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論文要旨 

 
 
パワーエレクトロニクス機器の普及と、モータとパワーエレクトロニクス機器の融合で

ある機電一体技術の進展とともに、従来の 3 相モータよりも多数のパワーエレクトロニク

ス機器を用いて駆動する多重多相永久磁石同期モータが発展してきており、従来の 3 相モー

タでは成しえなかった高性能技術が開発されつつある。本論文では、位相差巻 2 重 3 相永

久磁石同期モータと同相巻 3 重 3 相永久磁石同期モータの 2 種類の多重 3 相永久磁石同期

モータを対象に、高効率化と低振動・低騒音化の方法を、多重 3 相ならではの制御自由度

を活用して実現する技術をまとめた。また、位相差巻 2 重 3 相永久磁石同期モータで実現

した高効率化の技術と、同相巻 3 重 3 相永久磁石同期モータで実現した低振動・低騒音化

の技術と、多相永久磁石同期モータの一種である MATRIX モータで実現した高トルク化、

高効率化の技術について、それぞれの技術を実現するのに必要な制御自由度についてまと

め、この制御自由度の観点から相互のシステムにおけるそれぞれの高性能化技術の適用可

能性についてまとめた。 

第 1 章「序論」では、研究背景としてモータに求められる特性と現状を鑑みて、多重多

相永久磁石同期モータの必要性、研究目的と本論文の概要について述べた。 

第 2 章「2 重 3 相永久磁石同期モータの片群駆動によるキャリア高調波鉄損低減」では、

電気自動車（EV）の駆動用モータを想定して、燃費性能を向上する方法を検討した。電気

自動車において、低トルク領域は街乗りや燃費測定試験などで多用される動作点である。

EV 用モータでは、これらの動作点における損失の多くを PWM キャリア高調波鉄損が占め

る。そこで、永久磁石同期モータの低トルク領域における相電流とキャリア高調波鉄損の

関係を明らかにし、この関係に着目して、集中巻の位相差巻 2 重 3 相永久磁石同期モータ

を用いたキャリア高調波鉄損を低減する新しい手法を提案した。この技術を 70kW の EV 用

モータに適用した結果、有限要素法解析（FEA）および実機測定の両方で損失を低減できる

ことを確認した。 

 第 3 章「2 重 3 相永久磁石同期モータのキャリア高調波位相差による性能向上の提案」で

は、位相差巻 2 重 3 相永久磁石同期モータのキャリア高調波現象の改善技術を検討した。2

つの 3 相の群それぞれがギャップに作る磁束密度高調波の重ね合わせの観点から、振動・

騒音や効率へ大きな影響を与えるギャップ磁束密度高調波を数式で表現し、この理論式を

もとに、キャリア高調波成分による振動・騒音の低減方法と損失の低減方法を検討した。

振動・騒音の低減効果については実機で検証を行い、理論通りの振る舞いが確認できたと

ともに、キャリア高調波成分の騒音を半減できることを確認した。損失の低減効果に関し
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ては、1 群と 2 群のキャリア高調波の相互影響を考慮できる簡易な解析手法を提案し、本手

法に沿った解析結果が理論通りの結果となることを確認するとともに、実機においても理

論および電磁界解析結果とよく一致した結果を得た。 

第 4 章「3 重 3 相永久磁石同期モータのギャップ磁束密度分布制御による振動・騒音の低

減」では、同相巻 3 重 3 相永久磁石同期モータを用いた、偏芯・ステータ変形に起因する

振動・騒音の抑制技術について検討した。同相巻 3 重 3 相永久磁石同期モータでは、ギャッ

プ磁束密度の周方向分布を 3 つのベクトルで自由に制御できることを利用し、偏芯・ステー

タ変形に伴い発生する周方向のパーミアンス不均衡によるギャップ磁束密度分布の不均衡

を補正する技術を開発した。ギャップパーミアンスの変化により 3 群のインダクタンスが

変化することに注目して理論を構築し、補正電流の決定方法を確立した。振動・騒音の抑

制効果を解析で検証し、偏芯・ステータ変形により増加する振動・騒音を、偏芯・ステー

タ変形がないものと同等レベルまで低減できることを確認した。 

第 5 章「多重多相永久磁石同期モータの高性能化技術の相互適用可能性」では、2 章から

4 章で検討した多重 3 相永久磁石同期モータの高性能化技術と、MATRIX モータの高性能化

技術について、それぞれの高性能化技術を実現する 5 つの制御自由度を抽出した。また、

抽出した 5 つの制御自由度から、個別のモータについて開発したそれぞれの高性能化技術

を他の多重多相永久磁石同期モータへ適用可否について論じた。 

第 6 章「結論」では、提案した多重多相永久磁石同期モータについて、得られた知見を

整理して、本論文での多重多相モータ技術は、年々発展するパワーエレクトロニクス技術

の進化と機電一体技術の進歩とともに、世界全体の持続可能な産業の発展に貢献できる、

と結論づけ、今後の課題と展望を述べる。   
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記号一覧 

 
Wi  ：鉄損 

wih  ：単位体積あたりのヒステリシス損失 

wie  ：単位体積あたりのうず電流損失 

Kh  ：ヒステリシス損失係数 

Ke  ：うず電流損失係数 

f  ：周波数 

Bmax  ：磁束密度の最大値 

φ  ：磁束 

φmag  ：磁石磁束 

Ld  ：d 軸インダクタンス 

Lq  ：q 軸インダクタンス 

Id  ：d 軸電流 

Iq  ：q 軸電流 

ton  ：PWM スイッチングにおける電気角１周期の ON 時間の平均値 

tan θ  ：電流の傾き 

v  ：印加電圧 

Vdc  ：電源電圧 

e  ：端子電圧 

fc  ：キャリア周波数 

m  ：変調率 

ω  ：基本波の電気角速度 

ε  ：電圧利用率 

ic  ：キャリア高調波電流 

Bgr  ：ギャップ磁束密度の径方向成分 

Bgr1  ：1 群における径方向磁束密度 

Bgr2  ：2 群における径方向磁束密度 

k  ：空間高調波次数 

n  ：時間高調波次数 

m  ：キャリア高調波次数 

A  ：それぞれの次数の高調波の振幅 

Φ  ：それぞれの次数の高調波の位相 

θ  ：回転子位置 
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ωc  ：キャリアの電気角速度 

t  ：時間 

α1, α2  ：１群と２群の空間位相 

β1, β2  ：１群と２群の時間位相 

γ1, γ2  ：１群と２群のキャリア位相 

Bgθ  ：ギャップの周方向磁束密度成分 

α, β, γ  ：１群と２群の空間位相差、時間位相差、キャリア位相差 

j  ： 0, 1, 2, … 

fr ( θ , t )   ：ステータ内径における電磁加振力の径方向成分 

I1、I2、I3 ：１群、２群、３群の相電流振幅 

Icir  ：真円の時の要求電流振幅 

L1、L2、L3 ：１群、２群、３群のインダクタンス 
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1.1 研究背景 
1.1.1 社会的背景 

 産業、運輸などの分野において、CO2排出規制[1]- [3]が強化されていることを背景に、図 

1.1 に示すように、各部門における CO2 排出量は年々低減されてきている[4]。CO2 排出量低

減のために、動力の電動化が加速しており、モータが使用される領域はこれまで適用され

ていなかったアプリケーションに拡大してきている。従来の動力源であった、内燃機関や

油圧・空気圧などからモータに置き換える際には、それぞれのアプリケーションで要求さ

れる個別の要件を満足する必要がある。モータは、トルク・出力・効率のほかに、産業用

途では、保守性や連続操業性、互換性が重要であり、自動車や航空用途では、安全性や社

会性の観点から、機能安全性[5], [6]や運転継続性などが重要になってきている。また、自動

車・航空などの移動体では、搭載スペースが限られていることや、自重が負荷の一部とな

りシステム効率に影響を及ぼすことから、体積出力密度や重量出力密度なども重要になる。 

 

 

図 1.1 CO2 排出量の動向  
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1.1.2 技術的背景 

 電圧型インバータ（Voltage Source Inverter: VSI）と PWM（Pulse Width Modulation）制御

を用いた永久磁石同期モータ（Permanent Magnet Synchronous Motor: PMSM）は可変速特性

と、高い電力密度や効率を要求される様々なシステムに広く適用されている。近年、速度

－トルク範囲の拡大や出力密度の向上、駆動範囲全体の効率向上などを目的として、多数

の VSI で駆動する多重多相モータや[7]-[20]、巻線切替え装置を付加したモータ[17], [18], 

[21], [34]-[37]などが提案されており、従来の３相モータに対して、高いフォールトトレラン

ト性、高出力密度、広い速度―トルク特性、高効率、低トルクリプル、低振動、低騒音な

ど多くの利点が実証されている。本研究では、これらの、モータがより広いアプリケーショ

ンに適用されていくのに重要な性質を多数持つ、多重多相モータに着目する。 

  

1.2  多重多相モータの種類と構造 
 図 1.2 に多重多相モータの分類を示す。多重多相モータには大きく分けて２つのタイプ

がある。 

１つ目は非３相系モータで、モータ・インバータの相数が３の倍数ではないものであり、

５相モータ[7]や７相モータ[8]などが該当する。5 相モータや 7 相モータは、図 1.3 および

図 1.4 に示すように、それぞれの相数に対応したコイルを有し、それぞれのコイルは例え

ば Y 結線の場合、中性点で電気的に接続されている。中性点はかならずしもすべて同一で

はなく、図 1.5 のように、複数の中性点に分かれていても良いが、それぞれの中性点で、

かならずすべての相のコイルが接続される。この中性点分割は、モータのコイル同士の接

続線である渡線の長さを短縮し、コイルエンド部を小さくするためなどに適用される。そ

れぞれの相コイルの中性点と反対側の端部は、それぞれ異なる相のインバータのアームに

接続される。 

 

 

 

 

図 1.2 多数の多数の電力変換器を適用したモータの分類 
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図 1.3 5 相モータの構成 

 

 

 
図 1.4 7 相モータの構成 
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図 1.5 中性点を分割した 3 相 PMSM の例 

 

2 つ目は 3 相系モータで[9]-[20]、モータとインバータの相数が 3 の倍数のものである。3

相系モータはさらに、6 相モータや 9 相モータなどの非多重モータ[15]-[18]と、2 重 3 相モー

タや 3 重 3 相モータなどの多重 3 相モータ [9]-[14], [19], [20]の 2 つに分類できる。多相モー

タと多重モータの構成の違いを、6 相モータと 2 重 3 相モータを例として図 1.6 に示す。6

相モータと 2 重 3 相モータはともに、6 種類の異なるコイルを有する。図 1.6 (a) に示す 6

相モータは、6 つの相コイルが固定子上の電気角 30 度ずつずれた位置にコイルがそれぞれ

配置される。6 つの相コイルは、Y 結線の場合は、各相コイルが同じ中性点に接続されてお

り、各相コイルの中性点とは逆方向の端子は、インバータの異なる 6 つのアームに接続さ

れている。6 つの相コイルの電流は、位相が 30 度ずつずれており、総和が 0 になるように

条件づけられる。一方、図 1.6(b) に示す 2 重 3 相モータは、6 相モータと同じく、6 つの相

コイルを有するが、これら 6 つの相コイルは、3 つずつ 2 組のセットに分けられ、1 つ目の

3 相コイルのセットは、固定子上の電気角 120 度ずつずれた位置にそれぞれ配置される。こ

の 1 つ目の 3 つの相コイルは Y 結線の場合は、各相コイルが同じ中性点に接続されており、

各相コイルの中性点とは逆方向の端子は、インバータの異なる 3 つのアームに接続されて

いる。そして、2 つ目の 3 相コイルのセットは、同様に、固定子上の電気角 120 度ずつずれ

た位置にそれぞれ配置される。この 2 つ目の 3 つの相コイルは Y 結線の場合は、各相コイ

ルが同じ中性点に接続されており、各相コイルの中性点とは逆方向の端子は、インバータ
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の異なる 3 つのアームに接続されている。1 つ目の 3 相のセットと 2 つ目の 3 相のセットの

中性点は電気的に絶縁されており、また、接続されるインバータのアームも異なる。1 つ目

の 3 相のセットと 2 つ目の 3 相のセットは、それぞれ 3 つの相コイルの電流は、位相が 120

度ずつずれており、総和が 0 になるように条件づけられる。1 つ目の 3 相と 2 つ目の 3 相の

位相関係は任意であり、位相関係によって、図 1.7 に示すように分類される。多重３相モー

タは、群と呼ばれる３相巻線のセットが、電気角で位相差をもって配置される位相差巻と

呼ばれる巻線方式のもの（図 1.7（a）,(b)）と、各群が電気角で位相差を持たず、機械的に

異なる位置に配置される、同相巻と呼ばれる巻線方式のもの（図 1.7（c）,(d)）に分類する

ことができる。 

 

 

(a) 多相 PMSM(6 相 PMSM) 

 

 (b) 多重 PMSM（2 重 3 相 PMSM） 

図 1.6 多相 PMSM と多重 PMSM の構成 
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(a) 位相差巻 2 重 3 相 PMSM（8P48S 分布巻）  (b) 位相差巻 2 重 3 相 PMSM（20P24S 集中巻） 

 

 

 

(c) 同相差巻 2 重 3 相 PMSM（8P48S 分布巻）  (d) 同相差巻 2 重 3 相 PMSM（20P24S 集中巻） 

 

図 1.7 2 重 3 相モータの構成. 
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1.3  多相モータの特徴と応用事例 
（１）非３相系モータ 

