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ABSTRACT––Large-scale offshore wind farms have been developed in Europe and China so 

far. To reduce greenhouse gas emissions globally, acceleration of global development is 

expected. Typical offshore wind farms with a long distance from the shore are integrated to a 

power system via a high voltage direct current (HVDC) transmission system with an offshore 

platform that collects power generated with each wind turbine. This conventional system 

forces the offshore platform to be huge, which causes enormous development cost. To reduce 

the size of the offshore platform, a medium voltage direct current (MVDC) collection grid has 

been proposed, in which each wind turbine is connected to the MVDC grid with a modular 

input-parallel output-series DC/DC converter. In this modular converter, each module mainly 

consists of an inverter, a high-frequency transformer, and a rectifier. Among these, the high-

frequency transformer is a key component as it can improve the power density. However, its 

design methodology has not been established yet due to nonlinear magnetic properties 

including iron loss. Therefore, this study focuses on evaluation method of iron loss, aiming to 

optimize the design of the high-frequency transformer for large-capacity DC/DC converter. 

This dissertation consists of five chapters: main scientific contributions are given according 

to the following structure. 

Chapter I gives background and purpose of this study as mentioned above. 

Chapter II describes applicability evaluation of iron loss calculation methods for various 

core materials under rectangular voltage excitation with various duty ratios. Firstly, following 

four methods are selected from the previous studies; Form factor Equation (FFE), Waveform 

coefficient Steinmetz Equation (WcSE), Improved Generalized Steinmetz Equation (iGSE), 

and Loss Separation Equation (LSE). Secondly, iron losses of the following core materials: 

3% grain-oriented silicon steel, 6.5% silicon steel, iron-based amorphous alloy, and 

nanocrystalline soft magnetic material, are measured in 0.1~1 range of duty ratio. Then, the 

iron loss calculation methods are evaluated considering the calculation accuracy and ease of 

applicability. Consequently, FFE is not accurate regardless core materials and duty ratios. 

WcSE is beneficial in terms of easy applicability; however, small duty ratios may cause large 

calculation error. iGSE has a good balance of accuracy and easy applicability and is suitable 

for silicon steel cores, while in the case of iron-based amorphous alloy and nanocrystalline 

soft magnetic material, the accuracy deteriorates at small duty ratios. Finally, LSE has high 

accuracy regardless core materials and duty ratios, while it needs high-frequency iron loss 

characteristics for approximation. 

 



 

 

Chapter III describes quantitative evaluation method to select suitable core materials for 

high-frequency transformers. Previous studies have shown that the typical range of operation 

frequency is 1~20 kHz for large-capacity DC/DC converters; however, obvious criteria has 

not been established yet to select suitable core materials which minimize the volume of 

transformer in each frequency range. To tackle this issue, quantitative evaluation method 

“Volume index” is proposed. The volume index is defined as the reciprocal of the product of 

maximum magnetic flux density and frequency, with the limiting condition of iron loss and 

magnetic saturation. The above-mentioned four magnetic core materials are evaluated with 

the volume index, and the results show that as the frequency increases, each volume index 

decreases in order of 3% grain-oriented silicon steel, 6.5% silicon steel, iron-based amorphous 

alloy, and nanocrystalline soft magnetic material. Additionally, it is shown that if input voltage 

fluctuation and allowable value of temperature rise of the core are given, suitable core 

materials in specific frequencies can be obtained.  

Chapter IV describes a magnetic circuit model applicable for high-efficiency cores such as 

cores made of nanocrystalline soft magnetic material and ferrite. Conventional magnetic 

circuit model considering the iron loss components needs measured DC hysteresis loops; 

however, the measurement is not easy in the case of high-efficiency cores. To tackle this issue, 

the magnetic circuit model without need of measurement of DC hysteresis loop is proposed. 

In this method, a DC hysteresis loop is modeled by subtracting eddy current loss and 

anomalous eddy current loss from a hysteresis loop at an arbitrary frequency. The proposed 

method was experimentally verified, and the results show that calculated value well matches 

measured value of the iron loss. Furthermore, the proposed model is embedded into the 

commercially available simulator, which shows that accurate calculation results are obtained 

concerning the hysteresis loop and iron loss in the instantaneous analysis of voltage-controlled 

DC/DC converter. 

Chapter V concludes this study and summarizes above-mentioned contributions and 

remained issues. This study proposed the iron loss calculation method under rectangular 

voltage excitation with various duty ratios, and based on that, also established the quantitative 

selection method of core materials suitable for each frequency range, and the accurate circuit 

model of nonlinear magnetic properties including iron loss of the core that is applicable to a 

commercially available circuit simulator. These evaluation methods allow to improve the 

design of high-frequency transformers for large-capacity DC/DC converters, which realizes to 

consider accurate iron loss in the analysis of the DC/DC converter system. Based on this study, 

the acceleration of the study about design optimization of high-frequency transformers is 

expected, which contributes to the practical application of large-capacity DC/DC converters 

for DC grid of the offshore wind farm. 
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第１章 緒言 

 

 

1.1 本研究の背景 

 電気エネルギーは人類が文明的な暮らしを送る上で必要不可欠なエネル

ギーである。多様な形態で存在し得るエネルギーの中でも，電気エネルギー

が広く利用されるに至った理由の一つとして，電気エネルギーが有する変換

の多様性が挙げられる。電気エネルギーは，機械・化学・熱・光などの他の

エネルギーとの相互変換が可能であることに加えて，電気エネルギー同士間

でも電圧・電流・周波数・波形などを自由に変換することができる[1]。この

ようなエネルギー変換を利用して，電気エネルギーは発電所から家庭や工場

などの需要家に供給されている。  

 現代の送配電システムは，極性が周期的に変化する交流（AC）電力を利

用している。極性が変化しない直流（DC）電力ではなく，交流電力が普及

した最大の理由は，変圧器によって電圧を容易に変換できる点にある。この

特徴により，発電所で発電した交流電力を高電圧にして高効率に送電し，変

電所で段階的に電圧を低くしながら，使用上安全な電圧に変換して需要家に

電力を供給するという現代の送配電システムが構築されるに至った[2]。 

 その後，20 世紀後半にパワーエレクトロニクス技術が登場し，交流と直

流の高効率な相互変換が可能となった。一般に，交流から直流に変換する装

置は AC-DC コンバータや整流器，直流から交流に変換する装置は DC-AC

コンバータやインバータと呼ばれる。そして，直流電力を入力として，その

電圧を昇圧，または降圧して別の電圧の直流電力を出力する装置を DC-DC

コンバータと呼ぶ。DC-DC コンバータは，広く知られるところでは，情報
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機器向けの電源やバッテリの充電器に用いられている。 

 図 1-1 に，DC-DC コンバータの用途別の容量と電圧の関係を示す。モバ

イル情報端末向けの電源容量は最大でも 100 W 程度である。kW 級の用途で

は，従来は大規模サーバーや医療機器，衛星機器向け電源に限定されていた

が，2000 年代に入ると，車両に搭載される電装品の数・容量が増加し，その

電源用途として kW 級 DC-DC コンバータが普及するようになった[3], [4]。

そして，バッテリで駆動する量産電気自動車が市場投入されて以降，その充

電器に用いられる DC-DC コンバータの容量は増大する傾向にある。家庭用

電源から充電する普通充電器の場合，その容量は数 kW から 10 kW 程度で

ある[5], [6]。また，電気自動車の普及拡大のため，外出先での充電時間を短

縮する急速充電器の整備が進められており，わが国では最大 50 kW 程度の

急速充電器が普及している[6]。そして，さらなる航続距離の拡大と充電時

間の短縮を実現するため，大容量の急速充電器の開発が進行している。2017

年には 350 kW の急速充電器が発表された[7]。また，2030 年までに 900 kW

の急速充電器を開発する構想もある[8]。このように，DC-DC コンバータは

量産電気自動車の急速充電用途として大容量化が進展してきた。そして，さ

らなる大容量化により，DC-DC コンバータを電力分野に適用する検討が進

められている。 

 電力分野においては，温室効果ガスの排出抑制を目指すパリ協定の採択を

受け，再生可能エネルギーへの期待が高まっている[9]。わが国は，2030 年

度の温室効果ガスの排出を 2013 年度比 26%減とする中期目標，および 2050

年までに 80%の温室効果ガスの排出削減を目指す長期目標を定め[10]，2030

年度までに再生可能エネルギーを主力電源化する方針を示している[11]。再

生可能エネルギーの中でも，風力発電は 1 基あたりの出力の大容量化や複 
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図 1-1 DC-DC コンバータの用途別の容量と電圧の関係  

Rated voltage (V)

R
at

ed
 p

o
w

er
 (

W
)

1
1 10

Automotive

electrical equipment [3], [4]

Normal charger [5], [6]

106

Fast charger

(at present) [6], [7]

Fast charger

(in future) [8]

Power grid

Mobile

devices

105

104

103

102

10

102 103 104

For electric 

vehicles



 

 

4 

 

数の風車で構成されるウィンドファームの大規模化によって，均等化発電原

価が年々低下しており[12]，今後も世界的に導入が拡大する見込みである

[13]。従来，風力発電は主に好風況の陸上地域に設置されてきたが，欧州や

中国では陸上の適地への設置が相当程度進んだことから，洋上風力発電の開

発が活発化している。国際エネルギー協会の調査によれば，2018 年の洋上

風力発電の導入量は 4 GW を超え，累積導入量は 23 GW に達した[14]。ま

た，2040 年における洋上風力発電の累積導入量は 560 GW に達するとの予

測もある[14]。 

 洋上ウィンドファームは，風況の良い場所が遠洋にあることや，漁業や景

観への配慮から，離岸距離が長くなる場合がある。また，離岸距離が短い場

合でも，直近の陸上系統を増強できないなどの理由により，送電距離が長く

なる場合がある。洋上ウィンドファームの系統連系方式として，送電距離が

短い場合には高圧交流（HVAC）システムを用いることがほとんどであるが，

送電距離が 80 km 程度を超える場合には，高圧直流（HVDC）システムの方

が有利であると言われている[15]–[18]。 

 図 1-2 (a)に，HVDC による従来の系統連系システムを示す。風力発電機が

発電した電力は，ナセルまたはタワー内の商用周波変圧器によって 1.8 kV

などの低圧交流（LVAC）から 33 kV などの中圧交流（MVAC）へと昇圧さ

れる。そして，各風力発電機の発電電力を MVAC 系統で集電し，洋上プラ

ットフォーム上の商用周波変圧器および AC-DC コンバータによって HVDC

へと変換して陸上に送電する。このような従来システムでは，商用周波変圧

器，AC-DC コンバータ，およびそれに付随する保護装置等を搭載する洋上

プラットフォームは巨大な構造物とならざるを得ず，その建造コストや輸送

コストの低減が課題となる。この課題を解決するため，同図(b)に示す直流 
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(a)中圧交流（MVAC）集電・高圧直流（HVDC）送電システム 

 

 

(b)中圧直流（MVDC）集電・高圧直流（HVDC）送電システム 

 

図 1-2 洋上ウィンドファーム向け集電・送電システム  
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集電・直流送電システムが提案されている[19]–[21]。本方式では，風力発電

機が発電した電力を DC-DC コンバータによって中圧直流（MVDC）に変換

するとともに，MVDC 系統で集電し，洋上プラットフォームに搭載する DC-

DC コンバータによって，さらに HVDC へと昇圧して陸上に送電する。集

電・送電を直流とすることで，重量・体積の大きな商用周波変圧器が不要と

なり，洋上プラットフォームの小形化が期待される。  

 直流集電・直流送電システムに適用する DC-DC コンバータは，大容量か

つ高い昇圧比が求められる。このような DC-DC コンバータとして，モジュ

ラー昇圧コンバータが提案されている[19]–[21]。図 1-3 に，モジュラー昇圧

コンバータの構成例を示す。モジュラー昇圧コンバータは，複数のコンバー

タモジュールで構成され，それらの入力を並列に，出力を直列に接続するこ

とで高い昇圧比を実現する。コンバータモジュールが大容量であるほどモジ

ュール数を低減できるため，コンバータモジュールには大容量用途に適する

フルブリッジ型 DC-DC コンバータが用いられる[22]。同図に示すように，

フルブリッジ型の主回路は，インバータ回路，高周波変圧器，整流回路で構

成される。 

高周波変圧器の巻数比を大きくすれば，さらに昇圧比を高めることがで

きる。また，図 1-4 に示すように，高周波変圧器の 2 次側を多巻線として，

それぞれの出力を整流し，直列に接続することによっても昇圧比を高めるこ

とができる。これらのことから，モジュラー昇圧コンバータの昇圧比は，モ

ジュール数，高周波変圧器の巻数比，および 2 次巻線の数の積で表される。

同図に示す例では，モジュール数が 5，高周波変圧器の巻数比が 2，2 次巻

線の数が 2 であるので，モジュラー昇圧コンバータの昇圧比は 20 となる。

現在では，33 kV の MVAC を±320 kV の HVDC に変換する洋上プラットフ 
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図 1-3 モジュラー昇圧コンバータの構成例  
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図 1-4 昇圧比が 20 であるモジュラー昇圧コンバータの構成例  
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ォームが商用運転している。例えば，これを集電系統 33 kV の MVDC とし，

±320 kV の HVDC に変換するためには，昇圧比 20 のコンバータが必要と

なる。 

 

1.2 大容量 DC-DC コンバータの実現に向けた課題 

 先行する欧州では，洋上風力発電の 1 基あたりの定格容量が 6 MW を超

えることが主流となってきている[12]。また，2020 年現在，12 MW の風力

発電機が実証段階にあり[23]，今後洋上風力への展開が進むものとみられる。

したがって，モジュラー昇圧コンバータは少なくとも 10 MW 超の定格容量

が必要になる。 

 このような大容量 DC-DC コンバータを実現するためには，高い電力変換

効率を有しつつ，小形であることが求められる。一般に，駆動周波数を高め

ることで DC-DC コンバータの小形化が可能であるが[24]，スイッチング素

子をはじめとする各種回路素子の損失が大きくなり，電力変換効率が低下す

る。そのため，スイッチング損失を低減するソフトスイッチング回路[22]や，

IGBTとMOSFETを組み合わせたブリッジ回路[25]，簡欠運転制御[26]など，

回路と制御の両面から低損失化，小形・軽量化を実現する様々な取り組みが

なされている。ここで，回路素子に注目すると，一般に DC-DC コンバータ

に用いられる回路素子のうち，最も損失が大きいのはスイッチング素子であ

り[27]，その低損失化技術に関心が寄せられてきた。炭化ケイ素（SiC）や窒

化ガリウム（GaN）に代表されるワイドバンドギャップ化合物半導体は，シ

リコン半導体に比べ低損失であり，高温でも安定して動作することから，よ

り高い周波数で駆動することが可能である[28]–[33]。このような低損失スイ

ッチング素子の実用化が進む一方で，相対的に受動部品の損失が顕在化して
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きていることが指摘されている[34]。このことから，DC-DC コンバータのさ

らなる高効率化，小形化のためには，受動部品の高効率化が不可欠である。 

 DC-DC コンバータに用いられる主な受動部品は，変圧器やリアクトルと

いった磁性部品とコンデンサである。このうちコンデンサについては，スイ

ッチング素子と同様に大規模な専業メーカが存在し，静電容量と定格電圧に

関して幅広い製品群が揃っていることから，回路設計者は，カタログから要

求仕様に最も近いコンデンサを選択するのが一般的である。これに対して磁

性部品の場合，数 10 W 未満の小容量品を除けば，磁性部品としての標準品

はほとんどないといってよい。この理由として，磁性部品に対する要求仕様

が多岐にわたること，非線形磁気特性やヒステリシス特性などの複雑な物理

現象を伴うことが挙げられる。このような複雑さゆえに，磁性部品の設計法

を確立することは容易ではない。逆に言えば，大容量 DC-DC コンバータの

実用化の鍵を握っているのは，すでにコモディティ化の状況にあるスイッチ

ング素子やコンデンサではなく磁性部品である。 

 

1.3 本研究の目的 

 以上に述べた背景および課題から，本研究では大容量 DC-DC コンバータ

に用いられる高周波変圧器の設計法に着目する。 

 変圧器の設計において，小容量の場合には，試作を繰り返すことで設計を

最適化していくというプロセスが可能である。しかし，大容量の場合には，

試作に要する費用や時間が膨大となるため，開発の効率化のためには，解析

主導型の設計法を導入する必要がある。そしてそのためには，変圧器におけ

る物理現象の理解と高精度なモデリングが不可欠である。  

 変圧器は巻線と鉄心で構成され，巻線で発生する損失を銅損，鉄心で発生
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する損失を鉄損と呼ぶ[35]。銅損は巻線材の導電率，表皮効果，近接効果の

影響を受ける。銅損を低減する方策として，線材の導電率の向上，線材形状

の変更，巻線配置の工夫などが挙げられるが，いずれの方策も一長一短であ

り，磁性部品の大幅な性能向上は見込みにくい。そこで本研究では，鉄心に

着目する。一般に，大容量用途ではケイ素鋼板，小容量用途ではフェライト

が用いられるように，用途によって適切な鉄心材が異なる。ケイ素鋼板やフ

ェライトの他に，アモルファス合金[36]やナノ結晶軟磁性材[37]といった比

較的新しい鉄心材もあり，これらの鉄心材の中から最適な鉄心材を選定する

ための定量的な指針が不可欠である。 

 鉄心材を選定するための重要なパラメータとして，飽和磁束密度と鉄損が

挙げられる。しかし，鉄損については，磁性研究の長い歴史を経てもなお，

定量的な算定法の確立には至っていない。鉄損算定法として，1892 年に発

表された Steinmetz の実験式が知られている[38], [39]。Steinmetz の実験式は，

正弦波電圧励磁下の鉄損を算定する場合は有用であるが，励磁電圧波形が非

正弦波の場合には誤差が生じることが知られている。フルブリッジ型 DC-

DC コンバータに用いられる高周波変圧器は，デューティ比が時間的に変化

する方形波電圧で励磁される。そのため，Steinmetz の実験式ではこのよう

な励磁条件下の鉄損算定には対応していない。なお，フーリエ変換によって

磁束密度の高調波成分を求め，Steinmetz の実験式を用いて各次数の鉄損を

求めて足し合わせるという方法が知られているが，この方法によって鉄損を

正確に算定できる場合は限定的であることが報告されている[40], [41]。 

 一方，回路設計に着目すると，現在では電気回路シミュレータを利用して

設計することが一般的である。DC-DC コンバータの実動作を正確に模擬す

るためには，各回路素子の高精度なモデルが必要である。しかし，高周波変
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圧器においては，上述のとおり高精度な鉄損算定法が確立していないことも

あり，鉄損を無視する場合が少なくない。図 1-5 に示すように，励磁インダ

クタンス𝐿mに対して並列に等価鉄損抵抗𝑅iを接続することで，簡易的に鉄損

を模擬する例もあるが，この方法は鉄損の中でも渦電流損を模擬しているに

過ぎず，DC-DC コンバータの実動作における鉄損を正確に模擬していると

は言い難い。 

 以上に述べたことから，本研究では，デューティ比の異なる方形波電圧励

磁に対応した鉄損算定法の確立，および，その鉄損算定法を利用した鉄心材

の定量的選定方法の提案，そして，鉄損を高精度に考慮可能な回路モデルの

構築を通じて，大容量 DC-DC コンバータ向け高周波変圧器の設計法の確立

に資することを目的とする。 

 

1.4 本論文の構成 

 本論文は全 5 章で構成される。第 1 章は緒言であり，本研究の背景，課

題，および目的について述べている。 

 第 2 章では，先行研究を調査して得られた種々の鉄損算定式について，デ

ューティ比の異なる方形波電圧で励磁される場合の鉄損算定に適用可能で

あるかを評価している。はじめに，先行研究を調査して得られた 4 種の鉄損

算定式を，デューティ比の異なる方形波電圧励磁に対応した算定式に展開し

た。次に，3%方向性ケイ素鋼板，6.5%ケイ素鋼板，鉄基アモルファス合金，

ナノ結晶軟磁性材の 4 種類の鉄心材を対象とし，デューティ比 0.1 から 1 ま

での範囲における鉄損を測定した。そして，算定精度と適用の容易性という

観点で各種鉄損算定式を評価した。その結果，磁束密度変化率の波形率を用

いる方法（Form Factor Equation, FFE）は，鉄心材，デューティ比によらず算  
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𝐿1, 𝐿2: Primary and secondary leakage inductances 

𝑅1, 𝑅2: Primary and secondary winding resistances 

𝐶1, 𝐶2: Primary and secondary stray capacitance 

𝐿m: Magnetization inductance 

𝑅i: Resistance equivalent to iron loss 

 

図 1-5 変圧器の等価回路の一例  
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定精度が低く，デューティ比が変化する方形波電圧励磁時の鉄損算定には適

