメータに与える影響が明らかにな

り，製造前に極性判別可能かを判断することができるようになった。さらに，PRM に適し

た磁極極性推定法を提案することによって，N 極方向に極大点を持つ場合には提案手法を，

持たない場合には従来手法を使い分けることで，ロータの磁石配置によらずに極性判別が

可能となった。  

今後の展望として，磁石の温度により極大点のピーク値が変化することを利用した温度

推定法の開発が期待できる。また，提案した磁極極性推定法を一般産業用，自動車用等の

他分野の PRM ドライブシステムに展開することが期待できる。  

 

第 4 章では，鉄道車両用 PMSM ドライブシステムの重要課題の 1 つである惰行再起動時

における回転角推定法について，電圧センサを用いない 2 種類の手法を提案した。  

1 つ目は，一般産業用の瞬停再起動法を応用した「三相短絡を利用した惰行再起動法」

である。従来手法では，鉄道車両用 PMSM ドライブに適用する際に，短絡電流の減衰時間

が確保できないという問題点を述べ，それを改良した手法を提案した。シミュレーション

およびミニモデル実験により，本提案手法が，最高回転速度が速く，制御演算周期が長い

鉄道車両用に適用できることを確認できた。本提案手法により，鉄道車両用 PMSM ドライ

ブシステムにおいて現状からシステム変更することなく電圧センサを用いない惰行再起動

を実現することができるようになった。  

2 つ目は，起動時のみスイッチング周波数を上げる「非ゼロ電圧ベクトルを利用した惰

行再起動法」である。インバータ小型化の観点から，磁石磁束を増やしモータの起動電流

を下げるシステムの適用が進められている。本システムでは，インバータと PMSM の間に

負荷接触器を設け，無負荷誘起電圧がインバータ直流電圧よりも高い状態から再起動する

必要がある。実機試験により，提案手法では，負荷接触器投入起動を含め，全速度域で再

起動可能であることが確認できた。本提案手法により，起動時のみスイッチング周波数を

上昇する必要があるものの，最高速で無負荷誘起電圧がインバータ直流電圧よりも高い

PMSM を適用できるようになり，インバータの小型化を実現できる。  

今後の展望として，「非ゼロ電圧ベクトルを利用した惰行再起動法」は誘起電圧だけでな

く磁気突極性を利用した回転角推定を行っているため，近年，適用が始まっている産業用

SynRM の瞬停再起動に応用することが期待できる。  

 

 本研究の成果により，鉄道車両用 PMSM ドライブシステムの普及阻害要因となっている

制御的な課題が解決した。これにより，鉄道車両用 PMSM ドライブシステムの普及が加速

され，輸送分野における省エネルギー化に大きく貢献することを期待している。  
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した。ここに深謝の意を表します。  

学部，修士課程の研究にあたり，千葉大学の近藤圭一郎教授，公益法人鉄道総合技術研

究所の米山崇氏には，本研究の機会を与えて戴き，また貴重なご助言を数多く賜りました。

また，小川知行氏（現公益法人鉄道総合技術研究所），山川隼史氏（現トヨタ自動車株式会

社）には，研究室の先輩として，鉄道・モータドライブの基礎をご指導いただきました。

深謝の意を表します。2.3 節の重畳高周波騒音の低減では，本間俊宏氏（現東日本旅客鉄

道株式会社）とともに開発を行いました。4.2 節の三相短絡を利用した惰行再起動法では，

山川隼史氏，望月伸亮氏（現王子エフテックス株式会社）とともに開発を行いました。  

株式会社 東芝  電力・社会システム研究開発センター  電機電池応用・パワエレシステ

ム開発部の中沢洋介前部長，森川竜一部長，結城和明前グループ長，安井和也グループ長

には，本研究の実施の機会を与えて戴き，数多くのご指導をいただきました。また，研究

活動に注力できる環境を与えて戴いた，株式会社 東芝 電力・社会システム研究開発セン

ター電機電池応用・パワエレシステム開発部の各位に感謝の意を表します。2.2 節の PWM

高調波騒音の低減では，上條芳武氏，松下真琴氏，野田伸一氏（現日本電産株式会社），水

野末良氏，安井和也氏，結城和明氏とともに開発を行いました。第 3 章の PRM における

初期磁極極性推定法では，松下真琴氏，中沢洋介氏，安井和也氏，結城和明氏，三須大輔

氏とともに開発を行いました。4.3 節の非ゼロ電圧ベクトルを利用した惰行再起動法では，

安井和也氏，結城和明氏，中沢洋介氏，恩田昇治氏とともに開発を行いました。  

早稲田大学  先進理工学部  電気・情報生命工学科  コンピュータ援用電磁工学研究室の各

位には，数多くの有益な情報を戴きました。ここに感謝の意を表します。  

本論文執筆にあたっては，株式会社 東芝の齋藤涼夫氏，鈴木健太郎氏，松下真琴氏，

前川佐理氏，野木雅之氏，清水陽介氏，上條芳武氏，真木康次氏，新明脩平氏，茂田智秋

氏にご助言を賜りました。ここに感謝の意を表します。  

最後に，早稲田大学在学中に絶えず応援し，支えてくれた家族に心から感謝の意を表し

ます。  

 

