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Study on Performance Improvement and Industry Application of  

Static Electromagnetic Machines using Iron-based Amorphous Alloy 

ABSTRACT：Iron-based amorphous alloy has the advantages of lower iron loss and higher 

permeability compared with conventional grain-oriented silicon steel due to disappearance of 

magnetocrystalline anisotropy derived from randomly aligned magnetic atoms. One can expect for 

considerable improvement in power efficiency of presently commercialized static electromagnetic 

machines such as distribution transformer and filtering reactor for inverter system by replacing 

the core material from silicon steel to iron-based amorphous alloy. Moreover, the material’s 

satisfactory performance at higher frequency enables application to the field of next generation in 

power distribution system. However, the commercially available iron-based amorphous alloy 

produced with melt quenching method has a shape of 20 to 30 m-thick thin foil; the core made 

from the stacked and wound several hundred to thousand foils is fragile. This form of amorphous 

core causes difficulty in mass-production of the low cost and larger power capacity electromagnetic 

machines. Consequently, the range of industry application of amorphous alloy has been limited at 

present. Hence, this study aims at contribution to the savings of energy and CO2 emission by the 

proposals of low cost structures and design methodologies of three types of amorphous 

electromagnetic machine those enable extensions of power capacity and excitation frequency. 

Additionally, the effect of improvement in power efficiencies of them is demonstrated by way of 

prototype tests. This thesis consists of six chapters; the research results are shown in accordance 

with the following organization.  

The chapter 1 describes the background and the objective of this study.  

The chapter 2 describes conventional technology and problems of amorphous electromagnetic 

machines. First, the advantages and disadvantages of presently mass-produced iron-based 

amorphous alloy were organized comparing the magnetic and physical properties of it with those 

of conventional grain-oriented silicon steel. Then, this chapter reviewed production methods of 

presently commercialized amorphous electromagnetic machines and clarified the problems to be 

solved for extension of range of industry application.  

The chapter 3 describes the development of larger capacity distribution transformer with 

amorphous wound cores as the first case. This study considered a 30 MVA classed three phase 

amorphous core transformer that was not implemented up to now because of structural problems, 

and proposed a structure that supports the fragile core while suppressing increase of iron loss. In 

advance of design, an estimation method of iron loss taking the compressive stress in the core into 

account was established, which enabled the quantification of relationship between support 

method of larger wound core and its iron loss. The cores were divided into inner and outer 

components suspended independently; the design buffered the compressive stress affected in the 

cores and reduced the iron loss by 32% compared with that with a conventional support structure. 

In addition, providing the shielding components where the leakage field is concentrated resulted 



 

 

in 66% decrease in stray loss by utilizing the electromagnetic analysis. Then, a proposed support 

structure including 10 MVA single phase three legs amorphous core and windings were 

manufactured separately, and loss performances of them were evaluated. This study determined 

total loss at a load factor of 50% using measured values of iron loss and copper loss and analytical 

values of stray loss assuming an averaged load operating condition of transformer; as a result, the 

total loss in a 30 MVA three phase amorphous core transformer could be reduced by 35% against 

a conventional silicon steel core transformer of same power capacity.  

The chapter 4 describes the development of amorphous core reactor for filtering component in 

uninterruptible power system (UPS) as the second case. This study invented two types of core 

structure for low cost and larger capacity three phase AC reactors formed from the toroidally 

wound amorphous yoke cores and the magnetic leg cores cut from solidified toroidal amorphous 

cores. Calculation models of iron loss in the cores and gap loss induced from the fringing flux 

between core components were established on the basis of a technique for extracting the 

coordinate components of the magnetic flux density in accordance with the anisotropic 

magnetization curves in plane and laminated directions of the amorphous foils. It was confirmed 

that the calculated iron losses at utility and carrier frequencies agree with measured losses within 

a 10% error. The prototyped amorphous reactors had approximately half the total losses of that of 

a conventional silicon steel core reactor and increased the power efficiency of the 400 kVA UPS by 

up to 0.55%. Furthermore, this study demonstrated the practicality of a miniaturized amorphous 

reactor designed with a magnetic flux density of 1.2 T increased from standard one of 0.8 T. It was 

verified that total loss and unit volume of the prototyped miniaturized reactor could be reduced 

by 35% and 43% respectively compared with those of a silicon steel core reactor.  

The chapter 5 describes the development of high frequency amorphous transformer for isolated 

DC-DC converter in DC-interconnected offshore wind farm system as the third case. This study 

designed and prototyped a core-type 3 kHz-excited 500 kVA transformer consisting of a single 

phase lap-joint amorphous wound core and windings with primary and secondary copper (Cu) 

sheets wound alternately in turns. The alternately wound winding structure suppressed the 

proximity effect between Cu sheets and the in-plane eddy current due to the fringing flux crossing 

the edge of sheets and fixtures, and the copper loss at 3 kHz was 61% lower than that of 

conventionally designed winding with primary and secondary sheets wound continuously. The 

rated total loss of the transformer with alternately wound windings was 21% lower than that of a 

conventional one. Furthermore, this study proposed a guideline for iron loss-reducing design of 

the lap-joint part in the amorphous core based on the measured iron loss at high frequencies and 

the results of electromagnetic analysis.  

 The chapter 6 concludes the loss reduction effect of three types of amorphous electromagnetic 

machine developed in this study and describes the remaining issues. 
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記号表 

 

%Z 巻線のパーセントインピーダンス (%) 

a 巻鉄心の積層厚さ (m) 

ain 内側巻鉄心の積層厚さ (m) 

aout 外側巻鉄心の積層厚さ (m) 

Aa 異常渦電流損失係数 (W s1.5 kg-1 T-1.5) 

Aa
(S) 正弦波励磁時の異常渦電流損失係数  (W s1.5 kg-1 T-1.5) 

AC 変圧器用巻鉄心，リアクトル用磁脚の実効断面積 (m2) 

AC' リアクトルの零相磁脚の実効断面積  (m2) 

Ae 渦電流損失係数 (W s2 kg-1 T-2) 

Ae
(S) 正弦波励磁時の渦電流損失係数  (W s2 kg-1 T-2) 

Af 変圧器の設置面積  (m2) 

Ag ギャップ損失算定式の定数 (W s m-3 T-2) 

Ah ヒステリシス損失係数 (W s kg-1 T-2) 

Ah
(S) 正弦波励磁時のヒステリシス損失係数  (W s kg-1 T-2) 

AL ラップ接合部の鉄損算定式の定数  (W s2 m-3 T-2) 

b アモルファス薄帯の幅 (m) 

B 鉄心内の磁束密度  (T) 

Bm 鉄心の励磁磁束密度  (T) 

Bp 薄帯面内方向の磁束密度成分 (T) 

Br 円筒座標系における磁束密度の r 方向成分 (T) 

Bs 薄帯積層方向の磁束密度成分 (T) 

Bs,(k) k 番目の要素内の薄帯積層方向の磁束密度成分  (T) 

BSA 磁性材料の飽和磁束密度  (T) 

By ラップ接合部の薄帯積層方向の磁束密度成分  (T) 

By,(k) ラップ接合部の k 番目の要素内の薄帯積層方向の磁束密度成分  (T) 

Bz 円筒座標系における磁束密度の z 方向成分 (T) 

B 円筒座標系における磁束密度の 方向成分 (T) 

C 変圧器の定格容量  (VA) 

Ci 積分定数  

Ct 巻線の厚さ (m) 

Ct
A 交互配置巻線の厚さ (m) 

Ct
N 通常配置巻線の厚さ (m) 
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d 交互配置巻線の一次・二次導体間の距離  (m) 

d ' 通常配置巻線の一次・二次導体間の距離  (m) 

d1 巻線内周端と鉄心間の絶縁距離 (m) 

d2 巻線の上下端部とヨーク鉄心間の絶縁距離  (m) 

d3 巻線外周端と鉄心間，または巻線外周端同士の絶縁距離  (m) 

de 磁性材料の密度 (kg/m3) 

dh 一次・二次巻線内の導体間の距離 (m) 

di リアクトルのヨーク内径 (m) 

di,C 円柱型磁脚の内径  (m) 

dO リアクトルのヨーク外径 (m) 

dO
(A) 円柱型（構造 A）リアクトルのヨーク外径  (m) 

dO
(B) 扇型（構造 B）リアクトルのヨーク外径 (m) 

do,C 円柱型磁脚の外径  (m) 

dS 巻鉄心の支持部材の厚さ (m) 

DU 変圧器・リアクトル筐体の奥行き (m) 

f 周波数 (Hz) 

fC 鉄心の占積率  

FR 板状導体巻線の表皮効果と近接効果の補正係数   

GL カットコア間のギャップ長 (m) 

h 巻線の高さ (m) 

H 磁界 (A/m) 

HC 保磁力 (A/m) 

HU 変圧器・リアクトル筐体の高さ (m) 

I 電流 (A) 

I1 変圧器の一次巻線電流の実効値 (A) 

I2 変圧器の二次巻線電流の実効値 (A) 

Ie 薄帯面内に流れる渦電流  (A) 

Iin UPS の入力実効相電流／DC-DC コンバータの入力電流  (A) 

IL リアクトルの巻線電流の実効値 (A) 

Iout UPS の出力実効相電流／DC-DC コンバータの出力電流  (A) 

Ipeak 励磁電流の振幅 (A) 

ISh 変圧器の最大短絡ピーク電流 (A) 

K DC-DC コンバータのモジュール数   

Ki 50 Hz における鉄損係数  (W T-) 

lave 内側，外側巻線の平均磁路長 (m) 

lin 内側巻鉄心の平均磁路長  (m) 



 

vii 

 

lm 高周波変圧器用鉄心の平均磁路長 (m) 

lout 外側巻鉄心の平均磁路長  (m) 

lp カットコアの薄帯面内方向の磁路長  (m) 

ls カットコアの薄帯積層方向の磁路長  (m) 

lw 巻線の平均周長 (m) 

lw
(S) 珪素鋼板変圧器の巻線の平均周長 (m) 

L インダクタンス (H) 

Lf 負荷率  

Lleg リアクトルの磁脚長  (m) 

Lp 巻鉄心のラップ長 (m) 

m UPS の効率の平均値   

m' オメガ変換した UPS の効率の平均値   

Mi 鉄心の質量 (kg) 

Min 内側巻鉄心の質量  (kg) 

Mout 外側巻鉄心の質量  (kg) 

n 高周波変圧器の一次・二次巻線の巻数比  

nh 正弦波電流の奇数次の高調波成分の数   

N サーチコイル，リアクトル巻線の巻数   

Ne 鉄心の分割要素数   

Nex 励磁コイルの巻数   

Nf 巻鉄心の 1 ブロック当たりの薄帯枚数  

NS 高周波変圧器の二次巻線の分割数   

NZ 巻鉄心の奥行き方向の段数  

p 巻線内の銅板の積層数   

pm 単位質量当たりの鉄損 (W/kg) 

pmc 単位質量当たりのコア損失 (W/kg) 

pmc,(k) k 番目の要素内の単位質量当たりのコア損失 (W/kg) 

pv 単位体積当たりの鉄損 (W/m3) 

pv,(k) k 番目の要素内の単位体積当たりの鉄損  (W/m3) 

P 変圧器，リアクトルの総損失 (W) 

P50 負荷率 50%時の変圧器の総損失  (W) 

PA UPS の効率より求めた構造 A アモルファスリアクトルの損失 (W) 

PA2 UPS の効率より求めた高磁束密度設計の構造 A アモルファス
リアクトルの損失 

(W) 

PB UPS の効率より求めた構造 B アモルファスリアクトルの損失 (W) 

PC 銅損 (W) 
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PC
(S) 珪素鋼板変圧器の定格時の銅損 (W) 

PC,(i) i 番目の相電流成分による銅損  (W) 

PCore カットコア内の鉄損（コア損失） (W) 

PCore,(i) i 番目の相電流成分によるコア損失  (W) 

PG 珪素鋼板リアクトルの損失 (W) 

PGap カットコア間のギャップ損失 (W) 

PGap,(i) i 番目の相電流成分によるギャップ損失  (W) 

Pi 鉄損 (W) 

Pin UPS への入力電力  (W) 

PINV UPS のコンバータ・インバータ部の損失  (W) 

PL アモルファス巻鉄心のラップ接合部の鉄損  (W) 

Pout UPS からの出力電力  (W) 

PS 漂遊損失 (W) 

PSW 変圧器の巻線内漂遊損失  (W) 

PU 単相励磁したリアクトルの鉄損 (W) 

Rac 二次側短絡時の巻線の合成 AC 抵抗 () 

Rac1 一次巻線の AC 抵抗  () 

Rac2 二次巻線の AC 抵抗  () 

Rdc 二次側短絡時の巻線の合成直流抵抗  () 

Rdc1 一次巻線の直流抵抗  () 

Rdc2 二次巻線の直流抵抗  () 

Rp カットコアの薄帯面内方向の磁気抵抗  (A/Wb) 

Rs カットコアの薄帯積層方向の磁気抵抗  (A/Wb) 

S ' オメガ変換した UPS の効率の感度  (dB) 

SR UPS の効率の SN 比 (dB) 

t 時刻 (s) 

ta 1 周期内の任意の時刻 (s) 

tC 巻線導体の厚さ (m) 

tF 磁性材料の厚さ (m) 

T 周期 (s) 

T1 変圧器の一次巻線の巻数  

T2 変圧器の二次巻線の巻数  

Ty リアクトルのヨーク厚さ (m) 

U 単相，三相励磁したリアクトルの鉄損の比率   

V 電圧 (V) 

V1 変圧器の一次巻線電圧の実効値 (V) 
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V2 変圧器の二次巻線電圧の実効値 (V) 

Ve,(k) k 番目の要素の体積  (m3) 

Vin UPS の入力線間電圧の実効値／ 
DC-DC コンバータの単位モジュールの入力電圧  

(V) 

Vins 高周波変圧器の絶縁耐圧  (V) 

VL リアクトルの巻線電圧の実効値 (V) 

VO 変圧器，リアクトルの筐体体積 (m3) 

Vout UPS の出力線間電圧の実効値／ 
DC-DC コンバータの単位モジュールの出力電圧  

(V) 

Vsys DC-DC コンバータの出力電圧  (V) 

wm 巻鉄心の薄帯積層部の単位質量当たりの鉄損 (W/kg) 

WU 変圧器・リアクトル筐体の幅 (m) 

 50Hz における鉄損式中の磁束密度のべき乗数   

 銅の表皮厚さ (m) 

 銅板の厚さと表皮厚さの比率  

P 応力による単位質量当たりの鉄損の増加量 (W/kg) 

 変圧器，UPS の効率 (%) 

' オメガ変換した UPS の効率 (%) 

A 構造 A アモルファスリアクトルを 2 台接続した UPS の 

最高効率の計算値  

(%) 

A2 高磁束密度設計の構造 A アモルファスリアクトルを 2 台接続
した UPS の最高効率の計算値  

(%) 

B 構造 B アモルファスリアクトルを 2 台接続した UPS の 

最高効率の計算値  

(%) 

G 珪素鋼板リアクトルを 2 台接続した UPS の最高効率の  

計算値 

(%) 

m1 評価番号 1 の UPS の最高効率の測定値  (%) 

m2 評価番号 2 の UPS の最高効率の測定値  (%) 

m3 評価番号 3 の UPS の最高効率の測定値  (%) 

in UPS の入力側の力率   

out UPS の出力側の力率   

0 空気の透磁率 (H/m) 

C 銅の透磁率 (H/m) 

i アモルファス薄帯の透磁率 (H/m) 

p 薄帯面内方向の等価透磁率 (H/m) 

r 比透磁率  

s 薄帯積層方向の等価透磁率 (H/m) 

x ラップ接合部の薄帯面内方向の等価透磁率  (H/m) 

y ラップ接合部の薄帯積層方向の等価透磁率  (H/m) 



 

x 

 

C 扇型磁脚の頂角 (deg.) 

 電気抵抗率 ( m) 

 圧縮応力 (Pa) 

1 最大主応力 (Pa) 

2 中間主応力 (Pa) 

3 最小主応力 (Pa) 

 ミーゼス応力 (Pa) 

s
2 UPS の効率の分散   
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第 1 章 緒言 

 

1.1 本研究の背景 

 発電所から需要家に至る現代の電力系統は，送電時の損失を低減するため，送電

電圧を 1000 kV 級から 100～400 V まで，数段階の変電所を経由して順次降圧させ

る。この際の電圧変換には，一般に変圧器が用いられる。また，近年再生可能エネ

ルギーとして普及が進む，太陽光発電所（メガソーラー）や風力発電所（ウインド

ファーム）の電力系統への接続に必要なパワーコンディショナ  (PCS)，並びにデー

タセンタ等で使われる無停電電源装置  (UPS) の入出力部では，インバータ出力波

形の平滑化のために，リアクトルが用いられる。加えて，次世代の洋上風力発電シ

ステム向けの大容量高圧直流 (HVDC) 送電用の電力変換器には，高周波変圧器の

使用が検討されている。 

 これらの変圧器やリアクトルは，ともに鉄心に巻線を巻いた構造を有し，電磁誘

導現象を利用して電圧変換や高調波除去を行う静止電磁機器である。これらの機

器は，巻線に電流を流すと鉄心内に磁束が流れ，それに伴い鉄心内に損失（鉄損）

が発生する。一般に，電流の時間変化に対する磁束の応答性が高い材料（軟磁性材

料）を鉄心に使うと鉄損は小さくなり，優れた静止電磁機器が実現できる。  

静止電磁機器の鉄心に用いられる軟磁性材料としては，1930 年代半ばに米国に

おいて，Si を 3～6at%含み，圧延方向に磁化容易軸を配向させた方向性珪素鋼板が

開発された。日本では，量産技術が確立された 1961 年から本格的な生産が開始さ

れ[1]，それ以来 50 年以上に渡って軟磁気特性や生産性の向上が図られ続けており，

標準的な鉄心材料として広く用いられている。  

一方，鉄，コバルト，ニッケルなどの磁性金属に 15～20 at%の B, C, Si, Ga, P 等

の半金属を添加し，液相または気相から 106 K/s 以上の速度で急冷・固化すること

により，アモルファス（非晶質）合金が得られる。最初の作製例は 1950 年の Ni-P

電着膜であり [2]，その磁気特性の理論的研究 [3]と，ガン法 [4]やロール法 [5]などの超

急冷技術の開発が 1960 年代に進んだ。その結果，アモルファス状態では磁性原子

の長距離秩序がなく，結晶磁気異方性が消失することで優れた軟磁気特性が発現

し，鉄損を低減できる可能性が明らかになった。その後，アモルファス合金は新た
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な鉄心材料として，1970 年代後半から特性の向上や量産技術が開発され始め [6][7]，

米国では 1985 年ごろから変圧器用鉄心への製品適用が始まった [8]。日本において

も 1980 年代からアモルファス変圧器の製品化を目的とした開発が進められ，1991

年に電力会社向けの柱上変圧器に初めて採用された[9]。また，1990 年代には民間

の需要家向けの受配電変圧器への適用も始まった。 

1997 年に京都で開催された，気候変動枠組条約第３回締約国会議での京都議定

書への合意を端緒とし，静止電磁機器に対する省エネルギー化の指向が進んだ。日

本では 1999 年にエネルギー使用の合理化に関する法律（省エネ法）に基づく，環

境負荷軽減や省エネルギー，省資源を目的とした特定機器指定（トップランナー）

制度が施行され，2 MVA 以下の高圧受配電用変圧器が 2006 年から 2007 年にかけ

て対象となった[10] [11]。その後，変圧器のトップランナー基準は 2014 年に第 2 次

基準に改訂され[12]，要求される電力効率が一層厳しくなった。2020 年ごろに予定

される再改訂（第 3 次基準）への適合には，アモルファス鉄心の使用が必須になる

と予想されており，各メーカーでは対策が急がれている。 

 現在，静止電磁機器の鉄心に使われる，鉄を主成分とするアモルファス合金（鉄

基アモルファス合金）は，原料を高周波加熱した溶湯を高速回転するドラムに吹き

付けて急冷・固化する液体急冷単ロール法 [13]により生産される。材料の形態は厚

さが 20～30 m の薄帯状であり，これを数百～数千枚積層して鉄心に成形する。 

鉄基アモルファス合金の最も大きな長所として，鉄損が方向性珪素鋼板の 1/2 以

下であり，高効率な静止電磁機器が実現できることが挙げられる。また，磁化曲線

の立ち上がり（透磁率）が高い特徴もあり，この性質は鉄心を高周波で励磁する際

の適用範囲が方向性珪素鋼板よりも広いという利点につながる。  

一方，鉄基アモルファス合金は非磁性元素の含有量が多いため，飽和磁束密度は

珪素鋼板よりも低い。よって，珪素鋼板と同じ仕様の鉄心を鉄基アモルファス合金

で構成する場合，鉄心断面積を増やすことで磁束量を珪素鋼板鉄心と同じにする

必要があり，機器が大形化する短所がある。また，アモルファス薄帯の厚さは珪素

鋼板の約 1/10 であり，これを多数枚積層して構成した鉄心は機械的に脆弱である

ことも短所に挙げられる。受配電用変圧器に適用されているアモルファス鉄心は，

その磁気性能を維持するため，薄帯同士を接着・固化しないまま環状に成形した巻

鉄心で構成される。そのため巻鉄心自体は自立せず，その重量を巻線やその他の部
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材で支持する等の工夫が必要である。したがって，受配電用変圧器用のアモルファ

ス鉄心には，従来の珪素鋼板鉄心と異なる製造技術が要求されるのに加えて，自重

により薄帯間に作用する圧縮応力によって鉄損が増加する性質があるため，その

大形化には限界がある。現在，実用化されているアモルファス静止電磁機器の電力

容量はおおむね 5 MVA 以下に留まっている。  

これに対し，アモルファス巻鉄心の脆弱性を解決する手段として，薄帯を連続し

て巻いて構成した巻鉄心を樹脂材で固めて切断したカットコアがある。アモルフ

ァスカットコアは堅牢であり，自立させることができる。また，鉄心の切断面に間

隙（ギャップ）を挿入することでインダクタンスを所望の値に調整できるため，リ

アクトル用鉄心に適する。一方，アモルファス薄帯に対して固化・切断といった加

工が施されるため，磁気性能が巻鉄心より劣化する。また，大容量器の製作は可能

であるがコストが高いため，量産の観点から大形化には限界がある。現在，一般に

使用されているのは，おおむね数 10 kVA 以下の小形変圧器，またはリアクトルに

留まっている。 

 

1.2 本研究の目的 

 以上述べたように，鉄基アモルファス合金は，従来の方向性珪素鋼板に比べて鉄

損が小さく，透磁率が高いという磁気的性質を有することから，静止電磁機器の電

力効率を高めることができる。さらに，高周波でも良好な磁気特性を積極的に利用

することで，新たな分野への応用も期待される。一方，形態が厚さ 20～30 m 程

度の薄帯であることに起因して，大容量の静止電磁機器を低コストで量産するの

は困難であり，産業上の応用範囲が限定されている。そこで本研究は，鉄基アモル

ファス鉄心を用いた変圧器，およびフィルタリアクトルの電力容量，並びに励磁周

波数範囲の拡張を低コストで実現できる構造と設計法を提案するとともに，試作

試験によって効率の向上効果を実証し，省電力・CO2 削減への貢献を図ることを目

的とする。 

図 1.1 に，鉄基アモルファス鉄心を適用した静止電磁機器について，現在実用化

されている範囲と本研究で目指す拡張範囲を，横軸を機器の電力容量，縦軸を励磁

周波数で整理した図を示す。本論文では，3 種類のアモルファス静止電磁機器の研

究開発を通して，上記の目的を達成するための構造，および設計手法を提案すると 
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図 1.1 鉄基アモルファス鉄心を適用した静止電磁機器の  

現状の適用範囲と本研究における拡張範囲  
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ともに，試作器の特性評価結果を示す。これらの研究開発は，以下に述べる 2 つの

アプローチに分けられる。  

 1 つ目のアプローチは，現在実用化されている珪素鋼板鉄心の鉄基アモルファス

鉄心への置き換えを図るものであり，同図の①および②が該当する。①は商用周波

数で使われる配電用大容量変圧器への適用であり，大形化したアモルファス鉄心

の自重による鉄損の増加，および鉄心が崩れないように支持するための部材で発

生する損失（漂遊損失）を抑制する構造の実現が課題となる。②は PCS, UPS 等に

用いられる，インバータ用フィルタリアクトルへの適用である。大形アモルファス

カットコアの低コストな製作方法と，インバータからの高調波成分に対する損失

の高精度な算定手法の開発が課題となる。  

 2 つ目のアプローチは，鉄基アモルファス鉄心の良好な高周波特性を積極的に利

用し，現在はまだ産業化されていない新分野への適用を図るものであり，同図の③

が該当する。2010 年代以降，市場成長が著しい洋上風力発電システムにおいて，

次世代の高圧直流 (HVDC) 連系方式として検討されている，DC-DC コンバータに

用いられる高周波変圧器への適用に関するものである。従来の商用周波数による

連系方式と異なる，HVDC に対応した巻線間の絶縁を満たしつつ，高周波励磁時

における低損失特性を実現する鉄心と巻線の構造の考案と，損失の算定方法の確

立が課題となる。 

 

1.3 本論文の構成 

 以下に本論文の構成を述べる。  

 第 1 章は緒言であり，本論文の背景および目的について述べている。  

 第 2 章では，アモルファス鉄心を適用した静止電磁機器に関する従来技術と課

題について述べている。まず，現在量産されている鉄基アモルファス合金の磁気

的・物理的性質を方向性珪素鋼板と比較し，その長所と短所を整理した。さらに，

現在実用化されているアモルファス静止電磁機器の製造方法の概要を述べ，本研

究の目的である，アモルファス静止電磁機器の産業応用範囲の拡張に当たり，解決

すべき課題を明確化した。  

第 3 章では，配電用大容量アモルファス変圧器の開発について述べている。構

造的に成立せず，これまで実例のない 30 MVA 級の三相アモルファス変圧器に対
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し，鉄損の増加を抑制しつつ鉄心を支持する新たな構造を考案した。設計に先立

ち，アモルファス巻鉄心に作用する圧縮応力を考慮した鉄損の算定方法を確立し，

大形鉄心の支持方法と鉄損の関係を定量化した。鉄心を内側と外側の 2 つに分け，

それぞれを独立に吊って支持する構造により，従来の支持方法より鉄損が 32%低

減されることが明らかになった。また，アモルファス変圧器内の漏洩磁界が集中す

る箇所にシールド材を備えることで，支持構造で発生する漂遊損失が 66%低減さ

れる結果が電磁界解析により得られた。さらに，10 MVA 相当の単相三脚鉄心を組

み込んだ支持構造と巻線を別々に試作し，それぞれの損失特性を評価した。実測に

よる鉄損と銅損，および実負荷運転時の漂遊損失の解析値から求めた，三相 30 

MVA 級アモルファス変圧器の負荷率 50%時の総損失が，従来の珪素鋼板を用いた

変圧器より 35%低減されることを明らかにした。 

第 4 章では，無停電電源装置用アモルファスフィルタリアクトルの開発につい

て述べている。アモルファス薄帯を円環状に巻いたヨーク鉄心と，円環状カットコ

アを切断加工した磁脚鉄心を組み合わせ，従来のアモルファスカットコアでは製

作例のない，低コストと大容量化を両立する三相リアクトル用鉄心を考案した。ま

た，カットコアの鉄損，および鉄心間のギャップ部で発生する損失の測定結果と，

アモルファス薄帯の積層方向を考慮した 3 次元有限要素法による電磁界解析を組

み合わせ，鉄心各部の鉄損の分布を 10%以下の精度で算定する手法を確立した。

試作したリアクトルを 400 kVA UPS システムに接続して電力効率を測定し，従来

の珪素鋼板リアクトルに比べて損失が 50%低減し，UPS の総合効率が 0.55%向上

されることを明らかにした。さらに，構築した損失の算定モデルを用いて，鉄心の

磁束密度を標準設計の 0.8 T から 1.2 T へ高磁束密度化し，小形化したアモルファ

スリアクトルの実用性を検討した。設計・試作した小形化リアクトルは，従来の珪

素鋼板リアクトルより 35%の損失低減効果を持ちつつ，筐体体積が 43%小形化さ

れることを実証した。  

 第 5 章では，洋上風力発電向け DC-DC コンバータ用アモルファス高周波変圧器

の開発について述べている。低コスト・低損失設計技術の実証を目的として，商用

周波変圧器と同仕様の単相アモルファス巻鉄心と，高周波において巻線で発生す

る近接効果による損失の増加を抑制するため，一次，二次巻線を交互に巻いた交互

配置構造巻線を組み合わせた，励磁周波数 3 kHz の 500 kVA 高周波アモルファス
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変圧器を設計・試作し，その損失特性を評価した。巻線の交互配置により高周波で

の巻線導体間の近接効果，および巻線端部における鎖交磁束による漂遊損失が抑

制され，従来の巻線構造を持つ高周波アモルファス変圧器より，定格負荷率時の総

損失が 21%低減されることを明らかにした。さらに，高周波で励磁したアモルフ

ァス巻鉄心の鉄損の測定結果と電磁界解析の結果に基づき，巻鉄心のラップ接合

部の設計パラメータの最適化による鉄損低減法について指針を示した。 

 第 6 章は結言であり，本研究で得られたアモルファス静止電磁機器の損失低減

効果をまとめるとともに，残された課題について述べている。  
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第 2 章 アモルファス静止電磁機器の従来技術と課題 
 

 本章ではまず，現在量産されている鉄基アモルファス合金の磁気的・物理的性質

を方向性珪素鋼板と比較し，その長所と短所を整理する。さらに，現在実用化され

ている，アモルファス合金を適用した静止電磁機器の製造方法の概要と特徴を述

べ，本研究の目的である，アモルファス静止電磁機器の産業応用範囲の拡張に当た

り，解決すべき課題を明確化する。  

 

2.1 アモルファス磁性材料の磁気的・物理的性質 

 表 2.1 に，現在量産されている中で，最も鉄損の小さい方向性珪素鋼板と，鉄基

アモルファス合金 2 種の主要な磁気的・物理的特性の比較を示す。また，図 2.1 (a), 

(b)に，これら 3 種の軟磁性材料の 50 Hz における鉄損特性と，直流磁化曲線の比

較をそれぞれ示す。方向性珪素鋼板は厚さが 0.23 mm で組成が Fe97Si3 の品種（(株) 

新日鐵住金製 23ZDMH80）[14] を示している。鉄基アモルファス合金は厚さが 25 

m で，77～82 at%の Fe と，アモルファス相の安定化元素である Si と B が含まれ

る。ここでは飽和磁束密度 BSA が 1.56 T の従来品（(株) 日立金属製 2605SA1）と，

1.64 T の高 BSA 品（(株) 日立金属製 2605HB1M）の 2 種類 [15]を示している。これら

のアモルファス合金の BSA の差は，主に Fe の含有率の違いに起因している。 

2 種の鉄基アモルファス合金の最も大きな長所として，保磁力 HC が方向性珪素

鋼板の 3.3%～4.5%で，励磁磁束密度 Bm = 1.3 T，周波数 f = 50 Hz における鉄損 Pi

が方向性珪素鋼板の 39%～45%であり，良好な軟磁気特性を持ち，高効率な静止電

磁機器が実現できることが挙げられる。また，図 2.1 (b) に示した磁化曲線の立ち

上がり（初透磁率）が高い特徴もある。この特性はアモルファス合金の熱処理条件

や鉄心の加工方法により大きく変わるが，表 2.1 に示した励磁周波数 1 kHz，磁化

力 0.05 A/m における比透磁率r は方向性珪素鋼板の約 2 倍であり，この性質は静

止電磁機器を高周波励磁する際の利点となる。また，アモルファス合金の高周波応

用の観点からは，高いr だけではなく，方向性珪素鋼板と比較して約 1/10 の厚さ

tF と，2 倍以上の電気抵抗率 も有利に働く。導電性の磁性材料には，素材本来が

持つ鉄損（ヒステリシス損失）に加えて，材料内を通る磁束の時間変化を妨げる方  
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表 2.1 方向性珪素鋼板と鉄基アモルファス合金の  

磁気的・物理的特性の比較 [14] [15] 

Oriented silicon steel

(Highest grade)

Fe-based amorphous

alloy (Conventional)

Fe-based amorphous

alloy (High B SA )

Composition Fe97Si3 Fe-Si-B Fe-Si-B

Product name

(Maker)

23ZDMH80
(Nippon steel &

Sumitomo metal Corp.)