さないことを明らかにした。次いで，Waveform coefficient Steinmetz Equation 

(WcSE)は，簡便性に優れているが，鉄心材によってはデューティ比が小さ

い場合に誤差が大きくなることを明らかにした。そして， Improved 

Generalized Steinmetz Equation（iGSE）は，算定精度と簡便性のバランスが良

く，鉄心材がケイ素鋼板の場合には有用である一方で，鉄基アモルファス合

金やナノ結晶軟磁性材のような薄板材の場合には，デューティ比が小さい場

合に算定精度が悪化することを明らかにした。最後に，鉄損を発生要因毎に

分離して計算する算定式（Loss Separation Equation, LSE）は，鉄損曲線が必

要となるため簡便性には欠けるが，鉄心材，デューティ比によらず算定精度

が高いことを明らかにした。 

 第 3 章では，高周波変圧器に用いられる鉄心材の定量的選定法について

述べている。高周波変圧器を設計する際には，DC-DC コンバータの駆動周

波数に合わせて最適な鉄心材を選定する必要がある。大容量 DC-DC コンバ

ータの駆動周波数は 1 kHz から 20 kHz の範囲であるが，この周波数域に適

した鉄心材を選定するための明確な指針は明らかにされていない。また，第

2 章で示したように，鉄心材によって，デューティ比に対する鉄損の変化の

程度が異なることについても考慮が必要である。この課題を解決するため，

最大磁束密度と周波数の積の逆数を体積指標と称し，体積指標を用いた鉄心

材の評価方法を提案した。次いで，3%方向性ケイ素鋼板，6.5%ケイ素鋼板，

鉄基アモルファス合金，ナノ結晶軟磁性材の 4 種の鉄心材を対象に，第 2 章

で評価した LSE を用いて鉄損を算定し，各種条件下の体積指標を導出した。

そして，体積指標を比較評価した結果，体積指標が最小となる鉄心は，周波

数の低い方から，3%方向性ケイ素鋼板，6.5%ケイ素鋼板，鉄基アモルファ
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ス合金，ナノ結晶軟磁性材の順に推移することを明らかにした。また，入力

電圧の変動と，鉄心の温度上昇の許容値を条件として与えれば，その条件に

適した鉄心材と駆動周波数の関係を導出できることを明らかにした。例えば，

入力電圧の変動が±20%，鉄損による鉄心の温度上昇の許容値が自然空冷条

件で 40 K の場合，1~1.35 kHz では鉄基アモルファス合金，1.35~20 kHz では

ナノ結晶軟磁性材を用いると良いことを明らかにした。さらに，体積と効率

のバランスを考慮するならば，鉄基アモルファス合金は 1.1 kHz，ナノ結晶

軟磁性材は 4.2 kHz で駆動するのが最も良いことを明らかにした。  

 第 2 章で述べた鉄損算定法，および，第 3 章で述べた鉄心材の定量的選定法

は，高周波変圧器単体の設計に関するものである。しかし，高周波変圧器は，それ

単体で動作するものではなく，DC-DC コンバータというシステムの中で動作する

ことから，回路シミュレータを用いてシステム全体の解析・設計を行うことが重要

である。設計の手戻り回数を低減するためには，回路シミュレータ上で実際の動作

を高精度に模擬することが重要であり，高周波変圧器においては，鉄損を高精度に

考慮可能な回路モデルの構築が不可欠である。 

 この課題を解決するため，第 4 章では，高周波で励磁される高効率鉄心に

適した磁気回路モデルの導出法について述べている。ヒステリシス損，渦電

流損，異常渦電損それぞれを算出する従来の磁気回路法では，渦電流損，異

常渦電流損を無視できるほど低い周波数で測定した直流ヒステリシスルー

プの実測値が必要である。しかし，ナノ結晶軟磁性材の場合，ヒステリシス

損が小さいため，汎用の測定器で正確な直流ヒステリシスループを取得する

ことは容易ではなく，誤差が生じやすい。そこで，測定誤差が小さい高周波

におけるヒステリシスループから渦電流損，異常渦電流損を差し引いて直流

ヒステリシスループの代用とする方法を考案した。実験による検証の結果，
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高周波におけるナノ結晶軟磁性材の鉄損を精度良く計算できることを明ら

かにした。さらに，提案する磁気回路モデルを DC-DC コンバータに組み込

み，DC-DC コンバータの電圧一定制御時のヒステリシスループや鉄損を算

定できることを明らかにした。 

 第 5 章は結言であり，本研究で得られた大容量 DC-DC コンバータ向け高

周波変圧器の鉄損評価法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 デューティ比の異なる方形波電圧励磁に

対応した鉄損算定法の適用性評価 

 

 

2.1 背景 

 大容量用途に適するフルブリッジ型 DC-DC コンバータに用いられる高周

波変圧器は，デューティ比が時間的に変化する方形波電圧で励磁される。し

かし，多くの場合，鉄心メーカが提供するデータシートには，正弦波電圧で

励磁した場合の鉄損が開示されているのみであり，方形波電圧で励磁した場

合の鉄損は明らかにされていない。この理由の一つは，電力変換器に用いら

れる磁性部品の励磁条件は様々であり，周波数，最大磁束密度，励磁電圧波

形が用途によって異なるためである。そのため，設計者は，磁性部品の温度

上昇や電流値が許容範囲であれば良いというような設計を行わざるを得ず，

試作と設計手戻りの回数が増える一因となっている。したがって，高周波変

圧器を高効率に設計するためには，実動作における鉄損を高精度に算定する

ことが不可欠である。しかし，デューティ比が時々刻々と変化する方形波電

圧で励磁したときの鉄損を，鉄心材によらず高精度に算定する手法は未だ確

立されていない。 

 一般に，鉄損算定式として，式(2-1)に示す Steinmetz の実験式が知られて

いる[38], [39]。 

𝑊i = 𝑘𝑓
𝛼𝐵m

𝛽
 (2-1) 

ここで，𝑊iは単位重量あたりの鉄損，𝑓は周波数，𝐵mは最大磁束密度，𝑘，

𝛼，𝛽  は鉄心材に固有の係数である。後述する他の鉄損算定式と区別するた
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め，式 (2-1)は Original Steinmetz Equation (OSE)と呼ばれる場合がある。

Steinmetz の実験式は，正弦波電圧励磁の場合には鉄損を精度良く算定でき

るが，励磁電圧が正弦波でない場合には誤差が生じる問題がある。 

 このような非正弦波電圧で励磁した場合の鉄損を算定する方法として，磁

束密度波形をフーリエ級数展開して，各高調波の最大磁束密度と周波数を

Steinmetz の実験式に代入し，得られた高調波損失を足し合わせる方法が知

られている。しかし，文献[40], [41]では，この方法によって鉄損を正確に算

定できるのは限定的であることが報告されている。この課題を解決するため，

先行研究において，方形波電圧励磁に対応した種々の鉄損算定法が提案され

てきた。これらの先行研究は，最大磁束密度𝐵mと周波数𝑓の代わりに，磁束

密度変化率を使う方法 [41]–[45]，Steinmetz の実験式に係数を乗じる方法

[46]–[48]，鉄損を発生要因毎に分離して計算する方法[49]に分類できる。そ

れぞれの方法について以下に概説する。 

 はじめに，磁束密度変化率を使う方法では，Steinmetz の実験式の変数で

ある最大磁束密度𝐵mと周波数𝑓の代わりに，磁束密度変化率（d𝐵/d𝑡）を変

数として用いる。この方法は，2000 年代に改良検討が進められ，精度の向

上が図られたが，それとともに鉄損算定に必要な係数の数が増加した。2011

年に提案された Improved-improved Generalized Steinmetz Equation (i2GSE) 

[45]では，係数の数が 8 個に及び，これらを決定するのは必ずしも容易では

ない。そのため，この種の算定法の中では i2GSE に比べて精度は劣るが，係

数の数が少ない Improved Generalized Steinmetz Equation (iGSE) [43]が用いら

れることが多い。 

 次に，Steinmetz の実験式に係数を乗じる方法である。この方法は，最大

磁束密度𝐵mと周波数𝑓が等しい正弦波電圧励磁時の鉄損が既知であれば，あ
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る係数を乗じるだけで方形波電圧励磁時の鉄損を算定できるため，簡便であ

る。このような方法として，d𝐵/d𝑡の波形率を用いる方法（以下，Form Factor 

Equation: FFE と呼称） [46], [47]，Waveform coefficient Steinmetz Equation 

(WcSE) [48] が知られている。 

 最後に，鉄損を発生要因毎に分離して計算する方法（以下，Loss Separation 

Equation: LSE と呼称）である。この方法では，鉄損をヒステリシス損，渦電

流損，異常渦電流損の 3 つの要因に分離し，それぞれを別々に算出して足し

合わせることで，方形波電圧励磁時の鉄損を求める[49]。 

 上述の鉄損算定法は，いずれも波形や鉄心材に関する適用可能性の評価が

十分とは言い難く，デューティ比の異なる方形波電圧で励磁された高周波変

圧器の鉄損を，鉄心材によらず精度良く算定できるかは明らかにされていな

い。例えば，FFE では，モータの鉄心に用いられる無方向性ケイ素鋼板を対

象としており，周波数の検証範囲は 100 Hz以下にとどまっている[46], [47]。

また，WcSE では，ナノ結晶軟磁性材を対象とし，デューティ比が 1 である

方形波電圧と三角波電圧を印加した場合についてのみ検討されている[48]。

そこで本章では，iGSE，FFE，WcSE，LSE の 4 種の鉄損算定法を評価対象

とし，3%方向性ケイ素鋼板，6.5%ケイ素鋼板，鉄基アモルファス合金，ナ

ノ結晶軟磁性材の 4 種類の鉄心材に関して，デューティ比の異なる方形波

電圧で励磁された高周波変圧器の鉄損算定に適用可能であるかを評価する。 

 本章の次節以降の構成は次の通りである。2.2 節では，デューティ比の異

なる方形波電圧で励磁したときの磁束密度𝐵と磁束密度変化率d𝐵/d𝑡の波形

をそれぞれ定式化し，評価対象である 4 種の鉄損算定式を方形波電圧励磁

に対応した式へと展開する。2.3 節では，デューティ比の異なる方形波電圧

励磁における各種鉄心材の鉄損の測定結果について述べる[50], [51]。そして，



 

 

20 

 

2.4 節では，鉄損の実測値と各種算定法による計算値を比較するとともに，

4 種の鉄損算定法の各種鉄心材への適用可能性を評価する[52]。最後に，2.5

節で本章をまとめる。 

 

2.2 各種鉄損算定式の方形波電圧励磁への適応 

2.2.1 波形の定式化 

 図 2-1 に，フルブリッジ型 DC-DC コンバータ向け高周波変圧器に印加さ

れる方形波電圧の一例を示す。励磁電圧𝑣の振幅を𝑉1，周期を𝑇，周波数を𝑓，

オン時間を𝑡ON，オフ時間を𝑡OFF，デューティ比を𝐷と表記する。周期と周波

数の関係，オン時間，オフ時間と周期との関係はそれぞれ式(2-2)，(2-3)で表

される。 

𝑇 = 𝑓−1 (2-2) 

𝑇 = 𝑡ON + 𝑡OFF (2-3) 

 デューティ比𝐷は，1 周期におけるオン時間の比であり，高周波変圧器の

場合は式(2-4)のように定義される。また，𝐷の範囲に関して式(2-5)が成り立

つ。このとき，励磁電圧は式(2-6)で表される。 

𝐷 =
2𝑡ON
𝑇

 (2-4) 

0 < 𝐷 ≤ 1 (2-5) 

𝑣(𝑡) =

{
 
 

 
 𝑉1     (0 ≤ 𝑡 <

𝐷𝑇

2
)

−𝑉1 (
𝑇

2
≤ 𝑡 <

(1 + 𝐷)𝑇

2
)

0 (𝑜𝑡ℎ𝑒𝑟𝑤𝑖𝑠𝑒)

 (2-6) 

 図 2-2 に，方形波電圧𝑣を印加したときの磁束密度𝐵，および磁束密度変化

率d𝐵/d𝑡の波形を示す。同図から，𝐵，d𝐵/d𝑡はそれぞれ式(2-7)，(2-8)のよう 
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図 2-1 フルブリッジ型 DC-DC コンバータ向け高周波変圧器に  

印加される方形波電圧の一例  
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図 2-2 デューティ比の異なる方形波電圧を印加したときの  

理想的な磁束密度および磁束密度変化率の波形の一例  
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に定式化される。なお，ここでは銅損による電圧降下は無視しており，鉄心

からの漏れ磁束もない，理想的な状態であるとする。 

𝐵(𝑡) =

{
 
 
 
 

 
 
 
 

 𝐵m
𝐷𝑇

𝑡 − 𝐵m    (0 ≤ 𝑡 <
𝐷𝑇

2
)

𝐵m           (
𝐷𝑇

2
≤ 𝑡 <

𝑇

2
)

−
 𝐵m
𝐷𝑇

𝑡 +
2 + 𝐷

𝐷
𝐵m   (

𝑇

2
≤ 𝑡 <

(1 + 𝐷)𝑇

2
)

−𝐵m           (
(1 + 𝐷)𝑇

2
≤ 𝑡 < 𝑇)

 (2-7) 

d𝐵(𝑡)

d𝑡
=

{
 
 

 
 

 𝐵m
𝐷𝑇

    (0 ≤ 𝑡 <
𝐷𝑇

2
)

−
 𝐵m
𝐷𝑇

(
𝑇

2
≤ 𝑡 <

(1 + 𝐷)𝑇

2
)

0  (𝑜𝑡ℎ𝑒𝑟𝑤𝑖𝑠𝑒)

 (2-8) 

 以上，デューティ比の異なる方形波電圧で励磁したときの磁束密度𝐵，お

よび磁束密度変化率d𝐵/d𝑡を定式化した。次項以降では，これらの式を用い，

4 種類の鉄損算定法（iGSE，FFE，WcSE，LSE）について，デューティ比の

異なる方形波電圧で励磁した場合の鉄損算定式を導出する。 

 

2.2.2 Improved Generalized Steinmetz Equation (iGSE)に基づく鉄損算定式 

 iGSE は，Steinmetz の実験式における最大磁束密度𝐵mと周波数𝑓の代わり

に，磁束密度変化率d𝐵/d𝑡を変数として用いる鉄損算定式である。iGSE は，

OSE と同じ係数𝑘，𝛼，𝛽を用いて，式(2-9)で表される。 

𝑊i =
1

𝑇
∫ 𝑘i

𝑇

0

|
d𝐵(𝑡)

d𝑡
|

𝛼

|Δ𝐵|𝛽−𝛼d𝑡 (2-9) 

ここで，Δ𝐵は磁束密度の変化量であり，方形波電圧励磁の場合はΔ𝐵 = 2𝐵m

である。また，𝑘iは次式で表される係数である。  

𝑘i =
𝑘

(2𝜋)𝛼−1 ∫ |co 𝜃|𝛼2𝛽−𝛼d𝜃
2𝜋

0

 (2-10) 
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 2.2.1 項で定式化したd𝐵/d𝑡を用いて，式(2-9)からデューティ比𝐷の異なる

方形波電圧励磁に対応した鉄損算定式を導出する。式(2-8)を式(2-9)に代入

すると，iGSE は次式のように展開できる。 

𝑊i =
1

𝑇
∫ 𝑘i

𝑇

0

|
d𝐵(𝑡)

d𝑡
|

𝛼

|Δ𝐵|𝛽−𝛼d𝑡 

=
𝑘i
𝑇
(2𝐵m)

𝛽−𝛼 {∫ (
 𝐵m
𝐷𝑇

)
𝛼

d𝑡 + ∫ (
 𝐵m
𝐷𝑇

)
𝛼

d𝑡

(1+𝐷)𝑇
2

𝑇
2

𝐷𝑇
2

0

} 

=
𝑘i
𝑇
(2𝐵m)

𝛽−𝛼 (
 𝐵m
𝐷𝑇

)
𝛼

(
𝐷𝑇

2
−
𝑇

2
+
1 + 𝐷

2
𝑇) 

=
2𝛼+𝛽

𝐷𝛼−1
𝑘i𝑓

𝛼𝐵m
𝛽

 (2-11) 

上式より，iGSE を用いて計算される鉄損は𝐷𝛼−1に反比例することがわかる。 

 

2.2.3 Form Factor Equation (FFE)に基づく鉄損算定式 

 FFEは，Steinmetzの実験式に，磁束密度変化率  d𝐵/d𝑡の波形率（Form Factor, 

以下𝐹𝐹）で決まる係数を乗じて鉄損を求める方法である。波形率は，任意波

形の二乗平均平方根値と平均値の比と定義されることから，d𝐵/d𝑡の𝐹𝐹は次

式で与えられる。 

𝐹𝐹 =
RMS[d𝐵/d𝑡]

A G[d𝐵/d𝑡]
 (2-12) 

ここで，RMS[d𝐵/d𝑡]，A G[d𝐵/d𝑡]はそれぞれd𝐵/d𝑡波形の二乗平均平方根値

と平均値である。なお，本論文では正負対称の交流を扱うことから，半周期

における二乗平均平方根値を単に二乗平均平方根値と呼ぶ。平均値について

も同様である。 

 FFE では，磁束密度𝐵m，周波数𝑓が同一であれば，鉄損は励磁波形によら



 

 

25 

 

ず𝐹𝐹2に比例することを仮定している[46], [47]。したがって，任意の𝐵m，𝑓

における正弦波電圧励磁時の鉄損が既知である場合，同一の𝐵m，𝑓における

方形波電圧励磁時の鉄損𝑊iは次式で求められる。 

𝑊i = (
𝐹𝐹rec
𝐹𝐹sin

)
2

𝑘𝑓𝛼𝐵m
𝛽

 (2-13) 

ここで，𝐹𝐹sin，𝐹𝐹recはそれぞれ正弦波電圧，方形波電圧で励磁したときの

d𝐵/d𝑡の波形率である。つまり，方形波電圧励磁時の鉄損は，Steinmetz の実

験式にd𝐵/d𝑡の波形率の比の 2 乗を乗じることで求められる。このことから，

以降では任意のデューティ比𝐷に対する(𝐹𝐹rec/𝐹𝐹sin)
2を求める。 

 はじめに，正弦波電圧で励磁したときのd𝐵/d𝑡の波形率𝐹𝐹sinを求める。励

磁電圧が正弦波の場合，磁束密度もまた正弦波状となることから，磁束密度

𝐵，および磁束密度変化率d𝐵/d𝑡は，それぞれ式(2-14)，(2-15)で表される。 

𝐵(𝑡) = 𝐵m  in(𝜔𝑡) (2-14) 

d𝐵(𝑡)

d𝑡
= 𝜔𝐵m co (𝜔𝑡) (2-15) 

ここで，𝜔は角周波数である。式(2-15)から，d𝐵/d𝑡の平均値，二乗平均平方

根値はそれぞれ式(2-16)，(2-17)のように計算される。 

A G[d𝐵/d𝑡] =
2

𝑇
∫ 𝜔𝐵m co (𝜔𝑡)

𝑇
2

0

d𝑡 

=
2𝜔𝐵m
𝜋

 (2-16) 

RMS[d𝐵/d𝑡] = √
2

𝑇
∫ {𝜔𝐵m co (𝜔𝑡)}2

𝑇
2

0

d𝑡 

=
𝜔𝐵m

√2
 (2-17) 
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したがって，𝐹𝐹sinは次のように求められる。 

𝐹𝐹sin =
RMS[d𝐵/d𝑡]

A G[d𝐵/d𝑡]
 

=
𝜋

2√2
  (≈ 1 11) (2-18) 

 次に，方形波電圧で励磁したときのd𝐵/d𝑡の波形率𝐹𝐹recを求める。式(2-8)

から，d𝐵/d𝑡の平均値，二乗平均平方根値はそれぞれ式(2-19)，(2-20)のよう

に計算される。 

A G[d𝐵/d𝑡] =
2

𝑇
∫

 𝐵m
𝐷𝑇

𝐷𝑇
2

0

d𝑡 

=
 𝐵m
𝑇

 (2-19) 

RMS[d𝐵/d𝑡] = √
2

𝑇
∫ (

 𝐵m
𝐷𝑇

)
2𝐷𝑇

2

0

d𝑡 

=
 𝐵m

𝑇√𝐷
 (2-20) 

 式(2-19)，(2-20)から， 𝐹𝐹recは次のように求められる。 

𝐹𝐹rec =
RMS[d𝐵/d𝑡]

A G[d𝐵/d𝑡]
 

=
1

√𝐷
 (2-21) 

 したがって，式(2-18)，(2-21)から，(𝐹𝐹rec/𝐹𝐹sin)
2は次のように求められる。 

(
𝐹𝐹rec
𝐹𝐹sin

)
2

=
8

𝜋2𝐷
≈
0 81

𝐷
 (2-22) 

 図 2-3 に(𝐹𝐹rec/𝐹𝐹sin)
2とデューティ比𝐷の関係を示す。𝐷 = 1における

(𝐹𝐹rec/𝐹𝐹sin)
2は約 0.81 であり，(𝐹𝐹rec/𝐹𝐹sin)