これらのモータは、相数が多いためにトルクリプルが小さいという利点のほかに、制御

できる低次高調波が多く、１相もしくは２相のモータ巻線やインバータに異常があった場

合にも、正常な相のみを使って運転を継続することができるフォールトトレラント特性が

得やすいという利点がある。ステッピングモータでは、トルクリプルを低減する目的で 5

相が一般的に用いられている[22]-[24]。これらのモータは、プリンタの用紙送り部の駆動や

インクジェットプリンタのヘッドの移動、カメラのレンズ位置調節、エアコンのルーバの

駆動などに使用されている。 

（２）３相系多相モータ 

３相系モータは制御方法が従来の３相理論を基本に構成でき、従来の３相電力変換器を

利用できるため、産業応用上適用しやすいという利点がある。また、３相系多相モータも

非３相系多相モータと同様に、相数が多いためにトルクリプルが小さいという利点や、制

御できる低次高調波を増やすこともでき、１相もしくは２相のモータ巻線やインバータに

異常があった場合にも、正常な相のみで、運転を継続するフォールトトレラント特性が得

やすいという利点がある。 

冗長な構造によるフォールトトレラント性は多相モータシステムの重要な特性の１つで

ある。このような特性は、高い信頼性が要求されるインフラや交通用途で特に重要である。

それぞれの多相モータでのフォールトトレラントな制御が検討されている[7]-[11]。 

（３）多重３相モータ 

 多重３相モータは自動車用補機や、大型の装置で実用化されている。例えば、自動車の

エンジンを動力源として発電して車載機器へ電力を供給するオルタネータでは、2 重 3 相

モータが用いられている[25], [26]。また、近年、運転継続性の観点から、ステアリング操作

を補助する電動パワーステアリング（Electric Power Steering: EPS）でも 2 重 3 相モータが用

いられている[19]。この際、1 群と 2 群の巻線位相差を 30 度とし、6 次高調波成分の位相を

1 群成分と 2 群成分で 180 度反転させることで、トルクリプルの主成分である 6 次高調波成

分を相殺して、EPS に求められる低トルクリプル性を一層向上している。3 相インバータが

2 セットあるため、一方の電力変換器に異常があった場合にでも、他方の電力変換器と片方

の群のモータ巻線だけで動作を継続可能としている。 

その他にも、大型のモータを駆動するためには、電力変換器内のチップを多並列化しな

ければならないため、大容量の電力変換器を製造することは難しい。そこで、圧延に用い

るミルモータや、パイプラインの搬送用モータなどの大型機では、1 つ辺りの電力変換器の

容量を小さくするために、多重 3 相モータが適用されている。石油や天然ガス向けのコン

プレッサは大きいものでは 100 MW もの大容量を要求される[27]。従来、2 組の電流型イン

バータを用いた 2 重 3 相モータが用いられているが[28]、近年では小型高性能であることか

ら、25MW 程度の容量までが VSI を用いた 2 重 3 相モータに置き換わってきており、さら
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なる大容量化が進んでいる。 

また、エレベータを昇降させる巻上げ機では超大型用途のニーズにリーズナブルに対応

するために、通常の 3 相インバータを複数用いて 1 台の昇降用モータを駆動する、多重 3

相モータが適用されている[29], [30]。これらは、東京スカイツリーや台北 101、上海中心大

厦などの高層建築向けの超高速エレベータに採用されている[31], [33]。 

 
1.4  多重多相モータの産業応用上の課題とその考察 

 これらの、多くのパワーデバイスを適用した駆動システムの欠点は、電力変換器と配線

の数の増加である。電力変換器数の増加は、コストやサイズ、演算装置の処理能力の増加

が懸念される。また、配線数の増加はコストや重量、結線作業の増加につながる。 

（１） 電力変換器の増加 

電力変換器を構成する部品は、スイッチング動作を行うパワーモジュール、パワーモ

ジュールを駆動制御するゲートドライバ、スイッチング動作に伴う直流母線電圧の変動を

抑制する平滑コンデンサ、電流制御に用いる電流センサ、パワーモジュールを冷却する冷

却器、電磁ノイズを低減するためのノイズフィルタなどである。 

多重多相モータにおいては、パワーモジュールやゲートドライバ、電流センサの数が増

加すると考えられる。電力変換器のコストの中で大きなウエイトを占めるパワーモジュー

ルの数が増えるのはコスト面でデメリットとなりえるが、一方で、多重多相モータにおい

ては、相数に反比例して 1 相あたりに要求される電力量は低下する。例えば、3 相で 100Arms

と同等の出力は、6 相や 2 重 3 相では 50Arms で得られるため、パワーモジュール１つ 1 つ

のチップサイズを抑えることができる。大電流のアプリケーションでは、パワーモジュー

ルを 1 チップで構成するとチップ面積が大きくなり、ウェハからの歩留まりの悪化や、製

造できなくなるため、複数のチップを並列使用しているものが多い。チップを並列使用す

る場合には、チップの特性ばらつきや温度ばらつき、モジュール内でのチップの配置の差

による寄生成分の差や冷却の差などにより、並列チップ間での電流ばらつきや温度ばらつ

きが発生する[38], [39]。実用上、これらのばらつきを吸収するため、チップを並列使用する

場合には 1 チップで使用するのに比べて、1 チップ当たりの許容負荷を抑えて使用する必要

が発生する。例えば、[40]-[43]では並列駆動によって、流れる電流に 10％から 20％程度の

ばらつきが発生することが示されている。このような場合には、許容電流や熱成立性のマー

ジンを上記ばらつきに合わせて、最大で 40％程度とる必要がある。並列駆動時のばらつき

を低減するための技術開発も行われているが、大電流でチップを並列使用しなければなら

ないアプリケーションでは、多重多相化により 1 相あたりの電流を減らすことで、チップ

の並列使用の解消や、並列数の低減でトータルのチップコストを低減することができる。 

 他にも、多重多相化により、電力変換器のスイッチングのタイミングをずらすことで、

直流母線や交流配線の電圧リプルを低減することで、平滑コンデンサの小型化や、ノイズ

フィルタの小型化が提案されており、これらによって電力変換器のコストを抑えることが
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可能であると考えられる。 

また、産業上、数量の多いアプリケーションでは専用の電力変換器を設計・製造するこ

とが望ましいが、数量の少ない機種では、数量の多い機種の 3 相電力変換器を複数用いて

多相モータを駆動する方が専用の電力変換器を製造するよりもコストを抑えることができ

る。 

（２） 配線数の増加と、モータ・インバータの一体化 

 近年、電力変換器を内蔵したモータが、一般産業用[44], [45] や電動パワーステアリング

[19]、自動車駆動システム[80]-[82]向けに開発されている。図 1.8 は自動車駆動システム向

けにインバータを内蔵したモータの例である[82]。これらのシステムは、交流配線の結線レ

ス化や交流配線レス化、冷媒配管の削減など多くの利点があり、多重多相モータにおいて

は、配線数や結線数の増加という課題の解決につながるため、多相モータとして魅力的で

ある。 

 電力変換器を内蔵したモータの形態は大きく 2 つに分けられる。１つはモータケースと

インバータケースを接触して配置し、モータ端子とインバータ端子を直接接続した、「一体

型」の形態である。もう 1 つは、モータとインバータが 1 つのケースに収納される、「統合

型」の形態である。 

 一体型のメリットは、交流配線レス化や冷媒配管削減の利点を、従来のモータ、インバー

タの個別設計、個別製造のまま得られることである。システム仕様設計や勘合部の設計は

必要であるが、従来の製造設備を大きく変えずに実現可能であるので、産業応用上適用し

やすい。 

 統合型のメリットは、交流配線レス化や冷媒配管削減だけでなく、フレームの共用や個

別でデッドスペースになっていた部分の有効活用、冷却設計の高度化、などが挙げられる。

ただし、1 つのフレームにモータとインバータをアッセンブリしていく必要があることから、

従来の製造設備から変更しなければならない部分がある。 

 

  
(a) 外観     (b) 内部構造 

図 1.8 インバータとモータの一体化の例 

Silicon carbide power device
Cooling water path

motor

Full silicon-carbide inverter
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1.5 本研究の目的と位置づけ、および概要 
1.5.1 目的と位置づけ 

本論文では、従来の 3 相モータに比べて高いフォールトフォールトトレラント性をもち、

近年パワーエレクトロニクス部品の低コスト化や機電一体化により、欠点が解消されつつ

ある多重 3 相モータについて、さらなる高性能化を検討する。図 1.9 は IEEE の Xplore で検

索した多重 3 相に関する文献の年別報告件数である。検索式は、 

(dual three phase OR double three phase OR multi three phase OR dual inverter OR double 

inverter OR multi inverter) AND (motor OR electric machine) 

であり、Full Text と Metadata を対象に検索を行った。上記式で検索して 2018 年までで 3865

件を抽出したが、検索結果には、doubly fed induction motor [46]-[48]や doubly fed double salient 

motor[49]-[51]、open winding motor[52]-[54]などが含まれるため、検索結果をもとに文献内容

を確認し判別し、最終的に 492 件抽出している。図 1.9 から、多重 3 相モータに関する文

献は 1980 年頃から報告され始めており、2000 年ごろから急激に件数が増加していることが

分かる。近年は年間 30 件程度の報告が見られる。 

 

 

 

 

 

図 1.9 IEEE の Xplore で検索した多重 3 相に関する文献の年別報告件数 
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多重 3 相モータは、1972 年に電鉄向けにサイリスタを用いた電動機として提案されて現

車試験をされており[55]、1974 年にはブラシレス化されたシステムが提案されている[56], 

[57]。これらのシステムは、2 組の 3 相巻線とインバータを持つが、1 組は駆動用でもう 1

組は発電用として動作するものであった。発電出力は、車両内の空調用電源として利用さ

れ、2 重 3 相モータは、変圧器の役割をしていると言える。また、松本らは 1974 年に、3

組の 3 相サイリスタインバータの出力電流を結合リアクトルによって平衡させ、誘導電動

機もしくは同期電動機に給電するインバータ出力電流の低次高調波成分を消去する方法を

提案し[58]、続けて、巻線界磁型の 2 重 3 相同期発電機に、同様の結合リアクトルと 2 組の

3 相ブリッジ整流器を組み合わせた 2 重構成の電流平衡と波形改善方法を提案している[59]。

さらに、これらの結合リアクトルを用いた 2 重 3 相および 3 重 3 相の PWM インバータの最

適パルスパターンの検討が行われている[60], [61]。1990 年には、2 組の 3 相巻線と 1 つの小

容量インバータを持ち、一方を 60Hz の商用電源に接続し、もう一方を小容量インバータを

介して給電し、速度調整するシステムが提案されている[62]。インバータは速度調整するだ

けの容量を持てばよく、完全にインバータ駆動するのに比べて、小型・低コストなシステ

ムが提供できる。1997 年に水野らは 2 重 3 相誘導電動機を用いて、一方の 3 相巻線の位相

電流位相を変化させることでロータの磁束分布を変化させ、極数を切り替える技術を提案

しており、速度－トルク出力範囲を大幅に広げたモータを提案している[63]。また、西山ら

は 2011 年に 20 極 18 スロットの集中巻埋込磁石同期モータと 3 つの 3 相インバータを用い

て、トルクおよび効率の向上と振動低減を両立させる検討を行っている。3 重 3 相の巻線が

群間で相互に重なるように配置することで、3 つのインバータの電流アンバランスによる特

性の低下を抑制している[64]。また、2015 年に鈴木らは、2 重 3 相モータの 2 つの群の中性

点電圧をそれぞれ異なる方向にシフトさせることでインバータ電流を低減し、コンデンサ

サイズを小さくすることでインバータ全体を小型化する技術を提案している[65]。 

多重 3 相モータの特性を活用した技術として、フォールトトレラントに適した巻線方法

や制御方法 [66]-[70]や、トルク・電流リプルの低減技術[72], [73], 直接トルク制御[70], [74]、

センサレス制御[75]- [79]などが多数報告されている。 

一方、制御自由度を活用したキャリア高調波現象の操作や楕円変形や偏芯に伴う振動騒

音の低減などに対する検討はあまり見られない。また、上記に関して、モータの電磁気構

造の観点から研究している例は見られない。そこで、本論文では、多重 3 相モータの電磁

気構造と制御方法を密接に関連させて、モータ構造に対してどのように制御方法を決定す

れば高性能できるかを明らかにする。 

筆者らはこれまでに、表 1.1 に示すように、図 1.2 に示した多重多相モータの分類に対

してこれまでに、非多重モータであるMATRIXモータと呼ばれる6相Hブリッジ構成のモー

タシステムについて、高効率化技術[15]と高トルク化技術[16]を検討してきた。本論文では、

位相差巻 2 重 3 相モータと同相巻 3 重 3 相モータの 2 つのモータを対象にして、多重 3 相

モータにおける高効率化と低振動・低騒音化の方法について詳細を検討し、多重ならでは
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の制御自由度を活用して、キャリア高調波現象の操作技術と、モータ構造がアンバランス

した場合の補償制御技術を、モータ電磁気構造と関連して提案する。 

また、検討した位相差 2 重 3 相モータ、同相巻 3 重 3 相モータおよびこれまでに検討し

てきた MATRIX モータについて、これらの特性を実現するのに必要な自由度についてまと

め、それぞれのシステムが持つ自由度の観点から、それぞれのモータで実現した高性能化

技術の相互の適用可能性について検討する。 

 

表 1.1 本研究の位置づけ 

 
 

1.5.2 概要 

 パワーエレクトロニクス機器の普及と、モータとパワーエレクトロニクス機器の融合

である機電一体技術の進展とともに、従来の 3 相モータよりも多数のパワーエレクトロニ

クス機器を用いて駆動する多重多相永久磁石同期モータが発展してきており、従来の 3 相

モータでは成しえなかった高性能技術が開発されつつある。本論文では、位相差巻 2 重 3

相永久磁石同期モータと同相巻 3 重 3 相永久磁石同期モータの 2 種類の多重 3 相永久磁石

同期モータを対象に、高効率化と低振動・低騒音化の方法を、多重 3 相ならではの制御自

由度を活用して実現する技術をまとめた。また、位相差巻 2 重 3 相永久磁石同期モータで

実現した高効率化の技術と、同相巻 3 重 3 相永久磁石同期モータで実現した低振動・低騒

音化の技術と、多相永久磁石同期モータの一種である MATRIX モータで実現した高トルク

化、高効率化の技術について、それぞれの技術を実現するのに必要な制御自由度について

まとめ、この制御自由度の観点から相互のシステムにおけるそれぞれの高性能化技術の適

用可能性についてまとめた。 

第 1 章「序論」では、研究背景としてモータに求められる特性と現状を鑑みて、多重多

相永久磁石同期モータの必要性、研究目的と本論文の概要について述べた。 

第 2 章「2 重 3 相永久磁石同期モータの片群駆動によるキャリア高調波鉄損低減」では、

電気自動車（EV）の駆動用モータを想定して、燃費性能を向上する方法を検討した。電気

自動車において、低トルク領域は街乗りや燃費測定試験などで多用される動作点である。

EV 用モータでは、これらの動作点における損失の多くを PWM キャリア高調波鉄損が占め

る。そこで、永久磁石同期モータの低トルク領域における相電流とキャリア高調波鉄損の

関係を明らかにし、この関係に着目して、集中巻の位相差巻 2 重 3 相永久磁石同期モータ

を用いたキャリア高調波鉄損を低減する新しい手法を提案した。この技術を 70kW の EV 用
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モータに適用した結果、有限要素法解析（FEA）および実機測定の両方で損失を低減できる