2605SA1

(Hitachi metals, Ltd.)

2605HB1M

(Hitachi metals, Ltd.)

Saturation magnetic

flux density, B SA  (T)
2.03 1.56 1.64

Relative permeability

 (1 kHz, 0.05 A/m),  r
2700 5000* 5000*

Coercivity,

H C  (A/m)
45.0 2.0 1.5

Electrical

resistivity,   (  m)
0.5 1.3 1.3

Iron loss (1.3T, 50Hz)

P i  (W/kg)
0.41 0.18* 0.16*

Thickness, t F  (mm) 0.23 0.025 0.025

Density, d e  (kg/m
3
) 7660 7180 7330

Lamination factor,

fC  (%)
>95 >84 >84

* DC field annealed wound core  
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(a) 50 Hz における鉄損特性の比較  

(b) 直流磁化曲線の比較  

図 2.1 方向性珪素鋼板と鉄基アモルファス合金の  

50Hz における鉄損特性と直流磁化曲線の比較 [14] [15] 
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向に渦電流が流れ，これに伴うジュール損失（渦電流損失）が発生する。周波数 f，

励磁磁束密度 Bm における鉄損 Pi は，以下で表される実験式に従うことが知られて

いる[16]。 

 

 (2-1) 

 

上式の右辺第 1 項と第 2 項がそれぞれヒステリシス損失と渦電流損失を表す。第

3 項は磁性材料の作製過程において発生する結晶欠陥等の不完全性や，磁壁移動に

伴い発生する付加的な損失と理解されており，異常渦電流損失と呼ばれる。Ah，Ae，

Aa はそれぞれヒステリシス損失係数，渦電流損失係数，異常渦電流損失係数であ

り，磁性材料ごとに異なる値を持つ。渦電流損失は周波数の 2 乗に比例して増加

するため，高周波ではヒステリシス損失よりも著しく大きくなり，実用可能な励磁

周波数の上限を与える。Ah と Aa は測定された磁性材料の鉄損特性に対して，パラ

メータフィッティングをすることにより決定する必要があるが，Ae は理想的な正

弦波励磁条件では，  

 

 (2-2) 

 

と表される[16]。磁性材料の厚さ tF が小さく，電気抵抗率 が大きいほど Ae は小さ

くなり，高周波での鉄損 Pi の低減だけではなく，商用周波数における低損失化に

も効果が得られる。  

これに対して，鉄基アモルファス合金は非磁性元素の含有量が方向性珪素鋼板

より多いため，飽和磁束密度 BSAは方向性珪素鋼板より 20%～23%小さい。さらに，

素材の厚さ tF の違いに起因して，鉄心の占積率 fC が方向性珪素鋼板より約 12%小

さい。そのため，方向性珪素鋼板と同仕様の鉄心を鉄基アモルファス合金で構成す

る場合，鉄心内の磁束量を確保するためには，幾何学的な断面積を 34%～38%大き

くする必要があり，結果として静止電磁機器の筐体体積が大形化する短所がある。

また，方向性珪素鋼板は個々の板に絶縁層が形成されているのに対してアモルフ

ァス合金にはなく，表面の凹凸により薄帯間の電気的な絶縁を確保しているとい

う特徴がある。したがって，薄帯の積層方向に作用する圧縮応力が増加すると薄帯

間の絶縁性が悪化する。これは (2-2) 式において，等価的な tF が増加することを

𝐴𝑒 =
𝜋2 𝑡𝐹

2

6 𝜌
 

𝑃𝑖 = 𝐴ℎ𝐵𝑚
2𝑓 + 𝐴𝑒𝐵𝑚

2𝑓2 + 𝐴𝑎𝐵𝑚
1.5𝑓1.5 
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意味し，渦電流損失が増加する。さらに，アモルファス薄帯自体には剛性がほとん

どなく，これを積層して構成した鉄心は機械的に脆弱であることも短所に挙げら

れる。これらの特徴は，鉄基アモルファス合金を適用した静止電磁機器の大容量化

を困難にしている。  

 次節では，上記の課題が顕在化しない範囲において現在実用化されている，鉄基

アモルファス合金の静止電磁機器への加工方法とその特徴を述べる。さらに本研

究の目的である，鉄基アモルファス鉄心を適用した静止電磁機器の産業上の応用

範囲の拡張に当たって，解決すべき課題を明確化する。  

 

2.2 アモルファス磁性材料の産業応用例と課題 

 第 1.1 節で述べたように，鉄基アモルファス合金の静止電磁機器用鉄心への加工

方法については，巻鉄心(Wound core)とカットコア(Cut core)の 2 つの形態が確立さ

れ，用途に応じて使い分けられている。本節では，これら 2 つの加工方法と，それ

らを適用した静止電磁機器の特徴と課題について述べる。  

 

2.2.1 アモルファス巻鉄心の製造方法と特徴 

図 2.2 に，アモルファス巻鉄心を用いた静止電磁機器の製造工程の概略を示す。

ここでは一例として，2 つの小形の内側巻鉄心と，その外周を取り巻く，1 つの大

形の外側巻鉄心を組み合わせた，三相三脚型変圧器の製造工程を示している。ま

ず，母材となるアモルファス薄帯を所望の長さに切断しながら，鉛直方向に鉄心の

設計厚さに相当する枚数を積層する。続いて，積層した薄帯群の中央部を吊り上げ

ると，両端部は薄帯の自重により鉛直方向に懸垂し，U 字状になる。次いで，薄帯

の切断端同士を一定の枚数ごとに重ねながらラップ接合し，角部が湾曲した矩形

の閉磁路鉄心を成形する。このとき，アモルファス薄帯には溶湯からの急冷時の応

力が残留しており，さらに外部からの応力に対して鉄損が増加しやすい特性もあ

るため [17]，前節で述べた，薄帯同士の絶縁性の悪化による渦電流損失の増加だけ

ではなく，加工に伴う個々の薄帯の折り曲げ，湾曲等によりヒステリシス損失も増

加する。したがって，この状態では角部に応力が集中し，薄帯が本来持つ磁気性能

が損なわれている。そこで鉄心の磁路に沿って直流磁界を印加した状態で焼鈍処

理を施し，薄帯の鋳造と加工に伴う残留応力を緩和して磁気性能を回復させる。焼  
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図 2.2 アモルファス巻鉄心とそれを適用した静止電磁機器の  

製造工程の概略 
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鈍処理後，ラップ接合部を開放して鉄心を再び U 字状に開いた状態に戻し，開放

端を巻線内に挿入する。最後に，巻線の下部から飛び出した薄帯の開放部を再びラ

ップ接合して磁路を閉じることで，アモルファス巻鉄心を用いた静止電磁機器が

完成する。大形，かつ脆弱なアモルファス巻鉄心の製造には比較的大規模な設備が

必要だが，現在，主に電力会社向けの柱上変圧器や，一般需要家向けの受配電用変

圧器の大量生産技術が確立されている。  

図 2.3 に，アモルファス巻鉄心の産業応用例として，配電用三相油入変圧器 [18]

と，それに用いられている巻鉄心の外観を示す。一次側と二次側の 2 系統を重ね

て巻いた 3 組の巻線と組み合わせた三相三脚型アモルファス巻鉄心が，タンク内

に封入した絶縁油内に浸される。巻線は金属製部材によりタンクの内壁に固定さ

れ，巻鉄心の重量の一部を支持することにより，巻鉄心の下部の薄帯間に過大な圧

縮応力が作用することを回避している。 

このような鉄心の支持方法は巻線の機械的強度に依存するため，現在量産され

ている配電用アモルファス変圧器の電力容量は 5 MVA 以下が一般的である。同様

の構造による大容量化の試みとして，三相 7.5 MVA の例[19]，構造が不明であるが

三相 20 MVA の例[20]があるが，鉄心の自重応力による鉄損 Piの増加が顕著になり，

従来の方向性珪素鋼板鉄心を適用した変圧器に対する優位性が得られにくくなっ

てしまう。 

 

2.2.2 アモルファスカットコアの製造方法と特徴 

 図 2.4 に，アモルファスカットコアを用いた静止電磁機器の製造工程の概略を示

す。まず母材となるアモルファス薄帯を，芯金の周囲に設計厚さに相当する回数だ

け巻いて矩形の鉄心を成形する。巻鉄心と同様，薄帯内の残留応力を緩和するため

に，直流磁界を印加して焼鈍処理を施す。続いて，焼鈍済みの鉄心の薄帯間にワニ

ス等の樹脂材を含浸させ，固化した後に切断し，切断面を研磨する。完成したカッ

トコアを分離し，巻線の上下から挟んで鉄心と巻線を固定することで，アモルファ

スカットコアを適用した静止電磁機器が完成する。アモルファス薄帯を固化した

カットコアは堅牢で取り扱いが容易である。前項で述べたアモルファス巻鉄心に

比べて設計の自由度が高く，用途に応じて寸法比や切断箇所の数を変えることが

可能なため，多品種少量生産に適する特徴がある。  
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図 2.3 配電用三相油入変圧器 [18]とアモルファス巻鉄心の外観  
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図 2.4 アモルファスカットコアとそれを適用した静止電磁機器の  

製造工程の概略 
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図 2.5 に，アモルファスカットコアの産業応用例として，無停電電源装置(UPS)

のインバータからの高調波電流を平滑化するため，入出力部に直列接続される AC

フィルタリアクトルと，鉄心として使われているカットコアの外観例を示す。写真

中に破線で示した箇所にアモルファスカットコアが収められ，1 系統の巻線が両側

の磁脚部に分けて巻かれている。カットコアの切断面に絶縁材をはさんで締め付

け固定することにより，磁路の中に間隙（ギャップ）を設けて鉄心の磁気抵抗（リ

ラクタンス）を変えることで，インダクタンスを所望の値に調整している。 

一方，カットコアの切断面にギャップを設けず，磁脚部に一次側と二次側の 2 系

統の巻線を施すことで，変圧器を構成することも可能であり，電気自動車や電力貯

蔵システム等で使われる，DC-DC コンバータ用の高周波変圧器に適用されている。

図 2.6 に，アモルファスカットコアを適用した高周波変圧器の外観例[21]と，絶縁型

DC-DC コンバータの回路例を示す。高周波変圧器はスイッチング素子で構成され

た入力側のインバータ回路と，ダイオードで構成された出力側の整流回路間に接

続され，入出力間の絶縁を保ちつつ，一次側巻線と二次側巻線の巻数比に応じて電

圧を昇降圧する。ここで，変圧器の励磁磁束密度 Bm と一次側巻線への正弦波印加

電圧の実効値 V1 が一定の場合，鉄心の実効断面積 AC と一次側巻線の巻数 T1 の積

は， 

 

         (2-3) 

 

と表され，励磁周波数 f に反比例する。よって，高周波変圧器は商用周波変圧器に

比べて小形・軽量化できる特長がある。ただし高周波変圧器の励磁周波数は，使用

する鉄心材料の渦電流損失の周波数特性に依存する [22]。従来の珪素鋼板鉄心の励

磁周波数は，前節で述べた渦電流損失の増加の影響により，数 100 Hz が実用にな

る上限である。それに対して，アモルファスカットコアを適用した高周波変圧器は

10 kHz 程度までの励磁が可能であり，DC-DC コンバータのさらなる小形化に寄与

する。なお，これ以上の高周波ではナノ結晶材料 [23]やフェライト材料 [24]等が適し，

用途に応じて使い分けられている。 

このようにアモルファスカットコアは，堅牢で自立可能であることから静止電

磁機器の製作が容易になるが，固化・切断といった機械的加工が施されるため，磁 

𝐴𝐶𝑇1 =
√2 𝑉1

2𝜋 𝑓 𝐵𝑚
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図 2.5 無停電電源装置(UPS)用 AC フィルタリアクトルと  

アモルファスカットコアの外観  
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図 2.6 アモルファスカットコアを適用した高周波変圧器の外観例 [21]と 

絶縁型 DC-DC コンバータの回路図  
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気特性は巻鉄心に比べて劣る。特に透磁率は巻鉄心に比べて著しく劣化するため，

図 2.3 に示したような MVA 級の変圧器をアモルファスカットコアで製作すること

は，損失増加の点から適さない。  

一方，リアクトルは所望のインダクタンスを得るためにギャップを設けること

からカットコアが適し，透磁率劣化の影響も小さい。ただし，アモルファスカット

コアを用いたリアクトルの大容量化は，コストや製作精度の観点から容易ではな

く，現状，量産されているカットコアは，商用周波数に換算した容量が数 10 kVA

以下に留まっている。  

この問題を解決する手段として，アモルファス薄帯を直方体状に積層して固化

させたブロックコアを積み上げて大形の鉄心を構成する方法 [25]や，アモルファス

薄帯を粉砕して粉体状に加工し，任意の形状に加圧成形して樹脂材で固化した圧

粉コアで鉄心を構成する方法 [26] [27]が開発されている。これら 2 つの技術はカット

コアと異なり，任意の形状の大形鉄心の製作が可能であるが，前者はカットコアと

同様，製造コストの問題から最大長が約 300 mm に制限されており，大容量化にな

お課題がある。後者は，カットコアに比べて占積率 fC が低下するので鉄心の断面

積を大きくしなければならず，鉄損，透磁率等の磁気性能も劣化する課題がある。  

 

2.3 まとめ 

 本章ではまず，鉄基アモルファス合金の磁気的・物理的性質を従来の方向性珪素

鋼板と比較し，その長所と短所を整理した。続いて，本研究の目的である，アモル

ファス静止電磁機器の産業応用範囲の拡張に当たり，現在実用化されているアモ

ルファス静止電磁機器の製造方法を 2 つ挙げ，解決すべき課題を明らかにした。  

 鉄基アモルファス合金の商用周波数における鉄損は，従来の方向性珪素鋼板の

39%～45%であり，高効率な静止電磁機器が実現できるのが最大の長所である。さ

らに，方向性珪素鋼板の約 2 倍の比透磁率，1/10 の板厚，2 倍以上の電気抵抗率を

持つため，励磁周波数の増加に伴う渦電流損失の増加を抑制できる。これは，実用

可能な周波数範囲を方向性珪素鋼板より広くできる利点となる。一方，鉄基アモル

ファス合金の飽和磁束密度と占積率は従来の方向性珪素鋼板より小さいため，鉄

心の断面積を 34%～38%大きくする必要があり，静止電磁機器が大形化する短所

がある。また，鉄心の自重応力によりアモルファス薄帯間の絶縁性が悪化し，渦電



 

22 

 

流損失が増加する課題がある。  

 上記の課題が顕在化しない範囲のアモルファス巻鉄心は，薄帯を切断・積層し，

切断端をラップ接合して製造され，5 MVA 以下の配電用変圧器に適用されている。

ただし，巻鉄心は磁気性能を維持するため薄帯同士を接着しないことから脆弱で

ある。また，鉄心の重量の一部を巻線で支持する必要があるので，巻線の機械的強

度の限界から，従来の構造のまま大容量化することは困難である。仮に大容量化し

ても，自重応力により鉄心の渦電流損失が増加し，方向性珪素鋼板鉄心に対する優

位性が得られにくくなる。  

 一方，アモルファス薄帯を巻回した鉄心を樹脂材で固化し，これを切断して製造

されるカットコアは，数 10 kVA 以下の PCS や UPS において，インバータからの

高調波成分を平滑化するフィルタリアクトル，およびスイッチング電源において，

電圧を昇降圧する高周波変圧器等に適用されている。カットコアは堅牢で自立可

能なため静止電磁機器の製造が簡便になるが，製造コストが高いため，大形カット

コアの量産は困難である。これに対し，ブロックコアや圧粉コアによる代替技術が

提案されているが，それぞれコストの増加や，磁気性能の低下等の課題がある。 

 そこで，鉄基アモルファス合金を適用した静止電磁機器の産業上の応用範囲の

拡張のため，本論文の第 3 章ではアモルファス巻鉄心の大容量化を実現する構造

を適用した配電用変圧器技術について，第 4 章ではアモルファスカットコアの低

コストでの大容量化を実現する構造を適用した UPS (無停電電源装置) 用フィルタ

リアクトル技術についてそれぞれ述べる。さらに第 5 章では，アモルファス巻鉄

心の高周波における低損失特性を積極的に利用し，新たな分野への産業応用を目

的とした，DC-DC コンバータ用高周波変圧器技術について述べる。  
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第 3 章 配電用大容量アモルファス変圧器の開発 

 

 本章では，方向性珪素鋼板鉄心の鉄基アモルファス鉄心への置き換えによる静

止電磁機器の効率向上を目的として，アモルファス巻鉄心の大形化を実現する構

造を適用した配電用大容量変圧器の開発事例について論じる。鉄心の自重による

鉄損の増加，および鉄心が崩れないように支持するための部材で発生する損失（漂

遊損失）を抑制する構造の考案という課題に対し，三相 30 MVA 級のアモルファ

ス変圧器の鉄損の増加を抑制しつつ，鉄心を支持する構造を提案する。その有用性

の検証のため，単相分の鉄心を組み込んだ支持構造と巻線を個別に試作し，測定し

た損失特性の結果を述べる。さらに，提案した構造を三相 30 MVA アモルファス

変圧器に適用した場合に想定される，実負荷運転時の電力効率の向上効果を検証

する。 

 

3.1 開発の背景 

 現在，配電用変電所で用いられる変圧器の大半は，方向性珪素鋼板を積層し，巻

線が施された磁脚部と，磁脚間を接続するヨーク（継鉄）部からなる三相鉄心を用

いた珪素鋼板鉄心変圧器である。変圧器は，電力系統に接続されている間，励磁に

伴う鉄損（無負荷損）が待機電力として常時発生する。そこで，商用周波領域の鉄

損が珪素鋼板の 1/2 以下の鉄基アモルファス合金を鉄心に使った変圧器をこのク

ラスに適用すれば，大きな省エネルギー，および環境負荷の低減効果が期待できる

[28] - [30]。前章で述べたように，最新のアモルファス合金（高 BSA 材）の飽和磁束密

度 BSA は 1.64 T であり [15]，珪素鋼板 (2.03 T) に比べて小さく，薄帯を積層した際

の占積率も珪素鋼板より約 12%小さい。そのため同一の電力容量の珪素鋼板変圧

器と比較すると，アモルファス変圧器の幾何学的な鉄心断面積は約 1.38 倍になる

ので，鉄心の周囲に巻かれる巻線が長尺化して銅損（負荷損）が増加する。しかし，

多くの配電用変圧器の平均負荷率は 30～50%であるため，珪素鋼板から鉄基アモ

ルファス合金への置き換えに伴う鉄損の減少量の方が銅損の増加量より大きくな

る。よって，平均負荷率時のアモルファス変圧器の電力効率は珪素鋼板変圧器より

も優れる。したがって，アモルファス変圧器自体の価格（イニシャルコスト）があ
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る程度高くても，稼動時に消費される鉄損と銅損に相当する電気料金（ランニング

コスト）の増加率は珪素鋼板変圧器より低いため，経済的にも有利になる [31]。 

現在製品化されている，電力容量がおおむね 5 MVA 以下の高圧受配電用アモル

ファス変圧器では，アモルファス薄帯を数千枚切断・積層し，切断端同士をラップ

接合して環状に成形した巻鉄心を用いている [9]。前章でも述べたように，素材の優

れた磁気性能を維持するために，薄帯間は接着処理をしないのでアモルファス巻

鉄心は脆弱であり，その重量の一部を巻線で支持することで構造を維持している。

しかしこの支持方法には限界があり，アモルファス変圧器を大容量化する場合，別

途鉄心の支持構造が必要になる。その結果，珪素鋼板変圧器に比べて巻線近傍に多

くの金属部材を配置することになり，漏洩磁界に起因する漂遊損失が増加する。ま

た，仮に形状を保持できたとしても鉄心の自重により薄帯間の絶縁性が悪化して，

渦電流に起因するジュール損失が増加する。鉄基アモルファス合金の磁気的・物理

的特性は従来の珪素鋼板と大きく異なるため，現在に至るまで，配電用変電所向け

の 20 MVA を超えるアモルファス変圧器の製作例は報告されていない。  

本章では，構造的に成立せず，これまで製作が不可能であった三相 30 MVA 級

のアモルファス変圧器の実用化を目指し，鉄損の増加を抑制しつつ鉄心を支持す

る構造を提案する [32] - [35]。その有用性を検証するため，単相分の鉄心を組み込んだ

支持構造と巻線を個別に試作し，測定した損失特性の結果を述べる。さらに，提案

した構造を三相 30 MVA アモルファス変圧器に適用した場合に想定される，実負

荷運転時の漂遊損失に関する解析結果を併用して，その電力効率の向上効果を検

証する。 

 

3.2 大容量アモルファス変圧器の最適設計 

3.2.1 全体構成 

図 3.1 に，本章で想定する配電用アモルファス変圧器の正面図を示す。同図 (a) 

に示したのが最終的な開発品である三相変圧器であり，電力容量は，これまで確認

されている最大容量の 20 MVA[20]を超える，三相 30 MVA 級を想定する。アモルフ

ァス巻鉄心の高さは 2 m を超えることが予想されるため，鉄心の形状は図 2.3 に

示した三相三脚型ではなく，同じ高さの巻鉄心 4 つを横方向に並べた，三相五脚

型とした。この形状は，U, V, W の各相の巻線を施した 3 つの主脚の左右に，主脚 
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図 3.1 大容量配電用アモルファス変圧器の正面図  

 

(a) 最終製品形態の三相五脚型変圧器  

(b) 本章で試作する単相三脚型変圧器  
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の 1/2 の断面積を持つ 2 つの側脚がそれぞれ配置される。三相三脚型の鉄心には，

内側の巻鉄心の外周を囲む外側巻鉄心が必要であるが，大形鉄心においては，それ

を構成するためにアモルファス薄帯の切断長を極めて長くする必要があり，設備

の制約から薄帯の切断・積層作業が困難になる。これに対し，三相五脚型変圧器の

横幅は三相三脚型より増えるが，切断が可能な薄帯長の制約を受けにくくなる。さ

らに，磁脚間を上下でつなぐヨーク部分の積層厚さが三相三脚型の半分になるた

め，静置安定性も向上する。 

前例のない大容量三相アモルファス変圧器の開発に先立ち，その構造の成立性

を実証する必要がある。そこで本章では図 3.1 (b) に示すように，三相五脚型巻鉄

心の左右両端の 2 つの巻鉄心を取り出して隣接させた，10 MVA 相当の単相三脚型

アモルファス変圧器を設計，試作し，損失特性を評価した。個々の巻鉄心に作用す

る応力や，鉄心を支持する構造で発生する漂遊損失の様相は，三相五脚型変圧器の

単相分とほぼ変わらないことから，必要最小限の部材と試作に係る作業量で，最終

形態の三相アモルファス変圧器の設計・開発に必要な知見が得られると考えられ

る。 

図 3.2 (a), (b) に，本章で試作する単相三脚型アモルファス変圧器の全体形状の

概略図を示す。同図 (a) に示したのが従来の形状である。10 MVA の電力容量に対

応するため，巻鉄心を奥行き方向に複数並べ，必要な断面積を確保する必要があ

る。事前の概略設計によって，個々の巻鉄心の重量は 1 t を超えるため，各鉄心の

下部には大きな圧縮応力が作用し，鉄損の増加による変圧器性能の低下が懸念さ

れることがわかった。そこで本章では同図 (b) に示すように，個々の巻鉄心を内

側と外側の 2 群に分けるとともに，各巻鉄心の上部ヨークの内周面を当板を介し

て梁に乗せ，この梁により鉄心の重量の一部を吊って支持する構造を提案する。こ

の構造により，個々の巻鉄心の重量が軽減されるとともに，鉄心に作用する圧縮応

力が上部と下部のヨークに分散されるため，大形化した鉄心の鉄損の増加を抑制

する効果が期待できる。 

 

3.2.2 支持方法によるアモルファス巻鉄心の応力の比較 

図 3.3 (a), (b) に，3 次元有限要素法による応力静解析で求めた，10 MVA 級単相

アモルファス変圧器の 1 組の巻鉄心に作用するミーゼス応力M の分布と，20 倍に 
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(a) 従来の形状 

(b) 提案する形状 

図 3.2 単相三脚型アモルファス変圧器の全体形状の概略図 
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(a) 従来の鉄心の支持方法   (b) 提案する鉄心の支持方法  

 

図 3.3 起立したアモルファス巻鉄心に作用する  

ミーゼス応力M の分布と，20 倍に強調表示した鉄心の変形量の比較  
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強調表示した鉄心の変形量の比較を示す。ミーゼス応力M は，本来テンソル場で

ある剛体中の応力状態を，スカラー場としてひとつの値に代表させて，大きさの分

布を理解しやすくした指標であり，解析モデルの各要素内の最大主応力，中間主応

力，最小主応力をそれぞれ1, 2, 3 (1 > 2 > 3)とすると， 

 

         (3-1) 

 

で表される。 

図中では，鉄心の対称性を考慮して 1/2 カットモデルを示しており，破線が変形

前の鉄心の外形である。同図 (a) は図 3.2 (a) に対応し，単一の巻鉄心を従来の珪

素鋼板変圧器と同様に下面で支持した場合を想定した結果，同図 (b) は本章で提

案する，鉄心を内側と外側の 2 つに分け，上部ヨークで吊った場合を想定した結

果であり，図 3.2 (b) に対応する。鉄心には占積率を考慮した実効密度と，実測で

求めた薄帯面内方向と積層方向の等価ヤング率を定義し，▲で示した面の法線方

向に拘束条件を付した。 

図 3.3 (a) に示した従来の支持方法では，下部のヨークに大きな圧縮応力が作用

し，鉄損が増加することが予想される。また，自重により磁脚が外側に湾曲し，ミ

ーゼス応力M の等応力線が磁脚の上部から下部に向かって，水平方向から垂直方

向に変化していることがわかる。このことから，磁脚の下部において，図中に赤い

矢印で示した方向に圧縮応力が生じ，薄帯の積層方向に応力が加わる。よって，こ

の領域でも鉄損が増加すると考えられる。それに対して図 3.3 (b) の提案構造では，

磁脚上部に見られるミーゼス応力M は，白い矢印で示したように薄帯面方向に作

用する引張応力成分が最大主応力となっている。アモルファス薄帯の鉄損は引張

応力に対してほぼ一定であり [36]，積層方向の圧縮応力成分は磁脚部でほとんど発

生しないことから，提案する構造により鉄損の増加は抑制されることが予想され

る。さらに個々の巻鉄心が軽量化されるため，製造設備の負荷の軽減，鉄心のラッ

プ接合などの作業性の向上が期待できる。  

 