2は𝐷に反比例する。このことか

ら，式(2-13)より，FFE を用いて計算される鉄損は𝐷に反比例することがわ

かる。 
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図 2-3 (𝐹𝐹rec/𝐹𝐹sin)
2，𝐹𝑊𝐶とデューティ比𝐷の関係 
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2.2.4 Waveform coefficient Steinmetz Equation (WcSE) に基づく鉄損算定式 

 WcSE は，Steinmetz の実験式に磁束波形係数（Flux Waveform Coefficient, 

𝐹𝑊𝐶）を乗じて鉄損を求める方法であり，次式で表される[48]。 

𝑊i = 𝐹𝑊𝐶 ∙ 𝑘𝑓
𝛼𝐵m

𝛽
 (2-23) 

上式の𝐹𝑊𝐶は，次式で表される係数である。 

𝐹𝑊𝐶 =
𝑊rec
𝑊sin

 (2-24) 

ここで，𝑊rec，𝑊sinはそれぞれ方形波電圧，正弦波電圧で励磁したときの磁

束密度 B の平均値と最大磁束密度𝐵mの比である。したがって，𝑊rec，𝑊sinは

それぞれ次に示す式(2-25)，(2-26)のように表すことができる。 

𝑊rec =
A G[𝐵rec(𝑡)]

𝐵m
 (2-25) 

𝑊sin =
A G[𝐵sin(𝑡)]

𝐵m
 (2-26) 

ここで，𝐵rec(𝑡)，𝐵sin(𝑡)はそれぞれ方形波電圧，正弦波電圧で励磁したとき

の磁束密度である。式(2-25)，(2-26)において，最大磁束密度𝐵mが等しい場合

には，式(2-24)は次式で表される。 

𝐹𝑊𝐶 =
A G[𝐵rec(𝑡)]

A G[𝐵sin(𝑡)]
 (2-27) 

 2.2.3 項と同様にして，上式より𝐹𝑊𝐶を求める。はじめに，正弦波電圧で

励磁する場合の磁束密度の平均値を求める。式(2-14)から，磁束密度の平均

値は次項に示す式(2-28)のように計算される。 
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A G[𝐵sin(𝑡)] =
2

𝑇
∫ |𝐵sin(𝑡)|d𝑡

𝑇
2

0

 

=
2

𝑇
{−∫ 𝐵m  in(𝜔𝑡)

𝑇
2

0

𝑑𝑡} 

=
2𝐵m
𝜔𝑇

[co (𝜔𝑡)]0

𝑇
2 

=
2𝐵m
𝜋

 (2-28) 

 次いで，式(2-7)から，方形波電圧で励磁する場合の磁束密度の平均値は次

のように計算される。 

A G[𝐵rec(𝑡)] =
2

𝑇
∫ |𝐵rec(𝑡)|d𝑡

𝑇
2

0

 

=
2

𝑇
{2∫ (−

 𝐵m
𝐷𝑇

𝑡 + 𝐵m)

𝐷𝑇
4

0

𝑑𝑡 + ∫ 𝐵md𝑡

𝑇
2

𝐷𝑇
2

 } 

=
𝐵m(2 − 𝐷)

2
 (2-29) 

 式(2-28)，(2-29)を式(2-27)に代入すると，次式が得られる。  

𝐹𝑊𝐶 =
(2 − 𝐷)𝜋

 
 (2-30) 

 図 2-3 に𝐹𝑊𝐶とデューティ比𝐷の関係を示す。𝐷=1 における𝐹𝑊𝐶は約 0.79

であり，𝐷が小さくなるに従って𝐹𝑊𝐶は線形に増加する。そして，𝐷=0 にお

ける𝐹𝑊𝐶は約 1.57 となる。このことから，式(2-23)より，WcSE を用いて計

算される鉄損は，𝐷が小さくなるに従って線形に増加することがわかる。  
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2.2.5 Loss Separation Equation(LSE)に基づく鉄損算定式 

 鉄損を発生要因毎に分離して計算する方法（LSE）では，鉄損𝑊iがヒステ

リシス損𝑊h，渦電流損𝑊e，異常渦電流損𝑊aの和として与えられることを仮

定している[49]。この考えに基づけば，鉄損𝑊iは次式で表される。 

𝑊i = 𝑊h +𝑊e +𝑊a (2-31) 

上式の𝑊h，𝑊e，𝑊aは，それぞれ次に示す式(2-32)，(2-33)，(2-34)で表される。 

𝑊h = 𝐴h𝐵m
𝑛𝑓 (2-32) 

𝑊e = 𝐴e𝐵m
2 𝑓2 (2-33) 

𝑊a = 𝐴a𝐵m
1 5𝑓1 5 (2-34) 

ここで，𝐴h，𝐴e，𝐴aはそれぞれヒステリシス損，渦電流損，異常渦電流損に

対応する係数であり，𝑛は最大磁束密度𝐵mの乗数である。式(2-31)～(2-34)か

ら，1 周期あたりの鉄損𝑊i/𝑓は次式で表される。 

𝑊i
𝑓
= 𝐴h𝐵m

𝑛 + 𝐴e𝐵m
2 𝑓 + 𝐴a𝐵m

1 5𝑓0 5 (2-35) 

 図 2-4 に，式(2-35)が表す 1 周期あたりの鉄損𝑊i/𝑓と周波数𝑓の関係を示

す。1 周期あたりのヒステリシス損𝐴h𝐵m
𝑛は，周波数によらず一定である一方，

1 周期あたりの渦電流損𝐴e𝐵m
2 𝑓と異常渦電流損𝐴a𝐵m

1 5𝑓0 5は，それぞれ周波数

と周波数の平方根に比例する。 

 また，1周期あたりの鉄損𝑊i/𝑓はヒステリシスループの面積に相当するこ

とから，次式で表すこともできる。 

𝑊i
𝑓
=
1

𝑞
∫ 𝐻(𝐵)d𝐵
𝐵(𝑡=𝑇)

𝐵(𝑡=0)

 (2-36) 

上式の𝑞は，鉄心の質量密度である。 

 ここで，式(2-35)を満たすように，式(2-36)の磁界強度𝐻(𝐵)を決定すると，

次々項に示す式(2-37)が得られる[53], [54]。 
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図 2-4 鉄損曲線における鉄損の発生要因 
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𝐻 =

{
 
 

 
 
𝑔up(𝐵m, 𝐵) + 𝛾1

d𝐵

d𝑡
+ 𝛾2 |

d𝐵

d𝑡
|
0 5

  (
d𝐵

d𝑡
≥ 0)

𝑔dw(𝐵m, 𝐵) + 𝛾1
d𝐵

d𝑡
− 𝛾2 |

d𝐵

d𝑡
|
0 5

  (
d𝐵

d𝑡
< 0)

 (2-37) 

上式の𝑔up(𝐵m, 𝐵)，𝑔dw(𝐵m, 𝐵)は，それぞれ正の磁化過程（d𝐵/d𝑡 ≥ 0），負の

磁化過程（d𝐵/d𝑡 < 0）に対応する直流ヒステリシスループの関数である。

𝛾1，𝛾2はそれぞれ渦電流損，異常渦電流損に対応する係数である。 

 図 2-5 に，式(2-37)で表現されるヒステリシスループの模式図を示す。同

図において，破線が𝑔up(𝐵m, 𝐵)，一点鎖線が𝑔dw(𝐵m, 𝐵)にそれぞれ対応する。

励磁周波数𝑓におけるヒステリシスループは，𝑔up(𝐵m, 𝐵)，𝑔dw(𝐵m, 𝐵)で形成

される直流ヒステリシスループが𝛾1(d𝐵/d𝑡)，および𝛾2|d𝐵/d𝑡|
0 5だけ膨らん

だループであると解釈することができる。𝛾1(d𝐵/d𝑡)，および𝛾2|d𝐵/d𝑡|
0 5によ

って膨らんだ部分の面積は，それぞれ 1 周期あたりの渦電流損𝐴e𝐵m
2 𝑓と，1

周期あたりの異常渦電流損𝐴a𝐵m
1 5𝑓0 5に相当する。ここで，式(2-37)を式(2-36)

に代入すると，次式が得られる。 

𝑊i
𝑓
=
1

𝑞
∫ {𝑔(𝐵m, 𝐵) + 𝛾1

d𝐵

d𝑡
+ 𝛾2 |

d𝐵

d𝑡
|
0 5

} d𝐵
𝐵(𝑡=𝑇)

𝐵(𝑡=0)

 (2-38) 

 ここで，𝑔(𝐵m, 𝐵)は，𝑔up(𝐵m, 𝐵)，𝑔dw(𝐵m, 𝐵)を 1 つにまとめた直流ヒステ

リシスループの関数である。式(2-38)の右辺において，𝑔(𝐵m, 𝐵)の 1 周期に

わたる定積分は，ヒステリシス損𝐴h𝐵m
𝑛に相当することから，式(2-38)は次の

ように展開できる。 

𝑊i
𝑓
= 𝐴h𝐵m

𝑛 +
1

𝑞
∫ {𝛾1

d𝐵

d𝑡
+ 𝛾2 |

d𝐵

d𝑡
|
0 5

} d𝐵
𝐵(𝑡=𝑇)

𝐵(𝑡=0)

 (2-39) 

 式(2-39)をさらに展開するためには，磁束密度変化率d𝐵/d𝑡の波形による

場合分けが必要である。d𝐵/d𝑡波形が正弦波の場合，式(2-15)を式(2-39)に代 
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図 2-5 式(2-37)で表現されるヒステリシスループの模式図  
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入して置換積分すると，次式のように展開できる。なお，|co (𝜔𝑡)|1 5の定積

分は数値積分で求めた。 

𝑊i
𝑓
= 𝐴h𝐵m

𝑛 +
1

𝑞
∫ {𝛾1𝜔𝐵m co (𝜔𝑡)
𝑇

0

+ 𝛾2|𝜔𝐵m co (𝜔𝑡)|
0 5}(𝜔𝐵m co (𝜔𝑡))d𝑡 

= 𝐴h𝐵m
𝑛 +

𝛾1𝜔
2𝐵m

2

𝑞
∫ co 2(𝜔𝑡)d𝑡
𝑇

0

+
𝛾2𝜔

1 5𝐵m
1 5

𝑞
∫ |co (𝜔𝑡)|1 5d𝑡
𝑇

0

 

≈ 𝐴h𝐵m
𝑛 +

𝛾1𝜔
2𝐵m

2

𝑞

𝑇

2
 +
𝛾2𝜔

1 5𝐵m
1 5

𝑞
0 55  𝑇 

= 𝐴h𝐵m
𝑛 +

2𝜋2𝛾1
𝑞

𝐵m
2 𝑓 +

8 7 3𝛾2
𝑞

𝐵m
1 5𝑓0 5 (2-40) 

 同様にして，d𝐵/d𝑡波形が方形波の場合については，式(2-8)を式(2-39)に代

入して置換積分すると，次式のように展開される。 

𝑊i
𝑓
= 𝐴h𝐵m

𝑛 +
2

𝑞
∫ {𝛾1

 𝐵m
𝐷𝑇

+ 𝛾2 (
 𝐵m
𝐷𝑇

)
0 5

}
 𝐵m
𝐷𝑇

d𝑡

𝐷𝑇
2

0

 

= 𝐴h𝐵m
𝑛 +

1 𝛾1
𝑞

1

𝐷
𝐵m
2 𝑓 +

8𝛾2
𝑞

1

√𝐷
𝐵m
1 5𝑓0 5 (2-41) 

 式(2-41)からわかるように，ヒステリシス損はデューティ比𝐷に依存しな

い一方，渦電流損は𝐷に反比例し，異常渦電流損は√𝐷に反比例する。このこ

とから，LSE を用いて計算される鉄損は，𝐷が小さくなるに従って増加する

ことがわかる。 

 以上，本節では，4 種類の鉄損算定式（iGSE，FFE，WcSE，LSE）をデュ

ーティ比の異なる方形波電圧励磁に対応する算定式へと展開した。表 2-1 に

鉄損算定式の一覧を示す。同表からわかるように，すべての算定式において，

𝐷が小さくなるに従って鉄損𝑊iが増加することがわかる。しかし，その増加

の程度が手法によって異なることから，算定精度に差が生じることが予想さ  



 

 

35 

 

表 2-1 デューティ比𝐷の異なる方形波電圧励磁に対応した鉄損算定式  

Method Equation for rectangular voltage excitation 

Improved Generalized 

Steinmetz Equation 

(iGSE) 
 

Form Factor Equation 

(FFE)  

Waveform coefficient 

Steinmetz Equation 

(WcSE) 
 

Loss Separation Equation 

(LSE)  

 

𝑊i =
2𝛼+𝛽

𝐷𝛼−1
𝑘i𝑓

𝛼𝐵m
𝛽

𝑊i =
0 81

𝐷
𝑘𝑓𝛼𝐵m

𝛽

𝑊i =
2− 𝐷 𝜋

 
𝑘𝑓𝛼𝐵m

𝛽

𝑊i = 𝐴h𝐵m
𝑛𝑓+

1 𝛾1
𝑞

1

𝐷
𝐵m
2 𝑓2+

8𝛾2
𝑞

1

𝐷 
𝐵m
1 5𝑓1 5
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れる。次節以降では，各種鉄心材の鉄損の実測値と上記手法の計算値を比較

することで，その適用可能性について定量的に評価する。  

 

2.3 各種鉄心材の鉄損の測定 

2.3.1 試験体 

 本章において評価対象とする鉄心材は，3%方向性ケイ素鋼板，6.5%ケイ

素鋼板，鉄基アモルファス合金，ナノ結晶軟磁性材の 4 種類とした。3%方

向性ケイ素鋼板は，Si の含有率が約 3%であり，圧延と熱処理の条件を調整

することで結晶方位を揃えた鋼板である[55], [56]。同鉄心は，主に柱上変圧

器の鉄心材料として用いられている。6.5%ケイ素鋼板は，Si の含有率を 6.5%

まで高めて通常のケイ素鋼板よりも損失を小さくした材料である[57], [58]。

同鉄心は無方向性であるため，モータの鉄心として用いられるケースもある。

鉄基アモルファス合金は，結晶構造に由来する異方性がなく，磁壁の移動を

妨げる結晶粒界が存在しないため，高飽和磁束密度でありながら透磁率が高

く損失が小さい，優れた軟磁気特性を有する鉄心材である[36], [59]。ナノ結

晶軟磁性材は，Fe を主成分として，Si，B と微量の Cu，Nb を添加した高温

融液を約 100 万°C /秒で急冷固化したアモルファス薄帯である。結晶粒径を

10 nm 程度まで小さくすることによって，飽和磁束密度と透磁率の両方が高

く，鉄損が小さい，磁歪が低いなどの特長を有する[37], [60]。 

 図 2-6 に鉄心形状と寸法を示す。鉄心は薄帯を巻き重ねて固着した巻鉄心

の長辺中央を切断したカットコアであり，4 種すべての鉄心の形状，寸法は

等しい。次いで，表 2-2 に各鉄心の諸元を示す。𝑑は薄帯の厚さ，𝐵10は磁界

強度 1000 A/m における磁束密度，𝑀は鉄心の質量，𝑙は平均磁路長，𝑆は有

効断面積である。最後に，図 2-7 に各鉄心の直流ヒステリシスループを示す。 
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(a) 模式図 

 

 

 

(b) 外観 

 

図 2-6 鉄心の形状および寸法  
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表 2-2 各鉄心の諸元 

Core material 𝑑 (μm) 𝐵10 (T) 𝑀 (kg) 𝑙 (m) 𝑆 (m2) 

3% grain-oriented 

silicon steel 

230 2.24 0.691 0.244 3.99×10-4 

6.5% silicon steel 100 1.53 0.651 0.244 3.89×10-4 

Iron-based 

amorphous alloy 
23 1.41 0.555 0.244 3.43×10-4 

Nanocrystalline soft 

magnetic material 
18 1.21 0.574 0.244 3.27×10-4 
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(a) 3%方向性ケイ素鋼板 

 

 

(b) 6.5%ケイ素鋼板 

 

図 2-7 各種鉄心の直流ヒステリシスループ（その１）  
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(c) 鉄基アモルファス合金 

 

 

(d) ナノ結晶軟磁性材 

 

図 2-7 各種鉄心の直流ヒステリシスループ（その２）  
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2.3.2 鉄損測定システムおよび試験条件 

 図 2-8 に鉄損測定システムの模式図を示す。また，表 2-3 に鉄損測定シス

テムを構成する装置の一覧を示す。励磁回路として，方形波電圧で励磁する

場合には図 2-8 (a)に示すフルブリッジ回路を，正弦波電圧で励磁する場合

には同図(b)に示すバイポーラ電源を用いた。励磁が安定していることを確

認したあと，巻数𝑁1の 1 次巻線（励磁巻線）を流れる電流𝑖Lと，巻数𝑁2の 2

次巻線（サーチコイル）の両端電圧𝑣Lをオシロスコープで取得し，次式にて

鉄損𝑊iを算出した。 

𝑊i =
1

𝑀

1

𝑇

𝑁1
𝑁2
∫ 𝑣L ∙ 𝑖L

𝑇

0

d𝑡 (2-42) 

 試験体の作製方法については次のとおりである。はじめに，巻線について

は，励磁電流による電圧降下を無視するため，励磁巻線には十分太い断面積

と素線径を有する撚線を使用した。そして，励磁巻線およびサーチコイルを

鉄心の脚部に挿入し，非磁性のバンドで鉄心を固定した。このとき，応力に

よる鉄損の変化を排除するため，バンドの締め付けトルクは 0.5 N·m とし

た。また，鉄損の測定精度向上のため，オシロスコープのアベレージング回

数は 100 回，データ点数は 10,000 点とした。 

 表 2-4 に試験条件を示す。周波数𝑓を 1 kHz，最大磁束密度𝐵mを 0.3 T と

し，デューティ比𝐷を 0.1 から 1.0 の範囲で変化させた。所望の𝐵mを与える

ための入力電圧𝑉inは式(2-43)で与えられる。 

𝑉in =
 𝑁1𝑆𝐵m𝑓

𝐷
 (2-43) 

 1 次巻線の巻数𝑁1は，最大電流値とスイッチング素子の耐圧を考慮して適

宜調整した。 
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(a) 方形波電圧で励磁する場合 

 

 

(b) 正弦波電圧で励磁する場合 

 

図 2-8 鉄損測定システムの模式図  
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表 2-3 鉄損測定システムに用いた装置の一覧 

Equipment Manufacturer, type 

DC power supply MATSUSADA Precision, PRK 500-3.2 

Arbitrary function generator Tektronix, AFG3252 

Digital oscilloscope LeCroy, Wave Runner 6030 

Voltage probe LeCroy, ADP305 

Current probe LeCroy, Cp030 

Bipolar power supply NF Corporation, BP4610 
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表 2-4 印加する方形波電圧の条件 

𝑓 (kHz) 𝐵m (T) 𝐷 

1 0.3 

0.1 

0.15 

0.2 

0.4 

0.6 

0.8 

1.0 
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2.3.3 鉄損測定結果 

 図 2-9 に，デューティ比𝐷の異なる方形波電圧で励磁した場合の各種鉄心

材の鉄損𝑊iの実測値を示す。3%方向性ケイ素鋼板の𝑊iが最も大きく，6.5%

ケイ素鋼板，鉄基アモルファス合金，ナノ結晶軟磁性材の順に𝑊iが小さい。

また，すべての鉄心材において，𝐷が小さくなるに従って𝑊iが大きくなる傾

向にあるが，その増加の程度は鉄心材によって異なる。4 種の鉄心材の中で

鉄損が最も大きい 3%方向性ケイ素鋼板の場合，𝐷=1 では𝑊i=3.89 W/kg であ

るのに対し，𝐷=0.1 では𝑊i=20.66 W/kg である。すなわち，𝐷を 1 から 0.1 に

すると鉄損は 5.31 倍になる。これに対し，6.5%ケイ素鋼板の場合は 3.42 倍，

鉄基アモルファス合金の場合は 2.42 倍，ナノ結晶軟磁性材の場合は 3.17 倍

であり，鉄心材によって鉄損の増加程度が異なることがわかる。  

 図 2-10 に，各種鉄心材のヒステリシスループを示す。ループの面積は 1

周期あたりの鉄損（𝑊i/𝑓）に相当する。4 種すべての鉄心材において，𝐷を

小さくするに従って，ヒステリシスループの面積が大きくなることがわかる。

図 2-10 (c)，(d)に示す鉄基アモルファス合金，ナノ結晶軟磁性材は，4 種の

鉄心材の中では比較的ヒステリシスループの面積が小さいことがわかる。な

お，𝐷を小さくするに従って，鉄基アモルファス合金の場合は磁界強度の正

方向に，ナノ結晶軟磁性材の場合は磁界強度の負方向にヒステリシスループ

がややシフトしていることが確認されるが，このオフセットによる鉄損への

影響はほとんどない。 

 

2.4 鉄損算定式の適用可能性評価 

2.4.1 係数の導出 

 はじめに，正弦波電圧励磁時の鉄損特性から，Steinmetz の実験式の係数 
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図 2-9 デューティ比の異なる方形波電圧励磁における  

