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1．はじめに  

従来，電圧形 PWM インバータの電流制御法として，キ

ャリア変調方式とヒステリシスコンパレータ方式が良く知

られている。これらは，電流制御形 PWM インバータの重

要な評価項目である電流応答と PWM パターンにおいて相

補的に長短所を有しており，それら評価項目を両立させる

ことは困難である。このため，瞬時空間ベクトルに基づく

手法等が改善策として講じられてきた。電流ベクトルの許

容誤差範囲を円形に設定し，その誤差範囲内に制御偏差を

制限する方式もそのひとつである[1]。また，制御量の時間

的な変化に対して予測制御を行うデッドビート制御方式も

制御特性の改善策として提案されている[2]-[3]。筆者らはこ

れまでに，制御量である電流を空間的なベクトル量として

とらえ，予測制御を行う方法を提案した[4]-[5]。これは先に

述べた手法のように許容誤差範囲を定めることなく，サン

プリング毎の制御偏差を最小化する制御方式である。本稿

では，モータを駆動した場合などに発生する逆起電力を想

定した空間電流ベクトルの高速追従制御法について述べ，

その妥当性をシミュレーションおよび実験により検証した。

さらに，従来法に対する本手法の制御特性を比較検討し，

良好な結果が得られたので報告する。 

2．提案法の制御原理    

Fig. 1 は，この論文で検討した電流制御形 PWM インバー

タのシステム構成である。負荷としては逆起電力を有する

誘導性三相平衡負荷を想定した。負荷抵抗が十分小さいと

仮定すると，負荷に流れる実電流ベクトルは，次式のよう

に印加したインバータ電圧ベクトル nv と逆起電力ベクト
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図 1 逆起電力を考慮した電流制御形 PWM インバータ   
Fig. 1. Current-controlled PWM inverter and load with back e.m.f.   
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

(a)                           (b)   
図 2 インバータ出力電圧ベクトルと電流ベクトル軌跡   
(a) インバータ電圧ベクトル  (b) 電流ベクトル軌跡   
Fig. 2. Inverter output-voltage vectors and current vector trajectory.   
(a) Voltage vectors of inverter.  (b) Current vector trajectory.  
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ル ev の積分で表される。 
dtLden /ivv =+  (1) 

通常，電圧形 PWM インバータの出力としては三相正弦

波電流が要求される。このような仮定から，次サンプリン

グの電流指令ベクトルは容易に推定することが可能である。

任意のサンプリング点で電流指令ベクトルおよび実電流ベ

クトルが Fig. 2(b)のように位置していると仮定し，以下の

手順でサンプリング毎の制御偏差を最小化する電流制御を

行う。 
(1) 電流指令値ベクトル )1( +∗ ki および実電流ベクトル

)(ki の取得 
  任意のサンプリング点 k においてフィードバックされ

た実電流ベクトルを )(ki とする。 

[ ]34j32j )()()(32        

)(j)()(
ππ

βα

ekiekiki

kikik

wvu ++=

+=i
 (2) 

また，次サンプリング点 1+k における電流指令ベクトル

)1( +∗ ki を次式で予測する。 
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(2) インバータ電圧ベクトル )(knv および逆起電力ベクト

ル )(kev の定義   
次に，実電流ベクトル )(ki が電流指令ベクトル )1( +∗ ki

に最も近づくためのインバータ電圧ベクトル )(knv を Fig. 
2(a)から選択する。しかし，逆起電力ベクトル )(kev の影響

で実際に負荷に印加される電圧は， )(knv と )(kev の合成ベ

クトル )(kv になる。また，ゼロ電圧ベクトル出力時には，

逆起電力の影響だけを受けて電流ベクトルが )(kev の方向

に変化する。つまり， )(kv と )(kev を用いてサンプリング

周期 ST 後に電流ベクトルを )1( +∗ ki へ最も近づけなけれ

ばならない。ここで， )(kev の振幅と位相は位置センサや

位相センサによりわかっているものとする。 
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図 3 1 サンプリング中の電流ベクトル到達予測点   
Fig. 3. Possible reachable destinations of current vector in one sampling 
period.   
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
図 4 電流誤差ベクトルの領域判別   
Fig. 4. Spatial sectors to determine current-error vector direction.   
 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
図 5 電流ベクトルの予測軌跡   
Fig. 5. Scheduled trajectory and optimum destination of current vector.  
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
図 6 インダクタンス同定原理   
Fig. 6. Principle of inductance identification.   
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(3) インバータ非ゼロ電圧ベクトル )(61 k−v の決定   
インバータ非ゼロ電圧ベクトルの印加時間を 61−T ，ゼロ