3.2.3 アモルファス巻鉄心の応力と鉄損の関係 

支持方法の違いによる鉄損の差異を検討するため，20 kVA 級のアモルファス巻

𝜎𝑀 = √
(𝜎1 − 𝜎2)2 + (𝜎2 − 𝜎3)2 + (𝜎3 − 𝜎1)2

2
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鉄心を用いて，薄帯積層方向に圧縮応力を付加した際の鉄損特性を評価した。図

3.4 にその評価系の写真と模式図を示す。巻鉄心の磁脚を水平に静置し，上部の磁

脚部に励磁コイルとサーチコイルを巻いた。励磁コイルに 50 Hz の正弦波電圧を

印加した状態で，下部の磁脚に加圧試験機により圧力を加えた。加圧する面積と付

加した圧力から，鉄心に作用する圧縮応力 を求めた。また，励磁コイルに流れる

励磁電流とサーチコイルに発生する電圧をパワーメータに入力し，巻鉄心全体で

発生する鉄損を測定した。 

図 3.5 に，圧縮応力 を種々変えた際の励磁磁束密度 Bm と単位質量あたりの鉄

損密度 pmの関係を示す。縦軸の pmは，応力 を付加して測定した鉄損の増加量を，

実際に応力を加えた部分の鉄心の質量で割り，これを = 0 における鉄損密度 pm に

加算して求めた。図を見ると，応力  の増加に伴い pm は単調増加し， = 0.5 MPa

において， = 0 の場合のほぼ 2 倍になることがわかる。この結果より，応力の付

加による鉄損の増加量 P は，応力 と励磁磁束密度 Bm の関数で記述でき，鉄損

密度 pm は， 

 

         (3-2) 

 

と表される。第 1 項は = 0 における鉄損に相当し，Ki,  は 50 Hz における定数で

ある。本章では単一の周波数における鉄損のみを考慮すればよいので，周波数特性

を含む鉄損式である (2-1) 式に f = 50 Hz を代入し，Bm についての単一のべき乗項

で近似した。次項では 10 MVA の単相変圧器用のアモルファス巻鉄心について，

その応力を考慮した鉄損を電磁界解析により算定する。  

 

3.2.4 支持方法によるアモルファス巻鉄心の鉄損の比較 

 アモルファス巻鉄心と巻線を組み合わせた 10 MVA の単相変圧器モデルに対し，

3 次元有限要素法による電磁界解析を用いて，一次巻線に定格振幅の 50 Hz 正弦波

電圧を印加し，二次巻線に所定の負荷抵抗を接続した際の鉄損を算定した。図 3.6

に，解析モデルの 3 次元要素分割図を示す。モデルの対称性から 1/4 モデルを作成

し，解析結果を 4 倍することでモデル全体の鉄損値を求めた。 

ここで，アモルファス巻鉄心の個々の薄帯の積層構造を再現して要素分割する 

𝑝𝑚 = 𝐾𝑖 𝐵𝑚
𝛼 + ∆𝑃(𝜎,  𝐵𝑚) 
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図 3.4 アモルファス巻鉄心の圧縮応力-鉄損評価系の写真と模式図  
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図 3.5 圧縮応力 を種々変えた際の励磁磁束密度 Bm と 

単位質量あたりの鉄損密度 pm の関係 
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図 3.6 アモルファス変圧器の鉄心と巻線の 3 次元 

有限要素法電磁界解析モデルの要素分割図  

 

 



 

34 

 

と計算量が膨大となり，現状では計算が困難になる。そこで，巻鉄心の占積率 fC を

考慮した等価透磁率を定義し，鉄心内の磁束密度 B の分布を計算した [37]。図 3.7 に

示すように，巻鉄心の積層厚さが a のとき，薄帯のみを集めた厚さは a × fC，空気

層の厚さは a × (1 – fC)である。したがって，薄帯面内方向の透磁率は，面内方向の

磁束に対して薄帯と空気の各磁気抵抗が並列に接続していると見なすことができ

るので，等価透磁率p は， 

 

         (3-3) 

 

と表される。ここで，0，i はそれぞれ空気とアモルファス薄帯の透磁率である。

なお，i は磁界 H の関数であり，アモルファス材メーカーが公開している透磁率

特性 [15]を用いた。一方，薄帯の積層方向の透磁率は，積層方向の磁束に対して薄

帯と空気の各磁気抵抗が直列接続していると見なせることから，積層方向の等価

透磁率s は以下のように表される。  

 

         (3-4) 

 

図 3.8 に，巻鉄心における座標系の定義を示す。巻鉄心は直線部と四隅の円弧部

からなることから，それぞれに直交座標系と円筒座標系を定義した。薄帯の面内方

向に相当する x, z,  方向にp を，積層方向に相当する y, r 方向にs をそれぞれ定

義して解析した。 

上述の解析モデルにより求めた巻鉄心内の B の分布と，図 3.3 に示した応力分

布より抽出した積層方向の圧縮応力成分から，(3-2) 式により鉄心内の分割要素ご

との，単位体積あたりの鉄損密度 pv を求めた。鉄心内の k 番目の要素の鉄損の体

積密度 pv,(k)より，鉄心全体で平均した単位質量当たりの鉄損密度 pm は，以下の式

により求めた。 

 

         (3-5) 

 

ここで de はアモルファス薄帯の密度 ( = 7330 kg/m3)，Ne は鉄心を分割した要素数  

𝜇𝑝 = 𝑓𝐶  𝜇𝑖 + (1 − 𝑓𝐶)𝜇0 

𝜇𝑠 =
1

𝑓𝐶 𝜇𝑖 + (1 − 𝑓𝐶) 𝜇0⁄⁄
 

𝑝𝑚 =
1

𝑑𝑒 𝑓𝐶  𝑁𝑒
 ∑ 𝑝𝑣,(𝑘)

𝑁𝑒

𝑘=1

 



 

35 

 

 

図 3.7 アモルファス薄帯と空気層の概略図  
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図 3.8 アモルファス巻鉄心における座標系の定義  
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である。 

 図 3.9 および図 3.10 に，励磁磁束密度 Bm = 1.30 T における，1 組のアモルファ

ス巻鉄心の鉄損の体積密度分布の比較を示す。図 3.9 は従来の支持方法で単一の巻

鉄心によりアモルファス変圧器を製作した場合，図 3.10 は巻鉄心を内外の 2 つに

分けて，提案する構造で支持した場合の結果である。また，各図中の (a) は薄帯

の積層方向の圧縮応力成分による鉄損増加の影響を無視した場合，(b) は鉄損増加

の影響を考慮した場合である。 

図 3.9 に示した，従来の支持方法でアモルファス変圧器を製作した場合，鉄心下

部のラップ接合部と下部の磁脚部で，薄帯方向の圧縮応力により鉄損 pv が増加し

ていることがわかる。(3-5) 式により求めた，鉄心全体で平均した単位質量あたり

の鉄損密度 pm は，同図 (a) の 0.17 W/kg から同図 (b) の 0.26 W/kg に増加した。

それに対して，図 3.10 に示した提案構造では圧縮応力が緩和されて，鉄損 pv の増

加が抑制されており，応力の影響を考慮しても pm は 0.18 W/kg であった。よって，

図 3.9 (b) に示した従来の支持構造と比較すると，提案する鉄心の支持構造により

約 32%の鉄損の低減効果が得られることが明らかになった。 

 

3.2.5 鉄心の形状と変圧器性能の関係 

 現在，メーカーから供給される鉄基アモルファス薄帯の幅は 3 種類あり [15]，最

大は 213 mm である。巻鉄心の製作に当たり，薄帯を任意の幅に切断加工すること

は工数が増加し，現実的ではない。本章では，213 mm 幅のアモルファス薄帯をそ

のまま使用することを前提とし，鉄心の詳細設計に先立ち，鉄心断面の形状と変圧

器の基本性能の関係を求めた。 

 図 3.11 に，10 MVA 単相三脚型アモルファス変圧器の縦断面図と横断面図の概

略と，各部の寸法の定義を示す。左右の巻鉄心を内側と外側の 2 つに分割し，薄帯

の積層厚さをそれぞれ ain, aout とする。また，幅 b (= 213 mm) の巻鉄心群の奥行き

方向の段数を NZ とする。 

 試作するアモルファス変圧器において，一次巻線に印加される周波数 f ( = 50 Hz)

の正弦波電圧の実効値を V1，一次巻線の巻数を T1，鉄心の励磁磁束密度を Bm とす

ると，巻線が施される中央の主脚の実効断面積 AC は， 
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(a) 応力を無視した解析結果 (b) 応力を考慮した解析結果  

 

図 3.9 従来の支持方法によるアモルファス巻鉄心の，  

Bm = 1.30 T における鉄損の体積密度分布の解析結果の比較  
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(a) 応力を無視した解析結果 (b) 応力を考慮した解析結果  

 

図 3.10 提案する支持方法によるアモルファス巻鉄心の，  

Bm = 1.30 T における鉄損の体積密度分布の解析結果の比較  
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図 3.11 10 MVA 単相アモルファス変圧器の 

横断面と縦断面の概略と寸法の定義  
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         (3-6) 

 

と表される。 

ここでは実効断面積 AC を一定とし，段数 NZ を変えて矩形断面のアスペクト比

を変化させた際の，鉄心の総重量 Mi，変圧器の設置面積 Af，負荷率 50%時の総損

失 P50 の 3 つの基本性能の関係を計算し，最適な鉄心形状について検討する。  

内外の鉄心の積層厚さの合計値 ain+aout は，段数 NZ の関数として以下の式により

決まる。 

 

         (3-7) 

 

fC は鉄心の占積率である。さらに，内側と外側の巻鉄心内の磁束密度を均一にする

ため，両者の磁気抵抗（リラクタンス）を同一にする条件を追加する。内側と外側

の巻鉄心の平均磁路長をそれぞれ lin, lout とすると，磁気抵抗は磁路長に比例し，積

層厚さに反比例するので，以下の比例式が成り立つ。  

 

         (3-8) 

 

本章では，アモルファス変圧器の鉄損の低減効果を定量化するため，同一の電力

容量の珪素鋼板変圧器と同じ仕様の巻線を適用する。よってその高さ h と，一次

側・二次側を合わせた巻厚 Ct は決まっているので，これらを基準にして鉄心の形

状が求められる。巻線の内周端と主脚鉄心間の絶縁距離 d1，巻線の上下端部とヨ

ーク鉄心間の絶縁距離 d2，および巻線の外周端と側脚鉄心間の絶縁距離 d3 は，従

来の珪素鋼板変圧器の設計基準を準用する。また，試作するアモルファス変圧器

は，内外の巻鉄心の重量を上部ヨークで別々に支持する構造を採用するため，支持

部材の厚さ dS をそれぞれ確保する必要がある。  

アモルファス変圧器の鉄心の総重量 Mi は，内側，外側巻鉄心 1 個当たりの重量

をそれぞれ Min, Mout とすると， 

 

         (3-9) 

𝐴𝐶 =
√2 𝑉1

2𝜋 𝑓 𝐵𝑚𝑇1
 

𝑎𝑖𝑛 + 𝑎𝑜𝑢𝑡 =
 𝐴𝐶

2 𝑁𝑍 𝑏 𝑓𝐶
 

𝑎𝑖𝑛 :  𝑎𝑜𝑢𝑡 = 𝑙𝑖𝑛 :  𝑙𝑜𝑢𝑡 

𝑀𝑖 = 2 𝑁𝑍(𝑀𝑖𝑛 + 𝑀𝑜𝑢𝑡) 
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である。Min, Mout は，各鉄心の平均磁路長に実効断面積と密度 de (=7330 kg/m3)を乗

じて求められる。 

 

         (3-10) 

         (3-11) 

 

         (3-12) 

         (3-13) 

 

 アモルファス変圧器の設置面積 Af は，図 3.11 の横断面図中に破線で示した，鉄

心と巻線を囲む矩形の面積 WU × DU で定義する。 

 

         (3-14) 

         (3-15) 

         (3-16) 

 

 アモルファス変圧器の負荷率 50%時の総損失 P50 は，(3-2) 式に示した鉄損密度

pm に Mi を乗じた鉄心全体の鉄損 Pi と，負荷率 50%時に一次巻線と二次巻線で発

生する銅損の合計値である。本検討では，巻線の巻数と電流密度は一定としている

ので，銅損は巻線の平均周長 lw の相対変化のみで求められる。lw は巻線の内周端

と外周端の中線が描く矩形の周長で近似した。従来の珪素鋼板変圧器用の巻線の

定格時の銅損と平均周長をそれぞれ PC
(S), lw

(S)とすると，P50 は， 

 

         (3-17) 

 

         (3-18) 

 

と表される。 

 図 3.12 (a) に，(3-9) 式から(3-13) 式より求めた鉄心重量 Mi，(3-14) 式から(3-

16)式より求めた設置面積 Af，(3-17) 式と (3-18) 式により求めた負荷率 50%時の 

𝑀𝑖𝑛 = 𝑙𝑖𝑛 𝑎𝑖𝑛 𝑏 𝑓𝐶  𝑑𝑒 

𝑙𝑖𝑛 = 2 (ℎ + 2 𝑑2 + 𝑑𝑠 + 𝐶𝑡 + 𝑑1 + 𝑑3) + 𝜋 𝑎𝑖𝑛 

𝑀𝑜𝑢𝑡 = 𝑙𝑜𝑢𝑡 𝑎𝑜𝑢𝑡 𝑏 𝑓𝐶  𝑑𝑒 

𝑙𝑜𝑢𝑡 = 2 (ℎ + 2 𝑑2 + 2 𝑑𝑠 + 𝐶𝑡 + 𝑑1 + 𝑑3) + 2𝜋 (𝑎𝑖𝑛 + 𝑎𝑜𝑢𝑡 2⁄ )  

𝐴𝑓 = 𝑊𝑈 ∙ 𝐷𝑈 

𝑊𝑈 = 2{2(𝑎𝑖𝑛 + 𝑎𝑜𝑢𝑡) + 𝐶𝑡 + 𝑑1 + 𝑑3} 

𝐷𝑈 = 𝑁𝑍 𝑏 + 2(𝑑1 + 𝐶𝑡) 

𝑃50 = 𝑝𝑚 𝑀𝑖 + 0.52 𝑃𝐶
(𝑆) 𝑙𝑤

𝑙𝑤
(𝑆)

 

𝑙𝑤 = 2{2(𝑎𝑖𝑛 + 𝑎𝑜𝑢𝑡) + 𝑁𝑍𝑏 + 4𝑑1 + 2𝐶𝑡} 
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図 3.12 単相アモルファス変圧器の性能指標の 

段数 NZ = 3 時を 1 とした相対特性 

 

 

(a) 鉄心重量，設置面積，50%負荷率時の損失の相対特性  

 

 

(b) 鉄損と 50%負荷率時の銅損の相対特性  
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総損失 P50 の，3 つの性能指標を段数 NZ = 3 時を 1 とした相対値で示す。図中には

各段数 NZ における主脚の断面形状の模式図を合わせて示した。なお，(3-17) 式の

右辺第 1 項の鉄損については，(3-2) 式の右辺第 2 項を 0 とし，鉄心に作用する応

力 を無視して 3 次元有限要素法による電磁界解析で計算した場合と，応力 によ

る鉄損の増加を考慮して計算した場合の 2 通りの結果を示している。また，図 3.12 

(b) に，応力を無視した場合と考慮した場合の 2 通りの鉄損と，50%負荷率時の

銅損の相対値を示した。これらの値は同図  (a) 中に示した，NZ = 3 時の P50 を 1 と

した場合の内訳である。 

段数 NZ を増やすと鉄心断面のアスペクト比が増加し，巻線の平均周長 lw が伸び

るので，同図 (b) に示すように銅損が増加し，同図 (a) 中の P50 が増加する。逆に

NZ を減らすと lw の減少に伴い銅損は減少するのに対し，鉄心重量 Mi の増加により

鉄損が増加することがわかる。応力 を無視した場合，NZ の減少に伴う鉄損の増

加量より銅損の減少量が大きいため，同図  (a) 中の P50 は減少する。しかし実際に

は，各巻鉄心の積層厚さ ain, aout と鉄心重量 Mi の増加により応力 が増え，これを

考慮した鉄損の増加量が銅損の減少量と拮抗し，P50 が減少する効果が打ち消され

ることがわかる。よって，同図 (a) に示した変圧器の鉄心重量 Mi，設置面積 Af，

負荷率 50%時の総損失 P50 の，3 つの性能指標間のトレードオフにより，段数 NZ = 

3 が本章におけるアモルファス変圧器用鉄心の最適形状であると結論される。  

 

3.3 設計したアモルファス変圧器の構造 

3.3.1 鉄心および巻線の構造 

・鉄心の構造 

図 3.13 に，前節の検討結果より各部の寸法を決定し，製作に必要となる間隙を

各鉄心間に追加して設計した単相アモルファス変圧器の縦断面図と横断面図，お

よび斜視図を示す。下部のヨークで，幅 213 mm，飽和磁束密度 BSA = 1.64 T の高

BSA アモルファス薄帯をラップ接合し，環状に成形した内側と外側の巻鉄心を奥行

き方向に各 3 つずつ並べ，計 6 つで 1 組の巻鉄心群を構成する。これらを左右に

2 組配置することで，断面が矩形で総重量約 7 t の単相三脚型鉄心となる。内側と

外側の巻鉄心を一体とすると自重応力により鉄損が増加するため，これらの上部

ヨークに梁構造を別々に設け，鉄心を吊って支持する。  
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図 3.13 アモルファス単相三脚型鉄心と巻線の 

縦断面図と横断面図，および斜視図  
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・巻線の構造 

 図 3.13 に示したアモルファス巻鉄心の中央の磁脚には，同容量の珪素鋼板変圧

器に施したものと同一の巻線を施した。なお，大形巻線の横断面を鉄心と同じ矩形

にすると製作が困難であり，かつ短絡試験時に発生する電磁機械力（ローレンツ

力）に耐えるための大規模な支持部材が必要になる。そこで巻線の短辺側に曲率を

持たせる対策を施し，電磁機械力を緩和させる形状とした。本章では，巻線内の銅

線群に対する応力解析により曲率と耐機械力の関係を求め，巻線の長尺化による

銅損 PC の増加とのトレードオフから最適な形状を求めた。 

 

3.3.2 鉄心・巻線の支持構造 

図 3.14 (a) に，設計したアモルファス変圧器の鉄心，巻線，および支持構造を含

めた外観図を示す。モデルの外郭に青色で示した支持枠を設け，アモルファス巻鉄

心を支持する梁と巻線を支持する。また，主に巻線からの漏洩磁界による渦電流に

起因して，これらの部材で発生する漂遊損失 PS の低減のため，磁界が集中する部

材の表面に複数の珪素鋼板を重ねて構成したシールド材を設けた。同図には，赤い

破線で示した巻線の上下端部の縦断面図を示した。黄色で示したのがシールド材

であり，図 3.14 (b) には，アモルファス変圧器内のシールド材のみを強調して表

示した全体図を示した。 

おおむね 10 MVA 以上の電力用変圧器の設計では，内側の低圧二次巻線を短絡

し，外側の高圧一次巻線側に過渡電流を含む瞬時最大電流（最大短絡ピーク電流：

ISh）が流れた際に，高圧一次巻線を外側に広げる方向に作用する電磁力に対して破

壊に至らない仕様が求められる。ISh は短絡電流の実効値のほぼ 2.55 倍と見なすこ

とができ[38]，一次巻線の定格実効電流 I1 と巻線のパーセントインピーダンス%Z を

用いて，以下のように定義される。  

 

        (3-19) 

 

 %Z は，低圧二次巻線を短絡して高圧一次巻線に定格電流を流した際に，高圧一

次巻線に発生する電圧の定格値に対する比率である。このとき，低圧二次巻線側に

は電圧が発生しないので，この電圧は変圧に寄与しないインピーダンス成分，つま  

𝐼𝑆ℎ ≈ 2.55 ×
100

%𝑍
× 𝐼1 
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(a) 鉄心，巻線，支持構造のすべての部品を表示  

(b) 珪素鋼板シールド材のみを強調して表示  

図 3.14 設計したアモルファス変圧器の外観図 
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り漏れインピーダンスによる電圧降下分に相当する。変圧器用巻線の性能指標の

ひとつであり，巻線の幾何学的形状と配置が影響する。一般に巻線の高さ h が高

く，一次・二次巻線間の間隙が小さいほど値が小さくなり，変圧器としての性能が

優れることを意味する。一方，パーセントインピーダンス%Z が小さいほど最大短

絡ピーク電流 ISh は増加し，大容量変圧器においては巻線の機械的強度を確保する

ことが困難になる。  

アモルファス変圧器用の一次巻線は，この最大短絡ピーク電流 ISh により作用す

る外向きの電磁力により長辺部に応力が集中して変形し，絶縁部材を介して接す

る脆弱なアモルファス巻鉄心の左右の側脚に損傷を与える恐れがある。そこで側

脚を緑色で示した鋼板製の箱状部材に収納して保護し，さらに両側の保護部材同

士を上下のスタッドで連結して，電磁力を受ける構造を考案した。この構造は青色

で示した支持枠と独立しており，鉄心・巻線の重量の支持を担う構造に影響が及ば

ない特長がある。図 3.15 に，その概略と保護部材の横断面図を示す。一次巻線の

外向きの電磁力に伴う保護部材の変形量が，内部のアモルファス巻鉄心との間隙

以下となるように各部材の寸法を決定した。図 3.16 に，3 次元有限要素法の応力

解析により求めた，保護部材の変形量の分布図を示す。巻線と絶縁部材を介して対

向する保護部材には，ISh 発生時に一次巻線で発生する外向きの電磁力を荷重とし

て与えた。この図を見ると，鉄心の保護部材のほぼ中央部で最大の変形が現れる一

方，青色の支持枠には変形が及ばないことがわかる。  

 

3.3.3 支持構造の漂遊損失の算定 

 設計したアモルファス変圧器の支持構造で発生する漂遊損失 PS を，解析モデル

中の部材に一般鋼材の磁気特性と電気抵抗率を与え，部材を鎖交する漏洩磁界に

応じて発生する渦電流から求めた。第 3.2.4 項で述べた鉄損の算定方法と同様に，

鉄心，巻線，支持構造を含む 3 次元有限要素法による電磁界解析モデルにおいて，

二次巻線に所定の負荷抵抗を接続し，一次巻線に 50 Hz 正弦波電圧を印加した。 

図 3.17 (a), (b) に，アモルファス変圧器を負荷率 50%で運転した際に，珪素鋼板

シールドを含む支持構造，および鋼板製絶縁油タンクで発生する漂遊損失 PS の体

積密度分布を示す。同図 (a) は鉄心・巻線を非表示とし，支持構造で発生する PS

の分布を示したものであり，同図 (b) はタンク内壁の PS の分布を，巻線の輪郭と 
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図 3.15 アモルファス変圧器の鉄心保護部材の概略と横断面図  
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図 3.16 アモルファス変圧器の鉄心保護部材に発生する，  

巻線短絡時の電磁機械力による最大変形量分布の解析結果  
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(a) 珪素鋼板シールドを含む支持構造  

(b) 絶縁油タンクの内壁 

図 3.17 アモルファス変圧器の負荷率 50%における 

漂遊損失の体積密度分布の解析結果  
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ともに示したものである。これらの図より，漂遊損失は大きな漏洩磁界が発生する

巻線の上下開口部の近傍の支持構造とタンクに集中して発生していることがわか

る。図 3.18 に，鉄心の支持部材，巻線短絡時の電磁力からの鉄心保護部材，およ

びタンクで発生する漂遊損失の内訳について，珪素鋼板シールド材の有無による

相対比較を示す。シールド材の追加により，タンク以外の漂遊損失が低減されるこ

とがわかる。なお，シールド材自体にも損失が発生するが，それを含めても漂遊損

失は 66%低減されることが明らかになった。 

 

3.4 10 MVA アモルファス変圧器の試作および損失の測定結果 

3.4.1 試作器の概要および損失の測定結果 

・試作器の概要 

 前節までで述べたアモルファス変圧器の鉄心支持構造の損失抑制効果を実証す

るため，支持構造に変圧器の鉄心のみを組み込んだ検証器を試作し，気中で鉄損を

測定した。図 3.19 (a), (b) に，検証器の外観写真を示す。同図 (a) は完成時に正面

から，同図 (b) は鉄心の挿入作業の途中に，上部から鉄心を支持する梁構造の状

況を撮影したものである。個々のアモルファス巻鉄心は磁場中焼鈍処理を施して

おり，絶縁紙で積層面を保護した上で支持構造に組み込んだ。  

図 3.20 (a), (b)に，製作作業中の一次巻線と二次巻線の外観をそれぞれ示す。完

成した巻線の直流抵抗を室温で実測し，銅の体積抵抗率の温度係数から，変圧器の

標準動作温度における一次巻線と二次巻線の抵抗値 Rdc1, Rdc2 に換算した。それぞ

れの実効電流 I1, I2 から，以下のようにアモルファス変圧器の実負荷運転時の銅損

PC を推定した。 

 

         (3-20) 

 

・試作器の鉄損の測定結果 

 図 3.21 に，試作したアモルファス変圧器の鉄損 Pi の測定系の概略図を示す。鉄

心の中央磁脚に 4 ターンの励磁コイルと 2 ターンのサーチコイルを巻いた。任意

波形発振器と 2 台の増幅器で単相三線電源を構成し，50 Hz 正弦波電圧を励磁コイ

ルに印加した。励磁コイルの電流とサーチコイルに発生する電圧をパワーメータ  

𝑃𝐶 = 𝑅𝑑𝑐1𝐼1
2 + 𝑅𝑑𝑐2𝐼2

2 
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図 3.18 珪素鋼板シールド材の有無による漂遊損失の内訳の比較 
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(a) 完成したアモルファス変圧器の正面写真 

(b) 製作中のアモルファス変圧器の上面写真 

図 3.19 試作したアモルファス変圧器の鉄損検証器の外観写真 
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(a) 高圧一次巻線 

(b) 低圧二次巻線 

図 3.20 製作中の 10 MVA 単相アモルファス変圧器用巻線の外観写真  
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図 3.21 アモルファス変圧器の鉄損測定系の概略図 
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に入力し，鉄損 Pi を求めた。合わせて，サーチコイルの電圧と，CT（変流器）で

測定した励磁電流の両波形をデジタルオシロスコープで記録し，鉄心の B-H ルー

プを求めた。鉄心の励磁磁束密度 Bm は，1 周期あたりの電圧の絶対値の時間積分

の 1/4 なので，以下の式より求められる。  

 

         (3-21) 

 

 V(t) はサーチコイル電圧，T は周期，AC は鉄心の実効断面積，N はサーチコイル

の巻数である。鉄心の B - H ループは，1 周期内の任意の時刻 ta (0 < ta < T )におけ

る磁界 H (ta) と磁束密度 B (ta) を次式より求めて描画した。  

 

         (3-22) 

 

         (3-23) 

 

I (ta) は時刻 ta における電流，Ci は積分定数，Nex は励磁コイルの巻数，lave は内

側と外側の巻鉄心を平均した磁路長である。なお，この測定系による励磁範囲内の

アモルファス鉄心の比透磁率r は 800 以上であり，コイルから鉄心外への漏洩磁

界の影響はほぼ無視できる。  

図 3.22 (a), (b) に，測定時のアモルファス変圧器の姿勢を示す外観写真と模式図

を示す。アモルファス変圧器の鉄損を，同図 (a) に示した起立状態と同図 (b) に

示した横倒し状態で測定し，提案した鉄心の支持方法による鉄損の抑制効果を検

証した。アモルファス変圧器に組み込まれた鉄心は 3 列で構成され，相互の鉄心

間には隔壁が設けられている。したがって，同図 (b) の横倒し状態において，個々

の鉄心に外部からの荷重や自重によって，薄帯の積層方向への圧縮応力はほとん

どかからないことから，両姿勢における鉄損を比較することで，アモルファス変圧

器に組み込まれた鉄心に作用する応力が，鉄損に与える影響を定量化できる。  

 図 3.23 に，上述した測定系を用いて得られたアモルファス変圧器の鉄損を示す。

●が起立状態，○が横倒し状態での測定値であり，励磁磁束密度 Bm のべき乗式によ

る近似曲線をそれぞれ実線と破線で示した。◆は図 3.10 (b) に示した，Bm = 1.3 T  

𝐵𝑚 =
1

 4 𝑁 𝐴𝐶
∫ |𝑉(𝑡)| 𝑑𝑡

𝑇

0

 

𝐻(𝑡𝑎) = 𝑁𝑒𝑥𝐼(𝑡𝑎) 𝑙𝑎𝑣𝑒⁄  

𝐵(𝑡𝑎) =
1

 𝑁 𝐴𝐶
∫ 𝑉(𝑡) 𝑑𝑡 + 𝐶𝑖

𝑡𝑎

0
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(a) 起立状態           (b) 横倒し状態 

 

図 3.22 アモルファス変圧器の鉄損測定時の 

姿勢を示す外観写真と模式図  
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図 3.23 アモルファス変圧器の単位質量あたりの  

鉄損密度 pm 特性の鉄心姿勢による比較 
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における鉄損密度の応力を考慮した計算値であり，●で示した起立状態の測定値と

4%の誤差で一致する。また，図 3.24 にオシロスコープで取得した Bm = 1.30 T にお

ける励磁電圧・電流波形から，(3-22) 式，(3-23) 式により求めた鉄心の B-H ルー

プの比較を示す。これらの図を見ると，単位質量あたりの鉄損密度 pm と B-H ルー

プには鉄心の姿勢による大きな違いは見られず，大形鉄心の起立時に作用する圧

縮応力が，提案構造により効果的に抑制されていることがわかる。 

 