ことを確認した。 

 第 3 章「2 重 3 相永久磁石同期モータのキャリア高調波位相差による性能向上の提案」で

は、位相差巻 2 重 3 相永久磁石同期モータのキャリア高調波現象の改善技術を検討した。2

つの 3 相の群それぞれがギャップに作る磁束密度高調波の重ね合わせの観点から、振動・

騒音や効率へ大きな影響を与えるギャップ磁束密度高調波を数式で表現し、この理論式を

もとに、キャリア高調波成分による振動・騒音の低減方法と損失の低減方法を検討した。

振動・騒音の低減効果については実機で検証を行い、理論通りの振る舞いが確認できたと

ともに、キャリア高調波成分の騒音を半減できることを確認した。損失の低減効果に関し

ては、1 群と 2 群のキャリア高調波の相互影響を考慮できる簡易な解析手法を提案し、本手

法に沿った解析結果が理論通りの結果となることを確認するとともに、実機においても理

論および電磁界解析結果とよく一致した結果を得た。 

第 4 章「3 重 3 相永久磁石同期モータのギャップ磁束密度分布制御による振動・騒音の低

減」では、同相巻 3 重 3 相永久磁石同期モータを用いた、偏芯・ステータ変形に起因する

振動・騒音の抑制技術について検討した。同相巻 3 重 3 相永久磁石同期モータでは、ギャッ

プ磁束密度の周方向分布を 3 つのベクトルで自由に制御できることを利用し、偏芯・ステー

タ変形に伴い発生する周方向のパーミアンス不均衡によるギャップ磁束密度分布の不均衡

を補正する技術を開発した。ギャップパーミアンスの変化により 3 群のインダクタンスが

変化することに注目して理論を構築し、補正電流の決定方法を確立した。振動・騒音の抑

制効果を解析で検証し、偏芯・ステータ変形により増加する振動・騒音を、偏芯・ステー

タ変形がないものと同等レベルまで低減できることを確認した。 

第 5 章「多重多相永久磁石同期モータの高性能化技術の相互適用可能性」では、2 章から

4 章で検討した多重 3 相永久磁石同期モータの高性能化技術と、MATRIX モータの高性能化

技術について、それぞれの高性能化技術を実現する 5 つの制御自由度を抽出した。また、

抽出した 5 つの制御自由度から、個別のモータについて開発したそれぞれの高性能化技術

を他の多重多相永久磁石同期モータへ適用可否について論じた。 

第 6 章「結論」では、提案した多重多相永久磁石同期モータについて、得られた知見を

整理して、本論文での多重多相モータ技術は、年々発展するパワーエレクトロニクス技術

の進化と機電一体技術の進歩とともに、世界全体の持続可能な産業の発展に貢献できる、

と結論づけ、今後の課題と展望を述べる。 

 

1.6 第 1 章のまとめ 
本章では、社会的背景および技術的背景を踏まえ、多重多相モータによる効率向上や小

型化の提案を行った。  
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第2章 2 重 3 相永久磁石同期モータの

片群駆動によるキャリア高調波鉄損

低減 
 
 

2.1 モータ損失に占めるキャリア高調波鉄損 
 本節では、位相差巻２重３相 PMSM を用いたキャリア高調波鉄損の低減技術に関する技

術を検討した内容を説明し、電気自動車（Electric Vehicle：EV）駆動用モータを対象にその

効果を検証した結果を説明する。 

 図 2.1 に自動車の燃費測定モードの 1 つである JC08 モードにおけるモータの回転数、ト

ルクの動作ポイントを示す。必要回転数とトルクの算出には、重量 1350 ㎏の小型自動車で

ある B セグメントの EV を想定している。図 2.1 に示すように JC08 モードでは 1200 秒の間

に、加速と減速を繰り返す。表 2.1 はこの EV の駆動用モータを想定した PMSM の諸元を

示している。モータの最大出力は 70 kW、最大トルクは 150 Nm、最高回転数は 10000 min-1

である。図 2.2 はこのモータの回転数―トルク特性における最大出力ラインと、JC08 モー

ドで使用される動作ポイントをプロットしている。JC08 モードは市街地におけるドライブ

を模擬しており、最大性能に対して、回転数・トルクともに半分程度、出力は 1/3 程度まで

と、最大性能に対して比較的低い動作点を使用していることが分かる。 
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(a) モータ回転数のタイムレコード 

 
(b) モータトルクのタイムレコード 

図 2.1 JC08 モードで走行時の EV モータの速度とトルクのタイムレコード 

 

 
図 2.2 JC08 モードで走行時の EV モータの速度トルク特性における動作点のプロット 
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表 2.1 EV モータの諸元 

 

  

Maximumn output 70 kW
Maximumn rotational speed 10000 min-1

Maximumn torque 150 Nm
Pole 10

Number of magnets per pole 2
Number of slots 12

Stator outer diameter 200 mm
Stator innner diameter 122 mm

Teeth width 17 mm
Back yoke thickness 10 mm
Rotor outer diameter 120 mm

Air-gap length 1 mm
Stack length 100 mm

Magnet width 15 mm 
Magnet thickness 5 mm

Stator core materials 30JNE
Rotor core materials 30JNE

Material of permanent magnet N37UZ
Remanent of manget 1.2 T

Number of turns per coil 20
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図 2.3 は有限要素法解析(Finite Element Analysis: FEA)によって得られた EV 駆動用モータの

4000 min-1、10 Nm、電源電圧 400 V、PWM キャリア周波数 15 kHz における損失内訳である。解

析した PMSM の諸元は表 2.1 のとおりである。4000 min-1、10 Nm の動作条件は、JC08 モードに

おいて頻繁に使用される動作条件である。FEA において、ヒステリシス損失係数とうず電流損失

係数は、モータの引きずり損失の測定結果の周波数特性から算出した。摩擦損失と風損は着磁さ

れていない永久磁石を用いたダミーロータの引きずり損失を用いて除去している。キャリア高

調波鉄損の解析には、実測の電流波形を用いた。表 2.1 に示す通り、本動作点における出力トル

クは最大トルクの約 7 ％である。損失内訳を見ると、低トルクな動作点のため電流が小さく、損

失全体に占める銅損の割合は 10 ％程度である。基本波成分の鉄損（図 2.3 中の Stator iron loss と

Rotor iron loss の和）と磁石損の和は比較的大きいが、回転数が最高回転数の半分以下ということ

もあり、損失全体に占める全体の 50 ％弱である。一方、キャリア高調波鉄損は損失全体の 40 ％

以上を占め、損失全体で最も大きい。したがって、EV駆動用モータの市街地走行における効率を

向上するためには、キャリア高調波鉄損の低減が重要であることが分かる。 

 

 

 

 

図 2.3 FEA による EV モータの損失内訳 
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2.2 低トルク領域における PWM キャリア高調波鉄損の低減 
2.2.1 理論 

ある周波数における鉄損 Wi は 

 

( ) ( )1.6 2 2
i ih ie h max e max

iron iron

W w w dv K fB K f B dv= + = +∫ ∫    (2.1) 

 

のように表すことができる。ここで、wih と wie はそれぞれ単位体積あたりのヒステリシス

損失とうず電流損失であり、Kh と Keはそれぞれヒステリシス損失係数とうず電流損失係数、

f は周波数、Bmax は磁束密度の最大値である。ヒステリシス損失は周波数に比例し、うず電

流損失は周波数の 2 乗に比例するため、鉄損は回転数が高くなり周波数が高くなることで

大きくなることがわかる。また、モータコア全体積の鉄損は鉄の体積と磁束密度の大きさ

に比例することがわかる。 

 モータの固定子コイルに鎖交する磁束は次のように表すことができる。 

 

( ) ( ) ( )( )2 2 22,d d mag q q mag d d mag mag q qL I L I L I L Iφ φ φ φ φ= + + ≈ << >>    (2.2) 

 

ここで、φ, φmag, Ld, Lq, Id, Iq は磁束、磁石磁束、d 軸インダクタンス、q 軸インダクタンス、

d 軸電流、q 軸電流をそれぞれ示す。インダクタンス Ld、Lq は EV 駆動用モータにおいては

高速回転時にも限られた電圧で高い出力を得るために小さくなるように設計されている。

このため、式（2.2）における LdId と LqIqは、低トルク時のように Id、Iq が小さい場合には、

φmag に対して無視できるくらい小さい。 

次に、PWM キャリア高調波電流波形を考える。簡単のため、単相交流電流モデルを仮定

する。キャリア周波数がモータコイルの電気的時定数よりも十分早い場合には、図 2.4 に

示すように電流波形は直線で表すことができ、PWM キャリア高調波電流の振幅 icは以下の

式のようになる。 

 

1 tan
2c oni t θ=     (2.3) 

 

ここで、ton は PWM スイッチングにおける電気角１周期の ON 時間の平均値で、tan θ は電

流の傾きである。電流の傾きは印加電圧 v に比例し巻線インダクタンスに反比例する。した

がって、 
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図 2.4 単純化したキャリア高調波電流のモデル 

 

 

tan v
L

θ ∝     (2.4) 

dcv V e= −     (2.5) 

 

印加電圧 v は電源電圧 Vdcと端子電圧 e の差である。ここで、tonは PWM キャリア周波数 fc
と変調率 m を用いて、 

 

     on
c

mt
f

∝      (2.6) 

 

のように表すことができる。式（2.3）を式（2.4）と式（2.5）を用いて表すと、 

 

( )1
2

dc
c

c

V e m
i

f L
−

∝     (2.7) 

 

であり、モータのある動作点において、システムにより直流電圧とキャリア周波数が決ま

ると、PWM キャリア高調波鉄損は変調率 m で決定され、 

 

dc

m
V
ωφ
ε

=      (2.8) 

 

のように表される。ここで、ω は電気角速度であり、ε は電圧利用率である。式（2.7）, 式

（2.8）から、 
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dc
c

c dc

V e
i k

f L V
ωφ
ε

−
=     (2.9) 

 

式（2.9）において、fc, L, e, ω,と Vdcは動作点が決まると一意に決まり、キャリア高調波電流

ic が決まる。特に、低トルク領域では、式（2.2）、式（2.9）から、キャリア高調波電流は磁

石磁束のみに影響を受けることが明らかになった。つまり、キャリア高調波鉄損は低トル

ク領域においては相電流に関係せずに決まる。 

 

2.2.2 提案モータシステムの構成 

キャリア高調波鉄損が低トルク領域において相電流に関係せずに磁石磁束で決まる特性

を活かして、キャリア高調波鉄損を低減するモータシステムを提案する。提案モータシス

テムは 2 つの 3 相巻線のセットを有する。各相の巻線は固定子の異なるティースに巻かれ

た、集中巻の位相差巻 2 重 3 相構造（図 1.7 (b)）となっている。モータの極スロットは 10

極 12 スロットである（図 2.5）。１群巻線と 2 群巻線の 2 つの群の 3 相巻線は周方向に交互

にティースに巻かれている。1 群巻線と 2 群巻線はそれぞれ独立した中性点を持ち、それぞ

れ独立した 2 つの 3 相インバータが接続される。そして、このモータシステムは、1 群と 2

群の両方の群で駆動（動作モード I）してもよいし、今回提案するように、1 群と 2 群のど

ちらか一方だけで駆動（動作モード II）してもよい。この構造は巻線切替え技術[34], [80], [83], 

[84]もしくは、多重インバータ駆動技術[9]を適用して実現できる。提案モータシステムは、

要求トルクが中トルク以上の時には、動作モード I で駆動する。一方、要求トルクが低トル

クの時には、動作モード II で駆動する。動作モード II では、モータの 12 個の巻線とティー

スのうち、6 個は励磁されない。本モータでは、相コイルに鎖交する磁束とティースに鎖交

する磁束がほぼ等しいが、励磁されないティースには電機子巻線磁束が鎖交しないため、

PWM キャリア高調波鉄損が発生しない。式(2.1)から、鉄損が発生する体積が少なくなると

鉄損が小さくなると考えられる。同じトルクにおいては、動作モード II は動作モード I の 2

倍の相電流が必要になる。しかし、前述のとおり、PWM キャリア高調波鉄損は低トルク領

域においては磁石磁束に支配されて決まるので、相電流が 2 倍になっても変わらないと考

えられる。 
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図 2.5 提案モータシステムの構成 

 

2.2.3 提案モータシステムの効率検証 

検証用モータの諸元は表 2.1 記載のとおりである。評価用として図 2.6 に示すように、

モータコントローラ（Myway Plus PE-Expert 3）、2 つの 3 相インバータ（Myway Plus 

MWINV5022B）を用いた。モータへの入力電力はパワーアナライザ（Yokogawa WT1800）

で検出し、相電流は電流センサ（LEM ITN600-S Ultrastab）で検出した。出力トルクと回転

数は、トルク検出器（Magtrol TMHS309/11）で検出した。 

 

 
図 2.6 試作した PMSM の測定システム 
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図 2.7 は試験モータの動作モード I と動作モード II それぞれの 0～20 Nm までのトルクに