電圧ベクトルの印加時間を 7,0T とした場合， ST 後に到達す

る電流ベクトルの位置は， 61−= TTS の場合 )1(2 +kvi ，

7,0TTS = の場合 )1( +kvei になる。また， 7,061 TTTS += − の

関係を保ちながら各々の印加時間を変化させると電流ベク

トルの到達点は )1(2 +kvi と )1( +kvei を結んだ直線上にの

る。これを全てのインバータ出力電圧ベクトルに適用する

と，Fig. 3 のように非ゼロ電圧ベクトル )(61 k−v の各々に対

応した到達点が予測できる。次に，次サンプリング点 1+k
における電流指令ベクトル )1( +∗ ki と )1( +kvei との予測

制御偏差 )(kerri を求める。 )(kerri が存在する領域に応じて

Fig. 4 に示した領域判別に従い最適な非ゼロ電圧ベクトル

)(61 k−v を選択する。例えば， )(kerri が領域 3 に存在すると

すれば， )(2 kv が電流ベクトル )1( +∗ ki に最も近づく非ゼ

ロ電圧ベクトルと決定される。 
(4) 制御偏差を最小化する目標座標 )1( +kdesti の決定 
領域判別の結果，Fig. 5 のように非ゼロ電圧ベクトル

)(2 kv が選択されたとする。次サンプリング点において制

御偏差が最小となるのは )1(2 +kvi と )1( +kvei を結んだ直

線と )1( +∗ ki からの垂線の足が交わる点であり，それを電

流ベクトル目標座標 )1( +kdesti とする。 
)1(j)1()1(   +++=+ kikik destdestdest βαi  (6) 
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(5) 61−T ， 7,0T の決定 
)(ki を目標座標 )1( +kdesti へ到達させるため， )(kv と

)(kev の印加時間 61−T および 7,0T の割合を決める。 )(kv と

)(kev の印加時間は，電流ベクトルの移動距離と移動速度

から得ることができる。 
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(a) 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

(b)                         (c) 
図 7 インダクタンス同定特性（シミュレーション結果）   
(a) インダクタンス推定値と電流波形  (b) 同定前の電流誤差ベ

クトル軌跡  (c) 同定後の電流誤差ベクトル軌跡   
Fig. 7. Characteristics of inductance identification (simulation results).
(a) Waveforms of currents and estimated inductance.  (b) Current-error 
vector locus at initial condition.  (c) Current-error vector locus after
convergence of estimated inductance.   

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

(a) 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
                     (b) 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

(c) 
 
図 8 提案法のシミュレーション結果   
(a) 電流，インバータ線間電圧及び逆起電力  (b) 電流誤差ベクト

ル軌跡  (c) 電流の周波数スペクトル   
Fig. 8. Simulation result of proposed current controller.   
(a) Waveforms of currents, inverter line-to-line voltage and load back 
e.m.f.  (b) Current-error vector locus.  (c) Frequency spectra of 
current.   
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しかし，上式には負荷インダクタンス L̂ が含まれている