各種鉄心材の鉄損の実測値  
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(a) 3%方向性ケイ素鋼板 

 

(b) 6.5%ケイ素鋼板 

図 2-10 デューティ比の異なる方形波電圧励磁における  

各種鉄心材のヒステリシスループ（その１）  
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(c) 鉄基アモルファス合金 

 

(d) ナノ結晶軟磁性材 

図 2-10 デューティ比の異なる方形波電圧励磁における  

各種鉄心材のヒステリシスループ（その２）  
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である𝑘，𝛼，𝛽，および iGSE の係数𝑘iを導出する。これらの係数は iGSE，

FFE，WcSE に適用される。図 2-11 に，正弦波電圧励磁における各種鉄心材

の鉄損の測定結果を示す。測定条件は，周波数𝑓が 1 kHz，最大磁束密度𝐵m

が 0.2 T，0.3 T，0.4 T の 3 通りである。方形波電圧励磁の場合と同様に，3%

方向性ケイ素鋼板の鉄損𝑊iが最も大きく，6.5%方向性ケイ素鋼板，鉄基アモ

ルファス合金，ナノ結晶軟磁性材の順に小さくなる。これらの測定値を式(2-

1)で近似し，最小二乗法で𝑘，𝛼，𝛽を決定した。同図より，式(2-1)を用いて

計算した鉄損は実測値と良好に一致していることが確認される。また，得ら

れた𝑘，𝛼，𝛽を式(2-10)に代入して𝑘iを求めた。ここで，式(2-10)の|co 𝜃|𝛼 の

積分は数値積分で求めた。表 2-5 に，得られた各種鉄心材の𝑘，𝛼，𝛽，およ

び𝑘iをまとめて示す。 

 次に，デューティ比𝐷が 1 のときの方形波電圧励磁下の鉄損特性から，LSE

の係数である𝐴h，𝑛，𝛾1，𝛾2を導出する。図 2-12 に，𝐷=1 の方形波電圧で励

磁したときの各種鉄心材の鉄損の測定結果を示す。これらの測定値を式(2-

41)で近似し，最小二乗法で𝐴h，𝑛，𝛾1，𝛾2を決定した。なお，最小二乗法の

制約条件として，𝑛の範囲は 1.6 ≤ 𝑛 ≤ 2 とした[61]。表 2-6 に，各種鉄心材

の質量密度𝑞，および最小二乗法で得られた𝐴h，𝑛，𝛾1，𝛾2を示す。 

 

2.4.2 鉄損の実測値と各種算定法による計算値の比較  

 図 2-13 に，デューティ比𝐷の異なる方形波電圧で励磁したときの各種鉄

心材の鉄損の実測値と計算値を示す。実測値は 2.3.3 項で示した測定結果で

あり，各種鉄損算定法による計算値は，表 2-1 に示す算定式に表 2-5，表 2-

6 に示す係数を適用して求めた。 

 同図(a)に示す 3%方向性ケイ素鋼板の場合，𝐷が 0.8～1 の範囲では iGSE， 
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図 2-11 正弦波電圧励磁における各種鉄心材の鉄損  

（プロット：実測値，実線：OSE による近似） 
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表 2-5 各種鉄心材における OSE および iGSE の係数 

Core material 𝑘 𝛼 𝛽 𝑘i 

3% grain-oriented 

silicon steel 
3.50×10-4 1.680 1.726 2.89×10-5 

6.5% silicon steel 1.23×10-3 1.435 1.861 1.16×10-4 

Iron-based amorphous alloy 5.27×10-3 1.127 1.745 7.06×10-4 

Nanocrystalline 

soft magnetic material 
3.70×10-4 1.246 1.840 4.18×10-5 
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(a) 3%方向性ケイ素鋼板 

 

(b) 6.5%ケイ素鋼板 

図 2-12 𝐷=1 の方形波電圧で励磁したときの鉄損曲線（その１）  
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(c) 鉄基アモルファス合金 

 

(b) ナノ結晶軟磁性材 

図 2-12 𝐷=1 の方形波電圧で励磁したときの鉄損曲線（その２）  
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表 2-6 各種鉄心材における LSE の係数 

Core material 𝑞 (kg/m3) 𝐴h 𝑛 𝛾1 𝛾2 

3% grain-oriented 

silicon steel 
7098 3.24×10-3 2.0 6.79×10-3 4.33×10-1 

6.5% silicon steel 6859 1.26×10-2 2.0 2.76×10-3 7.95×10-2 

Iron-based 

amorphous alloy 
6631 5.07×10-3 1.6 1.12×10-5 8.70×10-2 

Nanocrystalline soft 

magnetic material 
7194 1.04×10-3 1.65 1.78×10-4 2.21×10-3 
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(a) 3%方向性ケイ素鋼板 

 

 

(b) 6.5%ケイ素鋼板 

 

図 2-13 デューティ比の異なる方形波電圧で励磁したときの  

鉄損の実測値と算定値の比較（その１）  
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(c) 鉄基アモルファス合金 

 

 

(d) ナノ結晶軟磁性材 

 

図 2-13 デューティ比の異なる方形波電圧で励磁したときの  

鉄損の実測値と算定値の比較（その２） 
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FFE，WcSE，LSE による算定値はすべて実測値と良く一致している。しか

し，𝐷が 0.8 よりも小さい場合には，FFE による計算値は実測値よりも大き

く，WcSE による計算値は実測値よりも小さくなる。また，𝐷を小さくする

に従って，FFE，WcSE ともに実測値との乖離が大きくなる。一方，iGSE と

LSE は，𝐷が 0.8 より小さい場合でも実測値の傾向を良く捉えており，計算

値は実測値と良く一致している。  

 同図(b)に示す 6.5%ケイ素鋼板の場合も同様であり，iGSE，LSE による計

算値は𝐷によらず実測値と比較的良く一致する一方，𝐷を小さくするに従っ

て FFE，WcSE の計算値は実測値との乖離が大きくなる。 

 同図(c)，(d)の鉄基アモルファス合金とナノ結晶軟磁性材の場合は，FFE，

WcSE に加えて，iGSE の算定精度も悪化するが，LSE による計算値は実測

値と比較的良く一致している。  

 

2.4.3 誤差の評価 

 各種鉄損算定法の算定精度を定量的に把握するため，各点での誤差を評価

する相対誤差𝜂，および全体としての誤差を評価する二乗平均平方根誤差

（RMSE）を求めた。式(2-44)，式(2-45)にそれぞれ𝜂，𝑅𝑀𝑆𝐸の計算式を示す。 

𝜂 =
𝑊i_meas −𝑊i_cal

𝑊i_meas
 (2-44) 

𝑅𝑀𝑆𝐸 = √
1

𝑛
∑(𝑊imeas −𝑊ical)

2
𝑛

𝑖=1

 (2-45) 

ここで，𝑊i_meas，𝑊i_calはそれぞれ鉄損の実測値と計算値である。  

 図 2-14 に，デューティ比𝐷の異なる方形波電圧で励磁したときの各種鉄

損算定法の相対誤差を示す。すべての鉄心材において，FFE の相対誤差は𝐷  
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(a) 3%方向性ケイ素鋼板 

 

 

(b) 6.5%ケイ素鋼板 

 

図 2-14 デューティ比の異なる方形波電圧で励磁したときの  

各種鉄損算定法の相対誤差（その１）  
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(c) 鉄基アモルファス合金 

 

 

(d) ナノ結晶軟磁性材 

 

図 2-14 デューティ比の異なる方形波電圧で励磁したときの  

各種鉄損算定法の相対誤差（その２）  
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を小さくするに従って正方向に拡大する傾向にある。一方，WcSE の相対誤

差は𝐷を小さくするに従って負方向に拡大する傾向にある。また，iGSE の相

対誤差は𝐷が 1 に近いほど正方向に，0 に近いほど負方向に拡大する傾向が

ある。これに対し，LSE は𝐷によらず良好に算定できているといえる。 

 図 2-15 に，デューティ比の異なる方形波電圧で励磁したときの各種鉄損

算定法の二乗平均平方根誤差（𝑅𝑀𝑆𝐸）を示す。同図(a)，(b)に示す 3%方向

性ケイ素鋼板，6.5%ケイ素鋼板の場合，FFE の𝑅𝑀𝑆𝐸が最大であり，iGSE の

𝑅𝑀𝑆𝐸が最小である。一方，同図(c)，(d)に示す鉄基アモルファス合金，ナノ

結晶軟磁性材の場合，FFE の𝑅𝑀𝑆𝐸が最大であることは同様であるが，𝑅𝑀𝑆𝐸

が最小となる鉄損算定法は LSE である。 

 各種鉄損算定式の相対誤差について，デューティ比  𝐷に対する鉄損の変化

と関連づけて考察する。図 2-9 に示したように，各種鉄心材の𝑊i_measは𝐷を

小さくするに従って大きくなる。また，𝐷が小さいほど𝑊i_measの変化が大き

いことから，𝑊i_measを次式で近似する。 

𝑊i_meas =
𝑊i_meas(𝐷=1)

𝐷𝑥
 (2-46) 

ここで，𝑊i_meas(𝐷=1)は𝐷 = 1における鉄損の実測値，𝑥は𝐷に対する鉄損の変

化の程度を表す係数であり，𝑥が大きいほど𝑊i_measは𝐷に対して大きく変化

する。図 2-16 に，鉄損の実測値と式(2-46)による近似曲線を示す。同図から，

式(2-46)は実測値を良好に近似していることがわかる。表 2-7 に，各種鉄心

材の𝑥の値を示す。𝑥は 3%方向性ケイ素鋼板の場合に最大値の 0.73 となり，

鉄基アモルファス合金の場合に最小値の 0.39 となる。 

 𝑊i_measが𝐷の 0.39~0.73 乗に反比例するのに対し，FFE の𝑊i_calは𝐷の 1 乗

に反比例する。したがって，FFE の𝑊i_calは𝑊i_measよりも𝐷に対して大きく変 
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(a) 3%方向性ケイ素鋼板 

 

 

(b) 6.5%ケイ素鋼板 

 

図 2-15 デューティ比の異なる方形波電圧で励磁したときの  

各種鉄損算定法の二乗平均平方根誤差（その１） 
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(c) 鉄基アモルファス合金 

 

 

(d) ナノ結晶軟磁性材 

 

図 2-15 デューティ比の異なる方形波電圧で励磁したときの  

各種鉄損算定法の二乗平均平方根誤差（その２） 
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(a) 3%方向性ケイ素鋼板       (b) 6.5%ケイ素鋼板 

 

 

(c) 鉄基アモルファス合金      (d) ナノ結晶軟磁性材 

 

図 2-16 各種鉄心材の鉄損の実測値と式(2-46)による近似 
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表 2-7 各種鉄心材のデューティ比依存係数  

Core material 𝑥 in 𝑊i(𝐷=1)/𝐷
𝑥 (α − 1) in iGSE 

3% grain-oriented silicon steel 0.73 0.68 

6.5% silicon steel 0.53 0.435 

Iron-based amorphous alloy 0.39 0.127 

Nanocrystalline soft magnetic material 0.51 0.246 
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化するため，𝐷を小さくするに従って相対誤差は正方向に拡大したと考えら

れる。 

 一方，WcSE の𝑊i_calは−𝐷に比例する。そのため，𝐷が比較的大きい場合に

は𝑊i_measの変化は線形とみなせるが，𝐷が小さくなるに従って𝑊i_measの変化

は反比例の要素が強くなるため，WcSE の相対誤差は負方向に拡大したと考

えられる。 

 これらに対して，iGSE の場合，𝑊i_calは𝐷
𝛼−1に反比例する。ここで，表 2-

7 に示した各種鉄心材の(𝛼 − 1)の値を見ると，3%方向性ケイ素鋼板，6.5%

ケイ素鋼板の(𝛼 − 1)の値は𝑥の値に近い。このことから，3%方向性ケイ素鋼

板，6.5%ケイ素鋼板については，比較的 iGSE の算定精度が高くなったと考

えられる。 

最後に，LSE における𝑊i_calの算定精度は，式(2-41)で表される LSE の確か

らしさと，𝐴h，𝑛，𝛾1，𝛾2を決定する最小二乗法の近似精度によって決まる。

LSE は，評価した鉄損算定式の中では最も物理現象を反映した手法といえ

るが，それが完全であるとは言い難い。例えば，ヒステリシス損における最

大磁束密度𝐵mの感度を決定する係数𝑛は，式(2-41)では固定値として与えら

れているが，実際には一意に決まるものではなく，𝐵mの大きさや鉄心材に

依存すると考えられる。また，式(2-41)では，異常渦電流損が𝐵m
1 5と𝑓1 5に比

例することを仮定しているが，1.5 という乗数は物理現象を正確に反映した

ものではなく，経験的に決定した値であると考えられる。このように，式(2-

41)は完全ではないものの，評価した鉄損算定式の中では最も物理現象を反

映した手法であること，また，決定可能な係数の数が最も多いことから，鉄

心材によらず高い算定精度が得られたと考えられる。 
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2.4.4 鉄心材の種類に応じた適切な鉄損算定法の提案  

 設計・開発現場において，真に実用的な鉄損算定法を選定するためには，

算定精度に加えて適用の容易性が重要となる。本項では，算定精度と適用の

容易性を考慮し，鉄心材の種類に応じて適切な鉄損算定法を提案する。  

 はじめに，鉄損算定式の算定精度について考察する。表 2-8 に，各種鉄損

算定式の算定精度の評価を示す。ここで，表中の「〇」はデューティ比 0.1

から 1 までの範囲において，「△」は明示するデューティ比の範囲において

算定精度が高いことを意味し，「×」は算定精度が低いことを意味する。図

2-13 からわかるように，FFE は，すべての鉄心材において鉄損を過大評価す

る傾向があり，鉄損算定式として適さない。WcSE は，鉄損が−𝐷に比例する

関係のため，物理現象を考慮していないが，鉄損の変化が線形とみなせるデ

ューティ比の範囲では誤差が小さく，結果として，3%方向性ケイ素鋼板の

場合はデューティ比 0.5~1 の範囲，6.5%ケイ素鋼板とナノ結晶軟磁性材の場

合は 0.3~1，そして，鉄基アモルファス合金の場合はデューティ比によらず

誤差が小さい。iGSE は，3%方向性ケイ素鋼板や 6.5%ケイ素鋼板など，比較

的板厚が厚い鉄心材の場合に精度良く鉄損を算定できる一方，鉄基アモルフ

ァス合金やナノ結晶軟磁性材の場合は，デューティ比 0.3~1 の範囲に限定さ

れる。LSE は，評価した鉄損算定式の中では最も物理現象を反映した手法で

あるため，材料やデューティ比によらず精度が高い。 

 次に，鉄損算定式の適用の容易性について考察する。表 2-9 に，各種鉄損

算定式における適用容易性の評価を示す。鉄損算定式を適用する上で必要と

なる前提条件は，適用が容易な順に，次項に示す条件 1~3 に分類できる。 
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表 2-8 各種鉄損算定式の算定精度の評価  

Core material FFE WcSE iGSE LSE 

3% grain-oriented silicon steel × 
△ 

0.5 < 𝐷 ≤ 1 
〇 〇 

6.5% silicon steel × 
△ 

0.3 < 𝐷 ≤ 1 
〇 〇 

Iron-based amorphous alloy × 〇 
△ 

0.3 < 𝐷 ≤ 1 
〇 

Nanocrystalline soft magnetic material × 
△ 

0.3 < 𝐷 ≤ 1 
△ 

0.3 < 𝐷 ≤ 1 
〇 

〇: Accurate  △:Partially accurate  ×: Inaccurate 

 

 

 

 

表 2-9 各種鉄損算定式の適用容易性の評価  

Precondition FFE WcSE iGSE LSE 

1: 𝑊i_sin is avairable. 〇 〇 × × 

2: 𝑘, 𝛼, and 𝛽 are avairable. 〇 〇 〇 × 

3: 𝑊i − 𝑓 characteristic is avairable. 〇 〇 〇 〇 

〇: Applicable  ×: Inapplicable 
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条件 1 最大磁束密度，周波数の条件が同一な正弦波電圧で励磁したと

きの鉄損𝑊i_sinが既知である。 

条件 2 Steinmetz の実験式の係数（𝑘，𝛼，𝛽）が既知である。 

条件 3 鉄損曲線が既知である。 

 条件 1 の場合には，FFE，WcSE が適用可能である。FFE の場合は0 81/𝐷

を，WcSE の場合は(2 − 𝐷)𝜋/ を𝑊i_sinに乗じるだけで良いので，簡便である。 

 条件 2 の場合は，さらに iGSE が適用可能となる。iGSE を適用する場合

は𝑘，𝛼，𝛽が既知である必要がある。 

 そして，条件 3 の場合には，さらに LSE が適用可能となる。LSE を適用

するためには，鉄損曲線を近似して𝛾1，𝛾2を求める必要がある。 

 以上，算定精度と適用の容易性について考察した結果，各種鉄心材におけ

る適切な鉄損算定法は次の通りである。鉄心材が 3%方向性ケイ素鋼板，

6.5%ケイ素鋼板の場合，デューティ比によらず iGSE を用いるのが良い。簡

便性を求めるならば WcSE を用いても良いが，3%方向性ケイ素鋼板の場合

はデューティ比 0.5，6.5%ケイ素鋼板の場合はデューティ比 0.3 を下回ると

誤差が大きくなることに留意が必要である。次いで，鉄基アモルファス合金

の場合，デューティ比によらず簡便な WcSE を適用することができる。最後

に，ナノ結晶軟磁性材の場合，デューティ比の下限が 0.3 ならば WcSE を用

いると良いが，デューティ比が 0.3 を下回る場合は LSE が適している。 

 最後に，各種鉄損算定式の適用可能性について総括すると次のとおりであ

る。FFE は鉄心材，デューティ比によらず算定精度が低く，デューティ比が

変化する方形波電圧励磁時の鉄損の算定には適さない。WcSE は簡便性に優

れているが，鉄心材によってはデューティ比が小さい場合に誤差が大きくな

ることに留意が必要である。iGSE は算定精度と簡便性のバランスが取れて
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おり，鉄心材がケイ素鋼板の場合には有用である。一方，鉄基アモルファス

合金やナノ結晶軟磁性材のような薄板材の場合には，デューティ比が小さい

場合に算定精度が悪化するため，より簡便な WcSE を適用するのが良い。最

後に，LSE は鉄損曲線が必要となるため，簡便性には欠けるが，鉄心材，デ

ューティ比によらず算定精度が高い。 

 

2.5 まとめ 

 以上，本章では，先行研究を調査して得られた iGSE，FFE，WcSE，LSE

の 4 種の鉄損算定法について，デューティ比の異なる方形波電圧で励磁さ

れた高周波変圧器の鉄損算定に適用可能であるかを評価した。  

 はじめに，4 種の鉄損算定式をデューティ比の異なる方形波電圧励磁に対

応した算定式に展開した。次いで，3%方向性ケイ素鋼板，6.5%ケイ素鋼板，

鉄基アモルファス合金，ナノ結晶軟磁性材の 4 種類の鉄心材を対象として，

デューティ比 0.1 から 1 までの範囲における鉄損を測定した。そして，算定

精度と適用の容易性という観点で各種鉄損算定式を評価した。その結果，

FFE は，鉄心材，デューティ比によらず算定精度が低く，デューティ比が変

化する方形波電圧励磁時の鉄損の算定には適さないことを明らかにした。次

に，WcSE は，簡便性に優れているが，鉄心材によってはデューティ比が小

さい場合に誤差が大きくなることを明らかにした。そして，iGSE は，算定

精度と簡便性のバランスが取れており，鉄心材がケイ素鋼板の場合には有用

である一方で，鉄基アモルファス合金やナノ結晶軟磁性材のような薄板材の

場合には，デューティ比が小さい場合に算定精度が悪化することを明らかに

した。最後に，LSE は，鉄損曲線が必要となるため，簡便性に欠けるが，鉄

心材，デューティ比によらず算定精度が高いことを明らかにした。  
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第３章 高周波変圧器に用いられる鉄心材の

定量的選定方法の提案 

 

 

3.1 背景 

 変圧器に用いられる代表的な鉄心材はケイ素鋼板とフェライトである。ケ

イ素鋼板は電力や産業分野向けの商用周波変圧器に，フェライトは家電やモ

バイル情報端末向けの 100 kHz 超で駆動する電源の高周波変圧器にそれぞ

れ用いられている。このような鉄心材が選択される理由として，鉄心，ひい

ては変圧器の寸法を小さくできることが挙げられる。つまり，低周波では飽

和磁束密度の高い鉄心材ほど鉄心の寸法を小さくできるため，ケイ素鋼板が

選択される。一方，100 kHz 超の周波数では高い飽和磁束密度よりも低損失

であることが重要となるため，フェライトが用いられる。すでに製品として

成熟している商用周波変圧器や小容量高周波電源に対し，大容量 DC-DC コ

ンバータは実用化に至っておらず，それに用いられる高周波変圧器に適した

鉄心材は明らかにされていない。また，DC-DC コンバータの駆動周波数は，

一般に高効率化を重視する場合には低く，小形化を重視する場合には高く設

定されるが，高調波や騒音，EMC の規制といった外的要因にも左右され得

るため，明確な指針がない。したがって，高周波変圧器を設計する際には，

DC-DC コンバータの駆動周波数に合わせて，最適な鉄心材を選定する必要

がある。しかし，各周波数域に適した鉄心材を選定する指針は明確に示され

ていない。そこで，駆動周波数と鉄心材の関係を把握するため，大容量 DC-

DC コンバータへの適用を想定した高周波変圧器の先行研究を調査した。  
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 図 3-1 に，各種鉄心材を用いた高周波変圧器の駆動周波数と定格容量の関

