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第1章 序論 

1.1. 本論文の背景 

５G の到来や AI 技術とクラウド技術の連携などを背景に，近年，データセンタ

や情報通信設備の消費電力は増加をつづけており，省電力・高効率化が求められ

ている．効率改善の取り組みの一つとして，400 V 級の高圧直流配電システムの導

入が世界的に進められている[1][2]．配電システムの高圧化は配線に流れる電流量

を減らし，導通損失を低減できる．しかし，情報機器が必要する低電圧と配電シ

ステムの高電圧との間には大きな乖離が生まれる．したがって，配電系の 400 V

から各ラックに使われる数十 V の電圧を生成するため，高い降圧比を持った

DC-DC コンバータが必要となる（図 1-1 参照）． 

また，近年，電気自動車のための電源システムや電気自動車の電池を利用したエ

ネルギーマネジメントに関する研究が活発になっている[3][4]．純粋な電気自動車

ではないハイブリッド車なども含めて，自動車の電動化が進めば，エネルギーと

して化石燃料だけでなく電気エネルギーも利用可能となる．この電気エネルギー

として太陽光発電や風力発電などの再生可能エネルギーを利用することで，二酸

 

 

Fig. 1-1.  High DC Power Distribution system for ICT facilities. 

 

 
Fig. 1-2.  Power flow of an electric vehicle. 
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化炭素を排出しない環境にやさしい自動車社会の実現が可能となる．このような

電気自動車ではモータ用の高電圧と車内電源用の低電圧との間に高降圧比 DC-DC

コンバータが利用される（図 1-2 参照）．自動車が完全に電動化した将来では，高

降圧比 DC-DC コンバータの効率改善によって，社会全体として大きな節電効果が

得られることが期待される．また，近年の乗用車では走行性能だけでなく，快適

性も求められており，車内空間の広い車両の需要が高まっている．したがって，

できる限り小型で高効率な電源回路の実現が求められる． 

以上のように高い降圧比を持ったコンバータの需要は大きく，これまでも多く

の回路構成が研究されてきた[5]-[12]．高降圧比 DC-DC コンバータの開発において，

磁気部品の銅損がしばしば課題となる．高降圧比 DC-DC コンバータでは，一次側

に流れる電流は小さくなり，導通損失も少ない．しかし，依然として二次側には

50～100 kHz，50～100 A 程度の大きな高周波電流が通電される．直流電流は巻線

の断面に対し均一に分布するため，巻線の断面積を増やすことで容易に損失を低

減することが可能となる．しかし，数十 kHz を超えるような高周波においては，

近接効果の影響によって巻線を流れる電流に偏りが生まれる(図 1-3 参照)．その結

果，十分に断面積の大きな巻線を採用しても，巻線の断面を有効に活用すること

ができず，大きな導通損失を生じてしまう傾向がある． したがって，効果的に電

流密度を下げるためには，巻線内の電流分布がどのようなメカニズムで決定され

るのかを把握した上で銅損改善に取り組むことが望ましい． 

1.1.1. 高周波磁気部品の銅損設計の現状  

近接効果は磁気部品の巻線構造に大きな影響を受けることが知られている

[13]-[20]．したがって，近接効果の少ない巻線構造を導き出すことができれば銅損

を抑制できる可能性がある，このアプローチは，高い降圧比を持ったコンバータ

 

 

Fig. 1-3.  Example of proximity effect in magnetic components. 
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の二次側に利用される磁気部品の巻線で起こる近接効果の抑制に有効な場合があ

る．しかし，試作機を作成し，多数の構造について比較し，最適な構造を探索す

ることは金銭・時間コストの観点から現実的ではない． 

これに対し，巻線構造から銅損を推定するための解析技術が提案されて来た

[18][20][23]-[26]．これらの技術によって，近年は簡便に構造の比較が可能となっ

てきている．しかし，これらの損失解析手法を用いたとしても，多くの構造から

最適な構造を総当たり的に探し出すためには，繰り返しのシミュレーションが必

要となり多くの時間を要する． 

実際の産業現場の開発速度ではこれらの解析技術の利用が難しい場合もあり，

定格電流・電圧を基に経験やノウハウに頼った設計が行われることも少なくない．

その結果，トランスの試作段階で近接効果による想定外の大きな銅損が発生し，

巻線の焼損を引き起こす事例も起こり得る． 

以上のことからわかるように，効率よく系統的に磁気部品の銅損を設計するた

めに，できうる限り簡便で高速な銅損解析手法が必要とされている． 

1.1.2. 部品の小型化に伴う相対的な配線経路損失の増加  

高降圧比 DC-DC コンバータでは，降圧比を稼ぐためにしばしば二次側がワンタ

ーンのトランスが利用される．また，この二次巻線には占積率の高さや製作の容

易性から板状のコイルを用いることが少なくない． 

降圧比が極端でない場合，一般に磁気部品の巻線の長さに対し，部品同士を接

続する配線経路の長さは短く，配線経路の損失は他の損失と比べ相対的に小さく

見える．しかし，図 1-4 に示すように，高降圧コンバータでは配線経路の長さはワ

ンターンの二次巻線の長さと同程度となることも少なくない．その結果，配線経

路上の銅損がコンバータ損失の主要因の一つとなりうるほど大きく見える場合も

ある．一般に，基板面への放熱板の取り付けが容易であることから，この整流回

路の配線経路の導通損失による焼損は冷却することで対策される．しかし，この

対策は回路よりも大きな体積を持った放熱システムを必要とする事もあり，サイ

ズや効率の観点では本質的な問題の解決には至らない．放熱板も含んだシステム

全体の小型化を図るためには整流回路の配線経路における損失の低減も重要な課

題の一つとなる． 

DC-DC コンバータを構成する電気回路部品は近年飛躍的な進化を見せており，

大幅な部品の小型化が進んでいる．その結果，部品単体の損失よりも，部品同士

を接続する配線経路における導通損失がさらに大きな課題となる可能性がある．

これらのことから，この配線経路を含めた総合的なアプローチでの近接効果に起

因する銅損の低減への着手が必要と考えられる． 
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1.2. 技術動向と課題抽出 

1.2.1. 高周波磁気部品の銅損解析技術  

並列巻線は効果的に巻線の断面積を増やすことができる[19][21]-[25][27][28]．し

たがって，コンバータの磁気部品の銅損低減のために並列巻線が採用される場合

がある[22]-[24][26]．一方で，並列巻線は交流電流による銅損を必ずしも抑制する

とは限らない[19][21]-[25][27][28]．前述のとおり，並列巻線の電流は、各巻線で起

こる電圧降下が同じになるように分配される．ここで電圧降下の交流成分は巻線

のインピーダンスと交流電流の積と等しくなる．しかし，一般に並列巻線のイン

ピーダンスは各巻線の断面積が同じでも異なる値をとることが多い．なぜなら，

実際のインピーダンスは漏れインダクタンスや巻線間の複雑な磁気結合に強く影

響されるからである．このメカニズムは近接効果として広く知られているものに

他ならない[18]-[20]． 

高周波では並列巻線の電流分配がこの近接効果に依存して決まる傾向がある．

また，一般にこのような近接効果と巻線の配置には深い関係があることが知られ

ている[13]- [20]．実際に巻線配置によって銅損が変化した事例はいくつかの文献

で紹介されている[18][23][24][26]．つまり，巻線配置は並列巻線を使って銅損を低

減させるための重要な設計項目といえる． 

前述したように，巻線構造と銅損との関係性を明らかとするための解析技術は

これまでも多く提案されてきた[18][20][23]-[26]．例えば，[18][20][23][24]にて，数

 

 

Fig. 1-4.  AC current in rectifier circuit with one turn coil for high step-down 

transformer. 
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値解析を利用した手法が報告されている．他にも，集中定数回路モデルを利用し

た手法が[25][26][28]にて提案されている．確かに，これらの技術は十分な精度で

任意の巻線構造の銅損を導き出すことが可能である．しかし，これらの手法は計

算やモデリングや解析に膨大な数値計算や実機による計測結果を必要とし，解析

時間が損なわれる傾向がある．最適な巻線構造の探索のために，繰り返し解析を

実行することを考えると，このような複雑な手順を必要としない単純な解析が必

要かもしれない． 

一方で，1966 年に Dowell によって磁気部品の磁界分布を一次元の単純なモデル

（以降，Dowell モデルと記述する）に近似し，トランス巻線の電流分布やトラン

スが持つインダクタンスを定式化する手法[29]が提案されている．Dowell モデルを

利用した銅損解析は，数値計算を含まず，単純で少ない計算のみによって実行さ

れる．つまり，実際の磁気部品設計に応用するうえで有効な素早い解析速度を持

っているといえる．実際に Dowell モデルを磁気部品の設計に活用した事例が多く

報告されている[23][29]-[38]． 

この解析モデルを基に 1994 年に Ferreira は磁気部品の銅損を単純な理論式とし

てまとめることに成功した[31]．この理論式によると十分薄い巻線は近接効果の影

響を受けづらく，断面には均一に電流が流れる傾向がある．近年，この知見を基

に磁気部品に薄い巻線を採用した事例が実際に報告されている[39][40]．このよう

に，巻線構造の具体的なパラメータと銅損の関係式は，近接効果に対し有効な設

計指針の導き出すうえで重要な知見をもたらすこともある．これは，解析結果か

ら有効な巻線構造を導き出すような，逆問題の解決に Dowell モデルが有効である

ことを示唆している． 

しかし，前述した Dowell モデルは巻線層の起磁力を基に構成されるため，解析

の前段階ですべての巻線の電流値を必要とする[23]．この要件のため，並列巻線を

採用した磁気部品に Dowell モデルを適用することは難しい．高周波において，ト

ランスの並列巻線を流れる電流の分配は，巻線間の複雑な磁気結合や漏れインダ

クタンスなど，近接効果に関係するパラメータに依存して決まる[18]-[20]．この磁

気結合は巻線構造の影響を強くうける[13]-[20]．したがって，並列巻線を採用した

磁気部品に Dowell モデルを適用するためには，その巻線構造における並列巻線の

電流分配をあらかじめ特定しておく必要がある． 

例えば，[23]は一次元の電磁界数値計算を用いて交流電流を得ることで，Dowell

モデルを並列巻線に適用させている．しかし，この方法は数値計算の手順を含む

ため，巻線構造の具体的なパラメータと銅損の関係を理論式として整理すること

は難しく，Dowell モデルの強みである解析の容易性も損なわれる． 
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1.2.2. 大電流用途の整流回路の構成  

大電流アプリケーションではトランスの二次側巻線の銅損低減を目的として，

一般的に中点タップ整流方式が利用されることが多い[9]-[12]．中点タップトラン

スでは，二次巻線が二つに分かれて配置される．これらの巻線に半周期毎に交互

に負荷電流が通電されるため，単位巻線あたりの電流量を減らすことができる．

また，同様に二つの整流素子にも電流が交互に通電されるため，整流素子による

損失も少なくなる傾向を持つ．加えて，中点タップ巻線に流れる電流は直流成分

と交流成分に分かれる．したがって，近接効果の影響を受ける交流成分の実効値

はさらに減少する．つまり，中点タップ化は単純な巻線の並列化よりも近接効果

による銅損悪化の影響を受けづらい特徴をもつといえる．したがって，二次巻線

の中点タップ化と並列化を併用することで，単位巻線あたりの銅損を大幅に抑え

た巻線構造を実現できるかもしれない． 

また，多くの場合，整流素子には同期整流方式が採用される[41]-[43]．同期整流

方式は，ダイオードをスイッチング素子に置き換え，順方向電流が通電されてい

る間，スイッチング素子をオンにする．これによって，ダイオードの順方向電圧

によって生じる導通損失を大幅に低減できる． 

配線経路の銅損を減らすために，部品間の距離はできる限り短くなるように配

置される．しかし，トランスから整流回路までの配線経路や基板パターン内での

近接効果に主要な着眼を置き設計した事例は少なく．未だ改善の余地が残されて

いる．（前述のように，放熱板に頼った実用的な設計が一般的である）． 

 

1.3. 研究目的と論文の構成 

以上の背景を踏まえて，本研究では以下の二点に着目した高降圧比 DC-DC コン

バータで起こる近接効果に起因した導通損失の低減技術の開発を目的とする． 

(A)並列巻線を使った磁気部品に適用可能な簡便な銅損解析技術 

(B)整流回路の配線経路で起こる近接効果に着目した損失低減手法 

（A）では，並列巻線を用いた中点タップトランスの銅損を素早く簡便に解析で

きる手法を提案する．提案手法に求められる要件を以下に示す． 

(i)モデリングや計算過程が単純で解析に必要な時間が短い（数値計算を利用し

ない）． 

(ii)解析結果として，巻線構造と銅損・電流分布の関係を示した理論式を得るこ

とができる． 

(i)の要件の達成によって，実用的な製品開発に活用できるような素早い解析速
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度の実現が期待される．(ii)の要件の達成によって，並列巻線を採用した磁気部品

の構造と銅損の関係性の解明において，理論式を利用した新たな視点を導入する

ことが可能となる．本論文では，実際にこの理論式の応用事例として，トランス

の新しい設計手法も提案する． 

前述のとおり，高降圧比コンバータのためには，並列化された中点タップ巻線

を持ったトランスの銅損を特定できる解析手法が必要となる．本論文では，まず，

上記要件を満たすために並列巻線の電流分配解析手法を提案し，その後，一般的

なフォワードトランスに適用可能な銅損解析手法を提案する．最後に，提案した

銅損解析を中点タップトランスに適用する手順について議論し，実際に低銅損な

中点タップトランスの開発を試みる． 

(B)では，近接効果による銅損の低減に着目し，新たな整流方式を提案する．通

常の設計手順では，先に回路構成を決定し，部品配置や配線パターンを設計する．

これに対し，本論文で提案する整流方式の開発においては，先んじて近接効果的

に有利な部品配置・配線パターンを検討し，その部品配置を実現するための回路

構成を検討することで，導通損失の少ない新たな整流回路の構成を提案した． 

本論文は，以下に示す全 7 章で構成される． 

1 章では，研究背景と課題について解説し，研究の目的を記す． 

2～5 章では，並列巻線を用いた磁気部品の電流分配・銅損解析手法とこれを応

用した巻線構造の最適化手法について記述する．2 章ではインダクタとトランスの

並列巻線の電流分配解析のための新しい着眼点を導入する．3 章では，2 章の電流

分配解析と Dowell モデルを組み合わせた実用的なトランスの銅損解析技術を提案

する．4 章では，3 章の銅損解析を進歩させ中点タップトランスに適用可能な銅損

解析手順を紹介し，中点タップトランス構造の最適化を行う．5 章では 2 章で提案

した電流分配の解析結果を応用した，新たな磁気部品の最適化手法を提案する．

（提案手法が逆問題の解決に有効であることを検証する．） 

6 章では，高降圧比 DC-DC コンバータの二次側整流回路の配線経路で起こる近

接効果に着目し，導通損失の低い整流方式を提案する. 