ため，パラメータミスマッチが生じた場合，サンプリング

毎の制御偏差を最小化する適切な操作量を出力できない。

このため提案法では L̂ のオンライン同定を導入する。 
(6) インダクタンスのオンライン同定 

Fig. 6 に示すように，実電流ベクトル )(ki と目標座標

)(kdesti が一致するように，次式に基づいて L̂ の同定を行う。 
[ ]∑ −= )()(ˆ

I kkKL dest ii  (8) 
このようにして推定した L̂ を(7)で使用することにより，未

知の負荷インダクタンスに対しても制御偏差の最小化を図

ることができる。 

3．シミュレーションによる制御特性の検証    

本方式の基本的な制御特性を確認するためにシミュレ

ーションを行った。シミュレーション条件は )(5.0 Ω=R ，

(mH)20=L ，サンプリング周期 s)(100 µ=ST ，逆起電力

(V)160=ev （相電圧波高値），実電流および逆起電力の検

出から電圧ベクトル出力までの検出・演算遅延時間を

s)(10 µ=dt とし，実機インバータの上下アーム短絡防止時

間を s)(2 µ とした。また,この条件におけるスイッチング周

波数は (kHz)4=SWf となる。 
< 3.1 > インダクタンス同定特性    

Fig. 7 に本方式のインダクタンス同定特性を示す。同定

開始前の初期値を (mH)5ˆ =L として同定を開始し，約

s)(m50 で同定値は (mH)5.20ˆ =L に収束した。 L̂ は同定開

始後，漸近安定的に真値に収束している。Fig. 7(b)に同定前，

(c)に同定後の電流誤差ベクトル軌跡を示す。両者を比較す

ると，同定前は電流指令値と実電流間に無視できない位相

誤差が確認できるが， L̂ の収束後にはその誤差が解消され

ている。 

< 3.2 > 電流制御特性    

Fig. 8 に提案法による電流制御特性を示す。電流波形は

実電流が指令値に対して位相差なく追従しており，誤差も

(A)6.0 以下に抑えられている。PWM パターンに関しては，

ゼロクロス付近で無駄なスイッチングの見られない良好な

波形となっている。また，電流の FFT 解析結果を見ると

(kHz)10 およびその倍数次に突出した高調波が確認される。

提案法では，実電流の高調波成分がスイッチング周波数

(kHz)4=SWf の 2.5 倍に移動する結果が得られた。 

4．実機システムによる制御特性の検証    

< 4.1 > 実機システムの構成    

Fig. 9 に示したように提案法は制御演算素子として DSP
（TMS320C6711）を用いて全ディジタル・ソフトウェア制

御系を構成した。各種フィードバック量は 14bit と 16bit の
A/D コンバータを通じて DSP 内に取り込まれている。サン

プリング周期 ST は，DSP の内部タイマにより管理され，シ

ミュレーションと同様に s)(100 µ とした。また，A/D コン

バータの検出遅れ時間および制御演算に要する時間も同様

に s)(10 µ である。インバータ出力電圧ベクトルのタイミ

ング制御には DSP 内部のタイマを用いることにより，高精

度なスイッチングパターンの発生を可能にしている。制御

原理で示した演算を全て DSP 内で処理し，最終的に決定さ

れたインバータ出力電圧ベクトルを 3bit のディジタル信号

として直接出力する。実験結果として示す電流指令波形や

実電流波形，電流誤差軌跡は DSP 内での演算結果を 12bit
のD/Aコンバータで構成したモニタリング回路を介してオ

シロスコープで観測したものである。モニタリング回路の

データ更新周期は，サンプリング周期 s)(100 µ=ST と同様

である。また，高調波解析に用いた実電流波形のみアナロ

グ量で観測したものを示している。 
< 4.2 > インダクタンス同定特性   

LCRメータによる測定値が )(5.0 Ω=R , (mH)20=L であ

るリアクトルを逆起電力源に接続して負荷を構成した。Fig. 
10 に提案法における L̂ の同定結果を示す。同定開始前の初

期値を (mH)5ˆ =L と真値から大きく外れた値を制御器に与

えて実験を開始し，約 (ms)50 後に同定値は (mH)5.21ˆ =L
に収束した。Fig. 10(b)に (mH)5ˆ =L と初期値を設定したと

き，(c)に L̂ 同定後の電流誤差ベクトル軌跡を示す。同定前

は，最大で (A)2.2 の電流誤差振幅を確認できるが，同定後

は (A)8.0 以下に抑制されている。 

< 4.3 > 電流制御特性    

提案法における電流制御特性を Fig. 11 に示す。実験では

電流指令値を逆起電力（波高値 (V)160=ev ）と同相に生成

し，途中， (A)53* →=I とステップ変化させた。また，平

均スイッチング周波数を (kHz)4=SWf ，実機インバータの

上下アーム短絡防止時間を s)(2 µ として評価を行った。こ

の実験結果より，電流指令値に対して実電流が位相差なく

追従していることがわかる。また，電流ベクトル誤差軌跡

は， (A)8.0 以下で原点付近に集中している。PWM パター

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
図 9 提案法の実験システム構成   
Fig. 9. Experimental system set-up of proposed method.   
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ンに関しては，定常状態でシミュレーションと同様の良好

