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Experimental Verification of Reduction of Speed Ripple  

Based on V/f control for PMSM with Periodic Load Fluctuation 

Msayuki Naito*, Takahiro Kumagai, Hiroki Watanabe, Jun-ich Itoh(Nagaoka University of Technology) 

 

The paper proposes a reduction of speed ripple method based on V/f control for PMSM with periodic load fluctuation. When 

periodic load fluctuation inputs, large speed ripples are generated with V/f control because V/f control is not able to control 

torque of the PMSM. In order to solve the problem, A method which has three features, are proposed: First point is using zero 

speed ripple and zero d-axis current voltage waveform that named ideal voltage waveform, second point is focusing to connection 

dq-axis, -axis and speed ripple, and third point is using band-elimination-filter where is stabilization control using effective 

current feedback.  As a result, when -axis accord dq-axis, speed ripple can be reduced. As a result, the speed ripples are 

reduced by 9.25% when phase difference between the dq-axis and the -axis is zero. In addition, it is exposed that it is difficult 

to adjust the phase difference between the dq-axis and the -axis to zero with hill-climbing method because a 10-mA variation of 

a RMS value of r-axis current is very small for a controller. 

 

キーワード： 永久磁石同期電動機，V/f制御，速度リプル，周期的負荷変動 
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1.  はじめに 

近年，永久磁石同期電動機(PMSM)は小型，高効率といっ

た利点を有することから，家電製品に幅広く用いられてい

る[1]~[4]。エアコンや冷蔵庫などの家電製品には，いずれも冷

媒を圧縮するためにコンプレッサが機器の内部に組み込ま

れており，モータによりコンプレッサを駆動することで冷

気や熱を得る。しかし，コンプレッサ内部は高温，高圧と

なるため，位置センサや速度センサの取り付けが困難であ

る。したがって，これらのセンサを用いずにモータを駆動

する必要がある。 

センサを用いない PMSM の代表的な駆動方式として，セ

ンサレスベクトル制御と V/f制御が挙げられる。センサレス

ベクトル制御は磁極位置推定をおこなうため制御系が複雑

である。そのため，高精度な制御を行うため上で高速かつ

正確な演算が必要となり低コスト化の妨げとなる。また，

モータパラメータの変動に対するロバスト性が低く安定性

や制御性の低下を招く。加えて，始動時は磁極位置推定が

困難となる。一方，V/f制御はオープンループで制御するた

め複雑な演算が不要，かつ，モータパラメータの変動に強

いといった特徴を有し，製造コストを低減することが出来

る。しかし，V/f制御はトルクを制御することが出来ないた

めコンプレッサのような機械角に依存した周期的な負荷変

動が起きた際，速度が収束せず，持続的な速度リプルが発

生し，低速駆動時の騒音が問題となる。 

ベクトル制御を行わず，コンプレッサのような周期的な

速度リプルを低減する手法は，多くの論文で検討されてい

る(5)(6)(7)(8)(9)(10)(11)。まず，加速度センサと学習制御を用いる

方法が挙げられる[5][6]。しかし，加速度センサを使用するこ

とによりコストの増加や信頼性の低下といった問題が発生

する。 

センサを用いない手法として，電圧と電流の位相差を制

御することにより，速度リプルを低減する手法が提案され

ている[7][8][9]。しかし，本制御法では回転子の位置推定やモ

ータパラメータを使用しており，複雑な演算が必要なこと

やロバスト性に欠けるといった問題点がある。 

 一方，著書らは V/f制御を基に負荷トルクに応じて出力電

圧を補正する方法を提案している[10]。本方法では補正を行

う際に速度リプルの情報を必要とする。そこで，コンプレ

ッサの負荷変動が周期的であること，および，トルク変動

と無効電流の関係に着目し，出力電流ベクトル成分のリプ

ルを速度リプルの評価に用い，モータの位置情報を使用せ

ずに負荷トルクに対して最適な電圧を出力する制御法を提

案した[11]。しかし，これらの論文では有用性の検証をシミ

ュレーションのみでしか行っていない。 

 そこで，本論文ではモータの位置情報を使用せずに負荷
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トルクに対して最適な電圧を出力する制御法の実機検証を