対する効率の変化を示している。直流電源電圧は 400 V、PWM キャリア周波数 15 kHz で、

回転数は 2000 min-1 と 4000 min-1 である。動作モード II では動作モード I よりも 2000 min-1、

4000 min-1 両方で効率が高くなっている。図 2.7 (a) に示すように、2000 min-1 では、トルク

が 15 Nm 以上になると動作モード I の方が動作モード II よりも高くなっている。一方、4000 

min-1 では約 20 Nm まで動作モード II の方が動作モード I よりも効率が高く、5 Nm 付近で

は動作モード IIの効率は動作モード IIの効率よりも約3 ％高い。2000 min-1よりも4000 min-1

の方が、動作モード I に比べて動作モード II にすることによる効率向上の効果が大きいが、

いずれの回転数でも効果を確認することができた。効率向上の効果はトルクが小さい方が

大きい。 

 

 

(a) 2000 min-1 

 
(b)  4000 min-1 

図 2.7 測定した効率-トルク特性 
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図 2.8 と図 2.9 はそれぞれ、動作モード I と動作モード II の FEA と測定のトルクに対す

るモータ損失の推移である。いずれの結果も、2000 min-1 と 4000 min-1 の結果を比較してお

り、解析と測定で妥当な一致が得られている。この解析結果を用いて動作モード I と動作

モード II の損失内訳を比較し、想定した原理通りに損失を低減できているかどうかを確認

する。 

 

 
図 2.8 2000 min-1 と 4000 min-1の動作モード Iにおける FEAと測定のトルクに対するモー

タ損失 

 

 

 

図 2.9 2000 min-1 と 4000 min-1 の動作モード II における FEA と測定のトルクに対する

モータ損失 
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図 2.10 は 2000 min-1 の 5 Nm と 20 Nm における動作モード I と動作モード II の FEA によ

る損失内訳を示す。5 Nm においては、銅損が動作モード II のほうが動作モード I よりも小

さい。これは、トルクを出すのに必要な電流は動作モード II では動作モード I の 2 倍必要

である一方で、弱め電流は駆動している方の群のみで必要になるため、トータルの必要電

流が小さいためである。20 Nm においては、キャリア高調波鉄損は半減されているが銅損

が増加しており、ほとんど低減効果が得られていない。弱め電流が低減できるのは 5 Nm と

同様であるが、トルクが高くなっている分相対的にトルクを出すのに必要な電流が高く

なっており、結果として動作モード I よりも動作モード II の方が銅損が増加している。ト

ルクがこれよりも大きくなると、銅損の増加がキャリア高調波鉄損の低減を上回るため効

率改善の効果がなくなる。図 2.11、図 2.12 に FEA による動作モード I と動作モード II の

ステータコアの鉄損密度分布を示す。解析条件は、電源電圧 400 V、PWM キャリア周波数

15 kHz で、4000 min-1、10 Nm である。図 2.11 に示すように、動作モード I では、鉄損密度

分布は、全てのティースとヨークに均等に分布している。一方、図 2.12 に示すように、動

作モード II では、非励磁ティースとヨークの半分で鉄損密度分布が低減されており、励磁

ティースでは動作モード I とほぼ同等の鉄損密度分布になっている。このことから、低トル

ク領域では 2 重 3 相 PMSM で片群のみで駆動することで、想定した原理通りにキャリア高

調波鉄損を低減できていることが確認できた。 

 

 

 

図 2.10 動作モード I と II の 2000 min-1 、5 Nm と 20 Nm における損失内訳の解析結果 
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図 2.11 試験モータの動作モード I における鉄損密度分布の解析結果 

 

 

 

 

 

   

 

図 2.12 試験モータの動作モード II における鉄損密度分布の解析結果 
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 図 2.13 は、FEA による 4000 min-1、10 Nm における動作モード II の励磁ティースと非励

磁ティースの損失を示している。キャリア高調波鉄損が低減している効果がこの図から確

認できる。これらの結果から、低トルクではキャリア高調波電流 ic は相電流が増加しても影

響を受けないという式（2.2）の仮定が正しいことが確認できる。基本波鉄損は磁石磁束に

よるものが主体であるため非励磁ティースでも励磁ティースとほとんど変わらず存在する。

提案モータにおける動作モード I での速度－トルクに対する FEA による効率を図 2.14 に示

す。高効率領域が中トルク付近にみられ、低トルクにおける効率はやや低い。6500 min-1付

近まで、この傾向は速度が増加すると顕著になる。図 2.15 は各動作点において、動作モー

ド I と動作モード II の効率の良い方を選択した場合の速度－トルクに対する効率の推移を

示している。黒の実線は動作モード I と動作モード II の境界線を示している。提案した損

失低減技術は、低トルク領域で効果を発揮していることがわかる。効率向上効果がでるト

ルクは 6500 min-1 付近までは速度が増加するにつれて増える。高速領域では、弱め電流が大

きくなるため、銅損が支配的になる。同時に、式(2.2)の仮定が成り立たなくなるため、6500 

min-1 以上では、効率向上効果があるトルクが減少するものと考えられる。JC08 モードにお

ける動作モード Iだけで駆動した場合と動作モード Iと動作モード IIの良い方を選択して駆

動した場合の消費電力を計算した。計算においては、摩擦損失と風損以外はモータですべ

て回生することを仮定した。表 2.2 に示すように、計算の結果、2.1％の改善が確認できた。 

 

 

 
 

 

 

図 2.13 動作モード II における励磁ティースと非励磁ティースの鉄損の解析結果の比較 
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図 2.14 動作モード I における速度―トルクに対する効率特性の解析結果 

 

 

 

 

図 2.15 動作モード I と動作モード II を併用した際の速度―トルクに対する効率特性の解

析結果 
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表 2.2 JC08 モードにおける消費電力の比較と改善率の解析結果 

 

 

 

 
2.3 2 章のまとめ 

キャリア高調波鉄損は PMSM の低トルク領域における総損失の 40～50 ％をしめる。し

たがって、街乗りや燃費測定モードにおける EV の効率を向上するためには、PWM キャリ

ア高調波鉄損を低減することが有効である。 

本章では、まず、低トルク領域における PMSM のキャリア高調波鉄損の振る舞いを明ら

かにした。低トルク領域においては、キャリア高調波鉄損は相電流の値にほとんど依存せず、

磁石磁束で決定される。また、ステータティースの磁束密度と鉄芯の体積に影響を受ける。

このことを利用して、10 極 12 スロットの集中巻の位相差 2 重 3 相 PMSM を用いて、低トル

ク領域における鉄損低減技術を提案した。開発したモータは低トルク領域において 2 重 3 相

の片群のみで駆動することで鉄損を低減することに成功した。4000 min-1、5 Nm においては、

従来の効率よりも 3%程度高い効率を得た。FEA による損失分布の検証により、非励磁ティー

スにおいて、キャリア高調波鉄損を低減できていることを確認した。燃費測定モードの 1 つ

である JC08 モードでは、走行における総損失を 2.1％低減できることを示し、本技術の有効

性を確認した。 

  

Consumed power energy (Hybrid mode) 451.7 Wh

Consumed power energy (Operation mode I 461.6 Wh

Difference in comsumed power energy 9.8 Wh

Improvement rate 2.1 %
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第3章 2 重 3 相永久磁石同期モータの

キャリア高調波位相差による性能向

上の提案 
 
 

3.1 位相差 PWM による磁束密度高調波の振舞い 
2 重 3 相 PMSM において、ギャップ磁束密度の径方向成分 Bgrは、1 群における径方向磁

束密度Bgr1と 2群における径方向磁束密度Bgr2の重ね合わせで表すことができる。Bgr1とBgr2

はそれぞれ、空間高調波、時間高調波、キャリア高調波成分を含み、Bgr はこれらの高調波

成分の足し合わせで表現できる。 

 

( ) ( ) ( )
( ) ( ) ( ) ( ) ( ){ }

1 2

1,2

, , , , , ,

, , cos , ,
gr gr gr

gr a a c a
a k n m

B k n m B k n m B k n m

A k n m k n t m t k n mθ α ω β ω γ ϕ
=

= +

= − − − − − +∑ ∑∑∑
 (3.1)  

 

ここで、k, n, m はそれぞれ、空間高調波、時間高調波、キャリア高調波の次数を表す。Agr

と φ はそれぞれの次数の高調波の振幅と位相を表す。θ は回転子位置、ω は基本波の電気角

速度、ωcはキャリアの電気角速度であり、t は時間、α1, β1, γ1, α2, β2, γ2はそれぞれ１群と２

群の、空間位相、時間位相、キャリア位相である。２重３相 PMSM のギャップの周方向磁

束密度成分 Bgθについても、式（3.1）の径方向磁束密度成分と同様に表すことができる。 

 １群と２群の空間位相差（α1 - α2）、時間位相差（β1 - β2）、キャリア位相差（γ1 - γ2）をそ

れぞれ α, β, γ とする。ここで、1 群と 2 群の空間位相差は各群の同相コイル（U1相コイルと

U2相コイル）の巻線されている周方向位置の電気角での位相差に相当する。また、1 群と 2

群の時間位相差は各群の同相コイル（U1 相コイルと U2 相コイル）に通電される電流の基本

波の電気角での位相差に相当する。さらに、１群と２群のキャリア位相差は図 3.1 に示す

通り、1 群と 2 群の PWM に用いる三角波の位相差である。これらの位相差を各高調波成分

k, n, m に対してコントロールすることで、ギャップの磁束密度高調波をコントロールするこ

とができる。図 3.2 に VSI で給電する２重３相 PMSM の構成と群間位相差の説明を示す。 
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図 3.1 2 重 3 相 PMSM の 1 群と 2 群の三角波キャリアの位相差 

 

 

 

図 3.2 VSI で給電する 2 重 3 相 PMSM の構造と群間位相差の説明 
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VSI で給電する PMSM では、三角波比較による変調の結果として、相電流に nω ± mωcと

なるキャリア高調波成分とその側帯波成分を含む[86]-[88]。n と m の関係は、j = 0, 1, 2, …

として、 

 

n  = ± (6j + 3 ± 1), 複号同順; m が奇数, 

n  = ± (6j ± 1) , 複号同順; m が偶数.     (3.2) 

 

ギャップ磁束密度は n が正のとき正相、n が負のとき逆相を表す。３相モータにおいては、

基本波は正相（n＝１）、2 次成分は逆相(n = -2)、３次成分は存在しない。4 次以降は、正相、

逆相、なし、を順番に繰り返す。なお、正相は時間的に回転子の回転方向と同じ向きに回

転する成分であり、逆相は時間的に回転子の回転方向と逆向きに回転する成分である。こ

こで、キャリア高調波成分は空間高調波を含まないので、空間高調波次数は１（k = 1）で

ある。したがって、上記を考え合わせると、キャリアの 1 次成分付近(m = - 1 または 1)に

は、-2ω ± ωc, 4ω ± ωc, -8ω ± ωc, …の高調波成分が存在する。また、キャリアの 2 次成分付近

(m = - 2 または 2)には、ω ± 2ωc, -5ω ± 2ωc, 7ω ± 2ωc, …が存在する。 

 

3.2 位相差 PWM によるキャリア音低減 
3.2.1 理論 

キャリア高調波成分の音（キャリア音）は、モータの電磁加振力がステータを加振する

ことによって発生する。マクスウェル応力の方程式から、ステータ内径における電磁加振

力の径方向成分 fr ( θ , t )は、ギャップ磁束密度の径方向成分 Bgr と周方向成分 Bgθを用いて下

記のようにあらわすことができる。 

( ) ( ) ( )2 2

0

, ,
,

2
gr gθ

r
B θ t B θ t

f θ t
μ
−

=    (3.3)  

 

ここで、式（3.3）において、下記の式（3.4）が成立すれば、空間 k 次・時間 n 次・キャリ

ア m 次成分の１群におけるギャップ磁束密度 Bgr1と 2 群におけるギャップ磁束密度 Bgr2が

逆位相になり、式（3.3）の電磁加振力が打ち消されるため、キャリア音を低減できると考

えられる。 

 
k n m− − = ±α β γ π    (3.4) 

 

式（3.4）はキャリア高調波の 1 次と 2 次の主たる側帯波成分において、γ について整理する

と以下のようになる。 
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    1)  キャリア 1 次高調波の側帯波成分 (k = 1, n = -2, m = ±1)  

          a)  m = -1  

( )2γ π α β= ± − +     (3.5)  

 

          b)  m = 1  

( )( )2γ π α β= − ± − +    (3.6)  

 

    2)  キャリア 2 次高調波の側帯波成分(k = 1, n = 1, m = ±2) 

           a)  m = -2 

   ( )( )1
2

γ π α β= ± − −    (3.7) 

 

           b)  m = 2 

   ( )( )1
2

γ π α β= − ± − −    (3.8)  

 

γ が各キャリア高調波次数の条件で上記式（3.5）～（3.8）の条件を満足するとキャリア

音を低減できるものと考えられる。γ の値は、α と β（図 3.2）の値によって変わる。α の値

は、モータの極スロットと 2 重 3 相の巻線配置が決まれば一意に決まる。例えば、2 重 3 相

PMSM でよく用いられる 10 対 12 系列（10 極 12 スロットや 20 極 24 スロットなど）の集中

巻や毎極毎相 2（6 極 36 スロットや 8 極 48 スロットなど）の分布巻で、位相差巻の場合は、

α の値は π/6 rad である。また、同相巻の場合は、あらゆる極スロットで α の値は 0 rad であ

る。一方、β の値は、極スロットや巻線配置とは関係なく、制御によって任意に変更可能で

ある。一般的には、電流－トルク特性を最大にするために、巻線係数が最大となる α＝β と

することが多い。 

表 3.1 に、α＝π/6 rad の位相差巻と α＝0 rad の同相巻で、それぞれ、β＝π/6 rad、0 rad と

したときの各キャリア高調波でキャリア音を低減するための γ の値を示している。位相差巻

で β＝π/6 rad とした場合、キャリア 1 次高調波のどちらかの側帯波成分が γ＝π/2 rad か 3π/2 

rad で低減することができる。また、キャリア 2 次高調波は両方の側帯波成分を γ＝π/2 rad

か 3π/2 rad で低減することができる。つまり、位相差巻で β＝π/6 rad とした場合、γ＝π/2 rad

か 3π/2 rad でキャリア 1 次高調波と 2 次高調波の 4 つの側帯波成分のうち、3 つを低減する

ことができる。一方、同相巻で β＝0 rad とした場合、キャリア 1 次高調波の両方の側帯波

成分を γ＝π rad で低減することができる。また、2 次高調波の両方の側帯波成分を γ＝π/2 rad

か 3π/2 rad で低減することができる。1 次高調波と 2 次高調波の両方の成分を同時に低減す
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ることができる γ は存在しない。 