7 章では，本論文をまとめ，結論を示す． 
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第2章 高周波磁気部品に用いられる 

並列巻線の電流分配解析のための 

磁気随伴エネルギー極値の原理 

2.1. 緒言 

本章では「（A）並列巻線を使った磁気部品に適用可能な簡便な銅損解析技術」

の実現に向けたファーストステップとして，磁気部品の並列巻線の電流分配解析

を簡便にするための，並列巻線の電流分配に関する新たな着眼点を導入する．こ

れによって，<1.3>に示した要件(i)(ii)を達成した，新しい並列巻線の電流分配解析

手法を実現する． 

インダクタは高周波コンバータの電流平滑のため，さまざまな回路構成におい

て利用されている[44]-[51]．しかし，インダクタを流れる高周波電流は近接効果の

影響を受け大きな銅損を発生させる．この銅損低減のために，巻線の断面積を増

やす目的で並列巻線が利用される[19][21]-[25][27][28]．しかし，並列巻線を流れる

高周波交流電流の分配は，近接効果の影響によって必ずしも均一にはならず，銅

損低減に貢献できるとは限らない．したがって，高周波磁気部品設計において，

並列巻線の電流分配の均一性は重要な設計項目の一つとなる． 

これに対し，磁気部品の電流分配を解析できる手法がこれまで提案されてきた．

一般に磁気部品は有限要素法に基づく電磁界シミュレーションによって予測・解

析される[18][20][24]．しかし，有限要素法のような数値計算は複雑なベクトル計

算を含んだ数値計算によって，解析に長い時間を必要とすることもある．それに

加え，実用的な磁気部品の設計では，最適な巻線配置を探すために繰り返し解析

を行う必要がある．したがって，電磁界シミュレーションによる巻線構造の最適

化は実用的な解析速度を達成でないこともある．言い換えると，より簡単な解析

手法が巻線構造の最適化において重要な役割を果たす可能性がある． 

実際にFEM解析よりも簡単な手順で解析できる手法もいくつか提案されている

[23][25][26][28]．確かに，従来提案されてきた手法は簡単な手順でモデリングが可

能である．しかしながら，これらの手法はわずかに複雑な計算手順を必要として

いる．例えば W. Chen らが提案した手法[23]は一次元磁界解析の数値計算を必要と

する．R. Prieto らが提案した手法[26][28]は各巻線のインピーダンスを求めるため

に部分的に有限要素法による解析や実機による実測結果を必要とする． 

一方で，M. Chen らが提案した手法[25]では薄型磁気部品を集中定数回路モデル

として解析することができる．したがって，この手法は回路理論に基づいて電流

分配解析が可能であり，磁界解析を必要としない．しかし，これらの集中定数回
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路モデルでは各巻線層に一つずつ理想トランスを必要とするため，回路モデルが

複雑化する傾向がある．したがって，この手法でも複雑な計算に悩まされ，回路

波形のシミュレーションに基づく数値計算が避けらない． 

そこで，本章では磁気部品の磁気構造から直線的に電流分配を求めることがで

き，複雑な電磁界ベクトル計算や膨大な計算量を必要とする数値計算を伴わない

簡便な並列巻線の電流分配解析手法を提案する．提案手法は新しい着眼点を導入

し，とても簡単な計算に基づく解析を可能とした．その着眼点とは，一定の交流

電流が与えられたとき交流磁束に付随する磁気随伴エネルギーが極値をとるよう

に交流電流が分布する[52][53]というものである．以降，この着眼点を磁気随伴エ

ネルギー極値の原理と呼ぶこととする．ただし，この原理は，寄生抵抗が交流電

流分配に影響しないほど小さいという近似の下で成立する．高周波においては，

抵抗成分よりも漏れインダクタンスや磁気結合が大きくなるため，並列巻線の電

流分配はおおむね近接効果によって決まることが報告されている[19][24]-[28]．し

たがって，この近似は実用上十分受け入れることができる． 

 

2.2. 磁気随伴エネルギー極値の原理 

磁気随伴エネルギー極値の原理によると，並列巻線に流れる電流の総量を一定と

したとき，交流磁束による磁気随伴エネルギーが極値をとるように並列巻線の交

 

 

Fig. 2-1.  Generalized inductor model with parallel connected wires. 
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流電流は分配される．この原理では，巻線の寄生抵抗による交流電流の分配に対

する影響は無視できるほど小さいと近似している．したがって，高周波磁気部品

に関して，電流分配は各巻線の漏れインダクタンスと磁気結合によっておおよそ

決まるはずである． 

これ以降は，一般化したインダクタを基に磁気随伴エネルギー極値の原理が成

り立つことを証明する．ここでは図 2-1 に示したような n 本の並列巻線を持った高

周波インダクタについて考える．巻線 1, 2, …, n に流れる電流はそれぞれ i1, i2, …, in

とする．ここで電流ベクトル i を i=[i1, i2, …, in]
t と定義する．これらの巻線の鎖交

磁束はこの i の関数となる．したがって，これらの鎖交磁束をそれぞれ ψ1(i), ψ2(i), 

…, ψn(i)とする．これに加え，鎖交磁束ベクトル ψ を ψ=[ψ1(i), ψ2(i), …, ψn(i)]
t と定

義する． 

次に，インダクタの総磁気随伴エネルギーE は 

   ( ) ( )1, 2,E i i d= 
i

0

ψ i i  ·································································· (2-1) 

と表すことができる． 

ここで電流 i1, i2, …, inをそれぞれ直流電流 I1, I2, …, Inと交流電流 iac1, iac2, …, iacnの

合計と考える．また鎖交磁束 ψ1, ψ2, …, ψnもそれぞれ直流鎖交磁束 ψdc1, ψdc2, …, 

ψdcn と交流鎖交磁束 ψac1, ψac2, …, ψacn の合計と考える．直流電流 I1, I2, …, In は巻線

線の断面積と長さから単純に予想することができる．したがって，この直流電流

I1, I2, …, In から直流鎖交磁束 ψdc1, ψdc2, …, ψdcn も求めることができる． 

次に直流電流ベクトル I=[I1, I2, …, In]
t と交流電流ベクトル iac=[iac1, iac2, …, iacn]

tを

それぞれ定義する．すると，i=I+iac と表せる．また，直流鎖交磁束ベクトル ψdc=[ψdc1, 

ψdc2, …, ψdcn]
tと交流鎖交磁束ベクトルψac=[ψac1, ψac2, …, ψacn]

tもそれぞれ定義する．

すると ψ=ψdc+ψac と表せる．ここで，再度式(2-1)を書き直すと 

   ( ) ( ) ( )
ac

acdc dc ac ac, ,acE d d E E
+

=  +  = +  + 
I iI

0 I

I i ψ i ψ i I ψ i I i  ···················· (2-2) 

となる．ここでの Edcは I の関数，Eac は iacの関数として, 

   ( )dcE d= 
I

0

I ψ i , ········································································ (2-3) 

   ( ) ( )
ac ac

acac ac ac ac ac, ,E d d
+

=  =  
I i i

I I

I i ψ i ψ I i i  ········································· (2-4) 

と表現できる． 

インダクタに与えられる総合の電流 iac_total は iac1, iac2, …, iacn によって 
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   ac_total ac
1

n

k
k

i i
=

=   ··········································································· (2-5) 

と表現できる．ここで，k は巻線の通し番号である． ( )ac ac,E I i は交流磁束に付随

する磁気随伴エネルギーである．そこで，磁気随伴エネルギー極値の原理の証明

のためインダクタに一定の電流 iac_total を与えたときに ( )ac ac,E I i が極値をとるよう

な電流の条件を求めてゆく．この解はラグランジュの未定乗数法をつかって求め

ることができる．まず， 

   ( ) ( )ac ac ac ac_total ac
1

, , ,
n

k
k

E E i i
=

   = +  − 
 

I i I i  ······································· (2-6) 

を定義する．ここでの はラグランジュの未定乗数である．次に， Eが極値をと

るように
ac

i の解を求めゆく．すると，この解の必要条件は 

   
ac1 ac2 ac

0
n

E E E E

i i i

      
= = = = =

   
 ··················································· (2-7) 

となる．その結果，式(2-5)と以下の関係を導き出すことができる． 

   
ac1 ac2 ackψ ψ ψ= = = =   ····························································· (2-8) 

式(2-8)はすべての巻線の鎖交磁束が同じであることを示している．ここで，フ

ァラデーの法則により，鎖交磁束の時間微分と電圧は等しくなる．つまり，式(2-8)

は各並列巻線で起こる電圧降下がすべて等しくなることを示唆している．したが

って，磁気随伴エネルギー極値の原理に従い求めた各巻線の電圧降下はキルヒホ

ッフの電圧則に矛盾していないといえる．一方で，式(2-5)はキルヒホッフの電流

則と一致している．結論として，キルヒホッフの電圧則・電流則を満たしている

ことから高周波インダクタにおいて磁気随伴エネルギー極値の原理は妥当性があ

ることを証明することができた． 

次に，
acψ は ac,I i に関する関数となっているため，式(2-5)と式(2-8)から電流 iac1, iac2, 

…, iacn の解を求めることができる．なぜなら，n+1 個の変数（例えば iac1, iac2, …, iacn,

）に対し，式(2-5)と式(2-8)から n+1 個の方程式を得ることができるからである．

つまり，これは磁気随伴エネルギー極値の原理を利用すれば，インダクタの磁気

随伴エネルギーの総量 Eから，各並列巻線を流れる電流 iac1, iac2, …, iacnの解を求め

ることができることを示唆している． 

 

2.3. 磁気随伴エネルギー極値の原理に基づく高周波インダ

クタの並列巻線の電流分配解析手法の提案 

本節では磁気随伴エネルギー極値の原理に基づき高周波インダクタの電流分配
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を求める方法を新たに提案する．提案する電流分配解析の手順は大きく二つのス

テップに分けることができる． 

一つ目は，磁気部品の磁気随伴エネルギーの理論式の導出である．この磁気随

伴エネルギーの理論式は各巻線を流れる電流についての関数として求める必要が

ある．高周波トランスの磁気随伴エネルギーは，磁気回路を利用することで比較

的簡単に導出することができる．磁気回路モデルは磁気構造から直接的に求める

ことができる． 

二つ目は，電流の理論式の導出である．磁気随伴エネルギー極値の原理に従い，

磁気部品に一定の電流を与えたときに磁気随伴エネルギーが極値をとるような電

流の解を求める．この解はラグランジュの未定乗数法を利用すれば簡単に求める

ことができる． 

これ以降は，図 2-2 に示したインダクタのモデルを対象に磁気随伴エネルギー極

値の原理に基づく電流分配解析の詳細な手順を説明してゆく．議論の簡単化のた

めに，コア材の透磁率は非常に大きいものと仮定する．また，コアの磁気飽和も

無視する．すると，磁気随伴エネルギーは磁気エネルギーと等しいとみなし求め

ることができる． 

(a)理論   ここでは，磁気随伴エネルギー極値の原理を基に，磁気回路モデルから

インダクタの並列巻線の交流電流の分配を求める．磁気回路モデルでは，起磁力

がキルヒホッフの電圧側に従い，磁束がキルヒホッフの電流側に従う．したがっ

て，磁気抵抗を通る磁束を回路理論から簡単に求めることができる．すると，こ

の磁束は電流に関する関数となる． 

次に，この磁束の解から交流電流と交流磁束による磁気随伴エネルギーを求め

る．議論を簡単にするため，ここではコアの磁気飽和は起こらないものとする．

したがって，磁気抵抗は磁束の大きさにかかわらず一定と仮定する．この仮定の

下では，直流電流 I に関係なく交流磁束 ψac1, ψac2, …, ψacn は決まるといえる．した

がって，交流電流と交流磁束による磁気随伴エネルギーも直流電流と無関係に求

めることができる． 

総磁気随伴エネルギーは磁気抵抗に付随する磁気随伴エネルギーの総計で求め

ることができる．例えば磁気抵抗 R にac の交流磁束が通っているとすると，この

磁気抵抗に付随する磁気随伴エネルギーは Rac
2/2 と表現することができる．交流

磁束は交流電流の関数となっているため，交流磁束と交流電流による総磁気随伴

エネルギーは交流電流の関数として求めることができる． 

磁気随伴エネルギー極値の原理によると，インダクタに一定の電流を与えたと

きにこの総磁気随伴エネルギーが極値をとるように交流電流は分配する．この交

流電流の解はラグランジュの未定乗数法を利用すれば簡単に導出することができ
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る．まず，磁気随伴エネルギーに関する 

   ( ) ( ) ( )ac1 ac2 ac ac1 ac2 ac ac1 ac2 ac ac_total, , , , , , , ,n n nE i i i E i i i i i i i  =  +  + + + −  (2-9) 

を導入する．次にこの解として並列巻線の電流を以下の条件式 

 

(a) 

 

(b) 

 

(c) 

Fig. 2-2.  Cross-section views of the inductor of examples. 
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ac1 ac2 ac

0
n

E E E E

i i i

      
= = = = =

   
 ················································ (2-10) 

から導出する． 

(b)インダクタ構造の最適化への応用  ここではいくつかの拘束条件を基に並列巻

線を用いたインダクタの巻線構造を抽出し，それらの電流分配を比較することで

最も銅損が少なくなる構造を導き出す．これらインダクタは四つの層に分けて巻

線が巻かれている．また，並列接続された二つの巻線は，二つの層に分けてそれ

ぞれ巻かれている．加えて，各層に巻かれた巻線の巻数はすべて同じとする．以

上の条件下でとり得る巻線構造は図 2-2(a)，図 2-2(b)，図 2-2(c)の三つとなる．図

2-2 で示したインダクタの磁気回路を図 2-3 に示す．まず，初めに図 2-3(a)につい

て解析してゆく．図 2-3(a)の総磁気随伴エネルギーは 

 

 

Fig. 2-3.  Magnetic circuit models of the inductors of examples. 

 

iac1,iac2:  current of wires 1 and 2        N:  Number of turns per layer

Rgap :  Reluctance of the gaps            Rleak, Rleak_top, Rleak_bot :

Reluctance of the leakage path between neighboring winding layers

or between a winding layer and the top or bottom magnetic core
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( ) ( ) ( )

2 2 2 2 2
ac1 ac2 ac1 ac2 ac1 ac2 ac2

ex2a

gap leak leak leak

2 2 2

2 2 2 2

Ni Ni Ni Ni Ni Ni N i
E

+ + +
= + + +

R R R R

 (2-11) 

と表すことができる． 

次にインダクタに一定の交流電流
ac_totali が与えられた時に磁気随伴エネルギー

ex 2aE が極値をとるような電流 ac1i ， ac2i の解を求めてゆく．この解はラグランジュ

の未定乗数法を用いれば簡単に求めることができる．そこで， 

   

( ) ( )

( )
( )

2 2

ac1 ac2 ac1 ac2

ex 2a

gap leak

2 2 2
ac1 ac2 ac2

ac1 ac2 ac_total

leak leak

2 2 2

2 2

2 2

Ni Ni Ni Ni
E

Ni Ni N i
i i i

+ +
 = +

+
+ + +  + −

R R

R R

 ························ (2-12) 

を定義する．ここでのはラグランジュの未定乗数である．このとき ex 2aE が極値

をとる条件は式(2-10)と同様になるため，以下の式 

   

( ) ( )

( ) ( )

2 2

ac1 ac2 ac1 ac2

gap leak

2 2

ac1 ac2 ac1 ac2

gap leak

ac1 ac2 ac_total

4 2 3
,

4 3 6
,

N i i N i i

N i i N i i

i i i

+ +
+ = −

+ +
+ = −

+ =

R R

R R

 ········································· (2-13) 

が得られる．式(2-13)の解より 

   ac1 ac_total ac2 ac_total

3 1
,

2 2
i i i i= = −  ····················································· (2-14) 

と求めることができる． 

これは巻線 2 に逆電流（位相が π だけずれた電流）が流れることを示している．

したがって，この構造では一本の巻線でインダクタを構成した時よりも交流銅損

が悪化することを示している． 

次に，図 2-3(b)について解析してゆく．図 2-3(b)の総磁気随伴エネルギーは 

   
( ) ( )

2 2 2 2 2 2
ac1 ac2 ac1 ac2 ac2 ac2

ex2b

gap leak leak leak

2 2 2 4

2 2 2 2

Ni Ni Ni Ni N i N i
E

+ +
= + + +

R R R R

 ············· (2-15) 

と表すことができる． 

次にインダクタに一定の交流電流 ac_totali が与えられた時に磁気随伴エネルギー

ex 2bE が極値をとるような電流 ac1i ， ac2i の解を求めてゆく．この解はラグランジュ
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の未定乗数法を用いれば簡単に求めることができる．そこで 

   

( ) ( )

( )

2 2

ac1 ac2 ac1 ac2

ex 2b

gap leak

2 2 2 2

ac2 ac2
ac1 ac2 ac_total

leak leak

2 2 2

2 2

4

2 2

Ni Ni Ni Ni
E

N i N i
i i i

+ +
 = +

+ + +  + −

R R

R R

 ································· (2-16) 

を定義する．ここでのはラグランジュの未定乗数である．このとき ex 2bE が極値

をとる条件は式(2-10)と同様になるため，以下の式 

   

( ) ( )

( ) ( )

2 2

ac1 ac2 ac1 ac2

gap leak

2 2

ac1 ac2 ac1 ac2

gap leak

ac1 ac2 ac_total

4 2
,

4 2 9
,

N i i N i i

N i i N i i

i i i

+ +
+ = −

+ +
+ = −

+ =

R R

R R

 ········································· (2-17) 

が得られる．式(2-17)の解より 

   ac1 ac_total ac2 ac_total

7 1
,

6 6
i i i i= = −  ····················································· (2-18) 

と求めることができる． 

最後に図 2-3(c)について解析してゆく．図 2-3(c)の総磁気随伴エネルギーは 

   
( ) ( ) ( )

2 2 2 2 2
ac1 ac2 ac1 ac2 ac1 ac2 ac1

ex2c

gap leak leak leak

2 2 2

2 2 2 2

Ni Ni Ni Ni Ni Ni N i
E

+ + +
= + + +

R R R R

 ···· (2-19) 

と表すことができる． 

次にインダクタに一定の交流電流 ac_totali が与えられた時に磁気随伴エネルギー

ex 2cE が極値をとるような電流 ac1i ， ac2i の解を求めてゆく．この解はラグランジュ

の未定乗数法を用いれば簡単に求めることができる．そこで 

   

( ) ( )

( )
( )

2 2

ac1 ac2 ac1 ac2

ex 2c

gap leak

2 2 2
ac1 ac2 ac1

ac1 ac2 ac_total

leak leak

2 2 2

2 2

2 2

Ni Ni Ni Ni
E

Ni Ni N i
i i i

+ +
 = +

+
+ + +  + −

R R

R R

 ························ (2-20) 

を定義する．ここでのはラグランジュの未定乗数である．このとき ex 2cE が極値

をとる条件は式(2-10)と同様になるため，以下の式 
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( ) ( )

( ) ( )

2 2

ac1 ac2 ac1 ac2

gap leak

2 2

ac1 ac2 ac1 ac2

gap leak

ac1 ac2 ac_total

4 3 3
,

4 3 5
,

N i i N i i

N i i N i i

i i i

+ +
+ = −

+ +
+ = −

+ =

R R

R R

 ········································· (2-21) 

が得られる．式(2-21)の解より 

   
ac1 ac_total ac2, 0i i i= =  ································································· (2-22) 

と求めることができる． 

この式(2-14)および式(2-18)，式(2-22)より，図 2-3(b)と図 2-3(c)において巻線 2

を流れる逆電流は図 2-3(a)の比べて大幅に減らすことができているといえる．した

がって，図 2-3(b)と図 2-3(c)は図 2-3(a)よりもよい構造であるといえる．一方で，

図 2-3(c)は逆電流が全く流れていないため，図 2-3(b)よりも良い構造であるといえ

る． 

 

Table 2-1  Specifications of the inductors of examples. 