行い，有用性を確認する。 

本論文の構成は以下の通りである。まず 2 章にて，周期

的な負荷変動を有する PMSM を V/f 制御法で駆動した際の

挙動について説明する。次に 3 章にて，本論文で提案する

制御系について説明する。その後 4 章にて検討した制御を

用い実機検証を行った結果を示し，有用性と問題点の確認

を行う。 

2. PMSM における V/f 制御 

本章では安定化制御に有効電流フィードバックを用いた

V/f 制御に周期的な負荷トルクが印加された場合の問題点

について述べる。また，本制御法では d軸電流ゼロ制御(id=0

制御)を行うことを前提としている。 

〈2･1〉有効電流フィードバックを用いた安定化制御 

図 1に座標系と dq座標系の関係を示す。dq直交座標系

は永久磁石の磁束方向を d軸とし，d軸から 90deg進んだ軸

を q軸とした座標系である。直交座標系はインバータの出

力電圧の方向を軸とし，90deg遅れた軸を軸とした座標系

である。dq直交座標軸と直交座標系は位相差G有し，位

相差Gを軸のずれ角と呼称する。特に軸電圧が 0の場合，

負荷角は dq座標軸と座標軸の位相差に一致する。すなわ

ち，軸電流は有効電流成分を意味し，軸電流は無効電流成

分を意味する。 

id=0制御を行った際の IPMSMのモータ出力トルクTeと電

流の関係式，モータの電気角周波数とトルクの関係式，軸

のずれ角Gと角速度の関係式， dq軸電流と軸電流の関係

式，同期インダクタンス Laと慣性モーメント J による共振

周波数JLの関係式を(1)式から(5)式にそれぞれ示す。 
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ただし，Teはモータの出力トルク，Pfは極対数，mは永

久磁石の鎖交磁束数，J は慣性モーメント，re はモータの

電気角周波数，inv はインバータ出力電気角周波数，inv は

インバータ出力電気角，reはモータ電気角，0はモータ 0Hz

時における dq軸と軸の位相， id,iqは d軸電流と q軸電流，

i,iは軸電流と軸電流，JLは慣性モーメント Jと同期イン

ダクタンス Laの共振角周波数をそれぞれ表している。 

(1)式と(2)式から，速度の変化reを求めると(6)式となる。 

 f

re f m q L

P
P i T

J
     ........................................................ (6) 

(6)式より一定の負荷トルクが入力された場合，q軸電流を

一定値にすることで，速度リプルre を 0 にすることがで

きる。 

図 2 に有効電流フィードバックを用いた安定化制御を有

する V/f 制御の制御ブロック図を示す。PMSM をオープン

ループの V/f制御で駆動した場合，同期インダクタンスと慣

性モーメント J の共振により周波数JL で負荷角が継続的

に振動し，制御系が不安定になることが知られている[3]。こ

れを防ぐため電流の有効成分である軸電流 iをインバータ

出力電気角周波数の計算時にフィードバックすることで，

近似的に負荷角のフィードバックを実現している。本安定

化制御は時定数のハイパス・フィルタ(HPF)と安定化ゲイン

K1で構成される。 

〈2･2〉 周期的な負荷変動による速度リプル  本論文

で扱う機械角に対して周期的な負荷を(7)式に示す。 

 0L L L mT T T    .................................................................. (7) 

ここで，TLは負荷トルク，TL0は負荷トルクの平均値，m

はモータの機械角，TL(m)は負荷トルクの変動分をそれぞれ

表している。 (7)式を(2)式へ代入することで，負荷トルク
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Fig.1. Relationship between -axis and dq-axis. 
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Fig.2. Block diagram of V/f control based on -axis with 

stabilization control. 
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TL が周期的に変化する場合の速度とトルクの関係を(8)式に

示す。 

   0

f f

rm e L L m

P P
T T T

J Js
      .......................................... (8) 

(8)式の右辺第 1 項は平均速度を，右辺第 2 項は周期的な

負荷変動によって発生する速度リプルをそれぞれ示してい

る。周期的な負荷変動が発生している場合の速度リプルm

と q軸電流 iq，負荷トルクの関係式を(9)式に示す。 

   0

f f

rm f m q L L m

P P
P i T T

J Js
       ................................... (9) 