係を示し，表 3-1 にその諸元を示す。ここで，高周波変圧器の定格容量（単

位：VA）が記載されていない文献については，DC-DC コンバータの定格容

量（単位：W）を高周波変圧器の定格容量とした。また，調査した先行研究

は，高周波変圧器の設計最適化，解析事例，試作事例を含んでいる。したが

って，同表に記載の駆動周波数，定格容量において，必ずしも連続運転が実

証されているわけではないことに留意されたい。  

 調査の結果，高周波変圧器の鉄心材として，ケイ素鋼板，鉄基アモルファ

ス合金，ナノ結晶軟磁性材，フェライトが用いられていることが判明した。

各種鉄心材の駆動周波数と定格容量の範囲は次のとおりである。はじめに，

ケイ素鋼板の場合，周波数は 1~10 kHz，定格容量は 9~5000 kVA の範囲であ

る[62]–[64]。このうち，1 kHz，5000 kVA の高周波変圧器が調査範囲の中で

最大の定格容量を有する[63]。次に，鉄基アモルファス合金の場合，周波数

は 1~10 kHz，定格容量は 1~500 kVA である[64]–[72]。そして，ナノ結晶軟

磁性材の場合，周波数は 1~200 kHz，定格容量は 2.2~1000 kVA の範囲であ

る[48], [73]–[88]。なお，20 kHz での検討事例が比較的多く見受けられるが

[81]–[85]，この理由として，20 kHz が可聴域を超えており，騒音の懸念がな

いことが挙げられる。最後に，フェライトの場合，周波数は 10~76 kHz，定

格容量は 1~25 kVA の範囲である[89]–[94]。定格容量を 100 kVA 超に限定す

ると，用いられている鉄心材はケイ素鋼板，鉄基アモルファス合金，ナノ結

晶軟磁性材であり，駆動周波数の範囲は 1~20 kHz である。 

 図 3-2 に，各種鉄心材のヒステリシスループと，鉄損の周波数特性を示す。

ケイ素鋼板は飽和磁束密度が高いが，鉄損が大きい。この特性から，ケイ素

鋼板は周波数が低く，大容量の用途に適している。一方，フェライトは飽和  
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図 3-1 各種鉄心材を用いた高周波変圧器の駆動周波数と定格容量の関係

（文献[48]，[62]–[94]をもとに作成） 
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表 3-1 各種鉄心材を用いた高周波変圧器の諸元（その１）  

Core material 
Frequency 

(kHz) 

Rated power 

(kVA) 

Input 

voltage (V) 

Output 

voltage (V) 
Ref. 

Silicon steel 1 200 600 600 [62] 

Silicon steel 1 5000 5000 5000 [63] 

Silicon steel 10 9 300 300 [64] 

Amorphous 1 1 250 500 [65] 

Amorphous 1.2 280 800 800 [66] 

Amorphous 3 500 2400 4800 [67] 

Amorphous 3.6 20 – – [68] 

Amorphous 4 2.5 200 200 [69] 

Amorphous 4 170 – – [70] 

Amorphous 10 1.73 – – [71] 

Amorphous 10 5 230 230 [72] 

Amorphous 10 9 300 300 [64] 

Nanocrystalline 1 50 3000 350 [73] 

Nanocrystalline 1.55 200 1000 1000 [74] 

Nanocrystalline 1.75 150 – – [75] 

Nanocrystalline 5 1000 3000 6000 [76] 

Nanocrystalline 5.165 250 1087 2500 [77] 

Amorphous: Iron-based amorphous alloy 

Nanocrystalline: Nanocrystalline soft magnetic material  
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表 3-1 各種鉄心材を用いた高周波変圧器の諸元（その２）  

Core material 
Frequency 

(kHz) 

Rated power 

(kVA) 

Input 

voltage (V) 

Output 

voltage (V) 
Ref. 

Nanocrystalline 8 500 3600 3600 [78] 

Nanocrystalline 10 350 3000 3000 [79] 

Nanocrystalline 14 8 600 8 [80] 

Nanocrystalline 20 6 360 60 [81] 

Nanocrystalline 20 8.3 500 50000 [82] 

Nanocrystalline 20 10 350 350 [83] 

Nanocrystalline 20 100 750 750 [84] 

Nanocrystalline 20 166 1000 400 [85] 

Nanocrystalline 25 50 750 600 [86] 

Nanocrystalline 40 2.5 216 216 [87] 

Nanocrystalline 100 2.2 24 360 [88] 

Nanocrystalline 200 30 325 10000 [48] 

Ferrite 10 5 600 400 [89] 

Ferrite 48 25 7000 400 [90] 

Ferrite 50 1 500 400 [91] 

Ferrite 50 25 8000 400 [92] 

Ferrite 55 10 340 370 [93] 

Ferrite 76 5 760 54 [94] 

Nanocrystalline: Nanocrystalline soft magnetic material  
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(a) ヒステリシスループ 

 

 

(b) 鉄損の周波数特性 [95] 

図 3-2 各種鉄心材の特性 
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磁束密度が低く，鉄損が小さいことから，高周波，小容量の用途に適してい

る。1~20 kHz の範囲では，ナノ結晶軟磁性材の鉄損が最も小さい。しかし，

ケイ素鋼板，鉄基アモルファス合金に比べて，ナノ結晶軟磁性材は飽和磁束

密度が低い。このことから，同周波数範囲において，必ずしもナノ結晶軟磁

性材が最適な鉄心材とは言い難い。飽和磁束密度と鉄損のどちらも，変圧器

の体積を決定する要素である。しかし，その両方を考慮して，各周波数域に

おける鉄心材を定量的に比較評価する手法は確立されていない。また，第 2

章で示したように，DC-DC コンバータに用いられる高周波変圧器は，デュ

ーティ比が時間的に変化する方形波電圧で励磁され，デューティ比に対する

鉄損の変化の程度は鉄心材によって異なる。したがって，各周波数域に適し

た鉄心材を選定するためには，デューティ比と鉄損の関係も考慮する必要が

ある。 

 以上を踏まえ本章では，各周波数域において，高周波変圧器の体積を最小

化できる鉄心材を定量的に選定する方法を提案する。具体的には，最大磁束

密度と周波数の積の逆数を体積指標と称し，体積指標を用いた鉄心材の評価

方法を提案する[96]。 

 本章の以降の構成は次のとおりである。3.2 節では体積指標の定義につい

て説明する。続く 3.3 節では各種鉄心材の体積指標を算出し，3.4 節におい

て各種鉄心材の体積指標を比較評価する。最後に 3.5 節で本章をまとめる。 

 

3.2 体積指標の定義 

 本節では，変圧器における印加電圧と最大磁束密度，周波数などの関係を

表す一般的な式から，体積指標を定義する。  

 一般的な DC-DC コンバータでは，フィードバック制御により高周波変圧
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器に印加される電圧と印加時間との積が一定となるよう制御されている。

図 3-3 に，大容量用途に適したフルブリッジ型 DC-DC コンバータにおける，

高周波変圧器の印加電圧波形を示す。フィードバック制御により，DC-DC

コンバータの入力電圧の振幅𝑉1が高くなるとデューティ比𝐷を小さくし，𝑉1

が低くなると𝐷を大きくする。つまり，定常時における𝑉1𝐷は一定となる。

また，同図より，定常時における𝐷，オン時間𝑡ON，周波数𝑓の関係は式(3-1)

で表される。 

𝐷 = 2𝑡ON𝑓 (3-1) 

 磁束密度は単位面積当たりの磁束の量であることから[35]，鎖交磁束𝛷，

最大磁束密度𝐵m，一次巻線（励磁巻線）の巻数𝑁1，鉄心の有効断面積𝑆の関

係は式(3-2)で表される。 

𝛷 = 2𝑁1𝐵m𝑆 (3-2) 

ここで，右辺の 2 という係数は，定常状態における 1 周期の間に最大磁束密

度が−𝐵mから𝐵mへと，2𝐵m変化することによる。 

振幅𝑉1の方形波電圧が時間𝑡ONだけ印加されるとき，漏れ磁束のない理想

的な条件における鎖交磁束𝛷は式(3-3)で表される。 

𝛷 = ∫ 𝑉1

𝑡ON

0

d𝑡 = 𝑉1𝑡ON (3-3) 

式(3-1)，(3-2)，(3-3)から𝛷と𝑡ONを消去すると，次式のようにまとめられる。  

𝑁1𝑆

𝑉1𝐷
=

1

 𝐵m𝑓
 (3-4) 

ここで，先述のとおり，本章では𝑉1𝐷は一定として扱うので，式(3-4)におけ

る𝑉1𝐷を 1 とすれば，𝑁1𝑆が𝐵m𝑓に反比例する関係が得られる。 
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図 3-3 フルブリッジ型 DC-DC コンバータ向け高周波変圧器に  

印加される方形波電圧の一例（図 2-1 を再掲） 
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 図 3-4 を用いて，𝑁1𝑆が変圧器の体積の指標になる理由を説明する。同図

(a)は変圧器の正面図と断面図であり，この図における巻線の巻数と鉄心の

断面積を基準とする。同図(b)は，鉄心の断面積を変えず，巻数を多くした

場合の断面図である。同図(a)の基準例に比べ，体積が大きくなることが了

解される。同様に，同図(c)に，巻線の巻数を変えず，鉄心の断面積を大きく

した場合の断面図を示す。この場合も，同図(a)の基準例に比べ体積が大き

くなる。したがって，巻線の巻数を多くした場合も，鉄心の断面積を大きく

した場合も，変圧器の体積が大きくなることがわかる。そこで本論文では，

𝑁1𝑆が𝐵m𝑓に反比例することから，𝐵m𝑓の逆数を変圧器の体積指標𝑉indexと定

義する。 

 𝑉indexは，最大磁束密度𝐵mと周波数𝑓の積の逆数であることから，𝐵mを大

きく，また𝑓を高くするに従って，変圧器の体積が小さくなることを意味す

る。しかし，実際には変圧器の体積を際限なく小さくすることは不可能であ

る。その理由は 2 つある。1 つは磁気飽和，もう 1 つは損失に伴う温度上昇

である。そこで，最大磁束密度𝐵mと周波数𝑓に対して，次に説明する磁気飽

和と温度上昇に関する制約を加えることとする。  

 まず，磁気飽和に関しては，動作磁束密度が飽和領域に達しないように，

各種鉄心材の磁気特性に合わせてマージンを設定することが一般的である

が，本論文では，簡単のため𝐵10の 80%を最大磁束密度𝐵mの上限と定める。

ここで，𝐵10は磁界強度 1000 A/m における磁束密度である。図 3-2 (a)に，各

種鉄心材の𝐵10を付記する。 

 次に，温度上昇に関する制約について説明する。鉄損による鉄心の温度上

昇をΔ𝑇，その許容値をΔ𝑇Sとする。最大磁束密度𝐵mを大きく，また周波数𝑓 
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(a) 高周波変圧器の外形模式図 

 

 

(b) 鉄心断面積を変えず，巻線の巻数を多くした場合の断面図  

 

 

(c) 巻線の巻数を変えず，鉄心断面積を大きくした場合の断面図  

 

図 3-4 巻線の巻数，および鉄心断面積と変圧器体積との関係  
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を高くするに従って，鉄損が増大するため，ある𝐵mと𝑓の組み合わせにおい

てΔ𝑇がΔ𝑇Sに達する。したがって，任意の𝑓において，Δ𝑇 = Δ𝑇Sとなるような

𝐵mが，温度上昇を考慮した場合の𝐵mの許容値であり，これを𝐵m
′ と表記する。

𝐵m
′ の導出方法については，3.3 節で説明する。 

 上述の磁気飽和と温度上昇に関する制約を加えると，𝑉indexは次式で表さ

れる。 

𝑉index =

{
 

 
1

0 8𝐵10𝑓
    (𝐵m

′ > 0 8𝐵10)

1

𝐵m
′ 𝑓
  (𝐵m

′ ≤ 0 8𝐵10)

 (3-5) 

式(3-5)の上段が磁気飽和に関する制約に対応し，下段が温度上昇Δ𝑇に関す

る制約に対応する。 

 図 3-5 に，式(3-5)から求まる𝑉indexと𝑓の関係の模式図を示す。同図におい

て，磁気飽和に関する制約を青線，温度上昇Δ𝑇に関する制約を赤線で示す。

周波数𝑓が低いとき，𝑉indexは𝑓にのみ反比例する（同図の青の実線）。周波数

𝑓を高くしていくと，ある周波数において，Δ𝑇 = Δ𝑇Sとなる最大磁束密度𝐵m
′

が0 8𝐵10と等しくなる（同図の𝐵m
′ ＝0 8𝐵10の点）。これよりも高い周波数では，

𝑓を高くするに従って𝐵m
′ が小さくなることから，𝑉indexは𝑓にのみ反比例する

場合と比べて大きくなる（同図の赤の実線）。したがって，同図において，

実線が𝑉indexを表し，この実線を下限とする領域が変圧器の設計可能領域と

なる。 

 

3.3 各種鉄心材の体積指標の導出 

 図 3-6 に体積指標𝑉indexの導出フローを示す。はじめに，鉄心の温度上昇

Δ𝑇の許容値Δ𝑇Sを設定し，そのΔ𝑇Sとなるような鉄損𝑊iを計算する。次に，計 
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図 3-5 体積指標と周波数の関係  
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図 3-6 体積指標の導出フロー  
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算された𝑊iとなるような周波数𝑓と，その𝑓において，Δ𝑇 = Δ𝑇Sとなるような

最大磁束密度𝐵m
′ の組み合わせを求める。そして𝐵m

′ と，磁界強度 1000 A/m に

おける磁束密度に 0.8 のマージンを設定した0 8𝐵10を比較し，𝐵m
′ の方が大き

いならば式(3-5)の上段の式を，そうでないならば式(3-5)の下段の式を用い

て𝑉indexを導出する。以降では，まず始めに，設定したΔ𝑇Sから𝑊iを求めるた

め，各種鉄心材における𝑊iとΔ𝑇の関係を実験的に求める。次いで，第 2 章

で検討した鉄損算定式を用いて，Δ𝑇 = Δ𝑇Sとなるような𝐵m
′ と𝑓の関係を求め

る。最後に，各種鉄心材の𝑉indexを導出する。 

 はじめに，各種鉄心材の𝑊iとΔ𝑇の関係を求める。第 2 章での評価と同様

に，3%方向性ケイ素鋼板，6.5%ケイ素鋼板，鉄基アモルファス合金，ナノ

結晶軟磁性材の 4 種の鉄心材を試験体として，𝑊iとΔ𝑇の関係を実験的に求

めた。各種鉄心材，および鉄損測定システムの詳細については 2.3 節を参照

されたい。 

 測定条件は次のとおりである。アクリルボックス内に鉄心を設置し，冷却

条件は自然空冷とした。図 3-7 に示す位置に K 熱電対を取り付け，鉄心の

表面温度を測定した。また，同じく K 熱電対を用いてアクリルボックス内

の周囲温度を測定した。鉄心の表面温度から周囲温度を差し引いた値をΔ𝑇

とした。温度レコーダには KEYENCE NR-250 を用いた。 

 図 3-8 を用いて，Δ𝑇の測定方法を説明する。測定時間の短縮を図るため，

はじめに，鉄心の温度上昇が 程度となるような励磁電圧を設定する。鉄

心温度が一定とみなせるほど安定したときの温度上昇をΔ𝑇とし，Δ𝑇とその

ときの鉄損𝑊iを記録する。次に，空冷ファンを用いて鉄心を冷却するととも

に，励磁電圧を小さくする。そして，鉄心温度が再び安定したときのΔ𝑇と 

𝑊iを記録する。以上を繰り返して各種鉄心材の𝑊iとΔ𝑇の関係を取得した。 
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図 3-7 熱電対の取付位置 
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図 3-8 鉄心温度上昇の測定の一例 
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 図 3-9 に，実測によって取得した各種鉄心材の𝑊iとΔ𝑇の関係を示す。近

似曲線をΔ𝑇 = 𝑎1𝑊i
𝑎2と定め，実測値を最小二乗法で近似した。同図を見る

と，実測値と近似曲線は鉄心材によらず良好に一致していることが認めら

れる。この近似曲線から，任意の温度上昇許容値Δ𝑇sに対する𝑊iは次式で求

められる。 

𝑊i = (Δ𝑇S/𝑎1)
1
𝑎2 (3-6) 

 次に，鉄損算定式を用いて，𝐵m
′ と𝑓の関係を求める。第 2 章での検討結果

から，鉄心材の種類やデューティ比𝐷の値によらず高精度に鉄損を算定可能

な，発生要因毎に分離して鉄損を計算する方法（LSE）を用いる。LSE にお

いて，デューティ比𝐷が時間的に変化する方形波電圧で励磁された高周波変

圧器の鉄損は，式(3-7)で表される。表 3-2 に，各種鉄心材における LSE の

係数を示す。 

𝑊i = 𝐴h𝐵m
𝑛𝑓 +

1 𝛾1
𝑞

1

𝐷
𝐵m
2 𝑓2 +

8𝛾2
𝑞

1

√𝐷
𝐵m
1 5𝑓1 5 (3-7) 

 式(3-6)，(3-7)を用いて，任意のΔ𝑇S，𝐷における，各種鉄心材の𝐵m
′ と𝑓の関

係を決定することができる。一例として，Δ𝑇S =  0 K，𝐷 = 1における，3%方

向性ケイ素鋼板の場合を取り上げる。式(3-6)，(3-7)から𝑊iを消去し，3%方

向性ケイ素鋼板のパラメータである，𝑎1 = 7  25，𝑎2 = 0  92，𝐴h = 3 2 ×

10−3，𝑛 = 2，𝑞 = 7098，𝛾1 =   79 × 10
−3，𝛾2 = 0  33を代入すると，式(3-8)

が得られる。 

3 2 × 10−3𝐵m
2 𝑓 +

1 ∙   79 × 10−3

7098
𝐵m
2 𝑓2 +

8 ∙ 0  33

7098
𝐵m
1 5𝑓1 5 = (

 0

7  25
)

1
0 692

 (3-8) 

これを整理すると， 
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(a) 3%方向性ケイ素鋼板 

 

 

(b) 6.5%ケイ素鋼板 

 

図 3-9 各種鉄心材の鉄損と温度上昇の関係（その１）  
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(c) 鉄基アモルファス合金 

 

 

(d) ナノ結晶軟磁性材 

 

図 3-9 各種鉄心材の鉄損と温度上昇の関係（その２）  
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表 3-2 各種鉄心材における LSE の係数（表 2-6 を再掲） 

Core material 𝑞 (kg/m3) 𝐴h 𝑛 𝛾1 𝛾2 

3% grain-oriented 

silicon steel 
7098 3.24×10-3 2.0 6.79×10-3 4.33×10-1 

6.5% silicon steel 6859 1.26×10-2 2.0 2.76×10-3 7.95×10-2 

Iron-based 

amorphous alloy 
6631 5.07×10-3 1.6 1.12×10-5 8.70×10-2 

Nanocrystalline soft 

magnetic material 
7194 1.04×10-3 1.65 1.78×10-4 2.21×10-3 

 



 

 

92 

 

(3 2 × 10−3𝑓 + 1 53 × 10−5𝑓2)𝐵m
2 +   88 × 10−4𝑓1 5𝐵m

1 5 = 11   (3-9) 

となる。𝑓 = 100 Hz の場合，式(3-9)は， 

0  77𝐵m
2 + 0  88𝐵m

1 5 = 11   (3-10) 