Inductance of Fig. 2-4(a) 34.4 μH 

Inductance of Fig. 2-4(b) 34.7 μH 

Inductance of Fig. 2-4(c) 35.2 μH 

Litz wire (wire 1 and wire 2) 
Sumitomo Electric 

Lz 1-FEIW-N 0.1×57 

Number of turns per layer 6 turn 

Outer diameter of winding layers 33 mm 

Inner diameter of winding layers 20 mm 

Heigth of the space between the winding layers 0.5 mm 

Material of the bobbin for the winding polyethylene 

Size of the E core 19×49×17 mm 

Size of the I core 9×49.5×14 mm 

Magnetic material TDK PC40 

Length of the gaps 1 mm 

Gap material polyethylene 
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2.4. 実証実験 

ここでは提案手法の妥当性の検証実験について記述する．前節で紹介した解析

事例と同じ構造の磁気部品を実際に作成し理論と実測を比較した． 

図 2-4 には EI コアを用いた実験用のインダクタを示している．これらのインダ

クタの仕様は表 2-1 に示している．これらのインダクタは二本の並列接続されたリ

ッツ線（φ0.1×57）12 turn が巻かれている．それぞれの巻線は二つの巻線層に六巻

ずつ分けて巻かれている．ギャップの長さは 1 mm とした．各巻線層間の距離は

0.5 mm とした． 

2.4.1. 電流分配測定  

電流分配の解析結果の検証のため並列巻線の電流分配の計測を実施した．この

時，並列巻線の総電流が 1.0 Arms となるようにインダクタには 100 kHz の交流電

圧を印可した． 

図 2-5に巻線 1と巻線 2の交流電流の計測値をフェーザー図にプロットした結果

を示す．フェーザー図の基準位相は総電流の位相であり，大きさは実効値を示す．

理論によると電流は実軸に状にプロットされる．結果として，交流電流は非常に

実軸に近い位相を示した． 

次に，並列巻線の電流分配の比率を実験結果と理論で比較する，比較のために，

図 2-5 の結果から，電流の実軸成分を抽出する．そののち，一次巻線と二次巻線の

実軸成分の比率を計算し，提案手法による理論値と比較する．図 2-6 にその結果を

示す．このグラフでは合計の電流振幅と巻線 2 を流れる電流振幅の比較を示して

いる．比の実験結果は理論予測よりもわずかに大きかったが，巻線の配置に対す

る比の依存性は両者で一致していた．この理論とのわずかな誤差は，磁気回路モ

デルに組み込まれていない漏れ磁束の経路によるものだと考えられる．本解析で

は理論解析の単純化のため，非常に簡単化した磁気回路を用いていた．磁気回路

の改善により精度の上昇が期待できる． 

2.4.2. 銅損測定  

提案解析によって，最も銅損が小さい構造を探索できたか確認するため，LCR

メータを用いて 100 kHz 時の実験用インダクタの交流抵抗を計測した．交流抵抗

は銅損だけでなく鉄損にも依存する．しかし，この結果から銅損の違いを読み取

ることができる．なぜなら，鉄損は巻線の配置にほとんど影響を受けず，鉄損の

大きさはすべての実験用インダクタでほとんど同じになると予想されるからであ

る． 

交流抵抗の計測結果を図 2-7 に示す．図 2-4(a)と他の二つの間には大きな差異が

あったが，図 2-4  (b)と図 2-5(c)の間には大きな差が生まれなかった．この結果は
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(a) 

 

(b) 

 

(c) 

Fig. 2-4.  Photographs of the experimental inductors of examples. 

 

wire1 (Litz wire, 6 turn)

wire2 (Litz wire, 6 turn)

ferrite core

(PC40)

gaps (1mm)

49mm

2
9

m
m

wire1 (Litz wire, 6 turn)

wire2 (Litz wire, 6 turn)

wire1 (Litz wire, 6 turn)

wire1 (Litz wire, 6 turn)

ferrite core

(PC40)

49mm

2
9
m

m

wire2 (Litz wire, 6 turn)

wire2 (Litz wire, 6 turn)

gaps (1mm)

ferrite core

(PC40)

49mm

2
9

m
m wire1 (Litz wire, 6 turn)

wire2 (Litz wire, 6 turn)

wire2 (Litz wire, 6 turn)

wire1 (Litz wire, 6 turn)

gaps (1mm)



第 2 章 高周波磁気部品に用いられる並列巻線の電流分配解析のための 

磁気随伴エネルギー極値の原理 

20 

 

 

Fig. 2-5.  Experimental results of the AC current in the inductors of examples.  

(The AC current was plotted as phasors on the complex plane). 
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Fig. 2-6.  Experimental result and theoretical prediction of the ratio of the real part 

of the phasor of the AC current in wire 2 (iac2) to that of the total AC current 

(iac_total). 

 

 

Fig. 2-7.  Experimental result of the AC resistance of the inductors of examples. 
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理論と整合的だった．加えて，理論が予測した最も銅損が少ない構造と実際に最

も銅損が少ない構造は一致しており，提案解析が磁気部品の最適化に有用である

ことが示唆された． 

 

2.5. 結言 

並列巻線は磁気部品の銅損を減らすため一般によく用いられる．しかし，高周

波では近接効果の影響により電流の集中が起こり，並列巻線を用いてもうまく銅

損を低減できないことがある．一方で，巻線の配置と近接効果は深い関係がある

ことが知られている．したがって，巻線の配置を工夫することで効果的に銅損を

減らすことができる可能性がある． 

並列巻線の電流が均一に分配するような，最適な巻線構造を見つけるためには

何度も繰り返し電流分配の解析を行う必要がある．したがって，磁気部品の銅損

設計にはできるだけ直接的で簡単な電流分配解析手法が必要とされている． 

本章では新たな着眼点，磁気随伴エネルギー極値の原理，に基づいた並列巻線

の電流分配解析手法を提案した．提案手法は単純なモデリングとシンプルな計算

で構成され，非常に素早い解析時間を実現することができる．提案手法の妥当性

は，インダクタを用いた実験によって検証された．その結果，提案手法によって

磁気部品の電流分配をおおよそ推定することができることが分かった．提案手法

を用いていくつかの構造を比較した結果，もっとも交流抵抗の低い構造を選ぶこ

とができた．結論として，提案手法は磁気部品の巻線構造の最適化への利用が有

望な並列巻線の電流分配解析手法といえる．  

一方で，本解析では電流分配の特定までは至ったが，実際の銅損設計では，お

およその銅損の大きさの推定が必要不可欠である．したがって，実用的な巻線構

造最適化のため，この解析手法を進歩させた銅損解析手法の提案が望まれる．
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第3章 並列巻線を採用した高周波フォワードトラン

スのための磁気随伴エネルギー極似の原理に

基づく銅損解析手法 

3.1. 緒言 

本章では「（A）並列巻線を使った磁気部品に適用可能な簡便な銅損解析技術」

の実現に向けたセカンドステップとして，並列巻線を採用したフォワードトラン

スのための銅損解析手法を提案する． これによって，<1.3>に示した要件(i)(ii)を

達成した，新しいトランスの銅損解析手法を実現する． 

1 章で議論したように，現実の産業現場では高速で簡便な磁気部品の銅損解析手

法が必要とされている．これに対し，簡便な銅損解析モデルとして，Dowell モデ

ルが挙げられる[23][29]-[38]．しかし，並列巻線を採用した磁気部品に対してこの

銅損解析モデルを適用するためには，事前に並列巻線の電流分配を特定しておく

必要がある[23]． 

従来の電流分配解析手法は確かに正確に電流を推定できる[18][20][24]-[26][28]．

しかし，数値計算や複雑なモデリング手順によって，Dowell モデルの簡便性をそ

こなう傾向があった．これに対し，2 章で提案した磁気随伴エネルギー極値の原理

に元づいた電流分配解析[54]は磁気構造からの単純なモデリングとコンピュータ

を必要としないシンプルな計算手順で構成されている．そこで本稿では，磁気随

伴エネルギー極値の原理と Dowell モデルを組み合わせることで DC-DC コンバー

タに用いられる高周波フォワードトランスのための簡便な銅損解析手法を提案す

る． 

 

3.2. 磁気随伴エネルギー極値の原理-トランスへの応用- 

前章では，磁気随伴エネルギー極値の原理の高周波インダクタへの適用事例に

ついて議論した．本節では，磁気随伴エネルギー極値の原理がトランスにも適用

可能であることを証明する． 

ここでは n 本の巻線を持った高周波トランスを考える．巻線 1, 2, …, n を流れる

交流電流はそれぞれ i1, i2, …, in とする．また，巻線 1, 2, …, n の交流鎖交磁束は ψ1, 

ψ2, …, ψnとする．簡単化のために，巻線 1, 2, …, kは並列接続された一次巻線とし，

巻線 k+1, k+2, …, n は並列接続された二次巻線とする．このとき，鎖交磁束 ψ1, ψ2, 

…, ψn は電流 i1, i2, …, inの関数である． 

次に電流ベクトル i を i ≡ [i1, i2, …, in]
t と定義する．さらに，鎖交磁束ベクトル ψ 
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を ψ ≡ [ψ1, ψ2, …, ψn]
tと定義する．このとき，トランスの磁気随伴エネルギーE(i1, i2, 

…)は 

   ( ) ( )1, 2,E i i d= 
i

0

ψ i i  ·································································· (3-1) 

と示すことができる．ここでの 0 はゼロベクトルである． 

次に，トランスの一次巻線に Ip，二次巻線に Is を流した時，磁気随伴エネルギ

ーE(i1, i2, …)が極値をとるような i1, i2, …, inの解を求めてゆく．この解はラグラン

ジュの未定乗数法を用いれば簡単に求めることができる．そこで，まず関数 Eʹを 

   ( ) ( ) ( ) ( )1, 2, 1 2 1 2p k p s k sE i i d i i i I i i i I =  −  + + + − − + + + −
i

0

ψ i i  ···· (3-2) 

と定義する．ここでの λp と λsはラグランジュの未定乗数である． 

ここで Eʹが極値となるための必要条件は 

   
1 2

0
n p s

E E E E E

i i i

        
= = = = = =

    
 ············································· (3-3) 

である．その結果， 

   

1 2 k

k 1 k 2 n

1 2 k

k 1 k 2 n

ψ ψ ψ ,

ψ ψ ψ ,

,

p

s

p

s

i i i I

i i i I

+ +

+ +

= = = = 

= = = = 

= = = =

= = = =

 ··························································· (3-4) 

を得ることができる． 

式(3-4)のうち上の二つの式は，並列接続された一次巻線および二次巻線の鎖交

磁束がそれぞれ等しくなることを示している．ここで，ファラデーの法則による

と鎖交磁束 ψ1, ψ2, …, ψn の時間微分は電圧と等しい．つまり，これらの式は並列接

続された一次巻線および二次巻線の電圧降下がそれぞれ等しくなることを示唆し

ている．したがって，磁気随伴エネルギー極値の原理に従い求めた各巻線の電圧

降下はキルヒホッフの電圧則に矛盾していないといえる．一方で，式(3-4)のうち

下二つの式はキルヒホッフの電流則と一致している．結論として，キルヒホッフ

の電圧則・電流則を満たしていることから,高周波トランスにおける磁気随伴エネ

ルギー極値の原理は妥当性があることを証明することができた． 

また，ψ1, ψ2, …, ψn は i1, i2, …, in に関する関数となっているため，式(4)から電流

i1, i2, …, in の解を求めることができる．なぜなら，n+2 個の変数（例えば i1, i2, …, in, 

λp, λs）に対し，式(4)から n+2 個の方程式を得ることができるからである．つまり，

これは磁気随伴エネルギー極値の原理を利用すれば，トランスの磁気随伴エネル
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ギーの総量 E から，各並列巻線を流れる電流 i1, i2, …, in の解を求めることができる

ことを示唆している． 

提案する銅損解析手法では，並列巻線の電流分配を導出するために，磁気随伴

エネルギー極値の原理を利用する．次に，すべての巻線の電流を求めたのち，銅

損を算定する． 

3.3. 磁気随伴エネルギー極値の原理に基づくフォワードト

ランス銅損解析手法の提案 

本節では，理論的な導出手順について詳述する．議論の簡単化のため，以下の

仮定を導入する． 

1. 表皮深さは巻線の厚みよりも小さい． 

2. 磁気コアの透磁率 μ は空気に比べて十分大きく一定に保たれるものとする． 

仮定 2 によって，磁気飽和は無視される．さらに，磁気抵抗も無視できるほど

 

 

Fig. 3-1.  Generalized forward transformer model and its Dowell model. 

  (Vertical sectional view). 
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小さい．よって，本解析では磁気随伴エネルギーと磁気エネルギーは同じとして

解析する． 

ここからは図 3-1 に示した一般化したトランスモデルを基に提案手法について

議論する．このモデルは，EE コアに巻かれたいくつもの巻線層を持っている．

Dowell モデルに従うと，それぞれの巻線層は図 3-1 に示すように一塊の導体とし

て近似することができる[29]． 

(a)理論  1)並列巻線の電流分配の導出：初めにトランスの総磁気随伴エネルギ

ーの理論式を求めてゆく．このトランスの磁気随伴エネルギーはコア内の磁束に

よるものとコアから漏れた磁束よるものの二つに大別できる．前者は後者に比べ

非常に小さいと近似できる．なぜなら，体積当たりの随伴エネルギーは B2/2μ と表

すことができるからである．ここで B は磁束密度，μ は透磁率である．コアの透

磁率は空気の透磁率に比べて非常に大きい．結論として，トランスの磁気随伴エ

ネルギーの大部分はコアから漏れ出した磁束によるものだといえる． 

次に，このコアから漏れ出した磁束による磁気随伴エネルギーを求めてゆく．

表皮効果によって，巻線の内部まで磁束は入り込むことができない[55][56]．する

と，ほとんどの磁束は巻線外の空間を通るといえる．したがって，トランスの磁

気随伴エネルギーのほとんどは巻線の周辺の空間に分布する． 

ここから巻線周辺の空間の磁気随伴エネルギー密度を推定してゆく．図 3-2 のよ

うに，断面 A-A と断面 B-B に分けて磁気随伴エネルギー密度の分布を考えてゆく．

コアは高い透磁率を持っているため，コア内の磁界は非常に小さいといえる．こ

こで，断面 A-A の中の点線で示した閉曲線に対して，アンペールの法則を適応す

 

 

Fig. 3-2.  Definition of vertical sections A-A and B-B  

in the Dowell model of the forward transformer. 
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ると，巻線層間の磁界強度は 

   
1

1 m

m j j
ja b

H N i
r r =

=
−

  ···································································· (3-5) 

と表すことができる．ここで，
ar と

br はそれぞれ巻線層の外側と内側の半径を示

し，m は上から数えたときの巻線層の通し番号で，
mH は巻線レイヤ m と m+1 の

間の磁界強度，
jN と

jiは巻線層 j の巻数と電流である．（ここでの iは巻線ごとの

電流 iとは異なるもので，巻線層ごとの電流を示している）．ここでは，
jiが閉曲線

を手前側に向けて通過する時，正方向の電流が流れていると考える．また，厳密

には，巻線層間を通る漏れ磁束経路の断面積は外側の脚付近で広くなってゆく．

したがって，磁界の強さは中央の脚付近に比べ外側の脚付近のほうが小さい．し

かし，簡単化のためここでは磁界の強さは均一と近似する． 

次に，同じように断面 B-B の中の点線で示した閉曲線に対してアンペールの法

則を適用する．ここで，巻線より外側の空いている空間の磁界強度は巻線層間の

磁界強度より非常に小さくなる．まず，巻線層間の磁束経路の断面積は狭いのに

対し，外側の空間の磁束経路の断面積は非常に広い．それに加え，外側の空いて

いるスペースでは，一次巻線による磁束と二次巻線による磁束が打ち消しあって

いる．したがって，外側の空いている空間の磁界強度は無視できるほどに小さく

なるといえる．結果として，ここでは点線で示した閉曲線における磁界の線積分

要素は巻線層間の磁界によるものだけと近似できる．つまり，アンペールの法則

より，断面 B-B でも巻線層間の磁界強度は式(3-5)のように求めることができる． 

ここでの議論を総括すると，トランスの巻線層間の空間ではどの断面において

も磁界強度は式(3-5)で与えられ，コア外の磁気随伴エネルギーのほとんどがこの

巻線層間の空間に分布する．また，前述のとおりコア内の磁気エネルギーは無視

できるほど小さいため，トランスの総磁気随伴エネルギーET は 

   ( )
( )