3.4.2 アモルファス変圧器の損失の比較  

 本章では，大容量アモルファス変圧器の損失低減対策として，以下の 2 つの構

造を考案した。 

 

(1) アモルファス巻鉄心の自重による圧縮応力を低減し，鉄損 Pi の増加を抑制す

る分割支持構造  

(2) 漂遊損失 PS の集中部への珪素鋼板シールドを追加した支持枠構造  

 

図 3.25 に，負荷率 50%時のアモルファス変圧器の電力損失について，同一の電

力容量の珪素鋼板変圧器の典型例 [39]を基準とした比較を示す。図の中央に示した  

(a) のヒストグラムは，上記 2 つの提案構造を適用せずにアモルファス変圧器を製

作した場合に想定される計算結果である。一方，同図の右に示した (b) のヒスト

グラムは，上記 2 つの提案構造を適用し，本章で試作したアモルファス変圧器の

結果である。図 3.23 に示した鉄損密度 pm より求まる鉄心全体の鉄損 Pi，巻線の直

流抵抗の実測値より (3-20) 式により求めた銅損 PC の各測定結果に，第 3.3.3 項で

述べた，解析で求めた珪素鋼板シールドの損失を含む漂遊損失 PS と，同仕様の珪

素鋼板変圧器用巻線の実測値から推定した，巻線を構成する銅線を鎖交する磁界

により生じる巻線内漂遊損失 PSW を合算した。 

(a) のヒストグラムにおける鉄損 Pi は図 3.9 (b) に示した，圧縮応力が作用する

状態の計算結果を用いた。巻線の仕様は同一と想定して，銅損 PC，巻線内漂遊損

失 PSW は (b) のヒストグラムと同じ値である。脆弱な大形アモルファス鉄心を，

従来の珪素鋼板変圧器のように底面で支持するだけでは，実際にはアモルファス

変圧器が構造的に成立しない。鉄心の座屈を防ぐ支持部材に加えて，巻線の電磁力  
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図 3.24 アモルファス変圧器の Bm = 1.30 T，f = 50 Hz における 

B-H ループの鉄心姿勢による比較 
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図 3.25  50%負荷率時の電力損失の内訳の比較  
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から鉄心を保護する部材も必要である。よってここでは，珪素鋼板シールドを持た

ない状態の試作器と同程度の金属部材が必要と想定し，漂遊損失 PS は図 3.18 の左

側のヒストグラムに示した計算値を用いた。計算された (a) のヒストグラムにお

いて，アモルファス合金の低損失特性により鉄損 Pi が珪素鋼板変圧器より 70%減

少するので，総損失は珪素鋼板変圧器より約 20%低減する。それに対して (b) の

ヒストグラムでは，上記の 2 つの損失低減構造により，(a) のヒストグラムより鉄

損 Pi が 32%，漂遊損失 PS が 66%それぞれ低減され，総損失の珪素鋼板変圧器に対

する低減効果は 35%に拡大する。 

 

3.5 30 MVA 級アモルファス変圧器の効率向上効果の検討 

図 3.26 に，本章で提案・試作したアモルファス変圧器の損失特性に基づき，三

相 30 MVA 器で予測される効率 の負荷率特性を示す。比較のため，三相 30 MVA

珪素鋼板変圧器[39]と，図 3.25 中の (a) のヒストグラムに基づいた，損失低減構造

を適用しない三相 30 MVA アモルファス変圧器の結果を合わせて示した。負荷率

Lf  (%) 時の効率 は，以下の式で求められる。 

 

         (3-24) 

 

PC’，PS’，PSW’はそれぞれ負荷率 100%時の銅損 PC，漂遊損失 PS，巻線内漂遊損

失 PSW であり，C は変圧器の定格電力容量である。  

珪素鋼板変圧器に比べて鉄損 Pi が大きく低減されるアモルファス変圧器は，低

負荷率における効率 の向上効果が顕著であり，配電用変電所での使用だけでは

なく，低負荷率時の待機電力の増加が問題となる，再生可能エネルギー用途での大

きな省エネルギー効果が期待される。損失低減構造を持たないアモルファス変圧

器においても，これらの用途では珪素鋼板変圧器より一定の優位性が認められる。

しかしアモルファス変圧器の鉄心の断面積は珪素鋼板変圧器より大きいため，巻

線抵抗に起因する銅損 PC の増加は避けられない。加えて巻線からの漏洩磁界によ

る漂遊損失 PS も増加するので，高負荷率条件では珪素鋼板変圧器とほぼ同じ効率

 となる。対して，本章で提案した損失低減構造をアモルファス変圧器に適用する

ことにより，鉄損 Pi に加えて負荷率に依存する漂遊損失 PS も低減されるため，ほ 

𝜂 [%] = (1 −
𝑃𝑖 + (𝑃𝐶

′ + 𝑃𝑆
′ + 𝑃𝑆𝑊′)(𝐿𝑓 100⁄ )

2

𝐶(𝐿𝑓 100⁄ )
) × 100 
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図 3.26 三相 30 MVA アモルファス変圧器の電力効率の負荷率特性  
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ぼすべての負荷率条件で効率 の向上効果が得られることが明らかになった。 

 

3.6 まとめ 

構造的に成立せず，これまで製作例のない三相 30 MVA 級の大容量アモルファ

ス鉄心変圧器の実用化を目指し，アモルファス巻鉄心の自重による圧縮応力を緩

和し，鉄損の増加を抑制する支持構造と，支持部材で発生する漂遊損失を低減する

ためのシールド材を備えた構造，および巻線短絡時の電磁機械力から脆弱な鉄心

を保護する構造を考案した。10 MVA 相当の単相三脚型鉄心を支持構造に組み込ん

だ鉄損検証器と巻線を別個に試作し，それぞれの損失特性を評価した。  

アモルファス巻鉄心に作用する圧縮応力を考慮した鉄損の算定方法を確立し，

鉄心の支持方法と鉄損の関係を定量化した。鉄心を内側と外側の 2 つに分け，そ

れぞれを独立に吊って支持する構造により，従来の支持方法より鉄損が 32%低減

されることを明らかにした。また，アモルファス変圧器内の漏洩磁界が集中する箇

所にシールド材を備えることで，支持構造で発生する漂遊損失が 66%低減される

ことを 3 次元有限要素法による電磁界解析で明らかにした。さらに，実測による

単相 10 MVA 検証器の鉄損と巻線の銅損，および実負荷運転時に想定される漂遊

損失の解析値から求めた，三相 30 MVA アモルファス変圧器の負荷率 50%時の総

損失は，同一の電力容量の珪素鋼板鉄心変圧器より 35%低減されることを示した。 

今後の課題として，巻線を組み込んだ 30 MVA 三相アモルファス変圧器の試作

とその効率の向上効果の実証，珪素鋼板変圧器に比べて大形化する筺体体積の小

形化の検討などが挙げられる。  
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第 4 章 無停電電源装置用アモルファスフィルタ 

リアクトルの開発 

 

本章では，リアクトル用カットコアに使われる方向性珪素鋼板の鉄基アモルフ

ァス合金への置き換えによる，インバータシステムの性能向上を目的とした，400 

kVA 常時インバータ給電方式の無停電電源装置  (UPS) 用アモルファスリアクト

ルの開発事例を論じる。従来のアモルファスカットコアでは製作例のない，低コス

トと大容量化を両立する新たな鉄心の構造を提案し，インバータの高調波成分に

起因する損失の高精度な算定手法の確立という課題に対し，カットコアの磁気特

性の実測結果と電磁界解析モデルを組み合わせ，リアクトルの損失の算定手法と

低損失設計の指針を示す。さらに，試作したリアクトルを適用した UPS の効率の

向上効果を実証するとともに，リアクトルの筐体体積と損失の関係を明らかにす

る。 

 

4.1 開発の背景 

 情報化社会の進展に伴い，データセンタ向けの数 100 kVA 級の大容量無停電電

源装置 (UPS) の需要が拡大している。また，最近では環境保護・新エネルギー開

発を指向した風力・太陽光発電向けのパワーコンディショナ (PCS) の市場成長が

著しい。これらの装置の基本機能である電圧の直流-交流変換を実現する，インバ

ータシステムの性能向上を目指した研究開発が進んでいる [40] [41]。 

 図 4.1 に，インバータ回路の概略図を示す。直流電圧をパワー半導体素子で構成

したスイッチング回路に入力して極性を切り替えることにより，パルス幅変調

(Pulse Width Modulation: PWM) 電圧を生成する。それをリアクトルとコンデンサ

で構成した LC フィルタ回路に入力すると波形が平滑化され，正弦波交流電圧に変

換できる。 

インバータシステムの構成要素のうち，パワー半導体素子の性能向上・低損失化

が進展した結果[42]–[44]，システム全体の損失に占めるフィルタ回路の割合が高くな

っており，リアクトルおよびコンデンサの損失低減の要求が高まっている。特にリ

アクトルの鉄心に鉄基アモルファス合金等の低損失材を用いることで，インバー 
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図 4.1 インバータ回路の概略図  
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タシステムのさらなる高効率化が期待されている。  

図 4.2 に，従来の方向性珪素鋼板鉄心を用いた 400 kVA 三相リアクトルの外観

と，構造の模式図を示す。各相の巻線が施された磁脚は珪素鋼板を積層した直方体

ブロックで構成され，所望のインダクタンスの値に調整するため，各ブロックの間

には一定のギャップが設けられている。一方，アモルファスカットコアをリアクト

ル鉄心に用いる際の設計法については，シミュレーションによるカットコア形状

の最適化[45] [46]，磁気飽和に近い条件下での非線形等価回路の仮定 [47]などの先行研

究がある。しかし，従来のリアクトルの設計ノウハウを踏襲し，経験則に頼る部分

が多くあり，期待通りの低損失特性が得られにくいのが課題である。さらに，第

2.2 節で述べたように，100 kVA を超える大形リアクトルに対応したアモルファス

カットコアの製造コストは高いため，アモルファス薄帯を切断・積層し，樹脂で固

化させたブロック状鉄心を組み合わせるのが一般的である。しかし，珪素鋼板の

10 倍以上の枚数の薄帯を積層する必要があり，工数の増加に加えて製作精度が悪

化する。 

本章では，400 kVA 常時インバータ給電方式 UPS 用の三相リアクトルへのアモ

ルファスカットコアの適用による低損失化を目的とし，鉄基アモルファス合金に

特有の物理的性質に即した新しい鉄心の構造と，その設計・製作方法を提案する。

また，カットコアの磁気的特性や，カットコアにギャップを設けた場合の損失の変

化など，設計に必要となる特性を実測するとともに，これらを用いた 3 次元有限

要素法による電磁界解析モデルを構築し，アモルファスリアクトルの低損失設計

の指針を示す。さらに，試作した新構造アモルファスリアクトルを適用した UPS

の効率の向上効果を実証し，リアクトルの筐体体積と損失の関係についても明ら

かにする[48] – [50]。 

 

4.2 三相アモルファスリアクトルの構造と目標仕様 

4.2.1 全体構造 

鉄基アモルファス合金は厚さ 25 m の薄帯状であり，ギャップを設ける必要の

あるリアクトル鉄心に用いる際には，薄帯を多数枚積層して薄帯同士を接着固化

し，ブロック状に成形する必要がある。アモルファス薄帯は方向性珪素鋼板に比べ

て靭性が高く，積層後の切断加工が困難である。例えば図 4.2 に示した従来と同様 
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図 4.2 方向性珪素鋼板鉄心を用いた 400 kVA 三相リアクトルの  

外観例と構造の模式図  
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のブロック状の鉄心構造にすると，鉄心同士の接続部の寸法精度が得られにくく，

磁束の分布が不均一になり，鉄損が増加する。そこで本章では，この問題を回避で

きる三相アモルファス鉄心の形状として，薄帯を円環状に巻いた鉄心部品を組み

合わせる構造を 2 つ提案する。図 4.3 (a), (b) にその形状の模式図を示す。2 つの

構造案において，ともにヨークは薄帯を接着せずに円環状に巻いて構成する。そし

て，上下 2 つのヨークの間に，3 本の磁脚を互いに 120°の角度をあけて配置する。

また，巻線はシート状の銅板を各磁脚に巻いて構成する。ここで，UPS 用リアク

トルにはインバータからの PWM 電圧が印加されるが，三相間のスイッチングの

タイミングを厳密に制御できず，等価的に零相電流が流れる場合がある。そのた

め，この零相電流により誘起される磁束を通す零相磁脚を機器の安全上設ける必

要がある。本構造案では鉄心の対称性を考慮し，この零相磁脚を 3 本の磁脚の間

に設け，三相六脚型の鉄心とする。なお，本章で試作するリアクトルの零相磁脚は，

ヨークや磁脚と同じアモルファス薄帯から作製したカットコアを用いたが，正常

動作時に零相磁脚で損失は発生しないので，低コストな珪素鋼板カットコアを用

いても，リアクトル性能への影響はない。  

以上述べた提案構造は，固化・切断加工が必要なのが磁脚鉄心のみである点に特

長があり，従来の構造より低コストで大容量の三相鉄心を構成できる。  

図 4.3 (a)に示した構造 A の磁脚は，ヨークと同じ要領で薄帯を巻いた円柱状鉄

心を単位とし，ギャップをはさんで複数個積み上げて構成する。以降，本構造を円

柱型と称す。なお，アモルファス薄帯の表面は絶縁されていないため，円柱状磁脚

内には，その円周に沿った薄帯内に渦電流が流れる可能性がある。これを防止する

ため，磁脚鉄心に樹脂を含浸させて固化した後に縦方向に切断し，切断面に絶縁材

をはさんでスリットを設ける。構造 A の鉄心は，ヨーク，磁脚のどちらも円環状

鉄心で構成され，かつ，巻線もシート状の銅板を円形に巻くため製作が容易なの

で，製造コストが抑えられる利点がある。しかし，鉄心内のデッドスペースが大き

くなるので，リアクトルの筐体体積が大きくなる。  

一方，同図 (b) に示した構造 B の磁脚は，ヨークと同寸法の円環状鉄心に樹脂

を含浸させて固化した後に切断することで得られる扇型の鉄心を単位とし，ギャ

ップをはさんで複数個積み上げて構成する。以降，本構造を扇型と称す。この構造

は，構造 A に比べて鉄心内のデッドスペースが減り，リアクトルが小形化される  
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(a) 円柱型磁脚リアクトル（構造 A） 

(b) 扇型磁脚リアクトル（構造 B） 

図 4.3 提案するアモルファス三相リアクトルの形状の模式図  
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利点がある。しかし，大形円環鉄心の固化・切断加工が必要であり，かつ，扇型の

磁脚の形状に合わせて，銅板を曲げながら巻線を巻かなければならないので，製造

コストは構造 A に比べて高くなる。  

 

4.2.2 目標仕様 

 表 4.1 に，400 kVA UPS 用三相アモルファスリアクトルの目標仕様を示す。UPS

より出力される正弦波電圧波形に含まれる高調波成分を要求値以下に抑制するた

め，リアクトルに求められるインダクタンスは 73 H であり，許容範囲は上限が

+15%，下限が-5%である。リアクトルには UPS 用インバータからの PWM 波形が

入力され，フーリエ変換により求めた基本波成分として 60 Hz，611 Arms，最大キ

ャリア成分として 6.67 kHz，63.5 Arms の等価正弦波相電流により主に励磁される。

さらに，PWM 波形には 20 Arms 以下の 26.9 kHz までの複数の高調波成分が含まれ

る。 

一般に，PWM 波形で励磁される鉄心の鉄損は，基本波成分による B-H ループに

重畳される，高調波成分による個々のマイナーループで発生する鉄損を加算して

求める必要があるが [51] [52]，本章では上記の方法ではなく，基本波，最大キャリア，

高調波成分により発生する鉄損を別々に求め，それらを加算する方法を用いる。ア

モルファス巻鉄心の高周波における鉄損は，直流磁界の重畳に対してほぼ一定と

なる結果が報告されており [53]，これは B-H ループに重畳するマイナーループによ

る鉄損が，ほぼ一定と見なせることを意味する。よって，独立に求めた各周波数成

分の鉄損を加算する方法により，PMW 励磁されるアモルファスリアクトルの鉄損

を実用上十分な精度で算定できると考えられる。  

 

4.3 リアクトル用アモルファス鉄心の損失算定手法 

リアクトルの総損失 P は，鉄心で発生する鉄損 Pi と，巻線の抵抗に起因する銅

損 PC からなる。さらにリアクトル鉄心の鉄損 Pi は，カットコア自体で発生するコ

ア損失 PCore と，カットコア間に設けたギャップ部で発生する漏洩磁束が，薄帯と

鎖交して発生する面内渦電流に起因するジュール損失に分けられる。以下では，こ

れをギャップ損失 PGap と呼ぶ。したがって，総損失 P は以下のように表される。  
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表 4.1 400 kVA UPS 用三相アモルファスリアクトルの目標仕様  

Factors Values

Inductance, L 73 H

Permissive range of L within +15%, -5%

Fundamental current &

frequency
611 Arms, 60 Hz

Maximum carrier current

& frequency
63.5 Arms, 6.67 kHz

Circuit voltage 750 Vp-o

Short-circuit capacity 20 times, 2 sec.

Dielectric strength AC 4 kV, 1 min.

Insulation resistance >100 M

Overload capacity 10 min. in 125%, 60 sec. in 150 %  
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         (4-1) 

 

 本節では，まず小形アモルファスカットコアを用いて，損失の算定に必要とな

る，薄帯の面内方向と積層方向の実効的な磁化曲線を求める。次いで，カットコア

にギャップを設けない状態と設けた状態で測定した鉄損特性からそれぞれ PCore と

PGap の 3 次元有限要素法の電磁界解析モデルを構築し，それらの算定手法を述べ

る。さらに，本章で提案する構造の三相アモルファスリアクトル用鉄心に対し，上

記の手法を適用した PCore と PGap の算定例を示す。  

 

4.3.1 磁化曲線の定義 

 第 3.2.4 項で述べたように，アモルファス薄帯の積層構造を考慮した 3 次元有限

要素法による計算量は膨大になるので，薄帯の面内方向と積層方向の等価透磁率

を求め，鉄心内の磁束密度 B の分布を計算する手法を採用する。まず，薄帯の面

内方向の磁化曲線は，(株)日立金属製の標準アモルファスカットコアの特性に従

うと仮定した。図 4.4 に，飽和磁束密度 BSA が 1.56 T のアモルファス薄帯 (2605SA1) 

より作製され，切断面にギャップを設けない状態のカットコアの直流磁化曲線 [54]

を示す。一方，薄帯の積層方向の磁化曲線は，巻鉄心と異なり薄帯間を接着処理し

ている影響の考慮が必要であることから，カットコアの磁化曲線の実測結果と磁

気回路計算を組み合わせることで，積層方向の等価透磁率s を求めた。 

図 4.5 に，s を求めるために作製したアモルファスカットコアの外観と測定時の

ブロック鉄心の配置，および評価系の模式図を示す。このカットコアは 2 つの U

字型ブロックと 2 つの立方体ブロックからなり，立方体ブロックの向きにより B

に対する薄帯の方向を変えることができる。状態 A と状態 B での磁化曲線を測定

し，比較することで，積層方向の等価透磁率s を求める。カットコアの重量は 12.1 

kg，実効断面積 AC は 28.8 cm2 (占積率 fC = 80%)，平均磁路長 lm は 0.75 m である。

また，状態 B における薄帯間の接触による渦電流の発生を防ぐため，両状態とも

U 字型ブロックと立方体ブロックの接続部 4 か所に，それぞれ厚さ 0.1 mm の絶縁

材を挟んだ。巻数 N がともに 20 回の励磁コイルとサーチコイルをカットコアに

巻き，フルブリッジインバータを用いて，f = 1 kHz の矩形波電圧を励磁コイルに  

𝑃 = 𝑃𝑖 + 𝑃𝐶 

   = 𝑃𝐶𝑜𝑟𝑒 + 𝑃𝐺𝑎𝑝 + 𝑃𝐶 
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図 4.4 (株)日立金属製 2605SA1 アモルファスカットコアの直流磁化曲線 [54] 
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図 4.5 アモルファス薄帯の積層方向透磁率s 測定用カットコアの外観と  

ブロック鉄心の配置の定義（上，単位  mm），および評価系の模式図（下）  
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印加した。励磁コイルの電流波形 I (t)と，サーチコイルに発生する電圧波形 V (t)

をデジタルオシロスコープで記録した。図 4.6 に，状態 A と状態 B のカットコア

の磁化曲線を示す。励磁コイルの電流の振幅 Ipeak に対して，カットコア内の励磁

磁束密度 Bm をプロットしている。V (t)の絶対値を周期 T に渡って時間積分し，Bm

は， 

 

         (4-2) 

 

より求めた。状態 A と状態 B のカットコアは，立方体ブロックの薄帯方向の違い

以外は同条件なので，両状態の磁化曲線の相対的な違いは，立方体ブロックの薄帯

方向による異方性を反映している。 

ギャップ長 GL = 0.1 mm × 4 = 0.4 mm を含む，磁束密度 B と薄帯が平行状態のカ

ットコアの透磁率p は，状態 A の測定結果より 1.37×10-3 H/m と求まる。一方，状

態 B については，その磁気回路がギャップ長 GL = 0.4 mm を含む磁束密度 B が薄

帯面と平行である U 字型ブロックの磁気抵抗 Rp (磁路長 lp = 0.63 m) と，B が薄帯

と直交する立方体ブロックの磁気抵抗 Rs (磁路長 ls = 0.12 m)の直列回路と見なせ

ることから，各々の磁気抵抗は， 

 

   ,      (4-3) 

 

である。励磁コイルに振幅 Ipeak の電流が流れる際の Bm は， 

 

         (4-4) 

 

であり，(4-3) 式を (4-4) 式に代入して変形すると，積層方向の等価透磁率s は， 

 

         (4-5) 

 

と表される。状態 B の測定結果より Ipeak = 12.0 A，Bm = 0.031 T を代入し，s = 

1.65×10-5 H/m を得た。 

𝐵𝑚 =
1

 4 𝑁 𝐴𝐶
∫ |𝑉(𝑡)| 𝑑𝑡

𝑇

0

 

𝑅𝑝 =
𝑙𝑝

𝜇𝑝 𝐴𝐶
 𝑅𝑠 =

𝑙𝑠

𝜇𝑠 𝐴𝐶
 

𝐵𝑚 =
𝑁 𝐼𝑝𝑒𝑎𝑘

𝐴𝐶  (𝑅𝑝 + 𝑅𝑠)
 

𝜇𝑠 = 𝑙𝑠 (
𝑁 𝐼𝑝𝑒𝑎𝑘

𝐵𝑚
−

𝑙𝑝

𝜇𝑝
)⁄  
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図 4.6 アモルファス薄帯の積層方向透磁率s 測定用カットコアの  

状態 A と状態 B の 1 kHz 矩形波電圧励磁における磁化曲線の比較  
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4.3.2 コア損失の算定手法 

 リアクトル鉄心のコア損失 PCore は，鉄基アモルファス合金 (2605SA1) で作製さ

れた，(株)日立金属製の標準カットコアのギャップ長 GL = 0 mm における鉄損の

測定値に対して，(2-1) 式に示した鉄損式をフィッティングすることで，任意の周

波数，磁束密度の損失 PCore が計算できるようになる。 

図 4.7 にカットコアの外観と寸法図を示す。カットコアの重量 Mi は 14.4 kg，実

効断面積 AC は 34.2 cm2，平均磁路長 lm は 0.56 m である。図 4.8 に，単位質量あた

りのコア損失密度 pmc の励磁磁束密度 Bm に対する，100 Hz から 20 kHz までの測定

結果を示す。図 4.6 に示した評価系を用い，カットコアに巻いた励磁コイルに矩形

波電圧を印加し，励磁コイルを流れる電流波形 I (t)とサーチコイルに発生する電

圧波形 V (t)をデジタルオシロスコープで記録した。(4-2) 式より Bm を求め，以下

の式により電圧・電流波形の積を周期 T に渡って時間積分し，pmc を求めた。 

 

         (4-6) 

 

図 4.8 中の実線は次の鉄損式において，ヒステリシス損失係数 Ah = 7.10 ×10-3，

渦電流損失係数 Ae = 7.50×10-7，異常渦電流損失係数 Aa = 7.27×10-5 とした計算結果

であり，幅広い周波数と磁束密度で実測値と良好に一致していることが了解され

る。 

 

         (4-7) 

 

 3 次元有限要素法による電磁界解析でカットコアの PCore を計算する場合，カッ

トコア内の各分割要素内の pmc を (4-7) 式で計算し，それを全要素分合算して求め

られる。すなわち，カットコア内の k 番目の要素の体積を Ve,(k)，単位質量あたり

のコア損失密度を pmc,(k)，カットコアの全要素数を Ne，アモルファス薄帯の密度を

de，占積率を fC とすると，以下のように表される。  

 

         (4-8) 

 

𝑝𝑚𝑐 =
1

 𝑀𝑖  𝑇 
∫ 𝑉(𝑡) ∙ 𝐼(𝑡)𝑑𝑡

𝑇

0

 

𝑝𝑚𝑐 = 𝐴ℎ𝐵𝑚
2𝑓 + 𝐴𝑒𝐵𝑚

2𝑓2 + 𝐴𝑎𝐵𝑚
1.5𝑓1.5 

𝑃𝐶𝑜𝑟𝑒 = 𝑑𝑒 𝑓𝐶  ∑ 𝑉𝑒,(𝑘) ∙ 𝑝𝑚𝑐,(𝑘)

𝑁𝑒

𝑘=1
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図 4.7 (株)日立金属製標準アモルファスカットコア  

の外観（上）と寸法図（下，単位 mm） 
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図 4.8 (株)日立金属製標準アモルファスカットコアの単位質量あたりの  

コア損失密度 pcm の 100 Hz から 20 kHz までの磁束密度特性  
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4.3.3 ギャップ損失の算定方法 

 図 4.9 に，アモルファスカットコアのギャップ部で発生するギャップ損失 PGap

の模式図を示す。カットコアの薄帯面に沿った磁束 Bp から，ギャップ部で漏洩磁

束 Bs が発生する。この Bs が薄帯と鎖交すると薄帯面内に渦電流 Ie が誘起され，

PGap が発生する [55]。図 4.10 に，3 次元有限要素法による電磁界解析で計算した，

長さ 1.0 mm のギャップ周辺の B ベクトルと，Bs の強度分布の例を示す。磁束の薄

帯方向成分 Bp は図の水平方向に相当し，縦方向を薄帯の積層方向としている。計

算に当たり，薄帯面内の磁化曲線は図 4.4 に示した特性とし，積層方向は B = s H 

に従うと仮定した。ギャップ周辺の B ベクトルは薄帯の積層方向に傾き，ギャッ

プの上下の端部でギャップ損失が発生することがわかる。  

 ギャップ損失 PGap の算定モデルを構築するため，9.2 mm のギャップを 2 箇所に

設けた，総ギャップ長 GL = 18.4 mm の標準カットコアの鉄損 Pi の測定値と，ギャ

ップのない場合の Pi の測定値の差からギャップ損失 PGap を求めた。図 4.11 に，

PGap の 1 kHz から 10 kHz までの磁束密度 Bm に対する特性を示す。図中の実線は，

PGap が Bm
2 と周波数 f に比例すると仮定してフィッティングした計算結果である。

カットコアのメーカーより公開されているリアクトル設計ツール等でも，同様の

特性を仮定した実験式が使われている [56]。本章においてもこれを採用し，3 次元有

限要素法の電磁界解析によるギャップ損失 PGap の計算には，以下の実験式を用い

る。 

 

         (4-9) 

 

Ag は定数，Bs,(k)は k 番目の要素内における磁束密度の，薄帯の積層方向成分であ

る。 

 (4-9) 式中の定数 Ag を決定するため，カットコアのギャップ損失 PGap の，ギャ

ップ長 GL に対する依存性を評価した。図 4.12 に，Bm = 0.1 T,  f = 5 kHz における

測定結果の一例を示す。図中に示した模式図のように，カットコア中に GL を 2 等

分して入れた 2-Gap 状態と，4 等分して入れた 4-Gap 状態の 2 ケースを測定した。

GL が同じ場合，2-Gap 状態の 1 箇所あたりのギャップ長は，4-Gap 状態の 2 倍であ

る。●と○がそれぞれ 2-Gap 状態，4-Gap 状態におけるギャップ損失 PGap の測定値 

𝑃𝐺𝑎𝑝 = 𝐴𝑔 𝑓 ∑ 𝑉𝑒,(𝑘) ∙ |𝐵𝑠,(𝑘)|
2

𝑁𝑒

𝑘=1
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図 4.9 アモルファスカットコアのギャップ部で発生する  

ギャップ損失 PGap を説明する模式図  

 

Bp:  薄帯の面内方向の磁束密度  

Bs:  薄帯の積層方向の磁束密度  

Ie:  Bs により誘起される面内渦電流  
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図 4.10 3 次元有限要素法による電磁界解析で求めた  

1.0 mm 長のギャップ周辺の磁束密度ベクトル  (B) の分布（左）と  

B の積層方向成分 (Bs) の強度分布（右）の計算例  
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図 4.11 2 箇所に 9.2 mm 長のギャップを挿入したアモルファスカットコア  

（総ギャップ長 GL = 18.4 mm）のギャップ損失 PGap の磁束密度特性  
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図 4.12 Bm = 0.1 T,  f = 5 kHz における標準アモルファスカットコアの  

ギャップ損失 PGap の総ギャップ長 GL に対する依存性  
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であり，同じ GL でも，分割数が多い 4-Gap 状態の PGap は 2-Gap 状態のそれより減