な波形が出力されている。また，FFT 解析結果を見るとシ

ミ ュ レ ー シ ョ ン と 同 様 に ス イ ッ チ ン グ 周 波 数

(kHz)4=SWf の 2.5倍とその倍数次に高調波のピークを確

認することができる。高周波の周波数分布は全体的に分散

しており，後述するヒステリシスコンパレータ方式のそれ

と似かよった特性を示している。 
提案法の電流制御特性の有効性を確認するために従来

法（キャリア変調方式およびヒステリシスコンパレータ方

式）との比較検証も行った。従来法では，逆起電力の位相

および振幅を 14bitA/D コンバータから検出し，DSP に取り

込み逆起電力と同相の電流指令値を 12bitD/A コンバータ

から制御回路に出力している。従来法の実機システムにお

いて電流制御器および実機インバータの上下アーム短絡防

止回路はアナログ回路で構成した。 
まず，Fig. 12 のキャリア変調方式の電流制御特性を見る

と実電流が電流指令値に対して定常的な誤差をもつことが

確認できる。これは，キャリア変調方式が平均値制御であ

り，電流制御器自体の遅れや制御偏差が生じて操作量が生

成されるという制御アルゴリズムによるものと考えられる。

また，電流ベクトル誤差軌跡は，定常的に環状の軌跡とな

っている。PWM パターンに関しては，提案法と同様にゼ

ロクロス付近で無駄なスイッチングの見られない良好な波

形が得られている。電流の FFT 解析結果を見るとキャリア

変調方式ではスイッチング周波数が一定であるため，スイ

ッチング周波数近傍とその倍数次で突出した高調波が確認

できる。 
Fig. 13にヒステリシスコンパレータ方式の電流制御特性

を示す。電流波形を見ると，電流指令値に対して実電流が

位相差なく追従しており，ステップ変化に対しても高速な

応答が確認できる。電流誤差ベクトル軌跡は各相の電流誤

差がヒステリシス幅により制限されるため，提案法とほぼ

同程度に原点付近に集中して表れている。しかし，インバ

ータ出力電圧の PWM パターンを見ると，ゼロクロス付近

で無駄なスイッチングが確認できる。また，電流の FFT 解

析結果からは低次で分散したスペクトルが見られる。 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

(a) 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

(b)                         (c) 
 
図 10 インダクタンス同定特性（実験結果）   
(a) インダクタンス推定値と電流波形  (b) 同定前の電流誤差ベ

クトル軌跡  (c) 同定後の電流誤差ベクトル軌跡   
Fig. 10. Characteristics of inductance identification (experimental 
results).   
(a) Waveforms of currents and estimated inductance.  (b) Current-error 
vector locus at initial condition.  (c) Current-error vector locus after 
convergence of estimated inductance.   

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

(a) 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
                     (b) 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

(c) 
図 11 提案法の実験結果   
(a) 電流，インバータ線間電圧及び逆起電力  (b) 電流誤差ベクト

ル軌跡  (c) 電流の周波数スペクトル   
Fig. 11. Experimental result of proposed current controller.   
(a) Waveforms of currents, inverter line-to-line voltage and load back 
e.m.f.  (b) Current-error vector locus.  (c) Frequency spectra of 
current.   
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5．まとめ    

本稿では電圧形 PWM インバータの新しいディジタル電

流制御法を提案した。シミュレーションによりその制御特

性の評価を行うとともに，実験システムを構築し実機検証

も行った。また，従来法の実験結果を比較評価することに

より提案法の優位性を確認した。提案法によれば，ヒステ

リシスコンパレータ方式と同程度の電流応答性，キャリア

変調方式と同様の PWM 波形が得られることを確認できた。

また，電流高調波の解析結果より，高調波のピークがスイ

ッチング周波数の 2.5 倍に移動することもわかった。した

がって，提案法は高調波除去用フィルタの小型化を図る上

で有利と言える。さらに，負荷インダクタンスのオンライ

ン同定も可能であることを確認した。 
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                     (b) 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

(c) 
図 12 キャリア変調方式の実験結果 
(a) 電流，インバータ線間電圧及び逆起電力  (b) 電流誤差ベクト

ル軌跡  (c) 電流の周波数スペクトル   
Fig. 12. Experimental result of carrier modulation method.   
(a) Waveforms of currents, inverter line-to-line voltage and load back 
e.m.f.  (b) Current-error vector locus.  (c) Frequency spectra of 
current.   

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

(a) 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
                     (b) 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

(c) 
図 13 ヒステリシスコンパレータ方式の実験結果   
(a) 電流，インバータ線間電圧及び逆起電力  (b) 電流誤差ベクト

ル軌跡  (c) 電流の周波数スペクトル   
Fig. 13. Experimental result of hysteresis comparator method.   
(a) Waveforms of currents, inverter line-to-line voltage and load back 
e.m.f.  (b) Current-error vector locus.  (c) Frequency spectra of 
current.   
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