2017 年 1 月 28 日  

谷口 峻  
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谷口峻，上條芳武，安井和也，松下真琴，結城和明，若尾真治：「モータ電磁騒音

低減のための新しい PWM キャリア分散手法」，電気学会論文誌，Vol.135-D，No.12，

pp.1144-1152 (2015.12) 

 

谷口峻，安井和也，結城和明，中沢洋介，松下真琴，若尾真治：「永久磁石リラク

タンスモータにおける磁石磁束の極性判別法に関する考察」，電気学会論文誌，

Vol.135-D，No.6，pp.641-647 (2015.6) 

 

中沢洋介，近藤圭一郎，谷口峻，安井和也：「リラクタンストルク比率の高い永久

磁石同期電動機の位置センサレスベクトル制御一方式」，電気学会論文誌，

Vol.135-D，No.6，pp.611-621 (2015.6) 

 

谷口峻，安井和也，結城和明，中沢洋介，恩田昇治：「鉄道車両向け PMSM センサ

レス制御における電圧センサを用いない惰行再起動法」，電気学会論文誌，

Vol.133-D，No.7，pp.721-728 (2013.7) 

 

S.Taniguchi，S.Mochiduki，T.Yamakawa，S.Wakao，K.Kondo，T.Yoneyama：“Starting 

Procedure of Rotational Sensorless PMSM in the Rotating Condition”，IEEE Transactions 

on Industry Applications，Vol.45，No. 1，pp.194-202，January 2009 

 

谷口峻，本間俊宏，若尾真治，近藤圭一郎，米山崇：「PMSM 低速域位置センサレ

ス制御における高調波電圧重畳可変制御による騒音低減法」，電気学会論文誌，

Vol.129-D，No.4，pp.382-388 (2009.4) 

 

山川隼史，若尾真治，近藤圭一郎，米山崇，谷口峻，望月伸亮：「鉄道車両駆動用

PMSM における回転角センサレス制御時のだ行再起動」，電気学会論文誌，

Vol.127-D，No.7，pp.700-706 (2007.7) 

 

Y.Kamijo，S.Taniguchi，M.Matsushita：“Proposal of Electromagnetic Noise-generating 

Mechanism on Carrier Harmonics”，45th International Congress and Exposition on Noise 

Control Engineering，INTER-NOISE2016，pp.6469-6477，August 2016 

 

S.Taniguchi，K.Yasui，K.Yuki，M.Matsushita，Y.Nakazawa，S.Wakao：“The study of 

magnetic polarity detection method for permanent magnet reluctance motor”，17th 

European Conference on Power Electronics and Applications，EPE2015 -ECCE Europe，

No. 380，September 2015 

 

茂田智秋，谷口峻，鈴木健太郎：「同期リラクタンスモータのセンサレス再起動制

御」，電気学会研究会資料，SPC-15-123，MD-15-094 (2015.8) 

 

上條芳武，谷口峻，松下真琴：「分布巻 PMSM におけるキャリア電磁騒音の発生メ

カニズムの検討」，機械力学・計測制御講演論文集 2015，”541-1”-“541-6” (2015.8) 
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上條芳武，谷口峻，松下真琴：「分布巻 PMSM におけるキャリア電磁騒音の検討」，

電気学会全国大会講演論文集，Vol.2015，No.5，pp.57-58 (2015.3) 

 

S.Taniguchi，K.Yasui，K.Yuki：“Noise Reduction Method by Injected Frequency Control for 

Position Sensorless Control of Permanent Magnet Synchronous Motor”，Power Electronics 

Conference，IPEC-Hiroshima 2014 -ECCE-Asia，pp.2465-2469，May 2014 

 

上條芳武，谷口峻，松下真琴：「集中巻 PMSM におけるキャリア電磁騒音の発生メ

カニズムの検討」，電気学会全国大会講演論文集，Vol.2014，No.5，pp.7-8 (2014.3) 

 

上條芳武，谷口峻，野田伸一，松下真琴：「キャリア高調波による電磁騒音の発生

メカニズムの検討」，機械力学・計測制御講演論文集 2013，”252-1”-“252-6” (2013.8) 

 

谷口峻，上條芳武，安井和也，松下真琴，結城和明，野田伸一：「モータ電磁騒音

低減のための新しい PWM キャリア分散手法」，電気学会研究会資料，MD-13-037，

RM-13-046 (2013.7) 

 

上條芳武，谷口峻，野田伸一，松下真琴：「集中巻 PMSM におけるキャリア周波数

の検討」，電気学会全国大会講演論文集，Vol.2013，No.5，pp.34-35 (2013.3) 

 