となる。式(3-10)を満たす𝐵mが𝐵m
′ であり，𝐵m

′ = 3 97と求められる。同様に，

𝑓 = 1 kHz の場合は𝐵m
′ = 0 53 となる。 

 上述の計算には Excel VBA を用い，周波数を入力として各種鉄心材の𝐵m
′

を求めた。図 3-10 に，各種鉄心材における𝐵m
′ と𝑓の関係を示す。ここで，𝐷

は 1 とし，Δ𝑇Sは 40，60，80 K の 3 通りを設定した。同図(a)の 3%方向性ケ

イ素鋼板の場合，図中の*1 に示すように，Δ𝑇Sが 40 K の場合には 270 Hz で

𝐵m
′ が0 8𝐵10（1.792 T）と等しくなる。このことから，周波数 270 Hz 未満で

は，温度上昇の制約を受けないため，最大磁束密度を0 8𝐵10（1.792 T）まで

高めることができるが，270 Hz 以上では，温度上昇の制約を受けるため，

𝐵m
′ は周波数を高くするに従って小さくなる。同様にして，𝐵m

′ が0 8𝐵10（1.792 

T）と等しくなる周波数は，Δ𝑇Sが 60 K の場合には 400 Hz，80 K の場合には

500 Hz となり，温度上昇の許容値Δ𝑇Sを高くするほど，𝐵m
′ が0 8𝐵10と等しく

なる周波数が高くなることが了解される。同図(b)，(c)，および(d)に示す 6.5%

ケイ素鋼板，鉄基アモルファス合金，ナノ結晶軟磁性材の場合も同様に，温

度上昇の許容値Δ𝑇Sを高くするほど，𝐵m
′ が0 8𝐵10と等しくなる周波数が高く

なる。 

 次に，𝐵m
′ が0 8𝐵10と等しくなる周波数の鉄心材による差異に着目する。図

3-2 に示したように，各種鉄心材の𝐵10は，3%方向性ケイ素鋼板，6.5%ケイ

素鋼板，鉄基アモルファス合金，ナノ結晶軟磁性材の順に小さくなり，同順

で𝑊iが小さくなる。また，図 3-11 に示すように，𝐵10が小さくなるほど，ま 
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(a) 3%方向性ケイ素鋼板 

 

 

(b) 6.5%ケイ素鋼板 

図 3-10 鉄心の温度上昇の許容値Δ𝑇Sが 40, 60, 80 K であるときの 

最大磁束密度と周波数の関係（その１）  
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(c) 鉄基アモルファス合金 

 

 

(d) ナノ結晶軟磁性材 

図 3-10 鉄心の温度上昇の許容値Δ𝑇Sが 40, 60, 80 K であるときの 

最大磁束密度と周波数の関係（その２） 
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(a) 𝐵10が小さくなった場合 

 

 

(b) 𝑊iが小さくなった場合 

 

図 3-11 𝐵m
′ が0 8𝐵10と等しくなる周波数の変化を説明する模式図  

𝐵
m′

0 8𝐵10

𝑓

𝐵m
′

0 8𝐵10

𝐵
m′

𝑓
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た𝑊iが小さくなるほど，𝐵m
′ が0 8𝐵10と等しくなる周波数は高くなる。したが

って，Δ𝑇Sが等しい条件では，𝐵m
′ が0 8𝐵10と等しくなる周波数は，3%方向性

ケイ素鋼板，6.5%ケイ素鋼板，鉄基アモルファス合金，ナノ結晶軟磁性材の

順に高くなることがわかる。 

 以上のようにして求めた𝐵m
′ と𝑓の関係から，式(3-5)を用いて各種鉄心の

𝑉indexを導出する。図 3-12 に，𝐷を 1 としたときの各種鉄心の体積指標と周

波数の関係を示す。すべての鉄心において，温度上昇の許容値Δ𝑇Sを高くす

るほど，また，𝑓が高くなるほど𝑉indexが小さくなることがわかる。Δ𝑇Sが一

定の条件では，式(3-5)の上段の式に示すように，𝑓が高くなるほど𝑉indexは𝑓

に反比例して小さくなる。このとき，𝐵m
′ >0 8𝐵10である。さらに𝑓が高くなる

と，やがて𝐵m
′ =0 8𝐵10となる。例えば，Δ𝑇S=40 K の条件において，同図(c)に

示す鉄基アモルファス合金の場合は 1.1 kHz，同図(d)に示すナノ結晶軟磁性

材の場合は 5 kHz で𝐵m
′ =0 8𝐵10となり，それよりも高い周波数では，式(3-5)

の下段の式に示すように，𝑉indexは𝐵m
′ と𝑓の積に反比例する。 

 ここで，周波数𝑓が変化することによる𝑉indexの変化の程度に着目する。同

図(d)に示すナノ結晶軟磁性材の場合，𝐵m
′ =0 8𝐵10となる 5 kHz よりも高い𝑓

では，𝑓が高くなることによる𝑉indexの低減効果が小さい。例えば，2 kHz，4 

kHz におけるナノ結晶軟磁性材の𝑉indexはそれぞれ 5.16×10-4 T-1Hz-1，2.58×

10-4 T-1Hz-1 である。𝑓が 2 kHz から 4 kHz になることで𝑉indexが約 50%低減し

ている。これに対し，5 kHz，10 kHz における𝑉indexは，それぞれ 2.07×10-4 

T-1Hz-1，1.92×10-4 T-1Hz-1 である。この場合，𝑓が 2 倍になっても𝑉indexは 7.3%

しか低減していない。このことから，本論文では，各種鉄心材において，𝑉index

の変曲点となる𝑓，すなわち，𝐵m
′ =0 8𝐵10となる𝑓を最適周波数𝑓opと定義する。 
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(a) 3%方向性ケイ素鋼板 

 

 

(b) 6.5%ケイ素鋼板 

図 3-12 各種鉄心の体積指標と周波数の関係（𝐷=1）（その１） 
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(c) 鉄基アモルファス合金 

 

 

(d) ナノ結晶軟磁性材 

図 3-12 各種鉄心の体積指標と周波数の関係（𝐷=1）（その２） 
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3.4 各種鉄心材の体積指標の比較 

 はじめに，鉄心の温度上昇の許容値Δ𝑇Sをパラメータとして，各種鉄心材

の体積指標𝑉indexを比較する。図 3-13 に，デューティ比𝐷=1 における各種鉄

心材の𝑉indexを示す。Δ𝑇Sが 40 K，60 K，80 K のいずれの場合においても，

𝑉indexが最小となる鉄心材は，周波数𝑓の低い方から，3%方向性ケイ素鋼板，

6.5%ケイ素鋼板，鉄基アモルファス合金，ナノ結晶軟磁性材の順に推移し

ている。低周波域では飽和磁束密度の高い鉄心ほど𝑉indexが小さくなる一方，

高周波域では鉄損が小さな鉄心ほど𝑉indexが小さくなることがわかる。同図

から，各周波数域で𝑉indexが最小となる鉄心を明らかにすることができる。  

 図 3-14 に，𝑉indexが最小となる鉄心と周波数𝑓の関係，および各種鉄心の

最適周波数𝑓opを示す。Δ𝑇Sが 40 K の場合，𝑉indexが最小となる鉄心は，0.41 

kHz 未満では 3%方向性ケイ素鋼板，0.41~0.56 kHz では 6.5%ケイ素鋼板，

0.56~1.41 kHz では鉄基アモルファス合金，1.41 kHz 以上ではナノ結晶材軟

磁性材となる。また，同図から，Δ𝑇Sが高いほど，3%方向性ケイ素鋼板の𝑉index

が最小となる周波数範囲が拡大する一方，ナノ結晶軟磁性材の𝑉indexが最小

となる周波数範囲が縮小することがわかる。各種鉄心の𝑓opは，いずれも

𝑉indexが最小となる周波数範囲にある。また，Δ𝑇Sが高くなるに従って，𝑓opも

高くなる。 

 次に，デューティ比𝐷をパラメータとした場合の各種鉄心材の𝑉indexを比

較する。図 3-15 に，Δ𝑇S=40 K における，𝐷をパラメータとした各種鉄心材

の𝑉indexを示す。いずれの𝐷においても，𝑉indexが最小となる鉄心は，周波数

の低い方から 3%方向性ケイ素鋼板，6.5%ケイ素鋼板，鉄基アモルファス合

金，ナノ結晶軟磁性材の順に推移している。図 3-16 に，図 3-15 から求めた

𝑉indexが最小となる鉄心，𝐷，𝑓の関係を示す。𝐷を小さくするに従って，3% 
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(a) Δ𝑇S=40 K 

 

(b) Δ𝑇S=60 K 

 

(c) Δ𝑇S=80 K 

図 3-13 温度上昇許容値をパラメータとした各種鉄心の体積指標の比較  
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図 3-14 体積指標が最小となる鉄心と周波数の関係（𝐷=1） 
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(a) 𝐷=1 

 

(b) 𝐷=0.5 

 

(c) 𝐷=0.1 

図 3-15 デューティ比をパラメータとした各種鉄心の体積指標の比較  
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図 3-16 体積指標が最小となる鉄心，デューティ比，  

周波数の関係（Δ𝑇S=40 K） 
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方向性ケイ素鋼板の𝑉indexが最小となる周波数範囲が狭くなり，ナノ結晶軟

磁性材の𝑉indexが最小となる周波数範囲は広くなる。これは，第 2 章で明ら

かにしたように，鉄心材によらず，𝐷が小さくなるほど鉄損が大きくなるが，

その程度が 3%方向性ケイ素鋼板では大きく，ナノ結晶軟磁性材では小さい

ためである。検討した範囲の中で最小の𝐷である 0.1 の場合，𝑉indexが最小と

なる鉄心は 0.165 kHz 未満では 3%方向性ケイ素鋼板，0.165~0.29 kHz では

6.5%ケイ素鋼板，0.29~0.85 kHz では鉄基アモルファス合金，0.85 kHz 以上

ではナノ結晶材軟磁性材となる。また，各種鉄心の𝑓opは，いずれも𝑉indexが

最小となる周波数範囲にあり，𝐷が小さくなるに従って，𝑓opは低くなる。 

 以上の評価から，𝐷の下限𝐷minとΔ𝑇Sを仮定して，大容量 DC-DC コンバー

タに用いられる高周波変圧器に適した鉄心材，および，その鉄心材に適した

駆動周波数を求める。通常，フィードバック制御を備えたフルブリッジ型

DC-DC コンバータでは，入力電圧𝑉inの変動に応じて，𝐷を調整して出力電

圧を一定に制御する。図 3-17 に示すように，𝑉inが設計上運転可能な最小値

𝑉in_minであるとき，𝐷は最大値𝐷maxとなり，逆に，𝑉inが設計上運転可能な最

大値𝑉in_maxであるとき，𝐷は最小値𝐷minとなる。つまり，𝑉inと𝐷に関して，式

(3-11)が成り立つ。 

𝑉in_max𝐷min = 𝑉in_min𝐷max (3-11) 

また，同図に示すように，𝑉inが正負に等しく変動率δだけ変動することを仮

定すると，次式が成り立つ。 

𝑉in_max = (1 + 𝛿)𝑉in 

𝑉in_min = (1 − 𝛿)𝑉in 

(3-12) 

ここで，スイッチング損失やデッドタイムを無視して𝐷maxは 1 であると仮

定し，式(3-12)を式(3-11)に代入して整理すると，𝐷minは式(3-13)で表される。 
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図 3-17 入力電圧𝑉inの変動とデューティ比𝐷の関係 
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𝐷min =
1 − 𝛿

1 + 𝛿
 (3-13) 

 一例として，𝛿=20%，Δ𝑇S=40 K の条件における最適な鉄心材，および駆動

周波数を求める。式(3-13)より，𝐷min=0.67 となる。図 3-16 から，𝐷=0.67，

Δ𝑇S=40 K の条件における，𝑉indexが最小となる周波数範囲と鉄心材の関係を

読み取ると，0.35 kHz 未満では 3%方向性ケイ素鋼板，0.35~0.52 kHz では

6.5%ケイ素鋼板，0.52~1.35 kHz では鉄基アモルファス合金，1.35 kHz 以上

ではナノ結晶材軟磁性材の𝑉indexが最小となる。 

 図 3-1 に示したとおり，100 kVA を超える高周波変圧器の駆動周波数は

1~20 kHz である。上述の𝑉indexが最小となる周波数範囲を考慮すると，1~1.35 

kHz では鉄基アモルファス合金，1.35~20 kHz ではナノ結晶軟磁性材を用い

ることが適当である。さらに，図 3-16 から，𝐷min=0.67，Δ𝑇S=40 K における

最適周波数𝑓opを読み取ると，鉄基アモルファス合金の場合は 1.1 kHz，ナノ

結晶軟磁性材の場合は 4.2 kHz で駆動するのが良い。 

 以上述べたように，体積指標による評価法を用いて，入力電圧の変動と，

鉄心の温度上昇の許容値を条件として与えれば，その条件に適した鉄心材と

駆動周波数の関係を導出できることを明らかにした。 

 

3.5 まとめ 

 高周波変圧器を設計する際には，DC-DC コンバータの駆動周波数に合わ

せて最適な鉄心材を選定する必要がある。大容量 DC-DC コンバータの駆動

周波数は 1 kHz から 20 kHz の範囲であるが，この周波数域に適した鉄心材

を選定するための明確な指針は明らかにされていない。この課題を解決する

ため，各周波数域において，高周波変圧器の体積が最小となるような鉄心材
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を定量的に選定する方法を提案した。具体的には，最大磁束密度と周波数の

積の逆数を体積指標と称し，体積指標を用いた鉄心材の評価方法を提案した。

そして，3%方向性ケイ素鋼板，6.5%ケイ素鋼板，鉄基アモルファス合金，

ナノ結晶軟磁性材の 4 種の鉄心材を対象に，LSE を用いて鉄損を算定して

各種条件下の体積指標を導出し，比較評価した。その結果，体積指標が最小

となる鉄心は，周波数の低い方から，3%方向性ケイ素鋼板，6.5%ケイ素鋼

板，鉄基アモルファス合金，ナノ結晶軟磁性材の順に推移することを明らか

にした。さらに，入力電圧の変動と，鉄心の温度上昇の許容値を条件として

与えれば，その条件に適した鉄心材と駆動周波数の関係を導出できることを

明らかにした。例えば，入力電圧の変動が±20%，鉄損による鉄心の温度上

昇の許容値が自然空冷条件で 40 K の場合，1~1.35 kHz では鉄基アモルファ

ス合金，1.35~20 kHz ではナノ結晶軟磁性材を用いると良いことを明らかに

した。さらに，体積と効率のバランスを考慮するならば，鉄基アモルファス

合金は 1.1 kHz，ナノ結晶軟磁性材は 4.2 kHz で駆動するのが最も良いこと

を明らかにした。 
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第４章 高周波で励磁される高効率鉄心に適した

磁気回路モデルの構築 

 

 

4.1 背景 

 第 2 章では方形波電圧励磁時の鉄損算定法を，第 3 章ではこの算定法を利用し

た最適な鉄心材の選定法について述べた。これらの方法は，高周波変圧器単体の設

計に資するものである。しかし，高周波変圧器は，それ単体で動作するものではな

く，各種回路素子および制御系と組み合わせたDC-DC コンバータというシステム

の中で動作することから，回路シミュレータを用いてシステム全体の動作を検証

する必要がある。設計の手戻り回数を低減するためには，回路シミュレータ上で実

際の動作を高精度に模擬することが重要であり，高周波変圧器においては，鉄損を

高精度に考慮可能な回路モデルの構築が不可欠である。しかし，実際には，非線形

磁気特性や鉄損を無視する場合が少なくない。図 4-1 に示すように，励磁インダ

クタンス𝐿mに並列に等価鉄損抵抗𝑅iを接続することで簡易的に鉄損を模擬

する方法もあるが，これは鉄損の中でも渦電流損を模擬しているに過ぎず，

また，非線形磁気特性も考慮されていない。  

 非線形磁気特性を模擬する手法として，磁気回路法が知られている。磁気回路

法は，電気回路における電圧と電流の関係と同様に，起磁力と磁束を取り扱う手法

である[1], [97]。従来の磁気回路法は，波形や周波数が変化しない場合には精

度良く鉄損を算定することができるが，そうでない場合には，その都度，パ

ラメータを実験的または解析的に求める必要があった。この問題を解決する

ため，鉄損を発生要因毎に分離して計算する磁気回路モデルが提案された  
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𝐿1, 𝐿2: Primary and secondary leakage inductances 

𝑅1, 𝑅2: Primary and secondary winding resistances 

𝐶1, 𝐶2: Primary and secondary stray capacitance 

𝐿m: Magnetization inductance 

𝑅i: Resistance equivalent to iron loss 

 

図 4-1 変圧器の等価回路の一例（図 1-5 を再掲） 

Ideal

transformer
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[53], [54]。本手法では，ヒステリシス損と磁気特性の非線形性を模擬するた

め，渦電流損，異常渦電流損を無視できるほど低い周波数で測定したヒステ

リシスループ（以下，直流ヒステリシスループと呼称）の実測値を用いる。

しかし，ナノ結晶軟磁性材やフェライトをはじめとする高周波で励磁される

高効率鉄心の場合，ヒステリシス損が小さいため，汎用の測定器で正確な直

流ヒステリシスループを取得することは容易ではなく，誤差が生じやすい。 

 そこで本研究では，直流ヒステリシスループの実測が不要な磁気回路モデ

ルについて検討し，3%方向性ケイ素鋼板，およびナノ結晶軟磁性材を対象

にその有用性を明らかにする[98]。 

 本章の以降の構成は次の通りである。4.2 節では，従来の磁気回路法につ

いて概説する。4.3 節では，鉄損を発生要因毎に分離して計算する磁気回路

モデルについて説明するとともに，本手法は損失の小さい高効率鉄心の場合

に正確性に課題があることを指摘する。そして 4.4 節では，この問題を解決

する磁気回路モデルを提案するとともに，その有用性を実験的に検証する。

さらに 4.5 節では，提案する磁気回路モデルが DC-DC コンバータに組み込

まれた状態で良好に動作することを示すため，MATLAB®/Simulink® を用い

て回路解析を実施した結果について述べる。最後に 4.6 節で本章をまとめる。 

 

4.2 従来の磁気回路法 

4.2.1 磁気回路法の原理 

 図 4-2 (a)に環状鉄心の模式図を示す。有効断面積𝑆，平均磁路長𝑙，透磁率

𝜇 の環状鉄心に巻数𝑁の巻線が施され，その巻線には電流𝑖が流れているもの

とする。このとき，起磁力𝑁𝑖と鎖交磁束𝛷 の関係は磁気抵抗𝑅mを用いて次々

項に示す式(4-1)，(4-2)のように表される。 
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(a) 環状鉄心 

 

Electric circuit Magnetic circuit 

𝑣 = 𝑅𝑖 𝑁𝑖 = 𝑅m𝛷 

Voltage 𝑣 Magnetomotive force 𝑁𝑖 

Current 𝑖 Magnetic flux 𝛷 

(Electric) resistance 𝑅 Magnetic resistance 𝑅m 

(b) 電気回路と磁気回路の対応関係 

 

 

(c) 環状鉄心の磁気回路 

 

図 4-2 磁気回路の基本原理  

𝛷

𝑖
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𝑁𝑖 = 𝑅m𝛷 (4-1) 

𝑅m =
𝑙

𝜇𝑆
 (4-2) 

 起磁力を電圧，磁束を電流に対応させれば，式(4-1)は電気回路におけるオ

ームの法則と同形であることがわかる。𝑅mは電気回路における抵抗に相当

することから，磁気抵抗（磁気リラクタンス）と呼ばれる。同図(b)に示す電

気回路と磁気回路の関係から，環状鉄心の磁気回路は同図(c)のように表す

ことができ，電気回路と同様の回路素子で構成することができる。したがっ

て，電気回路シミュレータ上で電気回路と磁気回路を連成して解析すること

が可能となる。 

 実際の鉄心特性を模擬するためには，磁束密度が飽和磁束密度に近づくに

従って透磁率が減少する非線形磁気特性と鉄損を考慮する必要がある。はじ

めに，非線形磁気特性を考慮した磁気抵抗の表現方法について説明する。磁

束密度𝐵と磁界強度𝐻は次式の関係にある。 

𝐵 = 𝜇𝐻 (4-3) 

 この式を適当な関数で近似する。例えば，次式で近似することで𝑅mの非

線形特性を表現することができる。  

𝐻 = 𝛼1𝐵 + 𝛼𝑛𝐵
𝑛 (4-4) 

ここで，𝛼1と𝛼𝑛は係数である。𝑛は 3 以上の奇数であり，𝐵-𝐻曲線の非線形

性が強いほど𝑛は大きくなる。式(4-2)，(4-3)，(4-4)から𝜇と𝐻を消去すると，

非線形磁気特性を考慮した𝑅mは次式のように表される。 

𝑅m =
𝑙

𝑆
(𝛼1 + 𝛼𝑛𝐵

𝑛−1) (4-5) 

 また，𝛷と𝐵は，次項に示す式(4-6)の関係にある。 
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𝛷 = 𝐵𝑆 (4-6) 

したがって，式(4-1)，(4-5)，(4-6)をまとめると，鉄心の非線形磁気特性を考

慮した磁気回路方程式は次式で表される。  

𝑁𝑖 = (
𝛼1𝑙

𝑆
+
𝛼𝑛𝑙

𝑆𝑛
𝛷𝑛−1)𝛷 (4-7) 