( )
( )

2 2
1 02 2 2

0 1 22
1

1
, ,

2 2

n a b

T m m a b T
m

a b

r r
E H h r r K i i

r r

−

=

 −
 =   − =

−
  ······················· (3-6) 

と求めることができる．ここでの m は巻線層の通し番号で， 0 は空気の透磁率，
mh

は巻線層 m と m+1 の間の長さである．次に関数 KTを 

   

2
1

1 1

n m

T m j j
m j

K h N i
−

= =

 
=  

 
   ································································· (3-7) 

と定義する． 

KTは ETと比例しているため，磁気随伴エネルギー極値の原理から，KTが極値を

とるように電流が分配するといえる．つまり，電流 iは KT の極値を探すことで特
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定することができる．ただし，任意の一次電流総電流 Ip と二次総電流 Is を与え，

一次電流総電流 Ip が各一次巻線を流れる電流の総和と等しく，二次総電流 Is が各

二次巻線を流れる電流の総和と等しいという条件下で極値を算定する必要がある．

これはラグランジュの未定乗数法を利用すれば簡単に実行可能である． 

また，仮に Ipと Isの内どちらかがわからなかったとしても，KTは特定可能であ

る．この場合は，高周波トランスでは総起磁力がゼロとなることを利用すればよ

い．つまり，一次巻線の巻数を Np 二次巻線の巻数を Nsとしたとき，NpIp = NsIsと

いえる．ここで，上式の左辺は一次巻線の総起磁力を示し，右辺は二次巻線の総

起磁力を示している．この式により，Ip か Isのどちらかがわかれば，一次巻線と二

次巻線の巻数からわかっていないもう片方を求めることができる． 

2)銅損の導出：各巻線層の電流 1 2, ,...i i  が求まったのち，銅損を推定できる．仮定

1 により，高周波電流は巻線の表面を流れ，単位長さ当たりの電流量は表面の磁界

の強さと一致する[57]．Dowell モデルによって各巻線レイヤが一つの導体として近

似されていることから，巻線レイヤ m の上部表面を流れる電流
_m ti と下部表面を

流れる電流
_m bi を定義する．すると，

_ _m m t m bi i i  = + となる．巻線レイヤ m の下部

表面と巻線レイヤ m+1 の上部表面は同じ磁界を共有するため，
_ 1_m b m ti i +
 = =

( )m a bH r r − が成り立つ． 

電磁気学によると、導体の表面の単位面積で発生する銅損は、表面電流が表皮

深さ δ 内で均一に流れるときのジュール損失に等しくなる．すると，巻線レイヤ m

の下部表面の銅損 _m bp と巻線レイヤ m+1 の上部表面の銅損
1_m tp +
は一致し，以下の

ように導出できる． 

   
( )

( )

( )

( )
( )

22

_ 1_ _

a b a b

m b m t m b m a b

a b a b

r r r r
p p i H r r

r r r r
+

 +  +
= = = −

−  − 
 ····················· (3-8) 

ここで ρ は導体の抵抗率である．式(3-7)より，最下層の巻線レイヤ n の下部表面

の磁界は 0 になる．よって， _ 0n bp = となる．同様に最上層の巻線レイヤ 1 の磁界

もゼロになる．よって， 1_ 0tp = となる． 

Dowell 近似によって巻線レイヤは一塊の導体と近似されたが，実際の巻線レイヤ

は異なっている．したがって，実際の巻線レイヤは導体で満たされていない．仮

に巻線レイヤ m の横幅に対する導体の占積率を m とすると，銅損の式(3-8)は以下

のように修正できる． 
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( )

( )

( )
( )

( )

( )

( )

( )
( )

22

_ _

22

1_ 1_

1 1

a b a b

m b m b m a b

m a b m a b

a b a b

m t m t m a b

m a b m a b

r r r r
p i H r r

r r r r

r r r r
p i H r r

r r r r
+ +

+ +

 +  +
= = −

 −   − 

 +  +
= = −

 −   − 

 ····················· (3-9) 

最後に，式(3-5)より各レイヤの合計の銅損を導出する．（ただし， _ 1_ 0n b tp p= = で

ある．） 

   

( )

( )

( )

1

_ _ 1_ 1_
1

2
1

1 11

1 1

n

n b m b m t t
m

n m
a b

j j
m ja b m m

P p p p p

r r
N i

r r

−

+
=

−

= =+

= + + +

  +    
= +   

 −       



 

 ····································· (3-10) 

(b)解析事例１   ここでは図 3-3 に示すような簡単な構造のトランスの並列巻線

の電流分配解析事例を紹介する．このトランスでは EI コアと三つの巻線層で構成

される．巻線層は，N ターンの一次巻線の巻線層（W1）と二つの 1 ターンの二次

巻線の巻線層（W2 と W3）がある．これらの二次巻線は並列接続されているとす

る．ここで W2 の電流を iʹ2，W3 の電流を iʹ3，W1 と W2 の間の高さを h1，W2 と

 

 

Fig. 3-3.  Transformer structure of example 1. (Vertical sectional view). 

 

 

Fig. 3-4.  Transformer structure of example 2. (Vertical sectional view). 

h1

h2

W2

W3

Primary winding: W1
Secondary winding: W2, W3 (connected in parallel)

Magnetic Core

W1

Primary winding: W1
Secondary winding: W2, W3 (connected in parallel)

ha

hb

W2

W3

W1

Magnetic Core
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W3 の間の高さを h2 とする．次に，式(3-7)により KTを導出する． 

   ( )
2

2 2

1 2 2T p pK h N I h NI i= + −  ························································ (3-11) 

すると，iʹ2=NIp のとき，KT が極値をとることは明らかである．ここで，二次巻

線の総電流 Is は NIp であるため，iʹ3=0 となるように分配する．つまり，この構造

では，片方の巻線にすべての電流が集中して流れるため，並列巻線を用いても交

 

 

Fig. 3-5.  Photographs of the experimental transformers for examples 1 and 2. 

 

 

Fig. 3-6.  Photographs of the primary and secondary winding layers. 

 

Table 3-1  Specifications of experimental transformer. 

Parameter Value

Outer diameter of winding layers r a 18 mm

Inner diameter of winding layers r b 9.0 mm

Number of turns (primary winding) N 6 turn

Thickness of primary winding 3.0 mm

Thickness of secondary winding 0.5 mm

Porosity factor of primary winding 1 63%

Porosity factor of secondary winding 100%  

(a) Example 1 (b) Example 2

Ferrite corePrimary winding

Secondary windingsSecondary windings

Primary winding Ferrite core

(a) Primary winding layer (b) Secondary winding layer

18mm18mm
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流銅損は低減しないといえる． 

最後に，合計の銅損 1P は， 

   
( )

( )
( )

2

1

1

1
1

a b

p

a b

r r
P NI

r r

 +  
= + 

 −  
 ···················································· (3-12) 

と導出できる． 1 は W1 の占積率であり，W2 と W3 の占積率は 1 とする． 

(c)解析事例 2  次に図 3-4 に示すような簡単な構造のトランスの並列巻線の電流

分配解析事例を紹介する．このトランスでも EI コアと三つの巻線層 W1，W2，

W3 で構成される．ただし，W2 と W3 は W1 を挟み込むように配置されている．

ここで W2 と W1 の間の高さを ha，W1 と W3 の間の高さを hb とすると，式(15)に

より KTは 

   

( )

( )

2
2

2 2

2

2 2

2

T a b p

b a b
a b p p

a b a b

K h i h NI i

h h h
h h i NI N I

h h h h

 = + −

 
= + − + 

+ + 

 ······························· (3-13) 

と求めることができる． 

すると，iʹ2=hb/(ha+hb)NIp のとき，KTが極値をとることは明らかである．ここで，

二次巻線の総電流 Isは NIp であるため，iʹ3=ha/(ha+hb)NIp となる．つまり，この構造

では，巻線層間の距離に依存して電流分配が変化するといえる．特に ha=hb の時，

電流は W2 と W3 に均一に分配する． 

最後に，合計の銅損 2P は， 

   
( )

( ) ( )
( )

2 2
2

2 2

1

1
1

a b a b
p

a b a b

r r h h
P NI

r r h h

 +   +
= + 

 −  + 
 ······································· (3-14) 

と導出できる． 

この結果は， 2P は 1P よりも小さくなることを示唆している．さらに，
a bh h= の

時， 2P は最も小さな値を示し， 1P のおおよそ半分の値となる．したがって，図 3-3

の巻線構造に対し，図 3-4 の構造の方が銅損の少ない巻線構造と言える． 

 

3.4. 実証実験 

ここでは提案手法の妥当性の検証実験について記述する．前節の解析事例と同

じ構造のトランスを実際に作成し，理論と実測を比較した． 

図 3-5 に実験用トランスの写真を示し，図 3-6 にその巻線の写真を示す．これら
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Fig. 3-7.  AC current in two secondary winding layers of Example 1. 

 

 

Fig. 3-8.  Ratio of AC current in two secondary winding layers of Example 2. 

 

 

Fig. 3-9.  Experimental results and theoretical prediction  

of the AC resistance of the primary current. 
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のトランスは EI コアに構成されている．これらのトランスの仕様は表 3-1 に示し

ている．一次巻線は一つの巻線層（W1）に 6 turn 巻かれている．二次巻線(W2,W3)

は二つの巻線層にそれぞれ 1 turn ずつ巻かれ並列接続されている． 

3.4.1. 電流分配測定  

ここでは提案手法の妥当性検証のために例 1（図 3-5(a)），例 2（図 3-5 (b)）の並

列接続された二次巻線で起こる電流分配の計測を実施した．この時，二次巻線は

抵抗（0 Ω, 1.67 Ω, 3.33 Ω）に接続し，一次巻線には 100 kHz，200 mA を通電した．

この時の巻線の表皮厚さは 0.21 mm と推定されている． 

図 3-7 に図 3-5 (a)のトランスの結果を示す．この時，巻線層間の長さ h1 と h2 は

両者とも 3.2 mm に設定した．この結果として，接続された抵抗の大きさに関係な

く電流は W2 に集中して流れておいた．この結果は理論と整合的だった． 

図 3-8 に図 3-5 (b)のトランスの結果を示す．巻線層間の長さ ha と hb を変化させ

ながら電流分配を計測した．その結果，W2 と W3 に流れる電流の比 i2/i3 は，巻

線層間の長さの比 hb/ha と同じように変化しており，理論と整合的だった． 

3.4.2. 銅損測定  

次に提案手法の妥当性検証のため例 1（図 3-5 (a)），例 2（図 3-5 (b)）の銅損も

計測した．この時，トランスの二次側ショートし，一次側に 100 Hz の交流電圧を

印可した．この時，一次側に流れる電流の振幅は 1.0 Arms に設定した．  

図 3-9 に例 1 と例 2 の計測結果と理論の比較をそれぞれ示す．巻線層間の距離は

すべて 3.2 mm に設定した．この結果は理論と 8%以内の誤差で整合しており，理

論の妥当性を確認することができた． 

 

3.5. 結言 

本章では，DC-DC コンバータに用いられる並列巻線を採用したフォワードトラ

ンスのための銅損解析手法を提案した．提案手法は電流分配解析についてこれま

での銅損解析にはなかった磁気随伴エネルギー極値の原理という新たな着眼点を

導入し，並列巻線を採用したトランスに対して，主要な銅損解析モデルの一つで

ある Dowell モデルを適用可能となるよう進歩させた．このアプローチは従来の数

値解析などの複雑な計算を必要とせず，巻線構造の幾何学的パラメータと銅損の

関係を直接的な理論式として表現できる．これによって，並列巻線トランスの巻

線構造と銅損の関係を解明するうえで今までになかった新しい視点を導入できた

といえる．（従来の FEM では，電流密度分布などの視覚的な情報を得ることはで

きるが，本解析のような理論式に基づく見識を得ることは難しかった）．検証実験

と解析結果は整合的であり，提案手法の妥当性が検証された． 
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以上の成果により，実用的な高速性と簡易性を持った銅損解析手法が提案され

たと結論付ける．しかし，この手法の適用範囲は限定的な部分も残されている．

例えば，この手法を中点タップトランスへ直接的に適用することは難しい．しか

し，1 章にて議論したように，中点タップトランスは高降圧コンバータにおいて一

般的な設計で良く採用されている[9]-[12]．したがって，本手法の中点タップトラ

ンスへの拡張が必要とされる． 
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第4章 二次巻線に中点タップ並列巻線を採用した 

フォワードトランスの巻線層順の最適化 

4.1. 緒言 

本章では前章で提案した銅損解析手法を中点タップトランスに適用するための

手順を解説し，実際に中点タップトランスの巻線層順の最適化を行う．これによ

って，高降圧コンバータの中点タップ整流方式に対し，有望な巻線構造を導き出

すことができる． 

高降圧比 DC-DC コンバータでは二次側の大きな銅損を低減するために，しばし

ば中点タップ整流方式が採用される[9]-[12]． 

特に一次巻線と二次巻線の間の巻線層の配置順序は，近接効果に大きな影響を

与えることが知られている[13]-[20]．その結果，巻線層の順序がトランスの銅損に

影響を与え，コンバータ全体の効率低下を招く場合もある[18][23][24][26]．巻線層

順の変更はコストアップにつながることはほとんどないため，巻線層順の最適化

は有用な効率改善のアプローチになり得る． 

しかし，前述したように，銅損と巻線構造の関係性は複雑である．高降圧コン

バータでは二次側の銅損を落とすために，図 4-1 に示すようにしばしば並列巻線を

採用する[22]-[24][26]．その結果，巻線構造の選択肢は増加し，より最適化は難し

くなる． 

そこで，最適な構造の探索方法として，3 章で議論した簡便な銅損解析[58]が有

望であるといえる．これらの手法は確かに交流電流が流れるフォワードトランス

に有効であることが検証されている．しかし，このアプローチがすべてのフォワ

ードトランスに有効であるかは検証されていない．例えば，中点タップトランス

は二次電流に直流成分と交流成分を含むため，従来の解析手順を直接適用するこ

とは困難である． 

そこで，本章では 3 章の銅損解析アプローチが直流成分と交流成分の両方を含

むアプリケーションに実際に適用できるか検討する．検証方法として，実際に６

つの巻線層配置から最も銅損が少ない構造を分析的に探索する． 

 

4.2. 銅損解析手法 

3 章にて議論した銅損解析により並列巻線を採用したトランスの銅損が可能に

なった．この節では，図 4-1 に示すように，EE コアを用いて構成された中点タッ

プフォワードトランスの例を使用して銅損解析手順を解説する．このトランスは、
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(a) Schematics of the forward converter using the transformer 

 

 

(b) Cross-section view 

 

Fig. 4-1.  Secondary-side center-tapped transformer under consideration. 

 

 

Fig. 4-2.  Another cross-section view of the transformer in perpendicular to Fig. 