位相差巻でも同相巻でも α≠β とすると、いずれの高調波次数でもキャリア音を低減でき

る γ は存在するが、同時に低減できる次数成分が減っていることがわかる。 

 

表 3.1 キャリア高調波次数ごとのキャリア音を低減するキャリア位相差 γ の値 

 

 
 

3.2.2 原理検証用 2 重 3 相 PMSM の構成 

 本研究では、図 1.7（b）に示した、集中巻の位相差巻 2 重 3 相 PMSM を原理検証機とし

て用いる。諸元は表 3.2 の通りであり、20 極 24 スロットの構成である。 

 

表 3.2 位相差 PWM によるキャリア音低減検証モータの諸元 

 

 Phase-shift windings In-phase windings 
Space 

phase difference α 6
π  

6
π  0 0 

Time 
phase difference β 6

π  0 
6
π  0 

Carrier 
phase difference  

γ 

- 2f + fc 
3
2
π  7

6
π  4

3
π  π  

- 2f - fc 
2
π  5

6
π  2

3
π  π  

f -2 fc 
3,

2 2
π π  5 17,

12 12
π π  5 17,

12 12
π π  3,

2 2
π π

 

f + 2 fc 
3,

2 2
π π  7 19,

12 12
π π  7 19,

12 12
π π  3,

2 2
π π

 

 

Maximum output 70 kW
Maximum rotational speed 10000 min-1

Maximum torque 150 Nm
Number of poles 20
Number of slots 24

Stator outer diameter 250 mm
Rotor outer diameter 180 mm

Airgap length 0.8 mm
Stack length 100 mm

Number of turns per coil 17.5
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3.2.3 測定結果 

図 3.3 に示すように、表 3.2 の 20 極 24 スロットの集中巻の位相差 2 重 3 相 PMSM を試

作しキャリア位相差を変化させたときの振動・騒音を測定した。表 3.3 に測定に使用した機

器とそれぞれの型番を示す。 

 

 

 

図 3.3 試作モータ（20 極 24 スロット集中巻の位相差 2 重 3 相 PMSM） 
 

 

表 3.3 振動・騒音試験装置の使用機器と型番 

 
  

Instrument Manufacturer Model number
DC power source Matsusada Precision KRS650

Inverters Myway plus MWINV-5022B
Controller Myway plus PE-Expert 3

Torque transducer Magtrol TMHS312/11
Power analyzer Yokogawa WT3000

Current transducer LEM  LEM ITN600-S Ultrastab
Microphone Onosokki MI-1233

Microphone pre-amplifier Onosokki MI-3110
Microphone amplifier Onosokki SR2000
Acceleration sensor Onosokki PI2910

Acceleration sensor amplifier Teac SA-611
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図 3.4 は 2000 min-1、40 Nm における騒音の測定結果を示している。キャリア周波数は 5 

kHzで、1群と 2群の相電流の時間位相差βは π/6 rad、1群と 2群のキャリア位相差 γは 0, 3π/2, 

π rad である。図 3.4 から、全ての結果で 525 Hz と 10 kHz に主たるピークがあることがわか

る。525 Hz は試作モータの基本波成分の共振周波数と考えられる。10 kHz はキャリアの 2

次高調波である。また、キャリア周波数であり 5 kHz の整数倍の、5 kHz、10 kHz、15 kHz、

20 kHz 付近にもピークが発生している。10 kHz の音圧はキャリア位相差 γ が 0,  π rad でほ

とんど等しい。一方で、キャリア位相差 γ が 3π/2 rad では、0 rad または π rad の時に比べて

音圧が半減している。また、5 kHz 付近の音圧も同様に、キャリア位相差 γ が 0,  π rad でほ

とんど等しいが、キャリア位相差 γ が 3π/2 rad では、0 rad または π rad の時に比べて音圧が

半減している。これは前述のとおり、この成分の電磁加振力が 1 群と 2 群で相殺されて低

減されたためである。 

図 3.5 は、試作した 2 重 3 相 PMSM の β が π/6 rad のときの 1000 min-1、2000 min-1、3000 

min-1 における 10 kHz の音圧を示している。それぞれの条件において、キャリア位相差が 0 

radと π radの結果はほとんど同じであり、3π/2 radの時は 0 radと π radの結果よりも小さい。

これらの測定結果は、3.2.1 節の理論および表 3.1 にまとめた結果とよく一致しており、電

磁加振力がキャリア位相差 γ を 3π/2 rad にすることで 1 群と 2 群で相殺して低減できること

を示している。これらの結果から、提案した理論はトルクや速度によらず成立することが

確認できた。 
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(a) キャリア位相差 0 rad 

  

(b) キャリア位相差 π/2 rad 

 

(c) キャリア位相差 π rad 

図 3.4 試作した 2重 3相 PMSM の騒音測定結果 
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(a) 1000 min-1 

 

(b) 2000 min-1 

 

(c) 3000 min-1 

図 3.5 試作した 2 重 3 相 PMSM のキャリア 2 次高調波付近の騒音とトルクの関係 
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図 3.6 は試作したモータの 1000 min-1、15 Nm、DC 電圧 400 V、 キャリア周波数 5 kHz

時間位相差 β = π/6 rad におけるキャリア位相差 γ に対する効率の特性を示している。モータ

効率はキャリア位相差が 3π/2 radに近づくにつれて低下し、3π/2 radでは0 radもしくは π rad

に比べて 3.3 %低い。 

 

 

図 3.6 試作モータのキャリア位相差 γ に対する効率の特性 

 

効率低下の原因について調べるために電流波形を解析した。図 3.7 は 1000 min-1、15 Nm、

DC 電圧 400 V、 キャリア周波数 5 kHz 時間位相差 β = π/6 rad におけるキャリア位相差 γ = 0 

rad と 3π/2 rad の 1 群と 2 群の U 相の相電流の波形である。キャリア位相差 γ が 0 rad のと

きに比べて 3π/2 rad では電流のリプルが増加していることが見て取れる。詳細を分析するた

めに、相電流波形の周波数分析を行った。図 3.8 は 1000 min-1、15 Nm、DC 電圧 400 V、キャ

リア周波数 5 kHz、時間位相差 β = π/6 rad における、測定した電流波形のキャリア 1 次近傍、

キャリア 2 次近傍、キャリア 3 次近傍、キャリア 4 次近傍それぞれの、周波数分析結果で

ある。キャリア周波数付近では、キャリア位相差 γ = 0 rad では、ωc ± 2ω 成分（4666.7 Hz、

5333.3 Hz）が大きいことが 3.1 で説明した通りに確認できる。キャリア位相差 γ = 3π/2 rad

では、ωc +2ω 成分（4666.7 Hz）がわずかに増加し、ωc - 2ω 成分（5333.3 Hz）が減少してい

る。これは、式(3.5), 式(3.6)から、1 群と 2 群が作るギャップ磁束密度の ωc + 2ω 成分が打

ち消し合い、入力インピーダンスが低下する。もし電圧波形にこの成分が存在すると、こ

の成分の電流は増加する。反対に、1 群と 2 群が作るギャップ磁束密度の ωc - 2ω 成分は強

め合い、この成分の入力インピーダンスは増加し、電流は減少する。キャリアの 2 倍の周
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波数付近では、キャリア位相差 γ = 0 rad のとき、2ωc ± ω 成分（9833.3 Hz、10166.7 Hz）が

大きいことが 3.1 で説明した通りに確認できる。キャリア位相差 γ = 3π/2 rad では、2ωc ± ω

成分が増加している。これは、式(3.7), 式(3.8)から、1 群と 2 群が作るギャップ磁束密度の 2ωc 

± ω 成分が打ち消し合い、入力インピーダンスが低下するためである。同様に、キャリアの

3 倍の周波数付近および 4 倍の周波数付近でも、キャリア位相差が変わることによって、相

電流に含まれる高調波が変化している。 

 上記分析のように、1 群と 2 群のギャップ磁束密度の高調波成分が打ち消し合うことに

よってインピーダンスが低下し、キャリア高調波電流リプルが増加することによって、鉄

損と銅損が増加して効率が低下するものと考えられる。 

 

 

(a) 1 群 U 相電流波形 

 

(b) 2 群 U 相電流波形 

図 3.7 試作モータの電流波形測定値 
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(a) キャリア周波数付近 

 

 

(b) キャリア 2 次高調波付近 
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(c) キャリア 3 次高調波付近 

 

 

(d) キャリア 4 次高調波付近 

図 3.8 試作モータの相電流波形測定値の周波数分析結果  
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3.3 位相差 PWM によるキャリア損低減 
3.3.1 理論 

 VSIで給電するPWM制御のモータでは、鉄芯でのキャリア高調波周波数の磁束密度変動に

よってキャリア高調波鉄損が発生する。磁束密度変動は、キャリア高調波電圧によって励

振されるキャリア高調波電流によって生み出される。キャリア高調波鉄損を低減するため

の1つの効果的な手法は、磁束密度変動を低減するか、PWMキャリア高調波電流を低減する

かである。このためには、オームの法則から、ある電圧に対して、モータの入力インピー

ダンスが高くなればよい。同時に、モータの基本波成分の入力インピーダンスは、出力範

囲を低下させないために、従来同等でなければならない。キャリア高調波周波数領域では、

インダクタンスは入力電圧の支配的なファクターであり、インダクタンスは、ギャップの

磁束密度に大きく影響を受ける。つまり、ギャップ磁束密度を増加させることで入力電圧

を増加させることができる。基本波成分のインダクタンスを変えずにキャリア高調波成分

のインダクタンスを増加させるために、2重3相PMSMの特性を活用して、ギャップ磁束密度

のキャリア高調波成分を設計する。 

 キャリア高調波の入力インピーダンスを大きくするためには、１群と２群の磁束密度の

キャリア高調波成分が強め合うようにすればよい。つまり、１群と２群のギャップ磁束密

度のキャリア高調波成分が同相であればよいので、下記を満たせばよいことになる。 

 

kα – nβ – mγ = 0      (3.9) 

 

    1)  キャリア高調波の側帯波成分 (k = 1, n = -2, m = ±1)  

          a)  m = -1  

γ = – (α +2β)     (3.10) 

 

          b)  m = 1  

γ =α +2β       (3.11) 

 

    2)  キャリア 2 次高調波の側帯波成分(k = 1, n = 1, m = ±2) 

           a)  m = -2 

γ = – (α – β) / 2      (3.12) 

 

           b)  m = 2 

γ = (α – β) / 2      (3.13) 

 

α とβが決まれば式(3.10) - 式( 3.13)からそれぞれの次数のキャリア高調波鉄損を低減する

ためのγ が決まる。 
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    β = – α/2, γ = 0 or β = (π - α)/2, γ = π            (3.14) 

 

表 3.4 に、α＝π/6 rad の位相差巻と α＝0 rad の同相巻で、それぞれ、β＝π/6 rad、0 rad とし

たときの各キャリア高調波でキャリア音を低減するための γ の値を示している。位相差巻で

β＝π/6 rad とした場合、キャリア 1 次高調波のどちらかの側帯波成分が γ＝π/2 rad か 3π/2 rad

で低減することができる。また、キャリア 2 次高調波は両方の側帯波成分を γ＝0 rad か π rad

で低減することができる。つまり、位相差巻で β＝π/6 rad とした場合、1 次高調波と 2 次高

調波の両方の成分を同時に低減することができる γ は存在しない。一方、同相巻で β＝0 rad

とした場合、キャリア 1 次高調波の両方の側帯波成分を γ＝0 rad で低減することができる。

また、2 次高調波の両方の側帯波成分を γ＝0 rad か π rad で低減することができる。つまり、

同相巻で、β＝0 rad とした場合、γ＝0 rad で 1 次高調波と 2 次高調波の 4 つのすべての側帯

波成分のキャリア損を低減することができる。 

位相差巻でも同相巻でもα≠βとすると、いずれの高調波次数でもキャリア音を低減でき

るγは存在するが、同時に低減できる次数成分が減っていることがわかる。 

 

 

表 3.4 キャリア高調波次数ごとのキャリア損を低減するキャリア位相差 γ の値 

 
 

  

 Phase-shift windings In-phase windings 
Space 

phase difference α 6
π  

6
π  0 0 

Time 
phase difference β 6

π  0 
6
π  0 

Carrier 
phase difference  

γ 

- 2f + fc 
2
π  

6
π  

3
π  ０ 

- 2f - fc 
3
2
π  11

6
π  5

3
π  0 

f -2 fc 0,π  5 11,
12 12
π π  11 23,

12 12
π π  0,π  

f + 2 fc 0,π  13,
12 12
π π  13,

12 12
π π  0,π  
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3.3.2 解析による原理検証 

α ＝β の場合式(3.7), (3.8)から、キャリア 2次高調波付近では、下記のようになる。 

    β = α, γ = 0 or β = (α - π), γ = π/2.             (3.15) 