(9)式の第 1 項は(6)式と同じ形であり収束することがわか

る。しかし，第 2項はモータ機械角mの関数となっており，

持続的に値が変動し収束しない。 

そこで持続的な振動を収束させる方法として，振動に対

してフィードフォワード的に電圧指令値に補正を与え，q軸

電流 iqを振動させる方法等が考えられる。しかし，V/f制御

では磁極位置情報が不明のため，最適な補正を加えること

が困難である。 

3. V/f 制御をベースとした定周期トルク変動があ

る負荷での速度リプル補償  

図 3 に実機検証を行う制御系のブロック図を示す。本制

御法の目的は，モータの位置情報を使用せず周期的に変動

する負荷トルクに対して最適な補正を行い，速度リプルを

低減することである。したがって，速度リプルの評価方法

が重要となる。本章では速度リプル低減のために必要な要

素について説明する。 

〈3･1〉 速度リプルと軸電流の関係  (1)式より，id=0

制御を行った際の IPMSM の出力トルク Teは q 軸電流 iqの

みで決まる。(9)式を変形し，q軸電流 iqについて解いた式を

(10)式に示す。 
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1 1
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f m f

J d
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(10)式より，定周期トルク変動がある負荷を駆動する場

合，トルク変動が軸電流 iq の変動として表れる。また，(3)

式より速度リプルが存在しない場合，すなわち，インバー

タの出力電気周波数inv とモータの電気角周波数re が常に

一致している場合，dq 座標軸と座標軸のずれ角Gは一定

である。(4)式において，軸ずれ角G をゼロに制御した場合

の軸電流 iと軸電流 iを(11)式に示す。 

d

q

i i

i i









 ............................................................................... (11) 

(11)式は，座標軸と dq 座標軸が一致している場合，負

荷の変動は軸電流 iのみに表れることを示している。電流

の変動を最小に制御することにより，dq 座標軸と座標軸

を一致させることができる。

〈3･2〉 理想電圧波形を利用した速度リプル補償 軸電

流リプル最小時に速度リプルが最小となることを確認する

ためには，負荷の変動に応じたインバータ電圧を出力しな

ければならない。すなわち，モータの負荷特性に応じた理

想電圧波形が必要になる。 

本検討では事前に実機においてベクトル制御を行い，そ

の際得られた電圧波形を利用する。図 4 に速度波形および

dq 軸電流波形を示す。ベクトル制御に用いた制御パラメー

タは，出力電流指令の上限を 0.5Aに制限し，電流がハンチ

ングせず，速度リプルが最小となる条件となるよう試行錯

誤的に求めた。その結果，スイッチング周波数 10kHz，速度

制御器（ASR）の応答 400rad/s，電流制御器（ACR）の応答

4000rad/s にてベクトル制御を行った際の波形を理想電圧波

形として使用する。本条件においては，速度リプル率は

42%(1.3rps)となった。図 4 の電流波形より id=0 制御を達成

していることが確認できる。また，電流波形より id=0 制御

を達成していることが確認できる。 

ところで，V/f制御は座標系，ベクトル制御で求めた理

想電圧波形は dq座標系である。そのため，図 1より理想電

圧波形を V/f 制御に適用する際には軸ずれ角G を考慮しな

くてはならない。軸ずれ角G を算出するためにはモータの
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 Fig.3. Block diagram of proposed method 

d-axis current  id 0.1 A/div 

q-axis current  iq 0.5 A/div 

Motor speed 2.4 rps/div 

Ripple is 1.8rps
Torque reference 0.2 Nm/div

 

Fig.4. Speed and dq-axis current when making ideal 

voltage waveform  

(fsw: 10 kHz,ASR:400 rad/s,ACR:40000 rad/s) 
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速度・位置情報が必要となるため，本来であれば V/f制御に