4-1(b). 
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2 つの直列接続された一次巻線の巻線層 P1 と P2、および 2 つの並列接続された二

次巻線層のペア A1，A2 および B1，B2 で構成される．すべての巻線層同士の距離

は h になるように配置されている． 

解析手順は以下二つのステップで構成される．Step1：巻線層を流れる電流の導

出．Step2：銅損の推定．仮定 1：コアの透磁率は空気よりも十分高く一定．仮定 2：

巻線材料の表皮深さは巻線の厚みや巻線層間の距離よりも浅い．また，計算の簡

単化のため，一次巻線に通電される電流は正弦波であると仮定する． 

4.2.1. Step1:巻線層を流れる電流の導出  

磁気随伴エネルギー極値の原理は並列巻線同士の磁気結合に対し，巻線の寄生

抵抗の影響が十分無視できるほど小さいという条件下で成立する[54][58]．これに

対し，コンバータは十分高いスイッチング周波数で動作しているため，交流電流

についてのこの過程を受け入れることができる．一方で，巻線を流れる直流成分

は，主に巻線抵抗の影響を受ける．その結果，並列接続された巻線層を流れる直

流電流成分は，直流抵抗による電圧降下が等しくなるように分配する．一方で，

磁気随伴エネルギー極値の原理を用いて導出した巻線 A1，A2，B1 および B2 の電

流の解 i'a1，i'a2，'b1，i'b2 は磁気結合によってのみ決められる．したがって，実際に

巻線 A1，A2，B1 および B2 に流れる電流 ia1，ia2，ib1 および ib2 は，磁気随伴エネ

ルギー極値の原理の解の直流成分が直流抵抗によって分配されシフトされたもの

となる．並列接続された巻線のペア，A1：A2 と B1：B2 について，この直流オフ

セット成分をそれぞれ IA，IB として定義する．すると，各巻線に実際に流れる電

流は以下のようになる． 

   
1 1 2 2

1 1 2 2

, ,

, ,

a a A a a A

b b B b b B

i i I i i I

i i I i i I

 = + = −

 = + = −
 ··························································· (4-1) 

ただし，一次巻線には交流電流のみが通電されるため，磁気随伴エネルギー極

値の原理を利用して求めた結果をそのまま適用できる． 

初めに i'a1，i'a2，i'b1，i'b2 を導出する．各二次巻線のペアにはそれぞれ整流器が接

続されている．前半周期中に A1 と A2 の二次巻線は一次電流に対応した電流を流

し，B1 と B2 の巻線は解放される，後半周期中に B1 と B2 の二次巻線は一次電流

に対応した電流を流し，A1 と A2 の巻線は解放される．A1 と A2 は B1 と B2 に対

してこのような対称性を持ち，加えて構造的な対称性も備えている．したがって，

前半周期のみの解析によって，一周期すべての電流を求めるのに十分な結果を得

られる．言い換えると，後半周期の i'a1，i'a2，i'b1，i'b2 はそれぞれ前半周期の−i'b2， −i'b1，

−i'a2，−i'a1 と等しくなる． 

ここから，磁気随伴エネルギー極値の原理を利用して，前半周期の i'a1，i'a2，i'b1，

i'b2 を導出する．基本的なモデル化の手順は 3 章と同様となる．まず，初めに磁気



第 4 章 二次巻線に中点タップ並列巻線を採用した 

フォワードトランスの巻線層順の最適化 

38 

 

随伴エネルギーを i'a1，i'a2，i'b1，i'b2 の関数としてモデル化する． 

3.2.1 節にて詳述したように，コアの透磁率が十分に高く，線形性が確保されて

いる場合，磁気随伴エネルギーは磁気エネルギーと等しくなる．また，磁気エネ

ルギーの大部分は巻線間の空間に分布すると近似することができる．コアの透磁

率は低く，コアに内部の磁界はゼロと近似できる．図 4-2 に示すような，次に，コ

アに囲まれていない断面について考える．巻線層の周辺の磁界は一次電流の起磁

力と二次電流の起磁力が打ち消し合うことで比較小さな値を示す．加えて，巻線

層間の隙間に対し，周期の空間は十分に広く，比較的に小さな磁束密度を示す．

以上から，巻線層の周囲の空間もコアがある場合と同様に，発生する磁界は近似

的にゼロとみなすことができる． 

以上の近似の下，3.2.1 節と同様に，図 4-1 に示した点線に沿ってアンペールの

法則を適用することで，巻線間の磁界と各巻線層を流れる電流について，以下の

ような関係を導くことができる． 

   
1

k

k m m
m

H W N i
=

=   ········································································· (4-2) 

ここで，k と m は上側から数えた巻線層の通し番号であり，W はコアの窓の横

幅，Hk は巻線層 k の下部表面に接する空間の磁界，Nm は巻線層 k の巻線の巻数，

imは巻線層 k の巻線を流れる電流である． 

磁気随伴エネルギーの総和は各巻線層間のスペースのエネルギー密度 µH2/2 と

体積の積の総和として求めることができる．ここでよって，µ は透磁率であり，H

は磁界を示している．式(4-2)から，図 4-1 のトランスの磁気随伴エネルギーの総和

は以下のように導出できる．ただし，S は巻線層の表面の断面積である． 

   

( )
( )

( )

( )

( ) 

2
20

2 1 2 1 12

2

2 1 2 1 1

2

2 1 2 1 2 2 1

2

2 1 2 1 2 2 1

2

2 1 2 2 2 1 2 2 1

/ 2
2

/ 2

/ 2

a a p

a b p

a b a p

a b a p

a a b b p

Sh
E N i N i N i

W

N i N i N i

N i N i N i N i

N i N i N i N i

N i N i N i N i N i


 = + −

 + + −

  + + + −

  + + + −

   + + + + −

 ··········································· (4-3) 

電流 i'a1，i'a2，i'b1，i'b2 は，E が極値を取るような解として求めることができる．

ただし，このトランスの結合度が十分高いと想定されるため，前半周期において

1 2 1 2 2 2 1 2 2p a a b bN i N i N i N i N i   = + + + ， 2 1 2 2 0b bN i N i + = が成立しなければならない．この

条件の下での解はラグランジュの乗数法をもちいて，簡単に導出することができ

る．この方法によると，解は次の条件から導き出すことができる． 
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1 2 1 2 1 2

0
p a a b b

E E E E E E E

i i i i i

            
= = = = = = =

         
 ·································· (4-4) 

ただし， ( ) ( )1 2 1 2 2 2 1 2 2 1 2 2 1 2 2a a b b p b bE E N i N i N i N i N i N i N i      = +  + + + − +  + であり，λ1

と λ1 はラグランジュの未定乗数である． 

結果として，前半周期の電流 i'a1，i'a2，i'b1，i'b2 は，以下のように導出できる． 

   1 1 1 1
1 2 1 2

2 2 2 2

3 5
, , ,

8 8 8 8
a p a p b p b p

N N N N
i i i i i i i i

N N N N
   = = = − =  ······················· (4-5) 

また前述の通り，対称性から後半周期の i'a1，i'a2，i'b1，i'b2 はそれぞれ前半周期

の−i'b2， −i'b1，−i'a2，−i'a1 と等しくなる．したがって，後半周期の電流 i'a1，i'a2，i'b1，

i'b2 は以下のようになる． 

   1 1 1 1
1 2 1 2

2 2 2 2

5 3
, , ,

8 8 8 8
a p a p b p b p

N N N N
i i i i i i i i

N N N N
   = = − = =  ······················· (4-6) 

次に，二次巻線の直流オフセット電流 IAと IBを求めることで，実際に巻線に流

れる電流 ia1，ia2，ib1，ib2 を決定する．式(4-5)と式(4-6)によると，i'a1，i'a2 の波形は

図 4-3 に示すように求めることができる．直流成分の電流分配は直流抵抗によって

決まる．二次巻線の構造はすべて同じであることから，電流の直流成分は A1 と

A2 で一致する．このことから，IAと IBは以下のように導出できる．  

   1 1

2 2

1 1 1 1
,

4 4
A p B p

N N
I i I i

N N

   
= =   
    

　 　 ············································ (4-7) 

1 1 2 2 1 1 2 2,a a A a a A b b B b b Bi i I I i I i i I i i I   = + = − = + = −， 　 ， に対し，式(4-5)-(4-7)の結果

を代入すると，図 4-3 に示すような瞬時電流を導出することができる． 

4.2.2. Step2：銅損の推定  

変圧器の銅損は前節で求めた瞬時電流をもとに導出することができる．巻線の

銅損は直流電流と交流電流によって発生する銅損の総和となる．巻線層 m の直流

の銅損は PDCm=RDCmIDCm
2 となる．RDCmは各巻線層の直流抵抗であり，以下のよう

に与えられる． 

   
2

m
DCm

m m

N l
R

d W


=


 ········································································· (4-8) 

ここで ρ は導体の抵抗率であり，l は巻線レイヤ m の平均の周回距離， dmは巻

線レイヤ m の厚みであり，ηmは巻線レイヤ m のの占積率を示している 

交流の損失は Dowell モデルを利用して算出できる．(3.2.1)で詳述したように，

巻線の厚みが表皮厚さよりも分厚い場合，交流電流は巻線の表皮深さの領域に集
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中して流れると近似できる．また，その電流の単位巻線幅さ当たりの電流密度は

表面の交流磁界に等しくなる．二次巻線の交流電流には高周波が含まれるが，便

宜上，スイッチング周波数を使って計算した表皮深さの領域に均一に交流電流は

流れると近似する．すると，交流銅損は以下のように導出できる． 

   ( )2 2

1

_

ACm ACm ACm

eff m m

lW
P H H −


= +
 

 ···················································· (4-9) 

ここで ACmP は巻線層 m の瞬時銅損であり，HAcmは巻線層 m の下部の表面の磁界，

δeff_mは巻線層 m の多孔性を考慮した巻線層 m の等価表皮深さをしめしており，以

下のように定義される[59]． 

   _

2 1
eff m

m


 =

 
 ····································································· (4-10) 

(ただし，最上部の巻線の上表面と最下部の巻線の下表面はほとんど磁場がない

ものとみなすことができる）． 

HAcm は Hm の AC 成分であり，式(4-2)に基づいて算定できる．以上のことから，

スイッチング期間全体にわたっての平均の銅損 Plossは以下のように求められる． 

   

6 6
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2 2 2 26 6
1

1 10 0_
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m m
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m meff m m m m
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 

  

 ························ (4-11) 

ここで，T はスイッチング周期を示している． 

 

 

Fig. 4-3.  Current waveforms of A1 and A2 calculated according to the extremum 

co-energy principle. 
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直流電流 IDCmと交流磁界 HACmは，実際に巻線に流れる電流の瞬時値 ia1，ia2，ib1，

ib2 から算定可能である．また，総銅損は i′a1，i′a2，i′b1，i′b2，IA，と IB を使って，

式(4-5)-(4-7)を導出することで，算定することができる．結果として，図 4-1 に示

すトランス構造の銅損は表 4-1 の(a)として得られる．ここで Iprmsは一次電流の実

効値を示している．括弧内の最初の二つの項は交流銅損を示し，第三項は直流銅

損を示している． 

 

4.3. ６つの巻線構造の銅損解析 

本節では，前節で解説した銅損解析手法を用いて最適な巻線層順を導き出す．

図 4-1 のトランス構造には，2 つの一次巻線層と 4 つの二次巻線層がある．したが

って，二つの二次巻線 A（A1 と A2）と B（B1 と B2）の間に対称性を持たせると

すると，巻線層順は図 4-4 に示すように 6 パターンに限定される．この六つの構造

の銅損の解析結果は表 4-1 に示される． 

この結果にトランスの具体的なパラメータを図 4-6 のように指定した場合，各構

造の銅損は図 4-5 のようになる．この計算では，一次交流電流は 100 kHz，5 Arms

に設定した．この図からわかるように，図 4-5(a)は，銅損が最小であることを示し，

 

Table 4-1  Analysis results of copper loss of the transformers in Fig. 4-4. 
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* Iprms is the effective value of the primary current. 
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Fig. 4-4.  Allocation patterns of the winding layers for the secondary-side 

center-tapped transformer. 

 

 

Fig. 4-5.  Allocation patterns of the winding layers for the secondary-side 

center-tapped transformer. 
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Fig. 4-6.  Simulated transformer model. (Fig. 4-4(a)). 

 

Table 4-2  Specifications of Simulation. 

Number of turns N NP1=NP2=6, NA1=NA2=NB1=NB1=1 

Porosity factor ηP1=ηP2=0.80, ηA1=ηA2=ηB1=ηB1=0.83 

Copper resistivity Ρ=1.68×10-8 Ωm 

Average length per turn l 100 mm 

Rectifier Ideal diode without voltage drop 

Primary side power source Sinusoidal current source 

 

 

Fig. 4-7.  Circuit diagram of the simulation. 
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図 4-5(e)は最大の銅損を示し，それらの差は 2.24 倍となった．この結果から，巻

線層の順序の最適化は重要な設計項目の一つであることが明らかとなった． 

 

4.4. シミュレーション 

解析結果の妥当性の検証のため，FEM シミュレーションを行った．シミュレー

タは JMAG ver. 16.0 (JSOL Corp.)を使用した．解析した６つの構造について，軸対

称モデルを生成し，一次交流電流 100 kHz，5 Arms を与えた．表 4-2 にシミュレー

ションの詳細を示す． 

 

  

Fig. 4-9. Analysis and simulation results of the copper loss of the transformers of 

Fig. 4-4. 
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Fig. 4-8. Analysis and simulation results of the current waveforms of winding 

layers A1 and A2 of Fig. 4-4(a). 
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4.4.1. 二次巻線の電流波形  

二次巻線の瞬時電流波形について検証を行った．図 4-7 に示すように，フォワー

ドコンバータを模倣して，整流素子と平滑コンデンサが接続されている．このコ

ンデンサの電圧によって，トランスには方形波電圧が印可される．理論によると，

十分に励磁インダクタンスが高い場合，二次電流はこの励磁電圧の影響を受けな

いと結論付けた．これを検証するため，二次電流波形をいくつかの負荷抵抗を接

続して比較した． 

図 4-8 は，図 4-4(a)のトランスの巻線層 A1 と A2 の二次電流の解析結果とシミ

ュレーションの結果の比較を示している．この結果からわかるように，解析はシ

ミュレーションと整合的な結果を得ることができた．また，二次電流の波形はほ

とんど負荷抵抗の影響を受けないことも確認された． 

4.4.2. 銅損  

次に，図 4-4 の六つのトランス構造の銅損の解析結果とシミュレーションの結果

 

Fig. 4-10.  Photographs of the experimental transformer. 
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の比較を行った．このシミュレーションは前節と同様に負荷抵抗 0 Ω とした． 

図 4-9 に結果を示す．シミュレーションと解析結果はよく一致しており，提案解

析の妥当性を支持した． 

 

4.5. 実証実験 

本節では実証実験の結果について議論する．図 4-10 に作成したトランスの写真

を示す．一次巻線と二次巻線は平角線で構成し，巻線の厚みは 1 mm とした．

（100kHz 時の銅の表皮深さ 0.21 mm よりも大きい）．これらの巻線は市販の PQ コ

ア（Ferroxcube Corp. PQ50 / 35-3C97）に構成された．巻線層間には厚さ 2 mm のプ

ラスチックシートを挿入し，各層を絶縁した． 

このトランスの巻線層の組み合わせを変更することで，6 つの巻線構造をそれぞ

れ作成し，比較を行った． 

Table 4-3  Specifications of Experiment. 

Semiconductor switches S1–S2 IXYS IXFQ28N60P3 

Semiconductor switches S3–S4 Infineon IPB026N06N 

Capacitor C1, C2 88 μF 

Leakage inductance of Fig. 4-4(a) 1.8 μH 

Leakage inductance of Fig. 4-4(b) 2.9 μH 

Leakage inductance of Fig. 4-4(c) 1.8 μH 

Leakage inductance of Fig. 4-4(d) 2.4 μH 

Leakage inductance of Fig. 4-4(e) 4.8 μH 

Leakage inductance of Fig. 4-4(f) 1.9 μH 

  

 

Fig. 4-11.  Circuit diagram of the experimental setup. 
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図 4-11 に示すように，変圧器の二次側には整流器がある．本事件では整流器の

出力は短絡され，同期整流方式を利用した．実験装置の仕様を表 4-3 に示す． 

一方，変圧器の一次側は共振コンデンサを介してハーフブリッジインバータに

接続されていた．このコンデンサとトランスの漏れインダクタンスが共振させ，

正弦波状の一次電流を通電トランスに通電した． 

 

 

Fig. 4-12.  Photograph of experimental setup for evaluation of secondary current. 