FEAにより、10極12スロット集中巻の位相差2重3相PMSMを例に前節の理論を検証する。

解析条件は、直流電源電圧が400 V、モータの回転数は3000 min-1である。解析の収束性を高

めるために、キャリア周波数は、モータの基本波周波数である250 Hzの整数倍かつ、3の倍

数であることを条件に、基本波周波数の21倍の5.25 kHzとした。 

本解析においては、キャリア高調波における2重3相の群間相互干渉を模擬するために、

モータ端子にPWM制御を模擬した電圧を印加して計算しなければならない。このような計

算方法としては従来大きく3つの方法がある。1つは制御と磁界を連成して解析する方法で

ある。インバータ回路の過渡現象や制御のフィードバックゲインなどによる影響を模擬し

た解析ができるというメリットがあり、磁界解析も過渡解析を行うためにうず電流がイン

ダクタンスに与える影響も模擬できる。一方で、解析モデル作成や計算の実行に非常に時

間がかかるというデメリットがある。2つ目は磁界解析でモータモデルを作成し、モータモ

デルを回路の一部として解析することで電圧波形を得て、この電圧波形を入力として磁界

解析を行う方法である。この方法では、回路解析と磁界解析の時間刻みを別々に設定でき

るため、1つ目の方法よりも早く解析することができるというメリットがある。一方で、電

圧波形を作る際の解析には、正弦波の電流を与えた磁界解析の結果を用いるので、うず電

流がインダクタンスに与える影響は電圧波形には反映できない。電圧入力の磁界解析では

うず電流の影響を考慮できるものの、1つ目の方法に比べると解析精度が低下するというデ

メリットがある。3つ目の方法は、PWMの基本的なロジックに沿って、磁界解析で得た所望

の動作点に要求される正弦波の電圧からPWMの電圧波形を算出し、この電圧波形を入力と

して磁界解析を行う方法である。この方法は最も解析負荷が小さく高速に計算することが

できるが、インバータ回路や制御の影響を考慮できないというデメリットと、フィードバッ

クにより正弦波の電流を得るということができないというデメリットがある。 

本研究では、3つ目の方法に修正を加えることで正弦波電流を得ることを可能とした方法

を提案し、解析を行う。なお、インバータ回路や制御の影響を考慮できないというデメリッ

トは、本研究では、インバータ回路や制御による影響を排除して理論を検証できる方法と

してメリットとなっている。 

解析手法を説明する。まず初めに、図 3.9に示すような正弦波電流入力の静解析にて、Id、

Iqを変化させてそれぞれの条件に対するφd、φq、トルク、ヒステリシス損、うず電流損を算

出し、速度－トルクに対して、それぞれの点でモータの効率を最大にする最適なId、Iqを求

める。次に、キャリア高調波を考慮した詳細な解析をしたい回転数、トルクにおいて、前

期で得られたId、Iqの条件の正弦波電流を与えた電磁界解析により、図 3.10に示すような、

モータの端子に発生する高調波を含んだ電圧波形を算出する。そして、1群2群の各相電圧
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をそれぞれ、図 3.11に示すような、所望の電源電圧、周波数の三角波キャリアと比較する

ことで（図 3.12）、正弦波電流を流すために必要なPWM電圧波形を得る（図 3.13）。この

電圧波形をモータ端子に与えて過渡解析を行うことで、簡易的にキャリアの影響を考慮し

た解析を行うことができる。 

 

 
図 3.9 相電圧波形算出のための正弦波電流波形 

 

 

図 3.10 正弦波電流通電時の相電圧波形 
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図 3.11 三角波キャリア波形 

 

 
(a) U1電圧波形 

 
 (b) U2電圧波形 

図 3.12 三角波比較による正弦波 PWM 変調  
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(a) U1-V1  

 

 

 (b) U2-V2 
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(c) V1-W1 

 

(d) V2-W2 

図 3.13 PWM 変調後の線間電圧波形 
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上記方法によってα = π/6 rad, β = π/6 radの場合のキャリアの1次と2次の高調波成分である- 

2f ± fc とf ± 2fcのキャリア位相差γに対する電流振幅のFEA結果を図 3.14に示す。解析条件は、

直流電源電圧400 V、キャリア周波数5.25 kHz、モータの回転数3000 min-1、トルク8 Nmであ

る。それぞれのキャリア高調波次数において、前節に示した理論との良好な一致が確認で

きる。このモータにおいて、表3.1に示した通り、α = π/6 rad, β = π/6 rad, γ = 3π/2 radで、ギャッ

プ磁束密度のキャリア1次高調波の下側帯波成分である-2f - fcは1群と2群で強め合い、入力

インピーダンスは高くなり、この成分の電流は少なくなる。γ = 0 radでは、キャリア1次成分

の両側帯波成分（-2f + fc, -2f - fc）は同程度の電流値であるが、γ = 3π/2 radでは、-2f + fc成分

の電流値が増加し、-2f - fc成分の電流値はγ = 0 radの時に比べて半減している。このことか

ら、提案した理論はキャリア高調波損失を考える上での妥当な手法であると確認できた。 
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(a) - 2f + fc. 

 

 

 

(b) - 2f - fc. 
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(b) f - 2fc. 

 

 

 

(c) f + 2fc. 

図 3.14 キャリア高調波電流の解析結果 
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図3.16に示す10極12スロット集中巻の位相差巻2重3相PMSMを試作した。測定系を図3.17に示

し、測定に用いた装置の型番を表3.4に示す。図3.18はα = π/6, β = π/6の場合のキャリアの1次と

2次の高調波成分である- 2f ± fc とf ± 2fcのキャリア位相差γに対する電流振幅の測定結果で

ある。解析結果および理論と良い一致が確認できる。 

 

 

 

  

(a) ステータ構造    (b) ロータ構造 

 

 

  
(c) 結線構造        (d) モータ外観 

 

 

図 3.15 試作した 10 極 12 スロット集中巻の 2 重 3 相 PMSM 
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(b) - 2f - fc.  
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(c) f - 2fc. 

 

 

 
(d) f + 2fc. 

 

 

図 3.16 キャリア高調波電流の測定値 
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3.4 3 章のまとめ 
 本章では、VSI を用いた 2 重 3 相 PMSM において、位相差 PWM を導入することにより、

キャリア高調波成分の音と損失を低減する技術の検討を行った。空間高調波、時間高調波、

キャリア高調波を含めた形の空隙磁束密度の定式化をベースに検討した。1 群成分と 2 群成

分の空隙磁束密度が弱め合うようにキャリアの位相差を決めることで、電磁加振力を低減

してキャリア音を低減し、強め合うようにキャリアの位相差を決めることで、入力インピー

ダンスを高めてキャリア電流リプルを低減し、キャリア損を低減した。位相差巻 2 重 3 相

PMSM と同相巻 2 重 3 相 PMSM で一般に使用される、巻線の空間位相差 α と相電流の時間

位相差 β が等しい場合での、キャリア高調波の磁束密度を強め合う条件と弱め合う条件を

それぞれに表 3.5 にまとめる。定式化した結果は、FEA の結果および実機測定結果と良い

一致を示し、キャリア位相差をコントロールすることで、キャリア高調波成分の音の低減

と、損失の低減を実証した。 

 

 

 

表 3.5 位相差巻と同相巻で巻線の空間位相差と相電流の時間位相差が等しい場合での

キャリア高調波の磁束密度を強め合う条件と弱め合う条件 

  

 Phase-shift windings In-phase windings 
Reinforce conditions Cancel conditions Reinforce conditions Cancel conditions 

Space phase 
difference α 6

π  0 

Time phase 
difference β 6

π  0 

Carrier 
phase 

difference  
γ 

- 2f + fc 2
π  3

2
π  0 π 

- 2f - fc 
3
2
π  

2
π  0 π 

f -2 fc 0,π  3,
2 2
π π  0,π  3,

2 2
π π  

f + 2 fc 0,π  3,
2 2
π π  0,π  3,

2 2
π π  
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第4章 3 重 3 相永久磁石同期モータの

ギャップ磁束密度分布制御による振

動・騒音の低減 
 
 

4.1 偏芯や真円度による振動・騒音の増加 

 モータ開発において、振動・騒音は重要な性能の 1 つである。振動・騒音は、モータの

電磁加振力の空間・時間次数成分の大きさだけでなく、ハウジングやシャフトなどの構造

部品の固有振動数、モータ鉄芯と振動する構造部品の間の当接状態や固定方法による伝達

関数などの影響が関係するため、設計が複雑である。 

特に、電磁加振力は、製造や組付けの誤差やばらつきにより偏芯したり、ステータ内径

やロータ外径が真円でない場合には、これらの形状差異に応じて電磁加振力の空間次数や

時間次数が変化するため、現象はさらに複雑である。偏芯や真円からのずれは、実際のモー

タにおいては程度の差はあるものの必ず発生する。ステータ内径の真円度は、ステータコ

アのコアバックに取付けボルトを通す構造では、コアの円環剛性に差が発生するために取

付け部に応じた変形をする。また、ステータコアを圧入もしくは焼嵌めするフレームが円

形ではない場合には、フレーム形状に応じた変形が発生する。例えば、外形が四角で内径

が円形のフレームに円形のステータコアを圧入する場合、ステータ内径は四角形に変形し

やすい。また、板を丸めてフレームを作るような場合には、フレーム自体が楕円形状等に

なりやすいため、勘合するステータコアもこれに合わせて変形が生じやすい。そのほかに

も、コイルの占積率を高めたり、製造しやすくするために、分割コアを用いることがある

が、このような場合には、分割コアの整列性に応じてステータコアの内径が変形しやすい。 

 このようにモータに偏芯や真円ずれが生じた場合、ステータコアとロータコアの間の

ギャップに発生する磁束密度分布は周方向にアンバランスを発生させる。 

 図 4.1 に示すように、偏芯によりステータ中心が回転中心からずれた場合には、磁気抵

抗に回転一周期で最大・最小を 1 回ずつ取るような変化、つまり、空間 1 次の変形が発生

し、磁束密度の空間分布に 1 次の変調がかかる。そのため、真円の場合の磁束密度の空間

分布に対して、電磁加振力の空間次数が±1 次にシフトした成分が発生する。ステータコア

内径の楕円変形の場合には、磁気抵抗に回転一周期で最大・最小を 2 回ずつ取るような変

化、つまり、空間 2 次の変形が発生するため、磁束密度の空間分布に 2 次の変調がかかり、

真円の場合の電磁加振力の空間次数に対して±2 次にシフトした成分が発生する。同様に 3
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角形変形の場合には±3次、四角形変形の場合には±4 次にシフトした成分が発生する。なお、

上記が組み合わさった場合には、電磁加振力の空間次数は組み合わせで発生する。つまり、

偏芯と楕円変形が同時に発生する場合には、±1 次と±2 次の組み合わせになり、±1 次、±2

次、±3 次の成分が生じる。 

 

 

 

 

図 4.1 偏芯・変形による径方向電磁力の変形 
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 次に、このようになる場合の問題点について説明する。 

 フレームには変形モードに応じた固有振動数がある。通常、フープ状に変形するモード 0

は剛性が高く固有振動数が高い。同様に、円環 1 次の変形であるモード 1 も変形のしにく

さからモード 0 よりもさらに剛性が高く、固有振動数も高くなる。多くの場合、最も固有

振動数が低いのは楕円変形のモード 2 である。そして、モード 3、モード 4 となるに従い固

有振動数が高くなっていく。モード 0 の固有振動数はモード 5～モード 8 くらいまでの間に

なることが多い。 

 モータの電磁加振力の空間次数とフレームの変形モードが一致し、モータの電磁加振力

の周波数がフレームの変形モードの固有振動数と一致したときに共振が発生し、振動・騒

音が大きくなる。逆に言えば、モータの電磁加振力の空間次数とフレームの変形モードが

一致しても、モータの電磁加振力の周波数がフレームの変形モードの固有振動数と一致し

なければ共振は発生しない。ただし、モータの電磁加振力の周波数は、モータの基本波周

波数と時間次数の積で与えられるため、可変速運転を行うモータでは、モータの基本波周

波数が回転数範囲内で連続的に変化する。モータの最高回転時の周波数と時間次数の積で

与えられる周波数よりも、フレームの固有振動数が低ければ、いずれかの回転速度で共振

することになる。このため、モータの設計において振動・騒音を抑えるためには、電磁加

振力の最低次の空間次数をできるだけ高くなるようにすることが一般的である。 

 ここで、モータの偏芯・真円度が悪化した場合、前述のとおり、同芯・真円での設計上

で電磁加振力の空間次数を高く設計しても、偏芯・真円ずれによって電磁加振力の空間次

数が変調されて、設計よりも低いフレームの固有振動数に対応した空間次数の電磁加振力

が発生してしまう。例えば、フレームの固有振動数に対しての最も低いモータの電磁加振

力の空間次数が空間 0 次で、モータの動作回転数範囲内でフレームのモード 0 の固有振動

数と共振しないとする。ここで、ステータ内径に楕円変形が発生した場合、モータの電磁

加振力の空間次数が±2 にシフトするため、空間 2 次成分が発生する。この場合、空間 2 次

に対応した、フレームのモード 2 の固有振動数は、モード 0 の固有振動数よりも一般に低

いため、モータの動作回転数範囲内で共振する可能性があり、問題となりうる。このよう

に、偏芯や真円度ずれは、設計値よりも低い周波数の共振を発生させる。一般には、モー

タの最高回転数までの間に、複数の空間次数の共振があり、これらに対する対策が複雑化

することになる。 
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4.2 振動・騒音の抑制方法 
4.2.1 提案モータの構成 

 前述のように、電磁加振力の周方向分布の空間次数が低下することで振動・騒音が増加

する。この抑制方法として、電磁加振力の低次の空間次数が発生しないように、磁束密度

の空間分布を制御することが考えられる。これを実現するための構造として、図 4.2 に示

すように、振幅と位相を独立に制御可能な 3 相巻線のセット（群）を 3 つ周方向に配置し

た、6 極 36 スロットの同相巻（図 1.7）の 3 重 3 相 PMSM を用いたシステムを提案する。

このモータシステムは、3 群の 3 相巻線が機械角 120 度ずれて配置されているため、それぞ

れの電流の振幅と位相を制御することで、磁束密度の空間分布を制御し、偏芯や真円度ず

れによる磁束密度の空間分布の乱れを補正することができる。例えば、回転子が 1 群の中

心から遠ざかるように偏芯している場合、1 群付近のギャップ磁束密度は低下し、2 群と 3

群では、ギャップ磁束密度は増加する。これを補正するためには、1 群巻線の電流を増やし

て、2 群と 3 群の電流を減らすことでギャップ磁束密度のバランスをとることができ、電磁

加振力の空間次数低下を抑制することができる。 

 

 

 