谷口峻，安井和也，結城和明，中沢洋介，松下真琴：「PRM における NS 判別法に

関する考察」，電気学会研究会資料，MD-12-036，RM-12-056 (2012.7) 

 

谷口峻，安井和也，結城和明，中沢洋介，恩田昇治：「鉄道車両向け PMSM センサ

レス制御における電圧センサを用いない惰行再起動法」，電気学会産業応用部門大

会 2011，1-168，pp.I-739-744 (2011.9) 

 

安井和也，谷口峻，ゴーウッティクンランシーリリット，結城和明：「PWM 高調波

に基づいた PMSM の低速域回転角推定法」，電気学会産業応用部門大会 2011，1-167，

pp.I-735-738 (2011.9) 

 

谷口峻，安井和也，結城和明，中沢洋介：「PMSM センサレス制御におけるフリー

ラン再起動法」，電気学会研究会資料，RM-10-057，SPC-10-070，MD-10-002 (2010.6) 

 

本間俊宏，谷口峻，小川知行，若尾真治，近藤圭一郎，米山崇：「ランダム PWM 法

による帰線電流高調波低減効果に関する実験検証」，電気学会全国大会講演論文集，

Vol.2008，No.5，pp.139-140 (2008.3) 

 

谷口峻，甘利健二，若尾真治，近藤圭一郎，米山崇：「誘起電圧を用いた PMSM 位

置センサレス制御における PLL 制御器のゲイン設計法」，電気学会全国大会講演論

文集，Vol.2008，No.4，pp.148-149 (2008.3) 

 

林達郎，金亨権，近藤圭一郎，佐藤之彦，谷口峻，若尾真治，米山崇：「PMSM 回

転角センサレス制御のパラメータ変動時の安定性解析」，電気学会全国大会講演論

文集，Vol.2008，No.4，pp.139-140 (2008.3) 
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K.Kondo，T.Yoneyama，S.Taniguchi，S.Mochiduki，S.Wakao：“Permanent Magnet 

Synchronous Motor Rotational Angle Sensorless Control System for Railway Vehicle 

Traction”，The Third International Conference on Railway Traction Systems，RTS2007，

No. 4-6，November 2007 

 

S.Taniguchi，S.Wakao，K.Kondo，T.Yoneyama：“Position Sensorless Control of Permanent 

Magnet Synchronous Motor at Low Speed Range Using Harmonic Voltage Injection”，12th 

European Conference on Power Electronics and Applications，EPE2007，No. 421，

September 2007 

 

谷口峻，若尾真治，近藤圭一郎，米山崇：「高調波電圧重畳による PMSM 低速域位

置センサレス制御における騒音低減法」，電気学会研究会資料，SPC-07-58，IEA-07-17 

(2007.6) 

 

谷口峻，大平健太郎，若尾真治，近藤圭一郎，米山崇：「高調波電圧重畳による PMSM

低速域位置センサレス制御」，電気学会全国大会講演論文集，Vol.2007，No.4，

pp.197-198 (2007.3) 

 

近藤圭一郎，米山崇，谷口峻，望月伸亮，若尾真治：「鉄道車両駆動用永久磁石同

期電動機の回転角速度センサレス制御に関する考察－シンプルかつ高性能な制御

システム－」，電気学会研究会資料，SPC-06-185，LD-06-87 (2006.12) 

 

谷口峻，若尾真治，近藤圭一郎，米山崇：「高次方形波電圧重畳による PMSM 低速

域位置センサレス制御」，電気学会研究会資料，SPC-06-147，IEA-06-42 (2006.11) 

 

S.Taniguchi，S.Mochiduki，T.Yamakawa，S.Wakao，K.Kondo，T.Yoneyama：“Starting 

procedure of Position Sensorless PMSM at Coasting Condition for Railway Vehicle 

Traction”，The 2006 International Conference on Electrical Machines and Systems，

ICEMS2006，No. DS4F1-10，November 2006 

 

谷口峻，望月伸亮，山川隼史，若尾真治，近藤圭一郎，米山崇：「鉄道車両駆動用

PMSM における回転角センサレスだ行再起動」，電気学会全国大会講演論文集，

Vol.2006，No.5，pp.219-220 (2006.3) 

 

望月伸亮，谷口峻，山川隼史，若尾真治，近藤圭一郎，米山崇：「鉄道車両駆動用

PMSM に適した弱め界磁制御のミニモデル駆動実験」，電気学会全国大会講演論文

集，Vol.2006，No.5，pp.218 (2006.3) 

 

（特許）登録記事：5534935（2010.5.20），発明等の名称記事：回転センサレス制

御装置，発明・考案・創作者：谷口峻，安井和也，結城和明，中沢洋介，出願人：

株式会社東芝 

 

（特許）登録記事：5976421（2012.6.27），発明等の名称記事：磁極極性判定装置，

永久磁石同期電動機制御装置及び磁極極性判定方法，発明・考案・創作者：谷口峻，

安井和也，結城和明，中沢洋介，出願人：株式会社東芝 
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