 

 

Fig. 4-13.  Analysis and experimental results of the current waveforms of winding 

layers A1 and A2 of Fig. 4-4(a). 
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4.5.1. 二次巻線の電流波形  

ここでは，二次電流波形を評価した．巻線層は互いに近接しており，通常の電

流プローブの挿入は難しい．よって，ロゴスキーコイル(IWATSU SS-281)を用いて，

AC 成分についての評価を行った． 

実験用変圧器に 0.5 Apeak，100 kHz の正弦波一次電流を通電した．図 4-12 に実

験装置の写真を示す．二次巻線 A1，A2 の交流電流波形を測定した．計測結果と

理論解析結果との比較を図 4-13 に示す．図に見られるように，実験と理論は整合

的な結果となった． 

4.5.2. 温度上昇  

実験装置全体の電力損失は，整流器の損失が多く含まれる．（整流器の出力を短

絡しているため鉄損は微小である）．したがって，一次側から見た交流抵抗は銅損

を示すものではない．そこで，実験用変圧器を断熱し，巻線の温度上昇を評価し

 

Fig. 4-14.  Photographs of experimental setup for measurement of temperature rise 

speed. 
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た． 

図 4-14 に実験環境の写真を示す．変圧器はグラスウールに包まれ，プラスチッ

ク容器に入れられている．また，トランスの二次側と整流回路は比較的長い巻線

によって接続されている．したがって，トランスの温度上昇は整流器の損失では

なく，主にトランスの銅損の影響を受ける． 

トランスの一次巻線には 2.0 Arms，100 kHz の電流を通電した．上側三層の巻線

層の温度をそれぞれ計測し，これらの平均温度上昇（500-700 sec）を比較した．図

4-15 に温度上昇の結果を示す．温度上昇の傾向と，銅損の解析結果の傾向はおお

むね類似しており，実験結果は解析結果を支持した． 

 

4.6. 結言 

二次側中点タップトランスは高降圧コンバータで一般的によく採用される．本

章では，磁気随伴エネルギー極値の原理と Dowell モデルを組み合わせた銅損解析

のアプローチ（3 章の手法）が中点タップトランスにも適用可能であることを検証

するために，二次側が並列の中点タップ巻線の巻線層順の最適化にこの手法の適

用を試みた．(3 章の手法手法は交流電流のみが通電されるアプリケーションに有

効であることは検証されたが，中点タップトランスのように直流と交流の両方の

電流が通電されるアプリケーションに対しても有効に適用できるのか未解明であ

った）．そこで本章では，銅損解析を中点タップトランスへ適用するための手順が

解説された．また，提案手法の銅損の最適化への有効性の検証のため提案手法に

よって 6 つの構造から基も銅損の少ない構造が導き出された． 

解析結果はシミュレーションと実験によって検証され，いずれの結果も提案手

 

Fig. 4-15.  Measured temperature rise speed of three winding layers. 
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法の妥当性を支持した．結論として，磁気随伴エネルギー極値の原理と Dowell モ

デルによる銅損解析手法は中点タップトランスにも有効であることが分かった． 

以上の結果から，高降圧コンバータ用のトランスの巻線構造の最適化に利用で

きる簡便で高速な銅損解析手法が提案できたといえる．本手法は 1 章で議論した

「（A）並列巻線を使った磁気部品に適用可能な簡便な銅損解析技術」の要件を満

たしており，おおむね目的の一つが達成されたといえる．一方で，(4.5.2)温度上昇

の実験の項目で議論したように，高降圧比 DC-DC コンバータでは，整流回路にお

ける損失も大きな効率悪化の原因の一つとなっている．これに対して，本研究で

はトランスのみの損失を評価するため，トランスを熱的に整流回路と分離し，ト

ランスの温度上昇によって損失の評価を実施した．この実験の条件では負荷を短

絡しており，印可した電圧は電流と比較して非常に小さい．すると，トランスの

鉄損やパワー半導体のスイッチング損失は相対的に導通損失と比べると小さな値

を示す．つまり，高降圧コンバータにおいてはトランスの巻線のみならず，整流

回路の配線経路における導通損失が大きな効率悪化の原因となっていることが予

想される．この課題に対して，本論文では 6 章にて整流回路の配線経路に寄生す

る銅損の低減に着手している．
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第5章 並列巻線の電流分配の均一化への磁気随伴エ

ネルギー極値の原理の応用 

-巻線層の巻数割り当ての最適設計- 

5.1. 緒言 

並列巻線は高周波トランスの銅損を減らす手法として広く一般的に利用されて

いる．しかし，高周波では近接効果によって，交流電流は並列巻線に均一に分配

されず，期待した銅損改善効果が得られないこともある． 

本章では，2 章にて新たに提案した磁気随伴エネルギー極値の原理に基づいた電

流分配解析[54]を応用し，巻線構造の最適化によって並列巻線の電流分配を均一化

する．磁気随伴エネルギー極値の原理に基づいた電流分配解析は，1 章にて提言し

た解析手法に求められる要件「(ii) 解析結果として，巻線構造と銅損・電流分布の

関係を示した理論式を得ることができる．」を満たしている．したがって，連続的

に変更可能な巻線の具体的なパラメータ（巻線層に巻き付けられる巻線の巻数，

巻線層間の距離など）と並列巻線の電流分配との関係を示した理論カーブを一回

の解析のみで定式化することができる． 

シミュレーション等[18][20][23]-[25]を利用し，類似した理論カーブを得るため

には，パラメータを変更しながら数回の解析を行ったのち，実験データへの理論

式のフィッティングが必要となる．（シミュレーション等の従来手法は解析結果か

ら，最適な構造を導き出すような逆問題への直接的な適用が難しい）．加えて，2

～4 章で議論したように，磁気随伴エネルギー極値の原理に基づいた電流分配解析

の一回の解析に必要な計算コストは他の手法と比べ少ない（要件(i)を満たしてい

る）．つまり，提案手法は連続的に変更できるパラメータについて磁気部品の構造

を最適化する際（逆問題を解決する場合），非常に有効な手法であるといえる． 

本章では，実際に 2 章の電流分配解析手法を用いてトランスの巻線層に割り当

てられる巻線の巻数を調整することで並列巻線の電流分配の均一化を試みる．こ

れによって，提案手法が解析結果から最適な構造を導き出すような，逆問題の解

決に有用であることを検証する． 

 

5.2. 並列巻線の電流分配の均一化 

磁気随伴エネルギー極値の原理を利用して，並列接続された巻線の交流電流の

分配を均一化できる変圧器構造を導き出す．本節では，図 5-1 に示す簡単な例に基

づいて電流分布の均一化について説明する． 
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図 5-1 に EI コアのトランスの断面図を示す．トランスは並列接続された二つの

一次巻線と一つの二次巻線がある．各一次巻線はそれぞれ二つの巻線層に巻き付

けられる．巻線 1 は巻線層 A，D に巻き付けられ，巻線 2 は巻線層 B，C に巻き付

けられる．巻線は巻線層に均一に巻かれており，すべての巻線層は等距離に配置

されているものとする．また，一次巻線は細い撚り線でできており，二次巻線は

板状の材料でできているものとする．さらに，高周波電源用途を想定し，高い透

磁率を持ったフェライトコアで構成されているものとする． 

A B C DN N N N， ， ， はそれぞれ巻線層 A～D の巻数とする．巻線 1 と巻線 2 によ

ってコアを通る種磁束を一致させるために，ファラデーの法則より，巻線 1 と 2

の総巻数
A C B DN N N N+ = + として一致させる．巻線 1 と 2 の交流電流はそれぞれ

1 2i i， とする．次に磁気随伴エネルギー極値の原理を利用して，巻線 1 と巻線 2 の

電流分配を求める． 

[58]で説明したように，高周波トランスの磁気随伴エネルギーは，コアの透磁率

が十分い高く線形性が確保されている場合，主に巻線層間の空間に寄生すると近

似できる． 

また，Dowell 近似[23][29]-[38]を用いることで，巻線層 B と C の間の空間の磁界

BCH は，図 5-1 の点線に沿ってアンペールの法則を適用することで，次のように導

出できる． 

   1 2A B
BC

N i N i
H

w

+
=  ····································································· (5-1) 

ここで w はコアの窓の幅である．同様の方法で，巻線層 A，B 間の空間の磁界 ABH ，

巻線層 C，D 間の空間の磁界 CDH ，巻線層 D と二次巻線層間の空間の磁界 DSH の

磁界を以下のように求めることができる． 

 

 

Fig. 5-1.  Analyzed planar transformer structure with two parallel-connected primary 

windings and one secondary winding. 
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1 2 21

1 2 2 1

, ,A B CA
AB CD

A B C D
DS

N i N i N iN i
H H

w w

N i N i N i N i
H

w

+ +
= =

+ + +
=

 ······································ (5-2) 

磁気随伴エネルギーの総和は各巻線層間のスペースのエネルギー密度 2 / 2H と

体積の積の総和として求めることができる．ここでよって，µ は透磁率であり，H

は磁界を示している．すると，総磁気随伴エネルギー
coE は以下のように導出でき

る． 

   

( )

( ) ( )

( ) 

2 2 2 2

1 2 0 0 0 0

222 20
1 1 2 1 2 2

2

1 2 2 1

1 1 1 1
,

2 2 2 2

2

co AB BC CD DS

A A B A B C

A B C D

E i i H Sh H Sh H Sh H Sh

Sh
N i N i N i N i N i N i

w

N i N i N i N i

=  +  +  + 


= + + + + +

+ + + +

 ·············· (5-3) 

ここで，μ0 は空気の透磁率，S と h は，それぞれ巻線層空間の上下面の断面積，

巻線層間の距離を示す． 

ここで，総一次電流 itotal = i1+i2 であるとして，式(5-3)に i2 = itotal −i1 を代入し，

A C B DN N N N+ = + 関係を用いて整理すると，以下のようになる． 

   
( ) 

( ) ( )  ( ) 

22 20
1 1

2 2

1

2
co A B total A B

B C total A B C B C total

Sh
E N i N i N N i

w

N N i N N N i N N i

 = + + −


+ + + − − + +


 ············· (5-4) 

磁気随伴エネルギー極理の原理に従って， Eco が極値を取る条件∂Eco /∂i1=0 の解

として i1 は導出できる．この結果から，巻線 1 の電流 i1 と一次巻線の総電流 itotal

の関係 κ を以下のように導出できる． 

   
( ) ( )( )

( ) ( )
1

222

B A B B C A B C

total A A B A B C

N N N N N N N Ni

i N N N N N N

− + + − −
 = = −

+ − + − −
 ······················· (5-5) 

式(5-5)の比率 κ は正の値と負の値両方を取りえる．負の値の意味は，巻線 1 の

電流が総一次電流と逆方向の電流を流すことを示している．したがって，負の巻

線 1 の電流は総一次電流と 180 度異なる位相を持つ． 

一般の設計として，すべての巻線層の巻数を N として一致させた例を考える．

A C B DN N N N N= = = = を(5-5)に適用すると，巻線 1 と巻線 2 の電流分配を導出で

きる．すると，i1=itotal と i2=0 が得られる．この結果から，一般的な設計では，交

流電流はすべて巻線１に集中して流れる．したがって，巻線 2 は交流銅損の低減

に寄与しないことがわかる． 
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次に，各巻線層に巻き付ける巻数を調整することで，電流分配の改善を試みる．

κ=1/2 を満たすとき i1=i2=itotal/2 となり，一次巻線の電流は巻線 1，2 に均一に分配

する．ここで，NB=NC として，巻線 2 の巻数は一定とする．次に巻線 1 の巻線層

の巻数の割り当ての比率 α= NA/NBを定義する．（すると，ND/NB=2−α）．次に，α に

ついて式(5-5)を再度整理する． 

   1

2

5 3

3 6 5total

i

i

− 
 = =

 −  +
 ······························································· (5-6) 

最後に，κ=1/2 を満たすような解は， 5 3 1.29 =  となる．これによって，巻

線層の最適な巻数割り当ての比率が導き出された．NA=1.29NBと ND=0.71NBを満た

すように巻線の巻数割り当てを設計することで，一次巻線の並列巻線の電流分配

は均一化される．磁気随伴エネルギー極値の原理は，二次巻線に接続された負荷

の情報を必要としない．つまり，並列接続された巻線の電流分配は，負荷インピ

ーダンスに関係なく一定に保たれるといえる． 

本解析で取り扱った解析事例は，非常に単純な事例である．ただし，Dowell モ

デルは平坦で均一に巻かれた巻線層を持った多くの磁気部品に適用できる手法で

ある[23][29]-[38]．したがって，多くの構造の磁気随伴エネルギーのモデル化は，

今回の事例のように簡単な計算手順で実現することが可能である．つまり，提案

された手法は磁気随伴エネルギーが定式化できるすべての構造に対し，有効に活

用することが可能である． 

 

5.3. 実証実験 

磁気随伴エネルギー極値の原理を利用した交流電流の均一化の検証試験につい

て記述する．本実験では，図 5-1 の構造の変圧器について，並列巻線の電流分配と

銅損関する交流寄生抵抗を計測した．作成したトランスの写真を図 5-2 に示す．実

験用トランスの一次巻線と二次巻線の写真を図 5-3 に示す．前節の条件と同様に，

一次巻線は撚り線で構成され，二次巻線は銅板状の巻線とした．一次巻線の巻数

は 14 turn で，二次巻線の巻数は 1 turn である．一次巻線 1 と 2 は同じ巻数となる．

したがって，各一次巻線層の巻数は 14A C B DN N N N+ = + = turn を保つように構成

された．トランスの仕様を表 5-1 に示す． 

5.3.1. 並列巻線の電流分配  

まず，一次巻線１と２の電流を様々な巻数比 α ( =NA/NB)で計測し，電流比と α

の依存性について検証した．この実験では，図 5-3 に示すように二次巻線に負荷抵

抗を接続し（この時の負荷抵抗 0.0 Ω，250 mΩ，500 mΩ，1.0 Ω と設定），一次巻

線に交流電流を通電した．AC 電流の周波数は 100 kHz に設定されている．一次電
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流の総量は，負荷抵抗が 0.0 Ωの時は 0.5 Arms，250 mΩと 500 mΩの場合は 0.2 Arms，

1.0 Ω の場合は 0.1 Arms に設定した． 

 

 

Fig. 5-2.  Photograph of experimental transformer. 

 

 

(a) Secondary winding 

 

(b) Primary windings 

Fig. 5-3.  Photographs of windings for experimental transformer. 

 

Table 5-1  Specifications of experimental transformer. 

Parameter  Value 

E core  TDK PC40EER49-Z 

I core  TDK PC40EI-50 

Secondary winding  Copper plate 

(thickness: 1 mm) 

Inner and outer diameter of secondary winding ra, rb 9.0 mm, 18 mm 

Primary windings  Twisted wire strands 

2UEWSTC 57/φ0.1 

Number of turns(winding layer B and C) NB, NC 7 turn 

Number of turns (winding layer A) NA 5~10 turn 

Number of turns (winding layer D) ND 9~4 turn 

Height of the space between the winding layers h 1.0 mm 

Height of the winding layer  1.0 mm 

 

 

Table 5-1 Specifications of experimental transformer 

Parameter  Value 

E core  TDK PC40EER49-Z 

Magnetic Core (TDK, PC40)

Secondary Winding 

(Copper Plate)(1 turn)

Primary Windings 

(Twisted Wire)(14 turn)

49 mm

3
6
 m

m

36mm

load resistance

33mm

4
0
m

m
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図5-4と図 5-5に一次巻線 1と2の交流電流の実効値と位相角の測定結果を示す．

図 5-5 の結果は一次巻線の総電流によって，正規化した一次巻線 1，2 の電流の結

果を示している．図 5-6 は一次巻線の総電流の位相を基準として，一次巻線 1，2

の電流位相を示している．これらの図からわかるように実験結果は式(5-6)に理論

式の結果と整合的だった． 

理論によると，NAと NDの両方が 7 turn に設定されている時（α=1.0），すべての

一次電流は巻線１に集中する．一方，NAと NDをそれぞれ 9 turn と 5 turn に設定さ

れている時（α=1.29），電流はほぼ均一に分配する．実験の結果はこれらの傾向と

一致しており，提案手法の有効性を支持した． 

5.3.2. 銅損に起因する寄生抵抗  

次に，提案手法による電流の均一化による，銅損の最小化について検証した．

検証ために，実験用トランスの寄生抵抗値と理論的に予測した電流分布に基づい

て推定した寄生抵抗との比較を行った． 

 

 

(a) Current ratio i
1
/i

total 

 

 

(b) Current ratio i
2
/i

total
 

Fig. 5-4.  Experimental result of current distribution in primary windings. 
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寄生抵抗は二次巻線を短絡させた状態で計測した．したがって，鉄損は小さく

無視できるものと近似した．図 5-6 に測定方法を示す．一次巻線に AC 電圧源を接

続し，1 Arms，100 kHz の電流を通電した．次に，電圧プローブ，電流プローブ，

オシロスコープを用いて，一次巻線の電流と電圧を測定した．一次巻線の電圧と

電流の実効値をそれぞれ vp，ip とし，それぞれの位相差を θ とすると，寄生抵抗は

以下のように求められる． 

   cos
p

mes

p

v
R

i
=    ········································································· (5-7) 

一方，AC 銅損推定値は，一次巻線と二次巻線の総銅損を推定することで求めら

れた．まず，一次巻線に使用する巻線の寄生抵抗 Rp を事前に測定した．測定では，

100 kHz で，トランスに利用された巻線と同じ長さの巻線が用いられた．次に，二

次巻線の寄生交流抵抗を推定した．3 章にて，解説したように，AC 電流は二次巻

線の底面の表皮深さの領域に集中して流れると近似できる．したがって，二次巻

 

(a) Phase angle difference between i1 and itotal 

 

(b) Phase angle difference between i2 and itotal 

Fig. 5-5.  Experimental result of phase angle difference from the total primary 

current. 
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線の寄生抵抗 Rsは以下のように推定できる． 

   
( )

( )
b a

s

b a

r r
R

r r

 +
= 

 −
 ········································································ (5-8) 