 
図 4.2 提案する同相巻 3 重 3 相 PMSM システムの構成 
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4.2.2 振動・騒音抑制の理論 

 電磁加振力の空間分布のひずみは、偏芯やステータ変形によるギャップ長の不均一さ、

つまり、パーミアンスの不均一さにより発生していることに着目する。偏芯やステータ変

形が発生すると、パーミアンスに応じてインダクタンスがアンバランスすると考えられる。

インダクタンスが低ければギャップが大きく、ギャップ磁束密度が低くなる。インダクタ

ンスが高ければギャップが小さく、ギャップ磁束密度が高くなっている。したがって、振

動騒音の原因となる、ギャップ磁束密度の空間分布のひずみを抑制するためには、ギャッ

プ磁束密度が低くなっているインダクタンスが低い群には電流を多く通電してギャップ磁

束密度を高め、一方で、ギャップ磁束密度が高くなっているインダクタンスが高い群には

電流を少なく通電してギャップ磁束密度を下げればよい。各群の相に通電する電流振幅 I1、

I2、I3 は真円の時の要求電流振幅 Icirを各群のインダクタンス L1、L2、L3 に反比例して、 

 

 1
1

1 2 3

3
cir

LI I
L L L

 
=  + + 

  (4.1) 

 2
2

1 2 3

3
cir

LI I
L L L

 
=  + + 
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 3
3

1 2 3

3
cir

LI I
L L L

 
=  + + 

  (4.3) 

 

のように決定することができる。各群のインダクタンスの定義にはいくつかあるが、今回

は、相インダクタンスを採用する。また、相インダクタンスは電流値によって変化するが、

磁気飽和の影響を避けるために低い電流値の相インダクタンスを用いる方がよいと考え、

相電流 1 Arms 通電時の相インダクタンスを各群の電流振幅決定に用いる。 
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4.3 解析による効果検証 

 図 4.3 に、検証用モータシステムの構造を示す。また、表 4.1 に検証用モータの諸元を

示す。検証用モータは、試験上の最高回転数である 6000 min-1 までで所望の変形モードの共

振を得るための設計をしている。そのため、ステータコアの外径は、直径 234 mm とし、厚

さ 3 mm のフレームと合わせて直径 240 mm と大経になっている。また、バックヨークは円

環剛性を下げるために薄く設計されている。図 4.4 に検証用モータの変形モードと固有振

動数の解析結果を示す。また、図 4.5 に、検証用モータの変形モードと固有振動数の解析

結果のプロットを示す。なお、解析に用いた機械特性は表 4.2 のとおりである。 

 

 

 

 
図 4.3 検証用 PMSM の断面構造 

 

 

表 4.1 検証用 PMSM の諸元 

 

 

 

 

 

Parameters Value Unit
Number of Poles 6 (-)
Number of Slots 36 (-)

Stack length 60 (mm)
Stator outer diameter 234 (mm)
Rotor outer diameter 200 (mm)

Air gap length 0.5 (mm)
Turn number per slot 6 (turn)
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(a) モード 2: 565Hz (b) モード 3: 1569 Hz (c) モード 4: 2943 Hz 

 

  
(d) モード 5: 4638 Hz (e) モード 0: 6472 Hz (f) モード 6: 6602 Hz 

 

   
(g) モード 7: 8773 Hz (h) モード 8: 11089 Hz (i) モード 9: 13472 Hz 

 

図 4.4 検証用 PMSM の変形モードと固有振動数の解析結果 
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図 4.5 固有値と固有モードのプロット 

 

 

 

表 4.2 解析に用いた機械特性 
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 図 4.6 に本モータの径方向の電磁加振力の空間・時間次数と強度の分布を示す。真円時

には空間 6 次時間 2 次の加振力が大きく出ていることがわかる。一方、偏芯時には空間 6

次時間 2 次の近傍に、空間 5 次時間 2 次の成分と空間 7 次時間 2 次の成分が発生している

ことが見て取れる。また、楕円変形時には空間 4 次時間 2 次の成分と空間 8 次時間 2 次の

成分が発生しているのがわかる。さらに、偏芯と楕円変形が同時に発生した場合には空間 4

次時間 2 次、空間 5 次時間 2 次、空間 7 次時間時間 2 次、空間 8 次時間 2 次の成分が発生

していることがわかる。 
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(c) 楕円変形時 

 

(d) 偏芯かつ楕円変形時 

図 4.6 検証用 PMSM の電磁加振力の空間・時間次数と強度の分布 
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4.3.1 偏芯した場合 

 偏芯した場合には、前述のとおり、電磁加振力の空間次数が±1 変化する。検証用 PMSM

では空間 6 次の電磁加振力が大きいが、偏芯した場合には空間 5 次と空間 7 次の電磁加振

力が高くなると考えられる。空間 6 次の電磁加振力がモード 5 の固有値に一致する周波数

で、真円の場合、0.25 mm 偏芯した場合、0.25 mm 偏芯した状態で 4.2 で提案した振動騒音

の抑制制御を適用した場合の 3 つについて、電磁加振力の空間次数ごとの大きさと振動の

空間次数ごとの大きさの FEA 結果を図 4.7 に示すように比較した。 

図 4.7 (a)からわかるように、真円の場合に比べて偏芯した場合は空間 5 次、空間 7 次と

もに加振力が増加していることがわかる。抑制制御を適用した場合には、空間 5 次の加振

力は真円のときと同等まで低下しており、空間 7 次の加振力も偏芯した場合に比べて低減

できていることがわかる。 

 図 4.7 (b)の振動加速度では、真円のものに比べて、偏芯した場合には空間 5 次の成分が

大きく増加していることがわかる。これは、モード 5 の共振周波数と一致しているため、

この成分の電磁加振力が増加すると、振動加速度は大きく増幅されるためである。次に、

提案した抑制制御を適用した場合には、空間 5 次の振動加速度が偏芯した場合の半分以下

に低減されていることがわかる。 

 これらの結果から、提案した振動騒音の抑制技術は電磁加振力の低減、振動加速度の低

減ともに効果があることが確認できた。 
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(a) 径方向加振力 

 
(b) 径方向加速度 

図 4.7 偏芯時の抑制の図 
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4.3.2 楕円変形が発生した場合 

 ステータ内径が楕円変形した場合には、前述のとおり、電磁加振力の空間次数が±2 変化

する。検証用モータでは空間 6 次の電磁加振力が大きいが、偏芯した場合には空間 4 次と

空間 8 次の電磁加振力が高くなると考えられる。空間 6 次の電磁加振力がモード 4 の固有

値に一致する周波数で、真円の場合、楕円変形した場合、楕円変形した状態で 4.2 で提案し

た振動騒音の抑制制御を適用した場合の 3 つについて、電磁加振力の空間次数ごとの大き

さと振動の空間次数ごとの大きさの FEA 結果を図 4.8 に示すように比較した。 

図 4.8 (a)からわかるように、真円の場合に比べて楕円変形した場合は空間 4 次、空間 8

次ともに加振力が増加していることがわかる。抑制制御を適用した場合には、空間 4 次と

空間 7 次の加振力は楕円変形した場合に比べてわずかに低減できている。 

 図 4.8 (b)の振動加速度では、真円のものに比べて、楕円変形した場合には空間 4 次の成

分が大きく増加していることがわかる。これは、モード 4 の共振周波数と一致しているた

め、この成分の電磁加振力が増加すると、振動加速度は大きく増幅されるためである。次

に、提案した抑制制御を適用した場合には、空間 4 次の振動加速度が偏芯した場合の約半

分程度に低減されていることがわかる。 

 これらの結果から、提案した振動騒音の抑制技術は電磁加振力の低減、振動加速度の低

減ともに効果があることが確認できた。 

 このように、4.3.1、4.3.2 の結果から、提案した振動騒音の抑制技術が偏芯と楕円変形の

両方に対して効果を得られることが解析で確認できた。 
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(a) 径方向加振力 

 

(b) 径方向加速度 

図 4.8 楕円変形の抑制の図 
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4.4 4 章のまとめ 
 本章では、偏芯やステータ内径の変形による振動騒音への影響を明らかにするとともに、

同相巻 3 重 3 相 PMSM を用いた振動騒音の抑制制御を提案した。提案した手法は偏芯やス

テータ変形によるギャップ距離の変化が振動騒音に影響していることを踏まえ、ギャップ

磁束密度をバランスさせるように通電電流を決定する。本手法の効果は FEA により偏芯、

楕円変形の 2 つの場合についていずれも振動を半分程度に低減できることを確認できた。

今後、偏芯・変形を備えた評価装置を用いて本手法の妥当性を検証していく予定である。 
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第5章 多重多相永久磁石同期モータの

高性能化技術の相互適用可能性 
 
 

5.1 多重多相モータの高性能化技術の整理 
本章では、2 章から４章で提案した多重 3 相 PMSM の高性能化技術と[15]-[18], [89]で検討

した MATRIX モータと呼ばれる多相 PMSM の高性能化技術を整理し、それぞれのシステム

で検討した技術の相互の適用可能性を確認する。 

 これまでに検討してきた多重多相 PMSM の高性能化技術は以下の通りである。 

（１）キャリア高調波現象の制御技術 

①コア休止によるキャリア高調波損失低減技術 

集中巻の位相差巻 2 重 3 相 PMSM で低トルク時に片群のみで駆動することで、鉄芯の

一部を休止させてキャリア高調波損失の低減を実現した（第 2 章）。 

②位相差 PWM によるキャリア高調波音低減技術 

集中巻の位相差巻 2 重 3 相 PMSM で、巻線の群間空間位相差に対して、通電電流の群

間時間位相差と群間キャリア位相差を制御することでギャップ磁束密度のキャリア高調

波成分を群間で相殺して、キャリア音の低減を実現した（3.2 節）。 

③位相差 PWM によるキャリア高調波損失低減技術 

集中巻の位相差巻 2 重 3 相 PMSM で、巻線の群間空間位相差に対して、通電電流の群

間時間位相差と群間キャリア位相差を制御することでギャップ磁束密度のキャリア高調

波成分を群間で強め合い、キャリア高調波成分のインピーダンスを増加させることで、

キャリア高調波損失の低減を実現した（3.3 節）。 

（２）偏芯・変形に対するロバスト制御技術 

  分布巻の同相巻 3 重 3 相 PMSM で、3 群の巻線を機械角 120 度空間的にずらして配置

し、それぞれの群の電流を個別に制御することで偏芯やギャップ面の変形に伴い発生す

る電磁加振力の空間モードの低下を補正し、振動・騒音の低減を実現した（4 章）。 

（３）基本波高調波磁束密度分布制御 

 ①弱め磁束制御下の鉄損低減技術 

  個別の H ブリッジインバータに接続されたオープン巻線の 6 相波巻分布巻 PMSM で、

各相電流を、高調波を含めて個別に制御することで、ティースの磁束密度の時間変化を正

弦波化し、弱め磁束制御下の鉄損低減を実現した[15]。  
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 ②高調波重畳によるトルク向上制御技術 

  個別の H ブリッジインバータに接続されたオープン巻線の 6 相波巻分布巻 PMSM で、

各相電流を、高調波を含めて個別に制御することで、高調波磁束密度の位相を制御してト

ルクに寄与する成分を向上し、電流―トルク特性の向上を実現した[16]。 

 

5.2 多重多相モータの高性能化に関する自由度と条件 
5.1 に整理した高性能化技術を実現している自由度と条件を抽出する。 

 

5.2.1 コア休止によるキャリア高調波損失低減技術を実現する自由度と条件 

コア休止によりキャリア高調波損失を低減するための条件は、コアを休止できることで

ある。図 5.1 に示すように、まず、トルクを得るのに必要な電流を流す巻線と独立して通

電を停止する自由度として、「電流振幅の個別制御自由度」が必要である。そして、通電を

停止した時に励磁されない鉄芯を作る条件として、「個別制御される巻線同士の電気角 360

度内の空間位相差」もしくは、「個別制御される巻線同士の電気角 360 度外の空間位相差」

のどちらかが必要になる。「個別制御される巻線同士の電気角 360 度外の空間位相差」を有

する場合は、集中巻か分布巻かによらず同様に効果を有するが、「個別制御される巻線同士

の電気角 360 度内の空間位相差」の場合、集中巻では、巻線とティースが一対一であるた

め高い効果を発揮できるが、分布巻では、共有するティースが多いため、効果が低下され

るものと考えられる。 

 

 
 

図 5.1 コア休止によるキャリア高調波損失低減技術を実現する自由度と条件 

ー Winding I
ー Winding II
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5.2.2 位相差 PWM によるキャリア高調波音・損失低減技術を実現する自由度と

条件 

位相差 PWM によりキャリア高調波音もしくは損失を低減するための条件は、位相差

PWM 制御ができることである。図 5.2 (a) に示すように、2 種類の PWM キャリアを有し、

任意の位相差を設定できる「キャリア位相の個別制御自由度」が必要である。この際、上

下アーム短絡を発生させないために、個別にキャリア位相を制御する相や群は中性点を分

離されていることが望ましい。位相差 PWM 制御時にキャリア位相差を考慮してデッドタイ

ムを設定し上下アーム短絡を防止することで、中性点を同一とすることも可能である。 

上記の自由度に加えて図 5.2 (b) に示すように、「電流位相の個別制御自由度」があれば、

より多くのキャリア高調波次数に対する制御が可能になる。 

 

 
(a) PWM キャリアの位相差 

 

(b) 群間位相差の説明 

図 5.2 キャリア高調波磁束密度低減によるキャリア高調波音低減技術を実現する自由度 

  

 

Triangle carrier wave of 2nd winding

Triangle carrier wave of 1st winding

The carrier phase difference: γ

The first three-phase
inverter

The second three-phase
inverter

The space phase
difference: α

The time phase
difference: β
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5.2.3 偏芯・変形に対するロバスト制御技術を実現する自由度と条件 

偏芯・変形に対するロバスト制御の条件は、周方向の磁束密度を任意に制御可能なこと

である。図 5.3 に示すように、「電流振幅の個別制御自由度」と「個別制御される巻線同士

の電気角 360 度外の空間位相差」が必要になる。 

 

 

 