少する。実線のカーブは，3 次元有限要素法の電磁界解析で求めたカットコアの磁

束密度分布を用いて，Ag = 5.86×104 として (4-9) 式で計算したギャップ損失 PGap

であり，ギャップ長による変化が良好に再現されていると了解される。以降のリア

クトルの損失算定において，ギャップ損失 PGap は (4-9) 式を用いて計算する。  

 

4.3.4 リアクトルの損失の算定例 

図 4.13 に，本章で提案した円柱型磁脚（構造 A），扇型磁脚（構造 B）の三相ア

モルファスリアクトルのコア損失 PCore とギャップ損失 PGap の，3 次元有限要素法

の電磁界解析で計算した体積密度分布の例を示す。鉄心の対称性を考慮し，上半分

のみの 1/2 カットモデルを示している。周波数 f = 60 Hz，電流の実効値 IL = 611 Arms

の基本波成分による三相励磁条件における結果であり，図中には，第 4.3.2 項で述

べた PCore と，第 4.3.3 項で述べた PGap の算定モデルにより求めた計算値を示した。

なお PCore は，図 4.3 中に示した円筒座標系において，鉄心内の磁束密度 B ベクト

ルの薄帯面内成分である Bと Bz を抽出して計算し，PGap は積層方向成分 Br を用い

て計算した。円柱型磁脚リアクトルの z 軸はヨークと各磁脚で別個に定義され，

扇型磁脚リアクトルのヨーク，磁脚の z 軸はすべて鉄心の中心軸に一致する。  

2 種のリアクトルの損失分布において，特に磁脚部のギャップ損失 PGap に特徴

的な差が認められる。円柱型（構造 A）の磁脚は，その全周に渡って PGap が発生

するのに対し，扇型（構造 B）の磁脚は外周と内周のみで PGap が発生している。

これは，薄帯の積層方向に相当する，円筒座標系における磁束密度 B の径方向成

分である Br を PGap の計算に用いているためであり，薄帯の面内渦電流損失が発生

する部位の違いが反映されている。 

 

4.4 アモルファスリアクトルの設計および試作の概要 

 本節では，前節で述べたアモルファスカットコアの損失の算定モデルに基づく

三相アモルファスリアクトルの設計方法を述べ，リアクトルの総損失と筺体体積

の関係を明らかにする。さらに，設計結果に基づき試作した円柱型磁脚（構造 A），

扇型磁脚（構造 B）を用いた 2 種のリアクトルの概要を述べる。  
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図 4.13 60 Hz 定格正弦波における円柱型磁脚（構造 A），扇型磁脚（構造 B） 

三相アモルファスリアクトルの，3 次元有限要素法の電磁界解析で求めた  

コア損失 (PCore) とギャップ損失 (PGap) の体積密度分布の計算例  

 

 

 



 

90 

 

4.4.1 設計方法 

円柱型磁脚（構造 A），扇型磁脚（構造 B）を用いたアモルファスリアクトルの

総損失 P と筺体体積 VO は，トレードオフの関係にあることが予想される。そこで

タグチメソッド[57]による最適設計法を適用し，これらの 2 つのパラメータの最適

なバランスとリアクトル各部の設計値（制御因子パラメータ）の関係を検討した。

本検討では，1 組の 2 水準と 7 組の 3 水準の制御因子パラメータを解析する，L18 

(21×37) 直交表を使用した。 

表 4.2 (a), (b) に，それぞれ円柱型磁脚，扇型磁脚リアクトルにおける制御因子

パラメータの割り付け表を，表 4.2 (c) に両タイプのリアクトルに共通の誤差因子

の割り付け表を示す。図 4.14 には，リアクトルの横断面図と正面図における各パ

ラメータの該当箇所を示した。両タイプのリアクトルとも，2 水準の制御因子 e は

ダミーとし，A から G までの 7 組の 3 水準パラメータに各設計値を割り付けた。

表 4.2 (a), (b)中の＊で示した数値は，図 4.2 に示した，従来の珪素鋼板三相リアク

トルの磁脚，ヨークの断面積，磁脚長等を参考に決定した初期設計値である。  

リアクトルの製作に当たって，カットコア間のギャップ長には 0.1 mm 程度の精

度が要求され，そのばらつきはインダクタンス L の変動幅を大きくする。よって，

本検討における誤差因子 M は，磁脚 1 本に対し，6 箇所に分けて設けることにし

たギャップの総全長 GL に割りあてた。パラメータ水準は，L が仕様通りの 73 H

となる設計値と，設計値 +5%の 2 水準とした。 

本検討の出力パラメータは，リアクトルの総損失 P，および筺体体積 VO の 2 つ

である。このうち VO については，誤差因子である総ギャップ長 GL の変動との相

関が実質的になく，各制御因子の組み合わせにより決まる。よって SN 比の要因別

効果は解析せず，計算により求まる VO の制御因子ごとの感度のみを解析した。VO

の定義は，鉄心の固定部材や巻線，電極の飛び出し分を考慮し，直径がヨーク外径

の 1.35 倍，高さが鉄心の全高の 1.35 倍の円柱の体積とした。図 4.14 中のパラメー

タを用いると， 

 

         (4-10) 

 

と表される。円柱型磁脚（構造 A）と扇型磁脚（構造 B）のヨーク外径 dO をそれ 

𝑉𝑂 = 𝜋 (
1.35 𝑑𝑂

2
)

2

∙ 1.35 ∙ (𝐿𝑙𝑒𝑔 + 2 𝑇𝑦) 
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表 4.2 三相アモルファスリアクトルの制御因子・誤差因子  

パラメータの L18 直交表への割り付け表  

 

(a) 円柱型磁脚リアクトル（構造 A）の制御因子 

1 2 3

e ― ―

A 270 mm 300 mm * 330 mm

B -12% 115 cm
2
 * +12%

C 12 mm * 20 mm 28 mm

D 50 mm 60 mm * 70 mm

E 120 mm * 140 mm 160 mm

F -15% 32 cm
2
 * +15%

G 6 7* 8

Yoke thickness, T y

Inner diameter of yoke, d i

Cross-sec. area of zero-phase leg, A C '

Turns of winding, N

Paremeters for control factor
Parameter level

(No allocation)

Length of magnetic leg, L leg

Effective cross-sectional area of leg, A C

Inner diameter of leg core, d i,C

 

 

(b) 扇型磁脚リアクトル（構造 B）の制御因子 

1 2 3

e ― ―

A 270 mm 300 mm * 330 mm

B -12% 115 cm
2
 * +12%

C 40° 45° 56°*

D 50 mm 60 mm * 70 mm

E 120 mm * 140 mm 160 mm

F -15% 32 cm
2
 * +15%

G 6 7* 8

Cross-sec. area of zero-phase leg, A C '

Turns of winding, N

Inner diameter of yoke, d i

Paremeters for control factor

(No allocation)

Length of magnetic leg, L leg

Effective cross-sec. area of leg, A C

Vertical angle of leg,  C

Yoke thickness, T y

Parameter level

 

 

(c) 誤差因子（構造 A, B 共通） 

1 2

M Design value Design value +5%

Parameter for error factor
Parameter level

Total gap length of a leg, G L  
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図 4.14 三相アモルファスリアクトルの制御因子および  

誤差因子パラメータの該当箇所  

 

 

(a) 円柱型磁脚リアクトル（構造 A）  (b) 扇型磁脚リアクトル（構造 B） 

の横断面図              の横断面図 

 

 

(c) リアクトルの正面図（構造 A, B 共通） 
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ぞれ dO
(A), dO

(B)とすると，制御因子に割り付けた設計パラメータとは，  

 

         (4-11) 

 

         (4-12) 

 

の関係があり，制御因子の各組み合わせにおける VOが一義的に求められる。なお，

fC は鉄心の占積率である。  

 リアクトルの総損失 P は，（L18 直交表の組み合わせ 18 通り）×（誤差因子の組

み合わせ 2 通り）＝36 通りの鉄心を円柱型磁脚と扇型磁脚についてそれぞれ設計

し，3 次元有限要素法による電磁界解析で B の分布を求め，(4-8) 式よりコア損失

PCore，(4-9) 式よりギャップ損失 PGap，巻線の形状より銅損 PC をそれぞれ計算し，

それらを合計して求めた。 

銅板を巻いて構成した三相分の巻線の銅損 PC は以下の式により求められる。  

 

         (4-13) 

 

  はリアクトルの動作基準温度である 140℃における銅の電気抵抗率，lw は巻線

の平均周長，N は巻数，tC, h はそれぞれ銅板の厚さと高さ，IL は電流の実効値であ

る。FR は銅板の表皮効果と近接効果による係数であり，  

 

         (4-14) 

 

と表される[58]。p は巻線内の銅板の積層数であり，ここでは p = N とする。は銅

板の厚さ tC と表皮厚さの比率であり，銅の透磁率をC とすると， 

 

         (4-15) 

 

と表される。60 Hz 基本波成分の FR はほぼ 1 と見なせるが，高調波キャリア成分

における PC の算定には，表皮効果と近接効果の考慮が必要である。  

𝑑𝑂
(𝐴) = 𝑑𝑖 + 2𝑑𝑜,𝐶 = 𝑑𝑖 + 2√

4

𝜋
∙

𝐴𝐶

𝑓𝐶
+ 𝑑𝑖,𝐶

2 

𝑑𝑂
(𝐵) = √

4

𝜋
∙

360

𝜃𝐶[deg. ]
∙

𝐴𝐶

𝑓𝐶
+ 𝑑𝑖

2 

𝑃𝐶 = 3 𝐹𝑅

𝜌 𝑙𝑤 𝑁

𝑡𝐶  ℎ
 𝐼𝐿

2 

𝐹𝑅 = ∆ ∙ [
sinh 2∆ + sin 2∆

cosh 2∆ − cos 2∆
+

2(𝑝2 − 1)

3

sinh ∆ − sin ∆

cosh ∆ + cos ∆
] 

∆=
𝑡𝐶

𝛿
= 𝑡𝐶 √

𝜌

𝜋 𝜇𝐶  𝑓
⁄  
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 UPS 用フィルタリアクトルを流れる電流には，商用周波数の他に複数の高調波

キャリア成分が重畳される。リアクトルの総損失 P は，これらの相電流成分ごと

に計算される損失の合計となる。各成分を添字 i で表すと，P は， 

 

         (4-16) 

 

より求められる。 

図 4.15 に，リアクトルの総損失 P と筐体体積 VO を求めるフローを示す。まず，

制御因子 A から G の任意の組み合わせに対応するリアクトルを設計する。総ギャ

ップ長 GL を設計値通りにする場合（誤差因子：M1），ここで (4-10) 式により筐体

体積 VO を求める。次いで，巻線に実効値 IL の f = 60 Hz 正弦波電流を流し，3 次元

有限要素法の電磁界解析で計算した巻線電極間の電圧実効値 VL から，リアクトル

の L を以下の式により求め，L が 73 H ± 1 H の範囲内に入るように GL を調整す

る。 

 

         (4-17) 

 

なお，誤差因子が M2（設計値+5%）の場合は，VO, L の計算と GL の調整が省略さ

れる。次に，(4-8) 式よりコア損失 PCore，(4-9) 式よりギャップ損失 PGap，(4-13) 式

より銅損 PC をそれぞれ計算し，(4-16) 式によりリアクトルの総損失 P を求める。

ここまでのフローを制御因子のすべての組み合わせについて繰り返すことで，リ

アクトルの最適設計に必要な総損失 P と筐体体積 VO が得られる。 

 損失はその数値が小さいほど望ましい望小特性なので，そのままではタグチメ

ソッドにおける dB 単位での感度解析の大小関係が逆になる。そこで求めたリアク

トルの損失 P を UPS の出力値／入力値＝効率 に換算し，一般的なタグチメソッ

ドの手法に近い条件で解析した。仮定として，UPS への入力電力 Pin が 400 kW，

入出力部の 2 箇所のフィルタ回路の損失がそれぞれリアクトルの損失 P に一致す

るとし，コンバータ部とインバータ部の総損失 PINV が Pin の 2.6%とした場合の出

力電力 Pout から， を次式により求めた。  

 

𝑃 = ∑(𝑃𝐶𝑜𝑟𝑒,(𝑖) + 𝑃𝐺𝑎𝑝,(𝑖) + 𝑃𝐶,(𝑖))

𝑖

 

𝐿 =
𝑉𝐿

2𝜋 𝑓 𝐼𝐿
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図 4.15 三相アモルファスリアクトルの総損失 P と 

筐体体積 VO を求めるフロー図 
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         (4-18) 

 

 

4.4.2 設計結果 

表 4.3 (a), (b) に，それぞれ円柱型磁脚，扇型磁脚リアクトルの L18 直交表によ

る出力特性を示す。e 列から G 列中の番号が各制御因子の水準であり，各水準に

相当する表 4.2 (a), (b) 中のパラメータで設計したリアクトルの計算結果である。

P1, P2 は誤差因子の総ギャップ長 GL がそれぞれ M1（設計値），M2（設計値+5%）

のときのリアクトルの総損失 P であり，1, 2 は P1, P2 から (4-18) 式により求め

た UPS の効率である。 の SN 比 SR は，1，2 間の平均を m，分散をs
2 とする

と， 

 

         (4-19) 

 

より求められる[57]。 

 ところで，同表を見ると，本検討で扱う出力パラメータである UPS の効率 は，

0.96～0.97 の非常にせまい範囲に入っていることがわかる。したがって，このまま

 の感度 S を求めた場合，その変化がほとんどなく，最適条件の検討を誤る恐れが

ある。このような場合，対象となる出力値  () に以下のようなオメガ変換  

 

         (4-20) 

 

を施し，0～1 の百分率をとる を-∞～+∞まで変化する特性’ に変換して解析する

手法が知られている[59]。表 4.3 (a), (b)に示した感度 S’ は，(4-20) 式による’ の平

均 m’ から次の式により求めた。 

 

         (4-21) 

 

 図 4.16 と図 4.17 に，それぞれ円柱型磁脚，扇型磁脚のリアクトルを適用した

UPS の効率特性の SN 比 SR と感度 S’，および筺体体積 VO の感度の要因別効果図を 

𝜂 =
𝑃𝑜𝑢𝑡

𝑃𝑖𝑛
= 1 −

𝑃𝐼𝑁𝑉 + 2𝑃

𝑃𝑖𝑛
= 0.974 −

2𝑃

𝑃𝑖𝑛
 

𝑆𝑅[dB] = 10 log
𝑚2

𝜎𝑠
2
 

𝜂′ = −10 log (
1

𝜂
− 1) 

𝑆′[dB] = 10 log 𝑚′2 
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表 4.3 三相アモルファスリアクトルの L18 直交表による出力特性  

(a) 円柱型磁脚リアクトル（構造 A） 

Factors→ V O P 1 P 2 SN ratio Sensitivity

Design # ×10
5 

cm
3 (W) (W) S R  (dB) S'  (dB)

1 1 1 1 1 1 1 1 1 0.97 1045.4 1000.6 0.9685 0.9687 75.74 26.784

2 1 1 2 2 2 2 2 2 1.27 928.3 905.8 0.9691 0.9692 81.72 26.937

3 1 1 3 3 3 3 3 3 1.65 987.6 968.6 0.9688 0.9689 83.19 26.848

4 1 2 1 1 2 2 3 3 1.26 965.8 953.4 0.9689 0.9690 86.87 26.875

5 1 2 2 2 3 3 1 1 1.56 1031.9 991.7 0.9686 0.9688 76.67 26.800

6 1 2 3 3 1 1 2 2 1.30 955.1 931.4 0.9690 0.9691 81.25 26.899

7 1 3 1 2 1 3 2 3 1.45 1031.4 1015.1 0.9686 0.9687 84.51 26.784

8 1 3 2 3 2 1 3 1 1.33 1011.5 975.3 0.9687 0.9689 77.58 26.826

9 1 3 3 1 3 2 1 2 1.63 922.6 898.8 0.9691 0.9693 81.26 26.946

10 2 1 1 3 3 2 2 1 1.23 1016.8 973.8 0.9687 0.9689 76.09 26.824

11 2 1 2 1 1 3 3 2 1.32 975.5 949.7 0.9689 0.9690 80.52 26.871

12 2 1 3 2 2 1 1 3 1.28 975.5 960.2 0.9689 0.9689 85.08 26.863

13 2 2 1 2 3 1 3 2 1.18 931.7 910.2 0.9691 0.9692 82.11 26.931

14 2 2 2 3 1 2 1 3 1.36 1013.6 997.8 0.9687 0.9688 84.76 26.809

15 2 2 3 1 2 3 2 1 1.58 1277.6 1228.0 0.9674 0.9676 74.82 26.461

16 2 3 1 3 2 3 1 2 1.51 1017.6 989.0 0.9687 0.9688 79.63 26.812

17 2 3 2 1 3 1 2 3 1.39 953.6 942.0 0.9690 0.9690 87.43 26.892

18 2 3 3 2 1 2 3 1 1.49 1049.0 1011.9 0.9685 0.9687 77.36 26.773

e A B C D E  1  2
F G

 

 

(b) 扇型磁脚リアクトル（構造 B） 

Factors→ V O P 1 P 2 SN ratio Sensitivity

Design# ×10
5 

cm
3 (W) (W) S R  (dB) S'  (dB)

1 1 1 1 1 1 1 1 1 1.08 1044.5 995.8 0.9685 0.9688 75.00 26.788

2 1 1 2 2 2 2 2 2 1.21 879.1 853.8 0.9694 0.9695 80.72 27.011

3 1 1 3 3 3 3 3 3 1.26 895.8 885.4 0.9693 0.9693 88.41 26.975

4 1 2 1 1 2 2 3 3 1.30 876.8 859.1 0.9694 0.9695 83.81 27.008

5 1 2 2 2 3 3 1 1 1.39 982.8 946.1 0.9688 0.9690 77.48 26.868

6 1 2 3 3 1 1 2 2 1.10 888.9 865.9 0.9693 0.9694 81.53 26.994

7 1 3 1 2 1 3 2 3 1.27 951.9 940.1 0.9690 0.9690 87.27 26.895

8 1 3 2 3 2 1 3 1 1.09 1001.4 964.6 0.9687 0.9689 77.45 26.841

9 1 3 3 1 3 2 1 2 1.78 861.0 836.5 0.9694 0.9696 80.98 27.036

10 2 1 1 3 3 2 2 1 0.93 1013.5 967.2 0.9687 0.9689 75.44 26.831

11 2 1 2 1 1 3 3 2 1.32 932.8 905.2 0.9691 0.9692 79.93 26.934

12 2 1 3 2 2 1 1 3 1.35 866.6 854.8 0.9694 0.9695 87.37 27.019

13 2 2 1 2 3 1 3 2 1.17 855.1 829.1 0.9695 0.9696 80.47 27.046

14 2 2 2 3 1 2 1 3 1.06 919.3 905.2 0.9692 0.9692 85.78 26.944

15 2 2 3 1 2 3 2 1 1.62 994.8 956.5 0.9688 0.9690 77.10 26.852

16 2 3 1 3 2 3 1 2 1.09 976.6 944.9 0.9689 0.9690 78.75 26.873

17 2 3 2 1 3 1 2 3 1.61 838.1 824.7 0.9696 0.9696 86.19 27.062

18 2 3 3 2 1 2 3 1 1.45 1017.4 978.6 0.9687 0.9689 76.98 26.820

e A B C D E  1  2
F G
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図 4.16 円柱型磁脚（構造 A）三相アモルファスリアクトルの要因別効果図  

 

 

(a) UPS の効率特性の SN 比 SR 

 

(b) UPS の効率特性の感度 S’（矢印：低損失設計条件） 

 

(c) 筐体体積 VO（矢印：省スペース設計条件） 
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図 4.17 扇型磁脚（構造 B）三相アモルファスリアクトルの要因別効果図  

 

 

(a) UPS の効率特性の SN 比 SR 

 

(b) UPS の効率特性の感度 S’（矢印：低損失設計条件） 

 

(c) 筐体体積 VO（矢印：省スペース設計条件） 
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示す。これらの図は，例えば制御因子 A1 の場合，表 4.3 (a), (b) 中の A 列の水準

が 1 の設計番号 1, 2, 3, 10, 11, 12 における SR, S’, VO の平均値をプロットしたもの

である。 

 両タイプのリアクトルとも，UPS 効率の SN 比 SR は，制御因子 G に割り付けた

巻線の巻数 N 以外の因子に対しては 1～2 dB 以内に収まっており，総ギャップ長

GL の変動に伴う利得の変化はほとんどない。これに対して巻線の巻数 N に対する

変化が大きく，G1→G2→G3 と巻数を増やすのに伴って SR が向上する。これは，

巻数の増加でリアクトルの総損失 P に占める銅損 PC の比率が大きくなり，ギャッ

プ長 GL のばらつきに伴うコア損失 PCore とギャップ損失 PGap の変化が現れにくく

なることに対応する。巻数の筺体体積 VO に対する感度はほぼないので，効率の SN

比 SR と感度 S’ がともに高い G2 (N = 7) または G3 (N = 8) を選択するのが望まし

い。 

 A から F の制御因子も含めた各リアクトルの効果図より，S’ が最も高いパラメ

ータを組み合わせた低損失設計条件を図 4.16 (b) と図 4.17 (b) 中に矢印で示した。

また，VO が最も小さいパラメータを組み合わせた省スペース設計条件を図 4.16 (c) 

と図 4.17 (c) 中に矢印で示した。図 4.18 に，これらのパラメータを組み合わせて

新たに設計したリアクトルの総損失 P と筺体体積 VO の関係を示す。また図中に

は，図 4.2 に示した従来の珪素鋼板リアクトルの筐体体積  (0.105 m3) と総損失 

(2200 W) を◆で示した。 

 アモルファスリアクトルの筺体体積 VO が，従来の珪素鋼板リアクトル以下とな

るのは両タイプとも省スペース設計条件であり，円柱型，扇型リアクトルの VO は

それぞれ 0.094 m3，0.081 m3 である。両者の体積の違いは，同一の磁脚断面積 AC で

比較した鉄心内部のデッドスペースが，円柱型磁脚リアクトルの方が大きいこと

による。両タイプのリアクトルの総損失 P は，ともに珪素鋼板リアクトルの 50%

以下であり，大きな損失低減効果が得られることがわかる。また，低損失，省スペ

ースの 2 つの設計条件間の総損失 P の差は 10%以下であり，珪素鋼板リアクトル

に対する低損失化の優位性はほぼ変わらない。よって，試作するリアクトルは，本

検討により得られた省スペース設計条件に基づいた設計とする。  
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図 4.18 低損失設計条件，省スペース設計条件による  

三相アモルファスリアクトルの筐体体積 VO と総損失 P の相関 
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4.4.3 試作リアクトルの概要 

表 4.4 に，前項で述べた方法により設計し，試作した円柱型磁脚（構造 A），お

よび扇型磁脚（構造 B）400 kVA UPS 用三相アモルファスリアクトルの主要諸元を

示す。比較のため，表中には図 4.2 に示した従来の珪素鋼板鉄心リアクトルの諸元

も示した。図 4.16 (c)，図 4.17 (c) に示した省スペース設計条件を基準とし，試作

に伴う各鉄心部品の加工の都合により，各パラメータを変更，調整して最終仕様を

決定した。例えば鉄心材の加工工数を減らすため，ヨーク，磁脚鉄心のアモルファ

ス薄帯の幅は 50 mm に共通化した。磁脚は鉄心ブロック 5 個を，ギャップ長に相

当する厚さの絶縁材をはさんで積層した。固定金具，電極の飛び出し分を含めた，

円柱型磁脚，扇型磁脚リアクトルの筐体体積 VO の実測値は，珪素鋼板鉄心リアク

トルよりそれぞれ 9%，19%小形化された。 

図 4.19 に，試作した円柱型磁脚（構造 A），扇型磁脚（構造 B）の三相アモルフ

ァスリアクトルと，使用した鉄心部品の外観写真を示す。銅板を巻いた巻線は専用

樹脂で封止して筒状の部材とし，その内部に磁脚鉄心を納めた。ヨーク鉄心は円盤

状の固定部材の内部に納めた。上下のヨーク固定部材同士を，中央部 1 箇所と外

周部 3 箇所のスタッドボルトにより上下方向に締め付けることで，巻線と磁脚鉄

心が固定される。なお，巻線からの漏洩磁界による漂遊損失の影響を抑制するた

め，固定部材には非磁性ステンレスを用いた。  

 

4.5 アモルファスリアクトルの損失特性 

 本節では，試作したアモルファスリアクトルの商用周波数と高調波キャリア周

波数における損失の測定結果から，UPS 接続時の損失を算定する方法を提案する。

次いで，アモルファスリアクトルを UPS に接続して効率特性を実測し，従来の珪

素鋼板リアクトルに対する損失の低減効果を実証するとともに，提案した方法に

より算定した損失値と比較し，その精度を検討する。  

 

4.5.1 商用周波数における正弦波励磁特性 

試作したアモルファスリアクトルに対し，60 Hz 三相正弦波電流による励磁試験

を，定格 (611 Arms) の約 200%に相当する 1230 Arms までの範囲で行った。巻線の

電極間に発生する実効電圧と力率をパワーメータで測定し，有効電力（＝リアクト 
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表 4.4 400 kVA UPS 用三相アモルファスリアクトル試作器の主要諸元  

Type
Amorphous, toroidal leg

(Structure A)

Amorphous, sector

prism leg  (Structure B)

Silicon-steel core

(for comparison)

Core material 23DKH80

Size of yoke cores

O. D. (d O ) = 365 mm

I. D. (d i ) = 120 mm

Thickness (T y ) = 50 mm

O. D. (d O ) = 330 mm

I. D. (d i ) = 120 mm

Thickness (T y ) = 50 mm

(Rectangular solid)

Length of magnetic legs, L leg 261.82 mm 261.02 mm 310 mm

Shape & number of

magnetic leg cores

Toroidal, d o,C  = 122.5 mm

5 cores

divided for slits

Sector prism

5 cores

(Vertical angle,  C = 56°)

(Rectangular solid)

Effective cross sectional area

of magnetic legs, A c
100 cm

2
98.9 cm

2
100 cm

2

Total gap length, G L 11.82 mm, 6 gaps/leg 11.02 mm, 6 gaps/leg 9.6 mm, 8 gaps/leg

Magnetic flux density, B m 0.80 T 0.80 T 0.75 T

Turns of windings, N 8 turns × 3 phase 8 turns × 3 phase 12 turns × 3 phase

Size of Cu sheet for windings
h = 200 mm,

t C = 0.5 mm×3 sheets

h  = 200 mm,

t C = 0.5 mm×3 sheets

h  = 272 mm,

t C = 0.56 mm

Inductance, L  (measured) 72.1 H 75.1 H 73 H (design value)

Unit size F 490 mm × H U  510 mm F  460 mm × H U  510 mm
WU  550 mm × H U  530 mm

 × D U  330 mm

Unit volume, V O 0.096 m
3

0.085 m
3

0.105 m
3

Unit weight 185 kg 180 kg 280 kg

2605SA1 Amorphous (Lamination factor, fC = 85 %)
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図 4.19 400 kVA UPS 用三相アモルファスリアクトルと鉄心部品の外観写真  
 

右：円柱型磁脚リアクトル （構造 A） 

左：扇型磁脚リアクトル  （構造 B） 

 

 



 

105 

 

ルの鉄損 Pi + 銅損 PC）を求めた。 

まず，図 4.20 と図 4.21 に，円柱型磁脚（構造 A），扇型磁脚（構造 B）の各リア

クトルの励磁磁束密度 Bm，およびインダクタンス L の励磁電流 IL に対する特性を

示す。両タイプのリアクトルとも，定格電流における Bm は約 0.80 T であり，L は

73 H に対する許容範囲である-5%から+15%の範囲内である。また，励磁電流 IL の

0 から 611 Arms への増加に伴い，L は約 0.4%減少する。試作した両タイプのリアク

トルは，UPS 用フィルタ素子に要求される目標仕様を満たすことが確認された。  

次に，図 4.22 (a), (b)に構造 A, B の各リアクトルの室温における総損失 P の励磁

電流 IL 特性を示す。●，○はそれぞれ第 4.3 節で述べた方法により，3 次元有限要素

法による電磁界解析で求めた鉄損 Pi ( = PCore + PGap) と室温における銅損 PC の計

算値であり，□は両者の和である総損失 P ( = Pi + PC)である。そして△で示したの

がリアクトルの P の測定値である。両タイプのリアクトルとも，定格電流 IL = 611 

Arms における P の測定値は約 460 W であり，計算値と 5%以下の誤差で一致した。 

 

4.5.2 キャリア周波数における矩形波励磁特性 

フルブリッジインバータ装置を用いて，試作したリアクトルを 1 kHz から 33.3 

kHz までの矩形波電圧で励磁した際の損失特性を評価した。本来，三相励磁により

評価すべきだが，試験設備の制約により，U 相巻線のみへの単相励磁とした。図

4.23 に評価系の概略図と，3 次元有限要素法による電磁界解析で計算した， f = 5 

kHz, IL = 57 Arms の正弦波電流で単相励磁したコア損失 PCore の体積密度分布の例を

示す。鉄心を U 相巻線のみで励磁したとき，磁束はギャップがなく，磁気抵抗が

小さい 3 本の零相磁脚を経由する磁路を流れる。ここでは U 相巻線による単相励

磁時に測定される鉄損を PU とし，同じ条件で 3 次元有限要素法による電磁界解析

で計算した PU と比較した。図中の巻線電極に印加する矩形波電圧波形 V (t) と，

それに応じて流れる電流波形 I (t) をデジタルオシロスコープで測定し，(4-6) 式

に従い両波形の積を周期 T に渡って時間積分してリアクトルの鉄損 PU を求めた。 

図 4.24 (a), (b)に，構造 A, B の各リアクトルの PU の特性を示す。各シンボルで

示したのが PU の測定値であり，実線のカーブは第 4.3 節で述べた手法により計算

した，単相励磁における PU（= コア損失 PCore + ギャップ損失 PGap）である。両タ

イプのリアクトルとも，5 kHz 以上における PU の計算値は，測定値と 10%以下の 
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図 4.20 円柱型磁脚（構造 A），扇型磁脚（構造 B）三相アモルファス 