ここで，ρ は銅の抵抗率で，ra と rb はそれぞれ二次巻線の内径と外径である．記

号 δ は表皮深さで，銅の場合 100 kHz で 0.2 mm である． 

次に，銅損 Pcopper は，最初に計測した一次巻線一本の寄生抵抗 Rpと先ほど求め

た Rsに基づいて，次のように導出できる． 

   ( )  ( ) 22 2 2 2 2 21 2 2 1copper p p s s p s pP R i R i R n R i=  + −  + =  −  + +  ············· (5-9) 

ここで ip と isはそれぞれ一次電流と二次巻線の実効値で，n は一次巻線と二次巻

線の巻数比である．最後に式(5-6)と(5-9)より，交流抵抗の推定値 Rest は次のように

導出できる． 

   

( )2 2

2

2

2 2

2 2 1

5 3 5 3
2 2 1

3 6 5 3 6 5

est p s

p s

R R n R

R n R

=  −  + +

 −  −     
= − + +    

 −  +  −  +     

 ···················· (5-9) 

図 5-7に推定した交流抵抗 Restと計測した交流抵抗 Rmesの比較を示す．その結果，

理論と実測はほぼ一致していた．理論によると α=1.29 時に最小の銅損を示す．こ

れに対し，実験結果も同様の傾向を示した．以上から，提案した並列巻線の電流

分配の均一化手法は，巻線構造の最適化に有効に利用できることを確認できた． 

 

5.4. 結言 

本章では，磁気随伴エネルギー極値の原理が解析結果から，磁気部品の構造を

 

Fig. 5-6.  Measurement system for the parasitic AC resistance. 
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導き出すような逆問題の解決に有効に活用できるか確認することを目的とした．

検証のため，単純な構造のトランスを対象として，巻線層に巻き付けられる巻線

の巻数の最適設計を行い，並列巻線に流れる電流の均一化を行った． 

解析の結果は，実証実験によって検証され，提案手法による並列巻線間の電流

分配改善による，銅損の最小化の有効性が証明された．本手法のように，並列巻

線を用いた磁気部品を対象として，一回の解析から直接的に逆問題を解決する手

法はほとんど報告されていない．また，提案手法は他の解析手法と比べても計算

の量が少なく，非常に少ない時間で並列巻線を用いた磁気部品の設計パラメータ

の最適化が可能である．これによって，実際の産業現場において，従来ではコス

トの観点から着手できなかった細かな設計パラメータの最適化が実現可能となる

かもしれない．また，本解析手法独自の理論式に基づき，新たな視点からの銅損

低減手法の提案の助力になることが期待される． 
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第6章 板状ワンターンコイルを採用した高降圧中点

タップ整流方式の銅損低減 

6.1. 緒言 

1 章および 4.6 節で議論したように，高降圧比 DC-DC コンバータにおいて，二

次側の整流回路における銅損は大きな課題の一つである．5 章までは，磁気部品の

銅損に着目し，トランス巻線構造の最適化に必要な解析技術の提案と有効性の検

証を実施した．その結果として，4 章では高降圧比 DC-DC コンバータにおいて頻

繁に利用される中点タップトランスの有望な巻線層順を導きだすことに成功した

[60]．本章では，整流回路の銅損低減における新たなアプローチを導入し，4 章で

示した有望なトランス構造と組み合わせることで，新たな高降圧比 DC-DC コンバ

ータの設計指針を提示する． 

安全性の確保のために，高降圧比 DC-DC コンバータにはしばしば絶縁方式が用

いられる．また，高降圧比 DC-DC コンバータでは導通損失を抑えるために，整流

素子が少ない中点タップ整流方式が採用される[9]-[12]．これに加え，高い降圧比

を実現するために，トランスの二次巻線はしばしばワンターンで構成される．し

たがって本論文では，トランスの二次側にワンターンの中点タップ巻線を使った

整流方式を対象に，導通損失低減に取り組む． 

また，本章ではトランス巻線が平角線であることを前提として検討を進める．

近接効果・表皮効果の抑制のために，トランス巻線としてリッツ線が採用される

ことは少なくない[61]-[65]．しかし，リッツ線は絶縁皮膜を持つ無数の細い巻線を

撚り合わせて構成されるため，巻線自身の占積率は低く，製作コストも高い．さ

らに大電流アプリケーションでは，太く丸いリッツ線を E コアなどの四角い窓に

 

 

Fig. 6-1.  Schematics of the LLC converter incorporating the transformer under 

consideration. 
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巻き付けることになり，大きなデットスペースを生む傾向がある．これに対し，

平角線は窓の寸法に合わせて巻線の幅を調整でき，リッツ線と比べ高い占積率を

実現できる可能性がある．また，加工が容易でコスト面にも優れている．しかし，

平角線は表皮効果・近接効果の影響を強く受けるため，トランス構造の工夫等，

銅損を抑える配慮が必要である． 

そこで本章で議論する DC-DC コンバータ用の磁気部品として，4 章にて最適化

された巻線層の配置順を持っているトランス構造を採用する．この構造では銅損

低減を狙って，中点タップ二次巻線に二つの並列接続された巻線を採用されてい

る．例として，図 6-1 に二次側を並列巻化された中点タップ巻線で構成した場合の

LLC コンバータの構成を示す．LLC コンバータは比較的少ない部品構成のコンバ

ータで小さなスイッチング損失を実現できる回路構成として注目されている

[48]-[51]． 

本章では特にワンターン板状二次巻線の引き出し部で起こる近接効果の影響に

着目して議論を進める．実用的な解析速度を達成するため，トランス損失の解析

では同軸モデルのように簡易化された 2D モデルが使用される場合がある

[18][20][23][24]．しかし，実際のトランスには巻線を引き出す部分があり，この引

き出し部では同軸モデルと異なる近接効果が働く．特にワンターン板状コイルは

巻線本体の巻線長が短く，引き出し部のわずかな経路の損失悪化が，全体のトラ

ンス損失へ大きな影響を与える可能性がある．そこで，この引き出し部の損失悪

化を実験的に検証した．その結果，引き出し部では無視できないほど大きな損失

悪化が起こっていることが分かった． 

この引き出し部の損失悪化を解消するため，本章ではトランスと整流回路を一

体化し，引き出し部の損失を排除した整流方式を考案した．提案方式はトランス

の各二次巻線に直接整流素子と平滑コンデンサを配置する．平滑コンデンサの容

量が十分に大きければ，交流電流のほとんどは同軸モデルと同じドーナッツ状の

経路に閉じ込められる．その結果，引き出し部に流れる電流のほとんどは直流成

分となり，引き出し部の近接効果による損失悪化を防止することができる．本報

告では，このコンセプトを実現する上で想定されるいくつかの課題についても議

論し，解決指針を提示する．最後に考案した整流方式のコンセプトに従って実機

を作成し，提案方式の効果を確認したため報告する． 

 

6.2. 巻線の引き出し部の近接効果 

本節ではトランスの引き出し部で起こる近接効果の影響を検証する．引き出し

部では同軸モデルと異なる近接効果が働き，4 章で実施した解析よりも大きくトラ

ンスの銅損を増加させる恐れがある．本章では引き出し線の損失がトランスに与
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える影響を確認するため，引き出し距離の異なるトランスを作成し，引き出し距

離と一次換算交流抵抗の関係を実測した．計測は二次側を短絡した状態で，LCR

メータによって実施した．計測した抵抗値は 100 kHz 時のものである． 

本実験では α 巻の一次巻線とワンターン板状二次巻線を使ってトランスを構築

した．作成したトランスを図 6-2 に示す．このトランスは三つの巻線層を持ち，二

次巻線は中心に配置され，α 巻きされた一次巻線が上下に配置されている．一次巻

 

 

Fig. 6-2.  Photograph of the experimental transformer. 

 

 

Fig. 6-3.  Relationship between lead wire length and resistance value. 
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線と二次巻線の寸法は 4章にて議論した中点タップトランスの寸法と同等とした． 

実測したトランスの一次換算交流抵抗値を図 6-3 に示す．引き出し長 0 mm のト

ランスは同軸モデルと同じ構造を持ち，引き出し長 10 mm のトランスはドーナッ

ツ状の経路から二次巻線を引き出した直後に短絡した構造を持つ．両者を比較す

ると引き出し距離 10 mm のトランスは引き出し距離 0 mm の構造に比べ，1.35 倍

と大きく一次換算抵抗が増加した．この結果から，わずかな長さの引き出し線で

も，大きな銅損の悪化を招くことが分かった． 

次に，この銅損の悪化の原因を特定するため，20 mm の引き出長を持つトラン

スの三次元電磁界シミュレーション(JMAG)を行った．解析したモデルを図 6-4 に

示す．モデルは図 6-2 の実機の寸法に従って作成されている． 

 

 

Fig. 6-4. Three-dimensional model of the experimental transformer in Fig.6-2. 

 

 

Fig. 6-5. Current distribution of the lead wire. 
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引き出し部の電流分布を図 6-5 に示す．引き出し部分の電流は板状巻線の短辺に

集中して流れている．近接効果の一般的な知見として，並進する二つの巻線に逆

方向の電流が通電されている場合，電流は互いに引き付け合うように分布するこ

とが知られている．ワンターンコイルの引き出し部では短辺が対向するため，近

接効果により有効断面積が小さくなる．その結果，引き出し線では非常に大きな

損失悪化が引き起こされたと予想される．結論として，ワンターンコイルの引き

出し線の損失はトランス本体に匹敵するほど大きく，この損失を抑制できれば大

きな整流損失の改善が見込めることが分かった． 

 

 

Fig. 6-6.  Conceptual diagram of the proposed rectifier integrated winding. 

 

 

Fig. 6-7.  Example of LLC converter using proposed rectification method. 
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6.3. 整流素子一体化巻線を使用した整流方式 

前節で議論したように，板状ワンターンコイルの引き出し部では大きな損失が

生まれる．本研究ではこの解決策として，トランス巻線と整流素子を一体化し，

交流電流をトランスの同軸モデルと同様の電流経路に閉じ込めるアプローチを検

討した． 

整流器一体型巻線の概念図を図 6-6 に示し，整流器一体型巻線を採用した場合の

LLC コンバータの回路構成を図 6-7 に示す．整流器一体化巻線はトランスの各二

次巻線の中間付近に整流素子を配置し，引き出し部に平滑コンデンサを配置する．

平滑コンデンサの容量が十分確保されていれば，各巻線の交流電流のほとんどは

平滑コンデンサに吸収され，交流電流は同軸モデルと同様にドーナッツ状の経路

に閉じ込められる．その結果，引き出し部には直流電流だけが流れるため，前章

で議論した巻線の引き出し部で起こる近接効果を回避できる．これに加え，トラ

ンスから整流器までの整流回路基板で発生する交流銅損もなくなり，大きく銅損

を低減する効果が期待できる． 

6.3.1. 提案方式の実用上の課題と解決指針  

ここでは整流素子とトランスを一体化するコンセプトを実現する上で生まれる

二つの実用上の課題とその解決指針について議論する． 

一つ目の課題は整流素子の放熱にある．整流器一体化巻線によってトランスを

構成した場合，整流素子は中空に浮いた形で配置される．すると，直接放熱板を

取り付けることが難しくなり，整流素子の冷却能力が不足する恐れがある． 

この解決策として，本検討では二次巻線を分厚い銅板で構成し巻線自身を冷却

用のヒートパイプとして活用するアプローチを採用する．同様のアプローチで高

周波用空芯インダクタの冷却性能の向上を実現した事例[66]が報告されており，こ

のアプローチは整流素子の放熱の課題を緩和できる可能性がある．これに加え，

中点タップトランスの二次巻線には直流成分と交流成分が重畳して流れるため，

巻線厚みの増加は損失低減と放熱改善の二つの恩恵が得られる． 

二つ目の課題は平滑コンデンサの容量不足にある．提案整流方式では各二次巻

線にそれぞれ平滑コンデンサが配置される．この平滑コンデンサを配置できるス

ペースには限りがあり，静電容量を充分に確保できない恐れがある．その場合，

平滑コンデンサの電圧リップルによって引き出し線に大きな交流電流が誘導され，

提案手法のコンセプトを損なう恐れがある． 

二つ目の課題は平滑コンデンサの容量不足にある．提案整流方式では各二次巻

線にそれぞれ平滑コンデンサが配置される．この平滑コンデンサを配置できるス
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ペースには限りがあり，静電容量を充分に確保できない恐れがある．その場合，

平滑コンデンサの電圧リップルによって引き出し線に大きな交流電流が誘導され，

提案手法のコンセプトを損なう恐れがある． 

まず，図 6-7 の回路において，平滑コンデンサの電圧リップルにより引き出し線

に交流電流が誘導されるメカニズムを説明する．LLC コンバータの動作周波数が

共振器の共振周波と一致している場合，一次側には正弦波電流が流れ，二次巻線

には半波整流された正弦波状の電流が誘導される（図 6-8(a)参照）．提案回路のコ

ンセプトでは，巻線を流れる電流 is1，is2 の交流成分は平滑コンデンサに吸収され，

直流成分は配線の寄生インダクタンスに流れる．すると，平滑コンデンサ C1，C2

にはこれらの交流電流によって電圧リップルが発生する（図 6-8(b)参照）．二つの

コンデンサの電圧リップルは 180°位相がずれているため，配線の寄生インダクタ

ンス Lpara1，Lpara2 にはコンデンサのリップル電圧のおおよそ 2 倍の振幅を持った電

圧(vc1－vc2)が印可される．その結果として，C2→C1→Lpara1→Lpara2 の経路で交流電

流が誘導される．多くの場合，銅損低減の目的で引き出し線は極力短く作られる．

そのため，引き出し線の寄生インダクタンス Lpara1，Lpara2 は非常に小さい．すると，

わずかな電圧リップルでも大きな交流電流が誘導される可能性がある．例えば，

20 nH の配線に 0.2 Vrms，100 kHz の正弦波状のリップル電圧が印可されたとする

と，16 Arms の大きな交流電流が引き出し線に流れてしまう． 

 

 

Fig. 6-8.  Voltage ripple of the proposed rectifier. 
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この問題を回避するためには，各二次巻線の引き出し線の電流平滑能力を向上

させる必要がある．この平滑回路の設計が提案回路の重要な設計ポイントとなる．

単純な対策としては平滑インダクタを追加し，引き出し線の寄生インダクタンス

Lpara1，Lpara2 を大きくする方法が考えられる．この対策は引き出し線の長さを増加

させるため，銅損の悪化が懸念される．ただし，提案方式のコンセプトが実現で

きていれば，この配線にはほとんど交流成分が流れない．よって，配線の断面積

を確保するだけで容易にこの銅損の悪化は抑えることができる． 

6.3.2. 試作機の作成  

提案整流方式の LLC コンバータの試作機を作成した．試作機のトランスは 2 章

の検討にて最も銅損の少なかった図 4-4(a)と同じ巻線配置を持たせた．試作機の回

路構成を図 6-9 に示す． 

試作した整流器一体化巻線を図 6-10(a)，図 6-10(b)に示す．また，平滑用インダ

クタ 240 nH を図 6-10(c)に示す．試作した提案整流方式を採用した LLC コンバー

タの全体像を図 6-11 に示す．直流損失と放熱の改善のため，巻線の厚みは表皮深

さの約 5 倍の 1 mm に設定している(動作周波数 100 kHz 時，表皮深さ 0.21 mm)．

それぞれの巻線の寸法は図 6-2 と同様である．コアは Ferroxcube PQ50/35-3C97 に

 

 

Fig.6-9.  Circuit diagram of a prototype of LLC converter using proposed 

rectification method. 
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0.4 mm のギャップを設けて作成し，励磁インダクタンスは 82 μH となった． 

また，比較対象として一般的な中点タップ整流方式の試作機も作成した．試作

機の回路構成を図 6-12 に示す．整流トランスの構造は提案トランスと同じ図 4-4(a)

の構成を取る． 

通常の中点タップ整流方式を採用した LLC コンバータの試作機の外観を図 6-13

に示す．整流素子の数と平滑コンデンサの合計容量等は提案方式の試作機と揃え

ている． 

 

 

Fig.6-10.  Photograph of the rectifier integrated winding. 
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共振インダクタは提案回路と従来回路で同じインダクタ 5.1 μF，6.4 mΩ（100 kHz

時）を付け替えて使用した．提案方式の共振コンデンサは 646 nF，4.4 mΩ（100 kHz

時），従来方式は 321 nF，8.1 mΩ（100 kHz 時）を使用した． 

 

6.4. 実証実験 

提案した整流方式の有効性を確認するため，試作した LLC コンバータを使って

提案方式と従来方式の導通損失の比較を行った．また，引き出し線の交流電流を

計測し，引き出し線の交流電流を抑制するコンセプトが成功しているか確認した． 

6.4.1. 導通損失の比較  

従来方式と提案方式の整流器の導通損失を比較し，提案方式の損失改善効果を

 

 

Fig.6-13.  Photograph of the LLC converter with conventional rectification 

method. 
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確認する．この試験では 4.2 節で説明した LLC コンバータの試作機を共振周波数