適用することはできない。しかし，理想電圧波形を用いる

ことで，直接軸ずれ角G を推定することなく，軸ずれ角G

が常に 0 になるよう制御できる。そのため，インバータ出

力角速度inv から求めた機械角をモータの機械角として制

御を行うことが可能である。 

〈3･3〉 バンド・エリミネイト・フィルタ(BEF)を用いた

有効電流フィードバック  従来の V/f制御では，有効電流

フィードバックのフィルタは図 1 に示すように HPF を用い

て構成する。しかし，本検討では，理想電圧波形による速

度リプル補償と有効電流フィードバックによる速度変動に

対する補償で干渉が発生する。そこで，本制御法では有効

電流フィードバックに BEF を用い，理想電圧波形で補償す

るモータの回転速度成分を除去する。このとき，BEF の中

心周波数はモータの速度指令周波数と等しくする。また，

負荷トルクのオフセット成分によってモータ速度が変動す

ることを防ぐため，HPF を用いて有効電流の直流成分を除

去する。 

〈3･4〉 軸ずれ角Gの補正法  図 5に本制御法で適用

した軸電流リプル i_ripに対する山登り法を基にした位相補

正器の概略図を，図 6 に制御のフローチャートを示す。本

制御器は軸電流 iのモータ速度周波数成分が最小となるよ

うに電圧波形を出力する位相を調節する。リプルの抽出に

はモータ速度指令周波数*をカットオフ周波数とする，バ

ンド・パス・フィルタ(BPF)を通した軸電流 i_BPFを用いる。

リプル電流は交流成分であり，山登り法を行う際には，リ

プル分の大きさを抽出する必要がある。そこで，BPF によ

り抜き出した交流成分に対し絶対値を求め，ロー・パス・

フィルタ(LPF)によって平均化することで，大きさを抽出す

る。なお，山登り法は高速な応答を求めないので，カット

オフ周波数の低い LPF を挿入しても問題はない。その後，

山登り法により，電流リプルが最小となる位相補正量Gcを

探索する。 

4. 実験結果 

本章では制御法の有用性を確認するために行った実験結

果を示す。なお，負荷トルクのパターンは(12)式に示す値を

使用した。 
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 ............................................................................................ (12) 

また，本実験で使用するモータベンチは供試側を制御対

象の IPMSM，負荷側をサーボモータで構成している。 

図 7(a)に軸ずれ角G 0deg，(b)軸ずれ角G 17degおよび，(c)

軸ずれ角G -17deg の時の速度波形，軸電流波形を，図 8

に各条件時の軸電流 iの FFT結果を示す。図 7より軸ずれ

角 0deg 時の速度リプル率は 36.6%(1.56rps)，14deg 時は

41.7%(1.8rps)，-14deg時は 46.9%(2.0rps)であり，軸ずれ角が

小さい程速度リプルは小さくなることを確認した。一方，

図 8 より軸電流 iの周波数成分を解析した結果，軸ずれ角

の違いにより，10mA程度の差しかないことが判明した。こ

の差を判別することは困難であり，山登り法による電圧波

形出力の位相調整を行うことは困難である。また，軸ずれ

角 0deg 時においてもモータ速度周波数成分(4.32Hz)成分が

出ている。これは，軸ずれ角 0deg 時においても，36.6%の

速度リプルが発生している影響だと考えられる。 

5. まとめ 

本論文では，以前提案した負荷トルクが周期的な変化

をすることに注目し，V/f制御を基に負荷トルクに応じた電

圧を出力することにより速度リプルを低減する手法の実機

検証を行った。その結果，提案法を適用することにより，

従来法と比較し速度リプル率を最大 9.25%低減することを
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Fig.5. Schematic drawing of proposed phase correction 

method 

Start

Calculating i_rip i_BPF

Input

i_rip<i_rip_1

Yes

Gc=Gc_1 + a*c

a=-1*a

c = c - 1

c > 1

Yes
c > 0.5

c = c – 0.5 c = c 

Gc=Gc_1 + a*c

Increasing dc

Waiting 1s

dc_1 = dc

ig_rip_1=ig_rip

Yes

No

No

No

 

Fig.6. Flowchart of proposed phase correction method 

based on hill-climbing method. 
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確認した。しかし，電流波形は，軸ずれ角のずれによる速

度リプルの差，軸電流 iのモータ速度指令周波数成分の差

が 10 mA程度と判別困難であり，山登り法を動作させるこ

とが困難であることが判明した。 

今後の課題として以下の 2点が挙げられる。 

1). 電流指令値に制限を設けない場合の結果取得 

2). 新たな速度リプル推定方法の検討 
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(c) Axis gapG is -14deg 

Fig.7 Comparison of speed ripple and -axis current of 

deference in axis gap. 
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Fig.8 Comparison of gamma axis current FFT of deference in 

axis gap G. 