図 5.3 偏芯・変形に対するロバスト制御技術を実現する自由度 

 

5.2.4 基本波高調波磁束密度分布制御を実現する自由度 

電気角 1 周期内の磁束密度分布を高調波まで含めて任意に制御することで、弱め磁束制

御下の鉄損低減や電流―トルク特性の向上が可能である。このための条件は、図 5.4 に示

すように、各相の「電流振幅の個別制御自由度」と「電流位相の個別制御自由度」、そして、

「個別制御される巻線同士の電気角 360 度内の空間位相差」である。個別の H ブリッジイ

ンバータに接続されたオープン巻線の 6 相波巻分布巻 PMSM では、6 相全ての電流振幅と

電流位相が個別に制御可能であり、かつ、6 相の巻線は電気角 360 度内でそれぞれ異なる空

間位相を持つ。加えて、6 相の巻線は中性点が接続されていないので、個別のキャリア位相

で駆動しても上下アーム短絡の懸念がなく、「キャリア位相の個別制御自由度」を持たせる

ことができる。 

 

 

 



 
 
第 5 章 多重多相永久磁石同期モータの高性能化技術の相互適用可能性       

75 
 

 
(a) 

 

 
(b) 

図 5.4 基本波高調波磁束密度分布制御を実現する自由度 

 

5.2.5 多重多相モータの高性能化に関する制御自由度と条件のまとめ 

上記で抽出した多重多相モータの高性能化に関する制御自由度と条件を下記にまとめる。

抽出された制御自由度と条件は合わせて 5 つに整理することができる。 

（１）個別制御される巻線同士の電気角 360 度内の空間位相差 

（２）個別制御される巻線同士の電気角 360 度外の空間位相差 

（３）電流振幅の個別制御自由度 

（４）電流位相の個別制御自由度 

（５）キャリア位相の個別制御自由度  
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H-bridge
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H-bridge
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H-bridge
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5.3   高性能化技術の相互適用可能性について 
表 5.1 は 5.1 に整理した 6 つの高性能化技術と、5.2 に整理した高性能化技術を可能とす

る 5 つの自由度および条件を基に、それぞれの高性能化技術の異なるモータへの適用可能

性を示している。適用可能であるものには○、部分的に適用可能なものには●、適用可能で

ないものには―を示している。 

相互の適用可能性を検討した対象のモータは、1 ティース巻線の多相オープン巻線の

MATRIX モータ[89]、波巻の多相オープン巻線の MATRIX モータ、同相巻の多重 3 相モー

タ、位相差巻の多重 3 相モータ、Y 結線もしくはΔ結線の多相モータ、Y 結線もしくはΔ結

線の 3 相モータの 6 種類である。 

 

 

表 5.1 多重多相モータの高性能化技術の相互適用性 

 
 

5.3.1 コア休止によるキャリア高調波損失低減技術の相互適用性 

 コア休止によるキャリア高調波損失低減技術に要求される条件は、（１）個別制御される

巻線同士の電気角 360 度内の空間位相差、または、（２）個別制御される巻線同士の電気角

360 度外の空間位相差と、（３）電流振幅の個別制御自由度である。 

1 ティース巻線の多相オープン巻線の MATRIX モータはすべての条件を満たすため、こ

の技術を適用可能である。一方、波巻の多相オープン巻線の MATRIX モータは、全ての条

件を満たすが、5.2.1 で述べたように、分布巻で（１）個別制御される巻線同士の電気角 360

度内の空間位相差を有するタイプであるので、効果が限定的であり、休止させる相の選び

方にも限定が生じる。 

同相巻の多重 3 相モータは必要な条件を満たし、本技術を適用可能である。ただし、周

1 tooth windings Wave windings In-phase windings Phase-shift windings
(1) Space phase difference in

360 deg electric angle 〇 〇 ― 〇 ● ●

(2) Space phase difference out
of 360 deg electric angle 〇 ― 〇 ― ● ●

(3) Individual control freedom
of current amplitude 〇 〇 〇 〇 ● ●

(4) Individual control freedom
of current phase 〇 〇 〇 〇 ● ●

(5) Individual control freedom
of carrier phase difference 〇 〇 〇 〇 ● ●

(1)-1 Carrier harmonic loss
reduction by core deactivation 〇 〇 〇 〇 ● ●

(1)-2 Carrier harmonic noise
reduction by phase-shift PWM 〇 〇 ● 〇 ● ●

(1)-3 Carrier harmonic loss
reduction by phase-shift PWM 〇 〇 ● 〇 ● ●

(2) Noise reduction against
eccentricity and circularity 〇 ― 〇 ― ● ●

(3)-1 Iron loss reduction under
flux weakening control 〇 〇 ● ● ● ●

(3)-2 Torque increase by
superimpose harmonic current 〇 〇 ● ● ● ●

〇: Applicable　　●: Partially applicable　　-: Not applicable

Freedom

High
performance

technique

Open winding multi-phase motor
(MATRIX motor) Multi three-phase motor Three-phase

motor
Multi phase motor
(Y-, Δ- connection)
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方向に偏った群だけでの駆動になる可能性があるため、トルクリプルや振動・騒音などが

悪化する可能性があるため、適用するために注意が必要である。 

多相モータと 3 相モータは（１）から（５）のいずれの自由度および条件も有しないた

め、本技術を適用できない。これは、下記のほかの技術についても同様である。 

 

5.3.2 位相差 PWM によるキャリア高調波音低減技術の相互適用性 

位相差 PWM によるキャリア高調波音低減技術に要求される条件は、（５）キャリア位相

の個別制御自由度である。 

1 ティース巻線の多相オープン巻線の MATRIX モータ、波巻の多相オープン巻線の

MATRIX モータ、同相巻の多重 3 相モータは必要な条件を満たし、本技術を適用可能であ

る。特に、1 ティース巻線の多相オープン巻線の MATRIX モータと、波巻の多相オープン

巻線の MATRIX モータは、キャリア位相差を設ける組み合わせのバリエーションが多いた

め、より多くのキャリア高調波成分を制御できる可能性がある。 

 

5.3.3 位相差 PWM によるキャリア高調波損失低減技術の相互適用性 

位相差 PWM によるキャリア高調波損失低減技術に要求される条件は、5.3.2 と同様に、（５）

キャリア位相の個別制御自由度である。 

1 ティース巻線の多相オープン巻線の MATRIX モータ、波巻の多相オープン巻線の

MATRIX モータ、同相巻の多重 3 相モータは必要な条件を満たし、本技術を適用可能であ

る。ここでもまた、1 ティース巻線の多相オープン巻線の MATRIX モータと、波巻の多相

オープン巻線の MATRIX モータは、キャリア位相差を設ける組み合わせのバリエーション

が多いため、より多くのキャリア高調波成分を制御できる可能性がある。 

 

5.3.4 偏芯・変形に対するロバスト制御技術の相互適用性 

偏芯・変形に対するロバスト制御技術に要求される条件は、（２）個別制御される巻線同

士の電気角 360 度外の空間位相差と、（３）電流振幅の個別制御自由度の 2 つである。 

 1 ティース巻線の多相オープン巻線の MATRIX モータは必要な条件を満たすため、本技

を適用可能である。 

波巻の多相オープン巻線の MATRIX モータと位相差巻の多重 3 相モータは、（２）個別制

御される巻線同士の電気角 360 度外の空間位相差を持たないため、本技術を適用すること

はできない。これらのモータは（３）電気角 360 度内の空間位相差を持つため、少しの補

正制御は可能と考えられるが、偏芯や楕円変形などに対して有効な補正を得られるほどの

効果はないと考えられる。 

 

5.3.5 弱め磁束制御下の鉄損低減技術の相互適用性 

弱め磁束制御下の鉄損低減技術に要求される条件は、（１）個別制御される巻線同士の電



 
 
第 5 章 多重多相永久磁石同期モータの高性能化技術の相互適用可能性       

78 
 

気角 360 度内の空間位相差、（３）電流振幅の個別制御自由度、（４）電流位相の個別制御

自由度の 3 つである。 

1 ティース巻線の多相オープン巻線の MATRIX モータは必要な条件を満たすため、本技

を適用可能である。同相巻の多重 3 相モータは、（１）個別制御される巻線同士の電気角 360

度内の空間位相差を持たないため、本技術を適用できない。 

位相差巻の多重 3 相モータは、必要な条件を満たすため、本技術を適用可能であると考

えられる。注意点として、6 相 MATRIX モータでは、3 次高調波電流が制御可能であったの

に対して、位相差巻の多重 3 相モータでは、3 次高調波電流を制御できないため、重畳でき

る低次高調波が少なくなり、効果が減少する可能性がある。 

 

5.3.6 高調波重畳によるトルク向上制御技術の相互適用性 

高調波重畳によるトルク向上制御に要求される条件は、5.3.5 と同様に、（１）個別制御さ

れる巻線同士の電気角 360 度内の空間位相差、（３）電流振幅の個別制御自由度、（４）電

流位相の個別制御自由度の 3 つである。 

1 ティース巻線の多相オープン巻線の MATRIX モータは必要な条件を満たすため、本技

を適用可能である。同相巻の多重 3 相モータは、（１）個別制御される巻線同士の電気角 360

度内の空間位相差を持たないため、本技術を適用できない。 

位相差巻の多重 3 相モータは、必要な条件を満たすため、本技術を適用可能であると考

えられる。注意点として 5.3.5 と同様に、6 相 MATRIX モータでは、3 次高調波電流が制御

可能であったのに対して、位相差巻の多重 3 相モータでは、3 次高調波電流を制御できない

ため、重畳できる低次高調波が少なくなり、効果が減少する可能性がある。 

 
5.4   5 章のまとめ 

2 章から 4 章で提案した多重多相 PMSMS と MATRIX モータと呼ばれる多相モータの高

性能化技術を整理し、これらの高性能化技術を実現する 5 つの自由度と条件を抽出した。

この 5 つの自由度と条件をもとに、それぞれのモータで開発した高性能化技術が他のモー

タで適用可能であるかの検討を行い、開発した高性能化技術の適用範囲を明確化した。 
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6.1  本論文の結論 
本論文は、近年実現性が増してきている多数の電力変換器を用いたモータとして、多重

多相モータの特性を利用した効率向上と振動・騒音低減方法に関する検討を行った。 

 第 2 章では、電気自動車（EV）の駆動用モータを想定して、燃費性能を向上する方法を

検討した。PMSM の低トルク領域における相電流とキャリア高調波鉄損の関係を明らかに

し、この関係に着目して、集中巻位相差 2 重 3 相 PMSM を用いたキャリア高調波鉄損を低

減する新しい手法として負荷に応じて片群だけの駆動と両郡での駆動を切替える方法を提

案した。この技術を 70 kW の EV 用モータに適用した結果、低トルク時の損失を低減でき

ることを実証した。 

 第 3 章では、位相差巻 2 重 3 相 PMSM のキャリア高調波現象の改善について検討した。2

つの 3 相の群それぞれがギャップに作る磁束密度高調波の重ね合わせの観点から振動・騒

音や効率への影響に大きな影響を与えるギャップ磁束密度高調波を理論化し、この理論式

をもとに、キャリア高調波成分の振動・騒音の低減方法と損失の低減方法を検討した。振

動・騒音の低減効果については実機ベースで検証を行い、理論通りの振る舞いが確認でき

たとともに、キャリア高調波成分の騒音を半減できることを確認した。損失の低減効果に

関しては、1 群の 2 群のキャリア高調波の相互影響を考慮することができる簡易な解析手法

を提案し、本手法に沿った解析結果が理論値通りの結果を得られることを確認するととも

に、実機においても理論と解析の結果とよく一致した結果を得た。 

 第 4 章では、同相巻き 3 重 3 相 PMSM を用いた、偏芯・ステータ変形に起因する振動・

騒音の抑制技術について検討した。同相巻き 3 重 3 相では、ギャップ磁束密度の周方向分

布を 3 つのベクトルで自由に制御できることを利用し、偏芯・ステータ変形に伴い発生す

る周方向のパーミアンス不均衡によるギャップ磁束密度分布の不均衡を補正する技術を開

発した。ギャップパーミアンスの変化により 3 群のインダクタンスが変化することに注目

して理論を構築し、補正電流の決め方を確立した。振動・騒音の抑制効果を解析で検証し、

偏芯やステータ変形により増加する振動・騒音を、偏芯やステータ変形がないものと同等

レベルまで低減できることを確認した。また、ステータ偏芯やロータ偏芯、ステータ変形

を変えて、本技術による振動・騒音の抑制効果を測定できる測定装置を開発した。 

 第 5 章では、2 章から 4 章で検討した多重 3 相 PMSM における高性能化技術および、

MATRIX モータと呼ばれる多相 PMSM における高性能化技術について、それぞれの高性能

化技術を実現するために必要な自由度の観点から、多重多相モータに一般化して、別の多
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重多相モータへの技術適用の可能性を検討した。 

 多数の電力変換器と多重多相モータを用いることにより、PWM キャリア高調波現象の操

作による高効率化・低振動化や、モータの製造誤差に伴う振動・騒音の低減など、従来 3

相モータでは実現しえない、高い価値を実現できることが分かった。年々発展するパワー

エレクトロニクス機器の進化と機電一体の技術の発展、そして、本論文で開発した多重多

相モータ技術の実用化により、世界全体の持続可能な産業の発展に貢献できるものと結論

づける。 

 
6.2  課題と今後の展望 

6.1 で述べた成果により、多重多相の高い制御性を活用したモータの高性能化技術を提案

し、その効果を明らかにした。一方で、これらの技術を搭載したモータを実際に適用して

いく場合には以下に示す課題を解決することが求められるため、引き続き研究開発を進め

ていく。 

 

・多重 3 相モータで群休止する場合の、休止するか動作させるかの判定基準の確立と、3 重

以上になった場合の動作させる群の決定方法の確立 

・多重 3 相モータにおけるキャリア位相制御によるキャリア高調波現象の制御に関する、

対策するべきキャリア高調波次数の決定方法の確立 

・同相巻多重 3 相モータを用いた偏芯、変形による振動騒音増加の抑制技術の実機検証 
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