 ここで，式(4-7)は非線形磁気特性を考慮した磁気回路方程式であり，鉄損

は考慮されていない。そこで，式(4-7)に鉄損に相当する項を追加する。図 4-

3 にヒステリシスループの模式図を示す。図中の破線は，式(4-7)で表される

非線形磁気特性を表す。実線で表されるヒステリシスループは，破線を鉄損

の分だけ膨らませたものと考えることができる。この膨らみを表現するため

には，正の磁化過程（d𝐵/d𝑡 ≥ 0）では正のバイアスを，負の磁化過程（d𝐵/d𝑡 <

0）では負のバイアスを𝐻に与えればよい。例えば，バイアスの程度を係数𝛽1

を用いて表すと，ヒステリシスループは次式で与えることができる。  

𝐻 = 𝛼1𝐵 + 𝛼𝑛𝐵
𝑛 + 𝛽1

d𝐵

d𝑡
 (4-8) 

以上より，非線形磁気特性と鉄損を考慮した磁気回路方程式は次式で表すこ

とができる。 

𝑁𝑖 = (
𝛼1𝑙

𝑆
+
𝛼𝑛𝑙

𝑆𝑛
𝛷𝑛−1)𝛷 +

𝛽1𝑙

𝑆

d𝛷

d𝑡
 

= 𝑅m𝛷 + 𝑅
′
d𝛷

d𝑡
 (4-9) 

ここで，式(4-9)の第 2 項は鎖交磁束の微分項である。図 4-2 (b)に示したよ

うに，磁気回路における鎖交磁束は，電気回路における電流に相当する。電

気回路において，電流の微分項にかかる係数はインダクタンスに相当するか

ら，式(4-9)における𝑅′は磁気インダクタンスと呼ばれることもある。  
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図 4-3 ヒステリシスループのモデリング 
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4.2.2 磁気回路モデル 

 非線形磁気特性と鉄損を考慮した磁気回路方程式である式(4-9)は，図 4-2 

(c)と同様にして，回路素子で表現することができる。図 4-4 に，非線形磁気

特性と鉄損を考慮した磁気回路モデルを示す。非線形磁気抵抗は線形抵抗と

従属電源で表わすことができる。磁気インダクタンスは，電気回路と同様に

インダクタンス素子で与えることができ，非線形磁気抵抗と直列に接続され

る。この磁気回路と電気回路の連成方法について，図 4-5 を用いて説明する。

同図(a)に示すように，巻数𝑁，巻線抵抗𝑅のコイルに交流電圧𝑣を印加したと

き，電流𝑖が流れるものとする。これに対応する電気－磁気連成回路を図 4-

5 (b)に示すとともに，その計算過程を図中の①～④と対応させながら以下に

説明する。 

①電気回路部分における電流𝑖の決定 

印加された電圧𝑣と誘導起電力𝑒′の差分が𝑅の両端に印加され，コイルに

流れる電流𝑖が決定する。なお，𝑒′は 1 サイクル前の④で決定される。 

②電気回路から磁気回路への連成  

電流𝑖に巻数𝑁を乗じた起磁力𝑁𝑖を磁気回路中の従属電源に与える。  

③磁気回路部分における鎖交磁束𝛷の決定 

起磁力𝑁𝑖と非線形磁気抵抗𝑅m，磁気インダクタンス𝑅′により，磁気回路

を流れる鎖交磁束𝛷が決定される。 

④磁気回路から電気回路への連成  

鎖交磁束𝛷の時間微分に𝑁を乗じて𝑒′を決定し，電気回路中の従属電源

に与える。なお，𝑒′は𝑣を打ち消す方向に発生する。 

 なお，電気－磁気連成解析を実行するうえで，他のパラメータに比べて鎖 



 

 

117 

 

 

 

図 4-4 非線形磁気特性と鉄損を考慮した磁気回路モデル  
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(a) 環状鉄心に交流電源を接続した回路 

 

 

(b) 電気－磁気連成回路 

 

図 4-5 非線形磁気特性と鉄損を考慮した電気－磁気連成解析 
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交磁束𝛷の値が小さいことから，解の収束性が悪くなる場合がある。これに

ついては，桁を調整することである程度改善することができる。例えば，式

(4-9)の両辺に 1/100 を乗じると次式が得られる。 

1

100
𝑁𝑖 =

1

100
(
𝛼1𝑙

𝑆
+
𝛼𝑛𝑙

𝑆𝑛
𝛷𝑛−1)𝛷 +

1

100

𝛽1𝑙

𝑆

d𝛷

d𝑡
 

=
1

105
𝛼1𝑙

𝑆
(103𝛷) +

1

100

𝛼𝑛𝑙

(103𝑆)𝑛
(103𝛷)𝑛

+
1

105
𝛽1𝑙

𝑆

d

d𝑡
(103𝛷) (4-10) 

上式より，シミュレーション上で𝑁𝑖を 10-2 倍，𝛼1を 10-5 倍，𝛼𝑛を 10-2 倍，第

2 項の𝑆を 103 倍，𝛽1を 10-5 倍とすれば，𝛷が 103 倍となることがわかる。こ

のようにすることで，パラメータ間の桁の差異が小さくなり，解の収束性の

改善が見込まれる。 

 

4.2.3 係数の決定方法 

 実際の鉄心特性から，式(4-9)における係数𝛼1，𝛼𝑛，𝑛，𝛽1を決定する方法

を説明する。はじめに，𝛼1，𝛼𝑛，𝑛については，直流ヒステリシスループの

中心線を式(4-4)で近似することで決定できる。図 4-6 に，各種鉄心材の直流

ヒステリシスループとその近似曲線を示す。同図(a)に示す 3%方向性ケイ素

鋼板の場合，2 T を超える飽和領域において実測値と近似値の差異が大きく

なっているが，実際の動作磁束密度領域において精度良く近似されていれば

計算上は問題ない。このように考えれば，同図(a)～(d)に示したすべての鉄

心材において，直流ヒステリシスループの近似曲線は実測値を良好に近似し

ている。 
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(a) 3%方向性ケイ素鋼板             (b) 6.5%ケイ素鋼板 

 

(c) 鉄基アモルファス合金           (d) ナノ結晶軟磁性材 

 

図 4-6 各種鉄心材の直流ヒステリシスループとその近似曲線  
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 次に，𝛽1の決定方法について説明する。単位重量あたりの 1 周期におけ

る鉄損𝑊i/𝑓は，ヒステリシスループの面積に相当することから次式で表さ

れる。 

𝑊i
𝑓
=
1

𝑞
∫ 𝐻(𝐵)d𝐵
𝐵(𝑡=𝑇)

𝐵(𝑡=0)

 (4-11) 

ここで，𝑓は周波数，𝑞は鉄心の質量密度，𝑇は周期である。𝑁𝑖 = 𝐻𝑙，𝛷 = 𝐵𝑆

の関係から，式(4-11)は次式のように展開される。 

𝑊i
𝑓
=
1

𝑞
∫

𝑁𝑖

𝑙

d𝛷

𝑆

𝛷(𝑡=𝑇)

𝛷(𝑡=0)

 

=
1

𝑞𝑙𝑆
∫ 𝑁𝑖d𝛷
𝛷(𝑡=𝑇)

𝛷(𝑡=0)

 (4-12) 

鉄心の質量を𝑀とすると，質量，体積，密度の関係から𝑀=qlS である。ま

た，式(4-12)を置換積分すると，次式が得られる。 

𝑊i
𝑓
=
1

𝑀
∫ 𝑁𝑖

d𝛷

d𝑡
d𝑡

𝑇

0

 (4-13) 

式(4-13)に式(4-9)を代入して𝑁𝑖を消去すると，次式が得られる。 

𝑊i
𝑓
=
1

𝑀
∫ {(

𝛼1𝑙

𝑆
+
𝛼𝑛𝑙

𝑆𝑛
𝛷𝑛−1)𝛷 +

𝛽1𝑙

𝑆

d𝛷

d𝑡
}
d𝛷

d𝑡
d𝑡

𝑇

0

 

=
1

𝑀
{∫ (

𝛼1𝑙

𝑆
+
𝛼𝑛𝑙

𝑆𝑛
𝛷𝑛−1)𝛷d𝛷

𝑇

0

+∫
𝛽1𝑙

𝑆
(
d𝛷

d𝑡
)
2𝑇

0

d𝑡} (4-14) 

上式の右辺第 1 項は非線形磁気特性を表す項であり，損失を含まないこと

から，1 周期にわたる定積分はゼロになる。したがって，式(4-14)は次のよ

うに第 2 項のみで表すことができる。 

𝑊i
𝑓
=
1

𝑀
∫
𝛽1𝑙

𝑆
(
d𝛷

d𝑡
)
2𝑇

0

d𝑡 (4-15) 
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ここで，𝛷 は正弦波であると仮定し，最大磁束密度を𝐵mとすると，𝛷，d𝛷/d𝑡，

および(d𝛷/d𝑡)2はそれぞれ式(4-16)，(4-17)，(4-18)で表される。 

𝛷 = 𝐵m𝑆  in(𝜔𝑡)   (4-16) 

d𝛷

d𝑡
= 𝜔𝐵m𝑆 co (𝜔𝑡) (4-17) 

(
d𝛷

d𝑡
)
2

= (𝜔𝐵m𝑆)
2
co (2𝜔𝑡) + 1

2
  (4-18) 

式(4-18)を式(4-15)に代入すると，次式が得られる。 

𝑊i
𝑓
=
1

𝑀
∫
𝛽1𝑙

𝑆
(𝜔𝐵m𝑆)

2
co (2𝜔𝑡) + 1

2

𝑇

0

d𝑡 

=
ω2𝑙𝑆

𝑀
𝛽1𝐵m

2 ∫
co (2𝜔𝑡) + 1

2

𝑇

0

d𝑡 

=
ω2𝑙𝑆

𝑀
𝛽1𝐵m

2 [
1

2
𝑡]
0

𝑇

 

=
(2π𝑓)2𝑙𝑆

2𝑀
𝛽1𝐵m

2𝑇 

=
2π2

𝑞
𝛽1𝐵m

2 𝑓 (4-19) 

 式(4-19)を用いて実測した鉄損曲線を近似することで，𝛽1を求めることが

できる。ただし，式(4-19)は𝑊i/𝑓が𝐵m
2と𝑓に比例すると仮定していることに

留意が必要である。 

 

4.2.4 本手法の適用に関する課題 

 式(4-19)に示すとおり，本手法では𝑊i/𝑓が𝐵m
2と𝑓に比例すると仮定してい

る。この関係は鉄損の中でも渦電流損にのみ当てはまるものであり，ヒステ

リシス損や異常渦電流損には当てはまらない。以下に，式(4-19)による近似

が必ずしも有効ではないことを，第 2 章で示した鉄損の実測値を用いて説
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明する。図 4-7 に，各種鉄心材における鉄損の実測値と式(4-19)による近似

曲線を示す。ここで，縦軸は 1 周期あたりの鉄損𝑊i/𝑓であり，横軸は最大磁

束密度𝐵mである。励磁電圧波形はデューティ比が 1 の方形波である。周波

数は，同図(a)に示す 3%方向性ケイ素鋼板の場合では，他の鉄心材に比べて

鉄損が大きいため，200 Hz，500 Hz，1 kHz の 3 通りであり，その他の鉄心

材の場合は 1 kHz，2 kHz，3 kHz である。すべての鉄心材において，1 kHz

における𝑊i/𝑓の実測値と式(4-19)による近似値との誤差が小さくなるよう

に𝛽1を決定した。その結果，同図(a)，(b)，(d)に示す 3%方向性ケイ素鋼板，

6.5%ケイ素鋼板，ナノ結晶軟磁性材の場合，近似曲線は 1 kHz における𝑊i/𝑓

の実測値を良好に近似していることがわかる。これに対し，同図(c)に示す鉄

基アモルファス合金の場合，1 kHz における𝑊i/𝑓の実測値の傾向は近似曲線

に比べて線形的であるため，良好に近似されているとは言い難い。また，す

べての鉄心材において，周波数が 1 kHz から遠ざかるほど，実測値と近似値

との乖離が大きくなっている。  

以上のことから，本手法は，周波数が変化する場合にはその都度𝛽1を実験

的あるいは解析的に求める必要があること，また，周波数が変化しない場合

であっても，鉄心材が鉄基アモルファス合金の場合には，良好な近似が得ら

れないという問題がある。次節では，この問題を解決するために考案された，

鉄損を発生要因毎に分離して計算する磁気回路モデルについて説明する。  

 

4.3 鉄損を発生要因毎に分離して計算する磁気回路モデル 

4.3.1 磁気回路モデル 

 本手法は，2.3.4 項で説明した，鉄損を発生要因毎に分離して計算する方

法（Loss Separation Equation: LSE）を磁気回路モデルで表現したものである。 
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(a) 3%方向性ケイ素鋼板              (b) 6.5%ケイ素鋼板 

 

 

(c) 鉄基アモルファス合金           (d) ナノ結晶軟磁性材 

 

図 4-7 各種鉄心材の鉄損の実測値と式(4-19)による近似 
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LSE における磁界強度𝐻と磁束密度𝐵の関係は次式で表される。  

𝐻 =

{
 
 

 
 
𝑔up(𝐵m, 𝐵) + 𝛾1

d𝐵

d𝑡
+ 𝛾2 |

d𝐵

d𝑡
|
0 5

  (
d𝐵

d𝑡
≥ 0)

𝑔dw(𝐵m, 𝐵) + 𝛾1
d𝐵

d𝑡
− 𝛾2 |

d𝐵

d𝑡
|
0 5

  (
d𝐵

d𝑡
< 0)

 (4-20) 

ここで，𝑔up(𝐵m, 𝐵)，𝑔dw(𝐵m, 𝐵)は，それぞれ正の磁化過程（d𝐵/d𝑡 ≥ 0），負

の磁化過程（d𝐵/d𝑡 < 0）に対応する直流ヒステリシスループの関数である。

𝛾1，𝛾2はそれぞれ渦電流損，異常渦電流損に対応する係数である。 

図 4-8 に，式(4-20)による電気－磁気連成回路の模式図を示す。図中の記

号および電気回路と磁気回路の連成の原理については，4.2.2 項における説

明と同様である。従来の磁気回路モデルでは，鉄損をインダクタンス素子で

模擬していたのに対し，鉄損を発生要因毎に分離して計算する磁気回路モデ

ルでは，従属電源 Uh が直流ヒステリシスループおよびヒステリシス損を，

大きさ𝛾1のインダクタンスが渦電流損に相当するヒステリシスループの膨

らみを，そして従属電源 Ua が異常渦電流損に相当するヒステリシスループ

の膨らみをそれぞれ模擬する。  

 式(4-20)に示される，𝐻の計算にはd𝐵/d𝑡の符号による場合分けが必要であ

る。したがって，磁気回路において，磁束密度波形を微分して得られるd𝐵/d𝑡

の波形からその符号を判定し，d𝐵/d𝑡が正ならば従属電源 Uh に𝑔up(𝐵m, 𝐵)を

与え，負ならば𝑔dw(𝐵m, 𝐵)を与える。ここで，𝑔up(𝐵m, 𝐵)，𝑔dw(𝐵m, 𝐵)には，

実測した直流ヒステリシスループをルックアップテーブルとして与える。異

常渦電流損に関しても同様にして， d𝐵/d𝑡が正ならば従属電源 Ua に

𝛾2|d𝐵/d𝑡|
0 5を与え，負ならば−𝛾2|d𝐵/d𝑡|

0 5を与える。なお，4.2.2 項では起磁

力𝑁𝑖と磁束𝛷を用いた磁気回路モデルを示したが，同図に示すように，電流

𝑖から磁界強度𝐻，磁束密度𝐵から誘導起電力𝑒′に変換することで，磁界強度 
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図 4-8 鉄損を発生要因毎に分離して計算する磁気回路モデルを  

適用した電気－磁気連成回路  
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𝐻と磁束密度𝐵を用いた磁気回路モデルで表現することもできる。このよう

にすることで，実測した直流ヒステリシスループのルックアップテーブルを

そのまま適用することができる。  

 

4.3.2 本手法の適用に関する課題 

 先行研究において，本手法の適用性が検証されている。文献[53], [54]では，

鉄基アモルファス合金を対象とし，周波数範囲 1~5 kHz における正弦波電

圧励磁下の鉄損およびヒステリシスループを良好に再現できることが示さ

れている。また，文献[99], [100]では，3%方向性ケイ素鋼板を対象とし，周

波数範囲 50~500 Hz におけるデューティ比の異なる方形波電圧励磁下の鉄

損およびヒステリシスループを良好に再現できることが示されている。しか

し，ナノ結晶軟磁性材を対象とした検証事例はないことから，本手法の適用

可能性を検証した。 

 図 4-9 に，ナノ結晶軟磁性材カットコアの鉄損測定結果を示す。1 kHz か

ら 5 kHz の範囲では，周波数が高くなるに従って，1 周期あたりの鉄損𝑊i/𝑓

が単調増加している。しかし，渦電流損，異常渦電流損を無視できると考え

られる 10 Hz における𝑊i/𝑓は，1 kHz における𝑊i/𝑓よりも大きくなった。こ

のことから，図 4-9 に示す鉄損曲線から適切な𝛾1，𝛾2を決定することはでき

ない。 

 10 Hz における𝑊i/𝑓が 1 kHz におけるそれよりも大きくなった理由につい

て考察する。汎用のオシロスコープを用いて鉄損を測定する際には，電圧プ

ローブと電流プローブの位相差や電流プローブの残留磁気が誤差の要因と

なる。ナノ結晶軟磁性材のような高周波で励磁されることが一般的である鉄  
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図 4-9 ナノ結晶軟磁性材カットコアの鉄損測定結果 
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心の場合，低周波における鉄損が極めて小さいことから，このような誤差が

無視できなくなる。このように，本手法を用いてナノ結晶軟磁性材の高精度

な磁気回路モデルを作成することは容易ではない。  

 そこで本研究では，直流ヒステリシスループの取得を必要としない磁気回

路モデルを提案する。次節では，その原理と検証結果について述べる。  

 

4.4 高周波で励磁される高効率鉄心に適した磁気回路モデル 

4.4.1 原理と磁気回路モデル 

 本節では，高効率鉄心の直流ヒステリシスループを直接実測するのではな

く，鉄損を高精度に測定可能な高周波におけるヒステリシスループから，渦電

流損，異常渦電流損を差し引いて間接的に直流ヒステリシスループを求める方法

について検討する。図 4-10を用いて，提案する磁気回路モデルの原理を説明する。

同図(a)は，実測する周波数𝑓′におけるヒステリシスループと，それに対応する

鉄損曲線である。ここで，実測する周波数𝑓′では，渦電流損，異常渦電流損が

一定程度発生し，汎用のオシロスコープでもヒステリシスループを高精度に

測定可能であるものとする。渦電流損，異常渦電流損の和を交流損失𝑊ACと

定義すると，実測する周波数𝑓′におけるヒステリシスループは，直流ヒステ

リシスループが交流損失𝑊AC
′ /𝑓′の分だけ膨らんだものと考えられる。したが

って，同図(b)に示すように，実測する周波数𝑓′におけるヒステリシスループ

から交流損失𝑊AC
′ /𝑓′を減じれば，直流ヒステリシスループを求めることがで

きる。また，同図(c)に示すように，任意の周波数𝑓におけるヒステリシスル

ープは，同図(b)で求めた直流ヒステリシスループに，任意の周波数𝑓におけ

る交流損失𝑊AC/𝑓を加えたものと考えることができる。  

 以上に説明した原理を数式を用いて説明する。図 4-11 に，実測する周波 
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(a) 実測する周波数𝑓′におけるヒステリシスループおよび鉄損曲線  

 

(b) 間接的に求めた直流ヒステリシスループおよび鉄損曲線  

 

(c) 任意の周波数𝑓におけるヒステリシスループおよび鉄損曲線  

図 4-10 提案する磁気回路モデルの原理  
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図 4-11 実測する周波数𝑓′におけるヒステリシスループの構成  
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数𝑓′におけるヒステリシスループの模式図を示す。直流ヒステリシスループ

は，𝑓′におけるヒステリシスループから渦電流損分の膨らみに相当する

𝛾1(d𝐵′/d𝑡)と，異常渦電流損分の膨らみに相当する𝛾2|d𝐵′/d𝑡|
0 5を減じること

で求められる。したがって，直流ヒステリシスループと実測する周波数𝑓′に

おけるヒステリシスループのうち，正の磁化過程に対応するものをそれぞれ

𝑔up(𝐵m, 𝐵)，𝑔up
′ (𝐵m, 𝐵)，負の磁化過程に対応するものをそれぞれ𝑔dw(𝐵m, 𝐵)，

𝑔dw
′ (𝐵m, 𝐵)とすると，𝑔up(𝐵m, 𝐵)，𝑔dw(𝐵m, 𝐵)の関係は次式で表される。 

{
 
 

 
 𝑔up(𝐵m, 𝐵) = 𝑔up

′ (𝐵m, 𝐵) − 𝛾1
d𝐵′

d𝑡
− 𝛾2 |

d𝐵′

d𝑡
|

0 5

  (
d𝐵′

d𝑡
≥ 0)

𝑔dw(𝐵m, 𝐵) = 𝑔dw
′ (𝐵m, 𝐵) − 𝛾1

d𝐵′

d𝑡
+ 𝛾2 |

d𝐵′

d𝑡
|

0 5

  (
d𝐵′

d𝑡
< 0)