リアクトルの，励磁磁束密度 (Bm) の 60 Hz 三相正弦波電流 (IL) 特性 
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図 4.21 円柱型磁脚（構造 A），扇型磁脚（構造 B）三相アモルファス 

リアクトルのインダクタンス L の 60 Hz 三相正弦波電流 (IL) 特性 
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図 4.22 三相アモルファスリアクトルの総損失 P の 

60 Hz 三相正弦波電流 (IL) 特性 

 

 

         (a) 円柱型磁脚リアクトル（構造 A） 

 

          (b) 扇型磁脚リアクトル（構造 B） 
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図 4.23 アモルファスリアクトルの高周波単相励磁評価系の  

模式図（上）と 3 次元有限要素法による電磁界解析で求めた  

f = 5 kHz, IL = 57 Arms における損失の体積密度分布（下）  
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図 4.24 単相励磁した三相アモルファスリアクトルの  

鉄損 PU の励磁磁束密度 (Bm) 特性 

 

 

       (a) 円柱型磁脚リアクトル（構造 A） 

 

 

      (b) 扇型磁脚リアクトル（構造 B） 
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誤差で一致した。 

 

4.5.3 UPS 接続時の損失算定 

ここでは，第 4.5.1 項で述べた商用周波数での三相励磁試験，および第 4.5.2 項

で述べたキャリア周波数での単相励磁試験の結果を用いて，円柱型磁脚（構造 A），

扇型磁脚（構造 B）の各リアクトルを 400 kVA UPS のフィルタ素子に適用した際

の損失を算定する。 

図 4.23 に示したように，単相励磁では 3 本の零相磁脚が鉄心内の磁束の磁路と

なり，鉄損が発生する。それに対して三相励磁では 3 本の磁脚間の位相のバラン

スが取れるため，零相磁脚に磁束は流れず，鉄損は発生しない。2 つの励磁条件で

は磁束の磁路が異なるため，キャリア周波数における相電流成分による損失を求

めるには，単相励磁により求めた鉄損 PU を三相励磁における鉄損 Pi に補正する必

要がある。図 4.24 に示したように，本章で構築した鉄損算定手法は実測結果を良

好に再現できる。そこで 3 次元有限要素法による電磁界解析で，同一の起磁力で

計算した単相励磁，三相励磁における鉄損 PU，Pi 間の補正係数 U を求め，次式に

より PU の実測値から Pi を求めた。 

 

         (4-22) 

 

図 4.25 に，計算した扇型磁脚（構造 B）のリアクトルの補正係数 U の周波数特

性を例として示す。この結果より，各高調波成分に対応する周波数 f と励磁磁束密

度 Bm における U が決まり，(4-22) 式より Pi が求められる。 

表 4.5 (a), (b) に，図 4.24 (a), (b) に示した円柱型磁脚（構造 A），扇型磁脚（構

造 B）の各リアクトルの鉄損 PU の実測結果を用いて計算した，UPS 適用時の各相

電流成分による損失の算定結果を示す。なお，60 Hz 基本波成分の鉄損 Pi は，図

4.22 (a), (b) に示した三相励磁試験による総損失 P の測定値から，(4-13) 式による

銅損 PC の計算値を減じて求めた。動作基準温度 (140℃) における両タイプのリア

クトルの総損失 P はともに約 1000 W であり， 図 4.18 中に示した，従来の珪素鋼

板鉄心リアクトルの P (2200 W) の 45%に低減すると算定される。 

 

𝑃𝑖 = 𝑈 𝑃𝑈 
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図 4.25 扇型磁脚（構造 B）リアクトルの単相，三相励磁における  

鉄損 PU, Pi 間の補正係数 U の周波数特性 
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表 4.5 UPS 接続時の三相アモルファスリアクトルの  

等価相電流成分による損失の算定結果  

(a) 円柱型磁脚リアクトル（構造 A） 

@R.T. @140°C

Fundamental 60 610.7 0.77 - - 203.0 262.0 403.1

Max. carrier 6667 63.46 0.08 135.9 1.88 255.5 29.00 44.61

Harmonics 180 to 26900 *19.33 *0.025 **43.51 1.96 **85.27 **11.70 **18.03

543.8 302.7 465.7

P i  (W)
Calculated P C  (W)

Subtotals

Total loss, P  : 846.5 W(@R.T.), 1009.5 W(@140°C)

Kind of

Components
f  (Hz) I L  (Arms) B m  (T) P U  (W) U

 

 

(b) 扇型磁脚リアクトル（構造 B） 

@R.T. @140°C

Fundamental 60 610.7 0.81 - - 180.0 285.5 433.3

Max. carrier 6667 63.46 0.084 133.4 1.83 244.1 31.60 47.96

Harmonics 180 to 26900 *19.33 *0.026 **43.88 1.91 **83.71 **12.69 **19.34

507.3 329.8 500.6Subtotals

Total loss, P  : 837.1 W(@R.T.), 1007.9 W(@140°C)

Kind of

Components
f  (Hz) I L  (Arms) B m  (T) P U  (W) U P i  (W)

Calculated P C  (W)

 

*を付した数値は複数の高調波成分中の最大値を，  

**を付した数値はすべての高調波成分の合計値を示す。 
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4.5.4 アモルファスリアクトル適用時の 400 kVA-UPS の効率特性 

・測定方法 

400 kVA 常時インバータ給電方式 UPS システム（(株)日立製作所製 UNIPARA® 

HIVERTER® UP201i）のフィルタ回路に試作した三相アモルファスリアクトルを接

続し，UPS のシステム効率を測定した。図 4.26 に測定系の回路図と外観写真を示

す。入力側，出力側のフィルタ回路にそれぞれ円柱型磁脚（構造 A），扇型磁脚（構

造 B）のリアクトルを接続し，系統入力端と負荷側出力端の実効線間電圧 Vin, Vout，

実効相電流 Iin, Iout，力率in, out を三相三線接続したパワーメータで測定し，以下

の式から UPS の効率 を算出した。式中の< >は三相間の平均を意味する。  

 

         (4-23) 

 

被測定リアクトルは UPS 盤の外側に設置した。UPS 盤内の珪素鋼板鉄心リアク

トルの接続線を外し，2.5 m 長の断面積 250 mm2 の電線で UPS 盤内のフィルタ回

路と接続した。珪素鋼板リアクトルの UPS 盤内での配線長との差分に相当する電

線長（約 2 m）の導通損失を差し引いて を求めた。 

 

・測定結果 

図 4.27 に，入力側，出力側のフィルタ回路にそれぞれ円柱型磁脚（構造 A），扇

型磁脚（構造 B）のリアクトルを接続した 400 kVA UPS の効率 の特性を示す。□

は従来の珪素鋼板リアクトル接続時の結果，●が試作したアモルファスリアクトル

を接続した結果である。400 kVA UPS の効率 は負荷率 60%付近で最高となる。ア

モルファスリアクトル接続時の最高効率は 96.75%であり，珪素鋼板リアクトル接

続時より 0.55%向上した。 

図 4.28 に，アモルファスリアクトルの温度に対する UPS の効率 の特性を示す。

なお，負荷率は 100%である。温度はリアクトルの鉄心，巻線各部に取り付けた複

数の熱電対のうち，最高値を示した巻線電極部の測定値を用いた。 の温度係数は

約 -1×10-3 %/K である。本評価におけるアモルファスリアクトルは UPS 盤の外側

に静置した自冷状態である。UPS 盤内に設置した場合は約 0.5 m/s の冷却風が当た

るため，実使用状態の平衡温度は 120 ℃以下と想定される。よって，アモルファ 

𝜂[%] =
𝑃𝑜𝑢𝑡

𝑃𝑖𝑛
=

√3⟨𝑉𝑜𝑢𝑡⟩⟨𝐼𝑜𝑢𝑡⟩𝜆𝑜𝑢𝑡

√3⟨𝑉𝑖𝑛⟩⟨𝐼𝑖𝑛⟩𝜆𝑖𝑛

× 100 
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図 4.26 アモルファスリアクトルを接続した 400 kVA UPS の 

効率測定系の模式図（上）と測定時の外観写真（下）  
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図 4.27 400 kVA UPS の効率の負荷率特性の比較  
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図 4.28 400 kVA UPS の負荷率 100%時の効率 の 

アモルファスリアクトルの温度依存性  
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スリアクトルの温度上昇に伴う性能の低下の問題はないと判断できる。 

本章では，2 種のアモルファスリアクトルを各 1 台試作したので，同一のリアク

トル 2 台を UPS に適用した場合の効率は直接評価できない。そこで，試作したア

モルファスリアクトルと従来の珪素鋼板リアクトルを組み合わせて評価した UPS

の効率より計算で求めた。  

表 4.6 (a) に，UPS の効率を評価したリアクトルの組み合わせを示す。評価番号

1, 2, 3 における UPS の最高効率の測定値をそれぞれ m1, m2, m3 とすると，同一

の円柱型磁脚（構造 A），扇型磁脚（構造 B）のアモルファスリアクトル各 2 台を

入出力フィルタ回路に 1 台ずつ接続した場合に想定される UPS の最高効率A, B

は，以下のように求められる。  

 

         (4-24) 

         (4-25) 

 

また，構造 A，構造 B の各アモルファスリアクトル 1 台あたりの総損失 PA, PB

を，従来の珪素鋼板リアクトル接続時に対する効率の向上量から求めた。400 kVA 

UPS における 0.1%の効率の向上は 400 W の損失低減に相当するので，UPS 内に 2

台接続した同一のリアクトル 1 台あたり 200 W の損失低減となる。よって，珪素

鋼板リアクトル適用時の最高効率をG (= 96.20%) ，珪素鋼板リアクトル 1 台の総

損失を PG (= 2200 W) とすると，PA, PB は以下のように求められる。 

 

         (4-26) 

         (4-27) 

 

表 4.6 (b) に，以上の方法で計算した，円柱型磁脚（構造 A），扇型磁脚（構造 B）

の同一のアモルファスリアクトル各 2 台を接続した UPS の最高効率A, B，珪素

鋼板リアクトル接続時に対する効率の向上量，および各リアクトル 1 台あたりの

総損失 PA, PB の計算結果を示す。構造 B のリアクトルが構造 A より約 3.5%低損失

だが，従来の珪素鋼板リアクトルに対する損失の低減効果はほぼ同等であること

がわかった。 

𝜂𝐴 = 𝜂𝑚1 + 𝜂𝑚2 − 𝜂𝑚3 

𝜂𝐵 = 𝜂𝑚1 − 𝜂𝑚2 + 𝜂𝑚3 

𝑃𝐴 = 𝑃𝐺 − (200 0.1⁄ )(𝜂𝐴 − 𝜂𝐺) 

𝑃𝐵 = 𝑃𝐺 − (200 0.1⁄ )(𝜂𝐵 − 𝜂𝐺) 
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表 4.6 140℃における 400 kVA UPS の最高効率と 

リアクトル 1 台あたりの損失の計算値の比較  

(a) UPS の効率を評価したリアクトルの組み合わせ  

Evaluation

number
Input filter Output filter

Measured

  of UPS

(Criterion) Silicon steel Silicon steel ―

1 Amor. structure A Amor. structure B  m 1

2 Silicon steel Amor. structure A  m 2

3 Silicon steel Amor. structure B  m 3
 

 

(b) 計算結果 

Reactors
Max.   of

UPS
Rise of 

Reactor's

total loss

Silicon-steel core

(Conventional)
 G  = 96.20%

0.00%

(Criterion)
P G  = 2200 W

Amor. toroidal leg

(Structure A)
 A  = 96.74% 0.54% P A  = 1130 W

Amor. sector prism leg

(Structure B)
 B  = 96.75% 0.55% P B  = 1090 W
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4.5.5 リアクトルの損失比較 

 図 4.29 に，400 kVA UPS 用三相リアクトルの損失内訳の比較を示す。試作した

アモルファスリアクトルにおける のヒストグラムは，第 4.3 節で述べた算定モデ

ルにより求めたコア損失 PCore とギャップ損失 PGap の算定値，および (4-13) 式で

計算した 140℃における銅損 PC の合計である。 のヒストグラムは表 4.5 に示し

た，励磁試験で測定した鉄損 Pi ( = PCore + PGap) と，140℃における PC の計算値の

合計である。すなわち，， のヒストグラム内の PC は同一である。そして のヒ

ストグラムは表 4.6 (b) に示した，UPS の効率 の評価結果より算定した各リアク

トルの総損失 PA, PB を，従来の珪素鋼板リアクトルの総損失 PG とともに示してい

る。 

両タイプのアモルファスリアクトルの,  のヒストグラムに示した計算，実測

に基づく総損失 P は 900 W から 1000 W であり，従来の珪素鋼板鉄心リアクトル

の 50%以下に低減される。磁脚構造が異なる 2 つのアモルファスリアクトル間の

性能に顕著な差はなく，ともに UPS の効率向上に大きな効果が得られることが明

らかになった。 

図 4.29 の のヒストグラムに示した，励磁試験の結果より求めた鉄損 Pi +銅損 

PC は， のヒストグラムに示した，UPS の効率特性より求めた構造 A, B のリアク

トルの総損失 PA, PB よりそれぞれ 11.9%, 8.1%小さい。この過小評価の原因のひと

つとして，鉄損 Pi の評価に用いた励磁電圧波形が考えられる。リアクトルの高調

波相電流成分に起因する鉄損 Pi は，基本波成分と同じく正弦波励磁により評価す

べきだが，本研究では評価設備の制約により，矩形波電圧を用いた。鉄損 Pi の値

は，測定時に印加する励磁電圧波形の波形率に依存することが知られている [60]。

波形率は電圧波形の平均値に対する実効値の比率で定義され，同一の周波数 f と励

磁磁束密度 Bm において測定される Pi は，波形率の 2 乗に比例する。正弦波の波形

率は 1.11 であり，矩形波の 1.00 より大きい。そこでヒストグラム 中の Pi のう

ち，高調波成分のみに 1.112 ≒1.23 を乗じて補正すると，構造 A, B のリアクトル

の Pi + PC の値はそれぞれ 1134 W, 1124 W となる。これらの補正値のヒストグラム

 の PA, PB との差はそれぞれ+ 4 W（誤差+ 0.35%）, + 34 W（誤差+ 3.1%）であり，

UPS 接続時のリアクトルの総損失を，励磁試験の結果から高精度で算定できるこ

とがわかった。 
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図 4.29 400 kVA UPS 用三相リアクトルの損失内訳の比較  

 : 損失の算定モデルによる計算結果  

 : 励磁試験による鉄損の測定結果と銅損の計算結果  

 : UPS の効率測定より求めた総損失  
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4.6 アモルファスリアクトルの高磁束密度化の検討 

 前節の結果より，アモルファス鉄心を適用したリアクトルの損失は，従来の珪素

鋼板リアクトルに比べてほぼ半減されることが明らかになった。この低損失特性

を利用すれば，従来の珪素鋼板リアクトルでは実用上困難な高磁束密度設計によ

り，リアクトルの小形化が可能になると考えられる。そこで本節では，円柱型磁脚

（構造 A）のリアクトルの励磁磁束密度 Bm の設計値を 0.8 T から 1.2 T に高磁束密

度化し，筐体体積 VO を小形化したリアクトルを試作，評価して，その実用性を検

討した結果を述べる。  

 

4.6.1 高磁束密度化リアクトルの設計および試作の概要 

表 4.7 に，円柱型磁脚（構造 A）400 kVA UPS 用三相アモルファスリアクトルの

主要諸元の比較を示す。表の左列は表 4.4 に示した，励磁磁束密度 Bm が 0.8 T の

標準設計リアクトル，そして右列が Bm = 1.2 T に高磁束密度化して設計したリアク

トルである。磁脚の実効断面積 AC を標準設計のほぼ 1/2 にするとともに，磁脚鉄

心ブロックの数を 5 個から 4 個に減らし，リアクトルの外径と高さを減らした。

筐体体積 VO は標準設計のアモルファスリアクトルより約 38%，表 4.4 に示した，

従来の珪素鋼板リアクトルより約 43%それぞれ小形化された。図 4.30 に，試作し

た高磁束密度設計リアクトルの外観写真を示す。鉄心と巻線の固定方法は図 4.18

に示した標準設計リアクトルと同一である。  

 

4.6.2 励磁特性 

図 4.31 に，標準設計と高磁束密度設計の円柱型磁脚（構造 A）のアモルファス

リアクトルの励磁磁束密度 Bm，およびインダクタンス L の 60 Hz 三相正弦波励磁

電流 IL に対する特性を示す。□，■はそれぞれ標準設計リアクトルの Bm，L であり，

図 4.20，図 4.21 に示した結果と同一である。そして○，●がそれぞれ小形化設計リ

アクトルの Bm，L である。定格電流における標準設計，高磁束密度設計リアクト

ルの Bm はそれぞれ 0.80 T と 1.25 T，L はそれぞれ 72.1 H と 83.8 H であった。

高磁束密度設計リアクトルの鉄心は励磁電流 IL が約 800 Arms でほぼ飽和に達し，IL

の増加に伴い L が大きく減少する。この影響を考慮し，定格時の L が仕様 (73 H) 

より大きい値を持つようにギャップ長 GL を調整した。 
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表 4.7 円柱型磁脚（構造 A）三相アモルファス  

リアクトル試作器の主要諸元の比較  

（左列：標準設計リアクトル，右列：高磁束密度設計リアクトル）  

Type
Amorphous, toroidal leg

(Structure A)

Amorphous, toroidal leg

(High-B m  design)

Core material

Size of yoke cores

O. D. (d O ) = 365 mm

I. D. (d i ) = 120 mm

Thickness (T y ) = 50 mm

O. D. (d O ) = 280 mm

I. D. (d i ) = 110 mm

Thickness (T y ) = 50 mm

Length of magnetic legs, L leg 261.82 mm 210.68 mm

Diameter & number of

magnetic leg cores

d o,C  = 122.5 mm,

5 cores

d o,C  = 85.0 mm,

4 cores

Effective cross section area of

magnetic legs, A c
100.0 cm

2
47.6 cm

2

Total gap length, G L 11.82 mm, 6 gaps/leg 10.68 mm, 5 gaps/leg

Magnetic flux density, B m 0.80 T 1.20 T

Turns of windings, N 8 turns × 3 phase 12 turns × 3 phase

Size of Cu sheet for windings
h = 200 mm,

t C = 0.5 mm×3 sheets

h = 170 mm,

t C = 0.5 mm×3 sheets

Inductance, L  (Design value)

Unit size F 490 mm × H U  510 mm F  390 mm × H U  500 mm

Unit volume, V O 0.096 m
3

0.060 m
3

Unit weight 185 kg 125 kg

73 H  within -5 %, +15 %

2605SA1 Amorphous
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図 4.30 400 kVA UPS 用高磁束密度設計アモルファスリアクトルの外観写真  
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図 4.31 標準設計と高磁束密度設計の円柱型磁脚（構造 A） 

アモルファスリアクトルの励磁磁束密度 Bm とインダクタンス L の 

60 Hz 三相正弦波電流 IL に対する特性 
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図 4.32 に，標準設計と高磁束密度設計の円柱型磁脚（構造 A）のアモルファス

リアクトルの総損失 P の，60 Hz 三相正弦波励磁電流 IL に対する特性を示す。□が

標準設計リアクトルの P の測定値であり，図 4.22 (a) に示した結果と同一である。

○が高磁束密度設計リアクトルの P の測定値であり，実線のカーブは第 4.3 節で述

べたモデルによる計算結果である。定格電流における標準設計，高磁束密度設計リ

アクトルの P の測定値はそれぞれ 460 W，800 W であった。 

図 4.33 に，高磁束密度設計の円柱型磁脚（構造 A）のアモルファスリアクトル

を 2 kHz から 33.3 kHz までの矩形波電圧で単相励磁した際の，鉄損 PU の特性を示

す。第 4.5.2 項と同一の方法で評価した結果であり，各シンボルは PU の測定値，

実線は第 4.3 節で述べた手法で計算した PU である。図 4.24 と同様，5 kHz 以上の

PU の計算値は，測定値と 10%以下の誤差で一致した。  

 

4.6.3 400 kVA-UPS の効率特性 

図 4.34 に，標準設計と高磁束密度設計の 2 つの円柱型磁脚（構造 A）のアモル

ファスリアクトルを，入出力フィルタ回路にそれぞれ接続して評価した 400 kVA 

UPS の効率 の負荷率特性を示す。□は比較のため示した，従来の珪素鋼板リアク

トル接続時の結果であり，図 4.27 に示した結果と同一である。●で示したアモルフ

ァスリアクトル接続時の最高効率は 96.67%であり，珪素鋼板リアクトル接続時よ

り 0.47%向上した。 

表 4.8 に，UPS の効率 の評価結果より，入出力フィルタ回路に同一の高磁束密

度設計リアクトルを 1 台ずつ接続した場合に想定される最高効率，およびリア

クトル 1 台あたりの総損失 PA2 の計算結果を示す。計算方法は第 4.5.4 項で述べた

方法と同じであり，珪素鋼板リアクトル・標準設計のアモルファスリアクトルとの

複数の組み合わせで測定した UPS の効率特性より求めた。高磁束密度設計の円柱

型磁脚（構造 A）のアモルファスリアクトル 2 台を接続した際の，珪素鋼板リアク

トルに対する UPS の効率の向上量は 0.39%，リアクトル 1 台あたりの損失 PA2 は

1420 W であり，珪素鋼板リアクトルより 35%の損失低減効果が得られた。  
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図 4.32 標準設計と高磁束密度設計の円柱型磁脚（構造 A）アモルファス  

リアクトルの総損失 P の 60 Hz 三相正弦波電流 IL に対する特性 
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図 4.33 高磁束密度設計の円柱型磁脚（構造 A）アモルファス  

リアクトルを単相励磁した際の鉄損 PU の特性 
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図 4.34 標準設計と高磁束密度設計の円柱型磁脚（構造 A）アモルファス  

リアクトルを接続した 400 kVA UPS の効率 の負荷率特性 
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表 4.8 140℃における 400 kVA UPS の最高効率と 

リアクトル 1 台あたりの総損失の計算値の比較 

Reactors
Max.   of

UPS
Raise of 

Reactor's

total loss

Silicon-steel core

(Conventional)
 G  = 96.20%

0.00%

(Criterion)
P G  = 2200 W

Amor. toroidal leg

(Structure A)
 A  = 96.74% 0.54% P A  = 1130 W

Amor. toroidal leg

(High-B m  design)
 A 2 = 96.59% 0.39% P A 2 = 1420 W
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4.6.4 アモルファスリアクトルの筐体体積と損失の相関 

 図 4.35 に，標準設計，高磁束密度設計の円柱型磁脚（構造 A）のアモルファス

リアクトルの筐体体積 VO と総損失 P の相関を示す。比較として，図中には従来の

珪素鋼板鉄心リアクトルを◆で示した。○は表 4.8 に示した UPS の効率 の評価結

果より算定したアモルファスリアクトルの総損失 P であり，□は図 4.32，図 4.33 に

示した励磁試験による測定値から算定した P である。そして▲は，第 4.3 節で述べ

た算定モデルによる P の計算値であり，筐体体積 VO との相関を破線のカーブで示

した。リアクトルを大形化すると鉄心の磁束密度が低くなり，コア損失 PCore とギ

ャップ損失 PGap は減少するが，巻線の長尺化により銅損 PC が増加する効果と拮抗

するため，総損失 P はほぼ一定となる。これに対して，リアクトルが小形化され

ると高磁束密度化の影響により PCore と PGap が急激に増加するため，P が増加する

ことがわかる。 

 高磁束密度設計リアクトルは標準設計リアクトルより P が増加するが，従来の

珪素鋼板リアクトルに対する低損失特性は維持される。本検討結果を用いること

で，インバータシステムが許容する損失の増加量に基づいた，鉄心の高磁束密度化

による小形アモルファスリアクトルの設計指針が得られる。  

表 4.4 に示したように，標準設計の扇型磁脚（構造 B）リアクトルの筐体体積 VO

は，円柱型磁脚（構造 A）リアクトルより 11%小形化される。一方，第 4.2.1 項で

述べたように，扇型磁脚鉄心の製作には大形円環鉄心の固化・切断工程が必要なた

め，円柱型磁脚に比べて製作コストが高くなる短所がある。リアクトルのコストを

重視する場合は円柱型磁脚（構造 A）が適するが，筐体の小形化を優先する場合

は，扇型磁脚（構造 B）に高磁束密度設計を適用することで，本節で示した結果よ

りさらに小形化されたアモルファスリアクトルが実現できる。本章で提案したこ

れら 2 つの鉄心構造は，製品の低コスト化と筐体の小形化のトレードオフに基づ

いて選択できる。 

 

4.7 まとめ 

400 kVA 常時インバータ給電方式 UPS システム用フィルタ素子向けの三相六脚

型アモルファスリアクトルを設計，試作し，それらの損失特性と UPS 接続時の効

率特性を評価した。リアクトルはアモルファス薄帯を円環状に巻いた鉄心から構  
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図 4.35 標準設計と高磁束密度設計の円柱型磁脚（構造 A） 

アモルファスリアクトルの筐体体積 VO と総損失 P の相関 

 

 



 

133 

 

成され，以下の 2 つの構造を提案した。  

 

(1) スリットを設けた円柱型磁脚鉄心からなる構造 A 

(2) ヨークと同寸法の円環鉄心を切断した扇型磁脚鉄心からなる構造 B 

 

リアクトルの損失と筐体体積のバランスと各部の設計値の関係を把握するため，

タグチメソッドによる最適設計法を適用し，小形化を優先させる設計パラメータ

を決定した。試作した構造 A, B のアモルファスリアクトルの筐体体積は，従来の

珪素鋼板鉄心リアクトルよりそれぞれ 9%, 19%小形化された。 

 アモルファス薄帯の方向を考慮して定義した磁化曲線に基づき，3 次元有限要素

法による電磁界解析で求めた鉄心内の磁束密度の薄帯の面内，積層方向成分を用

いる鉄損の算定手法を構築した。キャリア周波数における鉄損の計算値は，測定値

と 10%以下の誤差で一致した。本モデルによる鉄損の計算値と，基本波，高調波

の各成分で励磁した鉄損の測定値より，UPS に接続した際に PWM 波形で励磁さ

れるアモルファスリアクトルの総損失を，誤差 3.1%以内で算定できる手法を考案

した。 

試作したリアクトルを 400 kVA UPS システムに接続して電力効率を評価し，従

来の珪素鋼板鉄心リアクトルに比べて損失が 50%低減し，効率が最大 0.55%向上

する効果が得られた。  

 さらに，構築した損失の算定モデルを用いて，円柱型磁脚（構造 A）リアクトル

の磁束密度を 0.8 T から 1.2 T に高磁束密度化し，小形化したアモルファスリアク

トルの実用性を検討した。設計・試作した小形化リアクトルは，従来の珪素鋼板鉄

心リアクトルより 35%の損失低減効果を持ちつつ，筐体体積を 43%小形化できる

ことを実証した。 

 本章で提案した，アモルファス円環状鉄心による三相リアクトルの製作技術と

損失の算定方法は，UPS システムに加え，太陽光，風力発電等の再生可能エネル

ギー用途に用いられる，パワーコンディショナ  (PCS) の高効率化への寄与が期待

できる。MW 級の大容量システムへの応用も想定した，鉄心のさらなる低コスト

製作技術の確立が今後の課題として挙げられる。  
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第 5 章 洋上風力発電向け DC-DC コンバータ用 

アモルファス高周波変圧器の開発 

 

 本章では，鉄基アモルファス合金の良好な高周波特性を積極的に利用し，現在は

まだ産業化されていない，新分野への適用を見据えた開発事例について論じる。洋

上風力発電に代表される，次世代の高圧直流連系システム向けの DC-DC コンバー

タ用高周波変圧器に関するものである。高周波励磁時における低損失特性を実現

する鉄心と巻線の構造の考案と，損失の算定方法の確立という課題に対し，一次・

二次導体を交互に配置することで銅損を低減させる巻線と，低コスト・低損失なア

モルファス巻鉄心を組み合わせた励磁周波数 3 kHz の 500 kVA 高周波変圧器を設

計，試作し，損失の低減効果の実証結果と，提案構造の実用性を検討した結果を述

べる。 

 

5.1 開発の背景 

 環境保護を指向した再生可能エネルギーのひとつとして，風力発電関連市場が

伸長している [61]。風力発電システムの大規模化に伴い，用地取得の問題がなく，

かつ風況が安定していることから，海岸から 100 km 程度離れた洋上に数十基の風

力発電タワーを配置する，発電容量が数 100 MW 級の洋上ウインドファーム (WF) 