100 kHz で動作させ，短絡負荷 0.61 mΩ に DC 25 A を通電した． 

整流回路の損失は，インバータの投入電力から共振器の損失と短絡負荷の損失

を差し引くことで導き出した．インバータ投入電力はオシロスコープで計測した

電流電圧波形から算定した．共振器と短絡負荷の損失は，実測した抵抗値と電流

から算定した．また，コンバータには短絡負荷を接続しているため入力電圧は非

常に小さく，トランスの鉄損は無視できるほど小さい．また LLC コンバータは共

振周波数で動作するため，整流素子のスイッチング損失も充分小さい．したがっ

て，計測した整流回路の損失の大部分は導通損失と近似できる． 

提案方式と従来方式の損失の比較を図 6-14 に示す．提案方式の導通損失は 3.52 

W，従来方式の整流損失は 5.27 W となり，提案手法は従来手法から 33%損失を改

善することができた． 

6.4.2. 引き出し線の電流  

提案整流方式の銅損低減のポイントは引き出し線の交流電流を抑制することに

ある．本試験では従来方式と提案方式で巻線の電流を比較し，提案方式が引き出

し線の交流成分を抑制できていることを確認した．測定時の動作条件は前節と同

じである． 

図 6-15(a)に従来手法の負荷電流と引き出し線の交流電流を示す．図 6-15(b)に提

案手法の負荷電流と引き出し線の交流電流を示す．従来手法と比べ，提案手法は

 

 

 Fig.6-14.  Comparison of loss between proposed method and conventional method. 
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引き出し線に流れる交流電流を 1/5 程度に抑えることに成功している．以上の結果

から，提案回路は狙いどおり，引き出し線の交流電流を抑えることで，銅損を低

減することに成功していることが分かった． 

6.4.3. コンバータ効率  

試作トランスを使ったコンバータの効率を比較し，提案した整流方式の効率改

善効果を検証する．実験回路はこれまでの検証と同様である．ただし，本実験で

は負荷は短絡でなく電子負荷をつないでいる． 

コンバータの動作周波数は 100 kHz である．入力電圧はおおよそ 200 V で，実験

中出力電圧が 5 V に保たれるように微調整されている．効率は出力電流を 10 A か

ら 40 A の間で計測された． 

図 6-16 にコンバータの効率と電力損失の計測結果を示す．図からわかるように，

提案構造のトランスを採用したコンバータは出力電流 25 A を超える高負荷の領域

で高い効率を示した．この結果から，提案構造は確かに銅損の低減に有効である

ことが分かる． 

確かに，出力電流が小さい範囲では，提案構造と従来構造に明確な差が表れな

かった．低負荷領域ではコンバータの効率が非常に高く，発生している損失も少

ない．したがって，計測機の計測誤差の影響を大きく受けている可能性がある． 

 

 

Fig.6-15.  Comparison of current ripple in lead wire. 
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結論として，実験結果は提案手法によりコンバータの効率が改善したことを示

した． 

6.5. 結言 

近年，データセンタや情報通信設備では高効率化のため配電系統の高圧化が進

んでいる．それに伴い，高い降圧比を持った DC-DC コンバータの高効率化が求め

 

 

(a) Efficiency 

 

(b) Power loss 

Fig. 6-16.  Measurement result of the AC current flowing through wire connection 

from secondary coil layers A1 and A2 to output terminal. 
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られている．高降圧比 DC-DC コンバータでは，二次側の整流回路を流れる大電流

による銅損が問題となる．本稿では，トランスの二次側にワンターンの中点タッ

プ巻線を使った整流方式を対象に，銅損低減に取り組んだ． 

前提条件として，高効率な高降圧コンバータを実現するうえで，本章で提案す

るコンバータのトランスには 4章にて最適化された巻線配置順が採用されている．

この構造は一般的に利用される二次側を二つの並列巻線で構成されたトランス構

造の中で，最も有望な巻線配置であり，現実の産業界でも十分実用的であるとい

える． 

本章では板状ワンターンコイルの引き出し部で起こる近接効果の影響に着目し

た．引き出し部で起こる銅損の悪化は実験的に検証され，引き出し部のないトラ

ンスの銅損に比べ引き出し部を付けたトランスの銅損は 1.35 倍と大きく銅損が悪

化することが分かった． 

そこで本章では，中点タップトランスに整流器を一体化させ，トランスの引き

出し部の交流電流を抑制し，銅損を低減する整流方式を提案した．さらに提案方

式を実現する上で問題となる，整流器の放熱や平滑コンデンサ間を流れる交流電

流についても議論し，解決方針を提示した． 

提案した整流方式と従来の整流方式は実験により比較され，提案方式には 33%

の銅損改善効果があることが確認できた．以上から，提案した整流方式は高降圧

比 DC-DC コンバータの整流方式として有望であることが分かった． 

ただし，本手法は未だコンセプト段階であり，残された課題も少なくない．本

手法は一般的な中点タップ整流方式と比べて追加で小さなインダクタを必要とす

る．このインダクタによる損失に比べ，整流素子とトランスの一体化による銅損

の低減量は大きく，結果として大幅に銅損を低減することに成功した．このイン

ダクタは現状では最適化されていない．提案方式はインダクタの設計をさらに検

討することでさらなる銅損低減を実現できる可能性を残している．また，本稿で

巻線自身を冷却パイプとして利用し，巻線上に配置されたスイッチング素子の排

熱を助けるコンセプトの採用を提案した．しかし，この冷却パイプの設計手法や

定量的な効果の検証はなされておらず，さらなる研究が期待されている． 
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第7章 結論 

近年，通信設備用高圧配電システムや電気自動車の普及にともなって，高効率

な高降圧比 DC-DC コンバータの需要が高まっている．高降圧コンバータは二次側

に大きな電流が通電されるため，この二次電流による磁気部品の巻線や整流回路

における導通損失が大きな課題となっている．今後の電源系統の高圧化や電気自

動車の一般化が進めばこれらの問題はより大きな社会問題となり得る．したがっ

て，高降圧比 DC-DC コンバータの高効率化は将来の電源システムの省エネ化に大

きく貢献できる可能性がある． 

 

1 章の概要 

本論文の第 1章ではこの高降圧比DC-DC コンバータの設計における課題につい

て議論し，本研究の目的を提示した．本稿では(A)と(B)の二つの指針を基に高降圧

比 DC-DC コンバータの高効率化のための研究を推進した． 

(A) 並列巻線を使った磁気部品に適用可能な簡便な銅損解析技術 

磁気部品の銅損は高降圧比 DC-DC コンバータの主要な導通損失の一つである．

DC-DC コンバータの磁気部品には高周波電流が通電されるため，近接効果によっ

て巻線の電流は均一に流れるとは限らない．銅損を低減するために，断面積の大

きな巻線や並列巻線などがしばしば採用される．しかし，近接効果によって，こ

れらの巻線の断面積を有効に活用できないことも少なくない．この近接効果は巻

線配置の影響を強く受けることが知られている．したがって，巻線構造の最適設

計は磁気部品の銅損低減に有望である． 

しかし，近接効果のメカニズムは複雑であり，解析的な手段での構造の最適化

は難しかった．確かに，これまで提案されてきた銅損解析技術を活用すれば，多

くの巻線構造の銅損の推定が可能となる．しかし，実際の産業現場の開発速度で

はより素早い解析技術が求められる．また，従来の解析技術は解析結果から直接

的に最適な構造を導き出すことは難しく，任意のパラメータの最適化のために，

多くの解析点と理論カーブへの近似が必要となる．このような逆問題を素早く解

決するためには，任意の設計パラメータと銅損との関係式を直接的に導出可能な

解析手法が求められる． 

以上の背景を受けて，本論文では以下(i)(ii)の要件を満たし，並列巻線を用いた

中点タップトランスに適用可能な銅損解析技術の提案を目指した．  

(i)モデリングや計算過程が単純で解析に必要な時間が短い（数値計算を利用し

ない）． 
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(ii)解析結果として，巻線構造と銅損・電流分布の関係を示した理論式を得るこ

とができる． 

並列巻線を用いた中点タップトランスは高降圧コンバータによく利用される磁

気部品である．したがって，提案する解析技術がこの磁気部品に適用できること

も，高降圧比 DC-DC コンバータの導通損失を低減する上で必要な要件の一つと言

える． 

(B)整流回路の配線経路で起こる近接効果に着目した損失低減手法 

近年，DC-DC コンバータを構成する回路部品の高性能化は目覚ましく，部品の

単体での小型・効率化が進んでいる．本論の(A)の取り組みもその一つである． 

高降圧コンバータのトランスでは降圧比を稼ぐためにしばしばワンターンの巻

線が採用される．その結果として，相対的に部品同士を接続する配線経路が長く

なり，この配線経路の導通損失が大きな課題となっている．多くの場合，基板面

への放熱板の取り付けが容易であることから，この整流回路の損失による焼損は

冷却することで対策される．しかし，放熱板によるサイズアップや依然として大

きなままの導通損失によって，コンバータのさらなる高効率・小型化が難しくな

っている． 

これらのことから，部品単体だけでなく整流回路の配線経路を含めた総合的な

アプローチでの近接効果に起因する導通損失の低減への着手が必要と考えられる．

そこで本稿では，近接効果的に有利な部品配置を導き出し，この部品配置を実現

するための新たな整流回路構成を提案する． 

以上(A)(B)二つの方針を基に，本論では「高降圧比 DC-DC コンバータの近接効

果に起因する導通損失の低減」を目的とした技術開発について論述した． 

 

2 章の概要 

2 章では，方針(A)のファーストステップとして，磁気部品の並列巻線のための

電流分配に関する新たな着眼である「磁気随伴エネルギー極値の原理」を提案し，

要件(i)(ii)を満たすような並列巻線の電流分配解析技術を提案した．この原理によ

ると，磁気部品の並列巻線の電流分配は磁気随伴エネルギーが極値となる様に分

布する．したがって，磁気随伴エネルギーを並列巻線の電流に関する関数として

磁気構造からモデル化し，極値を取るような電流の解を求めることで並列巻線の

電流分配を特定できる．（ただし，この原理が成り立つ範囲は，磁気結合の影響が

寄生抵抗に対し十分高くなるような高周波に限定される）． 

本文では一般化したインダクタモデルを基に磁気随伴極値の原理を証明し，こ

の原理に基づいた磁気部品の並列巻線の電流分配解析手順について解説した．い
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くつかのインダクタ構造について，実際に解析が実行され，実験結果と比較され

た．その結果，提案手法はおおむね実験結果と整合的であり，有効性が検証され

た． 

 

3 章の概要 

方針(A)に関して，要件(i)(ii)を満たした先行技術として Dowell モデルに基づい

た磁気部品の銅損解析が提案されている．しかし，Dowell モデルを並列巻線に適

用するためには事前に並列巻線間の電流分配を特定しておく必要がある．一方で，

(i)(ii)を満たすような，電流分配解析手法はこれまで報告されていなかった．そこ

で，3 章では 2 章で議論した電流分配解析と Dowell モデルを組み合わせ，高周波

フォワードトランスのための要件(i)(ii)を満たした銅損解析手法を提案する．検証

実験によると提案手法は十分な精度で高周波トランスの銅損を予測することに成

功したといえる． 

 

4 章の概要 

高降圧比DC-DCコンバータでは二次側の銅損低減のためしばしば並列接続され

た中点タップ巻線が採用される．3 章の銅損解析技術は確かに，交流電流のみが通

電されるような一般的なフォワードトランスに対して有効性が示された．しかし，

中点タップ巻線のように，直流・交流の両方の電流成分が流れる巻線を含むよう

なアプリケーションに対し適用できるかは明確でなかった． 

そこで，4 章では，3 章で提案した銅損解析技術を発展させ中点タップトランス

に適用するための算定手順について議論した．また，この解析を利用して比較的

単純で一般的な高周波高降圧中点タップトランスの巻線構成の中で，最も銅損が

少ない巻線層順を導き出した．この結果はシミュレーションと実験によって検証

され，おおむね妥当性が検証された．以上より，提案した銅損解析手法は高降圧

比DC-DCコンバータのための磁気部品の設計ツールとして十分実用的であること

が確認できた． 

 

5 章の概要 

5 章では，2 章の電流分配解析技術を利用し，解析結果の理論式から直接的に最

適な巻線構造を導き出す逆問題に取り組む．この取り組みによって，要件(ii)を活

用した最適設計に対し本手法が有望であることを確認する． 

最適化する対象のパラメータとして，トランスの巻線層に巻き付けられた巻数

の割り当てに着眼した．比較的単純なトランス構造を例に並列巻線を流れる電流
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分配の均一化が実行された一般的な設計では，すべての巻線層に対し均一な巻数

の巻線を巻き付ける．この場合，例とした構造では二つの並列巻線の内，片方の

巻線にすべての電流が集中する結果となり，もう片方の巻線は銅損の低減に寄与

しないことが分かった．これに対し，提案解析によると巻線層の巻数を調整する

ことで並列巻線間の巻線電流がバランスされることが分かった．解析結果と実機

による検証結果は一致しており，提案手法の妥当性が確認された．この結果から，

提案解析技術は単純に任意の構造に対し解析を実行するだけでなく，有望な構造

を探し出す逆問題の解決に活用できることが示唆された． 

 

6 章の概要 

6 章では，後者の方針(B)のために，近接効果を抑制するための新たな整流回路

の構成を提案した．この整流回路構成は，4 章で解析した低銅損な中点タップトラ

ンスの巻線構造と組み合わされ，低銅損な高降圧比 DC-DC コンバータの試作機が

作成・評価された． 

高降圧比DC-DCコンバータではトランスの二次巻線がワンターンとなるような

極端な巻数比を要求されることも少なくない．その結果，二次巻線の巻数が少な

くなり，巻線の長さは短くなる．一般的な降圧比を持ったコンバータでは，トラ

ンスの巻線長は長く，銅損低減においてトランスの巻線が最も支配的な要因とな

る傾向がある．しかし，高降圧比コンバータでは，二次巻線の巻数が小さくなり，

相対的にトランス以外の配線経路で起こる導通損失も大きく見える．特にトラン

スから整流素子に繋がる配線経路では近接効果の影響を受けた高周波交流電流に

よって大きな銅損が引き起こされる．一般的な設計では放熱板を回路に取り付け

て熱を逃がすことで焼損を避けている．しかし，この対策では，依然として大き

な銅損は低減されず，放熱システムによって体積の増加を引き起こす．したがっ

て，より高効率で小型なコンバータを実現するためには，整流回路の配線経路で

起こる近接効果を抑制し，銅損を改善する必要がある． 

通常の設計では，部品点数や回路理論に基づいて有望な回路構成が選択される．

その後，その回路構成の中で銅損を極力減らすような配線パターンが検討される．

したがって，素子のサイズや接続順序は制限され，素子の物理的な配置には回路

構成による制限が生まれる．そこで，本稿では先に近接効果的に有利な整流回路

の部品配置を検討し，その後その部品配置を実現するための回路構成を提案した．

その結果，トランスの二次巻線の中間に整流素子が配置されるようなユニークな

整流回路の設計指針を導き出すことに成功した．提案した整流回路方式の回路構

成は従来の一般的な回路構成と実験によって比較され，大電流領域で十分高い導

通損失低減効果があることが確認された． 
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以上のことから，本論文で提案した銅損解析手法と新しい整流回路方式によっ

て，高降圧比 DC-DC コンバータの銅損低減に対する新たな設計的なアプローチが

導入されたと結論付ける．これらのアプローチの実用化によって，高降圧コンバ

ータの高性能化が推進され，より環境にやさしい社会が実現されることを期待す

る． 

提案した銅損手法は解析速度が非常に高く現実的な産業現場の磁気部品の設計

への活用が期待できる．また，これまでの解析手法と異なり，解析結果として，

磁気部品構造の物理的な設計パラメータと銅損の間の関係の理論式を直接的に導

出することができる．この理論式は解析結果から最適な構造を導き出すような逆

問題の解決に有効であるといえる．つまり，提案手法は解析的な磁気部品の設計

を産業現場で応用するうえで，時間的なコストを大幅に低減し，現実的に活用で

きる品質に落とし込むことに成功したと結論付ける．一方で，現状の解析手法は

議論の簡単化のために巻線厚や通電電流にいくつかの制限が設けられている．今

後はこれらの制限をなくした銅損解析について議論し，より汎用的な解析の実現

が期待される． 

提案した新たな整流回路の設計指針は降圧比が高いことに着目し，より詳細に

課題抽出を試みることで，従来になかった回路構成の実現に成功した．部品配置

から回路構成を導き出すようなアプローチが一般化されることで，より効果的な

部品配置や回路構成が導き出されることが期待される．一方で提案した手法の放

熱経路の設計や回路定数の最適化にはまだ議論の余地が残されている．これらの

さらなる詳細な議論によって，提案手法の実用化が期待される． 
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