 (4-21) 

 このようにして間接的に求めた直流ヒステリシスループは，4.3 節で説明

した，鉄損を発生要因毎に分離して計算する磁気回路モデルの直流ヒステリ

シスループとして用いることができる。つまり，式(4-21)を式(4-20)に代入す

ると，次式が得られる。 

𝐻 =

{
 
 

 
 𝑔up

′ (𝐵m, 𝐵) − 𝛾1
d𝐵′

d𝑡
− 𝛾2 |

d𝐵′

d𝑡
|

0 5

+ 𝛾1
d𝐵

d𝑡
+ 𝛾2 |

d𝐵

d𝑡
|
0 5

  (
d𝐵

d𝑡
≥ 0)

𝑔dw
′ (𝐵m, 𝐵) − 𝛾1

d𝐵′

d𝑡
+ 𝛾2 |

d𝐵′

d𝑡
|

0 5

+ 𝛾1
d𝐵

d𝑡
− 𝛾2 |

d𝐵

d𝑡
|
0 5

  (
d𝐵

d𝑡
< 0)

 (4-22) 

 図 4-12 に，式(4-22)に基づいた磁気回路モデルを示す。実測する周波数𝑓′

におけるヒステリシスループ𝑔up
′ (𝐵m, 𝐵)，𝑔dw

′ (𝐵m, 𝐵)をルックアップテーブル

として従属電源Ui
′に与え，従属電源Ue

′，Ua
′を用いて𝑓′における渦電流損と異

常渦電流損を減じる。したがって，従属電源Ui
′，Ue

′，Ua
′の和が直流ヒステリ

シスループを模擬している。なお，任意の周波数𝑓における渦電流損，異常

渦電流損の模擬とd𝐵/d𝑡の符号判定については，4.3.1 項を参照されたい。 
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図 4-12 直流ヒステリシスループの実測値を不要とする 
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 以上のことから，𝛾1，𝛾2が既知であり，かつ周波数𝑓′におけるヒステリシス

ループの実測値があれば，直流ヒステリシスループを間接的に求めることがで

きる。そしてその結果，任意の周波数𝑓におけるヒステリシスループを計算するこ

とができる。 

 

4.4.2 モデルの検証 

 本項では，図 4-10 に示した磁気回路モデルの原理を，次に示す検証 1，検

証 2 の 2 段階で検証する。はじめに，検証 1 では，同図(a)から(b)に至るス

テップ，すなわち，実測する周波数𝑓′におけるヒステリシスループから，直

流ヒステリシスループを計算できるかを検証する。この検証では，直流ヒス

テリシスループの実測値の取得が容易な 3%方向性ケイ素鋼板を対象とする。

次いで，検証 2 は同図(b)から(c)に至るステップに対応し，直流ヒステリシ

スループを間接的に求めるとともに，任意の周波数𝑓におけるヒステリシスル

ープおよび鉄損を計算できるかを検証する。試験体，および鉄損の測定方法に

ついてはそれぞれ 2.3.1 項，2.3.2 項を参照されたい。なお，磁気回路モデル

の解析には MATLAB®/ Simulink®を用いた。 

 

・検証 1  3%方向性ケイ素鋼板鉄心を対象とした検証  

 本検証では，3%方向性ケイ素鋼板を対象に，実測する周波数𝑓′におけるヒ

ステリシスループから，渦電流損，異常渦電流損を減じて直流ヒステリシス

ループおよび鉄損を計算できるかを検証する。はじめに，周波数𝑓′におけるヒ

ステリシスループの計算値と実測値が一致することを確認する必要がある。

そこで，まずは実測する周波数𝑓′，任意の周波数𝑓をともに 500 Hz としてヒ

ステリシスループおよび鉄損を計算し，実測値と一致するか検証する。  
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 第 2 章での検討結果から，𝛾1=6.79×10-3，𝛾2=4.33×10-1 ある。この𝛾1，𝛾2を

用いて，500 Hz におけるヒステリシスループおよび 1 周期あたりの鉄損𝑊i/𝑓

を計算した。図 4-13 に，𝐵mを 0.8, 1.0, 1.2 T としたときのヒステリシスルー

プを示す。実線が実測で得られたヒステリシスループ，点線が磁気回路で計

算したヒステリシスループである。実測したヒステリシスループと計算した

ヒステリシスループはほぼ一致している。また，𝐵mを 1.0 T とした場合の

𝑊i/𝑓の計算値と実測値はそれぞれ 20.96 mJ/kg，20.99 mJ/kg であり，鉄損に

ついてもほぼ一致している。以上の結果から，周波数𝑓′におけるヒステリシ

スループの計算値と実測値が一致することを確認した。  

次に，実測する周波数𝑓′におけるヒステリシスループから，渦電流損，異

常渦電流損を減じて直流ヒステリシスループおよび 1 周期あたりの鉄損

𝑊i/𝑓を計算する。図 4-14 に，実測する周波数𝑓′を 500 Hz，任意の周波数𝑓を

10 Hz とし，𝐵mをそれぞれ 0.8, 1.0, 1.2 T としたときのヒステリシスループ

を示す。後述する最大磁束密度近傍に見られるスパイクを除けば，計算した

ヒステリシスループは実測したヒステリシスループと良好に一致している。

また，𝐵mを 1.0 T とした場合の𝑊i/𝑓の計算値，実測値はそれぞれ 4.24 mJ/kg，

4.35 mJ/kg であり，鉄損についても良好に一致している。 

 ここで，図 4-14 において，磁気回路モデルで計算したヒステリシスルー

プの頂点近傍に見られるスパイクの発生要因について考察する。ヒステリシ

スループの頂点では，d𝐵/d𝑡=0 であるため，渦電流損，異常渦電流損は発生

しない。したがって，500 Hz での渦電流損，異常渦電流損を差し引くための

磁界強度のバイアスはゼロとなり，磁気回路で計算されるヒステリシスルー

プの頂点はルックアップテーブルに格納されている 500 Hz におけるヒステ

リシスループの頂点と理論上合致する。しかし，実際には，シミュレーシ  
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図 4-13  𝑓=500 Hz における 3%方向性ケイ素鋼板のヒステリシスループ  
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(a) 𝐵m=0.8 T 

 

(b) 𝐵m=1 T 

 

(c) 𝐵m=1.2 T 

図 4-14 𝑓=10 Hz における 3%方向性ケイ素鋼板のヒステリシスループ  
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ョン上の様々な要因によって合致せず，スパイクが大きく，または小さくな

る場合がある。一方で，鉄損の計算値，実測値は良好に一致していることか

ら，このスパイクが鉄損の計算に与える影響は小さい。  

 以上の結果から，実測する周波数𝑓′におけるヒステリシスループから，渦

電流損，異常渦電流損を減じて直流ヒステリシスループおよび鉄損を計算で

きることを確認した。 

 

・検証 2  ナノ結晶軟磁性材鉄心を対象とした検証  

 本検証では，ナノ結晶軟磁性材を対象に，直流ヒステリシスループを間接

的に求めるとともに，任意の周波数𝑓におけるヒステリシスループおよび 1 周期

あたりの鉄損𝑊i/𝑓を計算できるかを検証する。第 2 章での検討結果から，

𝛾1=1.78×10-4，𝛾2=2.21×10-3 である。この𝛾1，𝛾2を用いて，ヒステリシスルー

プおよび鉄損を計算した。ここで，実測する周波数𝑓′は 1 kHz とした。図 4-

15 から図 4-20 にかけて，各種条件下の電圧・電流波形およびヒステリシス

ループの実測波形と計算波形を示す。ここで，電圧波形については，実測し

た印加電圧をルックアップテーブルとして与えているため，実測波形と計算

波形は完全に一致する。これらの図を見ると，いずれの条件においても，電

流，およびヒステリシスループの計算波形は実測波形と良好に一致している

ことがわかる。図 4-21 に，これらの条件における𝑊i/𝑓の実測値と計算値を

示す。いずれの条件においても，𝑊i/𝑓の計算値は実測値と良好に一致してい

る。なお，図 4-19，図 4-20 において，電流およびヒステリシスループの実

測波形のピーク付近で確認される高周波ノイズについては，実際にこのよう

な電流が流れているのではなく，フルブリッジ回路におけるスイッチングサ

ージが電流プローブの測定波形に重畳したものであると考えられる。  
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(a) 電圧・電流波形 

 

(b) ヒステリシスループ 

図 4-15  𝑓=1 kHz, 𝐵m=0.2 T におけるナノ結晶軟磁性材鉄心の各種波形  
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(a) 電圧・電流波形 

 

(b) ヒステリシスループ 

図 4-16  𝑓=1 kHz, 𝐵m=0.8 T におけるナノ結晶軟磁性材鉄心の各種波形  



 

 

141 

 

 

(a) 電圧・電流波形 

 

(b) ヒステリシスループ 

図 4-17  𝑓=2 kHz, 𝐵m=0.2 T におけるナノ結晶軟磁性材鉄心の各種波形  
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(a) 電圧・電流波形 

 

(b) ヒステリシスループ 

図 4-18  𝑓=2 kHz, 𝐵m=0.8 T におけるナノ結晶軟磁性材鉄心の各種波形  
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(a) 電圧・電流波形 

 

(b) ヒステリシスループ 

図 4-19 𝑓=5 kHz, 𝐵m=0.2 T におけるナノ結晶軟磁性材鉄心の各種波形  
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(a) 電圧・電流波形 

 

(b) ヒステリシスループ 

図 4-20  𝑓=5 kHz, 𝐵m=0.8 T におけるナノ結晶軟磁性材鉄心の各種波形  
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図 4-21 ナノ結晶軟磁性材における鉄損の実測値と計算値  
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 以上の検討から，提案する磁気回路モデルを用いて，ナノ結晶軟磁性材鉄

心のヒステリシスループおよび鉄損を良好に計算できることを確認した。  

 

4.5 提案モデルを用いた DC-DC コンバータの回路解析 

 提案する磁気回路モデルが DC-DC コンバータに組み込まれた状態でも良

好に動作することを確認するため，MATLAB®/Simulink® を用いて回路解析

を実施した。図 4-22 に，解析対象の DC-DC コンバータの模式図を示す。同

図(a)に示すように，励磁回路は位相シフト方式で駆動するフルブリッジ回

路とし，整流回路はダイオードブリッジ回路とした。また。同図(b)に示すよ

うに，出力電圧𝑉outを一定とするフィードバック制御を実装した。このフィ

ードバック制御により，入力電圧𝑉inを一定として出力電流𝐼outを変化させる

とデューティ比𝐷が変化する。いくつかのデューティ比において，定常状態

における各種波形および鉄損を評価した。  

 表 4-1 に解析条件を示す。入力電圧を 500 V，スイッチング周波数を 1 kHz

とした。高周波変圧器の鉄心はナノ結晶軟磁性材とし，一次巻線および二次

巻線の巻数を 24，鉄心の有効断面積を試験体（表 2-2 参照）の 20 倍に設定

した。このようにすることで，式(4-23)により，上記の入力電圧およびスイ

ッチング周波数において，デューティ比𝐷が 1 のときに最大磁束密度𝐵mが

0.8 T となる。 

𝑉in =
 𝑁1𝑆𝐵m𝑓

𝐷
 (4-23) 

なお，試験体と寸法比を等しくするため，鉄心の平均磁路長は試験体の2√5

倍，質量は 0√5倍とした。 
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(a) 主回路 

 

 

(b) 制御回路 

 

図 4-22 提案する磁気回路を組み込んだフルブリッジ型  
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表 4-1 フルブリッジ型 DC-DC コンバータモデルの解析条件  

Parameter Unit Value 

Rated power, 𝑃rate kW 25 

Input voltage, 𝑉in V 500 

Output current, 𝐼out A ~50 

Switching frequency, 𝑓sw kHz 1.0 

Number of turn of primary/secondary winding, 𝑁1 𝑁2 – 24:24 

Effective cross sectional area of core, 𝑆 m2 6.5×10-3 

Mean length of magnetic path of core, 𝑙 m 1.09 

Mass of core, 𝑀 kg 51.34 
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 はじめに，フィードバック制御を無効にし，𝐼out=50 A，𝐷=1 のときの𝑉out

を求めた。図 4-23 に，各種波形およびヒステリシスループを示す。スイッ

チング素子およびダイオードにおける電圧降下により，500 V の𝑉inに対して，

𝑉outは 473 V となった。また，同様の理由により，𝐵mの設計値は 0.8 T であ

るが，実際の𝐵mは 0.75 T と小さくなった。この𝐵mの差異を除けば，ヒステ

リシスループの計算値（赤線）は実測値（青線）とほぼ一致しており，DC-

DCコンバータに組み込んだ状態でもヒステリシスループを良好に模擬でき

ていることがわかる。 

 次に，出力電圧の指令値𝑉refを 470 V にするとともに，フィードバック制

御を有効にし，𝐼outを変化させたときの𝑉out，𝐷，𝐵m，および𝑊iを求めた。図

4-24 にその結果を示す。𝐼outを 50 A から小さくするに従って，𝐷および𝐵mが

小さくなる一方，𝑉outは 470 V を保っている。このことから，フィードバッ

ク制御が良好に動作していることが確認される。また，同図から，𝐵mが 0.2 

T, 0.4 T, 0.6 T となるような𝐼outはそれぞれ 3.5 A，16 A，36 A であることが読

み取れる。図 4-25，図 4-26，および図 4-27 に，これらの𝐼outを設定して𝐵mを

0.2 T, 0.4 T, 0.6 T としたときの，各種波形およびヒステリシスループをそれ

ぞれ示す。いずれの条件においても，DC-DC コンバータが良好に動作して

いること，ヒステリシスループを良好に模擬できていることが確認される。 

 以上の検討から，提案する磁気回路モデルは DC-DC コンバータと組み合

わせた状態でも良好に動作することを確認した。  
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図 4-23 フィードバック制御を無効にし，𝐼out=50 A, 𝐷=1 と 

したときの各種波形およびヒステリシスループ  
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図 4-24 𝐼outを変化させたときの𝑉out，𝐷，𝐵m，および𝑊i 
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図 4-25 フィードバック制御を有効にし，𝐼out=3.5 A, 𝐵m=0.2 T と 

したときの各種波形およびヒステリシスループ  
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図 4-26 フィードバック制御を有効にし，𝐼out=16 A, 𝐵m=0.4 T と 

したときの各種波形およびヒステリシスループ  
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図 4-27 フィードバック制御を有効にし，𝐼out=36 A, 𝐵m=0.6 T と 

したときの各種波形およびヒステリシスループ  
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4.6 まとめ 

 磁気回路法は電気回路とほぼ同等の関係が成り立つことから，比較的扱い

が容易である。また，汎用の回路シミュレータをソルバとして使用できるこ

とから，開発者・設計者が利用しやすい手法である。ヒステリシス損，渦電

流損，異常渦電損それぞれを算出する従来の磁気回路法は，直流ヒステリシ

スループの実測値を必要とする。しかし，ナノ結晶軟磁性材のような低鉄損

材の場合，直流ヒステリシスループを正確に測定することは必ずしも容易で

はなく，誤差が生じやすい。この問題を解決するため，測定誤差が小さい高

周波におけるヒステリシスループから，渦電流損，異常渦電流損を差し引く

ことで，直流ヒステリシスループを間接的に導出する手法を考案した。この

考えに基づく磁気回路モデルを構築するとともに，実験による検証の結果，

ナノ結晶軟磁性材の高周波鉄損，およびヒステリシスループを精度良く計算

できることを明らかにした。さらに，提案する磁気回路モデルを DC-DC コ

ンバータに組み込み，DC-DC コンバータの電圧一定制御時のヒステリシス

ループや鉄損を算定できることを明らかにした。  



 

 

156 

 

  



 

 

157 

 

第５章 結言 

 

 

 本論文では，大容量 DC-DC コンバータに用いられる高周波変圧器の設計

法の確立に資することを目的とし，鉄損算定法，鉄心材の定量的選定法，お

よび鉄損の回路モデルに関する研究について述べた。以下に，各章で得られ

た結論をまとめる。 

 第 2 章では，デューティ比の異なる方形波電圧励磁に対応した鉄損算定

法の適用性評価について述べた。はじめに，先行研究を調査して得られた 4

種の鉄損算定式を，デューティ比の異なる方形波電圧励磁に対応した算定式

に展開した。次いで，3%方向性ケイ素鋼板，6.5%ケイ素鋼板，鉄基アモル

ファス合金，ナノ結晶軟磁性材の 4 種類の鉄心材を対象として，デューティ

比 0.1 から 1 までの範囲における鉄損を測定した。そして，算定精度と適用

の容易性という観点で各種鉄損算定式を評価した結果，次の結論を得た。は

じめに，d𝐵/d𝑡の波形率を用いる方法(Form Factor Equation, FFE)は，鉄心材，

デューティ比によらず算定精度が低く，デューティ比が変化する方形波電圧

励磁時の鉄損の算定には適さない。次いで，Waveform coefficient Steinmetz 

Equation (WcSE)は，簡便性に優れているが，鉄心材によってはデューティ比

が小さい場合に誤差が大きくなる。そして，Improved Generalized Steinmetz 

Equation (iGSE)は，算定精度と簡便性のバランスが良く，鉄心材がケイ素鋼

板の場合には有用である一方で，鉄基アモルファス合金やナノ結晶軟磁性材

のような薄板材の場合には，デューティ比が小さい場合に算定精度が悪化す

る。最後に，鉄損を発生要因毎に分離して計算する算定式（Loss Separation 
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Equation, LSE）は，鉄損曲線が必要となるため，簡便性には欠けるが，鉄心

材，デューティ比によらず算定精度が高いことを明らかにした。今後の課題

として，共振コンバータ向け高周波変圧器やリアクトルのような，別の励磁

波形に対する適用可能性の評価が挙げられる。 

 第 3 章では，高周波変圧器に用いられる鉄心材の定量的選定法について

述べた。はじめに，最大磁束密度と周波数の積の逆数を体積指標と称し，体

積指標を用いた鉄心材の評価方法を提案した。そして，3%方向性ケイ素鋼

板，6.5%ケイ素鋼板，鉄基アモルファス合金，ナノ結晶軟磁性材の 4 種の鉄

心材を対象に，第 2 章で評価した LSE を用いて鉄損を算定して各種条件下

の体積指標を導出し，比較評価した結果，体積指標が最小となる鉄心は，周

波数の低い方から，3%方向性ケイ素鋼板，6.5%ケイ素鋼板，鉄基アモルフ

ァス合金，ナノ結晶軟磁性材の順に推移することを明らかにした。さらに，

入力電圧の変動と，鉄心の温度上昇の許容値を条件として与えれば，その条

件に適した鉄心材と駆動周波数の関係を導出できることを明らかにした。例

えば，入力電圧の変動が±20%，鉄損による鉄心の温度上昇の許容値が自然

空冷条件で 40 K の場合，1~1.35 kHz では鉄基アモルファス合金，1.35~20 

kHz ではナノ結晶軟磁性材を用いると良いことを明らかにした。さらに，体

積と効率のバランスを考慮するならば，鉄基アモルファス合金は 1.1 kHz，

ナノ結晶軟磁性材は 4.2 kHz で駆動するのが最も良いことを明らかにした。

今後の課題として，冷却方式やコストを考慮した選定法の確立が挙げられる。 

 第 4 章では，高周波で励磁される高効率鉄心に適した磁気回路モデルに

ついて述べた。ヒステリシス損，渦電流損，異常渦電損それぞれを算出する

従来の磁気回路法では，渦電流損，異常渦電流損を無視できるほど低い周波

数で測定した直流ヒステリシスループの実測値が必要である。しかし，ナノ
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結晶軟磁性材の場合，ヒステリシス損が小さいため，汎用の測定器で正確な

直流ヒステリシスループを取得することは容易ではなく，誤差が生じやすい。

そこで，測定誤差が小さい高周波におけるヒステリシスループから渦電流損，

異常渦電流損を減じて直流ヒステリシスループの代用とする方法を考案し

た。実験による検証の結果，高周波におけるナノ結晶軟磁性材の鉄損を精度

良く計算できることを明らかにした。さらに，提案する磁気回路モデルを

DC-DC コンバータに組み込み，DC-DC コンバータの電圧一定制御時のヒス

テリシスループや鉄損を算定できることを明らかにした。今後の課題として， 

DC-DC コンバータシステムの実機検証，洋上風力を想定した大容量システ

ムのシミュレーションが挙げられる。 

 以上，本論文では，デューティ比の異なる方形波電圧励磁に対応した鉄損

算定法，および各周波数域に適した鉄心材の定量的選定方法を確立するとと

もに，汎用の回路シミュレータに適用可能な鉄損の高精度回路モデルを構築し

た。これらの鉄損評価法を用いることにより，大容量 DC-DC コンバータ向

け高周波変圧器の設計を高度化するとともに，DC-DC コンバータシステム

の解析において，鉄損を高精度に考慮することが可能となる。今後，高周波

変圧器の詳細設計，および洋上風力直流系統用大容量 DC-DC コンバータの

実用化検討の進展が望まれる。  
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