の建設計画が世界各地で進展している [62]-[64]。洋上 WF には，陸上への長距離の大

電力伝送技術が必須となる。従来の商用周波数の AC 送電の場合，100 km に及ぶ

送電線の電気抵抗に加え，浮遊容量・寄生インダクタンスによる伝送損失が大きい

問題がある。そこで抵抗以外の損失が原理的に発生しない，高圧直流  (High Voltage 

Direct Current: HVDC) 送電方式が採用され始めている。 

図 5.1 に，大規模洋上 WF の送電方式の構成と，各段における典型的な電圧，周

波数の範囲を示す。同図 (a) に示したのが，現在主流の直流連系方式（AC 集電-

DC 送電方式）である [65]。各風力発電タワー内の 5 MW 級の永久磁石型同期発電機 

(PMSG) による発電電力が，パワーコンディショナ  (PCS) により 3.3 kV 級の商用

周波電圧に変換され，変圧器により昇圧されて 33 kV 級の AC 集電系統に連系す

る。集電された AC 電力は，昇圧変圧器と交直変換器で数 100 kV 級の HVDC に変 
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図 5.1 大規模洋上ウインドファームの送電方式の構成と  

各段における電圧・周波数の範囲  

 

 

(a) AC 集電-DC 送電方式 

 

(b) DC 集送電方式 

 

(c) 洋上プラットフォームレス DC 集送電方式 
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換され，HVDC 送電線を経由して陸上変電所に送電される。この送電方式には，集

電昇圧機能を備えた大規模な洋上プラットフォームが必要となる。  

上述の AC 集電-DC 送電方式に対して，同図 (b) に示したのが次世代の方式と

して注目されている，DC 集送電方式である [66]。各風力発電タワー内で発電された

AC 電力は，励磁周波数を数 kHz に高めることで小形化された高周波変圧器 

(Medium Frequency Transformer: MFT) と，交直変換器から構成される絶縁型 DC-

DC コンバータにより，50 kV 以下の中圧直流  (Medium Voltage Direct Current: 

MVDC) 電力に変換され，DC 集電系統に連系する。集電された MVDC 電力は，後

段の DC-DC コンバータにより，数 100 kV 級の HVDC に昇圧され，陸上変電所に

送電される。この方式の洋上プラットフォームは， 同図 (a) の方式より小形化で

きるので，建設コストが低減される。また，同図 (b) の方式をさらに進展させ，

同図 (c) のように，発電電力を直接 HVDC に変換，昇圧する DC-DC コンバータ

を各風力発電タワー内に搭載すれば，洋上プラットフォームが不要となり，電圧変

換の段数も減るため，送電効率の向上も期待できる。 

図 5.1 (b), (c) に示した DC 集送電型の洋上 WF システムの高効率化には，DC-

DC コンバータ内の高周波変圧器の低損失化が必須である。高周波励磁により筐体

が小形化されることで，高周波変圧器の電力密度は従来の商用周波変圧器より大

きく向上するため，損失密度も増加する。この問題を解決するため，珪素鋼板，ア

モルファス鉄心を用いた高周波変圧器[67] [68]に加えて，最近ではナノ結晶材料等の

低損失鉄心材を使用した高周波変圧器の開発例が増えている。励磁周波数が 5 kHz

を超える，数 100 kW から 1 MW 級変圧器の損失，絶縁，熱制御を考慮した設計手

法の提案 [69] [70]，実証器の試作例 [71][72]が報告されているが，産業応用に際しては，

コストが増加する課題が未解決である。さらに，高損失密度が特徴の高周波変圧器

の性能向上には，鉄損だけではなく，高周波に特有の銅損の増加の抑制も求められ

る。 

高周波電流が流れる変圧器の巻線では，素線内の表皮効果，および素線間に作用

する近接効果による AC 抵抗の増加が顕著である [58]。その対策として，リッツ線

等の使用による細線化が有効であり，これを適用した高周波変圧器の設計法に関

する先行研究がある[73] [74]。しかし，本章で対象とする洋上 WF 用高周波変圧器の

定格電流は数 100 A であり，占積率が小さいリッツ線では巻線が大形化する問題
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がある。その解決方法として，高周波変圧器の一次，二次巻線を薄い板状導体で構

成して表皮効果を抑制しつつ，両者を 1 層毎に交互に配置することが有効である。

これにより，隣接する導体を流れる電流を互いに逆向きにすることで磁界が打ち

消され，近接効果による AC 抵抗が抑制される [75]。この構成を適用した高周波変

圧器の電磁界解析に基づく設計法[76]-[78]，実証器の試作例 [79]が報告されている。こ

れらの設計，試作に関する先行研究の多くは，外鉄型の高周波変圧器を対象として

いる。図 5.2 に，板状導体による交互配置巻線で構成した高周波変圧器の構造の比

較を示す。同図 (a) に示した外鉄型は巻線が鉄心で囲まれ，鉄心の窓内の磁界は

板状導体の面内成分が支配的になるため，高周波での銅損を比較的高精度に算定

できる [80]。ただし，高電圧用途では，板状導体の端部と鉄心の間に大きな絶縁距

離を確保する必要があるため，導体端部を鎖交する磁界成分が発生し，簡易モデル

では損失算定の誤差が増えることが知られている [81]。 

本章では，商用周波変圧器として広く採用され，低コストでの製造技術が確立し

ているものの，大容量・高電圧用途の高周波変圧器への適用例がほとんどない，内

鉄型アモルファス変圧器に着目した。図 5.2 (b) に示した内鉄型高周波変圧器の場

合，巻線のほとんどは鉄心の外に露出し，巻線で発生する磁界には，板状導体を鎖

交する成分が多く含まれる。そのため，高周波での銅損の算定は，上述の外鉄型の

場合より困難であると予想される。 

本章では，洋上 WF 向け DC-DC コンバータ用高周波変圧器の低コスト・低損失

設計技術の確立を目的として，一次・二次巻線の導体を交互に配置した巻線と単相

アモルファス巻鉄心を組み合わせた，励磁周波数 3 kHz の内鉄型 500 kVA 試作器

の損失特性を評価した結果を述べる。巻線構造と高周波での銅損の関係を定量化

し，交互配置巻線の実用性を検討する [82] [83]。さらに，鉄損の評価結果と電磁界解

析の結果より，アモルファス巻鉄心の高周波での鉄損の低減構造に関する検討結

果も述べる[84]。 

 

5.2 提案する直流連系洋上風力発電システムの概要 

図 5.3 に，図 5.1 (b)に示した洋上 WF への適用を想定した，風力発電タワー内の

絶縁型 DC-DC コンバータの回路構成と電圧波形の概略を示す。DC-DC コンバー

タの入力側に 5 MW 永久磁石型同期発電機 (PMSG) からの出力（図 5.3 中の A 点） 
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図 5.2 板状導体による交互配置巻線で構成した高周波変圧器の構造の比較  

 

 

(a) 外鉄型高周波変圧器 

 

(b) 内鉄型高周波変圧器 
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図 5.3 提案する洋上ウインドファーム用  

絶縁型 DC-DC コンバータの回路構成と電圧波形の概略  
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をパワーコンディショナ (PCS) で変換した 2～3 kV の DC 系統（同 B 点）が，出

力側に MVDC 系統（同 F 点）がそれぞれ接続される。DC-DC コンバータは，複数

の絶縁型モジュールを，入力側を並列，出力側を直列接続することにより構成され

る[85] [86]。1 つのモジュールの出力電圧を Vout，モジュール数を K とすると，シス

テムの出力電圧 Vsys は K × Vout となる。各モジュールの入力側には IGBT (Insulated 

Gate Bipolar Transistor) インバータが，出力側にはダイオード整流器が構成され，

両者は絶縁と昇圧を兼ねる単相高周波変圧器  (MFT) を介して接続される。インバ

ータの波形は矩形波（C, D 点）を想定する。ダイオード整流器を経由した，リプ

ルを持つ整流波形（E 点）はフィルタ回路により直流に変換され，MVDC 出力（F

点）が得られる。 

本章では，市販の IGBT とダイオード素子の使用を前提とした変換回路の効率

とコストを考慮し，高周波変圧器の励磁周波数を 3 kHz とし [87]，二次側巻線を複

数に分割した多巻線構造とする方式を提案する。巻線の分割数を NS，各々の巻数

比を n とすると，モジュールの出力電圧 Vout は Vin × n × NS となる。変圧器の巻数

比 n のみで昇圧する場合に比べ，NS を増やすことで出力側ダイオードに印加され

る電圧が低くなるため，複数のダイオードを直列接続して耐圧を確保する必要が

なくなり，変換損失が低減される。かつ，モジュール数 K も減らせるので高周波

変圧器の台数が削減され，DC-DC コンバータ全体の重量・体積・コストの低減が

図られる。表 5.1 に，想定する DC-DC コンバータの基本仕様を示す。1 MW モジ

ュールの 5 段構成により，5 MW 発電機からの 2.4 kV DC 電圧を 48 kV に昇圧す

る。 

高周波変圧器は，従来の商用周波変圧器に比べて小形化されるため，MVDC に

対応する絶縁設計はより困難になる。現在，大容量高周波変圧器に対応した絶縁基

準は策定されていないため，本章では商用周波変圧器の耐圧基準 [88]を準用した。

最上段モジュール内の高周波変圧器の一次，二次巻線間には 100 kV 級の絶縁耐圧

Vins が必要である。そのため，実機器用の DC-DC コンバータ内の高周波変圧器は，

巻線導体を絶縁紙で被覆して絶縁油タンクに納め，油浸紙により必要な耐圧を確

保することを想定する。 
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表 5.1 5 MW 級 DC-DC コンバータの主要諸元 

Converter power 5 MW

Number of modules, K 5

Module power 1 MW

Division number of secondary, N S 2

Turn ratio, n 2

V in  / V out 2.4 kV / 4.8 kV

V sys 48.0 kV

Switching Frequency,  f 3 kHz

Insulation level, V ins 100 kV

Insulation method Oil-immersed papers  
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5.3 500 kVA アモルファス高周波変圧器の設計・試作 

5.3.1 設計の概要 

 本節では，前節で述べた巻線構造の製作性の検証と，損失の低減効果の実証を目

的として，500 kVA 級のアモルファス高周波変圧器の試作と評価を行った。以下，

アモルファス巻鉄心を適用した高周波変圧器の概要を述べる。 

表 5.2 に，試作した高周波変圧器の主要諸元を示す。表 5.1 に示した通り，5 MW

級 DC-DC コンバータ用途に最適な高周波変圧器の容量は 1 MVA であるが，評価

設備の制限により，巻線の電流密度と絶縁設計条件が 1 MVA 変圧器と同一の 500 

kVA 高周波変圧器を，機能実証用の小形モデルとして試作した。また，交互配置巻

線の高周波での銅損の低減効果を定量的に比較するため，内側に一次巻線，外側に

二次巻線を配置した，従来の巻線構造の高周波変圧器を同時に製作した。以降，交

互配置巻線を持つ高周波変圧器を交互配置型，従来の構造の巻線を持つ高周波変

圧器を通常配置型と称する。  

図 5.4 (a), (b) に，それぞれ交互配置型と通常配置型の 500 kVA 高周波変圧器の全

体および巻線の縦断面図と寸法の定義を示す。ともに大気中での損失評価に必要

な巻線と鉄心間，および巻線導体間の絶縁距離 d1, d2, d3, dh を確保した。交互配置

型巻線の一次，二次導体間の物理距離 d，および通常配置型巻線の一次，二次巻線

間の物理距離 d’は，油浸紙による 100 kV 級の絶縁耐圧 Vins の確保に必要な値とし

た。鉄心は，幅 b = 213 mm，厚さ 25 m，飽和磁束密度 BSA = 1.64 T の高 BSA アモ

ルファス薄帯を厚さ a だけ積層し，ヨークの一端をラップ接合した単相巻鉄心と

し，左右の磁脚に巻線を備えた単相 2 脚型とした。 

提案する交互配置型の巻線は 1 層毎に絶縁距離 d を確保する必要があり，その

巻線の巻厚 Ct
A は，通常配置型の巻線の巻厚 Ct

N の 2 倍強になる。これに伴い巻鉄

心のヨーク長が増え，交互配置型の鉄心の質量 Mi は通常配置型の約 1.35 倍にな

る。各構造の巻線の巻厚は，図 5.4 中のパラメータを用いて以下のように表され

る。 

         (5-1) 

 

         (5-2) 

𝐶𝑡
𝐴 = {2𝑡𝐶 + (𝑛 − 1)𝑑ℎ + 𝑑}

𝑇1

2
+ 𝑑 (

𝑇1

2
− 1) 

𝐶𝑡
𝑁 = 𝑇1𝑡𝐶 + (

𝑇1

2
− 1) 𝑑ℎ + (

𝑛𝑇1

2
− 1) 𝑑ℎ + 𝑑′ 
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表 5.2 500 kVA 機能実証用内鉄型アモルファス高周波変圧器の主要諸元  

Configuration of windings
Alternately

wound

Normally

wound

Rated capacity

Excitation wave

Primary voltage, V 1 / current, I 1

Secondary voltage, V 2 / current, I 2

Section size of primary (t C ×h )

Primary turns, T 1 30 30

Turn ratio, n 2 2

Division number of secondary, N S 2 1

Core material

Magnetic flux density, B m

Core weight, M i 236 kg 175 kg

Unit weight 595 kg 365 kg

4.8 kV  / 104 Arms

Fe-Si-B amorphous

 (Hitachi metals, 2605HB1M)

500 kVA

3 kHz, square

0.40 T

0.50 mm × 200 mm

2.4 kV  / 208 Arms
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図 5.4 500 kVA アモルファス高周波変圧器の全体  

および巻線の縦断面図と寸法の定義  

 

 

(a) 交互配置型高周波変圧器  

 

(b) 通常配置型高周波変圧器  
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また，鉄心の質量 Mi は，鉄心の平均磁路長 lm に実効断面積とアモルファス薄帯

の密度 de  (= 7330 kg/m3) を乗じて，次のように求められる。  

 

         (5-3) 

         (5-4) 

 

Ct は巻線の構造により Ct
A または Ct

N を表し，fC は鉄心の占積率である。  

 2 種の高周波変圧器の励磁磁束密度 Bm は同一であるので，鉄損 Pi は鉄心の重量

にほぼ比例する。よって，交互配置型の高周波変圧器の鉄損 Pi は通常配置型の高

周波変圧器より増加するが，通常配置型巻線の銅損 PC は高周波における近接効果

により増加することが予想される。なお，図 5.4 (a) に示したように，本章では交

互配置と多分割構成の巻線の製作性の検証を目的として，巻数比 n と巻線分割数

NS をともに 2 とし，1 組の二次巻線を 2 列×2 層に配置した。本章では，2 分割し

た二次巻線同士を電極部で並列接続し，n = 2, NS = 1 とした構成での損失特性を評

価した結果を述べる。 

 

5.3.2 交互配置型巻線アモルファス高周波変圧器の最適設計 

 図 5.4 (a) に示した，交互配置型高周波変圧器の鉄心と巻線の仕様は，筐体体積

と定格時の総損失の関係から決定した。振幅 V1，周波数 f の矩形波電圧を巻数 T1

の一次巻線に印加したとき，占積率 fC の鉄心の励磁磁束密度 Bm は， 

 

         (5-5) 

 

と表される。鉄損 Pi は，第 4 章で述べた，アモルファスカットコアを矩形波電圧

で励磁した際の鉄損式である (4-7) 式を用いて，次のように求めた。  

 

         (5-6) 

 

ここで，ヒステリシス損失係数は Ah = 7.10×10-3，渦電流損失係数は Ae = 7.50×10-7，

異常渦電流損失係数は Aa = 7.27×10-5 である。 

𝑀𝑖 = 𝑙𝑚 𝑎 𝑏 𝑓𝐶  𝑑𝑒 

𝑙𝑚 = 2{2(𝐶𝑡 + 𝑑1) + 𝑑2 + ℎ + 2𝑑3} + 𝑎𝜋 

𝐵𝑚 =
𝑉1

4 𝑇1 𝑓 𝑎 𝑏 𝑓𝐶
 

𝑃𝑖 = 𝑀𝑖(𝐴ℎ𝐵𝑚
2𝑓 + 𝐴𝑒𝐵𝑚

2𝑓2 + 𝐴𝑎𝐵𝑚
1.5𝑓1.5) 
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変圧器の銅損は，二次巻線側に負荷を接続した実負荷試験により評価する必要

があるが，本章では評価設備の制限により，試作した高周波変圧器の二次巻線を短

絡し，一次巻線に矩形波電圧を印加する短絡試験法により測定した銅損特性を示

す。このとき，巻線に流れる電流波形は三角波で近似でき，銅損 PC は正弦波電流

により発生する銅損の奇数次の高調波成分の和で表される。3 kHz 基本波成分の一

次巻線電流の実効値を I1，二次側短絡時に一次側から見た周波数 f における巻線

の合成 AC 抵抗を Rac ( f ) とすると，銅損 PC は， 

 

         (5-7) 

 

より求められる。ここでは基本波成分 3 kHz に対し，nh = 17 ( f = 99 kHz)までの和

を求めた。なお，一次・二次巻線の AC 抵抗をそれぞれ Rac1, Rac2 とすると，巻数比

n における合成 AC 抵抗 Rac は以下のように表される。  

 

         (5-8) 

 

一次巻線の AC 抵抗 Rac1 は，ρ を巻線の電気抵抗率，lw を巻線の平均周長とする

と，  

         (5-9) 

 

         (5-10) 

 

と表される。FR は正弦波電流が流れる板状導体の表皮効果と近接効果による補正

係数であり， 

 

         (5-11) 

 

である [58]。p は巻線内で電流が同方向に流れる隣接導体の積層数であり，交互配置

型の一次巻線では p = 1 とおいた。Δ は導体の厚さ tC と動作周波数における表皮厚

さ δ の比率であり，銅の透磁率をC とすると， 

𝑃𝐶 = ∑ (
𝐼1

2𝑘 − 1
)

2

∙ 𝑅𝑎𝑐((2𝑘 − 1)𝑓)

𝑛ℎ

𝑘=1

 

𝑅𝑎𝑐1 = 𝐹𝑅

𝜌 𝑙𝑤𝑇1

𝑡𝐶  ℎ
 

𝑙𝑤 = 2(𝑎 + 𝑏) + (𝐶𝑡
𝐴 + 2𝑑1)𝜋 

𝐹𝑅 = ∆ ∙ [
sinh 2∆ + sin 2∆

cosh 2∆ − cos 2∆
+

2(𝑝2 − 1)

3

sinh ∆ − sin ∆

cosh ∆ + cos ∆
] 

𝑅𝑎𝑐 = 𝑅𝑎𝑐1 + (
1

𝑛
)

2

𝑅𝑎𝑐2 
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         (5-12)  

 

と表される。二次巻線の AC 抵抗 Rac2 は，(5-9) 式から (5-12) 式内の巻数 T1 を T2 

= n × T1 に，導体の厚さ tC を tC / n に置き換え，さらに p = 2 とおいて求められる。 

 以上の結果より，高周波変圧器の総損失 P は以下のように表される。  

 

         (5-13) 

 

 図 5.5 (a) に，(5-5) 式中の鉄心の積層厚さ a を 90 mm としたときの鉄損 Pi，銅

損 PC，および両者の和である総損失 P の励磁磁束密度 Bm に対する相対変化を示

す。鉄心の断面積を固定した条件では，励磁磁束密度 Bm の変化に応じて一次巻線

の巻数 T1 が変わる。Bm が高くなると鉄損 Pi が，低くなると銅損 PC が増加するの

で，総損失 P が Bm = 0.4 T において極小値をとることがわかる。図 5.5 (b) に，鉄

心の積層厚さ a を変えた 4 ケースについて，総損失 P の磁束密度 Bm に対する相対

変化の比較を示す。 各ケースにおいて，総損失 P が極小となる設計条件での高周

波変圧器の筐体体積 VO を求めた。図 5.6 にその VO と P の関係を示す。VO は，鉄

心と巻線を囲む直方体の体積と定義した。その幅 WU，奥行き DU，高さ HU はそれ

ぞれ， 

 

         (5-14) 

         (5-15) 

         (5-16) 

 

より求められる。筐体体積 VO と総損失 P には負の相関があり，高周波変圧器の要

求性能により設計条件が決定される。励磁磁束密度 Bm が高いほど高周波変圧器が

小形になるが，鉄損 Pi が増加するため，鉄心の温度上昇が顕著となる。本章では，

絶縁油による自然対流冷却時のアモルファス巻鉄心の平衡温度が実用範囲となる

Bm の上限を考慮し [89]，同図中に矢印で示したケース 2 (Bm = 0.4 T) の仕様で高周

波変圧器を試作した。なお，比較用に製作した通常配置型の高周波変圧器は，ケー 

∆=
𝑡𝐶

𝛿
= 𝑡𝐶 √

𝜌

𝜋 𝜇𝐶  𝑓
⁄  

𝑃 = 𝑃𝑖 + 𝑃𝐶 

𝑊𝑈 = 2𝑎 + 4(𝑑1 + 𝐶𝑡
𝐴) + 𝑑2 

𝐻𝑈 = 2(𝑎 + 𝑑3) + ℎ 

𝐷𝑈 = 𝑏 + 4𝑑1 + 2𝐶𝑡
𝐴 



 

149 

 

 

図 5.5 500 kVA 交互配置型アモルファス高周波変圧器の損失特性の計算結果  

 

 

(a) 鉄心の積層厚さ a = 90 mm における損失の相対変化  

 

 

(b) 4 ケースの鉄心の積層厚さ a における総損失 P の相対変化 
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図 5.6 500 kVA 交互配置型アモルファス高周波変圧器の  

鉄心の積層厚さ a を変えた 4 ケースにおける筐体体積と相対総損失の関係  
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ス 2 の交互配置型と同一の鉄心断面積，各部の絶縁距離，巻線の巻数，電流密度の 

条件で設計した。 

 

5.3.3 試作したアモルファス高周波変圧器の構造 

 図 5.7 (a), (b) に，それぞれ交互配置型と通常配置型の巻線構成の 500 kVA 高周

波変圧器の寸法図と外観写真を示す。巻線はその上下の端部を樹脂で封止してモ

ールド成形されており，大気中における絶縁耐圧を確保している。また，巻線から

の漏洩磁界による漂遊損失を抑制するため，固定部材はボルト・ナット類を除き非

磁性のステンレス材を使用した。  

 図 5.8 に，試作した高周波変圧器における，アモルファス巻鉄心のラップ接合部

の断面構造の模式図を示す。変圧器の写真中に破線で示した箇所に単相アモルフ

ァス巻鉄心が備えられている。下部ヨークのラップ接合部は，厚さ tF = 25 m の高

BS アモルファス薄帯 Nf 枚を束ねたブロック a, b, c,･･･の両端をずらしながらラッ

プ長 Lp だけ重ね，ブロック同士の干渉を防ぐために一定のギャップを空けた構造

を持つ。この構造が同図の縦方向に繰り返され，所定の積層厚の鉄心が接合され

る。そのため，鉄心内の磁束は同一ブロックの接続部を渡り，薄帯の面内渦電流に

よる鉄損が発生する。  

 図 5.9 に，交互配置型巻線の製作方法を説明するため，巻線を上からから見た模

式図を示す。一次巻線用の銅板の両面に厚さ d の絶縁板を一定の間隔で並べ，そ

の対面に厚さ dh の絶縁紙を挟んだ 2 枚の二次巻線用の銅板を重ねる。二次巻線用

の銅板は，図の奥行き方向にそれぞれ 2 つに分割されている。これらの銅板と絶

縁材をひとまとまりにして芯金（マンドレル）に巻き，交互配置型の巻線を製作し

た。 

 図 5.10 (a), (b) に，交互配置型の高周波変圧器の端子の配置図と結線図をそれぞ

れ示す。同図 (b) の結線図中に示した数字は各部位の巻数を表す。両脚の一次巻

線には内側から 2 ターン目にタップ端子 X’と Y’を設けた。これは次節で述べる鉄

損の評価時の電極として使用した。交互配置型の巻線において，巻数比 n = 2 の二

次巻線は 1 周目と 2 周目の銅板を連続して巻けないため，巻線の外側にバスバー

を設けて両者を接続した。巻線の上側に入出力端子および脚間接続用の端子を，下

側に 1 周目と 2 周目の二次巻線を接続する端子をそれぞれ設けた。 
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図 5.7 500 kVA アモルファス高周波変圧器の寸法図と外観写真（単位：mm） 

 

 

(a) 交互配置型高周波変圧器 

 

 

(b) 通常配置型高周波変圧器 
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図 5.8 アモルファス巻鉄心のラップ接合部の断面構造の模式図  
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図 5.9 交互配置型巻線の製作方法を示す断面模式図  
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図 5.10 交互配置型高周波変圧器の端子配置図および巻線の結線図  

 

  

(a) 端子配置図 

 

 

(b) 巻線の結線図 
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5.4 アモルファス高周波変圧器の損失特性 

5.4.1 損失の評価方法 

・銅損の評価方法 

試作した高周波変圧器の銅損 PC は，IGBT モジュールを用いたフルブリッジイ

ンバータ装置と直流電源を組み合わせ，最大 210 Arms の AC 電流を，二次巻線を短

絡した高周波変圧器の一次巻線に流して評価した。図 5.11 に測定系の模式図と巻

線の結線図を示す。高周波変圧器の一次巻線の端子間に発生する矩形波電圧と，巻

線に流れる入力電流の両波形をデジタルオシロスコープで記録した。一次巻線を

流れる非正弦波電流の実効値 I1 は，電流波形 I (t) から以下の式で求めた。  

 

         (5-17)  

 

ここで T は周期である。一次，二次巻線を合わせた銅損 PC は，電圧，電流波形 V 

(t), I (t)の積を 1 周期分時間積分して求めた。 

 

         (5-18) 

 

 

・鉄損の評価方法 

試作した高周波変圧器の二次巻線のすべての端子を開放し，一次巻線に設けた

タップ端子に励磁電圧を印加して，鉄心の鉄損 Pi 特性を周波数 6 kHz 以下，励磁

磁束密度 0.8 T 以下の範囲で評価した。図 5.12 に測定系の模式図と巻線の結線図

を示す。一次巻線上の X - X’ 端子間の 2 ターン分を励磁コイルとして鉄心を励磁

し，Y - Y’ 端子間の 2 ターン分をサーチコイルとした。任意波形発生装置と 2 台

のバイポーラアンプにより単相三線電源を構成し，最大波高値 280 V の矩形波電

圧を励磁コイルに印加した。Y - Y’ 端子間のサーチコイルに発生する電圧波形 V(t)

と，X - X’ 端子間の励磁コイルに流れる励磁電流の波形 I (t) をデジタルオシロス

コープで記録した。鉄心の励磁磁束密度 Bm は，電圧波形 V (t) より以下の式によ

り求めた。 

 

𝑃𝐶 =
1

𝑇
∫ 𝑉(𝑡) 𝐼(𝑡)𝑑𝑡

𝑇

0

    

𝐼1 = √
1

𝑇
∫ 𝐼2(𝑡)𝑑𝑡

𝑇

0
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図 5.11 高周波変圧器の銅損評価系の模式図（上）と評価時の結線図（下）  
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図 5.12 高周波変圧器の鉄損評価系の模式図（上）と評価時の結線図（下）  
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         (5-19) 

 

T は周期，AC は鉄心の実効断面積，N はサーチコイルの巻数である。高周波変圧器

の鉄損 Pi は (5-18) 式と同様，電圧，電流波形 V (t), I (t) の積を 1 周期分時間積分

して求めた。 

 

5.4.2 銅損特性 

・正弦波微小電流による AC 抵抗の測定結果 

図 5.13 に，二次巻線を短絡した 2 種の高周波変圧器の一次巻線に LCR メータで

50 mArms の正弦波電流を流して測定した合成 AC 抵抗 Rac の周波数特性を示す。●

が通常配置型，○が交互配置型巻線の測定値である。図中には，四端子法により測

定した一次・二次巻線の DC 抵抗 Rdc1, Rdc2 より，次式により換算した巻数比 n に

おける合成 DC 抵抗 Rdc を合わせて示した。  

 

         (5-20) 

 

巻線の周長の違いに起因して，交互配置型巻線の合成 DC 抵抗 Rdc は通常配置型

より約 50%大きい。しかし，通常配置型巻線に発生する表皮効果と近接効果の影

響により，その合成 AC 抵抗 Rac は周波数とともに急激に増加して，500 Hz 以上で

は交互配置型巻線の Rac を上回り，3 kHz において合成 DC 抵抗 Rdc の約 4 倍に達

する。それに対して交互配置型巻線の合成 AC 抵抗 Rac の増加は緩やかであり，3 

kHz において通常配置型巻線より 54%低減される。 

2 種の高周波変圧器の合成 AC 抵抗 Rac の周波数特性の測定結果には，巻線構造

により大きな差があることがわかった。そこで，高周波変圧器の縦断面モデルに対

する 2 次元有限要素法  (2D-FEM) による電磁界解析で合成 AC 抵抗 Rac の周波数

特性を比較した。図 5.14 (a), (b) に，それぞれ通常配置型，交互配置型の 500 kVA

高周波変圧器の縦断面モデルの 3 kHz における巻線上端部の磁界分布を示す。測

定時と同様，二次巻線を短絡し，一次巻線に定格正弦波電流を印加して計算した。

巻線の電気抵抗率 は純銅の室温における値である 1.67×10-8  m とし，鉄心の磁

化曲線はアモルファス材メーカーが公開している特性 [15]を用いた。同図 (a) の通 

𝐵𝑚 =
1

 4𝑁𝐴𝐶
∫ |𝑉(𝑡)| 𝑑𝑡

𝑇

0

 

𝑅𝑑𝑐 = 𝑅𝑑𝑐1 + (
1

𝑛
)

2

𝑅𝑑𝑐2 
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図 5.13 500 kVA 高周波変圧器の二次側巻線短絡時の  

合成 AC 抵抗 Rac の周波数特性 
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図 5.14 2 次元有限要素法による電磁界解析で求めた 500 kVA 高周波変圧器の  

3 kHz における巻線上端部の漏洩磁界の実効値分布  

 

 

(a) 通常配置型高周波変圧器  

 

 

(b) 交互配置型高周波変圧器  
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常配置型巻線は，一次，二次巻線間に 1×104 A/m 以上の漏洩磁界が発生しているの

に対し，同図 (b) に示した交互配置型巻線の漏洩磁界は，通常配置型の 1/10 程度

に抑制されることがわかる。 

図 5.15 に，2 種の高周波変圧器の一次巻線側から見た合成 DC 抵抗 Rdc に対する

合成 AC 抵抗 Rac の相対値 Rac/Rdc の周波数特性の測定結果と電磁界解析で計算し

た結果の比較を示す。実線が計算結果であり，●と○で示した測定結果と同様，通

常配置型巻線の Rac/Rdc は周波数とともに急激に増加するのに対し，交互配置型巻

線にはほとんど変化が現れないことがわかる。なお，2 種の巻線構造の計算結果は，

ともに測定結果を定量的には再現できないことがわかる。巻線の大部分が鉄心の

外部に露出している平面型の高周波変圧器において，2 次元有限要素法の電磁界解

析で求めた巻線の AC 抵抗の計算値が，本結果と同様，測定値より過小評価される

報告例がある [81]。この原因として，巻線の端部で発生する漏洩磁界により磁束が

巻線内の銅板を鎖交し，これが 2 次元モデルでは考慮できない，銅板の面内渦電

流損失を生じさせるためと解釈されている。  

 

・三角波大電流による銅損の測定結果 

図 5.16 (a), (b) に，それぞれ交互配置型と通常配置型の高周波変圧器の二次側巻

線を短絡し，一次側巻線に IGBT インバータ装置で 3 kHz の矩形波電圧を印加した

際の一次電流・電圧波形，および二次側の短絡電流波形を示す。一次電流の実効値

は 135 Arms であり，定格電流に対する負荷率 65%に相当する。この図を見ると，歪

んだ三角波電流が観測され，一次側と二次側の電流比は巻数比の逆数に等しい 2:1

であることがわかる。また，2 種の高周波変圧器間の一次電圧の振幅の違いは，巻

線構造による漏れインダクタンスの差を反映している。LCR メータを用いた正弦

波電流による測定結果によれば，交互配置型巻線の漏れインダクタンスは通常配

置型巻線の 6～7%であり，漏洩磁界を大きく抑制できている。  

図 5.17 に，2 種の高周波変圧器の 3 kHz における銅損 PC の一次巻線の実効電流

特性の比較を示す。●が通常配置型，○が交互配置型巻線の測定値であり，実線の

カーブは実効電流のべき乗式による近似曲線である。また，図中には図 5.13 に示

した LCR メータで測定した巻線の合成 AC 抵抗 Rac より，(5-7) 式で計算される銅

損を破線で示した。なお，高調波電流成分は 99 kHz まで考慮した。  
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図 5.15 500 kVA 高周波変圧器の二次側巻線短絡時の合成 AC 抵抗 Rac の 

周波数特性の測定結果と電磁界解析による計算結果の比較  
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図 5.16 高周波変圧器の二次側を短絡し，一次側に 3 kHz, 135 Arms 電流を 

通電した際の一次電流・電圧波形，および二次側短絡電流波形  

 

 

(a) 交互配置型高周波変圧器  

 

(b) 通常配置型高周波変圧器  
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図 5.17 500 kVA 高周波変圧器の二次側巻線短絡時の  

銅損 PC の 3 kHz における実効電流特性  
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定格電流時の通常配置型巻線の銅損 PC の測定値は，破線で示した計算値より

17%大きい。これは大電流を流した際に，巻線の上下端部からの漏洩磁界が高周波

変圧器の固定部材を鎖交して発生する渦電流損失（漂遊損失）の影響と考えられ

る。一方，漏洩磁界が抑制される交互配置型巻線の銅損の測定値は，計算値とほぼ

一致する。巻線構造を交互配置型とすることで，定格時の銅損 PC は，通常配置型

より 61%低減される。 

以上の結果から，約 200 Arms の大電流が流れる通常配置型の内鉄型高周波変圧

器の銅損は，図 5.14 に示した微小電流を流して求めた AC 抵抗の周波数特性に現

れる表皮効果と近接効果による増加だけではなく，巻線の端部からの漏洩磁界に

よる漂遊損失の増加も無視できないことが明らかになった。ここで，高周波変圧器

の低コスト化には，固定部材に一般鋼材を用いるのが望ましい。その場合，巻線の

端部からの漏洩磁界による漂遊損失は，本結果よりさらに増加すると予想される

ことから，内鉄型高周波変圧器の巻線構造には，交互配置型が有利であることが明

らかになった。 

 

5.4.3 鉄損特性 

 図 5.18 に，2 種の高周波変圧器のアモルファス巻鉄心の，矩形波電圧により励

磁した単位質量，1 周期あたりの鉄損 Pi / Mi / f (J/kg) の周波数特性を示す。●が通

常配置型，○が交互配置型巻線を持つ高周波変圧器の測定値であり，破線と実線は

以下の鉄損式[16]による近似曲線である。  

 

         (5-21) 

 

ヒステリシス損失，渦電流損失，異常渦電流損失の各係数 Ah, Ae, Aa は，周波数 f 

に対する直流成分，比例成分，0.5 乗成分からそれぞれ求められる。 

高周波変圧器の定格条件 ( f = 3 kHz, Bm = 0.4 T) における，通常配置型の高周波

変圧器の単位質量，1 周期あたりの鉄損は，交互配置型より 12%大きいことがわか

った。この原因として，アモルファス薄帯の積層部とラップ接合部で発生する鉄損

の割合の違いが考えられる。試作した交互配置型，通常配置型の鉄心の平均磁路長

lm はそれぞれ 1900 mm, 1412 mm で，34%の違いがある。それに対し，下部ヨーク  

𝑃𝑖

𝑓 𝑀𝑖
[J/kg] = 𝐴ℎ𝐵𝑚

2 + 𝐴𝑒𝐵𝑚
2𝑓 + 𝐴𝑎𝐵𝑚

1.5𝑓0.5 
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図 5.18 500 kVA 高周波変圧器のアモルファス巻鉄心の  

矩形波電圧励磁条件における単位質量，1 周期あたりの鉄損の周波数特性  
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のラップ接合部で発生する，アモルファス薄帯間を渡る磁束による面内渦電流に

起因する鉄損は，鉄心の断面積，接合部の薄帯同士のラップ長などの構造が同一な

ので，ほぼ同じと見なせる。高周波用途では，ラップ接合部の面内渦電流損失が従

来の商用周波数より増加すると予想されることから，鉄心全体で発生する鉄損に

対する，ラップ接合部で発生する鉄損の割合は通常配置型の方が大きくなり，これ

が単位質量あたりの鉄損値の差に現れたと考えられる。  

試作に用いたアモルファス巻鉄心は，量産品と同じ条件で磁場中焼鈍処理を施

し，円弧部で発生する応力の影響を除去している。よって，巻鉄心内の薄帯の積層

部では，全周に渡って単位質量あたりの鉄損 wm (W/kg) が均一に発生すると見な

せる。また図 5.8 に示したように，巻鉄心のラップ接合部の磁束は同一ブロックの

接合部を渡り，面内渦電流による鉄損 PL (W) が発生する。2 つの巻鉄心のラップ

接合部は同じ構造を持ち，平均磁路長以外は同じ仕様である。よって，両鉄心の単

位質量あたりの鉄損 wm と面内渦電流による鉄損 PL は同一と見なせる。鉄心の質

量を Mi (kg)とすると，巻鉄心全体で発生する鉄損 Pi (W)は， 

 

         (5-22) 

 

と表される。質量 Mi は既知であり，鉄損 Pi の実測値より通常配置型と交互配置型

の高周波変圧器内の巻鉄心に対する  (5-22) 式がそれぞれ導出できることから，こ

の 2 つの連立方程式より 2 つの未知数 wm と PL が求められ，巻鉄心内の薄帯積層

部とラップ接合部で発生する鉄損を分離できる。  

図 5.19 に， (5-22) 式で求めた薄帯の積層部で発生する 1 周期あたりの鉄損 wm 

Mi / f  (J) の周波数特性を，通常配置型高周波変圧器の巻鉄心を例として示す。図

中の実線は (5-21) 式による近似曲線である。図 5.20 には，ラップ接合部の面内渦

電流による１周期あたりの鉄損 PL / f (J) の周波数特性を示した。図中の実線は図

5.19 と同様に (5-21) 式による近似曲線であるが，PL / f は周波数にほぼ比例する。

よって，同式右辺の第 2 項の渦電流損失成分のみで記述でき，PL は周波数の 2 乗

に比例して増加することがわかる。 

表 5.3 に，図 5.18 に示した 2 種のアモルファス巻鉄心の鉄損特性の近似曲線を

表す損失係数と，図 5.19 に示した，薄帯の積層部の鉄損特性の近似曲線を表す損  

𝑃𝑖  [W] = 𝑤𝑚[W/kg] ∙ 𝑀𝑖[kg] + 𝑃𝐿[W] 
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図 5.19 通常配置型高周波変圧器の巻鉄心の薄帯の積層部で  

発生する 1 周期あたりの鉄損の周波数特性  
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図 5.20 通常配置型高周波変圧器の巻鉄心の 

ラップ接合部で発生する 1 周期あたりの鉄損の周波数特性  
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表 5.3 アモルファス巻鉄心の損失係数と  

(5-22) 式より求めた薄帯の積層部の損失係数の比較  

Name Material A h A e A a

Core for

alternately wound
8.00 × 10

-4
1.65 × 10

-6
1.80 × 10

-4

Core for

normally wound
8.00 × 10

-4
2.50 × 10

-6
1.80 × 10

-4

Laminated part
(Extracted with Eq. 5-22)

8.00 × 10
-4

3.48 × 10
-7

1.73 × 10
-4

As cast foil
 [16]

Fe81B13.5Si3.5C2

amorphous (2605SC)
1.46 × 10

-3
3.24 × 10

-7
1.32 × 10

-4

Fe-Si-B amorphous

(2605HB1M)
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失係数の比較を示す。計算結果の妥当性を比較するため，表中には薄帯状態のアモ

ルファス合金についての文献値 [16]も示した。ただし，この文献では正弦波励磁条

件で損失係数を求めていることから，条件を揃えるために文献中の値を矩形波励

磁条件に換算した。Ah
(S), Ae

(S), Aa
(S)を正弦波励磁条件におけるヒステリシス，渦電

流，異常渦電流の各損失係数とすると，矩形波で励磁した際の各損失係数 Ah, Ae, 

Aa とは，以下のような関係がある [90]。 

 

         (5-23) 

         (5-24) 

         (5-25) 

 

ラップ接合部で発生する鉄損 PL を含む 2 つの巻鉄心に対して，計算によりその

寄与を除いた薄帯の積層部の鉄損 wm の渦電流損失係数 Ae は一桁小さい値となり，

文献値に近いことが確認できる。一方，本章で求めたヒステリシス損失係数 Ah は，

文献値の 1/2 程度であることがわかる。これは，評価した巻鉄心には磁場中焼鈍を

施していることから，未焼鈍の素材を評価した文献値よりヒステリシス損失が減

少したためと考えられる。  

図 5.21 に，通常配置型高周波変圧器の巻鉄心について，その鉄損 Pi に対するラ

ップ接合部で発生する鉄損 PL の割合の 50 Hz から 6 kHz までの周波数特性を示す。

これらの曲線は，図 5.18 中の通常配置型高周波変圧器の巻鉄心の鉄損特性の近似

曲線と，図 5.20 に示した，ラップ接合部で発生する鉄損特性の近似曲線から求め

た。図を見ると，50 Hz での PL の割合は，いずれの励磁磁束密度 Bm でも 6 %以下

であり，巻鉄心の鉄損 Pi に与える影響は限定的である。しかし本章で試作した高

周波変圧器の定格条件である f = 3 kHz, Bm = 0.4 T では，その割合は 32%に増加す

る。よって，高周波変圧器用巻鉄心の鉄損の低減には，ラップ接合部で発生する鉄

損 PL の影響の考慮が必要と考えられる。  

 

5.4.4 巻線構造による損失の比較 

図 5.22 に，試作した 2 種の 500kVA 高周波変圧器の定格条件における損失の内

訳の比較を示す。このヒストグラムは矩形波電圧印加時の短絡試験で求めた銅損 

𝐴ℎ = 𝐴ℎ
(𝑆) 

𝐴𝑒 = (8 𝜋2⁄ )𝐴𝑒
(𝑆)

 

𝐴𝑎 = √8 𝜋2⁄ 𝐴𝑎

(𝑆)
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図 5.21 通常配置型高周波変圧器の巻鉄心の鉄損 Pi に対する 

ラップ接合部で発生する鉄損 PL の割合の周波数特性 
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図 5.22 500 kVA 高周波変圧器の定格条件における  

損失の測定値の内訳の比較  
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PC と，開放試験で求めた鉄損 Pi を合わせたものである。また，図中には図 5.15 に

示した，PC の実測値と計算値の差で定義される漂遊損失の大きさも示した。  

交互配置型の高周波変圧器の鉄心の質量は通常配置型より 35%大きいため，第

5.4.3 項で示した鉄損 Pi が 19%大きい。一方，第 5.4.2 項で示した交互配置型巻線

の定格時の銅損 PC は通常配置型より 61%小さいので，それらを合算した総損失は  

21%低減されることがわかった。 

 

5.5 アモルファス巻鉄心の鉄損低減構造の検討 

本節では，2 次元有限要素法による電磁界解析で高周波変圧器用アモルファス巻

鉄心のラップ接合部の構造と，そこで発生する鉄損 PL の関係を求め，高周波変圧

器の総損失に与える影響を検討する。図 5.8 に示したラップ接合構造において，ギ

ャップの調整は製作精度の問題から困難である。調整可能なパラメータは，1 ブロ

ックあたりの薄帯の枚数 Nf と，ラップ長 Lp である。図 5.23 に，ラップ接合部の 2

次元有限要素法による電磁界解析モデルの拡大図を示す。個々のブロックは，厚さ

tF のアモルファス薄帯 Nf 枚を占積率 fC で積層しているので，厚さ tF × Nf / fC の均

一な磁性体と仮定し，第 3.2.4 項で述べた方法と同様に，薄帯の面内方向（x 方向）

と積層方向（y 方向）の等価透磁率x, y を以下のように定義した。  

 

         (5-26) 

 

         (5-27) 

 

ここで，0, i はそれぞれ空気とアモルファス薄帯の透磁率である。i は磁界 H の

関数であり，アモルファス材メーカーが公開している透磁率特性 [15]を用いた。以

上のように定義したブロックの間には占積率 fC に相当する空気層を設け，モデル

内の磁束密度の分布を計算した。  

はじめに，ラップ長 Lp を本章で試作した巻鉄心と同一とし，1 ブロック内の薄

帯の枚数 Nf を変えて解析した。図 5.24 に，Bm = 0.4 T, f = 3 kHz における薄帯の積

層方向の磁束密度成分 By の分布の比較を示す。同図 (a) は試作した巻鉄心と同じ

Nf を想定したモデル (Nf = 100%)，同図 (b) は Nf を半分の 50%に減らし，ブロッ  

𝜇𝑥 = 𝑓𝐶  𝜇𝑖 + (1 − 𝑓𝐶)𝜇0 

𝜇𝑦 =
1

𝑓𝐶 𝜇𝑖 + (1 − 𝑓𝐶) 𝜇0⁄⁄
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図 5.23 アモルファス巻鉄心のラップ接合部の  

2 次元有限要素法による電磁界解析モデルの拡大図  
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図 5.24 励磁磁束密度 Bm = 0.4 T, 周波数 f = 3 kHz における 

ラップ接合部の薄帯の積層方向の磁束密度成分 By の分布の解析結果  

（Lp：ラップ長，Nf：ブロック内の薄帯枚数） 

 

 

(a) Lp = 100%, Nf = 100% 

 

(b) Lp = 100%, Nf = 50% 
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ク数を 2 倍にしたモデルの結果である。ブロック同士の接合箇所に大きな By が発

生し，磁束が薄帯間を渡る振る舞いが再現されている。Nf = 50%の By は Nf = 100%

におけるそれより小さく，各接合部で発生する面内渦電流による鉄損が減少する。

図 5.20 の結果より，ラップ接合部で発生する鉄損 PL は，励磁磁束密度 Bm と周波

数 f の 2 乗に比例する。ラップ接合部で発生する By は Bm に比例すると見なせるの

で，2 次元有限要素法による解析領域の各鉄心要素内の薄帯の積層方向の磁束密度

成分 By の計算値を用いて，PL は， 

 

         (5-28) 

 

より計算できる。Ve,(k), By,(k)はそれぞれモデル内の k 番目の鉄心要素の体積と磁束

密度の積層方向成分，Ne は要素数，AL は定数である。 

 次に，試作した巻鉄心におけるラップ接合部における 1 ブロックあたりの薄帯

枚数 Nf，ラップ長 Lp を 100%とし，2 次元有限要素法モデルでそれらの値を 50%か

ら 150%の範囲で独立に変えて解析した。図 5.25 に，ラップ接合部で発生する鉄損

PL の相対値の計算結果を示す。ラップ長 Lp に対する PL の変動は±20%以下である

が，1 ブロックあたりの薄帯枚数 Nf を 50%に減らすと，PL は試作した鉄心の約 40%

に低減することがわかった。この場合，Nf が 100%時に比べてラップ接合の数が 2

倍に増えるが，各接合部で発生する薄帯の積層方向の磁束密度成分 By が減り，(5-

28) 式に示したように，PL は By の 2 乗に比例するのでその減少の効果が大きく，

高周波変圧器の鉄損の低減に有効と考えられる。  

 以上の結果をもとに，試作した 500 kVA 高周波変圧器において，ラップ接合部

の 1 ブロックあたりの薄帯枚数 Nf を現状の 50%に変更した場合，図 5.22 に示した

通常配置型，交互配置型の定格時の総損失はそれぞれ 6.4%，8.1%減少し，一定の

損失低減効果が得られることがわかった。  

 

5.6 まとめ 

直流集送電洋上風力発電システム向けの絶縁型 DC-DCコンバータに用いられる

高周波変圧器の低コスト，高効率設計技術の確立を目的として，一次，二次巻線を

交互に巻いた交互配置型巻線とラップ接合アモルファス巻鉄心を組み合わせた，  

𝑃𝐿 = 𝐴𝐿  𝑓2 ∑ 𝑉𝑒,(𝑘) |𝐵𝑦,(𝑘)|
2

𝑁𝑒

𝑘=1
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図 5.25 ブロック内の薄帯枚数 Nf とラップ長 Lp による 

ラップ接合部で発生する鉄損 PL の相対値の計算結果  
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励磁周波数 3 kHz の 500 kVA 内鉄型変圧器を設計，試作し，従来の巻線構造の高

周波変圧器の損失特性と比較して，その実用性を検討した。  

一次，二次巻線の交互配置により高周波における表皮効果と近接効果，および巻

線からの漏洩磁界に起因する漂遊損失が抑制され，従来構造の巻線より銅損が

61%低減され，鉄損を含めた定格時の総損失が 21%低減されることが明らかにな

った。 

さらに，交互配置型，従来型構造巻線を適用した 2 種の高周波変圧器の鉄損の

測定値の差より，アモルファス巻鉄心の薄帯の積層部とラップ接合部で発生する

鉄損を分離する手法を提案した。薄帯の積層部の渦電流損失係数は薄帯状態で求

めた文献値に近い値を持ち，ラップ接合部で発生する鉄損は周波数の 2 乗に比例

して増加することがわかった。ラップ接合部の 2 次元モデルに対する電磁界解析

より，ラップ接合部を構成するブロック内のアモルファス薄帯の枚数を減らし，ブ

ロック同士の接合数を増やすと鉄損が減少し，高周波変圧器の総損失の低減に有

効であることが明らかになった。 

今後の課題として，試作した高周波変圧器の一次巻線側に 500 kW インバータ 1

台， 2 分割した二次巻線側にダイオード整流器 2 台をカスケード接続して DC-DC

コンバータの単位モジュールを構成し，スイッチング動作時の効率等の評価が挙

げられる。
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第 6 章 結言 

 

 本論文では，鉄基アモルファス鉄心を適用した静止電磁機器の電力容量，並びに

励磁周波数範囲の拡張を低コストで実現する構造の提案と，試作試験による効率

の向上効果の実証により，現在から将来に渡る電力流通システムの省電力化と，そ

れに伴う CO2 排出量削減への貢献を図ることを目的として，以下の 2 つのアプロ

ーチによる研究開発について述べた。  

 

(1) 現在実用化されている珪素鋼板鉄心の鉄基アモルファス鉄心への置き換えに

よる，静止電磁機器の性能向上  

(2) 鉄基アモルファス鉄心の良好な高周波特性を積極的に利用する，現在はまだ産

業化されていない新分野への応用 

 

上記 (1) のアプローチとして，配電用大容量アモルファス変圧器，および無停

電電源装置用アモルファスフィルタリアクトルの研究開発について，(2)のアプロ

ーチとして，洋上風力発電向け DC-DC コンバータ用アモルファス高周波変圧器の

研究開発について述べた。以下に各章で得られた結論をまとめる。  

第 2 章では，まず鉄基アモルファス合金の磁気的・物理的性質を従来の方向性

珪素鋼板と比較し，その長所と短所を整理した。次いで，現在実用化されているア

モルファス静止電磁機器の製造方法を述べ，アモルファス静止電磁機器の産業応

用範囲の拡張に当たり，解決すべき課題を明確にした。鉄基アモルファス合金の鉄

損は方向性珪素鋼板の 39%～45%であり，静止電磁機器の高効率化が実現できる

のが最大の長所であり，さらに，方向性珪素鋼板に比べて励磁周波数の増加に伴う

渦電流損失の増加率が小さく，実用可能な周波数範囲が広くなる利点があること

を示した。一方，鉄基アモルファス合金の飽和磁束密度と占積率は従来の方向性珪

素鋼板より小さく，鉄心の断面積を 34%～38%大きくする必要があるので静止電

磁機器が大形化し，さらに鉄心の自重応力によりアモルファス薄帯間の絶縁性が

悪化し，渦電流損失が増加する課題があることを指摘した。また，この課題が顕在

化せず，現在実用化されている容量の配電用変圧器に用いられるアモルファス巻
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鉄心は，薄帯を切断・積層し，切断端をラップ接合して製造されるが，巻鉄心は脆

弱なので重量の一部を巻線で支持する必要があり，従来の構造のままでの大容量

化は困難であることを指摘した。一方，アモルファス薄帯を巻いた鉄心を樹脂材で

固化し，これを切断して製造されるカットコアは堅牢なので，巻鉄心が持つ課題は

解決されるが，製造コストが高く，大形カットコアの量産が困難という課題がある

ことを指摘した。 

第 3 章では，配電用大容量アモルファス変圧器の開発について述べた。構造的

に成立せず，これまで製作例のない 30 MVA 級の三相アモルファス変圧器に対し，

鉄損の増加を抑制しつつ鉄心を支持する構造を提案した。アモルファス巻鉄心に

加わる圧縮応力と鉄損の増加量の関係の実測結果に基づき，大形巻鉄心内の圧縮

応力の分布を考慮して，3 次元有限要素法による電磁界解析で鉄損を算定する方法

を示し，鉄心の支持方法と鉄損の関係を定量化した。アモルファス巻鉄心を内側と

外側の 2 つに分け，それぞれを独立に吊って支持する構造により，従来の支持方

法より鉄損が 32%低減されることを明らかにした。また，アモルファス変圧器内

の漏洩磁界が集中する箇所に珪素鋼板を積層したシールド材を備えることで，支

持構造で発生する漂遊損失が 66%低減される結果が電磁界解析により得られた。

さらに，10 MVA 相当の単相三脚型鉄心を支持構造に組み込んだ検証器の鉄損の測

定値と，別個に試作した巻線の銅損の測定値，および実負荷運転時の漂遊損失の解

析値から，三相 30 MVA 級アモルファス変圧器の負荷率 50%時の総損失を求め，

従来の珪素鋼板を用いた変圧器より 35%低減されることを明らかにし，大容量ア

モルファス変圧器の省電力効果を実証した。日本における変電設備の総容量に占

める配電用変電所の割合は約 40%であり，仮にすべての配電用変圧器をアモルフ

ァス化した場合，現在の送電損失が約 15%低減されると期待できる。 

第 4 章では，無停電電源装置 (UPS) 用アモルファスフィルタリアクトルの開発

について述べた。アモルファス薄帯を円環状に巻いたヨーク鉄心と，円環状カット

コアを切断加工した磁脚鉄心を組み合わせ，従来のアモルファスカットコアでは

製作例のない，低コストと大容量化を両立する 400 kVA 級三相リアクトル用鉄心

を考案するとともに，磁脚鉄心の形状として，低コストで製作できる円柱型と，筐

体を小形化できる扇型の 2 つの構造を提案した。アモルファスカットコアの損失，

およびカットコアにギャップを設けた場合の損失の変化など，設計に必要となる
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特性の実測結果に基づき，3 次元有限要素法による電磁界解析モデルを構築した。

本モデルを用いてリアクトルの損失-筐体体積間のバランスと各部の設計値の関係

を把握するため，タグチメソッドによる最適設計法を適用し，円柱型，扇型磁脚を

持つアモルファスリアクトルの筐体体積が，従来の珪素鋼板リアクトルよりそれ

ぞれ 9%, 19%小形化される設計パラメータを決定した。最適設計の結果に基づき

試作したアモルファスリアクトルを基本波，および各高調波成分で励磁した際の

鉄損の測定値を用いて，UPS 接続時のリアクトルの総損失を誤差 3.1%以内で算定

できる手法を考案した。また，アモルファスリアクトルを 400 kVA UPS に接続し

て電力効率を評価し，従来の珪素鋼板リアクトルに比べて損失が約 50%低減し，

効率が最大 0.55%向上することを実証した。さらに，円柱型磁脚を持つアモルファ

スリアクトルの磁束密度を標準設計の 0.8 T から 1.2 T へ高磁束密度化することで，

筐体を小形化したリアクトルの実用性を検討した。試作した小形化リアクトルは，

従来の珪素鋼板リアクトルより 35%の損失低減効果を持ちつつ，筐体体積が 43%

小形化されることを明らかにした。 

 第 5 章では，高圧直流 (HVDC) 連系方式の洋上風力発電向け DC-DC コンバー

タ用アモルファス高周波変圧器の開発について述べた。低コスト・高効率設計技術

の確立を目的として，一次，二次巻線を交互に巻いた交互配置型巻線とラップ接合

アモルファス巻鉄心を組み合わせた，3 kHz 励磁 500 kVA 内鉄型変圧器を設計，試

作し，従来の巻線構造の高周波変圧器の損失特性と比較して，その実用性を検討し

た。一次，二次巻線の交互配置により高周波における表皮効果と近接効果，および

巻線からの漏洩磁界に起因する漂遊損失が抑制され，従来構造の巻線より銅損が

61%低減され，鉄損を含めた定格時の総損失が 21%低減されることが明らかにな

った。さらに，交互配置型，従来型構造巻線を適用した 2 種の高周波変圧器の鉄損

の測定値の差より，アモルファス巻鉄心の薄帯の積層部とラップ接合部で発生す

る鉄損を分離する手法を提案した。その結果，薄帯の積層部の渦電流損失係数は薄

帯状態で求めた文献値に近い値を持つ一方，ラップ接合部では薄帯間を渡る磁束

により発生する面内渦電流が顕著となり，鉄損が周波数の 2 乗に比例して増加す

ることがわかった。これを抑制するため，2 次元有限要素法の電磁界解析を用いて，

ラップ接合部の設計パラメータと鉄損の関係を定量化したところ，巻鉄心内の 1

つのブロックを構成するアモルファス薄帯の枚数を減らし，ブロック数を増やす
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ことにより鉄損が減少し，高周波変圧器の総損失の低減に有効であることが明ら

かになった。 

 以上，本論文の第 1 のアプローチとして，第 3 章ではアモルファス巻鉄心を用

いた配電用変圧器の大容量化を，第 4 章ではアモルファスカットコアを用いたフ

ィルタリアクトルの大容量化を実現する構造を提案し，現在産業化されている用

途における方向性珪素鋼板鉄心をアモルファス鉄心へ置き換えることにより，そ

れぞれ 35%，50%の損失の低減効果が得られることを示した。配電用変圧器につい

ては，鉄基アモルファス合金の適用により大形化する筐体体積の低減が，フィルタ

リアクトルについては，鉄心部品の製作コストのさらなる低減が今後の課題であ

る。なお，前者の解決方法のひとつとして，アモルファス鉄心と方向性珪素鋼板鉄

心を組み合わせたハイブリッド鉄心を適用し，配電用変圧器の効率の向上と筐体

の小形化の両立を実証するための試作試験に着手している [91]- [93]。また，本論文の

第 2 のアプローチとして，第 5 章では鉄基アモルファス合金の良好な高周波特性

を積極的に利用し，現在はまだ産業化されていない，次世代の HVDC 連系用 DC-

DC コンバータ向けの高周波変圧器の低コスト構造と高効率特性が示されたこと

から，高周波変圧器をインバータ，整流器と組み合わせた DC-DC コンバータの最

適な制御方式の検討と，実用機器への応用が望まれる。  
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